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高频谐振变换器在过载限流下的
数字同步整流控制方法

宁煜航1,白小青2,王康平1,赵若辰1,魏高昊1

(1.西安交通大学电气工程学院,710049,西安;2.西安爱科赛博电气股份有限公司,710119,西安)

摘要:针对LLC谐振变换器在过载限流工况下因频率提高导致原副边出现相移,进而造成同步整

流控制困难的问题,提出一种基于数字控制的同步整流控制方法。构建了LLC变换器在过载限流

工况下的等效模型,进而分析相移产生机理,揭示了相移与输出电压及开关频率的关系;应用简化

最优轨迹控制方法,结合状态轨迹图分析得到不同输出电压下相移特性曲线的拟合关系式,在控制

器中预置相移角度以有效降低运算复杂度,仅利用电压反馈信号即可实现同步整流的相移补偿,生
成准确的同步整流控制信号,无需附加检测及控制电路。搭建了输入电压为270V、输出电压为

28V的半桥LLC变换器实验样机,在350~900kHz频率范围内进行限流值为50A的过载限流实

验。实验结果表明,所提出的相移补偿方法能够有效跟踪相移变化,在稳态与瞬态过程中均实现了

同步整流的准确控制。所提出的数字同步整流控制方法在宽频率范围内具有良好的适应性,可有

效抑制因相移引起的同步整流误动作,显著提升变换器在过载限流工况下的运行可靠性。
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DigitalSynchronousRectificationControlMethodforHigh-Frequency
ResonantConvertersunderOverloadCurrentLimitingConditions
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Abstract:Toaddressthephaseshiftbetweenprimaryandsecondarysidescausedbyfrequency
elevationin LLC resonantconverters under overload currentlimiting conditions,which
complicatessynchronousrectification control,this study proposes a digitalsynchronous
rectificationcontrolmethod.AnequivalentmodeloftheLLCconverterunderoverloadcurrent-
limitingconditionsisestablishedtoanalyzethephaseshiftgenerationmechanismandrevealthe
relationshipbetweenphaseshift,outputvoltage,andswitchingfrequency.Byapplyinga
simplifiedoptimaltrajectorycontrolapproachandanalyzingstatetrajectorydiagrams,fitting
equationsforphaseshiftcharacteristicsundervaryingoutputvoltagesarederived.Aphaseshift
angleispresetinthecontrollertoreducecomputationalcomplexity.Onlyvoltagefeedback
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signalsarerequiredtoachievephaseshiftcompensationforsynchronousrectification,generating
accuratecontrolsignalswithoutadditionaldetectionorcontrolcircuits.A half-bridgeLLC
converterprototypewith270Vinputvoltageand28Voutputvoltageisbuiltforoverload
current-limitingexperimentswitha50Acurrentlimitacrossa350—900kHzfrequencyrange.
Theexperimentalresultsdemonstratethattheproposedphaseshiftcompensation method
effectivelytracksphaseshiftvariations,achievingprecisesynchronousrectificationcontrolin
bothsteady-stateandtransientprocesses.Theproposeddigitalsynchronousrectificationcontrol
methodexhibitsstrongadaptabilityacrosswidefrequencyrangesandeffectivelysuppresses
malfunctionscausedbyphaseshifts,significantlyenhancingtheoperationalreliabilityofthe
converterunderoverloadcurrentlimitingconditions.
Keywords:overloadcurrentlimiting;synchronousrectification;LLCconverter;Simplified

