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摘要：最近 LCC 谐振变换器备受关注，因为它优于

常规串联谐振变换器和并联谐振变换器：在负载和输入变

化较大时，频率变化仍很小，且全负载范围内切换可实现

零电压转换（ZVS）。本文介绍了 LLC 型谐振变换器的分

析方法，回顾了 LLC 型谐振变换器的实际设计要素。其中

包括设计变压器和选择元器件。采用一设计实例，逐步说

明设计流程，有助于工程师更加轻松地设计 LLC 谐振器。 

I. 引言 

功率变换器设计中，对增大功率密度，缩小设计尺寸

的要求越来越高，迫切需要设计师提高开关频率。采用高

频工作将大大降低无源器件的尺寸，如变压器和滤波器。

但存在的开关损耗却对高频工作带来不利影响。为减少开

关损耗，使高频工作正常，故提出谐振切换技术 [1-7]。这

些技术按正弦波处理功率，并且开关器件可以很方便地软

换向。因此，开关损耗和噪声可大幅度减少。常规谐振器

使用串联的电感作为谐振网络。负载连接有两种基本结构，

串联和并联。 

对于串联谐振变换器（SRC）, 整流负载网络与一个

LC 谐振网络串联，如图 1 所示 [2-4]。从这个结构看来，

谐振网络与负载作为一个分压器。通过改变驱动电压 Vd

的频率，改变谐振网络的阻抗。输入电压将分配到这部分

阻抗和反射负载上。因为，它是一个分压器，SRC 直流增

益始终小于 1。在小负载条件下，负载阻抗相对于与谐振

网络的阻抗非常大；全部输入电压落在负载上。这使得人

们很难在小负载条件下调节输出。理论上，在没有负载的

情况下调节输出，频率会变为无限大。 

对于并联谐振变换器，整流负载网络与谐振电容是并

联的，如图 [5-7] 所示。由于负载同谐振网络是并联的，

因此不可避免地存在着大量的循环电流。这使得人们难以

在大功率场合下使用并联谐振电路。 
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图 1 半桥串联谐振变换器 

 

 

图 2 半桥并联谐振变换器 

 

为了解决传统谐振变换器的局限性，提出了 LLC 谐振

变换器 [8-12]。对比常规谐振器，LLC 型谐振变换器具有

许多优点。首先，它可以在输入和负载大范围变化的情况

下调节输出，同时开关频率变化相对很小。第二，它可以

在整个运行范围内，实现零电压切换（ZVS）。最后，所

有寄生元件，包括所有半导体器件的结电容和变压器的漏

磁电感和激磁电感，都是用来实现 ZVS 的。 

本文讲述了一种半桥 LLC 谐振器的分析和设计要素。

利用基波近似法分析了电压和电流波形，并得到了系统增

益方程。选择一个输出为 120W/24V 直流/直流转换器的设

计作为典型的例子，来说明设计流程。
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II. 工作原理和基波近似 

图 3 为半桥 LLC 谐振变换器简化示意图，图 4 是它的

典型波形。图 3 中，Lm是变压器激磁电感，Llkp和 Llks分别

表示变压器初级和次级的漏磁电感。LLC 谐振变换器的工

作原理和传统 LC 串联谐振变换器是类似的。唯一不同的

是，激磁电感相对较小，因此 Lm+Llkp和 Cr之间的谐振会影

响变换器的工作。由于激磁电感较小，存在着相当大的磁

化电流（Im），如图 4 示。 

一般来说，LLC 谐振拓扑包括三部分，如图 3 所示；

方波发生器，谐振网络和整流器网络。 

- 方波发生器，通过每次切换以 50％占空比交替驱动

开关 Q1 和 Q2 产生方波电压 Vd。方波发生器级可设

计成一个全桥或半桥型。 

- 谐振网络包括一个电容器，变压器的漏磁电感和激磁

电感。谐振网络可以过滤掉高次谐波电流。因此，即

使方波电压应用于谐振网络，基本上只有正弦电流允

许流经谐振网络。电流（Ip）滞后于施加于谐振网络

的电压（也就是说，方波电压（Vd）的基波施加到半

桥上），这允许零电压开启 MOSFET。从图 4 可以

看到，当电流流经反向并联二极管时，MOSFET 开

启电压为零。 

- 整流网络通过整流二极管和电容器调整交流电，输出

直流电压。整流网络可设计成一个带有电容输出滤波

器的全波桥或中心抽头结构。 

 

