
     

5.1 什么是软开关技术

在第1章介绍开关电源的发展趋势时,提到小型化、轻量化是今后开关电源的一个重要

发展方向,提高开关电源的工作频率可以有效降低电感、电容以及变压器的体积与重量。虽

然高频化有着诸多的优点,但功率管在开通、关断过程中会出现电压与电流的重叠过程,其
开关示意图如图5.1所示,可以看出,功率管在开通与关断的过程中会分别产生开通损耗与

关断损耗,随着开关频率的提高,开关过程中产生的开关损耗在开关电源额定功率中的占比

逐渐增加,这将大大降低开关电源的效率。功率管在开关过程中产生的损耗将制约开关电

源工作的上限频率,从而也制约了变换器的体积与重量的进一步减小。工作在硬开关状态

下的功率管还会使变换器电路中产生极大的电压变化率与极大的电流变化率,会在变换器

电路的寄生电感与电容中产生很大的电磁干扰(Electromagnetic
 

Interference,
 

EMI)。

图5.1 功率管开关时的电压电流波形

此外,硬开关工作的功率管还可能使器件的功率管轨迹超出功率管的安全工作区

(Safety
 

Operation
 

Area,
 

SOA),导致功率管的损坏。正常情况下,硬开关的功率管开关轨

迹如图5.2中的曲线1与曲线2进行动作,可以看出,除开通、关断一次需要消耗较大的功

率外,硬开关的开关轨迹离SOA很近,在一些特殊情况下,可能超出SOA的范围,从而损

坏功率管。
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图5.2 功率管的开关轨迹

如果通过外加器件与电路改变功率管的开关轨

迹,在图5.2所示的轨迹图中沿着曲线3、曲线4进行

开通或关断,则每次开通、关断所产生的损耗将大大降

低,从而可以使开关电源在较高的开关频率下实现较

高的效率,并且可以有效降低EMI。开关轨迹如图5.2
中曲线3与曲线4的功率管,其电压与电流波形如

图5.3所示。改变开关轨迹一般可采用两种方式,即
如图5.3(a)所示的零电流开关以及如图5.3(b)所示的

零电压开关。图5.3(a)中,在功率管开通后,通过外部

器件减缓功率管中电流的上升速度,在功率管电压降

到0以后,电流才缓慢达到额定电流,这样,非零电压、电流重叠部分减少,可有效降低损耗;
 

图5.3(a)中,在功率管关断之前,由外部电路将功率管的电流提前降到0,则功率管在关断

过程中将不产生损耗;
 

图5.3(b)中,在功率管开通前,由外部电路将功率管端电压降低到

0,然后再开通功率管,则功率管的导通损耗为0;
 

图5.3(b)中,在功率管关断后,由外部电

路将功率管端电压缓慢升高,使电压电流的非零部分重叠时间变少,则功率管的关断损耗大

大降低。

图5.3 功率管实现软开关的波形图

根据图5.2可知,通过增加外部电路使开关轨迹向坐标轴靠近,即保证电压或电流中的

一个量保持在较小的值,从而可以大大减少开关损耗。可以认为是外加电路“软化”了开关

轨迹或者“软化”了开关过程。利用这种原理如果能设计出一种能量吸收、释放电路,使
图5.2所示的开关轨迹尽可能地沿着电压轴或者电流轴变化,则开关损耗很小或接近于零。
利用外部能量吸收、释放电路使功率管开关过程软化的技术,称为软开关(soft

 

switching)
技术。

所谓软开关,是指功率管的开通、关断过程中电压与电流为零,或至少一方为零,在开关

过程 中,没 有 出 现 电 压 与 电 流 的 同 时 非 零 部 分 交 叠,如 零 电 压 开 关 (Zero
 

Voltage
 

Switching,ZVS),零电流开关(Zero
 

Current
 

Switching,ZCS)。通常情况下,将近似的ZVS
或ZCS也称作软开关。
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5.2 软开关技术的分类

自20世纪70年代以来,由国内外研究并得到推广应用的各种高频软开关技术分类如

表5.1所示。

表5.1 软开关技术的发展历程

时  间 名  称 应  用

20世纪70年代 串联或并联谐振技术 半桥式或全桥式变换器

20世纪80年代初 有源钳位ZVS技术 主要是单端变换器

20世纪80年代中 准谐振或多谐振技术 单端或桥式变换器

20世纪80年代末 ZCS-PWM或ZVS-PWM技术 单端或桥式变换器

20世纪80年代末 移相全桥ZVS-PWM技术 全桥变换器250W以上

20世纪90年代初 ZCT-PWM或ZVT-PWM技术 单端或桥式变换器

20世纪90年代 广义软开关PWM技术

20世纪末,软开关技术已在国内外多种
 

PWM
 

DC/DC变换器中广泛应用。例如,美国

VICOR公司开发的DC/DC高频软开关变换器,48V/600W输出,效率达90%,功率密度达

120W/in3;
 

日本
 

Lambda公司采用有源钳位ZVS-PWM
 

Fly-forward变换器及同步整流技

术,可以使DC/DC变换器模块效率达90%。美国ETM公司开发的LCC谐振式ZCS开关

电源,输出11kV/1.5kW,开关频率为100kHz,效率可达92%。20世纪末,我国自行开发的

2kW输出通信用一次电源,应用移相全桥PWM 软开关技术,模块效率可达93%,比用

PWM技术的同类产品重量下降了40%。然而,要想实现兆赫级软开关电源的实用化,仅依

靠电路的开发是很困难的,还必须依赖于半导体开关器件性能的改善,以及封装技术的提

高等。
目前继续研究高频软开关技术及其应用仍有现实意义。例如,新型开关器件的出现及

开关器件性能的改善,需要研究最佳软开关变换器电路,对于过去已开发而未得到应用的电

路,在新的条件下,应用于高频软开关技术的可能性,也要重新评估。

PWM
 

DC/DC变换器的软开关技术可以分为以下几类:
 

(1)
 

准 谐 振 变 换 器(Quasi-Resonant
 

Converters,QRCs)和 多 谐 振 变 换 器(Muli-
Resonant

 

Converters,MRCs)。这是软开关技术的一次飞跃,这种变换器的特点是谐振元

件参与能量变换的某一阶段,而不是全程参加。准谐振变换器分为零电流开关准谐振变换

器(Zero-Current-Switching
 

Quasi-Resonant
 

Converters,
 

ZCS
 

QRCs)和零电压开关准谐振

变换器(Zero-Voltage-Switching
 

Quasi-Resonant
 

Converters,
 

ZVS
 

QRCs)。多谐振变换器

一般实现功率管的零电压开关。这种变换器需要采用频率调制控制方法,不能采用PWM
调制法。

(2)
 

全谐振变换器,也称为谐振变换器(Resonant
 

Converters)。这种变换器实际上是

负载 谐 振 式 变 换 器,按 照 元 件 的 谐 振 方 式,分 为 串 联 谐 振 变 换 器(Series
 

Resonant
 

Converters,SRCs)和并联谐振变换器(Parallel
 

Resonant
 

Convers,PRCs)两种。按负载与

谐振电路的连接关系,谐振变换器也可以分为两种:
 

一种是负载与谐振回路串联,称为串联
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负载(或串联输出)谐振变换器(Series
 

Load
 

Resonant
 

Converters,
 

SLRCs);
 

另一种是负载

与谐振回 路 并 联,称 为 并 联 负 载(或 并 联 输 出)谐 振 变 换 器(Parallel
 

Load
 

Resonant
 

Converters,
 

PLRCs)。在谐振变换器中,谐振元件一直在谐振工作,参与电能变换的全过

程。这种变换器与负载的关系很大,对负载的变化很敏感,一般采用频率调制法,不能实现

PWM调制,因此应用较少。
(3)

 

零开关PWM变换器(Zero
 

Switching
 

PWM
 

Converters)。此种变换器可以分为零

电压开关PWM变换器(Zero-Voltage-Switching
 

PWM
 

Converters)和零电流开关PWM变

换器(Zero-Current-Switching
 

PWM
 

Converters)。这种变换器是在QRCs的基础上,加入

一个辅助功率管来控制谐振元件的谐振过程,实现恒定频率控制,即实现PWM 控制,与
QRCs不同的是,谐振元件的谐振工作时间与开关周期相比很短,一般为开关周期的1/10~
1/5。

(4)
 

零转换PWM变换器(Zero
 

Transition
 

Converters)。此种变换器可以分为零电压

转换PWM变换器(Zero-Voltage-Transition
 

PWM
 

Converters,
 

ZVT
 

PWM
 

Converters)和
零 电 流 转 换 PWM 变 换 器 (Zero-Current-Transition

 

