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摘 要:针对双向半桥CLLC采用传统基波分析法计算副边电流相位实现的同步整流,在系统工作频率偏离谐振点

及前后谐振腔参数不匹配时因忽略高次谐波导致副边电流相位误差较大、系统传输效率低的问题。本文提出将传统

基波分析法所忽略的高次谐波纳入计算,利用扩展谐波分析法将各次谐波等效为独立电压源,并结合功率守恒定律对

负载等效电阻进行修正,进一步建立扩展谐波近似模型。根据模型分别计算各次谐波单独作用的效果,将各次谐波作

用结果叠加推导出二次侧谐振电流表达式,由此计算出二次侧谐振电流过零角数值,实现副边开关管的准确控制。最

后搭建额定功率500
 

W的实验样机,实验发现本文所提方法与传统基波分析法相比,变换器效率在全负载范围内均

得到提升,且在额定功率下效率提升最高为1.8%,验证了所提理论的正确性及有效性。
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Abstract:Addressing
 

the
 

issue
 

of
 

significant
 

phase
 

errors
 

in
 

the
 

secondary
 

side
 

current
 

and
 

reduced
 

system
 

transfer
 

efficiency
 

due
 

to
 

the
 

neglect
 

of
 

higher
 

harmonics
 

when
 

the
 

operating
 

frequency
 

of
 

the
 

bidirectional
 

half-bridge
 

CLLC
 

deviates
 

from
 

the
 

resonant
 

point
 

and
 

the
 

parameters
 

of
 

the
 

front
 

and
 

rear
 

resonant
 

cavities
 

do
 

not
 

match,
 

the
 

traditional
 

fundamental
 

harmonic
 

analysis
 

method
 

is
 

used
 

to
 

calculate
 

the
 

phase
 

of
 

the
 

secondary
 

side
 

current
 

for
 

synchronous
 

rectification.
 

This
 

paper
 

proposes
 

to
 

include
 

the
 

higher
 

harmonics
 

ignored
 

by
 

the
 

traditional
 

fundamental
 

harmonic
 

analysis
 

in
 

the
 

calculation,
 

using
 

the
 

extended
 

harmonic
 

analysis
 

to
 

equivalently
 

represent
 

each
 

harmonic
 

as
 

an
 

independent
 

voltage
 

source,
 

and
 

to
 

correct
 

the
 

equivalent
 

resistance
 

of
 

the
 

load
 

in
 

conjunction
 

with
 

the
 

law
 

of
 

conservation
 

of
 

power,
 

further
 

establishing
 

an
 

extended
 

harmonic
 

approximation
 

model.
 

According
 

to
 

the
 

model,
 

the
 

effects
 

of
 

each
 

harmonic
 

acting
 

individually
 

are
 

calculated,
 

and
 

the
 

results
 

of
 

the
 

actions
 

of
 

each
 

harmonic
 

are
 

accumulated
 

to
 

derive
 

the
 

expression
 

of
 

the
 

secondary
 

side
 

resonant
 

current,
 

from
 

which
 

the
 

zero-crossing
 

angle
 

of
 

the
 

secondary
 

side
 

resonant
 

current
 

can
 

be
 

calculated,
 

achieving
 

accurate
 

calculation
 

of
 

the
 

phase
 

where
 

the
 

secondary
 

side
 

current
 

crosses
 

zero.
 

Finally,
 

a
 

500
 

W
 

rated
 

power
 

experimental
 

prototype
 

is
 

built,
 

and
 

the
 

experiment
 

shows
 

that
 

compared
 

with
 

the
 

traditional
 

fundamental
 

harmonic
 

analysis
 

method,
 

the
 

efficiency
 

of
 

the
 

converter
 

is
 

improved
 

across
 

the
 

full
 

load
 

range,
 

with
 

the
 

highest
 

efficiency
 

improvement
 

of
 

1.8%
 

at
 

the
 

rated
 

power,
 

verifying
 

the
 

correctness
 

and
 

effectiveness
 

of
 

the
 

proposed
 

theory.
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0 引  言

  双向CLLC电路拓扑由于具有效率高、功率密度高、增

益范围宽、零电压开关(zero
 

voltage
 

switch,
 

ZVS)特性[1-5]

