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宽电压应用定频LLC谐振变换器的

PWM 控制策略

潘　健,刘松林,石　迪,宋豪杰,熊嘉鑫

(湖北工业大学太阳能高效利用及储能运行控制湖北省重点实验室,湖北 武汉４３００６８)

摘　要:传统频率控制的LLC谐振变换器存在频率调节范围宽、转换效率低等问题,不适用于宽电压范围的应用场

合.为了解决这些问题,提出一种全桥 LLC谐振变换器的 PWM 控制策略,通过调节开关管的占空比实现增益调

节.谐振变换器２个下桥臂的开关采用固定的频率控制,开关频率等于谐振频率,而２个上桥臂的开关采用 PWM
控制来调节输出电压.在PWM 控制策略下,明显缩小了谐振变换器的频率调节范围.此外,原边侧开关管和副边

侧整流二极管分别实现零电压导通(ZVS)和零电流关断(ZCS),有效地降低了变换器的开关损耗.最后,搭建功率

为１．５kW、输入电压为４００V、输出电压为２５０~５００V的仿真系统和实验原型,验证PWM 控制策略的有效性.
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APWMcontrolstrategyoffixedfrequencyLLCresonantconverter
forwidevoltageapplications

PANJian,LIUSonglin,SHIDi,SONGHaojie,XIONGJiaxin

(HubeiKeyLaboratoryforHighＧefficiencyUtilizationofSolarEnergyandOperationControlofEnergyStorage,

HubeiUniversityofTechnology,Wuhan４３００６８,China)

Abstract:TheconventionalfrequencyＧcontrolledLLCresonantconvertersuffersfromwidefrequencyregulationrange

andlowconversionefficiency,sothatitisunsuitableforwidevoltagerangeapplicationswithawidevoltagerange．In

ordertosolvetheseproblems,aPWMcontrolstrategyofthefullＧbridgeLLCresonantconverterisproposedinthis

paper,whichrealizesthegainadjustmentbyadjustingthedutycycleoftheswitchTheswitchesoftwolowerarmsof

theresonantconverterarecontrolledbyafixedfrequency,andtheswitchingfrequencyisequaltotheresonantfreＧ

quency,whiletheswitchesofthetwoupperarmsarecontrolledbyPWMtoadjusttheoutputvoltage．Withthe

method,thefrequencyvariationrangeoftheresonantconverterissignificantlynarrowed．Inaddition,theswitchesof

primarycircuitandtherectifierdiodesofsecondarycircuitcouldachievezerovoltageswitching(ZVS)andzerocurＧ

rentswitching(ZCS),respectively,whicheffectivelyreducestheswitchinglossesoftheconverter．Finally,the１．５

kWsimulationandexperimentalprototypewith４００Vinputvoltage,２５０~５００Voutputvoltageareestablishedto

verifytheeffectivenessoftheproposedPWMcontrolstrategy．
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　　LLC谐振变换器因其结构简单,具有软开关、

高效、高功率密度等优点,被广泛地用于数据中心、

车载充电机、分布式电源、微型光伏逆变器系统等

领域[１Ｇ５].在上述应用领域中,谐振变换器需要在宽

输入/输出电压范围中工作[６Ｇ１３].为了满足宽电压

的应用需求,传统频率控制的谐振变换器在宽频率

范围内调节电压增益,使得谐振变换器的效率严重

降低.此外,由于最低开关频率对应最大磁通密

度,开关频率范围越宽越不利于变压器的优化设

计,使得系统的体积增加而降低了功率密度.因

此,为了克服变频控制的不足,应尽量缩小频率调

节范围,使谐振变换器工作在最佳效率点附近,即

开关频率等于谐振频率,通过其他方式调节输出电

压.综合近年来的研究文献,一般分为２种研究思

路:拓扑结构和控制策略.

从拓扑结构上研究,文献[１４]提出了一种定频

移相控制的两相交错LLC谐振变换器,通过调节２
个谐振网络之间的移相角来调节增益,原边侧的开

关管均工作在谐振频率点;文献[１５]提出一种可重

构电压倍增整流器的谐振变换器,通过移相—变频

的混合控制策略调节原边侧开关管使得副边侧整

流电路由２倍压整流模式转换为４倍压整流模式,

从而使谐振变换器在２种模式下处于窄频率范围内

实现宽输出电压.然而,上述研究的拓扑结构均是

由两相谐振变换器构成,需要２个谐振网络和２个

变压器,增加了系统体积和硬件电路成本.

