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摘要：针对三相交错并联 ＬＬＣ 谐振变换器的负载工况，提出一种基于负载匹配的变模式控制策略。 当工作在

额定负载时，采用脉冲频率调制（ＰＦＭ）控制方法使其发挥最大效率；当工作在轻载时，设计对称脉宽调制

（ＰＷＭ）控制策略，利用电压增益曲线中负载独立点的特性设计开关频率，既实现了软开关，也限制了开关频

率的增大。 深入研究对称 ＰＷＭ 控制下的工作原理与增益特性，进一步对变换器的线性控制区和非线性控制

区展开分析。 当工作在极轻载与空载状态时，采用 Ｂｕｒｓｔ 控制方法实现对输出电压的有效控制。 此外，对不

同控制策略之间切换点的选择进行了详细分析与优化设计，准确可靠地实现了变模式控制。 最后，基于碳化

硅器件研制变换器实验样机，验证对变换器进行性能分析和变模式控制策略的正确性与合理性。
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０　 引言

ＬＬＣ 谐振变换器可以实现零电压开关（ＺＶＳ）、
零电流开关（ＺＣＳ），并能将谐振储能元件集成到变
压器中，提高功率密度和工作效率，从而得以迅速发
展［１⁃２］。 但仍存在一些问题有待解决，如输出电流纹
波大、开关频率在高频段变化范围大、轻载以及空载
时输出电压不可控等，这也成为研究热点。

文献［３⁃５］通过增大励磁电感与谐振电感的比
值 ｋ 降低变换器的运行损耗，提高工作效率，但会导
致轻载时开关频率的变化范围增大，不利于磁性元
件的集成设计和功率密度的提升。 文献［６⁃７］通过
添加辅助电路实现轻载时效率的改善，但这种方法
改变了电路结构，在一定程度上会影响电路稳定性。
文献［８⁃９］提出脉宽调制（ＰＷＭ）和脉冲频率调制
（ＰＦＭ）混合模式，相较于只用 ＰＦＭ 控制，其效率有
了很大的提升，但是在极轻负载处，由于 ＰＷＭ 模式
为保持开关管 ＺＶＳ 环境，仍不断地向谐振槽输入能
量，不利于系统效率进一步提升。 文献［１０⁃１１］提出
ＰＦＭ 和 Ｂｕｒｓｔ 混合工作模式，在额定负载时选用
ＰＦＭ 控制方法，在轻载和空载时采用 Ｂｕｒｓｔ 控制方
法，一定程度上提升了工作效率，但工作在 Ｂｕｒｓｔ 模
式时输出纹波比较大，适用范围较窄。

本文以三相半桥交错并联、ＬＬＣ 谐振腔 Ｙ 型拓
扑连接为研究对象，通过交错并联原理［１２⁃１３］ 降低变

换器的输出纹波，提高变换器的功率等级。 通过增
大 ｋ 的设计值从而实现变换器效率的提升，提炼出
不同负载状态下最优的控制模式，将 ＰＦＭ、双边对称
ＰＷＭ 和 Ｂｕｒｓｔ 这 ３ 种控制方法相结合，解决变换器
频率变化范围大的缺点。

１　 寄生参数影响下的变换器特性

本文选择三相交错并联结构作为研究对象，三
相交错并联 ＬＬＣ 谐振变换器的结构如图 １ 所示。 每
相谐振变换器拓扑包括方波发生器、谐振单元、整流
单元、滤波单元。 变压器原边采用 Ｙ 型连接，当谐振
网络不平衡时，利用自调节能力避免出现某相电流
下降过度而其他相却超过承载负荷的现象［１４］。 系

统的输入、输出波形如图 ２ 所示。 图中，ｕＣｒ１、ｕＣｒ２、
ｕＣｒ３为对应的谐振电容电压；ｉＤ 为输出电流。

图 １ 三相 ＬＬＣ 谐振变换器框图

Ｆｉｇ．１ Ｂｌｏｃｋ ｄｉａｇｒａｍ ｏｆ ｔｈｒｅｅ⁃ｐｈａｓｅ ＬＬＣ ｒｅｓｏｎａｎｔ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ
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图 ２ 三相谐振变换器工作时序图

Ｆｉｇ．２ Ｗｏｒｋｉｎｇ ｓｅｑｕｅｎｃｅ ｄｉａｇｒａｍ ｏｆ ｔｈｒｅｅ⁃ｐｈａｓｅ ＬＬＣ
ｒｅｓｏｎａｎｔ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ

为精确分析变换器特性，将一些元件的寄生参
数纳入研究范围，如图 １ 中虚线所示。 图中，Ｃｐｉ（ ｉ ＝
１，２，３）为变压器原副边之间的寄生电容，为了减
小原副边寄生电容之间耦合的影响，通常会在变压
器的初级线圈和次级线圈之间加上屏蔽层，所以此
处忽略其影响；ＣＳｉ（ ｉ ＝ １，２，３，４，５，６）和 ＣＤｉ（ ｉ ＝ １，
２，３，４，５，６）分别为变压器副边等效电容和整流二
极管结电容，分析时忽略整流二极管的个体因素和
变压器的不对称因素，认为 Ｃｐｉ（ ｉ ＝ １，２，３）、ＣＳｉ（ ｉ ＝
１，２，３，４，５，６）和 ＣＤｉ（ ｉ ＝ １，２，３，４，５，６）各自大小
相等。

本文以其中一相为切入点进行研究，在额定情
况下采用 ＰＦＭ 控制方法，通过基波分析（ＦＨＡ）法对
变换器进行性能分析，等效电路如图 ３ 所示。

图 ３ 单相 ＬＬＣ 谐振变换器等效电路

Ｆｉｇ．３ Ｅｑｕｉｖａｌｅｎｔ ｃｉｒｃｕｉｔ ｏｆ ｓｉｎｇｌｅ⁃ｐｈａｓｅ ＬＬＣ
ｒｅｓｏｎａｎｔ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ

由图 ３ 得变换器的等效输入阻抗为：
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其中，Ｃｅｑ ＝Ｃｐ＋
Ｃｓ＋ＣＤ

