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宽输入倍压整流 LLC 谐振变换器的 

时域分析 
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摘要：宽输入谐振变换器在储能与新能源系统中有广泛的应用需求。应用时域分析法求取 LLC 谐振变换器

的电压增益特性时，已有研究通常假定移相控制电路处于电流断续模式，使得变换器连续模式的增益分析结果

出现明显误差。针对倍压整流 LLC 谐振变换器，提出识别 2 种模式的时域分析计算方法。首先通过模态分析得

出电流连续或断续的判据；然后以时域分析法推导 2 种模式的归一化计算模型，并使用计算结果和判据验证工

作模式；最后通过不同条件下电压增益曲线的计算、仿真和实验对比证明了所提方法的有效性。结果表明，该

方法对可能出现连续模式的 LLC 变换器更加适用，增益分析的准确性有所提高，有助于参数设计。 

关键词：LLC 谐振变换器；宽输入；时域分析；电流连续模式；电流断续模式 

Operation Mode Analysis of Wide-input LLC Resonant Converter 
with Voltage Doubling Rectifier 
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Abstract: Resonant converters with a wide input range are much in demand in energy storage and new energy 

systems. When the voltage gain characteristics of an LLC resonant converter are calculated using the operation mode 

analysis ( OMA ) method, it is often assumed in previous studies that the circuit under phase shift control is in 

discontinuous conduction mode, resulting in significant errors in the gain analysis result of a converter which is in 

continuous conduction mode. On the basis, an OMA calculation method for an LLC resonant converter with a voltage 

doubling rectifier is proposed to identify the two modes. First, the criterion for determining whether the converter 

operates in continuous or discontinuous conduction mode is obtained through the modal analysis. Then, the normalized 

calculation models of these two modes are derived by OMA, and the calculation results and the criterion are used to 

verify the actual mode. Finally, a comparison among the calculated, simulated and experimental voltage gain curves 

under different conditions indicates the effectiveness of the proposed method. This method is more applicable to LLC 

converters in possible continuous mode, improves the accuracy of the gain analysis and is helpful for parameter design.   

Keywords: LLC resonant converter；wide input；operation mode analysis ( OMA )；continuous conduction mode；

discontinuous conduction mode 

1在光伏、风电及储能设备等电力变换系统中，

通常需要变换器能够在宽输入电压范围下工作[1]。 
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传统的 LLC 谐振变换器因其增益特性的局限，在

宽输入的应用中存在障碍。若将 LLC 谐振变换器

与倍压整流相结合，能够放大输出电压增益，减

小变压器体积，从而适用于升压型宽输入的系统。

宽输入变换器若仅采用变频控制 PFM( pulse frequ- 

ency modulation )可能面临频率调节范围过宽的问

题[2-4]，而移相控制 PSM( phase shift modulation )能 
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够在固定开关频率下取得较宽的增益范围，弥补