OptimalTrajectoryControl

  航空电源系统的核心要求是高可靠性、高效率

和高功率密度[1-3]。为提高航空电源系统的供电可

靠性,作为关键部件的航空DC/DC变换器必须具

备一定的过载能力[4],即在过载时能将输出电流限

制在一定值并维持一段时间运行,以避免误动作。
在众多DC/DC变换器拓扑中,LLC谐振变换器因

其高效率、软开关特性和易于磁集成等显著优势,已
成为航空DC/DC变换器的优选方案[5-6]。此外,同
步整流技术的使用可以进一步降低LLC变换器副

边同步整流管的损耗,从而提高整体效率,在低输出

电压和大输出电流的应用场景中尤为重要[7-8]。
在过载限流工况中,当航空用LLC变换器的输

出电流大于电流限幅后,通过逐渐提高LLC开关频

率,可使输出电压逐渐变小直至接近于0,从而将输

出电流限制在设定的范围内[9]。过载限流过程中

LLC的输出电压低、输出电流大,若此时使用合适

的同步整流,可以极大地减小损耗,从而保证LLC
在过载限流工况下较长时间的运行。在过载限流工

况中,不同开关频率、输出电压时,原、副边的电压信

号会产生不同角度的相移。原、副边的相移对同步

整流的控制提出了更高的要求,如果同步管提前开

通,则副边管会流过反向电流,导致损耗增加;如果

上、下同步管的驱动信号产生了交叠,则会导致副边

短路甚至器件损坏。
目前常见的同步整流控制方法是在过载限流瞬

态过程中关闭LLC副边同步整流管的驱动信号,但
这种方法在大电流的瞬态过程中,副边损耗很大且

发热严重,很容易损坏器件,需要增强变换器的散热

能力,例如增大散热器,但这使变换器体积增大而减

小了功率密度;或者需要在瞬态过程中也开启同步

整流,减小副边损耗从而减少发热。

现有的同步整流控制方法在瞬态控制中主要存

在以下问题。①传统数字同步整流控制方法[10-11]

在控制器中将原边管和副边管的驱动信号进行同

步,同步整流开通时间与原边驱动信号一致,同步整

流关断的时间由控制器决定。传统的数字同步整流

控制方法无法在瞬态过程中对相移进行补偿,会造

成同步整流提前开通与提前关断,引起环流损耗增

大。②检测同步管电流的方法[12]。当检测到同步

管流过电流大于0时,开通对应的同步管的驱动信

号。该方法虽然可以在原、副边有相移的情况下控

制同步整流,但这种方法一般采用电流互感器、罗氏

线圈、霍尔传感器等来检测同步管电流,电流互感器

等需要串联在电路中或绕在导线上,这将导致变压

器二次侧的漏感和电阻增大,还会导致变压器二次

侧产生电压尖峰和损耗增大。③检测同步管体二极

管导通时间的方法[13]中,同步整流的开通时间与原

边驱动信号同步,通过检测同步管体二极管的导通

时间来调整同步整流的关断时间,使体二极管的导

通时间最小。虽然检测体二极管导通时间的方法可

以很好地控制关断时刻,但该方法中同步整流的开

通时间仍与原边驱动信号同步,当原、副边相移过大

时会使同步整流的导通时间超过半个开关周期,从
而导致上、下同步管同时导通,在副边引起环流,增
大了损耗,甚至会损坏器件。④检测同步管管压降

Vds的方法[14-15]。同步管的体二极管导通时,同步管

两侧压降为负的二极管压降,检测到管压降小于开通

阈值后开启同步整流,开通后管压降为负的导通电阻

与电流的乘积,当检测到管压降大于关断阈值后关闭

同步整流。这种方法虽然可以在原、副边有相移的情

况下控制同步整流,但在高频大电流场景下由于布局

等引入的寄生参数尤其是寄生电感所引起的压降与
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开关管中的导通电阻引起的压降叠加,导致同步整流

