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摘　 要： 为拓宽车载充电机（ｏｎ⁃ｂｏａｒｄ ｃｈａｒｇｅｒ， ＯＢＣ）双向充放电工作范围并提高充电效率，用 ＰＦＣ（ｐｏｗｅｒ ｆａｃｔｏｒ ｃｏｒｒｅｃｔｉｏｎ）级
联高效 ＣＬＬＣ（电容－电感－电感－电容）谐振拓扑实现电网电压与电池电压之间能量双向转换。 同时为解决 ＣＬＬＣ 谐振拓扑在

宽范围工作时参数设计困难的问题，提出一种参数设计及优化方法，采用基波分析法（ ｆｕｎｄａｍｅｎｔａｌ ｈａｒｍｏｎｉｃ ａｎａｌｙｓｉｓ， ＦＨＡ）对
谐振网络建模，推导充放电增益的归一化方程，提取出影响谐振变换器增益和效率的关键参数，对比分析关键参数的变化对

拓扑各项性能的影响规律，进而总结参数的设计及优化原则。 结果表明：影响谐振变换器双向运行最重要的参数是匝数比和

谐振电容，其中变压器匝数比主要影响 ＣＬＬＣ 变换器的充放电效率，谐振电容值影响充放电宽范围输出的最佳工作区，通过分

析给出了双向传输功率同等级时匝数比和谐振电容的最佳取值范围。 应用 ＣＬＬＣ 拓扑，双向车载充电机可实现双向超宽范围

运行，整机充电效率最高可达 ９４．５％，ＣＬＬＣ 效率可达 ９７．５％。
关键词： 双向车载充电机； ＣＬＬＣ 谐振拓扑； 设计方法； 高效率； 超宽输出范围
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　 　 全球不可再生能源迅速消耗，使用清洁能源代 替燃烧汽油的电动汽车是环境保护的重要组成部

分。 电动汽车应用领域的关键技术之一是用于锂离

子电池充电和放电的车载充电机（ｏｎ⁃ｂｏａｒｄ ｃｈａｒｇｅｒ，
ＯＢＣ）技术。 ＯＢＣ 通常具有 ６．６ ｋＷ、１１ ｋＷ和 ２２ ｋＷ
的单相三相充电能力。 ＯＢＣ 正向运行时电网能量



向高压电池充电，ＯＢＣ 反向运行时高压电池的能量

向交流负载放电或为其他电动车提供动力辅助。 由

于电动汽车的特殊应用背景，要求 ＯＢＣ 具有高功率

密度，低成本和宽范围输出特性。 现有的 ＯＢＣ 内部

最常用的是两级结构：功率因数矫正 ＰＦＣ（ ｐｏｗｅｒ
ｆａｃｔｏｒ ｃｏｒｒｅｃｔｉｏｎ）与高压直流 ＤＣ ／ ＤＣ（ｄｉｒｅｃｔ ｃｕｒｒｅｎｔ）
变换器级联。 第 １ 级 ＰＦＣ 级实现功率因数校正并

生成稳定的母线电压。 第 ２ 级 ＤＣ ／ ＤＣ 将高压总线

转换为宽范围的电池电压，并在 ＡＣ （ ａｌｔｅｒｎａｔｉｎｇ
ｃｕｒｒｅｎｔ）侧和 ＤＣ 侧之间提供隔离。 用于 ＯＢＣ 的

ＤＣＤＣ 拓扑最具竞争力的是双向软开关 ＤＡＢ（ｄｕａｌ
ａｃｔｉｖｅ ｂｒｉｄｇｅ）变换器和 ＣＬＬＣ（电容－电感－电感－电
容）谐振变换器。 由于 ＤＡＢ 的满载环流和关断损耗