等优点,在隔离型双向DC-DC变换器的研究中被广泛关

注。目前,传统不控整流技术利用体二极管整流,但二极管
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相较开关管反向恢复能力较差、压降高且额定电流低导致

系统 效 率 低、热 性 能 和 电 磁 干 扰 (electromagnetic
 

interference,
 

EMI)性能差[6-10]。
针对上述问题国内外研究者做了大量研究,比如在二

次侧引入同步整流技术(synchronous
 

rectification,
 

SR)降
低整流损耗,提高变换器效率。如文献[11]通过罗氏线圈

对同步整流管电流进行直接采样生成栅极驱动信号,这种

方法需要较大体积的传感器,降低功率密度。为此学者们将

目光转向电压检测,进一步减小传感器体积。文献[12-13]
通过检测 MOS管的源极-漏极电压(Vds),能够以极低的损

耗确定谐振电流的过零点,已在各类集成式同步整流芯片

中得到广泛的应用。但在高频CLLC电路中,二次侧电流

的快速变化di/dt急剧增加,电路中的杂散电感ESL使Vds

电压相位超前,使生成的栅驱动信号过早关闭,从而造成额

外的体二极管导通损耗[14]。
文献[15-16]去除对高频传感器的依赖,提出了基于基

波近似数字模型计算原边开关管栅极驱动信号与副边电流

之间的相位差,从而实现同步整流的方法。然而当电路工

作频率与谐振点偏差越大,基波近似模型误差越明显,导致

同步整流管的误开通,降低了系统效率。文献[17]在基波

近似模型的基础上考虑死区时间影响,对同步整流的相位

进行修正,但在过谐振处仍然存在较大误差。文献[18-20]
建立时域模型,在此基础上计算同步整流的关断时刻,虽理

论上精确,但涉及高阶微分方程组的求解,复杂程度呈指数

级增长,实现较为困难。文献[21]通过建立仿真模型来模

拟同步整流管的开通与关断时间,这种方法通过查表即可

获得预设时间,虽规避掉了复杂计算,但需要进行大量的前

期仿真工作。文献[22]通过分段拟合实现同步整流的数字

控制但不同参数需重新拟合,工作量较大、通用性较差。
本文在已有研究成果的基础上提出一种简单,易于实

现、相对工作量适中、高效且通用性较好的分析方法,将传

统基波分析忽略的高次谐波纳入考虑,结合功率守恒定律

对负载等效电阻进行修正,并建立扩展谐波近似模型,通过

推导谐振电流表达式来计算二次侧谐振电流过零角数值,
实现副边电流相位的准确计算。最后在理论分析的基础上

搭建实验样机对本文所提方法进行验证。

1 双向半桥CLLC变换器分析

1.1 工作原理分析

  图1所示为双向半桥CLLC(HB-CLLC)变换器拓扑。
其中,Q1~Q4 分别为原副边 MOS管;D1~D4 为各 MOS
管体二极管;ip、is、im 分别为流过电感Lp、Ls、Lm 的电流;