的开通与关断时间并不能准确地控制。
基于以上问题,本文提出了一种针对高频LLC

谐振变换器在过载限流工况下原、副边有相移时的

数字同步整流控制方法。该方法无需额外的检测电

路或控制电路,仅利用闭环控制中的电压反馈量,通
过计算和查表得到对应状态下的相移,从而在数字

控制中对同步整流的相移进行补偿。本文首先分析

了在过载限流过程中原、副边之间产生相移的机理

以及此时的工作模态;然后利用简化最优轨迹控制,
绘制了状态轨迹图并定量分析了原、副边之间相移

的大小与输出电压、输出电流之间的关系;最后,在
实验中验证了该相移与输出电压、输出电流之间关

系的正确性,并在过载限流实验中进行相移补偿,有
效实现了稳态和瞬态过程的同步整流控制。

1 过载限流工况分析

如图1所示为半桥LLC谐振变换器,其正常工

作时,变压器原边开关管Q1、Q2 交替导通,桥臂中

点电压Vsw 以开关频率变化,谐振腔中谐振电感Lr
的电流ILr与谐振电容Cr的电压VCr均以谐振频率

变化。在过载限流工况下,Vsw与副边同步管Q4的源

极、漏极两端电压Vds_Q4 的相位差为相移角θ,且副

边相位滞后于原边相位,如图2所示。

图1 半桥LLC谐振变换器框图

Fig.1Blockdiagramofhalf-bridgeLLCresonantconverter

图2 过载限流工况LLC变换器原边和副边的相移

Fig.2Phaseshiftbetweenprimaryandsecondarysideunder
overloadcurrentlimitingcondition

1.1 开关频率fs 大于等于谐振频率f0 时的时序

图3给出了LLC变换器在开关频率fs 大于等

于f0,以及远大于谐振频率f0 时的时序图。
当fs=f0 时,该工作点为LLC变换器的理想

工作点,此时输出电压为额定输出电压Vo_nom,可以

同时实现原边开关管ZVS和副边开关管ZCS。在原

边开关管动作时刻,谐振电感电流ILr恰好等于励磁

电流ILm,如图3(a)所示;当fs>f0时,在原边开关

管动作时刻,谐振腔内谐振电感电流ILr不等于励磁

电流ILm,ILr还需一段时间下降才能与ILm 相等,如
图3(b)所示;当fs≥f0 时,输出电压约为0,变压

器初级侧电压也接近0,输入电压直接加在谐振电

感两端,谐振电感电流近似以三角波变化,如图3
(c)所示。

若LLC变换器初始工作在fs=f0的理想工作

点,在输出电流达到电流限幅后,逐渐提高开关频率

可以降低输出电压直至输出电压接近于0,使得输

出电流维持在限流值附近。在该过载限流阶段,fs
始终大于f0。对应于图3(b)所示,t0 ~t1 时刻原边

上管Q1 开通,谐振腔内输入电压为Vin,但此时流过

谐振电感Lr 的电流ILr 方向为负,且小于励磁电流

ILm。副边Q3 导通、Q4 不导通,励磁电感被-nVo 钳

位,励磁电流ILm 反向增大,谐振电感电流ILr 反向

减小,直至t1 时刻励磁电流ILm 与谐振电感电流ILr
相等。

t1~t2时刻原边上管Q1仍然开通,谐振腔内输

入电压仍为Vin,流过谐振电感Lr的电流ILr方向由

负向正转变,且一直大于励磁电流ILm。副边 Q4 导

通、Q3 不导通,励磁电感被nVo 钳位,励磁电流ILm
由负变化至0,又从0开始正向增大,直至t2 时刻原

边Q1 关闭。t2 ~t3 时刻、t3 ~t4 时刻分别与t0 ~t1
时刻、t1 ~t2 时刻类似,不再赘述。

(a)fs=f0,Vo=Vo_nom
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(b)fs>f0,Vo<Vo_nom

(c)fs≥f0,Vo≈0
图3 fs≥f0 时LLC变换器时序

Fig.3Timesequencediagramwhenfs≥f0

1.2 相移产生机理

采用基波分析法分析LLC谐振变换器[16-17],假
设变换器中只有基波分量(即开关频率分量)在传递

能量,而忽略所有高次谐波的影响,可将复杂的非线

性电路转化为近似线性的电路来分析,等效电路如

图4所示。其中Vsw1 为原边半桥中点电压Vsw 的基

波分量有效值,Rac 为变压器副边负载RL 折算到原

边 的 等 效 负 载:Rac = 8n2RL/π2,n 为 变 压 器

匝比[18-20]。

图4 LLC谐振变换器等效电路

Fig.4EquivalentcircuitofLLCresonantconverter

从输入侧看,输入阻抗Zin由谐振电容Cr、谐振

电感Lr、励磁电感Lm 以及等效负载Rac 共同组成

Zin =jωLr+ 1
jωCr

+ jωLmRac

jωLm+Rac
(1)