 

图 3 半桥 LLC 谐振变换器的示意图 
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图 4 半桥 LLC 谐振变换器的典型波形 

谐振网络的滤波功能可以让我们用经典的基波近似原理获

得谐振器的电压增益，假定只有输入到谐振网络的方波电

压的基波有助于功率传递到输出。由于次级整流器电路起

到一个阻抗变压器的作用，等效负载电阻与实际负载电阻

是不同的。图 5 显示了如何得到等效负载电阻。初级电路

被替换成一个正弦电流源 Iac 和方波电压 VRI，作为整流器

输入电压。因为 Iac的平均值是输出电流 Io，可得到 
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然后 
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其中，Vo 是输出电压 

然后，计算 VRI 的基波 
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因为功率转换没有包含 VRI 的谐波，
F
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考虑变压器圈数比（n=Np/Ns），变压器初级的等效负载阻

抗为： 

 oac RnR 2

28
π

=  (5) 

利用等效负载阻抗，得到 AC 等效电路，如图 6 所示，
F

dV
和

F
ROV 分别表示驱动电压 Vd 和反射输出电压 VRO (nVRI) 

的基波。 
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图 5 等效负载阻抗 Rac 的推导 
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图 6 LLC 谐振变换器的 AC 等效电路 

利用等式 (5) 的等效负载阻抗，得到 LLC 谐振变换器

特性。利用图 6 示 AC 等效电路，计算电压增益 M 
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从等式（6）可以看出，电路有两个谐振频率。一个由

Lr和 Cr确定，另一个由 Lp和 Cr决定。在实际变压器中，分

别利用次级线圈开路和短路在初级测得 Lp和 Lr。 
等式（6）需要关注的是，在谐振频率（ωo）处，不管

负载怎么变化增益都是固定的。 
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不考虑变压器次级的漏磁电感，等式（7）的增益变成

1。在以前的研究中，变压器次级的漏磁电感常被忽略，以

简化增益方程 [8-12]。然而，可以看到，如果忽略变压器

次级漏磁电感，计算的增益会存在相当大的误差，导致设

计结果不正确。 

假定 Llkp=n2Llks，等式（6）的增益可简化为 
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其中 
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等式（7）中谐振频率（ωo）下的增益也可以简化成用

K 表示的等式 
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尽管增益表示成等式（8），当操作一个实际的变压器时，

增益最好表示成 Lp 和 Lr 的函数。因为这两个量是很容易

测量的。把 Lp和 Lr用 K 表示，我们可以得到： 

 lkplkpmp LkLLL )1( +=+=
 (12) 
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利用等式(12)和(13)，等式(8)变成 
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等式(11)同时也可以用 Lp 和 Lr 表示 
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利用等式（15）计算的谐振频率增益作为变压器的一个虚

拟增益，图 6 所示的 LLC 谐振器的 AC 等效电路可以简化

只含有 Lp和 Lr的形式，如图 7 示 
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图 7 LLC 谐振变换器简化 AC 等效电路 

 
 

