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LLC谐振变换器 PO模式增益公式与模式边界条件分析

刘 硕，苏建徽，赖纪东，张 健，汪海宁
（合肥工业大学电气与自动化工程学院，安徽省合肥市 230009）

摘要：电压增益-频率特性的求解是 LLC谐振变换器设计的关键。变换器中整流电路存在的非线

性使变换器具有多种工作模式，而电压增益-频率特性与工作模式密切相关。PO模式是一种有利

于减少变换器开关损耗的断续工作模式，但在该模式下，变换器的增益频率特性计算烦琐，难以求

解。文中基于子区间分析法，分析了 PO模式下 LLC谐振变换器的工作特性，推导了简洁易算且精

度较高的电压增益计算公式；依据变换器整流电路的非线性特征，给出了解析且简洁的断续工作模

式功率边界条件及 PO工作模式功率边界条件的表达式。搭建了 LLC谐振变换器的仿真模型和实

验样机，仿真和实验结果证实了所提出的电压增益公式及工作模式边界条件的正确性。
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0 引言

LLC谐振变换器在宽输入电压与宽开关频率

范围内可实现软开关，故容易实现高频化与高功率

密度［1］，广泛应用于通信设备电源［2］、电力电子变压

器［3］、充电模块［4］等场合。

电压增益-频率特性的求解是 LLC谐振变换器

设计的基础。变换器的整流电路输入端伏安特性呈

现出非线性：当电流非零时，电压幅值被输出端滤波

电容钳位，电流的方向决定了电压的极性；当电流为

零时，整流电路中全部二极管被阻断。这使变换器

具有多种工作模式，而电压增益-频率特性与工作

模式密切相关［1］，目前已有大量文献进行了相关

研究。

文献［5-6］采用基波分析法（FHA）详细分析了

LLC谐振变换器的电压增益-频率特性。该方法仅

考虑基波，将负载折算到变压器初级侧，其优点是简

单，且通用于其他类型的谐振变换器［7］，不足是在断

续工作模式下误差偏大［1］。

文献［8］中的 Pspice仿真结果表明，当开关频率

低于电路固有频率时，谐波对变换器的外特性影响

变大，FHA存在局限性。文献［9］列出了变换器各

工作状态的时域微分方程，并使用数学分析软件

Maple研究了在定频控制下变换器的电压增益特

性。文献［10］使用时域微分方程研究了变换器电压

增益-频率特性的单调性，优化配置了谐振网络参

数。文献［1］将变换器的工作状态划分为 P，O，N这

3种，变换器众多工作模式（如 NP，PO，PON，PN
等）是 3种工作状态的组合，其中 PO和 PON工作模

式属于断续工作模式。该文献使用时域法分析，借

助MATLAB数值计算，给出了各工作模式的边界

条件，估计出了变换器最大电压增益，推导出 PN与

NP这 2种连续工作模式的增益表达式与边界条件。

文献［11］以迭代法求解了描述变换器的非线性方程

组；文献［12］将时域分析与频域分析结合，针对变

换器工作在 PO模式的情形，修正了 FHA中的参

数。文献［13-14］针对 PO模式，列出时域方程，但前

者结果复杂，后者仅能采用数值法求解。文献［15］
提出利用磁放大器为原本工作在 NP模式的变换器

增加O状态，并以MATLAB求解超越方程，分析变

换器的电压增益。

以上文献研究表明，LLC谐振变换器工作在断

续模式时，FHA存在不足，而时域分析涉及非线性

方程，计算烦琐，难以求解。本文在文献［1］的基础

上，基于子区间分析法［16］分析变换器 PO模式下的

工作特性，并推导出简洁且精度较高的电压增益计

算公式；确定断续工作模式的功率边界条件（即

PON与 PN模式的边界）及 PO与 PON工作模式的

功率边界条件。最后，通过软件仿真和样机实验，验

证理论分析的正确性。
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1 LLC谐振变换器拓扑和 FHA

