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摘  要 

5G 基站、数据中心、相控阵雷达等领域的迅猛发展迫切要求供电系统实现

更高的效率和更高的密度。为了应对各类芯片负载日益增长的低压大电流供电要

求，采用高压直流供电架构，并将高压转低压的隔离母线变换器集成化嵌入主板，

能够大幅降低线缆传输损耗，提高供电效率。模块电源的小型化和集成化要求该

高降压比隔离 DC/DC 变换器具备更高的效率和功率密度。通过开关频率的高频

化，能够有效减小无源元件的体积，提升功率密度。但是在高频条件下，器件的

开关损耗、驱动损耗，磁元件的涡流损耗迅速增加，成为变换器性能提升的瓶颈。

为了解决上述难点，本文利用高效率软开关的元胞化拓扑技术，针对高频下的低

损耗驱动技术和磁性元件优化设计方法进行深入研究，主要内容如下： 

串联谐振电路具备良好的软开关特性，因此被广泛应用于高效率高密度应用

场合。通过将单个高降压比的串联谐振电路打散为多个串并联结构的低压串联谐

振电路，每个低压电路视为一个电路元胞，可以将电源模块元胞化，进一步降低

开关管在高频下实现软开关所需的励磁电流，减小导通损耗并提升效率。但是，

元胞化高降压比变换器中所需的器件数量较多，使用传统电压型商业化驱动芯片

时，会造成严重的驱动损耗。另一方面，现有的电流型谐振驱动方案主要针对

PWM 电路或器件数量较少的单管谐振电路，无法满足兆赫兹串联谐振电路的驱

动需求。针对该问题，本文提出了一种适用于元胞化串联谐振拓扑的高频低损耗

谐振驱动变压器，在回收驱动能量大幅降低驱动损耗的同时，提供了多路隔离对

称的驱动电压，减小了驱动电路布板面积。并且，结合串联谐振电路的工作特性，

提出了该驱动电路的优化设计方法，实现了变换器效率和功率密度的大幅提升。 

在兆赫兹隔离 DC/DC 变换器中，高频变压器的体积和损耗在整个电源模块

中通常占据着最大的比例，成为制约效率和功率密度提升的瓶颈。为了在低压大

电流输出场合降低损耗，双磁柱的 UI 型磁芯通常被用来替代单窗口的 EI 型磁

芯，以实现更多的绕组并联数量。但是，受限制于磁材料性能，即使将开关频率

提升至 1MHz，平面变压器磁芯厚度也将远大于半导体器件的厚度，造成空间的

严重浪费。另一方面，在兆赫兹频率下，绕组涡流效应和寄生参数影响更加严重，

造成损耗的大幅增加。针对磁芯厚度造成的空间浪费问题，本文建立了磁芯内磁
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通分布的模型，提出了一种 I片多方向延展的多窗口 EI型磁芯和磁通调控方法，

在不增加损耗的情况下大幅降低了磁芯厚度并提升了功率密度。针对高频绕组的

涡流损耗问题，提出了绕组互连端子结构的优化设计方法，充分抵消了端子附近

的垂直磁场强度，提升了绕组均流度，大幅降低了绕组损耗。最后，基于所提出

的磁芯和绕组优化方法，设计了元胞化 MHz 高降压比隔离 DC/DC 样机并进行

了验证，实现了变换器效率和功率密度的突破。 

为了应对未来对电源模块更加严苛的小型化需求，需要进一步减小变压器的

体积，探明其功率密度的极限。在目前的平面变压器设计中，绕组的延展方向与

磁通方向垂直，这就会导致绕组外侧的周长变大，绕组阻抗难以有效下降。而另

一方面，变压器面积随平面绕组宽度的增加成平方倍率迅速变大，功率密度难以

提升。本文通过建模分析，揭示了平面变压器在结构上的局限性，提出了一种绕

组延展方向和磁通方向平行的三维绕组变压器结构，使得绕组阻抗能够大幅降低。

并且，元器件可直接集成在磁芯表面的绕组上，克服了平面变压器磁芯和器件厚

度在空间利用上的矛盾，能够大幅提升变换器的空间利用率。 

关键词：高效率，高功率密度，元胞化串联谐振电路，谐振驱动变压器，多

窗口 EI 型磁芯优化设计，三维 PCB 绕组变压器结构 
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Abstract 

Power architecture with higher efficiency and higher density is urgently demanded 

due to the rapid development in areas such as 5G base stations, data centers, and phased 

array radars. To meet the increasing current requirement of various integrated circuit 

(IC) chips with low voltage, adopting the high voltage dc architecture (HVDC) concept 

and then integrating the isolated high-voltage-to-low-voltage DC/DC bus converter into 

the motherboard is a preferred option, which can reduce the bus-bar loss and achieve 

higher efficiency. To achieve the miniaturization and integration of power modules, 

high efficiency and high power density are especially required for the isolated DC/DC 

converters with a high step-down ratio. To reduce the volume of the passive components 

and improve the power density, a higher switching frequency needs to be adopted. 

However, the switching loss, driving loss of the devices as well as the eddy current loss 

of the transformers will increase rapidly under higher frequency, which become the 

bottleneck in the improvement of converter performance. To solve these problems, 

cellular topology with good soft-switching characteristic is adopted in this dissertation, 

where high-frequency low-loss driving strategy and optimization method for the high-

frequency magnetic component are focused. The main contents are as follows: 

Series resonant converter (SRC) has been widely used in high-efficiency high 

power density applications for its good soft-switching characteristics. By replacing the 

single high-voltage SRC with multiple series-parallel connected low-voltage SRCs, 

where every low-voltage circuit is regarded as a circuit cell, the power module is made 

to be cellular, and the loss caused by the magnetizing current for ZVS at high frequency 

can be further reduced. However, a large number of MOSFETs are needed in the cellular 

MHz isolated SRC with a high step-down ratio. The conventional commercial voltage 

drive ICs will lead to serious driving loss. And the existing resonant drive schemes are 

mostly designed for PWM circuits or resonant circuits with single switch, which cannot 

meet the needs of cellular SRC topology. To solve these problems, a low-loss resonant 

drive transformer is proposed for the high-frequency cellular SRC, which can not only 

reduce the driving loss, but also provide multiple isolated symmetrical drive voltages. 

Therefore, the footprint of the drive circuit can also be reduced. Besides, considering 

the working characteristics of the series resonant converter, the optimization 
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methodology of the parameters for the resonant drive circuit is also proposed. Finally, 

the efficiency and power density of the converter using the proposed resonant driver 

are both improved significantly. 

In the MHz isolated DC/DC converter with a high step-down ratio, the volume 

and loss of the high-frequency transformer usually occupy the largest proportion of the 

whole power module, which become the bottleneck in the improvement of efficiency 

and power density. To reduce the winding loss in low-voltage and high-current 

applications, the UI core with double magnetic legs is usually used to replace the EI 

core with a single window to achieve more parallel windings in fewer cores or PCB 

layers. However, limited by the loss density characteristics of magnetic materials, the 

thickness of the transformer core is still much larger than that of the semiconductor 

devices even after the frequency is increased to 1MHz, which results in a large wasted 

space. On the other hand, the influence of eddy current and parasitic parameters of 

windings are more serious at MHz, which results in a large loss. To solve the problem 

of wasted space caused by the core thickness, the magnetic flux distribution model in 

the core is established and a multi-window EI core transformer with I core extended in 

multiple directions is proposed, which can reduce the core thickness and improve the 

power density significantly without increasing the core loss. To reduce the eddy current 

loss at MHz frequency, the optimizing method of the winding terminals is proposed to 

fully cancel the vertical magnetic field. Better current sharing among windings can be 

achieved and winding loss can be reduced. Finally, based on the proposed optimization 

method of magnetic core and windings, a cellular MHz isolated DC/DC prototype with 

high step-down ratio is designed for verification, which achieves a breakthrough in 

efficiency and power density. 

To cope with the future demand for more stringent lightweight and miniaturization 

of power modules, the size of the power transformer in isolated DC/DC converters 

needs to be further reduced and the limitation of the power density need to be explored. 

In conventional planar transformer designs, the extension direction of the planar 

winding is perpendicular to the flux direction, which leads to a larger perimeter at the 

outside of the winding and a larger winding impedance. On the other hand, the 

transformer area increased rapidly by a square factor as the winding width increases.By 

modeling and analysis, these structural limitations of planar transformers are revealed 

and a transformer structure with 3D PCB winding is proposed, where the winding 

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 

X 

 

extension direction is made parallel to the flux direction. In this way, the impedance 

can be reduced efficiently with winding width extension. At the same time, the devices 

can be directly integrated into the windings surrounding the core. The contradiction in 

space utilization between core thickness and device thickness is overcome and the space 

utilization of the converter can be improved significantly.  

 

Key words: high efficiency, high power density, cellular series resonant converter, 

resonant drive transformer, optimization method of the multi-window EI core 

transformer, 3-D PCB winding transformer 
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第1章 绪论 

1.1 研究背景 

随着互联网的快速普及和人工智能技术的飞速发展，5G 通讯基站、互联网

数据中心的规模不断增长。在国家层面，党的二十大报告中明确提出，要加快建

设网络强国、数字中国[1]。截至 2021 年底，我国在用数据中心机架的规模达到

了 520 万架，在用服务器规模达 1900 万台，五年年均复合增速维持在 30%以上

[2]。截至 2023 年第一季度，我国累计建成 5G 基站超过 264 万个[3]。通信基站和

数据中心等基础设施不断提升的战略重要性和快速增长的规模，为其中广泛应用

的 DC/DC 电源模块带来了巨大的市场需求。据《中国模块电源行业发展前景预

测与投资战略规划分析报告》的统计数据显示，2018 年我国模块电源行业销售

规模增长至 77.2 亿元，其年复合增长率为 14.6%。根据模块电源下游需求，预计

未来几年市场规模将以 12%-18%的增长速度发展[4]。《中国电源学会行业年鉴

（2022）》的相关调研与预测也与之呼应，2019 年中国电源市场整体规模为 3189

亿元，2023 年有望达到约 4200 亿元，我国电源市场规模将保持稳健增长态势[5]。 

另一方面，5G 基站和数据中心规模的快速增长还使得耗电量迅速增加。仅

以数据中心为例，据中国电子技术标准化研究院数据显示，2021 年全国数据中

心能源消耗达到 2166 亿千瓦时，占全社会用电量的 2.6%左右，耗电量达到三峡

大坝 2021 年全年发电量（1036.49 亿千瓦时）的两倍以上。并且，该耗电量等效

的二氧化碳排放量达到约 1.35 亿吨[6]。根据开放数据中心委员会 ODCC 的预测，

预计到 2030 年，中国数据中心能耗总量将达到 3800 亿千瓦时左右，等效碳排放

量将远超过 2 亿吨[7]。在数据中心中，其核心运算芯片的供电需要多级电源模块

进行能量变换。为了促进数据中心的节能低碳发展，发展高效率、小型化的电源

模块并构建高效的供电架构将十分关键。 

1.2 直流分布式供电架构的发展 

早期的电子设备功能和结构较为简单，多采用集中式供电系统[8]（Centralized 

power system, CPS），如图 1.1 所示。在集中式电源系统中，电源被集中放置在

同一个固定的物理位置，当不同的用电负载需要不同的电压时，分别通过线缆连
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接至该固定电源的多个输出端口[8,9]。这种供电系统中功率变换模块集中在一个

位置，易于集中维护和管理。但是，随着集成电路技术的飞速发展，大量电子设

备开始集成数字处理芯片和更多的功能组件，如内存、图形处理器、传感器、存

储芯片等，从而构建出复杂的数字处理系统。电子设备更多功能的集成和运算速

度的不断提升，一方面要求系统为不同负载提供不同的供电电压，另一方面还对

更大耗电量下的供电效率和供电质量提出了更高的要求[10,11]。并且，在传统的集

中式供电架构中，负载与电源之间的距离相对较远，导致负载动态变化时电压波

动难以抑制，同时，为运算芯片提供低电压大电流能量时，还会造成较大的线缆

传输损耗。此外，集中式电源的容错性较差，某一点受到干扰时可能会导致整个

电源系统的故障。因此，该类型的电源系统已经不能满足现代电子设备对电源质

量的要求[12]。随着电源模块标准化、集成化、小型化的发展，其制造成本也在不

断降低，这使得直流分布式电源系统（Distributed power system, DPS）的优势越

来越明显[11-14]，逐渐取代了传统的集中式供电系统。 

 

图 1.1 传统集中式供电架构的结构图 

1.2.1 直流分布式电源系统 

直流分布式电源系统的基本结构如图 1.2 所示。其中，挂载到电网的前端整

流器实现功率因数校正和交直流转换功能，产生一条可遍布在整个电子装置中的

公共直流母线。根据不同负载所需电压的不同，在直流母线上挂接多个模块化

DC/DC 变换器为不同负载独立供电[12]。 

相对于电源模块集中放置的传统集中式供电架构，分布式供电架构可以根据

不同负载的位置，将多个电源模块分别就近放置在不同负载附近，从而减小电源

模块与负载之间的供电距离。供电距离的减小能够降低电源模块和负载之间的线

路寄生电感，有利于提升负载动态响应特性。并且，对于低压大电流负载的算力

芯片，通过采用较高的直流母线电压配合集成在芯片负载附近的高降压比母线变

换器，可以降低线缆长距离传输能量时的电流和损耗。此时，只需保持高降压比

电网
负载1

负载2

负载n

V1

V2

Vn
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电源模块与负载芯片的相对位置不变，其在整个电子装置中的位置对整体效率的

影响较小，位置设计更为灵活。同时，由于负载之间的供电彼此独立，当需要更

改或者扩展功能模块时，只需要重新设计对应连接在直流母线上的 DC/DC 模块

即可[15]。此外，当某个负载组件发生故障时，可以利用 DC/DC 模块切断其与主

供电电路的连接，不会影响到其他功能组件的正常工作，能够实现更高的系统可

靠性。 

 

图 1.2 直流分布式电源系统的基本结构 

在图 1.2 所示的传统分布式电源系统中，每个从高压直流母线向低压负载传

输能量的 DC/DC 模块均需要实现隔离和稳压功能，并且需要对每个高降压比的

DC/DC 模块进行电磁干扰（Electromagnetic Interference， EMI）方面的优化。随

着通信基站和服务器等设备中集成的芯片种类越来越多，采用传统分布式供电架

构时所需的全调整隔离型 DC/DC 模块的数量也会增加，导致整个系统的成本难

以下降。并且，将 400V 高压直接降至 0.5V~3.3V 并同时实现隔离调压功能时，

电源模块的体积难以减小，导致模块低压输出端到处理器芯片之间的距离不能充

分减小，难以充分降低大电流传输的损耗且难以满足处理器动态的需求。 

随着半导体工艺的进一步发展，市场上开始出现以低压 Buck 电路为代表的

片上集成的负载点（Point-of-Load, PoL）变换器。通过将电路的控制、驱动、开

关管桥臂等集成在一个芯片中，可以大幅降低 PoL 变换器的成本和体积。在每个

处理芯片周围，都可以紧密布置多个交错并联的 PoL 变换器，共同实现大电流传

输，满足高动态需求。为了进一步简化供电系统，可以令多个可共地的负载芯片

通过各自的非隔离 PoL 变换器共同使用一个低压的中间直流母线，再通过高降

压比的隔离型 DC/DC 变换器，挂载到高压的直流母线，构建如图 1.3 所示的带

中间母线的高压直流母线供电架构[16-19]（Intermediate bus architecture, IBA）。 

电网
前端

整流器

直流母线

负载1DC/DC

负载2DC/DC

负载2DC/DC
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图 1.3 带中间母线的直流分布式电源系统 

1.2.2 高压直流母线供电架构 

在直流分布式电源系统中，直流母线的电压等级和电压范围可根据实际应用

场景需求进行选取。在传统通信基站中，单个基站的耗电量较小，综合考虑安全

因素，母线电压设置为-48V。但是，随着 5G 技术的发展，其基站功耗可达到传

统 2-3G 基站的 2 倍以上，甚至会超过 20kW[20]。为了应对日益增长的功率需求，

国际电信联盟在 2019 年通过的《5G 网络可持续供电方案》在机房供电要求中提

出了更高电压的 400V 直流供电方案[21]。通过使用更高的母线电压，可以降低大

功率长距离传输时的线缆电流和线缆损耗[22]。 

另一方面，为了应对人工智能、云计算等业务带来的快速增长的计算量需求，

数据中心规模和机柜服务器的耗电量不断增加。相对于传统交流供电架构中 12V

低压母线的连接方式，48V 或 400V 高压直流母线供电架构能够显著提升数据中

心的供电效率，降低用电成本，减少碳排放，成为未来数据中心供电架构发展的

趋势[23-26]。目前，单个服务器机柜的功耗已经超过 20kW，并且，快速增加的人

工智能业务对 GPU 等计算芯片的算力提出了更高的要求，随着未来单颗算力芯

片中集成更多的晶体管，单个机柜的功耗还会进一步提升。相对于 48V 直流母

线架构，400V 高压直流母线能够实现更低的线缆传输电流，减少线缆耗材和线

缆损耗。为了最大程度减小低压输出侧大电流传输的距离，未来的趋势是直接将

高降压比的隔离型中间母线变换器集成在服务器的主板上[27]，如图 1.4 所示。 

电网 DC/DC
功率因数

校正装置
DC/DC

POL1

POL2

POLn

直流母线 低压中间母线

负载1

负载2

负载n

DC/DC 负载x
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图 1.4 电源模块板上集成的高压直流母线供电架构 