PFM 的局限，也便于参数设计和数字控制实现[5]。 

LLC 谐振变换器根据二次侧整流电路电流是

否连续可分为电流连续导通模式 CCM( continuous 

conduction mode )和电流断续导通模式DCM( discon- 

tinuous conduction mode )2 种[6]。采用 PFM 时死区

时间[7]及负载[8]对工作模式有影响，而采用PSM时

负载也影响工作模式。目前常用的增益分析方法，

即基波分析法 FHA( fundamental harmonic approxi- 

mation )[9]和时域分析法OMA( operation mode analy- 

sis )，对 PFM 和 PSM 控制的适应性不同。FHA 仅

考虑基波频率的等效线性网络[10]，不区分电路工作

模式。采用 PSM 的电路其波形由多个模态波形片

段合成，使用 OMA 能在较宽的移相范围和负载变

化条件下获得较精确的增益曲线。文献[11]给出了

采用 PSM 的倍压整流全桥 LLC 变换器的 DCM 时

域方程，但增益分析仍采用 FHA。 

已有一些研究致力于提高 LLC 变换器增益分

析的精确度。文献[12]应用 OMA 分析了 PFM 控

制下负载和频率对工作模式的影响；文献[13]应用

FHA 分析了负载对最小工作频率和最大电压增益

的影响；文献[14]提出了 1 种等效交流电阻模型，

用基波近似分析法得出 2 种工作模式的等效电阻，

能够提高增益分析精度；文献[15]应用 OMA 分析

PFM 和 PSM 控制下的增益，但仅考虑了 DCM，

并将二次侧二极管关断后的谐振电流视作不变，

因而所得电流波形与电压增益并不适用于所有情

况；文献[8]应用 OMA 分析采用 PFM 的全波整流

半桥 LLC 变换器，说明了负载对电路工作模式有

影响。综上所述，OMA 较 FHA 更适合采用 PSM

控制的变换器。目前的 OMA 分析研究中，部分   

针对 PFM，而对 PSM 的分析通常假定为 DCM，

忽略 CCM 与 DCM 的区别。在 PSM 下如果全部

采用 DCM 计算模型，则对于负载电阻较小的 CCM

将有较大误差，降低谐振参数设计的准确性，导

致实际电路的增益范围偏离设计目标。对于一些

根据 OMA 所得电流波形计算线路、开关和磁芯  

损耗，得出效率随参数变化的趋势，进而确定 

最佳参数的变换器设计方法，OMA 模型的准确性

尤为重要。还有一些 LLC 变换器软启动方法以

OMA 为基础，当配置不同负载启动时会出现 CCM

与 DCM 的区别。可见对于工况大范围变化的变换

器的参数设计、软启动控制等应用，建立能够判 

断 2 种工作模式和准确计算的时域分析模型具有

重要意义。 

本文以采用定频移相控制的倍压整流全桥

LLC 谐振变换器为对象，研究 1 种改进的时域分析

方法。通过分析谐振电路的工作过程，得到区分

CCM 和 DCM 的判据，推导 2 种模式电路方程和

约束条件，求解方程得到较为准确的电压增益及其

他状态变量，并将计算模型用于移相策略的前馈控

制。通过仿真和实验研究负载和移相角的变化对工

作模式和电压增益的影响，验证了所述时域分析方

法的有效性。结果表明该方法所得增益较准确，可

提高设计效率。 

1 倍压整流 LLC 谐振变换器工作原理 

倍压整流全桥 LLC 谐振变换器拓扑如图 1 所

示，其中谐振电感 Lr、谐振电容 Cr 与变压器的励

磁电感 Lm共同构成谐振网络，变压器匝数比为 n:1，

ic 为二次侧电流。变换器一次侧左桥臂采用 50%固

定占空比的互补输出方式，右桥臂相对左桥臂的移

相角度随输入电压幅值变化，以保持输出电压稳

定。二次侧倍压整流电路将输出电压升高 1 倍，拓

宽电压增益调节范围。谐振网络输入电压 vab 的占

空比 Dy 随桥臂间的移相角度改变，在( 0, 1 )之间  

变化。 

 

图 1  倍压整流 LLC 谐振变换器拓扑 

Fig. 1 Topology of LLC resonant converter with voltage 

doubling rectifier 
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1.1 DCM 分析 
变换器工作在 DCM 时的稳态波形如图 2 所  

示。根据开关状态及电路的工作过程，可将变换器

的 1 个开关周期划分为 12 个工作模态。又因正负

半周对称，只需对正半周[t0, t6]进行模态分析。以

开关管 S3 关断为 t0 时刻，t0 至 t6 时刻之间依次出现

6 个模态。本文忽略开关死区时间，只关注其中 3

个主要模态，其等效电路如图 3 所示。 

 

图 2  DCM 下稳态波形 

Fig. 2 Steady-state waveforms in DCM 

 

图 3  时域分析等效电路 

Fig. 3 Equivalent circuits of OMA 

P 模态[t1, t2]：t1 时刻 S4 开通，vab 与输入电压

Vin 相等，二次侧二极管 D1 导通，变压器输出电压

vcd 极性为正，Lm 被输出电压 nVo/2 钳位，励磁电流

mLi 线性增大。一次侧向二次侧提供能量，输出电

容 C1 充电，C2 放电。 

N 模态[t3, t4]：t3 时刻 S2 开通，S2 与 S4 一同工

作，vab=0，一次侧继续向二次侧提供能量。 

O 模态[t4, t5]：该模态内仍有 vab = 0。t4 时刻谐

振电流
r mL Li i ，D1 零电流关断，Lm 不再被钳位，

Lr、Cr 和 Lm 共同谐振。此时，一次侧不向二次侧

提供能量，由 C1 和 C2 向负载供电。 

1.2 CCM 分析及模式判据 
当变换器工作在 CCM 时，谐振网络电流波形

如图 4 所示，其模态分析只在[t4, t5]与 DCM 不同，

称为 N'模态。此时[t4, t5]时段，仍有 vab=0，
rLi 快速

减小。t4 时刻，
r mL Li i ，D1 零电流关断。Lm 的电

压
m 4( )Lv t 由 Cr 电压

r 4( )Cv t 在 Lm 与 Lr 之间分压得

到，即 

m r4 4 m m r( )= ( ) ( + )L Ct tv v L L L    ( 1 ) 