大，在车载充电机应用中，该拓扑的满载效率低于谐

振转换器［１］。 ＣＬＬＣ 谐振变换器通过在 ＬＬＣ 的副边

增加谐振电容实现正向和反向的升降压运行，同时

保留宽范围软开关的优势［２－６］，因此 ＣＬＬＣ 变换器更

适用于车载充电机中。 可将目前现有的 ＣＬＬＣ 拓扑

应用于 ＯＢＣ 的方案分成两类：第 １ 类是可调节的直

流母线方案，由第 １ 级 ＰＦＣ 产生宽范围可变的高压

直流母线电压，后级 ＣＬＬＣ 谐振变换器主要在谐振

频率点工作损耗最小，并使用 ＳｉＣ 器件提高整机的

效率和功率密度，这类方案避开 ＣＬＬＣ 复杂的参数

设计过程，经对比，变母线方案较固定总线方案，效
率可以提高 ２％［７－１２］，文献［１３－１４］提出一种在直流

微电网中应用的开环 ＣＬＬＣ 参数的容错设计方法，
同样设计谐振变换器在谐振点工作，输出宽范围的

变化主要由前一级 ＰＦＣ 实现，这种宽范围调节母线

的方案，由于采用了高压宽禁带器件，整机成本会大

大增加，而且使用高压母线电容也将具有较大的体

积和成本。 第 ２ 类方案是不调节母线电压方案，由
ＰＦＣ 输出的母线电压一般稳定在 ４００ Ｖ，使拓扑应

用的开关管和母线电容耐压规格较低，为实现宽范

围的电池充电电压，文献［１５－１８］提出将不同的控

制策略相结合的方法以扩展谐振转换器的工作范

围，控制方式通常采用频率调制，脉冲宽度调制和相

移控制相结合的策略，这些新颖的控制策略通常根

据不同的工作区域而具有复杂的控制模式，这增加

了整个系统的复杂性并降低了软件的可靠性，根据

拓扑使用区间的定制化方案，不利于功率从单相扩

展到三相。
由于 ＯＢＣ 超宽的电池电压充电范围，以及

ＣＬＬＣ 拓扑的多个谐振参数耦合特性，使 ＣＬＬＣ 变换

器的设计过程复杂且困难。 上述两种方案分别利用

变母线和控制策略实现宽范围充电，而不是拓扑自

身特性。 文献［１９－２２］中提到 ＣＬＬＣ 的详细参数设

计方法，但是通常设计的样机传输功率低，满负载工

作范围窄，正反向对称运行，设计方法较难满足实际

车载充电机产品的应用。 本文设计一种基于固定母

线电压的 ＯＢＣ 实现方法，采用 ＰＦＣ 级联 ＣＬＬＣ 变换

器。 通过研究 ＣＬＬＣ 之间谐振参数的相互作用，提
出双向运行时的高效超宽输出的参数设计和优化方

法，并采用简单的调频＋打嗝模式控制。 同时基于

谐振拓扑单元的串联和并联，谐振网络可以直接扩

展到 １１ ｋＷ 和 ２２ ｋＷ 充电机应用。 本文的第 １ 节

提出了车载充电机的整机拓扑结构，第 ２ 节提出了

ＣＬＬＣ 拓扑的归一化双向增益模型并分析了不同谐

振参数对正向和反向增益的影响，第 ３ 节提出了基

于增益模型的参数设计和优化方法，基于所提出的

方法设计具有充电 ６．６ ｋＷ 和放电 ３．３ ｋＷ 的宽输出

范围的样机，第 ４ 节中给出实验结果，最后给出了本

文的结论。

１　 提出的双向车载充电机拓扑结构

ＯＢＣ 的两级级联结构如图 １ 所示。 第 １ 级是双

向 ＡＣ－ＤＣ 整流器和逆变器，将 ８５～２６５ Ｖ（ＡＣ）的单

相电网电压整流为 ４００ Ｖ 的固定总线，充电机具有

的宽范围 ＡＣ 输入以满足不同国家和地区的电网要

求。 第 ２ 级是双向 ＣＬＬＣ 谐振变换器将母线电压转

换为 ２００～４８０ Ｖ 的超宽电池电压。
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Q3 Q4
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+

-
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Cr1 Cr2′
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Q8Q7S6S4S3

图 １　 双向车载充电机原理

Ｆｉｇ．１　 Ｓｃｈｅｍａｔｉｃ ｄｉａｇｒａｍ ｏｆ ｂｉｄｉｒｅｃｔｉｏｎａｌ ｏｎ⁃ｂｏａｒｄ ｃｈａｒｇｅｒ
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　 　 第 １ 级的 ＰＦＣ 运行于 ＣＣＭ（ｃｏｎｔｉｎｕｏｕｓ ｃｕｒｒｅｎｔ
ｍｏｄｅ）模式，其中 Ｓ１ 和 Ｓ３ 采用 ＩＧＢＴ（ ｉｎｓｕｌａｔｅｄ ｇａｔｅ
ｂｉｐｏｌａｒ ｔｒａｎｓｉｓｔｏｒ），工作频率为 ６７ ｋＨｚ，Ｓ２ 和 Ｓ４ 是并

联的 ＳｉＣ 二极管，用作高频整流，同时作为宽禁带器

件可消除反向恢复损耗。 Ｓ５ 和 Ｓ６ 是 ＩＧＢＴ 组成的

低频整流开关管。 由于母线电压固定，在 ＣＣＭ 模式

下的 ＰＦＣ 仅在 ＡＣ 侧具有较大范围的变化，设计容

易实现。 双向 ＣＬＬＣ 变换器在母线侧和电池侧均具

有全桥结构。 图中 Ｌｒ 是谐振电感，Ｌｍ 是励磁电感，
Ｃｒ１ 和 Ｃ′ｒ２ 是谐振电容，变压器匝数比 Ｎ。 最大充电

功率为 ＤＣ ６．６ ｋＷ，交流侧放电功率为 ＡＣ ３．３ ｋＷ。
对于谐振变换器，正反向运行是不对称的工况，固定

的低母线电压是 ４００ Ｖ，而 ＣＬＬＣ 变换器可选择普通

的 Ｓｉ ＭＯＳＦＥＴ（ｍｅｔａｌ⁃ｏｘｉｄｅ⁃ｓｅｍｉｃｏｎｄｕｃｔｏｒ ｆｉｅｌｄ⁃ｅｆｆｅｃｔ
ｔｒａｎｓｉｓｔｏｒ），整机的实现成本较低。

２　 ＣＬＬＣ 拓扑的双向数学模型

基波 分 析 法 （ ｆｕｎｄａｍｅｎｔａｌ ｈａｒｍｏｎｉｃ ａｎａｌｙｓｉｓ，

ＦＨＡ）是分析谐振变换器最有效而又简单的方法。
使用 ＦＨＡ 方法仅考虑电压和电流的基波分量，忽略

了所有高次谐波分量。 谐振变换器是通过在次级增

加电容 Ｃｒ２ 使反向可以作升压运行，因此 Ｃｒ２ 的值决

定反向运行的特性。 双向谐振变换器通常可等效为

两种数学模型：ＣＬＬＣ 和 ＣＬＬＬＣ（电容－电感－电感－
电感－电容）模型［１８］。 两种模型的参数可相互转换，
但 ＣＬＬＬＣ 对称模型更适合用于谐振变换器仅在谐

振点附近工作，对称的参数可获得相同的充电和放

电特性。 当谐振变换器用于非对称的工况中，因为

待定的参数少，ＣＬＬＣ 模型更加适合。 因此本文采用

ＣＬＬＣ 模型设计谐振参数。 基于 ＦＨＡ，可得到充放

电模式下 ＣＬＬＣ 的等效数学模型如图 ２ 所示［１８］。 为

更好地分析，将 ＣＬＬＣ 模型的参数在充放电运行时

都等效到母线端， Ｒａｃ 和 Ｒａｃｆ 分别是基波交流等效充

放电负载， 其表达式可从文献［１８］ 中获得， 见式

（１）、（２），其中 ＲＬ 和 ＲＬｆ 是直流端负载。

Usq Racf Lm

Lr Cr2Cr1

Use

Cr1 Cr2Lr

LmUsq Rac
Use

（ａ）充电模式　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 （ｂ）放电模式

图 ２　 双向 ＣＬＬＣ 变换器的等效数学模型

Ｆｉｇ．２　 Ｅｑｕｉｖａｌｅｎｔ ｍａｔｈｅｍａｔｉｃａｌ ｍｏｄｅｌ ｏｆ ｂｉｄｉｒｅｃｔｉｏｎａｌ ＣＬＬＣ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ

