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摘 要 

随着新能源汽车逐渐成为推动交通运输领域绿色低碳转型的关键力量，作为核心

补能部件的车载充电机（OBC）需要在宽输出电压范围内实现高效率和高功率密度运

行。CLLC 谐振变换器是车载充电机高压隔离双向 DC/DC 的主流拓扑，但在传统频率

调制（PFM）下，存在频率调节范围过宽、循环能量大及升压增益受限等问题。为此，

本文以 6.6kW 车载充电机为研究对象，围绕 CLLC 变换器的多移相控制技术、时域模

型、多自由度控制参数寻优、系统级控制优化及实验样机研制进行研究。 

首先，针对传统 PFM 控制在宽压大功率应用中的性能局限，本文提出了一种变频

多移相控制策略，该控制具有原/副边内移相、外移相及开关频率共四个控制维度。为

优化系统设计，对多移相控制下的 CLLC 变换器进行时域建模，通过状态变量解耦与

时域拼接方法，推导得到了变换器三种增益模式下的高精度稳态时域模型。 

随后，为实现多移相 CLLC 软硬件的协同优化，依托上述时域模型和损耗模型，

构建了损耗优化的谐振腔硬件参数与控制变量优化设计方法。针对高维参数查找表带

来的工程应用难题，提出了“开关频率功率闭环+移相角一维查表”的简化控制方法。

讨论了多移相控制在参数容差、轻载等工况下的工作特性，并结合电路仿真，论证了该

控制策略在收窄工作频率范围、抑制循环能量及降低器件电流应力方面的优势。 

再次，针对多移相控制在实际应用中出现的工程问题，提出了相应的改进方法。针

对引入内移相调制导致的开关管损耗分布不均问题，设计了超前和滞后桥臂低频交替

切换方法，实现了功率器件热应力的动态平衡；针对极轻载工况间歇工作引起的低频

纹波，设计了基于打嗝密度调制的脉冲控制策略，显著降低了输出纹波；针对反向逆变

（V2L）模式，使用了基于负载前馈的采样修正策略，有效阻断了二倍工频纹波向电池

侧的传递。 

最后，设计并研制了一台 6.6kW 液冷 OBC 样机。实验结果表明，磁集成 CLLC 在

230V-480V 宽输出电压范围内实现了全开关管零电压开通（ZVS）和低循环能量，峰值

效率达到 97.8%，验证了所提出的多移相控制方法的有效性。 

 

关 键 词：车载充电机；CLLC 变换器；时域建模；多移相控制；损耗优化；纹波抑制  
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ABSTRACT 

As New Energy Vehicles (NEVs) increasingly become a pivotal force driving the green 

and low-carbon transformation of the transportation sector, the On-Board Charger (OBC), 

serving as a core energy-replenishment component, is required to operate with high efficiency 

and high power density over a wide output voltage range. The CLLC resonant converter is a 

mainstream topology for the high-voltage isolated bidirectional DC/DC stage in OBCs. 

However, under traditional Pulse Frequency Modulation (PFM), it suffers from an excessively 

wide frequency regulation range, high circulating energy, and limited boost gain. Therefore, 

taking a 6.6 kW OBC as the research object, this thesis conducts systematic research focusing 

on the Multi-Phase-Shift (MPS) control technology, time-domain modeling, multi-degree-of-

freedom parameter optimization, system-level control optimization, and prototype 

development of the CLLC converter. 

Firstly, to overcome the performance limitations of traditional PFM control in wide-

voltage and high-power applications, a variable-frequency MPS control strategy is proposed. 

This strategy introduces four control dimensions: primary and secondary inner phase shifts, 

outer phase shift, and switching frequency. To facilitate system optimization, high-precision 

steady-state time-domain models for the three gain modes of the CLLC converter are derived 

utilizing state-variable decoupling and time-domain stitching techniques. 

Subsequently, to achieve the hardware and software co-optimization of the MPS CLLC 

converter, a synergistic design methodology for resonant tank parameters and control variables 

is formulated based on the proposed time-domain and loss models. To resolve the engineering 

deployment challenges posed by high-dimensional Look-Up Tables (LUTs), a simplified 

control architecture featuring a "switching-frequency-based power closed-loop plus a one-

dimensional phase-shift LUT" is proposed. The operating characteristics under parameter 

tolerances and light-load conditions are analyzed. Supported by circuit simulations, the 

advantages of this strategy in narrowing the frequency span, suppressing circulating energy, 

and reducing device current stress are thoroughly verified. 

Furthermore, to tackle specific engineering challenges arising from practical applications, 

three corresponding system-level improvement methods are proposed. (1) To resolve the 

uneven switching loss distribution induced by inner phase-shift modulation, a low-frequency 

interleaved switching method for the leading and lagging bridge legs is designed, achieving 

dynamic thermal balancing of the power devices. (2) To mitigate the low-frequency ripple 
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caused by intermittent operation under extremely light loads, a pulse control strategy based on 

burst-density modulation is developed, which significantly reduces the output ripple. (3) For 

the reverse Vehicle-to-Load (V2L) mode, a sampling correction mechanism based on load 

feedforward is implemented, effectively blocking the propagation of double-line-frequency 

ripple to the battery side. 

Finally, a 6.6 kW liquid-cooled OBC prototype is designed and constructed. 

Experimental results demonstrate that the magnetically integrated CLLC converter achieves 

Zero Voltage Switching (ZVS) for all switches and maintains low circulating energy across a 

wide output voltage range of 230V–480V, with a peak efficiency reaching 97.8%. These 

results fully validate the effectiveness and practical viability of the proposed MPS control 

methodology. 

 

KEY WORDS: On-Board Charger (OBC); CLLC Converter; Time-Domain Modeling; Multi-

Phase-Shift Control; Loss Optimization; Ripple Suppression  
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第1章 绪论 

1.1 研究背景 

1.1.1 新能源汽车产业发展现状 

在能源安全、环境保护与产业升级等多重因素的驱动下，全球汽车工业正经历着

一场从传统内燃机汽车向新能源汽车的深刻变革[1]。传统交通运输行业高度依赖化石燃

料，是温室气体排放的主要来源之一。电动汽车（Electric Vehicle, EV）凭借其低排放、

低运行噪音及高能量转换效率等显著优势，已成为推动这场变革的核心力量，并进入

了产业高速发展的阶段。大力推广电动汽车，对于降低交通领域的碳排放、应对全球气

候变化具有关键作用，这与世界多国设定的碳中和目标高度契合[2]。 

国家统计局及 KERUI 数据显示，从 2020 年至 2025 年 8 月，中国新能源汽车的生

产规模持续扩大。如图 1-1 所示，我国新能源汽车的年度月均产量呈现出稳健的增长

态势[3]。至 2025 年，同比产量增长率已达到 31.4%，月均产量更是攀升至 2020 年同期

的 9.7 倍。与此同时，新能源汽车的市场渗透率亦实现了稳步提升，据行业统计，2025

年中国市场的新能源汽车渗透率已高达 45%。这些数据不仅清晰地揭示了中国在全球

电动化转型浪潮中的核心引领地位，也充分表明市场及消费者对电动汽车的接纳程度

已经迈入了新的历史阶段[4]。 

30.6 60.2 78.7 109.7 117.3

22.4%

152.5%

97.5%

30.3% 39.4% 31.4%

时间

12.1 30.6 60.2 78.7 109.7 117.3
2020 2021 2022 2023 2024 2025.1-8

中国汽车总产量 2462.5 2652.8 2747.6 3011.3 3155.9 2082.9

总产量增速 -3.5% 7.7% 3.4% 4.9% 4.8% 10.5%

新能源渗透率 5.9% 13.9% 26.3% 31.4% 41.7% 45.0%

新能源汽车产量走势（万辆）

 
图 1-1 中国新能源汽车历年产量趋势与市场渗透率 
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与新能源汽车产量迅速攀升相伴随的是，其核心部件动力电池的装机量也呈现出

同步增长的趋势，如图 1-2 所示。市场动力电池保有量的激增，在为能源补充服务领

域带来巨大市场机遇的同时，也对现有充电设施的承载能力、规划布局与技术创新构

成了严峻挑战[5]。因此，对高效可靠的充电核心技术进行深入研究具备迫切的现实意义。 

25.3 50.8
时间

13.3 29.9 44.0
2021 2022 2023 2024 2025.1-8

车载动力电池装机量走势（GWh）

90.1%

39.9%

159.0%

18.3%
46.8%

 
图 1-2 中国新能源汽车车载动力电池装机量趋势 

为进一步明确产业发展方向，中国汽车工程学会于 2025 年 10 月发布了《节能与

新能源汽车技术路线图 3.0》[6]。该路线图为我国汽车产业规划了面向 2040 年的六大核

心目标，其中包括：汽车产业碳排放总量于 2028 年前提前实现达峰，至 2040 年较峰

值下降 60%以上；新能源汽车在新车市场的渗透率达到 80%以上，全面推进汽车产业

的电动化进程。《路线图 3.0》向世界展示了中国引领全球汽车产业转型升级的雄心与

智慧。 

1.1.2 电动汽车补能技术与挑战 

图 1-3 展示了电动汽车主要补能方式的示意图，目前市场上电动汽车的能量补给

主要存在三种技术路径：车载慢速交流充电、非车载快速直流充电以及换电技术[7]。 

（1）车载充电器（On-Board Charger, OBC）：主要应用于交流慢充场景，用户可利

用家用或公共交流电源为车辆补能。OBC 由于充电场景灵活、对充电设施依赖性弱的

特点，已经成为最基础、最普及的充电方式。 

（2）非车载直流充电桩：能够提供大功率直流电，可在短时间内（如 30 分钟）为

电池快速补能，有效解决了用户的长途里程焦虑，是公共充电网络的核心组成部分[8]。 

（3）换电技术：通过直接更换电池包实现快速能量补充，效率远高于充电。然而，

该技术的推广受限于高昂的换电站建设成本以及动力电池标准难以统一的行业挑战[9]。 
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车载充电机
OBC

交流充电 直流充电

换电技术

锂电池

 
图 1-3 电动汽车能量补给方式示意图 

比较而言，车载充电机因其难以替代的便携性、对补能环境的普适性以及相对更

低的制造成本，在未来很长一段时间内仍将是电动汽车不可或缺的核心部件。此外，

OBC 集成的 V2L（Vehicle-to-Load）等逆变功能也逐渐成为电动汽车的特色配置。因

此，开展高性能双向车载充电器的研究对推动电动汽车产业发展具有重大的现实意义。 

表 1-1展示了当前主流车载OBC厂商的技术参数对比，从表中可见当前主流 400V

平台 6.6kW 车载充电机普遍具备双向充放电功能，且为适配电池的全荷电状态（State 

of Charge, SOC），其电池侧输出电压范围较宽（最高跨越了 200V 至 500V）。这种超宽

的电压增益需求，导致高压隔离 DC/DC 级在全电压范围内难以兼顾最优效率设计并维

持软开关运行，对电路参数的综合优化及宽输出范围控制策略提出了严峻挑战。为满

足电池侧宽范围的电压和功率调节能力，工业界采用了多种隔离 DC/DC 方案。 

表 1-1 主流 400V 电池包等级车载 OBC 参数指标 

 
当前典型的车载充电机采用两级式拓扑方案，图 1-4 展示了两级式车载充电机的

架构，主要由前级功率因数校正（PFC）变换器与后级隔离型 DC/DC 变换器构成。PFC

生产厂商 交流输入(V) 直流输出(V) 充电功率(kW) 放电功率(kW) DC/DC 方案 

麦格米特 85-253 240-460 6.6 3.3 CLLC 

汇川 85-265 200-480 6.6 6.6 SRC+移相 

富特科技 85-265 200-500 6.6 6 SRC+移相 

欣锐科技 90-265 200-430 6.6 3.3 CLLC 

威迈斯 90-264 230-450 6.6 3.3 DAB 

英博尔 85-265 200-480 6.6 6.6 CLLC 
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级负责将输入的交流电整流为稳定的高压直流电，并实现网侧高功率因数与低谐波电

流；DC/DC 级则负责将高压直流母线电压隔离并变换为适合动力电池充电的电压。随

着技术的演进，OBC 正朝着大功率、高效率、高功率密度、轻量化、深度集成化和功

能双向化的方向发展，同时也面临以下几点关键的技术挑战[10]： 

双向DC-DC
变换器

双向AC-DC
变换器

vbat

ibat

Cbusvac

iac vbus

vbat
io

vo

滤波器

ibat

 
图 1-4 两级式车载充电机系统架构 

（1）高压大功率化的设计挑战：为缩短充电时间并优化整车性能，电动汽车的动

力电池系统正从主流的 400V 平台向 800V 甚至更高的电压平台迁移，如保时捷 Taycan、

比亚迪汉 L 等车型已率先应用。电池电压等级与容量的不断提升，对 OBC 的效率、功

率密度、功率等级和宽电压输出能力提出了更为严苛的要求[11]。 

（2）动力总成系统的高度集成趋势：为提升系统可靠性、功率密度并降低成本，

汽车制造商正积极推动“多合一”电驱动总成设计。该趋势旨在将车载充电机 OBC、

车载 DC/DC 转换器、电机控制器、电源分配单元 PDU 等电力电子部件深度集成为一

个紧凑的物理单元。这种集成化设计对OBC的体积、散热及电磁兼容带来了巨大挑战。 

（3）大功率双向能量互动：随着智能电网的发展，车辆到万物（V2X）技术日益

受到重视。双向 OBC 不仅能实现从电网到车辆（G2V）的充电，还能实现从车辆到电

网（V2G）、车辆到家庭（V2H）或车辆到负载（V2L）的反向放电。V2X 应用对 OBC

的功率等级、动态响应速度以及并网友好性提出了更高要求[12]。 

（4）系统可靠性的优化难题：与传统汽车电子部件相比，车载充电机因其拓扑结

构复杂、元器件数量多，且常常需要长时间满功率运行，在整车电力电子系统中失效率

较高。如何通过拓扑创新、工艺改进或先进控制策略来提升 OBC 的长期运行可靠性，

是当前研究中亟待解决的关键难题。 

本文的研究对象为两级式 OBC 中的核心环节——高压隔离型 DC/DC 变换器。下

一节将对应用于该场景下的高压隔离 DC/DC 电路拓扑及其技术演进进行详细论述。 



浙江大学硕士学位论文 第 1 章 绪论 

5 

1.2 隔离型双向 DC/DC 变换器拓扑 

隔离型车载充电机通过内置的高频变压器，从物理上实现了输入和输出侧的电气

隔离，并可便捷地实现电压的匹配与调节，成为当前车载充电机主流技术方案。在典型

的两级式 OBC 架构中，隔离与宽范围电压调节功能通常由后级的隔离型双向 DC/DC

变换器（Isolated Bidirectional DC-DC Converter, IBDC）承担。此外，如图 1-5 所示，

在现代电力电子系统中，IBDC 拓扑也广泛应用于直流微电网、储能、光伏以及电信系

统等领域，针对高性能 IBDC 技术的研究已成为学术界与工业界关注的焦点[13]。 

低压直流母线

储能电池

电动汽车

电信设施

高压直流母线

风力发电

燃料电池

光伏阵列

隔离双向DC-DC变换器

 
图 1-5 隔离型双向 DC/DC 变换器的典型应用场景 

为满足应用对高效率、高功率密度和宽电压范围运行的严苛要求，国内外学者已

对多种 IBDC 拓扑结构展开了深入研究，当前主流拓扑技术路线可归纳为以下几类： 

1.2.1 双有源桥 DAB 变换器 

双有源桥（Dual Active Bridge, DAB）变换器凭借其结构对称、易于实现功率双向

流动及控制相对简单等优点，是目前大功率 IBDC 应用中研究广泛和成熟的拓扑之一

[14][15]。DAB 变换器由 de Doncker 等人提出[16]，如图 1-6 所示，为 DAB 变换器的典型

拓扑和工作波形。该变换器通过调节两侧全桥输出方波电压的移相角来精确控制传输

功率的大小和方向[17]，且能在一定范围内实现开关管的零电压开关（ZVS）[18]。 

然而，传统单移相控制（Single-Phase-Shift, SPS）的 DAB 变换器存在固有的局限

性。具体而言，当变换器电压增益严重偏离单位值，或是在轻载工况下运行时，变换器

内部会产生显著的无功环流。该环流不参与有效功率的传输，导致导通损耗大幅增加。

与此同时，在部分工作区间内，部分开关管会失去零电压开通条件，导致开关损耗随之



浙江大学硕士学位论文 第 1 章 绪论 

6 

上升。上述两个因素共同作用，制约了变换器在宽电压、宽功率范围下的转换效率[19]。 

Lm
L

VoCoVin

S4

S3

S2

S1

Q4

Q3

Q2

Q1

A

B

C

D
vAB vCD

iL

Tr

Cin

 
(a) 双有源桥（DAB）变换器拓扑 

ir1

vCD

vAB

Vo

-Vo

-Vin

Vin

t0 t1 t2t3 t4

循环能量

 
(b) 单移相控制下的时域波形 

图 1-6 双有源桥（DAB）变换器 

环流过大与软开关范围受限是 DAB 变换器存在的普遍性问题，其核心原因在于，

DAB 变换器的功率传输与电压升降能力本质上是通过调节原、副边桥臂之间交互的循

环能量来实现的。理想的运行状态需要在满足目标输出功率的同时，尽可能抑制循环

能量并拓宽软开关范围。然而，功率的精确控制受到开关频率、移相角、输入输出电压

等多种因素的共同影响，而 ZVS 的实现则依赖于交流电感电流在相位上滞后于桥臂中

点电压。传统的 SPS 控制仅通过调节单一的移相角作为唯一的控制自由度，因此在多

变量、多目标的复杂耦合系统中，难以实现对功率传输、环流抑制和软开关实现的全面

优化[20][21]。 

为应对单移相控制在 DAB 变换器应用中的局限性，如图 1-7 所示，当前的研究热

点聚焦于发展更为复杂的调制策略。这些先进策略通过增加控制的自由度，旨在更宽

的工况范围内有效抑制环流、拓展软开关区域，从而增强 DAB 变换器在不同应用场景

下的适应能力与运行效率。 
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(a) 单移相调制       (b) 扩展移相调制       (c) 双重移相调制      (d) 三重移相调制 

图 1-7 DAB 变换器多种移相方式示意图 

文献[22][23]提出了扩展移相（Extended Phase Shift, EPS）控制，该策略在原有的

桥间外移相之外，额外引入了原边或副边桥臂间的内移相，通过闭环控制两个移相角

以优化性能。类似地，双重移相（Dual Phase Shift, DPS）控制则同时调节原副边全桥

的内移相，但保证两个内移相角相同[24][25]。为寻求全局层面的性能提升，三重移相

（Triple Phase Shift, TPS）控制被提出，它将原副边的内移相以及桥间的外移相作为三

个相互独立的控制变量，为变换器的精细化控制提供了更大灵活性[26][27]。 

然而，TPS 控制因其固有的多工作模式与三自由度特性，使得控制分析较为困难。

一种主流的解决方案是采用基于基波分量近似的分析方法，通过最大化基波功率因数

或最小化电感电流幅值来求解最优的移相角组合[28]。但该方法忽略了高频谐波对谐振

腔电流的实际影响，存在较大控制误差。因此，众多学术研究转向更为精确的时域分

析，并运用拉格朗日乘子法等数学优化工具来严谨地推导最优控制参数[29][30]。 

在拓扑结构层面，串联谐振型 DAB（Series-Resonant DAB, SR-DAB）也成为研究

热点，如图 1-8 所示，SR-DAB 通过引入串联谐振环节，可有效降低谐振腔电流应力

与开关管的关断电流[31][32]，但其控制算法的复杂性也随之剧增。因此，如何有效平衡

控制算法复杂度与变换器性能，是推动 DAB 走向大规模商业化应用的关键挑战。 

Lm

Lr

VoCoVin
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图 1-8 串联谐振型 DAB（SR-DAB）电路拓扑 



浙江大学硕士学位论文 第 1 章 绪论 

8 

1.2.2 谐振式 LLC/CLLC 变换器 

LLC 与 CLLC 谐振变换器是直流功率变换领域中备受青睐的拓扑结构，尤其在高

效率应用场景中表现卓越[33]。其核心优势在于通过谐振网络实现软开关操作，从而有

效降低开关损耗与电磁干扰。如图 1-9 所示为经典的 LLC 变换器拓扑，由逆变桥、谐

振腔（包含谐振电感 Lr1、谐振电容 Cr1 与变压器励磁电感 Lm）及副边整流电路构成。

在正向功率传输时，LLC 通过变频控制实现输出电压与功率的灵活调节，能同时实现

升压与降压功能[34]。然而，由于 LLC 变换器的拓扑结构的不对称性，导致在反向工作

时，变压器励磁电感被输出电压钳位，丧失了欠谐振区的升压能力。为克服此局限性，

CLLC 拓扑通过在副边增设谐振电感 Lr2 与谐振电容 Cr2，如图 1-10 所示，构建了对称

的谐振网络。这种对称结构赋予了变换器双向功率流能力，使其在车载充电机等高效

率、高功率密度的双向应用中展现出巨大潜力，并已得到广泛的研究和应用[35][36]。 
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图 1-9 LLC 谐振变换器拓扑结构 
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图 1-10 CLLC 谐振变换器拓扑结构 

尽管 LLC/CLLC 变换器因其高效率等优势备受关注[37]，但其固有的拓扑结构与变

频控制机理带来了一系列性能挑战，近年来学术界的研究重点普遍聚焦于如何改进其

在宽输出电压范围应用中的性能。图 1-11 和图 1-12 分别展示了 LLC/CLLC 变换器的

时域波形和增益曲线的变化趋势，从图中可知 LLC/CLLC 变换器电压增益与开关频率

间存在非线性关系，并和输出功率相互耦合，是其宽电压调节能力受限的根本原因，并
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由此衍生出在降压与升压工况下的不同技术瓶颈： 

（1）在轻载降压工况下，变换器的增益曲线斜率平缓，使得通过提升开关频率进

行电压调节的效果较差[38]。该现象迫使变换器工作在较高的开关频率下以实现深度降

压，从而导致与频率相关的开关损耗、驱动损耗及磁芯损耗快速上升。 

（2）在升压工作模式下，变换器则面临进入容性工作区的风险。一旦进入容性区，

不仅会限制变换器的升压能力，还会产生较大的电流应力，显著增大电路环流，降低运

行效率，对变换器在宽范围升压应用中的可靠性与性能构成严峻挑战。 

此外，为拓宽电压增益范围，LLC/CLLC 须采用的较小励磁电感与谐振电感比值，

会不可避免地导致励磁电感电流增大，进一步加剧导通损耗，降低谐振变换器的高效

率优势[39][40]。在 OBC 这种双向功率传输的应用中，电压范围与效率之间的设计矛盾被

进一步激化，增加了谐振腔参数优化与实现全工况高效运行的难度[41]。 

ip

vCD

vAB
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Vin
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图 1-11 调频控制下 LLC/CLLC 变换器的典型时域波形 
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图 1-12 LLC/CLLC 变换器的电压增益曲线 
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综上所述，传统调频控制 LLC/CLLC 变换器在高效率与宽电压调节能力之间存在

固有的设计矛盾，这使得其在车载充电机这类要求宽电压范围输出的应用中，未必总

是最优的拓扑选择。为应对上述挑战，学术界已提出多种改进方案。 

如图 1-13 所示，文献[42][43]使用可变直流母线电压的控制策略，即通过调节前级

PFC 的输出电压来控制 CLLC 的最终输出，使 CLLC 恒定工作于谐振频率附近以保持

高效率，该方案采用 1.2kV 碳化硅器件作为支撑，使 PFC 母线电压可在 400V 至 900V

范围内调节，获得了较高的效率和功率密度。然而，该策略并未从根本上改善 CLLC 的

调压能力，并且因 PFC 母线电压范围过宽而对母线电容的耐压等级提出了更高要求，

导致系统成本与体积显著增加。 

CLLC工作
在谐振频
率点

 
(a) 工作电压范围                  (b) 电路拓扑和母线电压变化范围 

图 1-13 变 PFC 母线调节输出电压方案[42][43] 

针对升压问题，文献[44]-[47]提出一种结合变频与副边短路延时控制的方法，通过

主动驱动副边整流开关，显著缩减了实现宽电压调节所需的开关频率范围，但未能解

决降压工况下谐振变换器开关频率过高的问题，控制算法也较为复杂。 

为提升 CLLC 降压能力与轻载效率，移相调制[48][49]、PWM 调制[50]及打嗝（Burst）

调制[51]等混合策略被相继引入，但这些方法通常作为频率限制下的补充手段，也并未

从根本上解决轻载时工作频率过高的问题。此外，部分研究通过提出可重构拓扑结构

以扩展电压增益范围[52]，但是这些方法增加了电路的复杂度与应用成本，因此在工业

界应用较少。 

1.2.3 部分功率处理电路架构 

部分功率处理（Partial Power Processing, PPP）电路架构能够有效缓解传统隔离型 

DC/DC 变换器在高效率与宽增益范围之间难以兼顾的矛盾。其核心思想是在系统中保

留原有谐振变换器并使其工作在额定工作点，从而保持较高效率，同时额外引入一个
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新的隔离型 DC/DC 电路，通过与主功率通路进行串联或并联，使其仅处理输入与输出

功率（或电压）差值对应的部分能量。当输入与输出电压接近时，该调节级所处理的功

率显著小于系统总功率，因而能够有效降低调节损耗；当输入与输出电压偏差较大时，

额外的隔离型 DC/DC 变换器承担差值功率的处理，主电路仍持续维持在效率较高的额

定工作点。此外，主功率电路无需承担调压任务，从而可提升其工作频率，进一步提升

整机功率密度[53]。 

如图 1-14 所示，依据应用需求的不同，PPP 变换器主要具有两类典型结构：适用

于宽输出电压范围的输入并联输出串联（Input-Parallel Output-Series, IPOS）架构，以及

适用于宽输入电压范围的输入串联输出并联（Input-Series Output-Parallel, ISOP）架构。

文献[54][55]提出了一种基于部分功率处理的 IPOS 型变换器，适用于电池充电等应用

场景；文献[56]则利用三端口变压器实现结构简化，使 PPP 架构只需一个磁芯即可完成

能量传输，从而进一步提高了系统功率密度。文献[57][58]通过将主功率模块进一步模

块化并结合平面变压器设计，有效压缩了整体体积，同时，作者针对模块化 PPP 变换

器在平面变压器中出现的共模噪声问题，从绕组结构优化的角度展开分析与研究，展

示了 PPP 架构在高功率密度应用中的广阔前景。 

Vin

iin

Vout

iout

   

Vin

iin

Vout

iout

 
(a) 输入并联输出串联 IPOS 结构            (b) 输入串联输出并联 ISOP 结构 

图 1-14 部分功率处理电路（PPP）的两种基本架构 

尽管 PPP 架构在提升系统效率和功率密度方面具有潜力，但其电路拓扑较为复杂，

因此硬件成本较高，并不适用于成本敏感的车载电源应用。如图 1-15所示，为一个 IPOS

部分功率处理电路的电路拓扑图[54][55]，为兼顾电气隔离与宽范围调压需求，该系统在

主电路之外额外增加了一路副边全桥与降压 Buck 电路。相比于传统单电路模块方案，

部分功率处理电路结构更加复杂，将显著增加变换器的硬件成本。此外，PPP 系统在动

态建模方法、多功率模块间协同控制策略等方面仍有待进一步研究，限制了其在工业

界的应用。 
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Vin

Vout

部分功率调节电路

主功率通路

 
图 1-15 应用 PPP 架构的具体电路拓扑实例[54][55] 

1.3 谐振 CLLC 电路建模与分析方法 

谐振腔参数设计是 CLLC 谐振变换器研发的核心环节，而科学的参数设计离不开

对变换器工作特性的精确建模。相较于传统 LLC 变换器，CLLC 在变压器副边增加了

一组由谐振电感与谐振电容构成的串联谐振支路，从而形成原副边完全对称的拓扑结

构，非常适合双向能量传输场合[59][60]。 

CLLC 的多元件谐振腔显著增加了建模的复杂度[61]。LLC 谐振腔仅包含三个主要

元件（谐振电感、谐振电容、励磁电感），且在副边二极管导通期间，励磁电感被输出

电压钳位，不参与谐振，其时域分析模型较为简单；而对于 CLLC 变换器，由于原/副

边均存在串联谐振回路，励磁电感在运行过程中不再被输出电压钳位。这意味着，尽管

CLLC 的波形与 LLC 相似，但其谐振腔内的五个元件（原/副边谐振电感、原/副边谐振

电容及励磁电感）在大部分工作模态下均共同参与谐振过程[62]。这种多元件的全时段

耦合谐振，为精确的时域分析带来了巨大的挑战[63]。此外，针对非对称参数（原副边

参数不一致）的 CLLC 拓扑，其不对称性进一步增加了建模与分析的难度。 

目前关于 CLLC 变换器的建模研究主要分为两大类：基于基波近似法（First 

Harmonic Approximation, FHA）的频域建模与基于时域模型（Time Domain Model, TDM）

的建模。 

（1）频域建模分析 FHA 方法： 

FHA 是目前工程应用最为广泛的方法。如图 1-16 所示，该方法通过提取谐振腔原

副边方波电压激励的基波分量进行等效电路分析，能够便捷地推导出具有解析解的增
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益模型，直观地揭示电压增益与开关频率的对应关系[64][65]。然而，FHA 方法基于较强

的简化假设，忽略了高次谐波的影响。因此，当开关频率显著偏离谐振点时，模型误差

会急剧增大，导致理论计算与实验结果存在较大偏差。 

ωLm

ωLr1 ωLr2'

1/ωCr2'1/ωCr1

Vin nVo

基波分量

 
图 1-16 经过基波等效后的 CLLC 谐振腔 

针对 FHA 方法的精度问题，文献[66]基于 FHA 提出了一种优化的非对称参数设计

方法，旨在缩小频率调节范围以降低计算偏差和变换器损耗；文献[67]提出了扩展谐波

近似法（EHA），通过引入高次谐波分量提升了计算精度，但在宽电压范围下的表现仍

不理想；文献[68]进一步考虑了元件容差与损耗对模型的影响，但依旧未能从根本上突

破 FHA 方法固有的精度局限。 

（2）时域建模分析 TDM 方法： 

基于时域分析的建模方法直接从时域波形出发，相比于 FHA 方法在宽范围输出场

景下具有更优的适用性和精度[69][70]。为进一步优化建模效果，多种改进的时域建模方

案相继被提出。其中，文献[71]基于叠加原理与能量守恒定律，构建了一种简化的增益

模型。与传统的基波近似法相比，该模型显著提升了计算精度，并能有效适用于阻性负

载与电池负载等多种实际工况。文献[72][73]则引入了简化工作模态（SOM）分析法。

该方法立足于时域波形分析，采用波形分段拼接的方式，结合电感电流的对称性、连续

性以及系统功率守恒等边界条件，推导出了增益表达式。相较于传统复杂的时域数值

模型，SOM 模型不仅具有更高的精度，且物理意义更为直观。然而，上述简化模型在

宽频率范围运行时，其计算精度仍存在一定程度的波动与衰减。此外，针对非对称参数

的 CLLC 拓扑，文献[74]虽然提出了一种通用的分析方法，但该方法未能给出稳态解析

解，其求解过程仍依赖于繁琐的数值迭代。文献[75]尝试利用反向传播神经网络（BPNN）

建立模型，虽然精度尚可，但无法揭示谐振参数与增益之间的明确物理/解析关系，不

利于指导设计。此外，尽管基于拉普拉斯变换的方法能够获得精确的闭式稳态表达式

[76]，但其推导与计算过程过于繁琐，实用性受限。 

综上所述，CLLC 谐振变换器的精确建模一直是学术界与工业界关注的难点，如何
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在模型精度与计算复杂度之间取得平衡是当前面临的主要挑战。此外，目前尚缺乏一

种能够兼顾高精度、计算简洁且适用于非对称参数的 CLLC 变换器时域模型[77]。 

1.4 宽调压范围谐振电路控制策略 

传统 PFM（Pulse Frequency Modulation）控制的 CLLC 谐振变换器在宽增益范围与

高转换效率的设计上相互制约，学术界已有多种针对谐振变换器的优化控制策略可以

实现较宽电压范围的增益调节能力。为此，本节将系统分析并总结现有三种主流的宽

增益控制方案。 

1.4.1 谐振变换器副边短路控制 

谐振变换器的副边短路控制策略，是提升传统 CLLC/LLC 等谐振变换器升压能力、

优化磁元件设计的有效方案[44][45][81][82]，并在工业界得到广泛实际应用。 

该方案的原理是通过控制副边开关管的导通时序，人为构造变压器副边的短路状

态。在此期间，谐振腔电流快速上升，其物理过程类似于 Boost 变换器中的电感储能环

节，从而提升变换器的电压输出范围。图 1-17 展示了该方案在升压工况下的变换器拓

扑及驱动时序。通过引入一段可控的短路区间，变换器的电压增益得以大幅提升。 

Lm

Lr1 Lr2

Cr2Cr1

VoCoVin

S4

S3

S2

S1

S8

S7

S6

S5

n:1

A

B

C

D
vAB vCD

iLr

S4 S3

S1/S2 S2S1

S8

S6

S3/S4

S6

S8

iLr

t6t0 t1 t2 t3t4 t5  
(a) 电路拓扑                           (b) 驱动发波时序 

图 1-17 副边短路控制的拓扑与驱动时序 

副边短路控制方案在实际应用中面临以下局限：（1）全工况优化能力不足。该方案

的优化局限于提升升压工况下的电压增益，当变换器运行于降压模式时，其控制逻辑

退化为传统 PFM 控制，未能解决降压工况下工作频率跨度大、谐振腔无功循环能量过

高的问题。（2）控制维度存在局限。副边短路控制从谐振腔电压激励角度来看，对谐振

腔副边产生了一个短路激励，该激励和副边桥臂间内移相对谐振腔的激励一致，因此

副边短路控制本质上可以理解为多重移相控制的一种特殊形式。 
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通过引入多重移相控制，可以在保证稳态波形相同的前提下，将副边短路控制的

副边驱动脉冲延时发波逻辑简化为更简单的桥臂移相逻辑，从而降低控制方案的实践

复杂度。同时，还可以通过多重移相控制的其他控制自由度来为变换器在全工况范围

内的应力抑制与全局性能优化提供更广阔的设计空间。 

1.4.2 定频移相控制策略 

CLLC 定频移相控制策略的学术研究也比较多[83]-[85]，其在不同工作模式时的驱动

波形示意图如图 1-18 所示。该控制策略是一种定频控制，通过移相实现谐振腔原副边

电压激励的基波分量同相位，同时通过调节移相角度𝜑𝜑实现对输出电压和功率的调节。 

vAB

vCD

Vin

nVo

vAB

vCD

Vin

nVo

Vin

nVo

Vin

nVo

 
(a) 降压模式的调制策略                     (b) 升压模式的调制策略 

图 1-18 CLLC 定频移相控制驱动示意图 

定频控制策略便于变换器的参数优化设计与控制实现。理论分析表明，该控制下

的系统电压增益独立于负载大小与谐振腔参数[83]，仅与移相角相关。电压增益表达式

如式(1-1)所示。 

 �
𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏 𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚:     𝑀𝑀 = cos (

𝜑𝜑
2

)    

𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏 𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚:    𝑀𝑀 = 1/cos (
𝜑𝜑
2

)
 (1-1) 

该控制方法由于受到定频控制和特定移相时序的限制，虽然控制上较为简单，但

实际上能保证全负载范围软开关下的电压调节范围并不宽。同时输入输出电压失配时

的开关节点电流较大，不利于整机效率优化。 

1.4.3 CLLC 的多模式混合控制 

CLLC 的多模式混合控制指的是将移相控制、PFM 调频控制、占空比 PWM 控制

等多种策略混合使用的方法，在不同工况采用不同控制策略，能够在全负载范围获得
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比较好的控制效果。 

弗吉尼亚理工大学 CPES 团队提出的 CLLC 混合控制如图 1-19 所示[86]，该控制策

略分为三个模式：降压工作时，使用 PWM 变占空比控制；等压工作时，谐振变换器工

作在谐振频率，即采用 DCX 模式，通过前级 PFC 调整母线电压实现输出电压的调节；

升压工作时，采用副边移相控制。 

 
图 1-19 CPES 团队提出的 CLLC 混合控制策略示意图[86] 

