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摘要：ＬＬＣ 谐振变换器为实现输出电压在宽范围内变化，普遍采用变频控制策略。 然而变频控制策略存在谐

振参数设计困难、变压器体积较大和电磁兼容等问题。 为克服变频控制策略中存在的问题，提出定频变母线

电压和移相混合控制策略。 通过增大副边开关管零电流关断范围，提高变换器的工作效率和功率密度。 分

析所提控制策略的工作过程和软开关实现条件，并提出谐振网络参数设计方法。
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０　 引言

随着世界环境问题和能源危机的日益严峻，各
国开始大力推动新能源产业的发展，电动汽车因具
有环境友好型特点而得到大力的发展［１⁃２］。 因而针
对电动汽车充电桩的研究得到广泛关注，由于车载
电池电压变化范围宽，这对设计一款满足车载电池
输入电压范围的变换器提出了挑战。

ＬＬＣ 谐振变换器因可实现原边开关管零电压开
通和副边开关管零电流关断而得到广泛的关注［３］。
ＬＬＣ 谐振变换器利用磁集成技术将变压器漏感折算
到谐振电感，以提高变换器功率密度［４⁃６］。 与传统
ＬＣ 滤波电路相比，其输出滤波仅采用电容滤波变换
器，体积大幅缩小。 ＬＬＣ 谐振变换器为满足车载锂
电池宽输入电压的要求，一般采用变频控制策略。
为实现宽负载范围输出电压要求［７⁃８］，开关频率变化
范围很宽，这将导致变压器设计困难和电磁兼容问
题。 传统变频控制策略中电感比（Ｌｍ ／ Ｌｒ）设计得很
小，这将增大谐振网络中的谐振电流，导致变换器导
通损耗和变压器损耗增加［ ９］，降低变换器效率。 因
此，传统变频控制策略阻碍了变换器向高效率和高
功率密度方向发展。

国内外学者为满足车载锂电池宽输入电压的要
求，对进一步地提高变换器工作效率进行了大量研
究。 文献［１０⁃１２］通过改变拓扑结构和控制策略调
节输出电压，实现变换器的效率优化。 文献［１０⁃１１］
提出一种基于 ＬＬＣ 谐振变换器的混合拓扑结构，当
输入电压值较大时，将两电平半桥 ＬＬＣ 谐振变换器
调制为三电平结构，而当输入电压值较小时，将其调
制为两电平结构。 文献［１２］提出低输入电压时工
作于两电平全桥拓扑结构，在输入电压较高时工作
于半桥拓扑结构。 但是文献［１１⁃１２］所提的方法增

