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ABSTRACT: This paper proposes a frequency feedforward 

control method based on simplified time-domain analysis of 

LLC resonant converters to address the unsatisfactory dynamic 

response of traditional linear controllers. By simplifying the 

time-domain equations of LLC converters under three 

operating conditions - under resonance, over resonance near the 

resonance point, and over resonance far from the resonance 

point - we develop three simplified time-domain iterative 

algorithms that enable real-time calculation of the ideal 

switching frequency in digital controllers. These calculated 

frequencies are then fed forward to linear controllers, 

significantly improving the dynamic response of LLC 

converters. The proposed simplified time-domain algorithm 

can also compute working waveforms including voltage gain, 

resonant current, and resonant voltage in real time. Simulation 

results demonstrate that the algorithm's calculated working 

waveforms and voltage gain curves closely match those 

obtained from detailed time-domain analysis, confirming the 

algorithm's accuracy. An experimental prototype validates the 

dynamic response improvement achieved by the proposed 

feedforward control. Experimental results indicate that this 

feedforward control effectively optimizes performance across 

various LLC converter dynamic processes while imposing a 

relatively low computational burden on digital controllers. 

KEY WORDS: LLC resonant converter; simplified 

time-domain equation; Taylor expansion; feedforward control; 
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摘要：针对 LLC 谐振变换器使用传统线性控制器时动态响

应不理想的问题，提出一种基于 LLC 变换器简化时域分析

的频率前馈控制。通过对欠谐振、过谐振且接近谐振点和过

谐振且远离谐振点的 3 种工况下的 LLC 变换器时域方程进

行简化，提出 3 种简化时域迭代算法，可以在数字控制器中

实时计算 LLC 变换器的理想开关频率并前馈至线性控制

器，从而改善 LLC 变换器的动态响应。提出的简化时域算

法还可以实时计算电压增益、谐振电流和谐振电压的工作波

形。仿真结果表明，所提出的简化时域算法计算得到的工作

波形和电压增益曲线与时域分析接近，证明了算法的准确

性。搭建一台实验样机以验证所提出的前馈控制的动态响

应。实验结果表明，所提出的前馈控制可以实现对于 LLC

变换器各种动态过程的性能优化，且对于数字控制器的计算

负担较小。 

关键词：LLC 谐振变换器；简化时域方程；泰勒展开；前

馈控制；动态响应 

0  引言 

由于 LLC 谐振变换器具有高效率、高功率密度

和低电磁干扰(electromagnetic interference，EMI)等

优点，LLC 谐振变换器在数据中心、分布式能源系

统、储能、电动汽车等领域得到了广泛的应用[1-6]。

然而，由于 LLC 变换器并不是一个线性系统，传统

线性控制器对 LLC 变换器的控制效果并不理想，很

难平衡动态过程的超调量和响应速度[7]。因此，近

年来研究人员提出了诸如最优轨迹控制[7]、电荷控

制[8]、砰-砰(Bang-Bang)电荷控制[9]等非线性控制   

方法。 

文献[7,10-11]基于 LLC 的时域方程，将谐振参

数作为状态变量，运用状态平面的分析方法，直观

地刻画出 LLC 变换器动态的轨迹变化实现最优轨

迹控制，对 LLC 变换器的负载变化、软启动、轻载

下的控制等动态变化过程的动态响应进行了改进。

当 LLC 变换器发生负载变化，理论上只需一个开关

周期即可到达稳态。然而该方法仅适用于在谐振点

运行的 LLC 变换器，且对数字控制器性能的要求较

高，需要实现逐周期控制。文献[12-17]等对最优轨

迹控制进行改进，致力于降低最优轨迹控制对数字

控制器要求与拓宽适用范围，但也因此导致了控制

效果的下降。 

文献[8,18]将电荷控制应用于 LLC 变换器，将
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开关电流的总电荷与控制电压进行比较，以调制开