PWM
 

Converters,ZCT
 

PWM
 

Converter)。这种变换器是软开关技术的又一个飞跃。它的特点是变换器工作在PWM 方

式下,辅助谐振电路只是在主功率管开关时工作一段时间以实现功率管的软开关,在其他时

间停止工作,这样,辅助谐振电路的损耗会很小。
在PWM

 

DC/DC变换器中应用的软开关技术,还包含无源无损软开关技术,即不附加

有源器件,只采用电感电容和二极管构成的无源缓冲电路。
本章主要对常见的软开关电路进行介绍。

5.3 无源吸收电路

无源吸收电路的目的是通过电阻、电感、电容等无源器件改变功率管在开通、关断过程

中的开关轨迹,以转移开关过程中产生的能量损耗至无源吸收电路中。一般情况下,所转移

的能量通过无源吸收电路中的电阻消耗掉。无源吸收电路分关断吸收电路、开通吸收电路

以及组合吸收电路。

5.3.1 RCD关断吸收电路

为了限制功率管在由开通向关断过程中过快的电压上升速率,一般在功率管两端并联

一个容值较小的电容,但是在功率管开通后存储在电容中的能量立刻将通过开通的功率管

进行释放,给功率管造成瞬时的过流,因此,在功率管两侧直接并联电容的方法在实际情况

中极少采用。目前应用较广的是RCD关断吸收电路,图5.4为应用于反激变换器中的

RCD关断吸收电路的例子,RCD关断吸收电路可加在变压器原边两端,如图5.4(a)所示,
也可加在功率管两端,如图5.4(b)所示,前者称为RCD钳位电路,后者称为RCD缓冲电

路,也可将它们组合使用。
以图5.4(a)所示的RCD钳位电路为例说明其工作原理:

 

如果没有RCD钳位电路,在
功率管关断之前,流过变压器原边的电流达到最大,在功率管S关断以后,变压器的励磁电



119  

流转移到变压器的副边,而漏感中存储的能量将对功率管S的结电容进行充电,导致功率管

S端电压出现极大的尖峰,严重时会导致功率管损坏;
 

增加RCD钳位电路以后,功率管关

断后,当漏感能量对结电容充电使得功率管端电压升高到某一值以后,RCD钳位电路中的

二极管导通,使得功率管S的端电压被钳位在输入电压与钳位电容电压Uc 之和,漏感中的

能量经二极管转移到钳位电容中,从而功率管两端电压被钳位(限制)。被存储在吸收电容

C 中的能量只能通过电阻R 消耗掉。

图5.4 RCD吸收电路

为验证图5.4(a)中RCD钳位电路对反激变换器中功率管电压尖峰的影响,采用Saber
仿真软件建立了图5.5所示的仿真模型,图中设置变压器原边自感为1mH,副边自感为

0.5mH,原边漏感为10μH,开关频率为20kHz,其余参数如仿真模型中所示,为验证RCD
参数大小对功率管在关断时刻电压尖峰的影响,如图5.6(a)、(b)、(c)所示的仿真波形分别

对应无RCD钳位电路、R=10kΩ、R=1kΩ三种情况的仿真波形,可以看出三种情况下,无

RCD钳位电路时,功率管电压尖峰最大,而R=1kΩ时,功率管电压尖峰最小;
 

虽然较小的

电阻值可以大大降低功率管的电压尖峰,从而可以采用额定电压更低、导通阻抗较小的功率

管,但是较小阻值的吸收电阻将消耗更大的功率,将降低变换器的效率。由图5.6(b)和
图5.6(c)可以看出,吸收电阻R=10kΩ、R=1kΩ时对应的吸收电容两端电压分别为145V
与60V,吸收电阻消耗的功率差接近两倍,因此在选取电阻时需要考虑功率损耗的因素。

图5.5 RCD钳位电路Saber仿真模型
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图5.6 RCD钳位电路Saber仿真结果

5.3.2 RLD开通吸收电路

与RCD关断吸收电路相对偶的是串联RLD网络,所起的作用是阻止功率管在开通过

程中过快的电流上升速率,一般情况下应用于IGBT功率管所构成的拓扑中,图5.7为基于

Buck变换器的RLD开通吸收电路。在功率管关断后,与功率管相串联的RLD支路中,电
感L 的电流就经电阻R、二极管D进行续流,直至电感L 中的电流下降到0后结束该过程。

同样,为验证RLD开通吸收电路的功能,利用Saber建立了如图5.8所示的仿真模型,
开关频率为20kHz,其余参数见模型中的各项数据。从图5.9的仿真结果可以看出,增加

RLD开通缓冲吸收电路以后,功率管开通后电流过冲得到了很好的抑制,此外,在功率管关

断后,由于RLD吸收电路自身形成环路,对功率管的关断基本没有负面影响。

图5.7 基于Buck变换器的

RLD开通吸收电路

图5.8 RLD开通吸收电路Saber仿真模型
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图5.9 RLD开通吸收电路Saber仿真结果

5.4 零电压准谐振变换器

在变换器中引入准谐振变换器的概念是为了实现功率管的软开关,软开关的方式分零

电流开关(ZCS)与零电压开关(ZVS),所以准谐振变换器分为零电流准谐振变换器(ZCS
 

QRCs)与零电压准谐振变换器(ZVS
 

QRCs)。在经典变换器中引入零电流谐振开关或引入

零电压谐振开关都可形成准谐振变换器,本节将详细介绍一种以Buck变换器为基础的零

电压准谐振变换器。
图5.10为基于Buck电路的零电压开关准谐振变换器,在传统的Buck变换器的基础

上,引入零电压准谐振单元代替原来的功率管,准谐振单元中包含一个与功率管串联的谐振

电感Lr,以及一个与功率管并联的谐振电容Cr。通常情况下,谐振电感Lr 的感值远小于

滤波电感L,因此分析问题时,如果出现谐振电感Lr 与滤波电感L 串联,此时可以近似认

为,谐振电感Lr上的电压近似为零。

5.4.1 零电压准谐振变换器的工作原理

图5.11为对应基于Buck电路的零电压开关准谐振变换器在一个开关周期内的工作

波形,根据所示波形,一个开关周期内分7个阶段,其中第2阶段、第3阶段、第4阶段电路

中电流流通回路一致,同属一个模态,因此零电压准谐振变换器一个开关管周期内分5个工

作模态,对应的5个模态图分别如图5.12(a)~(e)所示。

图5.10 基于Buck电路的零电压开关准谐振变换器

 

图5.11 基于Buck电路的零电压开关

准谐振变换器的工作波形
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图5.12 基于Buck电路的零电压开关准谐振变换器模态图

1)
 

模态1:
 

t0~t1

t0 时刻之前,功率管S导通,输入电源通过功率管S向输出侧提供能量,电感电流iL 线

性增加。t0 时刻,关断功率管S,此时,谐振电感Lr 与滤波电感L 中的电流均为最大值。
与传统Buck变换器在功率管关断后,续流二极管立刻导通不一样,零电压准谐振变换器

中,在t0 之后,谐振电容Cr充电,其端电压uCr(即uS)从零开始增加,因此功率管S实现零

电压关断;
 

续流二极管承受反向电压uD1=Ui-uCr(t)大于零,二极管在功率管关断后继续保

持截止状态。当uCr(t1)=Ui时,二极管D1 端电压uD1(t1)=Ui-uCr(t1)=0。此阶段内,由于滤

波电感L 与谐振电感Lr串联,这一段时间内,电流iL=iLr,且近似不变,因此可以认为谐振

电容Cr 的端电压uCr是线性上升的。
2)

 

模态2:
 

t1~t4

t1 时刻以后,谐振电感Cr继续被充电,其电压进一步增加,二极管D1 在t1 时刻以后开

始导通。谐振电感Lr与谐振电容Cr通过图5.12(b)中的回路1开始谐振,谐振电流iLr逐

渐减小,续流二极管D1 中的电流逐渐增加,t2 时刻,谐振电感电流iLr(t2)=0,谐振电容电压

uCr最大;
 

t2 时刻以后,谐振电容开始放电,uCr 也开始降低,电流iLr 变负,续流二极管D1
不仅要承担滤波电感电流iL,还要承担负值的谐振电流iLr。t3 时刻,谐振电感电流iLr 达

到负向最大值;
 

t4 时刻,谐振电容电压uCr降低到零。
3)

 

模态3:
 

t4~t5

t4 时刻后,谐振电容电压uCr有变负的趋势,因此与功率管并联的二极管D导通,因此

选择在t4 时刻以后开通功率管S,由于并联二极管D处于导通状态,因此功率管获得了零

电压开通。在二极管D导通以后,存储在谐振电感中的能量迅速转移到输入电源中,谐振
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电感电流iLr基本是线性上升的(绝对值减小)。t5 时刻,谐振电感电流iLr由负变零。
4)

 