ｎ２ ，Ｃｐ、Ｃｓ 和 ＣＤ 为三相中任意一

相的寄生参数，ｎ 为变压器变比；Ｒａｃ为等效负载。 此

时变换器的电压增益为：

ＭＬＬＣ（ ｆ∗，Ｑ，ｋ，α）＝ ｋ（ ｆ∗） ２ ／ ｛［ｋ（ ｆ∗） ２＋

（１－（ ｆ∗） ２）（ｋα（ ｆ∗） ２－１）］ ２＋［ ｆ∗ｋＱ（（ ｆ∗） ２－１）］ ２｝
１
２

（２）
其中，ｆ∗＝ ｆｓ ／ ｆｒ， ｆｓ 为开关频率，ｆｒ 为谐振频率；α＝Ｃｅｑ÷
Ｃｒ；Ｑ＝ ＬｒＣｒ ／ Ｒａｃ；ｋ＝Ｌｍ ／ Ｌｒ。

取不同的 ｋ 值得到电压增益曲线如图 ４（ ａ）所
示。 可见当 ｋ 值增大时，虽然利于降低变换器的运
行损耗，但在高频段电压增益曲线趋于平坦；当得到
相同的电压增益时，开关频率的变化范围会增大，增
大了开关频率在高频段的控制难度。 取不同的 Ｑ 值
得到电压增益曲线如图 ４（ｂ）所示。 可见相同电压
增益下，负载越轻，Ｑ 值越小，开关频率越高，此时由
于寄生电容的影响，在高频段电压增益不仅不会降
低反而会反向升高。 如在轻载时，需要达到的电压
增益是 ０．８８，电压增益曲线①—③均可实现对输出
电压的调节，但是随着负载继续减轻，电压增益曲线
④—⑥都与增益为 ０．８８ 的横虚线不存在交点，此时
失去了闭环调节的意义，输出电压失去控制，且负载
越轻，电压失控越明显。

图 ４ 电压增益特性分析

Ｆｉｇ．４ Ａｎａｌｙｓｉｓ ｏｆ ｖｏｌｔａｇｅ ｇａｉｎ ｃｈａｒａｃｔｅｒｉｓｔｉｃｓ

２　 轻载下对称 ＰＷＭ 控制模式

为了提高变换器工作效率，本文增大 ｋ 的设计
值，并且为了解决在轻载时因 ｋ 值增大而引起开关
频率变化范围大的问题，设计对称 ＰＷＭ 控制策略。
利用电压增益中负载独立点的特性，设计对称 ＰＷＭ
模式下的开关频率，使变换器在轻载工况下实现软
开关工作状态的同时，也可以限制开关频率的变化
范围。 此外，优化设计实现软开关的条件，详细分析
了变换器的软开关和硬开关工作状态。
２．１　 软开关特性

当负载由额定值逐渐减小时，为了维持输出电
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压的稳定，开关频率会增大。 当开关频率逐渐增大
到某一切换频率 ｆｒｍａｘ时，控制模式由 ＰＦＭ 模式切换
到对称 ＰＷＭ 模式，转换模式时主要工作波形变化
过程如图 ５ 所示。 此时工作频率为 ｆｒ，由于 ｆｓｍａｘ的取
值逼近 ｆｒ，故以 ｆｒｍａｘ≈ｆｒ 进行分析。 在对称 ＰＷＭ 模
式下，随着负载的减轻，占空比减小，谐振电流减小，
当进入轻载状态时谐振电流和励磁电流的交点为 ａ
点，此时谐振时间为 ａｂ 段对应的时间，电流在原边
循环流动（电流路径为 ＭＯＳＦＥＴ 的体二极管 谐振
单元的 Ｌｒ Ｌｍ 和 Ｃｒ），不向副边传输能量，为实现
ＺＣＳ 做铺垫。

图 ５ 模式转换时主要工作波形变化过程

Ｆｉｇ．５ Ｃｈａｎｇｉｎｇ ｐｒｏｃｅｓｓ ｏｆ ｍａｉｎ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ
ｄｕｒｉｎｇ ｍｏｄｅ ｓｗｉｔｃｈｉｎｇ

图 ５ 中，Ｔｒ 为谐振周期；ＶＱ１和 ＶＱ２分别为开关管
Ｑ１ 和 Ｑ２ 的开关信号； ｉＬｍ 为励磁电流； ｉＬｒ 为谐振电
流；θ 为谐振变换器的阻抗角（即额定状态下采用
ＰＦＭ 控制时电压和电流的相位差）；∂为改变占空比
后驱动脉冲触发时刻到谐振电流过零点的角度。 随
着负载的减轻，ｉＬｒ减小，占空比 Ｄ 逐渐减小，开关管
驱动信号和谐振电流之间夹角由 θ 逐渐变化到∂。

当工作在 ＰＦＭ 模式时，ｆｍ＜ｆｓ＜ｆｒ，其中 ｆｍ 为第二
谐振频率，此时有：

∂＝ θ＞０ （３）
当工作在 ＰＷＭ 模式时，ｆｓ ＝ ｆｒ，此时有：

∂＝ ２θ－（１－２Ｄ）π
２

＞０ （４）

通过化简式（４）可以得到在 ＰＷＭ 模式下占空
比 Ｄ 的取值范围为：

０．５－θ ／ π＜Ｄ≤０．５　 软开关状态 （５）
０＜Ｄ≤０．５－θ ／ π　 硬开关状态 （６）

由于占空比 Ｄ 取值范围的不同，ＬＬＣ 谐振变换
器工作模态也不一样。 任取一相为例进行分析，当
占空比的取值范围为 ０．５－θ ／ π＜Ｄ≤０．５ 时，变换器的
工作原理如图 ６ 所示。 图中，ＶＱ１ｄｓ、ＶＱ２ｄｓ分别为 Ｑ１、
Ｑ２ 的漏源电压。

图 ６ 中，开关管 Ｑ１ 在 ｔ０ 时刻给出驱动信号，此
时 Ｑ１ 应导通，但由于占空比的存在，Ｑ１ 的驱动信号
还未产生，谐振电流 ｉＬｒ以谐振频率 ｆｒ 反向减小，此时

