
    分类号：  TM46                                      单位代码： 10335    

    密  级：   无                                          学   号： 11710006      

 

博士学位论文 
 

中文论文题目：  谐振 DC/DC 变换器的磁集成技术研究  

 

英文论文题目： Research on Magnetic Integration Technology 

for Resonant DC/DC Converter               

 

 

申请人姓名：         杨金旭             

指导教师：           吴新科             

专业名称：          电气工程            

研究方向：        磁元件集成与优化      

所在学院：        电气工程学院          

 

论文提交日期   2022 年 10 月    

 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                                                                              致谢   

 

I 

 

致  谢 

时光荏苒，青葱岁月眨眼而过，博士生涯即将进入尾声，回望过去，感慨颇多。在这

多年的磨砺过程中，付出了很多、成长了很多、收获了很多，逐渐褪去了青涩和稚嫩。感

谢所经历之事，无论困苦还是欢喜；感谢遇到的人，支持和陪伴的亲友、互相帮助的同学、

谆谆教导的师长，在此向大家致以最诚挚的敬意和感谢。 

首先要感谢的是导师吴新科教授。您以渊博的专业知识、严谨的科研态度、持之以恒

的战斗精神引领我们在科研的道路上披荆斩棘。您灵活的思维、敢于质疑的精神和严谨的

逻辑分析是我在科研工作中一直要思考和学习的。学高为师、身正示范，您在繁忙的事务

中却始终能坚持在科研一线躬耕，是学术工作者中务实的实践者。您对待科研的态度和作

风一直是我们学习的榜样。祝您身体健康、阖家欢乐，事业更上一层楼。 

感谢董伯藩老师给与的指导和帮助，董老师学识渊博、德高望重，您历经岁月的见地

给我很深的启迪。在此祝您健康长寿。感谢课题组张军明老师的指导，您深厚的学术造诣

和对问题的洞察力让人叹服，祝您身体健康、事业顺利。感谢邵帅老师、陈烨楠老师、闫

海东老师在科研和生活上给与的指导，祝事业进步、幸福快乐。 

感谢周莉英周大姐，为我们的科研工作提供了最可靠的保障，让我们的科研工作无后

顾之忧。万分感谢周大姐在生活上给与的帮助，祝周大姐、葛老师身体健康、幸福快乐。

感谢为实验室一直付出的韩铃淇、张兰、王笑菁，你们的帮助让我们的科研工作更加顺利。 

感谢实验室大家庭的师兄、师姐、师弟、师妹，大家共同建立了实验室友爱互助的良

好氛围。感谢师兄黄华高、戈现勉、秦伟、徐晨汀、严阳、张桢、俞静一、董泽政、吕海

军、刘劭凯、蓝桂星、赵成冬、肖强、徐弘毅、吴九鹏、王宝柱，感谢师姐陈慧、李海燕、

孙佳慧，你们在我刚进入实验室时给予了启蒙和指导，在后来的科研工作和生活也给了很

多帮助。感谢同窗刘天骥、赵臣凯、张乐、江明明、方迟清、沈丽娟等，和你们并肩学习

和工作学到了很多、收获了很多，感谢龙虎同学一直的相互支持。感谢师弟张思亮、施鸿

波、周宗杰、邱凯、虞乃鹏、张博成、吴嘉文、田霖、李力超、孙家红、陈子健、齐雨、

范高、李光灿、赵韫玉、Faheem Muhammad、陈征、赵问鼎、黄天林、杜佳坤、刘亚南、

吕润泽、朱时雨、黄新隆、徐宇豪、谢宗伦、张佳一、马京京，感谢师妹李瑞、韩阅、康

培林、李京津，有了你们的支持和帮助，大家一起努力才有了我今天的积累和成长。 

感谢室友郭耀申、贾二文、袁正、秦伟、唐宇星，大家创造了和谐有爱的寝室环境，

祝友谊长存。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                                                                              致谢   

II  

感谢在科创中心遇到的工程师朋友们，感谢俞杭冬、严辉强、程学东、刘晓英、方阳

波等在科研和生活中的帮助。 

感谢各位师长和业界前辈，感谢在合作项目中给予帮助的前辈们和同事们，大家的共

同努力，加上时代的需求促成了行业今天的积累和发展。 

感谢一直以来关心和支持的亲朋，即使没写出你们的名字，但你们肯定知道，祝你们

心想事成、万事如意。 

最后感谢父母养育之恩，感谢你们不辞辛劳、无私的支持。祝你们身体健康、顺心如

意。同时，也必须感谢这些年不抛弃、不放弃，乐观、坚毅的自己。 

 

                                                              杨金旭       

2022 年 10 月于求是园 

 

  

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                                                                              致谢   

 

III 

本论文工作得到： 

 

 

 

 

 

国家自然科学基金资助 

（资助号：51877191） 

 

国家自然科学基金资助 

（资助号：52177197） 

 

 

 

 

在此谨表谢意！ 

 

 

 

 

 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                                                                              致谢   

IV  

 

本论文工作得到： 

 

 

 

 

 

 

 

国家重点研发计划资助 

（资助号：2021YFB3600904） 

 

 

 

 

 

在此谨表谢意！ 

 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                                                                              摘要   

 

V 

摘  要 

高效率和高功率密度是电力电子变换器系统不断追求的目标。然而，变换器中的无源

元件尤其是磁元件部分，由于受到多种耦合因素的影响，其电磁环境难以有效管控，导致

优化困难；其体积和损耗占比成为变换器中最大的部分，严重制约变换器效率及功率密度

的进一步提升。磁集成技术可以通过共用绕组或磁路的方式将两个或多个磁元件集成在一

起，实现绕组长度和磁芯体积的减小；并且磁元件集成时仅对磁元件本体进行优化，实现

集成磁元件对分立磁元件的完全替代，不影响变换器的其它电气性能。此类磁集成技术在

隔离型 DC/DC 的应用得到越来越多的关注和研究。本文以电动汽车车载充电机（On-board 

charger, OBC）应用的小型化需求为牵引，针对车载充电机后级 DC/DC 变换器中的变压器

和谐振电感的集成技术展开深入研究和探讨，主要内容如下： 

现有的 OBC 产品一般采用两级结构，前级功率因数校正，后级隔离型 DC/DC。为了

提高效率，后级 DC/DC 的开关频率通常在几十千赫兹（kHz）到一百千赫兹左右，广泛采

用基于分槽绕组集成磁结构的谐振拓扑。但是，现有分槽绕组集成磁结构中磁通分布不均

匀，导致磁芯利用率偏低；同时，由于该结构中原、副边绕组缺乏有效交错，磁元件的外

部空间会产生较为严重的磁场泄漏现象，导致临近金属部件上产生额外涡流损耗。针对磁

通分布不均匀的问题，基于谐振 DC/DC 变换器拓扑特性，本文提出了通过匹配变压器两

侧谐振电容容值来平衡磁芯中最大磁通的方法；针对强磁场泄漏问题，本文提出了绕组分

区域耦合的概念，打破了整匝绕组耦合度一致的传统设计思路，在保持集成磁元件小体积

的条件下令磁芯窗口外侧绕组原、副边充分交错，对外泄漏磁场得以基本抵消，减小了金

属机壳上的涡流损耗、提升了变换器效率。 

随着未来 OBC 不断轻量化、小型化的需求，DC/DC 变换器的开关频率需要进一步提

升至几百千赫兹甚至兆赫兹（MHz）。通过开关频率提高，磁元件的伏秒可以大幅减小，

使得磁元件的体积减小。但高频化引起绕组交流电阻系数增加，尤其是基于 PCB 绕组的

磁元件导通损耗将加剧。现有基于不对称绕组的集成磁元件在集成小电感时可以保持绕组

良好交错效果，保持绕组低损耗。但是 OBC 应用场合下需要足够大的谐振电感才能满足

后级 DC/DC 变换器的宽增益范围需求，磁元件所集成的电感量与绕组的交错程度相互矛

盾制约，导致集成磁元件设计困难。针对该问题，本文基于不对称绕组集成结构，分析了

绕组的构成特性，提出了有效电感绕组的概念，设计了电感绕组和变压器绕组混叠时磁动

势（MMF）最小的最优排布结构，给出了集成大电感时磁元件体积和损耗综合优化的设计
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方法。相比于传统设计方案，实现了集成大电感时磁元件体积的进一步减小。 

OBC 后级谐振 DC/DC 电路通常通过变频控制以实现变换器增益的调节。不对称绕组

集成磁结构在变换器谐振点附近工作时具有高效率。但是，当工作频率偏离谐振点时，原、

副边绕组电流偏差变大，导致绕组交错效果变差，导通损耗加剧。现有交错程度相对固定

的平面集成磁结构可以兼容宽频范围工作的高效率，但是普遍存在 PCB 绕组空间浪费的

问题，导致磁元件体积偏大。针对该问题，本文提出了将谐振电感绕组集成在同一电感磁

柱的结构，并且将变压器原、副边双边绕组同时与电感绕组进行了集成，解决了传统结构

PCB 空间浪费的问题、缩短了绕组长度、实现了紧凑型的集成结构设计。并且，基于所设

计的磁结构，提出了集成磁元件绕组损耗和磁芯损耗的简易实验测试方法，为集成磁元件

损耗的进一步定量优化提供了指导。 

关键词：车载充电机，高效率，高功率密度，磁集成，泄漏磁场，叠加磁通，磁场调

控，串联谐振电路，CLLC 串并联谐振电路，集成磁元件损耗测
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Abstract 

High efficiency and high power density are the goals of power electronic converter system. 

However, due to the influence of various coupling factors, the passive components in the converter, 

especially the magnetic components, whose electromagnetic environment is hard to manage, are 

difficult to optimize; so that their volume and loss ratio become the largest part of the converter, 

which seriously restricts the further development of the converter efficiency and power density. 

The magnetic integration technology can integrate two or more magnetic components by sharing 

windings or magnetic cores to reduce the winding length and magnetic core volume; In addition, 

only the magnetic component is optimized when the magnetic components are integrated, so as 

to completely replace the discrete magnetic components without affecting other electrical 

performance of the converter. The application of this kind of magnetic integration technology in 

isolated DC/DC has received more and more attention and research. This paper focuses on the 

miniaturization requirements of the application of the electric vehicle on-board charger (OBC), 

and conducts in-depth research and discussion on the integration technology of transformer and 

resonant inductor in the post stage DC/DC converter of the on-board charger. The main contents 

are as follows: 

The existing OBC products generally adopt a two-stage structure, with the former stage of 

power factor correction and the latter stage of isolated DC/DC. In order to improve efficiency, the 

switching frequency of the later stage DC/DC is usually from tens of kilohertz (kHz) to about one 

hundred kilohertz. The resonant topology based on separated winding integrated magnetic 

structure is widely used. However, the magnetic flux distribution in the existing separated winding 

integrated magnetic structure is uneven, resulting in low utilization of the magnetic core; At the 

same time, due to the lack of effective interlacing between the primary and secondary windings 

of the structure, the external space of the magnetic element has serious magnetic field leakage, 

resulting in additional eddy current losses on adjacent metal parts. To solve the problem of uneven 

magnetic flux distribution, based on the topology characteristics of resonant DC/DC converter, 

this paper proposes a method to balance the maximum magnetic flux in the core by matching the 

resonant capacitance values on both sides of the transformer; To solve the problem of strong 

magnetic field leakage, this paper proposes the concept of winding zonal coupling, which breaks 

the traditional design idea that the coupling degree of the whole turn winding is consistent. Under 

the condition of keeping the minimum volume of the integrated magnetic element, the primary 

and secondary sides of the windings outside the magnetic core window are ordered to be fully 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                                                                          Abstract   

VIII  

interleaved, which can basically cancel the leakage magnetic field, reduce the eddy current loss 

on the metal casing, and improve the efficiency of the converter. 

With the demand for lightweight and miniaturization of OBC in the future, the switching 

frequency of DC/DC converter needs to be further improved to hundreds of kilohertz or even 

megahertz (MHZ). By increasing the switching frequency, the volt-second of the magnetic 

element can be greatly reduced, which reduces the volume of the magnetic element. However, 

high frequency will increase the AC resistance coefficient of windings, especially the conduction 

loss of magnetic components based on PCB windings. The existing integrated magnetic 

components based on asymmetric windings can keep the good interleaving effect of windings and 

low winding loss when integrating small inductors. However, in OBC applications, the resonant 

inductance needs to be large enough to meet the wide gain range requirements of the subsequent 

DC/DC converter. The integrated inductance of the magnetic element is contradictory to the 

interleaving degree of the windings, resulting in difficulties in the design of the integrated 

magnetic element. To solve this problem, based on the asymmetric winding integrated structure, 

this paper analyzes the composition characteristics of the winding, proposes the concept of 

effective inductance winding, designs the optimal layout structure with the minimum 

magnetomotive force (MMF) when the inductance winding and transformer winding are mixed, 

and gives the design method for the comprehensive optimization of the magnetic volume and loss 

when the large inductance is integrated; Compared with the traditional design scheme, the volume 

of the magnetic element is further reduced when the large inductance is integrated. 

The OBC post stage resonant DC/DC circuit is usually controlled by frequency modulation 

to achieve the adjustment of converter gain. Asymmetric winding integrated magnetic structure 

has high efficiency when it works near the resonant point of the converter. However, when the 

operating frequency deviates from the resonance point, the current deviation of the primary and 

secondary windings becomes larger, resulting in worse winding interleaving effect and increased 

conduction loss. The existing planar integrated magnetic structure with relatively fixed interlacing 

degree can be compatible with the high efficiency of wide frequency range operation, but the 

problem of space waste of PCB winding generally exists, leading to the increase of magnetic 

component volume. To solve this problem, this paper proposes a structure that integrates the 

resonant inductance windings in the same inductance magnetic core leg, and integrates the 

primary and secondary side windings of the transformer with the inductance windings at the same 

time, which solves the problem of space waste of traditional PCB, shortens the winding length, 

and realizes the compact integrated structure design. Based on the designed magnetic structure, a 

simple experimental method for measuring the winding loss and core loss of integrated magnetic 
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components is proposed, which provides guidance for further quantitative optimization of 

integrated magnetic component loss. 

Key words: on-board charger, high efficiency, high power density, magnetics integration, 

leakage magnetic field, superposed flux, magnetic field regulation, series-resonant converter, 

CLLC series-parallel resonant converter, loss measurement of integrated magnetics 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                                                                              目录  

X  

 

目  录 

致  谢 ............................................................................................................................................. I 

摘  要 ........................................................................................................................................... V 

Abstract ...................................................................................................................................... VII 

目  录 ........................................................................................................................................... X 

第一章  绪论 ................................................................................................................................ 1 

1.1 研究背景...................................................................................................................... 1 

1.2 电动汽车供电架构研究现状及问题.......................................................................... 2 

1.2.1  电动汽车供电架构 .............................................................................................. 2 

1.2.2  车载充电机常见拓扑及控制策略 ...................................................................... 3 

1.2.3  高效率高功率密度车载充电机关键问题 .......................................................... 5 

1.3  高效率高功率密度磁集成技术研究现状 .................................................................... 6 

1.3.1  磁集成技术优势 .................................................................................................. 6 

1.3.2  集成磁元件分析方法 .......................................................................................... 7 

1.3.3  现有典型磁集成方案及其优缺点 .................................................................... 14 

1.4  高效率高功率密度磁集成技术难点 .......................................................................... 25 

1.5  本文的研究目标及研究内容 ...................................................................................... 26 

第二章  绕线式低磁场泄漏集成磁元件研究 .......................................................................... 27 

2.1 串联谐振拓扑及其控制策略 ........................................................................................ 27 

2.2  分槽绕组集成磁元件 .................................................................................................. 30 

2.2.1 分槽绕组集成磁元件磁通分析 ........................................................................... 31 

2.2.2 分槽绕组集成磁元件最大磁通均一化设计 ....................................................... 33 

2.2.3 分槽绕组集成磁元件集成电感设计 ................................................................... 36 

2.2.4 分槽绕组集成磁元件实验测试 ........................................................................... 37 

2.3 低磁场泄漏集成磁元件结构推导 ................................................................................ 41 

2.3.1  传统分槽绕组集成磁元件问题及其解决方法 ................................................ 41 

2.3.2  低磁场泄漏集成磁元件 .................................................................................... 42 

2.3.3  绕组长度进一步缩短的集成磁结构 ................................................................ 43 

2.3.4  磁场泄漏的抑制效果仿真验证 ........................................................................ 44 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                                                                            目录   

XI 

2.4  低磁场泄漏集成磁元件建模与设计流程 .................................................................. 45 

2.4.1 低磁场泄漏集成磁元件磁路分析 ....................................................................... 45 

2.4.2 低磁场泄漏集成磁元件设计流程 ...................................................................... 46 

2.4.3 低磁场泄漏集成磁元件建模计算 ...................................................................... 48 

2.5  实验验证 ...................................................................................................................... 54 

2.5.1 主电路参数及控制方案 ...................................................................................... 54 

2.5.2 实验测试及分析 .................................................................................................. 55 

2.6  集成磁结构实施方案优化 .......................................................................................... 62 

2.6.1 与绕线配合的骨架结构 ...................................................................................... 62 

2.6.2 绕组结构改进的集成磁元件 .............................................................................. 62 

2.7  本章小结 ...................................................................................................................... 63 

第三章  基于 PCB 绕组的低 MMF 集成磁元件优化研究 ..................................................... 65 

3.1  高频谐振软开关拓扑及其平面磁元件 ...................................................................... 65 

3.1.1 CLLC 谐振软开关拓扑 ........................................................................................ 65 

3.1.2 高频平面磁元件简述 .......................................................................................... 66 

3.2  不对称绕组集成磁结构分析与改进方案 .................................................................. 67 

3.2.1  不对称绕组集成磁结构分析 ............................................................................ 67 

3.2.2  不对称绕组集成磁结构改进方案 .................................................................... 71 

3.3  不对称绕组集成磁元件优化方法 .............................................................................. 72 

3.3.1  最低 MMF 分布的绕组排布 ............................................................................ 72 

3.3.2  绕组交流系数计算 ............................................................................................ 76 

3.4  实验设计与测试验证 .................................................................................................. 78 

3.4.1  样机规格及参数设计 ........................................................................................ 78 

3.4.2  不对称绕组集成磁元件磁仿真分析 ................................................................ 83 

3.4.3  实验测试 ............................................................................................................ 84 

3.5 不对称绕组集成磁结构归纳及拓展 ............................................................................ 87 

3.6 本章小结 ........................................................................................................................ 90 

第四章  高 PCB 利用率薄尺寸高频平面集成磁元件研究 .................................................... 91 

4.1  低 PCB 绕组层数集成磁元件 .................................................................................... 91 

4.1.1  现有低 PCB 层数平面集成磁元件问题 .......................................................... 91 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                                                                              目录  

XII  

4.1.2  高 PCB 空间利用率集成磁元件 ...................................................................... 93 

4.1.3  绕组长度减小的绕组双边集成磁元件 ............................................................ 95 

4.2  基于分段气隙的空间磁场优化 .................................................................................. 96 

4.2.1  传统磁结构绕组中的电流分布不均匀问题 .................................................... 96 

4.2.2  基于分段气隙调控的垂直磁场消去磁结构 .................................................... 97 

4.2.3  基于气隙优化的集成磁结构 .......................................................................... 102 

4.3  集成磁元件建模分析 ................................................................................................ 103 

4.3.1  集成磁元件的磁阻模型 .................................................................................. 103 

4.3.2  集成磁元件的损耗和体积建模 ...................................................................... 105 

4.4  集成磁元件绕组损耗和磁芯损耗测试方法 ............................................................ 108 

4.4.1  集成磁元件的绕组损耗测试方法 .................................................................. 109 

4.4.2  集成磁元件的磁芯损耗测试方法 .................................................................. 110 

4.5  实验验证 .................................................................................................................... 116 

4.5.1  实验样机及集成磁元件参数 .......................................................................... 116 

4.5.2  PCB 绕组及磁芯损耗测试 ............................................................................. 117 

4.5.3  样机宽范围测试及关键波形 .......................................................................... 120 

4.6  集成磁元件结构归纳与拓展 .................................................................................... 122 

4.7  本章小结 .................................................................................................................... 123 

第五章  总结与展望 ................................................................................................................ 125 

5.1  本文工作总结 ............................................................................................................ 125 

5.2  现有工作不足及后续工作展望 ................................................................................ 126 

参考文献 .................................................................................................................................... 128 

攻读博士学位期间的研究成果 ................................................................................................ 134 

 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                                                                      第一章  绪论   

1 

 

第一章  绪论 

1.1 研究背景 

随着经济的不断发展，我国人均能源生产和消费量逐年增加，根据国家能源局统计数

据，2021 年我国能源消费共 524000 万吨标准煤，其中煤炭、石油、天然气等化石能源消

费占比超过 80%[1]。图 1.1 和图 1.2 分别展示了我国能源消费及能源结构情况，巨大的化

石能源消耗给环境造成巨大压力，增加了环境污染治理成本。由于我国是一个多煤、少油、

贫气的国家，这样的能源结构导致我国大部分石油和天然气依赖进口，在国际争端加剧的

背景环境下，现有的能源结构对我国的能源安全构成巨大潜在威胁。 

在能源路线和政策上，2020 年 9 月，国家主席习近平在第七十五届联合国大会上宣

布，中国力争 2030 年前二氧化碳排放达到峰值，努力争取 2060 年前实现碳中和目标，

即“双碳”战略[2-4]。电力行业作为能源的基石和桥梁，在发、输、配电等各环节的降碳减

排方面可以率先起到引领和示范作用，而以新能源为重点的可再生能源的推广和应用是电

力行业在“双碳”战略路线上的重要环节。 

 

图 1.1 近五年我国能源生产与消费总量变化 

 

图 1.2 2021 年我国能源消费占比 
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图 1.3 全球电动汽车市场近期发展情况 

作为能源应用的消费端，电动汽车使用电能这一相对清洁的能源，其推广和使用在世

界范围内得到了兴起。随着政策引导和技术进步，电动汽车市场逐年快速扩张[5, 6]，各国

也相继出台了禁售燃油车的规划，图 1.3 展示了近几年主要经济体的电动汽车发展情况。

我国作为世界人口大国，电动汽车保有量和市场预期规模均为世界最大，大力发展电动汽

车对于我国的能源消费可以起到积极的引导作用，对节碳减排起到良好的示范作用，为我

国高端制造业在新能源赛道的弯道超车提供新的机遇[7-9]。 

1.2 电动汽车供电架构研究现状及问题 

1.2.1  电动汽车供电架构 

电动汽车的零碳排放得益于电能取代传统燃油为汽车提供动力，图 1.4 所示为电动汽

车中主要能耗系统的供电架构示意图[10-13]。电动汽车的主要储能部件为高压动力电池，该

电池一方面为电机系统供电，另一方面通过 DC/DC 变换器给车载低压电池传递能量，为

车载低压配电系统供电。电动汽车中高压动力电池的充电方式通常兼具直流快充和交流慢

充两种方式。直流快充通常以地面充电桩的方式设置连接电网的充电装置，充电桩输出直

流电压直接给电动汽车的高压动力电池供电，其功率等级分为几十千瓦到几百千瓦不等，

目前最大充电功率等级已超过 350kW[14]。交流慢充系统通常应用在户用充电系统中，其变

换器通常以车载充电机的形式装配在汽车上，由于居民配电网功率等级限制，一般功率等

级限制在单相系统 6.6kW，三相系统 11kW 左右。此外，还有部分学者对电动汽车的无线

充电功能做了较详细的研究和论述[15-19]。电动汽车用户对车内空间、续航里程有越来越高

的需求，这对车载供电系统的效率和功率密度提出了越来越高的要求，因此 OBC 具有高

效率、高功率密度、小型化和轻量化等需求。 
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图 1.4 电动汽车供电系统架构框图 

1.2.2  车载充电机常见拓扑及控制策略 

车载充电机的拓扑架构及其控制策略得到了广泛研究以实现其高效率和高功率密度

[20, 21]。如图 1.5 所示为典型的车载充电机拓扑架构，其包含两级结构：前级为交流/直流

（AC/DC）变换，将电网的交流电整流成直流电，并且起到功率因数校正（Power Factor 

Correction, PFC）的作用；后级为直流/直流变换，将直流母线的电压通过开关电源变换为

动力电池所需要的电压等级，兼具电压调节和电气隔离的功能。 

本文的研究重点聚焦于 OBC 后级 DC/DC 模块，仅针对该级变换器中的磁元件的集成

与优化设计展开研究。DC/DC 级常见的拓扑架构为双有源桥（Dual-active-bridge，DAB）

电路、LC 串联谐振电路、LLC 串并联谐振电路以及 CLLC 串并联谐振电路等。图 1.6 为

DAB 电路的典型拓扑结构[22, 23]，变压器原、副边均为两个有源开关全桥电路，中间接有

串联电感和变压器。常见的控制策略有原、副边单移相角控制（SPS）、桥臂内固定角度

移相加原、副边移相控制（DPS）和原、副边桥臂内各自移相加原、副边桥臂移相的三重

移相控制（TPS）。由于拓扑结构简单，电路中无源元件仅包含单个电感元件，因此得到

广泛应用。但是，该拓扑在输出功率和电路增益宽范围变化时，容易出现软开关丢失、无

功环流增大等问题。 

 

图 1.5 OBC 典型拓扑架构 
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图 1.6 DAB 电路典型结构 

为了进一步减小开关损耗，在电路中增加电容元件与电感谐振实现软开关是常见的手

段。图 1.7 所示为最常见的谐振软开关拓扑：图 1.7（a）为 LC 串联谐振拓扑，为了实现

宽的输出电压范围，会采用脉冲频率控制（PFM）和占空比控制（PWM）等结合的混合控

制策略[24-26]；图 1.7（b）为 LLC 串并联谐振拓扑，励磁电感参与谐振，可拓宽相同开关频

变化范围内的增益范围[27-32]；图 1.7（c）为 CLLC 串并联谐振电路拓扑，原、副边同时存

在谐振腔网络，有利于实现变换器双向工作时电路增益的优化设计，其常见的控制策略是

调频控制，也可以结合 PWM 调节或者相移的方式拓宽增益范围。基于该基本电路，很多

学者在寄生参数设计、精细建模及拓扑改造等做了大量工作[33-36]。 

 

（a）LC 串联谐振电路 

 

（b）LLC 串并联谐振电路 
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（c）CLLC 串并联谐振电路 

图 1.7 典型谐振电路拓扑 

1.2.3  高效率高功率密度车载充电机关键问题 

图 1.8 展示了目前车载充电机产品和学术界所制作的功能样机的效率和功率密度的发

展趋势。图中纵轴为车载充电机的效率，横轴为其功率密度。传统基于硅开关器件的样机

开关频率普遍在 200kHz 以下，产品的功率密度和效率普遍偏低。随着 SiC 和 GaN 等宽禁

带半导体器件的应用、开关频率的提升、元器件的集成、控制策略的优化等新技术的研究

和应用，车载充电机的效率有望在保持 97%以上的效率的基础上实现 100W/in3 以上的功

率密度。 

为了车载充电机具有越来越轻量化、小体积的需求，为了聚焦车载充电机功率密度进

一步提高的关键限制因素，本文对某款 6.6kW 的车载充电机产品进行了大致体积分解如

图 1.9 所示（不包含散热器等部分）。由分析结果可知，体积占比最大的部分为车载充电

机后级 DC/DC 变换器中的谐振电感和变压器部分，其占比超过整机的 1/4，是提升车载充

电机的功率密度首先要优化的部件。 

 

图 1.8 现有车载充电机的效率和功率密度调研 
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（a）某 6.6kW 车载充电机产品   （b）某 6.6kW 车载充电机体积分布占比 

图 1.9 某 6.6kW 车载充电机体积分解 

1.3  高效率高功率密度磁集成技术研究现状 

电感和变压器两大磁元件作为开关电源变换器中最重要的部件，在开关工作中起到储

能、滤波、变压等功能。磁元件要处理所有的变换器能量，因此其体积和损耗在整个变换

器中的占比很大，通常达到 30~50%左右，在某些高密度模块中磁元件占比甚至更高，成

为制约变换器效率和功率密度进一步提升的关键因素。磁元件的集成可以在不影响电路其

它电气特性的情况下实现多个磁性元件的集成化、小型化，从而实现变换器功率密度的提

升。 

1.3.1  磁集成技术优势 

磁元件集成技术通过磁路或者绕组的集成共用起到减小磁芯截面积和绕组总长度的

目的。磁元件的绕组集成时，一方面可以通过绕组的部分公用（如单匝绕组穿过不同磁柱

进行差异化的绕制），减少单匝绕组长度；另一方面可以通过整匝绕组集成减少绕组匝数

（如分槽绕组集成磁结构以变压器绕组完全取代谐振电感绕组）。两种方式都可以减小绕

组总长度以减小磁元件的绕组直流电阻以及绕组的空间体积。磁路集成时，可以利用绕组

中电流产生的交变磁通的相位差异情况进行叠加，实现叠加磁路截面积减小的目的。例如

对于同相位工作的两个或者多个变压器来说，不同磁柱中的励磁磁通同相位或反相位，可

以将相位差别 180°的磁柱进行集成，使得磁通抵消，实现磁柱消去的效果。图 1.10 为谐

振电感和变压器两个不同类型的磁元件的磁通叠加情况。在谐振点工作时，变压器励磁电

流通常滞后谐振电流 70°~90°左右的相位差，励磁电流和谐振电流产生的磁通相位差与之

相同，因此励磁磁通和谐振电感磁通叠加后，叠加磁通的最大值增加十分有限，这就使得

在设计流通叠加磁通的磁路时磁芯截面积相对于单一的分立器件可几乎保持不变，因此相

比于分立器件集成磁元件的磁芯总体积可以显著减小。 
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图 1.10 谐振电感和变压器的磁通叠加状态 

1.3.2  集成磁元件分析方法 

分析和设计集成磁元件时，首选要分析磁性元件的电磁场分布情况，得到磁元件电感

量、变压器变比与磁芯截面积、绕组匝数的定量关系，进而实现高效率、高密度的集成磁

元件优化设计。磁元件的分析手段主要有模型计算、磁仿真和实验测试等手段。 

1.3.2.1 磁元件的分析模型 

1) 磁件参数直接计算方式 

根据磁元件储能特性，在通有一定电流的磁结构中计算磁元件的整体储能，可通过公

式直接计算等效电感量的大小。如图 1.11 为例，为通有电流大小𝐼௅的电感器件，其能量存

在于磁芯、磁芯气隙、绕组以及窗口空气等空间中，由于磁芯气隙处磁场强度通常为其它

空间的三个数量级以上，因此电感器件绝大部分能量存储于磁元件的气隙位置，可通过计

算气隙储能求解电感量，其表达式如式（1.1）所示。 

𝐿 =
∭൫𝐵ሬ⃗ ∗ 𝐻ሬሬ⃗ ൯𝑑𝑣

𝐼௅
ଶ

(1.1) 

 

图 1.11 电感磁场幅值分布仿真 
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其中，𝐵ሬ⃗ 和𝐻ሬሬ⃗ 分别为磁元件不同空间位置的磁感应强度和磁场强度，可以根据安培环路定