式中:ω 为开关角频率,谐振腔的特征阻抗Z0 =

Lr/Cr,以Z0 为基准值时Zin的标幺值ZinN 表达式

为

ZinN = QL2
nf2n

Q2L2nf2n+1+jfn-1fn+
Lnfn

Q2L2nf2n +1  
(2)

式中:fn为开关频率fs与谐振频率f0的比值,fn=
fs/f0;Ln 为励磁电感Lm 与谐振电感Lr的比值,Ln

=Lm/Lr;Q 为品质因数,Q =Z0/Rac。在LLC参数

确定的时候,Ln 和Q 均为固定值。
输入阻抗的相位角β为

β=arctanLnf2n+(Q2L2nf2n+1)(f2n-1)
QL2

nf3n  (3)
  图5所示为输入阻抗的模|ZinN|及其相位角β
与fn的关系曲线。在fn≥1的区域,相位角β始终大

于0,输入阻抗呈感性。随着开关频率的上升,感性

阻抗不断增大,表明随着开关频率的提高,输入电流

滞后于输入电压的相位越大,导致Rac 的电压滞后

于Vsw1 的相位越大,即原电路中LLC变换器的副边

电压滞后于原边电压的相位越大。

(a)|ZinN|与fn 关系曲线

(b)β与fn 关系曲线

图5 输入阻抗与频率的关系曲线

Fig.5Inputimpedancecurve
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在过载限流工况下,输出电流维持在限流值附

近,通过提高开关频率使输出电压降低,Rac 随之下

降,并进而使Q下降。为了更直观地分析LLC原、副边

电压之间的相移,需把图4所示等效电路的Rac 改造

为恒流源Iac 以贴合过载限流的实际工况,如图6所

示。Iac与Vsw1之间的相位差即为过载限流工况下提高

开关频率以降低输出电压所导致的原、副边相移。

图6 过载限流工况下的LLC变换器等效电路

Fig.6EquivalentcircuitofLLCconverter
under overload current
limitingcondition

由输入阻抗的分析可知,过载限流工况下输入

阻抗呈感性,电流相位滞后于电压相位,以输入电

压Vsw1 的相位为基准,可得到如图7(a)所示的相量

图。其中θ为Iac与Vsw1 之间的相位差,即LLC变换

器原、副边电压之间的相移;VZr 为谐振电容和谐振

电感组成的阻抗两端的电压;VLm 为励磁电感电压,
其与Iac同相位。由于励磁电感电流远远小于输出电

流和谐振电流,因此可以忽略励磁电感电流,相量图

可进一步简化为图7(b)所示。此时Iac和ILr相量重

合,VZr和VLm 近乎垂直。

(a)过载限流工况相量图

(b)简化后的过载限流工况相量图

图7 过载限流工况等效电路的相量图

Fig.7 Phasordiagram ofequivalentcircuitforoverload
currentlimitingcondition

根据图7可得电压与电流方程组

|Vsw1|sinθ=|VZr|
VZr=ILrZr
ILr=Iac

􀮠

􀮢
􀮡

􀪁􀪁
􀪁􀪁 (4)

式中:Zr为谐振电感和谐振电容组成的阻抗,Zr =
jωLr+1/jωCr;|Vsw1|、|VZr|分别为对应相量的

模。简化求解得到θ为

θ=arcsin|Zr||Iac|
Vsw1  (5)

  过载限流工况下提频使得增益减小,输出电压

减小,输出电流平均值Io 维持限流值不变。Iac 的模

|Iac|为Io 折算到原边后的正弦峰值:|Iac|=
πIo/2n;Vsw1 的模|Vsw1|为原边半桥中点电压Vsw

的基波分量峰值,|Vsw1|=2Vin/π,Vin为输入电压。
因此式(5)可以改写为

θ=arcsinπ
2Ioω0Lr(f2n-1)
4nVinfn  (6)