关频率，然而电荷控制需要增加额外的电流采样电

路，使得硬件设计更为复杂，也增加了成本，同时，

电荷控制也仅针对 LLC 变换器的负载变化的动态

响应进行优化，并未改善其他动态变化下的动态响

应；文献[19]提出了电荷控制在数字控制器中的应

用方法，减少了谐振电流采样电路，但仍然需要谐

振电容电压的采样电路，且增加了控制器的复杂

性；文献[9]提出了一种适用于 LLC 谐振变换器的

砰-砰电荷控制方法，利用谐振电容的电压来对LLC

变换器的开关管的开关状态进行控制，这种控制方

法相对于电荷控制进一步加快了动态响应速度，但

是可能导致开关状态不对称等问题，且同样仅对

LLC 变换器的负载变化的动态响应进行改进。 

这些控制方法往往适用范围较窄，如无法对所

有动态变化有效、仅在谐振点有效等，同时，对硬

件电路也提出一定要求，如需要额外硬件电路、需

要高性能数字控制器等。 

文献[20]提出了一种基于状态平面分析法的前

馈控制，通过对状态轨迹进行面向电压的几何简

化，预测 LLC 变换器的开关频率波动，将计算得到

的理想开关频率并加入前馈控制，提升了 LLC 变换

器的电压增益动态响应。这种基于建模的开关频率

前馈控制并不需要额外的硬件电路，且对数字控制

器的要求也很低。然而，该控制方法仅对 LLC 变换

器的输入、输出电压切换的动态响应进行了优化，

无法对负载变化做出响应，因而该控制方法在不同

负载条件下的动态响应优化效果会有较大差异。 

为实现全动态响应优化，需要对 LLC 变换器进

行精确的建模并对其进行简化。从而使其便于数字

控制器的计算并直接应用于 LLC 变换器的控制中

以提升 LLC 变换器的控制效果。相较于传统频域分

析，时域分析法具有更好的精确性[21-25]，但时域方

程的求解通常需要借助数学软件进行计算。为了简

化时域方程的求解，目前一些文献对 LLC 变换器进

行简化时域分析，如文献[26-30]对 LLC 变换器的电

压增益、工作波形进行简化时域分析；文献[27]对

欠谐振区的工作波形进行简化，得到了欠谐振区电

压增益的解析解，并验证了其具有较高的精确性；

文献[28]对 LLC 变换器的工作波形进行简化，考虑

了谐振腔和负载对电压增益的影响，提出了修正后

的电压增益曲线和相应的参数设计方法；文 献[29]

考虑了寄生参数和死区时间对 LLC 变换器实现零

电压开通(zero voltage switching，ZVS)的影响，在

对时域模型简化后，提出了参数设计方法；文献[30]

对 LLC 变换器的时域方程进行数学简化，但是简化

后的方程仍然包含非线性项，形式比较复杂。LLC

变换器的简化时域分析仍然通常应用于 LLC 变换

器的设计中，而忽略简化时域分析在 LLC 变换器的

控制中的作用。 

为实现全动态响应优化的 LLC 谐振变换器开

关频率前馈控制，本文针对 LLC 谐振变换器的时域

分析，推导欠谐振区和过谐振区下的时域方程并根

据不同工作模态的特点进行简化，简化后的形式便

于数字控制器进行实时迭代计算，且对数字控制器

的要求不高。本文针对欠谐振、过谐振且接近谐振

频率和过谐振且远离谐振频率提出3种LLC变换器

简化时域迭代算法，可以实时计算出 LLC 变换器的

工作参数，如工作频率、谐振电流和谐振电压工作

波形等，并验证算法的准确性。本文利用简化时域

迭代算法得到 LLC 变换器的工作频率，并将其应用

LLC 变换器的频率前馈控制，实验结果表明，在各

种动态变化情况下，该控制方法均能大幅度改善

LLC 变换器的动态响应。 

1  LLC 变换器的时域分析 

半桥 LLC 谐振变换器的结构如图 1 所示，其   

中：Vi 为输入电压；Vo 为输出电压；RL为输出负载

等效电阻；n 为变压器匝数比；Lr 为谐振电感；Cr

为谐振电容；Lm 为励磁电感；Q1、Q2 分别为原边

上管和下管；D1—D4 为副边整流二极管；Co 为输

出滤波电容；iLr、vCr以及 iLm分别为谐振电感电流、

谐振电容电压以及励磁电感电流。 

Lr

Cr Lm

n :1 RL

D1 D3

D2 D4

iLr vCr

iLm

Co

Q1

Q2

Vi Vo

+

−

+ −

 

图 1  半桥 LLC 谐振变换器的结构 

Fig. 1  Structure of half-bridge LLC resonant converter 

以 Q1 导通的半个周期为例，根据开关管以及

谐振腔的状态，LLC 变换器的工作状态共有 3 种，

分别为 P 状态、N 状态和 O 状态[26]，其等效电路如

图 2 所示。当变压器的副边有电流流过时，变压器

原边的电压被输出电压钳位。如果输出电压为正，

则为 P 状态；如果输出电压为负，则为 N 状态。当

变压器二次侧没有电流流过时，为 O 状态，此时变
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压器励磁电感参与谐振。 

(a)　P 状态 (b)　N 状态 (c)　O 状态

Lm

Lr Cr

Vi

Lr Cr

Vi

nVo

Lr Cr

Vi

nVo

 

图 2  LLC 谐振变换器各工作状态的等效电路 

Fig. 2  Equivalent circuits of various operating states of 

LLC resonant converter 

根据工况的不同，LLC 变换器会工作在由 3 个

状态排列组合而成的不同模态中。在实际应用中，

综合考虑效率以及功率密度等因素，LLC 变换器通

常被设计工作在欠谐振区的 PO 和过谐振的 NP 模

态。在 PO 模态 LLC 变换器可以实现原边开关管

ZVS 和副边二极管零电流关断 (zero current 

switching，ZCS)，同时具有升压输出的功能。NP

模态同样能实现原边开关管 ZVS，具有降压输出的

功能。PO 和 NP 模态的典型工作波形如图 3(a)、(b)

所示。 

P 状态

O 状态

Vgs-Q1

Vgs-Q2

vCr

iLm

t0 ta tb

iLr

 

(a) PO 模态 

t0tc td
Vgs-Q1

Vgs-Q2

vCr

iLm

iLr P 状态
N 状态

 

(b) NP 模态 

图 3  LLC 谐振变换器的工作波形 

Fig. 3  The working waveform of LLC resonant converter 

为简化 LLC 变换器的模态分析，以下将对一些

变量进行定义。 

 m

r

LK
L

=  (1) 

 r
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1

L C
ω =  (2) 

 r
m

r m r

1

( ) 1L L C K
ωω = =

+ +
 (3) 

 r
r

r r

1

2 2
f

L C
ω= =

π π
 (4) 