Vin、Vo 为原、副边直流电压;vAB、vCD 为原副边交流侧电压。

Lp、Ls 为原、副边谐振电感;Cp、Cs 为原、副边谐振电容;
原、副边均采用半桥组成对称结构,Tr 为高频变压器,可实

现原副边之间能量传递;Lm 为励磁电感。Lp 和Cp、Ls 和

Cs分别组成两个谐振腔。定义能量由原边输送至副边为

正向。

图1 双向半桥CLLC电路拓扑结构

Fig.1 Bidirectional
 

half-bridge
 

CLLC
 

circuit
 

topology

正向运行时,原边桥臂功率管Q1、Q2 将输入电源变换

为高频交流电,并通过高频变压器将能量传递至副边,副边

半桥电路把变压器传递的交流电整流后供给负载使用。由

于谐振腔的阻抗值会随着输入电压频率的变化而改变,因
此可调整电路的工作频率对谐振腔阻抗进行调控,从而达

到对输出电压大小的控制。
原边谐振腔谐振频率如式(1)所示。

fpri=2π LpCp (1)
式中:fpri为原边谐振频率,与外部激励及负载无关。

根据功率管的工作频率,可以把变换器分为欠谐振、准
谐振及过谐振3种运行状态。变换器的基本模态文献[23]
已有分析,此处不再赘述。

1.2 相位跟踪不准确的影响

  为理解相位φ 的准确性对同步整流系统效率的重要

性,将 MOS管导通时刻与谐振电流过零时刻比较,划分为

下面3种工况:
工况1(φ=φdiode):相位等于二极管导通角。该方式为

理想工况,开关管导通时刻与二次侧电流过零点一致,不会

产生额外的电路损耗。此时副边的电流路径如图2(a)所
示,关键运行波形如图2(b)所示。

图2 φ=φdiode 时示意图

Fig.2 φ=φdiode operating
 

diagram

工况2(φ>φdiode):相位大于二极管导通角,电流路径

如图3(a)所示。由图可以看出,由于电流过零时刻开关管

Q3 并未导通,此时谐振电流通过 MOS管体二极管D3 导

通。该工况下的关键波形如图3(b)所示。由体二极管导

通产生的损耗可以按式(2)计算:
Qloss=Vf·is≈Vf·Is·φerr (2)

式中:Vf为 MOS管导通压降,Is为二次侧电流有效值,φerr
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为导通角误差,is 为流过次级电路的瞬时电流,如式(3)
所示。

is=Issin(φerr)≈Is·φerr (3)

图3 φ>φdiode 时示意图

Fig.3 φ>φdiode operating
 

diagram

  工况3(φ<φdiode):相位小于二极管导通角,电流路径

如图4(a)所示。该工作条件下的关键波形如图4(b)所示。
由于额外的相位误差,开关在关断期间携带负电流,这会导

致关断损耗。在电路中,由于相位误差造成的总额外损耗

可由式(4)计算。

Qloss=0.5VoIsfstoffsin(φerr)≈0.5VoIsfstoff·φerr

(4)
式中:toff为关断时间,fs为开关频率。

图4 φ<φdiode 时示意图

Fig.4 φ<φdiode operating
 

diagram

由上述分析可以推断,如果使用不精确的相位来驱动

同步整流器,则会引入额外的关断损耗,降低电路的整体效

率。所以需要建立准确的数学模型,精确地计算前后的相

位差。

2 基波分析

  由于谐振网络作为低通滤波器衰减输入方波电压中存

在的高阶谐波。因此为减少设计复杂度,常用基波分析法

(fundemental
 

harmonic
 

analysis,
 

FHA)对电路进行建模分

析,并以此作为电路的设计依据。
2.1 基波分析模型

  谐振电路的输入激励为半桥电路逆变得到的方波。忽

略死区影响,输入电压可使用傅里叶级数分解,如式(5)
所示。

vin(t)=
Vdc

2 +
4
π  Vdc

2  ·∑
∞

m=0
k=2m+1

1
ksin

(2πkfst)(5)

式中:t为时间参数,k 为傅里叶级数展开式中的整数项,

Vdc为初级电桥的输入直流电压。
由于原边电容Cp,直流分量并不会传递至变压器。因

此,谐振网络的输出电压vo(t)如式(6)所示。

vo(t)=
4
π  Vo

2n  ·∑
∞

m=0
k=2m+1

1
ksin

(2πkfst-φk) (6)

式中:φk 表示k次谐波下的二次侧电流分量与输入电压间

相位差,n为变压器变比,Vo 为输出直流电压。
基波分析法将输入方波电压等效为谐振频率附近的正

弦波。由式(5)可以得到输入电压vin(t)的基波分量如

式(7)所示。

vin1(t)=
2
π  Vdcsin(2πfst)=|Vin1|∠0 (7)

  将变压器等效为电感模型,副边的电感、电容、电阻可

以等效到原边,具体计算如式(8)~(10)所示。

RFHA =
4
π2  n2RL (8)

Leq=n2·Ls (9)

Ceq=
Cs

n2
(10)

  所有器件等效到原边以后的等效电路如图5所示。

图5 变压器原边等效电路

Fig.5 Transformer
 

primary
 

equivalent
 

circuit

根据基波频率,可以确定电路各部分的阻抗大小,计算

公式如式(11)所示。

Z1(ω)=jωLp-
1

ωCp  
Zm(ω)=j(ωLm)

Z2(ω)=jn2 ωLs-
1

ωCs  

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁

􀪁
􀪁􀪁

(11)