图 ６ ＰＷＭ 控制的工作原理

Ｆｉｇ．６ Ｗｏｒｋｉｎｇ ｐｒｉｎｃｉｐｌｅ ｏｆ ＰＷＭ ｃｏｎｔｒｏｌ

电流通过 Ｑ１ 的寄生二极管 ＤＱ１进行续流，ｉＬｒ ＞ ｉＬｍ时
变压器副边整流二极管 Ｄ１ 导通，向负载传递能量，
ｔ１ 时刻驱动信号产生。 在 ｔ２—ｔ３ 时间段，由于 ｉＬｒ比
额定负载情况下的谐振电流小，所以 ｉＬｒ与 ｉＬｍ的交点
会提前发生，此时间段内整流二极管 Ｄ１ 处于截止状
态，ｉＬｒ ＝ ｉＬｍ 时原边停止向副边提供能量。 若 Ｑ２ 在
ｔ３—ｔ４ 时间段内任意时刻给出驱动信号，得到的电流
波形均和在 ｔ４ 时刻相同，因为此阶段都是 Ｑ２ 的体二
极管在续流。 当开关频率等于谐振频率 ｆｒ 时，只要
变换器能实现 ＺＶＳ，输入谐振腔的基波分量仍维持
不变，传递到副边的能量均相同，输出电压保持不
变，此时变换器工作在非线性工作区。
２．２　 硬开关特性

当谐振变换器处于重载调压时，由于非线性区
输入能量保持不变，所以不能完成增益调节，此时需
要调节变换器能量输入的大小，变换器会因为占空
比的调节作用工作在硬开关模式。 在轻载模式时可
采用对称 ＰＷＭ，在重载时将产生较大的开关损耗。

在 ＰＷＭ 模式下，通过傅里叶分解得到电压增
益，此时 Ｕｉｎ输入到谐振腔的基波分量为：

Ｕｉｎｆ ＝
Ｕｉｎ［１－ｃｏｓ（２πＤ）］

π
ｓｉｎ（２πｆｓ ｔ） （７）

其中，０＜Ｄ≤０．５－θ ／ π。
ＰＷＭ 模式下电压增益为：

　 ＭＬＬＣ ＝ ｋ（ ｆ∗） ２［１－ｃｏｓ（２πＤ）］÷
２｛［ｋ（ ｆ∗） ２＋（１－（ ｆ∗） ２）（ｋα（ ｆ∗） ２－１）］ ２＋

［ ｆ∗ｋＱ（（ ｆ∗） ２－１）］ ２｝
１
２ （８）

当谐振变换器工作在对称 ＰＷＭ 模式下时，可
分为线性区控制区和非线性区控制区。 当工作在线
性区，即当占空比小于一定值时，调节占空比对变换
器有调压功能。 ＬＬＣ 谐振变换器在变模式下的电压
增益范围为：
　 １≤ＭＬＬＣ ＝ ｋ（ ｆ∗） ２ ／ ｛［ｋ（ ｆ∗） ２＋（１－（ ｆ∗） ２）×

（ｋα（ ｆ∗） ２－１）］ ２＋［ ｆ∗ｋＱ（（ ｆ∗） ２－１）］ ２｝
１
２ ≤Ｍｍａｘ

　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 ｆｓｍｉｎ≤ｆｓ≤ｆｓｍａｘ （９）
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Ｍｍｉｎ＜ｋ（ ｆ∗） ２［１－ｃｏｓ（２πＤ）］÷
　 ２｛［ｋ（ ｆ∗） ２＋（１－（ ｆ∗） ２）（ｋα（ ｆ∗） ２－１）］ ２＋

［ ｆ∗ｋＱ（（ ｆ∗） ２－１）］ ２｝
１
２ ≤１　 ０＜Ｄ≤０．５－θ ／ π （１０）

当 ｆｓ ＝ ｆｒ 时，有：

Ｍｍｉｎ＜
１－ｃｏｓ（２πＤ）

２
≤１ （１１）

整个变换器的电压增益范围为：
Ｍｍｉｎ≤ＭＬＬＣ≤Ｍｍａｘ （１２）

由于本文研究的是用于轻载时限制变换器的开
关频率并维持输出能量不变，故变换器主要工作在
对称 ＰＷＭ 模式下的非线性控制区，当电压增益降
低到一定值时，变换器将工作在调压状态。

３　 变模式控制策略

当谐振变换器从 ＰＦＭ 模式切换到 ＰＷＭ 模式
时，设计的切换频率 ｆｒｍａｘ逼近 ｆｒ。 主要原因如下：当
开关频率工作在谐振频率附近时，负载变化对电压
增益产生的影响很小，轻载时既可以控制开关频率
的增大，维持输出电压的稳定性，又可以工作在软开
关状态；当变换器工作在对称 ＰＷＭ 控制模式时，ｆｓ ＝
ｆｒ，若切换频率 ｆｒｍａｘ远离 ｆｒ，控制模式切换时，由于频
率变化跳跃过大，会降低动态响应的性能。

本文设计的切换开关频率 ｆｒｍａｘ是对 ｆｒ 留有 ２０％
的运行裕量，并通过裕量计算得到在 ＰＦＭ 模式下最
小电压增益。 在额定范围采用 ＰＦＭ 模式，当负载减
轻时采用对称 ＰＷＭ 控制，既限制了开关频率的增
大，又可以实现软开关。 当谐振变换器的开关频率
留有 ２０％运行裕量时，半载下变换器的电压增益如
式（１３）所示。
ＭＬＬＣ＿ＨＬ ｆ∗，Ｑ ／ ２，ｋ，α( ) ＝ ｋ（ ｆ∗） ２ ／ ｛［ｋ（ ｆ∗） ２＋

　 （１－（ ｆ∗） ２）（ｋα（ ｆ∗） ２－１）］ ２＋［ ｆ∗ｋＱ（（ ｆ∗） ２－１）］ ２｝
１
２

（１３）
由于本文提高 ｋ 的设计值，在高频的电压增益

曲线会更加平坦，当负载变化时会引起开关频率变
化范围增大，但又为了避免在 ＰＦＭ 控制模式下工作
范围过窄，本文以 ５０％负载为切换点，故在 ＰＦＭ 模
式下最小电压增益 Ｍｍｉｎ＿ＰＦＭ＞ＭＬＬＣ＿ＨＬ。