该混合控制存在三种控制策略，结合了移相、调频、变占空比三种驱动方式，在模

式切换和负载暂态时对算法鲁棒性要求较高，同时多种控制算法的存在也不利于工程

实践。此外，该控制策略是基于优化关断电流设计的[86]，然而较低的关断电流并不意

味着损耗一定是最优的，损耗受到开关频率、关断电流、导通电流等多因素影响。因此

通过对损耗进行进一步评估优化，有望能够进一步提高整机效率。 

1.5 本文主要研究内容与章节安排 

本论文以电动汽车车载充电机（OBC）中的高压隔离双向 DC/DC 变换器为核心研

究对象，针对 CLLC 谐振变换器在传统 PFM 控制下存在的升压能力受限、频率调节范

围宽及循环能量高等问题，立足于 OBC 应用所需要的宽电压范围、高转换效率以及低

系统成本的需求，提出并研究了一套基于变频多移相策略的系统级优化方案。本文从

多移相控制技术、时域建模、多自由度控制参数寻优、系统级控制策略优化及高功率密

度样机研制五个维度展开深入研究，旨在探索并验证多移相控制 CLLC 变换器在车载
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充电电源领域的应用优势与技术前景。 

本论文的研究框架图如图 1-20 所示，主要研究内容概括如下： 

应用于双向OBC场景的宽调压范围、高效率DC/DC谐振变换器

研究目标

关键问题 研究内容

OBC的高压DC/DC变换器

电池包
宽电压
范围

双向

工作

高效率
高功率
密度

传统调频CLLC难以满足需求

升压能力受限

频率范围宽

低开关损耗优势降低

循环能量大

（第二章）

多移相CLLC电路的工作原理及稳态时域建模

多移相CLLC的精

确时域模型

变频多移相控制策略
工作原理及特点

控制参数和硬件参
数的损耗寻优设计

多移相策略的工程
化简化改进

多移相策略的特性
分析与评估

（第四章）

多移相CLLC电路的系统控制优化设计

整机控制架构

优化热性能：

移相桥臂交替切换损耗均衡方法

降低轻载纹波：

脉冲密度打嗝策略

抑制逆变电流纹波：

负载前馈低频纹波抑制

（第五章）

实验样机设计与实验结果

应用需求

现有缺陷

三项控制优化算法

理论基础

（第三章）

多移相CLLC电路参数协同设计与性能评估
控制优化

（多移相策略实验验证）

 
图 1-20 本论文的研究框架图 

第一章：绪论。阐述了新能源汽车 OBC 的产业背景、发展趋势以及技术挑战。通

过对比主流的隔离型双向 DC/DC 拓扑，论证了 CLLC 谐振变换器在双向充放电场景下

的应用价值。系统综述了 CLLC 变换器在建模方法与控制策略领域的研究现状，分析

了现有控制技术在应对宽电压调节范围时的局限，进而引出本文基于多移相控制的研

究动机与目标。 

第二章：多移相 CLLC 电路的工作原理及稳态时域建模。本章是论文所研究的多
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移相控制方法的基础。首先构建了多移相 CLLC 包含内/外移相角与开关频率在内的四

自由度控制体系，详细分析各增益模式下的工作模态与全工况零电压开通（ZVS）约束。

针对传统基波近似法在宽压工况下的精度局限，建立了基于状态变量解耦与时域拼接

方法的高精度稳态时域模型，降低了多移相 CLLC 变换器时域模型的求解复杂度，并

结合损耗模型，得到了理论损耗最优的多移相控制参数。 

第三章：多移相 CLLC 电路参数协同设计与性能评估。本章首先基于损耗模型，

采用协同寻优方法，完成适配具体 OBC 应用的谐振腔硬件参数和多移相控制参数的优

化设计，并生成覆盖全工况的最优控制参数查找表。为降低控制策略实施的复杂度，将

控制参数多维查表简化为“开关频率功率闭环+移相角一维查表”的控制策略工程实施

方案，并针对模式过渡区实施线性化平滑处理提升控制稳定性。评估了多移相策略在

双向应用、功率变化、硬件参数容差与轻载工况下的特性，通过仿真验证了多移相控制

在收窄工作频率范围、抑制无功环流及降低器件应力方面的优势。 

第四章：多移相 CLLC 电路的系统控制优化设计。本章针对多移相 CLLC 变换器

在两级式 OBC 实际应用中的具体工程问题，提出了相应的控制优化策略。首先，针对

内移相导致同侧桥臂开关管关断损耗严重失衡的现象，设计了移相桥臂交替低频切换

策略，通过超前/滞后臂的交替切换，实现了器件热应力的均衡；其次，针对极轻载工

况，提出了基于脉冲密度调制的分散式打嗝控制，显著降低了轻载输出纹波；最后，针

对反向逆变（V2L）模式下电池侧二倍工频电流纹波的问题，提出了基于负载前馈的母

线电压采样修正策略，实现了电池侧低频电流纹波的有效抑制。 

第五章：实验样机设计与实验结果。本章开展了车载充电机样机的研制与实验验

证，详细介绍了 6.6kW 液冷车载充电机样机的硬件架构与器件选型，重点介绍了磁集

成变压器的设计。基于该实验平台，完成了单模块稳态性能测试与整机闭环测试，并对

第四章提出的移相桥臂低频切换损耗均衡、轻载打嗝模式的纹波控制以及逆变低频纹

波抑制等优化控制方法进行了测试。实验结果验证了本文多移相控制策略及各项控制

优化方法的有效性。 

第六章：总结与展望。总结了本文的研究工作及相应的创新成果，客观分析了现有

研究的不足，并对本课题的未来研究方向进行了展望。 
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第2章 多移相 CLLC 电路的工作原理及稳态时域建模 

在双向车载充电机的应用场景中，电池电压通常具有较宽的波动范围。传统频率

调制（PFM）作为 CLLC 谐振变换器最基础的控制方式，在应对宽范围增益调节时，

存在增益受限、循环能量高等性能瓶颈。因此，打破单一频率控制的局限，引入多控制

自由度的多移相控制策略，成为兼顾宽增益能力与全工况高效率的有效途径。 

本章将分析多移相控制下 CLLC 变换器的工作原理，建立相应的时域模型，并给

出一种基于损耗优化的控制参数寻优方法。首先，本章将分析传统PFM控制的局限性，

讨论引入移相控制改善系统增益特性的可行性；其次，详细介绍变换器在升压、等压和

降压三种典型工况下的运行模态，推导了各模式的零电压开通（ZVS）约束条件；最后，

建立了多移相控制 CLLC 电路时域模型，通过状态变量解耦的方法简化计算复杂度，

并结合各模态边界条件，求解出各工况下的稳态时域解。本章所建立的时域模型，结合

变换器损耗模型，将为多移相控制策略的控制参数及谐振腔参数寻优、特性评估及系

统级控制优化设计奠定基础。 

2.1 传统频率调制 CLLC 变换器分析 

2.1.1 拓扑结构与基本工作模态 

图 2-1 展示了传统频率调制 CLLC 谐振变换器的电路拓扑。该变换器主要由原边

全桥、副边全桥以及 CLLC 谐振网络三部分构成。原边全桥由开关管 S1~S4 组成，采用

传统频率调制策略进行控制。在正向运行模式下，S1 和 S4 以开关频率𝑓𝑓𝑠𝑠进行驱动，占

空比为 50%，而 S2 和 S3分别与 S1 和 S4 保持互补导通。副边全桥由整流管 Q1~Q4 组成，

为降低通态损耗，副边开关管采用同步整流（SR）方式运行，即当检测到电流流经开

关管体二极管时，控制相应的开关管导通，电流为零时关断。 
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Cr2Cr1

VoCoVin
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Q4
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原边全桥 谐振腔 副边全桥
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D
vAB vCD
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图 2-1 双向 CLLC 谐振变换器电路原理图 
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CLLC 变换器的谐振网络包含五个关键元件：原边谐振电感 Lr1、原边谐振电容 Cr1、

副边谐振电感 Lr2、副边谐振电容 Cr2 以及高频隔离变压器 Tr。其中，变压器 Tr 的匝数

比为 n:1，其励磁电感为 Lm，输出电容 Co 用于输出电压的滤波与支撑。此外，𝑣𝑣𝐴𝐴𝐴𝐴和𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶

分别代表原边与副边桥臂的桥臂中点电压，它们同时构成了谐振腔原副两边的电压激

励源。 

由于原边与副边全桥电路对谐振腔的电压激励均为方波，因此可将两个全桥电路

等效为方波电压源。同时，根据变压器匝数比，可以将副边谐振参数折算至原边，得到

CLLC 谐振网络的简化等效电路，如图 2-2 所示。图中，谐振电流𝑖𝑖𝑟𝑟1和𝑖𝑖𝑟𝑟2分别为原边

与副边（折算后）的谐振回路电流，𝑖𝑖𝑚𝑚为流经励磁电感 Lm的励磁电流；电压𝑣𝑣1和𝑣𝑣2则

分别代表施加在谐振网络两端口的等效方波激励电压。 

Lm

Lr1 Lr2'

Cr2'Cr1

ir1

im

ir2
A

B

C

D

v1 v2

+ +

vCr1 vCr2

 
图 2-2 CLLC 变换器谐振网络等效电路模型 

在图 2-2 中等效后的谐振腔参数和原谐振腔参数的换算关系为： 

 � 𝐿𝐿𝑟𝑟2
′ = 𝑛𝑛2𝐿𝐿𝑟𝑟2
𝐶𝐶𝑟𝑟2′ = 𝐶𝐶𝑟𝑟2/𝑛𝑛2

 (2-1) 

CLLC 变换器内的时域电压与电流波形，本质上是谐振网络对原、副边方波电压激

励的响应。针对采用频率调制（PFM）控制的 CLLC 变换器，如图 2-3 所示，其谐振

腔有三个基本工作阶段：P 阶段、O 阶段和 N 阶段。P 阶段对应施加在谐振网络两端的

电压极性相同的状态；N 阶段对应两端电压极性相反的状态；O 阶段则对应谐振网络

副边处于开路状态，在 O 阶段时谐振腔励磁电感 Lm与原边谐振元件谐振，谐振腔副边

没有电流，因此能量仅在原边谐振腔内循环，并不向副边传输功率。 
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(a) P 阶段                          (b) O 阶段 
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(c) N 阶段 

图 2-3 PFM 控制 CLLC 变换器的三个基本工作阶段示意图 

频率控制通过调节开关频率来控制 CLLC 谐振变换器的输出电压与功率。在不同

频率和负载条件下，CLLC 变换器存在多种可能的工作状态，为了确保系统具备高效率

及低开关应力，通常将其设计在三种主要模式下运行。如图 2-4所示，PFM控制下CLLC

的三种典型工作模式可定义为：欠谐振 PO 模式、准谐振 P 模式以及过谐振 NP 模式。 

 
(a) 欠谐振，PO 模式                       (b) 准谐振，P 模式 

 
(c) 过谐振，NP 模式 

图 2-4 PFM 控制下 CLLC 的三种典型工作模式 

2.1.2 宽压工况下传统 PFM 控制的性能局限 

虽然 PFM 控制的 CLLC 变换器在服务器电源等场合广泛应用，但其应用于车载充

电机等需要宽调压范围的场合时，存在以下五个性能局限： 

（1）宽调压范围与低开关损耗的矛盾：LLC/CLLC 谐振变换器得以广泛应用的主

要原因之一是因为开关损耗较低，且开关损耗不随功率的增加而快速上升。而对于车

载充电机应用场合，为了实现较宽的电压调节范围需要较小的励磁电感，进而导致变
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换器的开关损耗得到快速上升。如图 2-5 所示为 OBC 极限升/降压工况下的时域仿真

波形，其中部分开关节点存在较大关断电流，将制约变换器的转换效率。 

（2）升压模式的容性工作区风险：升压工况下工作于欠谐振 PO 模式，存在潜在

的容性工作区风险，限制了谐振腔参数的选取范围，迫使设计者不得不选用较小的励

磁电感（6.6kW 双向 OBC 应用下通常需要小于 100μH），引起较大开关损耗。 

（3）降压模式的效率与应力问题：降压工况下工作于 NP 模式，如图 2-5(b)所示，

该模式伴随着较大的谐振腔循环能量与关断电流应力，阻碍了整机高效率的实现。 

（4）频率调节范围较宽：PFM 控制仅依靠频率单一自由度实现全范围的电压与功

率调节，导致工作频率变化范围通常较宽，难以对整机效率进行全局优化。 

（5）磁元件设计受限：较小的励磁电感需求与宽频率变化范围，显著增加了谐振

腔磁性元件的设计难度及磁集成实现的复杂性，增大体积并推高了整机成本。 

原边S1-4大电流切换 原边S1-4大电流切换

电
流

(A
)

时间(s)

电
流

(A
)

时间(s)

循环能量循环能量

 
(a) 390V 输入 480V 输出，满载 6.6kW           (b) 390V 输入 230V 输出，满载 20A 

图 2-5 车载 OBC 应用参数下 PFM 控制关断节点电流示意图 

探究上述问题的根源可知，升压时的容性开关风险归因于 O 阶段谐振腔副边缺乏

稳定的可控电压激励；降压模式下的低效率源于 NP 模式缺乏抑制循环能量的额外控

制自由度；而频率范围过宽与磁元件设计困难，本质上均是由于单一频率控制自由度

不足以应对宽范围调压需求所致。 

针对传统 PFM 控制存在的上述问题，在不改变 CLLC 变换器硬件拓扑的前提下，

引入移相控制是拓展其增益的有效手段[49][83][86]。引入原边移相和副边移相，可以等效

改变施加在谐振腔两端的电压激励大小，原边移相可以进一步降低变换器的增益，而

副边移相可以进一步提升变换器的增益。然而，多维度移相控制的叠加会使变换器呈

现出复杂的非线性与多模态特征[86]，导致传统的建模与设计方法并不适用。如何在多



浙江大学硕士学位论文 第 2 章 多移相 CLLC 电路的工作原理及稳态时域建模 

23 

控制自由度下，优化全范围软开关、参数全局寻优与控制算法复杂度之间的相互限制，

是移相策略在工程应用所面临的主要技术挑战。 

2.2 多移相控制 CLLC 电路的工作原理 

2.2.1 多移相 CLLC 电路基本工作阶段 

图 2-6 展示了多移相控制策略下 CLLC 谐振变换器的电路拓扑。该电路的核心谐

振网络保持不变，仍由原/副边谐振电感、原/副边谐振电容及变压器励磁电感共五个元

件构成。 
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图 2-6 多移相控制 CLLC 变换器电路拓扑 

与传统的 PFM 控制策略不同，在多移相控制下，副边开关管不再仅作为同步整流

器件运行，而是采取与原边开关管相同的主动控制。在稳态工作时，变换器内所有半桥

桥臂的上下开关管均以 50%占空比（忽略死区）互补导通，同时各个半桥之间存在移

相。该控制策略共构建了四个独立的控制自由度，分别为：原边全桥的内移相角、副边

全桥的内移相角、原/副边全桥之间的外移相角以及开关频率。 

调频控制下的 CLLC 谐振变换器包含 P（正向）、O（开路）、N（反向）三个基本

工作阶段，且时域波形由这三个阶段组合而成。相比之下，多移相控制策略由于副边全

桥开关管采用主动控制，谐振腔副边始终存在电压激励，因此 PFM 模式中副边开路的

“O 阶段”不再存在。与此同时，多移相控制通过引入原边或副边全桥的内移相角，使

得谐振腔端口出现电压激励为零的工况，即谐振网络端口处于短路状态。本文将该状

态定义为“S（Shorting）阶段”。 

如图 2-7 所示，S 阶段可进一步细分为原边短路阶段与副边短路阶段。原边短路

主要应用于降压工况，对应原边桥臂的内移相；副边短路主要应用于升压工况，对应副

边桥臂的内移相。通过对图 2-7 四个基础工作阶段的时域拼接，即可构成完整开关周

期内谐振腔的激励过程。 
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(a) P 阶段                         (b) N 阶段 
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(a) S 阶段（原边短路）            (b) S 阶段（副边短路） 
图 2-7 多移相控制下的四个基本工作阶段 

2.2.2 多移相 CLLC 电路工作模态分析 

（1）升压模式工作模态分析 

升压模式下的稳态时域波形如图 2-8 所示，在升压工作模式下，多移相 CLLC 谐

振变换器同时引入副边内移相角与原副边外移相角进行控制，原边不移相。此时，谐振

腔的时域波形主要由 N 阶段、S 阶段和 P 阶段三个基本阶段构成。如图 2-9 所示，为

多移相 CLLC 变换器升压模式时的工作模态，工作过程的详细分析如下： 
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(a) 升压模式工作区域                    (b) 升压模式稳态时域波形 

图 2-8 多移相控制 CLLC 变换器升压模式稳态时域波形 

t0-t1（N 阶段）：t0 时刻，原边开关管 S1 和 S4开通，S2 和 S3 关断。由于此时谐振腔

电流为负，该感性电流在死区时间内对 S1 和 S4 的寄生输出电容 Coss进行放电，从而实

现零电压开通（ZVS）。在此阶段，S1、S4 与副边开关管 S6、S7 导通，谐振腔原、副边
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电压激励分别为 Vin 和-Vo。变换器处于 N 工作阶段，谐振电流以较高的斜率快速上升。

这个阶段体现为原副边的循环能量，从损耗的角度看，在能实现软开关的前提下，这个

阶段最小化有利于总损耗的降低。 

t1-t2（S 阶段）：t1 时刻，副边开关管 S5 开通，S6 关断。此时谐振电流为正，该电流

对 S5 的输出电容放电，同时对 S6 的输出电容充电，实现了 S5 的 ZVS 开通。在此期间，

原边 S1 和 S4 导通，提供 Vin 电压激励；副边 S5 和 S7 导通，副边电流在桥臂内部续流，

未向输出侧传输能量，导致谐振腔副边端口电压被钳位至零（短路状态）。因此，变换

器处于 S 阶段，受原边电压 Vin 激励，谐振电流继续上升。 

t2-t3（P 阶段）：t2 时刻，S7 关断，S8 开通。正向谐振电流分别对 S7 和 S8 的输出电

容进行充、放电，实现 S8 的 ZVS 开通。值得注意的是，t2 时刻谐振电流处于峰值附近，

充放电过程比其他开关节点更快。在死区时间内，当 S8 的漏源电压降至零后，电流先

经体二极管续流，直至驱动信号到来后流经沟道。由于关断电流较大，S7 的关断损耗在

所有开关管中最高，导致其热应力较大。针对这一热分布不均问题，可通过副边移相桥

臂切换算法予以解决，具体细节将在后续控制算法章节中详细阐述。在 t2-t3 时段内，

S1、S4 与 S5、S8 导通，原副边电压激励分别为 Vin 和 Vo，变换器处于 P 模式。由于处于

升压工况且初始电流较大，谐振电流缓慢下降。此阶段能量持续从原边传递至副边，是

系统效率较高的工作区间。 

t3-t6（对称半周期）：基于全桥电路的对称性，t3-t6 时段的驱动信号与电流波形与前

半周期（t0-t3）对称。所有开关管均能实现软开关操作，且除 t5 时刻外，其他时刻的关

断电流均较小。该半周期的工作模态同样由 N、S、P 三个阶段构成。 
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(a) t0 时刻，原边实现软开关                        (b) t0-t1，N 阶段 

Vo Vin

n:1

Lr2

Cr2

VoCo

S8

S7

S6

S5

C

D
vCDVin

Lm

Lr1

Cr1

Vin

S4

S3

S2

S1

A

B

vAB Vo

n:1

Lr2

Cr2

VoCo

S8

S7

S6

S5

C

D
vCDVin

Lm

Lr1

Cr1S4

S3

S2

S1

A

B

vAB

 
(c) t1 时刻，副边桥臂实现软开关                     (d) t1-t2，S 阶段 
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(e) t2 时刻，副边桥臂实现软开关                     (f) t2-t3，P 阶段 

图 2-9 多移相 CLLC 变换器升压模式的半周期工作模态 

副边移相桥臂交替切换损耗均衡： 

在图 2-6 的变换器拓扑中，定义副边开关管 S5/S6 所在桥臂为超前臂、S7/S8 所在桥

臂为滞后臂。如图 2-8 所示，在多移相控制升压模式下，虽然所有开关管均实现了 ZVS

开通，但滞后臂开关的关断电流明显高于超前臂，因此具有更大的关断损耗，由此会导

致副边桥臂器件损耗的分布不均，带来热应力的问题影响散热和器件可靠性。 

为了均衡器件的损耗，如图 2-10 所示，本文采用了移相桥臂低频交替切换的方法，

即通过较低频率交替切换超前和滞后桥臂功能，实现器件损耗的均衡。在图 2-10 中，

在紫色区域进行超前/滞后桥臂切换，开关管 S7/S8 由大电流关断变为小电流关断，开关

管 S5/S6 由小电流关断变为大电流关断，通过不断地低频切换可以平衡副边开关管 S5-8

的关断损耗。同时，在切换过程中各个开关管的导通电流有效值并没有发生变化，因此

并不影响导通损耗的分布，导通损耗依旧平衡。 

ir1
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大电流开通

 
图 2-10 超前/滞后桥臂低频切换示意图 

移相桥臂交替切换损耗均衡方法具体的实现与数字控制密切相关，为保障该算法

在多移相策略下平稳运行并达到预期的热均衡效果，需要对 PWM 寄存器的更新时序

及桥臂切换频率进行约束。具体的数字控制实现将在第 4 章 4.2 节进一步详细分析。 
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（2）等压模式工作模态分析 

当变换器输入输出电压接近时，多移相 CLLC 变换器仅采用原副边外移相角配合

频率调节来实现功率控制。如图 2-11 所示，此时谐振腔的时域波形简化为由 N 阶段和

P 阶段构成。图 2-12 展示了等压模式时的工作模态，详细分析如下： 

t0-t1（N 阶段）：t0 时刻，S1 和 S4 导通，S2 和 S3 关断。负向谐振电流抽取 S1 和 S4 输

出电容上的电荷，实现其 ZVS 开通。在此期间，谐振腔原副边的激励电压分别为 Vin和

-Vo，系统处于 N 阶段，谐振电流快速上升。至 t1 时刻，电流幅值达到能够实现副边开

关管软开关所需的最小电流值。这个阶段主要是通过原副边的循环能量实现软开关。 

t1-t2（P 阶段）：t1 时刻，副边开关管由 S6、S7导通切换为 S5、S8 导通。与升压模式

不同，等压模式下副边四个开关管同时进行状态切换，因此 t1 时刻所需的最小切换电

流相对较大。在此阶段，原边 S1、S4 与副边 S5、S8 导通，原副边激励分别为 Vin 和 Vo，

变换器进入 P 阶段。对于等压模式，虽然 t1 和 t2 时刻的电流绝对值较小，但通过调节

开关频率可改变 P 阶段的谐振过程：频率越接近谐振频率，P 阶段谐振作用越显著，输

出功率随之增大。此外，在 P 阶段能量单向传输，且该阶段在等压模式中占比较大。

因此，等压模式下的开关电流应力和导通损耗均处于较低水平。 

t2-t4（对称半周期）：t2-t4 时段的工作状态与 t0-t2 类似，由对称的 N 阶段和 P 阶段

构成。在此期间，亦可实现所有开关管的零电压开通及低电流关断。 
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(a) 等压模式工作区域                    (b) 等压模式稳态时域波形 

图 2-11 多移相控制 CLLC 变换器等压模式稳态时域波形 
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(a) t0 时刻，原边实现软开关                        (b) t0-t1，N 阶段 
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(c) t1 时刻，副边实现软开关                        (d) t1-t2，P 阶段 

图 2-12 多移相 CLLC 变换器等压模式的半周期工作模态 

（3）降压模式工作模态分析 

在降压工作模式（Vin > nVo）下，多移相 CLLC 变换器引入原边内移相角以抑制循

环能量。通过协同控制原边内移相角、外移相角及开关频率，实现对输出电压和功率的

调节。如图 2-13 所示，此时谐振腔时域波形主要包含 N 阶段、P 阶段和 S 阶段。图 

2-14 所示为多移相 CLLC 变换器降压工作时的工作模态分解。 

t0-t1（N 阶段）：t0 时刻，S4 导通，S3 关断。利用谐振腔内的负向电流对 S4 输出电

容 Coss 放电，实现 S4 的 ZVS 开通。与前述模式类似，此时的原副边电压激励分别为 Vin 

和-Vo，谐振电流呈快速上升趋势。 

t1-t2（P 阶段）：t1 时刻，副边 S6、S7 关断，S5、S8 开通。副边谐振电感电流对 S5 和

S8 的输出电容放电，确保其 ZVS 开通。此时原副边激励电压变为 Vin 和 Vo，系统处于

P 工作模式。由于 Vin > Vo（降压工况），谐振电流在此过程中持续上升。 

t2-t3（S 阶段）：t2 时刻，原边 S2 开通，S1 关断。谐振电流对 S2 输出电容放电，实

现其 ZVS 开通。在此阶段，谐振腔原副边电压激励分别为 0 和 Vo（原边短路），系统

进入 S 阶段。受此影响，谐振电流开始下降，直至 t3 时刻电流降至满足 S3 实现 ZVS 所

需的最小电流值，标志着 S 阶段结束。 

t3-t6（对称半周期）：t3-t6 时段的工作状态与 t0-t3 类似，由 N 阶段、P 阶段和 S 阶段

构成。所有开关管均能实现软开关、开关管 S1和 S2 为大电流关断，其余开关管均为小

电流关断。 

降压模式下，超前臂 S1/S2 和滞后臂 S3/S4 同样也存在关断电流差异较大的情况，可

采用类似于升压模式的方法交替切换移相桥臂以平衡器件损耗，此处不在赘述。 
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图 2-13 多移相控制 CLLC 变换器降压模式稳态时域波形 
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(a) t0 时刻，原边桥臂实现软开关                      (b) t0-t1，N 阶段 
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(c) t1 时刻，副边实现软开关                        (d) t1-t2，P 阶段 
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(e) t2 时刻，原边桥臂实现软开关                      (f) t2-t3，S 阶段 

图 2-14 多移相 CLLC 变换器降压模式的半周期工作模态 

针对 CLLC 变换器的移相控制，现有研究多局限于定频移相[83][86]。在此类方案中，

移相控制往往作为拓宽电压增益边界的辅助手段（例如在降压工况下引入原边内移相

以实现深度降压）。然而，定频移相在系统电流应力抑制与全局效率提升方面存在固有

的性能限制。 
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本文的控制策略将开关频率作为独立的控制维度融入多重移相，得到变频多移相

的复合控制架构。一方面，频率与移相角的协同调控可更高效地抑制谐振腔电流应力，

即无功循环能量；另一方面，更多维度的控制使得系统能够依托损耗模型，进一步优化

整机损耗。 

2.3 多移相 CLLC 移相角定义及 ZVS 条件推导 

（1）多移相 CLLC 移相角的定义和换算 

图 2-15 展示了各移相角与开关管驱动时序的对应关系。如图 2-15(a)所示，理论

分析中通常采用原边内移相角𝛼𝛼𝑝𝑝、副边内移相角𝛼𝛼𝑠𝑠以及外移相角𝛽𝛽作为控制变量。 

在数字控制器的工程实现中，直接配置各桥臂驱动信号的相对相位更符合寄存器

的设置逻辑。因此，本文采用“桥臂间移相”进行移相角设计：将变换器划分为原边桥

臂 1、原边桥臂 2、副边桥臂 1 及副边桥臂 2。以原边桥臂 1 为基准，其余三个桥臂的

相对移相角分别定义为𝜃𝜃1,𝜃𝜃2,𝜃𝜃3。其与理论移相角（𝛼𝛼𝑝𝑝,𝛼𝛼𝑠𝑠,𝛽𝛽）的换算关系如式(2-2)所

示。通过该变换，计算所得的移相角可直接用于控制器 PWM 寄存器的设置。 

 �
𝜃𝜃1 = 2𝛼𝛼𝑝𝑝

𝜃𝜃2 = 𝛼𝛼𝑝𝑝 + 𝛽𝛽 − 𝛼𝛼𝑠𝑠
𝜃𝜃3 = 𝛼𝛼𝑝𝑝 + 𝛽𝛽 + 𝛼𝛼𝑠𝑠

 (2-2) 
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(a) 原副边内/外移相定义                     (b) 桥臂间移相定义 

图 2-15 多移相 CLLC 变换器的移相角定义示意图 

（2）多移相 CLLC 软开关约束条件 

实现零电压开通 ZVS 是降低开关应力、保障系统高效率运行的关键前提。ZVS 的

本质在于，在开通驱动信号到来之前的死区时间内，必须确保流经开关管的电流呈感
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性（即流过对应开关管体二极管的导通方向），且具有足够的幅值，以便将开关管寄生

输出电容 Coss 上的电荷完全抽走。 

在多移相控制策略中，变换器在不同增益工况下参与动作的开关管切换位置、切

换顺序及数量均不相同，这导致 ZVS 的实现条件也随工况动态变化。图 2-16 展示了

升压模式下的开关管切换示意图，在时域波形中共存在 6 处开关管切换时刻。 

ir1
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(a) 原边开关管 S1-4 的切换时刻            (b) 副边开关管 S5-8 的切换时刻 

图 2-16 多移相 CLLC 升压模式下开关管切换示意图 

如图 2-17 所示，为多移相 CLLC 变换器升压工况下原边开关管 S1-4在死区时间内

实现零电压开通 ZVS 的暂态过程（对应图 2-16 的𝑡𝑡0时刻）。在这个暂态过程中，为了

实现原边四个开关管的 ZVS，谐振腔原边谐振电感 Lr1 上的电流需要对原边四个开关管

的寄生电容充放电，原边开关管 S1 和 S4 的输出电容电压需要从 Vin降低到 0，而开关管

S2 和 S3 的输出电容电压需要从 0 升高到 Vin。 

Lr2

Cr2
n:1

Lm

Lr1

Cr1

Vin

S4

S3

S2

S1

ir1

Vin 0

0 Vin

    

Lr2

Cr2
n:1

Lm

Lr1

Cr1

Vin

S4

S3

S2

S1

ir1

Vin→ 0 0→Vin

Vin→ 00→Vin

 
(a) 死区开始前                            (b) 死区时间内 

Lr2

Cr2
n:1

Lm

Lr1

Cr1

Vin

S4

S3

S2

S1

ir1

0 Vin

Vin 0

 
(c) 死区结束时 

图 2-17 升压模式原边开关管 ZVS 暂态过程示意图 
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从能量角度，可以得到升压模式时原边开关管在𝑡𝑡0时刻的软开关条件为： 

 
1
2
𝐿𝐿𝑟𝑟1𝑖𝑖𝑟𝑟12 (𝑡𝑡0) ≥

1
2

4𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖2  (2-3) 

式(2-3)化简后即可得到软开关条件对开关节点电流𝑖𝑖𝑟𝑟1(𝑡𝑡0)的约束，如式(2-4)所示，

式中出现负号是因为规定的电感电流正方向和实现该工况 ZVS 的电流方向相反。 

 𝑖𝑖𝑟𝑟1(𝑡𝑡0) ≤ −
𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖

�𝐿𝐿𝑟𝑟1/4𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜
 (2-4) 

 遵循上述方法，可依次推导出图 2-16 中升压模式全周期内 6 个换流时刻的 ZVS

临界电流约束。为降低复杂度，结合升压模式下的稳态时域波形可知，谐振腔电流满足

严格的半周期对称性，如式(2-5)所示。因此，全周期的 ZVS 判定可等效简化为对前半

周期内三个换流时刻（𝑡𝑡0、𝑡𝑡1和𝑡𝑡2）的电流约束。 

 𝑖𝑖𝑟𝑟1(𝑡𝑡0) = −𝑖𝑖𝑟𝑟1(𝑡𝑡3),   𝑖𝑖𝑟𝑟2(𝑡𝑡1) = −𝑖𝑖𝑟𝑟2(𝑡𝑡4), 𝑖𝑖𝑟𝑟2(𝑡𝑡2) = −𝑖𝑖𝑟𝑟2(𝑡𝑡5) (2-5) 

在多移相升压模式下，副边谐振电流𝑖𝑖𝑟𝑟2在𝑡𝑡2时刻的电流恒大于𝑡𝑡1时刻（如式(2-6)所

示）。考虑到这两个时刻参与换流的功率器件数量完全相同（均为 2 个开关管），因此

只要𝑡𝑡1时刻的电流幅值满足 ZVS 的临界要求，𝑡𝑡2时刻的 ZVS 条件便自然成立。因此，

可进一步简化并得到升压模式下最终的软开关电流约束如式(2-7)所示。 

 𝑖𝑖𝑟𝑟2(𝑡𝑡2) > 𝑖𝑖𝑟𝑟2(𝑡𝑡1) (2-6) 

 𝑖𝑖𝑟𝑟1(𝑡𝑡0) ≤ −
𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖

�𝐿𝐿𝑟𝑟1/4𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜
,  𝑖𝑖𝑟𝑟2(𝑡𝑡1) ≥

𝑉𝑉𝑜𝑜
�𝐿𝐿𝑟𝑟2/2𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜

 (2-7) 

使用同样方法，可以求得等压和降压模式下，多移相 CLLC 的软开关电流约束分

别如式(2-8)和式(2-9)所示： 

 𝑖𝑖𝑟𝑟1(𝑡𝑡0) ≤ −
𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖

�𝐿𝐿𝑟𝑟1/4𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜
, 𝑖𝑖𝑟𝑟2(𝑡𝑡1) ≥

𝑉𝑉𝑜𝑜
�𝐿𝐿𝑟𝑟2/4𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜

  (2-8) 

 𝑖𝑖𝑟𝑟1(𝑡𝑡0) ≤ −
𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖

�𝐿𝐿𝑟𝑟1/2𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜
,  𝑖𝑖𝑟𝑟2(𝑡𝑡1) ≥

𝑉𝑉𝑜𝑜
�𝐿𝐿𝑟𝑟2/4𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜

 (2-9) 

值得注意的是，理论判据在实际应用中需进行修正，出于以下两个原因： 

1）功率开关管的输出电容 Coss 随着漏源极电压 Vds 变化非线性变化，且不同开关

管输出电容存在参数差异。 

2）实际系统还需考虑参数容差、控制分辨率以及切载等动态瞬变过程。 

因此，工程设计中设定的开关电流值通常需高于理论最小值，以预留充足的设计

裕量。综合上述分析，本文最终选取了 1.5 倍的理论最小切换电流值。 
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2.4 多移相 CLLC 的损耗模型和时域建模 

多移相 CLLC 变换器的核心设计目标是在满足宽压调控与全负载运行指标的前提

下，实现整机的效率最优，这使得损耗评估成为参数设计的重要依据。然而，多移相策

略引入多个控制自由度，导致满足同一稳态增益的控制变量组合呈现多解性。此外，传

统基波近似法（FHA）存在固有的模型误差，使其难以支撑控制参数的精细化寻优。 

为解决上述问题，本节构建了控制参数寻优方法，使用多移相控制稳态时域模型

作为系统运行的电气约束，并以损耗模型作为参数寻优的目标函数，进而求解出理论

损耗最优的控制参数组合。 

2.4.1 多移相 CLLC 电路的损耗模型 

为了根据损耗寻优进行参数设计，首先需要搭建多移相CLLC变换器的损耗模型。

变换器的总损耗主要由功率开关管导通损耗、开关损耗、驱动损耗以及磁性元件损耗

四部分构成。 

（1）开关器件导通损耗 

在多移相 CLLC 谐振变换器中，除死区时间外任意时刻原边与副边全桥均各有两

个开关管处于导通状态。在本论文中原副边所选用的开关管型号相同，故假设其通态

电阻参数一致。 

在死区时间内，电流会短暂流经开关管的体二极管或对输出电容充放电。由于死

区时间产生的损耗占比较低，为简化计算，本文忽略死区时间对导通损耗的影响，开关

管导通损耗可由式(2-10)计算： 

 𝑃𝑃𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐 = 2𝐼𝐼𝐿𝐿𝐿𝐿12 𝑅𝑅𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑘𝑘𝑇𝑇 + 2𝐼𝐼𝐿𝐿𝐿𝐿22 𝑅𝑅𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑘𝑘𝑇𝑇 (2-10) 

其中，𝑖𝑖𝑅𝑅𝑅𝑅𝑅𝑅,𝐿𝐿𝐿𝐿1和𝑖𝑖𝑅𝑅𝑅𝑅𝑅𝑅,𝐿𝐿𝐿𝐿2分别表示谐振腔原边与副边谐振电感电流的有效值，其具

体计算表达式如式(2-11)所示，式中𝑖𝑖𝑟𝑟1和𝑖𝑖𝑟𝑟2分别为多移相 CLLC 原/副边谐振电感电流，

具体由后续时域模型给出。𝑘𝑘𝑇𝑇为开关管通态电阻的温度系数，该系数可依据数据手册

中通态电阻随结温变化的曲线确定。 

 𝐼𝐼𝐿𝐿𝐿𝐿1 = �
1
𝑇𝑇𝑠𝑠
� 𝑖𝑖𝑟𝑟12 𝑑𝑑𝑑𝑑
𝑇𝑇𝑠𝑠

0
 ,      𝐼𝐼𝐿𝐿𝐿𝐿2 = �

1
𝑇𝑇𝑠𝑠
� 𝑖𝑖𝑟𝑟22 𝑑𝑑𝑑𝑑
𝑇𝑇𝑠𝑠

0
 (2-11) 