图（8）给出了不同 Q 值下等式（8）的增益，其中 k=5，
fo=100kHz 和 fp = 55kHz。从图 8 可以看出，当开关频率约

等于谐振频率 fo时，LLC 谐振器的特性几乎与负荷无关。

这是 LLC 型谐振变换器一个独特的优势，与常规串联谐振

变换器相比。因此，最好让变换器工作在谐振频率周围，

以减少小负载情况下开关频率的变化。 
LLC 谐振变换器的工作范围受到峰值增益（可达到的最大

增益）的限制，即图 8 中‘*’表示的位置。需要注意到，

峰值电压增益不发生在 fo 也不是 fp。峰值增益对应的峰值

增益频率在 fp和 fo之间，如图 8 示。随 Q 值降低（负载减

少），峰值增益频率向 fp 移动，并且峰值增益较高。随 Q
值上升（负载增加），峰值增益频率偏向 fo，峰值增益下

降。因此，满负载状态应该是谐振网络设计要考虑的最坏

情况。 
另一个决定峰值增益的重要因素是 Lm和 Llkp之间的比值，

即等式（9）中定义的 K 值。即使通过等式（8）能够获得

某一特定条件下的峰值增益，但是要用很简洁的形式表达

峰值增益是很困难的。此外，对于谐振频率（fo）以下的频

率，从等式（8）求得的增益，因为基本近似，存在一定的

频率误差。为了简化分析和设计，通过使用模拟工具可以

获得峰值增益。图 9 说明了对于不同的 k 值，峰值增益（可

达到最大增益）是怎样随 Q 变化的。由此看来，降低 K 或

Q 值能够获得较高的峰值增益。对于给定的谐振频率（fo）

和 Q 值，降低 K 意味着减少激磁电感，导致循环电流增加。

因此，需要在可用增益范围和传导损失之间作一个折中。 
LLC resonantConverter 
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图 8 LLC 谐振变换器的典型增益曲线（k=5, fo=100kHz）
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图 9 不同 k 值下，峰值增益（可达到最大增益） 

随 Q 变化曲线 

III. 设计流程 

在本节中，使用图 10 的示意图作为参考，来讲述设计流程。

选择一个输出 125W/24V 的直流/直流变换器作为设计实

例。设计规格如下： 
- 输入电压：380Vdc（PFC 级输出）  
- 输出：24V/5A（120W）  
- 保持时间要求：17ms  
- PFC 输出端的直流环节电容：100uf 
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图 10 带有功率因数预调节器的半桥 LLC 谐振变换器的示意图 

[第一步] 定义系统参数 

第一步必须定义以下参数。 
- 预估效率（Eff）：估计电源转换效率主要用来计算某一

最大输出功率下的最大输入功率。如果没有可用的参考值，

对于低压输出应用场合，Eff一般取 0.88~0.92；对于高压输

出应用场合，Eff一般取 0.92~0.96。有了预估效率，可以计

算最高输入功率 
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o
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- 输入电压范围（
min

inV 和
max

inV ）：通常情况下，假定输

入电压由功率因数校正（PFC）预调节器输出提供。当 PFC
输出提供输入电压，考虑到保持时间的要求，最小输入电

压为 
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其中 VO.PFC 是 PFC 额定输出电压，THU是保持时间，CDL是

直流环节（DC link）大电容。 
最大输入电压是： 
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max =  (18) 

（设计实例）假设效率为 95% 
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[第二步] 确定谐振网络的最大和最小电压增益 

 
在上一节讨论中，为了最大限度地降低开关频率变化，LLC
谐振变换器一般运行在谐振频率（fo）附近。当输入电压由

PFC 输入提供时，输入电压在正常运行时拥有最大值（PFC
额定输出电压）。把变换器最大输入电压情况下的工作频

率设计为谐振频率（fo），最小增益应该发生在谐振频率

（fo）。从等式（11）看出，fo增益是激磁电感和初级漏磁

电感之间比值（k=Lm/Llkp）的函数。因此，必须选择合适

的 k 值以获得最小增益。然而，一个小的 k 值仍可获得较
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高的峰值增益，太小的 k 值会使得变压器耦合性差，效率

低。一般，k 取 5~10，此时谐振频率（fo）下的增益为 1.1~1.2。 
当确定 k 值后，就可以确定最大输入电压( min

inV )情况下的

最小电压增益 
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然后，最大电压增益为： 
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（设计实例）Lm和 Llkp之间的比值 K 设为 7，最小和最

大增益为： 
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图 11 最大增益和最小增益 

 

[第三步] 确定变压器圈数比 (n=Np/Ns) 
因为整流网络使用全波桥式整流器，变压器圈数比为： 
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其中，VF是次级整流二极管的压降。 

 
（设计实例） 
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[第四步] 计算等效负载阻抗（Rac） 

等式 21 求得变压器的圈数比，计算等效负载阻抗 
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（设计实例） 
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[第五步] 设计谐振网络 