加了变换器控制复杂度，在拓扑结构切换工作瞬间
会导致输出电压的瞬态跳变，不适合应用于输出电
压稳定性要求较高的场合。 上述拓扑结构都采用变

频控制策略，增大了谐振网络参数设计难度。 文献

［１３］提出 ＬＬＣ 谐振变换器在轻载时采用间歇式控
制模式，其基本思想是将开关频率工作在谐振频率

处，通过反复开通和关断功率管来控制负载侧的平

均功率从而实现输出电压调节，但采用这种间歇式

控制方式会增大输出电流纹波，降低系统功率密度，
同时会引进电磁干扰。 文献［１４⁃１５］虽然采用定频

控制方法，但通过额外增加辅助绕组和辅助开关管

来实现输出电压调节。 上述方法增加了拓扑结构和

控制复杂度，并且增加的辅助开关管并不能实现软
开关，降低了系统整体效率。

基于全桥 ＬＬＣ 谐振变换器拓扑，本文提出了一

种定频变模式混合控制策略，在无需增加任何辅助

电路的条件下实现输出电压调节，且使变换器在全
负载时效率得到优化。 当谐振变换器电压增益大于

１ 时，通过将开关频率工作在谐振频率处，改变前级

功率因数校正（ＰＦＣ）环节输出母线电压来实现负载

电压调节，减小由变频控制引起的环流损耗；当谐振
变换器电压增益小于 １ 时，采用定频全桥移相控制

策略实现降压调节。 与传统变频控制策略相比，其
可以扩大整流二极管零电流关断范围，降低副边二

极管关断损耗。 本文对所提定频变模式控制策略进
行了详细介绍，并提出谐振网络参数优化设计方法，
最后通过实验验证了该控制策略可提高变换器工作

效率和功率密度。

１　 ＬＬＣ 谐振变换器工作原理

全桥 ＬＬＣ 谐振变换器拓扑如图 １ 所示。 图中，
Ｑ１—Ｑ４ 为功率开关管；Ｌｍ 为励磁电感；Ｌｒ 为谐振电

感；Ｃｒ 为谐振电容；Ｒｏ 为负载电阻。
在变频模式控制下，ＬＬＣ 谐振变换器的电压增

益如下：
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图 １ 全桥 ＬＬＣ 谐振变换器拓扑
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其中，Ｕｉｎ为母线输入电压；Ｕｏｕｔ为负载两端电压；ｋ ＝
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，为变压器匝比。 由式（１）可得在不同 Ｑ 值下的

归一化增益曲线，如图 ２ 所示。

图 ３ 定频混合控制框图

Ｆｉｇ．３ Ｂｌｏｃｋ ｄｉａｇｒａｍ ｏｆ ｆｉｘｅｄ⁃ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ ｈｙｂｒｉｄ ｃｏｎｔｒｏｌ

图 ２ 谐振变换器输入输出电压增益曲线
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当充电机给车载电池充电时，由于车载电池阻
抗随电池荷电状态（ＳＯＣ）变化，电池输入电压将在
宽范围内变化。 根据图 ２ 所示的电压增益曲线与开
关频率关系可得到，当开关频率大于谐振频率时，增
益曲线随频率下降趋势平缓。 为满足电池输入电压
要求，开关频率将会在很大范围内变化，开关频率宽
范围变化会给谐振网络参数设计带来很大的困难。
为解决上述问题，本文提出了定频变模式混合控制
策略及其相应的谐振参数设计方法。

２　 定频变模式混合控制策略

传统变频控制策略下 ＬＬＣ 谐振变换器通过减

小电感比满足车载电池宽输入电压要求［１６］。 如果

增大谐振电感值 Ｌｒ，将会减小变换器的功率密度。
谐振网络电流有效值和励磁电感值 Ｌｍ 成反比，如果

减小励磁电感值 Ｌｍ，谐振网络电流有效值将会增
加，变换器损耗增大。 所以传统变频控制策略与所
提倡的高功率密度和高效率变换器背道而驰。

本文提出定频变模式混合控制策略可解决上述
变频控制策略存在的问题，通过判断直流电压增益
Ｍｄｃ ＝ＮＵｏｒｅｆ ／ Ｕｉｎｍｉｎ对 ２ 种模式进行切换，其中 Ｕｏｒｅｆ为

输出电压参考值，Ｕｉｎｍｉｎ为母线电压最小值。 Ｍｄｃ≥１
时切换为变母线电压控制策略，Ｍｄｃ ＜１ 时切换为定
频移相控制策略。 本文所提定频混合控制框图如图
３ 所示。 图中 ＶＣＯ 为压控振荡器。
２．１　 母线电压自适应控制策略

本文所提母线电压自适应控制策略工作原理如
下：后级 ＬＬＣ 谐振变换器工作在谐振频率点，通过
改变前级 ＰＦＣ 变换器输出母线电压参考值，可以实
现 ＬＬＣ 谐振变化器工作在最大效率点，实现输出电
压调节，减小谐振网络环流引起的传导损耗和励磁
损耗。

由图 ３ 可知，使用隔离电压传感器对电池电压
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进行采样，当电池电压被采样时，根据式（２）计算
ＰＦＣ 级参考电压，使直流母线电压随电池电压而变
化。 将后级逆变器开关频率工作在谐振频率处，消
除谐振网络环流损耗，实现在最大效率点工作。

Ｕｂｕｓｒｅｆ ＝Ｎ（Ｕｏｒｅｆ＋ＶＤ） （２）
其中，ＶＤ 为次级二极管压降；Ｕｂｕｓｒｅｆ为母线参考电压；
Ｕｏｒｅｆ为负载两端参考电压。
２．２　 定频移相控制策略