（2）开关器件开关损耗 

开关管的开关损耗由开通损耗与关断损耗两部分构成。由于多移相控制能够实现
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全工况范围内所有开关管的零电压开通，故仅需对关断损耗进行分析。 

本论文采用硅基超级结 MOSFET 作为功率开关器件。如图 2-18 所示为开关管的

关断暂态过程，在开关管的关断过程中，漏源电压𝑣𝑣𝐷𝐷𝐷𝐷与漏极电流𝑖𝑖𝐷𝐷存在交叠区域产生

关断损耗。 

P(t)

vDr

IGoff

vplateau
vGS(th)

iD

vDS

Poff
(Eoff)

 
图 2-18 功率 MOSFET 关断暂态过程示意图 

由于开关管在关断暂态下的电压电流特性呈现高度非线性，精确的解析求解较难。

为此，本文引入文献[78]提出的简化计算方法，关断损耗表达式如式(2-12)所示： 

 𝑃𝑃𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜 =
1
2
𝑖𝑖𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑣𝑣𝑑𝑑𝑑𝑑𝑡𝑡𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑓𝑓𝑠𝑠 (2-12) 

式(2-12)中，𝑖𝑖𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜为开关管关断电流；𝑣𝑣𝑑𝑑𝑑𝑑为关断稳态后的漏源电压（对于原边开关

管，𝑣𝑣𝑑𝑑𝑑𝑑等于输入电压 Vin；对于副边开关管，𝑣𝑣𝑑𝑑𝑑𝑑等于输出电压 Vo）；𝑡𝑡𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜为关断持续时

间，其计算公式如式(2-13)所示。在式(2-13)中，𝑄𝑄𝐺𝐺𝐺𝐺为栅漏电荷（米勒电荷），𝑉𝑉𝐺𝐺𝐺𝐺,𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝

为米勒平台电压，上述参数均可从器件数据手册中获取；𝑅𝑅𝐺𝐺,𝑒𝑒𝑒𝑒为等效栅极关断电阻，

由外部驱动电阻与器件内部寄生栅极电阻共同构成。 

 𝑡𝑡𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜 = 𝑄𝑄𝐺𝐺𝐺𝐺
𝑅𝑅𝐺𝐺,𝑒𝑒𝑒𝑒

𝑉𝑉𝐺𝐺𝐺𝐺,𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝
 (2-13) 

以多移相 CLLC 升压模式为例，该模式下共存在 3 个关断电流节点，其对应的关

断损耗表达式如下式(2-14)所示，等压模式和降压模式的关断损耗也可按相同方法求出。 

 𝑃𝑃𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜 = 4
|𝑖𝑖𝑟𝑟1(𝑡𝑡0)|𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖𝑡𝑡𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑓𝑓𝑠𝑠

2
+ 2

|𝑖𝑖𝑟𝑟2(𝑡𝑡1)|𝑉𝑉𝑜𝑜𝑡𝑡𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑓𝑓𝑠𝑠
2

+ 2
|𝑖𝑖𝑟𝑟2(𝑡𝑡2)|𝑉𝑉𝑜𝑜𝑡𝑡𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑓𝑓𝑠𝑠

2
 (2-14) 

（3）开关器件驱动损耗 

开关器件的驱动损耗可通过式(2-15)计算得到，其中𝑉𝑉𝑔𝑔和𝑄𝑄𝑔𝑔分别为驱动电压幅值和

开关管的栅极驱动电荷。由于本文多移相控制的整体开关频率并不高（满载时开关频
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率在 55kHz 左右），因此在重载下驱动损耗在总损耗中的占比较小。 

 𝑃𝑃𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑 = 8𝑓𝑓𝑠𝑠𝑉𝑉𝑔𝑔𝑄𝑄𝑔𝑔 (2-15) 

（4）变压器损耗与电感损耗 

变压器与谐振电感等磁性元件的损耗主要由绕组铜损（Copper Loss）和磁芯损耗

（Core Loss）构成。 

对于绕组铜损，其本质是电流流经线圈电阻产生的热损耗。由于变换器工作于高

频状态，趋肤效应和邻近效应不可忽略，因此为获得更精确的铜损值须基于高频交流

电阻 Rac 而非单纯的直流电阻 Rdc 进行计算。线圈的直流电阻可根据导线材料电阻率及

几何尺寸直接求得；而 n 次谐波频率下交流电阻与直流电阻的比值系数（FR = Rac/Rdc）

则可依据 Dowell 方程[79][80]估算，如式(2-16)所示。式中，p 代表绕组层数或匝数，X 为

导体厚度与该频率下趋肤深度的比值。 

 𝐹𝐹𝑅𝑅(𝑋𝑋) = 𝑋𝑋
𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠ℎ2𝑋𝑋 + 2𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠2𝑋𝑋
𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐ℎ2𝑋𝑋 − 2𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐2𝑋𝑋

+ 2𝑋𝑋
𝑝𝑝2 − 1

3
𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠ℎ𝑋𝑋 − 2𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠
𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐ℎ𝑋𝑋 + 2𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐

 (2-16) 

进而，结合电流有效值，可利用式(2-17)计算得到磁性元件的铜损。 

 𝑃𝑃𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤 = 𝑅𝑅𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤,𝐷𝐷𝐷𝐷�𝐹𝐹𝑅𝑅(𝑛𝑛)𝐼𝐼𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤2
20

0

 (2-17) 

对于磁芯损耗，本文采用改进的斯坦梅茨方程进行估算，如式(2-18)所示。式中的

相关系数取决于磁芯材料特性。在实际电路运行过程中，将实时开关频率和峰值磁感

应强度代入该式，即可求得磁性元件的磁芯损耗。 

 𝑃𝑃𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐 = 𝑉𝑉𝑒𝑒
1
𝑇𝑇𝑠𝑠
� 𝑘𝑘𝑖𝑖|

𝑑𝑑𝑑𝑑
𝑑𝑑𝑑𝑑

𝑇𝑇𝑠𝑠

0
|𝛼𝛼(𝛥𝛥𝛥𝛥)𝛽𝛽−𝛼𝛼𝑑𝑑𝑑𝑑 (2-18) 

至此，本节完成了多移相 CLLC 谐振变换器的损耗建模工作，构建该损耗模型的

主要目的，是将其作为优化目标函数，进而对多移相控制参数进行寻优。 

2.4.2 升压模式下 CLLC 电路的时域模型 

本节针对多移相 CLLC 变换器在升压模式工作时开展时域分析，通过建立状态方

程求解各工作模态下的时域表达式，利用状态变量解耦、时域拼接和损耗寻优获得完

整的增益特性和时域波形结果，进而指导后续章节的参数设计。不失一般性，在推导过

程中，谐振腔原副边谐振电感/电容可独立取值，如式(2-19)所示。因此本文模型适用于

原/副边参数不一致的非对称参数场合，具有更好的通用性。 
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 � 𝐿𝐿𝑟𝑟1 ≠ 𝐿𝐿𝑟𝑟2′ = 𝑛𝑛2𝐿𝐿𝑟𝑟2
𝐶𝐶𝑟𝑟1 ≠ 𝐶𝐶𝑟𝑟2′ = 𝐶𝐶𝑟𝑟2 𝑛𝑛2⁄  (2-19) 

（1）谐振腔电压激励与状态方程 

图 2-19 展示了多移相 CLLC 变换器处于升压工作模式下时域波形和谐振腔电压

激励的对应关系，本文将谐振腔两端的电压激励等效为两个方波激励源𝑣𝑣𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝和𝑣𝑣𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠。观

察时域波形，可以进一步将升压模式下的谐振腔激励分为 N、S 和 P 三个阶段。 

ir1

S4 S3

vsec

S1/S2 S2S1

S8 S7

S6

S3/S4

S5/S6

S7/S8

vpri

nVo

-nVo

-Vin

Vin

N阶段
S阶段
P阶段

t0 t1 t2 t3t4 t5 t6

S5

Lm

Lr1 Lr2'

Cr2'Cr1

ir1

im

ir2

vpri vsec

+ +
vCr1 vCr2

 
(a) 时域波形与电压激励对应关系                  (b) 谐振腔等效电路 

图 2-19 升压模式时多移相 CLLC 谐振腔电压激励示意图 

在升压模式的半个开关周期内，可以列写出谐振腔电压激励的分段函数： 

 

⎩
⎪
⎨

⎪
⎧

 

𝑣𝑣𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝(𝑡𝑡) = 𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖

𝑣𝑣𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠(𝑡𝑡) = �
−𝑛𝑛𝑛𝑛𝑜𝑜,   0 ≤ 𝑡𝑡 < 𝑡𝑡1(𝑁𝑁 𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠)
0,         𝑡𝑡1 ≤ 𝑡𝑡 < 𝑡𝑡2(𝑆𝑆 𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠)
 𝑛𝑛𝑛𝑛𝑜𝑜,    𝑡𝑡2 ≤ 𝑡𝑡 < 𝑡𝑡3(𝑃𝑃 𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠)

 (2-20) 

在变换器工作过程中，存在五个谐振元件共同参与谐振，依据图 2-19(b)的谐振腔

等效电路和基尔霍夫定律，可列写出这三个阶段谐振腔的统一状态方程为式(2-21)。 

 

⎩
⎪
⎪
⎨

⎪
⎪
⎧

  

𝑣𝑣𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝 = 𝐿𝐿𝑟𝑟1
𝑑𝑑𝑖𝑖𝑟𝑟1
𝑑𝑑𝑑𝑑

+ 𝐿𝐿𝑚𝑚
𝑑𝑑𝑖𝑖𝑚𝑚
𝑑𝑑𝑑𝑑

+ 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1

𝑖𝑖𝑟𝑟1 = 𝐶𝐶𝑟𝑟1
𝑑𝑑𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1
𝑑𝑑𝑑𝑑

𝑣𝑣𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠 = −𝐿𝐿𝑟𝑟2′
𝑑𝑑𝑖𝑖𝑟𝑟2
𝑑𝑑𝑑𝑑

+ 𝐿𝐿𝑚𝑚
𝑑𝑑𝑖𝑖𝑚𝑚
𝑑𝑑𝑑𝑑

− 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2

𝑖𝑖𝑟𝑟2 = 𝐶𝐶𝑟𝑟2′
𝑑𝑑𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2
𝑑𝑑𝑑𝑑

 (2-21) 
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在式子(2-21)中，使用原副边谐振腔电流之差代替励磁电感电流（𝑖𝑖𝑚𝑚 = 𝑖𝑖𝑟𝑟1 − 𝑖𝑖𝑟𝑟2），

可以将状态变量简化为四个，并求得四个状态变量的标准微分方程： 

 

⎩
⎪
⎪
⎪
⎨

⎪
⎪
⎪
⎧

  

𝑑𝑑𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1
𝑑𝑑𝑑𝑑

=
1
𝐶𝐶𝑟𝑟1

𝑖𝑖𝑟𝑟1

𝑑𝑑𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2
𝑑𝑑𝑑𝑑

=
1
𝐶𝐶𝑟𝑟2′

𝑖𝑖𝑟𝑟2

𝑑𝑑𝑖𝑖𝑟𝑟1
𝑑𝑑𝑑𝑑

= −
𝐿𝐿𝑟𝑟2′ + 𝐿𝐿𝑚𝑚

Г
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1 −

𝐿𝐿𝑚𝑚
Г
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2 +

𝐿𝐿𝑟𝑟2′ + 𝐿𝐿𝑚𝑚
Г

𝑣𝑣𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝 −
𝐿𝐿𝑚𝑚
Г
𝑣𝑣𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠

𝑑𝑑𝑖𝑖𝑟𝑟2
𝑑𝑑𝑑𝑑

= −
𝐿𝐿𝑚𝑚
Г
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1 −

𝐿𝐿𝑟𝑟1 + 𝐿𝐿𝑚𝑚
Г

𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2 +
𝐿𝐿𝑚𝑚
Г
𝑣𝑣𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝 −

𝐿𝐿𝑟𝑟1 + 𝐿𝐿𝑚𝑚
Г

𝑣𝑣𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠

 (2-22) 

其中， Г为包含谐振腔三个电感参数的表达式： 

 Г = 𝐿𝐿𝑟𝑟1𝐿𝐿𝑟𝑟2′ + 𝐿𝐿𝑟𝑟1𝐿𝐿𝑚𝑚 + 𝐿𝐿𝑟𝑟2′ 𝐿𝐿𝑚𝑚 (2-23) 

由式(2-22)可知，CLLC 变换器谐振腔的状态方程模型由四个相互耦合的一阶微分

方程构成。现有时域求解方法多直接对该耦合方程组求解，数值计算复杂度较高。 

（2）状态方程解耦计算 

在理想的对称参数 CLLC 谐振腔中，由于原/副边物理参数折算后一致，可直接通

过状态变量的简单加减（如引入组合变量𝑖𝑖𝑟𝑟1 + 𝑖𝑖𝑟𝑟2和𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1 + 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2）来实现系统状态方程

的解耦[63]。这种线性的代换方式能够将原本复杂的高阶耦合系统，解耦拆解为仅受单

一谐振频率支配的独立微分方程，从而显著简化对变换器频率特性的分析过程。 

针对本文所研究的非对称参数 CLLC 谐振腔，原副边参数不同导致上述简单的加

减解耦法不再适用。为降低时域求解的数学复杂度，本文借鉴了对称解耦的核心思想，

引入电容换算比ℎ = 𝐶𝐶𝑟𝑟2′ /𝐶𝐶𝑟𝑟1，利用数学线性变换方法重新定义了四个新的组合状态变

量𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿, 𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿 , 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶, 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶，如式(2-24)所示。𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿, 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶分别表征原副边谐振电感电流/电容电压之和，

𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿, 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶分别表征原副边谐振电感电流/电容电压之差。鉴于非对称参数下代换系数的求

解过程较为冗长，为保障正文推导逻辑的连贯性与紧凑性，关于式(2-24)中各解耦系数

的数学推导过程详录于本文附录 A 中。 

 

⎩
⎪
⎪
⎨

⎪
⎪
⎧𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿 = 𝒂𝒂𝒔𝒔𝑖𝑖𝑟𝑟1 + 𝑖𝑖𝑟𝑟2        其中,𝒂𝒂𝒔𝒔 = ℎ𝒆𝒆𝒔𝒔                                                
𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿 = 𝒂𝒂𝒅𝒅𝑖𝑖𝑟𝑟1 − 𝑖𝑖𝑟𝑟2       其中,𝒂𝒂𝒅𝒅 = ℎ𝒆𝒆𝒅𝒅                                               
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶 = 𝒆𝒆𝒔𝒔𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1 + 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2     其中, 𝒆𝒆𝒔𝒔 = (ℎ𝐿𝐿𝑟𝑟2′ − 𝐿𝐿𝑟𝑟1 + (ℎ − 1)𝐿𝐿𝑚𝑚    
                        +�(𝐿𝐿𝑟𝑟1 − ℎ𝐿𝐿𝑟𝑟2′ + 𝐿𝐿𝑚𝑚 − ℎ𝐿𝐿𝑚𝑚)2 + 4ℎ𝐿𝐿𝑚𝑚2 )/2ℎ𝐿𝐿𝑚𝑚 
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶 = 𝒆𝒆𝒅𝒅𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1 − 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2    其中, 𝒆𝒆𝒅𝒅 = (−ℎ𝐿𝐿𝑟𝑟2′ + 𝐿𝐿𝑟𝑟1 − (ℎ − 1)𝐿𝐿𝑚𝑚
                         +�(𝐿𝐿𝑟𝑟1 − ℎ𝐿𝐿𝑟𝑟2′ + 𝐿𝐿𝑚𝑚 − ℎ𝐿𝐿𝑚𝑚)2 + 4ℎ𝐿𝐿𝑚𝑚2 )/2ℎ𝐿𝐿𝑚𝑚  

 (2-24) 

式(2-24)中的四个变换系数𝒂𝒂𝒔𝒔,𝒂𝒂𝒅𝒅, 𝒆𝒆𝒔𝒔, 𝒆𝒆𝒅𝒅是为了解耦状态方程计算出来的系数，由于
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本文考虑的是非对称 CLLC 参数谐振腔，因此较为复杂，但上述四个变换系数均为常

量。对于对称参数 CLLC 谐振腔，𝒂𝒂𝒔𝒔=𝒂𝒂𝒅𝒅=𝒆𝒆𝒔𝒔=𝒆𝒆𝒅𝒅=1。 

上述线性变换可以将原四阶耦合系统解耦为两个独立的二阶子系统，降低了后续

数学推导的难度。基于新定义的变量，可得到解耦后的 CLLC 谐振腔状态方程： 

 

⎩
⎪
⎨

⎪
⎧

 

𝑑𝑑𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶
𝑑𝑑𝑑𝑑

=
1
𝐶𝐶𝑠𝑠
𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿

𝑑𝑑𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿
𝑑𝑑𝑑𝑑

= −
1
𝐿𝐿𝑠𝑠
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶 +

𝑎𝑎𝑠𝑠𝐿𝐿𝑟𝑟2′ + (1 + 𝑎𝑎𝑠𝑠)𝐿𝐿𝑚𝑚
Г

𝑣𝑣𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝 −
𝐿𝐿𝑟𝑟1 + (1 + 𝑎𝑎𝑠𝑠)𝐿𝐿𝑚𝑚

Г
𝑣𝑣𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠

 (2-25) 

 

⎩
⎪
⎨

⎪
⎧

 

𝑑𝑑𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶
𝑑𝑑𝑑𝑑

=
1
𝐶𝐶𝑑𝑑
𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿

𝑑𝑑𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿
𝑑𝑑𝑑𝑑

= −
1
𝐿𝐿𝑑𝑑
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶 +

𝑎𝑎𝑑𝑑𝐿𝐿𝑟𝑟2′ − (1 − 𝑎𝑎𝑑𝑑)𝐿𝐿𝑚𝑚
Г

𝑣𝑣𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝 +
𝐿𝐿𝑟𝑟1 + (1 − 𝑎𝑎𝑑𝑑)𝐿𝐿𝑚𝑚

Г
𝑣𝑣𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠

 (2-26) 

Ls, Ld, Cs, Cd 分别代表解耦后对应的等效谐振电感与谐振电容，其实际表达式如下： 

 

⎩
⎪
⎨

⎪
⎧𝐿𝐿𝑠𝑠 =

Г
𝑎𝑎𝑠𝑠𝐿𝐿𝑚𝑚 + 𝐿𝐿𝑟𝑟1 + 𝐿𝐿𝑚𝑚

     

𝐿𝐿𝑑𝑑 = −
Г

𝑎𝑎𝑑𝑑𝐿𝐿𝑚𝑚 − 𝐿𝐿𝑟𝑟1 − 𝐿𝐿𝑚𝑚
𝐶𝐶𝑠𝑠 = 𝐶𝐶𝑑𝑑 = 𝐶𝐶𝑟𝑟2′                     

 (2-27) 

定义解耦后的等效谐振角频率𝜔𝜔𝑠𝑠,𝜔𝜔𝑑𝑑，以及对应的特征阻抗 Zs, Zd，如式(2-28)所示。

其中，𝜔𝜔𝑠𝑠作为系统的主导谐振频率，决定了时域波形的主要振荡特征。此外，为精简表

达式，定义等效谐振腔端电压转换系数𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣1,𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣2,𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣1,𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣2，如式(2-29)所示。 

 �
𝜔𝜔𝑠𝑠 =

1
�𝐿𝐿𝑠𝑠𝐶𝐶𝑠𝑠

,        𝜔𝜔𝑑𝑑 =
1

�𝐿𝐿𝑑𝑑𝐶𝐶𝑑𝑑
𝑍𝑍𝑠𝑠 = �𝐿𝐿𝑠𝑠 𝐶𝐶𝑠𝑠⁄  ,     𝑍𝑍𝑑𝑑 = �𝐿𝐿𝑑𝑑 𝐶𝐶𝑑𝑑⁄

 (2-28) 

 �
𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣1 = 𝐿𝐿𝑠𝑠

𝑎𝑎𝑠𝑠𝐿𝐿𝑟𝑟2′ + (1 + 𝑎𝑎𝑠𝑠)𝐿𝐿𝑚𝑚
Г

,     𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣2 = −𝐿𝐿𝑠𝑠
𝐿𝐿𝑟𝑟1 + (1 + 𝑎𝑎𝑠𝑠)𝐿𝐿𝑚𝑚

Г

𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣1 = 𝐿𝐿𝑑𝑑
𝑎𝑎𝑑𝑑𝐿𝐿𝑟𝑟2′ − (1 − 𝑎𝑎𝑑𝑑)𝐿𝐿𝑚𝑚

Г
,    𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣2 = 𝐿𝐿𝑑𝑑

𝐿𝐿𝑟𝑟1 + (1 − 𝑎𝑎𝑑𝑑)𝐿𝐿𝑚𝑚
Г

 
 (2-29) 

经过前述的状态变量解耦变换，实现了 CLLC 谐振腔状态方程的解耦。在电路拓

扑层面，CLLC 谐振腔的等效谐振网络结构也得到了解耦简化，经过简化后的谐振腔如

图 2-20 所示。 

谐振腔经过解耦简化后，原本由五个元件构成的耦合谐振网络，被转化为两个相

互独立的二阶谐振回路。这一变换降低了模型分析与数值计算的复杂度，而且能够更

直观地解析 CLLC 变换器的谐振机理。 
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(a) 解耦前的 CLLC 谐振网络                     (b) 解耦后的 CLLC 谐振网络 

图 2-20 状态变量解耦变换对谐振腔网络的影响 

利用求解二阶微分方程的方法可直接求得解耦后新状态变量的通解表达式： 

 � 
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶 = 𝛼𝛼1𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡 + 𝛼𝛼2𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡 + 𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣1𝑣𝑣𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝 + 𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣2𝑣𝑣𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠

𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿 =
𝛼𝛼1
𝑍𝑍𝑠𝑠
𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡 −

𝛼𝛼2
𝑍𝑍𝑠𝑠
𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡

 (2-30) 

 � 
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶 = 𝛼𝛼3𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡 + 𝛼𝛼4𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡 + 𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣1𝑣𝑣𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝 + 𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣2𝑣𝑣𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠

𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿 =
𝛼𝛼3
𝑍𝑍𝑑𝑑

𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡 −
𝛼𝛼4
𝑍𝑍𝑑𝑑

𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡
 (2-31) 

利用式(2-24)的反计算，可得到实际谐振腔原/副边谐振电感电流𝑖𝑖𝑟𝑟1, 𝑖𝑖𝑟𝑟2和实际谐振

腔原/副边谐振电容电压𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1, 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2的表达式，如式(2-32)所示。该表达式揭示了时域波形

的形成机理，即 CLLC 变换器的运行状态是由两个固有谐振频率（𝜔𝜔𝑠𝑠和𝜔𝜔𝑑𝑑）以及谐振

腔两端的激励电压共同决定的。𝜔𝜔𝑠𝑠和𝜔𝜔𝑑𝑑取决于谐振腔的参数配置，共同控制波形的振

荡频率，而激励电压则通过特定的转换系数对电容电压波形产生影响。 

 

⎩
⎪
⎪
⎪
⎨

⎪
⎪
⎪
⎧
𝑖𝑖𝑟𝑟1 = ( (𝛼𝛼1𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡 − 𝛼𝛼2𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡)/𝑍𝑍𝑠𝑠 + (𝛼𝛼3𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡 − 𝛼𝛼4𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡)/𝑍𝑍𝑑𝑑)
                                                                            (⁄ 𝑎𝑎𝑠𝑠 + 𝑎𝑎𝑑𝑑)
𝑖𝑖𝑟𝑟2 = ((𝑎𝑎𝑑𝑑𝛼𝛼1𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡 − 𝑎𝑎𝑑𝑑𝛼𝛼2𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡)/𝑍𝑍𝑠𝑠 − (𝑎𝑎𝑠𝑠𝛼𝛼3𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡 − 𝑎𝑎𝑠𝑠𝛼𝛼4𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡)
                                                                            /𝑍𝑍𝑑𝑑) (⁄ 𝑎𝑎𝑠𝑠 + 𝑎𝑎𝑑𝑑))
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1 = (𝛼𝛼1𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡 + 𝛼𝛼2𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡 + 𝛼𝛼3𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡 + 𝛼𝛼4𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡             
                        + 𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣1𝑣𝑣𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝 + 𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣2𝑣𝑣𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠 + 𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣1𝑣𝑣𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝 + 𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣2𝑣𝑣𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠 ) (⁄ 𝑒𝑒𝑠𝑠 + 𝑒𝑒𝑑𝑑�
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2 = �𝑒𝑒𝑑𝑑(𝛼𝛼1𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡 + 𝛼𝛼2𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡 + 𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣1𝑣𝑣𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝 + 𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣2𝑣𝑣𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠� −            
          𝑒𝑒𝑠𝑠(𝛼𝛼3𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡 + 𝛼𝛼4𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡 + 𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣1𝑣𝑣𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝 + 𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣2𝑣𝑣𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠) ) (⁄ 𝑒𝑒𝑠𝑠 + 𝑒𝑒𝑑𝑑�

 (2-32) 

在式(2-32)中，仅有𝛼𝛼1,𝛼𝛼2,𝛼𝛼3,𝛼𝛼4为待定系数，其余参数均为已知量。求解出不同工

况下这四个系数的值，即可确定完整的时域模型与时域波形。 

（3）升压模式时域模型的求解 

如图 2-19 所示，多移相 CLLC 变换器升压模式由 N 阶段、S 阶段和 P 阶段构成，

根据式(2-32)可知，对于确定的谐振腔参数和输入输出电压，每个阶段的时域方程均包

含 4 个待定系数（设定 N 阶段的四个待定系数为𝛼𝛼1,𝛼𝛼2,𝛼𝛼3,𝛼𝛼4、S 阶段的四个待定系数

为 β1, β2, β3, β4、P 阶段的四个待定系数为𝛾𝛾1,𝛾𝛾2, 𝛾𝛾3, 𝛾𝛾4），还有三个工作阶段切换的时间
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量𝑡𝑡1、𝑡𝑡2和𝑡𝑡3，因此共具有 15 个待求参数。 

如对这 15 个待求参数进行直接数值求解，迭代计算较为复杂。针对上述问题，本

文使用了一种降维求解策略，通过引入时序约束与边界条件，推导并提取出部分待定

参数的解析解，从而可以大幅减少需依赖数值迭代求解参数的个数，进而降低数值迭

代的复杂度。 

对于谐振变换器的稳态时域波形，需要满足时域波形在一个开关周期内三个工作阶

段之间的连续性和对称性条件，分别对应式(2-33)和式(2-34)，共得到 12 个约束条件：  

 

⎩
⎪
⎨

⎪
⎧ 𝑖𝑖𝑟𝑟1, 𝑁𝑁(𝑡𝑡1) = 𝑖𝑖𝑟𝑟1, 𝑆𝑆(𝑡𝑡1)       𝑖𝑖𝑟𝑟2, 𝑁𝑁(𝑡𝑡1) = 𝑖𝑖𝑟𝑟2, 𝑆𝑆(𝑡𝑡1)
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1, 𝑁𝑁(𝑡𝑡1) = 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1, 𝑆𝑆(𝑡𝑡1)       𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2, 𝑁𝑁(𝑡𝑡1) = 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2, 𝑆𝑆(𝑡𝑡1)

𝑖𝑖𝑟𝑟1, 𝑆𝑆(𝑡𝑡2) = 𝑖𝑖𝑟𝑟1, 𝑃𝑃(𝑡𝑡2)       𝑖𝑖𝑟𝑟2, 𝑆𝑆(𝑡𝑡2) = 𝑖𝑖𝑟𝑟2, 𝑃𝑃(𝑡𝑡2)
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1, 𝑆𝑆(𝑡𝑡2) = 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1, 𝑃𝑃(𝑡𝑡2)       𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2, 𝑆𝑆(𝑡𝑡2) = 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2, 𝑃𝑃(𝑡𝑡2)

 (2-33) 

 �
𝑖𝑖𝑟𝑟1, 𝑁𝑁(𝑡𝑡0) = −𝑖𝑖𝑟𝑟1, 𝑃𝑃(𝑡𝑡3)       𝑖𝑖𝑟𝑟2, 𝑁𝑁(𝑡𝑡0) = −𝑖𝑖𝑟𝑟2, 𝑃𝑃(𝑡𝑡3)

𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1, 𝑁𝑁(𝑡𝑡0) = −𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1, 𝑃𝑃(𝑡𝑡3)       𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2, 𝑁𝑁(𝑡𝑡0) = −𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2, 𝑃𝑃(𝑡𝑡3) (2-34) 

将式(2-32)代入到约束条件，可以将约束条件写成矩阵形式： 

 𝑴𝑴𝟏𝟏 · 𝑿𝑿𝟏𝟏 = 𝑪𝑪𝟏𝟏 (2-35) 

在式(2-35)中，矩阵𝑿𝑿𝟏𝟏表示待求的 12 个待求未知系数矩阵，矩阵𝑪𝑪𝟏𝟏代表了与待求

未知系数耦合的常数项，如下式所示： 

 𝑿𝑿𝟏𝟏 = [𝛼𝛼1  𝛼𝛼2  𝛼𝛼3  𝛼𝛼4  𝛽𝛽1  𝛽𝛽2  𝛽𝛽3  𝛽𝛽4  𝛾𝛾1  𝛾𝛾2  𝛾𝛾3  𝛾𝛾4]𝑻𝑻 (2-36) 

 

𝑪𝑪1 = [0  0  𝑛𝑛
𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣2𝑉𝑉𝑜𝑜 + 𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣2𝑉𝑉𝑜𝑜

𝑒𝑒𝑠𝑠 + 𝑒𝑒𝑑𝑑
  𝑛𝑛
𝑒𝑒𝑑𝑑𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣2𝑉𝑉𝑜𝑜 − 𝑒𝑒𝑠𝑠𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣2𝑉𝑉𝑜𝑜

𝑒𝑒𝑠𝑠 + 𝑒𝑒𝑑𝑑
 

  0  0  𝑛𝑛
𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣2𝑉𝑉𝑜𝑜 + 𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣2𝑉𝑉𝑜𝑜

𝑒𝑒𝑠𝑠 + 𝑒𝑒𝑑𝑑
  𝑛𝑛
𝑒𝑒𝑑𝑑𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣2𝑉𝑉𝑜𝑜 − 𝑒𝑒𝑠𝑠𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣2𝑉𝑉𝑜𝑜

𝑒𝑒𝑠𝑠 + 𝑒𝑒𝑑𝑑
           

            0  0  − 2
𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣1𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖 + 𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣2𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖

𝑒𝑒𝑠𝑠 + 𝑒𝑒𝑑𝑑
  − 2

𝑒𝑒𝑑𝑑𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣1𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖 − 𝑒𝑒𝑠𝑠𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣1𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖
𝑒𝑒𝑠𝑠 + 𝑒𝑒𝑑𝑑

]𝑻𝑻

 (2-37) 

系数矩阵𝑴𝑴𝟏𝟏为 12×12 方阵，其元素主要由谐振角频率(𝜔𝜔𝑠𝑠, 𝜔𝜔𝑑𝑑)及各开关模态持续

时间(𝑡𝑡1, 𝑡𝑡2, 𝑡𝑡3)构成。鉴于该矩阵阶数较高且元素表达式较为复杂，此处仅列出其第一

行行向量𝑴𝑴𝟏𝟏(𝟏𝟏,:)，完整的𝑴𝑴𝟏𝟏矩阵表达式详录于附录 B 中。 

 
𝑴𝑴1(1,:) = [

𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡1
𝑍𝑍𝑠𝑠

  
−𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡1

𝑍𝑍𝑠𝑠
  
𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡1
𝑍𝑍𝑑𝑑

  
−𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡1

𝑍𝑍𝑑𝑑
  
−𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡1

𝑍𝑍𝑠𝑠

                   
𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡1
𝑍𝑍𝑠𝑠

  
−𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡1

𝑍𝑍𝑑𝑑
  
𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡1
𝑍𝑍𝑑𝑑

  0  0  0  0] / (𝑎𝑎𝑠𝑠 + 𝑎𝑎𝑑𝑑)
 (2-38) 

通过对矩阵𝑴𝑴𝟏𝟏进行求逆运算，即可推导出未知系数矩阵𝑿𝑿𝟏𝟏中各元素的解析表达式： 

 𝑿𝑿𝟏𝟏 = 𝑴𝑴𝟏𝟏
−𝟏𝟏 · 𝑪𝑪𝟏𝟏 (2-39) 
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根据式(2-39)可直接得到 N 阶段待定系数𝛼𝛼1,𝛼𝛼2,𝛼𝛼3,𝛼𝛼4、S 阶段待定系数 β1, β2, β3, 

β4 和 P 阶段待定系数为𝛾𝛾1, 𝛾𝛾2,𝛾𝛾3, 𝛾𝛾4的解析表达式，其中𝑡𝑡1, 𝑡𝑡2和𝑡𝑡3作为参数。对于给定的

输入输出电压和功率，只需要知道 N、S、P 三个阶段各自的持续时间，根据式(2-32)即

可确定变换器的时域波形和增益特性。 

为求解三个状态切换时刻（𝑡𝑡1, 𝑡𝑡2, 𝑡𝑡3），结合图 2-19 所示的时域波形，首先引入系

统稳态运行的功率守恒条件作为约束： 

 
𝑃𝑃𝑜𝑜
𝑉𝑉𝑜𝑜

=
𝑛𝑛
𝑡𝑡3
� 𝑖𝑖𝑟𝑟2(𝑡𝑡)𝑑𝑑𝑑𝑑
𝑡𝑡3

0
 (2-40) 

仅凭借单一的功率守恒方程不足以确定𝑡𝑡1、𝑡𝑡2和𝑡𝑡3三个待求量，系统仍剩余两个未

定的自由度。为此，可以进一步引入 2.3 节推导的多移相 CLLC 软开关边界条件作为约

束，如式(2-41)所示： 

 𝑖𝑖𝑟𝑟1(𝑡𝑡0) ≤ −
𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖

�𝐿𝐿𝑟𝑟1/4𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜
,  𝑖𝑖𝑟𝑟2(𝑡𝑡1) ≥

𝑉𝑉𝑜𝑜
�𝐿𝐿𝑟𝑟2/2𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜

 (2-41) 

式(2-41)所界定的软开关条件为不等式约束，这导致满足该约束的控制参数组合呈

现多解性。若强制设定所有开关管均以最小开关电流动作，虽可求得唯一解并使开关

电流应力较小，但该结果并不等效于整机总损耗最优的控制参数。鉴于此，本文将进一

步将综合损耗模型作为目标函数来数值寻优求取控制参数。 

在上述约束的基础上，以整机总损耗（即导通损耗、关断损耗、驱动损耗、绕组铜

损及磁芯损耗之和，𝑃𝑃𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐 + 𝑃𝑃𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜 + 𝑃𝑃𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑 + 𝑃𝑃𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤𝑤 + 𝑃𝑃𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐）最小化为优化目标函数，

使用 MATLAB 调用 fmincon 非线性规划求解器进行多变量数值寻优，最终可计算得到

全局效率最优工况下的状态切换时刻。 

基于上述求解，升压模式下系统的时域波形可以确定下来。结合图 2-15 中对各桥

臂移相角的定义，可通过上述三个状态切换时刻直接映射推导出升压模式下的控制变

量（即三个独立移相角𝜃𝜃1,𝜃𝜃2,𝜃𝜃3和开关频率𝑓𝑓𝑠𝑠），升压模式下控制变量的数学转换关系如

式(2-42)所示： 

 

⎩
⎪
⎪
⎨

⎪
⎪
⎧

 

𝜃𝜃1 = 0

𝜃𝜃2 =
𝑡𝑡1

2𝑡𝑡3

𝜃𝜃3 =
𝑡𝑡2

2𝑡𝑡3

𝑓𝑓𝑠𝑠 =
1

2𝑡𝑡3

 (2-42) 
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至此，本节完成了多移相 CLLC 变换器在升压模式下的时域建模。通过引入状态

方程解耦策略、时域波形拼接和基于损耗最优的数值寻优，成功将原强耦合的微分方

程，解耦简化为只有三个待定系数的数值计算，时域模型参数求解的对应关系总结在

表 2-1。该方法由于没有做简化近似，可以实现较高的精度。 

表 2-1 升压模式时域模型求解对应关系总结表 

 