　 　 充电模式：

Ｒａｃ ＝
８ × Ｎ２ × ＲＬ

π２ ， ＲＬ ＝
Ｖ２

ｂａｔ

Ｐｂａｔ
（１）

　 　 放电模式：

Ｒａｃｆ ＝
８ × Ｎ２ × ＲＬｆ

π２ ， ＲＬｆ ＝
Ｖ２

ｂｕｓ

Ｐｂｕｓ
（２）

　 　 根据 ＦＨＡ 的等效模型， 可推导出充放电谐振

网络的增益 Ｍｇ 和 Ｍｇｆ 的计算公式如下。
充电模式：

　 　 Ｍｇ ＝
Ｖ′ｓｅ
Ｖｓｑ

＝

　

１
１

Ｒａｃ ＋ １
ｊωＣｒ２

＋ １
ｊωＬｍ

１
１

Ｒａｃ ＋ １
ｊωＣｒ２

＋ １
ｊωＬｍ

＋ ｊωＬｒ ＋
１

ｊωＣｒ１

×
Ｒａｃ

Ｒａｃ ＋ １
ｊωＣｒ２

（３）

放电模式：

　 　 Ｍｇｆ ＝
Ｖｓｑ

Ｖ′ｓｅ
＝

　

１
１

Ｒａｃｆ ＋
１

ｊωＣｒ１
＋ ｊωＬｒ

＋ １
ｊωＬｍ

１
１

Ｒａｃｆ ＋
１

ｊωＣｒ１
＋ ｊωＬｒ

＋ １
ｊωＬｍ

＋ １
ｊωＣｒ２

×
Ｒａｃｆ

Ｒａｃｆ ＋
１

ｊωＣｒ１
＋ ｊωＬｒ

（４）
为简化分析，将式中的变量作如下等效变换：

ω ＝ ２πｆｓｗ （５）

ｆ ＝
ｆｓｗ
ｆ０

（６）

ｆ０ ＝ １
２π ＬｒＣｒ１

（７）

式中 ｆｓｗ 是谐振变换器的开关频率，ｆ０ 是归一化的高

频谐振点。
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Ｌｎ ＝
Ｌｍ

Ｌｒ
（８）

Ｑｅ ＝
Ｌｒ ／ Ｃｒ１

Ｒａｃ
（９）

Ｑｅｆ ＝
Ｌｒ ／ Ｃｒ１

Ｒａｃｆ
（１０）

Ｃｎ ＝
Ｃｒ２

Ｃｒ１
（１１）

　 　 将式（５） ～ （１１）代入式（３）、（４）中，推导归一化

的增益模型见式 （ １２）、 （ １３），变换增益与 ｆ、Ｌｎ、
Ｑｅ（Ｑｅｆ） 和 Ｃｎ 的值有关。
　 　 Ｍｇ＿ｃｈａｒｇｉｎｇ ＝

ＣｎＬｎｆ３

Ｃｎｆ（Ｌｎｆ２ ＋ ｆ２ － １） ＋ ｊＱｅ（ＣｎＬｎｆ４ － ＣｎＬｎｆ２ － Ｌｎｆ２ － ｆ２ ＋ １）
（１２）

　 　 Ｍｇ＿ｄｉｓｃｈａｒｇｉｎｇ ＝
ＣｎＬｎｆ３

ｆ（ＣｎＬｎｆ２ － １） ＋ ｊＱｅｆ（ＣｎＬｎｆ４ － ＣｎＬｎｆ２ － Ｌｎｆ２ － ｆ２ ＋ １）
（１３）

将式（１２）、（１３）的虚部设置为零，可以求解出

充放电的谐振频率点。
高频解：

　 　 ｆ０＿ｈ ＝

Ｌｎ ＋ Ｃ２
ｎＬ２

ｎ ＋ ２ＣｎＬ２
ｎ － ２ＣｎＬｎ ＋ Ｌ２

ｎ ＋ ２Ｌｎ ＋ １ ＋ＣｎＬｎ ＋ １
２ＣｎＬｎ

（１４）
低频解：

　 　 ｆ０＿ｌ ＝

Ｌｎ － Ｃ２
ｎＬ２

ｎ ＋ ２ＣｎＬ２
ｎ － ２ＣｎＬｎ ＋ Ｌ２

ｎ ＋ ２Ｌｎ ＋ １ ＋ＣｎＬｎ ＋ １
２ＣｎＬｎ

（１５）
双向谐振变换器在高频谐振点处的增益推导见

式（１６）、（１７）。
充电模式：

Ｇａｉｎ＿ｃｈａｒｇｉｎｇ ＝
Ｌｎ ｆ２０＿ｈ

Ｌｎ ｆ２０＿ｈ ＋ ｆ２０＿ｈ － １
（１６）

　 　 放电模式：

Ｇａｉｎ＿ｄｉｓｃｈａｒｇｉｎｇ ＝
ＣｎＬｎ ｆ２０＿ｈ

ＣｎＬｎ ｆ２０＿ｈ － １
（１７）

２．１　 Ｃｎ对充放电增益的影响

影响 ＣＬＬＣ 变换器增益的参数为 Ｌｎ、Ｑｅ（Ｑｅｆ）、Ｎ
和 Ｃｎ。 以归一化的开关频率作为变量，画出充放电

增益曲线随不同谐振参数变化的趋势如图 ３ 所示，
其中 Ｖｂａｔ１＿ｎｏｒ ～ Ｖｂａｔ９＿ｎｏｒ 和 Ｖｂｕｓ１＿ｎｏｒ ～ Ｖｂｕｓ９＿ｎｏｒ 分别是 Ｑｅ

和Ｑｅｆ 的值逐渐增大的曲线，对应的Ｑｅ 和Ｑｅｆ 的值为

０．１ ～ １０， 图例标注在充电和放电曲线图 ３（ ａ）和

３（ｇ）中。 根据图 ３ 中参数变化对增益的影响，可以

总结出以下 ３ 点规律：
１）从图 ３ 中所有充放电的增益曲线中均可看

到， 随着 Ｑｅ 的增加，增益的趋势是减小的。 影响 Ｑｅ

的因素有两种情况，一种是负载 Ｒａｃ 的值减小，Ｑｅ 增