在服务器应用场景中，CPU、GPU、内存、硬盘、风扇等不同负载需要多种

不同的供电电压。因此，在图 1.4 所示的高压直流母线供电系统中，可以沿用传

统交流供电架构中的 12V 低压母线作为中间母线，再利用放置在负载附近的高

度集成的非隔离 PoL 电源模块，将 12V 转换到不同负载所需的电压。但是，对

于高压直流母线和低压中间母线之间的中间母线变换器，需要在实现数十倍高降

压比的同时保证高低压母线之间的电气隔离。并且，系统中所有连接至中间母线

的负载功率需全部经过中间母线变换器，因此，中间母线变换器的效率不仅影响

到其自身的散热，还会影响到整个供电系统效率的提升。此外，高降压比的隔离

中间母线变换器还需要在实现低压大电流输出的同时具备较小的体积，才能集成

在空间有限的主板上，缩短大电流传输至负载所经过的距离。 

总体而言，高压直流供电架构中的中间母线变换器具有电气隔离、高降压比、

低压大电流输出、高效率、高功率密度等严苛的设计要求，因此目前已经成为了

电源供应商所生产设计的一个特别门类的产品[28-31]。除了数据中心高压直流母线

供电的应用场合，高降压比隔离 DC/DC 母线变换器还广泛应用在相控阵雷达、

系留无人机、全电飞机、电动汽车等多种应用领域，发挥着重要的作用。 

1.3 高降压比隔离母线变换器研究现状 

如前所述，为了充分发挥高压直流母线供电架构在减小线缆传输损耗上的优

势，需要最大程度缩短中间母线变换器输出低压大电流至负载所经过的距离。因

此，实现高降压比中间母线变换器的主板集成具备重要意义。而主板上算力芯片

周围的空间十分有限，因此需要中间母线变换器在完成功率变换的同时具备足够

小的体积，即实现高功率密度。另一方面，电源模块在传输能量的同时也会产生

一定的损耗，这些损耗会转化为热量并导致电源模块的温度升高，从而增加散热

的压力。因此，在实现小体积和高功率密度设计的同时，需要提高变换器的效率

主板1

主板n

主板2

DC DC

主板1
POL

POL

POL

 

负载 #1

负载 #2

负载 #n

 

高压直流母线

中间母线
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或增强模块散热能力。为了分析高降压比隔离母线变换器的设计难点，本小节首

先统计了国内外工业界和学术界最新产品和研究成果的效率和功率密度指标[31-

38]，如图 1.5 所示，各电源模块均可实现 400V/12V 的 DC/DC 电压变换，按照输

入输出电压是否可调分为隔离调整和隔离不调整两种类型。 

 

图 1.5 高降压比隔离母线变换器研究现状（400V/12V） 

根据图 1.5 对现有电源模块效率和功率密度的统计可知，相对于两三百千赫

兹的开关频率，将开关频率提升至 500kHz 以上能够有效提升电源模块的功率密

度。Vicor 公司的产品在高频化的同时采用了先进的封装工艺，能够显著降低电

源模块从内部发热元器件到模块外壳的热阻，从而能够提升模块自身的热耗散能

力，提升功率密度。但是，在 Vicor 的 160V-420V 输入，12V 输出的产品模块中，

虽然通过高频化和先进封装工艺能够将功率密度提升至 1kW/in3，但是其峰值效

率只有 93%左右。随着服务器等电子设备对能效提出更高的要求，该母线变换器

的效率成为供电架构效率提升的短板。这是因为对于宽输入电压范围的电源模块，

其电路中各元器件在参数设计时不得不考虑调压范围的要求，导致电路难以实现
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效率的最优化设计。随着电路输入电压范围收窄至 360V-400V，这一问题能够得

到一定改善。目前，学术界利用部分能量调整的拓扑方案，在该较窄输入电压范

围下能够实现 96.5%的峰值效率和 700W/in3 以上的功率密度[33]。但是，隔离调

整型的变换器为了兼顾调压功能，始终无法做到效率和功率密度的最优化。 

当应对电源模块主板集成更加严苛的效率和功率密度要求时，采用隔离不调

整的高降压比母线变换器成为更受欢迎的选择。此时，变换器主电路可选用良好

软开关特性的谐振型拓扑并使其工作在谐振点附近，调压功能可利用中间母线供

电架构中后级的 PoL 负载点电源实现，或者在高降压比母线变换器的前级增加

一级非隔离稳压的 DC/DC 电路。该类隔离不调整的母线变换器受到了学术界和

工业界的广泛关注，Vicor 公司还提出了分比式电源架构将其作为一个重要的产

品系列。相对于隔离调整型的变换器，图 1.5 中隔离不调整的母线变换器大多分

布在虚线的右侧，具备明显的效率和功率密度优势。Vicor 公司采用先进封装工

艺后，能够将 MHz 隔离非调整高降压比模块的功率密度提升至 2kW/in3 以上，

峰值效率达 97.4%[38]。为了实现更高的供电效率，学术界在不断将峰值效率向 98%

以上推进，但是目前功率密度还处于 1kW/in3以内。 

根据对高降压比隔离母线变换器现状的分析，高频化能够有效提升变换器的

功率密度。但是，在高频化的基础上实现效率和功率密度的同时提升仍然是一个

极具挑战性的难题。这涉及到高频高效率拓扑技术、高频低损耗驱动技术、高频

磁元件优化设计方法、集成和封装技术、器件材料技术、电磁干扰抑制技术等众

多前沿技术。 

1.4 高降压比隔离母线变换器的关键技术 

为了探究高降压比隔离母线变换器效率和功率密度提升的方法，本小节将主

要从高频高效率拓扑、高频低损耗驱动和高频磁元件优化设计三个方面，分析目

前技术的研究现状。 

1.4.1 高频软开关拓扑技术 

开关电源主要通过器件的通断来控制能量流动的路径，从而实现对电能的变

换和控制。而电感和电容作为主要的储能元件起到能量缓冲的作用，变压器则以

电磁场为媒介传递能量，同时实现原副边绕组之间的电气隔离。因此，电感、电

容、变压器等无源元件的体积在整个变换器中的占比很大，特别是在高密度模块

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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中，其体积占比通常会达到 50%以上。为了减小无源元件的体积，需要通过高频

化减小每个开关周期内无源元件所需处理的能量。然而，在实际应用中，开关器

件并非理想器件，其开通和关断时会存在电压或电流的延时，从而造成一定的开

关损耗。为了在高频化时避免开关损耗的迅速上升，需要采用软开关技术。对于

高降压比低压大电流输出的隔离型母线变换器，目前广泛应用的软开关电路拓扑

主要可以分为 PWM 软开关电路和谐振型电路。 

1.4.1.1 PWM 软开关电路 

在百瓦功率以上的高频隔离型 DC/DC 变换器应用场合中，常用的 PWM 软

开关拓扑如图 1.6 所示，根据逆变结构的不同，可分为半桥 PWM 电路和全桥

PWM 电路。其中，半桥 PWM 电路通常利用不对称占空比的控制方式调节输出

电压[39-44]，而全桥电路则通常使用移相控制的方式实现电压调整[45-49]。这两种电

路实现软开关的原理均是利用等效在原边回路中的漏感或外加电感中的能量，使

其在电路死区时间内为原边开关管的结电容充放电，在开关管开通之前使其漏源

电压下降为零[39,45]。 

 

（a）半桥 PWM 软开关电路 

  

（b）全桥 PWM 软开关电路 

图 1.6 PWM 软开关电路拓扑 

n:1
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图 1.7 移相全桥电路的关键波形 

但是，对于半桥或全桥 PWM 软开关电路，其开关管的零电压开通不能在全

负载范围内实现，并且还存在一些其他制约效率提升的因素： 

1. 轻载软开关丢失。在图 1.6 所示的 PWM 软开关电路中，原边开关管软开

关所需的能量主要由漏感（或外加电感）中储存的能量提供。而此电路中漏感（或

外加电感）的电流与负载电流大小成正相关。当电路工作在轻载时，漏感中的能

量不足以在死区时间内实现原边开关管结电容的完全充放电，会出现软开关丢失

的情况，导致高频下轻载的效率严重降低。 

2. 原边开关管的关断电流和关断损耗较大。以图 1.7 所示的移相全桥电路

的关键波形为例，虽然原边开关管能够随着负载电流的增加实现零电压开通，但

是此时原边开关管的关断电流会随负载电流增加，导致较大的关断损耗。 

3. 副边同步整流管的反向恢复问题。当负载电流和原边开关管关断电流增

加时，副边同步整流管同样会存在更大的关断电流。当采用成本较低的硅器件时，

会导致反向恢复损耗增加。并且，当采用额外的吸收电路来抑制整流管两端的电

压振荡时，同样会造成损耗的增加。 

4. 电感损耗难以降低。如图 1.6 所示，隔离型 PWM 电路不仅需要变压器这

一磁元件来实现隔离功能，还需要在输出侧增加一个滤波电感。对于高降压比大

电流输出的应用场合，所有的输出电流都会经过输出滤波电感，造成较大的滤波

电感损耗。并且，当电路开关频率提升至兆赫兹时，需要采用参数一致性更好的

平面变压器并通过原副边绕组的交错来降低绕组涡流损耗，此时，原副边绕组间

t

t

t

t

t
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iLk

Vab
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VREC

关断电流较大
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的漏感较小，储存的能量不足以实现软开关。因此，还需要额外增加电感元件或

者采用磁集成的手段补充软开关能量。 

1.4.1.2 软开关谐振电路 

与 PWM 桥式电路不同，谐振电路是通过构造电感和电容的谐振来实现电压

和电流变化，从而实现能量传输[50-52]。在谐振腔中，电流的变化呈现类似正弦波

形的特点。因此，当电路工作在谐振频率附近时，原边开关管关断时的谐振腔电

流已经下降至零电流附近，能够实现小电流关断，从而降低高频下的关断损耗[52-

56]。DC/DC 谐振变换器的基本结构图如图 1.8 所示，开关网络负责将输入的直

流电压逆变为交变电压，交变电压通过谐振腔滤波和分压之后，通过变压器实现

电气隔离，并通过副边的整流结构再次转变为直流电压传递给输出侧负载。其中，

开关网络可采用常用的半桥或全桥结构，或利用多电平技术构造二极管箝位三电

平或混合式三电平逆变结构[57-60]；整流结构可采用全桥整流、绕组中心抽头结构

的全波整流或者倍压整流结构等[61]。而谐振腔网络则可根据谐振腔的谐振元件

数目，分为两元件、三元件和多元件谐振腔[62-65]。 

 

图 1.8 谐振变换器的基本结构示意图 

对于高降压比低压大电流输出的高压直流母线供电应用场景，为了满足其对

隔离母线变换器严苛的高效率高功率密度要求，如图 1.9 所示的串联谐振的软开

关拓扑在工业界和学术界中广泛应用[32-36,66-70]。其中，谐振腔网络由谐振电感、

谐振电容和变压器励磁电感三部分构成。为了追求极致的效率和功率密度，可将

该类变换器的工作频率设置在谐振电感和谐振电容所构成谐振频率附近，令其工

作在定变比状态。此时，无需考虑变频调压对谐振参数选择的限制，因此，谐振

电感可以直接利用变压器的漏感实现。并且，相对于全桥 PWM 电路，电路的输

出侧无需滤波电感，因此，该定频工作的串联谐振主电路中只存在功率变压器这

一个磁元件，能够更加充分地进行效率和功率密度的优化设计。 

n:1

整流结构谐振腔开关网络

负载
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半桥串联谐振电路的关键波形如图 1.10 所示。其中，Vgs1 和 Vgs2 分别为原

边开关管 S1和开关管 S2的驱动电压，Vds1和Vds2分别为开关管对应的漏源电压，

ip 为原边谐振腔电流，iLm 为通过变压器励磁电感的电流，iSR1和 iSR2分别为通过

副边同步整流管 SR1 和 SR2 的电流。当原边开关管 S1 开通时，励磁电感两端的

电压被箝位，励磁电流线性上升并储存能量。当开关管 S1 关断进入死区时间时，

励磁电感中的电流为开关管 S1 的结电容充电，为开关管 S2 的结电容放电，使其

漏源电压在死区结束之前下降为零，从而实现零电压开通。并且，电路在谐振频

率附近工作时，原边开关管关断时的原边谐振腔电流 ip 已经下降至较小的励磁电

流，能够实现小电流关断；同时，通过副边同步整流管的电流也已经下降为 0，

能够实现零电流关断。 

 

图 1.9 半桥串联谐振电路原理图 

 

图 1.10 串联谐振电路的关键波形图 

1.4.1.3 元胞化串联谐振电路 

如前所述，与 PWM 软开关电路不同，串联谐振电路是利用变压器的励磁电

流实现开关管的零电压开通，由于此励磁电流与负载电流的大小无关，因此串联

谐振电路能够实现从轻载到满载全负载范围内原边开关管的零电压开通。但是，
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如图 1.11 所示，串联谐振电路中励磁电流 iLm 始终在原边谐振腔中循环流动，与

向变压器副边传输能量的负载电流 iLp 叠加之后，会导致通过原边开关管的谐振

腔电流 ip 的增加。因此，串联谐振电路实质上是将原边开关管的开关损耗转化为

了开关管的导通损耗。当电路的开关频率提升至 MHz 以上时，为了避免负载电

流 iLp 峰值的增加，电路在一个开关周期内传输能量的占空比需要保持不变。此

时，相对于数百 kHz 的工作频率，1MHz 频率下原边桥臂上下管之间的死区时间

会随开关周期减小大幅缩短。若仍采用传统寄生参数较大的高压硅器件，在更短

的死区时间内结电容充放电所需的励磁电流将大幅增加，导致谐振腔电流 ip 的增

加，从而引入额外导通损耗。因此，在目前使用高压硅器件的方案中，即使采用

良好软开关特性的串联谐振电路，其开关频率通常也只能做到数百 kHz，功率密

度小于 500W/in3。为了减小高频下软开关励磁电流引入的损耗，实现高效率高功

率密度，目前 1MHz 开关频率的方案多采用寄生参数更小的 GaN 器件来代替传

统的高压硅器件[31,33-35,37,69-71]。 

 

图 1.11 串联谐振电路谐振腔电流分解示意图 

但是，即使采用基于宽禁带半导体材料的高压 GaN 器件，如图 1.5 所示，

目前 1MHz 的 400V/12V 隔离母线变换器的峰值效率也只能做到 98%以内，功率

密度在 1kW/in3 以内。并且，在最近的基于高压 GaN 器件的串联谐振电路优化

中，为了提升电路效率，又将电路的开关频率降到了 600kHz 左右[35,72]，这限制

了变换器功率密度的进一步提升。为了探究在高频下进一步降低器件导通损耗和

提升电路效率的方法，文章[36]推导了串联谐振电路原边开关管导通损耗的数学

模型，如式(1.1)所示。根据式(1.1)，开关管的导通损耗可以分为两个部分，一部

分只与负载电流和器件的导通电阻 Rdson 相关，这部分负载损耗可以通过选用更

小 Rdson 的器件来减小。但是，在相同工艺和耐压系列的器件中，其等效输出结
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电容 Cotr 与导通电阻 Rdson 的乘积近似为定值[73]，命名为 NFoM（New Figure of 

Merit, 新型品质因数），如式(1.2)所示。因此，随着 Rdson 的减小，器件的结电容

Cotr 会增加，导致式(1.1)中与结电容相关的励磁损耗部分的增加。 

 𝑃𝐶𝑜𝑛 = 𝑖𝐿𝑝
2 · 𝑅𝑑𝑠𝑜𝑛 + (

𝑉𝐼∙2𝐶𝑜𝑡𝑟

𝑡𝑑
)
2

· 𝑅𝑑𝑠𝑜𝑛   (1.1) 

 𝑁𝐹𝑜𝑀 = 𝑅𝑑𝑠𝑜𝑛 · 𝐶𝑜𝑡𝑟  (1.2) 

