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一种用于电动汽车的双向 LC 谐振 DC-DC 变换器

袁义生,　 刘伟
(华东交通大学 电气与自动化工程学院,江西 南昌 330013)

摘　 要:为满足电动汽车充放电的需求,提出一种宽电压范围的双向 LC 谐振 DC-DC 变换器。 所提
变换器在传统全桥 LC 谐振变换器上增加了一个辅助升压桥臂。 它具有 2 种高效的工作模式:充
电低增益(CLG)模式和放电高增益(DHG)模式。 在 CLG 模式下,变换器作为全桥谐振 PWM 变换
器运行,以实现降压功能。 在 DHG 模式下,Boost 桥臂用于能量储存,以提高电压增益。 这 2 种模
式都实现了全负载范围内的软开关操作。 此外,变换器以固定开关频率运行,简化了磁性组件的设
计。 该变换器的励磁电流和无功电流较小,提高了效率。 变换器中的谐振电容器具有较低的电压
应力,且无气隙的变压器具有较低的漏磁场,从而有助于提高功率密度。 制作了一台电池电压为
250 ~ 400 V、高压直流母线为 380 V 的实验样机,实验结果验证了所提变换器在宽电压范围内实现
高效双向能量传输的可行性。
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Bidirectional LC resonant DC-DC converter for electric vehicles

YUAN Yisheng,　 LIU Wei
(School of Electrical and Automation Engineering, East China Jiaotong University, Nanchang 330013, China)

Abstract:To meet the charging and discharging requirements of electric vehicles, a bidirectional LC reso-
nant DC-DC converter with a wide voltage range was proposed. Compared with the conventional full-
bridge LC resonant converter, an auxiliary Boost bridge arm was added to the proposed topology. Two
high-efficiency operating modes were introduced, namely the charging low gain (CLG) mode and the dis-
charging high gain (DHG) mode. In the CLG mode, the converter was operated as a full-bridge resonant
PWM converter to achieve step-down conversion. In the DHG mode, the boost arm was employed for en-
ergy storage to increase the voltage gain. Soft-switching operation was achieved over the entire load range
in both operating modes. In addition, the converter was operated at a fixed switching frequency, which
simplifies the design of magnetic components. The proposed converter exhibits low magnetizing current
and reactive current, resulting in improved efficiency. The resonant capacitor has low voltage stress, and
the gapless transformer features low leakage magnetic flux, which contributes to high power density. An
experimental prototype with a battery voltage range of 250 - 400 V and a high-voltage DC bus of 380 V
was built, and the experimental results verify the feasibility of the proposed converter for achieving effi-
cient bidirectional power transfer over a wide voltage range.
Keywords:bidirectional DC-DC converter; wide range; LC resonance; soft switching; high efficiency



0　 引　 言

近年来随着电动汽车充放电、车网互动以及光

伏系统等技术的迅猛发展,双向 DC-DC 变换器成为

应用的关键设备[1 - 4]。 在这些系统中,双向 DC-DC
变换器用于在电池与直流母线之间实现高效的能量

传输,通过合理控制输入输出电压范围,系统能够提

高功率密度、提升能量转换效率,并减少损耗。
常见的隔离型双向 DC-DC 变换器拓扑包括双

有源桥(dual cctive bridge,DAB)变换器和谐振变换

器。 DAB 变换器因其在效率、功率密度及电压调节

范围上的优异表现,备受研究者关注。 通常采用单

移相(single-phase shift,SPS)调制来控制 DAB 变换

器,但当归一化电压转换比偏离 1 时,变换器存在较

高的无功功率和较大的关断损耗[5 - 6]。 为此发展出

了双相移 ( dual-phase shift, DPS)、三相移 ( triple-
phase shift, TPS)以及混合调制等替代调制方法。
尽管调制方法有所改进,但增加了调制过程的复杂