加，即负载变重时增益会下降，满载情况是最恶劣的

工作点；另一种是 Ｌｒ 与Ｃｒ１ 的比值减小，可减小Ｑｅ 的

值，当发现负载太重增益无法满足要求时，需要调整

谐振电感与电容的比值来提高整机输出功率的

能力。
２）观察图 ３（ａ）和 ３（ｄ）发现随 Ｌｎ 值的减小曲

线变窄，增益逐渐增加，ＣＬＬＣ 变换器具有更好的输

出电压能力和更小的频率变化范围。 因此在输出功

率能力不足时需要调整参数 Ｌｎ 的值使其减小，以上

Ｌｎ 和 Ｑｅ 的参数选取原则与 ＬＬＣ 变换器一致。
３）双向 ＣＬＬＣ 谐振变换器与单相的 ＬＬＣ 谐振变

换器主要的区别是电池端多一个谐振电容，该谐振

电容主要影响传输特性， Ｃｎ 的值决定了 ＣＬＬＣ 充电

和放电的增益能力。 从图 ３（ａ）和 ３（ｄ）中可看到 Ｃｎ

的值越大，Ｃｒ２ 的阻抗对充电电压增益的影响越小，
并且充电增益曲线越接近 ＬＬＣ。 Ｃｎ 的值影响低频谐

振点和低频谐振点的增益，当 Ｃｎ 较小时，充电模式

下低频谐振点处增益越大，导致高频谐振点附近的

增益损失越多。 如图 ３（ｄ） ～３（ｆ）中的 Ａ 点所示，随
着 Ｃｎ 的减小， Ａ 点的最大输出电压逐渐降低。 当

Ｃｎ 较大时，放电增益曲线高频谐振点附近的增益更

平滑，工作点频率更高，这是特性较差的工作区。 Ｃｎ

对充电和放电方向的影响是相反的，因此需要根据

实际的需求综合选择Ｃｎ 值。 从图 ３（ｃ）和图 ３（ｆ）中
能够看到，当 Ｃｎ 的值等于 １ 时，充电模式下增益损

失幅度较大。 在双向应用中，Ｃｎ 的值应大于 １。 在

Ｃｎ ≥５ 的情况下， 图 ３（ｇ）和图 ３（ｉ）放电模式 ｆ０＿ｈ 处
的增益变得过于平滑，可以升压运行的区间较小，因
此 Ｃｎ 的值应小于 ５。 综合充放电的增益情况，在双

向传输功率相当的需求时，Ｃｎ 的值选择 ２ ～ ３ 是较

为合适的。
２．２　 变压器匝数比对充电和放电增益的影响

在宽范围应用谐振变换器参数选取过程中，效
率是最重要的优化量。 ＣＬＬＣ 拓扑运行于软开关模

式， 因此 ＭＯＳＦＥＴ 的损耗主要是导通损耗，导通

损耗是由谐振腔的环流值决定的，变压器的匝数比

决定充放电的环流值分布，也就是系统最佳工作

点的分布。 推导充电模式下母线侧的环流有效值

ｉａｃｐ 为
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　 　 　 （ ｊ）放电， Ｌｎ ＝ ５， Ｃｎ ＝ ５ 　 　 　 　 　 　 　 　 　 （ｋ）放电， Ｌｎ ＝ ５， Ｃｎ ＝ ２ 　 　 　 　 　 　 　 （ ｌ）放电， Ｌｎ ＝ ５， Ｃｎ ＝ １

图 ３　 随 Ｌｎ，Ｃｎ和 Ｑｅ（Ｑｅｆ）变化充放电模式的增益曲线

Ｆｉｇ．３　 Ｖａｒｉａｔｉｏｎ ｏｆ ｃｈａｒｇｉｎｇ ａｎｄ ｄｉｓｃｈａｒｇｉｎｇ ｍｏｄｅ ｇａｉｎｓ ｗｉｔｈ Ｌｎ， Ｃｎ， ａｎｄ Ｑｅ（Ｑｅｆ）

ｉａｃｐ ＝ π
２

１
Ｎ
Ｉｏ＿ｃｈａｓｉｎ（２πｆｓｗ ｔ － φｉ） （１８）

式中： Ｉｏ＿ｃｈａ 为充电模式下的充电电流， φｉ 为输出充

电电流的相角。
端口的电压 Ｖｍ 电流有效值 Ｉａｃｐ 为

Ｉａｃｐ ＝ ２
４

π
Ｎ
Ｉｏ＿ｃｈａ （１９）

Ｖｍ ＝ Ｉａｃｐ ｊ １
ωＣｒ２

＋ Ｒａｃ ＝ Ｉａｃｐ Ｒ２
ａｃ ＋ （ １

ωＣｒ２
）

２

（２０）

　 　 励磁电流的有效值 Ｉｍ 推导公式为

Ｉｍ ＝
Ｉａｃｐ Ｒ２

ａｃ ＋ （ １
ωＣｒ２

）
２

ωＬｍ
（２１）

　 　 根据式（１９） ～ （２１）充电模式母线侧环流的有

效值 Ｉｐ 表达式为

Ｉｐ ＝ ２
４

π
Ｎ
Ｉｏ＿ｃｈａ

Ｒ２
ａｃ ＋ （ １

ωＣｒ２
）

２

（ωＬｍ） ２
＋ １ （２２）
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同样地， 推导出放电模式电池侧环流的有效值