利用器件 NFoM 参数的定义，式(1.1)所示的串联谐振电路原边器件导通损

耗可进一步推导为式(1.3)。可知，对于特定系列的器件，其 NFoM 参数相同时，

器件的导通损耗随导通电阻 Rdson 的变化关系近似为对勾函数。因此，当 Rdson 减

小到一定程度之后，器件的导通损耗反而会增大。根据对勾函数特性，可推导出

器件导通损耗及其在总功率中占比的最小值如式(1.4)和式(1.5)所示。 

 𝑃𝐶𝑜𝑛 =
8𝑛𝑇

2𝑉𝑜
2𝑁𝐹𝑜𝑀2𝑇𝑟

𝑡𝑑
2𝑇𝑠

1

𝑅𝑑𝑠𝑜𝑛
+

𝜋2𝐼𝑜
2𝑇𝑠

8𝑛𝑇
2𝑇𝑟

𝑅𝑑𝑠𝑜𝑛   (1.3) 

 𝑃𝑐𝑚𝑖𝑛 = 2√
8𝑛𝑇

2𝑉𝑜
2𝑁𝐹𝑜𝑀2𝑇𝑟

𝑡𝑑
2𝑇𝑠

1

𝑅𝑑𝑠𝑜𝑛
∙
𝜋2𝐼𝑜

2𝑇𝑠

8𝑛𝑇
2𝑇𝑟

𝑅𝑑𝑠𝑜𝑛 =
2𝜋𝑉𝑜𝐼𝑜∙𝑁𝐹𝑜𝑀

𝑡𝑑
   (1.4) 

 𝑃𝑐𝑚𝑖𝑛_𝑁 =
𝑃𝑐𝑚𝑖𝑛

𝑉𝑜𝐼𝑜/𝜂
=

2𝜋∙𝜂∙𝑁𝐹𝑜𝑀

𝑡𝑑
   (1.5) 

式(1.4)和式(1.5)揭示了器件理论导通损耗最小值与器件 NFoM 参数成正比

的内在物理机制。而器件 NFoM 主要与器件的材料、工艺、耐压值等相关。图 

1.12 列举了几个典型器件系列的 NFoM 参数。相对于传统的高压硅器件，高压

GaN 器件具备更小的 NFoM 参数，因此可以在 MHz 开关频率下实现更高的效

率。但是，根据图 1.5 中的统计，使用高压 GaN 器件并将开关频率提升至 1MHz

时，现有的 380V/12V的串联谐振变换器方案的峰值效率仍难以突破 98%。此时，

若想在 1MHz 的高频下进一步提升变换器效率，可采用具备更低 NFoM 参数的

低压器件来降低器件高频下软开关所需的能量。 

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 1 章 绪论 

14 

 

 
600V Si – IPB60RxxxC7 650V GaN - GS665xx 

60V Si – BSCxxxN06LS6 100V GaN – INN100WxxxA 

图 1.12 不同材料和耐压值器件的典型 NFoM 参数 

  

（a）电路元胞原理图 （b）多元胞扩展电压范围 

图 1.13 基于低压器件的元胞化串联谐振电路 

但是，对于高压直流母线架构应用场合，单颗低压器件无法承受较高的输入

侧母线电压，器件直接串联使用又难以保证器件之间的均压。因此，需要利用电

路的串并联代替器件的串并联。此时，每个电路视为一个元胞，多个元胞之间串

并联构建元胞化高降压比电路，如图 1.13 所示。在图 1.13（a）所示的电路元胞

原理图中，电路可拆分为两个串联谐振电路。通过将两个电路的整流输出侧相互

并联，其变压器副边绕组可保持均压。通过采用参数一致性较高的平面变压器，

可以利用相同的变压器布局实现较为接近的漏感设计。因此，两个电路中的原边

逆变桥臂之间可以通过变压器绕组的箝位作用实现自动均压。此时，将两个电路

的原边桥臂相互串联，即可实现输入电压的扩展。同样，采用多个图 1.13（a）

中的电路元胞进行原边串联，副边并联，可以进一步扩展输入电压范围并实现高
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降压比，如图 1.13（b）所示。 

元胞化技术实质上是构造多个低压电路或低压电源模块子单元，将其串并联

实现电压的扩展，以适应高压应用场景。仅需采用成本低廉、工艺成熟的低压硅

器件，即可利用其低 NFoM 特性，在 1MHz 的开关频率下实现 380V/12V 隔离母

线变换器 98.3%的主电路峰值效率[36]。并且，相对于传统高压器件方案的串联谐

振电路，N 个低压电路构成的元胞化电路中，每个原边逆变半桥对应的输入电压

均减小为原来的 1/N。因此，原边器件开关时造成的电压跳变值也可以减小为原

来的 1/N，能够大幅减小高频平面变压器原副边绕组间层间电容对励磁电流和共

模噪声的影响[68,74,75]。并且，由于元胞之间是在输入直流侧串联和输出直流侧并

联，其元胞间器件的开通时刻可以互不相同，从而可使元胞间错相，实现同一时

刻相反的电压跳变，进一步抵消共模噪声[75]。此外，多个低压元胞电路除了可以

通过原边串联副边并联的方式扩展输入电压，还可以利用副边链式串并联的结构

实现输入和输出电压的同时扩展，以适应不同应用场合对电压变比的要求[76]。 

元胞化技术能够充分发挥低压器件的低寄生参数优势，降低高频下软开关所

需的能量，减小导通损耗。但是器件数量的增加使得驱动设计更加困难，高频驱

动损耗难以降低。并且，高频下磁元件的设计优化仍是元胞化技术发展中的难点。 

1.4.2 高频谐振驱动技术 

在高降压比隔离母线变换器的应用场景中，通过高频化，可以减小无源元件

的体积，提升功率密度。通过采用良好软开关特性的串联谐振拓扑，可以避免高

频化时产生较大的开关损耗。在软开关串联谐振电路的基础上采用基于低压低

NFoM 器件的元胞化技术，可以进一步降低高频化时为实现软开关而增加的谐振

腔电流和导通损耗。因此，在 MHz 元胞化串联谐振电路中直接采用成本低廉，

工艺成熟的低压硅器件，即可实现高效率的主电路变换。但是，虽然低压 Si 器

件具备较小的 NFoM 参数，但是其输入电容和导通电阻的乘积 BFoM[65]仍然较

大。当使用传统电压型驱动芯片时，驱动电路等效示意图和关键波形图如图 1.14

所示。其中，电压型驱动等效为交流电压源，可利用半桥、全桥、推挽等结构实

现。Cgs 和 Rg 分别为 MOS 管的栅极等效寄生电容和栅极电阻。图 1.14（b）为

使用电压型驱动时的栅极电流和栅极等效电容的电压波形示意图。使用电压型驱

动时，驱动回路等效为 RC 充放电电路，因此，器件开通和关断的一个循环中，
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所有驱动电压源向栅极等效电容传输的能量都会在回路电阻上完全耗散。对于输

出低压大电流的高降压比隔离母线变换器，其副边需要并联较多的同步整流

MOS 管以降低大电流时的导通损耗。使用元胞化技术降低原边开关管导通损耗

时，原边多个串联的逆变桥臂同样需要使用较多的 MOS 管，并且 MOS 管之间

不共地。因此，若采用传统的电压型驱动芯片，不仅会造成严重的驱动损耗，还

需要采用多颗隔离驱动芯片和隔离辅助供电模块，占用较大的布板面积。 

  

（a）电路原理图 （b）关键波形图 

图 1.14 电压源型驱动的等效电路原理图和关键波形图 

为了降低开关电源在高频时的驱动损耗，一些谐振型的驱动电路逐渐被提出

[77-98]，其基本原理可简化为图 1.15 所示的示意图。通过在驱动回路中引入电感，

使其作为电流源为 MOS 管的栅极等效电容充放电，完成驱动电压的高低电平转

换和开关动作。在不考虑回路电阻时，谐振型驱动回路中只存在电感和电容两个

储能元件，MOS 管栅极等效电容中的能量可通过电感实现回收和再利用，理想

情况下不存在驱动损耗。但是，实际驱动回路中会存在寄生电阻，并且大部分商

业 MOS 管也会集成较大的栅极电阻，这会使得能量循环流动的过程中不可避免

地产生驱动电流导致的导通损耗。因此，谐振驱动电路中仍需引入合适的开关逆

变网络为驱动回路补充损失的能量[78,79,98]。同时，通过合理的开关逆变网络设置

还可以调整电感与栅极电容谐振时的电感初始电流大小，从而改变栅极电压的变

化速度。并且，通过谐振驱动的具体电路结构设计，还可以实现 MOS 管栅极电

压的箝位、自举、隔离等功能。 

 

图 1.15 电流源型谐振驱动的基本原理示意图 
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尽管谐振型驱动电路的基本原理较为简单，但是在不同的应用场合中，需要

根据不同主电路拓扑对驱动的需求进行优化设计，才能发挥谐振驱动的优势。根

据驱动电路所驱动器件的数量和器件互连关系，目前的谐振驱动电路可以分为三

类：单器件驱动或互补器件共地驱动、非隔离不共地驱动和隔离型驱动。 

1. 单个谐振驱动电路只为单颗器件提供驱动或为互补共地的器件提供驱动

[78-91]。对于一些小功率的应用场合，为了降低变换器成本，通常使用单颗开关管

的 Class-E 变换器、正激、反激或单管谐振电路等拓扑结构。并且，部分 Buck 电

路的整流管直接采用成本更低的二极管，因此只需要为其上管提供谐振驱动，提

升其开关速度并降低开关损耗。在这些应用场景中，只需要考虑为单颗 MOS 管

提供驱动[77-89]。当多颗器件共地且驱动电压波形一致时，可以共用驱动电路，但

是对于推挽结构或者全波整流结构，需要两个互补共地的驱动电压，此时可利用

谐振驱动电路中电感的两个端点构造互补驱动[90,91]。但是，此类驱动不适用于有

浮地驱动需求的半桥或全桥电路。 

2. 单个谐振驱动电路为单个桥臂提供非隔离不共地的驱动[92-94]。对于非隔

离应用场景的半桥电路，需要在提供两个互补驱动电压的同时实现上管驱动的自

举能力。此时，可利用电容和二极管构造自举回路[92]或利用单组耦合绕组[93,94]的

方式实现对上管的浮地驱动功能。 

3. 单个谐振驱动电路为单个半桥或者多个半桥提供隔离驱动[95-98]。对于隔

离型变换器或具备多个桥臂的变换器，为了简化驱动电路的设计，可直接利用驱

动变压器构造多个绕组实现驱动的浮地和隔离功能。但是，目前的隔离型谐振驱

动多针对 PWM 桥式电路设计，尚未针对串联谐振电路，特别是多半桥串联的元

胞化串联谐振电路进行适配和优化设计。文章[95]中谐振驱动电路为半桥上下管

提供的驱动信号不对称，无法满足串联谐振电路互补对称驱动电压的需求。文章

[96,97]通过在每个 MOS 管的隔离驱动回路中添加电感，令其与栅极电容谐振回

收驱动能量。然而，在串联谐振电路中使用这种谐振驱动电路时，驱动电路需要

构造较大的谐振周期才能利用互补绕组满足主电路软开关对死区时间的要求。因

此，对于 1MHz 的元胞化串联谐振电路，每个 MOS 管驱动回路中增加的辅助电

感感值都需要达到数 uH 才能与较小的 MOS 管栅极电容构成数百纳秒的谐振周

期。这将会造成谐振驱动电路中辅助电感体积的大幅增加，严重影响变换器功率
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密度的提升。即使利用变压器漏感构造此辅助电感[98]，这种方案仍然会存在漏感

感值难以灵活调整的问题，导致驱动电路提供的死区时间难以恰好满足主电路的

需求。因此，针对元胞化的串联谐振电路，构造低损耗、高密度、能提供多路隔

离对称且带有合适死区时间驱动的高频谐振驱动电路仍然是一个挑战。 

1.4.3 高频磁元件技术 

根据上述调研分析，在高降压比隔离 DC/DC 变换的应用场合，利用具备良

好软开关特性的元胞化串联谐振拓扑，能够在高频化的同时保持较低的器件开关

损耗和导通损耗，从而实现高效率。并且，该电路不需要输出滤波电感，而谐振

电感可直接利用变压器的漏感实现，因此，电路中只包含变压器这一种磁元件，

有利于实现高功率密度设计。但是，即便是采用串联谐振拓扑并将开关频率提升

至 1MHz，变换器中的磁元件仍然占据着 30%~50%的体积[34-36,70-72,99-102]。并且，

其损耗也占据了电路总损耗的较大部分。因此，减小磁元件的体积和损耗对于提

升整个变换器的效率和功率密度十分关键。 

在 MHz 高频应用场合，多采用平面变压器替代传统的线绕式变压器。通过

采用多层 PCB 制作变压器的平面绕组，平面变压器能够实现更高程度的自动化

生产并减少人工参与环节，因此，平面变压器能够实现更好的参数一致性。并且，

借助多层 PCB 板的金属化孔层间互连工艺，平面变压器可以实现多种复杂的绕

组排布结构并对绕组形状进行灵活设计[103,104]，同时，相对于传统的线绕式绕组，

PCB 中的扁平绕组通常具有更小的绕组厚度。因此，平面变压器能够大幅降低窗

口高度，相对于线绕式变压器，通常能够将变压器整体高度降低一半以上，从而

实现更好的散热性能和更高的功率密度[105]。 

相对于线绕式变压器，平面变压器虽然能够实现较低的绕组厚度和窗口高度，

但是其磁芯顶部和底部的 I 片厚度同样受限制于磁材料的磁损特性，难以降低。

随着电源模块主板集成对变换器功率密度提出越来越严苛的要求，使用扁平、小

体积封装的表贴器件和积层陶瓷电容逐渐成为主流选择，此时，变压器磁芯的厚

度不仅会影响其自身体积大小，还会制约整个变换器厚度和体积的降低。另一方

面，受限制于 PCB 工艺最小线宽、线间距和最小过孔尺寸的要求，平面 PCB 绕

组难以在充分利用窗口截面积的情况下实现利兹线的绞合效果。因此，若变压器

绕组附近存在高频变化的磁场，平面 PCB 绕组中将会产生严重的涡流损耗[71]。
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此时，应利用平面变压器灵活的绕组互连和形状设计优势，通过合理的绕组排布

或端子设计，尽可能减小高频变化磁场对绕组涡流损耗的影响。 

针对平面变压器效率和体积的优化，目前学术界很多机构进行了探究。在高

降压比低压大电流输出的应用场合中，需要采用多匝副边绕组并联以降低大电流

传输时的铜损。对于面积较大但厚度较薄的平面绕组，采用多个绕组垂直排列环

绕单个磁柱的方式能够减小变压器占用的面积，从而实现更小的体积[69,71]。但是，

分布在 PCB 内部的多层绕组铜箔在输出时都需要连接至 PCB 表层的整流器件和

滤波电容。若采用绕组并联后再与整流器件连接的结构，电流会在变压器副边绕

组输出端子的位置汇流，从而造成较大的端子损耗。若在传统单磁柱磁芯设计下

将绕组和器件串联后再并联，需要采用多块 PCB 板叠板的方式为同步整流管提

供充足的表层布板面积。此时，会存在一部分器件布置在 PCB 板中间，造成窗

口高度的迅速增加，且中间器件的散热较为困难。因此，将单个变压器打散成多

个变压器，构建多个磁柱的矩阵变压器成为更加流行的选择[33-37,69,70,72,106-109]。 

在矩阵变压器中，采用多个变压器磁芯水平放置多个绕组的设计会导致磁芯

体积和变换器面积的大幅增加。为了解决此问题，文章[69]从磁通消去的角度，

将两个单磁柱的 EI 型磁芯合并成单个双磁柱的 UI 型磁芯，从而减小了变压器磁

芯的体积。但是，相对于传统的 EI 型磁芯，UI 型磁芯中磁通从中间磁柱流向 I

片时只能单方向流动。因此，在保持最大平均磁通密度不变的情况下，I 片的厚

度会增加一倍。此时，即使将 380V/12V DC/DC 变换器的开关频率提升至 1MHz，

单匝绕组 12V 的设计对应的变压器伏秒也往往会造成较大的磁芯 I 片厚度。此

时，UI 磁芯的 I 片厚度通常会远大于表贴半导体器件的厚度，造成变换器空间的

浪费，限制功率密度的提升[36,99,110]。 

文章[34]进一步将两个 UI 型磁芯合并为单个方形的四磁柱磁芯，如图 1.16

所示。通过使用该四磁柱磁芯[34]，磁通从磁柱进入 I 片时以 90 度夹角向两个方

向各流动一半，能够在一定程度上减弱磁通单方向流动时磁芯厚度过大的问题。

但是，磁通沿 90 度夹角的两个方向流动时仍然不能使 I 片中的磁通充分分散。

为了进一步降低 I 片厚度，需要构造类似 EI 磁芯的磁芯结构，使磁通在 I 片中

以 180 度夹角向相反方向流动[102,111]。但是，文章[102]尚未针对磁通在 I 片中两

个方向分配的比例进行优化。文章[37]通过在 I 片中部设置气隙，能够实现磁通
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在两个方向的均匀流动，但是该 I 片与磁柱等宽的结构仍然难以充分降低 I 片厚