从控制策略上研究,文献[１６]提出了一种变输

入电压控制的最大效率跟踪技术,通过调节谐振变

换器的输入电压来调节输出电压,缩小了频率调节

范围.然而在这种控制技术下,前级的功率因素校

正电路需要为后级的谐振变换器提供宽范围的输

入电压,增加了控制电路的复杂性和设计难度.文

献[１７]提出了一种不对称的脉冲宽度调制控制

(asymmetricpulsewidthmodulation,APWM),通

过控制开关管的占空比调节电压增益.然而在APＧ

WM 控制方法下变压器存在偏置电流,且增益范围

和最大增益受谐振参数的限制,不利于宽电压场合

的应用.在单一控制的基础上,文献[１８]提出了一

种突发控制—移相控制(burstＧphaseshift,BurstＧ

PS)的混合控制方法,提升了谐振变换器的电压调

节能力.然而,BurstＧPS混合控制非常复杂,且存

在变频控制的调节过程,不利于控制器的设计和

实现.

为了避免拓扑结构的复杂性、简化控制方法,

本文基于全桥 LLC谐振变换器提出一种 PWM 控

制策略.下桥臂开关管采用定频控制,开关频率等

于谐振频率,通过调节上桥臂开关管的占空比实现

宽输出电压,有效缩小频率调节范围,克服传统频

率控制的不足.首先介绍PWM 控制策略,然后详

细分析变换器的原理和增益特性,最后结合仿真和

实验验证PWM 控制的可行性和有效性.

１　控制策略

全桥 LLC 谐振变换器的主电路结构如图 １
所示.

图１　全桥 LLC谐振变换器的拓扑

Figure１　TopologyoffullＧbridgeLLCresonantconverter

图１中,Vin为直流输入电压,开关管S１~S４构

成方波逆变器,将直流输入电压逆变为交流方波电

压,给谐振网络供电;谐振电容Cr、谐振电感Lr和

励磁电感Lm构成谐振网络;变压器 T的原边与副

边侧绕组匝数比为n∶１;整流二极管 D１~D４构成

全桥整流电路;Co为输出滤波电容,Ro为阻性负载.

为了便于分析,本文以图１中的电压、电流方向为正

方向.

传统的谐振变换器采用变频控制(pulsefreＧ

quencymodulation,PFM)调节输出电压,控制方式

如图２(a)所示.S２与S４采用占空比为０．５的互补

脉冲,S１与S３采用占空比为０．５的互补脉冲,S１与S４

１８
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的驱动脉冲一致且S２与S３的驱动脉冲一致,同一桥

臂上的开关之间设置一定的死区时间.在变频控

制下,谐振网络的输入电压VAB是幅值为Vin的正负

交替方波,通过控制S１~S４的开关频率来调节谐振

网络输入电压的基频分量,从而实现电压调节.在

宽电压应用中,PFM 控制方式下谐振变换器的频率

调节范围非常宽,不利于变压器的优化设计,也使

得谐振变换器产生严重的环流损耗、导通损耗等,

极大降低了转换效率.

图２　LLC谐振变换器的控制策略

Figure２　ControlstrategyoftheLLCresonantconverter

图２(b)为提出的 PWM 控制策略.谐振变换

器的原边侧下桥臂开关管S３与S４采用占空比为０．５
的互补脉冲,S３与S４的开关频率恒定且等于谐振频

率.而上桥臂开关管S１与S２采用PWM 控制,其开

关频率等于谐振频率,开关S１驱动脉冲的上升沿与

S４的上升沿一致,开关S２驱动脉冲的上升沿与S３上

升沿一致,S１与S２的占空比相等,即D＝D１＝D２.

开关S１与 S２的占空比调节范围为[０,０．５].在该

PWM 控制策略下,一个开关周期中谐振网络的输

入电压VAB电压状态如表１所示.

　　由表１可知,在一个开关周期中原边侧开关管

包含４种驱动状态,谐振网络的输入电压VAB为三

电平状态的电压.通过调节开关S１、S２的占空比,

谐振网络输入电压VAB处于高电平的时间随之变

化,其基频分量也随之变化,从而实现宽增益调节.

表１　PWM 控制下谐振网络的输入电压

Table１　Inputvoltagesofresonantnetwork

withPWMcontrol
驱动状态 S１ S２ S３ S４ VAB

１ １ ０ ０ １ Vin

２ ０ ０ ０ １ ０

３ ０ １ １ ０ －Vin

４ ０ ０ １ ０ ０

当D＝D１＝D２＝０时,谐振网络的输入电压为０,

谐振变换器的电压增益为０;当D＝D１＝D２＝０．５
时,谐振网络的输入电压是幅值为Vin的正负交替方

波,此时谐振变换器等效为开关频率等于谐振频率

的全桥LLC谐振变换器,谐振变换器的归一化增益

为１.因此,谐振变换器的增益调节范围为[０,１].