性,且仅在有限的工作范围内有效[7 - 10]。
谐振变换器包括串联谐振 DAB 变换器、双向

CLLC 谐振变换器和 LLC 谐振变换器。 串联谐振

DAB 变换器能够实现软开关和高效率,并适应宽输

入输出电压范围。 然而,它需要精确的控制算法以

实现软开关和谐振控制,使得控制策略相对复

杂[11 - 12]。 双向 CLLC 谐振变换器同样具有高效率

及宽输入输出电压范围,但其主要缺点在于电路中

的无源器件较多,并且当电压增益偏离设计值时,电
路中无功环流较大[13 - 14]。

在双向谐振变换器中,双向 LLC 谐振变换器

因其高功率密度、低成本及高效率而被广泛应用。
然而,传统的全桥双向 LLC 谐振变换器需要在宽

开关频率下运行,具有较高的峰值频率,这在宽

输入输出电压条件下尤其在低电压增益时会严重

降低效率[15 - 17]。 一些研究集中于解决这一问题,
主要方法可以归为四类:改变变压器匝比[18]、改
进谐振腔[19 - 20]、组合电路[21 - 22],以及增加 Boost 结
构[23 - 24]。 这些方法虽然减少了开关频率范围,但仍

未完全克服以下问题:
1)PFM(pulse frequency modulation)调制增加了

磁性元件设计的复杂性,并使 EMI 滤波器设计变得

更加困难。
2)为实现高电压增益,通常需要较低的 Lm / Lr

比,导致较高的励磁电流,尤其是在低电压增益和轻

载条件下,无功电流较大,降低了工作效率。
3)为增加电压增益,通常将品质因数 Q 设计得

较低,为 0. 3 ~ 0. 6。 这会在低增益时导致 PFM 下的

高开关频率或移相调制 ( phase shift modulation,
PSM)下的高循环电流损失。 当 Q 值超过 1 时,实现

高增益几乎不可能。
4)变压器需要分段气隙来减少漏磁场并减少

附加绕组损耗,增加了制造工艺的复杂性。
5)在高电压增益操作时,谐振电容器承受较大

的电压应力,影响可靠性。
上述问题的关键因素在于,所有类型的 LLC 变

换器都需要通过 LLC 谐振过程来实现高增益(G >
1)。 为了解决这一问题,提出一种带有辅助升压臂

的双有源桥 LC 谐振 DC-DC 变换器。 该变换器不需

要依赖 LLC 谐振过程来实现高增益,而是采用

PWM(pulse width modulation)控制策略,能够设计

紧凑的无源元件。 在充电时,作为 PWM 谐振降压

变换器运行,而在放电时则作为升压 + LC 谐振变换

器运行,从而扩展工作电压范围。 因此,该变换器在

双向传输中实现宽增益范围、高效的电压范围覆盖

以及紧凑的结构。 最后,搭建并测试一个 1. 5 kW
的原型机,电池输入为250 ~400 V,母线电压为380 V,
实验结果验证设计的优越性。

1　 拓扑结构及工作原理

1. 1　 拓扑结构及工作状态

所提变换器如图 1 所示,由端口 1 的 3 个桥臂、
端口 2 的 2 个桥臂、1 个集成变压器和 1 个谐振腔

组成。 端口 1 连接到高压直流母线,3 个桥臂分别

是由 IGBT 管(包含集成二极管和寄生电容)S1 ~ S4

组成的谐振桥臂和由 MOSFET 管(包含体二极管和

寄生电容)S5 ~ S6组成的 Boost 桥臂。 端口 2 连接到

电池组,桥臂由 MOSFET 管 S7 ~ S10组成。 谐振腔位

于母线侧,由变压器 T 的漏感抗 Lr和电容 Cr构成。
集成变压器集成了变压器和谐振电感的功能,以减

少元件,提高功率密度。 S1 ~ S4采用 IGBT 以降低成

本,避免在放电模式下选择 MOSFET 时反向恢复电

流的负面影响。
Ud定义为直流母线电压,Ub为电池组电压。 Cd

和 Cb分别为端口 1 和端口 2 的滤波电容。
所提变换器能够执行电池的充放电操作。 实际

上,即使不使用 Boost 桥臂,通过合理控制两侧的开

关,变换器也可以作为双向升降压变换器运行。 如
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文献[25]研究一种双向谐振变换器,固定频率操