 

图 4  CCM 下稳态波形 

Fig. 4 Steady-state waveforms in CCM 

当 Lm 的电压幅值高于输出电容 C2 的电压，则

二极管 D2 将导通，vcd 反向，Lm 被反向钳位。设稳

态时的电压增益为 M=0.5nVo/Vin，则有 vcd=-MVin，

此时 

r 4 m m r in( ) ( + )Cv t L L L MV       ( 2 ) 

由于
mLi 与

rLi 的变化率分别为 

m in md dLi t MV L    ( 3 ) 

r r in rd d ( )L Ci t v MV L       ( 4 ) 

根据不等式( 2 )，比较式( 3 )与式( 4 )可得 

r m
d d d dL Li t i t         ( 5 ) 

即
rLi 下降的速度大于

mLi ，二者的轨迹开始分

离。此后在
rLi 下降至 0 之前，

rCv 保持上升趋势，

因而不等式( 5 )均成立，于是
r mL Li i 。此时一次侧

仍向二次侧提供能量，且电容 C2 放电，C1 充电，

变换器工作于 CCM。 

如果不等式( 2 )条件不满足，二次侧二极管 D1

保持关断，则一次侧不再向二次侧提供能量，

r mL Li i ，Lr、Cr和 Lm共同谐振，变换器工作在 DCM。

因此可以将不等式( 2 )作为判断电路工作模式的依

据。设 k = Lm/Lr，并以 Vin 为基值作归一化处理，

不等式( 2 )可简化为 
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r

*
4( ) (1 1 / )Cv t M k     ( 6 ) 

由以上分析可知，LLC 变换器工作于 CCM 或

DCM 由电路参数决定，而 2 种模式向负载传递的

能量是不同的，反过来影响 M 和 t4 时刻
rCv 的值。

因此，在分析采用 PSM 的电路增益时，应对 CCM

与 DCM 分别处理，用时域分析电路方程求解的结

果判断不等式( 6 )是否成立，以确认分析结果的正

确性，从而提高电路增益分析的准确度。 

2 倍压整流 LLC 谐振变换器时域分析 

时域分析法根据各模态的等效电路建立电路

状态方程，进而求解增益。 

2.1 CCM 时域分析 

根据图 3 所示的等效电路列写电路方程，求解

后可得 P 模态的
r mr LL Cv ii 、 达 为和 别表 式分  

r r

r

r

r r

m r

in o r r

r

in o in o

r r r

o m

( ) ( / 2 (0) / )sin( )+

(0)cos( )

( ) ( 2) ( / 2

(0) / ) cos( )+ (0)sin( )

( ) (0) / (2 )

L C

L

C

C L

L L

i t V nV v Z t

I t

v t V nV V nV

v Z t I t

i t I nV t L





 

  


     


  

　

/

　

 ( 7 ) 

式中：
r
(0)LI 为正半周谐振电流的初始值；ωr 为谐

振角频率， r r r1 / L C  。为了便于分析，将参数

作归一化处理[13]，其中：Vin 为基准电压；Zr 为基

准阻抗； r r r/Z L C ；Vin/Zr 为基准电流；fr 为基

准频率， r r r1 / (2π )f L C ，则有开关频率标幺值

n s r/f f f ；且将时间写为 r2πf t  ，则有正半周

初始时刻 0 r 0 0t   ，P 模态结束时刻 1 r 2t    

y nπ /D f ，
rLi 下降至与

mLi 相等的时刻 2 r 4t  ，正

半周结束时刻 3 5 nπ /rt f   。 

边界条件为 

r r

r r

m m

r m

* *
3

3

* *
3

* *
2 2

( ) (0)

( )= (0)

( ) (0)

( )= ( )

L L

C C

L L

L L

I I

V V

I I

I I







 

 

  





 



  ( 8 ) 