Ｉｓ 表达式为

Ｉｓ ＝
２
４
ＮπＩｏ＿ｄｉｓｃｈａ

Ｒ２
ａｃｆ ＋ （ωＬｒ ＋

１
ωＣｒ１

）
２

（ωＬｍ） ２
＋ １

（２３）
式中 Ｉｏ＿ｄｉｓｃｈａ 是放电时的电池电流。

根据循环电流有效值的表达式， 主要的影响参

数是变压器匝数比 Ｎ和 Ｌｍ。 其中，Ｌｍ 的选择与输出

功率能力相关。 一般 Ｌｍ 的值越大输出功率能力越

小，环流越小效率越高，即在额定的输出功率下，设
计的 Ｌｍ 使功率域量越小效率将越高，通常这一优化

过程对效率的影响有限。 当 Ｎ 的值选择越大时， 充

电模 式 下 母 线 侧 的 环 流 值 越 大， 母 线 线 侧 的

ＭＯＳＦＥＴ 和谐振电容器的损耗较大。 在充电模式

下，电池侧的 ＭＯＳＦＥＴ 用作二极管，环流对损耗的

影响较小，放电模式具有相同趋势。 当 Ｎ 的值选择

较小时，放电模式下电池侧的环电流较大，电池侧

ＭＯＳＦＥＴ 和谐振电容的损耗较大。 即无论在充电工

况还是放电工况，调节 Ｎ 的值可以设置较高的效率。
通常充电模式是典型的工作区域，因此 Ｎ值的设置往

往会考虑优化提高充电效率。 此外， Ｎ还将宽范围的

工作点划分成升压区（频率小于谐振频率）和降压区

（频率大于谐振频率），其中升压区运行频率较低，增
益曲线效率高易于控制，是较好的工作区。 Ｎ 对工作

区划分的影响在下一节中详细讨论。

３　 ＣＬＬＣ 变换器的参数设计方法

通过上文谐振参数对充电和放电增益曲线的影

响分析，本节详细讨论参数的设计和优化方法。 谐振

变换器采用 ＦＨＡ 分析方法，只考虑了基波分量，因此

基于 ＦＨＡ 方法对谐振变换器的分析在谐振频率附近

的结果是较为准确的，偏离谐振频率的结果存在误

差。 设计过程基于 ＦＨＡ 方法，并且结合仿真软件对

参数作进一步修改。 设计 ＣＬＬＣ 输入母线电压为

４００ Ｖ，电池电压为 ２７０～４８０ Ｖ，充电功率为 ６ ６００ Ｗ，
ＡＣ 放电功率为 ３ ３００ Ｗ，母线侧的 ＭＯＳＦＥＴ 型号为

ＳＴＷ６５Ｎ６５ＤＭ２ＡＧ， 电 池 侧 ＭＯＳＦＥＴ 的 型 号 为

ＳＴＷ５０Ｎ６５ＤＭ２ＡＧ。
３．１　 谐振频率的选择

谐振变换器的设计从选择谐振频率 ｆ０＿ｈ 开始。
综合考虑开关损耗、变压器体积以及 ＥＭＣ 的测试范

围，ＣＬＬＣ 的工作频率在 １００ ～ ２００ ｋＨｚ 之间是较为

合适的， 在本文中，将 ｆ０ 设置为 １００ ｋＨｚ。 确定谐振

频率后，变换器的工作点将接近谐振频率。 ＣＬＬＣ

系统的高频谐振点 ｆ０＿ｈ 由 ４ 个谐振参数确定，为了

简化参数设计过程，将选定的谐振频率近似等于 ｆ０，
实际的充电谐振频率将略大于 ｆ０，而放电谐振频率

将略小于 ｆ０。
３．２　 初步选择变压器匝数比

ＣＬＬＣ 变换器的输入电压和输出电压转换公式

分别为

Ｖｂａｔｔｅｒｙ ＝ Ｖｂｕｓ ×
１
Ｎ

× Ｍｇ＿ｆｏｒｗａｒｄ （２４）

Ｖｂｕｓ ＝ Ｖｂａｔｔｅｒｙ × Ｎ × Ｍｇ＿ｒｅｖｅｒｓｅ （２５）
　 　 当输入和输出具有较宽范围变化时，首先根据

额定电压的工作点设置变压器的匝数比。 从上一节

可以看出，ＣＬＬＣ 转换器在高频谐振点处的增益将

略低于 １，初始设计可以暂时将增益值 Ｍｇ＿ｆ０ 设为 １。
系统额定的工作点是母线 ４００ Ｖ 转换为充电电压

３６０ Ｖ，据此初步选取变压器的匝数比为

Ｎ ＝
Ｖｏ＿ｎｏｒＭｇ＿ｆ０

Ｖｉｎ＿ｎｏｒ

＝ ０．９ （２６）

　 　 根据所选的变压器匝数比，可计算出所需充电

增益的最大值和最小值分别为 Ｍｇ＿ｃ＿ｍｉｎ ＝ ０．６ 和

Ｍｇ＿ｃ＿ｍａｘ ＝ １．０８，所需放电增益的最大值和最小值分

别为 Ｍｇ＿ｄ＿ｍｉｎ ＝ ０．９２ 和 Ｍｇ＿ｄ＿ｍａｘ ＝ １．６４。
３．３　 选择 Ｌｎ和 Ｑｅ

选择合适的 Ｌｎ 和 Ｑｅ 的值，可保证系统获得所

需的充放电最大和最小增益。 根据上文对 Ｃｎ 取值

的分析，Ｃｎ ＝ ２ 时，正反向工作的增益可较好地满足

双向功率传输。 在图 ４ 中给出了随着 Ｌｎ 和 Ｑｅ 的变

化增益峰值的变化曲线，其中 Ｃｎ ＝ ２。 例如，图 ４ 中

的 Ａ点表明 Ｌｎ ＝ １、Ｑｅ ＝ ０．５、 Ｃｎ ＝ ２ 时充电增益曲线

上感性区最大的增益值是 ２．８３。 比较图４（ａ）和图

４（ｂ），可以看到一些曲线是不连续的。 增益曲线上

具有两个峰值，只有频率较高的峰值点才处于可应

用的感性区。随着Ｑｅ（或Ｑｅｆ） 的值增加，增益的峰值

会逐渐降低，并在两个谐振频率点之间出现一个容