作,不含 Boost 桥臂,采用简单的 PWM 控制来调节

功率流。 相比本文,该变换器虽然减少了 2 个开关

管。 然而,这将导致反向升压工作时较高的无功功

率损耗,从而降低效率。 将充电模式设计为低电压

增益(charging low gain,CLG)模式;通过使用 Boost
桥臂,放电模式设计为高电压增益(discharging high
gain,DHG)模式,可以克服上述缺点以获得更高的

效率。

图 1　 提出的双向 DC-DC 变换器

Fig. 1　 Proposed bidirectional DC-DC converter

为简化分析所提变换器 2 种工作模式的原理,
作如下假设:

1)Lm > > Lr,变压器 T 的励磁电感 Lm被视为无

穷大,励磁电流 iLm约为 0。
2) Coss_p = C1 = C2 = C3 = C4,Coss_pb = C5 = C6,

Coss_s = C7 = C8 = C9 = C10。 其中 Coss_p为 S1 ~ S4的输

出等效电容,Coss_pb、Coss_s类同。
3)所有功率开关管、二极管、电容和电感都是

理想器件。
为简化分析和计算,定义以下参数:开关频率

fs;谐振频率 fr = 1 / (2π LrCr ); 开关角频率 ωs =
2πfs;谐振角频率 ωr = 2πfr;归一化角频率 ωn =

ωs / ωr;特征阻抗 Zr = Lr / Cr ; 端口 2 的等效电阻

Req = 8n2Rb / π2;品质因数 Q = Zr / Req。
1. 2　 电池组充电模式及工作原理

对电池充电操作,电路工作在 CLG 模式下。 所

提变换器作为 PWM 全桥谐振降压变换器工作,开
关频率 fs等于谐振频率 fr。 开关管 S1、S2 死区时间

tcd保持固定,S3和 S4采用 PWM 调制,S5和 S6始终保

持关断。 端口 2 的开关管 S7、S10与 S4同时动作,S8、
S9与 S3同时动作。 关键波形如图 2 所示。 在此模式

下,通过改变开关 S3和 S4的占空比 DL = 2( t1 - t0) /
Ts来调整电压增益。 在半个开关周期内,操作主要

分为 3 个阶段,具体如图 3 所示。

图 2　 CLG 模式的主要波形

Fig. 2　 Main waveforms of CLG mode

图 3　 CLG 模式各阶段的等效电路

Fig. 3　 Equivalent circuits of each stage of CLG mode

阶段 1 [ t0 - t1]:LC 谐振阶段。 在 t0时刻之前,
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S2关断之后,体二极管 D1 和 D4 导通。 t0 时刻,S1 和

S4实现 ZVS(zero voltage switching)开通。 S7和 S10开

通时间略慢于 S1,实现 ZVS 开通。 Cr 的初始值为

- ΔUCrM,iLr的初始值约为 0,S1和 S4开通后,Lr和 Cr

开始谐振,将能量从端口 1 传递到端口 2。 iLr和 UCr

的时域表达式可表示为:

iLr( t) =
Ud - nUb + ΔUCrM

Zr
sin[ωr( t - t0)];

UCr( t) = Ud - nUb - (Ud - nUb +

ΔUCrM)cos[ωr( t - t0)]。

ü

þ

ý

ï
ïï

ï
ï

(1)
在此阶段, Boost 桥臂承受电压应力 UPN =

Ud - UCr。
阶段 2[ t1 - t2]:环流阶段。 在 t1时,S4关闭,S1

仍然导通,iLr通过 S1和 D3流通。 电压 UAB被钳制在

0 处,端口 1 的电路处于循环电流阶段。 Lr 承受

- (nUb + UCr),电感电流 iLr下降以释放能量。 在 t2
时,iLr降至近 0,UCr增至 ΔUCrM。

阶段 3[ t2 - t4]:断流和死区阶段。 在 t2 之后,
端口 1 和端口 2 之间的能量传递停止。 在 t3时,S1

实现 ZCS(zero current switching)关断。 在 t2 ~ t4 间
隔内,Cr的电压保持在 ΔUCrM,Cb向负载供电。 从 t3
到 t4,所有开关管均关闭,电路处于死区阶段。 微弱