式中:ω0 为Lr和Cr的谐振角频率,ω0=2πf0。由此

可得在不同输出电流限流值下,相移与频率fn 的关

系曲线如图8所示。

图8 不同限流值时相移θ与频率fn 的关系曲线

Fig.8Curveofphaseshiftversusfrequencyfnat
differentcurrentlimitingvalues

在过载限流过程中,随着fn 的上升,LLC变换

器原、副边电压之间的相移增大,fn 较大时相移接

近90°,且Io 增大时相移也会增大,相移严重影响了

过载限流工况下副边同步整流的精确控制。如图

3(b)所示,t2 时刻原边Q1 关断,Vsw 从正变为0,但
此时谐振电感电流ILr大于励磁电流ILm,直至t3 时

刻才等于励磁电流ILm,直至t3时刻,副边同步管Q4
的Vds_Q4才从0变为正,LLC变换器的原边和副边之

间产生相移,副边滞后于原边且相移时间为t3-t2
或t1-t0。此外,如图3(c)所示,当fs≫f0 时,输出
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电压约等于0,相移时间约为开关周期的1/4,相移

角接近90°。

2 过载限流工况的状态轨迹分析

2.1 过载限流过程的简化

在过载限流过程中,LLC变换器的输出电流保

持限流值不变,因此不断增大频率、降低输出电压过

程中LLC的副边电流平均值一直保持不变,故副边

开关管导通的半个周期中的电流半波平均值也保持

不变。fs=f0 时,输出电压Vo 等于额定输出电压

Vo_nom,此时副边电流波形恰好为正弦波形式;随着

fs 的增大,输出电压Vo 逐渐减小,且此时副边电流

波形逐渐向三角波畸变,直至Vo 接近于0时,副边

电流波形近似变为三角波。
三角波电流的平均值Ita和峰值Itp的关系为Ita

=Itp/2;正弦波电流的平均值Isa 和峰值Isp 的关系

为Isa=2Isp/π。因为副边电流平均值不变,所以正弦

波电流峰值Isp 和三角波电流峰值Itp 满足如下关系

Isp = π4Itp
(7)

图9 不同输出电压时的副边电流

Fig.9 Waveformofsecondarysidecurrentunder
differentoutputvoltage

  减小运算复杂度,做出如下简化。副边电流从

正弦波畸变到三角波的过程,简化为副边电流的峰

值随输出电压变小而线性增大的过程。如图9所

示,VoN 为输出电压相对额定输入电压的标幺值,在
本文设计中额定输出电压为额定输入电压的1/2n
倍。图5中输出电压从左至右为Vo1~Vo4(相应的标

幺值为VoN1 ~VoN4)时对应的副边电流波形,其具

有相同的平均值。随着VoN 的变小,Isp 值在线性增

大,即VoN1 <VoN2 <VoN3 <VoN4,所对应的副边电

流峰值Isp1>Isp2>Isp3>Isp4。因此可以得到经简化

拟合后在任意输出电压VoN 时对应的副边电流峰值

Isp 的表达式为

Isp =Itp-2nVoN(Itp-Isp) (8)
在输出电压接近0时,此时流过副边的电流波形近

似三角波,三角波电流峰值Itp等于输出电流平均值

Io 的两倍,Itp =2Io。
在输出电压为VoN 时,副边电流的峰值I2 为

I2 = [2-nVoN(4-π)]Io (9)

  折算到LLC原边的电流峰值I1 为副边电流峰

值I2 的1/n倍,表达式如下

I1 =I2
n =

[2-nVoN(4-π)]Io
n

(10)

  在不同输出电压以及不同频率时,励磁电流的

峰值ILmmax=nVo/4Lmfs,电压增益为Mg 时输出电

压相对额定输入电压Vin 的标 幺 值 满 足VoN =
Mg(fn)/2n。LLC变换器增益与fn 的关系如图10
所示。

(a)增益随fn 变化的曲线

(b)fn 随增益变化的曲线

图10 LLC变换器增益与fn 的关系曲线

Fig.10GainofLLCconverterwhenfn>1

fn>1的范围内fn 与VoN 的关系为fn =
M-1
g (2nVoN),励磁电流峰值ILm,max 可表示为

ILm,max = nVo

4Lmf0fn = nVo

4Lmf0M-1
g (2nVoN)