２　原理分析

２．１　工作原理

采用PWM 控制时谐振变换器的关键工作波形

如图３所示.在一个开关周期内谐振变换器包含８
种工作模态,由于正半周期与负半周期的对称性,

文中仅分析谐振变换器在正半周期的工作原理.

为了简化分析,作如下假设:

１)谐振变换器工作在稳态;

２)原边侧开关器件均是理想元器件,开关管包

含体二极管和寄生电容;

３)副边侧整流二极管是理想器件,忽略其导通

压降.

图３　PWM 控制下谐振变换器的关键波形

Figure３　Keywaveformsoftheresonantconverter

withPWMcontrol

工作模态１[t０~t１]　工作模态１的等效电路

如图４(a)所示.在上个工作模态中的死区时间内,

由于开关管寄生电容的充放电缓冲作用,开关S１和

S４在t０时刻ZVS导通,谐振网络的输入电压VAB由

０上升为Vin.谐振电感Lr与谐振电容Cr谐振工

作,励磁电感Lm不参与谐振过程.励磁电感Lm被

输出电压Vo钳位于nVo,励磁电流iLm 线性上升.

副边侧的整流二极管 D１、D４导通,原边侧输入电压

向负载传递能量.该模态的时域表达式为

２８
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iLr(t)＝iLr(t０)cos(ωr(t－t０))＋[Vin－

nVo－VCr(t０)]
１
Zr

sin(ωr(t－t０)) (１)

iLm (t)＝iLm (t０)＋
nVo(t－t０)

Lm
＝

iLr(t０)＋
nVo(t－t０)

Lm
(２)

VCr(t)＝iLr(t０)Zrsin(ωr(t－t０))＋(Vin－

nVo)－[Vin－nVo－VCr(t０)]cos(ωr(t－t０))

(３)

其中,ωr 为谐振电感与谐振电容的谐振角频率,

ωr＝１/ LrCr,Zr 为谐振电路的特征阻抗,Zr＝

Lr/Cr .

工作模态２[t１~t２]　工作模态２的等效电路

如图４(b)所示.开关S４持续导通,t１时刻,开关S１

关断.由于谐振电流iLr的方向为正,谐振电流iLr

流经S４并通过S３的体二极管续流,使得谐振网络的

输入电压VAB由Vin下降为０.此时,谐振电流iLr开

始下降,励磁电感Lm在电压nVo的作用下处于充电

状态,励磁电流iLm 持续性的线性上升,直到t２时刻

等于谐振电流iLr.该模态的时域表达式为

iLr(t)＝iLr(t１)cos(ωr(t－t１))－

[nV０＋VCr(t１)]
１
Zr

sin(ωr(t－t１)) (４)

iLm (t)＝iLm (t１)＋
nVo(t－t１)

Lm
(５)

VCr(t)＝iLr(t１)Zrsin(ωr(t－t１))－

nVo＋[nVo＋VCr(t１)]cos(ωr(t－t１)) (６)

工作模态３[t２~t３]　工作模态３的等效电路

如图４(c)所示.在t２时刻,谐振电流iLr下降并等

于励磁电流iLm ,即iLr＝iLm .此时,流入变压器原

边侧的电流ipri为０,副边侧整流二极管 D１、D４的电

流自然下降为０,并在输出电压Vo的作用下处于反

向截止状态,二极管D１、D４实现ZCS关断.在这个

模态中,励磁电感Lm和谐振电感Lr一起与谐振电

容Cr谐振工作,负载所需的能量由输出电容Co放

电提供.该模态下的时域表达式为

iLm (t)＝iLr(t) (７)

iLr(t)＝iLr(t２)cos(ωm(t－t２))－

VCr(t２)
１
Zm

sin(ωm(t－t２)) (８)

VCr(t)＝iLr(t２)Zmsin(ωm(t－t２))＋

VCr(t２)cos(ωm(t－t２)) (９)

其中,ωm 为谐振电感与励磁电感一起谐振工作时的

谐振角频率,ωm＝１/ (Lr＋Lm)Cr ,Zm 为此时

谐振电路的特征阻抗,Zm ＝ (Lr＋Lm)/Cr .