ＬＬＣ 谐振变换器若在极轻负载处采用对称
ＰＷＭ 控制模式，为保持开关管处于 ＺＶＳ 的工作状
态，仍会持续向谐振腔输入能量，且变化量随着负载
变化而愈加不明显。 文献［１５］推导了 ＬＬＣ 谐振变
换器原边谐振电流 ｉＬｒ的有效值 ＩＬｒ，ＲＭＳ与负载电阻 ＲＬ

之间的关系，如式（１４）所示。 可以看出，谐振电流
有效值随着负载电阻的增大而逐渐减小；当负载电
阻增大到一定范围时，谐振电流有效值随负载电阻
变化而产生的变化量逐渐变小。 对于本文设计的参
数，当负载电流增大到额定值的 ２０％，即对应到负载

电阻为 １００ Ω 时，谐振电流随负载电阻 ＲＬ 变化而产
生的变化量减小，循环电流增大，虽然能实现输出电
压的控制但是效率不高，所以对称 ＰＷＭ 不适用于
极轻负载。

ＩＬｒ，ＲＭＳ ＝
ｎＵｏ

２ ２
　 １

６Ｌ２
ｍ ｆ ２ｓ

＋ π２

ｎ４Ｒ２
Ｌ

（１４）

综上，以 ２０％额定负载为分界线采用 Ｂｕｒｓｔ 模
式。 由变换器每一相的等效阻抗（式（１））和软开关
时占空比大小（式（５）），可计算出此时变换器工作
在软开关需要满足的占空比 Ｄ；为了避免对称 ＰＷＭ
模式与 Ｂｕｒｓｔ 模式在临界切换负载电阻周围随意切
换，所以对负载电流进行滞环设计，上下环宽度分别
为切换负载的 ±１０％。

变模式控制图如图 ７ 所示。 由图 ７ 可知，ＬＬＣ
谐振变换器在 ＰＦＭ 模式内可以对大于 １ 的电压增
益进行调节；当负载逐渐减轻时，为了限制变换器的
工作频率增大，变换器将工作在对称 ＰＷＭ 模式的
非线性控制区，通过软开关工作状态提高轻载时的
变换效率，避免了开关频率变化范围过大的不足；当
在对称 ＰＷＭ 控制模式下实现最小电压增益调节
时，变换器工作在线性控制区以实现对电压增益的
调节，避免了 ＰＦＭ 模式下未达到所需的最小电压增
益而出现失控现象。

图 ７ 变模式控制图

Ｆｉｇ．７ Ｄｉａｇｒａｍ ｏｆ ｖａｒｉａｂｌｅ ｍｏｄｅ ｃｏｎｔｒｏｌ

附录中图 Ａ１ 详细介绍了变模式控制策略的实
现流程，从中可以看出 ３ 种模式间的切换条件设计
和 ３ 种控制模式间的相互切换。

４　 实验验证

为了验证本文提出的 ＬＬＣ 谐振变换器变模式
控制策略的有效性，设计研制了三相交错并联 ＬＬＣ
谐振变换器实验样机，如附录中图 Ａ２ 所示。 控制器
以 ＤＳＰ２８０３５ 为核心，采用碳化硅材料的 ＭＯＳＦＥＴ
开关管和整流二极管，型号分别为 Ｃ２Ｍ００８０１２０Ｄ 和
ＳＴＴＨ３０Ｒ０６Ｗ，其禁带宽度大、反向恢复时间小、开
关频率高，能够降低系统成本。

一般变换器中参数 ｋ 的取值范围为 ２ ～ ６，本文
为了降低运行损耗，提高工作效率，增大 ｋ 的设计
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值，取 ｋ ＝ ８。 变换器电路的关键元件参数如附录中
表 Ａ１ 所示。
４．１　 实验分析

图 ８ 为额定负载时的实验波形，此时谐振变换
器工作在 ＰＦＭ 控制模式。 由图 ８（ ａ）可以看出，三
相谐振电流之间偏差甚小，验证了 Ｙ 型拓扑自调节
功能可以避免谐振变换器三相失衡的现象，具有良
好的均流能力。 图 ８（ｂ）为三相中的某一相的波形，
触发脉冲相位相差 １２０°，开关频率约为 ８８ ｋＨｚ，与
所设计的谐振频率近似相等。 由图 ８（ｂ）可以看出，
谐振变换器工作在感性区，谐振电流在触发脉冲关
断时并没有出现电流骤降现象，说明变换器实现了
ＺＣＳ；通过触发脉冲 Ｖ 和 ＭＯＳ 管的漏源电压可判断
实现了 ＺＶＳ。

图 ８ 额定负载时的实验波形

Ｆｉｇ．８ Ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ ｕｎｄｅｒ ｒａｔｅｄ ｌｏａｄ

图 ９ 轻载时的 Ｖ 和 Ｖｄｓ

Ｆｉｇ．９ Ｖ ａｎｄ Ｖｄｓ ｕｎｄｅｒ ｌｉｇｈｔ ｌｏａｄ

图 ９ 为工作在半载附近时的实验波形，此时变
换器由 ＰＦＭ 控制模式转换为 ＰＷＭ 控制模式。 图 ９
（ａ）为在软开关状态，占空比 Ｄ 约为 ０．３７，在ＭＯＳ 管
的触发脉冲 Ｖ 产生之前其两端电压 Ｖｄｓ已经为 ０，且
Ｖｄｓ没有出现电压尖峰或跌落，实现了软开关。 为更
直观地说明变换器工作在软开关状态，将变换器工

作在开环状态并缩小占空比，令 Ｄ ＝ ０．３２，输出波形
如图 ９（ｂ）所示。 可见在触发脉冲 Ｖ 产生之前其两
端电压 Ｖｄｓ不为 ０，此时变换器工作在硬开关状态。
对比图 ９（ａ）和 ９（ｂ），验证了本文对 ＰＷＭ 控制模式
设计的合理性。