传统变频 ＬＬＣ 谐振变换器控制策略下当电压
增益小于 １ 时，通过增大开关频率来减小输出电压；
当开关频率大于谐振频率时，增益曲线下降趋势缓
慢，输出电压调节范围有限。 为了增加电压增益曲
线的下降趋势，通常将谐振网络电感比减小。 但会
导致谐振变换器功率密度降低，增大变换器损耗，当
开关管的开关频率增大时，会产生电磁干扰和谐波
问题，不利于变压器的设计，副边整流二极管不能实
现零电流关断。

本文提出全桥 ＬＬＣ 谐振变换器定频移相控制
策略，其工作波形如图 ４ 所示。 图中，Ｖａｂ为逆变器
输出电压；ｉｒ 和 ｉｍ 分别为谐振电流和励磁电流；ｉｄ 为
流经 ２ 个二极管正向电流正负值之和；θ 为移相角。
全桥变换器开关管工作在谐振频率 ｆｒ 处，Ｑ１ 与 Ｑ２

及 Ｑ３ 与 Ｑ４ 相应互补导通，通过改变 Ｑ１ 与 Ｑ４ 之间
的移相角来调节输出电压。

图 ４ 定频移相控制波形
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移相定频控制在一个周期内共有 １０ 个工作模
态，下面将对以半个工作周期为例进行分析，各阶段
工作电路见附录中图 Ａ１。

（１）模态 １（ ｔ０—ｔ１）：在 ｔ０ 时刻，开关管 Ｑ１ 和 Ｑ４

导通，谐振电流 ｉｒ 和励磁电流 ｉｍ 的差值向变压器副
边供电，励磁电感 Ｌｍ 被输出电压箝位到 Ｎ（Ｕｏｕｔ ＋
ＶＤ），励磁电流 ｉｍ 线性增长，次级整流管 Ｄｏ１导通，在
此阶段 Ｌｍ 和 Ｃｒ 参与谐振。 此阶段下谐振电流 ｉｒ、
励磁电流 ｉｍ、Ｃｒ 两端电压 ＶＣｒ

表达式为：
ｉｒ（ ｔ）＝ ｉｒ（ ｔ０）ｃｏｓ［ωｓ（ ｔ－ｔ０）］＋Ｖｋｓｉｎ［ωｓ（ ｔ－ｔ０）］ ／ Ｚｒ
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其中，Ｖｋ ＝Ｕｉｎ－ＮＵｏｕｔ－ＶＣｒ
（ ｔ０）；Ｚｒ ＝ Ｌｒ ／ Ｃｒ 。

（２）模态 ２（ ｔ１—ｔ２）：在 ｔ１ 时刻，开关管 Ｑ１ 关断，
Ｖａｂ 降为 ０，谐振电流给开关管 Ｑ１ 和 Ｑ３ 并联电容充
放电，充放电结束后通过开关管 Ｑ３ 并联二极管续
流，为开关管 Ｑ３ 零电压开通创造条件。

（３）模态 ３（ ｔ２—ｔ３）：在 ｔ２ 时刻，开关管 Ｑ３ 零电
压开通，Ｖａｂ仍为 ０，由于没有电源给谐振网络供电，
谐振电流 ｉｒ 下降，但 ｉｒ 依然大于 ｉｍ，继续给副边提供
能量。 此阶段下谐振电流 ｉｒ、励磁电流 ｉｍ、Ｃｒ 两端电
压 ＶＣｒ

表达式为：
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其中，Ｖｐ ＝ＮＵｏｕｔ＋ＶＣｒ

（ ｔ２）。
（４）模态 ４（ ｔ３—ｔ４）：在 ｔ３ 时刻，励磁电感 Ｌｍ、谐

振电感 Ｌｒ、谐振电容 Ｃｒ 参与谐振，由于 Ｌｍ 值较大，
励磁谐振频率 ｆｍ 较小，谐振电流上升趋势很缓慢，
近似常值。 谐振网络不再向副边传递能量，滤波电
容向负载供电，在 ｔ３ 时刻副边二极管实现零电流关
断。 此阶段下谐振电流 ｉｒ、励磁电流 ｉｍ、Ｃｒ 两端电压
ＶＣｒ

