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摘要  LLC 谐振变换器因其高效率、高功率密度和宽范围电压输出的优点，常应用于电动汽

车充电装置中。为了进一步提高效率，该变换器的二次侧采用同步整流技术。因传统的同步整流

方案受到了一系列限制，包括电流互感器成本高、高压检测困难、工作范围窄、计算负担重或准

确度不高等问题。为解决这些问题，提出一种无高频采样的 LLC 谐振变换器同步整流方案。该方

案基于简化的时域分析，在线识别 LLC 谐振变换器的不同工作模式并实时计算同步整流管的导通

或延迟导通占空比。仿真结果表明，所提方法可在全频率范围与各种负载工况下实现同步整流管

的精确驱动，且与其他基于模型的无高频采样驱动方案相比，该方案更为精确。最后，通过构建

一台 6.6 kW 的实验样机，验证了该方案的稳态精确性和动态可靠性。 
关键词：LLC 谐振变换器  时域分析  同步整流  模式识别 
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0  引言 

LLC 谐振变换器作为电动汽车充电器中最常见

的拓扑之一，具有多种优势，包括能够实现软开关、

高效率、高功率密度以及宽电压增益，已成为研究

热点[1-5]。然而，由于二次侧整流二极管较高的导通

压降，其导通损耗占总损耗的比重较大 [6]。为了进

一步提升电能转换效率，通过引入同步整流（Syn- 
chronous Rectification, SR）技术，利用 MOSFET 模

拟整流二极管的开关行为可以降低变换器损耗[7]。 
传统的同步整流驱动方案可大致分为三类：基

于电流检测、电压检测及无高频采样的方法 [8-10]。

传统的同步整流驱动策略如图 1 所示。基于电流检

测的同步整流方案采用电流互感器来检测 LLC 谐

振变换器的一次电流 ir 或 SR 管漏源电流 ids.SR，从

而产生同步整流控制信号，该类方案因能够获取同

步整流器的实时电流状态而具有较高精度。然而，

额外的电流互感器会增加变换器的体积和损耗[11]。 
基于电压检测的 SR 方案根据采样信号的不同，

又分为基于谐振腔电压方案和 SR MOSFET 漏源电 

 
图 1  传统的同步整流驱动策略 

Fig.1  Conventional SR driving schemes 

压 vds.SR 方案。前者包括基于谐振电感电压 vLr、励

磁电感电压 vLm、谐振电容电压 vCr 或二次电压 vsec

传感器的 SR 方案，较于电流检测方案，具有效率

高、功率密度高等特点。然而，基于谐振腔电压的

方案通常需要搭建复杂的分立电路来对信号进行处

理[12-13]。而对于 SR MOSFET 漏源电压方案，由于
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MOSFET 封装自身的寄生电感的影响，容易引起 SR
驱动的提早关断，影响 SR MOSFET 性能[14-15]。为

了消除寄生电感的影响，文献[16]提出了基于自适

应漏源电压检测的 SR 方案，通过探测 SR 反向二极

管的导通状态控制 SR 驱动信号时长，然而其稳态

精度需要较小的步长，而动态调节过程中需要较大

的步长，因此难以兼顾 SR 控制的稳态精度和动态

性能。与此同时，电压检测方案在一定程度上受到

应用场景的限制，特别是在电动汽车场合中，最高

输出电压一般至少为 400 V，而商用 SR 芯片的最大

耐压值为 200 V 左右。而使用分立电路进行 SR 控

制，又将增加电路成本、提高检测难度。因此，在

电动汽车应用场景下通常会采用无高频采样的 SR
方案。 

无高频采样的 SR 方案解决了传感器成本高的

难题，该方案大多基于 LLC 谐振变换器的模型分析

来调整 SR 驱动信号[17]。因此，选取合适的建模分

析方法尤为重要。目前，常用的 LLC 谐振变换器建

模分析方法是基波分析（ Fundamental Harmonic 
Approximation, FHA）法和时域分析（Time Domain 
Analysis, TDA）法[18]。FHA 法基于频域进行分析，