式中:Lp,Ls,Cp,Cs分别对应于变换器原边和副边的变压

器和谐振电容器的自感;Lm 表示变压器的等效励磁电感。
因此基波分析电路等效阻抗模型如图6所示。

图6 基波分析电路等效阻抗模型

Fig.6 Equivalent
 

impedance
 

model
 

of
 

fundamental
 

wave
 

analysis
 

circuit

建立等效数学模型后,可推导负载电阻过零点与输入
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电压之间的相位差以及电路增益,并以此进行系统设计。

2.2 基波模型二次侧电流滞后相位推导

  如图6所示,在求得各部分阻抗大小以及输入电压以

后,假设一次侧电流为Ip,二次侧等效电流为Is,由此可

使用回路电流法对电路列出两个 KVL方程如式(12)
所示。

Z1(ω)I
·

p+Zm(ω)I
·

p-I
·
s  -V

·
in1=0

(Z2(ω)+RFHA)I
·
s+Zm(ω)I

·
s-I

·

p  =0 (12)

  将 式(11)所 求 得 的 各 部 分 阻 抗 及 输 入 电 压 代 入

式(12),可以获得原副边等效电流的表达式如式(13)所示。

Is(ω)=
4·Vin1∠0
π

· 1
Z2(ω)+RFHA

·Zm(ω)·(Z2(ω)+RFHA)

[Z1(ω)·(Zm(ω)+Z2(ω)+RFHA)+Zm(ω)·(Z2(ω)+RFHA)]
(13)

  将副边电流表达式改写为幅值和相角的表示方法得到

式(14)、(15)。

is=|Is(ω)|∠φ1 (14)

φ1=arctan
Im(Is(ω))
Re(Is(ω))  (15)

因为输入电压作为基准相位0°,φ1 即为副边电流与原

边输入电压的相位差,即SR所需移相角。

2.3 基波模型增益推导

  根据已计算出的二次侧电流值,可以获得输出电压如

式(16)所示。

vo(t)=is1RFHA (16)
进一步得到归一化直流增益的表达式 GnFHA(ω)如

式(17)所示。

GnFHA(ω)=
nVo

Vdc

(17)

为了验证FHA模型的准确性,使用式(15)估计相位

差。用于估算的关键电路参数如表1所示。根据后文实验

获得的相移角和估计的相移角之间的定量比较,可以推断

估计的相移角相对于实验获得的最大偏差为10%。通过

估计获得的所需相移的偏差表明了FHA模型的不准确

性。如果用于同步整流,则会导致变换器效率降低。

3 扩展谐波分析

  基波分析法忽略了高次谐波,以简化分析复杂度。然

而当电路工作频率偏离谐振点以及变换器原副边谐振腔参

数不匹配时,基波分析存在着较大误差。因此,为了提高模

型的 精 度,采 用 拓 展 谐 波 分 析 法 (extended
 

harmonic
 

analysis,
 

EHA)将基波分析所忽略的高次谐波纳入考虑,
建立新的数学等效模型。

3.1 扩展谐波模型

  根据式(5)将谐振腔的输入方波傅里叶分解为一系列

的基波、谐波。考虑高次谐波的阻抗等效电路模型由一系

列正弦电源串联输入作为输入,如图7所示。

图7 HB-CLLC的扩展谐波模型

Fig.7 Extended
 

harmonic
 

model
 

of
 

HB-CLLC

根据功率守恒定律可得输出功率之间的关系如式(18)
所示。

V2
o

RL
=i2srmsReq (18)

式中:Vo 对应直流输出电压,RL 对应于输出负载电阻,Req

为考虑高次谐波后的等效电阻,isrms 是流过等效电阻的次

级电流均方根值。
对多电源电路,可使用叠加定理来分别计算分析各次

谐波对二次侧电流的影响。图8为第k次谐波作用下的等

效电路阻抗模型,可以进一步计算出第k 次谐波作用下的

二次侧电流。

图8 kth谐波模型

Fig.8 kth
 

harmonic
 

model

第k次谐波的输入电压如式(19)所示。

vink(t)=
2
π  1

k  Vdcsin(2πkfst)=|Vink|<0

(19)
第k次谐波各部分阻抗如式(20)所示。

Z1(kω)=jkωLp-
1

kωCp  
Z2(kω)=j(kωLm)