(11)

  谐振电感电流ILr和变压器原边电流Ip、变压器

励磁电流ILm之间满足ILr=Ip+ILm。已知谐振腔的

特征阻抗Z0= Lr/Cr,以Vin/Z0为电流的基准值,
变压器原边电流、励磁电流、谐振电感电流的标幺值

分别表示如下,IpN =IpZ0/Vin,ILmN =ILmZ0/Vin,

ILrN =ILrZ0/Vin。
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2.2 相移角的计算

为实现精准的数字同步整流控制,采用简化最

优轨迹控制方法对LLC变换器的过载限流过程进

行分析和计算。根据最优轨 迹 控 制[21-26]方 法 对

LLC各个时序进行分析,结合图3所示时序图可

知,在一个开关周期内,t0~t1 对应弧AB,为工作模

式Ⅱ;t1~t2 对应弧BC,为工作模式Ⅰ;t2~t3 对应

弧CD,为工作模式Ⅴ;t3~t4 对应弧DA,为工作模

式Ⅳ。每段弧对应不同的弧度,根据对称性:弧AB
的弧度等于弧CD的弧度,弧BC的弧度等于弧DA
的弧度。各段弧弧度的和与谐振频率角频率ω0 的

比值等于开关周期Ts,即t4 ~t0。相移时间t3 ~t2
或t1~t0 也可以由弧AB 或弧CD 的弧度与谐振频

率的角频率ω0 的比值来表示。那么相移角便可以由

移相时间t3~t2 或t1~t0 与开关周期Ts的比值来

表示。
过载限流过程中,在输出电压为VoN 时的状态

轨迹如图11所示。其中弧BE段对应的弧度为θ1,弧
EC段对应的弧度为θ2,弧CD段对应的弧度为θ3,

VcrN 为谐振电容电压的标幺值。当θ2>π/2时,状态

轨迹如图11(a)所示,此时弧BC越过了最高点F
点,此时弧BC的半径r1 等于F点的纵坐标ILrN,max,
该值为谐振电流标幺值ILrN 的最大值;当θ2 <π/2
时,状态轨迹如图11(b)所示,此时弧BC的最高点为

C点,此时弧BC的半径r1 近似可由点C的纵坐标和

圆心相对点(0.5,0)的横坐标利用勾股定理求得。

(a)θ2>π/2

(b)θ2<π/2
图11 输出电压为VoN时的状态轨迹图

Fig.11StatetrajectorydiagramwhenoutputvoltageisVoN

  在弧BC段,结合图3所示时序图,在LLC原

边Q1 开通的时候,此时电感电流ILrN为变压器初级

侧电流IpN与励磁电流ILmN的和,ILrN(t)的表达式为

ILrN(t)=I1Nsin(w0t)+ILmN,max(4t-Ts)
Ts

(12)

式中:原t1 时刻为t=0的时刻;I1N 为变压器原边

电流峰值的标幺值I1N =I1Z0/Vin;Ts为开关周期,
且Ts=T0/fn;ω0为LLC的谐振角频率,T0为谐振

周期。ILmN,max 为励磁电流标幺值的峰值。
当θ2 >π/2时,如图11(a)所示,弧 BC段

ILrN(t)的最大值ILrN,max 在点F 处取到,此时弧BC
段的半径r1 =ILrN,max。弧CD段的半径r2 为

r2 = (ILrN,max)2+(0.5+nVoN)2 (13)
  当θ2 <π/2时,如图11(b)所示,弧 BC段

ILrN(t)的最大值ILrN,max 在点C处取到,弧CD段的

半径r2与θ2>π/2时相同,此时最大值ILr,maxN 约为

ILrN,max =ILrN_C =I1N+ILmN,max (14)
式中:ILrN_C 为点C的纵坐标。

θ2 <π/2时弧BC段的半径r1 为

r1 = (ILrN,max)2+(0.5-nVoN)2 (15)
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  弧BE段的弧度θ1 对应原边Q1 管导通后谐振