仅考虑一次、二次电压基频分量的等效线性网络，

当开关频率偏离谐振频率时分析得到的特性误差较

大。TDA 法通过求解时域下的 LLC 谐振电路微分

状态方程得到精确的动态模型，建模精度较高，但

难以描述动态过程[19-20]。 
文献[21-22]根据改进的 FHA 建模得到了 SR 导

通时序，然而该模型存在控制精度低的问题，导致

SR 性能下降。文献[23]通过 TDA 对 LLC 谐振变换

器 SR 导通时序进行精确计算，并引入查表法实现

了精度较高的 SR 信号驱动，但查表法存在占据存

储空间大等问题。文献[24]提出了一种新颖的双重

前馈策略，同时优化了 LLC 谐振变换器逆变和整流

控制的动态性能，其中最终的 SR 控制信号结合了

时域分析法得到的准确前馈信号及传统自适应漏源

电压检测 SR 控制信号的阶梯式调节信号，通过查

表法简化工作模式识别的过程，但仍存在计算繁琐、

控制方案复杂等问题。除此之外，上述的基于模型

的无高频采样的 SR 方案普遍忽略了在轻载情况下额

外的电流断续导通模式（Discontinuous Conduction 
Mode, DCM），这可能使得 SR MOSFET 过度开通并

导致额外的无功环流甚至引起 LLC 谐振变换器电

压增益畸变[18, 25]。 
针对以上问题，本文对于脉冲频率调制（Pulse 

Frequency Modulation, PFM）下的全桥 LLC 谐振变

换器进行研究，提出一种无需高频采样的基于时域

模型的同步整流驱动方案。本方案利用简化的时域

分析法对全工作区域下 LLC 谐振变换器的不同运

行模式进行建模，从而实现对于不同模式下 SR 
MOSFET 开通时的在线计算。同时，根据时域分析，

本方案提出了一种 LLC 谐振变换器工作模式识别

算法，从而确保对于额外 DCM 的识别，使得 LLC
谐振变换器在轻载工况下也能够实现高效 SR 控制，

提高变换器的可靠性和效率。 

1  LLC 谐振变换器的精确时域模型 

图 1 为同步整流全桥 LLC 谐振变换器的拓扑结

构，它由两个 H 桥（一次侧为开关管 Q1～Q4 组成

的逆变 H 桥、二次侧为 S1～S4 组成的同步整流 H
桥）、三元件谐振腔（谐振电容 Cr、谐振电感 Lr、

励磁电感 Lm）和一个电压比为 n∶1 的单输出绕组变

压器 T 组成。Vin 为输入电压，vAB 为一次侧逆变开关

网络桥臂中点电压，ir 为流过 Cr 和 Lr 的谐振电流，励

磁电流 im 流经 Lm，经过滤波电容 Co 前的电流为二

次电流 irec.SR，输出电阻 Ro 上的电压为输出电压 Vo，

输出电流用 Io 表示[26-29]。根据电路规格、开关频率和

负载条件的不同，变换器在一个开关周期 Ts 内可在多

个基础工作模态间过渡，可由励磁电感 Lm 两端电压

表征：正钳位 vm=nVo（P 模态）、负钳位 vm=−nVo（N
模态），以及励磁电感自由谐振|vm|＜nVo（O 模态）。 

为了推导的普适性，电路中的状态变量及其归

一化基准见表 1，三种基本模态的等效电路模型如

图 2 所示。 
表 1  LLC 谐振变换器变量及其归一化基准 

Tab.1  LLC converter variables and normalization 
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（续） 

参   数  公   式  

归一化电压 vn 
o

v
nV

 

归一化电流 in 
o r

i
nV Z

 

归一化频率 fn s

r
 f

f
 

 

 

（a）P 模态        （b）O 模态        （c）N 模态  

图 2  三模态等效电路模型 

Fig.2  Equivalent circuit models of three modes 

P 模态下，仅 Cr 和 Lr 参与谐振，谐振腔输出电

压钳位至 nVo，因此，ir 呈正弦变化，im 呈线性变化。

根据图 2 中的等效电路模型和基尔霍夫定律，建立

求解关键状态变量的微分方程组为 

rn.P mn.P
r m rn.P in

mn.P
m o
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rn.P r

d d
d d

d
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     （1） 

式中，irn.P、imn.P 和 vCrn.P 分别为变换器工作在 P 模

态时的归一化谐振电流、励磁电流和谐振电压。 
采用归一化标准求解方程组式（1），可得 

( )

( )
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mn.P mn.P
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式中，θ 为电角度， rtθ ω= ；Irn.P 和 Imn.P 为与谐振

腔电感元件电流的初始值相关的未知量；θP0 为 P
模态时的初始电角度。实际上，式（2）是对 P 模

态谐振腔电路工作的精确描述。 
O 模态下，Lm 不再被钳位，因此 ir=im 并呈正弦

变化。利用类似的分析方法，O 模态的方程组表示为 

rn.O mn.O rn.O O0
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mn.O rn.O O0

( ) ( ) sin
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1
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（3） 

N 模态下的 ir 和 im 变化趋势与 P 模态相同，谐

振腔输出电压钳位至−nVo。同理可得方程组为 

( )
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mn.N mn.N
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式中，Irn.O、Imn.O、Irn.N 和 Imn.N 分别为 O 模态和 N
模态下与谐振腔电感电流初始值相关的未知量；θN0

为 N 模态时的初始电角度。 
1.1  基于时域模型的工作模式分析 

对于 LLC 谐振变换器而言，通过组合不同模态

可得到 LLC 谐振变换器的八种主要工作模式：P、
O、PO、PON、PN、NP、NOP 和 OPO。其中，PO、

PON 和 PN 模式仅存在于欠谐振区域（Below- 
Resonance Region, BRR），PO 和 PON 模式都包含 O
模态，工作在 DCM，通过增加负载或降低开关频率，