式中：K 为电感比；ω r 为谐振角频率；ω m 为励磁

电感参与谐振时的角频率；fr为谐振频率。 

时域方程基于各状态的等效电路方程，各状态

的电压、电流的连续性和对称性等作为约束条件。

以下将对 PO 和 NP 模态的时域方程进行推导。 

1.1  PO 模态的时域方程 
根据图 2(a)中 P 状态的等效电路，由电容、电

感的伏安特性，可以列写方程： 

 

2 2
Cr

r r Cr i o2

a
Cr

Lr Cr r

d

d , 0
d

d

vL C v V nV
t t tvi i C

t


+ = −

≤ ≤
 = =


 (5) 

方程(5)的通解为 

Cr 1 r 2 r i o
a

Lr r r 1 r 2 r

( ) cos sin
, 0

( ) ( sin cos )

v t k t k t V nV
t t

i t C k t k t
ω ω

ω ω ω
= + + − ≤ ≤ = − +

 (6) 

式中 k1、k2分别为与 P 状态初始时刻谐振电压、谐

振电流有关的系数。 

根据能量守恒定律，可得零时刻谐振电容电压

的初始值[21]： 

 
2 2

r L i s o
Cr

L s r i

(0)
2

C R V f Vv
R f C V

−=  (7) 

在零时刻可得 k1 的约束条件： 
2 2

r L i s o
1 Cr o i o i

L s r i

(0)
2

C R V f Vk v nV V nV V
R f C V

−= + − = + −  (8) 

由于励磁电流 iLm在Q1导通的半个开关周期内

线性上升，因此励磁电流[22]可以写作： 

 o
Lm Lm

m

( ) (0)
V ti t i
L

= +  (9) 

在 P 状态结束的 ta时刻，记 θ = ω rta，有： 

 Lr r r 1 2( ) ( sin cos )i C k kθ ω θ θ= − +  (10) 

 o
Lm Lm

r m

( ) (0)
nVi i
L
θθ

ω
= +  (11) 

在 P 状态开始和结束时刻，即零时刻和 ta时刻，

谐振电流等于励磁电流，可得： 

 o 1
2

sin

(cos 1) cos 1

nV kk
K

θ θ
θ θ

= +
− −

 (12) 

进入 O 状态后，根据图 2(c)中 O 状态的等效电

路图，列写方程： 

 

2 2
Cr

r m Cr i2

a b
Cr

Lr Cr r

d
( )

d ,
d

d

vL L v V
t t t t
vi i C
t


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 = =
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 (13) 

方程(13)的通解为 
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Cr 3 m a

4 m a i
a b

Lr r m 3 m a

4 m a

( ) cos[ ( )]

sin[ ( )]
,

( ) { sin[ ( )]

cos[ ( )]}

v t k t t
k t t V

t t t
i t C k t t

k t t

ω
ω

ω ω
ω

= − +
 − + ≤ ≤ = − − +
 −

 (14) 

式中 k3、k4 分别为与 O 状态初始时刻谐振电压、谐

振电流有关的系数。 

根据电容电压和电感电流的连续性，可得 k3、

k4 的约束条件： 

 3 1 2 ocos sink k k nVθ θ= + −  (15) 

 4 1 21( sin cos )k K k kθ θ= + − +  (16) 

又由于半个开关周期内电容电压和电感电流

的对称性，记 ϕ = ω m(tb − ta)，可得： 

 3 4 2sin cos 1( )k k K kϕ ϕ− + = + −  (17) 

 3 4 1 i ocos sink k k V nVϕ ϕ+ = − − +  (18) 

消去式(17)、(18)中的变量 ϕ： 

 2 2 2 2
3 4 2 o 1 i( 1) ( )k k K k nV k V+ = + + − −  (19) 

由于 P、O 状态持续时间为半个开关周期，有： 

 
r m s

1

2 f
θ ϕ
ω ω

+ =  (20) 

最终得到 PO 模态时域方程组： 
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 (21) 

1.2  NP 模态的时域方程 
根据图 2(b)中 N 状态的等效电路图，可以列写

方程： 

 

2 2
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r r Cr i o2

c
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Lr Cr r
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d , 0
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d

vL C v V nV
t t t

vi i C
t


+ = + ≤ ≤

 = =


 (22) 

方程(22)的通解为 

Cr 1 r 2 r i o
c

Lr r r 1 r 2 r

( ) cos sin
, 0

( ) ( sin cos )

v t l t l t V nV
t t

i t C l t l t
ω ω

ω ω ω
= + + + ≤ ≤ = − +

 (23) 

在零时刻，可得： 

2 2
r L i s o

1 Cr o i o i
L s r i

(0)
2

C R V f Vl v nV V nV V
R f C V

−= − − = − −  (24) 

在进入 P 状态后，根据方程(5)，可得： 

Cr 3 r c

4 r c i o
c d

Lr r r 3 r c

4 r c

( ) cos[ ( )]

sin[ ( )]
,

( ) { sin[ ( )]

cos[ ( )]}

v t l t t
l t t V nV

t t t
i t C l t t

l t t

ω
ω

ω ω
ω

= − +
 − + − ≤ ≤ = − − +
 −

 (25) 

l1—l4 为与 N、P 状态初始时刻谐振电压、谐振

电流有关的系数。 

在 P 状态初始时刻，励磁电感电流 iLm达到负

最大值，且此时谐振电流 iLr与励磁电感电流 iLm相

等，即： 

 o
Lr c Lm c

m s

( ) ( )
4

nVi t i t
L f

= = −  (26) 

