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CLLLC 谐振变换器电流应力抑制策略 
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摘要：采用调频控制的 CLLLC 谐振变换器，过谐振工况运行时会产生电流应力过大的现象。基于此，提出

1 种基于移相调频的控制策略，对其电流应力进行抑制。通过基波分量近似法建立移相调频控制下的谐振电流模

型，依据变换器软开关条件与传输功率特性，求取隔离变压器一、二次侧内移相值，结合调频控制所得开关频

率共同作用于变换器，进而减小谐振电流应力。最后，搭建 CLLLC 谐振变换器电路仿真模型与实验系统对分析

结论进行验证，结果表明所提策略对电流应力有显著抑制作用。 
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Abstract: Under over-resonant operating conditions, a CLLLC resonant converter with frequency modulation 
control will generate excessive current stress. On the basis, a control strategy based on phase-shift frequency 
modulation is proposed to suppress the current stress. A resonant current model under phase-shift frequency modulation 
control is established by the first harmonic approximation method. According to the soft switching condition and 
transmission power characteristics of the converter, the phase-shift values on the primary and secondary sides of the 
isolation transformer are obtained. Combined with the switching frequency obtained by frequency modulation control, 
the resonant current stress is reduced. Finally, a circuit simulation model and an experimental system of the CLLLC 
resonant converter were built to verify the analytical conclusions, and results show that the proposed strategy has a 
significant inhibitory effect on current stress. 
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1直流配电网因其传输能力强，逐渐成为众多直

流特性电力装置接入的关键，形成了由可再生能

源、储能设备、直流母线及直流负荷组成的发、储、

配、用一体化的直流生态运行模式 DEOM( DC  
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eco-operation mode )[1-2]。光伏发电系统中，采用 DC- 
DC 变换器连接直流母线和光伏电池板，可以实现

电能的高效变换，为负荷提供相对可靠的电能供

给；储能系统中的 DC-DC 变换器用以平衡系统功

率，维持母线电压稳定；电动汽车、数据中心、未

来家庭用电等用电负荷与直流母线之间，需要 DC- 
DC 变换器作为接口，用于匹配直流负载需求[3-4]。

DC-DC 变换器作为变压、隔离和能量交互的关键

设备，需要具备宽电压增益、功率灵活控制等特 

点[5]。隔离型双向 DC-DC 变换器中，CLLLC 谐振 
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变换器因具有自然软开关、调压范围大、控制策略