度。并且，I 片中间开气隙引起的扩散磁通会导致附近绕组产生涡流损耗，设计

时需要重点关注。 

 

（a）UI 磁芯集成前           （b）磁芯集成后 

图 1.16 方形四磁柱磁芯结构 

另一方面，在高降压比大电流输出的平面变压器中，原边绕组串联的匝数和

副边绕组并联的匝数均较多。针对原边绕组，其多匝线圈之间为串联结构，可以

保证原边绕组间的均流。但是，高频下磁场的变化更加剧烈，会在绕组中产生严

重的涡流效应，导致绕组内部电流密度分布非常不均匀，从而造成较大的交流损

耗[112-114]。针对副边绕组，尽管矩阵变压器通过原边串联副边并联的方式能够实

现不同变压器间副边输出电流的均流，但是单个变压器内部并联的副边绕组之间

仍可能出现不均流的情况，这会导致电流的有效值增加，绕组损耗相对于理想均

流更加严重。 

针对高频下涡流引起变压器绕组等效阻抗和损耗增加的问题，早在 1966 年

就有文章[115]基于磁场一维分布的假设对线绕式绕组阻抗随频率变化的数学模

型进行了推导。该模型可在变压器设计时作为参考，已经得到了广泛拓展和应用。

在此基础上，文章[116-118]针对扁平铜箔绕组结构的绕组损耗模型进行了推导。

但是，一维磁场分布的假设忽略了磁场垂直穿过扁平绕组边缘所引起的涡流效应

和损耗。为了使计算模型更加准确，已有文章基于二维磁场分布对模型进行了修

订[119,120]。借助一维和二维磁场模型，目前也已有相关研究探讨不同绕组排布方

式对邻近效应和并联绕组均流情况的影响[121-124]。但是，在高密度平面变压器设

计中，绕组的互连和形状设计变得越来越复杂，这使得只用二维计算模型难以充
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分对涡流损耗进行优化。特别是当变压器的工作频率提升至 MHz 以上时，寄生

参数对绕组实际工作性能的影响越来越大，因此，仍需要运用三维有限元模型对

绕组损耗进行更精细化的管理。 

如上所述，平面变压器相对于线绕式变压器存在人工成本低、参数一致性好、

形状、损耗可精细化设计和管理等优势。然而，基于 PCB 工艺的平面变压器在

结构上也存在一些固有的局限性。在制作方法方面，目前，平面变压器的制作仍

存在两个步骤：首先制作出带槽孔的 PCB 板，再利用形状与槽孔匹配的变压器

磁芯通过人工或机器装配在 PCB 的表面。为了进一步简化变压器制作步骤并降

低人工成本，一些数十瓦以内的小功率变换器采用了将磁芯嵌入 PCB 的制作方

式[125-128]。通过这种方式，磁芯的抗震性和可靠性也能够得到一定提升。并且，

磁芯表面被绕组和 PCB 覆盖之后，可以直接用来表贴元器件构造电路，简化了

后期装配过程[125-127]。此外，在性能指标方面，为了实现高密度设计，目前平面

变压器通常会增加单个变压器中 PCB 绕组的层数以增大输出功率。但是，更多

的绕组层数会增加绕组端子和器件互连的难度。因此，平面变压器存在效率和功

率密度提升的瓶颈。为了克服这些限制，需要深入分析变压器结构对其性能的影

响机理，并在此基础上探究更加高效的新型变压器结构。 

1.5 本文研究内容 

本文以 5G 基站、数据中心等对高效率直流供电系统的迫切需求为牵引，研

究制约 MHz 高降压比隔离 DC/DC 变换器效率和功率密度提升的关键问题。为

了提高隔离 DC/DC 变换器的功率密度，需要通过高频化来降低无源元件的体积。

为此，选用了基于低压低 NFoM 器件的元胞化串联谐振拓扑来实现高频下较小

的器件开关损耗和导通损耗。为了解决该元胞化串联谐振拓扑工作在兆赫兹频率

时存在的关键问题，如器件驱动损耗严重、高频变压器体积和损耗优化困难等，

本文提出了适用于该元胞化拓扑的高频低损耗的谐振驱动拓扑及参数设计方法，

研究了基于磁通调控和端子优化的平面变压器体积和损耗的优化方法，并进一步

提出了能突破传统平面变压器效率和密度限制的三维绕组变压器。 

本文主要研究内容包括如下： 

第二章提出了适用于兆赫兹串联谐振电路的高频低损耗谐振驱动变压器拓

扑和参数优化设计方法，以解决元胞化谐振电路使用常规低压硅器件时驱动损耗
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严重、驱动电路占用布板面积较大的问题。首先针对元胞化电路中多个串联半桥

的驱动浮地需求，利用驱动变压器实现多路驱动的相互隔离，再通过设计驱动变

压器寄生的励磁电感感值，使其作为电流源与栅极电容谐振回收驱动能量，大幅

降低了驱动损耗。并且，所提出的谐振驱动变压器可代替多个隔离型驱动芯片同

时为数十颗器件提供驱动，大幅减小了元器件数量和驱动电路占用的布板面积。

进一步，考虑串联谐振电路的工作特性及其对驱动死区时间的要求，对所提出的

谐振驱动电路建立了数学模型并给出了综合考虑器件驱动损耗和导通损耗的参

数优化设计方法。最后，将所提出的谐振驱动变压器与主电路集成在一块 PCB 板

上并通过实验对其工作原理和效果进行了验证。 

第三章针对平面变压器磁芯厚度较大造成空间浪费，兆赫兹高频绕组涡流损

耗严重，寄生参数造成并联绕组不均流等限制功率密度和效率提升的问题展开了

研究。首先，针对传统双磁柱 UI 型磁芯厚度远大于半导体器件厚度，造成变换

器空间严重浪费的问题，本文建立了磁芯内磁通分布的简化数学模型，并在此基

础上推演出了 I 片多方向延展的多窗口 EI 型磁芯结构，提出了相应的磁通调控

方法。该磁芯结构改善了变压器磁通的空间分布，在不增加损耗的前提下大幅降

低了磁芯厚度并提升了变换器的功率密度。另一方面，针对多层 PCB 平面绕组

在 MHz 高频下涡流损耗严重的问题，分析了绕组互连结构和端子设计对涡流损

耗和绕组均流的影响，提出了能充分抵消绕组附近垂直磁场强度的绕组互连结构

和实现漏感优化的端子设计方法，提升了绕组间的并联均流度并大幅降低了绕组

损耗，提升了变换器效率。最后，设计样机对所提出的磁芯和绕组优化设计方法

进行了实验验证，变换器的效率和功率密度指标突破至国际领先地位。 

第四章为了突破平面变压器在效率和功率密度提升上的结构局限性，提出了

一种三维绕组变压器结构。首先建模分析了传统平面变压器的结构特性，揭示了

其绕组延展方向与磁通方向垂直导致阻抗难以有效降低的物理机理，提出了一种

绕组延展方向与磁通方向平行的三维 PCB 绕组结构。该结构中绕组在延展方向

各位置处的周长不随绕组宽度的延展而增加，能够充分降低绕组阻抗，实现了绕

组的充分利用。并且，该结构中绕组环绕磁芯布置，可以直接将电路元器件集成

在变压器表面，克服了功率密度提升时平面变压器磁芯和器件在厚度匹配上的矛

盾，实现了变换器空间的充分利用。最后通过实验验证了所提出的三维绕组变压

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 1 章 绪论 

23 

 

器结构的可行性。 

第五章为全文的工作总结和展望，本文主要内容架构如图 1.17 所示。 

 

图 1.17 本文主要内容架构图 
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技术
研究

高频
低损
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驱动
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研究
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磁性
元件
优化
设计
方法

第二章：适用于元胞化串联谐振电路的谐振驱
动拓扑及工作原理分析

第二章：谐振驱动拓扑的数学模型及参数优化
设计方法

第三章：平面变压器磁芯的磁通密度分布建模
及磁芯厚度优化的多窗口EI型磁芯设计

第三章：平面变压器绕组的端子损耗分析及优
化设计方法

第四章：三维绕组变压器结构及优化设计方法
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第2章 高频低损耗的谐振驱动技术研究 

通过第一章对高降压比隔离 DC/DC 变换器拓扑方案的调研可知，相对于传

统的高压半桥方案，元胞化串联谐振电路能够利用低压器件的低 NFoM 特性，极

大降低 MHz 开关频率下器件软开关所需要的励磁电流大小，从而减小器件导通

损耗，提升电路效率。如图 2.1 所示为文章[36]针对 380V/12V 高降压比隔离场

合设计的元胞化电路拓扑，该方案选用工艺成熟、成本低廉的低压硅器件构建了

基于低压半桥串联谐振电路的元胞化电路，验证了元胞化技术的可行性和效率优

势。在 MHz 开关频率下，元胞化电路方案能够在保持高功率密度的前提下将主

电路的峰值效率突破至 98%以上，达到 98.3%。 

 

图 2.1 基于低压器件的元胞化串联谐振电路[36] 

在图 2.1 所示的元胞化 380V/12V 方案中，电路的输入侧采用了多个低压半

桥逆变电路，使其相互串联来分担输入侧较高的直流电压。虽然这一结构可以通

过选用较小导通电阻的低 NFoM 器件实现更低的导通损耗，但是所用原边开关

管的数量大幅增加；同时，为了降低低压大电流输出时副边器件的导通损耗，电

路的输出侧需要采用多个同步整流结构并联分流，因此，副边同步整流管的数量
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也较多。如果采用目前较为通用的电压型驱动芯片，所有器件的驱动能量都会在

开关过程中耗散。随着电路的开关频率提升至 MHz，驱动损耗在总损耗中的占

比将大幅增加。 

如图 2.2(a)所示为元胞化电路工作在 10%输出负载时的损耗分布图，此时驱

动损耗在电路总损耗中的占比超过了 50%。图 2.2(b)是电路分别在计入驱动损耗

和不计入驱动损耗时的效率曲线。从图中可以明显看出，在采用成熟硅器件的

MHz 元胞化电路中，驱动损耗对电路的轻载效率影响十分严重。如果能够将驱

动损耗降低一半，对于该元胞化电路在 10%-40%负载工作时效率能有将近 0.5%-

2%的提高。 

  

(a) 10%负载时的电路损耗分布 (b) 计入驱动损耗前后的效率对比 

图 2.2 驱动损耗对电路效率的影响 

通过绪论部分对谐振型驱动技术的调研可知，谐振型驱动电路利用在驱动回

路中设置电感构造电流源，可以实现驱动能量的回收，降低驱动损耗。但是，现

有的谐振驱动方案多针对 PWM 电路设计，驱动速度快，电路结构较为复杂，应

用于定频工作的串联谐振电路中时不能充分发挥谐振驱动的优势。并且，由于图 

2.1 所示的隔离型元胞化电路中原边逆变桥臂相互串联，原边开关管的驱动之间

均不共地。将现有的谐振型驱动方案应用至多元胞的串联谐振电路中时，还存在

磁元件数量多，驱动电路布板面积大，死区时间难以满足需求等诸多问题。针对

上述问题，本章基于变压器实现隔离型驱动，在此基础上提出了一种元器件数量

少，电路结构简单的能量回收型谐振驱动变压器，能够在高频下实现低驱动损耗。

并结合串联谐振拓扑的死区要求和工作特性，给出了满足死区要求的电路参数设

计方法和基于器件损耗最小化的参数优选方法。 

绕组

磁损

器件
导通损耗

驱动
损耗

91%

93%

95%

97%

99%

0% 20% 40% 60% 80%

不计入驱动损耗

计入驱动损耗

负载

效
率

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 2 章 高频低损耗的谐振驱动技术研究 

26 

 

2.1 适用于串联谐振电路的高频低损耗谐振驱动变压器 

2.1.1 谐振驱动变压器的电路结构 

所提出谐振驱动变压器的电路原理图如图 2.3 所示。电路主要由逆变电路和

驱动变压器组成。其中，逆变电路为半桥结构，利用两颗 MOS 管 Q1和 Q2 对驱

动信号的频率和波形进行控制。半桥电容 C1和 C2 采用较大的容值，可同时发挥

减小输入电压纹波和变压器电压隔直的作用；驱动变压器设置多个副边绕组，每

个副边绕组直接与所需驱动的 MOS 管的栅极和源极相连。因此，每路驱动相互

隔离，可以满足元胞化串联谐振电路中多个串联半桥的驱动需求。并且对于包含

不同器件数量的主电路，仅需改变驱动变压器副边绕组的个数即可实现驱动数量

的调整，使得驱动设计更为灵活。为了降低驱动损耗，在驱动变压器磁芯中设置

特定大小的气隙，从而使其具备合适的励磁电感感值，如图 2.3 中的电感 Lmd 所

示。利用此励磁电感与副边所驱动 MOS 管的栅极等效电容谐振，即可实现栅极

驱动电压的高低电平切换和驱动能量的回收。 

 

图 2.3 所提出谐振驱动变压器的原理图 

利用所提出的谐振驱动变压器为串联谐振主电路提供驱动电压时的关键波

形如图 2.4 所示。Vg_Q1和 Vg_Q2 分别为图 2.3 中谐振驱动电路开关管 Q1 和 Q2 的

栅极驱动电压，iLmd为驱动变压器中的励磁电感电流，ipd为通过开关管的原边电

流，is1为副边一个驱动回路中的电流。对于元胞化的串联谐振主电路，其多个半

桥之间的电路结构是对称的，因此在图 2.4 中以一个半桥电路中的关键电路波形

为例进行分析即可。其中，Vgs1 和 Vgs2 分别为图 2.1 中主电路原边半桥开关管 S1

和 S2 的驱动电压波形，Vds1 和 Vds2 分别为对应开关管的漏源电压，ip和 iLm分别
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为串联谐振电路的原边谐振腔电流和励磁电流。 

对于图 2.1 中的串联谐振电路，为了实现原边开关管的零电压开通，需要为

原边半桥开关管设置充足的死区时间。死区时间是两个互补工作的半桥开关管同

时为关断状态的时间。因此，在图 2.4 中谐振驱动变压器所提供的互补驱动电压

Vgs1 和 Vgs2 中，电压同时低于开关管阈值电压 vth时的时间 td即为驱动的死区时

间。为了使所提出的谐振驱动变压器在正常工作的前提下满足主电路对死区时间

的要求，首先需要对其进行模态分析。 

 

图 2.4 谐振驱动变压器（图 2.3）和主电路（图 2.1）的关键波形 

2.1.2 电路工作原理分析 

在模态分析时，首先需要简化电路工作的原理图。对于现有的 MHz 串联谐

振电路方案，为了减小死区时间内为开关管结电容充放电时所需的励磁电流大小，

其死区时间一般设计在数十纳秒以上。在文章[36]所提出的 1MHz 元胞化串联谐

振电路中，优化之后的死区时间达到 80ns 以上。而驱动电压幅值 Vm 在设计时一

般会达到开关管阈值电压的 3 倍以上，根据图 2.4 中的驱动电压波形，此时驱动
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电压从 Vm 下降到-Vm 的时间将会达到数百纳秒。因此，驱动电压变化的速度十

分缓慢，回路中的驱动电流较小，驱动电流在开关管栅极寄生电阻上产生的压降

也较小，在分析电路工作模态的时候可以忽略。 

另一方面，当驱动变压器和驱动回路中的漏感设计较小的时候，变压器为多

个 MOS 管提供的驱动电压能够保持高度的一致性。因此，为了简化分析，图 2.3

中多个 MOS 管（S1-S2n）可以根据开关时序分为两组，每组 MOS 管的栅极寄生

电容（Cgi）可以看做并联，等效为电容 Cgsw1 和 Cgsw2 ,其容值分别为每组 MOS 管

的栅极电容之和(2.1)。等效电容 Cgsw1 和 Cgsw2 上的电压波形与图 2.4 中 Vgs1 和

Vgs2 的波形一致。因此，在图 2.5 所示的简化后的模态电路图中，2n 个副边相互

隔离的驱动回路可以直接简化为包含 Cgsw1 和 Cgsw2 的两个回路，两个回路之间

的副边绕组同名端位置相反。当驱动电路稳态工作时，由于电容 C1 和 C2 的容

值较大，其两端的电压近似不变，可以等效为电压源 VC1 和 VC2。 

 Cgsw1 = ∑Cgsi   ;    Cgsw2 = ∑Cgsj   (2.1) 