本文利用负载的直接切换验证变模式控制的有
效性，图 １０（ａ）为控制模式从 ＰＦＭ 切换到 ＰＷＭ 模
式的输出波形，通过观察输出电压 Ｕｏ、输出电流 Ｉｏ
和某一相的谐振电流 ｉＬｒ的变化对动态响应进行分
析。 在切换过程中加入了延时，在延时期间虽然负
载电阻完成了切换，但此时仍运行在 ＰＦＭ 模式，直
到延时结束完成控制模式切换。 通过观察延时期间
的波形可知，在 ＰＦＭ 模式下切换负载时，输出电压
的响应速度快，稳压效果好。 但是通过对延时结束
前后的谐振电流波形的观察可得，ＰＷＭ 模式下谐振
电流整体的波形的噪音小，且输出电压稳定。 当在

极轻载与空载条件下采用 Ｂｕｒｓｔ 控制模式时，其输出

波形如图 １０（ｂ）所示。 可见负载切换过程中输出电

压电流的响应速度快，电压波动小；在 Ｂｕｒｓｔ 控制模

式下，输出电压稳压效果好，但谐振电流和输出电流

噪音大，输出电压纹波大。

图 １０ ＬＬＣ 谐振变换器的动态响应

Ｆｉｇ．１０ Ｄｙｎａｍｉｃ ｒｅｓｐｏｎｓｅｓ ｏｆ ＬＬＣ ｒｅｓｏｎａｎｔ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ

４．２　 效率分析

本文采用 ＹＯＫＯＧＡＷＡ ＷＴ５００ 功率分析仪进行

效率分析，测量环境是同一测量点下 ２ 种控制模式

的负载电阻和输出电压保持相同，得到的效率分析

结果如图 １１ 所示。
从图 １１ 中可以看出，２ 种控制模式下谐振变换

器在额定负载时效率最高；当负载为 ６０％额定负载

时，ＰＦＭ 控制模式下的效率略低于变模式控制，但
是 ２ 种模式下的工作效率都较高；在 ４０％额定负载

以下时，采用 ２ 种模式得到的效率曲线差别逐渐明

显，因为 ｋ 值较大，在降低变压器损耗的同时会造成

高频段的增益曲线比较平坦，所以当负载变化时，会
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图 １１ 谐振变换器效率分析结果

Ｆｉｇ．１１ Ｅｆｆｉｃｉｅｎｃｙ ａｎａｌｙｓｉｓ ｒｅｓｕｌｔ ｏｆ ｒｅｓｏｎａｎｔ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒｓ

引起较大的频率变化，开关损耗增大，频率调节性能
变差。 故负载越轻，ＰＦＭ 模式下的效率越低。 对于
变模式控制，当负载小于 ５０％额定负载后采用 ＰＷＭ
控制并工作在软开关状态，效率高于 ＰＦＭ 控制，但
是随着负载减轻，循环能量不断增大，效率呈逐渐下
降趋势，在 ３０％额定负载以下时，效率下降明显。 在
采用相同参数的前提下，当负载大于 ５０％额定负载
时，２ 种模式下的开关频率大小近似相等；在负载大
于 ２０％小于 ５０％额定负载时，ＰＦＭ 模式下的开关频
率最大可达 ２００ ｋＨｚ 甚至更大，对称 ＰＷＭ 模式下的
频率则与设计值 ｆｒｍａｘ 相接近，约为 １００ ｋＨｚ。 整体分
析可知，当负载大于 ２０％额定负载时，２ 种控制模式
下的效率大于 ９０％，工作效率高，且在轻载时变模式
控制优于 ＰＦＭ 控制，验证了本文设计的合理性与有
效性。

５　 结论

本文通过增大 ｋ 的设计值设计变模式控制策
略，基于轻载工况，深入分析了对称 ＰＷＭ 控制下
ＬＬＣ 谐振变换器的工作原理，优化设计其实现软开
关的条件，能够有效降低变换器开关频率的变化范
围，提高变换器的功率密度。 对不同控制策略之间
的切换条件进行了设计和优化，使得变换器具有良
好的稳态和动态性能。 通过实验设计与分析，验证
了所提的变模式控制策略可以在轻载时有效提高变
换器的工作效率。

附录见本刊网络版（ｈｔｔｐ：∥ｗｗｗ．ｅｐａｅ．ｃｎ）。
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ｎａｎｔ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ ｗｉｔｈ ｗｉｄｅ ｒａｎｇｅｄ ｏｕｔｐｕｔ ｖｏｌｔａｇｅ ｕｓｉｎｇ ａｄａｐｔｉｖｅ ｔｕｒｎ
ｒａｔｉｏ ｓｃｈｅｍｅ ｆｏｒ ａ Ｌｉ⁃ｉｏｎ ｂａｔｔｅｒｙ ｃｈａｒｇｅｒ ［ Ｃ］ ∥Ｖｅｈｉｃｌｅ Ｐｏｗｅｒ ＆
Ｐｒｏｐｕｌｓｉｏｎ Ｃｏｎｆｅｒｅｎｃｅ． Ｈａｎｇｚｈｏｕ，Ｃｈｉｎａ：ＩＥＥＥ，２０１６：１⁃６．

［ ６ ］ ＬＥＥ Ｗ，ＣＨＯＩ Ｓ，ＫＩＭ Ｃ，ｅｔ ａｌ． Ａ ｎｅｗ ＰＷＭ⁃ｃｏｎｔｒｏｌｌｅｄ ｑｕａｓｉ ｒｅｓｏ⁃
ｎａｎｔ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ ｆｏｒ ａ ｈｉｇｈ ｅｆｆｉｃｉｅｎｃｙ ＰＤＰ ｓｕｓｔａｉｎｉｎｇ ｐｏｗｅｒ ｍｏｄｕｌｅ
［Ｊ］ ． ＩＥＥＥ Ｔｒａｎｓａｃｔｉｏｎｓ ｏｎ Ｐｏｗｅｒ Ｅｌｅｃｔｒｏｎｉｃｓ，２００８，２３（４）：１７８２⁃
１７９０．　