根据式(26)，有： 

 o
4

r r m s4

nVl
C L fω

= −  (27) 

记 α = ω rtc，根据电容电压和电感电流连续性： 

 3 1 2 ocos sin 2l l l nVα α= + +  (28) 

 4 1 2sin cosl l lα α= − +  (29) 

又根据电容电压和电感电流的对称性，记 β = 

ω r(td − tc)，可得： 

 3 4 1 icos sinl l l Vβ β+ = − −  (30) 

 3 4 2sin cosl l lβ β− + = −  (31) 

消去式(30)、(31)中的 β 后得到： 

 2 2 2 2
3 4 2 1 i( )l l l l V+ = + +  (32) 

同时，N、P 状态的持续时间为半个开关周   

期，有： 

 r r

s s2

f
f f

ωα β π+ = =  (33) 

最终得到 NP 模态时域方程组： 

 

2 2
r L i s o

1 o i
L s r i

o
4

r r m s

3 1 2 o

4 1 2

2 3 4

2 2 2 2
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f
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α β
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
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
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 + = + +
 π+ =


 (34) 
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式(21)和(34)尽管可以利用一些数学软件进行

求解得到数值解，其针对开关频率没有统一的解析

解。对于 DSP 等数字控制芯片来说，求解数值解会

消耗大量的算力，而采用预制的查询表则会占用巨

大的存储空间。因此想要在数字控制器中实时获取

LLC 变换器的工作参数，如开关频率等，必须对时

域方程组进行简化，在不改变时域模型的特性的前

提条件下，便于数字控制器求解。 

2  LLC 变换器的简化时域分析 

在对PO模态的时域方程组式(21)和NP模态的

时域方程组式(34)进行简化时，需要将其转换为不

含三角函数、各式之间不相互耦合的形式，便于数

字控制器进行迭代计算。 

2.1  PO 模态的简化时域迭代算法 
观察 PO 模态的时域方程组，k1 的表达式仅有

未知量工作频率 fs，可将 fs 作为迭代量，则 k1可看

作已知量。因而 k2 的表达式仅含有未知量 θ。 

当工作频率 fs 与谐振频率 fr 相等时，对式(20)

变换，可得： 

 
1K

ϕθ + = π
+

 (35) 

电感比 K根据电压增益范围、开关频率限制等

条件进行设计。在工作频率接近谐振频率时，θ 接
近于 π。而当工作频率逐渐远离谐振频率时，θ 仍
然接近于 π。图 4 为利用时域方程组，求解不同电

感比 K下，θ 与 π 的比值与工作频率 fs 的变化情况。

虽然 θ 与 π 的比值随着工作频率远离谐振频率呈

发散状态，但是仍然非常接近于 1。因此，本文将

θ 近似简化为 π，进而可将 k2、k3 和 ϕ 简化为： 

0.9

θ  /
π

0.8

1.2

1.0

1.1

K = 3
K = 4
K = 5
K = 7
K = 9

0.75 0.80 0.85 0.90 0.95 1.00
归一化的工作频率( fs /fr)  

图 4  不同电感比 K下，θ 与工作频率的关系 

Fig. 4  The relationship between θ and operating 

frequency under different inductance ratios K 

 o o
2 (cos 1) 2

nV nVk
K K

θ
θ

π≈ ≈
− −

 (36) 

 3 1 ok k nV≈ − −  (37) 

 m
s r

1
( ) /
2 f

ϕ ω
ω
π≈ −  (38) 

在对 k4 进行简化时，需要利用式(17)或(18)，

即考虑 ϕ 产生的影响。利用式(17)或(18)可以解得

k4 的表达式，为了消除三角函数项 sin ϕ 与 cos ϕ，
可以利用泰勒展开式。随着工作频率逐渐远离谐振

频率，θ 仍然接近于 π，ϕ 不断增大，但是在 O 状

态，励磁电感参与谐振时的角频率 ω m 远小于为谐

振角频率 ω r，因此 ϕ 较小。为了简化迭代算法，正

弦函数在展开后保留一项即可保证准确性，因此可

以将 sin ϕ 与 cos ϕ 分别泰勒展开为 

 2

sin

cos 1
2!