工作模态４[t３~t４]　工作模态４的等效电路

如图４(d)所示.在t３时刻,S４关断,谐振变换器进

入死区时间.谐振电流iLr对S４的寄生电容充电,

对S２的寄生电容放电,为开关S２的ZVS导通做准

备.在S４寄生电容的充电作用下,谐振网络的输入

电压VAB由０反向上升为－VAB.与模态３类似,谐

振电流iLr等于励磁电流iLm,负载所需能量由输出

图４　PWM 控制下不同工作模态的等效电路

Figure４　Equivalentcircuitsofdifferentoperation

modeswithPWMcontrol
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电容Co放电提供.该阶段非常短,在t４时刻,S２和

S３实现 ZVS 导通,谐振变换器开始负半周期的

工作.

２．２　增益特性

谐振变换器的电压调节能力通过增益特性体

现,需要对其增益进行研究.与传统变频控制的谐

振变换器一样,采用基波分析法解析PWM 控制下

谐振变换器的电压增益.

在一个开关周期中谐振网络的输入电压VAB为

三电平的方波电压,通过傅里叶变换得到其基频分

量如下:

VFHA ＝
４Vin

πsin(πD)sin(ωt),０≤D ≤０．５

(１０)

式中　VFHA为谐振网络输入电压的基波分量;Vin为

谐振变换器的输入电压;D 为开关S１、S２的占空比,

D＝D１＝D２;ω 为开关角频率.

根据式(１０)计算并得到谐振变换器的归一化

电压增益:

G＝
nVo

Vin
＝sin(πD),０≤D ≤０．５ (１１)

通过 Mathcad绘制 PWM 控制下谐振变换器

的增益曲线,如图５所示.

图５　PWM 控制下的增益曲线

Figure５　GaincurvewithPWMcontrol

由图５可知,谐振变换器的电压增益仅是占空

比D 的函数,增益调节范围为[０,１],通过控制开关

管S１、S２的占空比D 即可调节输出电压,与理论分

析一致.由于电压增益G 仅含有一个变量D,该

PWM 控制策略可以克服频率控制时多控制变量复

杂的参数设计过程,从而简化谐振参数设计.与传

统变频控制相比,提出的PWM 控制策略使得原边

侧开关管以固定的开关频率工作在谐振频率点,开

关频率等于谐振频率,明显缩小了频率调节范围,

利于变压器的优化设计,减小变压器体积.

此外,谐振变换器的原边侧开关管和副边侧整

流二极管分别实现ZVS导通和ZCS关断,有效地

降低了开关损耗和反向恢复损耗,提升转换效率.

３　仿真和实验分析

为了验证PWM 控制的可行性和有效性,首先

构建 Matlab/Simulink系统进行仿真验证,然后设

计 实 验 样 机 进 行 实 验 验 证,系 统 控 制 器 为

STM３２H７５０VBT６.系统参数如下:输入电压Vin＝

４００V,输出电压Vo为２５０~５００V,额定功率Po＝

１．５kW,开关频率fs＝１００kHz,谐振电容Cr＝１５０

nF,谐振电感 Lr＝１７．２μH,谐振频率 fr＝１００

kHz,励磁电感Lm＝５０μH,变压器 T的原边与副

边的绕组匝数比n＝０．８.

当占空比D＝０．５时,谐振变换器处于全桥状

态,电压增益为１,输出电压为５００V,通过调节占空

比D 的大小调节输出电压;当开关S１和S２的占空

比D 较小时,谐振变换器的原边侧电路中存在较大

的循环电流,导致严重的环流损耗,降低了谐振变

换器的转换效率.为了减少环流损耗的影响,本文

设计输出侧电压调节范围为２５０~５００V.系统控

制框图如图６所示.

图６　系统控制

Figure６　Thecontrolblockdiagramofthesystem

开关管S３、S４采用定频控制,开关频率等于谐

振频率fs;开关管S１、S２采用PWM 控制,其开关频

率也等于谐振频率fs,通过调节开关S１、S２的占空

比D 来调节谐振变换器的输出电压.

基于 Matlab/Simulink的仿真结果如图７、８所

示.图７为PWM 控制下谐振变换器主要的稳态工

作波形,此时输出电压为４００V.由图７可知,在

PWM 控制下,谐振网络的输入电压VAB为三电平

的方波电压,当谐振电感Lr与谐振电容Cr串联谐
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振工作时,输入电压Vin通过串联谐振网络向负载侧

传递能量.随着开关的切换,当谐振电流iLr下降并

等于励磁电流iLm时,流过整流二极管的电流自然

下降为０,二极管实现ZCS关断,与理论分析一致.

在一个开关周期中,谐振电容Cr一直谐振工作,谐

振电容Cr两端的电压VCr以正弦形式变化.