［ ７ ］ ＧＵ Ｙ，ＨＡＮＧ Ｌ，ＬＵ Ｚ． Ａ ｆｌｅｘｉｂｌｅ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ ｗｉｔｈ ｔｗｏ ｓｅｌｅｃｔａｂｌｅ ｔｏ⁃
ｐｏｌｏｇｉｅｓ［Ｊ］ ． ＩＥＥＥ Ｔｒａｎｓａｃｔｉｏｎｓ ｏｎ Ｉｎｄｕｓｔｒｉａｌ Ｅｌｅｃｔｒｏｎｉｃｓ，２００９，５６
（１２）：４８５４⁃４８６１．

［ ８ ］ 王皓，朱金大，侯凯，等． 基于混合控制式交错并联 ＬＬＣ 谐振变

换器的充电模块研制 ［ Ｊ］ ． 电力系统自动化，２０１７，４１ （ ７）：
１０８⁃１１３．
ＷＡＮＧ Ｈａｏ，ＺＨＵ Ｊｉｎｄａ，ＨＯＵ Ｋａｉ，ｅｔ ａｌ． Ｄｅｖｅｌｏｐｍｅｎｔ ｏｆ ｃｈａｒｇｉｎｇ
ｍｏｄｕｌｅ ｂａｓｅｄ ｏｎ ｉｎｔｅｒｌｅａｖｉｎｇ ｐａｒａｌｌｅｌｅｄ ＬＬＣ ｒｅｓｏｎａｎｔ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ ｗｉｔｈ
ｈｙｂｒｉｄ ｃｏｎｔｒｏｌ［Ｊ］ ． Ａｕｔｏｍａｔｉｏｎ ｏｆ Ｅｌｅｃｔｒｉｃ Ｐｏｗｅｒ Ｓｙｓｔｅｍｓ，２０１７，４１
（７）：１０８⁃１１３．

［ ９ ］ ＰＡＲＫ Ｈ Ｐ，ＪＵＮＧ Ｊ Ｈ． ＰＷＭ ａｎｄ ＰＦＭ ｈｙｂｒｉｄ ｃｏｎｔｒｏｌ ｍｅｔｈｏｄ ｆｏｒ
ＬＬＣ ｒｅｓｏｎａｎｔ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒｓ ｉｎ ｈｉｇｈ ｓｗｉｔｃｈｉｎｇ ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ ｏｐｅｒａｔｉｏｎ［ Ｊ］ ．
ＩＥＥＥ Ｔｒａｎｓａｃｔｉｏｎｓ ｏｎ Ｉｎｄｕｓｔｒｉａｌ Ｅｌｅｃｔｒｏｎｉｃｓ，２０１６，６４（１）：２５３⁃２６３．

［１０］ ＣＨＥＮ Ｊ，ＳＡＴＯ Ｔ，ＹＡＮＯ Ｋ，ｅｔ ａｌ． Ａｎ ａｖｅｒａｇｅ ｉｎｐｕｔ ｃｕｒｒｅｎｔ ｓｅｎｓｉｎｇ
ｍｅｔｈｏｄ ｏｆ ＬＬＣ ｒｅｓｏｎａｎｔ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒｓ ｆｏｒ ａｕｔｏｍａｔｉｃ Ｂｕｒｓｔ ｍｏｄｅ ｃｏｎｔｒｏｌ
［Ｊ］ ． ＩＥＥＥ Ｔｒａｎｓａｃｔｉｏｎｓ ｏｎ Ｐｏｗｅｒ Ｅｌｅｃｔｒｏｎｉｃｓ，２０１７，３２（４）：３２６３⁃
３２７２．　

［１１］ 赵豫京，李建兵，范卿，等． 半桥 ＬＬＣ 谐振倍压变换器的混合控

制策略［Ｊ］ ． 信息工程大学学报，２０１６，１７（４）：４１０⁃４１３．
ＺＨＡＯ Ｙｕｊｉｎｇ，ＬＩ Ｊｉａｎｂｉｎｇ，ＦＡＮ Ｑｉｎｇ，ｅｔ ａｌ． Ｈｙｂｒｉｄ ｃｏｎｔｒｏｌ ｓｔｒａｔｅｇｙ
ｏｆ ｈａｌｆ⁃ｂｒｉｄｇｅ ＬＬＣ ｖｏｌｔａｇｅ⁃ｍｕｌｔｉｐｌｙｉｎｇ ｒｅｓｏｎａｎｔ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ［Ｊ］． Ｊｏｕｒｎａｌ
ｏｆ Ｉｎｆｏｒｍａｔｉｏｎ Ｅｎｇｉｎｅｅｒｉｎｇ Ｕｎｉｖｅｒｓｉｔｙ，２０１６，１７（４）：４１０⁃４１３．

［１２］ ＳＨＥＮ Ｙ，ＺＨＡＯ Ｗ，ＣＨＥＮ Ｚ，ｅｔ ａｌ． Ｆｕｌｌ⁃ｂｒｉｄｇｅ ＬＬＣ ｒｅｓｏｎａｎｔ ｃｏｎ⁃
ｖｅｒｔｅｒ ｗｉｔｈ ｓｅｒｉｅｓ⁃ｐａｒａｌｌｅｌ ｃｏｎｎｅｃｔｅｄ ｔｒａｎｓｆｏｒｍｅｒｓ ｆｏｒ ｅｌｅｃｔｒｉｃ ｖｅｈｉｃｌｅ
ｏｎ⁃ｂｏａｒｄ ｃｈａｒｇｅｒ［Ｊ］ ． ＩＥＥＥ Ａｃｃｅｓｓ，２０１８（６）：１３４９０⁃１３５００．

［１３］ 刘闯，齐瑞鹏，刘海军，等． 一种减小三相级联型 ＰＥＴ 各中间直

流侧电容的方法［Ｊ］ ． 电力自动化设备，２０１７，３７（１１）：４６⁃５３．
ＬＩＵ Ｃｈｕａｎｇ，ＱＩ Ｒｕｉｐｅｎｇ，ＬＩＵ Ｈａｉｊｕｎ，ｅｔ ａｌ． Ｍｅｔｈｏｄ ｏｆ ｄｅｃｒｅａｓｉｎｇ
ｉｎｔｅｒｍｅｄｉａｔｅ ＤＣ⁃ｌｉｎｋ ｃａｐａｃｉｔｏｒｓ ｆｏｒ ｔｈｒｅｅ⁃ｐｈａｓｅ ｃａｓｃａｄｅｄ ｐｏｗｅｒ
ｅｌｅｃｔｒｏｎｉｃｓ ｔｒａｎｓｆｏｒｍｅｒｓ［Ｊ］ ． Ｅｌｅｃｔｒｉｃ Ｐｏｗｅｒ Ａｕｔｏｍａｔｉｏｎ Ｅｑｕｉｐｍｅｎｔ，
２０１７，３７（１１）：４６⁃５３．