其中 i = 1,3…2n − 1;  j = 2,4…2n 

以图 2.4 中波形所示的一个开关周期为例，所提出的谐振驱动变压器在一个

开关周期内的工作过程分为四个模态，每个模态的等效电路如图 2.5 所示。 

模态 1（t0-t1）：在 t0 时刻，开关管 Q1 的漏源电压 Vds_Q1 下降至 0，Q1 实现零

电压开通，模态 1 开始。此时驱动变压器原边绕组两端的电压 uAB被箝位在 Vm

（Vm=Ve/2）。当变压器的原副边匝比设置在 1:1 时，Cgsw1 和 Cgsw2 的电压分别被

箝位在 Vm 和-Vm。同时，励磁电流𝑖𝐿𝑚𝑑线性增加。 

模态 2（t1-t2）：在 t1 时刻，开关管 Q1 关断，模态 2 开始。此时，开关管 Q1

和 Q2 均处于关断状态。带有初始电流的励磁电感 Lmd 开始与副边绕组处的 MOS

管栅极电容谐振，使得栅极电容电压从 Vm (-Vm)向-Vm (Vm)变化，如图 2.4 中的

电压波形 Vgs1 (Vgs2)所示。如前所述，驱动电压幅值 Vm 通常远大于阈值电压 vth，

为了给 1MHz 的串联谐振电路提供 80ns 左右的死区时间，Vgs1 (Vgs2) 从 Vm (-Vm)

向-Vm (Vm)变化的时间将会达到数百纳秒，速度十分缓慢。同样，变压器原边绕

组的电压 uAB 和开关管 Q1 的漏源电压 Vds_Q1 受到栅极电容的箝位，变化速度同

样很慢。而当 Q1 关断时，随着其驱动电压降低到阈值电压，其沟道电流将会在

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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3ns 以内下降到 0。此关断时间小于死区时间 80ns 的 5%且远小于谐振时间(t2-

t1) 。因此，在 Q1 关断时，Vds_Q1 的上升速度和幅度很小，其关断损耗可以忽略。 

模态 3（t2-t3）：随着电容电压的变化，开关管 Q2 的漏源电压 Vds_Q2 在 t2 时

刻下降至 0，Q2 同样实现零电压开通，此模态与模态 1 对称。 

模态 4（t3-t4）：随着开关管 Q2 在 t3 时刻关断，所驱动 MOS 管的栅极电容再

次与励磁电感 Lmd 谐振，实现高低电平翻转。Q2 的漏源电压同样由于电容的箝位

作用不会迅速增加，关断损耗可以忽略。此模态与模态 2 相互对称，此处不再赘

述。 

根据模态分析可知，所提出的谐振型驱动变压器具备良好的软开关特性，适

合 MHz 等级的高频应用场景。 

  

(a) 模态 1（t0-t1） (b) 模态 2（t1-t2） 

  

(c) 模态 3（t2-t3） (d) 模态 4（t3-t4） 

图 2.5 谐振驱动变压器在不同工作模态下的等效电路图 

使用所提出的谐振驱动电路为串联谐振主电路的原边开关管提供驱动时，半

桥上管和下管的驱动电压 Vgs1 和 Vgs2 分别为驱动变压器副边两个互补绕组的

电压。因此，上管和下管的电压极性时刻相反，可以避免同时开通。驱动电压 Vgs1 

和 Vgs2 同时低于所驱动 MOS 管阈值电压 vth的时间即为所提供的死区时间，为

了满足串联谐振主电路软开关的需求，需要对这部分时间进行设计。 
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2.2 驱动电路数学模型与参数优化设计方法 

2.2.1 谐振驱动变压器的数学模型推导 

为了使谐振驱动电路能够为串联谐振电路提供合适的死区时间，首先需要分

析影响驱动电压变化速度的关键电路参数，并建立数学模型。根据模态分析，驱

动电压的变化主要是由驱动电路励磁电感 Lmd 与栅极电容谐振造成的，这一过程

发生在模态 2 和模态 4。以模态 2 为例，将其等效电路进一步简化如图 2.6(a)所

示。其中，Cgs1-Cgs2n 为变压器副边所驱动 MOS 管的栅极电容，变压器匝比设置

为 1:1 时，可直接折算到变压器原边。如前所述，该驱动电路为串联谐振主电路

提供驱动时产生的驱动电流非常小，因此，驱动电流在栅极电阻上产生的电压压

降可忽略，为了简化驱动电压波形的数学模型，可忽略栅极寄生电阻的影响。此

时，MOS 管的栅极电容 Cgs1-Cgs2n 可以看做并联，进一步将其与开关管 Q1 和 Q2

的输出结电容合并后，电路可以进一步等效为图 2.6(b)中的基本 LC 谐振电路。

其中 Ceq 为合并后的等效电容，可以根据公式(2.2)计算得到。Ceq 两端的电压波

形与驱动变压器的输出驱动电压波形 Vgs1 相同。 

 Ceq = Cds_Q1 + Cds_Q2 + ∑Cgsi + ∑Cgsj   (2.2) 

其中 i = 1,3…2n − 1;  j = 2,4…2n 

  

(a) 模态 2 的等效电路 (b) 进一步简化后的 LC 谐振电路 

图 2.6 驱动电路励磁电感与 MOS 管栅极电容谐振时的等效电路图 

为了建立驱动电压随时间变化的数学模型，在图 2.7 所示的 LC 谐振电路关

键波形中，首先定义驱动电压 Vgs1 从 Vm 开始下降的时刻为 0 时刻，Vgs1 变化为

-Vm 的时刻为 Trf。驱动电路的开关频率与串联谐振主电路的开关频率 fs 保持一
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致，为 1MHz。根据模态分析，谐振驱动变压器中开关管 Q1 和 Q2 的导通时间为

1

2fs
− Trf，因此，当设置励磁电感感值 Lmd 为自变量时，可以根据开关管导通时的

励磁电感激励时间计算得到励磁电感在 0 时刻开始谐振时的初始电流如式(2.3)

所示。此时，LC 谐振电路中电感的感值已经定义为变量，电容的容值主要由电

路器件的寄生参数决定，可由式(2.2)计算得到，电感电流和电容电压的初始值的

也可计算得到，因此，Ceq 两端的驱动电压表达式可以根据式(2.4)计算得出。如

前所述，在所提出的谐振驱动电路中，提供的驱动死区时间 td 为互补驱动电压同

时低于 MOS 管阈值电压的时间，将此关系代入(2.4)中，得到式(2.5)所示的限定

条件。同时，根据驱动电压在 Trf时刻恰好谐振到-Vm，可以得到式(2.6)的限定条

件。最后，联立式(2.3)-(2.6)，即可求解出驱动电路在不同励磁电感 Lmd 和不同驱

动电压幅值 Vm 下对应的谐振时间 Trf和所提供的死区时间 td。 

 iLmd 0 = −Vm 
Ts

2
− Trf /2/Lmd   (2.3) 

 Vgs1 t = -
Vm 

Ts
2
-Trf 

2√LmdCeq
sin

t

√LmdCeq
+Vm cos

t

√LmdCeq
   (2.4) 

 Vgs1 (
Trf−td

2
) = vth,   Vgs1 (

Trf+td

2
) = −vth   (2.5) 

 Vgs1 Trf = −Vm = −
Ve

2
   (2.6) 

 

图 2.7 谐振驱动电路的关键波形 
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2.2.2 满足串联谐振电路死区需求的驱动电路参数设计方法 

为了满足串联谐振主电路对死区的要求，在所提出的谐振驱动变压器中需要

设置较慢的驱动速度，这意味着开关管 Q1 和 Q2 同时关断时的 LC 谐振时间占比

较大，而导通时间占比较小；另一方面，在 LC 谐振开始和结束的时刻，通过 Q1

和 Q2 的励磁电感初始电流均较小，因此开关管 Q1 和 Q2 的电流有效值均较小，

发热量也较小，可以直接选取低栅极电荷（Qg）、小封装的器件来减小驱动电路

中器件的驱动损耗并节省驱动电路面积。本文据此选择了一款具备较小封装的 N

沟道增强型的半桥 MOS 管，为 BSZ0909ND。 

对于图 2.1 中的元胞化串联谐振主电路，其原边 8 个半桥中的 16 个开关管

在电路拓扑上呈串联关系，阈值电压 vth约为 2.2V。利用所提出的谐振驱动电路，

可直接为其设置 16 个副边驱动绕组。驱动变压器匝比为 1:1 时，根据式(2.2)可

得，所驱动原边开关管和驱动半桥开关管 BSZ0909ND 的总等效电容 Ceq 约为

48.4nF。将器件阈值电压和等效电容参数代入前一小节所推导的数学模型中，得

到死区时间 td随不同励磁电感 Lmd和不同驱动电压幅值 Vm变化的曲线，如图 2.8

所示。随着励磁电感感值 Lmd 的增加，驱动电路的 LC 谐振周期变大，在相同的

驱动电压幅值 Vm 下驱动电压变化的速度变慢，因此驱动电压从 vth谐振到-vth需

要的时间会增加，即为主电路半桥提供的死区时间 td 变大。而在相同的励磁电感

取值下，虽然 LC 谐振的周期不变，但随着驱动电压幅值的增加，其谐振开始时

励磁电感电流的初始值增加，导致驱动电压变化速度加快，所提供的死区时间将

会减小。 

 

图 2.8 不同 Lmd 和 Vm 时死区时间 td 的变化曲线 
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对于输入侧串联输出侧并联的元胞化串联谐振主电路，其开关频率为 1MHz。

经优化设计之后，原边开关管漏源电压下降时间为 80ns 左右。因此，需要为其

提供至少 80ns 的死区时间。根据图 2.8，驱动电压幅值设置在 8.8V 以下时，均

可取到合适的励磁电感感值使驱动死区时间大于 80ns。以 7V 的驱动电压幅值为

例，此时只需将励磁电感感值 Lmd 设置在 0.48uH 以上，即可满足主电路的死区

时间要求。另一方面，根据谐振驱动变压器的工作原理，其 LC 谐振电路的谐振

时间需要小于主电路的开关周期，因此，根据(2.7)，当等效电容 Ceq 为 48.4nF 时，

Lmd 需要小于 0.52uH。 

 π√LmdCeq < Ts/2   (2.7) 

根据上述模型分析，使用所提出的谐振驱动变压器时，驱动电压的死区时间

会受所驱动 MOS 管的阈值电压 vth和等效栅极电容 Cgs 的误差影响而发生变化。

因此，在应用此驱动电路时需要对主电路 MOS 管进行筛选。对于优化设计之后

的元胞化串联谐振电路，为了保持高效率，其死区时间最好控制在 80±10ns 以

内。如图 2.9 所示，此时 MOS 管阈值电压的偏差应控制在±10%以内，每个 MOS

管等效栅极电容偏差最好控制在±5%以内。但是，如图 2.6 所示，驱动电压波

形实际是受 16 个原边开关管的栅极电容和逆变半桥结电容之和 Ceq影响，因此

总电容 Ceq 的偏差保持在 5% 以内即可满足对死区时间的要求。 

  

(a) 阈值电压 vth 的误差影响 (b) 等效电容 Ceq 的误差影响 

图 2.9 原边开关管死区时间 td 随阈值电压 vth和等效电容 Ceq 的变化 

2.2.3 驱动电路磁元件设计与寄生参数优化 

在元胞化高降压比隔离的串联谐振电路中，每个电路元胞均采用低 NFoM 特
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性的低压器件，为了分担输入侧较高的直流电压，需要采用多个电路元胞使其输

入侧串联。因此，元胞化技术方案中高压侧存在多个串联结构的开关管，其源极

不共地。因此，应用所提出的谐振驱动变压器时，需为其原边每个开关管提供一

个单独的副边绕组，整体绕组数量较多。如果使用线绕式变压器，绕组端子的连

接将十分复杂，并且，线圈绕制时的位置误差导致寄生参数难以控制，对于驱动

变压器在 MHz 高频工作时的性能也会产生较大影响。因此，本文选择了参数一

致性更强，设计更为灵活的平面变压器设计方案。采用 PCB 内的铜箔作为驱动

变压器的绕组，可以直接将驱动变压器与主电路集成，同时可利用高精度的 PCB

工艺优化设计驱动回路，精准控制绕组和器件连接时的寄生参数。 

对于元胞化的串联谐振主电路，为了实现样机的高功率密度设计，需要减小

驱动电路中使用磁元件的数量和占用的布板面积。因此，可以使主电路原边的 16

颗开关管共用一个谐振驱动变压器。此时，单个驱动变压器中仅副边绕组的数量

就达到了 16 个。为了减少驱动变压器绕组所占用的 PCB 层数，本文选用了图 

2.10(a)所示的具有两个磁柱的 UI 型磁芯结构，从而可以将副边绕组分别绕制在

UI 磁芯的两个磁柱上，将 16 个副边绕组占用的 PCB 层数控制在 8 层。考虑到

串联谐振主电路采用平面变压器设计时需要绕组布置层和端子连接层，PCB 的

层数选择为 16。因此，驱动变压器的原边绕组可以采用剩下的 8 层 PCB 实现。

驱动变压器中原副边绕组的排布方式如图 2.10 (b)所示。其中“Pd”为原边绕组，

“Sdi”为副边绕组，所有原边绕组并联后与驱动电路的逆变电路相连，每个副边

绕组分别连接至所驱动 MOS 管的栅极和源极。为了使原副边绕组之间的漏感最

小化，原副边绕组之间采用了 1:1 充分交错的排布方式。 

  

(a) 驱动变压器的俯视图 (b) 变压器绕组的排布结构 

图 2.10 驱动变压器的磁芯及绕组设计 
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通过使多个开关管共用一个驱动变压器，可以减少驱动电路部分的磁元件数

量。为了进一步减小驱动电路的面积，还需要对每个驱动变压器的面积进行优化

设计。如图 2.10（a）所示，变压器的面积主要由绕组线宽、绕组间距、绕组匝

数和磁芯的磁柱截面积 Ae 决定。由于所提出的谐振驱动变压器中驱动电流较小，

可以采用较小的绕组线宽来减小绕组面积。但是，由于 PCB 工艺的限制，当采

用 3oz 铜厚的 PCB 时，绕组线宽 Wcu和绕组间距 Sc最小只能选用 0.2mm（8mil）。

而对于磁柱的截面积 Ae，主要受到磁材料磁损密度的限制。在 1MHz 的高频下，

本文选择适用于此工作频率的 DMR51W 作为驱动变压器的磁材料。为了减小驱

动变压器的磁芯损耗，选择磁芯工作时的最大磁通密度 Bmax的值为 50mT，对应

磁损密度为 150mW/cm3。此时，磁柱的等效磁通面积 Ae 可以由公式(2.8)计算得

出。 

 Ae Vm, N =
Vm(

1

2fs
−Trf)+

Vm
2

·Trf

2·N·Bmax
   (2.8) 

其中 fs 为驱动电路的工作频率，与主电路频率保持一致，为 1MHz。Trf为驱

动变压器中的 LC 谐振时间，可根据式(2.6)(2.7)计算得出。为了简化伏秒的计算，

驱动变压器绕组上的电压近似等效为线性变化。此时磁柱的等效磁通面积 Ae 主

要受驱动电压幅值 Vm 和绕组匝数 N 影响。进一步，可根据磁柱面积 Ae 计算得

到磁柱的半径 R1 和驱动变压器的布板面积 Str，如(2.9)和(2.10)所示。 

 R1 Vm, N = √
Ae Vm 

π
   (2.9) 

 Str Vm, N = 8[R1 Vm, N + NWcu +  N + 1 Sc]
2   (2.10) 

根据公式(2.10)，可以绘制出驱动变压器面积随不同驱动电压幅值 Vm 和绕

组匝数 N 变化的曲线，如图 2.11 所示。随着绕组匝数 N 的增加，磁柱的等效磁

通面积 Ae 可以减小，磁芯体积和磁损也随之减小。然而，当驱动电压幅值 Vm 为

7V 或 5V，随着绕组匝数增加到 4 以上时，绕组面积的增加将成为主导因素，导

致整个驱动变压器的面积迅速增加。因此，在综合考虑磁损和驱动变压器面积的

前提下，将驱动变压器的绕组匝数 N 选择为 3。 
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图 2.11 不同绕组匝数和驱动电压幅值下的驱动变压器面积 