模态4:
 

t5~t6

t5 时刻后,电流iLr开始由负值变为正值,续流二极管D1 的电流iD1=iL-iLr,随着电

流iLr的增加,电流iD1 逐渐减小,t6 时刻,二极管D1 截止。
5)

 

模态5:
 

t6~t7

t6 时刻后,变换器的运行状态与传统Buck变换器在功率管导通阶段的状态一样,电流

iL 增加,电感储能,至功率管S再次关断,下一开关周期开始。
模态1近似等效为一个恒流源IL(由于滤波电感L 值很大,近似认为电感电流iL 在整

个周期内基本不变,等于IL)给谐振电容充电,通常情况下,认为持续时间很短。谐振过程

发生在模态2,电路中的函数关系如式(5-1)所示。

Lr
diLr
dt +uCr=Ui

Cr
duCr

dt =iLr

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁
􀪁
􀪁

uCr(t1)=Ui, iLr(t1)=IL, t∈ [t1,t4] (5-1)

  根据上述方程,可以求解得到谐振电容电压uCr在模态1中的表达式如式(5-2)所示。

uCr(t)=
Lr

Cr
ILsinωr(t-t1)+Ui, ωr= LrCr t∈ [t1,t4] (5-2)

  谐振电容电压uCr等于功率管电压us,因此功率管承受的峰值电压为

uS_peak=
Lr

Cr
IL+Ui (5-3)

  从图5.11所示的波形可以看出,谐振电容电压uCr 必须能够到零,才能保证功率管的

零电压开通,根据式(5-2),功率管的零电压开通条件为

Lr

Cr
IL >Ui (5-4)

  根据式(5-4),开关管承受的电压峰值至少是两倍的输入电压Ui。需要说明的是,零电

压准谐振变换器具有功率管零电压开通与零电压关断的特点,但也存在如下缺点:
 

(1)
 

功率管承受电压至少是两倍的输入电压,相对传统Buck变换器而言,需要选择额定

电压更高的功率管,这也意味着功率管的导通阻抗或者导通压降将变大,增加了导通损耗;
 

(2)
 

谐振过程中谐振电流有负值,这意味着有一部分已经流出输入电源的能量再次反

馈到输入电源中,直接增加了功率管的电流应力,增加了损耗;
 

(3)
 

在电路外部参数变化时,必须保证开关管关断的时间不变,变化功率管的导通时

间,即变频控制,才能实现输出电压的控制。

5.4.2 零电压准谐振变换器的仿真验证

根据5.4.1节中的分析,采用Saber建立了基于Buck电路的零电压开关准谐振变换器

的仿真模型,如图5.13所示,各元件的型号与参数如图中所示。图5.14(a)、(b)、(c)分别

给出了负载电阻R=10Ω、25Ω、100Ω三种情况下开关管电压与电流、二极管电压、谐振电感

电流的波形。可以看出由于功率管两端并联谐振电容,其端电压上升的速率得到了限制,因
此三种情况下功率管均能实现零电压关断;

 

但仅在R=10Ω和R=25Ω两种情况下,功率

管能够实现零电压开通,从仿真波形可以看出,R=10Ω时功率管最大端电压为300V,R=
25Ω时功率管最大端电压为210V,完全满足式(5-4)的功率管零电压开通的条件,但R=
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10Ω时,功率管承受电压为输入电源的3倍,在设计时也需要注意避免,因为额定电压高的

开关器件会导致较大的导通损耗;
 

R=100Ω时功率管最大端电压为140V,未超过输入电压

的两倍,因此功率管开通时,其端电压大于零,且存储在谐振电容中的能量通过开通的功率

管瞬时释放,造成功率管开通时瞬时电流尖峰,如图5.14(c)中所示,严重时会损坏功率管,
因此选择谐振电容时,尽量选择容值较小的谐振电容。

图5.13 基于Buck电路的零电压开关准谐振变换器的Saber仿真模型

图5.14 基于Buck电路的零电压开关准谐振变换器的Saber仿真结果
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5.5 LC串联谐振变换器

与前面所讲的准谐振变换器相比,LC串联谐振变换器在开关周期中,实现了完整的谐

振过程,并利用谐振过程中电压、电流特性,适时选择功率管关断时刻,使功率管实现软开

关。基于全桥电路的LC串联谐振变换器如图5.15所示,其中,谐振电感Lr、谐振电容Cr

与变压器的原边绕组串联。功率管S1~S4 的调制策略如下:
 

S1 与S4 同时开通或关断,S2
与S3 同时开通或关断,两组功率管导通相差180°,两组功率管在一个开关周期内导通时间

相等,且采用调频实现输出电压的稳定。作用于串联LC谐振电路的外部电压为:
 

uLC=uAB-uW1=

Ui-kTUo iLr>0且S1/S4 导通

Ui+kTUo iLr<0且D1/D4 导通

-Ui+kTUo iLr<0且S2/S3 导通

-Ui-kTUo iLr>0且D2/D3 导通

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁

􀪁
􀪁􀪁

(5-5)

其中,kT 为变压器原边、副边的匝数比。根据开关频率fs 与LC谐振频率fr 之间的关系,

LC串联谐振变换器的工作方式可以分为3种,分别为①
 

fs<0.5fr;
 

②
 

0.5fr<fs<fr;
 

③
 

fs>5fr。首先定义谐振角频率ωr=2πfr=1/ LrCr,谐振周期Tr=2π LrCr,谐振特

征阻抗Zr= Lr/Cr,下面分别分析3种工作情况。

图5.15 基于全桥电路的LC串联谐振变换器

5.5.1 fs<0.5fr 时的工作原理

图5.16为开关频率fs 小于谐振频率fr的一半时谐振变换器的主要工作波形。由fs

与fr之间的关系可知,一个开关周期内,至少可以实现两次完整的谐振过程。根据

图5.16,一个开关周期内变换器的工作过程可以分为6个模态。

1)
 

模态1:
 

t0~t1[图5.17(a)]
在t0 前,除了负载由滤波电容C 供给能量外,变换器中其他支路没有电流。t0 时刻同

时开通功率管S1 与S4,谐振电路在外电压的作用下谐振电流iLr 开始增加,即流过功率管

S1 与S4 的电流缓慢增加,因此S1 与S4 实现了零电流开通。变压器副边二极管D5 和D8
导通,LC谐振电路电压uLC=Ui-Uo/kT,初始条件uCr(t0)=-2Uo/kT,iLr(t0)=0,可根据

电感与电容的基本关系列写微分方程,求得谐振电容电压表达式与谐振电感电流表达式分
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图5.16 fs<0.5fr 时串联谐振变换器的主要工作波形

别为

uCr(t)=(Ui-Uo/kT)-(Ui+Uo/kT)cosωr(t-t0) t∈ (t0 ~t1) (5-6)

iLr(t)=
(Ui+Uo/kT)

Zr
sinωr(t-t0) t∈ (t0 ~t1) (5-7)

  在t1 时刻,谐振电流iLr(t1)=0,谐振电容电压uCr(t1)=2Ui,谐振电路正好经过半个

开关周期,因此模态1经历的时间为0.5Tr。

2)
 

模态2:
 

t1~t2[图5.17(b)]

t1 时刻以后,开始后半个谐振周期,谐振过程继续进行,谐振电流变负,二极管D1 和D4
导通,因此功率管S1 与S4 的端电压等于0,在经历了模态1的半个谐振周期且并联的二极

管D1 和D4 导通后,可以关断功率管,S1 与S4 实现了零电压、零电流关断。此阶段中,LC
谐振电路电压uLC=Ui+Uo/kT,根据t1 时刻谐振电流与谐振电容的初值,得到

uCr(t)=(Ui+Uo/kT)+(Ui-Uo/kT)cosωr(t-t0) t∈ (t0 ~t1) (5-8)

iLr(t)=-
(Ui-Uo/kT)

Zr
sinωr(t-t1) t∈ (t1 ~t2) (5-9)

  在t2 时刻,谐振电流iLr(t2)=0,谐振电容电压uCr(t2)=2Uo/kT,谐振电路正好又经过

了半个开关周期,因此模态2经历的时间也为0.5Tr。

3)
 

模态3:
 

t2~t3[图5.17(c)]

t2 时刻,功率管S2 与S3 尚未开通,功率管S1 与S4 已经关断,因此t2 时刻以后,在变换

器中,除了负载由滤波电容C 供给能量外,变换器中其他支路没有电流,该模态一直持续到

功率管S2 与S3 开通为止。
模态4~模态6[分别对应图5.17(d)、图5.17(e)、图5.17(c)]与前3个模态是对称关

系,可以分别写出谐振电路中的电压与电流关系,此处不再赘述。

LC谐振变换器工作在这种方式下,模态1、模态2、模态4、模态5固定,功率管的关断

时间发生在模态2与模态5的过程中,通过调节模态3与模态6的时间,就可以调节输出电

压的大小,这就是变频控制。
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图5.17 LC串联谐振变换器在fs<0.5fr 时的模态图
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5.5.2 0.5fr<fs<fr 时的工作原理