式中，
r

*
LI 、

rCV  、
m

*
LI 分别为各时刻的谐振电流、

谐振电容电压、励磁电流。 

可得 P、N、N' 各模态电压、电流表达式分    

别为 

r r

r

r r

r

m m

* *

*

* *
3

( ) (0)cos

[1 (0)]sin

( ) sin [1

(0)]cos (1 )

( ) ( )

L L

C

C L

C

L L

i I

M V

v I M

V M

i I M k
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
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
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  0≤θ≤θ1 ( 9 ) 
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r
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r
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3
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  ( 10 ) 
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 θ2≤θ≤θ3  

  

 ( 11 ) 

式中，M 为电压增益。 

根据 CCM 下正半周
r mL Li i与 之差与倍压整流电

路电流的关系可得 

 2 3

r m m r
2

* * * *

0
( ( ) ( ))d + ( ( ) ( ))d =L L L Ln i i i i

 


         

  
2 3

1 2
2

o o0
( ( ) )d + ( ( ) )dC Ci I i I

 


          ( 12 ) 

式中，
1 2

* * *
oC Ci i i、 和 分别为归一化的输出电容 C1、C2

和 负 载 的 电 流 。 由 于
2

10
( )dCi


  、

2

o0
dI


 、

3

2
2

( )dCi



  和

3

2
o dI




 分别对应[0, θ2]时段 C1 充电

和 C2 放电过程及[θ2, θ3]时段 C1 放电和 C2 充电    

过程，设 C1、C2 在[0, θ2]、[θ2, θ3]时段电压变化量    

绝 对 值 分 别 为
1 2 1 2 1C C C CV V V V C
   

    且、 、 、 ，  

2C C ，则有 
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2

2o o 20
d CI C V I


 



       ( 13 ) 

3

1
2

o o 3 2d ( )CI C V I



  



         ( 14 ) 

由对称性可知，正半周 C1、C2 的电压变化量

相等，即 

1 1 2 2+

*
C C C CV V V V

  

            ( 15 ) 

可得
1 2+ 1 2

*
o 3( + ) ( )C C C CC V V C V V I 

  

         ，且 

2 3

1 2
2

o o o 30
( ( ) )d + ( ( ) )d 2C Ci I i I I

 


             

  ( 16 ) 

对于倍压整流电路，归一化的输出电流可表 

示为 

o o r r( / ) 2 ( )I V R Z MZ nR     ( 17 ) 

式中： oV  为输出电压；R 为负载。由于[0, θ2]和[θ2, θ3]

时段
rLi 的积分对应 Cr 的电压变化，将式( 8 )~式

( 11 )、式( 16 )和式( 17 )代入式( 12 )，整理可得 CCM

的约束方程为 

r

* 2
2 3 r2 ( ) 4 ( )CV M Z n R     ( 18 ) 

2.2 DCM 时域分析 

m rr L CL ii v、 和 在 DCM 的[0, θ2]时段与 CCM 一

致。在[θ2, θ3]时段，各变量不做任何限定的表达式

分别为 

r r r

r r r

m r

* *
2 2

*
2 2

* *

( ) ( )cos [ ( ) 1 ]sin

( ) 1 ( )sin ( )cos

( ) ( )

L L C

C L C

L L

i I V k

v k I V

i i

    

    

 



 

   
   
 

 

   ( 19 ) 

式中， 2= ) 1 k   ( 。经过与 CCM 约束方程

相同的推导可得 DCM 的约束方程为 

r r r

* 2
2 2 2

2
3 r

( ) (0) (0) (2 )

4 ( )

C C LV V I M k

M Z n R

  



     

　　　
  

( 20 )
 

式( 20 )的方程存在 9 个未知量，分别为时刻 θ2，

各时刻谐振电流值
r

* (0)LI 、
r

*
1( )LI  、

r

*
2( )LI  ，谐振

电容电压值
rCV (0)、

r 1CV ( )、
r 2CV ( )，励磁电流初

值
m

* (0)LI 和电压增益 M。DCM 以及 s rf f 时的

CCM 方程组没有解析解，需要使用数值计算方   

法 [16]求解。定义状态向量
r r m

* * *[ , , ]C L Lv i ix ，可将

DCM 和 CCM 的计算和模式判断过程总结为如图 5

所示的流程。实际分析中不论首先以哪种模式分

析，都应在求解变量之后代入模式判据进行验证，

如有矛盾则采用另一个模式再次计算。θ2 时刻的变

量值影响模式判断，其计算结果也较为关键。 

 