律求解。当磁元件模型相对简单、磁场分布均一时，计算模型可以大幅简化。直接计算的

方法针对结构简单、磁路相对均匀的场合比较方便应用，但针对磁场二维甚至三维分布的

场合难以应用。 

2) 磁阻-电阻类比模型（Magnetic reluctance model） 

对于含多个耦合绕组和磁回路的结构中，为了对较复杂的磁路进行计算，类比于电路

模型的磁阻模型得到了广泛研究。 

磁阻是类比于电路中的电阻提出的分析磁路的概念，在上个世纪甚至更早已经开始讨

论[37, 38]。磁阻被定义为磁动势（magnetomotive force, MMF）与磁通量的比值，其表示物体

对磁通量的阻碍作用，取决于物体的材料和几何尺寸。常用的磁阻模型通常将分布的磁芯

参数简化为集总参数模型，因此在磁场分布相对均一的磁路中可以起到简化计算和分析的

作用。磁路模型和电路模型有很好的对偶关系[39]，磁路磁阻类比于电路模型中的电阻、绕

组所产生的磁动势类比于电路中的电动势、磁路中的磁通量类比于电路中的电流；此时，

磁路中各支路的磁通量和磁路中各个节点的磁动势分别满足基尔霍夫定律，即：流入同一

节点的磁通量为零、闭合回路中所有部件的磁动势和为零。磁阻的与磁元件几何尺寸的关

系式如式（1.2）所示。 

𝑅௠ =
𝑙

𝜇଴ ∗ 𝜇௥ ∗ 𝐴𝑒
(1.2) 

其中，𝑅௠为磁介质的磁阻，𝑙为磁路长度，𝜇଴为真空磁导率，𝜇௥为磁介质的相对磁导率，

𝐴𝑒为磁路的横截面积。 

磁阻模型是基于磁元件的物理模型建立的，以“E”型磁芯的电感结构为例（如图 1.12

所示），绕组绕制在中间磁柱上，匝数为𝑁௅匝，通有电流𝑖௅，根据电感结构参数对应可以

画出其磁阻模型，其中三个磁柱的磁阻分别记为𝑅௔௜௥ଵ、𝑅௔௜௥ଶ和𝑅௔௜௥ଷ，不同磁芯磁路段的磁

阻等效记为𝑅௠ଵ~𝑅௠ହ，通有电流的绕组根据磁路中产生的磁通方向定义其方向为上正下负，

其幅值等于绕组的安匝数𝑁௅𝑖௅。磁阻类比于电路中的电阻，磁动势类比电路中的电动势，

根据此磁阻磁路模型基于磁路中的基尔霍夫定律可以计算各个磁支路中的磁通大小。对于

高频磁元件，其使用的材料通常为铁氧体，其磁导率通常为空气磁导率的三个数量级以上，

因此相比于气隙磁阻磁芯中的磁阻可以忽略，因此在精度允许的范围内图 1.12 所示的磁

阻模型可以简化为图 1.13 所示的结构。 
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图 1.12 磁阻模型与磁结构的对应关系 

 

图 1.13 简化的电感磁阻模型 

对于相对复杂的磁结构，可以采用源-路转移的方法对磁结构进行简化[40]，再利用磁

阻模型对其进行分析。磁阻模型在分析多绕组耦合的结构中可以起到简化磁路分析的目的，

如耦合电感中得到了广泛应用[41, 42]；对于多绕组变压器结构，通过磁路与电路的对偶关系，

可以将磁元件的物理结构模型转换为含有电感和理想变压器的多端口模型。 

基于集总参数模型的磁元件磁阻模型的特点是简单直观、易于理解，对于结构相对复

杂、多磁柱以及多绕组耦合的磁路中，可以方便的计算各磁路的磁通分布。根据磁性元件

的定义式，求解出磁路中的磁通量后，可以对磁路的磁感应强度进行计算，从而对磁元件

的截面积进行设计。 

3) 回转器-电容类比模型（Gyrator-Capacitor model） 

磁阻模型虽然可以类比电路模型，简单直观地对磁路中的磁通量、磁通密度等进行计

算，但是对于复杂的磁路系统，比如磁路出现三维空间交叉的非平面磁结构中，磁阻模型

网络来分析磁结构会变得十分复杂；另一方面，磁阻模型并不能普适地描述磁元件的物理

特征，比如磁阻模型无法表示磁通变化率与感应电压的关系，难以求解磁元件中的瞬态电

压、电流。针对磁阻模型的缺点，有文献提出“回转器-电容”模型[43, 44]，通过“磁导-电

容”类比建立更加能反映磁元件物理特性的电路表示模型。在“回转器-电容”模型中，将

带有绕组的磁路等效为回转器，传统回转器的回转电阻被取代为绕组匝数，磁路中的磁导

以电容的形式串联在回转器的一侧。如图 1.14 为部分磁结构的回转器等效模型，该模型

中，根据回转器端口特性，有式（1.3）。 

NLiL
NL

Rair1 Rair2 Rair3

Rm1 Rm2

Rm3 Rm4

Rm5

iL

NLiL

Rair1
Rair2

Rair3
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图 1.14 磁元件端口回转器等效模型 

 

图 1.15 电感等效“回转器-电容”模型 

 

图 1.16 变压器的两级级联“回转器-电容”模型 

ቂ
𝑢
𝑖௅

ቃ = ൥
0 𝑁
1

𝑁
0

൩ ∗ ൥
𝐹

𝑑∅

𝑑𝑡

൩ (1.3) 

对于如图 1.15 所示磁芯含有气隙的电感，忽略磁芯磁阻，可以可推出图中所示对应的

“回转器-电容”模型。其中回转器副边侧的电容符号“𝛬”为气隙磁阻的倒数，即磁导。 

𝛬 =
𝜇଴ ∗ 𝐴𝑒

𝑙௚௔௣

(1.4) 

其中，𝑙௚௔௣为气隙长度，其余变量对照式（1.2）。 

对于如图 1.16 所示的“U”型磁芯的变压器来说，其回转器-电容模型等效为两级级联

结构，其中回转器的耦合系数分别为𝑁௉和𝑁ௌ，中间级为变压器磁芯的磁导𝛬。由于回转器

模型可以等效为受控电压源的端口模型，因此磁元件的“回转器-电容”模型中的回转器也

可以用受控源的形式来替代。 
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磁元件的“回转器-电容”模型，解决了传统磁阻模型无法表征磁元件中磁芯参数与磁

元件电气参数动态特性之间的关系，也解决了磁阻模型类比电阻但又不消耗能量这一表达

不一致的问题，同时对于复杂磁路的磁结构可以将磁路等效为多组受控源的形式可以建立

磁路与电路对应的分析模型。 

4) 磁感模型（Magnetic-Inductance model） 

磁阻模型或者回转器-电容模型将磁路与电路进行类比对照，实现了简化磁元件分析

的目的，但是上述两模型将磁元件视作理想的无损阻性元件，对于多绕组耦合的磁元件中，

无法表征磁路中交变磁通的相移和幅值衰减特性。对此，文献[45]提出了“磁感（magnetic-

inductance）”模型，对包含单一磁阻元件的磁元件分析模型进行了修正。如图 1.17 所示

的变压器模型，原边绕组的等效电阻为𝑅௉，副边为含有回路电阻𝑅ௌ的闭合回路。基于磁回

路的安培环路定律，可以推导出图 1.18 所示的含有电感元件的磁元件模型，其中𝑅ௌ
ᇱ为经过

变压器变比折算到原边侧的电阻值，𝐿𝑀为所提的磁元件模型中为了表征磁通相移和幅值

变化而加入的感抗网络，其幅值如式（1.5）所示。 

𝐿𝑀 =
𝑁ଶ

ଶ

𝑅ௌ

(1.5) 

其中𝑁ௌ为副边绕组匝数，𝑅ௌ为副边绕组短路时的回路电阻。文章所提出的带有“磁感”的

磁路模型解决了模型中仅含有阻性成分导致的磁通相移和幅值变化难以表征的问题，可以

更加清晰地表示磁元件的物理特性，对于电磁设备的精准分析和调控有重要意义。 

 

图 1.17 带有回路电阻的变压器结构 

 

图 1.18 含有磁感元件的磁元件模型 
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1.3.2.2 磁元件的损耗分析方法 

磁元件损耗主要分为磁芯损耗和绕组损耗两部分，磁元件的损耗可以通过建模计算、

仿真及实验测试等方法进行分析。 

1）磁芯损耗的分析方法 

斯坦梅兹方程（Steinmetz equation）是计算磁芯损耗最基础的方程[46]，但该方程只适

用于正弦波激励的磁芯损耗。开关电源变换器中，磁元件绕组端口电压通常为方波或矩形

波电压，励磁电流往往是三角波或其它非正弦波，为了能够计算在非正弦激励波形下的磁

芯损耗，在保持磁感应强度权重不变的情况下，文献[47, 48]推导出了等效频率取代原有等

式中的开关频率；对于具有直流偏置的励磁波形，文献[49-51]中对其进行了细致的研究；

文献[52, 53]的工作使得磁芯损耗计算方程更加简化和具有普适性；文献[54, 55]对已有方

案进行了归纳整理。 

𝑃௖ = 𝑘 ∗ 𝑓ఈ ∗ 𝐵௠
ఉ (1.6) 

式（1.6）为最基本的斯坦梅兹方程，其中𝑓为开关频率；𝐵௠为开关周期中的磁感应强度峰

值；𝑘、𝛼和𝛽为相应的系数，由磁材料及其工作温度等决定。 

另一方面，由于磁通密度在磁芯中分布可能出现不均匀，结合损耗模型和有限元仿真

工具对磁芯损耗进行仿真分析可以减小计算量、提高计算精度[56, 57]。然而在磁芯损耗计算

时，磁芯材料厂家提供的损耗数据为使用标准磁环且基于正弦波电流激励测定的，与变换

器中磁元件的工况有较大差距，可能引起磁芯损耗的计算值与实际值有较大偏差。 

实验测量的方式可以有效避免因给定数据偏差导致的磁芯损耗计算不准确问题，相对

真实地反映磁芯损耗。一种磁损测试方法为加设开路的辅助绕组测试其开路电压，同时测

量被测磁元件流过的电流，对测得的电压和电流进行积分等处理后可以得到磁芯损耗[58-61]；

但是该方法在磁元件品质因数较高时测试误差会明显增大，为此有学者对其进行了修正[62]；

在此基础上，后续有工作结合具体应用进行了拓展和简化[63, 64]。然而，由于集成磁元件磁

芯磁通由多绕组决定，无法通过测得的单一绕组电压与电流积分来计算磁芯损耗。另一种

类型是量热法，即测量被测磁元件工作时引起的热工质温升来反推磁元件的损耗[65, 66]，但

是该方法中绕组导通损耗导致的温升会引入额外误差；同时需要搭建相对复杂的标准热测

试平台。第三类方法为如图 1.19 所示的差值损耗法，在待测磁元件上并联磁芯损耗相同的

辅助磁元件，通过测量并联前后的损耗差值来得到磁芯损耗[67]。该方法操作简单，但是现

有方案仅针对单一电感的磁芯损耗进行了研究，对集成磁元件磁芯损耗测量方案的探讨和

研究仍然缺乏。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                                                                      第一章  绪论   

13 

 

图 1.19 差值损耗测量方法 

2）绕组损耗的分析方法 

在磁元件结构确定以后，绕组的直流电阻可以根据物理模型方便地计算出来，但是高

频电流流过绕组时，高频电磁场穿过绕组会导致绕组中产生涡流，表现为集肤效应、邻近

效应等，导致绕组中电流分布不均匀、等效交流电阻系数明显变大。因此对于绕组损耗的

评估关键在于对高频电磁场下绕组中的电流分布情况进行建模，计算绕组电流不均匀分布

情况下的绕组损耗。 

为了研究绕组中电流分布不均匀导致的绕组等效交流阻抗的变化，早在 1966 年

Dowell 就对变压器结构中的绕线绕组建立模型进行分析，基于磁场一维分布的假设推导

了绕组阻抗随着频率的变化关系[68]，该模型得到了广泛的拓展和应用；文献[69]对多股线

绕组中的单根绕组自身磁场（Self field）和临近磁场（Proximity field）进行了建模，推导

了绕组的等效交流电阻系数；文献[70]基于绕组集肤效应和邻近效应的正交性提出了绕组

交流电阻系数更加普适的计算公式。文献[71-75]同样对利兹线绕组进行了研究，并对绕组

股数和绕组结构等进行了分析优化；文献[74, 75]针对绕组交流电阻系数的具体展开式进行

了进一步探讨，以使得交流电阻系数的计算公式更加便捷；同时学者在利兹线绕组损耗进

行计算时同步考虑了气隙的影响[76]。 

使用基于铜箔绕组或者 PCB 绕组的平面磁元件可以进一步提升磁元件的效率和功率

密度，针对该类磁结构的绕组损耗也有很多研究工作。文献[77]针对多层方形绕组提出了

任意波形下计算绕组交流电阻的计算方法，并且不需要对电流波形进行傅里叶分解求解各

次谐波的系数；但对绕组电流分布的计算基于一维磁场分布的假设[78]，难以描述扁平绕组

中电流往往集中于绕组边缘的现象（edge effect），为此有学者基于二维磁场分布对绕组电

流分布进行建模，使得计算更加精确[79, 80]；由于扁平绕组的宽度和厚度比值很大，绕组中

电流密度在宽度方向分布上受电磁场影响更加显著，文献[81-83]中研究人员对不同气隙结

构下的电流分布进行了研究，提出减小垂直穿过绕组宽平面的竖直分量的气隙分布结构。

励磁源
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同时，由于绕组不同位置所处的电磁场环境可能不同，基于数学建模的有限元计算得到了

很多研究[84-86]。 

式（1.7）为应用相对广泛的基于 Dowell 模型演化的绕组交流电阻系数计算公式[70]。 

𝑅௔௖௠

𝑅ௗ௖௠
=

𝜀

2
൤

𝑠𝑖𝑛ℎ𝜀 + 𝑠𝑖𝑛𝜀

𝑐𝑜𝑠ℎ𝜀 − 𝑐𝑜𝑠𝜀
+ (2𝑚 − 1)ଶ

𝑠𝑖𝑛ℎ𝜀 − 𝑠𝑖𝑛𝜀

𝑐𝑜𝑠ℎ𝜀 + 𝑐𝑜𝑠𝜀
൨ (1.7) 

其中，𝑚为绕组的有效层数，𝜀为有效集肤深度，定义为绕组厚度与集肤深度的比值。 

1.3.3  现有典型磁集成方案及其优缺点 

磁元件在变换器中广泛应用，包括 EMI 滤波器、储能电感、变压器等。磁元件的集成

技术既可以将同一类型的元件集成在一起实现磁元件体积和损耗的优化，如多个电感元件

采用耦合电感的方式集成、多个变压器采用矩阵式集成，也可以将不同类型的磁元件集成

在一起，如电感和变压器的集成。 

1.3.3.1 电感集成方案 

电感集成通常将两个及以上的电感绕制在同一个磁芯上，通过耦合集成的方式实现减

小磁元件体积、减小输入输出电流纹波、提高动态性能、实现软开关等效果。 

在输出电流相对大的场合（如电压调节模块，VRM），采用多相变换器并联的结构减

小单相变换器的纹波，同时可以起到热分散的作用。但同相位工作的变换器会导致输出电

流纹波较大，需要很大的滤波电容才能满足输出电压的纹波限制，为了减小输出电流纹波， 

可以采用移相策略，将多相变换器采用移相交错并联的方式一方面可以减小输出电流纹波

幅值，同时可以增大纹波电流的等效开关频率，因此可以使得输出电压纹波大幅减小。多

相变换器的电感体积占比较大，可以通过耦合的方式利用磁路叠加，减小磁元件总体积。

如图 1.20 所示为 VRM 中常见的多相交错并联 Buck 的拓扑架构，电感采用耦合方式进行

集成[87, 88]。 

 

图 1.20 基于耦合电感的 VRM 拓扑架构 
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常见的耦合电感可以分为正向耦合和反向耦合两类[89, 90]。如图 1.21 以两相电感耦合

为例，图 1.21（a）为正向耦合的磁结构及磁通方向分布，左、右两侧的电感绕组中的电流

按照如图所示的方向流通，其产生的磁通在相互耦合的磁路中同相叠加，在解耦的中柱中，

两绕组产生的磁通反向叠加。图 1.21（b）为反向耦合的电感结构及其磁通方向分布，左、

右两侧磁柱绕组中的电流产生的磁通方向在对方的线圈磁路中反向叠加，在解耦的中柱中，

两绕组产生的磁通正向叠加。根据多相工作时电路的相位交错关系，在正向耦合的磁路中，

绕组所在的边柱中磁通直流分量会叠加，交流分量由于相位差叠加后会减小，而中柱磁通

直流分量抵消，交流分量出现部分同向叠加效果；与之相反，反向耦合的电感两绕有绕组

的边柱中磁通的直流分量抵消，交流分量存在同向叠加的部分，中柱中的磁通交流分量部

分抵消，直流分量同向叠加。因此，在设计磁柱截面积时，需要在综合考虑磁通叠加之后

的形态，综合考虑滤波效果、损耗及体积进行设计。基本的 Buck 和 Boost 电路结构基本

相同，因此该耦合电感结构也常运用于升压电路中，如多相 PFC 电路中[90]等。 

另一种典型应用是依靠耦合电感实现高升压比或降压比的电路中[91-96]。如图 1.22 所

示，耦合电感的应用可帮助实现电路输出的高升压比。当开关管 S1 开通时，输入电源给

 

（a）正向耦合电感 

 

（b）反向耦合电感 

图 1.21 典型耦合电感结构 

φ1 φ2

φ3

φ1 φ2

φ3
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耦合电感 N1 部分充电，电感绕组 N1 和 N2 部分同时承受左正右负的电压，N1 部分绕组

承受输入电压，N2 部分绕组按照匝比承受相应电压；当开关管 S1 断开时，整流管 D1 开

通，电路向输出侧传输能量。根据电感的伏秒平衡可知，相比于传统的 Boost 电路，由于

耦合电感的中 N2 部分的存在，使得输出电压出现额外的电压上升。 

此外，基于耦合电感构造额外的电路支路，可辅助电路实现软开关[97-99]。图 1.23 所示

为基于耦合电感构造的能实现 Buck 电路主开关管软开通的电路。其中辅助绕组 N1 与传

统 Buck 电路中的电感绕组 N2 耦合在一起，辅助绕组 N1 部分和二极管 Da 构成辅助实现

软开关的辅助网络。在整流管 S2 开通过程中，电压施加在耦合电感模型中的等效漏感上，

流过二极管 Da 的电流线性上升，在 S2 关断时刻 Da 的电流达到峰值，此时该峰值电流给

开关管 S1 的结电容放电、S2 的结电容充电，主开关管 S1 的软开关得以实现。 

耦合电感还可以应用于倍流整流电路中的输出滤波电感[100]、应用于逆变器设计等多

种场合[101]，学者在[102, 103]中基于“E-I-E”结构的磁芯对双向 DC/DC 变换器中的电感

进行了优化，减弱了气隙漏磁对绕组损耗的影响、减小了绕组长度；文献[104]针对多相、

多磁柱的耦合电感，在保持电流低纹波的情况下设计了最佳的耦合系数，实现了耦合电感

的优化设计。针对不同的应用场合使用耦合电感对多相电感进行集成，可以实现相比于分

立电感更加优异的稳态及动态性能，同时在可以实现磁路的共用、减小磁元件体积，促进

变换器效率和功率密度的提升。 

 

图 1.22 基于耦合电感的级联式高增拓扑 

 

图 1.23 基于耦合电感构造的辅助软开关电路 

N1 N2 D1

S1

N1 N2 D1

S1

S2Da
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1.3.3.2 变压器集成方案 

矩阵式变压器是多变压器集成典型的应用方案。对于需要隔离且包含多路输入/输出

的拓扑结构，其需要多个变压器元件的串并联实现。图 1.24 为基于 LLC 串并联谐振电路

的高压转低压的电路结构，输入侧为高压小电流，输出侧为低压大电流，传统结构通常采

用多变压器原边绕组串联、副边绕组并联的结构，导致磁元件总体积变大。如图 1.25 所

示，为两个变压器利用磁通反向抵消实现集成的演变过程[105]，实现了具有磁柱消去效果

的矩阵变压器结构。图 1.25（a）为传统的分立变压器绕组结构（在此仅以部分原边绕组结

构举例分析），将磁元件各自旋转 90°后可以得到图 1.25（b）所示的结构，该图中相邻

的变压器磁柱磁通恰好相反，将这两个磁柱集成时磁柱中的磁通可以完全抵消，磁柱得以

消去，最终推导出图 1.25（c）所示的磁结构。基于类似的原理，可以将多组变压器的磁芯

一体集成，绕组通过链式串联/并联的方式实现如图 1.26 所示的多磁柱矩阵式变压器结构

[106]。 

 

图 1.24 基于矩阵变压器的多路绕组输出 LLC 变换器 

 

（a）分立变压器 

矩
阵
变
压
器

矩
阵
变
压
器
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（b）磁通抵消的磁柱消去过程 

 

（c）矩阵变压器结构 

图 1.25 矩阵变压器构造过程 

 

图 1.26 多磁柱矩阵变压器结构 

1.3.3.3 电感和变压器集成方案 

磁元件所承受的电压和电流由电路拓扑决定，电感和变压器绕组所受到的电压和电流

激励情况不同，在集成时需要根据电路特性，选择合适的集成结构方案，才能达到减小磁

元件体积的效果。由变压器的“T”模型等效电路可知，变压器的漏感与变压器串联，因

此当漏感足够大时可以取代与变压器串联的外置电感，实现电感和变压器的完全集成；而

当电路中的电感与变压器非直接串联连接时，则需要根据磁元件的电磁特性寻求其它集成

方案。因此本小节根据电感是否与变压器直接串联对现有集成方案进行整理归纳。 

1) 串联电感和变压器集成 

图 1.27 为 DC/DC 变换器中广泛应用的电感和变压器直接连接的典型拓扑结构。其中

图 1.27（a）为典型的谐振电路拓扑架构，两侧为开关网络，中间为变压器及阻抗网路；图

1.27（b）为典型的集成磁元件网络结构，如传统的 LC 串联谐振电路，变压器励磁电感足

磁通抵消
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够大，在电路中的影响可以忽略，当谐振电容 Cr 容值足够大时，谐振电感和谐振电容的

谐振频率远低于开关频率，电容主要起到隔直作用，电路演变为传统的双有源桥电路；如

LLC 串并联谐振电路中，励磁电感 Lm 参与谐振，可以拓宽电路的增益范围，在调频控制

策略下实现电路的升降压功能；如 CLLC 串并联谐振电路，谐振电感分布于变压器绕组两

侧与电容谐振，励磁电感同步参与谐振。 

分槽绕组磁结构以变压器漏感取代外置电感实现磁集成的结构得到了广泛应用[107-120]。

如图 1.28 所示为典型的分槽绕组集成磁结构，以“E”型磁芯为例，原、副边绕组完全分

开，在不同的槽中绕制，中间通过挡墙隔开。通过调节挡墙的厚度以调节原、副边绕组的

距离可以改变原、副边绕组的耦合程度，实现对集成漏感大小的调节。如图 1.29 所示为基

于“U”型磁芯的分槽绕组集成磁元件结构，绕组绕制在磁芯左右磁柱上，具有更好的散

热效果。 

 

（a）LC 串联谐振电路 

 

（b）串联电感与变压器集成磁元件网络 

图 1.27 电感与变压器直接串联典型结构 

 

图 1.28 基于“E”型磁芯的分槽绕组集成磁元件 
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图 1.29 基于“U”型磁芯的分槽绕组集成磁元件 

针对分槽绕组集成磁结构，很多学者针对不同应用中的问题对其做了分析和优化。文

献[107]对分槽绕组集成磁元件的不同分槽结构对体积的影响做了归纳分析，文献[108]中

基于分槽绕组集成磁结构对 DAB 电路进行了优化设计。由于分槽绕组所集成的等效串联

电感在变压器两侧均有分布，因此需要基于双侧谐振电感分布的结构对传统的 LLC 电路

的增益和电路设计进行修正[109-111]。在包含中心抽头整流的 LLC 电路中，副边中心抽头绕

组采用双股线绕组结构，可以使副边绕组紧密耦合，减小开关过程中副边开关管的电压过

冲[112]。开关频率提升后，基于 PCB 绕组的分槽绕组集成磁结构也得到了研究[113]；同时为

了减小原、副边绕组的间距，可以在原、副边绕组间可以插入额外的磁芯结构以增大漏磁

回路的等效磁导率[114]。文献[115]和[116]针对插入额外漏磁柱的分槽绕组集成磁结构的空

间磁场进行了建模，以对该结构所集成的电感量进行较为准确的定量计算。该分槽绕组结

构可以推广至多绕组/多端口的变换器中应用，实现复杂电路中多个磁元件的集成。 

尽管分槽绕组集成磁元件结构简单、易于制作，但该结构有明显缺点：一方面绕组缺

乏交错导致绕组间隔空间中的磁场明显增强，该强磁场会发生对外泄漏。对绕组进行部分

分段，可以减小绕组间隔处的磁场强度，缓解磁场泄漏问题，同时可以减小绕组损耗[118, 

119]。图 1.30 展示了“原-副”结构分槽绕组集成磁结构和有一定交错的“原-副-原”结构

分槽绕组集成磁结构在施加相同激励时，空间磁场的仿真分布情况，如结果所示，绕组进

行一定交错后泄漏磁场的强度和影响范围可以得到一定程度的控制（仿真条件：fs=100kHz，

Ip=12A，Is=13.5A，Np:Ns=18:16）。 

 
图 1.30 不同绕组结构对外泄漏磁场的仿真结果 

原边 副边
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图 1.31 绕组损耗减小的分槽绕组集成磁结构 

 

图 1.32 不对称绕组集成磁元件 

另一方面，分槽绕组集成磁元件的绕组缺乏良好交错会导致绕组损耗变大，高频下尤

为严重。要缓解高频下分槽绕组的绕组损耗可以对绕组结构进行一定的交错，但会导致磁

元件空间体积的增大；另一方面也有学者通过对所插入的电感磁柱气隙进行优化[120]，以

减小气隙的边缘效应（fringing effect）导致的涡流损耗。同时，可以对分槽绕组进行改进，

使得绕组出现部分绕组交错的效果减小绕组损耗[121, 122]。如图 1.31 所示，展示了减小分槽

绕组集成磁结构绕组损耗的构造过程，将完全分离的原、副边绕组进行交错放置，可以实

现窗口内原、副边绕组的部分交错效果，减小绕组损耗。但是由于绕组交错后绕组间的耦

合变强，所集成的漏感变小，需要添加额外磁柱才能实现所要集成的目标电感量，同时该

结构存在 PCB 绕组空间利用率低下的问题。 

另一种改善集成磁元件绕组损耗的结构如图 1.32 所示[123, 124]。该集成磁元件在不同的

磁柱上原、副边绕组保持相对较好的交错效果，但保持单个磁柱上原、副边绕组匝数不同

于变压器变比，中间磁柱的插入用于增大所集成的电感量。针对该结构文献[125]将两相结

构组合，使得谐振电感磁柱上的磁通反向，可以实现该电感磁柱的消去；该结构拓展至三

相系统[126]，同样可以实现额外电感磁柱的消去。由于该结构保持了绕组相对良好的交错，

高频下绕组损耗可以得到有效控制，但是同时也会导致该结构所集成的漏感较小，在需要

集成大感量电感的场合，会导致磁芯体积显著增大。 

2) 通用电感和变压器集成方案 

在谐振电路或者移相全桥等电路中所需要的电感与变压器直接串联，可以通过增大漏
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感的方式实现磁元件的集成，但是在部分其它电路中储能/滤波电感并非直接与变压器串

联，无法用变压器的漏感代替，因此需要考虑更加通用的集成方案。 

如图 1.33 所示集成结构可以实现非直接串联的电感和变压器的集成。该结构为部分

磁芯集成方案，其中电感和变压器上下叠放，电感绕组和变压器绕组与分立结构相比均保

持不变，变压器和电感独立磁芯部分分别流通励磁磁通∅௅௠和电感磁通∅௅，在集成磁片中

流通励磁磁通和电感磁通的叠加磁通[127-132]。该结构的优点是电感和变压器没有耦合，绕

组可以保持与分立元件相同的独立性设计，但缺点是仅部分磁路得到共用，对磁元件整体

体积的减小效果有限。同样的，该集成结构可以对集成共用的磁路部分进行调整，如图 1.34

所示为电感和变压器左右叠放的集成结构[133]，变压器和电感共用磁元件中间磁柱。 

在全波整流电路、多相隔离型 Boost 或者推挽电路等拓扑架构中，电感和变压器的集

成可以采用图 1.35 所示的结构[55, 130, 131, 134-136]，该结构中电感绕组单独绕制在一独立磁柱

上，原、副边绕组绕制在其它两个磁柱上。由于变压器不开气隙，变压器的励磁磁通不流

经电感磁柱，因此电感部分相对独立，因此该结构可应用于没有直接电气连接的电感和变

压器集成。 

 
图 1.33 上下叠放式磁芯集成结构 

 
图 1.34 左右叠放式磁芯集成结构 
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图 1.35 多磁柱绕组集成磁结构 

 

(a) 原边绕组与电感绕组集成 

 

 (b) 副边绕组与电感绕组集成 

图 1.36 电感与变压器部分绕组集成 

上述磁结构电感和变压器实现了磁芯的集成共用，绕组未进行集成。与之对应，在集

成结构中可以将电感和变压器绕组进行集成共用，实现绕组总长度的减小。如图 1.36 所示

为变压器绕组和电感绕组集成的磁结构[137-140]。图 1.36（a）为变压器原边绕组与电感绕组

进行了集成共用，等效电感集成在变压器的原边侧；图 1.36（b）为变压器副边绕组与电

感绕组进行了集成共用，等效电感集成在变压器的副边侧。与传统部分磁芯集成的结构相

比，图 1.36 所示集成结构中的电感和变压器磁芯相对独立，可基本按照分立磁元件设计。

上述结构中磁芯相对独立，导致磁芯体积无法减小，有学者提出将电感和变压器的磁芯盖

板一体集成的结构，为电感和变压器磁通的叠加提供了通路，可以实现磁芯进一步集成，

减小磁芯盖板厚度[138, 140, 141]。上述结构推导到三相系统时，三相基波叠加磁通为零，没有

绕制绕组的磁柱可以去掉，实现高密度的磁芯集成[139]，其结构顶视图如图 1.37 所示。 
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图 1.37 三相系统绕组集成磁元件剖面图 

另一类应用较为广泛的磁集成结构将倍流整流电路中的电感和变压器集成一体应用

[142-145]，实现了磁元件体积的减小。由于倍流整流电路中输出侧的两个滤波电感在电路结

构上等效为串联后与变压器副边侧绕组并联，因此副边绕组端口与两颗倍流整流电感所承

担的电压激励相同，因此在磁元件集成时可以将副边绕组与两颗输出电感绕组集成共用。

图 1.38 为倍流整流电路中分立磁元件的连接结构，图 1.39（a）将倍流整流电感与变压器

的磁芯进行集成，图 1.39（b）进一步将倍流整流电感与变压器的绕组进行了集成。 

 

图 1.38 传统倍流整流电路变压器和电感连接方式 

     

（a） 倍流整流电感与变压器磁芯集成（b）倍流整流电感与变压器绕组集成 

图 1.39 倍流整流电路中的磁集成 
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此外，还有针对变换器特定问题所做的磁元件集成方案。诸如通过特定的绕线方式实