表达式为：
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（５）

其中，ωｍ ＝ １ ／ （Ｌｒ＋Ｌｍ）Ｃｒ ；Ｚｍ ＝ （Ｌｒ＋Ｌｍ） ／ Ｃｒ 。
（５）模态 ５（ ｔ５—ｔ６）：在 ｔ５ 时刻，开关管 Ｑ４ 关断，

Ｖａｂ ＝ －Ｕｉｎ，谐振电流给开关管 Ｑ４ 和 Ｑ２ 并联电容充
放电，充放电结束后通过开关管 Ｑ２ 并联二极管续
流，为开关管 Ｑ２ 零电压开通创造条件。

（６）模态 ６：从 ｔ６ 时刻开始进入下半个周期工
作，其工作原理与上半个周期相似，不再赘述。

３　 ＬＬＣ 谐振变换器损耗分析

提高变换器效率至关重要，一般地，影响 ＬＬＣ
谐振变换器效率主要有以下 ３ 个方面：谐振变换器
原边侧和副边侧的导通损耗，原边侧功率开关管的
关断损耗，磁性元件的磁芯损耗。
３．１　 谐振网络参数对传导损耗的影响

ＬＬＣ 谐振网路输入电压为方波电压，逆变器开
关管工作在谐振频率 ｆｒ 处，输入方波电压经傅里叶
展开为式（６）。 在谐振频率处，谐振网络可以等效
为带通滤波器，谐振网络阻抗等于 ０，谐振电流为谐
振频率 ｆｒ 的正弦波。 为便于定量分析谐振电流对变



第 ７ 期 张　 航，等：高效率 ＬＬＣ 谐振变换器的定频混合控制策略 　􀀩􀀯　　

换器效率的影响，忽略谐振变换器内部的环流，谐振
频率处谐振槽电流如图 ５ 所示。

Ｖａｂ＝
４
π∑

∞

ｋ１ ＝ １

ｓｉｎ［（２ｋ１ －１）ωｔ］
２ｋ１－１

（６）

图 ５ 谐振频率处谐振槽电流

Ｆｉｇ．５ Ｒｅｓｏｎａｎｔ ｔａｎｋ ｃｕｒｒｅｎｔ ａｔ ｒｅｓｏｎａｎｃｅ ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ

励磁电流 ｉｍ 在 １ ／ ２ 周期处达到最大值，由于励
磁电感一直被输出电压箝位，可计算励磁电流最大
值 Ｉｍａｘ为：

Ｉｍａｘ ＝
ＮＵｏｕｔＴ
４Ｌｍ

（７）

谐振槽中谐振电流按照正弦变化，可得：

ｉｒ ＝ ２ Ｉｒｍｓｓｉｎ（２π ｆ＋φ） （８）
其中，Ｉｒｍｓ为谐振电流有效值；φ 为励磁电流与谐振
电流之间的相位差。 谐振网络在 １ ／ ２ 周期倍数时，
谐振电流值与励磁电流值相等，如式（９）所示。