图5.18为开关频率fs 在(0.5fr,fr)区间内时谐振变换器的主要工作波形。由fs 与

fr之间的关系可知,在半个开关周期内不足以提供至少1个完整谐振过程的时间,因此谐

振电压、谐振电流波形是不规则的正弦波形。根据图5.18,一个开关周期内变换器的工作

过程可以分为4个模态。

图5.18 0.5fr<fs<fr 时串联谐振变换器的主要工作波形

1)
 

模态1:
 

t0~t1[图5.17(a)]
在t0 前,谐振电流大于零,其值为iLr(t0),谐振电容电压小于零,其值为uCr(t0),全桥

电路二极管D2、D3 导通。t0 时刻,开通功率管S1、S4,二极管D2、D3 立刻截止并承受反向电

压,因此存在较大的反向恢复损耗;
 

在功率管S1、S4 中,除了需要流过谐振电流iLr 以外,还
会流过二极管的反向恢复电流,在功率管S1、S4 的开通过程中产生了很大的电流尖峰,因此

功率管S1、S4 中会产生很大的开通损耗,功率管S1、S4 的开通属于硬开通。
根据LC谐振电路电压uLC=Ui-Uo/kT 以及谐振电容、谐振电压的初始条件,得

uCr(t)=(Ui-Uo/kT)-[Ui-Uo/kT-uCr(t0)]cosωr(t-t0)+
    ZriLr(t0)iLr(t0)sinωr(t-t0) t∈ (t0 ~t1) (5-10)

iLr(t)=iLr(t0)cosωr(t-t0)+
(Ui-Uo/kT-uCr(t0))

Zr
sinωr(t-t0) t∈(t0~t1) (5-11)

  t1 时刻,谐振电流降到零,本模态结束。

2)
 

模态2:
 

t1~t2[图5.17(b)]

t1 时刻以后,谐振电流由正变负,二极管D1、D4 开始导通,将功率管S1、S4 端电压钳位

在零,在谐振电流为负的这段时间内,关断功率管S1、S4,实现S1、S4 的零电压/零电流关断。
该模态持续到功率管S2、S3 导通时刻。

根据LC谐振电路电压uLC=Ui+Uo/kT 以及谐振电容、谐振电压的初始条件iLr(t1)=
0,uCr(t1)得
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uCr(t)= (Ui+Uo/kT)-[Ui+Uo/kT-uCr(t1)]cosωr(t-t1) t∈(t1 ~t2)(5-12)

iLr(t)=
(Ui+Uo/kT-uCr(t1))

Zr
sinωr(t-t1) t∈ (t1 ~t2) (5-13)

  t2 时刻,开通功率管S2、S3,该模态结束。二极管D1、D4 立刻截止并承受反向电压,因
此存在较大的反向恢复损耗;

 

在功率管S2、S3 中,除了需要流过谐振电流iLr 以外,还会流

过二极管的反向恢复电流,在功率管S2、S3 的开通过程中产生了很大的电流尖峰,因此功率

管S2、S3 中会产生很大的开通损耗,功率管S2、S3 的开通属于硬开通。
模态3和模态4(分别对应图5.17(d)和图5.17(e)]与前两个模态是对称关系,可以分

别写出谐振电路中的电压与电流关系,此处不再赘述。
通过变频控制实现谐振电流峰值大小,就可以实现从输入端向输出端输送能量,即实现

对输出电压大小的调节。

5.5.3 fs>fr 时的工作原理

图5.19为开关频率fs 大于谐振频率fr时谐振变换器的主要工作波形,谐振电流继续

工作在电流连续方式。根据图5.19,一个开关周期内变换器的工作过程可以分为4个

模态。

图5.19 fs>fr 时串联谐振变换器的主要工作波形

1)
 

模态1:
 

t0~t1[图5.17(b)]
在t0 时刻前,谐振电流小于零,其值为iLr(t0),谐振电容电压小于零,其值为uCr(t0),

全桥电路中功率管S2、S3 导通。t0 时刻,关断功率管S2、S3,二极管D1、D4 立刻导通,因此

功率管S2、S3 属于硬关断。在二极管D1、D4 导通以后,开通功率管S1、S4 可实现功率管的

零电压/零电流开通。
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根据LC谐振电路电压uLC=Ui+Uo/kT 以及谐振电容、谐振电压的初始条件,得

uCr(t)=(Ui+Uo/kT)-[Ui+Uo/kT-uCr(t0)]cosωr(t-t0)+
    ZriLr(t0)iLr(t0)sinωr(t-t0) t∈ (t0 ~t1) (5-14)

iLr(t)=iLr(t0)cosωr(t-t0)+
(Ui+Uo/kT-uCr(t0))

Zr
sinωr(t-t0) t∈ (t0 ~t1)

(5-15)

  t1 时刻,谐振电流上升到零,本模态结束。

2)
 

模态2:
 

t1~t2[图5.17(a)]

t1 时刻以后,谐振电流由负变正,功率管S1、S4 流过电流。在本模态内,谐振电容电压

由负变正。
根据LC谐振电路电压uLC=Ui-Uo/kT 以及谐振电容、谐振电压的初始条件iLr(t1)=

0,uCr(t1)得
uCr(t)= (Ui-Uo/kT)-[Ui-Uo/kT-uCr(t1)]cosωr(t-t1) t∈(t1 ~t2)(5-16)

iLr(t)=
(Ui-Uo/kT-uCr(t1))

Zr
sinωr(t-t1) t∈ (t1 ~t2) (5-17)

  t2 时刻,关断功率管S1、S4,同功率管S2、S3 一样,功率管S1、S4 实现硬关断。
模态3和模态4(分别对应图5.17(d)和图5.17(e))与前两个模态是对称关系,可以分

别写出谐振电路中的电压与电流关系,此处不再赘述。
有一点必须注意:

 

LC串联谐振变换器输出电压折算到原边的值必定是小于输入电压的。

5.5.4 LC串联谐振变换器的仿真验证

为验证LC串联谐振变换器在上述3种工作情况下的运行情况,建立了如图5.20所示的

Saber仿真模型。仿真模型中的器件型号与参数如图中所示,图中谐振频率fr=48kHz,变压

器的变比为1∶2。下面通过改变驱动信号的参数、改变负载电阻值实现不同情况下的仿真。

图5.20 基于全桥电路的LC串联谐振变换器Saber仿真模型

图5.21为开关频率小于24kHz(0.5fr)时,不同负载情况下的Saber仿真结果。
图5.21(a)为负载R=15Ω,fs=20kHz时的仿真结果,可以看出,谐振电压、谐振电流波形
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与图5.16所示的理论波形相同。谐振电容的最大电压为输入电压的两倍(200V);
 

在谐振

电流为零的阶段,谐振电压为输出电压折算到原边值的两倍(120V)。
在图5.21(a)仿真参数的基础上,仅将负载电阻值变为300Ω,仿真结果如图5.21(b)所

示。可以看出,输出的谐振电压、谐振电流波形与理论值不再一致,其原因是线路中的寄生

参数、开关管、二极管以及变压器的线路阻抗造成的损耗,使得谐振电流变为零时,谐振电容

电压小于输入电压的两倍(200V),使谐振网络反向谐振的条件消失,因此该情况下,半个开

关周期内仅能实现半个谐振过程。
如果将图5.21(b)仿真结果对应的仿真参数仅将其中的开关周期改为6.7

 

kHz,仿真

结果如图5.21(c)所示。则在半个开关周期内,将恢复完整的谐振过程,其原因是,随着开

关频率下降,开关周期超过谐振时长,所以谐振元件可以实现完整周期的谐振过程,开关频

率下降以后,输出电压也下降,作用于谐振单元的电压降变大,即式(5-5)中右侧的第一项变

大,使得谐振一次向输出侧的电压传输的能量变大,直至满足在谐振单元前半个周期谐振结

束后,谐振电压的最大值达到输入电压的两倍,谐振负半周继续谐振的条件。

图5.21 LC串联谐振变换器在fs<0.5fr 时的Saber仿真结果



132  

图5.22为开关频率在30kHz(0.5fr<fs<fr)时,不同负载情况下的Saber仿真结果。
图5.22(a)为负载R=30Ω时的仿真结果,可以看出,谐振电压、谐振电流波形与图5.18所

示的理论波形相同。同图5.21所示的情况类似,在轻载时(R=300Ω),在半个开关周期内

只能保证半个谐振过程。

图5.22 LC串联谐振变换器在0.5fr<fs<fr 时的Saber仿真结果

图5.23为开关频率在62.5kHz(fs>fr)时,不同负载情况下的Saber仿真结果。
图5.23(a)为负载R=30Ω时的仿真结果,可以看出,谐振电压、谐振电流波形与图5.19所