简单等特点，受到了越来越多的关注[6-7]。 
CLLLC 最常用的控制方法是调频控制 PFM 

( pulse frequency modulation )，其原理是通过调整开

关频率改变输出阻抗，进而控制输出电压[8]。但一

些应用中出于输出电压调节的需要，变换器常运行

于过谐振状态，致使谐振电流增大，增加了变换器

通态损耗[9]。特别是在大功率应用场合中，CLLLC
谐振变换器虽具有 LLC 变换器的软开关特性，使

得开关损耗较小，但谐振电流过大会增大开关管导

通电阻、高频变压器磁心、谐振电感绕组及谐振电

容等效串联电阻所产生的损耗，进而影响变换器传

输效率[10]。文献[11]提出了 CLLLC 谐振变换器工

作在准谐振状态的方法，实现零电压开通 ZVS( zero 
voltage switch )，且谐振电流较小，但不能确保变换

器具有宽的调压范围；文献[12]采用变频不连续脉

冲宽度调制 DPWM( discontinuous pulse width mod- 
ulation )策略实现宽增益，但未能克服低电压增益受

限的缺点；文献[13]采用同步 PWM 控制，通过改

变开关管占空比控制功率大小及方向，但会导致谐

振电流应力随着变压器两侧全桥占空比偏差增大

而增大，易损坏硬件电路；文献[14]使用双移相控

制策略，有效拓宽了变换器输出电压的范围，但低

功率工况时电流应力较大。 
鉴于 CLLLC 谐振变换器存在的上述问题，采

用基波分量近似法分析了谐振电流变化规律，在保

证稳压调频的前提条件下，一、二次侧全桥内引入

移相值，优化了 ZVS 条件下的电流应力。最后，搭

建 CLLLC 谐振变换器电路仿真模型与实验系统，

对分析结论进行验证。结果表明，文中所提移相调

频控制方法，在过谐振工况时对电流应力具有良好

的抑制作用。 

1 变换器工作原理 

CLLLC 谐振变换器拓扑如图 1 所示。图中：

开关管 S1~S4 构成一次侧 HB1 桥；S5~S8 构成二次

侧 HB2 桥；T 为高频隔离变压器，匝数比为 n:1；   

Lm 为变压器励磁电感；Lr1、Lr2 与 Cr1、Cr2 分别为

一、二次侧谐振电感与电容；C1、C2 分别为输入、

输出直流电容；RL 为等效负载；Ui、Uo 分别为变

换器输入、输出端口电压；ir 为一次侧谐振电流；

uab、ucd 分别为谐振网络输入、输出侧电压。变频

控制工况下，开关管 S1、S4、S5、S8 驱动信号一致，

S2、S3、S6、S7 驱动信号一致，且每个桥臂对管实

现互补开通。为了简化分析和方便描述，令变压器

变比 n=1，同时 Lr1=Lr2=Lr，Cr1=Cr2= Cr。 

 

图 1 CLLLC 型谐振变换器主电路拓扑 
Fig. 1 Main circuit topology of CLLLC resonant converter 

变频控制常用的增益分析方法为基波分量近

似法 FHA( first harmonic approximation )[15]，该方法

无需对不同开关模态进行讨论，仅需将谐振网络两

端方波电压视为正弦波电压表示的基波分量，使

CLLLC 谐振变换器等效为线性交流阻抗网络，进

而采用正弦稳态电路的工作机理对其模型特性进

行分析。 
假设变换器谐振网络输入电压 uab、输出电压

ucd 分别为幅值±Ui 和±Uo 的双极性方波，分别表 

示为 
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式中：ωs 为开关角频率；fs 为开关频率；fr 为谐振

频率；k 为变换器在过谐振工况下开关频率偏离谐

振频率的程度，k=fs/fr。 
由式( 1 )提取 uab 和 ucd 的基波分量分别为 
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ab,b i s

cd,b o s

( ) 4 sin( ) / π
( ) 4 sin( ) / π

u t U t

u t U t






 

 ( 3 ) 

结合式( 3 )与图 1，可得 CLLLC 拓扑的基波等

效电路如图 2 所示，图中 r 为等效串联电阻。 

 

图 2 基波等效电路 
Fig. 2 Equivalent circuit of fundamental wave 

进而，可知变换器在调频控制下的电压增益

Gf
[16]满足 

f 2 22

2 2 3

1

1 1 2 2 11 (2 1)

G
Q h

h k
h hk h k k


              

  ( 4 ) 
式中：h 为电感系数，h=Lm/Lr；Q 为品质因数，

Q=Zr/Req，Zr= r r/L C 为特征阻抗，Req 为由 RL 表

示的交流等效输出电阻。变换器参数恒定时，开关

频率 fs 由电压增益 Gf 确定。 
在增益特性分析中，式( 4 )假定变换器谐振腔

参数为 Lr1=Lr2=Lr、Cr1=Cr2= Cr。下面针对 Lr1≠Lr2、

Cr1≠Cr2 的情况进行容差特性分析，定义谐振电感比

值 x= Lr2/ Lr1，谐振电容比值 y= Cr2/ Cr1，假定 x≠1、

y≠1，结合式( 4 )可得到 Q 与 h 一定时，x 与 y 值对

Gf 的影响如图 3 所示。图 3( a )中，当 xy=1 时，CLLLC
电路拓扑呈现出与 LLC 相同的增益特性；当 x>1
时，曲线趋于平缓，调频控制下开关频率会变大，