２ Ｉｒｍｓｓｉｎ φ＝
ＮＵｏｕｔＴ
４Ｌｍ

（９）

谐振电流 ｉｒ 与励磁电流 ｉｍ 的差值经变压器向
负载传递能量，如式（１０）所示。

∫Ｔ ／ ２
０

（ ｉｒ－ｉｍ）ｄｔ ＝
ＵｏｕｔＴ
２ＮＲｏ

（１０）

由式（１０）可以求得谐振网络电流值为：

Ｉｒｍｓ ＝
１
８

Ｕｏｕｔ

ＮＲｏ
　

２Ｎ４Ｒ２
ｏＴ ２

Ｌ２
ｍ

＋８π２ （１１）

其中，Ｒｏ 为负载电阻。
根据式（１１）可以得到谐振电流值与负载电阻

Ｒｏ、开关频率 ｆｓ、励磁电感值 Ｌｍ 有关。 当确定开关
变换器参数设计后，谐振电流值仅与励磁电感 Ｌｍ 有
关，而与谐振电感 Ｌｒ、谐振电容 Ｃｒ 值无关。

谐振变换器传导损耗 Ｐｃｏｎ如式（１２）所示。 为了
减小 Ｐｃｏｎ，由于变换器的传导电阻值 Ｒｃｏｎ基本恒定，
通过增大励磁电感 Ｌｍ，可以减小谐振电流值。

Ｐｃｏｎ ＝ Ｉ２ｒｍｓＲｃｏｎ （１２）
磁性元件的铜损耗对变换器效率影响也很关

键，铜损耗来自谐振电感和变压器的初级，通过增大
励磁电感值可减小谐振变换器环流引起的铜损耗。

变换器次级整流侧传输损耗也是需要考虑的问
题，次级整流损耗由电流流经整流管的导通电阻而

引起的。 次级电流有效值为：

Ｉｒｍｓ ＝
１
４

Ｕｏｕｔ

ＮＲｏ
　 ５π２－４８

１２π２

Ｎ４Ｒ２
ｏＴ２

Ｌ２
ｍ

＋１ （１３）

为了减小次级导通损耗，在变换器开关频率 ｆｓ
和负载电阻值 Ｒｏ 确定的情况下，通过增大谐振网络
的励磁电感 Ｌｍ 来提高谐振变换器效率。
３．２　 谐振网路参数对关断损耗的影响

由于谐振变换器原边开关管可以实现零电压开
通，开关管的关断损耗是影响谐振变换器效率的重
要因素。 原边 ４ 个开关管的关断损耗如下：

Ｐｏｆｆ ＝
（ Ｉｏｆｆ ｔｆａｌｌ） ２ ｆ

６ＣＨＢ
＝
Ｎ２ ｔ２ｆａｌｌＵ２

ｏｕｔＴ
９６Ｌ２

ｍＣＨＢ

（１４）

其中，ｔｆａｌｌ为开关管的关断时间；ＣＨＢ为半桥的等效电
容值；Ｉｏｆｆ为开关管关断时电流值。 从式（１４）中可得
变换器原边开关损耗与励磁电感值有关，通过增大
励磁电感值 Ｌｍ 可减小开关管的关断损耗。
３．３　 谐振网络参数对磁芯损耗的影响

磁芯损耗是铁磁物质在交流磁化过程中，因消
耗能量发热而引起的，谐振变换器的磁芯损耗对效
率影响很大。 谐振变换器网络铁磁材料包括谐振电
感和变压器，磁芯损耗为：

Ｐ ｆｅ ＝ ｋ∗ ｆ αΔＢβ （１５）

其中，ｋ∗、α、β 为由磁芯类型和材料所决定的参数；
ΔＢ 为磁感应强度摆幅。 当磁芯材料类型固定且开
关频率固定到谐振频率处时，磁芯损耗主要由磁感
应强度摆幅 ΔＢ 决定。 下面将对谐振电感和变压器
分别进行讨论。

对于谐振电感 Ｌｒ，根据安培准则可得：

ΔＢＬｒ
＝ ＬΔｉ
２ｎＬｒＡｅ

＝ Ｌ
ｎＬｒＡｅ

　
Ｎ２Ｕ２

ｏｕｔＴ２

１６Ｌ２
ｍ

＋
π２Ｕ２

ｏｕｔＩ２ｏｕｔ
４Ｕ２

ｉｎ

（１６）

其中，Ａｅ 为谐振电感磁芯有效截面积；ｎＬｒ为磁芯上

绕组匝数。 由式（１６）可得，当变换器输入输出电压
电流参数确定时，磁感应强度的摆幅主要由励磁电
感值 Ｌｍ 决定，所以通过增加励磁电感值的大小可以
减小谐振电感的磁芯损耗。

变压器的磁感应强度摆幅为：

ΔＢＴ ＝
λｐ

２ｎＴＡｅ
＝
ＮＵｏｕｔＴ
４ｎＴＡｅ

（１７）

其中，λｐ 为变压器原边伏秒面积；ｎＴ 为变压器原边
绕组匝数。 根据式（１７）可得，变压器磁芯损耗与谐
振网络参数无关。

通过对 ＬＬＣ 谐振变换器的初次级导通损耗、主
功率管关断损耗和磁性元件的磁芯损耗分析可知，
在变换器输入输出电压固定的情况下，励磁电感是
影响变换器传输效率的主要因素。 可以通过增加励
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磁电感 Ｌｍ 值来减小变换器的损耗，提高谐振变换器
转换效率。