现灵活的匝比变换[146]；利用 PCB 绕组的寄生电容实现变压器与谐振腔的集成[147]；将绕组

在垂直方向上集成以减小 PCB 层厚及层间寄生电容[148]；将磁路磁通在正交方向上集成以

实现更高的磁芯利用率[149]等。 

总之，根据不同电路拓扑中磁元件所受的励磁特性，配合磁路结构设计，可以实现电

感和变压器绕组/磁芯的集成，可以实现变压器和电感的相对解耦集成，或者深度耦合集成，

最终实现集成磁元件的小型化设计。 

1.4  高效率高功率密度磁集成技术难点 

分立磁元件所承受的电磁场环境相对单一，分析模型简单，设计方案成熟；但在集成

磁元件中，由于绕组和磁路的集成，电磁环境变得复杂，这对集成磁元件的分析和设计带

来了诸多新的挑战。 

在磁芯设计方面，分立变压器和电感磁元件磁芯中所产生的磁通大小和频率会随着变

换器工况发生变化，设计时可以根据最大负载电流计算电感的磁通大小，根据最大励磁电

流计算变压器的励磁磁通。然而，在集成磁元件中，磁芯中的叠加磁通幅值会随着工况变

化出现不同的叠加情况，最大值不一定出现在分立元件磁通最大的工况下，需要对所有工

况进行遍历计算以得磁通的最大值。 

在绕组设计方面，变压器和电感集成后，由于绕组和磁路的叠加，绕组所处空间的电

磁场也可能由单一变压器励磁电流产生的磁场或者电感电流产生的磁场变为叠加磁场，空

间电磁环境的变化可能会导致绕组中的涡流增大，绕组中电流分布变得不均匀，绕组损耗

加剧。 

在集成磁元件损耗评估方面，集成磁元件所承受的复杂的电磁环境导致磁元件的损耗

难以准确建模计算，测试时绕组损耗和磁芯损耗难以分离，因此集成磁元件的绕组损耗和

磁芯损耗的前期评估和后期的实验测试都相对困难。 

从其它特性上来讲，集成磁元件也存在不少挑战。集成磁元件的电磁场更加难以管控，

比如分槽绕组集成磁元件会产生大的磁场泄漏，在附近元器件上引起涡流、造成电磁干扰

等问题；集成结构会使得等效电感绕组匝数变化，等效电感绕组匝数明显偏小时会导致集

成磁元件所需磁芯截面积明显变大，集成磁元件失去体积优势；集成磁元件绕组或磁芯结

构设计不合理会造成空间浪费。 

因此，在设计集成磁元件时，需要考虑集成后的电磁场叠加状态进行分析与优化，以

充分发挥出集成磁元件提升变换器整体效率或功率密度的优势。 
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1.5  本文的研究目标及研究内容 

本文的研究目标： 

本文基于车载充电机高效率、高功率密度、宽增益范围的需求，针对车载充电机后级

DC/DC 部分磁元件体积占比大、严重限制了车载充电机功率密度进一步提升的问题，旨在

找出现有谐振电感和变压器集成结构损耗大、功率密度不佳的关键原因，探索实现磁路和

绕组高效集成的设计方案，提出针对集成磁元件绕组损耗和磁芯损耗的简易实验方法，为

高性能磁元件的集成设计提供有效指导。 

本论文的主要内容概括如下： 

第二章针对低频线绕式电感和变压器的集成展开研究。首先针对现有广泛应用的分槽

绕组集成磁元件磁柱中最大磁通分布极不均匀的问题，提出了通过调节原、副边谐振电容

容值来实现磁通最大值平衡的方案，该方案在解决磁通分布不均匀的同时也实现了磁芯中

磁通最大值的减小。在此基础上，针对分槽绕组集成磁元件严重的磁场泄漏问题，提出了

将绕组分区域交错的结构，在保持集成磁元件小体积的同时使得磁元件对外泄漏磁场抵消，

基本消除了对外泄漏磁场造成的涡流损耗等不利影响。 

第三章基于不对称绕组平面集成磁元件，针对现有方案在集成大的谐振电感时截面积

过大且优化方法缺失的问题，分析了该集成磁结构有效电感绕组和有效变压器绕组的构成，

揭示了集成磁元件中承担谐振电感磁通和变压器励磁磁通的绕组特性。依据绕组空间磁动

势幅值最小分布的原则，提出了电感和变压器绕组混合层叠时的最佳绕组排布结构；以变

压器绕组匝数、有效谐振电感绕组匝数为自由变量对所设计的集成磁结构进行建模分析，

在保持小体积的情况下使得不对称绕组集成磁元件集成了更大的谐振电感。最后设计磁元

件在搭建的样机上对所提出的优化设计方案进行了验证。 

第四章针对现有平面集成磁元件普遍存在的 PCB 空间浪费的问题，提出了等效谐振

电感绕组向同一谐振电感磁柱集成的结构，提升了 PCB 空间利用率；并且使用原、副边

绕组同时与电感绕组集成的结构，进一步减小了绕组的总长度。针对等效电感绕组部分损

耗严重的问题，提出了通过分段气隙调节空间磁场减弱垂直穿过绕组磁场分量的磁结构，

减小了绕组损耗。同时，针对集成元件绕组损耗和磁芯损耗难以简便地直接实验测量的问

题，基于所提出的集成结构，设置了单变量对照实验，通过对比测试的方法分离了绕组损

耗和磁芯损耗。最后实验验证了所提出的分析与设计方案的可行性和合理性。 

第五章对全文的工作进行了总结，同时对集成磁元件可探讨的优化方向进行了展望。
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第二章  绕线式低磁场泄漏集成磁元件研究 

在目前的常规的高压应用场合中，硅材料开关器件可靠性高、应用技术成熟、价格低

廉，因此得到了广泛应用。但是，高压硅器件寄生电感、寄生电容等参数较大，导致单次

开关损耗偏大，为了防止开关损耗过大，通常变换器采用几十千赫兹到一百千赫兹左右的

开关频率。低频工况下绕线式绕组结构灵活方便，得到了大规模应用。 

通过第一章对磁元件集成与优化的调研和综述可知，磁元件的集成可以在不牺牲电路

其它部分性能的情况下通过绕组复用和磁路复用的方式来减小绕组长度、绕组匝数或磁芯

截面积，从而缩小磁元件整体体积、提升变换器效率。但如绪论所述现有的绕线式集成磁

元件仍然存在集成度偏低、或磁场泄漏严重等诸多问题。本章针对上述问题，首次提出绕

组结构重构、分段交错的概念，设计了一种体积小、对外泄漏磁场低的变压器和电感的集

成磁元件结构。 

本章所涉及的磁元件的应用于车载充电机（OBC）后级的 DC/DC 变换器，基于串联

谐振电路拓扑，针对其中的谐振电感和变压器的集成与优化开展研究。 

2.1 串联谐振拓扑及其控制策略 

在 OBC 应用中，由于负载侧电池电压宽范围变化，变换器的谐振电感要足够大以保

证在满足电路增益变化时电路开关频率限定在合理范围内。图 2.1 展示了输出侧电池的充

电曲线，输出电压在 200~275V 时，电路工作于恒流充电模式，输出电流 Io 为 24A；输出

电压在 275~450V 时，电路工作于恒功率充电模式，输出功率为 Po 为 6.6kW；输出电压在

450V 时，电路工作于恒压模式。 

本章节所研究的磁元件基于 LC 串联谐振拓扑（图 2.2），根据功率等级原、副边均采

用全桥结构。图中展示了采用谐振电感和变压器集成的磁结构，励磁电感足够大，不参与

谐振，因此未在图中画出。采用分槽绕组集成磁结构时，等效谐振电感分布在变压器两侧，

由于励磁电感可以忽略，谐振电感可以向单侧折算，因此电路工作状态与传统电感在单侧

的 LC 串联谐振电路几乎一致。 

为了实现电路整个输出电压范围内的高效率，电路的谐振点设置在主要工作范围的中

间点左右，谐振点输出电压约 350V，全工作范围内电路需要工作于升压和降压的不同模

式。传统基于调频控制的 LC 串联谐振电路无法实现电路增益大于 1 的升压功能。为了使

电路能够满足全增益范围的输出要求，同时缩减工作时的调频范围，本章的控制策略采用

调频控制和副边开关管延时关断控制的混合控制模式[150]。 
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图 2.1 电动汽车电池充电工况曲线 

 

图 2.2 基于集成磁元件的 LC 串联谐振拓扑 

图 2.3 为 LC 串联谐振电路处于升压工作模式时的门极控制信号逻辑及原边侧谐振腔

电流波形图。在 t1~t2 时刻电路工作模态如图 2.4 所示。本章所采用的控制方案中，桥臂上、

下管的门极信号互补开通，占空比接近 50%（忽略死区时间），相比于传统的 PFM 控制，

在实现电路升压时，增加了副边开关管延时关断的控制模态，使得电路出现 Boost 特性。

具体地说，在 t1 时刻，原边谐振腔过零，而副边桥臂中的开关管 S6 相比于原边开关管 S2

的驱动信号延时 Td 时间关断。在该延时关断时间段内，由于原边侧的电流过零，副边整

流侧的电流由开关管 S7 自然切换到开关管 S8 的体二极管；由于 S6 保持开通，此时磁元

件副边侧桥臂端口被短路，该模态下原边侧的电源向谐振腔元件存储额外能量，该模态向

谐振腔存储的额外能量在 t2~t3 时段释放到输出侧。根据功率守恒，在输出电流不变的情况

下，谐振腔额外增加的能量使得副边侧电压升高。在合理的参数设计范围内，副边延时关

断时间 Td 越大，电路增益越高。本控制策略参考文献[150]，该文献中对电路的模态、增益

表达式等都有详细建模和分析，本章在此不做赘述。 
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图 2.3 升压工作模式下的控制逻辑及关键波形 

 

图 2.4  LC 串联谐振电路副边延时控制时段（t1~t2）电路模态 

图 2.5所示为该控制模式下 LC串联谐振电路的增益随归一化的开关频率变化的曲线。

传统基于 PFM 控制的 LC 串联谐振电路增益曲线如蓝色曲线所示，在整个频率范围内增

益均小于 1；在谐振点左侧，谐振腔处于容性工作状态，无法实现开关管的零电压开通，

因此工作频率范围一般设计在谐振点及其右侧。在电路输出范围处于降增益的工作范围下，

电路处于 PFM 控制模式，其增益与传统的 LC 串联谐振工作模式相同，如图中蓝色曲线

实线部分所示；电路输出范围处于升增益工作范围时，副边延迟开通导致变压器副边侧绕

组被短路，该模态会导致谐振腔电流提前过零，电路工作进入容性工作模态，因此需要同

步提高开关频率，以确保开关管工作于软开通（ZVS-on）的区域。在升增益模式下，其增

益曲线如图中红色实线所示。根据本章所设计样机的输入/输出规格，在输出电压范围内满

载工况下的开关频率以及副边延迟关断控制时间 Td 的参数如图 2.6 所示，电路中变压器

变比为 18:16，谐振频率约 60kHz，谐振电感为 75μH。谐振点设置在输出电压 350V 左

右，低输出电压时仅通过提升开关频率使得增益降低，此时副边延时关断时间为 0；输出

电压高于 350V 时，通过增大副边延时关断时间以提升输出电压，同时开关频率同步提高

以确保开关管软开关的实现。 
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图 2.5 增益曲线随归一化开关频率的关系 

 

图 2.6 整个电池充电范围内的延时关断时间与开关频率 

2.2  分槽绕组集成磁元件 

传统低频工况下，由于磁元件绕组匝数较多，为了方便设计和生产，通常采用多股漆

包线或者利兹线作为绕组来制作磁元件。从第一章的调研中可知，目前集成磁元件的方案

有多种结构，其中分槽绕组集成磁元件利用变压器的漏感作为谐振电感取代外置电感实现

磁元件的集成效果，这种磁元件结构简单，易于制作。 

图 2.7 为分槽绕组集成磁元件的基本结构，由传统的“E”型磁芯改变为“U”型磁芯。

该结构绕组绕在磁元件的磁柱上，一半绕组暴露在空气中有利于绕组散热。另一方面，该

结构两边柱的绕组产生的漏磁通除了窗口内侧的空间可以作为漏磁路，窗口外侧的空间也

可以作为漏磁路，且外部漏磁路空间体积远大于窗口内侧空间体积，因此构造同样大小的

漏感时，相比于基于“E”型磁芯的分槽绕组集成磁结构，该分槽绕组结构所需的磁芯体

积可以更小，因此本章首先对该分槽绕组集成磁元件进行了分析和设计。 
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图 2.7 基于“U”型磁芯的分槽绕组集成磁结构 

2.2.1 分槽绕组集成磁元件磁通分析 

如图 2.8 所示磁柱中流过左侧 A 磁柱磁通是励磁磁通∅௅௠以及原边等效谐振电感磁通

∅௅௥ 的正向叠加；类似地，流过右侧 B 磁柱磁通是励磁磁通∅௅௠以及副边等效谐振电感磁

通∅௅௥ 的反向叠加。 

对于该分槽绕组集成磁元件，原、副边绕组耦合度较低，原、副边绕组的单匝绕组伏

秒不同，导致原、副边绕组所在磁柱磁通出现差异。图 2.9 所示为集成磁元件的剖面图，

磁芯可分为上下左右（以 A、B、C、D 记）4 个磁柱部分，左右磁芯柱分别绕有原、副边

绕组。如图 2.9 所示不同的磁通叠加状态导致不同磁柱中磁通分布有明显差异（仿真参数：

开关频率 60kHz，原边电流峰值 22A，副边电流峰值 24.75A）。作为连接 A、B 磁柱的顶

部磁柱 C 和底部的磁柱 D，流过它们的磁通可近似看做从左到右由 A 磁柱的磁通渐逐渐

减小为 B 磁柱的磁通。在不同的工况下，不同磁柱中的最大通量会出现很大差异，因此磁

通密度也会随之变化。为了防止磁芯饱和，在磁芯截面积设计需要按照磁芯中最大的瞬时

磁通考虑。 

 

图 2.8 “U”型磁芯的分槽绕组集成磁结构磁通分布 

Np Ns

ΦmΦLr1 ΦLr2
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图 2.9 不同磁柱中的磁通分布分析 

 
图 2.10 分槽绕组集成磁元件及其外围简化电路 

在本章所研究的集成磁结构中，原边侧绕组和副边侧绕组分布在左、右两个不同的磁

柱上，对应的电路及磁结构简化结构如图 2.10 所示。磁芯中的磁通量与绕制在磁芯上的绕

组端电压的伏秒成正比，因此本章以绕组的伏秒来评估磁柱中磁通量。因此，可以分别用

原边侧和副边侧绕组的伏秒来反映左、右磁柱中的磁通量大小。对于图 2.2 所示的 LC 串

联谐振变换器，原、副边绕组端口总的伏秒分别为： 

𝑉𝑜𝑙𝑡 − 𝑆𝑒𝑐௉ = න |𝑉௉(𝑡) + 𝑉஼௥(𝑡)|𝑑𝑡

்௦
ଶ

଴

(2.1) 

𝑉𝑜𝑙𝑡 − 𝑆𝑒𝑐ௌ
ᇱ = 𝑛 ∗ න |𝑉ௌ(𝑡)|𝑑𝑡

்௦
ଶ

଴

(2.2) 

其中𝑉௉(𝑡)是原边侧桥臂中间点间的电压，𝑉ௌ(𝑡)是副边侧桥臂中点间的电压，𝑉஼௥(𝑡)是谐振

电容器的电压。𝑉𝑜𝑙𝑡 − 𝑆𝑒𝑐௉是原边侧绕组的伏秒数，由于原、副边绕组匝数不同；考虑变

比进行归一化比较将副边侧绕组的伏秒数乘以变压器匝数比 n 向原边侧折算，记为𝑉𝑜𝑙𝑡 −

𝑆𝑒𝑐ௌ
ᇱ。  

图 2.11 展示了基于式（2.1）和式（2.2）得到的在变换器满载输出工况下整个输出电

压范围内原边侧绕组和副边侧绕组的伏秒大小。红色曲线是原边侧绕组端口的伏秒，蓝色

曲线是折算后的副边侧绕组端口的伏秒。在整个输出增益范围内，绕组端口的伏秒变化很

大；更糟糕的是，原、副边两侧绕组之间的伏秒最大值差异超过 50%。如图 2.12 所示，如

Cr

VsVp
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果每个磁柱的横截面核心面积设计相等，则除原边侧绕组所在的 A 磁柱外，其它磁柱的利

用效率将会非常低。如果左侧 A 磁柱和右侧 B 磁柱的横截面积按两侧绕组各自的最大磁

通进行分别设计，磁芯利用率可以提高，但差异化定制设计会导致成本上升，并且磁元件

整体的空间利用率也难以提高。 

2.2.2 分槽绕组集成磁元件最大磁通均一化设计 

传统的分槽绕组由于原、副边绕组的弱耦合，在不同工况下会使得原、副边绕组所在

磁柱中的磁通幅值差异很大，磁芯优化困难。若能够将不同磁芯的最大磁通调整为大小相

等，则可以实现磁元件的截面积可进行简易的均等化设计，提高集成磁元件磁芯利用率，

获得高功率密度的集成磁元件。从式（2.1）和式（2.2）可知，在电路参数确定的情况下，

原、副边侧绕组的伏秒也固定，无法通过改变电路规格解决传统分槽绕组集成磁元件不同

磁柱磁通差异大的问题。 

在串联谐振电路中，变压器近似看作理想变压器，如果把分布在原边侧谐振电容分配

至变压器两侧（如图 2.13 所示），只要保证根据变比折算后总的容值不变，电路的工

 
图 2.11 传统分槽绕组集成磁结构不同磁柱磁通幅值分布 

     

（a）不同磁柱相同截面积设计（b）不同磁柱需差异化设计 

图 2.12 传统分槽绕组的磁元件 
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况基本不发生变化。当谐振电容被分开分布在变压器两侧时，单侧的谐振电容电压会随着

谐振容值的改变而变化，该结构为集成磁元件原、副边绕组的伏秒引入了谐振电容电压这

一额外可调变量，可以实现不同磁柱中最大磁通的平衡。 

当谐振电容分布在集成磁元件两侧时，绕组的伏秒由式（2.1）~（2.2）变为（2.3）和

（2.4）： 

𝑉𝑜𝑙𝑡 ∗ 𝑆𝑒𝑐௉ = න ห𝑉௉(𝑡) − 𝑉஼௥௣(𝑡)ห𝑑𝑡

்௦
ଶ

଴

(2.3) 

𝑉𝑜𝑙𝑡 − 𝑆𝑒𝑐ௌ
ᇱ = 𝑛 ∗ න |𝑉ௌ(𝑡) + 𝑉஼௥ௌ(𝑡)|𝑑𝑡

்௦
ଶ

଴

(2.4) 

为了实现集成磁元件不同磁柱中最大磁通的一致，根据式（2.3）和（2.4），通过调节

谐振电容在集成磁元件原、副边侧的容值大小，可以实现对绕组端口伏秒的调节，最终得

到使不同磁柱中最大伏秒相同的谐振电容容值参数。以归一化的分配在副边侧的谐振电容

容值𝐶𝑟𝑠∗为自变量（基准值为𝑛ଶ𝐶𝑟)，将图 2.11 中的整个变换器工作范围内原、副边绕组

端口伏秒的最大值作为因变量，在图 2.15 中描绘了随着副边谐振电容容值的变化时，原、

副边绕组最大伏秒的变化。从中可见随着副边侧谐振电容容值的增大，原边侧绕组的最大

伏秒增加，副边侧绕组的最大伏秒减小，两者在归一化的谐振电容容值𝐶𝑟𝑠∗ ≈ 2 时取得相

等的值，即按照该参数下进行谐振电容容值分配，可以使得不同磁柱中的最大磁通取得相

等值。 

 

图 2.13 双边谐振电容分布的集成磁元件 

 

图 2.14 双边谐振电容分布的 LC 串联谐振电路 
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图 2.16 所示为谐振电容分布在原、副边绕组双边后，随着谐振电容容值分配的改变，

原、副边谐振电容上最大电压应力的变化情况。可见，随着副边谐振电容容值的减小，副

边电容所需耐压增大，原边谐振电容所需耐压减小。谐振电容仅分布在原边侧时，副边等

效的串联谐振电容容值为无穷大，原边电容所需耐压高；谐振电容两侧分布时，由于每一

侧的容值均变大，使得所承受的电压应力会下降，且在磁元件最大磁密相同的设计点，原、

副边谐振电容所承受的最大电压基本相同，且均小于电容单侧分布时的耐压值，原、副边

谐振电容可以使用同种型号的更低耐压的谐振电容。综合考虑耐压和使用个数的变化后选

择谐振电容，谐振电容两侧分布并不会导致谐振电容总体积增加，不影响变换器的功率密

度。与图 2.10 所示的谐振电容仅在原边分布的结构相比，本方案设计中，当𝐶𝑟𝑠∗ ≈ 2时，

不仅实现了不同磁柱最大磁通的一致，而且最大磁通的幅值也明显下降，使得所需要的磁

柱截面积减小。 

 
图 2.15 绕组端口最大伏秒与副边电容容值 

 
图 2.16 原、副边两侧谐振电容电压峰值随容值分配的变化 
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2.2.3 分槽绕组集成磁元件集成电感设计 

磁元件电气参数确定后对磁元件进行仿真，其结果如图 2.17 所示，可见磁场在整个

空间中呈三维形式分布（仿真参数：开关频率 60kHz，原边电流峰值 22A，副边电流峰值

24.75A）。由于空气磁回路最短，在磁原件的窗口内部原、副边绕组之间的气隙空间磁场

强度最强，集成磁元件绕组外侧同样有较强的磁场分布，且随着与绕组的距离增加呈散射

状分布。 

由于磁结构确定之后，集成磁元件外部空间的磁场分布情况基本固定，原、副边绕组

间的窗口空间磁场强度最大，谐振电感的储能大部分位于该空间内，因此为了使所设计的

磁元件所集成的谐振电感感量达到目标值，最方便的方法是调节原、副边绕组的间距。但

由于磁场在空间中呈三维不均匀分布，且受几何尺寸影响，难以建立统一模型通过手动计

算的方式计算空间磁场来计算该结构所集成的漏感大小。因此对于分槽绕组磁结构所集成

的电感量设计借助了有限元仿真工具，通过磁仿真的方式不断调整原、副边绕组的间距来

调节磁元件所集成的谐振电感大小。 图 2.18 所示为调节原、副边绕组距离 D 来实现所要

集成的目标谐振电感感量的示意图。 

 

图 2.17 分槽绕组集成磁元件空间磁场分布仿真 

 
图 2.18 分槽绕组集成磁元件集成谐振电感感量调节示意图 

D1 Dn
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2.2.4 分槽绕组集成磁元件实验测试 

2.2.4.1 磁通分布验证 

为了验证所提出的磁通分析模型和设计的可行性，本章制作了一台输出功率 6.6kW 基

于 LC 串联谐振拓扑的 DC/DC 变换器实验样机，表 2.1 给出了样机的关键参数。 

表 2.1 磁元件关键参数及谐振参数 

谐振频率 55kHz 

Lr 75μH 

Crp/Crs 
33nF（7 颗并联）

/33nF（9 颗并联） 

MOSFET IPB65R048CFD 

集成磁元件匝比 18:16 

磁元件截面积 Ae=380mm2 

磁芯材质 DMR95 

 

在实验中，磁通密度是通过测量绕在两个磁柱上缠绕的一匝紧贴磁柱绕制的辅助绕组

的端电压间接测量得到的（见图 2.19）。图 2.20 为实验测得的辅助绕组端电压波形𝑉஺஻和

𝑉஼஽。根据法拉第电磁感应定律，线圈端电压与磁通变化之间的关系为： 

𝑉஺஻ =
𝑑∅஺஻

𝑑𝑡
(2.5) 

因此左边磁柱磁通密度为： 

𝐵௠ଵ(𝑡) =
∫ |𝑉஺஻(𝑥)|

௧

଴
𝑑𝑥

𝐴𝑒
(2.6) 

右边磁柱的磁密𝐵௠ଶ(𝑡)可以用同样的方法计算。 

 

图 2.19  辅助绕组磁通测试方法 
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（a）最低输出电压时的辅助绕组电压波形（b）谐振点输出时的辅助绕组电压波形 

 

（c）最高 450V 的辅助绕组电压波形 

图 2.20 辅助绕组电压波形测试 

从图 2.20 中可以得到 VAB 和 VCD 的值 ，再由式（2.6）计算出磁柱的磁通密度在一个

开关周期内的瞬时分布，把不同输出电压下的磁密的峰值取出绘制在图 2.21 中。红色和蓝

色线分别代表原边侧绕组和副边侧绕组所绕制磁柱的磁通密度。结果表明，在两个磁柱截

面积相同的情况下，最大磁通密度几乎一致，与预期设计相同。因此，本章所提出的设计

方案对集成磁元件中不同磁柱磁密最大值的均一化效果得到了验证。 

 

图 2.21 原、副边绕组所在磁柱磁通密度测试结果 
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2.2.4.2 效率测试及分析 

样机按照图 2.1 充电曲线对所设计的磁元件进行了测试，图 2.22（a）~（c）分别为最

低输出电压、谐振点和最高输出电压时的关键波形，其中绿色谐振电流为原边侧谐振腔电

流波形，浅蓝色和深蓝色波形分别为开关管 S2 的漏-源电压 Vds2 和门极驱动信号 Vgs2。

在不同的输出电压下，原边开关管都实现了软开关。 

 

（a）最低输出电压时的开关波形 

 

（b）谐振点工作时的开关波形 

 

（c）最高输出电压时的开关波形 

图 2.22 不同输出电压下满载工作波形 
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图 2.23 展示了全范围输出电压下的测试效率曲线，其中绿色曲线为本小节所设计的

集成磁元件的效率，其峰值为 97.8%。为了验证所设计的集成磁元件的有益效果，在此同

步测量了相同电气参数及磁元件规格的分立磁元件的效率，如图中红色曲线所示。与图

2.23（b）所示的分立磁元件和集成磁元件的体积对比，所设计的集成磁元件在保持效率基

本一致的情况下，体积下降了 35%以上，证明了所设计的集成磁元件的优势。图 2.24 所示

为所设计的集成磁元件的样机在谐振点时的损耗分解，主要分为绕组损耗、磁芯损耗、原

边和副边开关管损耗、PCB 走线以及连接端子损耗等部分。通过对集成磁元件的优化设计，

使得电感和变压器集成磁元件的损耗占比得以控制在较低水平；由于原边电流较大，流经

开关管沟道时引起的压降较大所以导通损耗较大，可以通过选择会用更小导通损耗的开关

管或者宽禁带半导体器件实现进一步效率优化。 

      

     （a）分槽绕组效率对比        （b）分立器件与集成磁元件体积对比 

图 2.23 分槽绕组集成磁元件与分立器件对比 

 

图 2.24  LC 串联谐振电路谐振点损耗分析 
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2.3 低磁场泄漏集成磁元件结构推导 

2.3.1  传统分槽绕组集成磁元件问题及其解决方法 

在上一小节中的分槽绕组的集成结构虽然可以将电感绕组完全消除，以变压器的漏感

作为谐振电感，且磁元件体积小，整体集成度高；但是，该结构也有明显缺点：由于该结

构借助绕组附近的空气磁路作为集成的电感磁路，绕组周围空间会有比较严重的磁场泄漏

现象。磁元件作为主要发热元件之一，在工作时通常会尽量靠近金属散热机壳放置以减小

散热时的热阻，此时该集成磁元件的泄漏磁场交链金属机壳会在机壳上引起涡流损耗，导

致总损耗变大。图 2.25 展示了传统的带有额外增强电感磁柱的分槽绕组集成磁结构，该图

为其剖面图，其中左侧槽中红色部分绕组为原边绕组，右侧槽中蓝色部分为副边绕组，磁

元件黑色虚线为磁元件对外泄漏磁场的磁力线分布。泄漏的交变磁场穿过其临近的金属散

热器时，会在散热器上引起涡流损耗，导致整机效率下降。 

 

图 2.25 分槽绕组的泄漏磁场及其影响 

       

（a）带有电感磁柱的分槽绕组集成结构  （b）有一定交错程度的分槽绕组结构 

图 2.26 带有额外电感磁柱的分槽绕组集成磁元件及其改进 
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为了缓解分槽绕组磁场泄漏而导致的涡流损耗问题，可以通过减小绕组空间磁场大小

的方式来缓解，例如采用将绕组进行一定程度交错的方式，图 2.26（a）和图 2.26（b）展

示了通过改善绕组交错后绕组空间磁动势的变化。可以看到，将传统的“原(P)—副(S)”绕组

结构，改为将原边绕组一分为二与副边形成“原(P)—副(S)—原(P)”的交错结构，磁动势幅

值 MMF 会减少接近一半。尽管该结构可以减小磁动势幅值，但是由于绕组间磁场强度的

减小，集成同样大小的谐振电感时需要插入额外的电感磁路磁柱，增加了磁芯体积 。增

加交错效果可以进一步减小 MMF 的幅值，从而进一步减小磁元件对外泄漏磁场，但会导

致磁元件体积的进一步增大。 

综上所述，分槽绕组集成磁结构，虽然具有高集成度的优势，但是现有的设计结构不

可避免地出现严重磁场对外泄漏现象。该泄漏磁场不仅会在磁元件临近的金属散热机构上

引起大的涡流损耗，同时还会引起额外的 EMI 等问题，但是现有集成方案却几乎没有针

对该问题的解决方案。因此，针对该结构研究如何在保持集成磁元件小体积的基础上解决

其磁场对外泄漏具有重要应用价值。 

2.3.2  低磁场泄漏集成磁元件 

针对分槽绕组磁场对外泄露现象严重的问题，本章提出将传统的整匝绕组进行解构，

使绕组按照磁元件窗口内外侧区域进行分段，不同片段的绕组进行交错程度不均一的排布

结构。图 2.27 展示了绕组重构后的集成磁元件基本结构，该图为所提集成磁结构的剖面

图，红色线代表原边绕组，蓝色线代表副边绕组，磁芯分为主磁路磁元件和原、副边绕组

间的谐振电感磁柱。以磁芯主磁路窗口为基本界线，原、副边绕组按空间区域分为三段：

内侧绕组、外侧绕组以及交叉绕组。内侧绕组，处于磁芯窗口之中，该区域原、副边绕组

完全分开使得构造等效谐振电感的有效绕组匝数最大，以增大谐振电感磁柱处的磁场强度，

这样可以在构造同等大小的谐振电感的情况下使得磁元件的体积最小；外侧绕组，包围在

磁芯上下表面，该区域原、副边绕组充分交错，由于在 LC 串联谐振电路中，相比于负载

电流励磁电流基本可以忽略，临近的原、副边绕组电流产生的磁通近似完全抵消，因此该

结构下集成磁元件对外的泄漏磁场可以减小到最低；交叉绕组，连接窗口内侧和外侧绕组，

该段绕组绕制结构上原、副边倾斜交叉，以实现交错程度不同的窗口内侧和外侧绕组的衔

接。该集成结构中全部原、副边绕组作为有效电感绕组来构造谐振电感，因此磁芯截面积

可以保持最小；同时由于窗口外侧的原、副边绕组片段充分交错，使得集成磁元件对外泄

漏磁场降至与传统绕组良好交错的变压器结构相同的水平。 
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图 2.27  所提出的电感和变压器基本集成结构 

2.3.3  绕组长度进一步缩短的集成磁结构 

尽管上述所提出的磁结构可以在保持集成磁元件最小体积的基础上基本抵消磁元件

对外泄漏磁场，但是，相比于传统集成磁元件的绕组结构，由于交叉绕组部分的存在，会

导致绕组长度增加。该结构下交叉绕组最长的部分在水平方向上要横跨整个磁元件接近一

半的窗口宽度，如图 2.28 所示。绕组总长度增加使得绕组直流电阻变大，绕组损耗增大。 

 

图 2.28  所提基本集成磁元件的交叉绕组尺寸 

 

图 2.29  交叉绕组水平跨度减小的集成磁结构 
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为了缓解这一问题，所提出的集成磁结构可以进一步优化，通过插入额外的电感磁柱，