示的理论波形相同。同图5.21和图5.22所示的情况类似,在轻载时(R=300Ω),由于过小

的谐振电流,半个开关周期结束时,不能保证谐振电流为正值,因此与图5.19所示的理论波

形存在一定的差异。

图5.23 LC串联谐振变换器在fs>fr 时的Saber仿真结果
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5.6 LC并联谐振变换器

另一种在开关周期内实现完整谐振过程的是LC并联谐振变换器,其谐振电容Cr 并联

在变压器的原边绕组,谐振电感Lr 连接在全桥电路的交流侧,谐振电容Cr 相当于一个电

压源,因此在变换器的输出滤波电容之前还必须采用电感缓冲两个电容之间的电压差,其具

体电路拓扑如图5.24所示。功率管S1~S4 的调制策略与图5.15所示LC串联谐振变换器

的调制策略一样,也就是说,图5.24中的电压uAB 为一方波电压;
 

变压器原边绕组与谐振

电容并联,因此整流电路输出电压uD 为谐振电压的绝对值,这与传统的桥式变换器的整流

器输出电压为方波电压不一样,因此滤波电容电流IL 不再呈现线性上升与线性下降的过

程,而是斜率变化的升降过程。

图5.24 基于全桥电路的LC并联谐振变换器

滤波电感值一般都较大,可以将电流IL 看成是一电流源,将LC并联谐振看成是一个

整体,其输入是电压源uAB,其输出是电流源为ip,其大小等于IL/kT,则LC并联谐振单元

的输入电压、输出电流与变换器中的特征量之间的关系为

uAB=
Ui S1/S4 或D1/D4 导通
 
-Ui S2/S3 或D2/D3 导通 (5-18)

ip=
IL/kT uCr>0
 
-IL/kT uCr<0 (5-19)

其中,kT 为变压器原边、副边的匝数比。根据开关频率fs 与LC谐振频率fr 之间的关系,

LC串联谐振变换器的工作方式可以分为3种,分别为①fs<0.5fr;
 

②0.5fr<fs<fr;
 

③fs>5fr。定义谐振角频率ωr=2πfr=1/ LrCr,谐振周期Tr=2π LrCr,谐振特征阻

抗Zr= Lr/Cr,下面分别分析3种工作情况。

5.6.1 fs<0.5fr 时的工作原理

图5.25为开关频率fs 小于谐振频率fr的一半时谐振变换器的主要工作波形。由于

fs 与fr 之间的关系可知,一个开关周期内,至少可以实现两次完整的谐振过程。根据

图5.25所示,一个开关周期内变换器的工作过程可以分为6个模态。
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图5.25 fs<0.5fr 时并联谐振变换器的主要工作波形

1)
 

模态1:
 

t0~t1[图5.26(a)]
在t0 前,电感电流IL 通过4个整流二极管D5~D8 进行续流,谐振电容电压被整流二

极管钳位在零,负载由滤波电容C 向其供电。t0 时刻,开通功率管S1 与S4,谐振电感电流

iLr(该模态下即等于谐振单元输出电流ip)缓慢增加,因此开关管S1 与S4 实现零电流开通;
 

在iLr<IL/kT 阶段,整流二极管D5~D8 继续导通,不过流过D5、D8 电流逐渐增加,流过

D6、D7 电流逐渐减小;
 

t1 时刻,iLr=IL/kT 时,D6、D7 关断,模态1结束。
2)

 

模态2:
 

t1~t3[图5.26(b)和图5.26(c)]
t1 时刻 以 后,iLr>IL/kT,谐 振 过 程 开 始。谐 振 电 流 的 初 始 值iLr(t1)=IL/kT,

ucr(t1)=0,再根据式(5-17)和式(5-18)中谐振单元的输入电压、输出电流的关系,得到谐振

电流iLr与谐振电压uCr的表达式。
uCr(t)=Ui[1-cosωr(t-t1)] t∈ (t1 ~t3) (5-20)

iLr(t)=IL/kT+
Ui

Zr
sinωr(t-t1) t∈ (t1 ~t3) (5-21)

  t2 时刻,谐振电流iLr为零;
 

t2 时刻以后,谐振电流变负,功率管S1 与S4 的反并二极管

D1 与D4 导通,在谐振电流iLr为负的阶段关断开关管S1 与S4 可实现零电压零电流关断;
 

变压器副边整流侧电路工作状态不变,谐振电压逐渐变小,直至t3 时刻,谐振电流iLr 由负

变零,该模态结束。
3)

 

模态3:
 

t3~t4[图5.26(d)]
t3 时刻以后,功率管S1~S4 中均没有电流,谐振电流iLr 保持为零,因此谐振电感的端

电压为零,前级功率管S1~S4 的输出电压uAB 等于谐振电容电压uCr,该模态内谐振电压

uCr仍大于零,谐振电容中存储的能量经整流二极管D5、D8 向负载侧释放,变压器副边的整

流电路仍保持与模态2一样的状态。t4 时刻,uCr=0,该模态结束。
4)

  

模态4:
 

t4~t5[图5.26(e)]
t4 时刻以后,变压器原边不再向副边提供能量,因此,整流二极管D5~D8 全部导通进
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行续流。t5 时刻,功率管S2、S3 导通,负半周期开始。
t5~t10 时间段为负半开关周期的工作过程,其工作波形与正半周期对称,对应的模态

工作电路如图5.26(f)~(j)所示,这里不再赘述。
LC并联谐振变换器工作在这种方式下,改变模态4、模态8持续的时间,就可以调节输

出电压的大小,这就是变频控制。

图5.26 LC并联谐振变换器在fs<0.5fr 时的模态图
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图5.26 (续)
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图5.26 (续)

5.6.2 0.5fr<fs<fr、fs>fr 时的工作原理

当LC并联谐振变换器的开关频率工作在0.5fr<fs<fr与fs>fr时,由于半个开关

周期的时间小于一个完整的谐振过程,因此这两种情况下谐振变换器的工作模态中,LC谐

振单元始终处于谐振状态,两种情况下谐振变换器在一个开关周期内均有6个开关模态,分
别如图5.27和图5.28所示,对应的工作模态、工作时间、对应模态的工作元件如表5.2所

示,这里不再对每个模态具体的工作原理进行解释。需要注意的是,在开关频率fs<0.5fr

时,功率管S1~S4 总能实现零电压/零电流开通与零电压关断;
 

但是在开关频率在0.5fr<
fs<fr范围内时,功率管可以实现零电压/零电流关断,但开通过程属于硬开关,存在功率

损耗;
 

在开关频率fs>fr 时,功率管可以实现零电压/零电流开通,但关断属硬关断,存在

功率损耗。

图5.27 0.5fr<fs<fr 时变换器的主要工作波形图
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图5.28 fs>fr 时变换器的主要工作波形

表5.2 0.5fr<fs<fr、fs>fr 时模态说明

0.5fr<fs<fr fs>fr

模态1 t0~t1 S1/S4、D6/D7 导通 模态1 t0~t1 D1/D4、D6/D7 导通

模态2 t1~t2 S1/S4、D6/D7 导通 模态2 t1~t2 S1/S4、D6/D7 导通

模态3 t2~t3 D1/D4、D5/D8 导通 模态3 t2~t3 S1/S4、D5/D8 导通

模态4 t3~t4 S2/S3、D5/D8 导通 模态4 t3~t4 D2/D3、D5/D8 导通

模态5 t4~t5 S2/S3、D6/D7 导通 模态5 t4~t5 S2/S3、D5/D8 导通

模态6 t5~t6 D2/D3、D6/D7 导通 模态6 t5~t6 S2/S3、D6/D7 导通

5.6.3 LC并联谐振变换器的仿真验证

为验证LC并联谐振变换器在上述3种工作情况下的运行情况,建立了如图5.29所示

的Saber仿真模型。仿真模型中的器件型号与参数如图中所示,图中谐振频率fr=48kHz,
变压器的变比为1∶2。通过改变谐振变换器的工作频率、改变负载电阻值可实现不同情况

下的仿真。
图5.30(a)为开关频率等于20kHz(fs<0.5fr)、负载电阻R=60Ω时,Saber仿真模型

得到的仿真结果,可以看出,谐振电压、谐振电流波形与图5.25所示的理论波形相同。开关

管在关断时刻之前,与其并联的二极管就已经导通,因此开关管实现零电压零电流关断;
 

且

开关管开通后流过的电流总是慢慢增加,所以开关管实现零电流开通。
在图5.30(a)仿真参数的基础上,仅将开关频率变为29.4kHz(0.5fr<fs<fr),仿真