LLC谐振变换器的拓扑结构如图 1所示，其中：

开关管 K1和 K2互补导通；逆变半桥输出电压 u1（t）
是占空比为 50%、上限为U1、下限为零的矩形波；Lr
为谐振电感；Cr为谐振电容；Lm为变压器 T的励磁

电感；N为变压器匝比；稳态时负载上电压为U2。

当开关频率高于或等于 Lr与 Cr决定的固有频

率且非轻载时，变换器整流电路中二极管D1与D2完
全互补导通（对应文献［1］中 NP或 P模式），因此变

压器初级电压 u2（t）是正负半周期对称、幅度为 NU2

的矩形波；反之，则希望变换器工作在 PO模式，其

特点是整个开关周期中存在D1与D2均阻断、变压器

次级侧与谐振网络之间断路的O状态［1］。NP与 PO
这 2种模式下，相关电压与电流波形分别如图 2（a）
和（b）所示，其中：i（t）为谐振电流，im（t）为励磁电

流，ω为开关角频率，ω0=1/ L rC r 为 Lr与 Cr决定的

固有角频率。

FHA是仅考虑电路中基波影响的一种近似方

法。基于 FHA，图 1中 u1（t）的基波幅值为：

| U̇ 1 |= 4
π
U 1

2 （1）

近似认为图 1中 u2（t）是幅度为NU2的矩形波电

压，其基波幅值为：

| U̇ 2 |= 4
π NU 2 （2）

假设流过负载 RL的电流为 I2，当 ω靠近 ω0时，

图 1中 i2（t）接近正弦波，其幅值为：

| I ̇ 2 |= 1
N
π
2 I2 （3）

由于 U2/I2=RL，整流侧能用一个等效电阻表

示，如式（4）所示。

RAC =
|| U̇ 2

|| I ̇ 2
=
4
π NU 2

1
N
π
2 I2

= 8N 2

π2 RL （4）

由此得到的等效电路如附录 A图 A1所示。由

图 A1、式（1）、式（2）和式（4）可求出电压增益 M=
2NU 2/U 1与 ω和 RL的关系［6］。当 RL固定时，M的频

率特性曲线如图 3所示。

在图 3所示外部特性方面，相比 LC串联谐振电

路［16］，LLC谐振变换器的电压增益-频率特性曲线

的单调递减区间向小于 ω0侧延伸且出现了M>1的
升压特性；在拓扑形态方面，LLC谐振变换器的谐

振网络比串联谐振电路多了 Lm；根据图 2中 i（t）的

波形，当 ω<ω0时，由于整流电路的非线性，LLC谐

振变换器可以存在 O状态。因此，对其他种类谐振

变换器［7］具有通用性的 FHA也表现出如下不足。

1）式（2）成立的条件是假定 D1与 D2完全互补导

通，但O状态使D1与D2不完全互补导通。

2）式（3）成立的条件是 i（t）接近正弦波，但从图

2可见，当 ω<ω0时，O状态的出现使 i（t）波形明显

偏离正弦波，即使O状态较短暂。

3）FHA可以解释图 3中 ω<ω0时变换器的升压

特性，但不能解释图 2所示时域波形中 O状态的存

在与该升压特性的因果关系。
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图 1 LLC谐振变换器拓扑
Fig. 1 Topology of LLC resonant converter
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图 2 不同模式下的电压与电流波形
Fig. 2 Voltage and current waveforms in different modes
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图 3 LLC谐振变换器的电压增益-频率特性
Fig. 3 Voltage gain-frequency characteristic of LLC

resonant converter
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本文的理论分析将克服以上不足。