Z3(kω)=jn2 kωLp-
1

kωCs  

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁

􀪁
􀪁􀪁

(20)

使用式(12)~(13)同样的方法,第k 次谐波作用下的

二次侧电流Isk 如式(21)所示。

Is(kω)=
4Vink∠0

kπ Z1(kω)+Zm(kω)‖(Z2(kω)+Req) 
·

Zm(kω)
Z2(kω)+Zm(kω)+Req

(21)

次谐k波下二次侧电流的相位差如式(22)所示。

φk =arctan
Im(Is(kω))
Re(Is(kω))  (22)

  最终二次侧等效电流可表示为各次谐波作用下的累加
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如式(23)所示。

is(t)= ∑
∞

m=0
k=2m+1

|Is(kω)|sin(2πkfst-φk) (23)

同时谐振腔二次侧电流可以由欧姆定律如式(24)
所示。

is(t)=
vo(t)
Req

(24)

  输出电流可进一步改写如式(25)所示。

is(t)=
2
π  nVo

Req  ·∑
∞

m=0
k=2m+1

1
ksin

(2πkfst-φk)(25)

式中:φk 为从式(22)计算得出的kth谐波的相移。
为了计算输出功率,需要二次侧电流的均方根值isrms,

其计算方法如式(26)所示。

i2srms=
1
2π  ∫2π

0 ∑
∞

m=0
k=2m+1

isksin(kωt-φk)  
2
d(ωt) (26)

  将式(26)展开:

  
i2srms=

1
2π  ∫2π

0 ∑
∞

m=0

k=2m+1

i2sksin2(kωt-φk)d(ωt)  + 1
2π  2∫

2π

0 ∑
∞

m=0

p,q=2m+1

p≠q

ispisqsin(pωt-φp)sin(qωt-φq)d(ωt)  
􀮩 􀮫􀮪􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁 􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁

0

(27)

  由于两个不同频率正弦函数乘积在一个切换周期内

的时间平均值为0,所以方程的第二部分数值恒为0,表示

不同频率信号之间没有能量传递。电流有效值的平方如

式(28)所示。

i2srms=
1
2  ∑

∞

m=0

k=2m+1

2nVo

kπ
1
Req    

2􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁

=

2n2V2
o

π2R2
eq
∑
∞

m=0

k=2m+1

1
k2  􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 (28)

将式(28)代入式(18)可得到式(29)。

V2
o

R =
2n2V2

o

π2Req
∑
∞

m=0

k=2m+1

1
k2  􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 (29)

求得考虑高次谐波以后的等效电阻如式(30)所示。

Req=
2n2R
π2 ∑

∞

m=0

k=2m+1

1
k2  􀭠

􀭡
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁􀪁 (30)

3.2 扩展谐波二次侧电流滞后相位推导

  为了得到副边谐振电流相对于原边电压的相位差,令
二次侧电流is(t)=0,得到式(31)。

is(t)=
2
π  nVo

Req  ·∑
∞

m=0

k=2m+1

1
ksin

(kφ-φk)=0

(31)
式中:φ=2πfs。

表达式的复杂性导致直接求解困难,利用计算机的迭

代求解、反复计算的能力获得二次侧电流的过零相位值。
在 Mathcad中设置求解精度,并约束过零点区间,即可求

得满足精度的近似解。使用表1硬件参数进行实验获得

的二极管相位延迟与基波模型及引入高次谐波模型后计

算得到的相位值比较,如图9所示。可以发现考虑高次

谐波以 后,相 比 基 波 模 型 计 算 得 到 的 相 位 最 大 修 正

了10%。

3.3 扩展谐波模型增益推导

  为了获得所提出的模型的增益表达式,使用功率平衡

方程如式(32)所示。

图9 三种整流方式移相角对比

Fig.9 Comparison
 

of
 

phase
 

shift
 

Angle
 

of
 

three
 

rectification
 

modes

Pin=Po=
V2
o

R
(32)

在k次谐波下,电路的输入功率如式(33)所示。

Pink =
1
2 | vink |·| iink |· cos(θk) =

|vink|2

2·Zink(kω)
cos(θk) (33)