性区，导致感性区的峰值突变到高频谐振点的增

益值。
３．３．１　 根据充电需求选择 Ｌｎ 和 Ｑｅ 的值

充电工况下输出是恒功率的，因此Ｑｅ 值最低的

点是 ４８０ Ｖ。 可以暂且将 Ｑｅ ＝ ０．５ 时设置为 ４８０ Ｖ，
从图中看到如果 Ｑｅ ＝ ０．５ 时的增益要大于所需的

１．０８， 则 Ｌｎ 的值必须小于 ３。 选择 Ｌｎ ＝ ３，然后继续

检查Ｑｅ ＝ １．５８（电池电压为 ２７０ Ｖ），增益为 ０．８５（即
接近所需的增益 ０．６），则所选参数符合要求。 根据

正向增益， Ｌｎ ＝ ３，Ｑｅ ＝ ０．５（４８０ Ｖ）。
３．３．２　 根据放电需求选择 Ｌｎ 和 Ｑｅ 的值

放电工况下输出是恒定电压值，负载不变。 在
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这种情况下，电压和直流功率值分别为 ４００ Ｖ 和

３ ６００ Ｗ， 即 Ｑｅｆ ＝ ０．３９。 逆变时电池电压 ２７０ Ｖ 需

要满足增益 １．６４ 的要求，从放电曲线可以看出，当

Ｑｅｆ ＝０．３９ 时，Ｌｎ ＝ ３ 的增益值比较临界，进一步调整

Ｌｎ ＝ ２。 最终根据充放电增益要求选择参数 Ｌｎ ＝ ２，
Ｑｅ ＝ ０．５（充电 ４８０ Ｖ）。
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增益 增益

A

　 　 　 　 　 （ａ）充电模式　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 （ｂ）放电模式

　 　 图 ４　 Ｃｎ ＝２，随 Ｌｎ，Ｑｅ变换的 ＣＬＬＣ 变换器充放电增益峰值曲线

Ｆｉｇ． ４　 Ｖａｒｉａｔｉｏｎ ｏｆ ｃｈａｒｇｉｎｇ ａｎｄ ｄｉｓｃｈａｒｇｉｎｇ ｐｅａｋ ｇａｉｎｓ ｏｆ ＣＬＬＣ ｃｏｎｖｅｒｔｅｒ ｗｉｔｈ Ｌｎ ａｎｄ Ｑｅ， ｗｈｅｎ Ｃｎ ＝ ２

３．４　 优化变压器匝数比 Ｎ
根据上述步骤选择的参数可以满足充电和放电

的功率转换要求，但在超宽的输出范围下，电池电压

较低时会具有较大的环流值， ＭＯＳＦＥＴ 的导通损耗

较其他工作点大，这不利于整机的器件选型。 需要

通过增加 Ｎ 的值降低充电模式下低压部分的环流

有效值，降低 ＭＯＳＦＥＴ 的损耗。 本文选择 Ｑ１ ～ Ｑ４
的导通电阻为 ４０ ｍΩ，选择的 Ｑ５ ～ Ｑ８ 的导通电阻

为７０ ｍΩ。谐振参数相同，不同 Ｎ 值下对比充放电模

式下的开关损耗如图 ５ 所示。 通过图中对比，给出

了两个极限工作点 ２７０ Ｖ ／ ６．６ ｋＷ 和 ４８０ Ｖ ／ ６．６ ｋＷ
的损耗值。 如果根据额定工作点将 Ｎ 选择为 ０．９，
那么在 ２７０ Ｖ ／ ６．６ ｋＷ 时损耗将高达 ３６ Ｗ。 增加 Ｎ
的值可以显著减小充电损耗，但同时会增加放电工

况的损耗。 通常充电效率是更被关注的指标，而 Ｎ
值的选取倾向于提高充电效率。
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　 　 （ａ）充电模式　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 （ｂ）放电模式　

图 ５　 不同变压器匝数比 ＭＯＳＦＥＴ 的损耗

Ｆｉｇ．５　 Ｌｏｓｓ ｏｆ ＭＯＳＦＥＴ ｕｎｄｅｒ ｄｉｆｆｅｒｅｎｔ ｔｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ ｔｕｒｎｓ ｒａｔｉｏｓ

　 　 此外随着Ｎ值的增加，高频谐振点对应的电池电

压逐步降低，充电工况具有更多工作点处在升压区

域。 同时放电工况更多的工作点位于降压区域，并且

放电模式的工作频率将提高。 绘制在不同匝数比和

不同电池电压下放电模式的增益曲线，如图 ６ 所示，
曲线中的负载对应的是母线电压 ４００ Ｖ ／ ３．６ ｋＷ。该图

表明随着 Ｎ的增加，放电模式的工作点频率将显著增

加。 本文设计的 ＯＢＣ 采用调频和打嗝模式结合的控

制策略，当 ＣＬＬＣ 的工作频率超过３００ ｋＨｚ后从调频状

态进入到 ３００ ｋＨｚ 的打嗝状态。 工作点频率的增加

将使更多的工况位于打嗝区，由于占空比是间隙性发

波，电池电流的纹波会较大，不是较好的工作区，因此
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调整 Ｎ 时同时要考虑放电工作点的划分。 图 ６（ｂ）描
述了负载变化时放电工作点的分布情况， Ｎ 的值越