2 LLC谐振变换器稳态时域分析

2. 1 LLC谐振变换器 PO模式增益公式

在稳态下，将图 1中的负载置换为电压源，如图

4所示。

结合图 2与图 4可见，当 ω≥ω0且非轻载时，由

于 D1与 D2完全互补导通，图 4又可等效成附录 A图

A2所示电路。图 A2中 i2（t）和 u2（t）的基波同相，Lm
仅起到分流作用。因此，只要 ω在 ω0附近，失谐不

会太大，FHA效果较好。

而当 ω<ω0时，若变换器工作在希望的 PO模

式，如图 2与图 4所示，逆变电路开关状态切换后，

整流电路中一个相应的二极管导通，Lr与 Cr进行半

周振荡（P状态），历时 T0/2，T0=2π/ω0是 Lr与 Cr的
固有周期，其间整流二极管电流从零增长到最大值，

再衰减到零；此后，整流电路阻断（O状态），直到逆

变电路开关状态下一次切换，至此总共历时 TS/2，
其中 TS是开关周期。

在输入、输出电压变化范围窄的应用场合（如变

换器的前级是功率因数校正（PFC）），为了提高效

率，LLC谐振变换器的 Lm一般比 Lr大 10倍以上［17］，

故励磁电流 im（t）变化远比谐振电流 i（t）缓慢。而对

于输入、输出电压变化范围较宽的应用场合［18-19］，Lm
一般为 Lr的 3倍以上，但 Lm与 Lr的比值选取得较小

是为了不至于出现 ω低于 60%ω0的工况［19］，这样 O
状态持续时间小于 T0/2。故能近似认为 O状态内

im（t）（与 i（t）重合）保持恒定，如图 5所示。

图 5中，im（t）在O状态内维持其峰值 Imp，而该峰

值取决于 T0/2内U2的作用：

Imp =
T 0

4
NU 2

Lm
（5）

由于图 1中逆变半桥的右侧是无源网络，且逆

变输出 u1（t）为周期性激励，故在稳态下，谐振电容

电压 uc（t）存在稳定的上界与下界。

如图 5所示，设 Lr与 Cr振荡的正半周期结束时，

uc（t2）=Ua，当负半周期振荡开始时，又因被 Imp恒流

充电增加了 δu，达到上界 uc（t3）=Ua+δu；在负半周

期振荡结束时，uc（t4）=Ub，到下一个正半周期振荡

开始时（t5时刻），又下降了 δu，达到下界 uc（t1）=
Ub-δu。

在 O状态（即子区间 t2~t3，t4~t5）内 Cr恒流充放

电近似下，由式（5）可得：

δu= Imp
C r

TS - T 0

2 = NU 2T 0 (TS - T 0 )
8C rLm

（6）

详细分析见附录 B，在振荡的正半周期（P状

态，对应子区间 t1~t2），uc（t2）与 uc（t1）存在如下关系：

U a = 2(U 1 - NU 2 )-(U b - δu ) （7）
在振荡的负半周期（P状态，对应子区间 t3~t4），

uc（t4）与 uc（t3）存在如下关系：

U b = 2NU 2 -(U a + δu ) （8）
联合式（7）和式（8）可得：

U 1 + δu= 2NU 2 （9）
式（9）说明，O状态期间，由于励磁电感的储能

对谐振电容充电，使U1<2NU2，说明变换器具有升

压特性。

将式（6）代入式（9），得到 ω<ω0时 LLC谐振变

换器工作在 PO模式的电压增益表达式：

M = 2NU 2

U 1
= 1

1- T 0 (TS - T 0 )
16C rLm

（10）

式（10）表明，当 ω<ω0时，变换器不仅呈M>1
的升压特性，而且电压增益-频率特性曲线单调递

减区间向小于 ω0侧延伸。在 O状态内 im（t）保持不

变的假设下，PO模式工作的变换器的M与负载无

关；相同的 ω（ω<ω0）下，若 Lm越小则M越大；相同

的M（M>1）下，若增大 Lm，则需要延长 O状态，因
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Fig. 4 Equivalent circuit of LLC resonant converter
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此设计需要宽范围调节电压增益的 LLC谐振变换