增大了装置的开关损耗；当 x<1 时，Gf 反向运行特

性无法保证与正向相同，使装置参数设计变得更为

复杂。图 3( b )中，当 y 恒定时，x 在过谐振工况下

对 Gf 影响较小，且 x 值偏大时曲线变得更为平缓，

即在同等调压工况下，开关管需要更高的开关频

率。图 3( c )中，当 x 恒定时，y 在过谐振工况下对

Gf 影响同样较小，但 y 取值较小时其单调性会发生

改变。综上可知，x、y 值越接近 1，正反运行增益

特性曲线越一致，相同 Gf 下开关频率变化范围较

小，即变换器二次侧电感电容参数等于一次侧电感

电容参数时，变换器具有良好的容差特性。 

 
图 3 谐振参数容差性分析 

Fig. 3 Tolerance analysis of resonant parameters 

常见的稳压调频闭环控制结合移相调制后，其

开关管驱动信号及谐振电流工作波形如图 4 所示。 

 
图 4 驱动信号与电流产生波形 

Fig. 4 Waves of driving signal and current 
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图中：D1 为 HB1 桥内开关管 S1 和 S4 之间的移相值；

D2 为 HB2 桥内开关管 S5 和 S8 之间的移相值；约束

条件为 0≤D1≤1，0≤D2≤1；Ths 为 1/2 个开关  

周期。 

2 变换器谐振电流分析及抑制 

2.1 谐振电流分析 
移相调频控制下，结合式( 3 )由 FHA 得到的 uab

和 ucd 的基波分量分别为 

ab,b i 1 s

cd,b o 2 s

( ) 4 sin( π)sin( ) / π
( ) 4 sin( π)sin( ) / π

u t U D t

u t U D t






 

 ( 5 ) 

为求得谐振电流表达式，对变换器基波等效电

路进行“Y-△”变换，其等效电路如图 5 所示，图

中 ir,b 为基波谐振电流。 

 

图 5 Y-△变换等效电路 
Fig. 5 Equivalent circuit with Y-△ transformation 

结合图 2 与图 5 中的电路变换关系，可得变换

器谐振腔的等效阻抗分别为 

m
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 ( 6 ) 

由于等效串联电阻相对于谐振腔参数非常小，

而励磁电感值又较大，因此等效阻抗 Z3 可近似为

2r，结合式( 5 )与式( 6 )，基波谐振电流表达式可表

示为 

i 1 o 2
r,b s

2[ sin( π) sin( π)] sin( )
π

U D U D
i t

r



  ( 7 ) 

2.2 谐振电流抑制 

CLLLC 谐振变换器中电流应力为流过谐振腔

的电流峰值。传统调频控制下目标输出电压与输入

电压偏差较大时会导致谐振电流峰值变大。为此，

在调频控制基础上引入一、二次侧移相角，以减小

谐振电流应力。在传输功率确定的情况下，存在多

种内移相比组合使谐振变换器对应的电流应力特

性不同。因此，谐振电流应力抑制问题可转化为最

小值求解问题。为实现谐振电流最小，将隔离变压

器一、二次侧内移相值 D1、D2 作为自变量，谐振

电流应力作为优化目标函数，可表示为 

r,b,min r,b 1 2min ( , )i i D D  ( 8 ) 

为直观了解电流应力与 D1、D2 之间的关系，

其三维曲线如图 6 所示。可知，当 D1 取值较小且

D2 取值较大时，变换器电流应力呈减小趋势。因

此，隔离变压器一次侧内移相值 D1 取 0，二次侧

内移相值 D2 取 D2max，即为谐振电流应力最优值，

但应同时考虑传输功率和软开关条件对 D2 的   

限制。 

 