电流ILr从负的励磁电流峰值增至0的过程;弧EC
段的弧度θ2 对应原边Q1 管导通后谐振电流ILr从0
开始增大至上管关闭的过程;弧CD段的弧度θ3 对

应原边Q1管关闭后谐振电流ILr下降至与励磁电流

相同的过程。产生相移的时段t0~t1 和t2~t3 对应

的弧段为弧AB和弧CD,且弧度θ1、θ2 和θ3 和的二

倍对应开关周期 Ts 与角频率ωs 的乘积,表达式

如下

θ1 =arcsinILmN,max
r1  (16)

ILrN_C =r1sin(θ2) (17)

θ3 =arcsinILrN_C
r2  -arcsinILmN,max

r2  (18)

θ1+θ2+θ3 =ωsTs=2πTs

T0
(19)

输出电压为VoN 时的相移θ的表达式为

θ= θ3
2×(θ1+θ2+θ3)×

360° (20)

  联立求解式(16)~式(20),得到相移θ与输出

电压VoN 之间的关系曲线。如图12所示。

图12 不同Io 时相移角与输出电压的理论曲线

Fig.12 Theoreticalcurveofphaseshiftandoutput
voltageatdifferentIo

从图12可知,相移的角度θ近似的随着输出电

压VoN的减小线性变大。此外,图8给出了在不同

Io 时相移角θ与VoN之间的关系曲线,也近似为直

线,而且随着电流的增大,相移的角度略微增大,但
输出电流的大小对相移的影响很小,基本可以忽略。

谐振电容和谐振电感是决定谐振频率的关键参

数,在实验中容易偏移,因此考察了谐振电容和谐振

电感对相移角与输出电压之间关系的影响。图13
和图14所示为谐振电容和谐振电感在±10%偏移

范围内相移θ与VoN之间的关系曲线,可以看出谐

振电容和谐振电感的变化对本文所提方法得到的相

移角影响较小。

图13 谐振电容±10%偏差范围内相移曲线

Fig.13Phaseshiftcurvewithinthe±10% variation
rangeoftheresonantcapacitor

图14 谐振电感±10%偏差范围内相移曲线

Fig.14Phaseshiftcurvewithinthe±10% variation
rangeoftheresonantinductor

图15 半桥LLC变换器样机

Fig.15Prototypeofhalf-bridgeLLCconverter

3 实验验证

为了验证得到的相移曲线的准确性,搭建了半桥

LLC变换器实验样机,主要设计参数为:输入电压为

270V,输出电压为28V,谐振频率为350kHz,变压器

的变比为5,谐振电感为1.4μH,励磁电感为8.2μH,
谐振电容为152nF。半桥LLC变换器样机如图15
所示。样机采用平面磁性元件,用PCB绕组替代传

统磁件的利兹线绕组,有效减小了磁件损耗和样机体
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积,提升了整体的效率和功率密度,样机的峰值效率