LLC 谐振变换器可从 PO 模式转换为 PON 模式。继

续增加负载，PON 模式中的 O 模态缩短至 0，进入

PN 模式，此时工作在 CCM。NP、NOP 和 OPO 工

作模式存在于过谐振区域（Above-Resonance Region, 
ARR），NP 模式下，vm 达到 nVo，足以导通二次侧

整流管，在 Ts/2 结束前便进入 P 模态。在较轻负载

条件下，LLC 谐振变换器从 NP 模式切换为 NOP 模

式，需在 O 模态获得足够的提升电压后，才可进入

P 模态。在整个工作频率范围内，LLC 谐振变换器

的不同模式边界与相应的 M-fn 关系分布如图 3 所示。 

 

图 3  LLC 谐振变换器工作模式边界与 M-fn 分布 

Fig.3  LLC resonant converter operating mode  

boundaries and M-fn distribution 

此外，仅在谐振点处工作在 P 模式。O 模式为

截止模式，此模式下无任何能量传输到二次侧。特

别地，OPO 模式存在于全频率范围内。 
LLC 谐振变换器在不同工作模式下受到若干条

件的约束，利用这些约束条件可推导出对应工作模
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式下的方程组。主要约束条件如下： 
（1）连续性：在相邻模态的临界处，电感电流

和电容电压均连续。 
（2）对称性：电路处于稳态时，电容电压和电

感电流的初始值应与其在 Ts/2 结束处的终值绝对值

相同，符号相反。 
（3）模态切换：在 Ts/2 内，相邻模态切换处的

输出谐振电流为 0。特别地，当电路从 O 模态切换

到 P 或 N 模态时，励磁电感的电压是连续的，O 模

态末的 vm 被限制为 nVo 或−nVo。这种额外的约束条

件只适用于 PON、NOP 和 OPO 模式。例如，NOP
模式下，N 模态末和 P 模态初的 ir=im，O 模态末的

vm=nVo。 
（4）周期性：一个工作模式下的不同模态总时

长为 Ts/2。在 PFM 下 Ts 可变，因此归一化后表示

为π/fn。 
（5）负荷条件：由于输出电流在 O 模态时中断，

仅 P 模态和 N 模态参与能量传递。归一化后的输出

电流表达式为 

n

π
n

on r m0
( ) ( ) d

π
fnf

I i iθ θ θ= −∫       （5） 

1.2  工作模式识别 
根据 1.1 节可知，联立特定工作模式的时域方

程和约束条件可以得到 LLC 谐振变换器各状态变

量的解析式或计算数值解。其中，通过计算 LLC 谐

振变换器 P、O、N 三种模态的时长，并根据不同模态

控制 SR 驱动信号即可实现基于时域模型的无高频采

样 SR 方案。然而，LLC 谐振变换器在不同工作模式

的各模态的表达式是不同的，因此准确识别 LLC 谐

振变换器的不同模式对于精确驱动 SR 十分重要。 
O 模式（截止模式）时整流侧开关管全部关断，

不需要对其进行 SR 控制。P 模式只存在于谐振点，

因此可看作是 BRR 中的一种特殊 PO 模式或 ARR
中特殊的 NP 模式。研究发现，工作在 PON 和 PN
模式很可能失去零电压软开关（ Zero Voltage 
Switching, ZVS）特性，因为在最后一个 N 模态中，

逆变侧的谐振电流会急剧下降，无法满足 ZVS 要

求，因此在设计 LLC 谐振槽时，通常会避免出现

PN 和 PON 工作模式，在模式识别和 SR 计算分析

中忽略这两种模式。 
综上所述，PFM 下的 LLC 谐振变换器通常会

被设计运行在，PO、OPO、NP 和 NOP 四种模式，

其中只需得到两种模式边界，即 BRR 中 PO/OPO 模

式之间的边界和 ARR 中 NP/NOP 模式之间的边界。

两种相邻模式的边界可通过求解特定的模式方程组

和附加的边界条件得到。 

2  基于简化时域模型的 SR 分析计算 

根据第 1 节分析可以发现，LLC 谐振变换器主

要工作在 PO、OPO、NP 和 NOP 模式。通过将 SR 
MOSFET 在对应的开关周期 P 模态和对称的开关周

期 N 模态开通即可实现 SR 驱动的精确控制。以 Q1

和 Q4 开通的半周期为例：P 模态下 S1 和 S4 导通，

N 模态下 S2 和 S3 导通，O 模态所有整流管均关断。 
涉及 SR 导通计算的工作模式为 BRR 内的 OPO

和 PO 模式，ARR 内的 NP 模式，由于 ARR 区域内

的 OPO 和 NOP 模式负载很小，因此无需开通 SR。

图 4 为 PFM 下 Ts/2 内三种关键模式的谐振腔电流

波形及其对应的 SR 驱动信号。 

 

（a）PO 模式  

 

（b）NP 模式  

 

（c）OPO 模式  

图 4  三种工作模式下的关键波形和 SR 导通分析 

Fig.4  Analysis of critical waveforms and SR conduction 

in three modes of operation 

已知 fn 和采样计算得到的 Ion，通过数值求解时

域方程组可得相应模式下各模态持续时间，由图 4
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可知，SR 导通时序与其相关。然而，不同模式下的