如前所述，为了降低驱动电路的面积，元胞化串联谐振主电路的多个原边开

关管共用一个谐振驱动变压器。然而，在实际电路布局中，这会导致不同原边开

关管相对于驱动变压器的距离存在较大差异，特别是当所驱动的开关管距离驱动

变压器较远时，驱动回路中的寄生电感可能会引起驱动波形的时延或寄生振荡，

需要特别注意对驱动回路的优化。因此，本文采用了如图 2.12 所示的驱动回路

设计。其中，从驱动变压器连接到 MOS 管栅极和源极的铜箔布置在 PCB 的不同

层，并且采用上下交错的结构，以最大程度抵消驱动连接路径上的寄生电感。 

 

图 2.12 驱动变压器连接到 MOS 管栅极和源极时的布线示意图 

进一步，利用三维有限元仿真软件，对实际设计中谐振驱动变压器的寄生电

感进行了仿真评估。根据驱动变压器的结构，其寄生电感可分为原副边绕组之间

的漏感和驱动回路的寄生电感两部分。使用图 2.10（b）中原副边绕组完全交错

的排布方式，仿真得到原副边绕组之间的漏感大小为 3.5nH 左右；采用图 2.12

中上下交错的驱动回路布线方式，可以有效减小连接到每个 MOS 管驱动回路的

寄生电感。根据表 2.1 所示的仿真结果，驱动回路的寄生电感被限制在 15nH 以

内。进一步将有限元仿真得到的寄生电感参数代入电路仿真模型，进行了电路仿

真验证，如图 2.13 所示。在 1MHz 的开关频率下，原副边绕组间的漏感和驱动
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6
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面
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回路的寄生电感远小于所设计的励磁电感感值。因此，电路工作时励磁电感在栅

极能量回收中起主导作用。如图 2.13（b）所示，根据考虑寄生电感参数后的电

路仿真波形，优化后较小的寄生电感不会引起驱动波形的明显寄生振荡或时延，

达到了较好的驱动效果。 

  

(a) 副边驱动回路的寄生电感示意 (b) 电路仿真结果 

图 2.13 考虑寄生电感后的电路仿真验证 

表 2.1 驱动回路寄生电感的有限元仿真结果 (单位: nH) 

电感 感值（nH） 电感 感值（nH） 电感 感值（nH） 电感 感值（nH） 

𝐿𝑠1 11.1 𝐿𝑠5 6.3 𝐿𝑠9 4.6 𝐿𝑠13 7.4 

𝐿𝑠2 12.4 𝐿𝑠6 14.4 𝐿𝑠10 7.6 𝐿𝑠14 14.8 

𝐿𝑠3 8.8 𝐿𝑠7 5.9 𝐿𝑠11 6.1 𝐿𝑠15 8.4 

𝐿𝑠4 10.4 𝐿𝑠8 3.8 𝐿𝑠12 9.3 𝐿𝑠16 9.4 

对于谐振驱动变压器的寄生电容，如图 2.10 和图 2.12 所示，虽然变压器采

用了平面 PCB 绕组，但由于其绕线宽度较小（仅为 0.2mm），绕组间的重叠面积

Soverlap 非常小。对于驱动回路连线，其宽度也仅为 1mm 左右，交叠面积也较小。

每个驱动回路的寄生电容可以通过计算和仿真得到，为 pF 级别。相比之下，MOS

管的栅极电容大于 2nF，远大于驱动变压器绕组和布线的寄生电容，因此绕组寄

生电容和驱动回路寄生电容对电路工作的影响可以忽略不计。 

2.2.4 驱动电路应用于主电路时的损耗模型及优化方法 

根据上述谐振驱动变压器的励磁电感设计方法和变压器参数设计方法，在不

同驱动电压幅值设计下，均可以为 MOS 管提供带有合适死区时间的驱动波形，

VgsxCgx

Lsx Rgx
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如图 2.14 所示。但是，根据器件特性，随着驱动电压幅值的升高，其栅极充放

电总电荷会增加，而驱动能量为栅极电荷与驱动电压的积分，因此，采用更高的

驱动电压设计时，谐振驱动电路中循环的驱动能量更大，驱动回路中会产生更大

的驱动电流，从而在 MOS 管栅极寄生电阻和驱动电路寄生电阻中产生更大的欧

姆损耗。另一方面，如图 2.11 所示，在更高的驱动电压下，驱动变压器承受的

伏秒更大，从而导致其等效磁通面积和驱动电路面积增加，进而引起磁芯体积和

磁芯损耗的增加。因此，采用更小的驱动电压幅值能够有效减小驱动电路布板面

积和驱动损耗。但是，如果驱动电压过小，MOS 管的等效导通电阻将会快速增

加，从而导致主电路器件的导通损耗增加，抵消驱动损耗减小所带来的好处。因

此，需要在设计中综合考虑驱动损耗和导通损耗之间的平衡，选择合适的驱动电

压幅值。为此，本文针对主电路 MOS 管的导通损耗和所提出谐振驱动变压器的

驱动损耗分别建立了数学模型。 

 

图 2.14 不同驱动电压幅值下的串联谐振主电路关键波形 

对于串联谐振主电路，为了最大程度发挥其高效率优势，需要将其工作频率

设置在谐振频率附近。此时，通过主电路原边开关管的电流 ip 可由公式(2.11)-

(2.13)计算得到。其中 ILm 为主电路变压器励磁电流 iLm 的幅值大小，Vin 为整个变

换器的输入电压，Cotr为原边开关管结电容 Coss 从 0 到 Vin/8 积分的平均值，Ip 为

原边电流 ip 的幅值，nT为单个半桥逆变电路对应的原副边绕组匝比，根据图 2.1

的主电路设计，为 2:1。Ts 和 Tr 分别为电路的开关周期和谐振周期。电流 ip 的计

算公式(2.12)中，t0 为主电路变压器励磁电感停止参与谐振，主电路原边开始向副

边传递能量的时刻，如图 2.14 所示。 
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0
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 ILm = 0.25 · Vin · Cotr/td   (2.11) 

 ip t = Ip sin ω t − t0 + θ   t0 < t < t0 + Tr/2    (2.12) 

 Ip = √
16nT

2Vo
2Cotr

2

td
2 +

π2Io
2Ts

2

4nT
2Tr

2 , θ = arcsin  −
ILm

Ip
    (2.13) 

主电路 MOS 管在半个开关周期内导通电流的时间为 t0 至 t0+Tr/2 之间，在此

期间，结合式(2.4)对驱动电压 Vgs1 的推导，其栅极驱动电压的表达式如式(2.14)

所示。通过器件数据手册得到器件在不同驱动电压下的等效导通电阻 Rdson，进而

可以利用式(2.15)计算得到主电路原边开关管的导通损耗 Pcon。 

 Vgs Vm, t =

{
 
 

 
 𝑉gs1 (𝑡 − 𝑡0 +

𝑇𝑟𝑓+𝑡𝑑−𝑇𝑠

2
) 𝑡0 < 𝑡 < 𝑡0 +

𝑇𝑟𝑓−𝑡𝑑

2

𝑉𝑚                     𝑡0 +
𝑇𝑟𝑓−𝑡𝑑

2
< 𝑡 < 𝑡0 +

𝑇𝑠−𝑇𝑟𝑓−𝑡𝑑

2

𝑉gs1 (𝑡 − 𝑡0 +
𝑇𝑟𝑓+𝑡𝑑−𝑇𝑠

2
)  𝑡0 +

𝑇𝑠−𝑇𝑟𝑓−𝑡𝑑

2
< 𝑡 < 𝑡0 +

𝑇𝑟

2

  (2.14) 

 Pcon =
2

𝑇𝑟
∫ 𝑖𝑝 𝑡 

2𝑅𝑑𝑠𝑜𝑛 Vgs 𝑉𝑚, 𝑡   𝑡
𝑡0+𝑇𝑟/2

𝑡0
   (2.15) 

对于开关管的驱动损耗，主要由以下几个部分构成：驱动变压器的磁芯损耗

Pcore，驱动变压器绕组的导通损耗 Pw，驱动电路中逆变半桥 MOS 管的驱动损耗

PMOSd 和导通损耗 PMOSc，以及所驱动 MOS 管栅极寄生电阻上的损耗 PR。在不同

的驱动电压幅值下，驱动变压器的等效磁通面积 Ae 可由公式(2.8)计算得到，进

而可以计算得到变压器磁芯的体积如式(2.16)所示，此时可根据磁材料的磁损密

度估算得到变压器磁芯的磁损如式(2.17)所示。 

 Vcore 𝑉𝑚 = 8𝐴𝑒 𝑉𝑚 [√
𝐴  𝑉𝑚 

𝜋
+ 3𝑊𝑐𝑢 + 4 𝑐 + 1𝑚𝑚]   (2.16) 

 Pcore 𝑉𝑚 = 𝑃 · 𝑉𝑐𝑜𝑟  𝑉𝑚    (2.17) 

为了得到驱动变压器绕组的导通损耗，首先需要对流过绕组的电流建立数学

模型。当驱动变压器的开关管 Q1 或 Q2 开通时，其原边绕组被钳位到 Ve/2，此时

流过开关管和驱动变压器原边绕组的电流线性增加，其初始值可由式(2.3)计算得

到，根据图 2.14中选定的初始时刻 t0，此时流过原边绕组电流的表达式如式(2.18)

所示。当驱动变压器的开关管 Q1 和 Q2 同时关断时，驱动变压器的励磁电感通过
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副边绕组与所驱动 MOS 管的栅极电容谐振，完成驱动电压的高低电平转换，流

过变压器副边绕组和所驱动 MOS 管栅极电阻的电流如式(2.19)所示。而此时驱

动变压器的原边绕组直接与驱动电路逆变半桥 Q1 和 Q2 的输出结电容中点和半

桥电容中点相连，流过原边绕组的电流主要为逆变半桥开关管输出结电容充放电

的电流，则此时原边绕组电流的表达式如式(2.20)所示。 

 ipd 𝑉𝑚, 𝑡 = 𝑖𝐿𝑚 0 −
2𝑖𝐿𝑚 0 

𝑇𝑠/2−𝑇𝑟𝑓
 𝑡 − 𝑡0 +

𝑇𝑟𝑓+𝑡𝑑−𝑇𝑠

2
    (2.18) 

其中，t 的取值范围为𝑡0 +
𝑇𝑟𝑓−𝑡𝑑

2
< 𝑡 < 𝑡0 +

𝑇𝑠−𝑇𝑟𝑓−𝑡𝑑

2
 

 isi = 𝐶𝑔𝑠𝑖
𝑑𝑉𝑔𝑠 𝑉𝑚,𝑡 

𝑑𝑡
, i = 1,2, … 2n   (2.19) 

 ipd
′  𝑉𝑚, 𝑡 =  Cds1 + Cds2 

𝑑𝑉𝑔𝑠 𝑉𝑚,𝑡 

𝑑𝑡
   (2.20) 

其中，t 的取值范围为𝑡0 < 𝑡 < 𝑡0 +
𝑇𝑟𝑓−𝑡𝑑

2
和𝑡0 +

𝑇𝑠−𝑇𝑟𝑓−𝑡𝑑

2
< 𝑡 < 𝑡0 +

𝑇𝑟

2
 

谐振驱动变压器绕组的等效电阻可分为 MHz 下的交流电阻系数 βac 和直流

电阻 Rdc 两部分考虑。其中交流电阻系数可根据经验系数或利用有限元仿真工具

得到。由于在不同驱动电压下绕组的铜厚、层间距、排布方式以及层数都保持不

变，因此不同驱动电压幅值时的交流电阻系数可以看作近似不变的常数；而驱动

变压器绕组的直流电阻则主要受到绕组几何形状的影响。根据上一小节中的设计

分析，绕组的线宽 Wcu 和线间距 Sc 均固定为 0.2mm，绕组匝数为 3 匝，此时绕

组的形状主要受到不同驱动电压下的磁柱半径 R1 影响，其直流电阻 Rdc 可根据

式(2.21)计算得到。 

进一步，根据(2.18)-(2.20)中的绕组电流表达式和(2.21)中的电阻表达式，可

以计算得到驱动变压器绕组的铜损。根据实际电路设计参数，本文为谐振驱动变

压器选用了封装和寄生参数均较小的半桥开关管 BSZ0909ND，其开关管的输出

结电容在 200pF 左右，小于所驱动 MOS 管栅极等效电容的十分之一，因此在驱

动电路谐振时，式(2.20)部分的电流仅为数十毫安。而原边绕组又为多匝并联结

构，电阻较小。因此，为了简化计算，可以忽略该项电流造成的损耗。此时，简

化后的驱动变压器绕组的铜损计算公式如式(2.22)所示。由于所驱动 MOS 管的

栅极和源极直接与驱动变压器的副边绕组相连，流过驱动回路的电流与驱动变压
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器副边绕组的电流相同。驱动回路中的电阻主要包含连线铜箔的寄生电阻和

MOS 管栅极寄生电阻两部分。其中，连线铜箔电阻可根据有限元仿真得到，为

毫欧级别，而根据数据手册，MOS 管的栅极寄生电阻的数量级在数欧姆。因此，

驱动回路中的导通损耗主要由主电路 MOS 管的栅极寄生电阻造成，其表达式如

式(2.23)。 

 Rdc =
𝜌·2𝜋

𝑑𝑐𝑢
∑

1

ln(
𝑅1+𝑛𝑆𝑐+𝑛𝑊𝑐𝑢

𝑅1+𝑛𝑆𝑐+ 𝑛−1 𝑊𝑐𝑢
)

3
𝑛=1    (2.21) 

Pw 𝑉𝑚 =
2

𝑇𝑠
𝛽 𝑐 [∫ 𝑖𝑝𝑑

𝑡0+
𝑇𝑠−𝑇𝑟𝑓−𝑡𝑑

2

𝑡0+
𝑇𝑟𝑓−𝑡𝑑

2

 𝑉𝑚, 𝑡 2
𝑅𝑑𝑐

16
 𝑡 +  ∫ 𝑖𝑠𝑖

𝑡0+
Tr
2

𝑡0

 𝑉𝑚, 𝑡 2𝑅𝑑𝑐 𝑡

16

𝑖=1

] 

  (2.22) 

 PR 𝑉𝑚 = ∑ ∫ 𝑖𝑠𝑖
𝑡0+

Tr
2

𝑡0
 𝑉𝑚, 𝑡 2𝑅𝑔𝑖 𝑡

16
𝑖=1    (2.23) 

根据上述数学模型，可以计算得到谐振驱动变压器中变压器和驱动回路的损

耗。除此之外，逆变半桥开关管 Q1 和 Q2 的主要功能是为驱动电路调整工作状态

和补充损失的驱动能量，其损耗也需要考虑。根据前面对所提出驱动电路的模态

分析，在开关管 Q1 或 Q2 开通和关断的时候，其漏源电压近似为 0，开关损耗可

忽略不计。因此，其损耗主要为驱动损耗和导通损耗。由于所选用器件

BSZ0909ND 的栅极寄生电荷 QgM 较小，即使使用电压型驱动也不会造成较大驱

动损耗，因此为了简化电路设计，直接采用了非隔离型电压型驱动芯片，因此，

驱动电路逆变半桥的驱动损耗表达式如式(2.24)所示。当开关管导通时，流过开

关管的电流与式(2.18)中驱动变压器原边绕组的电流相同，因此，其导通损耗可

根据式(2.25)计算得出。 

 PMOSd = 2QgM𝑉𝑔𝑀𝑓𝑠   (2.24) 

 PMOSc=
2

𝑇𝑠
∫ 𝑖𝑝𝑑

𝑡0+
𝑇𝑠−𝑇𝑟𝑓−𝑡𝑑

2

𝑡0+
𝑇𝑟𝑓−𝑡𝑑

2

 𝑉𝑚, 𝑡 2𝑅𝑑𝑠𝑀 𝑡   (2.25) 

最后，使用所提出的谐振驱动变压器为主电路原边开关管或副边同步整流管

提供驱动时的总驱动损耗可由式(2.26)计算得到。对于主电路的开关损耗，在MHz

开关频率下，串联谐振电路经过合适的变压器励磁电感设计和死区时间设计，能
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够在全负载范围下实现原边开关管的零电压开通。经过谐振参数优化，在谐振频

率附近定频工作时，原边开关管的关断电流较小，并且关断时其漏源电压的上升

速度较缓慢，因此原边开关管的关断损耗可忽略。而副边同步整流管工作在同步

整流模式，能够实现零电流关断，也能够避免开关损耗的影响。因此，在串联谐

振电路中，器件的总损耗主要包含驱动损耗和导通损耗两部分。因此，结合式(2.15)

和式(2.26)可以计算出不同驱动电压幅值设计时，主电路 MOS 管的驱动损耗和

导通损耗之和，及其在不同负载输出功率时的占比，绘制如图 2.15 所示。 

 Pdri 𝑉𝑚 = Pcore + Pw + PR + PMOSd + PMOSc   (2.26) 