４　 ＬＬＣ 谐振变换器参数设计

变频控制策略通过调节开关频率实现输出电压
宽范围变化［１７］。 当负载较轻时，通过增大开关频率
来减小输出电压，这会引起开关管的开关损耗；当负
载较重时，减小开关管开关频率会导致谐振网络环
流增大而引起导通损耗增加。 而本文所提定频混合
控制策略通过固定开关频率来解决变频控制策略中
存在的问题。

为减小电压增益对频率的敏感程度，通过增大
电感比值使电压增益曲线斜率变化缓慢，其可以通
过减小谐振电感 Ｌｒ 或增大励磁电感 Ｌｍ 来实现。 减
小谐振电感参数设计值，可以使谐振电感完全由变
压器漏感来提供，不需要额外的谐振电感元件，可以
提高变换器的磁集成度。 增大励磁电感 Ｌｍ，可以减
小谐振电流，提高变换器传输效率。 变压器磁芯窗
口有效面积如式（１８）所示。 可见增大励磁电感值，
将减小变压器的体积，提高谐振变换器功率密度。

Ａｐ ＝
Ｉｒｍｓ１＋

Ｉｒｍｓ２

Ｎ
æ

è
ç

ö

ø
÷Ｕｉｎ

Ｋ ｆＫ ｊΔＢｆ
（１８）

Ｉｒｍｓ１ ＝
Ｕｏｕｔ

８ＮＲｏ
　 ８π２＋

２Ｎ４Ｒ２
ｏＴ２

ｒ

Ｌ２
ｍ

（１９）

Ｉｒｍｓ２ ＝
Ｕｏｕｔ

４Ｒｏ
　 １＋

５π２－４８Ｎ４ＲｏＴ２
ｒ

１２π２Ｌ２
ｍ

（２０）

其中，Ｋ ｆ 为波形系数；Ｋ ｊ 为电流密度；Ｉｒｍｓ１为变压器
初级电流有效值；Ｉｒｍｓ２为变压器次级电流有效值；Ｔｒ

为谐振频率 ｆｒ 的倒数。
通过上文分析可得，增大励磁电感值将提高变

换器的传输效率和功率密度。 但是随着励磁电感值
的增大，谐振电流值将会逐渐变小，所以励磁电感值
上限要求在死区时间内完成开关管寄生电容的充放
电。 当移相角 θ 最大时谐振电流最小，由图 ５ 可以
发现，在移相控制时，只要保证 Ｑ２、Ｑ４ 实现软开关，
Ｑ１、Ｑ３ 就可以实现软开关。 励磁电流最大值 Ｉｍａｘ为：

Ｉｍａｘ ＝
ＮＵｏｕｔ（π－θ）Ｔ

４πＬｍ
（２１）

令每个开关管漏源并联电容为 Ｃｏｓｓ，死区时间
为 ｔｄｅａｄ，开关管寄生电容完成充放电时间为 ｔｆａｌｌ。 假
设在原边谐振网络环流时，谐振电流值等于 Ｉｍａｘ并保
持不变，可求得开关管寄生电容充放电时间为：

ｔｆａｌｌ ＝
４ＵｉｎＣｏｓｓ

Ｉｍａｘ
（２２）

由式（２１）和式（２２）得：

１６πＬｍＵｉｎＣｏｓｓ

ＮＵｏｕｔ（π－θ）Ｔ
＝ ｔｆａｌｌ＜ｔｄｅａｄ （２３）

根据式（２３）可得，当移相角逐渐增大时，谐振
电流逐渐减小。 设定最大移相角为 ３π ／ ４，在死区时
间固定的情况下，励磁电感最大值为：

Ｌｍｍａｘ ＝
ＮＵｏｕｔＴｔｄｅａｄ
６４ＵｉｎＣｏｓｓ

（２４）

为了留有一定裕度，励磁电感值取 ９０％Ｌｍｍａｘ，由
于本文采取定频控制策略，为减小直流电压增益曲
线对频率的敏感度，根据经验电感比 Ｌｍ ／ Ｌｒ 取大于
１５，然后根据式（２５）确定 Ｃｒ 的取值。

ｆｒ ＝
１

２π ＬｒＣｒ

（２５）

５　 实验验证

为了验证本文所提定频变模式混合控制策略的
可行性，搭建了一台 ３００ Ｗ 实验样机，样机实验参数
如表 １ 所示。 定频变模式混合控制采用型号为
ＴＭＳ３２０Ｆ２８３３５ 的 ＤＳＰ 实现。