由于输 入 是 一 组 频 率 不 同 的 电 压 源 串 联 而 成,由
式(26)~(28)推导可知,不同频率电压之间没有功率传

输,因此可以采用叠加定理来计算电路的总输入功率。电

路的输入总功率如式(34)所示。

Pink = ∑
∞

m=0

k=2m+1

|vink|2

2·Zink(kω)
cos(θk)􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁

=

|vin1|2

2·Zin1(ω)
cos(θ1)+

1
32  |vin3|2

2·Zin3(3ω)
cos(θ3)+…􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁

=

|vin1|2

2 ∑
∞

m=0

k=2m+1

1
k2  1

Zink(kω)
cos(θk)􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 (34)

将式(34)代入式(12)可得式(35)。

2V2
dc

π2 ∑
∞

m=0

k=2m+1

1
k2  1

Zink(kω)
cos(θk)􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁

=
V2
o

R
(35)
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所提模型的归一化增益表达式如式(36)所示。

GnEHA =
nVo

Vdc
=

2
π2  n2R∑

∞

m=0

k=2m+1

1
k2  1

Zink(kω)
cos(θk)􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁  (36)

使用表1中的参数,如图10所示,绘制了式(20)的
GnFHA和式(36)的GnEHA的归一化增益函数,其中原、
副边的谐振频率分别表示为fpri和fsec。

图10 基于FHA及EHA的增益曲线

Fig.10 Gain
 

curves
 

based
 

on
 

FHA
 

and
 

EHA

从图10中可以看出,随着工作频率远离谐振频率,并
且fs>fpri和fs<fsec谐波含量增加,从而增加估算增益。
对于工作区域fsec<fs<fpri,由 于 有 效 电 阻 Req 高 于

RFHA,使用扩展谐波模型会导致增益降低。

4 实验验证

4.1 实验平台硬件参数

  为了验证上述理论的正确性,搭建实验平台进行验

证。采用TMS320F28335作为主控芯片,采集工作时的直

流电压及电流,从而计算出等效阻抗,根据等效阻抗大小

查表所需移相角。其中输入电压固定为400
 

V,额定输出

电压为48
 

V,输出电压可在40~55
 

V变化,变压器变比为

8∶1。根据考虑谐波后的增益如式(37)所示。

Vo

Vin
=
1
nGnEHA (37)

可以得到归一化增益 为0.83~1.15,谐 振 频 率 为

100
 

kHz,最终硬件参数如表1所示。
参数的选择、设计考虑软开关的实现、工作频率以及

输出电压增益范围等因素,其中原、副边谐振参数不匹配

是为了放大实际电路中原、副边参数的不匹配的影响,进
一步体现基波分析在这种情况下的不准确性。最终搭建

的实物平台如图11所示,PCB板材采用FR4,测试时环境

温度为24℃~26℃,测试仪器如表2所示。

4.2 实验结果

  如图12所示为 HB-CLLC电路工作在欠谐振工况下

  表1 HB-CLLC拓扑的关键参数

Table
 

1 Key
 

parameters
 

of
 

the
 

HB-CLLC
 

topology
参数 数值

输入电压/V 400
输出电压/V 48

谐振频率fr/kHz 100
初级侧谐振电容Cp/nF 30
次级侧谐振电容Cs/nF 1

 

020
初级谐振电感Lp/μH 74.73
次级谐振电感Ls/μH 2.13

励磁电感Lp/μH 470
变压器匝数比n 8∶1

图11 实物验证平台

Fig.11 Physical
 

verification
 

platform

表2 测试仪器型号

Table
 

2 Model
 

of
 

test
 

instrument
设备名称 型号

大功率电源 MX22.5-3PI-400-FC-SNK
示波器 RIGOL

 

DS2202A
电流探头 CPB150A

高压隔离探头 DP6130A
直流电源 RIGOL

 