器时，要适当减小 Lm，以避免开关频率调节范围过

宽。然而，过小的 Lm将增加变压器铁损。

式（10）为优化设计 Lm提供了参考：变换器增益

需要的调节范围与开关频率希望的调节范围决定了

Lm的取值。

2. 2 LLC谐振变换器的工作模式边界条件

式（7）—式（9）成立的前提是存在 O状态，即变

换器工作在断续模式；而式（5）、式（6）与式（10）成立

的前提是变换器工作在 PO模式，因此有必要根据

整流电路的非线性特征，分析变换器在 ω<ω0时工

作在断续模式的条件，及变换器工作在 PO模式的

条件。

根据图 4，若存在 O状态，则 Lr与 Cr的正半周期

振荡（P状态）结束时，uc（t2）不应过高以至于 D2导
通，即

U a < U 1 + NU 2 （11）
Lr与 Cr的负半周期振荡（P状态）结束时，uc（t4）不应

过低以至于D1导通，即

U b + NU 2 > 0 （12）
由于 i（t）正负半周期对称，故 uc（t）波形（见图 5）

具有平行于横轴的对称轴，此对称轴纵坐标为其平

均值。又由于 u2（t）的平均值为零，u1（t）的平均值为

U1/2，故有
U a +U b

2 = ū c =
U 1

2 （13）

若将式（13）代入式（11）与式（12），可以看到式

（11）与式（12）等效。

令 U a =U 1/2+ Δu，U b =U 1/2- Δu，则 由 式

（9）、式（11）或式（12）可得：

Δu< U 1

2 + NU 2 （14）

P状态期间 uc（t）的变化量 2Δu+δu（见图 5）可

用半周期内谐振网络向整流电路传递的电荷 Δq
表示：

2Δu+ δu= Δq
C r
= 1
C rN

P
U 2

TS

2 （15）

式中：P为功率。

由式（9）、式（14）与式（15）可得 ω<ω0时 LLC
谐振变换器工作在断续模式的充要条件为：

P< 8C rN 2U 2
2

TS
（16）

否则，变换器将工作在 PN模式（属于连续工作模

式），不能表现出升压特性。式（16）为 PN与 PON
模式的边界。

由于 TS>T0=2π L rC r，故式（16）成立的一个

必要条件为：

P< 4N 2U 2
2

π
C r

L r
（17）

式（16）与式（17）成立的条件不包含和 PO模式

相关的式（6）与式（10）。式（17）表明，断续工作模式

的边界条件和 Cr与 Lr的比值有关，该比值减小不利

于出现 O状态。这是因为同样的 P下，Cr电压波形

幅度随该比值减小而增加，使式（11）与式（12）中Ua

增加而Ub减小。

变换器工作在 PO模式的充要条件是，在逆变

电路开关状态切换之前，即使在整个 O状态期间

（子区间 t2~t3和 t4~t5）励磁能量给谐振电容充电，二

极管也不会导通而出现N状态：

U a + δu< U 1 + NU 2 （18）
U b - δu+ NU 2 > 0 （19）

由式（9）、式（15）、式（18）和式（19）可解出变换

器工作在 PO模式（对应图 3中曲线 ω<ω0侧的单调

递减区间）的充要条件：

P< 4C rNU 1U 2

TS
（20）

式（20）是 PO与 PON工作模式的边界。与式

（17）同理，式（20）的一个必要条件为：

P< 2NU 1U 2

π
C r

L r
（21）

这样，在文献［1］的基础上，本文给出了 LLC谐

振变换器 PO，PON，PN模式解析的边界条件。式

（21）表明，PO模式的边界条件亦和 Cr与 Lr的比值

有关，该比值减小将使 PO模式变窄。因此，在设计

低压大电流、大功率的 LLC谐振变换器时，要适度

增大该比值，避免重载时图 3中电压增益-频率特性

曲线的单调递减区间在 ω<ω0侧变窄甚至消失，给

控制带来不便。然而，该比值过大亦将导致变换器

谐振电流波形谐波含量增高。此外，在电压增益调

节范围宽的应用场合，往往变换器的工作区包含

PO与 NP这 2种工作模式［1］，减小 Cr/Lr能增加 Lr与
Cr组成的支路阻抗，有利于缩小轻载时 NP模式下

开关频率调节范围，即减小 Cr/Lr对 NP模式有利。

故式（20）与式（21）为优化设计 Cr与 Lr提供了参考。

3 仿真及样机实验

3. 1 仿真结果分析

为了验证理论分析的正确性，在MATLAB中

搭建了图 1所示电路的仿真模型，并将本文理论分

析结果、FHA分析结果与仿真结果对比。为了选择

具有代表性的仿真参数，首先依据式（20）预估 PO
模式对应的电压及功率范围，选取 Lr与 Cr；然后参
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考文献［17］（Lm/Lr=18）、文献［18］（Lm/Lr=7.1）和