ϕ ϕ
ϕϕ

≈

 ≈ −

 (39) 

将式(39)代入式(18)可得： 

 
2

3 1 i o
4

(1 / 2)k k V nVk ϕ
ϕ

− − − − +=  (40) 

由此，可将 PO 模态的时域方程组转换为 
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L s r i
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m
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2
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nVk
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k k V nVk

ϕ ω
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ϕ

ϕ

 − + −

 π= − = − −
 π= −

 − − − − +=


 (41) 

将式(41)记作 IPO，工作频率 fs作为迭代变量时，

可以依次求得 k1、k2、k3、ϕ 和 k4。观察到等式(19)

仅含有系数 k1—k4，可以转换为判断迭代完成的条

件，即： 

2 2 2 2
PO 3 4 2 o 1 i| ( 1) ( ) |k k K k nV k VΔ ε= + − + − − − <  (42) 

式中：Δ PO为迭代式 IPO的迭代误差；ε 为判断迭代

完成的误差范围，可以根据迭代步长进行调整。也

可将两次迭代的误差之比也可以作为判断迭代完成

的条件。将此时 PO 模态的迭代算法称作 STD-PO。 

2.2  NP 模态的简化时域迭代算法 
随着工作频率的变化，NP 模态下 LLC 的工作

状态差距较大。因此，在对 NP 模态的时域方程组
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进行简化时，需要分为接近谐振频率和远离谐振频

率两个区域分别简化。观察 NP 模态的时域方程组，

l1 和 l4 的表达式无需进一步简化。 

2.2.1  接近谐振频率 

当 LLC 变换器接近谐振频率时，N、P 状态的

持续时间之和接近于半个开关周期，且 N 状态的持

续时间很短，因而 α 接近于零，而 β 接近于 π。 

首先，可将 l3 简化为 

 3 1 o2l l nV≈ +  (43) 

虽然 β 接近于 π，但是在求解 β 时，直接将 β
当作 π 会造成较大的误差。因此，对式(30)泰勒展

开，可得 β 的表达式： 

 
2

3 r s 1 i

4

[1 ( / ) / 2]l f f l V
l

β − π − π − −≈ π −  (44) 

进而可得 α 的表达式： 

 r

s

f
f

α βπ= −  (45) 

最后，可将 sin α 近似为 α，得到 l2 的表达式： 

 o
2 1

r r m s4

nVl l
C L f

α
ω

≈ −  (46) 

由此，可将 NP 模态的时域方程组转换为 
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
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

π = −

 = −

 (47) 

将式(47)记作记作 INP-n，通过 INP-n可以在 fs的
迭代过程中依次求得 l1、l4、l3、β、α 与 l2，同时将

式(32)作为迭代完成的判断条件，即： 

 2 2 2 2
NP-n 3 4 2 1 i| ( ) |l l l l VΔ ε= + − − + <  (48) 

将 NP 模态且接近谐振频率的迭代算法称作

STD-NP-n。 

2.2.2  远离谐振频率 

当 LLC 变换器远离谐振点时，对 N、P 状态的

持续时间作简单近似简化将造成较大的计算误差。

因此需要另一种算法对远离谐振频率的情况进行

简化。 

在计算 l3 的表达式时，直接对 N 状态的持续时

间 α 进行近似将造成 l3的巨大误差。可以通过消去

式(28)、(29)中的 α，可得： 

 2 2 2 2
3 o 4 1 2( 2 )l nV l l l− + = +  (49) 

联立式(49)、(32)可得 l3 的表达式： 

 
2 2 2

i 1 i o
3

o

2 4

4

V lV n Vl
nV

+ +=  (50) 

在计算 α 时，则可根据 α 接近于零来简化式(28)、

(29)，有： 

 3 1 2 o

4 1 2

2l l l nV
l l l

α
α

≈ + +
 ≈ − +

 (51) 

解得 α 的表达式： 

 
2

4 4 1 1 o 3

1

4 ( 2 )

2

l l l l nV l
l

α
− − − + −

=  (52) 

进而可得 β 的表达式： 

 r

s

f
f

β απ= −  (53) 

为了避免三角函数的计算，由于 P 状态持续的

时间相对较长，利用泰勒展开对式(31)简化时，正

余弦函数均需保留两项方可保证准确性，得到 l2 的
表达式： 
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3
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由此，可将 NP 模态的时域方程组转换为 
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 (55) 

将式(55)记作 INP-f，通过 INP-f 可以在 fs 的迭代

过程中依次求得 l1、l4、l3、α、β 与 l2。由于此时的

近似简化基于式(28)、(29)，因此将式(49)作为迭代
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完成的判断条件，即： 

 2 2 2 2
NP-f 3 o 4 1 2| ( 2 ) |l nV l l lΔ ε= − + − − <  (56) 

将 NP 模态且远离谐振频率的迭代算法称作

STD-NP-f。 

3  基于简化时域迭代算法的 LLC 变换器的

频率前馈控制 

根据对时域方程组的简化，本文提出了

STD-PO、STD-NP-n 与 STD-NP-f 3 种迭代算法，

可以在数字控制器中实时迭代计算，求得工作频

率、谐振电流和谐振电压工作波形、各模态持续时

间等参数，应用于 LLC 变换器的实时控制中。 

3.1  LLC 变换器简化时域迭代算法的计算流程 
在计算本文提出的简化时域迭代算法时，首先

需要输入系统参数。随后根据 PO 模态、NP 模态以

及与谐振频率的关系分别选取迭代式 IPO、INP-n 与

INP-f 以及迭代误差  Δ PO、Δ NP-n 与  Δ NP-f。其中，

STD-NP-n与STD-NP-f算法的频率分界为两者计算

结果相等处。将工作频率 fs 作为迭代变量，其中迭

代的步长 Δf 和迭代误差判断量 ε 可以根据迭代精

度和计算能力来设计，两次迭代的误差之比也可以

作为迭代完成的判断条件。迭代计算完成后，可以

进一步计算当前条件下的谐振电压与谐振电流工

作波形等。在频率前馈控制中，3 种迭代算法的计

算结果将被作为前馈量加入控制器，因此统称为 ff。
总体计算流程如图 5 所示。 

输入系统参数
Vo、Vi、n、Lr、Cr、Lm

判断工作
频率区域

过谐振且接近谐
振频率迭代 INP-n

Δ NP-n < ε？

ff、iLr、vCr、α、β  

ff = ff + Δf

欠谐振迭代 IPO

Δ PO < ε？

ff、iLr、vCr、θ、ϕ

ff = ff + Δf

过谐振且远离谐
振频率迭代 INP-f

Δ NP-f < ε？

ff、iLr、vCr、α、β  

ff = ff + Δf

是 是 是

否 否 否

fNP-n = fNP-f

 