增加绕组的分段数，可以大幅减小交叉绕组段的水平方向最大跨度。如图 2.29 所示，额外

增加一个电感磁柱之后，总的窗口宽度会略有牺牲 ，但交叉绕组的最大水平跨度可减小

为 1/4 的窗口宽度。设计时，如果磁元件绕组损耗占比仍然偏大，可以通过继续增加电感

磁柱的方式减小交叉绕组的长度来减小绕组损耗。考虑实际应用中，磁芯和绕组的比例损

耗相当，继续增加电感磁柱时电感磁柱体积线性增加，但交叉绕组的水平跨度下降比例越

来越小，因此本章设计的磁元件选择在数量为图 2.29 所示插入两个独立谐振电感磁柱的

结构。 

2.3.4  磁场泄漏的抑制效果仿真验证 

为了验证上述所提出的集成磁元件对磁场泄漏现象的抑制效果，本小节对所提出的低

磁场泄漏集成磁元件与传统的分槽绕组集成磁元件进行了建模和磁仿真对比。为了公平地

比较，本小节给出了具有相同磁芯结构的传统分槽绕组集成磁结构（如图 2.30（a）所示），

绕组采用“原-副-原-副”的排布结构，原、副边绕组间插入谐振电感磁柱。图 2.30（b）为

所提出的低磁场泄漏集成磁元件结构图，磁芯结构与分槽绕组结构完全一致，绕组采用不

同空间区域分段交错的排布结构：主磁路磁芯内侧绕组原、副边完全分开，主磁路外侧原、

副边绕组充分交错。 

 

（a）传统分槽绕组集成磁元件结构图 

 

（b）所提低磁场泄漏集成磁元件结构图 

图 2.30 传统分槽绕组集成磁元件与所提低磁场泄漏集成磁元件结构图 
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（a）传统集成磁元件外侧磁场强度分布 （b）所提集成磁元件外侧磁场强度分布 

图 2.31 不同集成磁结构外侧泄漏磁场强度分布 

本文根据所建立的仿真模型进行了有限元涡流场磁仿真，两种结构的绕组上施加相同

的电流激励，为原边电流峰值 IPri = 22A，副边电流峰值 ISec = 24.75A，开关频率 fs = 60kHz。

在电流峰值时刻，不同磁元件外部磁场强度分布情况如图 2.31（a）和（b）所示。从图中

对比可以看出，相比于传统结构，所提集成磁结构的外部空间磁场幅值明显下降。以图中

距离磁元件最外侧绕组单倍绕组直径距离的位置磁场强度为例，磁场强度的幅值从大约

5000A/m 下降到小于 1000A/m，减小为原来的 1/5 以下，由于交变磁场产生的涡流损耗大

小与磁场幅值的二次方成正比，因此该泄漏磁场在临近金属机壳上产生的涡流引起的损耗

理论上可以下降为原来的 1/25 以下。该仿真结果证明了本章所提出的集成磁结构相比于

传统分槽绕组集成磁结构，对外泄漏磁场具有明显的抵消效果。 

2.4  低磁场泄漏集成磁元件建模与设计流程 

本小节对上述所提出的集成磁结构进行精细的数学建模与计算，给出磁元件设计的整

体流程。通过建立磁元件对应的磁阻模型，对空间磁场进行计算，得出所要集成的谐振电

感 Lr 与绕组及磁芯尺寸的定量关系，通过优化设计流程给出磁芯不同位置磁芯截面积的

设计方法。 

2.4.1 低磁场泄漏集成磁元件磁路分析 

由于本章所设计的磁元件基于 LC 串联谐振电路，其励磁电感 Lm 不参与谐振，励磁

电感感量可以尽可能设计地大一些，因此励磁磁通回路不需要开气隙。对该磁元件的分析

首先是计算磁元件所集成的谐振电感感量与磁元件结构参数的关系。由于本章所提出的集

成磁元件主磁路外侧的原、副边绕组充分交错抵消了对外泄露的磁场，所以磁元件外部侧

磁场强度基本可以忽略，磁场基本完全被控制在磁芯主磁路窗口内部；因此，在分析磁元

件空间电磁场时可以仅分析主磁路内侧窗口内的绕组空间区域和谐振电感磁柱的磁场储
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能，以此来计算所集成的谐振电感感量。所提的集成结构的简化图如图 2.32 所示，磁元件

各部分的尺寸标注在图中：“X”为原边绕组窗口宽度，“Y”为副边绕组窗口宽度，“Z”

为谐振电感磁柱宽度，“C”为主磁路磁芯厚度，“D”为窗口高度，“b”为磁元件垂直

纸面方向的长度，“h”为磁元件的总高度。 

将图 2.32 所示简化后的磁元件结构沿切面展开得到其剖面图，如图 2.33 所示，由于

本章所设计的磁元件在垂直纸面方向结构一致，可以以该剖面图为例分析该集成磁元件的

磁场分布。图 2.33 其中绿色实线代表磁芯中励磁磁通（∅௅௠）路径，同时交链所有原、副

边绕组；虚线为谐振电感磁通路径，分别交链原、副边绕组，该部分谐振电感磁通又可分

为交链绕组空间的分布式电感磁通（∅௅௥_௪）磁路和铰链谐振电感磁柱的磁通（∅௅௥_௟௘௚）磁

路。由绕组排布所产生的磁通分布可知，流经电感磁路磁柱中的磁通为等效谐振电感磁通，

主磁路中流通的磁通可以看作是分立谐振电感和变压器励磁磁通的叠加磁通。具体而言，

主磁路左磁柱叠加磁通记为∅௠ଵ，右磁柱叠加磁通记为∅௠ଶ，上下磁路磁柱为渐变的谐振

电感磁通和励磁磁通的叠加磁通，其最大值为左磁柱或右磁柱中的最大值。 

2.4.2 低磁场泄漏集成磁元件设计流程 

为了更清晰的对本章节所提出的集成磁元件进行分析和设计，图 2.34 给出了磁元件

截面积及其尺寸参数设计的流程图。首先，磁元件的匝比、谐振电感感量等参数根据电路

 

图 2.32 简化后的集成磁元件结构 

 

图 2.33 集成磁元件磁通分布情况 
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的输入、输出特性确定；下一步给出初步估计的磁元件宽度尺寸“b”（图 2.32 所示），

接下来根据安培环路定律可以计算磁元件内部绕组空间的漏磁场磁通量∅௅௥_௪，进而可以

求解出绕组空间的漏磁场所寄生的等效谐振电感𝐿௅௥_௪，然后根据要集成的总的目标谐振

电感来确定额外插入的电感磁柱所要构建的谐振电感量𝐿௅௥_௟௘ ，进一步可以计算出电感磁

柱的磁通量∅௅௥_௟௘௚；所设计的集成磁元件的等效励磁磁通∅௅௠可以根据集成磁元件“T”参

数模型中等效变压器绕组所承受的伏秒计算得到；根据图 2.33 所分析的磁通叠加情况可

以求解出主磁路左、右磁柱各自的磁通∅௠ଵ和∅௠ଶ；至此，电感磁柱磁通和主磁路磁柱磁

通均已求解得出，选择合适的最大磁密𝐵௠௔௫后就可求出集成磁元件电感磁柱和主磁路磁柱

的截面积；更进一步，根据求出的截面积大小计算磁元件总体的尺寸，判断总体尺寸是否

满足要求，如果不满足那么重新修改最初给定的磁元件宽度“b”，重新进行上述磁元件本

体参数的计算，直到得到满足要求的磁元件参数。 

 

图 2.34 低磁场泄漏集成磁元件设计流程图 
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2.4.3 低磁场泄漏集成磁元件建模计算 

磁元件内部空间按照磁场特性主要分为两部分：绕组空间渐变的分布式磁场和磁芯中

相对均一分布的磁场。绕组空间内渐变的分布式磁场可以基于安培环路定律对磁场强度进

行求解，进而通过积分的方式计算磁通分布和等效电感的大小。而磁芯回路中的磁场分布

相对均一，可以使用基于集总参数的磁阻模型来分析。由于磁阻模型把磁路转化为类似于

电路的回路模型，且磁路的磁通方程和磁动势方程可以类比于电路中的电流、电压方程，

因此对于磁芯回路的磁场建立磁元件集总参数的磁阻模型更加清晰和直观。 

由于磁元件的电磁场实际分布复杂，为了对本章所提出的集成磁元件分析和设计进行

简化，在误差可以接受的范围内，本小节做以下假设： 

1）本章节所研究的拓扑基于 LC 串联谐振电路，其励磁电感感量在毫亨（mH）等级，

在所研究的频率范围内等效变压器的励磁电压激励产生的励磁电流与负载电流相

比可以忽略，因此可以认为集成磁元件仅流过负载电流，原、副边电流与等效变

压器的变比成比例，即有： 

𝑁௉𝑖௉ ≈ 𝑁ௌ𝑖ௌ (2.7) 

其中𝑁௉、𝑁ௌ分别为集成磁元件原、副边绕组总匝数，𝑖௉、𝑖ௌ分别为流过原、副边绕

组的电流大小。 

2）本章节所设计的磁元件磁芯材料为锰锌功率铁氧体，磁芯磁导率在空气磁导率的

三个数量级左右，即有： 

𝜇஼௢௥௘ ≫ 𝜇଴ (2.8) 

其中𝜇஼௢௥௘为磁芯磁导率，𝜇଴为空气磁导率。根据磁通连续性定理，磁芯里的磁场

强度远小于气隙中的磁场强度，因此在考虑带有气隙的导磁回路时，磁芯中的磁

场强度近似忽略。 

2.4.3.1 绕组空间的磁场计算 

在磁回路中，磁场强度与回路所包围绕组通过的电流安匝数成正比，因此在图 2.36 所

示的剖面图中沿磁芯水平长度方向建立 X 轴，Y 轴代表磁场强度。取任意坐标位置 x 处为

例，分析该位置处的磁场情况：在磁元件剖视图中，以 x 位置为界向左和向右分别做回路

1 和回路 2 两个磁回路，该位置处的磁场可以看作是由回路 1 和回路 2 包围的电流所产生

的，又由于该磁元件原、副边总电流等大反向，因此回路 1 和回路 2 中的有效电流安匝数

大小相同，所以该位置处的磁通∅௅௥_௪௫在回路 1 和回路 2 中各分一半。计算该位置处的磁

场强度时，可以取回路 1 基于安培环路定律进行计算，在该回路磁芯中的磁场强度与空气
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磁路中的磁场强度相比可以忽略，可以认为回路 1 包围的总电流产生的磁动势完全施加在

该回路包含的窗口内气隙磁路上，因此可以求得该位置处的磁场强度为： 

𝐻௫ =
𝑁௉ଵ𝑖௉ − 𝑁ௌଵ𝑖ௌ

𝐷
(2.9) 

其中，𝑁௉ଵ、𝑁ௌଵ分别为回路 1 中原、副边绕组的匝数，D 为窗口高度（如图 2.32 所示）。 

本章设计的集成磁元件，绕组基本均匀分配在不同的磁芯槽中，图 2.33 所示三个槽中

的绕组均分为原、副边绕组匝数的一半。据此，可以求出绕组空间磁场强度峰值出现在插

入的谐振电感磁柱位置，其大小为： 

𝐻௣௘௔௞ =
𝑁௉𝑖௉

2𝐷
(2.10) 

图 2.35 为集成磁元件窗口内侧的磁场强度分布仿真结果，可以看到，在图中所建立的

坐标系中，磁场强度在 xz 平面上几乎不发生变化，沿着 y 轴方向随着坐标位置几乎呈线

性变化。在谐振电感磁柱气隙位置，由于气隙的边缘效应，会导致气隙边缘空间磁场发生

明显变化，为了避免气隙处泄漏磁场交链附近绕组引起严重涡流损耗，绕组对气隙进行了

适当距离的避让。 

在整个 x 轴方向上，窗口内磁场强度幅值在最左边槽中随着回路中原边匝数的增加呈

现先线性增加，跨过第一个槽后回路中出现反向电流的副边绕组，磁场强度幅值开始线性

下降，之后再重复该磁场强度分布形式。具体的磁场分布如图 2.36 所示。 

磁场强度得到之后，可以对空间磁场进行积分，求解出绕组空间的磁通量∅௅௥_௪。 

∅௅௥_௪ = න (𝜇଴𝐻௫𝑏)

ଶ(௑ା௒)

଴

𝑑𝑥 =
𝜇଴𝑖௉𝑏𝑁௉(𝑋 + 𝑌)

2𝐷
(2.11) 

该磁通量会各有一半流过主磁路的左侧和右侧磁柱。 

同时，磁元件窗口内部绕组空间磁场储能等效的电感折算到集成磁元件原边侧为： 

𝐿௅௥_௪ = ෍
∭ 𝜇଴𝐻௫

ଶ 𝑑(𝑉𝑒௪)

𝑖௉
ଶ =

𝜇଴𝑏(𝑋 + 𝑌)𝑁௉
ଶ

6𝐷
(2.12) 

其中，𝑉𝑒௪为主磁元件窗口内部的空间体积。上式对不同窗口内的磁场储能进行计算，之

后对整个绕组空间的磁场储能进行叠加，再除以原边绕组的电流值，就得到向原边侧折算

的总的谐振电感感量。 
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图 2.35 窗口内侧磁场强度分布三维仿真图 

 

图 2.36 磁元件窗口内磁场强度分布曲线 

2.4.3.2 谐振电感磁柱磁场计算 

在分析计算完绕组空间的等效谐振电感之后，根据期望集成的目标电感感量可以得出

所插入的谐振电感磁柱所要集成的电感感量： 

𝐿௅௥_௟௘௚ = 𝐿𝑟 − 𝐿௅௥_௪ (2.13) 

其中，𝐿𝑟为所要集成的总谐振电感感量。 

接下来根据谐振电感磁柱所要集成的等效谐振电感感量，对谐振电感磁柱进行建模分

析和设计。由于该谐振电感磁柱磁路相对均匀，因此建立磁阻模型以便更清晰直观地对该

磁回路的磁场进行分析。如图 2.37 所示为磁元件所对应的磁阻模型，其中𝐹ଵ、𝐹ଶ分别为最

左边和中间磁芯槽中原边绕组产生的磁动势，𝐹ଷ、𝐹ସ分别为中间磁芯槽和最右边磁芯槽中

副边绕组产生的磁动势，𝑅௠ଵ、𝑅௠ଶ和𝑅௠ଷ分别为对应磁芯磁路段的磁阻，𝑅௟௘௚ଵ和𝑅௟௘௚ଶ分

别为所插入的谐振电感磁柱所包含的气隙的磁阻（气隙长度记为δ）。由于磁结构的对称

性，在励磁电流几乎可以忽略的条件下，不同磁芯槽中的绕组产生的磁动势满足： 

𝐹ଵ ≈ 𝐹ସ ≈ 𝑁௉ଵ𝑖௉ (2.14) 

𝐹ଶ − 𝐹ଷ ≈ 0 (2.15) 

回路1 回路2

x

Y

0 X

Hx

ΦLr_wx 

0.5ΦLr_wx 0.5ΦLr_wx 

Hpeak
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同时，为了简化设计根据本章节所涉及的集成磁元件结构，可以将两个插入的谐振电

感磁柱按照对称设计，两电感磁柱气隙设计为相同值，此处记所插入的两个谐振电感磁柱

磁阻为： 

𝑅௟௘௚ = 𝑅௟௘௚ଶ = 𝑅௟௘௚ (2.16) 

基于式（2.14）和（2.15）可以将磁阻模型回路中的中间磁芯槽中的磁动势消去，两边

槽中的绕组产生的磁动势均可简化为𝐹ଵ；主磁路磁芯不开气隙，因此主磁路磁芯的磁阻相

比于两个谐振电感磁柱磁阻相差三个数量级，其大小可以忽略，因此分析谐振电感的磁阻

模型中仅保留谐振电感磁柱磁阻。基于上述分析和简化，图 2.37 所示的磁阻模型可以简化

为图 2.38 所示的结构。 

根据电感量与磁通关系的基本定义式，基于下图所示的磁阻模型可以得出该集成磁元

件所构造的谐振电感大小与磁阻的关系式。 

𝐿௞_௟௘௚ =
𝑁௉

ଶ

2𝑅௟௘௚

(2.17) 

 

进一步可以推导出流过单个谐振电感磁柱的瞬时磁通大小，可表示为式（2.18）的形

式。 

∅௅௥_௟௘௚ =
𝐹ଵ

𝑅௟௘௚
=

𝑁௉𝑖௉

𝑅௟௘௚

(2.18) 

由于气隙长度相对于磁元件尺寸相对较小，为了简化分析，在计算谐振电感磁柱气隙

 

图 2.37 集成磁元件磁阻模型 

 

图 2.38 简化后的谐振电感磁路磁阻模型 

Rm1 Rm3F3F2 Rm2

Rleg1 Rleg2F1 F4δ 

Rleg Rleg
F1 F1
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处的阻抗时近似认为该位置处的磁通分布均匀，忽略其扩散现象。根据实际工况，给定磁

芯一个合理的最大磁密𝐵௠௔௫，基于磁阻模型可以求解出所插入的谐振电感磁柱的气隙长度

为： 

δ =
𝜇଴𝑁௉𝐼௉_௠௔௫

2𝐵௠௔௫

(2.19) 

其中𝜇଴为空气磁导率，𝐼௉_௠௔௫为整个输出电压下满载工况时原边绕组电流的最大值，𝐵௠௔௫

为设计的磁芯磁密最大值。 

2.4.3.3 集成磁元件截面积计算 

以上模型对本章所提低磁场泄漏集成磁元件的磁场构成及分布特征进行了分析，为了

完成对磁元件的设计，进一步对磁芯截面积进行计算。 

结合式（2.17）和（2.19），可以求解出谐振电感磁柱的截面积𝐴𝑒௟௘௚的表达式，如式

（2.20）所示。 

𝐴𝑒௟௘௚ =
𝛿

𝜇଴𝑅௟௘௚
=

𝐿௞೗೐೒
𝐼௉_௠௔௫

𝑁௉𝐵௠௔௫

(2.20) 

上述建模分析给出了谐振电感磁柱的设计和计算过程，接下来对主磁路磁元件部分进

行设计。由于主磁路中的磁通为励磁电感磁通和谐振电感的叠加形式，且绕组空间中的谐

振电感磁通为分布式参数，因此要计算该叠加磁通，需要进一步分析等效的励磁磁通。通

过磁阻模型计算虽然直观，但是计算时会涉及到磁芯磁阻参数，但实际情况由于磁芯拼接

时即使细小的空气缝隙也会导致磁芯磁阻计算出现较大偏差。在谐振电路中，磁元件的磁

通在一个开关周期内正负对称，不存在直流偏置，流过磁芯的磁通与绕组两端的励磁电压

大小成正比，因此可以通过绕组端口的伏秒来计算。对于励磁电压的分析，可以基于变压

器的“T”模型进行分析。根据法拉第电磁感应定律，变压器的励磁磁通与变压器绕组两

端的伏秒成正比，因此集成磁元件中等效变压器的励磁磁通为： 

∅௅௠ =
∫ 𝑉 ௉(𝑥)𝑑𝑥

௧

଴

𝑁௉
+ ∅௧଴ (2.21) 

 

图 2.39 分槽绕组集成磁元件电路模型 

Lrp Lrs

VTP
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其中𝑉 ௉是磁元件“T”模型中等效变压器两端的电压，该部分电压可以根据实际输入输出

的工况计算得出，∅௧଴是零时刻的磁通初始值。因为上述两个量随输出电压和输出功率变

化，可以通过数值计算或者仿真的方式得到。 

根据上述模型中对磁通的分布分析可知，最左侧和最右侧磁柱分别流过励磁磁通∅௅௠、

谐振电感磁柱磁通∅௅௥_௟௘௚和一半的窗口空间漏磁通0.5∅௅௥_௪，在主磁路中，左右两边磁柱

的磁通最大值大于上、下侧磁柱，因此在设计时考虑按照左、右两边最大的磁通来选取主

磁路磁元件截面积。根据图 2.33 所定义的磁通方向，左、右两侧主磁路磁柱磁通可表示为

式（2.22）和式（2.23）。 

∅௠ଵ = ∅௅௠ +
∅௅௥_௪

2
+ ∅௅௥_௟௘௚ (2.22) 

∅௠ଶ = ∅௅௠ −
∅௅௥_௪

2
− ∅௅௥_௟௘௚ (2.23) 

其中，∅௠ଵ、∅௠ଶ分别为主磁元件左、右磁柱的磁通。为了保证磁芯最大磁密在整个变换器

工作区间不超过限定值，主磁路截面积按照式（2.24）选取。 

𝐴𝑒௠ =
1

𝐵௠௔௫
max{∅௠ଵ, ∅௠ଶ} (2.24) 

2.4.3.4 集成磁元件损耗分析 

集成磁元件损耗可以根据上述部分推导的磁元件参数进行求解。已有不少文献已经对

绕组损耗的计算建模做了相当多的工作。由于本章内容所涉及的磁元件原、副边均使用绕

线绕组因此绕组的交流电阻系数参考了文献[151]的模型。绕组中第 m 层绕线的交流电阻

系数为： 

𝐾஺஼(𝑚) =
𝜁

√2
ቈ𝜓ଵ(𝜁) −

𝜋ଶ𝑁଴𝛽

24
൬16𝑚ଶ − 1 +

24

𝜋ଶ
൰ 𝜓ଶ(𝜁)቉ (2.25) 

其中，𝑁଴为一根导体中的绕组股数，𝛽为绕组的填充系数，𝜓ଵ(𝜁)和𝜓ଶ(𝜁)为文章[151]中定

义的函数式，𝜁为单根绕组线束中单股线的有效线径，定义为： 

𝜁 =
𝑑଴

𝛿
(2.26) 

其中，𝑑଴为单股线直径，𝛿为集肤深度。式（2.25）中 m 是从磁场强度角度定义的绕组的

等效层数，外侧绕组充分交错，等效层数 m=1（其分析如图 2.40 所示）;内侧绕组等效层

数随着其本身所处位置的磁场强度变化，图 2.41 以一半绕组为例，展示了该集成磁元件窗

口内侧不同位置处绕组的等效层数。整匝绕组的等效交流电阻系数取内、外侧绕组部分等

效交流电阻系数的平均值，记为𝐾஺஼_௔௩௚௫。 
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图 2.40 所提集成磁元件窗口外侧绕组等效层数分析 

 

图 2.41 所提集成磁元件窗口内侧绕组等效层数分析 

绕组总损耗为所有绕组损耗的加和，其表达式如式（2.27）。 

𝑃ௐ = ෍ 𝐼ோெௌ
ଶ 𝑅ௗ௖_௔௩௚𝐾஺஼_௔௩௚௫ (2.27) 

其中，𝐾஺஼_௔௩௚௫为任意一匝绕组的平均交流电阻系数，𝐼ோெௌ为原边/副边绕组的电流有效值，

𝑅ௗ௖_௔௩௚为单匝绕组的平均直流电阻。 

磁芯损耗基于式（2.28）所示的 Steinmetz 公式来评估。 

𝑃௖௢௥௘ = 𝑘 ∙ 𝑓ఈ ∙ 𝐵ఉ ∙ 𝑉𝑒 (2.28) 

其中，系数𝑘、𝛼、𝛽可以从磁芯数据手册中的磁元件损耗密度曲线中拟合得到，𝑓为开关频

率，𝐵为磁芯中开关周期内的磁密峰值，𝑉𝑒是集成磁元件的磁芯体积。综上，集成磁元件

总的损耗可表示为式（2.29）所示。 

𝑃் = 𝑃ௐ + 𝑃஼௢௥௘ (2.29) 

2.5  实验验证 

2.5.1 主电路参数及控制方案 
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图 2.42 基于集成磁元件的串联谐振拓扑 

表 2.2 样机规格及关键元器件参数 

参数 规格 

输入电压 400V 

输出电压 200~450V 

最大输出功率 6.6kW 

最大输出电流 24A 

谐振频率 ~60kHz 

谐振电容𝐶𝑟௉、𝐶𝑟ௌ 231nF/297nF 

谐振电感 60μH 

变比 18:16 

开关管型号 IPW60R045CP 

为了验证所提出的集成磁元件的可行性，本章节搭建了一台基于 LC 串联谐振电路的

6.6kW DC/DC 样机，并进行了实验测试。图 2.42 为本章节实验样机的电路原理图原、副

边均采用全桥结构，谐振电容分配在集成磁元件原、副边两侧。输出电压在 200~275V 时，

电路工作与恒流充电模式，输出电流 Io 为 24A；输出电压在 275~450V 时，电路工作于恒

功率充电模式，输出功率为 Po 为 6.6kW。电路的关键器件参数及输入输出规格如表 2.2 所

示。 

2.5.2 实验测试及分析 

2.5.2.1 集成磁元件规格参数 

实验样机的整机图片如图 2.43 所示，主要包含输入输出电容、原、副边开关管以及集

成磁元件。表 2.3 给出了本章节所设计的磁元件的磁芯各部分的具体尺寸参数及绕组的规

格。磁元件主磁路不开气隙，但在磁元件实际组装时，不同磁柱间无法完全紧密贴合，导

致励磁电感量实际值比预估值偏小，但励磁电感感量依然是谐振电感感量的 20 倍以上，

励磁电感对电路模态导致的影响可以忽略。图 2.44 为样机的测试平台，包括可编程直流

源、电阻负载、示波器、功率分析仪、电压、电流探头等部件，具体的测试设备型号已在

iSiLr VoVbus

S1

S2

S3

S4

S5

S6

S7

S8

Lrp Lrs

VTP

Crp Crs
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图中标出。 

 

图 2.43 串联谐振 DC/DC 变换器样机 

表 2.3 低磁场泄漏集成磁元件关键参数 

参数 规格 

磁材料 DMR95 

尺寸“b” 50mm 

尺寸“b”“h”“C”“D” 50/30/9/12(mm) 

尺寸“X”“Y”“Z” 15/15/7(mm) 

绕组规格 2UEW-H/ϕ0.08mm(600 股并联) 

励磁电感 ~1.8mH 

气隙长度 ~1.2mm 

绕组避让距离 ~3.4mm 

 

图 2.44 测试平台设备及其型号 
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2.5.2.2 全增益范围测试波形 

为了对样机的实际工况进行验证，接下来对基于集成磁元件制作的串联谐振样机进行

了实验测试。图 2.45 展示了不同输出电压满载工况的电路关键波形，其中紫红色曲线为原

边侧谐振腔电流，绿色曲线为原边桥臂下管 S2 的漏-源电压 Vds2，蓝色曲线为开关管 S2

的门极驱动信号。图 2.45（a）为谐振点工作下的波形，从右侧的开通瞬间的放大图来看，

开关管开通时刻其漏-源电压 Vds2 已经下降至零伏，开关管实现了软开通。图 2.45（b）

展示了最低输出电压下 200V 下的电路波形，此时电路处于仅调频工作模式，开关频率约

为 1.3 倍的谐振点开关频率；图 2.45（c）为最高输出电压 450V 下的电路波形，此时变换

器工作于升压模式，采用了副边延时关断的控制方案，延时电压约 2us，开关频率与最低

输出电压时的频率基本一致；由于开关频率随着副边开通延时的增加同步增加，保证了电

路始终处于软开通工作模态。 

 

（a）谐振点工作时电流、电压波形 

 

（b）最低输出电压时的电压电流波形 
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（c）最高输出电压时的电压电流波形 

图 2.45 不同输出电压下原边谐振电流及电压波形 

图 2.46 展示了满载工况不同输出电压下副边侧关键波形，其中绿色曲线为副边谐振

电流，紫红色曲线为输出电压，蓝色曲线为副边开关管 S6 的漏-源电压 Vds6. 