图 6 谐振电流应力与 D
1
、D

2
的关系 

Fig. 6 Relationship among resonant current stress, D
1
 and D

2
 

3 软开关特性分析 

ZVS 可以有效减小开关器件损耗，进而提升变

换器效率[17]。观察图 4 波形可知，由于开关管 S3( S4 )
和 S7( S8 )开通的滞后性，当其驱动信号上升为“1”
时，谐振电流处于下降趋势，这会导致滞后侧桥臂

实现 ZVS 的难度更高。CLLLC 谐振变换器最突出

的优点是软开关的实现，其原理是利用开关管寄生

电容 Coss 在死区时间 td 内的充放电现象，解决开关

管硬关断的问题。过谐振工况下采用调频控制的变

换器在感性区域运行，开关管已具备 ZVS 条件，  
引入二次侧移相角后，若二次侧滞后桥臂开关管则

可实现 ZVS，即开关管 S1~S8 都可实现 ZVS。故以
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开关管 S7 为例，其实现 ZVS 的条件为：开关管的

反并联二极管先导通，开关管随后开通，即 t3 时刻谐

振电流为负，且能中和开关管 S7 寄生电容电荷[18]。

具体可表示为 

oss o
r 3

d

2( ) C U
i t

t
    ( 9 ) 

以二次侧移相角为例分析软开关条件。由图 4

可知移相调频控制每个模态时刻均与移相值有关，

具体可表示为 

0

3 2 hs

5 hs

0
2

2

t

t D T

t T


 
 

  ( 10 ) 

根据电容电荷平衡原理，二次侧谐振电容 Cr2

对 Uo 放电平均电流在 1/2 开关周期内的积分值， 即
为二次侧谐振电容 Cr2 的放电电荷

r2CQ [17]，具体可

表示为 
5

r2 0
r r2 o 3( )d 2 ( )

t

C t
Q i t t C U t    ( 11 ) 

结合式( 10 )，求得二次侧谐振电容 Cr2 在 t3 时

刻的电压为 

b r
o 3

o

π Z( )
2
P

U t
U

    ( 12 ) 

式中，Pb 为二次侧负载的平均吸收功率。 

同理，可求得一次侧谐振电容 Cr1 在 t3 时刻的

电压为 

a r
i 3

i

π Z( )
2
P

U t
U

    ( 13 ) 

式中，Pa 为一次侧输入电压 Ui 的平均输出功率。 

综上，可求得 CLLLC 变换器 t3 时刻一、二次

侧谐振电容电压之和表达式为 

a r b r
C 3

i o

π Z π Z( )
2 2
P P

U t
U U

 
   

 
 ( 14 ) 

若忽略变换器传输损耗，可认为其谐振网络

一、二次侧功率相等，将式( 14 )代入变换器谐振电

流表达式( 7 )中，可得 t3 时刻谐振网络电流和的表

达式为 

o 2 b
3 2

2 r o

[cos( π) 1] π( ) tan( π)
tan( π) 2

U D P
i t D

D Z U


   ( 15 ) 

由于高频隔离变压器两端包含谐振元件，其电

感 Lm 的电压
mLu 不会被两侧桥臂端口电压钳位，

mLu 可近似表示为 

m

ab cd

2L

U U
u


   ( 16 ) 

式中， abU 、 cdU 分别为变换器谐振网络输入电压、

输出电压测量值。式( 16 )在图 4 各个模态下均成立。

考虑谐振腔电气量周期内正负半周的对称性，结合

式( 10 )可得变换器 t3 时刻励磁电流表达式为 

m

o i
3 2

r

( ) ( π π)
4L

U U
i t D

Z


   ( 17 ) 

进而，可知变压器二次侧谐振电流表达式为 

m3 3
r 3

( ) ( )
( )

2
Li t i t

i t  
  ( 18 ) 

移相调频控制策略开关频率由输出电压决定，

特征阻抗可由恒定开关频率和谐振电感表示，同时

结合式( 9 )软开关条件可表示为 

oss o o 2

d s r 2

2 [cos( π) 1]
4π tan( π)