方程求解难度有异，需针对不同模式推导简化而精

确的驱动策略。 
2.1  PO 模式 

在 PO 模式下，P 模态上管导通，二次侧二极

管 VD1 导通；O 模态上管导通，二次侧二极管均断

开，励磁电感电压处于±nVo 之间。下列方程中设定

P 模态开始时刻为 0，因为其只影响表达式的初始

相移，处于 P 模态的元件电气量加下标 1，处于 O
模态的元件电气量加下标 2，归一化处理过后的变量

加下标 n。在 P 模态中，电路中的电压电流方程为 

rn1 r0n mn

rn1 r0n mn

mn1 mn

1( ) 1 sin cos

1 1( ) 1 1 cos sin

( )

C

C C

i v I
M

v v I
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k

θ θ θ

θ θ θ

θθ

⎧ ⎛ ⎞= − − −⎜ ⎟⎪ ⎝ ⎠⎪
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⎪

= − +⎪
⎪⎩

 

（6） 
式中，Imn 和 vCr0n 分别为归一化处理过后的励磁电

流初始值和谐振电容的初始电压。 
电路进入 O 模态时，变压器一次、二次侧无能

量传输，励磁电感 Lm 不再被输出电压钳位，加入谐

振腔，以最小谐振频率 fm 共同谐振，此时二次侧整

流管关断，电路中的电压、电流方程分别为 

( ) ( )

( ) ( )

( ) ( )

( ) ( )

mn2 rn2 rn1 int int

rn1 int int

rn2 rn1 int int

rn1 int
int
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M

i g
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（7） 
其中 

1
1

g
k

=
+

             （8） 

在 PO 模式中，两种模态间隔时刻所对应的角

度为θint。根据一系列边界条件可联立求得 PO 模式

的时域方程组，其中 P 模态持续时间对应的电角度

为θP，为了简化方程形式，假设 F 表示为 

r0n
11 CF v
M

= − +            （9） 

则时域方程组可以写为 

( )

( )

( )
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mn P P mn P
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P P mn P
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（10） 
由于方程组中的一项变量表达式近似为零，即 

P
n

P
n

π
π 0

1
f

x g
f k

θ
θ

−
⎛ ⎞

= − =⎜ ⎟
+⎝ ⎠

≈      （11） 

则方程组式（10）中 sin x x≈ ， cos 1x≈ 。此外，

由于 ir 在 O 模态近似不变，可得近似条件为 

mn

n

π
2
4
π

I
k
QF
f

⎧ =⎪⎪
⎨
⎪ = −
⎪⎩

            （12） 

综上所述，可得θP 的简单近似解析式为 

( )
( )

2 2
n n n

P 2
n n

4 (1 ) π 1
arcsin

π 8 8

kf M f M f

M f kQ f kQ
θ

− + −
=

− +
 （13） 

同步整流管的导通时间为谐振电流和励磁电流

分离的时间。在 PO 模式下，同步整流管比一次侧

提早关断，P 模态的持续时间即为 SR 导通时间，此

时的同步整流导通占空比 DSR_on 为 

P
SR_on

r s

2
D

T
θ

ω
=            （14） 

2.2  NP 模式 
工作在 NP 模式下，电路工作在 CCM，时域方

程组存在解析解，其中 P 模态的电路方程同为式

（6），处于 P 模态的元件电气量加下标 1，处于 N
模态的元件电气量加下标 3，进入下一个 Ts/2 内的

N 模态的电压电流方程为 

( ) ( )

( ) ( )

( ) ( )

( ) ( )
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rn1 P P

rn3 rn1 P P
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 （15） 
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N 模态下的励磁电流和 P 模态保持相同的变化

趋势，即 

mn3 mn( )i I
k
θθ = − +           （16） 

同理可以求得最终的时域方程组为 

P
n n n

n n
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π
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 （17） 

N 模态持续时间对应的电角度为θN，根据（17）
可求得θN 为 

n n n
N

n n n n

π π πsin cos 1
2

arctan
π π π 1 4sin cos 1

2 π

A
f kf f

QA
kf f f M f

θ

⎛ ⎞
− +⎜ ⎟

⎝ ⎠=
+ + + +

（18） 

其中 

n

1 41
π

QA
M f

= − +            （19） 

该模式下，二次侧 SR 延迟开通，N 模态的持

续时间即延迟导通的时间，因此可通过θN 推导得到

延迟导通的占空比，此时 SR 导通时间为当前 Ts/2
内P模态持续时间与下一Ts/2内N模态持续时间之和。 

此时同步整流管延迟导通占空比 DSR_delay 为 

N
SR_delay

r s

2
D

T
θ
ω

=            （20） 

2.3  OPO 模式 
LLC 谐振变换器在 OPO 模式下存在三种工作

模态，上述两种模式采用的时域方程求解法更为复

杂困难，因此采用 Matlab 中的 cftool 工具拟合 OPO
模式下的 SR 导通和延迟导通占空比表达式。根据

图 4c 的对应关系可知，O1 模态对应二次侧 SR 管延

迟导通时间，P 模态对应其导通时间，二次侧 SR
管比一次侧开关管提早关断，对应 O2 模态。 

图 5 为 OPO 模式下的三维拟合曲面，分别表示

SR 管 DSR_on-Ion-fn、DSR_delay-Ion-fn 之间的关系。SR 

 