利用第二步选择的 K 值，从图 9 的峰值增益曲线中读取合

适的 Q 值，以确保足够的峰值增益。一般，在峰值增益上

要有 10~15%余量。然后，可以计算谐振参数 
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（设计实例） 
在第二步的计算中，最小输入电压( min

inV )下的最大电压

增益( maxM )是 1.36。考虑 10%余量，峰值增益至少是

1.5。在第二步中 K 值设定为 7，从图 12 的峰值增益曲

线上得到 Q 为 0.43。选择谐振频率为 85kHz，可以确定

谐振参数为 
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图 12 使用 k=7 的峰值增益（可达到的最大增益）曲线设计

谐振网络 

 

 

 

[第六步] 设计变压器 

变压器设计的最坏情况是最低开关频率条件，发生在最低

输入电压和满负载情况下。为了计算最低开关频率，利用

等式（8）画出增益曲线，读取最小开关频率。然后，利用

下面的等式计算变压器的初级最小线圈数 

 
es

Fo
p ABf

VVnN
⋅∆⋅

+
= min

min

2
)2(

 (26) 

其中， eA 是变压器芯的横截面积，单位
2m ， B∆ 是磁通

密度的最大摆幅，单位特。如果没有参考数据， B∆ 可以

取 0.25~0.3T 
然后，选择次级线圈数，保证初级线圈数大于

min
pN  

 min
psp NNnN >⋅=  (27) 

 
（设计实例）变压器选择 EER3541 芯（Ae = 107mm2）。

从图 13 所示的增益曲线得到最小开关频率为 66kHz。
然后，变压器初级的最小线圈数为 

es

Fo
p ABf

VVnN
⋅∆
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= min

6
min

2
10)2(

 

turns1.51
101073.010662

2.256.8
63 =

×⋅⋅×⋅
×

= −  

min6.5166.8 psp NNnN >=×=⋅=∴  

选择 NS为 6 圈，计算 Np 
min526.5166.8 psp NNnN >⇒=×=⋅=  

 
图 13 增益曲线 

 

[第7步] 变压器构造 

在第五步中，确定了变压器的参数 Lp和 Lr。Lp和 Lr是可以

分别利用次级线圈开路和短路，在初级测量的。由于 LLC
变换器设计需要一个相对大的 Lr，一般采用一种可组合线

轴，如图 14 所示，以获得理想的 Lr值。对于这种可组合线

轴，线圈数和绕线结构是决定 Lr大小的主要因素，而变压器

芯的气隙长度不会影响 Lr太多。但是，通过调整气隙长度却

可以轻松控制 Lp。表 1 显示了不同气隙长度下测得的 Lp和

Lr值。假设气隙长度为 0.15mm，可以获得 Lp和 Lr值。
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Np=52T Ns1=Ns2=7T
Bifilar

 
图 14 可组合线轴 

 

 

表 1 不同气隙长度下，测得的 Lp 和 Lr 值 

气隙长度 Lp Lr 
0.0 mm 5,669 µH 237 µH 

0.05 mm 2,105 µH 235 µH 
0.10 mm 1,401 µH 233 µH 
0.15 mm 1,065 µH 230 µH 
0.20 mm 890 µH 225 µH 
0.25 mm 788 µH 224 µH 
0.30 mm 665 µH 223 µH 
0.35 mm 623 µH 222 µH 

 
即使在 LLC 谐振变换器设计中，这种整合变压器的办法，

能够将磁性元件集中到一个单独的芯中，从而节省了一个

磁性元件，但是 Lr在实际变压器设计中是不容易控制的。

因此，设计谐振网络有时需要利用变压器制造后实际测得

的 Lr值。或者增加一个谐振电感，和谐振电容串联，获得

理想的 Lr值。 
 

[第八步] 选择谐振电容 

选择谐振电容时，必须考虑额定电流，因为会有相当数量

的电流流经电容。通过谐振电容器均方根电流为 

 22 ]
24

)2([]
22

[
mo

FooRMS
C Lf

VVn
n

II
r

⋅+
+≅

π  (28) 

然后，正常工作中谐振电容的最大电压为 
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（设计实例） 
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IV. 结论 

本文讲述了一种利用变压器的激磁电感和漏磁电感作

为谐振元件的LLC谐振变换器的设计过程。在计算增益时，

同时考虑了变压器次级的漏磁电感。 
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