C U U D

t f L D


    

  b o 2
2 2

o s m

π [1 cos( π)]tan( π) ( π π)
4 16

P U D
D D

U f L


 　　　  

  ( 19 ) 
定义式( 19 )不等号右侧部分为 Y，其表示变换

器软开关实现能力，Y 值越小软开关越易实现。为

了直观地观察传输功率 Pb 与 Y 及 D2 之间的关系，

由式( 19 )绘制的软开关条件曲线如图 7 所示。可知

传输功率与移相值均会影响软开关范围，当满载和

D2 最大时开关管实现 ZVS 的条件最为苛刻。传输

功率一定的工况下，随着 D2 的增大，软开关实现

难度也相应增加。结合式( 8 )与式( 19 )可知，若要 

 

图 7 软开关系数与二次侧移相的关系 
Fig. 7 Relationship between soft switching coefficient and 

secondary-side phase-shift 
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保证全工况软开关抑制谐振电流应力，应以功率满

载为临界条件，确定二次侧内移相值 D2。 
移相调频控制框图如图 8 所示，首先根据建立

的谐振电流解析模型，确定传输功率后结合软开关

约束条件，得到最小电流应力下的 D1、D2，再与

调频控制共同作用于开关管 S1~S8，即可实现移相

调频控制，图中，Uo,ref 为输出电压参考值。结合移

相调频，通过调整开关频率实现目标电压控制，同

时控制一、二次侧移相角，进而减小谐振电流，保

证软开关的实现。根据式( 8 )可得 D1 取 0，结合式( 19 )
且以功率满载为临界条件，求得 D2 取值。引入移

相控制后，变换器等效电压增益可利用式( 4 )基波

分量近似法得到，可表示为 

fd 2 fsin( π)G D G   (20) 

式中，Gfd 为变换器最小电流应力下的电压增益。 

 
图 8 移相调频控制框图 

Fig. 8 Block diagram of phase-shift frequency modulation 
control 

由式( 20 )可知，D2 固定时可控制开关频率大小

改变变换器电压增益，使 Gfd 与 Gf 保持一致，即可

忽略二次侧移相值对电压增益的影响。 

4 仿真与实验验证 

4.1 仿真验证 
根据图 1 所示 CLLLC 谐振变换器拓扑，利用

MATLAB/Simulink 软件，分别搭建了调频控制和

移相调频控制系统的仿真电路。 
设定输入电压 Ui=500 V，输出电压 Uo=300 V。

结合文中分析，D2 取 0.32，D1 取 0，仿真波形如  

图 9 所示。图 9( a )和( b )分别给出了调频控制和移

相调频控制下开关管 S1 两端电压 UDS1 及其驱动信号

UGS1 的波形。由图可知，当 UDS1 下降到 0 后 UGS1 开

始上升，2 种控制策略下开关管都实现了 ZVS。 

 

图 9 U
o
=300 V 时 2 种不同控制策略下软开关波形 

Fig. 9 Soft switching waveforms under two different 

control strategies with U
o
=300 V 

Uo=300 V 时二者波形如图 10 所示，图中 ir,f

和 ir,fd 分别为调频控制和移相调频控制下一次侧谐

振电流。传统调频控制中，谐振电流应力 ir,f 约为

34.8 A，移相调频控制下谐振电流应力 ir,fd 约为

29.5 A，谐振电流应力减小约 15%。 

 

图 10 U
o
=300 V 电流应力波形 

Fig. 10 Waveform of current stress with U
o
=300 V 

保持 Ui=500 V 不变，控制变换器输出电压

Uo=250 V 时，图 11( a )与( b )分别给出了调频控制和

移相调频控制下开关管 S1 两端电压 UDS1 及其驱动
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信号 UGS1 的波形，可以看出，在 UDS1 下降到 0 后

UGS1 开始上升，2 种控制策略下开关管都实现了

ZVS。 

 