（a）DSR_on-Ion-fn           （b）DSR_delay-Ion-fn 

图 5  OPO 模式下关于 SR 导通时序的多项式拟合曲面 

Fig.5  Three-dimensional polynomial fitting curve of  

SR on-time sequence in the OPO mode 

导通占空比 DSR_on 和延迟导通占空比 DSR_delay 的拟

合表达式分别为 

2
SR_on n on n

2 3
n on on n

0.1325 0.7024 0.5508 0.4097

2.762 8.283 0.1314

D f I f

f I I f

= − + + − +

− + −
 

2 2 3
n on n on on0.4543 4.88 25.51f I f I I− +   （21） 

2
SR_delay n on n

2 3
n on on n

0.3186 0.3226 0.8177 0.2278

1.005 3.381 0.07643

D f I f

f I I f

= − − + −

+ − +
 

2 2 3
n on n on on0.1665 2.199 10.67f I f I I+ −  （22） 

SR 导通和延迟导通占空比的平均拟合误差分

别为 0.067 1%和 0.026 13%，保证了 SR 驱动信号的

准确性。因此在 PFM 下，fn 由控制回路计算，Ion

是唯一需要采样的信号。 
2.4  工作模式边界推导 

如 1.2 节所述，基于时域模型的 SR 方案需要识

别 LLC 谐振变换器的在 BRR 中 PO/OPO 模式之间

的边界和 ARR 中 NP/NOP 模式之间的边界。两种

相邻模式的边界可通过求解特定的模式方程组和附

加的边界条件得到。 
为了易于推导模式边界解析式，令 PO 和 OPO

的边界模式为 PO 模式，NP 和 NOP 的边界模式为

NP 模式。 
对于 PO 模式，判断 P 模态前是否出现 O 模态

的依据是 ir 和 im 的斜率。如果以 PO 模式运行而非

OPO 模式，应使得 P 模态初始时刻的 dir/dt＞dim/dt，
同时谐振电感电压的初值应为 nVo 的 1/k，需添加的

临界条件为 

rn.P
rn.P P0

d 1cos
d
i

I
k

θ
θ

= =        （23） 

结合 1.1 节中提到的其他主要约束条件，可得

到最终求解边界解析式的方程组为 
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（24） 
式中，θO0 为 O 模态时的初始电角度。 