2.4.3 等压模式下 CLLC 电路的时域模型 

当多移相 CLLC 变换器运行于等压模式时，其时域波形可视为升压模式的特例。

此时，短路阶段（S 阶段）的持续时间退化为零，开关周期精简为仅由 N 阶段与 P 阶

段交替构成。图 2-21 直观展示了该模式下谐振腔端口电压激励与稳态时域波形的映射

关系。得益于工作模态的简化，系统时域模型中的待定参数数目相应缩减，降低了后续

时域模型的求解复杂度。 

根据图 2-21 所示的谐振腔电压激励波形，在等压模式下，谐振腔端口的电压激励

分段函数如式(2-43)所示： 

 � 
𝑣𝑣𝑝𝑝𝑝𝑝𝑖𝑖(𝑡𝑡) = 𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖

𝑣𝑣𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠(𝑡𝑡) = �−𝑛𝑛𝑛𝑛𝑜𝑜,   0 ≤ 𝑡𝑡 < 𝑡𝑡1(𝑁𝑁 𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠)
  𝑛𝑛𝑛𝑛𝑜𝑜 ,     𝑡𝑡1 ≤ 𝑡𝑡 < 𝑡𝑡2(𝑃𝑃 𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠)

 (2-43) 

根据式(2-32)的谐振腔状态方程可知，与升压模式相同，等压模式下的每个工作阶

段的时域方程均包含 4 个待定系数。具体而言，设定 N 阶段待求波形系数为𝛼𝛼1,𝛼𝛼2,𝛼𝛼3,𝛼𝛼4，

P 阶段待求波形系数为 β1, β2, β3, β4。此外，还需求解两个工作阶段的切换时刻𝑡𝑡1, 𝑡𝑡2，因

此等压模式下多移相 CLLC 时域模型共计存在 10 个待求参数。 

需求解时域模型参数 参数数目 约束条件 求解方式 

N 阶段波形系数𝛼𝛼1,𝛼𝛼2,𝛼𝛼3,𝛼𝛼4 

S 阶段波形系数𝛽𝛽1,𝛽𝛽2,𝛽𝛽3,𝛽𝛽4 

P 阶段波形系数𝛾𝛾1, 𝛾𝛾2, 𝛾𝛾3, 𝛾𝛾4 

（对应矩阵𝑿𝑿𝟏𝟏，即式(2-36)） 

12 
对称性/连续性约束 

（式(2-33)(2-34)） 

矩阵解析求解 

（式(2-39)） 

三个工作阶段切换时间 

𝑡𝑡1, 𝑡𝑡2, 𝑡𝑡3 
3 

功率守恒条件 

(式(2-40)) 

软开关约束 

(式(2-41)) 

损耗数值寻优 

数值求解 
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ir1

S4 S3

vsec

S1/S2 S2S1

S8 S7

S6S5

S3/S4

S5/S6

S7/S8

vpri

-nVo

-Vin

Vin

N阶段
P阶段

t0 t1 t2t3 t4

nVo

Lm

Lr1 Lr2'

Cr2'Cr1

ir1

im

ir2

vpri vsec

+ +
vCr1 vCr2

 
(a) 时域波形与电压激励对应关系                  (b) 谐振腔等效电路 

图 2-21 等压模式时多移相 CLLC 谐振腔电压激励示意图 

基于稳态工作条件，时域波形必须满足开关周期内的连续性与半周期对称性，由此

可推导出等压模式下的 8 个边界约束条件： 

 �
𝑖𝑖𝑟𝑟1, 𝑁𝑁(𝑡𝑡1) = 𝑖𝑖𝑟𝑟1, 𝑃𝑃(𝑡𝑡1)       𝑖𝑖𝑟𝑟2, 𝑁𝑁(𝑡𝑡1) = 𝑖𝑖𝑟𝑟2, 𝑃𝑃(𝑡𝑡1)

𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1, 𝑁𝑁(𝑡𝑡1) = 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1, 𝑃𝑃(𝑡𝑡1)       𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2, 𝑁𝑁(𝑡𝑡1) = 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2, 𝑃𝑃(𝑡𝑡1) (2-44) 

 �
𝑖𝑖𝑟𝑟1, 𝑁𝑁(𝑡𝑡0) = −𝑖𝑖𝑟𝑟1, 𝑃𝑃(𝑡𝑡2)       𝑖𝑖𝑟𝑟2, 𝑁𝑁(𝑡𝑡0) = −𝑖𝑖𝑟𝑟2, 𝑃𝑃(𝑡𝑡2)

𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1, 𝑁𝑁(𝑡𝑡0) = −𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1, 𝑃𝑃(𝑡𝑡2)       𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2, 𝑁𝑁(𝑡𝑡0) = −𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2, 𝑃𝑃(𝑡𝑡2) (2-45) 

为便于计算机求解计算，约束条件可写成矩阵形式： 

 𝑴𝑴𝟐𝟐 · 𝑿𝑿𝟐𝟐 = 𝑪𝑪𝟐𝟐 (2-46) 

在上式中，矩阵𝑿𝑿𝟐𝟐为包含 8 个未知系数的待求矩阵，矩阵𝑪𝑪𝟐𝟐为与待求系数关联的

常数矩阵，分别为式(2-47)和(2-48)。𝑴𝑴𝟐𝟐为系数矩阵，鉴于该矩阵阶数较高且元素表达

式较为复杂，完整的𝑴𝑴𝟐𝟐矩阵详录于附录 B，在此处仅列出𝑴𝑴𝟐𝟐的第一行如式(2-49)所示。 

 𝑿𝑿𝟐𝟐 = [𝛼𝛼1  𝛼𝛼2  𝛼𝛼3  𝛼𝛼4  𝛽𝛽1  𝛽𝛽2  𝛽𝛽3  𝛽𝛽4]𝑻𝑻 (2-47) 

 
𝑪𝑪𝟐𝟐 = [0  0  2𝑛𝑛

𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣2𝑉𝑉𝑜𝑜 + 𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣2𝑉𝑉𝑜𝑜
𝑒𝑒𝑠𝑠 + 𝑒𝑒𝑑𝑑

  2𝑛𝑛
𝑒𝑒𝑑𝑑𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣2𝑉𝑉𝑜𝑜 − 𝑒𝑒𝑠𝑠𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣2𝑉𝑉𝑜𝑜

𝑒𝑒𝑠𝑠 + 𝑒𝑒𝑑𝑑
 

    

            0  0  − 2
𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣1𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖 + 𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣2𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖

𝑒𝑒𝑠𝑠 + 𝑒𝑒𝑑𝑑
  − 2

𝑒𝑒𝑑𝑑𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣1𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖 − 𝑒𝑒𝑠𝑠𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣1𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖
𝑒𝑒𝑠𝑠 + 𝑒𝑒𝑑𝑑

]𝑻𝑻
 (2-48) 

 
𝑴𝑴2(1,:) = [

𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡1
𝑍𝑍𝑠𝑠

  
−𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡1

𝑍𝑍𝑠𝑠
  
𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡1
𝑍𝑍𝑑𝑑

  
−𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡1

𝑍𝑍𝑑𝑑
  
−𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡1

𝑍𝑍𝑠𝑠

                   
𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡1
𝑍𝑍𝑠𝑠

  
−𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡1

𝑍𝑍𝑑𝑑
  
𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡1
𝑍𝑍𝑑𝑑

] / (𝑎𝑎𝑠𝑠 + 𝑎𝑎𝑑𝑑)
 (2-49) 
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对式(2-46)中的系数矩阵求逆，即可解得待求波形系数矩阵𝑿𝑿𝟐𝟐： 

 𝑿𝑿𝟐𝟐 = 𝑴𝑴𝟐𝟐
−𝟏𝟏 · 𝑪𝑪𝟐𝟐 (2-50) 

通过上述运算，N 阶段与 P 阶段的时域波形系数得以确定。为完成等压模式下整

个时域模型的求解，还需确定工作阶段切换时刻𝑡𝑡1, 𝑡𝑡2。与升压模式相同，可以引入变换

器的功率守恒条件以及软开关边界约束来求解工作阶段切换时刻，对应的约束条件分

别如式(2-51)和(2-52)所示。 

 
𝑃𝑃𝑜𝑜
𝑉𝑉𝑜𝑜

=
𝑛𝑛
𝑡𝑡3
� 𝑖𝑖𝑟𝑟2(𝑡𝑡)𝑑𝑑𝑑𝑑
𝑡𝑡3

0
 (2-51) 

 𝑖𝑖𝑟𝑟1(𝑡𝑡0) ≤ −
𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖

�𝐿𝐿𝑟𝑟1/4𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜
, 𝑖𝑖𝑟𝑟2(𝑡𝑡1) ≥

𝑉𝑉𝑜𝑜
�𝐿𝐿𝑟𝑟2/4𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜

 (2-52) 

基于上述约束条件进行损耗寻优数值求解，可以求得等压工作模式下的所有待定

参数，等压模式下变换器最终控制变量（移相角𝜃𝜃1,𝜃𝜃2,𝜃𝜃3和开关频率𝑓𝑓𝑠𝑠）和时域模型求

解参数的转换关系如式(2-53)所示： 

 

⎩
⎪
⎨

⎪
⎧

 

𝜃𝜃1 = 0              

𝜃𝜃2 = 𝜃𝜃3 =
𝑡𝑡1

2𝑡𝑡2

𝑓𝑓𝑠𝑠 =
1

2𝑡𝑡2
           

 (2-53) 

等压模式相比升压模式在时域模型参数数目及求解复杂度上存在一定差异，等压

模式下的时域模型求解对应关系总结于表 2-2 中。 

表 2-2 等压模式时域模型求解对应关系总结表 

 

2.4.4 降压模式下 CLLC 电路的时域模型 

当多移相 CLLC 变换器工作于降压工况时，其电压激励与时域波形的对应关系如

需求解时域模型参数 参数数目 约束条件 求解方式 

N 阶段波形系数𝛼𝛼1,𝛼𝛼2,𝛼𝛼3,𝛼𝛼4 

P 阶段波形系数𝛽𝛽1,𝛽𝛽2,𝛽𝛽3,𝛽𝛽4 

（对应矩阵𝑿𝑿𝟐𝟐，即式(2-47)） 

8 
对称性/连续性约束 

（式(2-44)(2-45)） 

矩阵解析求解 

（式(2-50)） 

两个工作阶段切换时间 

𝑡𝑡1, 𝑡𝑡2 
2 

功率守恒条件 

(式(2-51)) 

软开关约束 

(式(2-52)) 

损耗数值寻优 

数值求解 
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图 2-22 所示。降压模式下变换器半个开关周期的激励波形分为 N 阶段、P 阶段和 S 阶

段三个部分。 

同理，可列写出降压模式半个开关周期内谐振腔电压激励的分段函数： 

 

⎩
⎨

⎧
 
𝑣𝑣𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝(𝑡𝑡) = �𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖,        0 ≤ 𝑡𝑡 < 𝑡𝑡2(𝑁𝑁/𝑃𝑃 𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠)

0,           𝑡𝑡2 ≤ 𝑡𝑡 < 𝑡𝑡3(𝑆𝑆 𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠)    

𝑣𝑣𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠(𝑡𝑡) = �
−𝑛𝑛𝑛𝑛𝑜𝑜 ,    0 ≤ 𝑡𝑡 < 𝑡𝑡1(𝑁𝑁 𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠)     
 𝑛𝑛𝑛𝑛𝑜𝑜 ,      𝑡𝑡1 ≤ 𝑡𝑡 < 𝑡𝑡3(𝑃𝑃/𝑆𝑆 𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠)

 (2-54) 

ir1

S4 S3

vsec

S1/S2 S2S1

S8 S7

S6S5

S3/S4

S5/S6

S7/S8

vpri

-nVo

-Vin

Vin

N阶段
P阶段
S阶段

t0 t1 t2 t3t4 t5 t6

nVo

Lm

Lr1 Lr2'

Cr2'Cr1

ir1

im

ir2

vpri vsec

+ +
vCr1 vCr2

 
(a) 时域波形与电压激励对应关系                  (b) 谐振腔等效电路 

图 2-22 降压模式时多移相 CLLC 谐振腔电压激励示意图 

降压模式下谐振腔两端存在稳定的电压激励，其状态方程的推导过程也与升压模

式一致。降压模式共包含三个工作阶段，此时 N 阶段、P 阶段与 S 阶段各存在 4 个待

定波形系数（分别记为𝛼𝛼1−4,𝛽𝛽1−4,𝛾𝛾1−4），结合三个阶段的切换时刻𝑡𝑡1, 𝑡𝑡2, 𝑡𝑡3，系统共计

具有 15 个待求参数。 

根据时域状态变量（谐振电流与谐振电容电压）的连续性条件与半周期对称性条

件，可针对降压模式列写出如下 12 个边界约束方程： 

 

⎩
⎪
⎨

⎪
⎧ 𝑖𝑖𝑟𝑟1, 𝑁𝑁(𝑡𝑡1) = 𝑖𝑖𝑟𝑟1, 𝑃𝑃(𝑡𝑡1)       𝑖𝑖𝑟𝑟2, 𝑁𝑁(𝑡𝑡1) = 𝑖𝑖𝑟𝑟2, 𝑃𝑃(𝑡𝑡1)
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1, 𝑁𝑁(𝑡𝑡1) = 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1, 𝑃𝑃(𝑡𝑡1)       𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2, 𝑁𝑁(𝑡𝑡1) = 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2, 𝑃𝑃(𝑡𝑡1)

𝑖𝑖𝑟𝑟1, 𝑃𝑃(𝑡𝑡2) = 𝑖𝑖𝑟𝑟1, 𝑆𝑆(𝑡𝑡2)       𝑖𝑖𝑟𝑟2, 𝑃𝑃(𝑡𝑡2) = 𝑖𝑖𝑟𝑟2, 𝑆𝑆(𝑡𝑡2)
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1, 𝑃𝑃(𝑡𝑡2) = 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1, 𝑆𝑆(𝑡𝑡2)       𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2, 𝑃𝑃(𝑡𝑡2) = 𝑣𝑣𝐶𝐶𝑟𝑟2, 𝑆𝑆(𝑡𝑡2)

 (2-55) 

 �
𝑖𝑖𝑟𝑟1, 𝑁𝑁(𝑡𝑡0) = −𝑖𝑖𝑟𝑟1, 𝑆𝑆(𝑡𝑡3)       𝑖𝑖𝑟𝑟2, 𝑁𝑁(𝑡𝑡0) = −𝑖𝑖𝑟𝑟2, 𝑆𝑆(𝑡𝑡3)

𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1, 𝑁𝑁(𝑡𝑡0) = −𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1, 𝑆𝑆(𝑡𝑡3)       𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2, 𝑁𝑁(𝑡𝑡0) = −𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2, 𝑆𝑆(𝑡𝑡3) (2-56) 



浙江大学硕士学位论文 第 2 章 多移相 CLLC 电路的工作原理及稳态时域建模 

46 

将上述约束条件统一整理为矩阵形式： 

 𝑴𝑴𝟑𝟑 · 𝑿𝑿𝟑𝟑 = 𝑪𝑪𝟑𝟑 (2-57) 

在式(2-57)中，12 个待求波形系数的矩阵𝑿𝑿𝟑𝟑和常参数矩阵𝑪𝑪𝟑𝟑对应式(2-58)和(2-59)。

矩阵𝑴𝑴𝟑𝟑中的各个元素由谐振角频率(𝜔𝜔𝑠𝑠, 𝜔𝜔𝑑𝑑)以及各工作阶段切换时间(𝑡𝑡1, 𝑡𝑡2, 𝑡𝑡3)组成。

矩阵𝑴𝑴𝟑𝟑的求取过程和前文升压模式的矩阵𝑴𝑴𝟏𝟏相同，同样地，鉴于该矩阵的完整展开式

较为繁杂，此处仅展示第一行如式(2-60)所示，完整矩阵详录于附录 B。 

 𝑿𝑿𝟑𝟑 = [𝛼𝛼1  𝛼𝛼2  𝛼𝛼3  𝛼𝛼4  𝛽𝛽1  𝛽𝛽2  𝛽𝛽3  𝛽𝛽4  𝛾𝛾1  𝛾𝛾2  𝛾𝛾3  𝛾𝛾4]𝑻𝑻 (2-58) 

 

𝑪𝑪3 = [0  0  2𝑛𝑛
𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣2𝑉𝑉𝑜𝑜 + 𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣2𝑉𝑉𝑜𝑜

𝑒𝑒𝑠𝑠 + 𝑒𝑒𝑑𝑑
  2𝑛𝑛

𝑒𝑒𝑑𝑑𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣2𝑉𝑉𝑜𝑜 − 𝑒𝑒𝑠𝑠𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣2𝑉𝑉𝑜𝑜
𝑒𝑒𝑠𝑠 + 𝑒𝑒𝑑𝑑

 

            0  0  −
𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣1𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖 + 𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣1𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖

𝑒𝑒𝑠𝑠 + 𝑒𝑒𝑑𝑑
  −

𝑒𝑒𝑑𝑑𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣1𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖 − 𝑒𝑒𝑠𝑠𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣1𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖
𝑒𝑒𝑠𝑠 + 𝑒𝑒𝑑𝑑

            0  0 −
𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣1𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖 + 𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣1𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖

𝑒𝑒𝑠𝑠 + 𝑒𝑒𝑑𝑑
  −

𝑒𝑒𝑑𝑑𝑎𝑎𝑠𝑠,𝑣𝑣1𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖 − 𝑒𝑒𝑠𝑠𝑎𝑎𝑑𝑑,𝑣𝑣1𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖
𝑒𝑒𝑠𝑠 + 𝑒𝑒𝑑𝑑

]𝑻𝑻

 (2-59) 

 
𝑴𝑴3(1,:) = [

𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡1
𝑍𝑍𝑠𝑠

  
−𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡1

𝑍𝑍𝑠𝑠
  
𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡1
𝑍𝑍𝑑𝑑

  
−𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡1

𝑍𝑍𝑑𝑑
  
−𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡1

𝑍𝑍𝑠𝑠

                   
𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡1
𝑍𝑍𝑠𝑠

  
−𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡1

𝑍𝑍𝑑𝑑
  
𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝜔𝜔𝑑𝑑𝑡𝑡1
𝑍𝑍𝑑𝑑

  0  0  0  0] / (𝑎𝑎𝑠𝑠 + 𝑎𝑎𝑑𝑑)
 (2-60) 

通过对矩阵𝑴𝑴𝟑𝟑求逆运算，可以直接求得待求波形系数矩阵𝑿𝑿𝟑𝟑的解析解，进而得到

各个波形系数对应的表达式。 

 𝑿𝑿𝟑𝟑 = 𝑴𝑴𝟑𝟑
−𝟏𝟏 · 𝑪𝑪𝟑𝟑 (2-61) 

为了确定三个工作阶段的切换时间𝑡𝑡1, 𝑡𝑡2, 𝑡𝑡3，通过观察降压模式下的时域波形，和

前文升压模式一致，进一步增加降压模式下的功率守恒条件和软开关条件约束： 

 
𝑃𝑃𝑜𝑜
𝑉𝑉𝑜𝑜

=
𝑛𝑛
𝑡𝑡3
� 𝑖𝑖𝑟𝑟2(𝑡𝑡)𝑑𝑑𝑑𝑑
𝑡𝑡3

0
 (2-62) 

 𝑖𝑖𝑟𝑟1(𝑡𝑡0) ≤ −
𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖

�𝐿𝐿𝑟𝑟1/2𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜
,  𝑖𝑖𝑟𝑟2(𝑡𝑡1) ≥

𝑉𝑉𝑜𝑜
�𝐿𝐿𝑟𝑟2/4𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜

 (2-63) 

综合功率守恒方程与 ZVS 软开关边界约束，并联立式(2-61)，依托 MATLAB 的

fmincon 非线性规划求解器进行多变量数值寻优，在给定的输入输出电气指标与电路参

数下，可以寻优求得多移相 CLLC 变换器在降压工况对应的最后三个待定参数𝑡𝑡1, 𝑡𝑡2, 𝑡𝑡3

的值，进而确定降压模式下系统的电流波形表达式和增益特性。 

降压模式下变换器最终的控制变量（移相角𝜃𝜃1,𝜃𝜃2,𝜃𝜃3和开关频率𝑓𝑓𝑠𝑠）和已求解参数

的转换关系如式(2-64)所示： 
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⎩
⎪⎪
⎨

⎪⎪
⎧𝜃𝜃1 = 0.5 −

𝑡𝑡2
2𝑡𝑡3

𝜃𝜃2 = 𝜃𝜃3 = 0.5 −
𝑡𝑡2 − 𝑡𝑡1

2𝑡𝑡3

𝑓𝑓𝑠𝑠 =
1

2𝑡𝑡3
           

 (2-64) 

降压模式时域模型参数求解的对应关系总结在表 2-3 中。 

表 2-3 降压模式时域模型求解对应关系总结表 

 
至此，本节完成了多移相 CLLC 变换器在升压、等压、降压三种工况运行模式下

的时域建模。在建模过程中，通过对谐振腔解耦与时域波形拼接的数学推导得到了部

分待求系数的解析表达式，使用矩阵计算方式也更便于计算机求解。同时，本节结合边

界约束与损耗寻优算法，得到了各工况下损耗最优的控制参数。 

本节提出的时域建模与求解策略，在给定谐振腔硬件参数的前提下，可以求取特

定输入输出工况下理论损耗最低的理想最优控制参数（对应三个移相角𝜃𝜃1,𝜃𝜃2,𝜃𝜃3与开关

频率𝑓𝑓𝑠𝑠）。然而，在实际工程开发中，硬件参数的选取与宽电压范围控制参数查找表的

生成，是一个多变量、多目标的迭代优化过程，且需要在效率与控制复杂度之间进行工

程折中。关于如何在此时域模型的基础上，进一步开展硬件参数优化设计与工程化应

用，将在第 3 章进一步详细论述。 

2.5 多移相 CLLC 时域模型精确性分析 

为验证前文构建的多移相 CLLC 时域模型的有效性与精确性，本节依托 Simulink

仿真平台，开展时域模型与电路仿真的比对分析。 

需求解时域模型参数 参数数目 约束条件 求解方式 

N 阶段波形系数𝛼𝛼1,𝛼𝛼2,𝛼𝛼3,𝛼𝛼4 

P 阶段波形系数𝛽𝛽1,𝛽𝛽2,𝛽𝛽3,𝛽𝛽4 

S 阶段波形系数𝛾𝛾1, 𝛾𝛾2, 𝛾𝛾3, 𝛾𝛾4 

（对应矩阵𝑿𝑿𝟑𝟑，即式(2-58)） 

12 
对称性/连续性约束 

（式(2-55)(2-56)） 

矩阵解析求解 

（式(2-61)） 

三个工作阶段切换时间 

𝑡𝑡1, 𝑡𝑡2, 𝑡𝑡3 
3 

功率守恒条件 

(式(2-62)) 

软开关约束 

(式(2-63)) 

损耗数值寻优 

数值求解 
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图 2-23 展示了本节时域模型精确性验证的流程原理。首先，本节验证所用谐振腔

硬件参数详见表 3-2，该组硬件参数的详细设计过程将于后文 3.1 节阐述。随后，对于

预期的稳态运行工况（输入/输出电压、目标功率），利用本文推导的时域解析模型求解

出该工况下的控制变量组合（移相角𝜃𝜃1,𝜃𝜃2,𝜃𝜃3和开关频率𝑓𝑓𝑠𝑠），并据此绘制理论谐振电流

数学计算波形。同时，将该组理论控制参数输入 Simulink 电路模型中进行开环运行，

提取稳态仿真波形与理论计算波形进行比对分析。 

Vin_ref

多移相CLLC
时域模型计算

Simulink
仿真电路

θ1

θ2

θ3

Vo_ref

Po_ref

fs

Simulink
仿真波形

时域模型

计算波形
模型计算

对比

电路仿真

时域模型

 
图 2-23 时域模型精确性对比分析原理示意图 

针对满载（6.6kW，输出 20A 限流）运行工况，本文分别选取了升压（390V 转 480V）、

等压（390V 转 390V）及降压（390V 转 300V）三种典型增益模式进行验证，对应的理

论控制参数求解结果详见表 2-4。图 2-24 至图 2-26 依次呈现了这三种模式下时域模

型计算波形与 Simulink 仿真波形的对比结果。 

表 2-4 三种工况下时域模型计算出的控制参数表 

 

电路参数 升压工况 等压工况 降压工况 

输入电压 390V 390V 390V 

输出电压 480V 390V 300V 

输出功率 6600W 6600W 6000W 

工作阶段持续时间 

（时域模型计算） 

N 阶段：0.38µs 

S 阶段：1.66µs 

P 阶段：5.79µs 

N 阶段：0.52µs 

P 阶段：9.5µs 

N 阶段：0.32µs 

P 阶段：5.88µs 

S 阶段：2.39µs 

控制参数 

（时域模型计算） 

移相角𝜃𝜃1：0 

移相角𝜃𝜃2：0.0241 

移相角𝜃𝜃3：0.1302 

频率𝑓𝑓s：63.9kHz 

移相角𝜃𝜃1：0 

移相角𝜃𝜃2：0.0258 

移相角𝜃𝜃3：0.0258 

频率𝑓𝑓s：50.1kHz 

移相角𝜃𝜃1：0.1389 

移相角𝜃𝜃2：0.1575 

移相角𝜃𝜃3：0.1575 

频率𝑓𝑓s：58.2kHz 

对应示意图 图 2-24 图 2-25 图 2-26 
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原边谐振电流ir1
副边谐振电流ir2

原边谐振电流ir1
副边谐振电流ir2
励磁电感电流im

电流 (A)

峰值电流 = 25.4A

峰值电流 = -25.4A

ZVS关断电流 = 4.6A

ZVS关断电流 = -4.6A

电流 (A)

时间 (s) 时间 (s)

0                                                                             Ts0                                                                             Ts  
(a) 时域波形计算结果                    (b) Simulink 仿真波形 

图 2-24 升压模式下时域模型计算结果与仿真结果的对比 

原边谐振电流ir1
副边谐振电流ir2

原边谐振电流ir1
副边谐振电流ir2
励磁电感电流im

电流 (A)

峰值电流 = 25.2A

峰值电流 = -25.2A

ZVS关断电流 = 6.9A

ZVS关断电流 = 3.8A

电流 (A)

时间 (s) 时间 (s)

0                                                                             Ts0                                                                             Ts  
(a) 时域波形计算结果                    (b) Simulink 仿真波形 

图 2-25 等压模式下时域模型计算结果与仿真结果的对比 

原边谐振电流ir1
副边谐振电流ir2

原边谐振电流ir1
副边谐振电流ir2
励磁电感电流im

电流 (A)

峰值电流 = 31.8A

峰值电流 = -31.8A

ZVS关断电流 = 4.1A
ZVS关断电流 = 3.8A

电流 (A)

时间 (s) 时间 (s)

0                                                                             Ts0                                                                             Ts  
(a) 时域波形计算结果                    (b) Simulink 仿真波形 

图 2-26 降压模式下时域模型计算结果与仿真结果的对比 

观察对比波形可知，仿真波形中所有开关管均满足零电压开通（ZVS）条件，关断

节点电流得到有效抑制，其实际工作模态与前文理论分析吻合。时域模型计算所得的
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谐振电流波形与实际电路仿真波形高度重合，稳态峰值电流和 ZVS 电流误差较小，充

分证明了本文多移相时域模型能够精确刻画谐振腔内状态变量的谐振过程。 

为进一步评估时域模型在宽范围功率调节下的模型精度，本文提取了不同电压增

益与功率等级下的理论控制参数，并将其代入 Simulink 模型以比对理论预期功率与实

际仿真输出功率的一致性。如图 2-27 所示，在三种不同增益工况下，随着输出功率与

控制参数的变化，仿真输出功率与时域模型的理论计算曲线紧密贴合。这一结果表明，

本文时域模型在稳态功率传输特性的表征上也具备较高的准确度。 

时域模型 (Vo = 480V)
Simulink (Vo = 480V)
时域模型 (Vo = 390V)
Simulink (Vo = 390V)
时域模型 (Vo = 300V)
Simulink (Vo = 300V)

输出功率 (W)

开关频率fs (kHz)  
图 2-27 时域模型和仿真对传输功率的计算结果对比 

综上所述，本文多移相 CLLC 稳态时域模型的精确性已通过时域波形与输出功率

的比对得到验证。该时域模型将作为核心的数学工具，支撑后续章节中谐振腔硬件参

数和控制参数的设计，并在后续实验样机测试中进一步检验。 

2.6 本章小结 

本章围绕车载 OBC 宽压运行的实际需求，系统地探讨了多移相 CLLC 谐振变换器

的工作原理，推导了软开关约束条件，建立了相应的稳态时域模型。本章的主要研究工

作与结论总结如下： 

（1）介绍了多移相 CLLC 变换器的工作模态与软开关约束。详细介绍了多移相控

制在升压、等压和降压工况下的基础工作阶段和时域波形，推导了全工况下各桥臂功

率开关管实现零电压开通（ZVS）所必须满足的临界电流约束条件。 
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（2）建立了多移相控制 CLLC 电路三种增益模式下的时域模型。针对多移相控制

下 CLLC 电路难以直接求解状态方程的问题，引入状态变量变换方法解耦了 CLLC 谐

振腔状态方程，通过时域波形的工作阶段拼接计算求得了部分待求参数的解析解，进

而降低了时域模型数值迭代求解的复杂度。本文时域模型在推导过程未引入简化近似，

经过仿真验证具有较高精度。 

（3）构建了基于损耗寻优的时域模型求解方法。通过将损耗模型作为目标函数，

同时使用 ZVS 条件与功率守恒原则作为约束条件，求得了不同工况下整机理论效率最

优的控制参数，为第 3 章开展全工况控制变量和谐振腔硬件参数的协同设计提供了数

学求解工具。 
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第3章 多移相 CLLC 电路参数协同设计与性能评估 

在第 2 章中本文建立了多移相控制 CLLC 的时域模型，得到了损耗寻优后的稳态

控制参数。然而，面向车载 OBC 的实际工程开发，双向宽压调节需求与多移相控制的

多自由度相互叠加，增加了控制参数和谐振腔硬件参数设计的难度。此外，如何通过降

维简化将多移相策略应用于工程实践，仍需进一步探索。 

本章将重点探讨多移相 CLLC 变换器的参数协同寻优设计方法、简化控制策略与

综合特性评估。首先，本章介绍一种基于损耗优化的硬件参数/控制参数寻优设计策略，

针对 OBC 双向工况下高度失配的增益需求，完成谐振腔参数的设计，并生成覆盖全工

况的最优控制变量查找表。其次，为便于将控制策略进行工程实践，对控制策略进行简

化改进，将原有多维控制参数重构为“频率闭环调节功率+移相角一维查表”的控制策

略，并针对单位增益过渡区进行线性化平滑处理以提升环路稳定性。进一步地，针对双

向工作、负载变化、硬件参数容差及控制策略轻载调节等问题，评估并确定所提出控制

策略的工程适用性。最后，对比了传统 PFM 控制策略和论文所研究的变频多移相控制

策略的性能，通过 Simulink 仿真，验证变频多移相控制策略在降低器件应力以及抑制

循环能量等方面的优势。 

3.1 基于损耗优化的参数协同设计 

本文研究的多移相 CLLC 谐振变换器具备四个独立的控制自由度：三个桥间移相

角𝜃𝜃1，𝜃𝜃2，𝜃𝜃3以及开关频率𝑓𝑓𝑠𝑠。第 2 章 2.4 节介绍的时域模型已经求得了确定工况下（已

知输入/输出电压、功率、和谐振腔参数）下对应的损耗最优控制参数，本节将进一步

进行整个闭环参数查找表的建立和谐振腔硬件参数的协同优化迭代设计。 

3.1.1 硬件与控制参数双环寻优流程 

图 3-1 展示了多移相 CLLC 变换器移相角查找表和硬件参数的优化流程图。该流

程图包含控制参数优化内环、硬件参数优化外环两个优化环路： 

1）控制参数优化内环：寻找最优控制参数，遍历建立控制参数查找表。对于给定

的硬件参数及运行工况（输入/输出电压、功率），内环旨在搜索出一组最优的

移相角与频率组合，使其在满足 ZVS 等约束的前提下，实现整机损耗最小化。

在明确优化目标函数、变量边界及非线性约束后，本研究基于 MATLAB 平台

开发了离线优化程序，并调用优化工具箱中的 fmincon 求解器进行数值求解。 
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2）硬件参数优化外环：硬件参数迭代设计。外环优化则侧重于硬件参数的迭代设

计，涵盖谐振元件参数选取及变压器设计。使用内环的损耗寻优时域模型，迭

代优化谐振电感 Lr1 的选取，进而确定优化损耗后的谐振腔参数。 

通过内、外环的协同迭代，可以确定全工况下的优化硬件参数和覆盖不同输入电

压、输出电压及负载功率的最优控制变量（移相角𝜃𝜃1,𝜃𝜃2,𝜃𝜃3与频率𝑓𝑓𝑠𝑠）查找表，为实时

控制提供数据支撑。 

开始

电路硬件参数：

Lr1、Lr2、Cr1、Cr2、Lm、n

变换器工作工况范围：

[Vin,min, Vin,max]、[Vo,min, Vo,max]、[Po,min, Po,max]

变换器优化工况点：

M、Po

优化控制变量：

θ1, θ2, θ3,  fs

约束限制条件：

CLLC时域模型；

软开关条件；

时域波形对称/连续性；

功率守恒原则；

优化目标：

Pcond，Poff，Pwinding，Pcore

优化器：fmincon(x)

遍历优化工况点

优化谐振腔参数

输出移相角和开关频率查找表

 

改变优化工况点

改变谐振腔参数

优化算法

 

硬件参数优化外环

控制参数优化内环

约束限制条件：

CLLC时域模型; 软开关条件；

时域波形对称/连续性；

功率守恒原则；

优化目标：

Pcond，Poff，Pdrive，Pwinding，Pcore

优化控制变量：
θ1, θ2, θ3,  fs

电路硬件参数：

Lr1、Lr2、Cr1、Cr2、Lm

 
图 3-1 多移相 CLLC 控制策略参数寻优流程图 

3.1.2 宽压 OBC 应用下的谐振腔参数设计 

在双向车载充电机应用中，CLLC 变换器须同时满足电池充电/反向逆变时的电压

增益指标。然而，受限于器件选择和电池包特性，在正反向运行时的增益范围往往存在
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显著差异。对于本文研究的两级式车载充电机，其典型稳态工作电压范围如图 3-2 所

示，具体的稳态性能指标与设计需求详列于表 3-1 中。 

PFC/INV Cbus电网:220VAC 高压DC/DC

OBC

HV+

HV-

母线≈390VDC

电池包：
230V-480VDC

 
图 3-2 两级式车载充电机的工作电压范围 

表 3-1 CLLC 变换器稳态增益指标需求表 

 
图 3-3 直观展示了车载充电机在正反向运行时对高压 DC-DC 级的具体电压增益

需求。在正向充电模式下，变换器需具备 0.59-1.23 倍的电压调节能力，而在反向放电

模式下，其增益范围则需覆盖 0.81-1.70 倍的电压调节能力。正反向电压增益需求的高

度失配，对参数设计提出了更严苛的要求。 

正向传能:
(增益需求：0.59-1.23)

Vo

230V

480V1.23

0.59

Vin Vo

390V

230V

480V0.81

1.70

390V

Vin

反向传能:
(增益需求：0.81-1.70)  

图 3-3 车载充电机正反向运行时 DCDC 需要的增益范围 

因此，车载充电机的高压 DC/DC 电路设计难点在于如何通过合适的参数选取能够

满足正反向全电压全功率范围的调压需求，同时尽可能地降低变换器的损耗。 

（1）变压器匝比 n 的设计 

如图 3-3 所示，车载充电机正反向传能的增益需求差异较大，通过合理选取变压

器匝比可以缓解增益需求的失配。车载充电机的正向升压需求 Mforward =1.23，反向逆变

性能指标 参数 

CLLC 输入侧电压 390V 

CLLC 电池侧电压 230-480V 

正向额定功率 6.6kW 

反向额定功率 3.3kW 

频率限制范围 50kHz-300kHz 
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对应的升压需求 Mback =1.70。通过式(3-1)的计算，可以得到平衡变换器双向增益的变压

器匝比 n=16:14。 

 𝑛𝑛 = �
𝑀𝑀𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑘𝑘

𝑀𝑀𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓
= 1.18 ≈

16
14

 (3-1) 