为96.83%,功率密度为16.415MW/m3。
样机采用高性能数字控制器UCD3138,其内部

集成了专用误差模数转换器、数字脉冲宽度调制

(PWM)、模拟数字转换器(ADC)等组成的高速数

字反馈环路。本文提出的数字同步整流控制方法在

控制程序中采用查表法,首先将相移曲线进行线性

拟合,得到相移角θ与输出电压VoN 的关系,将其提

前写入程序中,根据当前的输出电压采样值查表得

到相移角,并根据开关频率计算移相时间,对同步整

流的PWM 时序进行实时更新,即可在整个输出电

压和开关频率范围内获得较为准确的同步整流驱动

时序。本文所提方法的控制流程图如图16所示。

图16 数字同步整流相移补偿流程图

Fig.16 Flowchartofdigitalsynchronousrectification

phaseshiftcompensation

在过载限流工况下测量不同输出电压、开关频

率下LLC原、副边的相移。图17给出了在开关频

率大于谐振频率、输出电流限制为50A时,不同输

出电压Vo 下相移角θ的实验波形。
如图17所示,在输出电压不断减小的过程中,

相移不断增大,但并不与输出电压的变化成固定的

比例。相移时间除以对应频率下的周期值可以计算

得到相移角,该角度与输出电压的变化近似成线性

的关系。随着输出电压的减小,相移角在线性增大。
为了更加清楚地验证图11中理论推导得出的相移

角的准确性。图18给出了实测输出电流为40、50
和60A时相移角θ与输出电压VoN关系与理论推导

中关系的对比图。

(a)Vo=26.7V,相移θ≈0°

(b)Vo=18V,相移θ≈30°

(c)Vo=9V,相移θ≈60°

(d)Vo=3V,相移θ≈80°
图17 原、副边相移θ随输出电压的变化

Fig.17Phaseshiftofprimaryandsecondarysidesatdifferent

outputvoltages

图18中实验测得的相移角曲线与理论推导的

相移角曲线基本一致。以输出电压为自变量、相移

角为因变量拟合图12中的相移曲线,可得θ与VoN

的关系式。根据采样的输出电压值,在控制器中计

算出对应的相移角。在控制器中,仅需将计算得到

的相移时间赋值给储存同步相移角的寄存器,便可

对原、副边之间的相移进行补偿,从而通过控制器生

成带有相移补偿的同步整流信号。图19所示为过
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图18 理论计算与实测相移曲线对比

Fig.18Comparisonoftheoreticalcalculatedand
experimentalphaseshiftcurves

载限流过程中的同步整流波形图。当输出电流超过

限流阈值,LLC迅速提频降低电压增益,从而将输

出电流限制在阈值附近。过载限流中限流电流为

50A,开关频率从额定频率350kHz提升至900
kHz。图19中①~④4个阶段分别为过载限流过

程的输出电压27V(起始段)、输出电压20V段、输
出电压5V段以及输出电压0.8V段(结束段),各
阶段波形如图20所示。

图19 相位补偿后过载限流过程的实测波形

Fig.19 Measuredwaveformoftheoverloadcurrent
limiting process after phase
shiftcompensation

(a)阶段①的输出电压为27V

(b)阶段②的输出电压为20V

(c)阶段③的输出电压为5V

(d)阶段④的输出电压为0.8V

图20 过载限流过程各阶段波形

Fig.20 Waveformsofeachstageintheoverloadcurrent

limitingprocess

从图19和图20可以看出,随着输出电压Vo的

降低,原、副边之间相移角在逐渐增大。通过在控制

器中补偿同步整流的相移,不但在过载限流前(Vo

=27V时)与过载限流进入稳态后(Vo=0.8V时)
能给出准确的同步整流信号Vgs,而且在过载限流的

瞬态过程中(0.8V<Vo<27V时)也能准确地给

出同步整流信号Vgs。在50A大电流时,数字控制器

给出的同步整流驱动信号也没有因为受到干扰而失

去准确度。此外,由于对推导的相移曲线进行了拟

合并将其预置进数字控制器,从而大幅减小了数字

控制器的运算复杂度,减少了计算延迟。实验结果

有效验证了在350~900kHz的频率范围内,本文提

出的数字同步整流控制方法,通过相移补偿确保了

在输出电压及频率变化下同步整流驱动信号的准确

生成。

4 结 论

本文提出了一种针对高频LLC变换器在过载

限流工况下原、副边有相移时的数字同步整流控制

方法。该方法在原有的闭环控制电路上无需额外增

加同步整流的检测电路或控制电路,具有易于实现、
适用性强的优点。首先分析了LLC变换器的时序
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以及过载限流工况相移产生的机理,然后利用状态

轨迹分析计算得出不同输出电压时的相移角,通过

实验验证了该相移角的准确性。然后通过拟合该相

移角曲线,在数字控制器中对同步整流的相移进行

了补偿。在270V转28V的半桥LLC变换器上的

过载限流实验验证了本文提出的根据相移补偿同步

整流的数字同步整流控制方法的可行性,在稳态和

瞬态过程中均可准确地控制同步整流。
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