归一化输出电流表达式为 

( )Pn
on rn.P P0 mn.P0

sin d
π

nf
I I I

k
θ θθ θ θ⎡ ⎤= + − −⎢ ⎥⎣ ⎦∫ （25） 

由于仅有 O 模态中的 im 波形为正弦，O 模态下

关于 im 的方程为超越方程，在 P、N 模态呈线性变

化，因此所有包含 O 模态的工作模式均处于 DCM，

时域方程组没有闭合形式的解，因此需要适当的简

化条件。参考式（11），利用近似简化条件得 

O 0
1 k
θ
+

≈             （26） 

根据 LLC 谐振变换器的原理可知，上述简化条

件会使得输出电流计算值偏高，因此在推导 Ion 关于

fn 的表达式时，需在标幺值处理上进行互补简化，

使其标幺基准值增大为原来的 M 倍，即 

n
on

o r

i ii
M MnV Z

= =         （27） 

综上所述，基于简化时域分析方法求出 PO/OPO
模式间的边界解析式为 

n
on

2 1 11
π

nf
I

M M k
⎛ ⎞= − +⎜ ⎟
⎝ ⎠

       （28） 

类似地，在 NP 模式下，P 模态开始时的 vm 瞬

时值应大于 nVo，Lm 输出被钳位。因此，NP 模式到

NOP 模式的临界条件同式（23）。 
同理，联立所有边界条件和相关电压电流表达

式可通过求解方程组得到边界解析式，由于边界模

式为 NP 模式，不存在 O 模态，所以无需简化条件

即可得到最终的边界解析式为 

n
on

2 1 11
π
nf

I
M k

⎛ ⎞= − +⎜ ⎟
⎝ ⎠

       （29） 

式（28）和式（29）分别作为用于识别 PO/OPO
和 NP/NOP 模式的边界解析式，给定参数后，代入

实时获得的 fn 和 M 即可得到 Ion 的边界判断值，将

其分别设为 Ion.b1 和 Ion.b2。 

3  仿真结果 

本文利用 PLECS 软件，对于两种模式边界曲

线，不同工况下工作在三种典型模式的 SR 开关信

号进行仿真分析，并与上述理论推导的结果进行    
对比。  
3.1  两种模式边界曲线 

基于简化时域分析得出的边界解析式和仿真得

到的用于模式识别的边界曲线和工作区域如图 6 所

示，其中最大误差率仅为 0.61%，可看出所提方法

的准确性和有效性。 

 
图 6  边界解析式和仿真所得模式边界曲线比较 

Fig.6  Comparison of model boundary curves from 

theoretical analysis and simulation 

3.2  SR 导通时序 
3.2.1  PO 模式 

如图 7 所示为 PO 模式下采用的简化时域分析

方程组求得的 SR 导通占空比与仿真结果的对比。 
分析得到，工作在 PO 模式时，导通占空比较

为准确，且随着负载增加误差减小，但在远低于谐

振频率的区域内准确性略差，这是因为不再完全符

合时域方程组的简化近似条件式（11）和式（12）。 
图 8 为本文所提出方法及文献[22]中所计算的

导通占空比与仿真结果的对比，可以看出本文所提

出方法的准确度较高，在各种负载情况下的误差均

最小。 
3.2.2  NP 模式 

在 NP 模式下，由于存在精确解析解，因此从

图 9 可看出最大的误差率仅为 0.16%，可以精确地

生成 SR 驱动信号，其中 DSR_delay=0.5−DSR_on。 



 
2622 电 工 技 术 学 报 2025 年 4 月 

 

 

图 7  PO 模式下所提 SR 方案的 SR 导通占空比和 

仿真结果对比 

Fig.7  Comparison of model boundary curves from 

theoretical analysis and simulation 

 

图 8  fn=0.85 情况下不同 SR 方案的 SR 导通占空比与 

仿真结果比较 

Fig.8  Comparison of the SR-on duty cycle of the different 

SR scheme and the simulation results when fn=0.85 

 
图 9  NP 模式下所提 SR 方案的 SR 导通占空比和 

仿真结果对比 

Fig.9  SR-on duty cycle of the proposed SR scheme and 

the simulation results in the NP mode 

3.2.3  OPO 模式 
OPO 模式下，采用多项式拟合得到的 DSR_on 和

DSR_delay 与仿真结果比较如图 10、图 11 所示。从图

10 可以看出，方案推导得到的 SR 导通占空比与仿

真结果基本一致，但在模式切换的边界处准确性略

差，最大误差率仍不超过 1%，符合精度要求。 

 
图 10  OPO 模式下所提 SR 方案的 SR 导通占空比和 

仿真结果对比 

Fig.10  SR-on duty cycle of the proposed SR scheme and 

the simulation results in the OPO mode 

 
图 11  OPO 模式下所提 SR 方案的 SR 延迟导通 

占空比和仿真结果对比 

Fig.11  SR-delay duty cycle of the proposed SR scheme 

and the simulation results in the OPO mode 

由图 11 可以看出，方案推导得到的 SR 延迟导

通占空比误差率略高于导通占空比，这是由于 OPO
模式中 O1 模态的持续时间占空比很小，一定程度上

放大了误差率。 

4  控制器实现及方案设计流程 

与传统的同步整流驱动方案不同，本设计方案

无需高频采样电路，只需输入当前工况下的开关频

率和输出电压电流采样即可实现。 
本文所提出的基于时域模型的 SR 控制方案流

程如图 12 所示，首先，根据当前 fn 和采样计算 Ion

识别 LLC 谐振变换器的不同工作模式，并执行对应

的计算模块，在其他区域内关断 SR。其中，当处于

PO 工作区域时，代入求解式（14）得到 DSR_on；识

别出工作模式为 NP 时，代入式（20）求解得到

DSR_delay；当工作在 OPO 模式下，利用拟合多项式

（21）和式（22）计算得到 DSR_on 和 DSR_delay，最终

获得较为精确的 SR 门级驱动信号。 
以上控制流程设计旨在通过简化而精确的时域

分析，优化 SR 系统的控制策略，兼顾时域方程组 
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图 12  所提出的 SR 驱动方案控制流程框图 

Fig.12  Flow chart of the proposed S&A TDA-based  

SR control scheme 

的简单性和准确性，确保在不同工作条件下获得最

佳性能。 

5  实验结果 

为了验证所提出的基于时域模型的简化精确

SR 控制方案的有效性，搭建了如图 13 所示的实物

样机，具体参数见表 2。 

 

图 13  实物样机 

Fig.13  Hardware prototype 

表 2  实验样机参数 

Tab.2  Specifications of prototype 

参   数  数  值  (型号) 

开关管 Q1～Q4, S1～S4 UF3C065040K4S 

电压比 n 12∶10 
变压器 T  

励磁电感 Lm/μH 80 

谐振电感 Lr/μH 14.3 

谐振电容 Cr/nF 85 

输出滤波电容 Co/μF 3×4.7 

额定输入电压 Vin/V 400 

输出电压范围 Vo/V 280～420 

MCU SPC58NN84E7 (100 MHz) 