 

（a）谐振点工作时的副边波形 

 

（b）最低输出电压下的副边波形 
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（c）最高输出电压下的副边波形 

图 2.46 不同输出电压下副边谐振电流及电压波形 

2.5.2.3 效率测试及损耗分析 

为了对所提集成磁元件的效率表现进行验证，本小节对传统集成磁元件和所提出的集

成磁元件进行了对比测试。由于本章所提出的绕线式集成磁元件重点针对传统的分槽绕组

集成磁元件严重的对外磁场泄漏引起额外涡流损耗的问题提出解决方案，为了验证所提出

的集成磁元件效果本章节建立了传统分槽绕组集成结构以进行对比测试。如图 2.47 所示

为传统的分槽绕组集成磁元件结构，原、副边绕组分槽绕制，采用“原-副-原-副”的绕组

交错结构（绕组结构与图 2.30 所示的仿真结构相同）。为了测试传统分槽绕组集成结构在

靠近金属散热机壳时的效率变化特性，实验同步测试了将磁元件放入图 2.47 所示的铝制

金属机壳中的效率。同样地，所提出的低磁场泄漏绕线磁元件如图 2.48 所示，原、副边绕

组在磁元件窗口外侧充分交错，在窗口内侧同样采用“原-副-原-副”的交错绕制结构，将

该所提的集成磁结构放入相同的金属机壳中进行对比测试，以验证其抑制磁场泄漏的效果。 

 

图 2.47 传统分槽绕组集成磁元件及实验对照设置 
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图 2.48 所提出的低磁场泄漏集成磁元件及实验对照设置 

图 2.49 展示了传统分槽绕组集成磁元件和所提出的低磁场泄漏集成磁元件分别在有

无安放金属机壳时的实验对比测试结果。图 2.49（a）展示了传统分槽绕组集成磁元件在

没有金属机壳和安放金属机壳两种情况下的效率对比测试曲线。可以看到两种情况峰值效

率均出现在谐振点工况附近，两者效率差别大于 0.3%（损耗差别 22W 以上），表明传统

分槽绕组集成磁元件在靠近金属机壳时泄漏磁场会导致涡流损耗，引起明显的效率下降；

另一方面，由于低压输出时开关频率更高且谐振腔电流幅值更大，同步产生频率和幅值更

大的交变磁场引起更大的涡流损耗，导致两条曲线损耗偏差更大。图 2.49（b）展示了所

提出的低磁场泄漏集成磁元件在没有金属机壳和安放金属机壳两种情况下的效率对比测

试曲线。可以看到所提出的集成磁元件在靠近和不靠近金属机壳安放时，效率曲线基本重

合验证了所提出的集成磁元件对磁元件外部空间的磁场泄漏有良好的抑制效果。图 2.49（c）

给出了将磁元件安放在金属机壳中时传统集成磁元件和所提出的集成磁元件的效率对比，

可以看到所提集成磁元件的样机效率在整个输出电压范围内都有明显提升。上述三组测试

效率曲线的对比结果，验证了本章所提出的集成磁元件对磁元件外部空间泄漏磁场的抑制

效果，证明了该集成磁元件相对于传统的集成磁元件的效率优势。 

 

（a）传统分槽绕组集成磁元件效率对比 
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（b）所提集成磁元件效率对比 

 

（c）传统集成磁元件和所提集成磁元件效率对比 

图 2.49 传统分槽绕组集成磁元件和所提低磁场泄漏集成磁元件效率对比 

针对本章所提出的低磁场泄漏集成磁元件的效率曲线，图 2.50 给出了在谐振点处满

载工况下的损耗分布。样机损耗分布主要包含磁元件的原、副边绕组导通损耗、磁芯损耗、

开关管以及 PCB 走线的损耗。 

 
图 2.50 谐振点满载的损耗分布 
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2.6  集成磁结构实施方案优化 

2.6.1 与绕线配合的骨架结构 

上述分析和实验测试验证了本章节所提出的集成磁元件对磁元件外部空间磁场泄漏

现象的抑制效果，在体积不变的情况下进一步提高了集成磁元件效率。但是，考虑实际磁

元件制作时，内侧交错外侧不交错的绕组结构在磁芯上难以固定，导致磁元件绕组制作难

度增加。为了提高绕组制作的可操作性，提出图 2.51 所示的绕组骨架结构。图 2.51（a）

中黄色部分为所提出的骨架结构，该骨架含有多槽结构，每个槽中放置单根绕组以在绕组

内、外的部分交叉绕制时提供支撑和定型作用；同时该骨架可以满足磁芯和绕组的绝缘要

求。图 2.51（b）展示了所提出的骨架具体实施后的最终效果图。 

 

（a）所提出的骨架结构 

 

（b）添加骨架后集成磁元件的最终效果图 

图 2.51 添加骨架后的集成磁元件实施方案 

2.6.2 绕组结构改进的集成磁元件 

为了解决上述所提出的集成磁元件绕线难的问题，本文提出了图 2. 52 所示的结构改

进的集成磁元件预期结构。在图 2. 52 提出的改进结构中，原边绕组绕制在磁件侧边柱，
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副边绕组同时绕制在原边绕组所在的侧边住和中间的谐振电感磁柱。该结构中，与本章所

提出的低泄漏磁场集成磁元件原理完全一致，磁件窗口外侧绕组部分原、副边充分交错，

磁件对外泄漏磁场得以基本抵消；窗口内侧原、副边绕组完全分开，以最大有效绕组匝数

构造谐振电感，以保持磁件小体积。同时该结构的原、副边绕组可以分别独立一体绕制，

使得该集成磁件具有更大的工程化应用价值。 

 

图 2. 52 绕组结构改进的集成磁元件 

2.7  本章小结 

磁元件作为变换器中必不可少的器件，其损耗和体积是制约变换器性能最重要的因素

之一，因此对磁元件的优化具有重要价值。集成磁元件可以在不牺牲电路其它电气性能的

情况下减小磁元件体积、提升变换器效率。绕线式磁元件在变换器中有广泛的应用，尤其

是在低频应用场合，绕线绕组更具灵活性优势。 

分槽绕组绕线式集成磁元件因其结构简单、成本低且易于制作，已在不少中小场合得

到应用，但是传统基于分槽绕组集成磁元件的拓扑中谐振电容单边放置会导致不同磁柱中

的磁通密度最大值出现明显差异，导致磁元件难以实现高密度的设计，针对这一问题本章

首次提出了基于谐振电容双边放置，通过调节两侧谐振电容容值的方式平衡原、副边绕组

所在磁柱中的最大磁通的设计方案，同时减小了磁芯截面积。 

更进一步，分槽绕组集成磁元件由于缺乏绕组交错，在磁元件外侧空间会产生严重的

磁场泄漏问题。在电源整体需要高密度设计时，该泄漏磁场会对附近元器件产生严重的电

磁干扰，尤其是当其作为主要发热元件靠近金属机壳放置时，会在金属机壳上引起严重的

涡流损耗，导致变换器效率降低。针对传统分槽绕组集成磁元件磁场对外泄漏导致的一系

列问题，本章节提出了改进的磁元件集成方案。首次提出了整匝绕组分段交错耦合的概念，

打破了传统设计中整匝绕组间耦合度完全一致的限制，通过绕组的交叉绕制使得窗口外侧

部分原、副边绕组片段充分交错，原、副边电流产生的磁场抵消；窗口内侧原、副边绕组

原边绕组

副边绕组

谐振电感磁柱
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分槽绕制以保证构造相同大小集成谐振电感的情况下磁芯体积最小。相比于传统分槽绕组

集成磁元件，本章所提出的集成磁元件方案在保持相同磁芯体积的情况下可基本消除磁元

件对磁场外泄漏的问题。根据所提出的集成磁元件结构，本章分析了该结构的空间磁场分

布，并对磁结构进行了建模分析，推导了电感量的计算表达式，给出了磁芯截面积的优化

设计流程。最后本章搭建了 6.6kW 的串联谐振变换器样机对所设计的集成磁元件进行了

实验，通过与传统分槽绕组集成磁元件的对比测试，验证了本章所提出的集成磁元件泄漏

磁场的抵消效果，在保持磁元件小体积的情况下，明显提升了样机效率。 
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第三章  基于 PCB 绕组的低 MMF 集成磁元件优化研究 

前一章的研究内容中所提出的低泄漏磁场集成方案最大限度的减小了磁元件对外部

空间的泄漏磁场强度，降低了磁元件损耗。但是由于开关频率较低，磁元件承受的伏秒大，

导致磁元件的匝数和截面积依然较大。随着开关器件、磁材料等的进步，借助于软开关技

术手段，变换器开关频率可提升至几百千赫兹甚至兆赫兹等级。由于磁芯中的磁通与绕组

端口所承担的伏秒成正比，提高开关频率可以减小电压作用时间，同比减小磁芯中产生的

磁通量，从而大幅减小磁芯匝数或截面积。因此研究高频下磁元件的集成与优化对于实现

磁元件的高功率密度具有重要意义。 

相比于绕线磁元件，平面磁元件具有高度低、散热能力强、参数一致性好、制作难度

小等优点，因此平面磁元件在高频、高密度需求的工作场合得以广泛应用。但是平面磁元

件的布板面积（footprint area）较大，在包含多个磁元件的谐振软开关电路中，平面磁元件

的布板面积占比往往会超过 50%，成为制约变换器功率密度的进一步提升的主要因素。磁

集成技术可以减小平面磁元件布板面积，提升变换器整体功率密度，但在高频工作时，平

面集成磁性元件存在绕组损耗严重[114]、大电感集成时磁件优化困难[124]等问题。本章对现

有集成方案进行了分析，针对不对称绕组集成磁元件集成大的谐振电感是体积和损耗难以

优化的问题，提出了绕组匝数和结构的优化设置方案，给出了体积和效率的综合优化方法。 

3.1  高频谐振软开关拓扑及其平面磁元件 

3.1.1 CLLC 谐振软开关拓扑 

提高开关频率虽然可以减小磁元件所承受的伏秒，进而减小磁芯截面积或者绕组匝数，

但是开关频率的提升会大幅增加开关器件的开关损耗。传统的 Si 器件寄生电感和寄生电

容大导致开关速度慢，高频下开关损耗严重，软开关技术的使用也可以使得开关损耗大幅

减小甚至基本消除。软开关拓扑通常分为零电流软开关（ZCS）和零电压软开关（ZVS），

由于高压 MOSFET 等开关器件的开通损耗明显大于关断损耗，因此高频工况下通常采用

能实现 ZVS 的谐振软开关拓扑，如 LLC、CLLC 等。同时， 相比于 Si 器件，GaN、SiC

等宽禁带半导体开关器件其寄生参数可以减小至原来的几分之一甚至十几分之一，可以大

幅减小开关损耗。本章所涉及的磁元件是基于 GaN 器件的 CLLC 串并联谐振软开关拓扑，

图 3.1 展示了其基本拓扑架构，开关管的 ZVS 可以借助变压器的励磁电流来实现，同时励

磁电感参与谐振，在开关频率变化时可以起到调节电路增益的作用，电路采用调频控制实

现对输出电压的调节。 
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图 3.1 CLLC 谐振拓扑基本结构 

3.1.2 高频平面磁元件简述 

平面磁元件集成的基本原理与绕线磁元件相同，通过绕组复用、设计磁通在磁芯中叠

加等方式实现多个磁元件的集成。因此绕线磁元件的集成方案可以结合平面磁元件的特性

移植到平面磁元件的集成设计中。平面集成磁元件有多种结构类型，众多文献也对其进行

了研究。电感和变压器绕组与分立元件保持不变，部分磁芯可实现集成共用；电感和变压

器各自磁芯保持独立，变压器原边/副边绕组和谐振电感绕组可实现集成共用[138-140]；绕组

集成时，谐振电感磁芯和变压器磁芯集成共用可进一步减小磁元件体积[141]；第二章所研

究的分槽绕组集成结构在平面磁元件中也得到了研究和使用[113]，但由于原、副边变压器

绕组缺乏有效的交错，导致绕组损耗加剧，图 3. 3 为根据相关论文提取数据绘制出的兆赫

兹开关频率下分槽绕组集成磁元件各部分的损耗占比[114]，可见绕组损耗所占比重最大，

占比超过总损耗的 1.5%，成为制约高频平面集成磁元件应用的最重要问题。 

 

图 3.2 分槽绕组集成磁元件 

 

图 3. 3 分槽绕组集成磁元件损耗占比 
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图 3.4 不对称绕组集成磁结构 

文献[124]提出了一种不对称绕组的集成方案，可以在绕组的充分交错的基础上，通过

改变微调不同磁柱上原、副边绕组的匝数，在保证绕组充分交错的条件下实现电感和变压

器的集成。图 3.4 所示为现有不对称绕组集成磁元件的剖面结构图。其中灰色部分为磁芯，

红色和蓝色分别为原、副边 PCB 绕组，PCB 为 6 层结构，变压器匝比为 6:6。为了实现较

好的交错效果，单个磁柱上有两匝原、副边绕组做了交错，即左、右磁柱上原、副边绕组

分配为 2P4S 和 4P2S。 

上述结构仅集成了一个小的谐振电感，输出调压能力非常有限，仅能用以调节输入侧

母线电压纹波导致的增益波动，因此只能在在针对变输入母线电压来调节输出电压的应用

场合得到了较好验证。对于目前广泛使用的固定输入母线应用场合，变换器的增益范围较

宽，系统需要足够大的谐振电感量来保证变换器的开关频率限定在合理的范围内。但由于

绕组交错良好，图 3.4 所示集成结构在集成大的谐振电感时所需要的磁芯截面积会成倍增

大，导致集成磁元件体积明显变大，效率和功率密度降低。本章针对集成大谐振电感的不

对称绕组平面集成结构提出最优化的匝数分配和绕组排布结构，使得高频平面集成磁元件

实现更高效率和功率密度。 

3.2  不对称绕组集成磁结构分析与改进方案 

3.2.1  不对称绕组集成磁结构分析 

对于集成磁元件，设计磁芯之前首先需分析磁回路中磁通分布情况。根据磁阻模型推

导出的磁通大小往往是与瞬时电流相关的复杂公式，在磁元件的优化设计阶段，难以借助

磁阻模型发现直观规律找到优化方向。电感或变压器等单一磁元件的磁通分布较为简单，

采用直接计算的形式可以直观地得到磁通以绕组匝数的关系式，磁通大小与匝数、电流激

励等自变量的关系清晰直观。基于此，从分立磁元件的角度入手分，通过叠加定理对集成

磁元件的磁通分布进行分析和计算，可以更加清晰地找到磁元件的优化方向。 

2P4S4P2S

原边（P） 副边(S)

磁芯 谐振电感磁柱
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图 3.5 励磁磁通磁回路 

 

图 3.6 不对称绕组集成磁元件等效电路图 

图 3.5 为不对称绕组集成磁元件的剖面图，其中虚线部分展示了等效励磁磁通∅௅௠的

磁回路，原、副边绕组中电流的差值为励磁电流，其激励产生的磁通完全交链所有的原、

副边绕组，该集成结构中所有的原、副边绕组全部起到承担等效励磁电压的作用。因此可

以求解出等效励磁磁通的计算式为： 

∅௅௠ =
∫ 𝑉 ௉𝑑𝑡

𝑁௉

(3.1) 

其中𝑉 ௉为集成磁元件“T”模型中等效变压器原边电压（如图 3.6 所示），𝑁௉为集成磁元

件原边绕组匝数。不对称绕组集成磁元件在集成等效谐振电感时，在不同磁柱上绕组原、

副边的等效匝数必须保证与变压器变比差别设计才能使得绕组产生额外的漏磁通流过该

磁元件中间的等效谐振电感磁柱，该部分漏磁通引起的等效漏感作为谐振电感实现变压器

和谐振电感的集成。应用不对称绕组结构来构造谐振电感时，由于原、副边绕组的电流方

向相反，产生的磁通存在抵消作用，因此考虑集成的等效谐振电感时需要考虑绕组电流抵

消后剩余产生有效谐振电感磁通的绕组。为了对等效谐振电感的集成情况进行定量分析，

基于集成磁元件构造谐振电感的物理本质，本章提出有效谐振电感绕组（𝑁௅௥_ா௙௙）的概念。 

𝑁௅௥_ா௙௙ = 𝑁௉ଵ − 𝑛 ∗ 𝑁ௌଵ (3.2) 

其中，𝑛为变压器变比，𝑁௉ଵ为左边磁柱上原边绕组的总匝数，𝑁ௌଵ为左边磁柱上副边绕组

总匝数。该有效匝数根据右侧磁柱上的绕组分布情况计算可以得到相同的结果，等式相应

的使用右边磁柱上的分配绕组进行计算如式（3.3）所示。 

2P4S4P2S
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𝑁௅௥_ா௙௙ = 𝑛 ∗ 𝑁ௌଶ − 𝑁௉ଶ (3.3) 

相应地，𝑁௉ଶ为右边磁柱上原边绕组的总匝数，𝑁ௌଶ为右边磁柱上副边绕组总匝数。图 3.7

展示了等效谐振电感磁通∅௅௥的磁回路，由于原、副边绕组电流的抵消作用，图中抵消的绕

组显示为灰色，高亮绕组为构造谐振电感的有效谐振电感绕组。根据电流与磁通方向的关

系可知，等效谐振电感磁通在左、右两边柱中方向一致，两者叠加汇总后流过中间的等效

谐振电感磁柱。根据有效谐振电感匝数和磁通的定量关系可以得到等效谐振电感磁通的表

达式。 

∅௅௥ =
𝐿𝑟௉ ∗ 𝑖௉

𝑁௅௥_ா௙௙

(3.4) 

其中，𝐿𝑟௉为集成磁元件“T”电路模型中原边侧等效谐振电感，𝑖௉为折算到原边侧的负载

电流，𝑁௅௥_ா௙௙为式（3.2）或（3.3）中计算得到的有效电感匝数。 

上述分析从分立磁元件的角度将集成磁元件的等效励磁磁通和等效谐振电感磁通独

立拆分，在分析集成磁元件中实际流过的磁通时，需要采用叠加定理将分立磁通在集成磁

元件磁路中进行叠加分析。图 3.8 展示了集成磁元件磁路中叠加磁通的分布情况，黑色虚

线表示等效励磁磁通∅௅௠，红色虚线表示等效谐振电感磁通∅௅௥，等效谐振电感磁柱仅流过

等效谐振电感磁通，外围的磁芯流通等效励磁磁通和等效谐振电感磁通二者的叠加磁通。

由于左、右磁柱中等效励磁磁通方向相反，而等效谐振电感磁通方向相同，因此流通叠加

磁通的磁芯左、右两侧有差异具体表达式如式（3.5）和（3.6）所示。 

∅ூ௡௧ଵ =
∫ 𝑉 ௉𝑑𝑡

𝑁௉
+

𝐿𝑟௉ ∗ 𝑖௉

𝑁௅௥_௘௙௙

(3.5) 

∅ூ௡௧ଶ =
∫ 𝑉 ௉𝑑𝑡

𝑁௉
−

𝐿𝑟௉ ∗ 𝑖௉

𝑁௅௥_௘௙௙

(3.6) 

其中，∅ூ௡௧ଵ为左侧磁芯的叠加磁通，其为等效励磁磁通和等效谐振电感磁通的正向叠加；

∅ூ௡௧ଶ为右侧磁芯的叠加磁通，其为等效励磁磁通和等效谐振电感磁通的反向叠加。 

 

图 3.7 谐振电感磁通磁回路 
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图 3.8 叠加磁通磁路分析 

磁芯的截面积需要根据磁芯流过磁通的最大值进行设计，本章所研究的不对称绕组集

成磁元件磁芯可以分为两部分：流通等效谐振电感磁通的记为谐振电感磁柱，流通叠加磁

通的记为主磁路。根据上述磁通分析可知，主磁路中左、右两侧不同磁柱中流过的磁通最

大值可能不同，但从制作简易程度考虑，在设计磁芯截面积时按照最大磁通设计。因此可

以推导出该集成磁元件的磁柱截面积表达式。 

𝐴𝑒௅௥ =
𝐿𝑟௉ ∗ 𝑖௉_௠௔௫

𝑁௅௥_ா௙௙ ∗ 𝐵௠௔௫

(3.7) 

𝐴𝑒ூ௡௧ = max ቊ
1

𝐵௠௔௫
∗ ቆ

∫ 𝑉 ௉𝑑𝑡

𝑁௉
±

𝐿𝑟௉ ∗ 𝑖௉

𝑁௅௥೐೑೑

ቇቋ (3.8) 

其中，𝑖௉_௠௔௫为原边谐振腔电流在整个工作范围的最大值，𝐴𝑒௅௥为等效谐振电感磁柱磁芯

截面积；𝐴𝑒ூ௡௧为流通叠加磁通的主磁路截面积，其值按照叠加磁通的最大值来设计。 

现有不对称绕组集成方案将原、副边绕组保持了良好的交错排布，绕组损耗控制在一

定程度，但是该绕组分配也导致了有效谐振电感绕组匝数偏小。当变换器需要满足宽增益

范围时，需要足够大的谐振电感来实现一定频率范围内对增益的调节，过少的有效电感绕

组匝数将导致磁芯截面积大幅增加，甚至超过原有分立磁元件截面积的总和，导致集成磁

元件相比于分立磁元件失去优势。 

图 3.9 展示了现有设计方案在不同谐振电感下的归一化的磁芯截面积的变化，图中横

轴为励磁电感与谐振电感的比值，纵轴表示归一化的磁芯截面积（归一化的基准值为分立

磁元件的变压器截面积）。蓝色曲线表示归一化的谐振电感磁柱截面积随谐振电感的变化，

红色曲线表示归一化主磁路截面积随着谐振电感的变化。由于励磁电感通常由电路实现软

开关的条件来确定，因此横轴比值越大表示谐振电感越小。图中星号位置为现有设计，可

以看到由于现有设计在集成小的谐振电感时，流通谐振电感磁通的谐振电感磁柱截面积较

小，流通叠加磁通的主磁路磁芯截面积与分立变压器截面积基本一致，因此集成磁元件整
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体体积相对分立磁元件具有优势。随着所需集成谐振电感量的增大，所需要的截面积会迅

速增大，通常为了实现宽范围的调压，励磁电感与谐振电感的比值通常会取在 4~10 左右

的范围内，此时集成磁元件所需要的谐振电感磁柱截面积和主磁路磁芯截面积将远大于分

立磁元件变压器的磁芯截面积。因此，对于宽增益范围应用场合，集成较大谐振电感量时

需要对该方案进行重新设计以保持集成磁元件高效率高功率密度的优势。 

3.2.2  不对称绕组集成磁结构改进方案 

磁芯的截面积与绕组端口所承受的伏秒成正比，与绕组匝数成反比，绕组端口的电气

特性由电路规格决定，因此设计上仅能对磁元件的绕组匝数和磁芯截面积进行优化。现有

不对称绕组集成磁元件设计方案在集成大电感量的谐振电感时会导致磁芯截面积明显增

大，其原因主要在于有效谐振电感绕组匝数偏小导致磁芯中的叠加磁通增加。要减小磁芯

截面积有两种基本方法，一种是在不改变绕组总匝数的情况下减弱原、副边绕组的交错程

度；如图 3.10（a）所示，在保持原有绕组总匝数不变的情况下减小原、副边绕组的交错匝

数，使得磁柱上原、副边绕组电流抵消后剩余的构造谐振电感的有效绕组匝数增加，从而

减小磁芯中的谐振电感磁通。该方法的优点是不需要增加额外绕组，但绕组的交错程度被

牺牲，绕组损耗增加。另一种方案是在保持绕组交错程度基本不变的基础上（即不增加有

效谐振电感绕组匝数）增加变压器绕组匝数；如图 3.10（b）所示，在保持原、副边绕组交

错程度不变的情况下原、副边绕组的匝数按照变压器变比同时增加，该方法可以增加等效

变压器绕组匝数，减小等效励磁磁通，但该方案在增加绕组匝数时会引起绕组直流电阻增

加。上述两种增加绕组的方法各有利弊，更优化的方式应该是两种方式的结合，综合考虑

变压器匝数和有效谐振电感匝数的变化与集成磁元件总体积、总损耗的关系。 

 

图 3.9 归一化截面积随集成电感量的变化关系 
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绕组匝数和结构的变化对磁芯体积、绕组损耗等都有明显影响，因此基于不对称绕组

集成磁元件构造大感量的谐振电感时，需要给出多变量下的优化设计方案，以充分发挥集

成磁元件小体积、高效率的优势。 

3.3  不对称绕组集成磁元件优化方法 

不对称绕组集成磁元件在集成大感量电感时需要对绕组匝数、空间排布以及磁芯截面

积进行重新设计，以充分发挥集成磁元件在效率和功率密度方面的优势。在该集成磁结构

中，由于变压器绕组和等效电感绕组混叠在一起，不同的绕组匝数、原/副边绕组的交错程

度以及绕组的层叠结构对磁元件体积和损耗的影响与传统分立磁元件有明显不同，为了实

现磁元件的最优设计，本小节将从绕组总匝数、绕组交错程度、绕组叠层排布结构等几个

方面对磁元件整体的体积和损耗给出详细的分析与优化设计。 

3.3.1  最低 MMF 分布的绕组排布 

3.3.1.1 传统分立变压器和电感的绕组磁动势分布 

绕组交流电阻系数为等效交流电阻与直流电阻的比值（如式（3.9）），其大小表征了

绕组中电流分布的均匀程度，交流电阻系数越大，绕组中的电流分布越不均匀。绕组中电

流的分布不均匀主要是由于绕组在高频电磁场作用下产生的涡流导致的。原、副边绕组通

过电流时，作为磁场的磁场激励源磁动势（MMF）和磁路的空间结构决定了绕组空间磁场

的分布情况，根据安培环路定律，绕组所处空间位置的磁场强度与磁动势的大小成正比，

 

（a）增加有效谐振电感绕组匝数𝑁௅௥_ா௙௙结构 

 

（b）增加等效变压器匝数结构 

图 3.10 减小磁芯截面积的两种绕组变化方式 

1P5S5P1S

3P5S5P3S
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绕组交错会使得原、副边绕组中电流所产生的磁动势相互抵消，从而减小绕组所处位置的

交变磁场幅值，进而减小交变磁场产生的涡流，减小绕组损耗。 

𝑘஺஼ =
𝑅஺஼

𝑅஽஼

(3.9) 

针对平面变压器绕组结构的设计，磁动势通常被用来评价绕组的交错效果。图 3.11 以

匝比为 6:6 的变压器为例展示了原、副边绕组不交错和充分交错两种排布结构下的磁动势

差异对比。可以看出，绕组对称排布的交错结构使得绕组所处空间位置的磁动势分布幅值

大幅减小。 

对于电感器件，绕组电流方向一致，不存在交错结构，因此磁动势分布与绕组的层叠

结构无关。电感绕组电流不存在抵消效果，因此绕组会产生很大的磁动势，在含有气隙的

磁芯结构中，该磁动势可近似认为完全被磁回路中的气隙承担，气隙磁动势变化方向与绕

组磁动势变化相反、幅值相等。在很小的气隙上磁动势幅值会发生巨大变化，气隙的分布

直接影响绕组空间磁动势的分布幅值。图 3.12 所示为以 4 匝绕组的平面电感器为例，取

其剖面图的一半展示磁芯和绕组结构及其与之对应的绕组空间磁动势的分布情况。图 3.12

（a）为含有单边气隙的电感结构，其磁动势分布最大幅值为 4I（其中 I 为单匝绕组流过

的电流大小）；如图 3.12（b）所示为绕组上、下两侧磁元件均匀开气隙的磁结构，此时单

侧气隙所分担的磁动势为绕组总磁动势的一半，因此靠近气隙位置的绕组起始磁动势幅值

会减半（减为 2I）。以此类推，磁芯总气隙在磁芯竖直中柱上拆分为多段均匀长度的气隙

时，靠近气隙处绕组位置的起始磁动势幅值与磁芯段数成反比例减小。 

但是当磁芯磁柱气隙段数大于等于三段且均匀分布时，气隙除了分布在绕组顶、底部

外，还会分布在绕组竖直方向的中间位置。磁场在气隙处具有边缘效应，即气隙边缘磁场

   

（a）绕组不充分交错          （b）绕组充分交错 

图 3.11 不同交错结构下变压器绕组的磁动势分布 
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会出现扩散现象，该扩散磁场交链附近绕组时会在绕组上引起额外涡流损耗。在绕组顶、

底部的气隙容易通过增加磁芯窗口高度的该方式实现绕组对气隙的避让，竖直磁柱中间的

气隙与绕组处于相同平面，避让时会导致窗口绕组的利用率明显变低，因此为了便于绕组

对气隙避让，本章选择在 PCB 绕组上、下两侧的竖直磁柱顶、底部位置开气隙。 

图 3.13 为在绕组底部位置单边气隙和顶、底部双边位置开气隙的磁仿真对比结果。仿

真参数为：绕组宽度为 5mm，绕组铜厚 2OZ，绕组间距为 0.25mm。由于磁仿真中无法直

接观测磁动势的分布，而磁场强度与磁动势成正比，且能够更加直接的反映绕组的涡流损

耗，因此以磁场强度的仿真结果来对比绕组单边和双边气隙的不同影响。图 3.13 中红色曲

线为单边气隙下绕组空间的磁场强度分布，可以看到磁场强度与理论分析的磁动势分布基

本一致，呈单边分布，而靠近气隙处磁场强度的幅值最大；图中绿色曲线对应中双边气隙

下绕组空间的磁场强度分布，可以看到，磁场强度与磁动势分布也基本吻合，在零坐标两

侧对称分布，磁场强度的最大幅值是单边气隙结构下磁场强度的一半。 

 

（a）带有单边气隙的电感绕组磁动势分布（b）带有双边气隙的电感绕组磁动势分布 

图 3.12 不同气隙分布下电感绕组的磁动势分布 

 

图 3.13 单、双边气隙下绕组空间磁场强度对比 
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图 3.14 单、双边气隙下绕组交流电阻系数随频率的变化 

由于双边气隙的应用使得绕组所承受的高频交变磁场的幅值降低，磁场的变化率
ௗு

ௗ௧
也

同步降低，绕组中感应出的涡流损耗也随之减小。为了直观反映不同气隙结构对绕组损耗

的影响，图 3.14 给出了不同频率下单边气隙和双边气隙结构下绕组交流系数的变化情况，

其中红色曲线为单边气隙结构中绕组交流电阻系数随频率的变化，绿色曲线为双边气隙结

构中绕组交流电阻系数随频率的变化。可以看到，相比于单边气隙结构，双边气隙结构下

由于绕组空间交变磁场强度的减小使得绕组的交流电阻系数大幅下降，且频率越高，下降

的越明显。 

3.3.1.2 最小磁动势分布的绕组结构设计 

理想变压器中所包含的原、副边绕组电流方向相反，通常采用绕组充分交错的方式来

减小绕组的交流电阻系数。在不对称绕组集成磁元件中，原、副边绕组的匝数比与等效变

压器变比不一致，每个磁柱上原、副边绕组中的总电流无法抵消，从结构上来看，绕组是

变压器绕组和有效谐振电感绕组混合层叠一起，导致集成磁元件的绕组优化设计会与单一

磁元件有很大不同。由于不对称绕组集成磁元件其绕组是变压器绕组和有效谐振电感绕组

的混合叠绕结构，在磁芯在绕组上、下两侧开对称气隙时，单个气隙的磁动势为绕组总的

磁动势的一半，由于原、副边绕组电流的抵消效果，单个磁柱上总的磁动势等效为有效谐

振电感绕组产生的磁动势。 

𝐹 = (𝑁௉ଵ − 𝑛 ∗ 𝑁ௌଵ)𝑖௉ = 𝑁௅௥_ா௙௙ ∗ 𝑖௉ (3.10) 

其中，𝑁௅௥_ா௙௙为单个磁柱上有效谐振电感绕组匝数，𝑖௉为原边绕组电流。根据另一边磁柱

上绕组计算可以得到相同结果，此处不做赘述。由此可以推导出 PCB 上、下表面绕组处

起始位置的磁动势幅值𝐹଴的表达式。 

𝐹଴ = 0.5𝐹 = 0.5𝑁௅௥_ா௙௙ ∗ 𝑖௉ (3.11) 
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图 3.15 最小 MMF 分布的绕组排布结构 

气隙所承担的磁动势由磁柱上原、副边总的电流安匝数决定，不随绕组排布改变发生

变化，因此 PCB 顶部和底部位置处绕组的磁动势起始幅值固定，为𝐹଴。要构造绕组排布使

得整体的磁动势分布幅值最小，需要使得绕组磁动势从起始磁动势𝐹଴迅速向零位置变化，

从绕组分配上来说，需要把有效谐振电感绕组一分为二置于 PCB 绕组的上、下表面靠近

气隙的位置，由于绕组起始位置磁动势为0.5𝑁௅௥_ா௙௙ ∗ 𝑖௉，贴近绕组上、下表面的有效谐振

电感绕组使得磁动势随着该部分绕组迅速下降至零位置附近；剩余的原、副边绕组中电流

可以完全抵消，按照传统的变压器进行最优的交错排布即可保证剩余绕组部分所处空间的

磁动势幅值最小。由于有效谐振电感绕组为分数匝时需要取整处理，比如设计时𝑁௅௥_ா௙௙小

于 2 且为分数匝，则各取一匝有效谐振电感绕组侧绕组置于 PCB 上、下表面；如果𝑁௅௥_ா௙௙

大于 2，则对0.5𝑁௅௥_ா௙௙向下取整，将该匝数的有效谐振电感绕组置于 PCB 上、下表面；

剩余绕组按照原、副边最佳交错方式排布。根据以上分析，如图 3.15 所示为本小节所提出

的最小 MMF 的绕组空间排布结构（以 7P2S 的绕组为例），相比于传统设计的均匀交错

对称排布结构，中间位置的绕组位置处磁动势幅值可保持最小值。 

3.3.2  绕组交流系数计算 

上述分析推导了最小 MMF 分布的绕组排布结构，MMF 的幅值大小影响绕组等效交

流电阻系数。基于一维磁场分布推到了平面绕组交流电阻系数随着绕组等效层数的变化，

第 m 层的绕组交流电阻系数表达式如（3.12）[70, 152]。 

𝑘஺஼ =
𝜀

2
ቈ

𝑠𝑖𝑛ℎ(𝜀) + 𝑠𝑖𝑛 (𝜀)

𝑐𝑜𝑠ℎ(𝜀) − 𝑐𝑜𝑠 (𝜀)
+ (2𝑚 − 1)ଶ

𝑠𝑖𝑛ℎ(𝜀) − 𝑠𝑖𝑛 (𝜀)

𝑐𝑜𝑠ℎ(𝜀) + 𝑐𝑜𝑠 (𝜀)
቉ (3.12) 

其中，𝜀为有效集肤深度，m 为绕组的等效层数，有效集肤深度的表达式为： 
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𝜀 =
𝑑

𝛿
(3.13) 

其中𝑑为 PCB 绕组的铜厚，𝛿为集肤深度。等效绕组层数 m 的表达式为 

𝑚 =
𝐹(𝑑)

𝐹(𝑑) − 𝐹(0)
(3.14) 

其中，𝐹(0)和𝐹(𝑑)为所研究绕组层两个表面位置处的磁动势幅值。图 3.16 展示了最小磁

动势分布下绕组的等效层数变化，绕组对应的磁动势幅值相同的绕组等效层数相同。图

3.17 为其对应的磁场强度仿真结果。可以看到，绕组空间位置的磁场强度幅值分布情况与

所分析的磁动势分布情况基本一致。 

 

图 3.16 最小磁动势分布下绕组的等效层数 

   