开关S２和S４的漏源极电压和门极驱动电压波

形见图８.由于S２寄生电容的放电作用,S２的漏源

极电压Vds２在其驱动脉冲Vgs２到来之前下降为０,S２

实现ZVS导通.而对于开关S４而言,在一个开关

周期中S４的体二极管存在续流工作模态,S４的漏源

极电压Vds４在续流工作阶段一直为０,使得驱动信

号Vgs４到来时S４自然实现ZVS导通,与理论分析一

致,验证了理论分析的正确性.

图７　PWM 控制下谐振变换器的稳态波形

Figure７　SteadyＧstatewaveformsoftheresonant

converterwithPWMcontrol

图８　原边侧开关管的ZVS波形

Figure８　ZVSwaveformsoftheprimaryswitches

由于原边侧开关结构和PWM 控制的对称性,

开关管S１和S３同样可以实现ZVS导通,本文不再

赘述S１和S３的软开关波形.很明显,采用PWM 控

制策略时,谐振变换器在宽电压调节过程中具有较

好的软开关性能,原边侧４个开关管的开通损耗可

忽略不计,极大地降低了系统开关损耗.然而,由

于上桥臂开关管采用占空比控制,其导通损耗随占

空比的大小而变化.

为了进一步验证PWM 控制的可行性,搭建如

图９所示的实验平台,实验结果如图１０、１１所示,实

验波形与仿真结果一致.图１０(a)为原边侧开关管

的驱动脉冲实验波形.由图１０(a)可知,开关S３和

S４的驱动脉冲为占空比为０．５互补脉冲,开关S１驱

动脉冲的上升沿与S４的上升沿一致,开关S２驱动脉

冲的上升沿与S３的上升沿一致,通过调节S１、S２的

占空比D 调节输出电压.图１０(b)为实验样机的

关键稳态波形,在PWM 控制下谐振网络的输入电

压VAB为三电平方波电压,谐振电容两端的电压VCr

以正弦形式变化.谐振变换器的软开关实验波形

如图１１所示,其中图１１(a)为开关S２、S４的ZVS实

验波形.在开关管的驱动脉冲到来之前,漏源极电

压下降为０,原边侧开关实现ZVS导通.图１１(b)

说明了整流二极管 D１~D４可以实现ZCS关断,无

反向恢复问题,有效地降低了整流二极管的整流

损耗.

一般通过拓扑结构和控制策略来提升宽电压

应用中 LLC谐振变换器的性能,本文从辅助元器

件、控制策略、谐振网络、频率范围等方面进行性能

对比,如表２所示.

图９　实验样机

Figure９　Experimentalprototype
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图１０　实验波形

Figure１０　Experimentalwaveforms

图１１　软开关波形

Figure１１　Experimentalwaveformsofsoftswitching

表２　谐振变换器的性能对比

Table２　Performancecomparisonsoftheresonant

converter

比较项 辅助元件 控制策略 谐振网络 频率范围 软开关

文献[１２] 有 PWM １ 窄频率 ZVS

文献[１４] 无 移相 ２ 定频 ZVS

文献[１５] 无 移相—变频 ２ 窄频率 ZVS

文献[１６] 无 跟踪控制 １ 定频 ZVS

文献[１７] 无 APWM １ 窄频率 ZVS

文献[１８] 无 BurstＧPS １ 窄频率 ZVS

本文 无 PWM １ 定频 ZVS

由表２可知,在元器件数量上文献[１２]需要额

外的辅助元件,文献[１４Ｇ１５]均包含２个谐振网络和

２个变压器,明显增加了系统体积和硬件设计成本.

而文献[１６Ｇ１８]研究了不同的控制策略,均缩小了频

率调节范围,但其各有不足.本文研究的 PWM 控

制策略无需额外的辅助元件,控制方法简单易行,

在２５０~５００V的宽输出电压调节过程中,谐振变换

器始终工作在谐振频率点,开关频率等于谐振频

率,明显缩小了频率调节范围,利于变压器的优化

设计.因此,在车载充电机等宽输出电压应用场景

中,本文研究的PWM 控制策略相比传统变频控制

更具应用优势.

４　结语

为了满足宽电压应用需求,提出了一种全桥

LLC谐振变换器的 PWM 控制策略.谐振变换器

的电压增益仅与开关S１、S２的占空比 D有关,通过

控制占空比D 调节输出电压,增益调节范围为[０,

１].与传统变频控制相比,提出的PWM 控制策略

有效地缩小了频率调节范围,利于变压器的优化设

计.此外,原边侧开关管实现ZVS导通,副边侧整

流二极管实现ZCS关断,有效地降低了开关损耗.

最后,输入电压为４００V、输出电压为２５０~５００V
的仿真和实验结果验证了PWM 控制的可行性和有

效性.
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