大，放电工况打嗝的区域越大。 因此综合考虑整机充

电效率和放电工作点的分布，将 Ｎ 确定为 １ 更合适，
结合软件仿真及器件的选型微调谐振参数，最终优化

后的谐振参数和器件选型如下所列。 ＰＦＣ 中的电感

值为 ２６０ μＨ，Ｓ１ 和 Ｓ３ 的型号是 ＡＩＧＷ４０Ｎ６５Ｈ５，Ｓ２
和 Ｓ４ 的型号是 ＳＴＰＳＣ２０Ｈ０６５ＣＷＹ，Ｓ５ 和 Ｓ６ 的型号

是 ＡＩＫＷ５０Ｎ６０ＣＴ，ＣＬＬＣ 变换器母线侧的谐振电容

为 ９０ ｎＦ，电池测谐振电容为 １９８ ｎＦ，谐振电感为

２５ μＨ，励磁电感为 ５０ μＨ，变压器的原副边匝数均

是 １０。
谐振变换器的特性受谐振参数的影响，因此在

器件选型时要考虑硬件参数随时间、温度和环境的

变化所产生的影响。 通常磁性器件的制造误差在

８％～１５％之间，电容器件的误差在 １０％ ～２０％之间，

应尽可能选择误差较小的器件。 在选用的器件确定

后，需要对参数差异的最坏情况进行评估，谐振电感

和电容对特性的显著影响主要是工作点的偏移。 谐

振参数变化后使谐振频率点偏移，从而正反向所有

的工作点进一步平移。 在充电机宽范围的应用中，
充电电压在最低和最高是两个极限点，充电时电池

电压 ２７０ Ｖ 时工作频率最高，环流有效值最大，效率

最低，因此充电时电池电压最低点是最苛刻的工作

点。 充电 ４８０ Ｖ 时工作频率最低，验证在该点的最低

频率是否会超出最低频率的限制。 放电运行时，
４８０ Ｖ时的频率最高，环流有效值最大，效率最低，因
此在放电过程 ４８０ Ｖ 是最苛刻的工作点。 放电运行

２７０ Ｖ 时工作频率最大，确保参数差异下该点的最低

运行频率不会超出限制。 确定以上最恶劣的工作点

后，挑选参数偏差较大的几组磁性元件和电容对最恶

劣工作点进行验证，确保极限点的指标仍在要求内。
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　 　 （ａ）放电模式增益曲线　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 （ｂ）放电模式工作点分布

图 ６　 不同变压器匝数比下放电模式工作点分布

Ｆｉｇ．６　 Ｄｉｓｔｒｉｂｕｔｉｏｎ ｏｆ ｏｐｅｒａｔｉｎｇ ｐｏｉｎｔｓ ｉｎ ｄｉｓｃｈａｒｇｉｎｇ ｍｏｄｅ ｕｎｄｅｒ ｄｉｆｆｅｒｅｎｔ ｔｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ ｔｕｒｎｓ ｒａｔｉｏｓ

４　 实验结果

根据前文设计的谐振参数，搭建了 ＯＢＣ 样机，
由第 １ 级 ＰＦＣ 级联后级的 ＣＬＬＣ 变换器。 本节对整

机的特性及 ＣＬＬＣ 拓扑特性进行测试，验证提出的

设计方法。
４．１　 软启动策略

ＣＬＬＣ 拓扑在启动过程中，输出电压为零，谐振

变换器的输出等效于短路。 启动时会有较大的谐振

电流损坏 ＭＯＳＦＥＴ。 推导启动时峰值电流 Ｉｐｅａｋ 为

Ｉｐｅａｋ ＝
ＶｉｎΔｔ
Ｌｒ

（２７）

　 　 式（２７）表明，只有谐振电感和占空比时间才能

限制启动电流。 当谐振变换器在 ４００ Ｖ 母线下传输

６．６ ｋＷ 的大功率时，谐振电感的值通常是较小的。
因此本文提出了一种软启动方案，通过控制脉冲宽

度来限制起机电流，如图 ７ 所示。 最开始输出电压

以 ４００ ｋＨｚ 的打嗝模式分段发波。 随着输出电压的

升高，打嗝模式的频率逐渐降低至打嗝模式与 ＰＦＭ
（ｐｕｌｓｅ ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ ｍｏｄｕｌａｔｉｏｎ）的分界点 ３００ ｋＨｚ，然
后系统进入稳态 ＰＦＭ 模式。 此外，如果在保证输出

功率的基础上，尽量增加谐振电感的值可有效抑制

启动电流的峰值。
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图 ７　 软启动控制策略

Ｆｉｇ．７　 Ｓｏｆｔ ｓｔａｒｔ ｃｏｎｔｒｏｌ ｓｔｒａｔｅｇｙ

　 　 测试充电电池电压 ３６０ Ｖ 时的启动波形如图 ８
所示。 输出端采用电压电流环的双环控制方式，启
动过程逐渐释放输出电压的参考值，并使用高频脉

冲串建立输出电压。 直到输出电压达到所需的电池

电压，然后逐渐释放输出电流参考值，直到输出功率

达到 ６．６ ｋＷ。 反向启动过程与正向相同：首先通过

高频打嗝模式对母线电容充电。 在电容电压达到

３８０ Ｖ 后，ＰＦＣ 启动开始逐渐建立交流输出电压。
通过软启动控制策略，可以确保谐振腔的峰值电流

不超过 ３５ Ａ，确保开关器件的可靠运行。

打嗝模式 调频模式

图 ８　 软启动测试波形

Ｆｉｇ．８　 Ｓｏｆｔ ｓｔａｒｔ ｔｅｓｔ ｗａｖｅｆｏｒｍ

４．２　 充电模式

为了完全覆盖电池电压的充电范围，本文设计

的样机具有超宽范围的输出电压，不同电池电压下

的充电功率和电流曲线如图 ９ 所示。
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480270200
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电池电压/V
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图 ９　 充电模式输出功率及电流曲线