图 5  简化时域迭代算法的计算流程 

Fig. 5  Calculating process of simplified time-domain 

iterative algorithm 

3.2  基于简化时域迭代算法的 LLC 变换器的频率

前馈控制 
LLC 变换器传统的 PI 控制通过采样输出电压，

根据电压误差信号调节工作频率。虽然 PI 控制的设

计简便，但很难在各种动态变化下得到快速的动态

响应。利用本文提出的简化时域迭代算法，通过对

输入电压、输出电压、输出电流的采样，基于图 5

的计算流程，可以利用 3 种迭代算法实时计算出当

前的工作频率 ff，作为频率前馈量，叠加 PI 控制的

输出，得到 LLC 变换器的工作频率。频率前馈控制

框图如图 6 所示。虽然 ff与实际的工作频率仍然存

在一定误差，但是误差较小，经过频率前馈可以大

大减轻 PI 控制器的负担，改善 LLC 变换器的动态

响应。 

Vo

VorefPI
fs

ff

Lr Cr

Lm

n :1
D1 D3

D2 D4

Q1

Q2

STD-PO

STD-NP-n

STD-NP-f
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Io

驱动电路

Io

Vi Vo

−

+

−

++ −

 

图 6  频率前馈系统控制框图 

Fig. 6  System control block diagram with  

frequency feedforward 

3.3  LLC 变换器简化时域迭代算法的验证 
为验证本文提出的 LLC 变换器简化时域迭代

算法的精确性，本节将比较基于不同算法得到的谐

振电压、谐振电流的工作波形以及电压增益曲线，

LLC 变换器的相关参数如表 1 所示。 

表 1  LLC 谐振变换器参数 

Table 1  Parameters of LLC resonant converter 

参数 数值 参数 数值 

输入电压 Vin/V 170~260 变压器匝数比 n 8 : 1 

输出电压 Vo/V 8~16 谐振电感 Lr/μH 6.462 

额定输出功率 Po/kW 1 谐振电容 Cr/nF 200 

工作频率范围 fs/kHz 100~250 励磁电感 Lm/μH 35 

3.3.1  谐振电压与谐振电流工作波形 

图 7 为额定输出功率下，输出电压分别为 14、

12、9 V 的谐振电压和谐振电流的工作波形。这些

工作波形通过使用简化时域迭代算法和时域方程

求解得到。由于谐振频率处的输出电压为 12.5 V，

因此，分别使用 STD-PO、STD-NP-n 和 STD-NP-f

算法求解输出电压为 14、12 和 9 V 的情况。 

STD-NP-n 算法对于工作波形的求解仍然非常

准确，工作波形曲线趋势接近。谐振电流最大值的

误差为 −2.8%，谐振电压峰峰值的误差为 3.2%。当

工作频率远离谐振频率时，由于可近似的条件减 
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图 7  额定输出功率下简化和精确时域方程求解得到的 

谐振电压和谐振电流波形 

Fig. 7  Resonant voltage and resonant current waveforms 

obtained by solving simplified and accurate time-domain 

equations at rated output power 

少，STD-NP-f 算法对于工作波形的求解准确性下

降，但是波形曲线趋势仍然接近，此时的工作频率

约为谐振频率的 1.3 倍。谐振电流最大值的误差为

−3.8%，谐振电压峰峰值的误差为 4.5%。 

根据对图 7 的分析，针对欠谐振、过谐振且接

近谐振频率与过谐振且远离谐振频率，本文提出的

3 种算法 STD-PO、STD-NP-n 与 STD-NP-f 能较为

精确地计算谐振电压和谐振电流的工作波形，且峰

值误差都在 5%以内，因此对于 LLC 变换器的控制

和设计具有很好的应用价值。 

3.3.2  电压增益曲线 

相较于文献[27-30]中已知 LLC 变换器的工作

频率，求解得到 LLC 变换器的增益曲线，本文所提

出的简化时域模型基于已知的增益，求解其工作频

率。因此，仅与求解精确时域方程和文献[20]所提

方法计算得到的电压增益曲线相比较，如图 8 所示。

其中，TD 代表求解精确时域方程得到的结果，可 

0.9
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图 8  不同 LLC 变换器模型下不同输出功率时的 

电压增益曲线 

Fig. 8  Voltage gain curves under different output powers 

with different LLC converter mode 
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以视为精确的电压增益曲线。由图 8 可知，在欠谐

振区，STD-PO 算法的准确性较高。相较于文献[20]