图 3.17 磁动势分布磁场仿真 
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图 3.18 绕组平均交流电阻系数随总匝数和有效电感匝数的变化 

 绕组均按照上述推导的最小磁动势分布结构排布，基于此，将绕组总匝数和有效谐振

电感绕组匝数作为两个自由变量，可以求出不同绕组匝数时，最小磁动势分布下的绕组交

流系数进行计算。由于绕组全部为串联结构，求得每层绕组交流电阻系数后可以对所有绕

组求平均得到绕组的平均交流电阻系数𝑘஺஼_௔௩௚。 

𝑘஺஼_௔௩௚ =
1

𝑁்
෍ 𝑘஺஼_௜

ே೅

௜ୀଵ
(3.12) 

其中，𝑁்为绕组总匝数，𝑘஺஼_௜为第 i 匝绕组的交流电阻系数。根据上述计算，可以得出绕

组平均交流系数随着绕组原边总匝数𝑁்௉和有效谐振电感绕组匝数𝑁௅௥_ா௙௙的变化曲面如图

3.18 所示。 

3.4  实验设计与测试验证 

3.4.1  样机规格及参数设计 

所提出的磁件优化设计方案及其验证受功率等级的绝对值影响不大。在维持电压等

级相同的情况下，本文对其按照第二章中 6.6kW 功率等级的 OBC 产品相应的输出伏安特

性曲线对输出功率降额设计，一方面不影响所提出磁件的工作特性评估，另一方面便于

样机的制作和参数测试。本章所设计的谐振 DC/DC 样机输入侧母线电压为 400V，输出电

压为 250V~400V，样机功率设计为 2kW。为了减小高频下开关管的开关损耗、保证驱动

电路可靠工作，拓扑选择 CLLC 串并联谐振电路，励磁电感 Lm 参与谐振，一方面用于在

死区时间内帮助开关管实现软开关，另一方面作为主要谐振元件在开关频率变化时起到调

节电路增益的作用。 
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图 3. 19 CLLC 串并联谐振电路 

3.4.1.1 增益曲线及电感参数设计 

CLLC 串并联谐振电路基于基波等效方法简化后的原理图如图 3.20 所示。该图中副边

侧谐振电感、谐振电容以及负载电阻经过变压器向原边侧进行了折算，输入等效为±Vin

的电压源。根据该简化电路，按照电路中元器件串并联分压的情况，可以计算出输出增益

表达式如式（3.13）所示。 

𝐺 =
1

ඨቀ
𝑄
𝑘

ቁ
ଶ

൤(𝑘 + 𝑘ℎ + ℎ)𝜔௡ − ൬𝑘 +
𝑘
𝑔

+ ℎ +
1
𝑔

൰
1

𝜔௡
+

1
𝑔𝜔௡

ଷ൨
ଶ

+ (1 +
1
𝑘

−
1

𝑘𝜔௡
ଶ)

(3.13)

 

其中，𝑄为电路的品质因数，定义为𝑄 = ඥ𝐿𝑟1/𝐶𝑟1/𝑅𝑎𝑐，𝑘 = 𝐿𝑚/𝐿𝑟1，ℎ = 𝐿𝑟2/𝐿𝑟1，𝑔 =

𝐶𝑟2/𝐶𝑟1，𝜔௡ = 𝜔௦/𝜔ଵ，𝜔ଵ = 1/√𝐿𝑟1 ∗ 𝐶𝑟1。在该电路中由于结构对称性，等效集成在变

压器原、副边侧的电感量与等效变压器匝比的平方成正比，当两侧谐振电容与谐振电感同

时匹配至同一谐振点时，有ℎ = 1/𝑛ଶ，𝑔 = 𝑛ଶ。将谐振点增益设计在输出电压在 350V 左

右，可以得到如图 3.21 所示的归一化的增益曲线。 

本章节所设计的 CLLC 谐振电路谐振点开关频率在 600kHz 左右，根据所选择的开关

管结电容大小，根据死区时间内开关管恰好实现软开关来设计励磁电感 Lm，同时依据上

述所分析的增益曲线，限定开关频率变化范围不超过两倍，最终确定集成磁元件的电气参

数为 Lm=20μH，Lr1=4.5μH，Lr2=3.8μH。 

 

图 3.20 CLLC 串并联谐振电路简化图 
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图 3.21 归一化增益曲线随频率及品质因数的变化 

3.4.1.2 不对称绕组集成磁元件损耗与体积建模 

损耗和体积是评价磁元件性能的重要指标，因此本章对集成磁元件的优化主要从损耗

和体积两个方面进行建模分析。图 3.22 为所提出的不对称绕组集成磁元件剖面的顶视图，

其中绿色部分为绕组，灰色部分为磁芯磁柱，磁柱 A 和磁柱 B 为流通励磁磁通和谐振电

感磁通的叠加磁通磁柱，磁柱 C 为流通谐振电感磁通的磁柱。磁芯和绕组各部分的长度在

图中分别做了标记，对于绕组长度、磁元件的尺寸基于上述尺寸进行建模。  

首先分析磁元件的损耗，其包括绕组损耗𝑃ௐ和磁芯损耗𝑃஼௢௥௘两部分。绕组的直流电

阻决定于绕组的截面积和绕组的长度，从图 3.22 中可以计算磁柱上单匝绕组的平均长度

𝑙௪_௔௩௚，如式（3.14）所示。 

𝑙௪_௔௩௚ = 2𝜋 ቀ𝑟௠ +
𝑟௪

2
ቁ + 2 ∗ 𝐿1 (3.14) 

其中，𝑟௠为磁柱 A、B 的圆弧半径，𝐿1为磁柱 A、B 的直线部分长度，𝑟௪为绕组宽度。绕

组的截面积可表示为式（3.15）所示。 

𝑆௪ = 𝑟௪ ∗ 𝑑 (3.15) 

进而可以推导出单匝绕组的直流电阻如式（3.16）所示。 

𝑅௪_௔௩௚ =
𝜌௖௢௣௣௘௥ ∗ 𝑙௪_௔௩௚

𝑆௪

(3.16) 

最终可以求解集成磁元件的绕组总损耗如式（3.17）所示。 

𝑃ௐ = ቀ𝐼௉_ோெௌ
ଶ 𝑅௪ೌೡ೒

∗ 𝑁௉ + 𝐼ௌ_ோெௌ
ଶ ∗ 𝑅௪_௔௩௚ ∗ 𝑁ௌቁ ∗ 𝑘஺஼_௔௩௚ ∗ 𝑘௧௘௠௣ (3.17) 

其中，𝐼௉_ோெௌ为原边绕组电流有效值，𝐼ௌ_ோெௌ为副边电流有效值，𝑘௧௘௠௣为绕组工作时温度

导致的电阻系数的增加系数。 
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对于磁芯的其它尺寸参数，可以结合图 3.22 所示的磁元件的几何关系来计算。 

𝐿1 =
𝐴𝑒ூ௡௧ − 𝜋 ∗ 𝑟௠

ଶ

2 ∗ 𝑟௠

(3.18) 

𝑊௖௢௥௘ = 2 ∗ 𝑟௪ + 4 ∗ 𝑟௠ (3.19) 

𝐿ூ௡ௗ =
𝐴𝑒௅௥

𝑊௖௢௥௘

(3.20) 

𝐿௖௢௥௘ = 2 ∗ 𝑟௠ + 𝐿1 + 𝐿ூ௡ௗ + 𝑟௪ (3.21) 

𝐿௠௔௚ = 2 ∗ 𝑟௠ + 𝐿1 + 𝐿ூ௡ௗ + 2 ∗ 𝑟௪ (3.22) 

𝑊௠௔௚ = 4 ∗ 𝑟௠ + 4 ∗ 𝑟௪ (3.23) 

𝐻௠௔௚ = 4 ∗ 𝑟௠ + ℎ (3.24) 

其中，ℎ为窗口高度，𝑊௖௢௥௘为磁芯总宽度，𝐿௖௢௥௘为磁芯总长度，𝐿ூ௡ௗ为谐振电感磁柱宽度，

𝐿௠௔௚为集成磁元件总长度，𝑊௠௔௚为集成磁元件总宽度, 𝐻௠௔௚为集成磁元件总高度。根据

以上所推导的尺寸表达式可以计算集成磁元件各部分磁柱的体积。  

𝑉𝑒௖௢௥௘ଵ = 2 ∗ 𝐴𝑒ூ௡௧ ∗ ℎ + 𝐴𝑒௅௥ ∗ ℎ (3.25) 

𝑉𝑒௖௢௥௘ = 2 ∗ 𝐿௖௢௥௘ ∗ 𝑊௖௢௥௘ ∗ max{2𝑟௠, 𝐿௖௢௥௘} (3.26) 

𝑉𝑒௖௢௥௘ = 𝑉𝑒௖௢௥௘ଵ + 𝑉𝑒௖௢௥௘ (3.27) 

其中，𝑉𝑒௖௢௥௘ 为竖直磁柱的磁芯体积，𝑉𝑒௖௢௥௘ 为绕组顶部和底部盖板磁片的磁芯体积，

𝑉𝑒௖௢௥௘为磁芯的总体积。进而根据斯坦梅兹方程（Steinmetz equation）对磁芯损耗𝑃஼௢௥௘进

行计算。 

𝑃஼௢௥௘ = 𝑘 ∗ 𝑓𝑠ఈ ∗ 𝐵ఉ ∗ 𝑉𝑒௖௢௥௘ (3.28) 

其中，𝑘、𝛼、𝛽为根据磁芯材料数据手册中给出的磁芯损耗密度随着开关频率、磁芯最大

磁密的曲线拟合得到的相关系数。 

 

图 3.22 所设计的集成磁元件剖面顶视图 
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按照长方体来计算集成磁元件所占空间的总体积，可以得到其表达式如（3.29）所示。 

𝑉௠௔௚ = 𝐿௠௔௚ ∗ 𝑊௠௔௚ ∗ 𝐻௠௔௚ (3.29) 

根据上面所提出的集成磁元件的损耗和体积所建立的数学模型，针对所研究的集成磁

元件规格，基于总损耗和总磁元件体积对绕组的总匝数𝑁்௉以及绕组交错后构造的有效谐

振电感绕组匝数𝑁௅௥_ா௙௙进行优化设计。 

图 3.23 为集成磁元件的总损耗随着集成磁元件总原边匝数以及有效谐振电感绕组匝

数的变化（其中给定了磁芯中的磁密峰值为 70mT，绕组铜厚为 70μm（2 盎司），谐振点

开关频率为 600kHz，以输出功率 2kW 来评估）。如图所示，随着变压器总匝数的增大绕

组损耗先增大后减小，绕组匝数过小会导致磁芯体积偏大，绕组长度也变大，总损耗偏大，

而绕组匝数过多时也会导致绕组损耗占比过大导致整体损耗增加。与之类似，相同的绕组

总匝数条件下，总损耗随着有效谐振电感绕组匝数先减小后增大，当有效谐振电感绕组匝

数过小时会导致所需磁芯截面积大幅增加，绕组长度随之增大导致绕组损耗增加；当有效

谐振电感绕组匝数过大时，绕组的交错程度很低，绕组的交流电阻系数急剧增大引起绕组

损耗变大。图 3.24 所示为集成磁元件总体积随着绕组总匝数和有效谐振电感绕组匝数的

变化关系曲面。可以看到，集成磁元件总体积与绕组总匝数和有效谐振电感绕组匝数均成

反比，绕组匝数越多，在构造相同大小的电感量时所需的磁芯截面积越小，因此磁元件体

积越小。 

图 3.25 所示为对图 3.23 和图 3.24 的整合，以集成磁元件总损耗和总体积随绕组总匝

数和有效谐振电感绕组匝数的变化的等值线图。其中横轴为绕组原边总匝数，纵轴为有效

谐振电感绕组总匝数，红色虚线表示集成磁元件总损耗的等值线，蓝色实线为集成磁元件

总体积的等值线图，由于有效电感匝数始终小于变压器匝数，因此图中无效参数部分在图

中以灰色部分覆盖。 

 

图 3.23 集成磁元件总损耗随绕组总匝数和有效谐振电感绕组匝数的变化 
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图 3.24 集成磁元件总体积随绕组总匝数和有效谐振电感绕组匝数的变化 

 

图 3.25 集成磁元件总损耗和总体积随匝数的变化关系 

3.4.2  不对称绕组集成磁元件磁仿真分析 

为了验证上述分析与建模的合理性，基于 CLLC 串并联谐振实验样机进行实验测试，

按照设计的参数制作了不对称绕组集成磁元件。所设计的平面集成磁元件参数为：磁元件

原、副边绕组总匝数为 12:11，有效谐振电感绕组匝数为 4 匝，磁元件采用两块 8 层 PCB

板叠板，除去出线的端子层每个磁柱上每层 PCB 绕制单匝绕组，铜厚为 70μm（2 盎司）。

图 3.26 为所提出的不对称绕组集成磁元件的 3D 示意图，其中灰色部分为磁芯，蓝红色代

表绕组，图 3.27~图 3.28 为谐振点满载工况时根据电路仿真数据导入 ANSYS 有限元磁仿

真工具得到的磁仿真结果。图 3.27 为集成磁元件绕组损耗的仿真结果，其中红色实线和蓝

色实线分别为原、副边绕组电流，黑色虚线为施加上述电流激励时的绕组瞬时总损耗的变

化曲线，根据仿真得到的绕组平均损耗大约为 17.8W。图 3.28 为不同时刻的磁芯中磁感应
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强度分布的仿真结果，其中图 3.28（a）为负载电流最大时刻（t1）的磁密分布，此时等效

谐振电感磁柱的磁密最大；图 3.28（b）为励磁电流最大时（t2）的磁密分布，此时变压器

磁柱磁密最大；不同时刻磁芯中的磁密分布都相对均匀，磁密与设计值相吻合。 

3.4.3  实验测试 

为了验证上述分析与设计的集成磁元件性能，按照设计的参数制作了不对称绕组集成

磁元件，搭建了一台CLLC串并联谐振样机进行实验测试。样机规格如下：输入电压 400V，

输出电压 250V~400V，输出最大功率 2kW。根据传统的 6.6kW 功率等级的车载充电机的

 

图 3.26 集成磁元件 3D 结构示意图 

 

图 3.27 绕组损耗仿磁真结果 

   

（a）负载电流峰值时刻磁通分布  （b）励磁电流峰值时刻磁通分布 

图 3.28 磁通密度分布结果 
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输出特性曲线，样机的输出按照 2kW 进行了等比例降额，即输出 250V 至 275V 时，样机

输出最大电流 7.3A，输出电压高于 275V 时样机最大输出功率为 2kW。变换器原边采用

GaN 器件 GSS66516B，副边采用 SiC 二极管整流。样机及磁件的关键参数规格如表 3.1 所

示。所搭建的集成磁元件的照片如图 3.29 所示。 

表 3.1 样机规格及关键元器件参数 

参数 规格 

输入电压 400V 

输出电压 200~450V 

最大输出功率 2kW 

最大输出电流 7.3A 

谐振频率 600kHz 

励磁电感 20μH 

Lr1/Lr2 4.5μH /3.8μH 

绕组匝比 12:11 

磁材料 DMR51W 

 

图 3.29 不对称绕组集成磁元件样机图 

   

（a）最高输出电压下的工作波形  （b）谐振点工作时的关键波形 
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（c）最低输出电压下的关键波形 

图 3.30 不同输出电压下的关键波形 

 

图 3.31 不对称绕组集成磁元件效率曲线 

 

图 3.32 不对称绕组集成磁元件谐振点损耗分解 

图 3.30（a）~（c）为不同输出电压时满载工况下的关键测试波形，其中绿色曲线为原

边谐振腔电流波形，深黄色曲线为原边开关管 S2 的漏-源电压波形 Vds2，蓝色曲线为开关

管 S2 的门极驱动信号 Vgs2，图 3.30（a）为最高输出下的波形，图 3.30（b）为谐振点附

近波形，图 3.30（c）为最低输出电压时的波形。可以看到，不同的输出电压下，开关管均

实现了软开通。图 3.31 为根据所提出的优化设计方案设计磁元件测得的不同输出电压下
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满载工况的效率曲线，可以看到谐振频率点实现了 97%左右的峰值效率，图 3.32 为在峰

值效率点对样机进行的损耗分解，可以看到，磁元件的损耗与所设计的 1.5%的功率占比

基本一致。为了验证本章所提出的优化设计方案对比现有设计的优势，在此基于现有文献

[124]的设计方案同步搭建了集成磁元件进行对比测试；两者的效率和体积对比如图 3.33

所示，可以看到，在效率基本一致的情况下，磁元件的体积下降了 25%左右，验证了本章

所提出的优化设计方案的准确性和可行性。 

3.5 不对称绕组集成磁结构归纳及拓展 

上述不对称绕组集成磁结构基于原、副边绕组在“U”型磁芯的两个磁柱上构造与变

压器变比不一致的绕组结构，使得同一磁柱上原、副边绕组流过的电流所产生的安匝数不

一致，包含差异化负载电流的绕组可以等效为谐振电感绕组，产生谐振电感磁通。但是为

了构造谐振电感，该有效谐振电感绕组产生的谐振电感磁通需要与另一侧磁柱上产生的谐

 

 (a) 效率对比 

  

  (b) 体积对比 

图 3.33 所优化的集成磁元件与现有方案的效率和体积对比 
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振电感磁通需要有独立的磁回路，否则两边磁柱产生的谐振电感磁通会相互抵消，无法构

造谐振电感。如图 3.34 所示以匝比为 6:6 的变压器为例，磁柱 A 和磁柱 B 上绕有匝数不

对称的原、副边绕组分别为 4P2S 和 2P4S，则磁柱 A、B 上的分别会有两匝原边和两匝副

边绕组作为有效电感绕组产生出谐振电感磁通∅௅௥ 和∅௅௥ଶ，但如果没有额外磁回路，左右

两侧产生的谐振电感磁通将会相互抵消，无法构造谐振电感。为了构造需要的谐振电感，

必须增加额外磁回路防止谐振电感磁通抵消。如图 3.35 所示，增加单独的磁柱 C 来旁路

磁柱 A 和磁柱 B 产生的谐振电感磁通，谐振电感磁通在谐振电感磁柱 C 同向叠加；此时

两边磁柱上绕组产生的励磁磁通在磁柱 C 反向抵消，因此该磁柱仅流通谐振电感磁通。 

上述结构基于不对称绕组集成结构实现了变压器和谐振电感共用绕组和部分磁芯，实

现了磁元件的集成。由第一章的分析可知，励磁磁通和谐振电感磁通由于有较大相位差，

两者在磁芯中叠加基本不会导致所需磁芯截面积的增大，因此可以考虑通过绕组结构设计

使得所有磁芯均流通谐振电感磁通和励磁磁通的叠加磁通。如图 3.36 所示结构，仍然采用

3 个磁柱结构，磁柱 A、B 和 C 上均绕有绕组，且每个磁柱中绕组匝数不完全与变压器匝

比相同，即可构造变压器和谐振电感的集成结构。图 3.37 和图 3.38 为该集成结构下谐振

电感磁通和变压器励磁磁通的分布情况，可以看到，在磁柱 A、B 和 C 中流通的均为变压

器励磁磁通和谐振电感磁通的叠加磁通。 

 

图 3.34 两磁柱磁谐振电感磁通抵消结构 

 

图 3.35 增加独立谐振电感磁通磁柱 

ϕ
Lr1

ϕ
Lr2

磁柱A 磁柱B

磁柱A 磁柱B磁柱C

ϕ
Lr1

ϕ
Lr2
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图 3.36 三磁柱不对称绕组集成磁元件 

 

图 3.37 三磁柱不对称绕组集成磁元件谐振电感磁通分布 

 

图 3.38 三磁柱不对称绕组集成磁元件励磁磁通分布 

 

图 3.39 不对称绕组集成磁元件拓展 

根据以上分析，三磁柱结构为不对称绕组集成磁元件所需的最少磁柱的结构，上述结

构将所有磁柱均绕有绕组，优点是可以使得磁芯中流通励磁磁通和谐振电感磁通的叠加磁

通，增大磁芯的利用率，减少 PCB 层数；缺点是 PCB 的布板面积可能会增加。该集成磁

结构可以向任意三个以上的磁柱进行拓展（如图 3.39 所示），只需满足磁柱上的原、副边

绕组匝比与变压器匝比不完全相同，即可实现变压器和谐振电感的集成，根据所需的谐振

电感感量以及励磁磁通和谐振电感磁通的叠加状态可以对每个磁柱上的绕组匝数及层叠

结构进行优化设计，实现集成磁元件的高效率、小体积。 

磁柱A 磁柱B磁柱C

磁柱A 磁柱B磁柱C

ϕ
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ϕ
Lr2
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Lm1 ϕ

Lm2
ϕ

Lm3
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3.6 本章小结 

高频化有助于减小磁元件匝数，使得平面磁元件得以广泛应用，进一步降低样机高度，

提升变换器整体功率密度。值得说明的是，在高频应用场合下，本文第二章所研究的分槽

绕组集成磁结构，在传统设计中原、副边绕组完全分开，临近绕组的安培回路中的绕组

安匝数幅值很大，一方面导致泄漏磁场严重，另一方面导致绕组损耗严重不适合高频平面

集成磁件的应用。为了缓解高频绕组损耗，磁集成方案大多考虑原、副边绕组有相对良

好的交错结构，使得绕组空间磁动势减小，使得 PCB 绕组可以保持相对低损耗；同时，

由于绕组空间磁动势的减小，也使得磁件对外泄漏磁场相比于传统分槽绕组大幅减小，磁

场泄漏的问题可以得到很大缓解，因此本文并未就基于 PCB 绕组集成结构的泄漏磁场问

题继续深入研究。 

OBC 应用场合需要变换器宽增益需求范围宽，需要足够大感量的谐振电感才能将谐

振变换器的频率限定在合理范围内。不对称绕组集成磁元件可以在尽量保持绕组交错的情

况下实现电感和变压器集成，但现有设计方案仅集成很小的谐振电感。集成大电感和保持

集成磁元件小体积、低损耗之间存在矛盾，导致优化困难，目前尚且缺乏集成大电感时有

效的优化设计方法。 

针对上述问题，本章基于不对称绕组集成磁结构提出了集成大的谐振电感时绕组以及

磁芯的优化设计方法。针对等效电感绕组和变压器绕组混合叠绕的结构，推导了绕组空间

最小磁动势分布的绕组排布结构，实现了绕组损耗的最小化；针对变压器绕组匝数和有效

绕组匝数难以设计的问题，建立了变压器匝数、有效谐振电感绕组匝数与集成磁元件总损

耗和总体积的数学模型，推导出了损耗和体积优化设计的整体方案。 

本章搭建实验样机对所设计的不对称绕组集成磁元件的测试结果证明了所提设计方

案的可行性，实现了电路在高频工作时集成磁元件的高效率和高功率密度。 

最后对不对称绕组磁元件的构造方法进行了归纳，推导出了所有磁柱均可流通叠加磁

通的集成磁结构，进一步提高了磁芯的利用程度；同时对该类型的集成磁元件进行演绎，

将不对称绕组集成磁结构推导至 N 个（N≥3）磁柱结构，为更多应用场合不同参数需求

下的集成磁元件提供了新思路。 
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第四章  高 PCB 利用率薄尺寸高频平面集成磁元件研究 

不对称绕组平面集成磁元件在集成小电感且谐振点附近工作时会获得高效率，但随着

集成谐振电感的增大，为了保持集成磁元件的体积优势，需要增加变压器绕组匝数和有效

电感绕组匝数。增加变压器绕组匝数使得 PCB 绕组层数增加，一方面使得绕组直流电阻

增大导致铜损增大，另一方面使得窗口高度同步增加导致磁元件体积变大；增加有效电感

绕组匝数需要减弱原、副边的交错程度，使绕组的交错排布效果变差，变换器工作频率偏

离谐振点在接近兆赫兹工作时绕组损耗会变得非常严重。本章提出了一种同时使用原、副

边绕组来构造谐振电感的集成磁结构，减小了 PCB 绕组层数、降低了集成磁元件高度、

实现了宽频工作的高效率。 

高频化下复杂的电磁场环境导致绕组损耗加剧给平面集成磁元件的优化带来了挑战，

针对该问题，本章提出了气隙磁芯分段、且与绕组配合的结构来优化绕组空间磁场，通过

减弱穿过 PCB 绕组的垂直磁场分量，实现减小绕组损耗的效果。另外，高频磁元件中电

磁场分布情况复杂，导致目前对集成磁元件绕组损耗和磁芯损耗的评估缺乏简单的测试方

法。针对该问题，本章构造了对照实验，通过对比测试两组对照实验前后的样机总损耗差

值，得到集成磁元件实际工况下的绕组损耗和磁芯损耗，为集成磁元件的损耗定量优化提

供基础。 

4.1  低 PCB 绕组层数集成磁元件 

集成磁元件中，在不改变总绕组匝数条件下，可以将绕组相对均匀地分配到各个磁柱

绕制，使用更少层数的 PCB 实现集成磁元件的绕组制作。同时，绕组等效谐振电感部分

和变压器部分绕制在不同的磁柱，不存在等效电感绕组和变压器绕组的混合叠绕结构，频

率变化时谐振腔电流的变化对绕组交错效果影响小，在宽频率变化工况下可以保持集成磁

元件的绕组总损耗不发生剧烈变化，有利于变换器宽范围工作效率的提高。 

4.1.1  现有低 PCB 层数平面集成磁元件问题 

图 4.1 所示为现有常见的 PCB 层数较低的电感和变压器集成磁结构，其中红色 PCB

绕组为变压器原边绕组，蓝色部分为变压器副边绕组，变压器原边绕组和电感绕组进行了

集成共用，变压器磁芯和电感磁芯仍然独立。该集成结构中绕组绕制在所有竖直磁柱上，

可以使用较少层数的 PCB 来实现绕组的制作。然而，从该结构的局部放大图（图 4.2）中

可以看出，由于原、副边绕组分配在不同层，副边绕组所在层处谐振电感磁柱上没有绕组，

导致该电感磁柱的 PCB 空间利用率只有 50%，相当一部分 PCB 的空间浪费。 
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图 4.1 传统平面电感和变压器共用绕组集成磁元件 

 

图 4.2 传统集成磁元件局部绕组放大图 

 

图 4.3 多磁柱平面集成磁结构 

不少其它平面集成磁结构也被提出和研究，如图 4.3 所示的集成磁结构，将原、副边

绕组绕制在不同的磁芯柱上，通过调节绕组间的耦合程度来实现目标集成电感[122]，但该

结构也存在 PCB 空间浪费的问题。图 4.4 是一种输出侧为三相并联结构的集成磁元件，同

样将原、副边绕组各自绕制在不同的磁柱上，可以实现相对较大的漏感的集成调控[121]。沿

虚线展开得到其剖面图如图 4.4（b）所示，可见该结构也存在 PCB 空间浪费的问题。 

低PCB利用率

副边绕组原边绕组
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（a）三相多磁柱集成磁元件俯视图 

 

（b）三相多磁柱集成磁元件剖面图 

图 4.4 三相多磁柱平面集成磁结构 

由上述调研和分析可知，现有的平面集成磁元件中普遍存在 PCB 空间利用率低、空

间浪费严重的问题，限制了集成磁元件的功率密度的进一步提高。 

4.1.2  高 PCB 空间利用率集成磁元件 

为了解决传统平面集成磁元件中电感磁柱附近 PCB 空间浪费的问题，本小节提出了

将两个 50%的 PCB 空间利用率的电感磁柱一体集成的方案。图 4.5 所示为传统平面集成

磁元件的绕组绕向与磁通分布情况，其中 A、B 为两个电感磁柱，C、D 为两个变压器磁

柱，黄色带箭头实线表示原边绕组绕向。四个磁柱中，谐振电感绕组和变压器绕组集成共

用，如绕组 2 一体包围磁柱 A 和 C（绕组 1 一体包围磁柱 B 和 D）绕制。考虑到谐振电

感磁柱 A 和 B 上 PCB 空间利用率都只有 50%，如果能将分布在两谐振电感磁柱的绕组集

成到单个磁柱，即可以实现单个谐振电感磁柱上 PCB 绕组空间的百分百利用率。在集成

过程中，要把两个电感磁柱上的绕组集成到单个磁柱，需要保证磁柱中的磁通方向不变，

但磁柱 A 和磁柱 B 中磁通方向相反，因此将磁柱 A 上的绕组 2 向磁柱 B 进行集成时，需

要将原来的绕组走“8”字型绕线，以保证电感绕组在磁柱 B 叠加后产生的磁通与原来磁

柱中的磁通方向一致，具体实施方案如图 4.6 所示。 

浪费
空间

浪费
空间
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图 4.5 传统集成磁元件绕组绕向与磁通分布方向 

 

图 4.6 谐振电感绕组向单个电感磁柱集成 

 

图 4.7 变压器电感盖板磁片一体集成的磁元件结构 

 

图 4.8 电感磁柱消去的集成磁元件结构 
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图 4.6 所示的改进绕组结构的磁集成方案解决了传统方案中 PCB 空间浪费的问题。在

该优化结构中，电感磁柱 A 得以空余，可以利用磁通在磁路中叠加的特性，将空余的电感

磁柱 A 与变压器磁芯集成，进一步减小磁元件体积。 

如图 4.7 所示中谐振电感和变压器竖直磁柱顶部和底部磁片一体集成，该结构为谐振

电感磁柱 B 中的磁通向变压器磁柱 C 和 D 流通提供了路径，此时流经电感磁柱 A 的电感

磁通可以流向变压器磁柱，因此 A 磁柱可以消去。原有变压器磁路磁通由单一的励磁磁通

变为励磁磁通和谐振电感磁通二者的叠加磁通。电感磁柱 A 消去后的集成磁结构如图 4.8

所示，该结构既解决了谐振电感磁柱周围 PCB 的空间的浪费问题同时实现了谐振电感和

变压器磁芯的高度集成。 

然而，对比图 4.1 所示的传统平面集成磁元件，图 4.8 所提出的改进磁结构由于需要

使用“8”字型走线的绕制结构以保证谐振电感磁柱中的磁通方向一致性，其绕组长度会

额外增加“M-N”段，引起绕组损耗的增大，该问题尚需进一步优化。 

4.1.3  绕组长度减小的绕组双边集成磁元件 

上述所提出的改进磁结构中绕组长度增加的原因在于：原有电感磁柱 A 和磁柱 B 中

的磁通方向相反，磁柱 A 上的绕组向磁柱 B 集成时，为了保证集成后同一磁柱产生的磁

通方向一致，必须改变绕组绕向，绕组绕向改变时导致绕组长度增加。通过观察发现，要

集成的目标电感磁柱磁通方向与 C 磁柱侧副边绕产生的磁通方向相同，如果使用该磁柱

副边绕组与电感绕组进行集成，则绕组可以在磁柱 B 和 C 一体绕制，无需改变绕组方向，

该结构可以使得集成绕组的长度进一步减小。该方案的实施结构如图 4.9 所示。考虑实际

制作时使绕组绕制更加顺畅，避免绕组出现直角结构造成电流在绕组拐角处产生不均匀分

布现象，本章将集成磁结构中的方形磁柱截面形状进一步优化，将方形磁芯截面修改为跑

道型磁柱使得绕组绕制过程中尽量避免直角结构，优化后的集成磁结构如图 4.10 所示。 

 

图 4.9 双边绕组与电感绕组集成磁结构 
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图 4.10 磁柱形状优化后的集成磁元件结构 