Ｆｉｇ．９　 Ｃｈａｒｇｉｎｇ ｍｏｄｅ ｏｕｔｐｕｔ ｐｏｗｅｒ ａｎｄ ｃｕｒｒｅｎｔ ｃｕｒｖｅ

　 　 由图 ９ 能够看到，满载充电电压为 ２７０～４８０ Ｖ，充
电功率为 ６．６ ｋＷ，最大输出电流为 ２４ Ａ，在低电池

电压 ２００～２７０ Ｖ 时充电限流为 １０ Ａ。 图 １０ 展示了

额定输入为 ２２０ Ｖ（ＡＣ）充电电压为 ３６０ Ｖ 的满载测

试波形。 图 １０ 表明 ＣＬＬＣ 的工作频率为 １１４ ｋＨｚ，
母线电压稳定在 ４００ Ｖ，纹波为 ３０ Ｖ。 图 １１ 为充电

电压分别为 ２７０、４８０ Ｖ 时稳态细节测试波形。 由于

输出范围大，运行的频率在 ９１～１５６ ｋＨｚ 之间变化。
　 　 车载充电器主要在满载充电条件下工作，因此测

试了不同电池电压满载的效率曲线，如图 １２ 所示。
母线电压在不同的充电电压下保持恒定，ＰＦＣ 的效率

基本不变，整个样机的效率随 ＣＬＬＣ 拓扑的变化而变

化。 从曲线中能够看到谐振频率点附近的效率最高，
这是因为该工作点中环流的有效值最小，并且波形是

较好的正弦波，变压器损耗也较小。 在图 １２（ｂ）中分

析了效率最低点 ２７０ Ｖ 的器件损耗。 ＣＬＬＣ 变换器中

损耗最高的两种器件是 ＭＯＳＦＥＴ Ｑ１ ～ Ｑ４ 和磁性元

件。 通过优化匝数比 Ｎ 的值，可以进一步降低谐振

电流，从而减少变压器的铜损和 ＭＯＳＦＥＴ 的导通损

耗，优化充电效率。

Ir

（ａ）电池电压和母线电压波形 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 （ｂ） 漏源极电压与谐振电流波形

图 １０　 充电电压 ３６０ Ｖ 的测试波形

Ｆｉｇ．１０　 Ｔｅｓｔｅｄ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ ｏｆ ｃｈａｒｇｉｎｇ ｖｏｌｔａｇｅ ３６０ Ｖ
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（ａ）充电电压为 ４８０ Ｖ 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 （ｂ） 充电电压为 ２７０ Ｖ

图 １１　 充电电压为 ２７０ Ｖ 和 ４８０ Ｖ 时的测试波形

Ｆｉｇ．１１　 Ｔｅｓｔｅｄ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ ｏｆ ｃｈａｒｇｉｎｇ ｖｏｌｔａｇｅ ２７０ Ｖ ａｎｄ ４８０ Ｖ
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图 １２　 ＯＢＣ 充电模式的整机效率及损耗

Ｆｉｇ．１２　 Ｏｖｅｒａｌｌ ｅｆｆｉｃｉｅｎｃｙ ａｎｄ ｌｏｓｓ ｏｆ ＯＢＣ ｉｎ ｃｈａｒｇｉｎｇ ｍｏｄｅ

４．３　 放电模式

放电模式的输出功率和电流曲线如图 １３ 所示，
最大交流端放电功率为 ３． ３ ｋＷ。 分别测试 ２７０、
３６０、４８０ Ｖ 时的 ＣＬＬＣ 变换器的放电波形，如图 １４、
１５ 所示。 从图中能看出，放电运行时整机的工作频

率会更高，最高频率可以达到２６０ ｋＨｚ。在交流输出

功率为 ３．３ ｋＷ 的情况下，测试 ＣＬＬＣ 放电操作的效

率曲线如图 １６ 所示，放电效率略低于充电模式。 放

电模式对效率的要求并不苛刻。 通过对充放电运行

模式的测试表明，搭建的 ＯＢＣ 样机能够完成超宽的

双向功率变换，并具有较高的效率，满载整机充电效

率最高为 ９４． ５％， ＣＬＬＣ 单级满载充电效率可达

９７．５％。
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图 １３　 放电模式输出功率及电流曲线

Ｆｉｇ．１３　 Ｄｉｓｃｈａｒｇｉｎｇ ｍｏｄｅ ｏｕｔｐｕｔ ｐｏｗｅｒ ａｎｄ ｃｕｒｒｅｎｔ ｃｕｒｖｅ

·３５１·第 ９ 期 曲璐， 等： 用于车载充电的双向 ＣＬＬＣ 变换器设计



Is

　 　 　 （ａ）交流电压电流波形 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 （ｂ） 漏源极电压与谐振电流波形

图 １４　 放电电压 ３６０ Ｖ 的测试波形

Ｆｉｇ．１４　 Ｔｅｓｔｅｄ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ ｏｆ ｄｉｓｃｈａｒｇｉｎｇ ｖｏｌｔａｇｅ ３６０ Ｖ
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　 　 （ａ） 电池电压 ２７０ Ｖ 时漏源极电压与谐振电流波形　 　 　 　 　 （ｂ）电池电压 ４８０ Ｖ 时漏源极电压与谐振电流波形

图 １５　 放电电压 ２７０ Ｖ 和 ４８０ Ｖ 的测试波形

Ｆｉｇ．１５　 Ｔｅｓｔｅｄ ｗａｖｅｆｏｒｍｓ ｏｆ ｄｉｓｃｈａｒｇｉｎｇ ｖｏｌｔａｇｅ ２７０ Ｖ ａｎｄ ４８０ Ｖ
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图 １６　 ＯＢＣ 放电模式的整机效率及损耗

Ｆｉｇ．１６　 Ｏｖｅｒａｌｌ ｅｆｆｉｃｉｅｎｃｙ ａｎｄ ｌｏｓｓ ｏｆ ＯＢＣ ｉｎ ｄｉｓｃｈａｒｇｉｎｇ ｍｏｄｅ

５　 结　 论

本文设计一款输入输出超宽范围的高效双向车

载充电机，采用 ＰＦＣ 级联 ＣＬＬＣ 谐振变换器。 提出

一种 ＣＬＬＣ 谐振变换器的双向归一化增益模型，分
析了拓扑正反向功率传输能力和增益特性。 并提出

了通用的谐振参数设计方法指导 ＣＬＬＣ 变换器的参

数设计与优化。 基于车载充电机高效率和低成本的

要求，采用固定母线方案，通过分析谐振变换器的增

益和损耗表明，谐振电容和变压器匝数比是双向运

行的主要影响参数。 合理设置谐振电容与变压器匝

数比可使谐振变换器在宽范围运行中获得最佳的充

电效率。 设计了一台充放电额定功率分别为６．６ ｋＷ
（ＤＣ）和 ３．３ ｋＷ（ＡＣ）的实验样机，验证所提出的参

数设计方法，结果表明，谐振变换器可实现双向宽范

围功率变换，满载充电效率达到 ９７．５％，整机充电效

率可达 ９４．５％。
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