表 １ 实验参数

Ｔａｂｌｅ １ Ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｐａｒａｍｅｔｅｒｓ
实验参数 数值 实验参数 数值

输入电压 Ｕｉｎ ／ Ｖ ２００～３００ 漏感 ／ μＨ ２．７４
额定功率 Ｐｏ ／ Ｗ ３００ 母线电容 Ｃｂｕｓ ／ μＦ ５０
谐振电感 ／ μＨ １５ 开关频率 ｆ ／ ｋＨｚ ９５
励磁电感 ／ μＨ ２３０ 变压器变比 ８ ∶１∶１
谐振电容 ／ ｎＦ ２１０

　 　 图 ６ 给出了全桥 ＬＬＣ 谐振变换器工作在定频变
母线电压工作模式、输出电压为 ３０ Ｖ、输入电压为
２５０ Ｖ 时的实验波形。 图中，ｉＤ１为整流二极管电流。
由图 ６ 可以看出，ｉｒ 滞后于 Ｖａｂ，功率开关管实现零
电压开通；整流二极管实现零电流关断，减小了二极
管反相恢复损耗。

图 ６ 实验波形

Ｆｉｇ．６ Ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ

图 ７ 和图 ８ 分别为输出电压工作在 ２０ Ｖ 和 １２ Ｖ
时，即不同移相角 θ 下所对应的实验波形。 可见谐
振电流滞后于逆变器输出电压，功率开关管实现零
电压开通，二次侧整流管在不同输出电压下实现零
电流关断。 上述实验结果证实了本文控制策略理论
分析的正确性。
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图 ７ 实验波形（θ＝ ６７°）
Ｆｉｇ．７ Ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ（θ＝ ６７°）

图 ８ 实验波形（θ＝ １０５°）
Ｆｉｇ．８ Ｅｘｐｅｒｉｍａｎｔａｌ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ（θ＝ １０５°）

本文对定频混合控制策略的动态特性进行实验
分析，结果如图 ９ 所示。 当输入电压 ±２０ Ｖ 跃变时，
输出电压稳定在参考值，这说明该控制策略下输出
电压有良好的动态特性。

图 ９ 动态实验波形

Ｆｉｇ．９ Ｄｙｎａｍｉｃ ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ

图 １０ 效率曲线

Ｆｉｇ．１０ Ｅｆｆｉｃｉｅｎｃｙ ｃｕｒｖｅｓ

本文在相同输入输出条件下，对变频控制模式
下设计的谐振网络参数和定频变模式混合控制策略
下设计的谐振网络参数工作效率进行对比，如图 １０
所示。 根据图 １０ 可以得出，在重载时本文提出的母
线电压自适应控制策略可将逆变器的开关频率固定
在谐振频率处，减少了变频控制模式下的环流。 本
文提出的谐振网络参数设计方法减少了额定工作时
的谐振电流，提高了变换器重载时工作效率。 在轻
载时，传统变频模式下开关频率大于谐振频率，无法
实现副边开关管软开关，而采用本文提出的定频移
相控制策略实现了轻载时副边开关管零电流关断。

因此，本文提出的控制策略和参数设计方法整体提
高了变换器的转换效率。

６　 结论

本文针对车载锂电池宽电压特性，提出定频变
模式混合控制策略。 当谐振变换器电压增益大于等
于 １ 时，采用母线电压自适应控制策略，母线电压跟
随车载锂电池电压的变化；当谐振变换器电压增益
小于 １ 时，采用定频移相控制策略，通过改变移相角
来调整输出电压的变化。 该混合控制策略中逆变器
开关频率一直工作在谐振频率处。

通过谐振变换器损耗分析得出传输效率主要受
励磁电感参数的影响，并提出谐振网络参数优化设
计方法。 实验结果表明了定频变模式混合控制策略
传输效率高于传统的变频控制策略，解决了变频控制
策略中重载时环流和轻载时无法实现整流管零电流关
断问题，提高了谐振变换器传输效率和功率密度。