图 11 U
o
=250 V 时 2 种不同控制策略下软开关波形 

Fig. 11 Soft switching waveforms under two different 

control strategies with U
o
=250 V 

Uo=250 V 时 ir,f 和 ir,fd 的波形如图 12 所示。传

统调频控制中谐振电流应力 ir,f 约为 35.40 A，移相

调频控制下谐振电流应力 ir,fd 约为 26.05 A，谐振电

流应力减小约 26%。 

 

图 12 U
o
=250 V 电流应力波形 

Fig. 12 Waveform of current stress with U
o
=250 V 

4.2 实验验证 
为了进一步验证本文所提控制方法的可行性，

搭建 CLLLC 谐振变换器小功率实验系统，对其进

行实验验证，实验系统如图 13 所示，具体实验参

数见表 1。 

 
图 13 CLLLC 谐振变换器实验系统 

Fig. 13  Experimental system of CLLLC resonant 
converter 

表 1 实验参数 
Tab. 1 Experimental parameters 

参数 数值/型号 
输入电压 Ui/V 50 

一次侧谐振电感 Lr1/μH 22 
一次侧谐振电容 Cr1/μF 0.8 

输出电压 Uo/ V 30/25 
二次侧谐振电感 Lr2/μH 22 
二次侧谐振电容 Cr2/μF 0.8 

励磁电感 Lm/μH 160 
变压器变比 n 1:1 
开关管 S1~S8 ASC30N650MT3 

当 Ui=50 V 且 Uo=30 V 时，图 14( a )和( b )分别

给出了调频控制和移相调频控制下，UDS1 与 UGS1、

谐振电流 ir,f 与移相调频控制下的谐振电流 ir,fd，以

及输出电压 Uo 的参数波形。可以看出，当输出电

压稳定时 UDS1 下降到 0，UGS1 开始上升，实现了

ZVS。调频控制在过谐振工况下 ir,f 约为 2.49 A，移

相调频控制策略 ir,fd 约为 1.66 A，谐振电流应力减

小约 33%。 
当 Uo=25 V 时实验波形如图 15 所示。当输出

电压稳定时 UDS1 下降到 0，UGS1 开始上升，同样实

现了 ZVS。调频控制在过谐振工况下 ir,f 约为

2.52 A，移相调频控制策略 ir,fd 约为 1.68 A，谐振电

流应力减小约 33%。 
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图 14 U
o
=30 V 实验结果 

Fig. 14 Experimental result with U
o
=30 V 

 

图 15 U
o
=25 V 实验结果 

Fig. 15 Experimental result with U
o
=25 V 

Uo=30 V 与 Uo=25 V 时变换器二次侧实验波形

如图 16 所示。综合图 14 与图 15 可知，开关管 S7

为临界 ZVS，相较于一次侧实现 ZVS 的条件更为

严苛。可见，与前文理论分析一致，一次侧与二次

侧均实现了 ZVS。 

为了更加明晰地了解输出功率不同时，2 种控

制策略电流应力的变化规律，图 17 给出了 CLLLC

谐振变换器 2 种控制方案下实验的电流应力对 

比图。 

 

图 16 二次侧实验结果 
Fig. 16 Experimental result on secondary-side 

 

图 17 电流应力对比 

Fig. 17 Comparison of current stress 

综合上述电路仿真与实验验证结果，可知移相

调频控制有效减小了谐振电流应力，同时能保证开

关管的 ZVS。 

5 结语 

为减小 CLLLC 谐振变换器的电流应力，本

文建立了移相调频控制下的谐振电流应力数学

模型，分析了最小电流应力和软开关范围限制下

的一、二次侧内移相取值，提出了 1 种谐振电流

应力抑制策略。仿真和实验结果表明，所提控制

策略在过谐振工况下，相较于调频控制有效减小

了谐振电流应力，同时能够保证输出电压稳定和

变换器的软开关工作特性，有效改善了变换器的

性能。 
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