结果如图5.30(b)所示。可以看出,仿真波形与图5.27所示的理论分析波形一致,此时谐

振电容的电压峰值等于输入电压的2倍,即200V。此外,开关管S1 与S4 开通之前,谐振电

流为正值,对应电流流过S2、S3 的体二极管,因此开关管S1 与S4 的开通过程属于硬开通;
 

而各开关管的关断前,对应体二极管的流过电流,因此开关管实现零电压关断。
图5.30(c)为开关频率等于55.5kHz(fs>fr)、负载电阻R=60Ω时,Saber仿真模型得到的

仿真结果,可以看出,谐振电流的正负情况正好与图5.30(b)所示的开关频率在0.5fr<fs<fr



139  

范围内的情况相反,因此开关管实现了零电压/零电流开通,但关断属硬关断,存在功率损耗。

图5.29 基于全桥电路的LC串联谐振变换器Saber仿真模型

图5.30 LC并联谐振变换器在3种频率范围内时的Saber仿真结果
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5.7 LLC谐振变换器

LLC谐振变换器在传统串联LC
 

谐振变换器和并联LC谐振变换器的基础上进行了改

进,它既具有LC串联谐振变换器谐振电容所起到的隔直作用和谐振网络电流随负载轻重

而变化,轻载时效率较高的优点,同时又兼具了LC并联谐振变换器可以工作在空载条件

下,对滤波电容的电流脉动要求小的特点,是一种比较理想的谐振变换器拓扑。但由于它在

传统串联谐振变换器的基础上增加了一个谐振元件,电路特性变得更为复杂。本节以半桥

式LLC谐振变换器为例进行分析。

5.7.1 LLC谐振变换器的工作原理

图5.31为半桥LLC谐振变换器的电路结构,图中LLC谐振单元的输入侧电路是由开

关管S1、S2 构成的半桥逆变电路,其输出电压uA 是带有直流分量0.5Ui的矩形波,该直流

分量由谐振电容Cr承担,即谐振电容Cr也具有隔直功能;
 

谐振电感Lr 与Lm 分别与变压

器的原边绕组串联与并联,在实际的变换器中,可以采用变压器的漏感与自感分别实现;
 

图5.31中的变压器后级采用全波整流电路,较适合在低输出电压场合;
 

图中的半桥逆变电

路(全波整流电路)也可以被其他形式的逆变电路或整流电路代替,如全桥逆变电路(全桥整

流电路或倍压整流电路),具体采用哪种电路视变换器的输入、输出参数以及应用场合而定。

图5.31 半桥LLC谐振变换器

LLC谐振变换器电路有两个谐振频率,一个是谐振电感Lr 和谐振电容Cr 的谐振频率

fr,另一个是谐振电感Lr与Lm 串联后和谐振电容Cr的谐振频率fm,两个谐振频率分别为

fr=
1

2π LrCr

fm=
1

2π (Lr+Lm)Cr

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁
􀪁
􀪁􀪁

(5-22)

  在传统的LC串联谐振变换器中,为了实现原边开关管的ZVS,开关频率必须高于谐振单

元的谐振频率,即在桥式逆变器的输出侧来看,谐振单元与负载呈感性。根据式(5-22)中的两
个谐振频率,LLC谐振变换器的工作频率可以在fs>fr 范围,也可以工作在fm<fs<fr 范

围内,它们对应的工作原理与工作特性存在一定的区别,下面分别分析上述两种情况。

1.
 

fm<fs<fr

图5.32为半桥LLC谐振变换器在fm<fs<fr 时工作波形,一个开关周期内可以分
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为8个工作模态,下面分别对几个模态进行分析。

图5.32 半桥LLC谐振变换器在fm<fs<fr 时工作波形

1)
 

模态1:
 

t0~t1[图5.33(a)]
在t0 前,开关管S2 导通,谐振电流iLr与iLm 均为负值,且|iLr|>|iLm|,此时,谐振电感

Lm 电压被导通的整流二极管D4 钳位在-kTUo,因此谐振电感Lm 不参与谐振。
t0 时刻,iLr=iLm,且均为负值,整流二极管D4 截止,谐振电感Lm、Lr 以及谐振电容Cr

经开关管S2 形成谐振回路,由于谐振电感Lm 的感值较大,因此谐振周期较大,谐振电流iLr
在这一阶段时间内变化不明显。

t1 时刻,开关管S2 关断,该模态结束。
2)

 

模态2:
 

t1~t2[图5.33(b)]
t1 时刻,开关管S2 关断,由于开关管S1、S2 的寄生电容C1、C2 较小,因此该阶段分析时

认为谐振电流iLr给C1 线性放电,给C2 线性充电,在该过程中,开关管S1 的端电压逐渐下

降,开关管S2 的端电压逐渐上升。因此,开关管S2 实现了零电压关断。在t2 时刻,电压

uA(t2)=uCr(t2)。
3)

 

模态3:
 

t2~t3[图5.33(c)]
t2 时刻以后,uA 继续增加,则作用在谐振电感Lm 的电压大于零,即变压器原边电压大

于零,因此变压器副边的整流二极管 D3 导通。此后,谐振电感Lm 的端电压被钳位在

kTUo,其中kT 为变压器原边、副边之间的匝数比。因此电流iLm 在该段时间内线性增加;
 

谐振电感Lr与谐振电容Cr构成的电路继续对C1 放电,给C2 充电,当t3 时刻,uA=Ui,该
模态结束。
4)

 

模态4:
 

t3~t4[图5.33(d)]
t3 时刻以后,二极管D1 导通。因此在t3 时刻以后,并且在谐振电流iLr 为负值的阶段

(即二极管D1 保持导通阶段)开通开关管S1 可实现零电压/零电流开通。该模态中,谐振电

感Lr与谐振电容Cr谐振,谐振电感Lm 的端电压仍被钳位在kTUo,因此作用在谐振单元

上的电压为0.5Ui-kTUo。流过二极管D3 的电流等于kT(iLr-iLm)。
t4 时刻,iLr=iLm,整流二极管D3 的电流变零后截止,基本无反向恢复损耗,该模态结束。
后半周期的模态图分别如图5.33(e)~(h)所示,与前半周期对称,这里不再赘述。
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从LLC谐振变换器的工作原理可以看出,开关管S1、S2 均可以实现零电压/零电流开

通与零电压关断,此外整流二极管的开通与关断均发生在零电流时刻,因此其开通、关断过

程的损耗也很小。

图5.33 LLC谐振变换器在fm<fs<fr 时的模态图



143  

图5.33 (续)
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2.
 

fs>fr

在开关频率fs>fr时,变换器谐振电感Lm 的端电压一直被整流二极管D3或D4钳

位,其端电压值为|kTUo|,由于谐振电感Lm 不参与谐振,因此LLC谐振变换器在fs>fr

时的工作原理类似于LC串联谐振变换器在开关频率大于谐振频率时的情况。由于在介绍

LC串联谐振变换器fs>fr的时候忽略了开关管的寄生电容,在一个开关周期内仅有4个

工作模态。本节考虑LLC谐振变换器在fs>fr时,开关管的寄生电容,具体的工作波形与

模态图分别如图5.34和图5.35所示。

图5.34 半桥LLC谐振变换器在fs>fr 时的工作波形

图5.35 LLC谐振变换器在fs>fr 时的模态图
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图5.35 (续)

1)
 

模态1:
 

t0~t1[图5.35(a)]
t0 时刻前,iLr>iLm,变压器原边电流iNW1=iLr-iLm,为一正值,因此变压器副边的整流

管D3 导通。由于开关管S1 关断、S2 导通,且谐振电流iLr是一个正值,因此二极管D2 处于
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导通状态。
t0 时刻,iLr=iLm,且均为正值,整流二极管D3 截止,此后谐振电流iLr 继续减小,电流

iNW1
变负,对应的整流二极管D4 导通。此后谐振电感Lr 与谐振电容Cr 继续谐振,作用于

谐振单元上的电压为-0.5Ui+kTUo。当谐振电流iLr 由正变负以后,二极管D2 关断。该

阶段中,谐振电感电压被钳位在-kTUo,因此电流iLm 开始线性下降。
t1 时刻,开关管S2 关断,该模态结束。
2)

 

模态2:
 

t1~t2[图5.35(b)]
t1 时刻,开关管S2 关断,由于开关管S1、S2 的寄生电容C1、C2 较小,因此该阶段分析时

认为谐振电流iLr给C1 线性放电,给C2 线性充电,在该过程中,开关管S1 的端电压逐渐下

降,开关管S2 的端电压逐渐上升。因此,开关管S2 实现了零电压关断。在t2 时刻,电压

uA(t2)=Ui。
3)

 