文献［19］（Lm/Lr=3.4）选择涵盖了从高 Lm/Lr到低

Lm/Lr、大范围变化的参数 Lm，配合涵盖了从重载

（在低频区接近 PO与 PON模式边界）到轻载大范

围变化的参数 RL，验证提出的 PO模式的增益公式；

最后，固定 Lm，验证提出的功率边界条件。二极管、

开关管都设为理想元件。取 U1=450 V，N=8，f0=
100 kHz。

首先，取 Cr=68 nF，Lr=37.25 μH，这样根据式

（20），当开关频率 fS为 50 kHz和 60 kHz时，分别只

要 P<49U2和 P<59U2，就能使变换器工作在 PO模

式。然后，研究在 PO模式，不同 RL与 Lm下，M与 fS
的关系。

固定 Lm分别为 0.5 mH（Lr的 13倍）与 0.15 mH
（Lr的 4倍），研究不同 RL下 fS对 M的影响。将式

（10）结果、仿真结果、FHA结果［6］整理成图 6。

由图 6可见，在 fS>75%f0时，代表不同 RL值下

仿真结果的曲线都接近代表本文方法计算结果的曲

线（相对误差小于 3%），而在 fS<75%f0时，本文方法

误差增加（最大误差出现在图 6（b）中 fS=60 kHz，
RL=4 Ω处，为 13.7%）。式（10）中M与 RL无关，仿

真结果也表明，在 PO模式下 RL对M影响小（图 6中
相对误差小于 13%）。

固定 RL=2.5 Ω，研究不同 Lm下 fS对M的影响。

将式（10）结果、仿真结果、FHA结果［6］整理成图 7。

图 7中，本文方法相对仿真结果最大误差小于

7%。图 6和图 7表明：在 PO模式下，相比 FHA，总

体上仿真结果更接近本文式（10）计算结果；仿真结

果始终高于式（10）的计算值，这是因为，实际上图 5
中 i（t）波形在子区间 t2~t3内是凸函数，而在子区间

t4~t5内是凹函数（见文献［1］中图 3），uc（t）正比于

i（t）对 t的积分，导致式（6）对 δu存在低估，FHA对

M也存在低估；在重载，或大 Lm，或是高 fS时，仿真

结果几乎与本文方法计算结果重合，这是因为重载、

大 Lm将使 i（t）幅度比 im（t）大更多（见图 5），im（t）在

O状态内保持不变的近似带来的误差影响更小。

最后，仿真验证 PO，PON，PN工作模式的功率

边界条件。将式（16）、式（20）和负载电阻（RL =
U 2
2 /P）联系，PON和 PN模式的边界对应的 RL为

RL1=TS/（8CrN2）；联系式（10），PO和 PON模式的

边 界 对 应 的 RL 为 RL2=（TSU2）/（4CrNU1）=RL1/
［1-T0（TS-T0）/（16CrLm）］。

设定 Lm=0.3 mH（Lr的 8.1倍），fS=80 kHz，则
RL1=0.36 Ω，RL2=0.39 Ω。以式（10）计算出的U2为

30.4 V，而当 ω=ω0时对应的 U2为 28.1 V。取靠近

这 2种边界值的 RL分别为 0.40，0.37，0.34 Ω，仿真得

到 U2分别为 30.4，30.3，27.9 V，分别符合 PO模式

（式（10）成立）、PON模式（M>1但小于式（10）计算

值）、PN模式（M<1）的特征。这 3种 RL取值下，O
状态附近的 u1（t），u2（t），i（t）波形如附录 A图 A3
所示。
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附录 A图 A3中，Lm两端电压 u2（t）的特征可反