谐振频率 fr/kHz 146 
 

5.1  电路暂态实验验证 
图 14 展示了在 fn=0.8 的情况下，400 V 稳定电

压输入时，负载电流从 20 A 切换至 0.8 A 时 LLC 谐

振变换器模式切换的暂态关键波形，由 PO 模式切

换至 OPO 模式，从放大后的波形可以看出，SR 驱

动信号在瞬态过程中依然有效且稳定，该方法提供

了可靠的 SR 驱动信号，并具有优异的动态响应。 

 
图 14  欠谐振区域内负载电流从 20 A 切换到 0.8 A 时

LLC 谐振变换器模式切换瞬态 SR 实验波形 

Fig.14  Experimental waveforms of mode-switching 

transient SR of LLC converter when the load current is 

switched from 20 A to 0.8 A in the below resonance region 

同样地，在 fn=1.2、输入电压为 400 V 的情况

下由 20 A 切换到 0 A，其过程波形如图 15 所示。 

 
图 15  过谐振区域内负载电流从 20 A 切换到 0 A 时 

LLC 谐振变换器模式切换瞬态 SR 实验波形 

Fig.15  Experimental waveforms of mode-switching 

transient SR of LLC converter during load current 

switching from 20 A to 0 A in the above resonance region 
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其中 LLC 谐振变换器在输出电流 Io=2.8 A 时从 NP
模式切换至 NOP 工作模式，并关闭 SR。由图 15
可知，在整个暂态过程中，该方法可以实现不同模

式的识别，并采用相应的策略精确，有效地驱动二

次侧 SR，动态响应良好。 
5.2  电路稳态实验验证 

图 16～图 18 展示了 LLC 谐振变换器分别工作

在 OPO、PO 和 NP 三种典型模式下的两种不同工况

稳态实验波形。图 16 和图 17 中，SR off 对应 O 模

态的持续时间，SR on 对应 P 模态的持续时间。此

外，图 18 中的 SR off 对应 N 模态持续时间。可以

看出，二次侧 SR 开通的时序符合理论分析的结果，

在三种主要模式下几乎没有额外的二极管导通时间

或额外的导通周期，实现了理想的 SR 精确驱动。 

 

（a）fn=0.9、Io=4 A 工况  

 

（b）fn=1.0、Io=1.6 A 工况  

图 16  工作在 OPO 模式下的 SR 稳态关键波形 

Fig.16  SR steady state critical waveforms operating in 

OPO mode 

 

（a）fn=0.8、Io=12 A 工况  

 

（b）fn=0.7、Io=12 A 工况  

图 17  工作在 PO 模式下的 SR 稳态关键波形 

Fig.17  SR steady state critical waveforms operating in  

PO mode 

 

（a）fn=1.1、Io=8 A 工况  

 

（b）fn=1.3、Io=8 A 工况  

图 18  工作在 NP 模式下的 SR 稳态关键波形 

Fig.18  SR steady state critical waveforms operating in  

NP mode 

图 19a、图 19b 分别为欠谐振区域和过谐振区

域内，基于简化精确时域模型的 SR 驱动方案计算

结果与实验得到的 SR 实际导通或延迟导通时间对

比。其中，通过观测实验波形中的二次侧 SR 漏源

电流 ids_SR 与 vAB 的时序关系可以确定 SR 的 DSR_on

和 DSR_delay。 
但由于实际电路中的寄生参数等因素的影响，

导致实验和仿真结果略有误差，随着负载增加，误

差逐渐缩小，平均误差不超过 5%，因此所提出的

方案适用于各种负载情况，且在重载条件下准确度

更高。 
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（a）欠谐振区域  

 