［１４］ ＯＲＩＥＴＴＩ Ｅ，ＭＡＴＴＡＶＥＬＬＩ Ｐ，ＳＰＩＡＺＺＩ Ｇ，ｅｔ ａｌ． Ｃｕｒｒｅｎｔ ｓｈａｒｉｎｇ ｉｎ
ｔｈｒｅｅ⁃ｐｈａｓｅ ＬＬＣ ｉｎｔｅｒｌｅａｖｅｄ ｒｅｓｏｎａｎｔ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ［Ｃ］∥Ｅｎｅｒｇｙ Ｃｏｎ⁃
ｖｅｒｓｉｏｎ Ｃｏｎｇｒｅｓｓ ＆ Ｅｘｐｏｓｉｔｉｏｎ． Ｓａｎ Ｊｏｓｅ，Ｃａｌｉｆｏｒｎｉａ，ＵＳＡ：ＩＥＥＥ，２００９：
１１４５⁃１１５２．

［１５］ ＪＥＯＮＧ Ｙ，ＭＯＯＮ Ｇ Ｗ，ＫＩＭ Ｊ Ｋ． Ａｎａｌｙｓｉｓ ｏｎ ｈａｌｆ⁃ｂｒｉｄｇｅ ＬＬＣ ｒｅｓ⁃
ｏｎａｎｔ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ ｂｙ ｕｓｉｎｇ ｖａｒｉａｂｌｅ ｉｎｄｕｃｔａｎｃｅ ｆｏｒ ｈｉｇｈ ｅｆｆｉｃｉｅｎｃｙ ａｎｄ
ｐｏｗｅｒ ｄｅｎｓｉｔｙ ｓｅｒｖｅｒ ｐｏｗｅｒ ｓｕｐｐｌｙ［Ｃ］∥Ａｐｐｌｉｅｄ Ｐｏｗｅｒ Ｅｌｅｃｔｒｏｎｉｃｓ
Ｃｏｎｆｅｒｅｎｃｅ ＆ Ｅｘｐｏｓｉｔｉｏｎ． Ｔａｍｐａ，Ｆｌｏｒｉｄａ，ＵＳＡ：ＩＥＥＥ，２０１７：１７０⁃
１７７．　



第 ６ 期 冯兴田，等：基于负载匹配的三相交错并联 ＬＬＣ 谐振变换器变模式控制策略 　　　

作者简介：
　 　 冯兴田（１９７８—），男，山东东营人，副教授，博士，主要研

究方向为电力电子技术应用、电能质量分析控制与治理技术

（Ｅ⁃ｍａｉｌ：ｔｏｐｆｘｔ＠１６３．ｃｏｍ）；
万满满（１９９１—），女，山东巨野人，硕士研究生，主要研

究方向为电力电子变流器的应用（Ｅ⁃ｍａｉｌ：１５８５９８０２４０＠ｑｑ．
ｃｏｍ）； 冯兴田

　 　 马文忠（１９６８—），男，山东东营人，教

授，博士，主要研究方向为电力电子技术与

智能电网技术（Ｅ⁃ｍａｉｌ：１８１６５２５１２＠ ｑｑ．ｃｏｍ）。

Ｖａｒｉａｂｌｅ ｍｏｄｅ ｃｏｎｔｒｏｌ ｓｔｒａｔｅｇｙ ｏｆ ｔｈｒｅｅ⁃ｐｈａｓｅ ｓｔａｇｇｅｒｅｄ⁃ｐａｒａｌｌｅｌ ＬＬＣ ｒｅｓｏｎａｎｔ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ
ｂａｓｅｄ ｏｎ ｌｏａｄ ｍａｔｃｈｉｎｇ

ＦＥＮＧ Ｘｉｎｇｔｉａｎ１，ＷＡＮ Ｍａｎｍａｎ２，ＭＡ Ｗｅｎｚｈｏｎｇ１，ＳＨＡＯ Ｋａｎｇ１，ＴＡＯ Ｙｕａｎｙｕａｎ１

（１． Ｃｏｌｌｅｇｅ ｏｆ Ｉｎｆｏｒｍａｔｉｏｎ ａｎｄ Ｃｏｎｔｒｏｌ Ｅｎｇｉｎｅｅｒｉｎｇ，Ｃｈｉｎａ Ｕｎｉｖｅｒｓｉｔｙ ｏｆ Ｐｅｔｒｏｌｅｕｍ（Ｅａｓｔ Ｃｈｉｎａ），Ｑｉｎｇｄａｏ ２６６５８０，Ｃｈｉｎａ；
２． Ｃｈｉｎａ Ｉｎｓｔｉｔｕｔｅ ｏｆ Ａｔｏｍｉｃ Ｅｎｅｒｇｙ，Ｂｅｉｊｉｎｇ １０２４１３，Ｃｈｉｎａ）