模态3:
 

t2~t3[图5.35(c)]
t2 时刻以后,二极管D1 导通,开关管S1 的端电压为零,因此在t2 时刻以后,可以开通

开关管S1,且可实现开关管S1 的零电压/零电流开通。该模态一直持续到t3 时刻iLr=iLm
结束。

t3 时刻以后,iLr>iLm,整流二极管D4 截止,整流二极管D3 开通。
后半周期的模态图分别如图5.35(d)~(f)所示,与前半周期对称,这里不再赘述。
同样的,LLC谐振变换器在fs>fr 时,开关管S1、S2 均可以实现零电压/零电流开通

与零电压关断,整流二极管的开通与关断均发生在零电流时刻,因此整个变换器功率器件的

开关损耗很小。
当fs<fm 时,谐振单元与负载呈现容性,这对变换器的效率提升不利,因此,设计LLC

变换器时通常避免工作在此区域。

5.7.2 LLC谐振变换器的输出特性

从图5.32和图5.34可以看出,谐振变换器输入电压uA 中的直流分量等于0.5Ui,其
基波分量为

uA_f(t)=
2
πUisin(2πfst) (5-23)

  为了对谐振变换器进行稳态分析,采用基频分量法(First
 

Harmonic
 

Approximation)进
行分析。假设谐振电流iLr也是一个正弦函数

iLr(t)= 2ILrsin(2πfst-φ) (5-24)
其中,ILr为谐振电流iLr的有效值,φ 为谐振电流与电压uA 之间的相位差。

整流二极管流过准正弦电流,并且当电流到零时翻转;
 

因此整流电路的输入电压是幅

值为Uo 的方波,电流与电压同相,对应的基波电压与电流分别为

uo_rec(t)=
4
πUosin(2πfst-γ) (5-25)

io_rec(t)= 2Io_recsin(2πfst-γ) (5-26)
其中,Io_rec 为整流电流io_rec 的有效值,γ 为整流电流与整流输入电压uo_rec 之间的相位差。

因此可以得到输出平均电流Io 为

Io=
2
TS∫

0.5Ts

0
io_rec(t)dt=

22
πIo_rec=

Po

Uo
=
Uo

R
(5-27)
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其中,Ts 为开关周期,Po 为变换器输出功率。由于整流电压与整流电流同相,因此整流电

路+输出滤波对谐振网络就相当于等效电阻Ro_ac

Ro_ac=
uo_rec(t)
irec(t)

=
Uo_rec

Irec
=
8U2

o

π2Po
=
8
π2

R (5-28)

  为了讨论方便,把等效负载折算到变压器原边,得到:
 

Rac=n2Ro_ac (5-29)
  根据图5.36所示的LLC谐振变单元的交流等效电路可以得到谐振网络的传递函数为

H(s)=
n

 

uo_rec(s)
uA_f(s)

=
Rac‖sLm

1
sCr

+sLr+(Rac‖sLm)

=
-LmCrRacω2

-jω3LrCrLm-ω2CrRac(Lr+Lm)+jωLm+Rac

(5-30)

图5.36 LLC谐振变单元的交流等效电路

  根据式(5-30)得到直流增益为

Mdc=
Uo

Ui
=
πuo_rec(s)

22
2

πuA_f(s)
=
1
2n|H(jω)| (5-31)

  定义电感系数:
 

λ=(Lr/Lm),归一化频率fn=(fs/fr),电路品质因数Q=Zo/Rac=

Zo/(n2Ro_ac)=ZoPo/(n2U2
o),其中阻抗特性 Zo= Lr/Cr=2πfrLr=1/(2πfrCr),对

式(5-30)进行变换,得

Mdc=
Uo

Ui
=
1
2n

1

1+λ1-
1
f2

n  +jfn -
1
fn  Q =

1
2n

1

1+λ-
λ
f2

n  
2

+Q2 fn -
1
fn  

2

(5-32)
  定义归一化的电压增益M 为

M =2n
Uo

Ui
=|H(jω)|=

1

1+λ-
λ
f2

n  
2

+Q2 fn -
1
fn  

2
(5-33)

  由式(5-33)可以得到LLC谐振变换器直流增益曲线如图5.37所示。图中的直流增益

曲线是在λ=0.2的情况下变化品质因数Q 值得到的。从图中可以看出,每条增益曲线都

是随频率的增加先增加再减小,所以每条曲线都会在某个频率处有个拐点,并且拐点频率随

着负载减轻不断减小,但不会一直趋近于零。因此,在LLC变换器控制时,如果输入电压在

较大的范围内变化,通过改变变换器的工作频率就可以实现输出电压的稳定。
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图5.37 LLC谐振变单元的输出电压随开关频率变化曲线(λ=0.2)

5.7.3 LLC谐振变换器的仿真验证

为验证LLC并联谐振变换器在上述3种工作情况下的运行情况,建立了如图5.38所

示的Saber仿真模型。仿真模型中的器件型号与参数如图中所示,图中谐振频率fr=
50kHz,fm=17.5kHz,变压器的变比为4∶1∶1。

图5.38 基于半桥电路的LLC谐振变换器的Saber仿真模型

图5.39为开关频率等于30kHz(fm<fs<fr)、设定死区时间0.7μs,负载电阻R=
9.875Ω时Saber仿真模型得到的仿真结果,从前面的分析可以得到变换器的品质因数Q=
0.3,变换 器 的 输 出 电 压 Uo=64.9V,可 以 求 得 归 一 化 的 电 压 增 益 M =1.298(8×
64.9/400),与图5.37中的A点对应。可以看出,谐振变换器的仿真波形与图5.32所示的

理论波形相同,图中仅给出了开关管S2 的端电压与电流波形,在关管S2 导通之前,其体二

极管D2 已经导通,且流过其的电流从零慢慢上升,因此开关管S2 实现零电压/零电流开通;
 

为方便观测开关管S2 的关断过程,图中对其进行了局部放大,可以看到,开关管的端电压缓

慢地上升的过程,与电流的重叠部分很小,虽然开关管的电流维持一段很小的电流值,该电

流是对开关管的寄生电容进行充电的电流,因此对开关管来说是实现了零电压关断;
 

变压
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器副边的整流二极管D3 与D4 电流均能在零电流处导通与关断,因此整流二极管的反向恢

复损耗很小。

图5.39 LLC谐振变换器在fm<fs<fr 时的Saber仿真结果

图5.40为开关频率等于55.5kHz(fm<fs<fr)、设定死区时间0.7μs,负载电阻R=
9.875Ω时Saber仿真模型得到的仿真结果,其品质因数Q=0.3,变换器的输出电压Uo=
47.9V,可以求得归一化的电压增益 M=0.958(8×47.9/400),与图5.37中的B点对应。
可以看出,谐振变换器的仿真波形与图5.34所示的理论波形相同,开关管与二极管的电压

电流分析类似图5.39,这里不再分析。

图5.40 LLC谐振变换器在fs>fr 时的Saber仿真结果
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5.8 移相全桥零电压开关PWM 变换器

前面几节所讲的几类谐振变换器均是通过改变变换器工作的开关频率来实现输出电压

的调节,变频控制对变换器中的磁性元件以及滤波器的设计提出了较高的要求,如果设计不

合理,很可能使变换器中的磁心饱和运行或者纹波水平超出规定。本节介绍的移相全桥零

电压开关PWM变换器如图5.41所示,其开关频率固定,利用增加的谐振电感Lr与开关管

的输出电容(C1~C4)发生谐振实现开关管的零电压开关。图5.41中,D1~D4 为对应开关

管的体二极管,D5~D8 构成桥式整流器,输出侧采用LC二阶低通滤波器进行滤波。

图5.41 移相全桥零电压开关PWM变换器

5.8.1 移相全桥零电压开关PWM变换器的工作原理

移相全桥零电压开关PWM变换器在一个开关周期内的理论波形如图5.42所示,一个

开关周期内变换器分12个工作模态,图5.43给出了各模态的等效电路。变换器中,通常滤

波电感L 折算到原边的值要远远大于谐振电感Lr的大小。从图5.42中可以看出,开关管

S1、S2 驱动信号超前S4、S3 驱动信号一个相位角,因此通常将开关管S1、S2 组成的桥臂称为

超前桥臂,开关管S3、S4 组成的桥臂称为滞后桥臂。

图5.42 移相全桥零电压开关PWM变换器的主要工作波形
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图5.43 移相全桥零电压开关PWM变换器的各模态等效电路
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图5.43 (续)
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图5.43 (续)

  1)
 

模态1:
 

t0~t1[图5.43(a)]

t0 时刻前,开关管S2、S3 导通,电流iLr 为负值,变压器副边整流二极管D6、D7 处于导

通状态。滤波电感电流线性增加。

t0 时刻,关断开关管S2,电感Lr 与L 串联共同对电容C1 放电、C2 充电,由于L 值很
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大,该段时间内,近似认为开关管S1 端电压线性下降、S2 端电压线性上升,因此电压uAB 线