考虑到实际当电池包电压处于[230V, 330V]范围时，充电机会对逆变输出功率做线

性降额，此时对效率指标要求较低，且原副边匝比相同更有利于磁集成变压器的设计

（详见 5.2 节）。因此为了侧重正向传能时的效率，最终选取变压器匝比 n=15:15。 

（2）励磁电感 Lm 的设计 

多移相 CLLC 变换器励磁电感 Lm 不承担调压功能，因此 Lm 只需满足软开关条件

即可。为了保证软开关，励磁电感的峰值电流𝐼𝐼𝐿𝐿𝑚𝑚在死区时间𝑡𝑡𝑑𝑑𝑒𝑒𝑒𝑒𝑒𝑒内对应的电荷需要对

四个开关管的输出电容𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜进行充放电，因此可以得到如下的软开关条件： 

 𝐼𝐼𝐿𝐿𝐿𝐿𝑡𝑡𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑 ≈
𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖

4𝑓𝑓𝑠𝑠𝐿𝐿𝑚𝑚
𝑡𝑡𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑 > 4𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖 (3-2) 

设定死区时间𝑡𝑡𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑 = 200ns，进而计算得到对励磁电感 Lm的限制： 

 𝐿𝐿𝑚𝑚 < 1100µH (3-3) 

结合式(3-3)的限制，最终选择𝐿𝐿𝑚𝑚 = 1000µH。 

在多移相策略下，通过移相角配置，设计的开关管实际换流电流通常高于励磁电

流峰值，因此变换器具备更为充裕的软开关裕量。基于励磁电感所设定的 ZVS 约束，

实质上是系统的一道软开关保障，该约束能够帮助变换器在负载瞬变或控制参数动态

调节等暂态过程中，维持变换器可靠的软开关运行。 

（3）谐振电感值的优化设计分析 

为降低初始设计的复杂度，首先按照对称谐振腔参数 CLLC 来分析，即 Lr1=n2Lr2, 

Cr1=Cr2/n2。 根据表 3-1 的车载充电机稳态参数表，设定多移相 CLLC 变换器的工作频

率范围是 50kHz 到 300kHz。在多移相控制策略下，变换器的开关频率一直高于谐振频

率（对应式(2-28)中的主导谐振角频率𝜔𝜔𝑠𝑠），因此谐振腔谐振频率𝑓𝑓𝑟𝑟需小于 50kHz，本文

最终选取𝑓𝑓𝑟𝑟 = 45kHz。 

谐振频率确定后，由于谐振电容和谐振电感相互关联，只需确定其中一个即可。谐

振电感值是根据图 3-1 所示的内外环协同迭代设计确定的，如图 3-4 所示，依托内环

时域模型，迭代计算出了不同 Lr1 取值对满载增益和损耗的影响。 

从图 3-4 的时域模型内环计算结果可知，改变谐振电感 Lr1 的值对变换器的满载增
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益曲线和满载损耗曲线都具有较大影响。其中，随着谐振电感 Lr1 的增大，变换器的整

体开关频率会不断下降，同时由于频率变低，整机的损耗有相应地降低。 

当 Lr1=30µH 时，如图 3-4(a)所示，变换器的最低开关频率低于了 50kHz 的最低频

率限制，同时频率过低也不利于磁元件设计，而当 Lr1=20µH 时，如图 3-4(b)所示，整

机的损耗相对较高。综合时域模型内环计算结果，最终确定谐振电感值 Lr1= n2Lr2=25µH。 

频率
过低 损耗较高

变
换

器
增

益
M

开关频率(kHz) 输出电压Vo (V)

整
机

损
耗

(W
)

最低开关频率限制  
(a) 谐振电感值对增益曲线的影响              (b) 谐振电感值对整机损耗的影响 

图 3-4 基于内环时域模型计算出的不同谐振电感 Lr1对稳态性能的影响 

（4）谐振电容值的选取计算 

根据式(2-28)可以得到谐振角频率𝜔𝜔𝑠𝑠和谐振腔参数之间的关系表达式，如式(3-4)和

式(3-5)所示，式中电容换算比ℎ = 𝐶𝐶𝑟𝑟2′ /𝐶𝐶𝑟𝑟1。 

 𝜔𝜔𝑠𝑠 =
1

�𝐿𝐿𝑠𝑠𝐶𝐶𝑠𝑠
= 2𝜋𝜋 × 45kHz (3-4) 

 

𝜔𝜔𝑠𝑠 =
1

�
𝐶𝐶𝑟𝑟1ℎ(𝐿𝐿𝑟𝑟1𝐿𝐿𝑟𝑟2′ + 𝐿𝐿𝑟𝑟1𝐿𝐿𝑚𝑚 + 𝐿𝐿𝑟𝑟2′ 𝐿𝐿𝑚𝑚)

𝐿𝐿𝑟𝑟1
2 + 𝐿𝐿𝑚𝑚 + 𝐿𝐿𝑚𝑚(ℎ − 1)

2 + �(𝐿𝐿𝑟𝑟1 + 𝐿𝐿𝑚𝑚 − ℎ𝐿𝐿𝑟𝑟2′ − ℎ𝐿𝐿𝑚𝑚)2 + 4ℎ𝐿𝐿𝑚𝑚2
2 + ℎ𝐿𝐿𝑟𝑟2′

2

 

(3-5) 

根据式(3-5)，可以直接求得谐振电感确定后的谐振电容值𝐶𝐶𝑟𝑟1=𝐶𝐶𝑟𝑟2/𝑛𝑛2≈530nF。 

在实际的电路应用中，CLLC 谐振腔中的谐振电容通常需要选取具有优异温度稳

定性与一致性的 C0G 陶瓷电容或薄膜电容，这两类电容的实际成本较高。为了降低成

本，本文将原/副边谐振电容独立设计。 

鉴于多移相 CLLC 变换器的励磁电感 Lm取值较大，可以将副边谐振电容近似等效

至原边，其等效拓扑如图 3-5 所示。最终原边电容𝐶𝐶𝑟𝑟1起到谐振电容的作用，选用等效
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容值 264nF（8*33nF）的 C0G 材质陶瓷电容；副边电容𝐶𝐶𝑟𝑟2作为隔直电容，用来抑制逆

变工作时变压器的偏磁问题，选用容值 9.4µF（20*470nF）的 X7R 材质陶瓷电容，由

于 𝐶𝐶𝑟𝑟2对谐振腔谐振过程影响较小，因此容值足够大即可。该原副边电容差异化选型方

法，可以降低昂贵 C0G 电容的个数，从而降低谐振腔器件成本。 

Lm

Lr1 Lr2

Cr2Cr1

n:1

v1 v2 v1

 Cr1 // Cr2 /n2

Lm

Lr1 Lr2

(大容量隔直电容)

n:1

v2

 
图 3-5 副边谐振电容折算至原边降低器件成本 

在谐振腔参数设计中，原边谐振电容𝐶𝐶𝑟𝑟1容值的减小会导致其充放电过程中的电压

应力增大。基于电荷守恒定律，变换器在满载极限工况（处于最低开关频率与最大输出

电流）下，原边谐振电容𝐶𝐶𝑟𝑟1承受的峰值电压应力𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶1,𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚可由式(3-6)近似估算：  

 𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶1,𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚 ≈
𝑛𝑛 · 𝐼𝐼𝑜𝑜

4𝑓𝑓𝑠𝑠,𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚 · 𝐶𝐶𝑟𝑟1
=

20𝐴𝐴
4 · 50𝑘𝑘𝑘𝑘𝑘𝑘 · 264𝑛𝑛𝑛𝑛

= 379V (3-6) 

计算结果表明，原边谐振电容𝐶𝐶𝑟𝑟1的理论峰值电压约为 379V。综合考虑工程降额设

计规范，本文最终选取额定耐压为 630V 的 C0G 材质陶瓷电容。副边电容𝐶𝐶𝑟𝑟2因本身容

值较大，因此其电压应力较低，计算得到的理论峰值电压约为 11V，因此选用额定耐压

为 100V 的电容即可满足系统要求。 

根据上述的谐振腔参数优化设计，可进一步通过内环时域模型获得该组谐振腔参

数下对应的损耗最优控制变量组合（三个移相角𝜃𝜃1,𝜃𝜃2,𝜃𝜃3及开关频率𝑓𝑓𝑠𝑠）查找表，进而

完成图 3-1 所示的参数双环寻优流程。本文最终得到的多移相 CLLC 变换器谐振腔电

路参数如表 3-2 所示。 

表 3-2 基于寻优迭代确定的最终电路参数表 

 

电路参数 参数值 电路参数 参数值 

输入电压 Vin 390V 输出电压 Vo 230V-480V 

正向最大功率 Po 6600W 逆变最大功率 Po 3300W 

原边谐振电感 Lr1 25µH 副边谐振电感 Lr2 25µH 

原边谐振电容 Cr1 33nF*8 副边谐振电容 Cr2 470nF*20 

励磁电感 Lm 1000µH 变压器匝比 n 15:15 
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在该组硬件参数下，多移相 CLLC 变换器在不同功率和电压条件下最优移相角和

开关频率的变化趋势如图 3-6 所示。 

输出电压(V) 输出功率(W)   输出电压(V) 输出功率(W)

 
 

 
(a) 移相角 θ1 随工况的变化                   (b) 移相角 θ2随工况的变化 

输出电压(V) 输出功率(W)   

(kHz)

输出电压(V) 输出功率(W)

功率降低，频
率单调上升

(6.6kW, 330V
, 51kHz)

 
(c) 移相角 θ3 随工况的变化                   (d) 开关频率 fs 随工况的变化 

图 3-6 不同电压/功率条件下的最优控制参数 

3.2 闭环多移相控制策略及工程化简化 

图 3-6 得到了最优控制参数，但难以直接应用于工程实践：1）最优控制参数由输

出电压、输出功率决定，且具有三个移相角和开关频率共四个输出，高维查找表实现复

杂。2）实际电路中存在参数容差、线路寄生阻抗及控制器分辨率等因素，开环应用理

论最优参数往往难以精确达到预期的输出电压与功率，因此还需引入功率闭环来达到

高精度的输出功率控制。 

3.2.1 闭环多移相控制策略 

最优控制参数查找表原始输入信息包含输出电压和输出功率，多个信息的采样输

入查表会导致控制参数查表复杂和潜在稳定性问题。考虑到车载 OBC 应用主要工作于

满载或近满载工况，针对这一应用的特殊性，本文将查表输入信号中的“输出功率”移

除，统一按照满载工况设计移相角。 
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在轻载工况下，虽然依靠满载优化的移相角并非理论最优（会导致关断电流略高

于理论最小值），但这并不影响软开关的实现及系统的闭环稳定性。在本章 3.3.2 节和

3.5 节将就此问题分别进行讨论和仿真验证。 

最优控制参数输出共具有三个移相角𝜃𝜃1,𝜃𝜃2,𝜃𝜃3和开关频率𝑓𝑓𝑠𝑠。为了实现功率闭环控

制，由于开关频率𝑓𝑓𝑠𝑠在全工作范围内与输出功率/电压呈现良好的单调正相关特性（如

图 3-6(d)所示），因此选取开关频率作为闭环控制的输出调节变量。经过简化后，控制

参数查找表仅需提供三个移相角𝜃𝜃1,𝜃𝜃2,𝜃𝜃3的输出值，而开关频率𝑓𝑓𝑠𝑠由控制器的功率闭环

输出自动调整。 

图 3-7 展示了简化后的多移相 CLLC 谐振变换器的控制框图，主要分为多移相

CLLC 在线查表、PI 功率闭环、PWM 信号生成三个部分。 

Vo

Vo_ref

Po_ref Io_ref

Io

双环竞争

Vin 多移相CLLC
优化策略查表

电压环
PI

功率/电流环
PI

触发脉冲产生

S1 ~S8

fs

θ1

θ2

θ3

功率闭环

多移相查表

M

 
图 3-7 简化后的多移相 CLLC 控制框图 

通过上述简化，控制参数查找表的输入变量降维为单一的电压增益 M（由输入输

出电压决定），输出变量为三个桥臂间移相角𝜃𝜃1,𝜃𝜃2,𝜃𝜃3。图 3-8 展示了在表 3-2 参数下，

变换器正向运行时，移相角及稳态开关频率随电压增益 M 变化的曲线，控制变量的变

化趋势与前文的时域模态分析一致： 

1）降压模式（M < 1）：此时变换器原边存在内移相角（𝜃𝜃1 ≠ 0），同时副边不存在

内移相角（即𝜃𝜃2 = 𝜃𝜃3），存在原副边外移相。随着增益 M 的增加，三个移相角

均逐渐减小。 

2）等压模式（M = 1）：原/副边内移相角均消失，仅存在外移相角。开关频率随负

载上升而下降，满载下开关频率降至最低点。 

3）升压模式（M > 1）：原边内移相角为零，副边引入内移相角（𝜃𝜃2 ≠ 𝜃𝜃3），同时存

在外移相。随着增益 M 的进一步增大，移相角𝜃𝜃3快速上升。 
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输出230V，M=0.58 输出480V，M=1.23

增加功率

降压区 升压区

变换器增益M 输出功率Po (W)

移
相

角

开
关

频
率

f s 
(k

H
z)

 
 (a) 移相角随增益的变化曲线              (b) 开关频率随功率和增益的变化曲线 

图 3-8 多移相控制变量查找表的变化曲线 

3.2.2 模式切换过渡区参数查找表的处理 

图 3-8 展示了多移相控制的控制变量随电压增益的变化曲线，该曲线实现了理论

稳态波形的损耗优化，但在实际闭环控制中存在一个稳定性隐患：观察图 3-8(a)可知，

当变换器工作在升压模式且增益接近单位增益点（M = 1）时，移相角𝜃𝜃3曲线变化较快。

时域上，该现象意味着升压模式时副边短路阶段（S 阶段）的持续时间变化较快。 

在多移相 CLLC 变换器中，输出功率与移相角之间存在强耦合关系，移相角𝜃𝜃3的

高灵敏度变化意味着微小的增益变化将导致副边短路时间大幅波动，进而可能会引起

谐振腔能量的剧烈变化。 

如图 3-9 的示意图所示，通过适当增加移相角𝜃𝜃3，整个谐振腔的电流幅值和功率

都得到快速增加，该问题的本质原因是移相角和输出功率的强耦合和非线性关系，会

导致输出功率对控制变量的响应过于快速，容易引发闭环系统的超调与振荡。 

     

增加的移相时间

ir1 ir1 （增加移相时间后）

时间(s)

电
流

(A
)

 
图 3-9 移相角变化对谐振腔功率的影响示意图 

针对上述问题，本论文对移相角查找表进行了修正改进，如图 3-10 所示。在增益

M∈[0.9, 1.1]的过渡区间内，对三个移相角采用了线性插值处理。改进后的查找表消除

了原曲线在单位增益点附近的剧烈突变，呈现出更为平滑的变化特性。 
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输出230V，M=0.58 输出480V，M=1.23

降压区 升压区过渡区

变换器增益M

移
相
角

 
图 3-10 改进后的多移相控制变量查找表变化曲线 

过渡区的引入在效率与循环电流抑制特性上略有牺牲，但由于等压模式附近关断

电流和循环能量较小，因此过渡区的引入对整机效率总体影响较小。考虑到该改进提

升了闭环控制的稳定性与鲁棒性，这种以较小的性能损耗换取控制稳定性提升的工程

折中是必要且合理的。 

为提升控制参数查找表输出的连续性与精度，本文在查表输出过程中使用线性插

值方法。以移相角𝜃𝜃1的获取为例，在变换器实际闭环运行时，首先根据实时采样得到的

输入输出电压计算得到当前变换器的增益 M，进而可以确定表中最接近 M 的两个点，

记为（M1, 𝜃𝜃11）和（M2, 𝜃𝜃12），其中 M1 < M < M2。基于此，根据线性插值公式(3-7)可

以计算出移相角𝜃𝜃1的值。同理，移相角𝜃𝜃2和移相角𝜃𝜃3的计算过程也与上述过程相同，对

应的线性插值公式分别为式(3-8)和式(3-9)。 

 𝜃𝜃1 =
𝑀𝑀 −𝑀𝑀1

𝑀𝑀2 −𝑀𝑀1
(𝜃𝜃12 − 𝜃𝜃11) + 𝜃𝜃11 (3-7) 

 𝜃𝜃2 =
𝑀𝑀−𝑀𝑀1

𝑀𝑀2 −𝑀𝑀1
(𝜃𝜃22 − 𝜃𝜃21) + 𝜃𝜃21 (3-8) 

 𝜃𝜃3 =
𝑀𝑀−𝑀𝑀1

𝑀𝑀2 −𝑀𝑀1
(𝜃𝜃32 − 𝜃𝜃31) + 𝜃𝜃31 (3-9) 

3.3 简化后多移相控制策略的工作特性分析 

多移相控制下的 CLLC 变换器是一个多维、非线性的复杂系统。为提升工程实用

性，在 3.2 节本文对控制策略及查找表进行了简化与改进。本节将进一步评估本文简化

降维后的闭环多移相控制策略的工作特性，重点分析查找表在双向工况、不同负载条
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件下的适用性、对硬件参数容差的鲁棒性，以及在轻载工况下的调节边界与限制。 

3.3.1 OBC 双向运行时的查找表范围 

本文所研究的多移相 CLLC 变换器面向双向车载充电机（OBC）应用，该场景具

备典型的大功率与双向宽压调节特征。如图 3-11 所示，动力电池侧的电压跨度范围达

230V-480V。鉴于正、反向传能时对电压增益的非对称需求，系统在双向运行时虽共用

同一套控制参数查找表，所建立的查找表增益范围需要涵盖两者的合集，但正、反向运

行时实际调用的查找表工作范围存在差异。 

正向传能：
输入电压：390V
输出电压：230V-480V
增益范围：0.58-1.23
输出功率：6600W(max)

双向传能

双向传能

390V

Vin nVo

230V

480V 反向逆变：
输入电压：230V-480V
输出电压：390V
增益范围：0.80-1.70
输出功率：3300W(max)

 
图 3-11 双向车载 OBC 指标需求示意图 

图 3-12 呈现了变换器在正向充电与反向逆变模式下，控制参数曲线、变换器工作

区间与电池电压的映射关系。正反向运行的主要区别在于工况的互逆性，正向降压工

况对应反向升压工况，反之亦然。此外，正向运行时电池侧作为负载，系统表现为恒压

输入变压输出；反向运行时电池侧作为源，系统表现为恒压输出变压输入。 

降压区 升压区过渡区

变换器增益M

移
相

角

电池电压480V
逆变增益M=0.80

降压区 升压区过渡区

变换器增益M

移
相

角

电池电压230V
逆变增益M=1.70

电池电压230V
正向增益M=0.58

电池电压480V
正向增益M=1.23  

(a)正向传能时的查找表工作范围                (b)反向逆变时的查找表工作范围 
图 3-12 变换器双向运行时的查找表工作范围差异示意图 

观察图 3-12 可知，在 230V 至 480V 的电池电压范围内，所有的移相角均被约束

在[0, 0.3]的区间内，因此在实际的控制器中可以根据上图中移相角的实际变化范围对

输出移相角进行输出限幅约束。其中，移相角的最大值出现在电池电压为 230V 的逆变
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工况下，此时𝜃𝜃3= 0.256。 

3.3.2 变负载工况下查找表的通用性讨论 

为降低工程实现的复杂度，3.2.1 节将多维控制查找表简化处理，以电压增益 M 作

为唯一输入变量，输出三个移相角𝜃𝜃1，𝜃𝜃2，𝜃𝜃3，忽略了负载功率对移相角的影响，仅利

用开关频率闭环调节功率。本小节将评估功率近似处理对控制精度的实际影响，图 

3-13 对比了满载 6600W 与半载 3300W 工况下的理想最优移相角及开关频率曲线。 

开
关

频
率

(k
H

z)

调节频率实现功率闭环

升压段存在偏差

移
相

角
θ 1

移
相

角
θ 2

移
相

角
θ 3

 
图 3-13 功率对最优移相角和开关频率的影响 

图 3-13 显示，在本文样机参数下，不同负载对应的移相角曲线变化较小，说明忽

略功率维度进行参数查表是可行的。在升压区段，𝜃𝜃2出现了一定偏差。这是因为升压工

况下𝜃𝜃2对应的电流区间较小，其对应的时间较短且不同功率下变化较小。然而，由于半

载（3300W）时的开关频率显著高于满载，导致相同移相时间换算为角度比例（角度=

时间×频率）时产生一定差异。 

为抑制该偏差对 ZVS 性能的影响，设计中需进一步收紧软开关限制条件。如前文

所述，考虑工程实施裕量，本文采用理想 ZVS 电流阈值的 1.5 倍作为约束条件，以确

保全范围内的软开关裕量。 

3.3.3 谐振腔参数容差对查找表的影响 

在量产制造中，硬件参数容差不可避免。对于多移相控制这种多自由度控制方法，

评估谐振腔参数偏差对控制稳定性的影响至关重要。图 3-14 展示了满载 6600W 工况
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下，不同参数容差（谐振元件为标称值、谐振元件全部+10%、全部-10%）对应的理想

移相角及损耗曲线。 

在±10%的常见量产容差范围内，三组移相角曲线高度重合，说明本文建立的基于

电压增益的移相角查找表具有良好的参数鲁棒性，能够适应实际硬件的参数容差。损

耗曲线显示，谐振电感与谐振电容越大，整机计算损耗越小。原因在于较大的谐振参数

降低了谐振频率与工作频率，从而减小了开关损耗。然而，过低的频率可能需要增加磁

元件体积。因此，参数设计需在损耗优化与磁元件体积/饱和限制之间寻求平衡，不能

仅仅依靠较低损耗盲目追求大电感/电容值，本文在参数设计时通过最低工作频率来限

定了参数选取。 

整
机

损
耗

(W
)

移
相

角
θ 1

移
相

角
θ 2

移
相

角
θ 3

 
图 3-14 硬件参数容差对移相角和整机损耗的影响示意图 

3.3.4 多移相控制的功率调节下限 

多移相控制为优化总损耗及实现 ZVS，其移相角受限，原副边的循环能量较小，

因此轻载调节能力仍存在物理边界。 

如图 3-15 所示（1/4 负载，1650W 工况），为保证所有开关管实现 ZVS，每个开关

节点的关断电流必须大于特定阈值（本论文中约为 4.5A）。这一硬性约束限制了谐振腔

平均电流的最小值，进而导致输出电流下限较高。此时，即便大幅提升开关频率，输出

功率的下降空间依然有限。当开关频率达到设计上限（本论文为 300kHz）时，变换器

即达到最小可控输出功率边界。 

图 3-16 的频率趋势曲线进一步证实了这一点：随着负载降低，开关频率急剧上升。
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在 480V 输出、1650W 负载时，频率已逼近 300kHz 上限；而在 1000W 负载下，大部

分工作区间已超出频率限制。这意味着变换器的稳态最小输出功率约为 1/4 负载 1650W。

特别是在升压模式下，由于输出电压高且存在电流峰值超过 ZVS 阈值的阶段（图 

3-15(c)），降低平均输出电流更为困难，导致其更容易触碰频率上限。 

电
流

(A
)

电
流

(A
)

软开关最小电流限制

时间(s)

电
流

(A
)

时间(s) 时间(s)  
(a) 升压 390V-480V           (b) 等压 390V-390V          (c) 降压 390V-230V 

图 3-15 变换器 1/4 载时软开关电流限制输出功率示意图 

工作频率上限
300kHz

降低功率

降低功率开
关

频
率

f s 
(k

H
z)

输出电压Vo (V)  
图 3-16 多移相 CLLC 变换器不同功率下的开关频率趋势 

为解决轻载调节问题，在不提高开关频率上限的前提下，可使用间歇打嗝工作模

式。当闭环调节达到上限后，通过间歇性工作实现等效低功率输出。具体的数字控制实

现方法，本文将在第 4 章 4.3 节进行详细介绍，并讨论打嗝引起的输出纹波问题及改善

措施。 

3.4 多移相控制与传统 PFM 控制的性能对比 

为了量化对比传统 PFM 控制和本文多移相控制在损耗和电流应力上的差异，本节

将基于同样的 OBC 稳态指标，基于相同工作频率范围，参照现有文献的设计方法[34][63]，

设计 PFM 控制 CLLC 的谐振腔参数，并通过时域模型进行理论对比分析，验证本文多
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移相控制在损耗和应力上的优势。 

3.4.1 PFM 控制谐振腔参数设计 

（1）非对称 CLLC 谐振腔结构的选取 

非对称参数 CLLC 具有更多的设计自由度，可以对正反向运行的不同增益范围进

行针对性优化，在双向传能等应用场合相比于对称参数可以更好适配双向增益需求。

根据非对称参数 CLLC 的拓扑特征，主要有以下两种谐振腔方案，如图 3-17 所示：谐

振电容非对称方案通过调节原/副边谐振电容的容值，可以更加适用于双向传能的增益

需求，原/副边谐振电感折算后相等，更适用于磁集成应用场合；单谐振电感方案直接

去掉副边的谐振电感 Lr2，在分立磁元件的应用场合可以进一步降低硬件成本。 

Lr1

Cr1S4

S3

S2

S1

Q4

Q3

Q2

Q1

n:1

节省一个电感；

适用于分立磁元件场合

A

B

C

D
vAB vCD

Lr1

Cr1S4

S3

S2

S1

Q4

Q3

Q2

Q1

n:1

Cr1≠Cr2/n2；

适用于磁集成场合

A

B

C

D
vAB vCD

Cr2

Lr2

Cr2

Lm Lm

 
(a) 谐振电容非对称方案                       (b) 单谐振电感方案 

图 3-17 非对称参数 CLLC 的两种典型拓扑方案 

本论文的最终样机采用了磁集成的设计，将原副边谐振电感 Lr1 和 Lr2 集成进变压

器来降低体积和成本，因此在本节分析中选用谐振电容非对称方案来设计 PFM 控制下

的 CLLC 谐振腔参数。 

（2）变压器匝比 n 的设计 

如图 3-3 的车载充电机增益范围需求所示，正反向传能的增益需求差异较大，与

多移相 CLLC 谐振腔参数设计时的分析相同，根据式(3-1)可以确定变压器匝数比为

16:14。通过更改变压器匝数比，CLLC正向增益(nVo /Vin )的需求范围变为了[0.67, 1.40]，

反向增益(Vin /nVo)的需求范围变为了[0.71, 1.49]，正反向的增益需求更加平衡。 

（3）谐振腔参数迭代寻优流程 

CLLC 谐振腔参数的寻优流程图如图 3-18 所示，由于励磁电感 Lm 的值与变换器

的循环能量相关，因此参数设计的本质是寻求能够满足正反向增益需求条件下最大的

励磁电感值，进而获得更低的循环能量和更高的效率。在参数流程图中分为两部分，首

先将以对称参数 CLLC 来进行参数寻优，最后通过调节原副边谐振电容的容值实现正
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反向增益曲线的分离，从而更好的匹配变换器的双向增益需求。 

 

参数设计开始

增益范围需求：

正向：[0.67, 1.40]
反向：[0.71, 1.49]

确定谐振频率fr的值
fr 需综合考虑频率变化范
围、开关损耗、效率等

确定励磁电感Lm的值
Lm在满足增益需求的前
提下尽量大，提高效率

选取合适的Lr1
根据增益曲线的变化选
取，满足双向增益需求

计算得到Lr1、Cr1、Cr2

是否满足双向

增益需求？

是否可以进一

步增大Lm?

调节Cr1、Cr2，分离正

反向增益曲线

参数设计结束

否

否

是

是

 

实现非对称参数CLLC

 
图 3-18 谐振腔参数寻优流程图 

（4）正反向增益曲线分离设计 

如图 3-19 所示，展示了在寻优得到的对称参数 CLLC 增益曲线基础上，通过调节

原副边谐振电容 Cr1、Cr2 的容值，实现非对称参数 CLLC 的增益曲线和参数设计。 

最低开关频率限制

正向需求：1.40

反向需求：1.49

反向曲线进入容性区，不满足增益需求

最低开关频率限制

正向需求：1.40

反向需求：1.49

正反向增益均满足设计需求

归一化开关频率fn

归
一

化
增

益
M

归一化开关频率fn

归
一

化
增

益
M

 
(a) 未调 Cr1、Cr2 时（对称参数 CLLC）        (b) 调节 Cr1、Cr2 后（非对称参数 CLLC） 

图 3-19 非对称参数 CLLC 增益曲线的推导示意图 
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可以看到，对于对称参数 CLLC 增益曲线，反向运行时的升压曲线由于容性工作

区的限制不满足增益需求，通过调节谐振电容参数后，可以将正反向增益曲线分离，使

得增益曲线适用于双向传能应用场合。 

基于前述的参数寻优设计，本节得到了在传统 PFM 控制下，能够全覆盖车载 OBC

双向宽压运行指标需求的非对称 CLLC 谐振腔参数配置，如表 3-3 所示，其中原/副边

谐振电感参数对称（Lr1=n2Lr2），原/副边谐振电容参数不对称（Cr1≠Cr2/n2）。 

表 3-3 PFM 控制下的非对称参数 CLLC 参数表 

 

3.4.2 全电压范围下的损耗与电流应力对比 

在完成了传统脉冲频率调制（PFM）与多移相控制下 CLLC 变换器硬件参数设计

的基础上，本节将依托第 2 章构建的时域模型与综合损耗模型，从定量维度对比两种

控制策略下变换器的电流应力与损耗分布特征。PFM 控制的时域模型推导逻辑与多移

相策略相同，具体数学计算可参考文献[63]。本节旨在验证多移相策略在抑制无功环流、

降低器件应力及提升整机运行效率方面的优势。 

鉴于两种控制策略的调压机制与软开关边界存在本质差异，若强行统一谐振腔参

数，必然导致部分工况偏离其理论最优工作区。因此，为确保对比评估的科学性与客观

性，本文遵循等效对比原则，基于完全相同的车载 OBC 设计指标（包含输入/输出电压

范围、额定功率及频率约束边界），分别寻优得到了最适配各自控制策略的谐振腔硬件

参数。两组对比参数的核心稳态指标与硬件参数配置详列于表 3-4 中。 

图 3-20 直观展示了满载工况下，两种控制策略的整机损耗与开关频率随输出电压

的变化趋势。由图 3-20(a)可知，在 230V-480V 的全电压调节范围内，基于损耗模型计

算得出的多移相 CLLC 变换器整机损耗始终显著低于传统 PFM 控制。进一步分析发

现，在不同的电压增益区间内，主导两种控制策略性能差异的核心损耗呈现出阶段性

特征： 

参数 输入电压
Vin 

谐振频率
fr 

原边谐振电感
Lr1 

副边谐振电感
Lr2 

参数值 390V 100kHz 12µH 9.2µH 

参数 励磁电感
Lm 

变压器匝

比 n 
原边谐振电容

Cr1 
副边谐振电容

Cr2 

参数值 80µH 16:14 244nF 243nF 
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表 3-4 控制策略对比使用的硬件参数总结表 

 
（1）降压区间（Vo < 330V）： 

当变换器运行于降压区间时，随着输出电压的降低，PFM 控制下的损耗快速上升，

而多移相控制的损耗增长则相对平缓。这一差异主要源于开关损耗的变化，如图 3-20(b)

所示，为满足深度降压需求，PFM 控制仅能依赖大幅提升开关频率，导致频率相关损

耗（如开关损耗、驱动损耗及磁芯损耗）快速增加。相比之下，多移相控制凭借多自由

度优势，有效降低了满载下开关频率的变化范围和平均关断电流应力，从而抑制了降

压工况下开关损耗的恶化。 

（2）等压与升压区间（Vo ≥ 330V）： 

当变换器处于等压和升压区间时，由于输出电流随输出电压的升高而减小，开关

损耗在总损耗中的占比被削弱，导通损耗逐渐成为主导因素。此阶段两种控制策略的

整体损耗均变化不大，但多移相控制的损耗表现依然更优。其原因在于，多移相控制策

略有效抑制了谐振腔内的无功循环能量，减小了导通电流有效值，从而在导通损耗具

有一定优势。 

进一步观察图 3-20(b)的开关频率变化曲线可知，PFM 控制受限于单一的频率控制

维度，降压工况下频率快速上升。在输出 230V 满载时，PFM 控制下的开关频率高达

 传统调频控制 CLLC 本文多移相控制 CLLC 

参数设计参考的 

OBC 稳态指标 

输出母线侧电压：390V 

输出电池侧电压：230-480V 

正向传输功率：6.6kW 

逆向传输功率：3.3kW 

频率变化范围：50-300kHz 

变压器变比 n 16:14 15:15 

励磁电感 Lm 80µH 1.0mH 

原边谐振电感 Lr1 12µH 25µH 

副边谐振电感 Lr2 9.2µH 25µH 

原边谐振电容 Cr1 244nF 264nF 

副边谐振电容 Cr2 243nF 9.4µF 

谐振频率 100kHz 45kHz 

推导过程 3.4.1 节（表 3-3） 3.1.2 节（表 3-2） 
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143kHz，是多移相控制（56kHz）的 2.6 倍，高频运行不利于降压工况的效率。 

PFM控制开
关损耗增大

输出电压Vo (V)

损
耗

 (W
)

 

 

多移相控制导
通损耗占优

 

PFM控制频率
变化范围较宽

 

 

输出电压Vo (V)

开
关

频
率

 (k
H

z)

143kHz

56kHz

 
(a) 满载损耗变化趋势                     (b) 满载开关频率变化趋势 

图 3-20 多移相与 PFM 控制的损耗和开关频率变化趋势 

为进一步探究上述损耗差异原因，图 3-21 直观对比了满载工况下两种控制策略的

电流应力变化趋势。为量化导通电流应力，本文定义平均导通电流有效值𝐼𝐼𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐,𝑎𝑎𝑎𝑎𝑎𝑎为谐

振腔原、副边电流有效值的平均值，其计算表达式如式(3-10)所示： 

 𝐼𝐼𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐,𝑎𝑎𝑎𝑎𝑎𝑎 =
𝑖𝑖𝑅𝑅𝑅𝑅𝑅𝑅,𝐿𝐿𝐿𝐿1 + 𝑖𝑖𝑅𝑅𝑅𝑅𝑅𝑅,𝐿𝐿𝐿𝐿2

2
=
�1
𝑇𝑇𝑠𝑠 ∫

𝑖𝑖𝑟𝑟12 𝑑𝑑𝑑𝑑
𝑇𝑇𝑠𝑠
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(3-10) 

同时，定义平均关断电流𝐼𝐼𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜,𝑎𝑎𝑎𝑎𝑎𝑎为原、副边共 8 个功率开关管关断电流的平均值，

其计算表达式如式(3-11)所示： 

 𝐼𝐼𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜,𝑎𝑎𝑎𝑎𝑎𝑎 =
𝐼𝐼𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜,𝑆𝑆1 + 𝐼𝐼𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜,𝑆𝑆2 + ··· +𝐼𝐼𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜,𝑆𝑆7 + 𝐼𝐼𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜,𝑆𝑆8

8
 (3-11) 
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(a) 导通电流有效值趋势                       (b) 关断电流变化趋势 

图 3-21 多移相与 PFM 控制的电流应力变化趋势 
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结合图 3-21 的电流应力曲线可知，在满载工况的大部分输出电压下，多移相控制

的平均导通电流与平均关断电流均低于传统PFM控制，这与前文的损耗分析结论吻合。

在降压工况下，如图 3-21(b)所示，PFM 控制的平均关断电流随电压下降而快速上升，

高频与大电流关断的叠加严重制约了 PFM 的降压效率；而在等压与升压工况下，如图 

3-21(a)所示，多移相 CLLC 变换器展现出更低的平均导通电流有效值，证明其成功抑

制了无功环流，从而凭借更低的导通损耗实现了整机效率的优化。 

3.5 控制策略仿真验证 

本节利用 Simulink 平台搭建了多移相 CLLC 闭环仿真模型，用以验证所提出控制

策略的有效性。仿真系统结构如图 3-22 所示，仿真参数依据典型的 6.6kW 车载电源工

况设定：输入侧对应单相 220V 交流电经过 PFC 电路整流后的典型母线电压 390V，输

出电压范围覆盖 230V 至 480V，仿真所用硬件参数如前文表 3-2 所示。 

功率拓扑

电压电流双环竞争控制

移相角计算 驱动发波

波形观察

v1 v2

正向充电

逆变放电

 
图 3-22 多移相 CLLC 变换器 Simulink 仿真模型 

控制系统采用电压电流双闭环竞争策略，当输出电压高于 330V 时，变换器运行于

恒功率区，最大输出功率为 6.6kW；当输出电压低于 330V 时，系统切换至恒流区，最

大输出电流限制在 20A，以有效降低副边器件的电流应力；逆变最大功率为 3.3kW。 

为了模拟实际电路的运行特性，仿真时控制环路更新频率设定为 50kHz，与实际

DSP 中断频率保持一致。开关管死区时间设置为 200ns，每个开关管漏极和源极之间并

联了 1nF 的电容以模拟超级结 MOSFET 的总输出寄生电容。该电容取值较大，意味着
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更为严苛的软开关条件，有助于验证所提算法在极端工况下保障软开关的能力。 