（b）过谐振区域  

图 19  所提出策略的计算结果与实验数据的对比 

Fig.19  Comparison of computational results of  

the proposed strategy with experimental data 

5.3  算法性能比较 
表 3 比较了本文所提出的 SR 控制算法与文献

[23, 25]中模型法的运算时间，可以发现本文基于简

化精确时域模型方法的计算量较小，算法的运算时

间占控制周期的比例很小，约为 1%。文献[23]基于

曲线拟合查表法，在控制芯片的计算耗时较短，但

没有对不同的工作模式进行识别分析，损失了精度。 
表 3  不同 SR 控制算法运算时间比较 

Tab.3  Comparison of computation time of different SR 

control algorithms 

（单位: ns） 

算法种类  运行时间  

文献[23] 52 

文献[25] 92 

BRR (PO) 区域  94 

BRR (OPO) 区域  35 所提出的方案   

ARR 区域  95 
 
5.4  效率分析 

在额定功率下测试了采用本文所提出的数字

SR 算法、文献[22]中的 SR 方案和不采用 SR 策略

的 LLC 谐振变换器效率曲线。变换器的效率测试是

通过测试输入电流与电压以及输出电流与电压，并

将其分别相乘得到输入功率和输出功率来实现的。

其中，输入输出电压分别通过万用表（Fluke 101 基

本数字万用表）测量变换器输入输出端口电压得到，

输入输出电流分别通过可编程电源以及数字负载

（IT6000C 双向可编程直流电源）的电流读数获得。

效率曲线的对比如图 20 所示，可以看出，效率在全

工作区域内得到了提升，采用本文方案后的峰值效

率可达到 96.26%。与无 SR 方案相比，在 BRR 区域

和 ARR 区域的最大效率分别提高了约 1%和 0.9%，

即损耗降低了 66 W 和 59.4 W。与文献[22]中的 SR
方案相比，随着变换器远离谐振点工作，所提方法

的效率不断提高，在 BRR 和 ARR 区域的效率分别

提升了约 0.1%和 0.2%，即减少 7 W 和 13 W 的损耗。

这是由于文献[22]基于 FHA 模型，所提策略下的 SR 
MOSFET 的导通时序过早，使得 LLC 转换器的工作

类似于谐振双有源桥变换器，导致无功功率的产生，

进而增加额外的导通损耗、变压器损耗和零电压开

关特性的损耗。 

 
图 20  额定功率下不同输出电压情况所提出策略与 

无同步整流方案的效率曲线对比 

Fig.20  Comparison of the efficiency curves of  

the proposed strategy with and without synchronous 

rectification scheme for different output voltage cases  

at rated power 

6  结论 

本文基于时域模型研究了一种针对 PFM 下的全

桥 LLC 谐振变换器的新型无高频采样 SR 驱动方案。 
1）通过简化和推导时域方程，得到了准确的

SR 导通或延迟占空比表达式，实现了数字控制器对

SR 导通时序的在线计算，从而有效地驱动 SR。 
2）采用简化时域分析法推导得到了精确的模式

边界解析式，有利于准确识别工作模式并调整 SR
驱动信号，避免了不必要的损耗，整体平均误差不

超过 3%。 
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3）该方法在全频率范围内具有更高的精度，可

以适应各种负载情况，通过仿真和实验验证，展示

了该方案在稳态准确性和动态可靠性方面的优势。 
4）与其他无高频采样方案相比，该方法在 BRR

区域和 ARR 区域分别提高了 1%和 0.9%的效率，最

终测试的峰值效率高达 96.26%。与其他基于模型的

高频采样 SR 方案相比具有更高的效率，在 BRR 和

ARR 区域的效率分别提升了约 0.1%和 0.2%。 
综上所述，这项研究为 LLC 谐振变换器在电动

汽车充电装置中提供了有效的解决方案，有望推动

电动汽车技术的进一步发展。 
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Synchronous Rectifier on-Line Driving Strategy for  
LLC Resonant Converter Based on a Simplified Time Domain Model 

Zhang Yuxin  Chen Jie  Wang Jian  She Yan  Wang Yong 
（Department of Electrical Engineering  Shanghai Jiaotong University  Shanghai  200240  China） 

Abstract  The LLC converter plays a pivotal role in the infrastructure supporting electric vehicles, where 
efficiency and reliability are paramount. Its ability to efficiently transfer energy between different voltage levels 
makes it particularly suitable for EV charging stations, where power conversion efficiency directly impacts 
operational costs and environmental sustainability. 

Synchronous rectification has emerged as a promising strategy for optimizing LLC converter performance. 
By replacing traditional diode rectifiers with active switches that operate synchronously with the converter's 
switching frequency, synchronous rectification minimizes energy losses and improves overall efficiency. 
However, existing synchronous rectification methods have faced challenges, such as complex control algorithms, 
sensitivity to load variations, and the need for high-frequency sampling. 

Unlike conventional approaches that rely on high-frequency sampling for precise timing control, the novel 
synchronous rectification scheme utilizes a streamlined time-domain analysis. This approach dynamically adjusts 
the timing of the synchronous rectifier based on real-time feedback from the LLC converter's operating modes, 
ensuring optimal efficiency across a wide range of operating conditions with high-frequency sampling and 
alleviating the computational burden. 

By reducing the complexity of control algorithms and eliminating the need for high-frequency sampling 
circuits, the scheme not only lowers manufacturing costs but also enhances reliability by reducing potential 
points of failure. This simplification is particularly advantageous in high-power applications like EV charging 
stations, where robustness and operational uptime are essential. 

Simulation studies have validated the effectiveness of the proposed scheme under different load conditions 
and frequencies. Simulations have shown significant efficiency improvements compared to traditional methods, 
highlighting the scheme's potential to reduce energy losses and improve overall system performance. 

Furthermore, experimental validation using a 6.6 kW prototype shows that the proposed scheme delivers 
consistent and efficient operation under steady-state and dynamic conditions, further supporting its potential for 
commercial EV charging infrastructure integration. 

The adoption of the proposed synchronous rectification scheme promises to enhance the efficiency and 
reliability of LLC converters and accelerate the transition to electric mobility. As governments and industries 
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worldwide prioritize sustainability goals and seek to reduce carbon footprints, improvements in energy 
conversion technologies play a crucial role in supporting the widespread adoption of electric vehicles. 

In conclusion, the synchronous rectification scheme represents a significant step in evolving LLC converters 
for electric vehicle charging infrastructure. By overcoming traditional limitations and leveraging streamlined 
control strategies, the scheme enhances performance and contributes to the sustainability of transportation 
systems. As research continues to refine and optimize power conversion technologies, the ongoing advancements 
in LLC converter designs underscore their pivotal role in shaping a cleaner, greener future for global 
transportation. 

Keywords：LLC resonant converter, time domain analysis, synchronous rectification, mode recognition 
（编辑  陈  诚） 