所提方法无法对不同负载条件做出响应，本文所提

出的简化时域模型在不同负载条件下均有较高的

准确度。同时，在过谐振且远离谐振频率的区域，

STD-NP-f 算法仍然能较为准确地追踪电压增益，

这也证明了本文将过谐振区分为接近谐振频率和

远离谐振频率两个区域分析的合理性。 

总体而言，相比于求解精确时域方程，LLC 变

换器简化时域模型大幅降低了计算难度，且保证了

较高的电压增益准确性。 

4  基于简化时域模型的 LLC 变换器的频率

前馈控制及实验验证结果 

实验样机如图 9 所示，样机参数如表 1 所示，

控制芯片选用 GD32F427 系列。根据测试结果，每

进行一次 STD-PO、STD-NP-n、STD-NP-f 算法迭

代仅需要耗时 960、1 068、1 310 ns。 

直流输入 原边MOSFET

谐振腔&
变压器

副边整流管

直流输出

 

图 9  实验样机 

Fig. 9  Experiment prototype 

4.1  输入电压变化的动态响应 
图 10—12 展示了输入电压变化时，采用简化

时域迭代算法进行频率前馈控制和 PI 控制下的动

态响应，输出电压为 12.5 V，负载为 0.4 Ω。 

在图 10 中，输入电压的下降需要一定时间，

简化时域迭代算法 STD-PO 可以在输入电压下降的

过程中，实时跟踪输入电压，计算出对应的前馈量

ff，因此动态响应的调整时间几乎与输入电压的下

降时间一致，几乎不产生超调，如图 10(a)所示。而

PI 控制并不具备快速跟踪输入电压变化的能力，因 
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图 10  输入电压 200 V 变为 170 V 时的动态响应 

Fig. 10  Dynamic response when input voltage changes 

from 200 V to 170 V 
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图 11  输入电压 200 V 变为 230 V 时的动态响应 

Fig. 11  Dynamic response when input voltage changes 

from 200 V to 230 V 
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图 12  输入电压 200 V 变为 260 V 时的动态响应 

Fig. 12  Dynamic response when input voltage changes 

from 200 V to 260 V 

此动态响应的调整时间约为输入电压的下降时间

的 3.5 倍，同时，输出电压产生约 2.3 V 的超调，如

图 10(b)所示。 

在图 11 中，迭代算法 STD-NP-n 同样可以实时

跟踪输入电压，动态响应的调整时间几乎与输入电

压的上升时间一致。输入电压上升的速度远快于输

入电压下降，因此调整时间很短，如图 11(a)所示。

在图 11(b)中，PI 控制面对小范围的输入电压变化，

控制效果尚可，但调整时间和超调量仍然明显逊色

于频率前馈控制。 

由图 12 可知，在面对较大范围的输入电压变

化时，使用 STD-NP-f 迭代算法仍然具备很好的控

制效果，而 PI 控制的调整时间过长，约为频率前馈

控制的 6.3 倍。 

4.2  输出电压变化的动态响应 
图 13—15 展示了输出电压变化时，采用简化

时域迭代算法进行频率前馈控制和 PI 控制下的动 
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图 13  输出电压 12.5 V 变为 15 V 时的动态响应 

Fig. 13  Dynamic response when output voltage changes 

from 12.5 V to 15 V 
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图 14  输出电压 12.5 V 变为 11 V 时的动态响应 

Fig. 14  Dynamic response when output voltage changes 

from 12.5 V to 11 V 
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图 15  输出电压 12.5 V 变为 8.5 V 时的动态响应 

Fig. 15  Dynamic response when output voltage changes 

from 12.5 V to 8.5 V 

态响应，输入电压为 200 V，负载为恒流载。由于

输出电压变化的指令瞬间给出，因此更能反映出不

同控制算法下的控制效果的区别。对于输出电压变

化的指令，简化时域迭代算法能迅速作出反应，快

速改变 ff，使得系统快速到达稳态。 

在图 13 中，迭代算法 STD-PO 使得工作频率

快速下降，由此输出电压产生了一定超调，但调整

时间仍然短于 PI 控制。 

而当输出电压下降时，迭代算法 STD-NP-n 和

STD-NP-f 展现出了优势，调整时间短，且不产生

超调，如图 14、15 所示，PI 控制的调整时间分别

为其 36 倍和 28 倍。同时，在图 15 可以观察到，

面对大范围的频率变化，PI 控制的调整时间很长，

而利用迭代算法 STD-NP-f 同样能快速使系统达到

稳态。 

4.3  负载变化的动态响应 
图 16—18 展示了负载变化时，利用简化时域 
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图 16  负载 0.8 Ω 变为 0.5 Ω 时的动态响应 

Fig. 16  Dynamic response when load changes from  

0.8 Ω to 0.5 Ω 
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图 17  负载 0.8 Ω 变为 0.5 Ω 时的动态响应 

Fig. 17  Dynamic response when load changes from  

0.8 Ω to 0.5 Ω 
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图 18  负载 0.55 Ω 变为 0.35 Ω 时的动态响应 