Ａｂｓｔｒａｃｔ：Ａ ｖａｒｉａｂｌｅ ｍｏｄｅ ｃｏｎｔｒｏｌ ｓｔｒａｔｅｇｙ ｉｓ ｐｒｏｐｏｓｅｄ ｆｏｒ ａ ｔｈｒｅｅ⁃ｐｈａｓｅ ｓｔａｇｇｅｒｅｄ⁃ｐａｒａｌｌｅｌ ＬＬＣ ｒｅｓｏｎａｎｔ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ，
ｉｎ ｗｈｉｃｈ ｔｈｅ ｌｏａｄ ｍａｔｃｈｉｎｇ ｆｏｒ ｌｏａｄ ｃｏｎｄｉｔｉｏｎｓ ｉｓ ｃｏｎｓｉｄｅｒｅｄ． Ｉｎ ｔｈｅ ｃａｓｅ ｏｆ ｒａｔｅｄ ｌｏａｄ ｃｏｎｄｉｔｉｏｎｓ，ｔｈｅ ＰＦＭ（Ｐｕｌｓｅ
Ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ Ｍｏｄｕｌａｔｉｏｎ） ｃｏｎｔｒｏｌ ｍｅｔｈｏｄ ｉｓ ｕｓｅｄ ｔｏ ｍａｘｉｍｉｚｅ ｉｔｓ ｐｅｒｆｏｒｍａｎｃｅ ｅｆｆｉｃｉｅｎｃｙ． Ｏｎ ｔｈｅ ｌｉｇｈｔ ｌｏａｄ ｃｏｎｄｉｔｉｏｎ，
ｔｈｅ ｓｙｍｍｅｔｒｉｃａｌ ＰＷＭ（Ｐｕｌｓｅ Ｗｉｄｔｈ Ｍｏｄｕｌａｔｉｏｎ） ｃｏｎｔｒｏｌ ｓｔｒａｔｅｇｙ ｉｓ ｄｅｓｉｇｎｅｄ，ａｎｄ ｔｈｅ ｓｗｉｔｃｈｉｎｇ ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ ｔｈａｔ ｃｏｎ⁃
ｓｉｄｅｒｓ ｔｈｅ ｃｈａｒａｃｔｅｒｉｓｔｉｃｓ ｏｆ ｔｈｅ ｌｏａｄ⁃ｉｎｄｅｐｅｎｄｅｎｔ ｐｏｉｎｔ ｉｎ ｔｈｅ ｖｏｌｔａｇｅ ｇａｉｎ ｃｕｒｖｅ ｉｓ ｄｅｓｉｇｎｅｄ，ｗｈｉｃｈ ｎｏｔ ｏｎｌｙ ｒｅａｌｉｚｅｓ
ｓｏｆｔ ｓｗｉｔｃｈｉｎｇ，ｂｕｔ ａｌｓｏ ｒｅｓｔｒｉｃｔｓ ｔｈｅ ｉｎｃｒｅａｓｅ ｏｆ ｓｗｉｔｃｈｉｎｇ ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ． Ｔｈｅ ｗｏｒｋｉｎｇ ｐｒｉｎｃｉｐｌｅ ａｎｄ ｇａｉｎ ｃｈａｒａｃｔｅｒｉｓｔｉｃｓ ｏｆ
ｓｙｍｍｅｔｒｉｃａｌ ＰＷＭ ｃｏｎｔｒｏｌ ａｒｅ ｓｔｕｄｉｅｄ，ａｎｄ ｔｈｅ ｌｉｎｅａｒ ａｎｄ ｎｏｎｌｉｎｅａｒ ｃｏｎｔｒｏｌ ｚｏｎｅ ｏｆ ｔｈｅ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ ａｒｅ ａｎａｌｙｚｅｄ ｉｎ ｄｅ⁃
ｔａｉｌ． Ｏｎ ｔｈｅ ｅｘｔｒｅｍｅｌｙ ｌｉｇｈｔ ｌｏａｄ ａｎｄ ｎｏ ｌｏａｄ ｃｏｎｄｉｔｉｏｎｓ，ｔｈｅ Ｂｕｒｓｔ ｃｏｎｔｒｏｌ ｍｅｔｈｏｄ ｉｓ ｅｍｐｌｏｙｅｄ ｔｏ ｅｎａｂｌｅ ａｎ ｅｆｆｅｃｔｉｖｅ
ｃｏｎｔｒｏｌ ｏｆ ｔｈｅ ｏｕｔｐｕｔ ｖｏｌｔａｇｅ． Ｂｅｓｉｄｅｓ，ｔｈｅ ｓｅｌｅｃｔｉｏｎ ｏｆ ｓｗｉｔｃｈｉｎｇ ｐｏｉｎｔｓ ｂｅｔｗｅｅｎ ｄｉｆｆｅｒｅｎｔ ｃｏｎｔｒｏｌ ｓｔｒａｔｅｇｉｅｓ ｉｓ ａｎａｌｙｚｅｄ
ａｎｄ ｄｅｓｉｇｎｅｄ ｉｎ ｄｅｔａｉｌ，ａｎｄ ｔｈｅ ｖａｒｉａｂｌｅ ｍｏｄｅ ｃｏｎｔｒｏｌ ｓｔｒａｔｅｇｙ ｉｓ ｒｅａｌｉｚｅｄ ａｃｃｕｒａｔｅｌｙ ａｎｄ ｒｅｌｉａｂｌｙ． Ｔｈｅ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ ｅｘ⁃
ｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｐｒｏｔｏｔｙｐｅ ｉｓ ｄｅｖｅｌｏｐｅｄ ｂａｓｅｄ ｏｎ ＳｉＣ ｄｅｖｉｃｅｓ ｔｏ ｖｅｒｉｆｙ ｔｈｅ ｅｆｆｅｃｔｉｖｅｎｅｓｓ ａｎｄ ｒａｔｉｏｎａｌｉｔｙ ｏｆ ｔｈｅ ｐｅｒｆｏｒｍａｎｃｅ
ａｎａｌｙｓｉｓ ａｎｄ ｖａｒｉａｂｌｅ ｍｏｄｅ ｃｏｎｔｒｏｌ ｓｔｒａｔｅｇｙ ｏｆ ｔｈｅ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ．
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图 A1 变模式控制策略流程图 

Fig.A1 Flowchart of variable mode control strategy 

 

 

图 A2 LLC 谐振变换器实验样机 

Fig.A2 Experimental prototype of LLC resonant converter 

 

表 A1 LLC 谐振变换器元件参数 

Table A1 LLC Resonant converter parameters 

参数 值 

额定输入电压 Uin/V 320 

额定输出电压 Uo/V 200 

谐振频率 fr/kHZ 90 

谐振电容 Cri/pF 101nF 

谐振电感 Lri/H 31μH 

励磁电感 Lmi/H 248μH 

额定输出 Io/A 10A 

变压器匝数比 n 4：5：5 
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