图 3-23 展示了多移相 CLLC 变换器在输入 390V，输出 480V，满载 6.6kW 下的启

动过程仿真波形。观察可知，变换器的启动响应迅速且平稳，谐振腔副边输出电压线性

上升无明显超调，谐振腔电流未出现显著的冲击或应力过大现象，且在整个启动过程

中始终保持了软开关 ZVS 状态。 

时间 (s)

时间 (s)

谐振腔原边电流ir1 (A)
谐振腔原边电流ir2 (A)
励磁电感电流im (A)

原边桥臂中点电压v1(V)

电池侧输出电压vbat (V)

副边桥臂中点电压v2(V)

电池侧输出电流ibat (A)

输出电压软起动

 
图 3-23 多移相 CLLC 变换器启动过程仿真波形 

ir1 (A)
ir2 (A)
im (A)

v1 (V)

v2 (V)

 
(a) 升压输出 480V            (b) 等压输出 390V             (c) 降压输出 230V  

图 3-24 多移相 CLLC 变换器正向满载稳态仿真波形 

图 3-24 展示了多移相 CLLC 变换器在不同输出电压下的稳态时域仿真波形，观察

各工况下的移相控制状态可知：在 480V 升压模式下，系统存在原副边外移相及副边内

移相；在 230V 降压模式下，存在原副边外移相及原边内移相；在 390V 单位增益模式
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下，同时引入了原/副边外移相及原/副边各自的内移相（对应于前文 3.2.2 节的查找表

平滑过渡策略）。仿真结果表明，在各工况下变换器运行稳定，时域波形符合预期。所

有开关管均实现了零电压开通（ZVS），关断电流较小且谐振腔循环能量较低。 

图 3-25 进一步展示了变换器在轻载工况（输出功率 1.5kW）下的时域仿真波形。

仿真结果显示，在轻载条件下，该控制策略依然保持了良好的软开关性能，且多数开关

管的关断电流维持在较低水平。 

ir1 (A)
ir2 (A)
im (A)

v1 (V)

v2 (V)

 
(a) 升压输出 480V             (b) 等压输出 390V            (c) 降压输出 230V 

图 3-25 多移相 CLLC 变换器正向轻载稳态仿真波形 

图 3-26 与图 3-27 展示了多移相 CLLC 变换器在反向逆变模式下，满载（3.3kW）

与轻载（1.5kW）工况的稳态仿真波形。在逆变模式下，动力电池侧转换为输入源，变

换器系统呈现宽压输入、恒压输出的端口特征。本文多移相控制策略在逆变工况下可

以稳定运行，实现了所有开关管的零电压开通，且谐振腔电流应力得到有效抑制。 

ir1 (A)
ir2 (A)
im (A)

v1 (V)

v2 (V)

 
(a) 电池侧电压 480V         (b) 电池侧电压 390V          (c) 电池侧电压 230V 

图 3-26 多移相 CLLC 变换器逆变满载稳态仿真波形 
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ir1 (A)
ir2 (A)
im (A)

v1 (V)

v2 (V)

 
(a) 电池侧电压 480V         (b) 电池侧电压 390V          (c) 电池侧电压 230V 

图 3-27 多移相 CLLC 变换器逆变轻载稳态仿真波形 

如 3.3.4 节所述，多移相控制 CLLC 变换器的输出功率存在调节下限，当功率低于

1.5kW 附近时，开关频率会到达调节上限 300kHz。为了实现低功率输出，本论文采用

了间歇性打嗝工作实现等效低功率输出，具体的数字控制方法将在第 4 章 4.3 节进行

详细介绍。 

3.6 本章小结 

本章以第 2 章构建的稳态时域模型与变换器损耗模型为基础，针对多移相控制实

际的工程应用问题，开展了硬件参数与控制参数的协同寻优设计、控制策略简化改进

及综合性能评估。本章的主要工作与结论总结如下： 

（1）介绍了基于全局损耗寻优的谐振腔硬件/控制参数协同优化方法。针对车载

OBC 的稳态运行指标，设计了多移相 CLLC 的谐振腔硬件参数，得到了理论损耗最优

的控制变量查找表。 

（2）对多移相策略进行工程化简化改进。为解决多移相策略工程应用复杂且不能

闭环功率的问题，本章以开关频率作为功率闭环调节变量，将控制策略简化至仅依赖

电压增益输入的一维在线查表。对控制参数查找表在单位增益附近的过渡区进行线性

插值处理，提升系统闭环控制的鲁棒性与稳定性。 

（3）系统评估多移相策略的综合性能。讨论分析了多移相策略在双向运行、功率

变化、参数容差、和轻载调节上的性能。基于相同的稳态指标，对 PFM 控制和多移相

控制的损耗和电流应力进行了对比。最后，使用 Simulink 仿真验证了多移相策略的可

行性和适用性。  
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第4章 多移相 CLLC 电路的系统控制优化设计 

多移相 CLLC 谐振变换器在两级式车载充电机的实际应用中，由于宽输出调节范

围和前级 AC/DC 模块的引入，变换器会存在热应力均衡、轻载调节纹波、及电网侧工

频能量抑制等问题。 

本章将探讨多移相 CLLC 变换器在两级式 OBC 中的系统级整机控制策略，并针对

实际应用中存在的上述若干关键问题提出具体的优化解决方案，主要包括：解决移相

桥臂开关管热应力分布不均问题的移相桥臂交替切换损耗均衡策略、改善轻载能力的

输出纹波打嗝抑制策略、以及反向逆变工作时针对母线电压波动的电网工频能量纹波

抑制技术。本章的研究工作旨在构建并优化实际应用的整机闭环控制策略，从而为控

制策略的工程应用和样机实验验证提供控制方法支撑。 

4.1 整机闭环控制架构 

本文研制的车载电源样机采用两级式电路架构。在正向充电模式下，前级采用图

腾柱 PFC 电路进行功率因数校正，在逆变模式（V2L）下，该 PFC 电路重构为全桥逆

变拓扑，能够输出 3.3kW 的交流电以满足用户用电需求。后级电路采用前文所述的多

移相 CLLC 谐振变换器，正向运行时，负责对电池侧电压与电流进行调节，反向运行

时，原副边控制逻辑切换，CLLC 变换器从电池取电，在维持直流母线电压稳定的同时

执行功率限制功能。 

4.1.1 整机正向充电闭环控制架构 

正向运行时的系统控制框图如图 4-1 所示。前级图腾柱 PFC 满足国标的高功率因

数（PF）与低谐波畸变率（THD）的要求，后级是本文所研究的多移相 CLLC 双向 DC/DC

电路，CLLC 电路的控制系统主要由以下四个模块构成： 

（1）电压环（红色框图）：采集电池电压进行闭环控制，主要在电池接近充满时介

入，实现恒压涓流充电。 

（2）功率环（黄色框图）：负责整机的功率调节，系统对温度、充电枪限值、BMS

指令及电池电压对应的最大允许功率进行最小值选择，从而确定最终的功率跟踪指令。

根据电池特性，充电过程涵盖预充、恒流（CC）、恒功率（CP）及恒压（CV）等阶段，

如图 4-2 所示。 
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（3）电流环（绿色框图）：根据功率参考值计算电流指令，对电池侧输出电流进行

闭环控制，实现恒流充电及限流保护。 

（4）环路竞争与输出（紫色框图）：使用电压环/电流环双环竞争得到开关频率，

根据电压增益查表输出三个移相角的查表值。同时，引入 4.3 节的轻载纹波抑制算法以

优化轻载性能，最终将控制量写入控制器寄存器以驱动硬件电路。 

Vac VbatCbus

PI
限幅

MIN

MIN 电池电压功率限制

驱动 驱动驱动

过温降功率限制
充电枪功率限制 BMS功率指令Ptarget

PI
限幅 /

*Pref

Vref

Iref

PFC控制计算：
电压电流双闭环

移相角查表、功率闭环

PFC功能：

（1）功率因数校正、维持母线电压

CLLC功能：

（1）电池侧输出电压限制

（2）OBC功率实时控制

（3）限流功能/恒流充电

（4）轻载纹波抑制

Co

n:1

Lr1 Lr2

Cr1 Cr2

Lm

L1

轻载纹波抑制
fs

 
图 4-1 整机正向充电模式控制架构框图 
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图 4-2 车载充电机充电曲线 

4.1.2 整机反向逆变闭环控制架构 

反向逆变运行时的系统控制框图如图 4-3 所示。逆变模块采用电压外环+电流内环

的双闭环控制策略，配合单极性调制技术，可输出最大 3.3kW 的单相交流电。 

逆变工作时多移相 CLLC 变换器依然保留电压、功率及电流环控制架构，但控制
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逻辑与正向模式存在如下差异： 

（1）能量流向切换：原/副边桥臂的功能定义互换，即正向充电时的原边桥臂在逆

变时作为副边整流桥臂使用。 

（2）控制目标变更：正向运行时负载为电池（近似恒压源），而逆变运行时 CLLC

的主要任务转变为母线电压稳压，即通过恒压环维持中间直流母线电压稳定，为后级

逆变模块提供稳定的输入源。 

（3）低频纹波抑制：针对单相逆变器输出固有的二倍工频功率纹波，为了防止其

以电流纹波的形式传递至电池侧，算法中增加了母线二倍工频纹波抑制模块来滤除母

线电压的采样纹波。该算法的具体实现细节将在本章 4.4 小节详细阐述。 

Vac VbatCbus

PI
限幅

MIN

MIN 电池电压功率限制

驱动 驱动驱动

过温降功率限制
放电枪功率限制 功率限制Pmax

PI
限幅 /

*Pref

Vref

Iref

逆变控制计算：
电压电流双闭环 移相角查表、功率闭环

逆变模块功能：

（1）逆变输出电压/THD控制

CLLC功能：

（1）母线稳压，电流纹波抑制

（2）OBC功率实时控制

（3）限流功能/过流保护

（4）轻载纹波抑制

母线工频
纹波抑制

Co

n:1

Lr1 Lr2

Cr1 Cr2

Lm

L1

轻载纹波抑制

fs

 
图 4-3 整机反向逆变模式控制架构框图 

4.2 移相桥臂交替切换损耗动态均衡方法 

尽管多移相控制策略显著拓展了变换器的增益范围，收窄了频率变化区间并降低

了整体稳态损耗，但在实际应用中，该移相策略会导致移相桥臂间的损耗差异，即参与

内移相控制的同一全桥内的两个桥臂存在严重的关断损耗不平衡现象，影响器件的热

应力和长期可靠性。 

4.2.1 多移相控制关断损耗不均衡机理分析 

以降压工作时为例介绍损耗不均的机理，降压工况时为了调节增益，原边存在内
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移相角。此时，由于输出电压较低且电流较大，如图 4-4所示，在输入 390V、输出 230V、

功率 4600W 的典型工况下，原边两个桥臂的关断电流差异巨大：超前桥臂（对应开关

管 S1/S2）的关断电流高达 34.8A，而滞后桥臂（对应开关管 S3/S4）的关断电流仅为 2.98A。

这表明，虽然原边内移相的引入有效降低了滞后桥臂的关断电流，使其接近软开关电

流的临界极小值，但存在超前桥臂的大电流关断状态，导致超前桥臂的关断电流和关

断损耗较大。 

开关频率=56.1kHz

Ioff =34.8A
Poff =16.8W

Ioff =2.98A
Poff =1.44W

电
流

(A
)

时间(s)  
图 4-4 极限降压满载工况下的谐振电流与关断损耗分析 

本文选用英飞凌公司的 650V 车规级超级结 MOSFET（IPBE65R075CFD7A）作为

功率开关管，其关键参数及关断损耗相关指标如表 4-1 所示。基于第 2 章建立的开关

管关断损耗模型（式(2-12)），可推导出该器件的关断损耗计算表达式，如式(4-1)所示。

其中，𝑅𝑅𝐺𝐺,𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑为驱动器至开关管栅极之间的外部关断电阻。 

表 4-1 本文选用的功率 MOSFET 关断损耗相关参数表 

 

  𝑃𝑃𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜 = 1.8421 × 10−9(5.8 + 𝑅𝑅𝐺𝐺,𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑)𝑖𝑖𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑣𝑣𝑑𝑑𝑑𝑑𝑓𝑓𝑠𝑠 (4-1) 

将运行工况参数代入上述公式计算可知，超前桥臂的单管关断损耗约为 16.83W，

而滞后桥臂的单管关断损耗仅为 1.44W，两者相差逾 10 倍。这种显著的关断电流与损

耗差异，直接导致了谐振腔同侧桥臂间热应力分布的极度不均匀。若不加以解决，将极

参数名称 参数大小 

栅漏电荷（米勒电荷）𝑄𝑄𝐺𝐺𝐺𝐺  21nC 

米勒平台电压𝑉𝑉𝐺𝐺𝐺𝐺 ,𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝  5.7V 

栅极电阻𝑅𝑅𝐺𝐺  5.8Ω 
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大增加散热设计的难度，并对整机的长期运行可靠性产生严重的不利影响。 

4.2.2 关断损耗不均现象的时域波形分析 

图 4-5 展示了多移相 CLLC 谐振变换器在不同工况下存在的开关管关断损耗不均

衡现象，主要出现于输入输出电压偏差较大的工况。 

（1）升压模式分析：如图 4-5(a)所示，当变换器工作于升压模式时，损耗不均衡

主要发生于谐振腔副边。此时，副边滞后桥臂（开关管 S7、S8）承受着较大的开通与关

断电流，导致显著的关断损耗；而副边超前桥臂（开关管 S5、S6）的开通与关断电流则

维持在较低水平。因此，副边滞后桥臂的热应力与损耗将显著高于副边超前桥臂。 

（2）降压模式分析：同理，当变换器工作于降压模式时，损耗不均衡转移至谐振

腔原边，如图 4-5(b)所示。此时，原边超前桥臂（开关管 S1、S2）在大电流下进行开关

动作，产生较高的关断损耗；而原边滞后桥臂（开关管 S3、S4）的开关电流较小。这导

致原边超前桥臂的关断损耗远大于原边滞后桥臂。 

根据时域电流波形分析可知，桥臂间关断损耗不均的根本原因在于内移相角的引

入。在引入内移相控制的全桥拓扑中，滞后臂与超前臂的换流时刻错开，导致两桥臂在

开关节点的电流存在差异。 

ir1

S4 S3

S1/S2 S2S1

S8 S7

S6S5

S3/S4

S5/S6

S7/S8

S4 S3

S1/S2 S2S1

S8 S7

S6S5

S3/S4

S5/S6

S7/S8

iS5

t6 t0 t1 t2 t3t4 t5 t6t0 t1 t2 t3t4 t5 t6

iS7

ir1

iS1
iS3

大电流关断

大电流开通 大电流关断

大电流开通

 
(a) 升压模式                              (b) 降压模式 

图 4-5 不同工况下桥臂关断电流不平衡现象示意图 

4.2.3 移相桥臂交替切换损耗均衡策略设计 

在第 2 章，论文简要介绍了移相桥臂低频交替切换实现损耗均衡的方法，这里将
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结合具体数字控制实现进行详细阐述。图 4-6 以升压工作模式为例，展示了该控制策

略的时域运行机制。在升压模式下，多移相 CLLC 变换器的副边全桥引入了内移相控

制，若未启用损耗均衡控制策略，副边桥臂 2 将长期作为滞后桥臂运行，导致其对应

的开关管（S7、S8）持续承受较大的关断电流应力，而作为超前桥臂的副边桥臂 1（S5、

S6）关断电流较小。 

启用移相桥臂交替切换的损耗均衡策略后，控制器将周期性地切换两个桥臂的角

色。如图 4-6 中紫色区域所示，通过调整 PWM 驱动逻辑，将原本滞后的副边桥臂 2 切

换为超前桥臂，同时将副边桥臂 1 切换为滞后桥臂。切换完成后，高关断电流应力转

移至 S5 和 S6。该方法的本质在于对存在内移相的两个桥臂进行动态轮换，使其交替承

受大电流与小电流关断应力。在时间平均尺度上，两个桥臂的大电流关断次数趋于相

等，从而实现了关断损耗的均分与热应力的一致性。 

ir1

S4 S3

S1/S2 S2S1

S8 S7

S6S5

S3/S4

S5/S6

S7/S8

iS5
iS7

大电流关断

S4 S3

S2S1

S8 S7

S6S5

大电流关断

小电流开通

S4 S3

S2S1

S8 S7

S6S5

小电流关断

小电流开通

超前/滞后桥臂切换S7/S8大电流关断 S5/S6大电流关断

大电流开通

 
图 4-6 移相桥臂交替切换损耗均衡策略时序示意图 

同理，当变换器工作于降压模式时，内移相发生于原边全桥。此时可以通过不断切

换原边两个桥臂的超前/滞后顺序，即可实现原边开关管的损耗均衡。 

针对超前与滞后桥臂的切换频率设计，主要基于系统的热特性考虑。由于功率器

件的热传导具有显著的热惯性，温度变化相对于损耗的变化存在滞后，因此无需采用

过高的切换频率即可实现热平衡，这也有助于降低数字控制器的运算负担。如图 4-7 所

示，本论文中 CLLC 变换器的控制中断频率设定为 50kHz，综合考虑热平衡效果与控

制器资源，设定该损耗均衡策略每 25 个中断周期执行一次切换，即控制策略的切换频

率为 2kHz。在数字控制器运算资源较为冗余的应用场合，也可适当提高桥臂切换频率，

进而在变换器暂态过程中获得更好的热平衡效果。 
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控制中断数 n n+1 n+23 n+24 n+25 n+26 n+48 n+49 n+50 n+51 n+73 n+74

25个控制中断 25个控制中断 25个控制中断

超前/滞后桥臂切换 超前/滞后桥臂切换 超前/滞后桥臂切换控制中断：50kHz, 20us

超前桥臂大电流关断大电流关断
桥臂

滞后桥臂大电流关断 超前桥臂大电流关断

 
图 4-7 桥臂切换频率和控制中断频率对应关系示意图 

4.2.4 控制策略更新时序与实现方法 

实现超前/滞后桥臂交替切换的另一个关键问题在于 DSP 控制器的精确配置。在

DSP 中，PWM 信号的生成基于载波比较原理，通过将时基计数器生成的三角载波与比

较寄存器（CMPA/CMPB）中的值进行实时比较，从而决定输出电平翻转。 

为满足损耗均衡策略对移相的实时调节需求，比较寄存器 CMPA/CMPB 被配置为

立即更新模式。然而，由于该控制方法涉及对内移相桥臂比较值的动态切换，且图 4-6

所示的时域波形具有严格的时序约束，若在随机时刻更新寄存器，可能导致 PWM 计

数器错过比较点。为避免 PWM 驱动发波异常，必须确保比较寄存器的更新动作发生

于图 4-8 中所示的紫色安全区域内。 

ir1

S4 S3

S1/S2 S2S1

S8 S7

S6S5

S3/S4

S5/S6

S7/S8

S4 S3

S1/S2 S2S1

S8 S7

S6S5

S3/S4

S5/S6

S7/S8

t6 t1 t2 t3 t4t5 t6t0 t1 t2 t3t4 t5

ir1

CMPA.3

TBPRD

CMPA.4
CMPB.3
CMPB.4

桥臂切换可用时间

t0

TBPRD

CMPA.2
CMPB.1
CMPB.2

CMPA.1

桥臂切换可用时间  
(a) 升压模式                              (b) 降压模式 
图 4-8 桥臂交替移相策略的 PWM 比较寄存器安全更新区域 

严格约束 PWM 比较寄存器的更新时序，是保障多移相 CLLC 变换器可靠运行的

核心前提。以升压模式为例，图 4-9 展示了在两个非安全更新时间窗口（对应前文图 

4-8(a)中的𝑡𝑡1-𝑡𝑡2与𝑡𝑡4-𝑡𝑡5时段）内更新比较寄存器对底层驱动信号的影响。 

结合时序图分析可知，若在上述非安全更新时间窗口更新比较值，PWM 计数器会
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错过更新后的比较器阈值，从而导致 PWM 比较事件丢失。比较时间丢失将直接引发

驱动信号占空比的异常（表现为驱动脉冲丢失和单管全周期导通），进而增大功率器件

的电流应力，甚至导致桥臂失去零电压开通（ZVS）条件，对整机的可靠运行造成影响。 

S8

S6S5S5/S6

S7/S8

S6S5

S8 S7

S6S5

TBPRD

寄存器
比较值

TBPRD TBPRD

S8 S7

S6S5S5/S6

S7/S8

S6S5

S7

S6S5

S7错过比较事件

寄存器更新位置（对应t1-t2）

S8错过比较事件

寄存器更新位置（对应t4-t5）  
图 4-9 升压模式非安全更新时间窗口更新比较寄存器对驱动的影响 

比较寄存器的安全更新窗口受开关频率、移相角及变换器增益模式的共同影响，

呈现出随工况动态变化的特征。结合图 4-8 可知，在多移相 CLLC 变换器的升压模式

下，一个完整的开关周期内共存在三段连续的安全更新区间，其对应的时间段分别为

𝑡𝑡0-𝑡𝑡1、𝑡𝑡2-𝑡𝑡4与𝑡𝑡5-𝑡𝑡6。 

  𝑇𝑇𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢 ∈ [𝑡𝑡0, 𝑡𝑡1] ∪ [𝑡𝑡2, 𝑡𝑡4] ∪ [𝑡𝑡5, 𝑡𝑡6] (4-2) 

上述时间节点可通过当前的控制参数（开关频率𝑓𝑓𝑠𝑠与移相角𝜃𝜃1−3）进行映射： 

  
𝑡𝑡0 = 0      𝑡𝑡1 =

𝜃𝜃2
𝑓𝑓𝑠𝑠

      𝑡𝑡2 =
𝜃𝜃3
𝑓𝑓𝑠𝑠

 

𝑡𝑡4 =
𝜃𝜃2 + 0.5

𝑓𝑓𝑠𝑠
    𝑡𝑡5 =

𝜃𝜃3 + 0.5
𝑓𝑓𝑠𝑠

    𝑡𝑡6 =
1
𝑓𝑓𝑠𝑠

 
(4-3) 

此外，在底层数字控制器的工程实现中，时域安全窗口需离散化为 PWM 时基计

数器的计数值。本设计所采用的数字控制器为 TI 公司的 TMS320F280039C，其 PWM 

模块的工作主频为 120MHz，对应的最小时基分辨率约为 8.33ns。因此，通过将前述物

理时间节点除以此时基分辨率，即可精确获取比较寄存器允许更新的计数值范围： 

  𝑇𝑇𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢,𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑 =
𝑇𝑇𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢
8.33𝑛𝑛𝑛𝑛

 (4-4) 

同理，当变换器运行于降压工作模式时，也可根据其时域波形特征，沿用上述映射

逻辑，推导出对应 PWM 计数器的安全更新边界： 

  𝑇𝑇𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢,𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑
′ =

𝑇𝑇𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢′

8.33𝑛𝑛𝑛𝑛
=

[𝑡𝑡1, 𝑡𝑡3] ∪ [𝑡𝑡4, 𝑡𝑡6]
8.33𝑛𝑛𝑛𝑛

 (4-5) 
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𝑡𝑡1 =

𝜃𝜃1
𝑓𝑓𝑠𝑠

       𝑡𝑡3 =
0.5
𝑓𝑓𝑠𝑠

 

𝑡𝑡4 =
𝜃𝜃1 + 0.5

𝑓𝑓𝑠𝑠
    𝑡𝑡6 =

1
𝑓𝑓𝑠𝑠

 
(4-6) 

结合前述推导与第 2 章的时域模型，可绘制出多移相 CLLC 变换器在不同工况下

的 PWM 寄存器安全更新区域。图 4-10(a)与(b)分别展示了满载（6.6kW）与轻载（1.65kW）

下的理论安全更新区间（图中浅蓝色区域部分）。由图 4-10 可知，安全更新时间区间

会随输出电压、功率及开关频率的动态调节而发生变化，系统在全工况下的安全更新

区间范围占整个开关周期的比例较大。 

输出电压Vo (V)

PWM计数器值

输出电压Vo (V)

PWM计数器值

本文使用的简
化更新区间

本文使用的简
化更新区间

 
(a) 满载 6600W                              (b) 1/4 载 1650W 

图 4-10 移相桥臂交替切换策略的寄存器安全更新区间 

然而，若直接将随工况变化的安全更新边界数据精确写入数字控制器，会消耗较

多存储资源，同时加重实时计算负担。为提升工程可行性，本文使用了一种基于开关周

期归一化的更新区间判据：观察图 4-10 可知，安全更新区间的变化趋势与开关周期𝑇𝑇𝑠𝑠

高度正相关，因此本文将安全更新区间简化为固定的开关周期区间[0.25, 0.5]𝑇𝑇𝑠𝑠与[0.75, 

1.0]𝑇𝑇𝑠𝑠（对应的数学表达式为式(4-7)）。如图 4-10 中红色虚线的区间所示，该简化更新

区间在重载与轻载工况下均被约束于安全更新区间内。 

  𝑇𝑇𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢,𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑 =
𝑇𝑇𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢𝑢
8.33𝑛𝑛𝑛𝑛

=
[0.25,  0.5]𝑇𝑇s ∪ [0.75,1.0]𝑇𝑇s

8.33𝑛𝑛𝑛𝑛
 (4-7) 

在确定了寄存器安全更新区域后，移相桥臂交替切换策略还具有控制中断内的更

新时序问题。由于本论文的控制策略采用变频控制，而主控制中断频率固定为 50kHz，

因此中断进入时刻相对于开关周期的位置是随机的。为解决寄存器更新的同步问题，

可采用以下两种有效的更新方法： 
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（1）基于 EPWM 中断的同步更新：在主控制中断中，动态配置并使能一个在安

全更新位置的 EPWM 中断，利用该中断在安全时刻执行比较寄存器的切换设置。 

（2）基于状态查询的条件更新：在进入主中断服务程序时，读取当前 EPWM 计

数器值并判断其是否处于允许更新区间。若在安全区间内则立即更新，否则跳过本次

操作，等待下一中断周期。鉴于热系统具有较大的热惯性，更新延迟不会影响最终的热

平衡效果。 

上述两种方法均能将寄存器切换时刻严格限制在比较寄存器安全更新时间窗口内，

有效消除占空比异常风险，保障损耗均衡控制策略的可靠运行，在本论文第 5 章的样

机实验中，使用的是基于状态查询的条件更新方法。 

4.3 基于脉冲密度调制的低纹波打嗝策略 

如第 3 章 3.3.4 节所述，多移相 CLLC 控制策略虽然通过引入移相角自由度，有效

收窄了频率变化范围并提升了轻载调节能力，但在极轻载工况下，受限于软开关条件

及最高开关频率限制，仅依靠多移相控制仍难以完全覆盖全负载输出调节需求，存在

最小输出功率限制。为此，必须引入辅助控制策略以扩展轻载输出调节能力。 

4.3.1 多移相控制的轻载功率调节下限分析 

多移相 CLLC 变换器的输出功率与开关频率、电压增益之间存在强耦合关系，为

建立输出功率的解析表达式，进而从底层机理上定性分析多移相控制在轻载工况下的

功率调节下限机理，本节引入基波近似分析展开理论推导。如图 4-11 所示，该分析方

法仅提取原、副边端口电压激励的基波正弦分量，并忽略了励磁电流的影响，从而大幅

降低了输出功率表达式的求解复杂度。 

Lm

Lr1 Lr2'

Cr2'Cr1

ir1

im

ir2

vp vs

+ +

vCr1 vCr2

基波分量 基波分量

 
图 4-11 谐振腔两端电压进行基波近似示意图 

对于基波分析方法，使用内/外移相角的推导计算更加方便，如图 4-12 所示，定义

了原/副边各自的内移相角𝛼𝛼𝑝𝑝、𝛼𝛼𝑠𝑠和原副边的外移相角𝜃𝜃。 
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αp

θ
αs

vp

vs

 
图 4-12 频率前馈计算时的移相角定义 

定义归一化电压、阻抗、电流的基值分别为：VB=Vin, ZB=Vo
2/Po,max, IB=VB/ZB，可以

计算得到归一化后谐振腔的原边激励电压𝑣𝑣𝑝𝑝,𝑝𝑝𝑝𝑝、谐振腔副边激励电压𝑣𝑣𝑠𝑠,𝑝𝑝𝑝𝑝、谐振腔电

流𝑖𝑖𝑟𝑟1,𝑝𝑝𝑝𝑝的基波表达式： 

 𝑣𝑣𝑝𝑝,𝑝𝑝𝑝𝑝 =
4𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝛼𝛼𝑝𝑝

𝜋𝜋
sin (𝜔𝜔𝜔𝜔) (4-8) 

 𝑣𝑣𝑠𝑠,𝑝𝑝𝑝𝑝 =
4𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝛼𝛼𝑠𝑠

𝜋𝜋
sin (𝜔𝜔𝜔𝜔 − 𝜃𝜃) (4-9) 

 𝑖𝑖𝑟𝑟1,𝑝𝑝𝑝𝑝 =
4

𝜋𝜋𝑋𝑋𝑝𝑝𝑝𝑝
�−𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝛼𝛼𝑝𝑝 cos(𝜔𝜔𝜔𝜔) + 𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝛼𝛼𝑠𝑠 cos(𝜔𝜔𝜔𝜔 − 𝜃𝜃)� (4-10) 

其中，M 是变换器的电压增益（M = nVo/Vin）, 𝑋𝑋𝑝𝑝𝑝𝑝为谐振腔的标幺值等效阻抗，表

达式如式(4-11)所示。𝑍𝑍𝑟𝑟为变换器谐振腔的特征阻抗。 

 𝑋𝑋𝑝𝑝𝑝𝑝 =
𝑍𝑍𝑟𝑟
𝑍𝑍𝐵𝐵

(
𝑓𝑓𝑠𝑠
𝑓𝑓𝑟𝑟
−
𝑓𝑓𝑟𝑟
𝑓𝑓𝑠𝑠

) (4-11) 

 𝑍𝑍𝑟𝑟 = �
(𝐿𝐿𝑟𝑟1 + 𝐿𝐿𝑟𝑟2′ )(𝐶𝐶𝑟𝑟1+𝐶𝐶𝑟𝑟2′ �

𝐶𝐶𝑟𝑟1𝐶𝐶𝑟𝑟2′
 (4-12) 

通过将谐振腔原边激励电压与谐振腔电流在一个周期内进行积分均值，可以得到

变换器输出功率和输出电流的归一化表达式： 

 𝑃𝑃𝑜𝑜,𝑝𝑝𝑝𝑝 =
1

2𝜋𝜋
� 𝑣𝑣𝑝𝑝,𝑝𝑝𝑝𝑝

2𝜋𝜋

0
𝑖𝑖𝑟𝑟1,𝑝𝑝𝑝𝑝𝑑𝑑(𝜔𝜔𝜔𝜔) =

8𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝛼𝛼𝑝𝑝𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝛼𝛼𝑠𝑠
𝜋𝜋2𝑋𝑋𝑝𝑝𝑝𝑝

𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠 (4-13) 

 𝐼𝐼𝑜𝑜,𝑝𝑝𝑝𝑝 =
8𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝛼𝛼𝑝𝑝𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝛼𝛼𝑠𝑠

𝜋𝜋2𝑋𝑋𝑝𝑝𝑝𝑝
𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠 (4-14) 

谐振腔电流的有效值也可以通过计算得到： 

 
𝐼𝐼𝑟𝑟1,𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟,𝑝𝑝𝑝𝑝 = �

1
2𝜋𝜋

� 𝑖𝑖𝑟𝑟12 (𝑡𝑡)𝑑𝑑(𝜔𝜔𝜔𝜔)
2𝜋𝜋

0
                                                   

                          =
2√2
𝜋𝜋𝑋𝑋𝑝𝑝𝑝𝑝

�𝑀𝑀2 cos2 𝛼𝛼𝑠𝑠 − 2𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝛼𝛼𝑝𝑝𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝛼𝛼𝑠𝑠𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐 + cos2𝛼𝛼𝑝𝑝 

(4-15) 
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下文以升压模式为例推导输出功率表达式。通过把式(4-14)带入到式(4-15)中，可以

消掉谐振腔等效阻抗𝑋𝑋𝑝𝑝𝑝𝑝。同时，由于本文提出的多移相控制策略的最终波形实现了整

机的最优损耗控制，因此控制移相角在基波分析中可以近似理解为谐振腔电流有效值

𝐼𝐼𝑟𝑟1,𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟,𝑝𝑝𝑝𝑝最小时的移相角组合，因此，通过对𝐼𝐼𝑟𝑟1,𝑟𝑟𝑚𝑚𝑚𝑚,𝑝𝑝𝑝𝑝进一步求偏导，可以求得升压模

式下三个移相角的值。 

 
𝜕𝜕𝐼𝐼𝑟𝑟1,𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟,𝑝𝑝𝑝𝑝

𝜕𝜕𝛼𝛼𝑝𝑝
= 0   →    𝛼𝛼𝑝𝑝 = 0 (4-16) 

 
𝜕𝜕𝐼𝐼𝑟𝑟1,𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟,𝑝𝑝𝑝𝑝

𝜕𝜕𝛼𝛼𝑠𝑠
= 0   →    𝛼𝛼𝑠𝑠 = cos−1(

𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝛼𝛼𝑝𝑝
𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀

) (4-17) 

 
𝜕𝜕𝐼𝐼𝑟𝑟1,𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟,𝑝𝑝𝑝𝑝

𝜕𝜕𝜕𝜕
= 0   →    𝜃𝜃 = cos−1(

𝑐𝑐𝑐𝑐𝑠𝑠𝛼𝛼𝑝𝑝
𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝑀𝛼𝛼𝑠𝑠

) (4-18) 

对于升压模式，观察图 2-8 的时域波形可知，为了实现低循环能量，升压模式时

原边不存在内移相，副边的内移相角𝛼𝛼𝑠𝑠和原副边的外移相角𝜃𝜃相等，因此可以进一步求

得三个移相角的值为： 

 𝛼𝛼𝑝𝑝 = 0,    𝛼𝛼𝑠𝑠 = 𝜃𝜃 = cos−1(
1
√𝑀𝑀

) (4-19) 

将求得的移相角带入到功率公式(4-13)中，可以得到最终的功率表达式为： 

 𝑃𝑃𝑜𝑜,𝑝𝑝𝑝𝑝 =
8𝑀𝑀�1

𝑀𝑀�1 − 1
𝑀𝑀�

𝜋𝜋2𝑋𝑋𝑝𝑝𝑝𝑝
=

8√𝑀𝑀 − 1
𝜋𝜋2𝑋𝑋𝑝𝑝𝑝𝑝

 (4-20) 

通过在式(4-20)中带入式(4-11)的谐振腔等效阻抗𝑋𝑋𝑝𝑝𝑝𝑝，可以将开关频率𝑓𝑓𝑠𝑠引入到输

出功率的表达式中，进而得到升压模式下变换器的输出功率解析表达式。 

 𝑃𝑃𝑜𝑜,𝑝𝑝𝑝𝑝 =
8𝑍𝑍𝐵𝐵√𝑀𝑀 − 1

𝜋𝜋2𝑍𝑍𝑟𝑟(𝑓𝑓𝑠𝑠𝑓𝑓𝑟𝑟
− 𝑓𝑓𝑟𝑟
𝑓𝑓𝑠𝑠

)
 (4-21) 

对于多移相 CLLC 变换器的降压工作模式，同样可以根据上述流程计算求得开关

频率的解析表达式。对于降压模式的时域波形（图 2-13），为了实现低循环能量，降压

模式时副边不存在内移相，原边的内移相角𝛼𝛼𝑝𝑝和原副边的外移相角𝜃𝜃相等，因此最终求

得降压模式下的三个移相角值为： 

 𝛼𝛼𝑠𝑠 = 0,  𝛼𝛼𝑝𝑝 = 𝜃𝜃 = sin−1(√1 −𝑀𝑀) (4-22) 

使用升压模式求取输出功率的方法，可以求得降压模式下归一化输出功率𝑃𝑃𝑜𝑜,𝑝𝑝𝑝𝑝的

解析表达式。最终得到的多移相 CLLC 输出功率解析表达式总结如下： 
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 𝑃𝑃𝑜𝑜,𝑝𝑝𝑝𝑝 =

⎩
⎪⎪
⎨

⎪⎪
⎧

 

8𝑍𝑍𝐵𝐵√𝑀𝑀 − 1

𝜋𝜋2𝑍𝑍𝑟𝑟(𝑓𝑓𝑠𝑠𝑓𝑓𝑟𝑟
− 𝑓𝑓𝑟𝑟
𝑓𝑓𝑠𝑠

)
,          𝑀𝑀 > 1

8𝑍𝑍𝐵𝐵𝑀𝑀�𝑀𝑀(1 −𝑀𝑀)