  

(a) 原边开关管 (b) 副边同步整流管 

图 2.15 使用谐振驱动时不同驱动电压对应的驱动损耗和导通损耗之和 

根据图 2.15（a）中串联谐振主电路原边开关管的驱动和导通损耗之和的占

比，在满载情况下，随着驱动电压从 4V 增加，虽然驱动损耗逐渐增加，但是此

时导通损耗占比较大，随着器件等效导通电阻的快速下降，器件的总损耗下降较

快。但随着驱动电压进一步增大到 8V 左右时，驱动电压增加对器件导通电阻的

减小作用开始变弱，驱动损耗的增加较快，导致器件总损耗减小速度变慢甚至开

始增加。而在轻载（20%载）和半载时，驱动损耗对于器件总损耗的影响更大。

特别是在 20%载时，驱动电压幅值大于 5V 之后器件驱动和导通总损耗占比便开

始明显上升。而在半载时，器件总损耗占比在驱动电压大于 7V 之后开始增加。

因此，综合轻载，半载和满载时的高效率要求，本文将主电路原边开关管的驱动

电压幅值设置在 7V。对于副边同步整流管，其驱动和导通总损耗占比在驱动电

压增加至 5V 之后下降不再明显，因此选择其驱动电压幅值 Vm 为 5V。 
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2.3 仿真和实验验证 

2.3.1 主电路样机设计 

通过采用所优化设计的谐振驱动变压器代替多个传统隔离电压型驱动芯片，

不仅能够有效减小驱动损耗，还能减小驱动电路部分占用的布板面积。因此，使

用所提出的谐振驱动变压器后，主电路的器件布局可以更加紧凑，变换器的功率

密度具备更大的优化空间。如图 2.16（a）所示，在使用传统电压型隔离驱动芯

片的样机中，为了使用 60V 耐压值的低压硅器件完成 380V/12V 的电压变换，采

用了八个半桥串联谐振电路，将其原边串联，副边并联。在 PCB 采用六层板的

设计下，每两个半桥谐振电路共用一个变压器磁芯。变压器的侧视图如图 2.16

（b）所示。为了降低低压大电流情况下绕组的导通损耗，在变压器的每个磁柱

周围采用了单匝绕组的布置方式，使绕组能够充分利用窗口的宽度，从而减小绕

组的等效电阻。为了使单个变压器在 6 层板的情况下实现更多的绕组串并联设

计，采用了双磁柱的 UI 型磁芯。单层铜箔的每个磁柱上都可以绕制一匝绕组线

圈，因此，单个变压器中原副边绕组的总匝数达到 12 匝。其中，4 匝原边绕组相

互串联，中心抽头整流结构对应的两组四匝副边绕组分别为并联关系。为了减小

MHz 高频下绕组的涡流损耗，采用了图 2.16（c）中所示的变压器绕组排布方式。

其中“P”代表原边绕组，“S1”和“S2”分别代表两组副边绕组。通过‘S1-P-S2-

S1-P-S2’的原副边绕组充分交错，降低了变压器绕组的磁动势和交流电阻系数。 

   

(a) 样机俯视图 (b)变压器侧视图 (c)绕组排布方式 

图 2.16 使用传统隔离型驱动芯片时的样机设计[36] 

为了适应 1MHz 频率下的高频工作，主电路变压器磁芯采用了 DMR51W 磁

材料。在单匝绕组 12V 的设计条件下，考虑到磁材料的磁损密度特性，选定了

φ
磁芯

S2
P
S1
S2
P
S1

MMF
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50mm2 的等效磁通面积[36]。如图 2.17（a）中变压器的俯视图所示，此时磁芯中

间磁柱的面积 Ae 已经确定，但是，其形状尚未确定。不同的磁柱形状会直接影

响环绕磁柱的变压器绕组的周长，为了保持绕组阻抗不变，磁柱形状和周长会进

一步影响所设计绕组的宽度，进而造成整个变压器面积的改变。因此，为了优化

变压器体积，需要对磁柱形状进行设计。在图 2.17（a）所示的变压器俯视图中，

跑道型的磁柱由两个半圆和一个矩形构成，设置半圆部分的半径 rleg 为变量之后，

整个磁柱的长度 Lleg 可根据公式(2.27)计算得出。此时，设置单匝绕组直流电阻

Rdc 为变量后，其绕组宽度可根据式(2.28)计算得出。 

 Lleg =  𝐴𝑒 −  𝑟  𝑔
2  /2𝑟  𝑔 + 2𝑟  𝑔   (2.27) 

 
2πρ

𝑑𝑐𝑢 ln(𝑟𝑙𝑒𝑔+𝑟𝑤)−ln  𝑟𝑙𝑒𝑔  
+

2ρ Lleg−2rleg 

𝑑𝑐𝑢𝑟𝑤
= Rdc   (2.28) 

其中，ρ为金属铜的电阻系数，dcu 为选用 PCB 铜箔的厚度。为了减小变压器

磁芯的厚度，采用了 I 片与绕组等宽的设计，I 片部分的宽度 Lcore和厚度 dcore可

由式(2.29)计算得出。在传统隔离驱动芯片设计的元胞化 DCX 样机设计中，所选

用的六层板 3oz 铜厚的 PCB 厚度 dboard 约为 1.5mm，则此时可根据式(2.30)计算

得到整个变压器的体积。进一步，可以绘制出变压器体积在不同给定绕组直流电

阻情况下随磁柱半径 rleg的变化曲线，如图 2.18 所示。根据计算结果，当单匝绕

组直流电阻在 1.0mΩ 至 2.0mΩ 变化时，磁柱半径设计在 2.5mm 至 3mm 之间可

以实现最小的变压器体积。因此，在使用传统隔离驱动芯片的方案中，中间磁柱

的半径取值为 3mm，此时对应的 I 片厚度约为 3mm。 

 Lcore = 𝐿  𝑔 + 2𝑟𝑤, dcore = 𝐴𝑒/𝐿𝑐𝑜𝑟    (2.29) 

 Vtr =  4𝑟  𝑔 + 4𝑟𝑤  𝐿  𝑔 + 2𝑟𝑤  2 𝑐𝑜𝑟 +  𝑏𝑜 𝑟𝑑    (2.30) 

  

(a) 变压器俯视图 (b)变压器磁芯的三维模型图 

图 2.17 基于 UI 型磁芯的变压器设计 

rw Lleg
Ae

50mm2
Lcore

rleg
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图 2.18 不同绕组直流电阻和磁柱半径对应的变压器体积 

但是，在图 2.16 所示的变压器设计中，原边开关管只布局在 PCB 的单面，

变压器仅为六层 PCB 设计，PCB 板厚度约为 1.5mm，而优化设计后的上下 I 片

总厚度均为 6mm，整个变压器磁芯的厚度达到了 7.5mm。因此，变压器体积中

PCB 绕组占比较小而磁芯占比较大，单个变压器所处理的功率仅为 500W 左右，

变压器自身的功率密度也小于 2.5kW/in3，限制了样机整体功率密度的提升。在

使用所提出的谐振驱动变压器之后，驱动电路部分占用的布板面积可以缩减，主

电路的原边开关管可以采取更紧密的双面布局方式，从而将图 2.16 中的每两个

电路元胞合并在一个变压器磁芯中，如图 2.19（a）所示。其中，单个变压器磁

芯采用 16 层的 PCB 板，其中 12 层作为主变压器绕组层，剩余 4 层主要用于器

件端子和绕组的互连。磁柱和绕组形状设计沿用与先前隔离型驱动芯片方案中相

同的设计。通过这种主变压器优化方式，整个 380V/12V 元胞化 DC/DC 电路中

的主变压器磁芯数量 Ntr 可由 4 个减少为 2 个，每个变压器处理的功率从 500W

提升至 1000W，功率提升一倍。而此时 PCB的厚度仅需要从 1.5mm 增加至 3.5mm，

整个变压器的厚度仅从 7.5mm 增加至 9.5mm，体积仅增加 27%。因此，单个变

压器的功率密度可提升 60%左右。 

沿用这一设计思想，可选择继续增加磁柱高度使四个电路元胞共用一个变压

器磁芯，如图 2.19（b）所示。但是，受限制于器件布局空间，此时需要将一部

分器件夹在两块 PCB 板的中间。考虑器件高度和绝缘间隙之后，整个变压器的

厚度将会达到 17mm 以上，相对于图 2.19（a）中 9.5mm 的设计，厚度会大幅增

加，导致功率密度难以进一步提升。并且，此时夹在中间的器件的散热设计将更

Rdc=2.5mΩ
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加困难。因此，本文最终选用了图 2.19（a）中所示的设计方案，绕组排布方式

沿用与图 2.16（c）相同的‘S1-P-S2-S1-P-S2’的充分交错结构，如图 2.20 所示，

此时主电路变压器磁芯数量减少为 2 个。 

  

(a) 单个磁芯容纳两个元胞 (b) 单个磁芯容纳四个元胞 

图 2.19 单个磁芯容纳更多层数绕组的变压器设计 

 

图 2.20 主变压器磁芯数量优化后的绕组排布方式 

利用上述的主电路变压器设计，结合所提出的谐振驱动变压器，本章节搭建

了一台开关频率为 1MHz，满载输出功率为 2kW 的 380V/12V 元胞化 DC/DC 变

换器。图 2.21（b）为使用谐振型驱动后的变换器样机图，表 2.2 为样机所选用

的关键器件型号和电路参数。为了与图 2.21（a）中传统隔离型驱动芯片方案的

样机进行对比，两款样机的主电路选用了相同的器件型号和器件数量，变压器绕

组形状、绕组排布方式以及绕组的总数量均保持不变，仅通过多层板设计减少了

主变压器磁芯的数量。在使用所提出谐振驱动变压器的样机中，由于主电路原边

开关管和副边同步整流管的阈值电压和最佳驱动电压幅值不同，分别为其设计了

对应的谐振驱动变压器。QM1 和 QM2 为集成的半桥 MOS 管，U1 和 U2 为驱动电

路逆变半桥对应的非隔离驱动芯片，Lmdp 和 Lmds 分别为原边和副边谐振驱动变

φ φ

S2
P
S1
S2
P
S1
S2
P
S1
S2
P
S1

MMF

MOS
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压器的励磁电感。 

 

      (a)使用传统驱动芯片时的样机[36]  (b)使用谐振驱动变压器的样机 

图 2.21 使用传统驱动芯片和所提出谐振驱动变压器时的样机图对比 

表 2.2 样机关键器件型号和电路参数 

主电路 ISOP SRC 谐振驱动变压器 

S1 − S16 BSZ040N06LS5 QM1−QM2 BSZ0909ND 

SR1 − SR16 BSZ0501NSI(2pcs.) U1 − U2 UCC27282 

Lr/Cr 1.72uH/10.4nH Lmdp 0.49uH 

Lm 1.8uH Lmds 0.30uH 

Core/Ratio DMR51W/8:1:1 Core/Ratio DMR51W/1:1 

PCB 16 Layer/3oz PCB 16 Layer/3oz 

根据图 2.21 中展示的两款样机正面和反面的元器件布局对比，使用优化设

计的谐振驱动变压器之后，整个驱动电路的面积显著降低。图 2.22 进一步展示

了两种驱动方案中具体的驱动电路布局和元器件对比。如图 2.22 所示，在使用
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传统隔离型驱动芯片的元胞化电路中，原边开关管使用了 8 颗 ADuM7223 隔离

型驱动芯片和 8 颗自举二极管，副边同步整流管使用了 8 颗 ADuM3221 隔离型

驱动芯片；而在所提出的谐振驱动变压器方案中，原副边器件仅需要两颗驱动变

压器磁芯，两颗逆变半桥芯片和两颗非隔离驱动芯片。为了更加清晰地对比两种

驱动方案的面积，将两种方案中用到的主要元器件照片展示如图 2.22（b）所示

并将其面积计算如表 2.3 所示。在考虑退耦电容和实际电路布局后，传统驱动方

案中的电路总面积将会进一步变大，即使考虑驱动芯片双面布局，其驱动电路占

用的总面积也达到了 1000mm2 以上。而使用所提出的谐振驱动变压器时，驱动

电路总面积能够减小 50%以上。 

 

(a) 驱动电路布局对比 

 

(b) 驱动电路所使用的元器件对比 

图 2.22 两种驱动方案的驱动电路布局和元器件对比 

表 2.3 驱动电路面积对比 

 
半导体器件 

(mm2) 
磁元件 (mm2) 

电路总面积 

(mm2) 

传统方案 480 0 1010 

谐振驱动 36 225 450 

 

ADuM3221

5*6 ADuM7223

5*5 

(8 pcs.)(8 pcs.)

BSZ0909ND UCC27282

3*3 3*3

变压器磁芯

13.9*8.1

(2 pcs.)

二极管
3.3*1.5

单位：mm

传统驱动芯片 谐振驱动变压器

二极管 AduM7223
AduM3221

变压器磁芯

UCC27282

BSZ0909ND
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2.3.2 仿真和实验测试结果 

为了验证谐振驱动变压器的工作原理，测试了谐振驱动变压器工作时的关键

波形图如图 2.23 所示。其中，Vgs_Q2 和 Vds_Q2 分别为驱动电路逆变半桥下管 Q2

的驱动电压和漏源电压波形。当 Q2 开通时，其漏源电压 Vds_Q2 已下降为 0，实现

了零电压开通；当 Q2关断时，Vds_Q2 变化较慢，维持在 0 电压附近，因此关断损

耗可以忽略。Vgs_SR1 是驱动电路为主电路同步整流管 SR1 提供的驱动电压波形。

为了测量此时通过驱动变压器原边开关管 Q1和 Q2 的电流波形（ipd），如图 2.24 

所示，在驱动电路中添加了额外的采样电阻 Rsample。但是，在增加采样电阻之前，

所设计的驱动电路中寄生参数非常小，因此，增加采样电阻会对驱动回路中的电

阻和寄生电感造成较大的影响。但是，由于示波器精度的限制，测量较小的原边

电流时，采样电阻不得不具备足够大的阻值才能测量到采样电阻上面的电压波形，

这会使得驱动电路谐振前后的栅极电容电压不同，从而导致增加采样电阻后测量

得到的电流波形 ipd 发生一定的畸变。这一畸变随测量环节引入，难以避免，因

此本文采用了电路仿真和实验测量相结合的方法进行验证。 

经过电路仿真，增加采样电阻前后的驱动电路原边电流波形分别如图 2.25

（a）和图 2.25（b）所示。增加采样电阻之后的电路仿真波形和图 2.23（a）中

对应的实验波形基本一致，验证了所提出谐振驱动变压器的工作原理。在实际的

驱动电路应用中，无需设置采样电阻及采样电阻的位置，因此实际的电流工作波

形会更接近图 2.25（a）中的理想波形。在图 2.23（b）中，iSR1 为所驱动同步整

流管 SR1 的栅极驱动电流，其峰值仅在 0.2A 以内。因此，利用所提出的谐振驱

动变压器，可以大幅降低驱动回路中的驱动电流，从而实现驱动回路中较小的导

通损耗。 

  

(a) 驱动变压器原边电流 (b) 驱动变压器副边电流 

图 2.23 使用谐振驱动变压器时的关键电路波形图 

 

   _  

10V/div

   
2A/div

   _    5V/div
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图 2.24 增加原边采样电阻之后的等效驱动电路 

  

(a)不考虑寄生参数时的理想仿真波形 (b)考虑采样电阻后的仿真波形 

图 2.25 所提出谐振驱动变压器的电路仿真波形 

图 2.26（a）为元胞化串联谐振主电路满载工作时原边开关管对应的关键电

压波形。其中 Vgs2 和 Vds2 分别为原边开关管 S2 的栅极驱动电压波形和漏源电压

波形，ip 为串联谐振主电路的原边谐振腔电流。对于原边开关管对应的谐振驱动

变压器，其输入电压 Ve设置为 14V，励磁电感 Lmdp 设置为 0.49uH 时，此时实测

的栅极驱动电压 Vgs2 的幅值为 7V 左右，与分析一致。谐振驱动变压器所提供的

上下管驱动死区时间测量为 90ns 左右，与计算结果相比偏差在 10%以内，验证

了数学模型的可行性。根据实验测量波形，当原边开关管 S2 的漏源电压 Vds2 下

降为 0 时，对应的驱动电压 Vgs2 约为 1.7V，小于原边开关管的阈值电压。因此，

利用所提出的谐振驱动变压器能够实现主电路原边开关管的零电压开通。在开关

管 S2 的关断阶段，如图 2.27 所示，随着栅极电压 Vgs2 下降到阈值电压，开关管

S2 的沟道电流在 10ns 以内下降到 0，而其漏源电压 Vds2 从 0V 上升到 48V 所用

的时间为 80ns，可以粗略估算出主电路原边开关管由于沟道电流和漏源电压交

叠产生的总关断损耗小于 0.4W。因此，即使样机工作在峰值效率点附近时（约
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40%载），原边开关管的总关断损耗占比也会小于 0.05%，可以忽略。图 2.26（b）