附录见本刊网络版（ｈｔｔｐ：∥ｗｗｗ．ｅｐａｅ．ｃｎ）。
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ｏｆ ｏｕｔｐｕｔ ｖｏｌｔａｇｅ ｖａｒｉａｔｉｏｎ． Ｈｏｗｅｖｅｒ，ｔｈｅ ｖａｒｉａｂｌｅ ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ ｃｏｎｔｒｏｌ ｓｔｒａｔｅｇｙ ｈａｓ ｄｉｆｆｉｃｕｌｔｉｅｓ ｉｎ ｄｅｓｉｇｎｉｎｇ ｒｅｓｏｎａｎｔ ｐａ⁃
ｒａｍｅｔｅｒｓ，ｌａｒｇｅ ｔｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ ｖｏｌｕｍｅ ａｎｄ ｅｌｅｃｔｒｏｍａｇｎｅｔｉｃ ｃｏｍｐａｔｉｂｉｌｉｔｙ． Ｔｏ ｏｖｅｒｃｏｍｅ ｔｈｅｓｅ ｐｒｏｂｌｅｍｓ ｉｎ ｔｈｅ ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ
ｃｏｎｖｅｒｓｉｏｎ ｃｏｎｔｒｏｌ ｓｔｒａｔｅｇｙ，ａ ｈｙｂｒｉｄ ｃｏｎｔｒｏｌ ｓｔｒａｔｅｇｙ ｏｆ ｆｉｘｅｄ⁃ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ ｂｕｓ ｖｏｌｔａｇｅ ｖａｒｉａｔｉｏｎ ａｎｄ ｐｈａｓｅ ｓｈｉｆｔｉｎｇ ｉｓ
ｐｒｏｐｏｓｅｄ． Ｂｙ ｉｎｃｒｅａｓｉｎｇ ｔｈｅ ｚｅｒｏ ｃｕｒｒｅｎｔ ｔｕｒｎ⁃ｏｆｆ ｒａｎｇｅ ｏｆ ｔｈｅ ｓｅｃｏｎｄａｒｙ⁃ｓｉｄｅ ｓｗｉｔｃｈｉｎｇ ｔｒａｎｓｉｓｔｏｒ，ｔｈｅ ｏｐｅｒａｔｉｎｇ ｅｆｆｉ⁃
ｃｉｅｎｃｙ ａｎｄ ｐｏｗｅｒ ｄｅｎｓｉｔｙ ｏｆ ｔｈｅ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ ａｒｅ ｉｍｐｒｏｖｅｄ． Ｔｈｅ ｗｏｒｋｉｎｇ ｐｒｏｃｅｓｓ ｏｆ ｔｈｅ ｐｒｏｐｏｓｅｄ ｃｏｎｔｒｏｌ ｓｔｒａｔｅｇｙ ａｎｄ ｔｈｅ
ｓｏｆｔ⁃ｓｗｉｔｃｈｉｎｇ ｉｍｐｌｅｍｅｎｔａｔｉｏｎ ｃｏｎｄｉｔｉｏｎｓ ａｒｅ ａｎａｌｙｚｅｄ， ａｎｄ ｔｈｅ ｄｅｓｉｇｎ ｍｅｔｈｏｄ ｏｆ ｒｅｓｏｎａｎｔ ｎｅｔｗｏｒｋ ｐａｒａｍｅｔｅｒｓ ｉｓ
ｐｒｏｐｏｓｅｄ．
Ｋｅｙ ｗｏｒｄｓ：ＬＬＣ ｒｅｓｏｎａｎｔ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ；ｓｏｆｔ⁃ｓｗｉｔｃｈｉｎｇ；ｆｉｘｅｄ⁃ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ ｐｈａｓｅ⁃ｓｈｉｆｔ ｃｏｎｔｒｏｌ；ｖｏｌｔａｇｅ ａｄａｐｔｉｖｅ ｃｏｎｔｒｏｌ
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（a）工作模态 1（t0—t1） 
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(b) 工作模态 2（t1—t2） 
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(c) 工作模态 3（t2—t3） 
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(d) 工作模态 4（t3—t4） 
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(e) 工作模态 5（t4—t5） 

图 A1 谐振变换器各阶段电路 

Fig.A1 Operating circuits during half period  

 

 


	201907014
	201907014_附加材料