𝜋𝜋2𝑍𝑍𝑟𝑟(𝑓𝑓𝑠𝑠𝑓𝑓𝑟𝑟
− 𝑓𝑓𝑟𝑟
𝑓𝑓𝑠𝑠

)
,  𝑀𝑀 ≤ 1

 (4-23) 

分析式(4-23)的输出功率解析表达式可知，在给定工作频率和谐振频率的情况下，

特征阻抗𝑍𝑍𝑟𝑟与输出功率呈反比关系。物理本质在于，𝑍𝑍𝑟𝑟的减小意味着谐振电感取值的

相对降低，系统等效阻抗变小，从而在相同的电压激励下小电感会让谐振腔电流上升

更快、储能更多，进而增大输出功率。同时，对于多移相控制而言，由于开关频率恒大

于谐振频率（𝑓𝑓𝑠𝑠 > 𝑓𝑓𝑟𝑟），随着开关频率的进一步升高，(𝑓𝑓𝑠𝑠
𝑓𝑓𝑟𝑟
− 𝑓𝑓𝑟𝑟

𝑓𝑓𝑠𝑠
)增大，输出功率随之降低，

与前文控制策略的稳态特性分析吻合。 

基于式(4-23)及表 3-2 确定的谐振腔硬件参数，图 4-13 绘制出了在 50kHz~300kHz

频率范围内多移相控制的功率调节范围，图中红色区域为轻载功率调节盲区的范围。 

输出电压Vo (V)

输
出
功

率
P o

 (W
)

多移相可调节功率范围
轻载功率盲区范围

6600W

轻载调节边界

 
图 4-13 多移相 CLLC 的功率调节范围 

观察上图的输出功率调节范围，我们知道多移相 CLLC 变换器存在固有的轻载调

节功率下限。当系统受限于最高开关频率（本论文为 300kHz）时，其输出功率仍无法

降至空载或极轻载。该问题制约了多移相控制在全负载域内的稳压能力，为此，引入额

外的轻载调制策略来拓宽轻载功率调节范围是必要的。 

4.3.2 谐振变换器轻载控制方法对比 

为实现轻载输出的调控，本文采用打嗝模式（Burst 模式，间歇输出），该策略将连
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续的谐振能量传输转变为离散的脉冲群传输。通过调节脉冲群的密度，可实现输出电

压/功率的调节。此外，Burst 模式允许变换器在导通期间始终工作于效率较优的工作点，

从而有助于提升平均效率。 

传统的 Burst 控制主要分为基于输出电压滞环回差和基于控制量阈值两种方法，但

均存在一定局限性： 

（1）基于输出电压滞环回差的方法：如图 4-14 所示，当输出电压触及电压上限

Vmax 时封锁驱动，触及下限 Vmin 时恢复驱动。该方法的缺陷在于，受限于采样噪声，上

下限阈值无法设置过近，导致输出纹波较大。此外，该方法以电压为反馈量，面对电池

等恒压负载（CV）时，变换器输出电压被负载电池电压钳位，导致无法通过电压滞环

来实现控制。 

（2）基于控制量阈值的方法：CLLC 变换器的闭环控制量为开关频率，当闭环计

算频率高于设定阈值（本论文中设置的上限频率阈值为 300kHz）时封锁驱动，反之恢

复。由于采样周期与计算延时的存在（本论文使用的控制频率为 50kHz），在该控制方

法下，控制器的动作总是滞后于实际电路输出电压多个控制周期，且打嗝的周期由控

制环路带宽决定，在带宽较低时输出纹波电压会较大，难以满足低输出纹波的需求。 

Vo

Vmax

Vmin

电流ir1

驱动

控制周期

开关管发波 开关管关波

t0 t1 t2  
图 4-14 基于输出电压滞环打嗝的工作波形示意图 

4.3.3 基于脉冲密度调制的轻载打嗝控制方法 

为实现多移相 CLLC 变换器在轻载工况下的低输出纹波，本文提出一种基于打嗝

密度的打嗝脉冲打散控制方法。与传统方法直接由电压或频率阈值决定驱动状态不同，

该方法引入了“打嗝密度”作为中间控制变量，通过算法生成打散的脉冲序列来控制

PWM 信号的发波与封波。 

图 4-15 展示了本文打嗝算法的控制框图，当电压环路计算得出的期望开关频率𝑓𝑓𝑠𝑠

超过系统设定的最大开关频率𝑓𝑓𝑠𝑠,𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚（本文为 300kHz）时，系统进入打嗝模式。根据式
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(4-24)计算预期的打嗝密度𝐷𝐷𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏，该参数定义为有效驱动时间的占比，由环路闭环输

出量𝑓𝑓𝑠𝑠动态调节。随着负载功率的降低，𝐷𝐷𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏逐渐减小；当𝐷𝐷𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏降至 0 时，意味着驱

动完全封波。 

  𝐷𝐷𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏 =
𝑓𝑓𝑠𝑠,𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚

𝑓𝑓𝑠𝑠
 (4-24) 

PI
Loop_ref +

-
Loop_ feedback

fs   fs<300kHz? PRD
yes

no  fs=300kHz

Dburst=300k / fs
no

生成Dburst密度

的打散0/1序列

（控制开关频率）

TZ
（控制驱动封波）

EPWM

打嗝

模式

 
图 4-15 本文打嗝策略的控制框图 

在确定了所需的𝐷𝐷𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏后，变换器的开关频率被锁定在 300kHz。为了最小化输出

电压/电流纹波，本控制策略旨在生成一组在时间轴上尽可能均匀分布（即“打散”）的

驱动脉冲序列，同时保证序列中发波的密度为𝐷𝐷𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏。在每个控制中断（50kHz）内，

程序依据该序列判定当前周期是执行驱动使能与否，从而将能量传输过程打散，有效

抑制输出纹波。 

 输入打嗝密度Burst_D

打嗝步进Burst_Step = 1/Burst_D

Burst_Pos < 1？

Burst_Flag = 0;
Burst_Pos = Burst_Pos+Burst_Step-1;

Burst_Flag = 1;
Burst_Pos = Burst_Pos-1;

初始化：

当前位置Burst_Pos = 0

PWM驱动发波 PWM驱动关波

下一个

控制周期

满足
不满足

 
图 4-16 基于脉冲密度调制的序列生成算法流程图 

图 4-16 展示了该脉冲序列生成算法的流程。该算法本质上是一种基于累加器的脉
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冲密度调制方法，根据实时计算的步进值 Burst_Step 更新位置 Burst_Pos，通过判断

Burst_Pos 的大小，快速确定当前控制周期的驱动状态。该算法逻辑简洁直观，不会显

著增加控制器的运算负担，却能实现当前控制频率下理论最优的纹波抑制效果。此外，

由于𝐷𝐷𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏由闭环动态生成，该方法对输出电压/电流具有优异的闭环稳定性，同时适用

于恒压和恒流负载，优于前述的电压滞环或频率阈值控制。 

图 4-17 展示了所使用的打嗝策略在两个打嗝密度下的工作时域波形。图 4-17(a)

和图 4-17(b)分别对应𝐷𝐷𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏 = 0.5和𝐷𝐷𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏 = 1/3的工况。当𝐷𝐷𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏 = 0.5时，算法生成

的序列控制驱动信号在每个中断周期（50kHz/20µs）交替使能与封波。这意味着实现了

该控制频率下最高的打嗝切换频率（25kHz），相较于图 4-14 上传统打嗝策略的示意输

出电压纹波，其输出纹波幅度得到了大幅降低。当𝐷𝐷𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏 = 1/3时，表现为每三个控制

周期中，一个周期发波，两个周期封波。尽管其纹波略大于 0.5 密度工况，但仍实现了

该密度下的驱动脉冲最大化分散。 

Vo

Vmax

Vmin

电流ir1

驱动

Burst_Pos

on off

0
1

on off on off on off on

0
1

0
1

0
1

0

 
(a) 打嗝密度=0.5 

on off

0

2

off

1
0

2
1

0

2
1

on off off on off off

Vo

Vmax

Vmin

电流ir1

驱动

Burst_Pos

 
(b) 打嗝密度=1/3 

图 4-17 所提算法不同脉冲密度下的驱动波形示意图 

本算法的实用性在于，对于随意一个 0 到 1 之间的打嗝密度，均能够生成出一簇
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理论上纹波最小的驱动序列。如图 4-18 所示，展示了打嗝密度从 0 到 1 逐渐增加过程

中驱动簇的变化趋势，可见对于不同的打嗝密度，驱动簇的纹波和驱动簇的整体低频

频率也在一直动态变化，提高了打嗝频率，降低输出电压纹波。 

Vo
驱动密度1/24:

Vo
驱动密度5/24:

Vo
驱动密度3/8:

Vo
驱动密度1/2:

Vo
驱动密度5/8:

Vo
驱动密度17/24:

Vo
驱动密度19/24:

Vo
驱动密度23/24:

:一个控制周期（50kHz, 20us） :驱动发波 :驱动关波  
图 4-18 脉冲密度不断增加时驱动波形的变化示意图 

综上所述，所提出的轻载打嗝算法通过将打嗝模式下的驱动脉冲进行打散与均匀

化处理，可显著降低输出纹波，算法同时适用于恒压和恒流负载，具有一定工程价值。 

4.4 基于负载前馈的低频电流纹波抑制策略 

当多移相 CLLC 谐振变换器与 AC/DC 模块级联构成车载充电机系统时，电网侧与

电池侧的能量形式差异，存在二倍工频功率脉动的问题。电网侧电压与电流均为交流

量，其瞬时功率包含直流分量及二倍工频的交流分量，而电池侧作为直流源，要求电压

与电流维持恒定，因此希望是一个直流功率。为解决这一能量形式的失配，车载充电机

系统通常在 AC/DC 与 DC/DC 级之间配置毫法（mF）级的中间直流母线电容 Cbus，用

以缓冲和吸收二倍工频纹波能量，实现功率解耦，但在传统控制策略下，依旧会有二倍

工频纹波能量传递到电池侧，尤其是逆变模式下。 

4.4.1 逆变模式电池侧低频电流纹波产生机理 

在 OBC 正向充电模式下，多移相 CLLC 变换器对电池侧的电压和电流进行闭环控

制，如果 DC/DC 级的控制环路带宽较宽时，控制电路可有效抑制 PFC 输出直流母线上

的工频纹波传递到输出侧，获得理想的直流输出。然而，当 OBC 处于逆变放电模式时，
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传统控制策略下会在电池侧产生较大的二倍工频电流纹波。 

DC-DC
变换器

DC-AC
逆变器

vbat

ibat

Cbusvo

io vbus

ibat

vbat
io

vo

Po
能量方向

 
图 4-19 逆变模式下电池侧低频电流纹波产生机理 

图 4-19 展示了逆变工况下电池侧低频电流纹波的产生机理。此时，后级 DC/AC

逆变模块输出的功率带有二倍工频脉动。作为前级的 CLLC 变换器，其核心控制目标

是通过电压反馈闭环维持中间母线电压 Vbus 的稳定。 

通常，CLLC 电压环的带宽较高，反馈环路会抑制缓冲电容上的电压波动，导致母

线电容无法发挥其能量缓冲作用。根据能量守恒定律，逆变侧的脉动功率将穿越直流

母线，耦合至电池侧。由于电池电压基本恒定，功率的脉动将转移到电池电流，即形成

二倍工频纹波电流。 

该低频纹波电流不仅会增加电池内阻损耗，导致发热并缩短电池寿命，还会显著

增加 CLLC 变换器内部器件的电流峰值应力，给系统的热管理、可靠性设计及使用寿

命带来严峻挑战。 

4.4.2 传统低频电流纹波抑制策略对比 

针对逆变工况下的电池侧二倍工频电流纹波抑制问题，学术界已展开了广泛研究，

现有方案主要可分为以下四类。 

（1）有源功率解耦：通过并联或串联有源功率解耦电路，将交流侧的脉动功率转

移至辅助电路。然而，该方法需引入额外的功率器件与储能元件，增加了系统的成本与

控制复杂度。 

（2）低带宽控制方案：采用电压外环与电流内环的级联控制架构，通过将电压外

环带宽设计得较低（低于二倍工频频率），以滤除纹波分量。该方法本质上是以牺牲系

统的动态性能为代价的，当发生负载突变时，会导致母线电压严重超调，此外该方法也
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无法彻底消除流向电池侧的低频纹波。 

（3）陷波器方案：在采样回路中加入陷波器以滤除特定频率的电压纹波。虽然稳

态性能尚可，但陷波器的引入会产生负相移，降低控制系统的相位裕度。此外，陷波器

增加了控制器的运算负担，实验发现，在多移相 CLLC 变换器进入打嗝模式等工况时，

引入陷波器可能诱发更低频的振荡问题。 

（4）比例谐振（PR）控制方案：可以利用 PR 控制器在谐振频率处的增益特性来

抑制纹波，但该方法参数整定复杂，且对不同逆变频率工况的适应性较差。 

4.4.3 基于负载前馈的低频电流纹波抑制策略 

鉴于上述方法的局限性，本文根据 OBC 实际应用需求，提出一种基于交流侧负载

功率前馈的谐波电流抑制策略，如图 4-20 所示。本文所提方法的思路是“纹波抵消”，

首先，实时采样交流侧的输出电压与电流，基于已知的逆变相位信息，通过数学模型计

算出当前工况下母线电容上理论存在的理想电压纹波𝑢𝑢𝑟𝑟。随后，在实时采样的母线电

压中减去该计算值，从而获得一个不含纹波的直流电压分量。将处理后的纯净直流电

压送入电压环进行闭环控制，从而允许母线电容自由波动以吸收脉动功率，进而实现

电池侧电流的低纹波。该方法逻辑简洁、通用性强，且能够在保持系统高动态带宽的同

时，有效抑制低频纹波。 

Vac VbatCbus

驱动 驱动
usample

ur ufeedback

Vref

环路计算
母线电容纹波

ur计算

 
图 4-20 基于负载前馈的低频电流纹波抑制策略原理图 

当车载充电机处于逆变工作模式且负载为阻性时，交流侧的输出电压𝑢𝑢𝑜𝑜和电流𝑖𝑖𝑜𝑜 

可表示为式(4-25)。式中，𝑈𝑈𝑜𝑜和𝐼𝐼𝑜𝑜分别为逆变输出电压和电流的峰值。 

  �𝑢𝑢𝑜𝑜 = 𝑈𝑈𝑜𝑜𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠
𝑖𝑖𝑜𝑜 = 𝐼𝐼𝑜𝑜𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠

 (4-25) 
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据此，可计算逆变输出的瞬时功率𝑝𝑝𝑜𝑜，如式(4-26)所示。其中𝑃𝑃𝑜𝑜 = 𝑈𝑈𝑜𝑜𝐼𝐼𝑜𝑜/2表示平均

输出功率。 

  𝑝𝑝𝑜𝑜 = 𝑢𝑢𝑜𝑜𝑖𝑖𝑜𝑜 = 𝑈𝑈𝑜𝑜𝐼𝐼𝑜𝑜 sin2 𝜔𝜔𝜔𝜔 = 𝑃𝑃𝑜𝑜 − 𝑃𝑃𝑜𝑜𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐2𝜔𝜔𝜔𝜔 (4-26) 

定义缓冲母线电容上的平均电压为𝑈𝑈𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏，瞬时纹波电压为𝑢𝑢𝑟𝑟。根据功率守恒原则，

逆变器输入侧（即母线电容后端）的电流𝑖𝑖𝑜𝑜,𝑑𝑑𝑑𝑑可表示为式(4-27)： 

  𝑖𝑖𝑜𝑜,𝑑𝑑𝑑𝑑 =
𝑝𝑝𝑜𝑜
𝑢𝑢𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏

=
𝑃𝑃𝑜𝑜 − 𝑃𝑃𝑜𝑜𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐2𝜔𝜔𝜔𝜔
𝑈𝑈𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏 + 𝑢𝑢𝑟𝑟

≈
𝑃𝑃𝑜𝑜 − 𝑃𝑃𝑜𝑜𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐2𝜔𝜔𝜔𝜔

𝑈𝑈𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏
 (4-27) 

在理想情况下，电池侧输出电流为纯直流，仅有二倍工频的脉动能量被缓冲电容

吸收。因此，流经缓冲母线电容的纹波电流𝑖𝑖𝐶𝐶𝐶𝐶𝐶𝐶𝐶𝐶可表示为式(4-28)： 

  𝑖𝑖𝐶𝐶𝐶𝐶𝐶𝐶𝐶𝐶 = −
𝑃𝑃𝑜𝑜𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐2𝜔𝜔𝜔𝜔
𝑈𝑈𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏

= 𝐶𝐶𝑏𝑏𝑢𝑢𝑢𝑢
𝑑𝑑𝑑𝑑𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏
𝑑𝑑𝑑𝑑

 (4-28) 

对缓冲母线电容上的电流进行积分，即可得到电容电压的瞬时表达式（包含直流

分量与纹波分量），如式(4-29)所示。其中𝐶𝐶𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏为缓冲母线电容的容值。 

  𝑢𝑢𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏 = 𝑈𝑈𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏 +
1

𝐶𝐶𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏
� 𝑖𝑖𝐶𝐶𝐶𝐶𝐶𝐶𝐶𝐶 = 𝑈𝑈𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏 −

𝑃𝑃𝑜𝑜
2𝜔𝜔𝐶𝐶𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑈𝑈𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏

𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠2𝜔𝜔𝜔𝜔 (4-29) 

进而，可分离出电容上的纹波电压分量𝑢𝑢𝑟𝑟的表达式： 

  𝑢𝑢𝑟𝑟 = −
𝑃𝑃𝑜𝑜

2𝜔𝜔𝐶𝐶𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑈𝑈𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏
𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠2𝜔𝜔𝜔𝜔 (4-30) 

由于本论文样机采用单 DSP 芯片实现整机集中控制，逆变模块的实时相位信息对

于控制器而言是已知的。因此，通过实时采样逆变输出的交流电压与电流，可计算出当

前的实时功率，进而反推得到交流侧功率脉动对母线电容电压的影响。推导出的母线

电压纹波估算公式如式(4-31)所示： 

  𝑢𝑢𝑟𝑟 = −
𝑃𝑃𝑜𝑜

2𝜔𝜔𝐶𝐶𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑈𝑈𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏
𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠2𝜔𝜔𝜔𝜔 = −

𝑢𝑢𝑜𝑜𝑖𝑖𝑜𝑜
4𝜔𝜔𝐶𝐶𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑈𝑈𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠2𝜔𝜔𝜔𝜔

𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠2𝜔𝜔𝜔𝜔 (4-31) 

最终，送入 CLLC 电压环的反馈采样值𝑢𝑢𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠可修正为式(4-32)： 

  𝑢𝑢𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓𝑓 = 𝑢𝑢𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠 − 𝑢𝑢𝑟𝑟 (4-32) 

通过在实时采样的母线电压中减去计算所得的理论纹波电压，即可获得近似直流

的母线电压反馈信号。该处理方式能够有效屏蔽工频纹波对控制环路的干扰，从而实

现对电池侧低频纹波电流的抑制。 

本文提出的多移相 CLLC 在逆变模式下工频纹波抑制策略，本质上是一种基于模

型前馈的采样修正方法。该方法具备良好的通用性与工程易用性，在样机测试中表现
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优异。在第 5 章将对该策略的实验验证结果进行进一步分析。 

4.5 本章小结 

本章聚焦于多移相 CLLC 变换器在两级式车载充电机中的工程应用，针对实际系

统中存在的若干关键控制问题提出了相应的解决方案。本章的主要工作总结如下： 

（1）系统控制架构介绍。详细分析了整机在充电和放电模式下的系统闭环控制架

构，分析了信号流向与整机闭环控制思路。 

（2）开关管损耗均衡设计。针对多移相控制引入内移相角后导致全桥电路两桥臂

关断损耗严重不平衡的问题，提出了移相桥臂交替切换损耗均衡策略。通过周期性轮

换超前与滞后桥臂的角色，实现了开关管热应力的动态均衡，并给出了算法的更新时

序与实现方法。 

（3）轻载输出纹波优化。针对极轻载工况下频率调节受限及输出纹波过大的问题，

使用基波分析方法计算并讨论了多移相控制的轻载功率调节边界，提出了基于打嗝密

度调制的分散式脉冲控制策略，有效降低了变换器的输出纹波。 

（4）逆变二倍工频功率纹波抑制。针对反向逆变（V2L）模式下交流侧功率脉动

导致电池侧低频纹波电流的问题，提出了基于负载前馈的采样修正策略，在不牺牲环

路带宽的前提下有效抑制了二倍工频功率纹波传递至电池侧。  
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第5章 实验样机设计与实验结果 

本章聚焦于多移相控制策略的样机研制与实验验证。本章首先详细介绍了自主研

制的 6.6kW 高功率密度液冷双向 OBC 样机的系统架构、关键功率器件选型、以及高频

磁集成变压器的设计方案。随后，依托该硬件测试平台，系统性地开展了多移相控制下

CLLC 变换器的稳态实验、OBC 整机联调实验以及针对第 4 章所提出的三项控制策略

优化方法（移相桥臂交替切换热应力均衡、轻载低纹波打嗝及 V2L 逆变电池侧电流纹

波抑制）的实验验证。通过实验波形与实测数据，验证本文时域模型推导结果的准确

性，以及论文所提出的控制策略在提升整机性能方面的有效性。 

5.1 样机拓扑架构介绍 

为了验证本文所提控制策略及设计方法，论文设计并搭建了一台液冷车载充电机

样机。该样机具备宽电压范围运行能力，其稳态技术指标如下：交流输入电压范围为

90VAC-265VAC，直流输出电压范围为 230VDC-480VDC；正向充电最大功率为 6.6kW

（最大输出电流 20A），反向逆变最大功率为 3.3kW。该车载充电机的整机拓扑架构图

如图 5-1 所示： 

Vac Vbat
Cbus

560uF*3

E
M
I

L1

隔离驱动

n:1

Lr1 Lr2

Cr1 Cr2

Lm

隔离驱动隔离驱动

IGBT: SGTQ40V65SDB2S7*4     ubus: 390V    IPBE65R075CFD7A*4                     IPBE65R075CFD7A*4          230V-480V

Q1 Q3

Q2 Q4

S1 S3

S2 S4

S5 S7

S6 S8

NSI6602 NSI6602 NSI6602

33nF*8 470nF*20

1mH  

25uH 25uH

240uH

DSP控制器:280039C

EPWM1/2 EPWM3/4 EPWM6/7

电网电压采样 AC电流采样 母线电压采样 输出电流采样 电池电压采样

CAN通讯
TJA1145

uac

iac ubus ibat ubat

Co
6.8uF*2

差分采样 ACS37002 电阻分压采样 ACS37002 隔离运放
NSI1311

上位机/整车

控制器

CAN

CAN

 
图 5-1 车载充电机整机拓扑架构图 

样机的整体外观与结构布局如图 5-2 所示。该样机采用了高度集成化设计，除了

OBC功能外，还集成了一个最大功率为 2.5kW的高压转低压直流变换器电路（LVDC），
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用于将高压电池包能量转换为 9-16V 低压电。如图中划分所示，整机硬件拓扑主要由

三部分构成：图腾柱功率因数校正（PFC）电路、多移相 CLLC 谐振变换器电路和 LVDC

电路，本文主要聚焦多移相 CLLC 谐振变换器电路部分。 

CLLC磁集

成变压器

PFC电路

CLLC电路

LVDC电路

PFC电感

LVDC磁件

母线电容

CLLC输出

电容

线束端子

辅源供电

原边功率板

副边功率板

 
(a) 样机正面布局图 

CLLC电路 LVDC电路

PFC电路

CLLC原边

谐振电容

CLLC副边

谐振电容

CLLC副

边驱动

CLLC原

边驱动

LVDC功

率器件

DSP控制器

输出电

流检测

 
(b) 样机反面布局图 

图 5-2 车载充电机样机外观与结构布局 
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在结构工艺方面，样机采用功率级与控制级分离的插板架构以实现高功率密度。

功率回路的开关器件布置于铝基板上，利用铝基板和液冷水道实现高效散热，主控制

回路则布置于 FR4 材质的主板上，两者通过板间插针实现可靠的电气连接。该设计方

案在确保优异散热性能的同时，有效降低了硬件成本。 

5.2 硬件电路设计选型 

在第 3 章本文基于 OBC 稳态技术指标，设计了样机的谐振腔电路参数。表 5-1 详

细列出了本文所搭建车载充电机中 CLLC 电路部分的关键元器件参数及厂商信息，硬

件电路的核心部件设计选型考量如下： 

表 5-1 车载充电机 CLLC 电路关键元器件参数表 

 

（1）磁集成变压器的设计 

为实现整机的低成本与高功率密度设计，CLLC 谐振腔采用了磁集成技术。通过在

变压器结构中引入额外的磁通路径以增加漏感，利用变压器的漏感等效替代原、副边

的谐振电感（Lr1 和 Lr2）。下面将介绍本文磁集成变压器的磁集成方案： 

本文的磁集成方案是从 EI 磁芯磁集成结构演化过来的，如图 5-3 所示，为 EI 磁

芯磁集成结构示意图，该结构可以通过调节中柱和边柱气隙实现对磁集成变压器励磁

电感和漏感的调节。 

器件名称 具体参数 制造厂家 

变压器 Lm=1.0mH，DMR96; 匝比 15:15，利兹线绕制 昱懋 

原/副边谐振电感 25µH, 磁集成进 CLLC 变压器 昱懋 

原边谐振电容 MLCC: 8*33nF/630V; C0G 法拉 

副边谐振电容 MLCC: 20*470nF/100V; X7R 法拉 

输入缓冲电容 铝电解电容: 3*560µF/450V 江海 

电池侧输出电容 薄膜电容: 2*6.8µF/800V； TDK 

MOSFET 超级结 MOS: 8*IPBE65R075CFD7A Infineon 

谐振腔电流采样 电流互感器 CT: 检测比例 1: 100 顺络 

输出电流采样 霍尔采样: ACS37002, 400kHz Allegro 

驱动芯片 NSI6602VB 纳芯微 

控制器 TMS320F280039C TI 
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Np Ns

Ip Is

原边侧 副边侧
 

图 5-3 EI 磁芯磁集成变压器结构示意图 

为了进一步推导气隙对感量的影响，基于该变压器结构建立了磁阻模型，如图 5-4

所示。本文做了两个假设来简化模型：（a）磁芯的磁导率远大于 1（空气的磁导率）。

（b）空气中的漏磁通很小，可以忽略不计。 

NpIp

Rg1

Φ1

Rg2

Φ2

NsIs

Rg1

Φ3

 
图 5-4 EI 磁芯磁集成变压器磁阻模型 

基于上述两个假设，只需要考虑气隙的磁阻，𝑅𝑅𝑔𝑔1和𝑅𝑅𝑔𝑔2分别为外柱和中心柱的磁

阻，具体的表达式如下式所示，其中𝐴𝐴1、𝐴𝐴2和𝑙𝑙𝑔𝑔1、𝑙𝑙𝑔𝑔2分别是外柱和中心柱气隙的截面

积和长度，µ0和µ𝑟𝑟分别是真空磁导率和介质的相对磁导率。 

  

⎩
⎪
⎨

⎪
⎧𝑅𝑅𝑔𝑔1 =

𝑙𝑙𝑔𝑔1
µ𝑟𝑟µ0𝐴𝐴1

𝑅𝑅𝑔𝑔2 =
𝑙𝑙𝑔𝑔2

µ𝑟𝑟µ0𝐴𝐴2

 (5-1) 

利用磁阻模型，可以计算得到每个磁芯柱内的磁通，磁通方向如图 5-4 所示。 

  𝛷𝛷1 =
𝑁𝑁𝑝𝑝𝐼𝐼𝑝𝑝(𝑅𝑅𝑔𝑔1 + 𝑅𝑅𝑔𝑔2) −𝑁𝑁𝑠𝑠𝐼𝐼𝑠𝑠𝑅𝑅𝑔𝑔2

𝑅𝑅𝑔𝑔1(𝑅𝑅𝑔𝑔1 + 2𝑅𝑅𝑔𝑔2)
 (5-2) 

  𝛷𝛷2 =
𝑁𝑁𝑝𝑝𝐼𝐼𝑝𝑝 + 𝑁𝑁𝑠𝑠𝐼𝐼𝑠𝑠
𝑅𝑅𝑔𝑔1 + 2𝑅𝑅𝑔𝑔2

 (5-3) 

  𝛷𝛷3 =
𝑁𝑁𝑝𝑝𝐼𝐼𝑝𝑝𝑅𝑅𝑔𝑔2 − 𝑁𝑁𝑠𝑠𝐼𝐼𝑠𝑠(𝑅𝑅𝑔𝑔1 + 𝑅𝑅𝑔𝑔2)

𝑅𝑅𝑔𝑔1(𝑅𝑅𝑔𝑔1 + 2𝑅𝑅𝑔𝑔2)
 (5-4) 

在 3.1.2 节的参数设计中已经确定了变压器匝比为 15:15，当使用如图 5-5 所示的

变压器 T 型模型时，可以通过磁通计算直接得到 EI 磁芯结构变压器对应的励磁电感和

漏感值： 
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n:1Lr1 Lr2

Lm

 
图 5-5 变压器的 T 型模型 

  

⎩
⎪⎪
⎨

⎪⎪
⎧𝐿𝐿𝑚𝑚 =

𝑁𝑁𝑝𝑝𝛷𝛷1|𝐼𝐼𝑠𝑠=0
𝐼𝐼𝑝𝑝

=  
𝑁𝑁𝑠𝑠𝑁𝑁𝑝𝑝𝑅𝑅𝑔𝑔2

𝑅𝑅𝑔𝑔1(𝑅𝑅𝑔𝑔1 + 2𝑅𝑅𝑔𝑔2�
 =  

225𝑅𝑅𝑔𝑔2
𝑅𝑅𝑔𝑔1(𝑅𝑅𝑔𝑔1 + 2𝑅𝑅𝑔𝑔2�

𝐿𝐿𝑟𝑟1 = 𝐿𝐿𝑟𝑟2 =
𝑁𝑁𝑝𝑝𝛷𝛷1|𝐼𝐼𝑠𝑠=0

𝐼𝐼𝑝𝑝
−  

𝑁𝑁𝑠𝑠𝛷𝛷3|𝐼𝐼𝑠𝑠=0
𝐼𝐼𝑝𝑝

 =  
𝑁𝑁𝑝𝑝𝑁𝑁𝑝𝑝(𝑅𝑅𝑔𝑔1 + 𝑅𝑅𝑔𝑔2) −𝑁𝑁𝑝𝑝𝑁𝑁𝑠𝑠𝑅𝑅𝑔𝑔2

𝑅𝑅𝑔𝑔1(𝑅𝑅𝑔𝑔1 + 2𝑅𝑅𝑔𝑔2�

                                    =
225

𝑅𝑅𝑔𝑔1 + 2𝑅𝑅𝑔𝑔2

 (5-5) 

根据式(5-5)可以知道，对于 EI 型结构的磁芯，可通过调节边柱和中柱的磁阻，实

现对磁集成变压器励磁电感 Lm 和谐振电感 Lr1、Lr2 的调节。对于设计好的感值，也可

以通过式(5-5)直接反计算出预期的磁阻值，进而根据磁芯实际设计的𝐴𝐴𝑒𝑒值计算出预期

的大概气隙。 

预期励磁电感往往远大于谐振电感，因此中柱磁阻𝑅𝑅𝑔𝑔2需要比边磁阻柱𝑅𝑅𝑔𝑔1大得多，

观察谐振电感的表达式可知，磁集成变压器的谐振电感值主要由中柱磁阻𝑅𝑅𝑔𝑔2来决定。

确定谐振电感值后，励磁电感𝐿𝐿𝑚𝑚的大小将主要由中柱磁阻和边柱磁阻的比值决定。 

因为中柱的气隙较大，为了缓解气隙过大导致漏磁通发散的问题，本论文中柱采

用分段气隙，进而降低气隙漏磁通对绕组的影响。图 5-6 为最终磁集成变压器的拓扑

结构和实物图。磁集成设计将变压器与两个谐振电感的功能集成为单一磁性元件，显

著降低了系统体积与成本。集成后的变压器采用利兹线绕制，匝数比为 15:15，励磁电

感为 1mH，原、副边等效谐振电感均为 25μH，磁芯有效截面积（𝐴𝐴𝑒𝑒）为 450mm2，最

终成品磁件的整体外形尺寸为 56mm×50mm×50mm（长×宽×高）。 

Np Ns

Ip Is

原边侧 副边侧

  56mm  
(a) 拓扑结构图                       (b) 实物照片 

图 5-6 本论文使用的磁集成变压器 
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（2）电容选型 

原边谐振电容选用具有优异温度稳定性与一致性的 C0G 等级 MLCC，采用 8 颗

33nF/630V 电容并联，总容值为 264nF；副边谐振电容出于成本考虑，选用 X7R 材质

MLCC，采用 20 颗 470nF/100V 电容并联；输入电容（即 PFC 级输出电容）选用 3 颗

560μF/450V 铝电解电容并联，以有效吸收交流侧的二倍工频纹波能量；输出电容则选

用 2 颗 6.8μF/800V 薄膜电容并联，利用其低等效串联电阻（ESR）特性实现输出稳压。 

（3）功率器件与主要芯片选型 

功率开关管选用英飞凌（Infineon）车规级超级结 MOSFET（IPBE65R075CFD7A）

以兼顾成本与性能；谐振腔电流采样需捕捉瞬时波形，故选用变比 1:100 的电流互感器

（CT）；输出电流采样关注平均值，选用带宽 400kHz 的霍尔传感器芯片（ACS37002）。 

驱动芯片选用纳芯微公司的 NSI6602VB，数字控制器选用 TI 公司的 C2000 系列 DSP

（TMS320F280039C），单芯片实现车载充电机整机控制。 

5.3 实验结果及分析 

为了检验本文多移相 CLLC 控制策略及优化设计的实际效果，本节通过一系列实

验测试进行验证，图 5-7 为实验测试平台。首先，针对 CLLC 模块单独进行了稳态实

验，确认了多移相控制的有效性及软开关性能。随后，结合前级 AC/DC 电路进行了整

机级联测试，并通过不同负载下的软启动实验，验证了变换器在整机系统中的运行稳

定性。在此基础上，本节重点对前文提出的三项优化控制策略进行了针对性的实验验

证，包括：桥臂交替移相损耗均衡策略、轻载打嗝控制以及电池侧工频纹波抑制策略。 

 
图 5-7 多移相 CLLC 电路实验测试平台 
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5.3.1 多移相 CLLC 稳态性能测试 

图 5-8 展示了多移相 CLLC 谐振变换器单模块在稳态下的实验波形。实验涵盖了

极限降压（390V 转 230V）、单位增益（390V 转 390V）及极限升压（390V 转 480V）

三个典型电压增益工况，并分别测试了半载与满载两种负载条件。实验中，输入端使用

高压直流源 390V 输入，输出端连接恒流电子负载以调节输出功率。 

图中紫色波形𝑣𝑣𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝为原边全桥中点电压（即原边谐振腔激励电压），蓝色波形𝑣𝑣𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠为

副边全桥中点电压（即副边谐振腔激励电压），绿色波形𝑖𝑖𝑟𝑟1为原边谐振电感电流。可以

通过观察𝑣𝑣𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝和𝑣𝑣𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠的相位及脉宽关系识别变换器在不同工况下的移相模式。 

实验波形证实了多移相控制的多模式特性：降压时采用原边内移相配合外移相；

升压时采用副边内移相配合外移相；而在接近等压输出时，为了实现平滑过渡（如 3.2

节所述），采用了原副边双内移相配合外移相的策略。此外，对比不同负载下的波形可

见，在输出电压恒定时，移相角维持不变，仅通过调节开关频率来匹配输出功率。 

结合桥臂中点电压与谐振电流波形分析可知，所有开关管均实现了零电压开通

ZVS。同时，电压与电流的相位关系表明谐振腔内的循环能量被有效抑制。上述结果充

分验证了多移相控制策略的可行性与有效性，表明该策略在降低器件应力、提升整机

效率及功率密度方面具有优势。 

vpri: 500V/div

vsec: 500V/div

ir1: 20A/div

vpri: 500V/div

vsec: 500V/div

ir1: 20A/div
4us/div                                                                       4us/div

ZVS
ZVS

ZVS

ZVS
ZVS

ZVS

 
(a) 230V 降压输出，半载 2300W             (b) 230V 降压输出，满载 4600W 

vpri: 500V/div

vsec: 500V/div

ir1: 20A/div

vpri: 500V/div

vsec: 500V/div

ir1: 20A/div
4us/div                                                                       4us/div