的励磁电流 iLm对 C1和 C4充电,并对 C2和 C3放电,
直到 D2和 D3导通,使 S2和 S3实现 ZVS 开通,为下半

个周期做准备。
在 t2 ~ t4期间,Boost 桥臂承受 UPN = - UCr。 因

此可得,在整个周期内 Boost 桥臂的最大应力为

Ud + ΔUCrM。
1. 3　 电池组放电模式及工作原理

电池放电工作时,电路工作在 DHG 模式下。 所

提变换器作为 Boost + LC 全桥谐振变换器工作。 电

路以固定频率 fs = fr运行。 在此模式下,通过改变开

关管 S5和 S6的共同导通时间 DH = 2( t1 - t0) / Ts来调

整电压增益,而 S7 ~ S10 的死区时间 tdd 保持固定。
S1 ~ S4始终保持关断,仅作为二极管工作。 关键波

形如图 4 所示。 在半个开关周期内,操作可以分为

4 个主要阶段,每个阶段的工作原理如图 5 所示。
阶段 1[ t0 - t1]:Lr线性储能阶段。 在 t0之前,S8

和 S9因 D8和 D9已经导通而以 ZVS 开通。 在 t0时,
S5因 D5早先导通而实现 ZVS 开通。 在 S8和 S9开通

后,Ub将能量转移至 Lr,使得 iLr线性上升。 由于 Cr

的初始电压为 - ΔUCr,且 ΔUCr < Ud,电容电压 UCr保

持不变,因此 iCr 为 0。 在时间 t1 时, iLr ( t1 )可以表

示为

iLr( t1) =
DHnUb

2fsLr
。 (2)

阶段 2[ t1 - t2]:LC 谐振阶段。 在 t1时,S6关闭,
iLr流经 D2和 D3。 Lr和 Cr开始谐振,iLr以正弦波式地

趋近于 0。 Lr的初始电流为 iLr( t1),因此 iLr和 UCr的

时域表达式为:

iLr( t) =
nUb - Ud + ΔUCr

Zr
sin[ωr( t - t1)] +

iLr( t1)cos[ωr( t - t1)];

UCr( t) = nUb - Ud + iLr( t1)Zrsin[ωr( t - t1)] -

(nUb - Ud + ΔUCr)cos[ωr( t - t1)]。

ü

þ

ý

ï
ï
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ï
ï
ï

(3)
在 t2时,LC 谐振过程结束,UCr增至 ΔUCr,iCr和

iLr均降为 0。 在此过程中,能量从端口 2 传递到

端口 1。

图 4　 DHG 模式的主要波形

Fig. 4　 Main waveforms of DHG mode

阶段 3[ t2 - t3]:断流阶段。 在 t2 时,S8 和 S9 仍

在导通,与 Lr、Cr和 Lm形成谐振网络。 iCr和 iLr的值

接近于 0。 由于 Lm >> Lr,iCr的值几乎保持不变。 在

t3时刻,S8、S9、D2和 D3的电流接近于 0,因此可以认

为 S8、S9、D2和 D3实现 ZCS 关断。
阶段 4[ t3 - t4]:死区阶段。 在 t3 时,S8 和 S9 关

闭,励磁电流对 C8、C9充电,而 C7、C10放电,直到 D7
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和 D10的体二极管导通,使 S7和 S10实现 ZVS 开通。
电路随后进入下半个周期。

图 5　 DHG 模式各阶段的等效电路

Fig. 5　 Equivalent circuits of each stage of DHG mode

在此模式下,升压桥臂的最大电压应力可表示

为 uNP = Ud + ΔUCr。

2　 电压增益

2. 1　 充电模式电压增益

在电池充电工作时,电路在 CLG 模式下运行。
电压增益 GCLG定义为

GCLG =
nUb

Ud
。 (4)

忽略变换器的功率损耗,在稳态下,变换器对称

工作,Id的平均值是 iLr的 2 倍,即

Id = 2fs ∫t2
t0
iLr( t)dt =

Pb

Ud
=

U2
b

UdRb
。 (5)

将式(1)和式(4)代入式(5)并简化,可以得出

GCLG为

GCLG =
πωn[1 - cos(πDL)]