图 5  计算流程 

Fig. 5 Flow chart of calculation 

2.3 时域分析与仿真对比 
电路工作于 CCM 或 DCM，与负载电阻的大

小有明显关系。为了验证本文方法对 CCM 和 DCM

判断的正确性，在采用本文实验参数且 R 值不同的

条件下，比较以下 3 种方法相对于数值仿真的误

差：本文方法、仅采用本文 DCM 计算模型的方法、

文献[15]的方法。其中文献[15]的方法不仅直接假

定 DCM，而且假定 O 模态的谐振维持电流不变。 

图 6( a )和( b )为 R 值不同时 3 种方法的 M 与 θ2

的误差。可以看出，随着 R 增大，仿真在约 175 Ω

处由 CCM 转变为 DCM，而本文计算在约 166 Ω

开始判断为 DCM，因而 M 的误差变大，但最大也

仅为 4.4%。而仅采用本文 DCM 模型的方法与文   

献[15]方法在 R 越小时误差越大，M 最大误差超过

15%。这是因为 CCM 时
r mL Li i与 的波形在交叉点前

后不吻合，整流二极管交替导通，谐振网络始终向

负载供电；而 DCM 时
r mL Li i与 的波形交汇之后维持
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吻合直至半周期结束，谐振网络停止向负载供电，

因此在 CCM 时以 DCM 模型计算得到的输出电压

增益偏小，而且电阻越小偏差越大。在 DCM，文

献[15]的方法将 O 模态的谐振电流视作不变，其误

差也比本文的 DCM 计算结果略大。显然本文方法

在 CCM 较之假定 DCM 的方法显著提高了准确度，

表明区分 2 种模式的计算模型对增益分析是有   

益的。 

 

图 6  时域分析与仿真对比 

Fig. 6 Comparison between OMA and simulation 

2.4 带前馈的移相控制策略 

将本文的计算模型用于生成移相角度，可以

与 PI 控制结合构成前馈控制，提高收敛速度，

减小振荡。图 7 为闭环控制框图，预先用不同移

相角度和负载 R 计算稳态增益，控制器检测输

出电压和电流并计算负载电阻，根据目标增益查

表取得移相角度的基础值，减小 PI 控制调节的

压力。 

 

图 7  带前馈的控制框图 

Fig. 7 Block diagram of control with feedforward 

3 实验验证 

为了验证本文时域分析方法的有效性，采用 

表 1 参数建立仿真和计算模型，并搭建实验平台。

图 8 为倍压整流全桥 LLC 谐振变换器实验平台，  

采用了基于 NI-PXIe-7846R 的快速原型控制器作为

变换器的控制器，开关管驱动芯片采用 UCC21521，

死区时间 200 ns。 

表 1  LLC 谐振变换器参数 

Tab. 1 Parameters of LLC resonant converter 

参数 数值 

输入电压 Vin/V 23~105 

输出电压 Vo/V 90 

变压器匝数比 n 1:2 

谐振电容 Cr/nF 196 

励磁电感 Lm/μH 56 

谐振电感 Lr/μH 12.9 

谐振频率 fr/kHz 100 

输出电容 C1 和 C2/μF 100 

额定负载 R/Ω 80 

 

图 8 实验平台 

Fig. 8 Experimental platform 

3.1 负载额定时变占空比实验 
在 s rf f 且负载为额定的条件下，将输入电压

从 23 V 增大至 105 V，同时 Dy 从 0.940 减小至

0.046。除了在 Dy=0.046 时，输入、输出电压分别

为 90.7 V 和 32.7 V，其余时刻输出电压保持 90 V

不变，得到增益 M 与 θ2 随 Dy 变化的曲线。 

图 9 为实验、仿真、本文方法与文献[15]方法

结果的对比。可以看出，在 Dy 较小时，输入电压

较高，实验中损耗的影响较小，实验结果与仿真和

本文计算结果非常接近。随着 Dy 增大，由于负载
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功率不变而输入电压降低，因而
rLi 增大，导致实验