4.2  基于分段气隙的空间磁场优化 

平面集成磁元件的一大优化难点在于磁结构中尤其是绕组空间中的磁场管理，由于平

面磁元件中 PCB绕组为扁平状，当空间中有较大的竖直磁场分量垂直穿过绕组宽平面时，

会导致绕组的电流在绕组宽度方向分布变得极不均匀，造成绕组损耗加剧。针对该问题，

本小节分析了平面集成磁元件中的磁场分布，基于分段气隙和绕组空间配合的结构，对绕

组空间磁场进行调控，尽可能减小穿过绕组宽平面的垂直分量，以改善绕组中的电流分布，

减小绕组损耗。 

4.2.1  传统磁结构绕组中的电流分布不均匀问题 

如图 4.11 所示为所提集成磁元件根据绕组特性分区图，其中区域 1 中绕制在磁柱 C

和磁柱 D 上的绕组为，等效变压器绕组，该区域绕组原、副边充分交错，绕组交流电阻系

数较小；区域 2 中绕制在磁柱 B 上的绕组为等效电感绕组，原、副边绕组中的电流在该磁

柱上基本同向，绕组的交流电阻系数偏大。由于绕组缺乏有效交错，等效电感绕组所处空

间的电磁场环境恶劣，图 4.12 是将区域 2 的绕组及磁芯结构进行了提取后的窗口剖面图

及其窗口内绕组电流的磁仿真结果（仿真条件：fs=800kHz，电流峰值 10A，8 匝 PCB 绕

组，铜厚 2OZ，绕组宽度 5mm）。可以看到，窗口内靠近气隙的绕组电流密度与远离气隙

处的绕组电流密度有 20 倍以上差距，导致绕组损耗非常严重。 

 

图 4.11 所提集成磁结构的绕组区域划分 
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        （a）区域 2 等效电感绕组       （b）等效电感绕组电流密度分布仿真 

图 4.12 等效谐振电感部分及其窗口中绕组磁仿真结果 

 
图 4.13 电感绕组交流电阻系数随着归一化避让距离的变化 

为了减小磁芯气隙泄漏磁场对绕组的影响，通常方案会加高磁芯窗口使绕组对气隙进

行一定距离的避让。如图 4.12（a），记气隙长度为𝛿，绕组上表面与气隙的距离为 d；为

了对避让效果进行定量研究，借助有限元仿真工具磁元件进行 2D 磁仿真，得到绕组的交

流电阻系数随着归一化的避让距离的变化曲线如图 4.13 所示。根据仿真结果可以得出，随

着绕组对气隙避让距离的增加，绕组的交流电组系数不断下降，同时下降速度不断减小，

曲线的拐点出现在避让距离等于 3~5 倍的气隙长度左右。但是，当绕组的避让距离接近 10

倍的气隙长度时绕组的交流电阻系数依然很大，而且此时磁元件窗口高度会大幅增加，说

明了传统磁结构及其避让方案难以有效减小绕组损耗。 

4.2.2  基于分段气隙调控的垂直磁场消去磁结构 

上述绕组在竖直方向上对气隙进行避让的方式不仅会大幅增加磁元件窗口高度，而且

交流系数的降低效果有限，其根本原因在于该结构中会有很大的磁场分量竖直穿过绕组平

面，从而引起电流在绕组宽度方向上分布极不均匀。 

对电感元件窗口内的磁场进行分析时，如图 4.14 所示对电感结构进行了简化和假设： 

1) 气隙在竖直中柱上且均匀分布； 

2) 电感绕组简化为单匝结构，绕组中电流总安匝数记为𝑁𝐼； 

3) 绕组占据整个窗口，即绕组的长、宽和窗口的长、宽近似相等。 
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4) 此处基于安培环路分析的磁场为绕组电流产生的初始磁场，并非考虑初始电流与

电磁感应引起的涡流叠加后的最终磁场。 

如图 4.14 所示，建立 xy 平面，假定在垂直于纸面的方向上磁场分布与该剖面相同，

窗口内磁场在 xy 平面上呈现二维分布。接下来基于安培环路定律对窗口中的磁场强度进

行定量分析，黄色虚线的闭合回路“A-B-C-D”中，分为不含气隙的“A-B-C-D”段和包含

分段气隙的“D-A”段，由于磁芯的磁导率与空气磁导率相差三个数量级左右，相比于气

隙段磁路中的磁场强度，磁芯中的磁场强度𝐻஼௢௥௘可以忽略，因此针对该回路应用安培环路

定律可以得到“D-A”段磁路所承担的磁动势如式（4.1）所示。 

𝐹௚௔௣ = 𝑁𝐼 (4.1) 

即磁芯中绕组电流所产生的磁动势几乎完全施加在气隙上。 

如图 4.15（a），做第二个闭合回路“A-B'-C'-D”，该回路包含窗口内的竖直方向磁

场强度𝐻௬，定义该回路包围的绕组横向宽度为𝑥଴，绕组水平方向总宽度为𝐿，窗口高度为

ℎ௪，电流在绕组中均匀分布，则对该回路运用安培环路定律可以得到式（4.2）。 

𝐹௚௔௣ + 𝐻௬ ∗ ℎ௪ = 𝑁𝐼 ∗
𝑥଴

𝐿
(4.2) 

根据式（4.2），可以求解出不同水平坐标下竖直磁场分量的幅值。 

𝐻௬ =
𝑁𝐼

ℎ௪
∗ ቀ

𝑥଴

𝐿
− 1ቁ (4.3) 

根据式（4.2）可知，在绕组最靠近气隙的位置处，竖直磁场分量取得最大值𝐻௬௠௔௫ =

ேூ

௛ೢ
，随着水平位置右移至绕组最右端，磁场的竖直分量降为零。同理，为了分析绕组空间

水平方向的磁场分量，如图 4.15（b）所示，建立另一个闭合回路“A-B-C''-D''”，其中“C''-

D''”为绕组空间水平方向磁场分量磁路，针对该闭合回路应用安培环路定律，可以求解该

水平方向分量的磁场强度大小。 

𝐹௚௔௣௬ + 𝐻௫ ∗ 𝐿 = 𝑁𝐼 ∗
𝑦଴

ℎ௪

(4.4) 

其中，𝐹௚௔௣௬为磁回路“D''-A”段的磁动势大小，其可以进一步表示为式（4.5）。 

𝐹௚௔௣௬ ≈ 𝑁𝐼 ∗
𝑦଴

ℎ௪

(4.5) 

将式（4.5）代入式（4.4）可以求解出所分析的回路中水平方向的磁场分量如式（4.6）

所示。回路中包围的电流安匝数与回路上气隙所承担的磁动势幅值基本相同，恰好可以抵

消，因此水平方向磁场分量几乎为零。 

𝐻௫ ≈ 0 (4.6) 
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图 4.14 简化后的电感剖面模型 

  

（a）绕组空间竖直方向磁场分量分析  （b）绕组空间水平方向磁场分量分析 

图 4.15 绕组空间竖直方向磁场分量分析 

由上述分析可以得出，传统的在竖直中柱开分段气隙的电感结构，其绕组空间的磁场

几乎完全是垂直绕组宽平面分布的磁场分量。由式（4.7）的麦克斯韦方程可知，该竖直方

向的交变磁场将会导致绕组电流在水平方向上分布变得极不均匀。 

𝜕𝐽

𝜕𝑥
= 𝑗𝜔𝜇𝜎 ∗ 𝐻௬ (4.7) 

其中，
డ௃

డ௫
为电流密度在水平 x 轴方向上的变化率，𝜔磁场的变化角频率，𝜇为绕组的磁导

率，𝜎为绕组的电导率。该式表明磁场强度幅值越大，引起的电流密度变化越剧烈，电流

分布越不均匀。 

为了解决这一问题，可以考虑通过气隙与绕组结构的配合，将竖直方向的磁场强度调

节为水平方向分布，使空间磁场在绕组厚度方向上穿过绕组。由于绕组厚度尺寸远小于水

平方向的宽度尺寸，绕组在厚度方向的等效电阻大幅增加，感应出来的涡流会大幅减小。

要消除竖直方向的磁场分量，通过分析，本章推导出如图 4.16 所示的结构：在绕组的顶部

磁柱上设置分段气隙，该气隙随绕组在水平方向上均匀分布。类比上述对分段气隙在竖直

磁柱的结构，可对图 4.16 所示的磁结构做相同的闭合回路分析绕组空间的磁场强度。如图

4.17（a）所示，闭合回路“A-B'-C'-D”包含所要分析的𝑥଴位置处的竖直方向磁场强度𝐻௬ᇱ，
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针对该回路应用安培环路定律得到式（4.8）。 

𝐹௚௔௣௫଴ + 𝐻௬ᇱ ∗ ℎ௪ = 𝑁𝐼 ∗
𝑥଴

𝐿
(4.8) 

其中，𝐹௚௔௣௫଴为“A-B'”磁路段所分担的磁动势大小，可表示为式（4.9）。 

𝐹௚௔௣௫଴ ≈ 𝑁𝐼 ∗
𝑥଴

𝐿
(4.9) 

将式（4.9）代入式（4.8）可以得到所要分析的改进气隙结构后的绕组空间竖直方向磁

场强度如式（4.10）所示。由于气隙位于绕组顶部，且随着绕组宽度方向均匀分布，因此

“A-B'”分担的磁动势与闭合回路所包围的电流安匝数幅值相等，可以抵消，因此竖直方

向上的磁场分量几乎为零。 

𝐻௬ᇱ ≈ 0 (4.10) 

图 4.17（b）为气隙改进后的绕组空间水平方向磁场分量的磁场强度幅值分析图，针

对图中的闭合回路“A-B-C''-D''”应用安培环路定律可以根据式（4.11）求得该结构在距离

气隙𝑦଴位置处水平方向的磁场强度。 

𝐹௚௔௣ + 𝐻௫ᇱ ∗ 𝐿 = 𝑁𝐼 ∗
𝑦଴

ℎ௪

(4.11) 

其中，𝐹௚௔௣为所有气隙所承担的磁动势总和，其幅值等于窗口中总的电流安匝数𝑁𝐼。对式

（4.11）进行计算，可以求得该结构中水平方向的磁场强度𝐻௫ᇱ为： 

𝐻௫ᇱ =
𝑁𝐼

𝐿
∗ ൬

𝑦଴

ℎ௪
− 1൰ (4.12) 

式（4.12）表明该结构中绕组空间水平方向的磁场强度幅值在不同高度位置的变化情

况，在绕组上部平面组靠近气隙的位置磁场强度幅值取得最大值
ேூ

௅
，随着与气隙距离的增

大，磁场强度幅值越来越小，在绕组下表面位置处取得最小幅值零。经过气隙调节后窗口

内的磁场大部分分量由竖直 y 方向变为水平 x 方向；对照式（4.3）和（4.12），可以得到

磁场强度的最大值由
ேூ

௛ೢ
变为

ேூ

௅
，由于 PCB 绕组为扁平状，通常磁芯窗口高度ℎ௪小于窗口

宽度𝐿，因上述气隙的改进不仅使得绕组空间磁感线由垂直绕组宽平面变为平行于绕组宽

平面，而且有利于减小磁场强度的幅值，两方面因素共同作用可以大幅改善 PCB 电感绕

组中的电流分布均匀度，减小绕组的导通损耗。 

图 4.18 所示为传统气隙在竖直磁柱和在改进后位于水平磁柱上的绕组空间磁感线分

布仿真对比结果。可以看到气隙在竖直磁柱的结构中，窗口中的磁感线几乎完全垂直于绕

组的宽平面；而当气隙平行于绕组的宽平面均匀设置时，窗口中的磁感线几乎完全平行于

绕组的宽平面，验证了上述分析的正确性。 
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图 4.16 竖直磁场分量消除的磁结构 

  

（a）竖直方向磁场分量分析  （b）水平方向磁场分量分析 

图 4.17 竖直磁场消去的磁结构 

      

（a）传统气隙在中柱上的磁结构  （b）所提出的分段气隙结构 

图 4.18 不同气隙的磁结构窗口磁感线分布对比 

考虑电磁感应后，这两种不同形式的磁场分布将会在绕组中产生不同大小的涡流，进

而引起电流分布发生变化。图 4.19 为对应的两种结构考虑电磁感应产生的涡流后最终的

电流分布情况，可见，使用改进的气隙结构后，绕组电流分布均匀大幅改善，交流电阻系

数后者比前者下降了接近 80%。更进一步，如本论文第三章所述，如果将磁芯气隙分布于

绕组上下表面两侧，绕组空间的磁动势分布幅值会整体减半，使得绕组空间的磁场强度幅

值减半，更加有利于减小绕组中的涡流。仿真结果显示，绕组上、下双侧开气隙的结构可

以使得绕组的交流电阻系数相比于单侧气隙的结构可以再下降 30%。 
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（a）传统气隙在中柱上的绕组电流分布  （b）所提出的分段气隙结构绕组电流分布 

图 4.19 不同气隙的磁结构绕组电流分布对比 

4.2.3  基于气隙优化的集成磁结构 

在 4.2.2 小节中所优化的气隙结构可以消去垂直于绕组平面的磁场分量，使绕组中的

电流分布更加均匀。将上述技术应用至本章节所设计的集成磁元件中，可以得到如图 4.20

所示的集成磁元件结构。图 4.21（a）所示为传统电感气隙位于竖直磁柱的集成磁结构及

等效电感绕组部分的电流分布，图 4.21（b）为改进电感气隙的集成磁结构及等效电感绕

组部分的电流分布，可以看到得到气隙调控的绕组部分（虚线框中部分），电流密度分布

均匀度大幅改善，虚线框中绕组部分的等效交流电阻系数由 7.4 下降到 3.0 左右。 

 

图 4.20 所提出的低 PCB 层数、高集成度集成磁元件 

     

（a）传统竖直中柱电感气隙结构       （b）所提出的改进电感气隙结构 

图 4.21 所提出的改进气隙磁结构仿真结果 
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针对上述所提出的分段气隙，采用如图 4. 22 所示的结构来实现：气隙处采用非导磁

绝缘材料和片状的磁芯材料混合排列的方式压合。在工程化实施时，可以考虑在整块磁芯

上将开气隙位置进行开槽设计，之后在气隙槽中填充相关绝缘材料使整个结构成为一个整

体，最后将开槽下方的磁件基底研磨去掉，形成带有分段气隙的磁件结构。 

 

图 4. 22 分段气隙结构 

另外，由于气隙处的磁场扩散效应会导致该位置有一定磁场外泄，相比于传统单气隙

结构，分段气隙由于单段气隙较小，磁场扩散范围有一定减小。在该磁件靠近其它元器件

或者金属机壳放置时，需要考虑其它元器件对气隙由最够距离的避让。 

4.3  集成磁元件建模分析 

本小节首先建立了磁阻模型，对磁芯通路中的磁通进行了定量分析，同时对该结构电

感量与集成磁结构参数的定量关系进行了推导；之后基于所需求的电气参数对集成磁元件

的体积和损耗进行了建模，给出了绕组和磁芯的优化设计方法。 

4.3.1  集成磁元件的磁阻模型 

图 4.23 为所提出的集成磁元件去掉盖板磁片的上视图，图中磁柱 A 和磁柱 B 为等效

变压器磁柱，流通在其中的磁通为等效励磁磁通和一半等效谐振电感磁通的叠加磁通；绕

制在其上面的绕组为等效变压器绕组，其原、副边匝数比分别为 4:4 和 4:3，因此等效变压

器总变比 8:7。磁柱 C 为等效谐振电感磁柱，该磁柱流通的磁通为谐振电感磁通；绕制在

其上面的绕组匝数为 8 匝。将该集成磁元件沿着图中所示红色虚线做其剖面，得到集成磁

元件的剖面侧视图如图 4.24 所示，绕组中的电流方向已画出。在图 4.24 中，对照气隙和

绕组所在位置，按照磁元件的物理模型可对应建立其磁阻模型。其中由于磁芯磁导率远大

与空气磁导率，因此模型中忽略磁芯的磁阻，仅保留气隙磁阻，各磁柱上的流通电流的绕

组等效为相应的磁动势源。 

绝缘材料 磁芯
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图 4.23 集成磁元件上视图 

 

图 4.24 集成磁元件侧视剖面图及其磁阻模型 

在同一支路中的磁阻可以进行合并以简化磁路模型，因此将图 4.24 中的磁阻模型进

行提取并简化后可以得到图 4.25 所示的简化磁阻模型，其中𝑅ଵ和𝑅ଶ分别为两变压器磁柱

A 和磁柱 B 的气隙磁阻，𝑅ଷ为等效谐振电感磁柱上所设计的分段气隙总磁阻。各个磁柱上

的磁动势分别为： 

𝐹ଵ = 4𝑖௉ − 4𝑖ௌ (4.13) 

𝐹ଶ = −4𝑖௉ + 3𝑖ௌ (4.14) 

𝐹ଷ = 4𝑖௉ + 4𝑖ௌ (4.15) 

其中，𝐹ଵ、𝐹ଶ和𝐹ଷ分别为磁柱 A、磁柱 B 和磁柱 C 上绕组产生的磁动势，𝑖௉为原边绕组中

的瞬时电流，𝑖ௌ为副边绕组中的瞬时电流。根据图 4.25 所示的简化磁阻模型列写磁路的基

尔霍夫定律可以求解出三条磁路上的磁通大小如式（4.16）~（4.18）所示。 

∅ଵ =
8(𝑅ଶ + 𝑅ଷ)𝑖௉ − 7𝑅ଷ𝑖ௌ

𝑅ଵ𝑅ଶ + 𝑅ଵ𝑅ଷ + 𝑅ଶ𝑅ଷ

(4.16) 

∅ଶ =
8𝑅ଶ𝑖௉ − 7(𝑅ଵ + 𝑅ଷ)𝑖ௌ

𝑅ଵ𝑅ଶ + 𝑅ଵ𝑅ଷ + 𝑅ଶ𝑅ଷ

(4.17) 

A
B C

原边 副边

F1 F2 F3
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∅ଷ =
8𝑅ଶ𝑖௉ + 7𝑅ଵ𝑖ௌ

𝑅ଵ𝑅ଶ + 𝑅ଵ𝑅ଷ + 𝑅ଶ𝑅ଷ

(4.18) 

磁通量根据上述式求解后，根据电感量的定义式，可以求解出该集成磁元件以“T”

电路模型表示时等效在变压器原、副边的谐振电感以及励磁电感的大小。 

𝐿𝑟1 =
64𝑅ଶ

𝑅ଵ𝑅ଶ + 𝑅ଵ𝑅ଷ + 𝑅ଶ𝑅ଷ

(4.19) 

𝐿𝑟2 =
49𝑅ଵ

𝑅ଵ𝑅ଶ + 𝑅ଵ𝑅ଷ + 𝑅ଶ𝑅ଷ

(4.20) 

𝐿𝑚 =
64𝑅ଷ

𝑅ଵ𝑅ଶ + 𝑅ଵ𝑅ଷ + 𝑅ଶ𝑅ଷ

(4.21) 

其中，𝐿𝑟1、𝐿𝑟2分别为集成磁元件“T”电路模型中原、副边等效谐振电感，𝐿𝑚为等效变

压器的励磁电感。 

 

图 4.25 简化后的磁阻模型 

4.3.2  集成磁元件的损耗和体积建模 

本章节设计的集成磁元件应用于 CLLC 谐振变换器中，其输入/输出规格与第三章相

同，输入侧母线电压为直流 400V，输出侧电压为 250V~400V，输出最大功率为 2kW 最大

电流 7.3A。该 CLLC 谐振电路的增益与归一化开关频率的关系已在第三章 3.4 中已给出，

此处不做赘述。根据输入、输出规格和增益曲线，磁元件的励磁电感设计为 Lm=20μH，

Lr1=4.7μH，Lr=3.6μH。为了对所提出的集成磁元件进行建模设计，图 4.26 标注出了各

部分尺寸参数。其中，𝑟௠为跑道型变压器磁柱的圆弧部分半径，𝐿1为跑道型变压器磁柱的

直线部分的长度，𝑟௅௥为跑道型谐振电感磁柱的圆弧部分半径，𝐿2跑道型谐振电感磁柱的直

线部分的长度，𝑟௪为 PCB 绕组的宽度。当给定磁芯的最大工作磁密 Bmax 时，可以得到变

压器磁柱和谐振电感磁柱的截面积。 

𝐴𝑒௠ =
max{∅ଵ, ∅ଶ}

𝐵௠௔௫

(4.22) 

𝐴𝑒௅௥ =
∅ଷ_௠௔௫

𝐵௠௔௫

(4.23) 

F1 F2 F3

R1 R2 R3

ϕ1 ϕ2 ϕ3
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其中，𝐴𝑒௠和𝐴𝑒௅௥分比为磁柱 A（磁柱 B）和磁柱 C 的截面积。max{∅ଵ, ∅ଶ}是磁柱 A 和磁

柱 B 中的磁通最大值，∅ଷ_௠௔௫是磁柱 C 中的磁通最大值。 

为了对集成磁结构的尺寸进行优化设计，可以将𝑟௪和𝑟௠作为两个独立自变量来建模，

根据图 4.26 中所示的尺寸关系，可以得到式（4.24）和式（4.25）。 

𝐿1 =
𝐴𝑒௠ − 𝜋 ∗ 𝑟௠

ଶ

2 ∗ 𝑟௠

(4.24) 

𝐿2 =
𝐴𝑒௅௥ − 𝜋 ∗ 𝑟௅௥

ଶ

2 ∗ 𝑟௅௥

(4.25) 

为了实现磁元件更紧凑的设计，谐振电感磁柱水平方向的总长度与变压器两个磁柱的

左右总宽度相同，即相关尺寸满足式（4.26）。 

2 ∗ 𝑟௅௥ + 𝐿2 = 2 ∗ 𝑟௪ + 4 ∗ 𝑟௠ (4.26) 

综合式（4.25）和式（4.26）可以得出谐振电感磁柱圆弧部分半的径尺寸可以表示为式

（4.27）。 

𝑟௅௥ = 2 ∗ 𝑟௠ + 𝑟௪ +
4𝑟௠ + 2𝑟௪ − 2𝜋𝑟௠ − 𝜋𝑟௪ + ඥ4(2𝑟௠ + 𝑟௪)ଶ − 4𝐴𝑒௅௥ + 𝜋𝐴𝑒௅௥

𝜋 − 4
(4.27) 

根据以上基本尺寸，磁元件中其它相关尺寸通过式迭代的方式一一得出，如式（4.28）

~（4.33）所示。 

𝐿௖௢௥௘ = 2𝑟௠ + 𝐿1 + 𝑟௪ + 2𝑟௅௥ (4.28) 

𝑊௖௢௥௘ = 2𝑟௅௥ + 𝐿2 (4.29) 

𝐻௖௢௥௘ = 2𝑟௠ (4.30) 

𝐿௠௔௚ = 𝐿௖௢௥௘ + 2𝑟௪ (4.31) 

𝑊௠௔௚ = 𝑊௖௢௥௘ + 2𝑟௪ (4.32) 

𝐻௠௔௚ = 2𝐻௖௢௥௘ + ℎ௪ (4.33) 

上式中，𝐿௖௢௥௘、𝑊௖௢௥௘、𝐻௖௢௥௘分别为集成磁元件顶、底部盖板磁芯的长、宽、高尺寸，𝐿௠௔௚、

𝑊௠௔௚、𝐻௠௔௚为整体集成磁元件的长、宽、高尺寸，ℎ௪为窗口高度，主要由 PCB 板的厚度

及气隙避让距离决定。 

根据磁元件的尺寸参数，基于斯坦梅兹（Steinmetz）经验公式对磁芯损耗进行计算。 

𝑃஼௢௥௘ = 𝑃ௗ௘௡ଵ ∗ 𝑉1 + 𝑃ௗ௘௡ଶ𝑉2 + 𝑃ௗ௘௡ଶ𝑉3 + 𝑃ௗ௘௡ସ𝑉4 (4.34) 

其中，𝑃ௗ௘௡ଵ~𝑃ௗ௘௡ସ分别为磁柱 A、磁柱 B、磁柱 C 和顶底部盖板磁片中流过的磁芯损耗密

度，该值由磁材料供应商所给的数据手册中得到；𝑉1~𝑉4分别为磁柱 A、磁柱 B、磁柱 C

和顶底部盖板磁片的磁芯体积。绕组损耗𝑃௪可由式（4.35）进行评估。 
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𝑃௪ = ൫𝐼௉ೃಾೄ

ଶ ∗ 𝑅஽஼௉ + 𝐼ௌೃಾೄ

ଶ ∗ 𝑅஽஼ௌ൯ ∗ 𝑘஺஼ (4.35) 

其中，𝐼௉ೃಾೄ
和𝐼ௌೃಾೄ

分别为原、副边绕组中电流的有效值，𝑅஽஼௉和𝑅஽஼ 分别为原、副边绕组

的直流电阻值，𝑘஺஼为绕组整体的交流电阻系数。所设计的集成磁元件总损耗如式（4.36）

所示。 

𝑃௠௔௚ = 𝑃௖௢௥௘ + 𝑃௪ (4.36) 

以长方体空间来计算，集成磁元件的总体积如式（4.37）所示。 

𝑉௠௔௚ = 𝐿௠௔௚ ∗ 𝑊௠௔௚ ∗ 𝐻௠௔௚ (4.37) 

 

图 4.26 集成磁元件各部分尺寸标注 

根据以上推导的集成磁元件总损耗和总体积的表达式，以变压器磁柱截面积圆弧半径

𝑟௠和绕组宽度𝑟௪为自变量，可以得到总损耗和总体积随着两个自变量的变换关系（图 4.27~

图 4.29 的计算结果其它条件为：开关频率 600kHz，绕组铜厚为 2OZ，磁芯中的最大磁密

为 70mT）。图 4.27 为所提的集成磁元件总体积随着变压器磁柱截面积圆弧半径𝑟௠和绕组

宽度𝑟௪的变化曲线，在一定的参数变化范围内，随着绕组宽度𝑟௪的增大，由于绕组宽度增

加时绕组损耗下降，但磁芯尺寸随之增加，绕组足够宽时磁芯损耗占主导，此时绕组损耗

再增加会导致总损耗变大，因此总损耗呈现先下降后增长的趋势。图 4.28 为集成磁元件总

体积随着变压器磁柱截面积圆弧半径𝑟௠和绕组宽度𝑟௪的变化曲线，在一定参数范围内，总

体上磁元件体积随着两自变量的增大而增加。为了选择合适的设计参数，需要对磁元件损

耗和体积进行折中考虑，如图 4.29 所示为将损耗和体积投影到同一平面的等高线图，图中

横坐标为绕组宽度𝑟௪，纵坐标为截面积圆弧半径𝑟௠，图中红色虚线为不同损耗的等值线，

蓝色实线为不同体积的等高线。根据对体积和损耗的需求可以确定满足要求的参数区域。 
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图 4.27 损耗与集成磁元件半径及绕组宽度的关系三维图 

 

图 4.28 体积与集成磁元件半径及绕组宽度的关系三维图 

 

图 4.29 变压器损耗和体积随磁元件半径及绕组宽度变化的等值线图 

4.4  集成磁元件绕组损耗和磁芯损耗测试方法 
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4.4.1  集成磁元件的绕组损耗测试方法 

目前对于 PCB 绕组损耗通常采用磁仿真的方法来评估，但是对于实际电路运行工况

下的绕组损耗缺乏有效的评估手段。在高频磁元件中，并且由于绕组位置的电磁场在空间

内通常呈现三维不均匀分布状态，并且高频工况下绕组的集肤效应、临近效应等明显，导

致绕组中的涡流损耗比低频工况更加严重，复杂的电磁环境导致高频下 PCB 绕组的损耗

更加难以测量。针对该问题，本章提出了通过改变绕组特性来构造对照组实验方案，测量

不同组实验的损耗差值的方法来推导 PCB 绕组损耗的方法。 

由于 PCB 绕组收到的集肤效应、邻近效应严重，绕组一旦改变就会造成绕组交流系

数的变化，因此难以通过改变绕组特性的方式来构造对照组实验。而使用单股线线径小于

集肤深度的利兹线绕组时，其交流系数受电磁场影响很小，改变绕组的总的截面积时绕组

的交流系数可近似认为不变。因此，本小节基于利兹线绕组，通过改变绕组截面积的方式

来构造对照组，保证其它损耗一致的情况下测量 PCB 集成磁元件的样机总损耗和利兹线

绕组集成磁元件的样机总损耗，该损耗的差值即为 PCB 绕组与利兹线绕组的损耗差；通

过利兹线绕组的截面积对比测试得到利兹线绕组的损耗，进而可以推导 PCB绕组的损耗。 

所提出的 PCB 绕组损耗测试方法具体操作为：首先，第一组实验基于所设计的 PCB

绕组集成元件测试样机的总损耗，记该损耗为 Loss1；其次，第二组实验使用相同的集成

磁元件磁芯结构，将原有的 PCB 绕组更换为截面积相近的利兹线绕组，调节不同磁柱气

隙使得该集成磁元件与 PCB 绕组集成磁元件具有完全相同的集成电感量，在相同的样机

和电路工况下再次测量样机总损耗，记该损耗 Loss2；最后，第三组实验使用最小单股线

经相同的利兹线，改变所使用的利兹线绕组包含的绕线股数使得利兹线绕组截面积减半，

用该绕组制作相同磁结构和电感量的集成磁元件，在相同的电路工况下再次测试样机总损

耗，记该损耗为 Loss3。三次测试过程中除了绕组不同外，磁芯结构以及电路其它所有工

况完全相同，以保证除绕组损耗外的其余损耗完全一致。改变利兹线绕组导线截面积的两

组实验中，绕组截面积减半使得绕组导通电阻加倍，近似认为交流系数不变的情况下，绕

组的导通损耗也随之加倍。 

𝐿𝑜𝑠𝑠1 = 𝑃௢௧ + 𝑃௪_௉஼஻ (4.38) 

𝐿𝑜𝑠𝑠2 = 𝑃௢௧௛௘ + 𝑃௪_௖௢௜௟ (4.39) 

𝐿𝑜𝑠𝑠3 = 𝑃௢௧௛௘௥ +∗ 2𝑃௪_௖௢௜௟ (4.40) 

式（4.39）为第二次测量的样机损耗表达式，其中𝑃௢௧௛௘௥௦为除绕组损耗之外的其余部分损

耗，𝑃௪_௖௢௜௟为第二组实验中利兹线绕组损耗。由于第三组实验中绕组截面积减半，因此绕
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组损耗加倍，其余部分损耗不变。对式（4.40）和式（4.39）作差，可得式（4.41）。 

∆𝑃1 = 𝐿𝑜𝑠𝑠3 − 𝐿𝑜𝑠𝑠2 = 𝑃௪_௖௢௜௟ (4.41) 

式（4.40）所得到的损耗差∆𝑃1恰好为第二组实验中利兹线绕组的损耗。将第一组实验测

试损耗与第二组实验测试损耗作差，可以得到： 

∆𝑃2 = 𝐿𝑜𝑠𝑠1 − 𝐿𝑜𝑠𝑠2 = 𝑃௪_௉஼஻ − 𝑃௪_௖௢௜௟ (4.42) 

 将式（4.41）带入式（4.42）整理后即可推出 PCB 绕组的损耗如式（4.43）所示。 

𝑃௪_௉஼஻ = 𝐿𝑜𝑠𝑠1 − 2 ∗ 𝐿𝑜𝑠𝑠2 + 𝐿𝑜𝑠𝑠3 (4.43) 