dp832a
电子负载 艾德克斯IT8818

的波形图。可以看出谐振电流周期小于开关管工作周期,
在死区时间内开关管两端电压Vds 存在振荡,振荡频率同

励磁电感参与谐振时的谐振频率一致,大于谐振腔谐振

频率。
如图13所示为 HB-CLLC电路工作在准谐振工况下

的波形图。由于二极管的非理想性,导通时刻与二次侧过

零点存在小幅度的相移。开关管驱动与谐振电流极性保

持高度一致,这表明 MOSFET体二极管基于谐振电流的

极性导通。理想的同步整流 MOSFET的导通时刻与谐振

电流的过零点一致。
如图14所示为 HB-CLLC电路工作在过谐振工况下

的波形图。谐振电流周期与 MOSFET工作周期基本一

致,存在唯一的谐振电流过零点,开关管导通与谐振电流

·12·
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图12 欠谐振工作波形图

Fig.12 Waveform
 

diagram
 

of
 

underresonant
 

operation

图13 准谐振工作波形图

Fig.13 Resonance
 

working
 

waveform
 

diagram

极性存在明显的关联。

图14 过谐振工作波形图

Fig.14 Waveform
 

diagram
 

of
 

over-resonant
 

operation

以准谐振为例,探究不同整流方法之间的区别。如

图15所示为过谐振工况下,考虑高次谐波以后二次侧电

流与输入电压波形图。对比图14实验波形,由于谐振电

流周期与开关管工作周期一致,此时死区时间对相位的估

算误差较小。图中二次侧电流为折算至原边的等效电流,
可以得到电流峰值与实验值基本一致。

如图16所示为采用基波分析法计算出的相位信息,
在250

 

W 下进行同步整流的结果。从波形上可以看出

MOS管的漏源电压和二次侧谐振电流过零点存在大约

10°的相位误差,导致硬开关及额外的功率损失,降低了系

统效率。
为了提供一个清晰的对比,如图17所示为250

 

W 下

图15 过谐振二次侧电流计算图

Fig.15 Overresonant
 

secondary
 

current
 

calculation
 

diagram

图16 采用基波分析法的实验波形

Fig.16 Experimental
 

waveform
 

using
 

fundamental
 

wave
 

analysis
 

method

考虑高次谐波生成相位信息进行同步整流的实 验 图。

MOS管的开通与二次侧谐振电流一致性大为提高,从而

提高了整体电路的效率。如图18所示,经过实验验证,采
用高次谐波对 HB-CLLC进行相位修正,变换器的峰值效

率可达97.37%。

图17 采用扩展谐波分析法的实验波形图

Fig.17 The
 

experimental
 

waveform
 

diagram
 

is
 

obtained
 

by
 

extended
 

harmonic
 

analysis

为验证引入高次谐波以后的效率的改进,针对使用基

波分析法的同步整流、引入高次谐波的同步整流两种不同

的测试条件获取效率数据,并绘制如图18所示。
可以发现在400

 

V、420
 

V两种输入电压下,两种不同

的同步整流控制方式效率所功率变化的趋势一致,同等条

件下将高次谐波纳入考虑的分析方法在全功率范围内效

率均得到了提高,并且功率越大,提升效果也越明显。在

·22·



 

王党树
 

等:扩展谐波法对CLLC变换器同步整流相位修正 第12期

图18 两种分析方法之间的效率比较

Fig.18 Efficiency
 

comparison
 

between
 

two
 

analytical
 

methods

400
 

V输入下接近半载时取得97.37%的峰值效率,在满

载时相比基波分析提高1.8%的效率;在420
 

V输入时变

换器效率下降,但由于工作在欠谐振点,满载时相比相比

基波分析效率提升更明显,达1.9%。实验结果与上述分

析和计算基本一致。
如图19所示为在热成像仪对变换器采用FHA、EHA

不同控制方式在满载工况下的扫描分析,可以发现采用

EHA相比FHA控制,副边开关管温度得到了有效的降

低,进一步证明本文所提理论的正确性。

图19 半载工况下温度测试

Fig.19 Temperature
 

test
 

under
 

half
 

load
 

condition

5 结  论

  本文提出了引入高次谐波对双向半桥CLLC变换器

进行建模分析,并使用这种方法计算初级和次级侧开关之

间所需的移相角,以实现输出侧的同步整流。并搭建一台

400
 

V输入、48
 

V输出、满载功率500
 

W 的实验样机验证

理论分析,实验结果表明:所提出的理论在全负载范围内

有效提高了变换器的效率,特别是在额定功率下,效率提

升最高可达1.8%,峰值效率为97.37%。同时该方法仅需

测量直流电压和电流,即可计算出次级侧电流的移相角,
减少对高频传感器的依赖,并提高了变换器的整体功率

密度。
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