Fig. 18  Dynamic response when load changes from  

0.55 Ω to 0.35 Ω 

迭代算法进行频率前馈控制和 PI 控制下的动态响

应，输入电压为 200 V，输出电压为 12.5 V。 

在图 16、17 中，此时的工作点相对接近谐振

点，负载变化时，工作频率的变化不大，因此采用

PI 控制也能达到良好的控制效果，但利用迭代算法

STD-PO和 STD-NP-n 同样能进一步缩短调整时间，

减小超调量。 

而在图 18 中，由于此时 LLC 变换器工作于过

谐振且远离谐振频率，负载变化将导致工作频率大

幅改变。因此，采用 PI 控制的调整时间达到了

266 ms，如图 18(b)。而利用迭代算法 STD-NP-f 虽

然调整时间也达到 92 ms，如图 18(a)，但相比于 PI

控制仍有大幅缩短。 

4.4  不同迭代速度对动态响应的影响 
简化时域迭代算法的迭代速度选择受控制芯片

性能、控制程序复杂程度等因素影响。图 19 和 15(a) 
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图 19  STD-NP-f 迭代算法频率前馈控制下输出电压 12.5 V

变为 8.5 V 时的动态响应 

Fig. 19  Dynamic response under STD-NP-f iterative 

algorithm with frequency feedforward control when  

output voltage changes from 12.5 V to 8.5 V 
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展示了 STD-NP-f 算法在不同迭代速度下，输出电

压从 12.5 V 变为 8.5 V 时的动态响应。其中，控制

频率设置为 50 kHz，图 19(b)中每个控制周期迭代 1

次；图 15(a)中每个控制周期迭代 5 次；图 19(a)中

每个控制周期迭代 12 次。由图可知，迭代速度越

快，ff 以更快速度接近实际工作频率，因而系统更

快达到稳态。同时，即使在慢速迭代的情况下，相

较于传统 PI 控制，系统的响应时间也大幅缩短。 

4.5  不同迭代算法间的切换 
由于篇幅限制，以下将部分输出电压变化时，

不同迭代算法间切换的动态响应。 

从图 20—22 可知，本文所提出的 3 种简化时

域迭代算法 STD-PO、STD-NP-n 和 STD-NP-f 之间

切换过程流畅，相比于传统 PI 控制，不同迭代算法

间的切换仍然能大幅加快动态响应的速度。 
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图 20  输出电压 15 V 变为 8.5 V 时的动态响应 

Fig. 20  Dynamic response when output voltage changes 

from 15 V to 8.5 V 

4.6  与其他方法的比较 
表2展示了本文所提对LLC变换器利用简化时

域迭代算法进行频率前馈控制与现有其他优化控 
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图 21  输出电压 15 V 变为 11 V 时的动态响应 

Fig. 21  Dynamic response when output voltage changes 

from 15 V to 11 V 
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图 22  输出电压 11 V 变为 8.5 V 时的动态响应 

Fig. 22  Dynamic response when output voltage changes 

from 11 V to 8.5 V 

制方法的比较。相较于其他方法，本文所提方法无

需额外硬件电路，对各种动态响应均有效且能应用

于全频率段运行的 LLC 变换器。本文所提方法需要

进行实时的迭代计算，控制芯片的计算速度将影响

到控制效果。但对于更高工作频率的 LLC 变换器，

本文所提方法在一般性能的控制芯片中仍能实现

较好的控制效果，而轨迹控制、电荷控制和砰-砰电

荷控制则对控制芯片的控制频率、采样频率等提出

了更高的要求。 

表 2  利用简化时域迭代算法的频率前馈控制与现有方法的比较 

Table 2  Comparison between frequency feedforward control using simplified time-domain iterative algorithm and  

existing methods 

比较内容 轨迹控制[7] 电荷控制[8] 砰-砰电荷控制[9] 本文所提方法 

动态响应的特点 
仅对负载变化有效， 

动态响应速度极快 

仅对负载变化有效， 

动态响应速度较快 

仅对负载变化有效， 

动态响应速度很快 

对负载、输入输出电压变化均有效， 

负载变化时的动态响应速度稍慢 

是否需要额外硬件电路 否 
是，需要谐振电流或 

谐振电压采样电路 
是，需要谐振电压采样电路 否 

对数字控制器的要求 较高，需要逐周期控制 一般，需要快速的采样 一般，需要快速的采样 一般，需要迭代计算 

应用的工作频率范围 仅谐振点 全频率段 全频率段 全频率段 
 

5  结论 

本文提出一种基于 LLC 变换器简化时域分析

的前馈控制。 

1）通过针对 LLC 变换器在欠谐振、近谐振点

和远谐振点 3 种工况下的过谐振情况，本文提出了

STD-PO、STD-NP-n 和 STD-NP-f3 种简化时域迭代

算法。这些算法能够在线计算 LLC 变换器的理想开 

关频率，并将其前馈至线性控制器，以提高 LLC

变换器的动态响应能力。 

2）本文对 LLC 简化时域迭代算法计算得到的

谐振电压、电流工作波形与电压增益曲线进行验证

与比较，结果表明 LLC 变换器简化时域迭代算法准

确度较高。 

3）本文搭建了一台实验样机，验证了数字控 
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制器可以快速计算本文提出的简化时域迭代算法，

将计算结果应用于 LLC 变换器的频率前馈控制，相

较于传统的 PI 控制，大幅度改善了 LLC 变换器在

各种瞬态过程的动态响应。而相比于其他的 LLC

变换器优化控制方法，本文提出的方法更具简便性

与通用性，表明了 LLC 变换器简化时域迭代算法有

着良好的实际应用效果。 
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