性下降,至t1 时刻,uAB=0。作用于滤波电感的端电压uL=(uAB/kT)-Uo,因此该模态内,
电压uL 先正后负,对应的电流iL 也先上升后下降,不过该段时间较短,且L 值较大,电流

iL 的变化不明显。

2)
 

模态2:
 

t1~t2[图5.43(b)]

t1 时刻,uAB=0。t1 时刻后,二极管D1 导通,因此,在t1 时刻后,开关管S1 可以实现零

电压开通。该模态中,电感Lr与L 仍为串联关系,滤波电感端电压uL=-Uo,因此电流iL
线性下降,电流iLr=kTiL。t2 时刻,关断开关管S3。

3)
 

模态3:
 

t2~t3[图5.43(c)]

t2 时刻,关断开关管S3 以后,电流iLr对电容C4 放电、C3 充电,电压uAB 变为负值,电
流iLr减小的幅度比电流iL 大,因此变压器原边的电流不足以提供全部的副边电流iL,则整

流二极管D5、D8 导通,而整流二极管D6、D7 继续导通,电流iD5、iD8 逐渐增大,电流iD6、iD7
逐渐减小。此时,变压器原副边电压等于0,电感Lr 与电容C3、C4 发生谐振。滤波电感电

压与前一模态相同,即uL=-Uo,因此电流iL 仍线性下降。当t3 时刻,uAB=-Ui时,该模

态结束。由于开关管S3 的端电压上升是伴随着谐振过程,谐振过程结束,S3 的端电压上升

到Ui,因此开关管S3 实现零电压关断。

4)
 

模态4:
 

t3~t4[图5.43(d)]
当t3 时刻,uAB=-Ui,此后二极管D4 导通,电感Lr 中存储的能量通过二极管D1、D4

回馈到输入电源,电流iLr可以在较短的时间内下降到零。t4 时刻,iLr=0,此时变压器副边

的整流电路中,4个整流管流过的电流相等。在t3 时刻以后D4 导通至iLr=0的这一段时

间内开通S4 可实现S4 的零电压导通。

5)
 

模态5:
 

t4~t5[图5.43(e)]

t4 时刻以后,iLr>0,变压器原边侧电路中的电流从二极管D1、D4 换流到开关管S1、S4,
开关管在t4 时刻获得零电压开通。电感Lr的端电压uLr=Ui,对应电流iLr线性增加,因此

整流电路中的电流关系为iD5=iD8>iD6=iD7。t5 时刻,iLr=iL/kT,整流二极管D6、D7 关

断,D5、D8 完全承担滤波电感电流iL。

6)
 

模态6:
 

t5~t6[图5.43(f)]

t5 时刻以后,电感Lr 与L 又变成串联关系,即iLr=iL/kT;
 

滤波电感电压uL=(uAB/

kT)-Uo,电流iL 在该模态内线性上升。t6 时刻,关断开关管S1。

t6~
 

t12 时刻,变换器的工作模态与前6个模态对称,这里不再赘述。

5.8.2 移相全桥零电压开关PWM变换器的仿真验证

为验证移相全桥零电压开关PWM变换器的运行情况,建立了如图5.44所示的Saber
仿真模型。仿真模型中的器件型号与参数如图中所示,开关频率为50kHz,超前开关管S1、

S2 驱动信号超前滞后开关管S4、S3 驱动信号2.5μs,则变换器的占空比D=0.75;
 

变压器

变比kT=4,负载电阻R=10Ω。
图5.45为Saber仿真模型得到的仿真结果,图中仅给出了超前桥臂开关管S2、滞后桥

臂开关管S4 的电压电流波形,同一桥臂上的另一个开关管的运行波形相同,仅在相位上存
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图5.44 移相全桥零电压开关PWM变换器Saber仿真模型

在180°的相位差。可以看出开关管S2、S4 在导通前均是并联的体二极管D2、D4 先导通,待
其端电压为零以后再开通,且由于电流上升速度受制于电流iLr 的上升速度,因此所有的开

关管S1~S4 均可实现零电压/零电流导通。在开关管的关断时刻,由于开关管的体电容限

制了端电压的上升速度,因此开关管都可以实现零电压关断。从整流电路的输出波形uD

可以看到,其高电压的宽度小于变压器原边电路中开关管S1、S4(或S2、S3)导通重叠的时

间,究其原因是整流二极管的换流时间受制于变压器原边电路中的电流iLr 的方向改变的

时间,即对应于图5.42在t2~t5、t8~t11 内的两段时间,在这两段时间内,4个整流二极管

均处于导通状态,因此电压uD 在这两段时间内为零。此外uD 的端电压存在很大的尖峰,
需要额定电压更高、导通压降也更高的二极管,这增加了电路中的损耗。

5.8.3 移相全桥零电压开关PWM变换器的优点和缺点

虽然移相全桥零电压开关PWM变换器能够实现所有开关管的零电压开通与零电流关

断,但该变换器与前面几节介绍的谐振变换器,特别是与LLC谐振变换器相比,存在着不少

的缺点,具体如下。

1.
 

轻载时难以实现零电压开关

超前桥臂和滞后桥臂开关管实现ZVS的条件不同。两个桥臂上的开关管实现ZVS都

需要相应的并联电容能量释放为零,二极管自然导通。超前桥臂中的开关管关断以后,是电

感Lr与L 串联共同对电容C1、C2 进行充放电;
 

滞后桥臂中的开关管关断以后,是电感Lr

单独对电容C3、C4 进行充放电,而电感Lr相对于电感L 的值要小很多,所以在轻载情况下

Lr中的能量不能保证完全对C3、C4 进行一个充放电过程,因此在轻载情况下,滞后桥臂中

的开关管不易实现零电压开关。此外,在轻载时,电感Lr或L 对开关管体电容进行充放电

的过程变慢,在死区时间内若不能完成对体电容的充放电,则零电压开关也不能实现。

2.
 

副边占空比丢失

副边占空比丢失是移相全桥变换器中的一个重要的现象,所谓副边占空比丢失,就是说
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图5.45 移相全桥零电压开关PWM变换器Saber仿真结果

副边的占空比Ds 小于原边的占空比Dp,即:
 

Ds<Dp,其差值就是副边占空比丢失Dloss;
 

副边占空比丢失的原因是:
 

存在原边电流从正向(或负向)变化到负向(或正向)负载电流的

时间,即对应于图5.42在t2~t5、t8~t11 内的两段时间,在这两段时间内,4个整流二极管

均处于导通状态,因此电压uD 在这两段时间内为零。Dloss 使Ds 减少,为了得到所要求的

输出电压,就必须减小原副边的匝数比。而匝数比的减少,带来两个问题:
 

①原边电流增

加,开关管电流峰值也要增加,通态损耗加大;
 

②副边整流桥的耐压值要增加。为了减少

Dloss,可以采用饱和电感的办法,就是将谐振电感Lr改为饱和电感,但是不能完全消除占空

比丢失。

3.
 

副边整流二极管存在反向恢复问题

反向恢复现象是二极管使用时必须注意的问题。根据移相全桥零电压开关PWM变换

器由于占空比丢失的原因,谐振电感Lr 不能太大,因此为使输出电压交流分量较小,副边

滤波电路必须有一定滤波电感Lf的存在。在电压uAB 反向时,导通的整流二极管电流不能

立即降为零,必然存在4个整流二极管同时导通续流的过程(t2~t5、t8~t11)。此时由导通

向关断过程转换的二极管存在反向恢复问题,整流电压uD 出现振荡,二极管反向电压出现

尖峰,如图5.45中的仿真波形uD 存在着较大的电压尖峰。这种由整流二极管反向恢复问

题而引起的损耗严重限制了直流电源效率的提高。

4.
 

输入电压和变换器转换效率的矛盾

在输入电压保证能输出满载电压的前提下,当输入电压Ui较低时,占空比大,原边环流

能量较小(即在uAB=0阶段流过开关管的电流),变换器效率较高;
 

当输入电压Ui较高时,
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占空比小,原边环流持续时间变长,且换流又不能转移到输出侧,仅在变压器原边电路流通,
因此变换器效率较低。为取得较高的效率,移相全桥零电压PWM 变换器通常设计在输入

电压较低,占空比较大时工作。出现输入电压掉电时,负载能量只能由直流母线电容提供,
短时间内输入电压很快降低。这时要维持输出电压恒定,要求占空比更大,电路失去超调能

力,使输出电压很快降低。因此输入电压和变换效率的这种关系,对于有掉电维持时间限制

的开关电源是不适合的。

习题

1.
 

什么是软开关技术?

2.
 

软开关技术如何分类?

3.
 

零电压准谐振变换器有哪些缺点?

4.
 

LLC谐振变换器在开关频率通常工作在什么范围内,为什么?

5.
 

移相全桥零电压开关PWM变换器有哪些缺点?