4Q[1 + cos(πDL)] + πωn[1 - cos(πDL)]
。

(6)
当 ωn = 1 时,得到电压增益特性曲线如图 6 所

示。 可以看出,在 CLG 模式下,通过 PWM 调制降

压工作,0≤GCLG≤1。 当 fs = fr、DL = 1 时,电压增益

为 1。 GCLG随 DL的减少而递减,通过控制占空比调

节输出电压。 在 DL 固定时,GCLG 随 Q 值增大而减

小。 该模式与传统双向 LLC 谐振变换器在反向工

作时的增益特性相似,但有更小的励磁电流。

图 6　 CLG 模式电压增益曲线

Fig. 6　 Voltage gain curves of CLG mode

2. 2　 放电模式电压增益

在电池放电工作时,电路在 DHG 模式下运行。
此模式相当于电路工作在 Boost 与 LC 谐振组合的

状态。 因此,其电压增益 GDHG与升压储能时间的 DH

相关。 电压增益 GDHG定义为

GDHG =
Ud

nUb
。 (7)

在电路工作的正半周期内,电池组输出的平均

电流 Ib与谐振电感电流 iLr之间的关系可以表达为

Ib = 2nfs ∫t2
t0
iLr( t)dt =

U2
d

UbRd
。 (8)

在线性储能阶段,输入电流的平均值 IbL 可表

示为

IbL = 2nfs ∫t1
t0
iLr( t)dt =

nD2
HUb

4fsLr
。 (9)

在谐振阶段,输入电流的平均值 IbR为 nId,因此

可以得到 IbR为
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IbR = nId =
nUd

Rd
= Ib - IbL =

2nfs[∫t2
t0
iLr( t)dt - ∫t1

t0
iLr( t)dt] =

U2
d

UbRd
-
nD2

HUb

4fsLr
。 (10)

将式(7)代入式(10),电压增益 GDHG 的表达

式为

G2
DHG - GDHG =

D2
Hπ

2nωnQ
。 (11)

求解式(11),可以得到 GDHG为

GDHG = 1
2 + (4nπD2

H + n2ωnQ) / (4n2ωnQ) 。

(12)
根据式(12),设定 ωn = 1,n = 1,可以获得电压

增益 GDHG特性曲线,如图 7 所示。 可知,DHG 模式

通过调节 Boost 桥臂开通时间(TDH / 2),升压工作,
可实现增益大于 1。 GDHG随 DH 增大而递增,在 DH

为定值时,GDHG随着 Q 值增大而减小。 当 Q = 0. 5,
DH = 0. 4 时,最大电压增益达到 1. 55;而传统 LLC
变换器在 Q = 0. 5 时,电压增益只有 1. 2。 因此所提

变换器相比传统 LLC 谐振变换器提高了最大电压

增益,拓宽了输出电压范围。

图 7　 DHG 模式电压增益曲线

Fig. 7　 Voltage gain curves of DHG mode

3　 所提变换器的设计

本文设计一种适用于电池储能应用的双向 DC-
DC 变换器,能够对电池组进行充电和放电。 充电

电压为 380 V,放电电压范围为 250 ~ 400 V。 具体

设计参数如表 1 所示。
3. 1　 变压器匝比选择

假设变换器的最大充电增益为 GC,最大放电增

益为 GD。 当匝比 K1 = 1 时,双向 DC-DC 变换器可

实现的最大充电增益为 G1,最大放电增益为 G2。 则

匝比 n 应满足以下条件:
GD

G2
≤ n ≤

G1

GC
。 (13)

根据表 1,GC = 400 / 380,GD = 400 / 250。 代入方

程可得 G1G2≥1. 68。 根据本文所描述的工作模式,
G1 = 1,因此 G2≥1. 68。 为了最大化变换器的效率,
G2应尽可能小。 考虑实际损耗等因素,本文设定