映出变换器的工作模式。P或 N状态内，u2（t）被输

出滤波电容钳位为±NU2；而O状态内，由于整流电

路阻断，u2（t）未被输出滤波电容钳位。RL=0.40 Ω
时，P状态（图 A3中 i（t）波形对应的负半周期振荡）

结束后，出现 O状态，一直维持到 u1（t）跃变，因此变

换器工作在 PO 模式；RL=0.37 Ω时，O 状态未等

到 u1（t）跃变就结束，进入 N状态，因此是 PON模

式；RL=0.35 Ω时，O状态消失，因此是 PN模式。式

（16）和式（20）被验证。

3. 2 样机实验结果分析

为验证本文理论分析，按图 1搭建了一台样机。

在控制上以数字信号处理器（DSP）芯片 28035开环

产生脉冲频率调制（PFM）波，确保实验的准确性

（频率准确、占空比严格对称）。选取 U1=60 V，

Lm=0.3 mH，N=7∶3，fS=91 kHz。 对 应 于 f0=
113 kHz，依据式（17）、式（21），故意减小 Cr与 Lr的
比值，使变换器在 100 W以下就能工作在 PN模式

（这样既能满足验证本文提出公式的需求，又降低了

对 电 路 器 件 性 能 的 要 求），选 取 Cr=68 nF，Lr=
25 μH（串 联 电 感）+4.3 μH（变压器漏感）。根据

式（10）算出 PO 模式下 M=1.06，它对应的 U2 为

13.6 V，而当 ω=ω0时M=1 对 应 的 U2 为 12.9 V。

根据式（16）算出 P 超过 49.9 W后，变换器工作在

PN模式；根据式（20）算出 P低于 47 W时，变换器工

作在 PO 模式。使用电子负载作为负载，在 P 为

40 W时测得 U2=13.0 V，接近式（10）计算结果（此

时效率 92%）。相关波形如附录 A图 A4所示。图

A4符合 PO模式波形特征。

在 P为 50 W时测得U2=11.8 V<12.9 V，说明

M<1（此时效率为 92%）。相关波形如附录A图A5
所示。图 A5符合 PN模式波形特征。如 2.2节所分

析，在负载加重后，整流电路中 2个二极管完全互补

导通，O状态消失使变换器无法表现出升压特性。

不同功率下（PO模式）M的测量结果如附录 A
表 A1 所 示 ，其 中 M 的 值 低 于 式（10）的 计 算 值

（1.06），这是因为元件内阻、整流二极管死区等因素

的影响。

4 结语

本文基于子区间分析法分析了 LLC谐振变换

器工作在 PO模式时的稳态特性，推导出了该工作

模式下简洁的电压增益表达式，该表达式在重载或

励磁电感大时具有高精度。依据变换器整流电路的

非线性特性，解析地给出了变换器断续工作模式的

功率边界条件及 PO工作模式的功率边界条件。最

后，通过仿真和样机实验，验证了理论分析的正

确性。

本文在 LLC谐振变换器时域建模、工作特性分

析方面进行了研究，而对于逆变部分是全桥且采用

调频、移相复合控制策略的情况，本文的时域分析法

如何应用，还有待进一步研究。

附录见本刊网络版（http：//www.aeps-info.com/

aeps/ch/index.aspx），扫英文摘要后二维码可以阅读

网络全文。
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附录 A图 A3中，Lm两端电压 u2（t）的特征可反