4.4.2  集成磁元件的磁芯损耗测试方法 

4.4.2.1 传统基于差值损耗的磁芯损耗测量方法 

对于谐振电路，磁芯中的磁通密度与电感量和电感电流的乘积成正比，由于励磁电感

和谐振电感电流没有直流偏置，该乘积与半个开关周期内电感两端的电压对时间的积分大

小相同。在磁芯结构和绕组结构相同的情况下，磁芯中的磁通分布情况与绕组端口的励磁

电压相同。因此构造励磁电压与待测磁元件相同的额外磁元件，即可保证构造的额外磁元

件与待测磁元件具有相同的磁芯损耗。 

传统的电感或者变压器的磁芯损耗可以采用差值损耗法测量，其基本原理图如图 4.30

所示，图中黑色部分为待测磁元件，辅助磁元件为额外并联的磁元件，其中辅助磁元件具

有与原有磁元件完全相同的磁芯和绕组结构以及绕组匝数。测量时将辅助磁元件和原有磁

元件在绕组端口并联，两者绕组端口获得相同的电压励磁，在匝数相同的情况下，原有磁

元件中的磁通和辅助磁元件磁通一致，因此两者磁芯损耗相同。当辅助磁元件的电感量足

        

（a）电感磁损测量方法     （b）变压器磁损测量方法 

图 4.30 磁芯损耗的传统差值损耗测量法 

辅助磁件

待测电感磁件

Lm

辅助磁件

待测变压器磁件
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够大时，辅助磁元件的绕组流通电流很小，引起的导通损耗可以忽略，因此并联辅助磁元

件后增加的损耗即为待测磁元件的磁芯损耗。实际测试时通过功率计测量并联辅助磁元件

前、后样机的总损耗差值即可得到磁元件的磁芯损耗。图 4.30（a）为传统无直流偏置的电

感的磁芯损耗测量方法，实际测量时只需将辅助磁元件的磁芯气隙去掉，使辅助磁元件的

电感量尽可能在待测磁元件电感量的 10 倍以上，测量并联辅助磁元件前后电路总损耗差

别，即得到待测磁元件的磁芯损耗；图 4.30（b）为变压器的磁芯损耗测试原理图，所构造

的辅助磁元件仅保留与变压器相同的原边绕组结构，匝数相同的情况下即可保证辅助磁元

件与待测磁元件所承受的励磁相同，从而使得辅助磁元件与待测变压器磁芯损耗相同。 

但是上述方法仅适用于变压器或者电感等单一磁元件，针对集成磁元件，所集成电感

需要原、副边绕组配合得到，仅并联单一绕组会导致辅助磁元件不同磁柱的磁通分配与待

测磁元件完全不同，因此现有方法无法直接用来测量集成磁元件的磁芯损耗。 

4.4.2.2 集成磁元件磁芯损耗测试电路及基本原理 

集成磁元件与单个变压器的主要不同点在于变压器原、副边绕组良好耦合，因此辅助

磁元件绕制单边（原边或副边）绕组即可使辅助磁元件获得与待测磁元件完全相同的磁通

分布，而集成磁元件原、副边绕组弱耦合，不同磁柱中所流经的磁通可能为单一磁元件的

磁通或者多个分立磁元件磁通的叠加磁通，该磁通分布由原、副边绕组共同决定，传统并

联单一绕组结构的辅助磁元件并不能获得与待测磁元件相同的磁芯损耗。为了测量集成磁

元件的磁芯损耗，本章提出了改进的差值损耗测量方法（如图 4.31 所示）。与传统单独的

变压器磁芯损耗测量方法相比，辅助磁元件增加了副边绕组以构造与待测磁元件具有完全

  
图 4.31 所提出的集成磁元件磁芯损耗测试电路 

Lr1 Lr2

Lm

Lr1' Lr2'

Lm'

辅助磁件

待测磁件
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相同的磁通分布的集成磁结构。辅助磁元件同时具有原、副边绕组，且将辅助磁元件原、

副边绕组端口同时与待测磁元件原、副边绕组端口分别并联，以保证辅助磁元件与待测磁

元件具有相同的等效网络模型，进而通过参数设计使得辅助磁元件不同磁柱磁通分布与待

测磁元件完全相同。将待测集成磁元件原、副边绕组同时与额外辅助磁元件原、副边并联，

测试并联辅助集成磁元件前后的总损耗差值，得到待测集成磁元件的磁芯损耗。通常来说，

为了尽可能减小并联的辅助集成磁元件对原有电路造成的影响，需要将辅助磁元件的阻抗

网络参数设计为待测磁元件的 10 倍以上。 

辅助磁元件端口分别并联在待测磁元件两端时，仅能保证辅助磁元件绕组端口总的励

磁电压与待测磁元件一致，要使得辅助磁元件不同磁柱与待测磁元件对应磁柱绕组励磁电

压分别相同，需要辅助磁元件所集成的各部分等效电感与待测磁元件一一对应成比例，即

有： 

൥
𝐿𝑟1ᇱ

𝐿𝑟2ᇱ

𝐿𝑚ᇱ
൩ = 𝑘 ∗ ൥

𝐿𝑟1
𝐿𝑟2
𝐿𝑚

൩ (4.44) 

其中𝑘为辅助磁元件电感量相对于待测磁元件电感量增大的比例系数，𝐿𝑟1、𝐿𝑟2和𝐿𝑚为待

测磁元件对应电路“T”模型中的电感参数，𝐿𝑟1ᇱ、𝐿𝑟2ᇱ和𝐿𝑚ᇱ为辅助磁元件对应电路“T”

模型中的电感分布。在所研究的高频工况下，磁元件绕组的等效串联电阻阻抗相比于感抗

可以忽略，因此绕组各部分分压将由电感的感抗决定。在同一测试电路中，开关频率一致，

电感感抗对应成相同比例，因此辅助磁元件各部分等效电感的分压将与待测磁元件完全一

致，即： 

቎

𝑢௅௥
ᇱ

𝑢௅௥ଶ
ᇱ

𝑢௅௠
ᇱ

቏ = ൥

𝑢௅௥

𝑢௅௥ଵ

𝑢௅௠

൩ (4.45) 

由于辅助磁元件与待测磁元件各磁柱上的绕组结构以及绕组电压均相同，保证了辅助

磁元件的磁通分布与待测磁元件完全一致，两者磁芯损耗完全相同。同时，并联的辅助磁

元件电感量在远远大于待测磁元件电感量（即𝑘 ≫ 1)）时，辅助磁元件的阻抗远大于待测

磁元件，两者并联时辅助磁元件分得的电流远小于待测磁元件，流经辅助磁元件的电流造

成的损耗可以忽略，因此可以认为并联符合上述条件的辅助磁元件后，变换器增加的损耗

就是待测磁元件的磁芯损耗。在相同工况下通过测试并联辅助磁元件前后变换器的总损耗，

得到的损耗差就是原有电路工况下集成磁元件的磁芯损耗。 

4.4.2.3 考虑辅助磁元件非理想情况下的参数设计 

在实际应用时，由于辅助磁元件感抗无法做到无穷大，因此会有部分电流流过辅助磁
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元件，造成总体损耗与理想损耗分布的偏差。因此为了减小该偏差，需要对该测试电路进

行进一步分析。如图 4.32 所示为向变压器原边折算后的简化电路原理图。由上一小节所述

分析可知，由于辅助磁元件的各部分等效电感分压与待测磁元件一致，图 4.33（a）中 A、

B 两点等电位，因此在电路上等效连接在一起。将该电路进行简化，负载同时折算到原边

侧，可以得到图 4.33（b）所示的电路原理图。在简化后的等效电路中待测磁元件、辅助磁

元件的原边等效谐振电感、副边等效谐振电感以及励磁电感分别并联，两侧的谐振电容与

所集成的单侧等效电感分别匹配在谐振点。由并联电感的分流情况可知，辅助磁元件的支

路电流与谐振腔流过的总电流的比例为： 

|𝑖஺௎௑|

|𝑖௉|
=

1

𝑘 + 1
(4.46) 

其中𝑖஺௎௑为流过辅助磁元件的电流，𝑖௉为原边侧绕组的总电流。 

实际应用时𝑘无法做到无穷大，在负载不变的情况下，辅助磁元件的分流导致流经待

测磁元件电流减小，导致待测磁元件的导通损耗有明显减小，同时等效谐振电感的伏秒减

小，导致集成磁元件中不同磁柱的磁通大小与原有集成磁元件工况发生变化，进而导致磁

芯损耗改变。 

接下来对并联辅助磁元件后电路的电压和电流情况进行定量分析。根据图 4.32 所示

的待测集成磁元件电路简化后的原理图，电路工作在谐振点时谐振腔阻抗近似为零，负载

电阻可等效直接与励磁电感并联在回路中分压，因此原有电路待测磁元件原边侧等效谐振

电感电压占比可表示为： 

|𝑢௅௥ |

|𝑢ଵ|
=

𝑍௅௥ଵ

𝑍௅௠ ∗ 𝑛ଶ𝑅௅

𝑍௅௠ + 𝑛ଶ𝑅௅
+ 𝑍௅௥

(4.47)
 

其中𝑍௅௥ = 𝜔𝐿𝑟1，为谐振电感𝐿𝑟1的阻抗；𝑍௅௠ = 𝜔𝐿𝑚，为励磁电感𝐿𝑚的阻抗；𝑢ଵ为原边

端口总电压。同理，在并联辅助磁元件后，原边侧等效谐振电感的电压占比可表示为： 

|𝑢௅௥ଵ
ᇱ |

|𝑢ଵ|
=

𝑍௅௥
∗

𝑍௅௠
∗ ∗ 𝑛ଶ𝑅௅

∗

𝑍௅௠
∗ + 𝑛ଶ𝑅௅

∗ + 𝑍௅௥
∗

(4.48)
 

其中𝑍௅௥ଵ
∗ = 𝜔𝐿𝑟1//𝜔𝐿𝑟1ᇱ，为待测磁元件和辅助磁元件并联后等效原边侧谐振电感阻抗；

𝑍௅௠
∗ = 𝜔𝐿𝑚//𝜔𝐿𝑚ᇱ，为待测磁元件和辅助磁元件并联后等效励磁电感感抗；𝑅௅

∗为并联辅

助磁元件后的负载电阻。为了保证并联辅助磁元件后待测磁元件的损耗与原有电路保持不

变，需要保证𝑢௅௥ଵ = 𝑢௅௥
ᇱ ，由式（4.46）、（4.47）和（4.48）可以推出并联辅助磁元件后

的负载电阻需要满足： 
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𝑅௅
∗ = 𝑅௅ ∗

𝑍௅௠
∗

𝑍௅௠
= 𝑅௅ ∗

𝑘

𝑘 + 1
(4.49) 

由上式可知，要保持并联辅助磁元件后待测磁元件的磁芯损耗与并联前一致，需要将

负载电阻按比例减小。负载电阻的减小时变换器原、副边侧开关管导通回路的电流会同步

增大，由于开关管基本处于软开关状态，因此增大的电流仅造成开关管增加小部分导通损

耗，该部分损耗可以通过计算得出；而辅助磁元件流过的电流很小，引起的辅助磁元件绕

组导通损耗可以忽略。因此测试得到的损耗差值修正掉开关管导通损耗的变化，即可得到

原有集成磁元件的磁芯损耗。 

𝑃௖௢௥௘ = 𝑃௉௔௥௔௟௟௘௟ − 𝑃ை௥௜௚௜௡௔௟ − ∆𝑃ெைௌ (4.50) 

其中𝑃௖௢௥௘为集成磁元件的磁芯损耗，𝑃௉௔௥௔௟௟௘௟为并联辅助磁元件后的总损耗，𝑃ை௥௜௚௜௡௔௟为原

有电路的总损耗，∆𝑃ெைௌ为并联辅助磁元件后由于负载增大引起的开关管增加的导通损耗。 

 

图 4.32 待测集成磁元件简化电路结构 

 

（a）并联磁元件经变压器折算后电路原理图 

 
（b）并联磁元件且负载折算后简化电路图 

图 4.33 并联辅助磁元件后的电路原理图 
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4.4.2.4 磁芯损耗测量方案的仿真验证 

为了验证所提出的集成磁元件的磁芯损耗测量方法的准确性，本小节进行了仿真验证。

首先基于电路模型对等效电感端口电压的仿真，如图 4.34 所示为并联集成磁元件前后原、

副边等效谐振电感和等效励磁电感两端的电压对比，磁件的电路原理图对应图 4.31。图

4.34（a）为待测集成磁元件等效电感的端口电压，其中 VLr10 为待测集成磁件原边等效谐

振电感两端的电压，VLr20 为副边等效谐振电感两端的电压，VLm0 为待测集成磁件等效

变压器绕组两端的电压。图 4.34（b）为并联所提出的集成磁元件后调整负载参数得到的

待测磁元件和额外并联集成磁元件的等效电感电压分配，对应图 4.33 所示的电路原理图。

其中，VLr1 为并联辅助磁件后待测集成磁件原边等效谐振电感两端的电压，VLr2 为副边

等效谐振电感两端的电压，VLm 为待测集成磁件等效变压器绕组两端电压；VLr1'为辅助

集成磁件原边等效谐振电感两端的电压，VLr2'为副边等效谐振电感两端的电压，VLm'为

辅助集成磁件等效变压器绕组两端的电压。可以看到，三者电压几乎完全一致，证明了该

测试结构可以保证并联的集成磁元件所增加的磁芯损耗与待测磁元件损耗一致。 

图 4.35 和图 4.36 为磁仿真得到的并联辅助集成磁元件前后磁芯中磁通的分布情况，

其中图 4.35 为谐振电流最大值时的磁通分布图，此时谐振电感磁柱磁通最大；图 4.36 为

励磁电流最大值时刻的磁芯磁通分布图，此时变压器磁柱磁通最大。不同时刻的磁通分布

都表明了并联辅助集成磁元件前后磁元件的磁通分布基本相同，即证明了该测试结构可以

保证并联的集成磁元件所增加的磁芯损耗与待测磁元件损耗一致。 

         
（a）待测集成磁元件等效电感端口电压（b）并联辅助集成磁元件后等效电感端口电压 

图 4.34 等效电感端口电压仿真对比 
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（a）待测集成磁元件磁通分布     （b）并联辅助集成磁元件后磁通分布 

图 4.35 谐振电流最大值时刻磁芯中磁通分布仿真对比 

                   

（a）待测集成磁元件磁通分布  （b）并联辅助集成磁元件后磁通分布 

图 4.36 励磁电流最大值时刻磁芯中磁通分布仿真对比 

4.5  实验验证 

4.5.1  实验样机及集成磁元件参数 

为了验证以上所设计的集成磁元件的设计与损耗测试方案的可行性，本章建立了一台

2kW 的 CLLC 谐振 DC/DC 变换器样机进行实验测试（样机的规格与第三章所设计样机保

持相同）。集成磁元件的照片如图 4.37 所示，按照磁元件的长宽高计算磁件体积，磁件的

功率密度接近 800W/in3。样机规格及所设计的磁元件的关键参数如表 4.1 所示。输入母线

电压为 400V，输出电压范围为 250V~400V，总输出功率按照 2kW 降额。磁元件的变压器

部分原副边变比为 8:7，等效电感绕组为 8 匝，由 4 匝原边和 4 匝副边绕组共同构成。 
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图 4.37 集成磁元件照片及尺寸参数 

表 4.1 样机规格及磁元件关键参数 

栏目 规格 

输入电压 400V 

输出电压 250V~400V 

输出功率 2kW 

谐振电感 Lr1=4.7μH/Lr2=3.6μH 

励磁电感 20μH 

等效变比 8:7 

𝐴𝑒௠/𝐴𝑒௅௥ 250mm2/130mm2 

磁芯材料 DMR51W 

 

4.5.2  PCB 绕组及磁芯损耗测试 

4.5.2.1 PCB 绕组损耗测试 

根据 4.4 小节所提出的 PCB 绕组损耗测试方案，此处制作了不同绕组的集成磁元件进

行实验测试，其图片如图 4.38 所示，其中 PCB 绕组线宽 5mm，铜厚 2OZ，两组利兹线绕

组分别为 0.1mm（100 股并联）和 0.1mm（200 股并联）。在相同的工况下，分别更换三

种规格的绕组进行测试，得到样机的总损耗，再根据 4.4.1 小节所推导的分析方法，对损

耗作差，进而得到 PCB 绕组损耗。损耗对比测试的结果如图 4.39 所示，其中橘黄色损耗

为利兹线绕组时样机总损耗，绿色曲线为使用截面积减半的利兹线绕组样机总损耗，蓝色

曲线为使用 PCB 绕组的样机总损耗，根据实验设计，对测试得到的不同损耗曲线进行参

数计算得到图中黑色曲线即为不同负载下的样机的 PCB 绕组损耗。 

     

（a）集成磁元件的 PCB 绕组     （b）集成磁元件的利兹线绕组 

图 4.38 不同绕组结构对照图片 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学博士学位论文                                  第四章  高 PCB 利用率薄尺寸高频平面集成磁元件研究   

118 

 
图 4.39 PCB 绕组损耗测试结果 

4.5.2.2 集成磁元件磁芯损耗测试 

根据所设计的差值损耗测试方法，本小节搭建了含有辅助磁元件的测试系统对磁芯损

耗进行测试。图 4.40 为磁芯损耗测试装置图，辅助磁元件的各部分等效电感量是待测磁元

件的 10 倍，因此流过辅助磁元件的电流为待测磁元件的 1/10，不考虑交流系数变化的情

况下辅助磁元件绕组的导通损耗近似为待测磁元件的 1/100；且实验中辅助磁元件使用多

股线绕组，进一步减小了辅助磁元件导通损耗造成的影响，在基本不影响测试结果的情况

下辅助磁元件的导通损耗可以忽略。 

为了验证并联辅助磁元件后磁元件的磁通分布与原有待测磁元件的一致性，本章借助

第二章的磁通测量方法，通过在不同磁柱上绕制单匝绕组，测量绕组端口电压来反映不同

磁柱的磁通大小。如图 4.41 所示为测得并联辅助集成磁元件前、后，磁柱 B 和磁柱 C 上

的电压对照情况，可以看出，并联辅助集成磁元件前后，对应磁柱的励磁电压基本一致，

即磁芯中的磁通分布情况相同，保证了并联辅助集成磁元件后所增加的磁芯损耗即为待测

磁元件的磁芯损耗。 

 

图 4.40 集成磁元件磁芯损耗测试平台 
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（a）待测集成磁元件等效电感端口电压 

 

（b）并联辅助集成磁元件后等效电感端口电压 

图 4.41 磁芯磁通对比测试结果 

 

图 4.42 磁芯损耗测试结果 

图 4.42 为并联辅助磁元件前、后测得的损耗曲线，其中蓝色曲线为原有集成磁元件电

路的总损耗，橙色曲线为并联辅助磁元件后的总损耗。为了使得被测集成磁元件的工况不

变，并联辅助磁元件后负载按照式（4.49）进行了匹配。黑色曲线为修正后对应于原有集

成磁元件电路工况下的磁芯损耗。以输出 2kW 的负载为例，并联辅助磁元件后负载增大

1.1 倍以保证主磁元件工况不变，将该工况下前后两次测得的样机总损耗作差，再减去由

于负载增大导致的开关管导通损耗增加量，就得到负载 2kW 时的集成磁元件磁芯损耗，
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其对应损耗位置如图 4.42 中 P1、P2 和 P3 所示。 

4.5.3  样机宽范围测试及关键波形 

本章所提出的集成磁结构应用于输出电压宽范围的场合，图 4.43 为全输出电压下满

载测得的效率曲线。图中横坐标为输出电压、纵坐标为样机效率，其中蓝色曲线为所设计

的集成磁元件的效率曲线，谐振点附近效率为 96.8%，使用同步整流时预期效率可以达到

97.4%左右。为了展示所设计的集成磁元件的优势，本章同步搭建了电气参数基本一致的

分立磁元件进行对比测试。结合图 4.44 所示可以看出，集成磁元件可以在保持与分立磁元

件效率基本一致的情况下使得体积减小约 25%，验证了所设计的集成磁元件的优势。 

图 4.45 为基于所设计的集成磁元件的 CLLC 谐振变换器样机在谐振点满载时的损耗

分布情况，绕组损耗和磁芯总损耗大概 32W 左右，比设计的~1.4%的预期值稍微偏大，原

因在于实际磁元件电磁场工况比设计时预期的更加复杂，绕组损耗比预期偏大。图 4. 46

为整体测试样机的照片，包含原边开关桥臂、副边整流桥臂、集成磁件以及控制板等几部

分。图 4.47（a）~（c）为不同输出电压下原边谐振腔电流、开关管 S2 的驱动信号 Vgs2 及

漏-源电压 Vds2 电压波形，可以看到，不同的输出电压下开关管均实现了 ZVS 开通。 

 

图 4.43 集成磁元件与分立磁元件在不同输出电压下的效率对比 

 

图 4.44 集成磁元件与分立磁元件对比图片 
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图 4.45 谐振点满载损耗分布 

 

图 4. 46 测试样机照片 

    

（a）谐振点时工作波形       （b）最高输出电压时工作波形 

 

（c）最低输出电压时工作波形 

图 4.47 不同输出电压下的关键波形 
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4.6  集成磁元件结构归纳与拓展 

谐振电感和变压器两个磁元件在集成时，以变压器漏感作为谐振电感取代外置的分立

谐振电感，本质上是通过绕组绕制在不完全相同的磁柱上，以使得原、副边绕组的耦合度

发生变化，通过改变原、副边绕组间的耦合度来调节变压器漏感以实现所要集成的目标谐

振电感量。使用 PCB 绕组时，原、副边绕组分布于不同层，使用单边绕组来构造谐振电感

时会导致另一侧绕组所在 PCB 层造成浪费，因此，本章提出同时使用原、副边绕组与谐

振电感绕组集成的方案，不仅提高了 PCB 绕组的利用率，由于绕组走线绕制的方便，同

时减少了绕组长度和过孔数量。 

但是，上述集成磁元件依然存在部分问题，如图 4.48 所示，由于该磁元件磁芯作为最

高的部分，磁芯外侧的绕组位置空间浪费相对严重，导致磁元件引起的空间体积仍然偏大。

针对该问题，可以采用多磁柱结构，将磁芯上下盖板的磁通分散，实现磁芯盖板厚度的减

小，同时将整个空间体积利用起来。 

采用多磁柱结构将集成磁元件盖板磁片减薄有多种方式，一是将变压器磁柱增多，如

图 4.49（b）所示在集成磁元件外侧增加额外磁柱 A'和 B'，增加的磁柱可以分担一半的励

磁磁通，这样原来顶底部磁片盖板中流通的磁通将由原来的∅௅௠变为
ଵ

ଶ
∅௅௠，所需要的磁芯

截面积也会大幅减小，从而减小磁元件整体高度。此时磁芯盖板可以覆盖所有绕组空间，

减少磁元件空间浪费。 

 

图 4.48 所提集成磁元件侧视图 
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m
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（a）所提出的集成磁结构励磁磁通分布 （b）多磁柱集成磁结构励磁磁通分布 

 图 4.49 励磁磁通减半的多磁柱集成结构 

4.7  本章小结 

传统平面集成磁元件在集成大感量的谐振电感时存在 PCB 层数多、PCB 空间利用率

低等问题，本章从现有绕组集成的磁元件方案出发，通过将低利用率的绕组结构进一步集

成，使得谐振电感磁柱上的 PCB 空间利用率大幅提升；根据磁通方向的一致性，将变压

器原、副边绕组同时与谐振电感绕组进行集成共用，进一步缩短了绕组长度；通过谐振电

感磁芯和变压器磁芯集成共用，消去了部分谐振电感磁柱，进一步减小了集成磁元件体积。 

针对集成磁元件缺乏便捷有效的损耗测量方法的问题，本章提出了通过构造对照组实

验，测量样机总的差值损耗推导 PCB 绕组和磁芯损耗的方法。集成磁元件中的 PCB 绕组

由于其处在不规则分布的三维高频电磁场中，难以通过直接测量的方式得到其损耗。本章

提出通过与利兹线绕组对比测量的方式，构造对照实验测得利兹线绕组损耗后，再测得

PCB 绕组与利兹线绕组的损耗差的方式来推导集成磁元件的 PCB 绕组损耗。针对磁元件

磁芯损耗目前难以便捷地在电路实际工况下进行测量的问题，本章通过在待测集成磁元件

原、副边端口并联辅助磁元件的方式，构建出与待测集成磁元件励磁相同的辅助磁元件，

基于差值损耗测量的手段来推导待测集成磁元件的磁芯损耗。在额外并联辅助集成磁元件

时，该磁元件分流导致待测集成磁元件损耗发生变化，针对这一问题，本章定量推导了并

联辅助磁元件后负载的匹配条件，以保证并联辅助磁元件后待测磁元件磁芯损耗保持不变。 

基于所提出的集成磁元件的构造方法、设计方案和损耗测量方法，本章搭建了实验样

机对集成磁元件进行了测试验证，实验结果证明了所提的设计和分析方案的可行性、准确

性。另外，本章节所提出的 PCB 绕组的损耗测量方法可以推演至其它平面绕组磁元件的

结构中；本章节所提出的集成磁元件磁芯损耗的测量方法也可对本文第二章及第三章的集
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成结构磁芯损耗进行测量，其基本原理和操作方法与所提方案基本一致，同时可拓展至其

它多绕组磁集成的磁结构中。 

最后，针对所设计的平面集成磁元件仍然存在的高度偏高、部分空间浪费的问题，提

出了通过增加额外磁柱来均分磁芯盖板上的磁通的结构，为提升磁元件空间利用率、减小

磁元件高度提供了可能性，为平面磁元件的进一步优化提供了方向。 
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第五章  总结与展望 

5.1  本文工作总结 

磁集成技术可以在不牺牲电路其它电气性能的情况下大幅减小磁元件的体积，有助于

缓解制约车载充电机效率和功率密度进一步提升的瓶颈问题。本文聚焦于车载充电机后级

谐振 DC/DC 变换器中的谐振电感和变压器的集成设计，从集成磁元件电磁场管控、集成

度提升等方面对高功率密度磁元件的分析与设计展开研究，主要创新点和研究内容总结为： 

1）针对现有分槽绕组集成磁元件具有强对外泄漏磁场的问题，提出了绕组分区域交

错的结构，打破了绕组交错程度内、外一致的传统设计思路，在保持磁元件小的体积

的同时使得该集成磁元件的对外泄漏磁场基本抵消。 

传统分槽绕组集成磁结构由于原、副边绕组分别置于不同的磁芯槽中，绕组缺乏交错

导致磁动势随着槽内绕组位置的变化不断累积增强，导致磁芯窗口外侧有强磁场泄漏，会

在附近金属元器件上引起涡流损耗、噪声干扰等问题。本文第二章提出了将绕组以磁芯窗

口为界，内、外部分交叉绕制的结构，窗口内侧原、副边绕组分槽绕制，以在集成相同大

小的谐振电感时保持磁元件小体积；窗口外侧原、副边绕组充分交错以使得绕组产生的磁

场基本抵消。所提集成结构打破了传统设计中整匝绕组交错程度一致的思路，对集成磁元

件的磁场分布进行了分区域调控。实验结果证明了所提出的集成磁结构对外泄漏磁场的抵

消效果，基本消除了金属机壳上的涡流损耗。 

2） 针对现有不对称绕组集成磁元件集成大电感时体积和效率难以优化的问题，提出

了有效谐振电感绕组和变压器绕组的概念，给出了有效谐振电感匝数和变压器匝数设

计方法，优化了绕组混叠结构，实现了大感量谐振电感和变压器的小体积、高效率集

成。 

现有不对称绕组集成磁元件的设计方案在保持绕组良好交错的基础上可以实现小电

感的集成，使高频下绕组损耗得以减小。在 OBC 后级 DC/DC 变换器应用场合需要大的谐

振电感以满足调压需求，然而集成大电感时存在绕组交错程度和磁元件体积、损耗之间的

矛盾，导致磁元件优化困难。针对该问题，本文分析了有效电感绕组的构成方式，推导了

变压器绕组和谐振电感绕组混叠时 MMF 最小的绕组最佳排布结构，给出了基于变有效谐

振电感绕组匝数和变压器匝数下集成磁元件体积和损耗的综合优化设计方法。最后实验验

证了所提的优化设计方案对比现有设计方案的优势。 

3）交错程度相对固定的平面集成磁元件在宽频工作时损耗相对稳定，但普遍存在 PCB
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空间浪费的问题，本文提出了同时使用原、副边绕组与谐振电感绕组集成的磁结构，

提高了 PCB 绕组空间利用率、实现了磁芯的高度集成。 

不对称绕组集成磁元件虽然在谐振点损耗具有优势，但是偏离谐振点宽频工作时由于

绕组电流抵消效果变差会导致损耗迅速增加。现有交错程度相对固定的平面集成磁结构一

般使用变压器的单边绕组与谐振电感集成，导致未参与集成的绕组所在 PCB 层中，谐振

电感磁柱周围 PCB 空间无法有效利用。针对这一问题，本文提出了将原有各自 50%空间

利用率的电感绕组向同一电感磁柱集成，实现了 PCB 的高利用率；使用原、副边绕组同

时与谐振电感绕组集成的方案，进一步缩短了绕组长度。基于所设计的集成磁元件，变换

器整个宽输出电压范围内保持了较高效率。 

表 5. 1 对本文主要研究和优化的三种具有代表性的集成磁元件特点及其适用场合进

行了总结。第二章研究的绕线式磁场低泄漏集成磁件更适用于低频大功率应用场合；第三

章研究的不对称绕组平面集成磁元件更适用于集成小电感且频率变化范围相对较窄的高

频应用场合；第四章研究的高 PCB 利用率薄尺寸平面集成磁元件更适用于宽频变化的高

频应用场合。 

表 5. 1 本文所研究的集成磁件总结 

 
集成磁元件 

磁件损耗占比 

及功率密度 
特点及适用场合 

 

绕线式磁场低

泄漏集成磁件 

~1.1% 

510W/in3 

磁场几乎无对外泄漏，绕

线结构相对复杂，适用低

频应用场合 

 

不对称绕组平

面集成磁元件 

~1.5% 

~640W/in3 

谐振点效率较高，偏离谐

振点损耗增加较快，适用

于集成小电感、频率变换

范围较窄的高频应用场合 

 

高 PCB 利用

率薄尺寸平面

集成磁元件 

~1.7% 

~790W/in3 

峰值效率相对较低，宽频

工作效率曲线相对平缓，

更适用于宽范围调压的高

频应用场合 

 

5.2  现有工作不足及后续工作展望 
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通过绕组共用和磁路叠加等手段实现两个或多个磁元件的一体集成，可以达到减小磁

元件体积和损耗的效果。磁集成技术的优化需要结合电路拓扑特性，对集成磁元件电磁场

进行更加精细化的管理，以充分发挥集成磁元件高效率、高功率密度的技术优势。本文针

对谐振电感和变压器的集成进行了部分研究工作，初步探索并解决了部分问题，但本课题

尚有许多问题有待继续探索和研究，其中包括： 

 本文所提分槽绕组集成磁结构虽然保持了集成磁元件最小体积、对外磁场也得以抵消，

但是绕组结构相对复杂、制造难度偏高。后续工作可以考虑设计绕组和磁芯更理想的

配合结构，实现绕组制作的简易化，以便可以更好地工程应用。 

 本文工作在不对称绕组集成磁元件偏离谐振点时的电磁场工况并未完全明晰，未达到

最优化设计。可以通过数学建模、仿真分析等对偏离谐振点时的绕组电磁场工况进行

分析，实现集成磁元件宽频工作的效率进一步提升。 

 本文设计的双边绕组与谐振电感绕组集成的磁结构中，等效电感绕组部分损耗依然较

严重，后续工作可以考虑优化磁芯结构，使得等效电感气隙与绕组的更好配合，尽可

能减小穿过等效电感绕组垂直磁场分量，进一步降低该部分的绕组损耗 

 现有设计方案对磁元件的散热问题尤其是内层 PCB 的散热并没有充分考虑，后续在结

构设计时需要同步考虑散热设计，以使得设计方案更加具有工程实践价值。 
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