G2 = 1. 75。 代入方程可解得 0. 914≤n≤0. 95。 这

里选择匝比 n = 0. 92。

表 1　 设计的参数范围

Table 1　 Experimental scope of the design

工作方式 实验参数 数值范围

充电工作方式

输出电压范围 Ub / V 250 ~ 400

额定输出电压 UbN / V 400

额定功率 Pb / W 1 500

输入电压 Ud / V 380

开关频率 fs / kHz 80

放电工作方式

输出电压 Ud / V 380

输入电压 Ub 范围 / V 250 ~ 400

额定输出电压 UdN / V 380

额定功率 Pb / W 1 500

开关频率 fs / kHz 80

3. 2　 励磁电感设计

励磁电感应尽可能大,以最小化电路导通损耗,
但仍需足够小以实现 ZVS。 在 CLG 模式下,iLm在死

区时间内向寄生电容 C2和 C3放电。 为了实现 ZVS,
C2和 C3必须完全放电。 因此,CLG 模式下实现 ZVS
的条件可表示为

2UdCoss_p < ILm tcd。 (14)
其中 ILm 代表励磁电流的最大值,可以通过下式

计算:

ILm =
Ud

4Lm fs
。 (15)

通过结合式(14)和式(15),可以得到 Lm为

Lm <
tcd

8Coss_p fs
。 (16)

类似地,在放电操作中,DHG 模式下的 ZVS 条

件可表示为

Lm <
n2 tdd

8Coss_s fs
。 (17)

通过观察式(16)和式(17),可以看出 tcd和 tdd
的值,以及 Coss_p和 Coss_s的值大致相等,当 n > 1 时,
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式(16)更难满足,而式(17)则较容易实现。
3. 3　 谐振电容的电压应力设计

根据前面的分析,Cr 上的电压应力影响 Boost
桥臂的应力,从而决定了开关管的选择。 在充电操

作中,电容 Cr上的最大电压应力 ΔUCrM可表示为

ΔUCrM = 1
2Cr

∫t2
t0
iLr( t)dt =

IdTs

4Cr
。 (18)

式(4)、式(5)代入式(18),ΔUCrM可表示为

ΔUCrM =
4UdG2

CLGQ
πωn

。 (19)

在放电操作中,Cr的峰值电压应力 ΔUCr为

ΔUCr = 1
2Cr

∫t2
t1
iLr( t)dt =

IbTs

4nCr
。 (20)

式(7)、式(8)代入式(20),ΔUCr可表示为

ΔUCr =
nπUbG2

DHGQ
2ωn

。 (21)

3. 4　 谐振电感和谐振电容设计

为了使效率最大化,电感电流 iLr 应尽可能平

稳,这意味着谐振电感 Lr应尽可能大。 然而,随着

Lr 的增加, 谐振电容 Cr 会减小。 根据式 ( 18 )、
式(20),这将导致 Cr上的电压应力增加。 因此,谐
振参数的设计应首先确保变换器实现最大增益。 在

此基础上,应考虑变换器效率与开关应力之间的平

衡。 在 DHG 模式下,变换器实现最高电压增益。 选

择合适的 Q 值为 Q = 0. 3。 Lr 和 Cr 可根据 fr、Q 和

GDHG的定义确定为:

Lr =
4G2

DHGUdUbQ
π4 frPo

;

Cr =
π2Po

16G2
DHGUdUb frQ

。

ü

þ

ý

ï
ïï

ï
ï

(22)