映出变换器的工作模式。P或 N状态内，u2（t）被输

出滤波电容钳位为±NU2；而O状态内，由于整流电

路阻断，u2（t）未被输出滤波电容钳位。RL=0.40 Ω
时，P状态（图 A3中 i（t）波形对应的负半周期振荡）

结束后，出现 O状态，一直维持到 u1（t）跃变，因此变

换器工作在 PO 模式；RL=0.37 Ω时，O 状态未等

到 u1（t）跃变就结束，进入 N状态，因此是 PON模

式；RL=0.35 Ω时，O状态消失，因此是 PN模式。式

（16）和式（20）被验证。

3. 2 样机实验结果分析

为验证本文理论分析，按图 1搭建了一台样机。

在控制上以数字信号处理器（DSP）芯片 28035开环

产生脉冲频率调制（PFM）波，确保实验的准确性

（频率准确、占空比严格对称）。选取 U1=60 V，

Lm=0.3 mH，N=7∶3，fS=91 kHz。 对 应 于 f0=
113 kHz，依据式（17）、式（21），故意减小 Cr与 Lr的
比值，使变换器在 100 W以下就能工作在 PN模式

（这样既能满足验证本文提出公式的需求，又降低了

对 电 路 器 件 性 能 的 要 求），选 取 Cr=68 nF，Lr=
25 μH（串 联 电 感）+4.3 μH（变压器漏感）。根据

式（10）算出 PO 模式下 M=1.06，它对应的 U2 为

13.6 V，而当 ω=ω0时M=1 对 应 的 U2 为 12.9 V。

根据式（16）算出 P 超过 49.9 W后，变换器工作在

PN模式；根据式（20）算出 P低于 47 W时，变换器工

作在 PO 模式。使用电子负载作为负载，在 P 为

40 W时测得 U2=13.0 V，接近式（10）计算结果（此

时效率 92%）。相关波形如附录 A图 A4所示。图

A4符合 PO模式波形特征。

在 P为 50 W时测得U2=11.8 V<12.9 V，说明

M<1（此时效率为 92%）。相关波形如附录A图A5
所示。图 A5符合 PN模式波形特征。如 2.2节所分

析，在负载加重后，整流电路中 2个二极管完全互补

导通，O状态消失使变换器无法表现出升压特性。

不同功率下（PO模式）M的测量结果如附录 A
表 A1 所 示 ，其 中 M 的 值 低 于 式（10）的 计 算 值

（1.06），这是因为元件内阻、整流二极管死区等因素

的影响。

4 结语

本文基于子区间分析法分析了 LLC谐振变换

器工作在 PO模式时的稳态特性，推导出了该工作

模式下简洁的电压增益表达式，该表达式在重载或

励磁电感大时具有高精度。依据变换器整流电路的

非线性特性，解析地给出了变换器断续工作模式的

功率边界条件及 PO工作模式的功率边界条件。最

后，通过仿真和样机实验，验证了理论分析的正

确性。

本文在 LLC谐振变换器时域建模、工作特性分

析方面进行了研究，而对于逆变部分是全桥且采用

调频、移相复合控制策略的情况，本文的时域分析法

如何应用，还有待进一步研究。

附录见本刊网络版（http：//www.aeps-info.com/

aeps/ch/index.aspx），扫英文摘要后二维码可以阅读

网络全文。
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Analysis on Gain Formula and Mode Boundary Condition for LLC Resonant Converter in PO Mode

LIU Shuo，SU Jianhui，LAI Jidong，ZHANG Jian，WANG Haining

(School of Electrical Engineering and Automation, Hefei University of Technology, Hefei 230009, China)

Abstract: The calculation of voltage gain-frequency characteristic is vital in the design of LLC resonant converter. The LLC
converter have various operation modes due to the existence of nonlinearity in the rectifier part of the converter. And the voltage
gain-frequency characteristic is closely related to operation modes. The PO mode is a discontinuous conduction mode (DCM),
which is beneficial to reduce switching losses of the converter. However, the voltage gain-frequency characteristic of converter in
the PO mode is hard to be solved because it involves complex computations. On the basis of subinterval analysis method, this
paper analyzes the operation characteristics in the PO mode of LLC resonant converter, and deduces a simplified and high-accuracy
calculation formula of voltage gain. In addition, the parsing and concise expressions of power boundary conditions both in DCM
mode and PO mode are provided according to the nonlinear characteristic in the rectifier part of the converter. Finally, a simulation
model and an experimental prototype of LLC converter are developed. The simulation and experiment results verify the validity of
the deduced voltage gain formula and power boundary condition.
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