ZVS

ZVS
ZVS

ZVS

ZVS
ZVS

 
(c) 390V 等压输出，半载 3300W             (d) 390V 等压输出，满载 6600W 
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vpri: 500V/div

vsec: 500V/div

ir1: 20A/div

vpri: 500V/div

vsec: 500V/div

ir1: 20A/div
4us/div                                                                       4us/div

ZVS

ZVS

ZVS

ZVS

ZVS

ZVS

 
(e) 480V 升压输出，半载 3300W             (f) 480V 升压输出，满载 6600W 

图 5-8 多移相 CLLC 变换器不同工况稳态实验波形 

5.3.2 车载充电机整机运行测试 

在车载充电机整机系统中，前级 AC/DC（PFC）变换器的引入改变了后级 CLLC 变

换器的输入工况。图 5-9 展示了整机正向运行时的稳态实验波形。图中，深蓝色波形

𝑣𝑣𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏为中间直流母线电容电压，紫色和浅蓝色波形分别为电网侧交流电压𝑣𝑣𝑎𝑎𝑎𝑎和电流𝑖𝑖𝑎𝑎𝑎𝑎，

绿色波形𝑖𝑖𝑟𝑟1为 CLLC 原边谐振电流。 

实验中，交流输入电压设定为 220VAC，中间母线电压由 PFC 级闭环控制，维持

在 390V（平均值），输出端采用电子负载的恒压 CV 模式模拟电池包特性。实验分别测

试了 230V、390V 及 480V 三种输出电压下满载工况的运行波形。 

观察波形可知，PFC 电路实现了电网侧电压与电流的高功率因数控制，网侧输入

功率包含直流分量及显著的二倍工频（100Hz）脉动分量。由于电池侧输出功率经 CLLC

闭环后为恒定直流，根据能量守恒定律，该功率脉动必须由中间母线电容缓冲吸收。这

导致母线电压𝑣𝑣𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏存在显著的二倍工频纹波，满载时其峰峰值高达 32V。 

对于后级多移相 CLLC 变换器而言，这意味着其输入电压不再是恒定的恒压源，

而是带有工频波动的电压源。为了抑制该输入纹波传递至电池侧，CLLC 变换器的控制

环路必须实时调节移相角与开关频率。因此，在稳态下，CLLC 的控制变量实际上是在

工频周期内动态变化的。这一特性在图 5-9(c)（480V 满载工况）中尤为明显：CLLC 谐

振电流波形的包络线呈现出清晰的二倍工频调制特征。这正是控制策略为了抵抗母线

电压波动、维持输出稳定的结果。 

实验结果表明，本文提出的多移相控制策略在整机级联环境下具有良好的稳定性，

能够有效应对前级引入的母线电压波动，电流波形符合理论预期，验证了该策略在两

级式车载充电机应用中的可行性与有效性。 
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vac: 200V/div
iac: 50A/div

ir1: 20A/div

vbus: 100V/div

10ms/div                                                                                               10us/div

 
(a) 230V 降压输出，满载 4600W 时的整体和局部波形 

vac: 200V/div
iac: 50A/div

ir1: 20A/div

vbus: 100V/div

10ms/div                                                                                               10us/div

 
(b) 390V 等压输出，满载 6600W 时的整体和局部波形 

vac: 200V/div
iac: 50A/div

ir1: 20A/div

vbus: 100V/div

10ms/div                                                                                                 10us/div

 
(c) 480V 升压输出，满载 6600W 时的整体和局部波形 

图 5-9 车载充电机整机稳态实验波形 

本文在整机环境下测试了多移相 CLLC 谐振变换器针对不同负载类型的软启动性

能。虽然车载充电机的实际负载动力电池包近似为恒压负载，但在出厂测试与调试阶

段，系统必须具备兼容恒流（CC）及阻性（CR）等多种负载的能力。由于负载特性差

异显著，CLLC 变换器的启动逻辑亦需做出相应调整，图 5-10 展示了整机在恒流 CC

负载和恒压 CV 负载下的满载软启动波形。 

图中波形为：中间直流母线电压𝑣𝑣𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏（深蓝色）；交流侧输入电流𝑖𝑖𝑎𝑎𝑎𝑎（浅蓝色，反

映输入功率）； CLLC 输出电压𝑣𝑣𝑜𝑜（紫色）和 CLLC 原边谐振电流𝑖𝑖𝑟𝑟1（绿色）。 

在启动过程中，若控制环路的参考给定值与电路实际状态偏差过大，容易引发巨

大的瞬态应力。为此，本文采用了一种基于状态跟随的自适应软启动策略，在启动初
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期，环路参考值实时跟踪电路反馈值，仅当系统具备调节能力且反馈跟随参考响应时，

再按预定斜率更新参考值。 

vo: 100V/div

iac: 50A/div

ir1: 20A/div

vbus: 100V/div

PFC输出电压软起 CLLC输出电压软起

400ms/div

 
(a) 恒流 CC 负载，410V/16A 输出，满载 6600W 软起动波形 

vo: 100V/div

iac: 50A/div

ir1: 20A/div

vbus: 100V/div

PFC输出电压软起 CLLC输出电流软起

400ms/div

 
(b) 恒压 CV 负载，410V/16A 输出，满载 6600W 软起动波形 

图 5-10 车载充电机整机软起动过程实验波形 

（1）恒流（CC）负载启动分析（图 5-10(a)） 

首先启动前级 PFC，建立稳定的直流母线电压𝑣𝑣𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏。随后 CLLC 级使能，输出电流

参考值开始上升。在此期间，输出电压依旧为 0，直至实际输出电流达到负载设定值。

接下来，输出电压参考不断上升，CLLC 输出电压软启动，直至系统达到满载稳态。该

过程实现了 CC 负载下的低冲击平滑启动。 

（2）恒压（CV）负载启动分析（图 5-10(b)） 

对于电池类 CV 负载，输出端口电压已被负载钳位。在前级 PFC 建立母线电压后，
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CLLC 变换器首先执行输出电压参考值的同步（即让电压参考值不断上升）。当电压参

考值匹配当前电池电压后，系统才开始提升电流参考值，正式输出功率。这一逻辑有效

避免了恒压负载下的电流电压冲击。 

实验结果表明，在所使用的软启动策略下，面对 CC 和 CV 负载，车载充电机样机

均能实现快速、平滑且低应力的启动，有效保障了系统在启机暂态过程中的可靠性。 

5.3.3 移相桥臂交替切换损耗均衡方法验证 

移相桥臂交替切换损耗均衡方法旨在解决全桥电路中两桥臂的开关管关断损耗不

均的问题。该方法通过周期性地切换超前桥臂与滞后桥臂的时序逻辑，实现开关管损

耗的动态平衡，从而显著改善整机的热应力分布并提升系统可靠性。 

为验证该算法的有效性，本文在多移相 CLLC 变换器的升压模式（输出 480V 满

载）下进行了实验。如图 5-11 所示，由于升压模式下内移相角存在于副边全桥，因此

均衡算法的作用对象为副边的两个桥臂。图中波形定义如下：深蓝色波形为副边谐振

腔激励电压𝑣𝑣𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠；紫色和浅蓝色波形分别为副边两个桥臂下管（S6 和 S8）漏源电压𝑣𝑣𝑑𝑑𝑑𝑑；

绿色波形为原边谐振电流𝑖𝑖𝑟𝑟1。 

通过观察 S6 和 S8 的𝑣𝑣𝑑𝑑𝑑𝑑波形，可以清晰地识别出开关管关断时刻的时间节点及其

对应的电流应力。以开关管 S8 为例，图中红色虚线标示了其关断时刻，红色实心点则

对应了该时刻的关断电流值。图 5-11(a) 展示了 S8 的关断状态由“大电流关断”模式

平滑切换至“小电流关断”模式，图 5-11(b) 展示了 S8 由“小电流关断”模式切换回

“大电流关断”模式。 

vds(S8): 500V/div
vds(S6): 500V/div

ir1: 20A/div

vsec: 500V/div

开关管S7 /S8大电流关断 开关管S7 /S8小电流关断

10us/div

 
(a) 开关管 S7/S8从大电流关断切换为小电流关断 
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vds(S8): 500V/div
vds(S6): 500V/div

ir1: 20A/div

vsec: 500V/div

开关管S7 /S8小电流关断 开关管S7 /S8大电流关断

10us/div

 
(b) 开关管 S7/S8从小电流关断切换为大电流关断 
图 5-11 桥臂交替移相损耗均衡算法实验验证波形 

实验波形表明，通过不断交替切换承担大电流关断任务的桥臂，成功均衡了副边

开关管的关断电流，实现了副边两个桥臂开关管关断损耗的均衡。验证了前文所述桥

臂交替移相损耗均衡方法的有效性。 

5.3.4 轻载打嗝模式控制策略验证 

图 5-12 展示了多移相 CLLC 变换器在轻载打嗝 Burst 控制模式下的实验波形。本

策略的核心在于应用打嗝密度调制算法，将传统的集中式驱动脉冲群进行离散化处理，

使其在时间轴上均匀分布，从而在当前控制周期下实现输出纹波的最小化。 

实验工况设定为：输出电压 410V，负载采用恒流负载，负载电流从 3A 逐渐递减

至空载。图 5-12 包含了整体波形图与局部放大图。图中波形定义如下：紫色为交流输

入电压𝑣𝑣𝑎𝑎𝑎𝑎；深蓝色为 CLLC 输出电压𝑣𝑣𝑜𝑜（交流耦合模式）；绿色为原边谐振电流𝑖𝑖𝑟𝑟1。 

观察图 5-12 的局部放大波形可知，驱动脉冲群已被有效地“打散”为若干小的脉

冲单元，其最小动作脉宽对应于控制器的中断周期 20µs。以图 5-12(b)所示工况为例，

该轻载状态下系统输出的目标脉冲密度约为 17/24。经本文脉冲密度调制方法计算处理

后，驱动时序被解析为 3/4 密度与 2/3 密度脉冲序列的动态交替输出（(18/24+16/24) / 2 

=17/24）。 

图 5-13 进一步给出了 17/24 调制密度下的理论驱动时序图，其脉冲的分布规律与

图 5-12(b)实验波形高度吻合。上述波形细节印证了本算法能够将低频长周期的打嗝脉

宽，打散转化为高频短脉冲序列，从而降低轻载打嗝模式下的输出纹波。 
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vac: 500V/div

ir1: 5A/div

vo: 20V/div vac: 500V/div

ir1: 5A/div

vo: 20V/div

4ms/div                                                                                                            200us/div

 
(a) 输出 410V/3A 时域波形（输出纹波 7.2V） 

vac: 500V/div

ir1: 5A/div

vo: 20V/div vac: 500V/div

ir1: 5A/div

vo: 20V/div

4ms/div                                                                                                            40us/div

控制周期,20us

 
(b) 输出 410V/2A 时域波形（输出纹波 8.4V） 

vac: 500V/div

ir1: 5A/div

vo: 20V/div vac: 500V/div

ir1: 5A/div

vo: 20V/div

4ms/div                                                                                                            20us/div

控制周期,20us

 
(c) 输出 410V/1A 时域波形（输出纹波 9.6V） 

vac: 500V/div

ir1: 5A/div

vo: 20V/div vac: 500V/div

ir1: 5A/div

vo: 20V/div

4ms/div                                                                                                            20us/div

控制周期,20us

 
(d) 输出 410V/0A 时域波形（输出纹波 5.6V） 

图 5-12 多移相 CLLC 轻载打嗝控制策略实验波形 

Vo
驱动密度17/24:

:一个控制周期（50kHz, 20us） :驱动发波 :驱动关波  
图 5-13 轻载打嗝密度=17/24 时的理论驱动波形（与图 5-12(b)实验波形一致） 

实验数据表明，应用该控制策略后，变换器在不同轻载工况下的输出电压纹波均
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得到有效抑制：输出 410V/3A 时，纹波为 7.2V；输出 410V/2A 时，纹波为 8.4V；输出

410V/1A 时，纹波为 9.6V；空载（0A）时，纹波为 5.6V。在全轻载范围内，输出电压

纹波均低于 10V，满足 3%的输出电压纹波指标要求。 

5.3.5 逆变低频电流纹波抑制效果验证 

如前文所述，当车载充电机处于逆变工作模式时，交流侧固有的二倍工频功率脉

动是一个关键问题。若不加以有效处理，二倍工频纹波将通过 CLLC 的电压控制回路

耦合至电池侧，导致显著的低频电流纹波。 

为直观展示这一现象，本文首先对传统控制策略（电压环与电流环双环竞争控制）

进行了实验测试。图 5-14 展示了输入电压 390V 时逆变工况下的电流纹波波形，其中

图 5-14(a)为半载 1.7kW 稳态波形，图 5-14(b)为空载切满载的动态波形。图中波形定

义为：深蓝色为母线电压𝑣𝑣𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏𝑏，紫色和浅蓝色分别为交流侧输出电压𝑣𝑣𝑎𝑎𝑎𝑎和电流𝑖𝑖𝑎𝑎𝑎𝑎，绿

色为 CLLC 原边谐振电流𝑖𝑖𝑟𝑟1。 

vac: 200V/div
iac: 20A/div

ir1: 20A/div

vbus: 50V/div

10ms/div

 
(a) 传统控制策略稳态时电池侧电流低频纹波波形 

vac: 200V/div
iac: 20A/div

ir1: 20A/div

vbus: 50V/div

40ms/div

二倍工频电流纹波

 
(b) 传统控制策略切载时电池侧电流低频纹波波形 

图 5-14 传统控制策略下逆变时的电流低频纹波波形 

观察图 5-14(a)可知，在稳态半载下，尽管传统策略能维持正常运行，但谐振腔电
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流表现出大幅度的低频振荡，这显著增加了系统的电流电压应力并恶化了效率。同样，

在图 5-14(b)的切载实验中，谐振腔电流在切载后依然受二倍工频纹波的严重影响，证

实了传统策略对低频脉动能量缺乏抑制能力。 

图 5-15 展示了应用本文母线电压采样修正策略后的实验波形，其中图 5-15(a)-(d)

涵盖了不同功率等级下的稳态波形，图 5-15(e)为空载切满载（3.3kW）的时域波形。

实验结果显示，引入该抑制策略后，无论是稳态还是动态加载工况，CLLC 谐振电流𝑖𝑖𝑟𝑟1

的包络线均变得平滑，说明二倍工频能量被有效阻隔在直流母线侧，流向电池侧（即

CLLC 变换器）的低频能量得到了显著抑制。 

vac: 200V/div

ir1: 20A/div

vbus: 50V/div

vac: 200V/div

ir1: 20A/div

vbus: 50V/div

20ms/div                                                                                                              20ms/div

 
(a) 390V/0W 时逆变时的稳态时域波形      (b) 390V/1kW 时逆变时的稳态时域波形 

vac: 200V/div

ir1: 20A/div

vbus: 50V/div

vac: 200V/div

ir1: 20A/div

vbus: 50V/div

20ms/div                                                                                                              20ms/div

 
(c) 390V/2kW 时逆变时的稳态时域波形       (d) 390V/3.3kW 时逆变时的稳态时域波形 

vac: 200V/div

ir1: 20A/div

vbus: 50V/div

100ms/div

 
(e) 390V 逆变空载切满载 3.3kW 时的时域波形 

图 5-15 采用采样前馈抑制策略后逆变时的实验波形 
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5.3.6 多移相 CLLC 效率测试 

图 5-16 展示了车载充电机样机中的多移相 CLLC 部分在 390V 直流母线输入条件

下，不同输出电压及负载工况下的实测效率曲线。实验结果表明，该样机在全工作范围

内均保持了较高的运行效率。变换器在单位电压增益点（约 390V 输出）附近达到效率

峰值，半载与满载效率分别达到 97.8%和 96.9%。这主要得益于在该工况下，多移相控

制策略使系统工作于较低频率，不仅大幅降低了谐振腔内的循环能量，还实现了所有

开关管的最小电流关断。在 230V 极限降压与 480V 极限升压工况下，尽管系统面临较

大的电压或电流应力，但凭借多移相策略对循环能量的有效抑制及全范围 ZVS 的实现，

满载效率依然分别维持在 94.0%和 96.5%左右。 

值得说明的是，本样机研发立足于实际工程应用，在设计过程中受到了成本控制

与功率密度的工程约束。因此，样机选用了性价比更高的硅基超级结 MOSFET 以及体

积紧凑的磁性元件，而非不计成本地追求极限效率。若在后续设计中放宽成本与体积

限制，选用性能更优的宽禁带器件或更大体积的磁芯，系统效率有望得到进一步提升。 

效
率

输出电压Vo (V)  
图 5-16 多移相 CLLC 变换器效率测试曲线 

5.4 本章小结 

本章详细阐述了 6.6kW 车载充电机样机的研制过程，并针对前述章节提出的多移

相 CLLC 变换器控制策略及各项控制优化方法进行了全面的实验验证。本章主要完成

了以下工作： 

（1）完成了高功率密度 OBC 样机的研制与硬件参数选型。详细论述了实验样机
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的整体拓扑架构与关键器件的选型原则，重点对磁集成变压器的设计进行了介绍。 

（2）验证了多移相 CLLC 控制策略的稳态性能与软起动性能。单模块与整机的稳

态实验波形表明，在宽电压增益与全负载运行区间内，样机能够准确执行前文推导的

移相策略。该策略实现了全范围功率开关管的零电压开通（ZVS），抑制了谐振腔内的

无功循环能量与电流应力。此外，实验验证了所设计的车载充电机在恒压与恒流负载

模式下均具备平滑、无超调的软起动能力。 

（3）验证了第 4 章控制优化算法的有效性。针对第 4 章提出的三项核心优化算法

开展了闭环测试。移相桥臂交替切换损耗均衡策略通过低频驱动时序切换，成功实现

了桥臂关断电流的动态均衡；轻载纹波抑制策略大幅降低了轻载工况下的输出电压纹

波，使输出电压纹波全负载范围满足 3%的纹波指标；逆变电流纹波抑制策略则有效阻

断了 V2L 模式下电网侧二倍工频功率脉动向电池侧的传递。 
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第6章 总结与展望 

6.1 全文工作总结 

随着新能源汽车产业的蓬勃发展，车载充电机作为电网与动力电池之间的关键接

口设备，对其功率密度、效率及宽电压范围适应能力提出了更高的要求。本文以两级式

OBC 中的 CLLC 谐振变换器为研究对象，针对传统调频控制在宽电压范围应用中的性

能瓶颈，深入研究了时域建模理论、多移相控制寻优策略及系统级控制优化技术。本文

的主要研究成果及创新点总结如下： 

（1）建立了变频多移相控制 CLLC 的时域模型。详细介绍了多移相控制 CLLC 变

换器不同增益模式下的工作模态，推导了软开关约束条件。建立了多移相控制下 CLLC

变换器的时域模型，通过状态变量线性解耦与时域波形拼接方法，简化了时域模型计

算复杂度，为基于损耗的参数优化设计方法奠定基础。 

（2）设计了基于损耗优化的控制参数与硬件参数协同设计方法。提出了一种四自

由度的变频多移相 CLLC 谐振变换器闭环控制策略。基于损耗模型和时域模型，构建

了双环参数寻优设计方法，实现了控制参数与硬件谐振腔参数的协同优化，得到了全

工况的控制查找表和谐振腔硬件参数。简化控制策略并给出了降维的控制参数查找表，

讨论了控制策略在双向运行、功率变化、谐振腔参数容差和轻载输出下的适用性。 

（3）针对多移相 CLLC 变换器在两级式 OBC 应用中的实际工程问题，提出相应

解决办法，实现系统性能提升。针对存在桥臂内移相时，超前/滞后桥臂开关损耗不均

衡的问题，提出了一种移相桥臂交替切换策略，有效解决了开关管器件热应力不平衡

问题；打嗝密度调制策略通过打散轻载模式时的驱动脉冲，降低了轻载输出纹波；负载

前馈采样修正策略成功抑制了逆变工况下电池侧的低频电流纹波。 

（4）设计研制了一台 6.6kW 车载充电机样机，并进行了实验测试验证。实验样机

在 230-480V 的宽输出电压范围下峰值效率达到了 97.8%，实验结果充分验证了本文所

提出的控制策略以及控制优化方法的有效性。 

6.2 未来研究展望 

尽管本文在多移相 CLLC 变换器的建模与控制方面取得了一定成果，但仍有一些

问题值得在未来的工作中进一步探索与完善： 
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（1）宽禁带半导体器件的应用：本文样机采用了硅基超级结 MOSFET，随着碳化

硅（SiC）和氮化镓（GaN）器件成本的降低，未来可进一步研究宽禁带器件在多移相

CLLC 变换器中的应用，利用其高频低损耗特性，进一步提升开关频率，从而实现更高

效率高功率密度的样机设计。 

（2）磁集成技术研究：本文虽然采用了变压器与谐振电感的集成设计，但在漏感

控制精度和磁芯损耗优化方面仍有提升空间。未来可结合有限元仿真，探索更紧凑的

磁集成结构，以进一步减小体积并改善热特性。 

（3）智能化与非线性控制策略：目前的控制策略基于离线寻优的查找表，未来可

探索将模型预测控制或基于人工智能的在线寻优算法引入 CLLC 控制中，以实现对参

数漂移、老化等非理想因素的实时补偿和自适应控制，进一步提升系统的动态响应速

度和鲁棒性。 

（4）多机并联与 V2G/V2X 深度融合：针对未来更高功率的快充需求，可研究多

模块 CLLC 的交错并联控制技术。同时，结合电网互动技术，进一步深挖双向 CLLC

变换器在 V2G 场景下的一些新的应用问题，拓展其应用边界。 
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附 录 

A. 非对称 CLLC 谐振腔解耦变换系数推导 

如正文第 2 章 2.4.2 节所述，非对称参数 CLLC 变换器的四阶状态变量微分方程组

如下式(A-1)所示。由于四个状态变量（𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1, 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2, 𝑖𝑖𝑟𝑟1, 𝑖𝑖𝑟𝑟2）之间存在强耦合关系，直接

对其进行时域求解的数学复杂度较高。 

 

⎩
⎪
⎪
⎪
⎨

⎪
⎪
⎪
⎧

  

𝑑𝑑𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1
𝑑𝑑𝑑𝑑

=
1
𝐶𝐶𝑟𝑟1

𝑖𝑖𝑟𝑟1

𝑑𝑑𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2
𝑑𝑑𝑑𝑑

=
1
𝐶𝐶𝑟𝑟2′

𝑖𝑖𝑟𝑟2

𝑑𝑑𝑖𝑖𝑟𝑟1
𝑑𝑑𝑑𝑑

= −
𝐿𝐿𝑟𝑟2′ + 𝐿𝐿𝑚𝑚

Г
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1 −

𝐿𝐿𝑚𝑚
Г
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2 +

𝐿𝐿𝑟𝑟2′ + 𝐿𝐿𝑚𝑚
Г

𝑣𝑣𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝 −
𝐿𝐿𝑚𝑚
Г
𝑣𝑣𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠

𝑑𝑑𝑖𝑖𝑟𝑟2
𝑑𝑑𝑑𝑑

= −
𝐿𝐿𝑚𝑚
Г
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1 −

𝐿𝐿𝑟𝑟1 + 𝐿𝐿𝑚𝑚
Г

𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2 +
𝐿𝐿𝑚𝑚
Г
𝑣𝑣𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝 −

𝐿𝐿𝑟𝑟1 + 𝐿𝐿𝑚𝑚
Г

𝑣𝑣𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠

 (A-1) 

为实现状态方程的解耦简化，本文引入线性变换方法，重新定义四个独立的组合

状态变量𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿, 𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿 , 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶, 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶。其中，𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿, 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶分别表征原副边谐振电感电流与电容电压之和；

𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿, 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶分别表征原副边谐振电感电流与电容电压之差。新状态变量的线性代换关系如

式(A-2)所示： 

 �

𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿 = 𝒂𝒂𝒔𝒔𝑖𝑖𝑟𝑟1 + 𝑖𝑖𝑟𝑟2
𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿 = 𝒂𝒂𝒅𝒅𝑖𝑖𝑟𝑟1 − 𝑖𝑖𝑟𝑟2

𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶 = 𝒆𝒆𝒔𝒔𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1 + 𝑣𝑣𝐶𝐶𝑟𝑟2
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶 = 𝒆𝒆𝒅𝒅𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1 − 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2

 (A-2) 

该线性变换的核心目标是将原四阶耦合系统重构为两个相互独立的二阶子系统

（即𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿, 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶构成一组独立方程，𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿, 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶构成另一组独立方程）。 

首先，提取式(A-1)中的电容电压微分方程并代入式(A-2)中，可推导得到关于组合

电压变量的微分关系： 

 𝒆𝒆𝒔𝒔
𝑑𝑑𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1
𝑑𝑑𝑑𝑑

+
𝑑𝑑𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2
𝑑𝑑𝑑𝑑

= 𝒆𝒆𝒔𝒔
1
𝐶𝐶𝑟𝑟1

𝑖𝑖𝑟𝑟1 +
1
𝐶𝐶𝑟𝑟2′

𝑖𝑖𝑟𝑟2 (A-3) 

进一步提取公因式，将其整理为式(A-4)的形式：  

 
𝑑𝑑(𝒆𝒆𝒔𝒔𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1 + 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2)

𝑑𝑑𝑑𝑑
=

1
𝐶𝐶𝑟𝑟2′

(𝒆𝒆𝒔𝒔
𝐶𝐶𝑟𝑟2′

𝐶𝐶𝑟𝑟1
𝑖𝑖𝑟𝑟1 + 𝑖𝑖𝑟𝑟2) (A-4) 

观察式(A-4)可知，等号左侧即为组合变量𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶。为满足系统解耦条件，等号右侧括

号内的电流组合必须严格等效于新变量𝑖𝑖𝐿𝐿𝑠𝑠。对比式(A-2)中𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿的定义式，必须满足如下



浙江大学硕士学位论文 附 录 
 

124 

的系数匹配关系： 

 𝒆𝒆𝒔𝒔
𝐶𝐶𝑟𝑟2′

𝐶𝐶𝑟𝑟1
= 𝒂𝒂𝒔𝒔 (A-5) 

为简化表达，定义原副边谐振电容换算比为ℎ = 𝐶𝐶𝑟𝑟2′ /𝐶𝐶𝑟𝑟1，由此可确立解耦变换系

数之间的比例关系： 

 𝒂𝒂𝒔𝒔 = ℎ𝒆𝒆𝒔𝒔 (A-6) 

基于上述关系，可得到第一组解耦后𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿, 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶的二阶状态子方程之一： 

 
𝑑𝑑𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶
𝑑𝑑𝑑𝑑

=
1
𝐶𝐶𝑟𝑟2′

𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿 (A-7) 

同理，通过对差模组合变量𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿, 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶展开类似的推导，可得到另外两个解耦变换系

数的匹配关系： 

 𝒂𝒂𝒅𝒅 = ℎ𝒆𝒆𝒅𝒅 (A-8) 

进一步地，为求解这四个变换系数的具体解析值，对式(A-1)中的电感电流微分方

程进行线性组合。将式(A-1)中𝑖𝑖𝑟𝑟1和𝑖𝑖𝑟𝑟2的微分方程分别乘以系数𝒂𝒂𝒔𝒔和 1 后相加，提取等

号右侧与电容电压𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1和𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2相关的项，可得到如下多项式： 

 𝒂𝒂𝒔𝒔(−
𝐿𝐿𝑟𝑟2′ + 𝐿𝐿𝑚𝑚

Г
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1 −

𝐿𝐿𝑚𝑚
Г
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2) + (−

𝐿𝐿𝑚𝑚
Г
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1 −

𝐿𝐿𝑟𝑟1 + 𝐿𝐿𝑚𝑚
Г

𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2) (A-9) 

将系数约束关系式(A-6)代入式(A-9)并进行同类项合并，得到： 

 �−ℎ𝒆𝒆𝒔𝒔
𝐿𝐿𝑟𝑟2′ + 𝐿𝐿𝑚𝑚

Г
−
𝐿𝐿𝑚𝑚
Г
�𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1 + �−ℎ𝒆𝒆𝒔𝒔

𝐿𝐿𝑚𝑚
Г
−
𝐿𝐿𝑟𝑟1 + 𝐿𝐿𝑚𝑚

Г
� 𝑣𝑣𝐶𝐶𝑟𝑟2 (A-10) 

为实现状态变量的彻底解耦，式(A-10)必须能够被整体提取公因式，并转化为只包

含单一组合状态变量𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶（即𝒆𝒆𝒔𝒔𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1 + 𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2）的表达式。根据代数对应关系，式(A-10)中

𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶1的系数与𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶2的系数之比必须等于𝒆𝒆𝒔𝒔，由此构建出关于𝒆𝒆𝒔𝒔的方程： 

 �−ℎ𝒆𝒆𝒔𝒔
𝐿𝐿𝑟𝑟2′ + 𝐿𝐿𝑚𝑚

Г
−
𝐿𝐿𝑚𝑚
Г
� / �−ℎ𝒆𝒆𝒔𝒔

𝐿𝐿𝑚𝑚
Г
−
𝐿𝐿𝑟𝑟1 + 𝐿𝐿𝑚𝑚

Г
� = 𝒆𝒆𝒔𝒔 (A-11) 

应用求根公式对该一元二次方程进行求解，可得变换系数𝒆𝒆𝒔𝒔的解析解： 

 𝒆𝒆𝒔𝒔 =
ℎ𝐿𝐿𝑟𝑟2′ − 𝐿𝐿𝑟𝑟1 + (ℎ − 1)𝐿𝐿𝑚𝑚 + �(𝐿𝐿𝑟𝑟1 − ℎ𝐿𝐿𝑟𝑟2′ + 𝐿𝐿𝑚𝑚 − ℎ𝐿𝐿𝑚𝑚)2 + 4ℎ𝐿𝐿𝑚𝑚2

2ℎ𝐿𝐿𝑚𝑚
 (A-12) 

遵循相同的推导逻辑，对差模分量进行系数匹配，可求得另一个解耦变换系数𝒆𝒆𝒅𝒅

的解析解： 
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 𝒆𝒆𝒅𝒅 =
−ℎ𝐿𝐿𝑟𝑟2′ + 𝐿𝐿𝑟𝑟1 − (ℎ − 1)𝐿𝐿𝑚𝑚 + �(𝐿𝐿𝑟𝑟1 − ℎ𝐿𝐿𝑟𝑟2′ + 𝐿𝐿𝑚𝑚 − ℎ𝐿𝐿𝑚𝑚)2 + 4ℎ𝐿𝐿𝑚𝑚2

2ℎ𝐿𝐿𝑚𝑚
 (A-13) 

综上所述，非对称 CLLC 状态方程解耦所需的四个解耦变换系数最终解析解如式

(A-14)所示。通过引入这组常量系数，成功将非对称参数在数学层面上实现了解耦。 

 

⎩
⎪⎪
⎨

⎪⎪
⎧

𝒂𝒂𝒔𝒔 = ℎ𝒆𝒆𝒔𝒔
𝒂𝒂𝒅𝒅 = ℎ𝒆𝒆𝒅𝒅

𝒆𝒆𝒔𝒔 =
ℎ𝐿𝐿𝑟𝑟2′ − 𝐿𝐿𝑟𝑟1 + (ℎ − 1)𝐿𝐿𝑚𝑚 + �(𝐿𝐿𝑟𝑟1 − ℎ𝐿𝐿𝑟𝑟2′ + 𝐿𝐿𝑚𝑚 − ℎ𝐿𝐿𝑚𝑚)2 + 4ℎ𝐿𝐿𝑚𝑚2

2ℎ𝐿𝐿𝑚𝑚

𝒆𝒆𝒅𝒅 =
−ℎ𝐿𝐿𝑟𝑟2′ + 𝐿𝐿𝑟𝑟1 − (ℎ − 1)𝐿𝐿𝑚𝑚 + �(𝐿𝐿𝑟𝑟1 − ℎ𝐿𝐿𝑟𝑟2′ + 𝐿𝐿𝑚𝑚 − ℎ𝐿𝐿𝑚𝑚)2 + 4ℎ𝐿𝐿𝑚𝑚2

2ℎ𝐿𝐿𝑚𝑚

 (A-14) 

将上述推导所得的系数带入原状态方程，即可得到解耦后的状态方程组，分别对

应“和模态”与“差模态”两个独立的二阶线性系统： 

 

⎩
⎪
⎨

⎪
⎧

 

𝑑𝑑𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶
𝑑𝑑𝑑𝑑

=
1
𝐶𝐶𝑠𝑠
𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿

𝑑𝑑𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿
𝑑𝑑𝑑𝑑

= −
1
𝐿𝐿𝑠𝑠
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶 +

𝑎𝑎𝑠𝑠𝐿𝐿𝑟𝑟2′ + (1 + 𝑎𝑎𝑠𝑠)𝐿𝐿𝑚𝑚
Г

𝑣𝑣𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝 −
𝐿𝐿𝑟𝑟1 + (1 + 𝑎𝑎𝑠𝑠)𝐿𝐿𝑚𝑚

Г
𝑣𝑣𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠

 (A-15) 

 

⎩
⎪
⎨

⎪
⎧

 

𝑑𝑑𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶
𝑑𝑑𝑑𝑑

=
1
𝐶𝐶𝑑𝑑
𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿

𝑑𝑑𝑖𝑖𝐿𝐿𝐿𝐿
𝑑𝑑𝑑𝑑

= −
1
𝐿𝐿𝑑𝑑
𝑣𝑣𝐶𝐶𝐶𝐶 +

𝑎𝑎𝑑𝑑𝐿𝐿𝑟𝑟2′ − (1 − 𝑎𝑎𝑑𝑑)𝐿𝐿𝑚𝑚
Г

𝑣𝑣𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝 +
𝐿𝐿1 + (1 − 𝑎𝑎𝑑𝑑)𝐿𝐿𝑚𝑚

Г
𝑣𝑣𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠

 (A-16) 

其中，Ls, Ld, Cs, Cd 分别代表解耦后对应的等效谐振电感与谐振电容，其实际等效

物理参数如式(A-17)所示： 

 

⎩
⎪
⎨

⎪
⎧𝐿𝐿𝑠𝑠 =

Г
𝑎𝑎𝑠𝑠𝐿𝐿𝑚𝑚 + 𝐿𝐿𝑟𝑟1 + 𝐿𝐿𝑚𝑚

     

𝐿𝐿𝑑𝑑 = −
Г

𝑎𝑎𝑑𝑑𝐿𝐿𝑚𝑚 − 𝐿𝐿𝑟𝑟1 − 𝐿𝐿𝑚𝑚
𝐶𝐶𝑠𝑠 = 𝐶𝐶𝑑𝑑 = 𝐶𝐶𝑟𝑟2′                     

 (A-17) 

附录 A 总结： 

经过上述的状态变量解耦变换，成功实现了对非对称 CLLC 谐振腔状态方程的解

耦处理。在电路拓扑宏观等效层面，这一数学变换的物理意义如图 A-1 所示：原本由

五个无源元件深度耦合构成的五阶复杂谐振网络（图 A-1(a)），被等效并拆解为两个完

全独立且互不干扰的二阶串联谐振子电路（图 A-1(b)）。这一解耦简化，将大幅降低正

文非对称参数 CLLC 变换器的计算分析难度。 
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Lm

Lr1 Lr2'

Cr2'Cr1

ir1

im

ir2
A

B

C

D

v1 v2

+ +
vCr1 vCr2

Ls

Cs

iLs

+
vCs

Ld

Cd

iLd

+
vCd

 
(a) 解耦前的 CLLC 谐振网络                  (b) 解耦后的 CLLC 谐振网络 

图 A-1 状态变量解耦变换对谐振腔网络的影响 
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B. 多移相 CLLC 时域模型系数矩阵 

如正文第 2 章 2.4 节所述，在多移相 CLLC 变换器升压、等压及降压三种模式的稳

态时域建模中，本文引入了矩阵代数方法对高阶状态方程组进行推导计算，通过矩阵

计算方法提升计算机数值求解的效率。 

鉴于推导过程中的系数矩阵𝑴𝑴𝟏𝟏、𝑴𝑴𝟐𝟐和𝑴𝑴𝟑𝟑（对应于式(2-38)、式(2-49)和式(2-60)）

阶数较高且元素展开式较为长，为保障正文推导逻辑的紧凑性与连贯性，将此三组高

阶矩阵的完整数学表达式写于本附录中。 

 

（1）升压模式系数矩阵𝑴𝑴𝟏𝟏： 

 
 

（2）等压模式系数矩阵𝑴𝑴𝟐𝟐： 
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（3）降压模式系数矩阵𝑴𝑴𝟑𝟑： 
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