根据式(22)及上述原理,确定 Lr 和 Cr 的值为

Lr = 30. 3 μH,Cr = 114. 7 nF。

4　 拓扑比较

本文根据拓扑结构、开关特性、电压应力、工作

模式等比较了 4 种不同类型的双向谐振变换器,见
表 2。

表 2　 拓扑比较

Table 2　 Topologies comparison

拓扑对比 文献[19] 文献[20] 文献[24] 本文

拓扑结构
开关管(个数) 10 8 8 6

变压器 / 谐振电感 / 谐振电感电容(个数) 1 / 2 / 2 1 / 2 / 1 1 / 1 / 2 1 / 1 / 1

电压应力

前向运行
S1 ~ S4 ∶Ud

Sa1 ~ Sa2 ∶ULr1

S1 ~ S4 ∶Ud Q1 ~ Q2 ∶Ud

S1 ~ S4 ∶Ud

S5 ~ S6 ∶Ud + ΔUCrM

反向运行 S7 ~ S8 ∶Ub S7 ~ S8 ∶Ub

S3 ~ S6 ∶Ub

S7 ~ S8 ∶Ub / 2

S5 ~ S6 ∶Ud + ΔUCr

S7 ~ S10 ∶Ub

特征　 　

工作电压范围 / V
Ud:400

Ub:250 ~ 450

Ud:400

Ub:250 ~ 450

Ud:400

Ub:250 ~ 450

Ud:380

Ub:250 ~ 400

Cr电压应力 中等 中等 较大 较小

开关频率范围 / kHz 70 ~ 200 65 ~ 120 100 80

k = Lm / Lr 4 5 7 18. 4

励磁电流 较大 较大 中等 较小

无功功率回馈 存在 存在 存在 不存在

调制策略 PFM PFM + PSM PWM PWM

　 　 文献[19]中的变换器有 2 个谐振网络(CLLC
和 CLLC-C),采用拓扑变形,实现了广泛的输出电

压范围和双向功率传输的软开关能力。 然而,为了

实现双向软开关,k 值设计得相对较小,导致显著的

励磁电流和无功功率循环,从而降低了最大效率。
文献[20]中提出的双向 LCLL 谐振 DC-DC 变

换器通过增加电感解决了 LLC 变换器在反向模式

下无法升压的问题。 然而,辅助电感增加了功率损

耗,电路的低 Q 值导致更高的电流应力。
文献[24]中增加了一个辅助桥臂,使电路能够

通过开关配置同时以全桥和半桥模式运行,从而实

现广泛的电压增益范围。 电路的 k 值相对较低,导
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致一定的循环电流。 此外,全桥和半桥模式之间的