损耗增加，实测 M 低于仿真结果，而本文计算模

型不考虑导线电阻、开关管压降和换流延时等因

素，因而稍高于实验结果。总体上，本文计算的 M
和 θ2 与仿真、实验结果相差不大。在 Dy=0.940 时，

计算 M 与实验值的误差达到最大值 0.058，占实验

值的 6.17%。计算的 θ2 则相对实验值偏小，最大误

差为开关周期的-2.25%。相比之下，文献[15]的计

算模型由于直接假定 DCM 且 O 模态之内
r mL Li i与 相

等且保持不变，因此计算结果与实验、仿真的误差

相对更大，尤其当 Dy 较小时。随着 Dy 增大，由于

O 模态所占时间比例减小，文献[15]方法的误差又

趋于减小。而基于 FHA 的 M 在移相控制的分析中

结果偏高，无法分辨 DCM 和 CCM。 

 

图 9 变占空比结果 

Fig. 9 Result under changing duty 

3.2 不同移相角度变负载实验 
图 10( a )~( f )为不同移相角度下仿真、实验、本

文及文献[15]方法所得增益 M 和 θ2 随 R 变化的结

果。由图 10( a )~( c )可见，在不同 Dy 下本文计算增

益 M 都与仿真结果较为吻合。在 R 较小( 40 Ω 和

60 Ω )时，实验 M 均低于仿真结果。这是由于一次

侧流过较大电流，损耗增大，使得增益损失较多，

而仿真没有计入线路损耗等因素。文献[15]方法在

所有 Dy 条件下，当 R<160 Ω 时，其计算 M 都明显

低于实验和仿真结果。其原因为假定的 DCM 在

[θ2, θ3]时段不向负载供电，而实际电路处于 CCM；

且 Dy 越小，[θ2, θ3]持续时间越长，偏差就越大。

随着 R 增大，如 2.3 节所述，本文计算和仿真分别

在约 166 Ω、175 Ω 处开始转为 DCM。此时电流减

小，实验与仿真的偏差变小，而文献[15]的结果也

接近二者。图 10( d )~( f )则表明不同条件下，本文计

算 θ2 与仿真结果都基本一致。图 10( g )和( h )为

Vin=27 V、Dy=0.610、R=40 Ω 时的 CCM 实验与计

算波形，图 10( i )和( j )为 Vin=37 V、Dy=0.420、R= 

270 Ω 时的 DCM 实验与计算波形。可见计算波形

与实验比较接近，计算 M 的相对误差分别为 6.78%

和 0.21%，计算 θ2 的误差分别为开关周期的-2.75%

和-1.09%。由于 R=40 Ω 时电流较大，实际电路损

耗升高，因而 M 误差相比 270 Ω 时较大。图 10( i )

和( j )中
r cLi i、 的波形稍有差异，是由于实验的整流

二极管关断时反向恢复过程对电路的影响在电流

较小时比较明显。 
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图 10 变负载结果 

Fig. 10 Results under changing load 

尽管实验存在开关管压降、开关换流时间、损

耗随电流变化等非理想因素，而仿真的模型也比计

算模型精细，不同 Dy 和 R 之下计算、仿真和实验

结果的对比表明了本文计算方法的合理性。 

3.3 闭环控制实验 

图 11 为输出电压 60 V、R 从 80.0 Ω变为 21.8 Ω

时不带前馈和带前馈的闭环控制实验的输出电压、

电流波形对比，后者的振荡小于前者，说明了本文

计算模型用于前馈控制的有益效果。 

 

图 11 闭环控制实验结果 

Fig. 11 Results of closed-loop control experiment 

4 结论 

本文研究了 1 种倍压整流 LLC 谐振变换器的

改进时域分析方法，通过电路分析计算、仿真和实

验得出如下结论。 

( 1 )相比 FHA，采用移相控制的 LLC 谐振变换

器应用时域分析法能取得较准确的电压增益及其

他变量。由于 CCM 与 DCM 受负载影响，而忽略

CCM 的时域分析所得增益在 R 较小时明显偏低，

电流也不准确，且占空比越小偏差越大，将导致电

路的实际增益偏离目标值且效率估算的偏差变大。

采用本文方法能够解决这些问题。 

( 2 )本文提出的改进时域分析方法能够判断电

路的 CCM 与 DCM 工作模式，方法简单易用，且

未对电流断续时谐振电流波形作限定假设，提高了

计算准确性。仿真和实验表明，本文方法对出现

CCM 的 LLC 变换器更加适用。 

( 3 )将本文计算模型应用于闭环控制移相策略

中，在 PI 控制器加入前馈环节，优化产生移相角

的流程，能够加快收敛速度，减小振荡，验证了本

文理论分析结果的准确性，能够有效地应用于 LLC

变换器控制。 
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