切换给电路引入了一定的瞬态。
与文献[19]相比,所提出的变换器具有更大的

k 值, 从而导致较低的励磁电流和损耗。 与文

献[20]相比,本文具有更高的 Q 值和较低的电流应

力。 与文献[24]相比,本文操作策略更简单,工作

方式切换时对电路元件的冲击较小。

5　 实验分析

为验证所提变换器的有效性,制作了一台实验

样机进行测试。 其额定充电和放电功率为 1. 5 kW,
母线侧的额定电压为 380 V,电池侧的额定电压为

400 V(工作范围 250 ~ 400 V),开关频率为 80 kHz。
原型的照片如图 8 所示,操作参数列于表 3。

图 8　 样机实物照片

Fig. 8　 Photo of prototype

表 3　 实验关键参数

Table 3　 Experimental scope of the design

　 　 参数 数值或型号

直流母线电压 Ud / V 380

电池电压范围 Ub / V 250 ~ 400

输出功率 Po / kW 1. 5

开关频率 fs / kHz 80

变压器变比 n 0. 92

励磁电感 Lm / μH 455

谐振电感 Lr / μH 30. 3

谐振电容 Cr / nF 114. 7

开关管 S1 ~ S4 YGW20N65T2

开关管 S5 ~ S10 NCE65T180T

磁芯 T PQ4040

5. 1　 充电模式工作关键波形

充电操作时,在 CLG 模式下,变换器作为全桥

谐振降压变换器工作。 当 S1和 S4开通时,iLr开始以

正弦曲线变化。 当 S4关闭时,iLr几乎线性地降至 0。

输出电压为 Ub = 400、320 和 250 V 时的主要波形分

别如图 9 ~图 11 所示。 具体工作参数如表 3 所示。

图 9 显示了在 CLG 模式下,Ub = 400 V,Ud =

380 V,Po = 1. 5 kW,DL = 1,Q = 0. 16 时的实验波

形。 从图中可知,当 S1开通时,S1源极和漏极两端的

电压 Uds1为 0,所以 S1能够完成 ZVS 软开通,而在这

个过程中,S4亦实现了 ZVS 软开通。 iLr的波形与传

统 LLC 变换器相似,但无功回流幅值要小于传统

LLC 电路。

图 9　 CLG 模式下 400 V 输出关键波形

Fig. 9　 Key waveforms with 400 V output in CLG mode

图 10 显示了在 CLG 模式下,Ud = 380 V,Ub =

320 V,Po = 1. 5 kW,DL = 0. 52,Q = 0. 25 时的实验

波形。 可知,变换器实现了稳定的输出,S1、S4 实现

了 ZVS 开通,S1实现了 ZCS 关断,UCr、iLr的实验波形

和理论波形吻合。

图 11 显示了在 CLG 模式下,Ud = 380 V,Ub =

250 V,Po = 1. 5 kW,DL = 038,Q = 0. 41 时的实验波

形。 可知,相比图 9、图 10,输出相同的功率,iLr极值

显著增加,Boost 桥臂的电压应力也最大,UPN波形如

图所示,幅值接近 600 V,应以此作为控制条件选择

开关管 S5、S6。
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图 10　 CLG 模式下 320 V 输出关键波形

Fig. 10　 Key waveforms with 320 V output in CLG mode

图 11　 CLG 模式下 250 V 输出关键波形

Fig. 11　 Key waveforms with 250 V output in CLG mode

5. 2　 放电工作关键波形

在放电操作的 DHG 模式下,变换器作为 Boost +
LC 全桥谐振变换器工作。 图 12 ~ 图 14 显示了在

DHG 模式下,电池组输入电压为 Ud = 400、320 和

250 V 时,Ub = 400 V,Po = 1. 5 kW 的主要波形。
图 12中 DH = 0. 08,Q = 0. 15;图 13 中 DH = 0. 21,
Q = 0. 23;图 14 中 DH = 0. 33,Q = 0. 38。

从图 12 ~图 14 中可以看出,当 S5、S6、S8 和 S9

共同开通时,iLr开始线性增加。 当 S6关闭时,iLr沿着

正弦曲线下降。 S8开通前,Uds8 = 0,S8在整个负载范

围内均实现了 ZVS 开通,从而可知电池组侧开关管

均实现了 ZVS 开通。 当 S8、S9关闭时,电流 iLr几乎

为 0,因此 S8、 S9、 D2 和 D3 也实现了零电流关断

(ZCS)。 而 UCr的值在 iLr断流后保持恒定,2 个端口

没有能量交换,通过 Cd给母线供电。

图 12　 DHG 模式下 400 V 输入关键波形

Fig. 12　 Key waveforms with 400 V input in DHG mode

5. 3　 效率曲线

图 15 显示了所提变换器在 200 W 至 1 500 W
双向输出功率范围内的效率曲线。 在该变换器中,
由于使用了较大的励磁电感,电路中的励磁电流和

环路电流都非常小,从而实现了高效率。
从图 15(a)可知,母线给电池组充电时,随着充

电功率的升高,充电效率逐步升高。 当充电功率固

定时,随着电池组电压 Ub 升高,充电效率也升高。
当电池组电压 Ub = 400 V,Ib = 2. 89 A 时,所提变换

器的最高效率可达 97. 26% 。 Ub = 250 V 时,由于开

关管 S3、S4的关断损耗较大,效率下降至 96. 46% 。
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图 13　 DHG 模式下 320 V 输入关键波形

Fig. 13　 Key waveforms with 320 V input in DHG mode

图 14　 DHG 模式下 250 V 输入关键波形

Fig. 14　 Key waveforms with 250 V input in DHG mode

从图 15(b)可知,电池组放电工作时,随着放电

功率增大,放电效率整体提高。 在相同功率下,电池

组电压 Ub越高,放电效率也越高。 当 Ub = 400 V,

Ib = 2. 98 A 时, 所 提 变 换 器 的 最 高 效 率 可 达

95. 85% 。Ub = 250 V 时,由于开关管 S5、S6的关断损

耗较大,最高效率下降至 95. 20% 。

图 15　 效率曲线

Fig. 15　 Efficiency curves

6　 结　 论

本文提出一种带有升压桥臂的 LC 谐振双向

DC-DC 变换器。 该变换器能够在充电和放电模式

下实现升降压功能。 与传统的 LLC 谐振双向 DC-
DC 变换器相比,所提变换器具有较小的励磁电流、
较低的谐振电容电压应力和较小的无功电流,因此

提高了效率。 所提变换器适用于广泛电压范围的

应用。
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