为元胞化串联谐振电路副边同步整流管 SR1 的关键波形，其中 Vgs_SR1 和 Vds_SR1

分别为其驱动电压波形和漏源电压波形。使用所提出的谐振驱动变压器，同样可

以为副边开关管提供同步整流功能。 

  

(a) 原边开关管的电压波形 (b) 副边同步整流管的电压波形 

图 2.26 使用谐振驱动时元胞化主电路的关键波形 

 

图 2.27 使用谐振驱动变压器时原边开关管的关断损耗估算 

为了验证所提出谐振驱动变压器的低损耗特性，测量了使用谐振驱动变压器

时的驱动损耗，并将其与传统电压型方案进行了对比，具体对比结果如表 2.4 所

示。通过对驱动损耗和导通损耗之和的综合优化，使用所提出的谐振驱动变压器

时，原边开关管的驱动电压幅值设置在 7V，副边同步整流管的驱动电压幅值设

置在 5V。与相同电压幅值的传统电压型驱动芯片相比，总驱动损耗能够减小 80%

以上。而在上一版隔离型驱动芯片方案的元胞化 DC/DC 变换器设计中，原边和

副边所选取的驱动电压幅值均在 7V 以上，总驱动损耗达到了 6W 以上。因此，

相比之前的样机设计，本文所提出的样机中驱动损耗能够减小 85%以上，具备更

大的轻载效率和峰值效率优势。 
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表 2.4 驱动损耗对比 

 传统电压型驱动 谐振驱动变压器 

原边驱动电压 (V) 7 7 7 

副边驱动电压(V) 7 5 5 

驱动损耗(W) 6.27 4.35 0.85 

 

图 2.28 峰值效率点对应负载的变换器损耗分析 

 

图 2.29 谐振驱动样机与传统电压驱动样机[36]的效率实验结果对比 

图 2.28 为本章节所设计的使用谐振驱动变压器的元胞化 DC/DC 样机在峰

值效率点时的损耗分析。除了驱动损耗的降低，使用更多层的 PCB 减小变压器

磁芯数量后，样机的磁损也得到了降低。经过实验测试，将样机在全负载范围内

的效率曲线绘制如图 2.29 所示。相较于使用传统电压驱动芯片的样机，使用所

提出谐振驱动变压器的样机效率得到了大幅提升。将所提出的高频低损耗谐振型

驱动变压器技术与元胞化 DC/DC 主电路拓扑技术结合后，所设计的 1MHz 

380V/12V DC-DC 变换器的峰值效率达到了 98.4%（~40% 负载），满载效率为
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97%，功率密度达 1300W/in3（不含辅助供电）。 

2.4 本章小结 

在高效高密度 DC/DC 变换器应用场合中，串联谐振电路因其全负载范围内

良好的软开关特性而得到广泛应用。然而，随着开关频率提升至兆赫兹，串联谐

振电路中原边高压器件实现软开关所需的励磁电流越来越大，使得器件导通损耗

增加，制约了效率的提升。运用元胞化技术，可以利用常规的低压硅器件代替高

压器件，从而利用低压器件的低 NFoM 优势降低器件导通损耗，提升主电路的效

率。但是，在高降压比低压大电流输出的变换器中，原边需要多个低压开关管来

承受输入高电压，副边也需要并联较多的整流管来降低大电流下的导通损耗。若

使用传统的电压型驱动芯片，会造成严重的驱动损耗，严重降低电路效率。而现

有的电流型谐振驱动方案主要针对 PWM 电路或单管谐振电路设计，无法直接适

配串联谐振电路特别是元胞化谐振电路。 

针对上述问题，本章提出了适用于兆赫兹串联谐振电路的谐振驱动变压器及

其参数优化设计方法。通过设置驱动变压器，实现了对多个不共地原边开关管的

隔离驱动，并直接利用驱动变压器寄生的励磁电感作为电流源，使其与所驱动开

关管的栅极电容谐振，实现了驱动能量的回收。针对串联谐振电路对驱动死区时

间的要求，推导了所提出谐振驱动变压器的数学模型，给出了满足死区要求的参

数设计方法。进一步，建立了器件导通和驱动总损耗的数学模型，并提出了基于

损耗最优化的驱动参数优选方法。 

最后，基于所提出的谐振驱动变压器和参数优化设计方法，搭建了一台

1MHz 380V/12V 元胞化 DC/DC 样机进行实验验证。相比于传统的隔离型驱动芯

片，所提出的谐振驱动变压器能够将驱动损耗减小 80%以上，驱动电路布板面积

减小 50%以上，从而使得样机峰值效率达到 98.4%，突破了 1MHz 380V/12V 高

降压比隔离 DC/DC 变换器的效率瓶颈。并且，样机保持了高功率密度，达

1.3kW/in3。 
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第3章 多窗口 EI 磁芯平面变压器优化方法研究 

在前一章的研究内容中，利用所提出的谐振型驱动变压器及参数优化设计方

法，不仅能够降低驱动电路占用的布板面积，还能显著降低 MHz 串联谐振电路

的驱动损耗。结合元胞化串联谐振电路基于低 NFoM 器件的低导通损耗特性和

良好的软开关特性，变换器的器件损耗可以大幅降低。但是，此时电路中的功率

变压器还占据着较大的体积和损耗比例，成为效率和功率密度提升的瓶颈。在高

密度 DC/DC 变换器设计中，为了减小体积，通常采用封装较小的表贴元器件，

其厚度可以控制在 1mm 左右。但是，在目前高降压比、12V 大电流输出的隔离

DC/DC 变换器中，即使在 1MHz 的高频下，变压器磁芯仍是整个变换器中厚度

最大的组件。以第二章中的设计为例，变压器磁芯的单边 I 片厚度达到了 3mm，

这不仅会导致变压器自身占用较大的空间，还会造成样机空间布局上的浪费。为

了进一步提高功率密度，本章通过建立磁芯内磁通分布的数学模型分析了磁芯结

构对磁通空间分布的影响，提出了一种 I 片多方向延展的多窗口 EI 型磁芯及磁

阻调控方法，大幅降低了磁芯的厚度和体积，提升了样机的功率密度。 

在高降压比低压大电流的 DC/DC 变换器中，变压器的绕组损耗通常占据较

大比例。在高频化提升功率密度时，通常采用制作精度更高，参数一致性更好的

平面变压器代替传统的线绕式变压器。利用 PCB 铜箔制作平面绕组，可以通过

灵活的层间互连工艺实现复杂的绕组排布方式，降低磁动势，减小涡流效应的影

响。但是，随着开关频率提升至 1MHz 后，磁场强度的变化更加剧烈，导致绕组

的涡流效应更加严重，绕组寄生参数对电路工作的影响也更大。此时，仅依靠传

统的绕组排布设计难以保证并联绕组间的均流，还需要考虑绕组间互连结构、绕

组与器件之间互连端子等对损耗和均流造成的影响。为了降低 MHz 高频变压器

的绕组损耗，本章综合考虑了绕组排布方式和端子互连方式对磁场分布和寄生电

感的影响，提出了降低涡流损耗和提升并联均流度的绕组优化方法，进一步提升

了变换器的效率。 
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3.1 磁通分布的建模分析及多窗口 EI 磁芯的推演 

在隔离型 DC/DC 变换器中，变压器通过电磁场实现原副边之间的能量传递，

并实现电气隔离。而变压器磁芯的主要作用是提供一个相对较低的磁阻路径，约

束空间中的电磁场分布。根据变压器设计对磁通路径和磁通分布位置的具体要求，

可选择 EI、UI 等多种磁芯形状。 

在高降压比隔离的应用场合中，为了减小输出侧低压大电流造成的绕组损耗，

需要数十匝副边绕组进行并联；而为了实现高降压比，又需要较多的原边绕组进

行串联。以第二章的 1MHz 380V/12V，满载输出电流 170A 的 DC/DC 变换器为

例，即使采用半桥串联谐振电路设计，变压器原副边绕组的匝比仍达到了 16:1。

并且，为了降低副边同步整流时的导通损耗，采用了中心抽头的整流方式。此时

原边绕组和两个副边绕组的总数量达到了 48 匝。对于这种高频、高降压比，绕

组数量较多的应用，为了降低使用平面变压器时所需的 PCB 层数，通常将多个

绕组水平分布，绕制在多个变压器磁柱周围。相较于 EI 磁芯，UI 磁芯结构中存

在两个用于绕制绕组的磁柱结构，因而在高降压比大电流输出的应用中常被用来

减少变压器磁芯的数量[36,69,70,99]。 

如图 3.1 所示，在第二章的高降压比隔离 DC/DC 变换器样机设计中，主电

路变压器采用了两个 UI 型的磁芯。图 3.2（a）展示了该变换器中各部分组件在

高度上的分布关系。变换器主要由印刷电路板、半导体器件（MOS 管）、电容、

驱动变压器磁芯和主电路变压器磁芯构成。其中，半导体器件（MOS 管）通过

使用表贴型的封装，厚度可以控制在 1mm 以内；变换器中的电容为积层贴片陶

瓷片式封装，通过使用 0805 的商用封装尺寸，其厚度可以控制在 1.5mm 左右；

由于驱动变压器中绕组上的驱动电流较小，可采用多匝线圈降低驱动变压器单匝

绕组的伏秒，其厚度仅在 1mm 左右；然而，对于传输主功率的主电路变压器，

其副边绕组输出电流较大，因此需采用单匝绕组承受 12V 的设计来充分利用变

压器窗口宽度，降低绕组的等效电阻和损耗。此时，即使将频率提升至 1MHz，

在 50mm2 的等效磁通面积设计下，其 I 片的厚度仍达到了 3mm 左右，远高于其

他元器件的厚度。这就会导致样机中存在一部分浪费掉的空间。图 3.2（b）为变

换器样机的体积分布图，在目前的样机设计中，仅浪费的空间就占据了接近四分

之一的比例，不利于变换器功率密度的进一步提升。 
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图 3.1 使用谐振驱动时的样机三维图 

 
 

(a) 样机结构示意 (b) 样机中各部分体积的占比 

图 3.2 第二章中隔离 DC/DC 样机的结构和体积分布 

为了减少因变压器磁芯厚度造成的空间浪费，在设计时需要对其形状进行优

化设计。图 3.3 展示了最基本的 UI 磁芯结构，磁芯可看做由磁柱 A、磁柱 B 和

上下对称的两个 I 片组成。在平面变压器的设计中，磁柱的厚度可以与 PCB 印

刷电路板的厚度相匹配，而 I 片则分布在 PCB 表面，其厚度直接影响着整个变

换器的厚度。如图 3.3 所示，在给定的磁柱和绕组宽度设计下，I 片的长度已经

确定，此时 I 片形状主要由宽度 W1 和厚度 dcore 两个参数决定，其乘积可视为 I

片区域的等效磁通面积。图 3.3（b）为磁通从磁柱 A 出发，经过 I 片流向磁柱

B 时磁通密度分布的有限元仿真结果。当采用 I 片与磁柱等宽的设计时，I 片中

的磁通在宽度方向分布相对均匀。但是，由于此时全部的磁通 Φ 在较小的宽度

W1 内通过，会导致 I 片的厚度 dcore 较大。根据上一章节的磁芯截面积和磁通密

度设计，若采用 I 片与磁柱等宽的设计，由式(3.1)计算得到的厚度将会达到 5mm

以上。若同时增加磁柱和 I 片的宽度 W1，虽然可以减小 I 片厚度，但在磁柱面

积不变的前提下会增加磁柱及其周围绕组的周长，从而导致绕组损耗的增加。因

浪费的空间MOS管电容

PCB绕组

1.5mm

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 3 章 多窗口 EI 磁芯平面变压器优化方法研究 

57 

 

此，在上一章节的设计中，采用了 I 片宽度大于磁柱宽度的设计，如图 3.4 所示。 

  

(a) 磁柱间的磁通密度分布 (b) 磁通密度分布的俯视图 

图 3.3 UI 磁芯 I 片与磁柱等宽时的磁通密度分布仿真结果 

 dcore =
Φ

Bmax
/W1   (3.1) 

在图 3.4（b）所示的磁芯结构中，磁芯的 I 片在 Y 方向延展的宽度设置为

W2。根据 I 片与中间磁柱的相对位置，可以把 I 片分为与磁柱等宽（非延展）、

正向延展和负向延展的三个区域，通过每个区域的磁通分别设置为 ΦC、ΦU和 ΦD. 

 
 

(a) 磁柱间的磁通密度分布 (b) 磁通密度分布的俯视图 

图 3.4 磁芯 I 片宽度大于磁柱宽度时的磁通密度仿真结果 

为了分析 I 片中三个区域的磁通分布情况，将其在 Y 方向分成多个等份，建

立了如图 3.5 所示的简化磁路模型。在 I 片的非延展区域，磁通从磁柱 A 流向磁

柱 B 时，磁通流过的距离近似相等，磁阻定义为 RX0；而在延展区域，磁通从磁

柱 A 到磁柱 B 所经过的路径更长，定义磁柱 A 和磁柱 B 间的磁动势为 FAB 后，

分别以 ΦU1 和 ΦUn 所在的磁通支路为例列磁动势方程，得到式(3.2)和式(3.3)。根

据磁路模型可知，延展区域的磁阻更大，其单位面积流过的磁通小于非延展区域。

而在 I 片延展区域中，越靠近外边缘，磁通经过的路径越长，等效磁阻越大。因

dcore

A
B dcore

  

dcore
′

A
B
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此随着 I 片 Y 方向不断延展，外侧磁通密度将会越来越小。这一现象与图 3.4

（b）中 I 片的磁通密度分布仿真结果相对应。因此，在 I 片 Y 方向延展的结构

中，延展区域的磁通密度始终小于非延展区域，在设计时只需控制非延展区域的

最大平均磁通密度 Bmax即可。 

根据上述分析，对于 UI 型磁芯，I 片 Y 方向延展降低磁芯厚度的本质是降

低非延展区域传递的磁通量 ΦC。保持该区域最大平均磁通密度不变的情况下，I

片厚度随磁通量 ΦC 的减小而线性减小，如式(3.4)所示。 

 

图 3.5 磁芯 I 片中磁通流动的简化磁路模型 

 FAB = ΦC0RX0 = ΦU1RX0 + ΦU2Ru1   (3.2) 

 FAB = ΦC0RX0 = ΦUnRX0 + ΦU2Ru1 + ⋯+  ΦU − ∑ ΦUn
n−1
i=1  2Run   (3.3) 

 dcore
′ =

ΦC

Bmax
/W1   (3.4) 

对于 Y 方向延展的 I 片，如图 3.5 所示，其等效磁阻网络模型为矩阵网络模

型，数学求解过程十分复杂[129]。为了推导便于工程应用的简化数学模型，本文

将图 3.4（b）所示的磁芯结构和磁阻模型进一步简化如图 3.6 所示。根据磁阻计

算公式，I 片非延展区域磁阻 RX可近似由式(3.5)计算得出，其中，μ1 为磁材料的

磁导率，dcore为磁芯 I 片的厚度。同样，磁通流向延展区域时的磁阻可近似由式

(3.6)计算得出。代入式(3.2)所示的磁动势约束条件后，可以计算得到延展与非延

展区域磁通的比例关系进而得到 ΦC 在总磁通中占比的表达式如式(3.7)所示。 

ΦUn

A B

ΦC0

ΦU1

ΦD1

RUn

ΦDn

RU1
RX0

RD1

RDn

RX0

RX0

RX0

RX0

RX0ΦC0
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图 3.6 磁芯 I 片 Y 方向延展的磁阻简化模型 

 RX =
2rleg+2rw

μ1dcore·W1
  (3.5) 

 RXU =
2rleg+2rw

μ1dcore·W2
 , RU =

W2/2

μ1dcore·2rleg
  (3.6) 

 ΦU =
RX

RXU+2RU
ΦC ,   

ΦC

Φ
=

RXU+2RU

2RX+RXU+2RU
   (3.7) 

根据式(3.7)所示的磁通分配数学模型，可以绘制出 I 片非延展区域的磁通 ΦC

随延展宽度 W2 变化的曲线，如图 3.7 所示。与三维有限元仿真结果对比，根据

所提出的数学模型计算得到的磁通误差可控制在 10%以内，可以在工程应用中

作为考虑 I 片在 Y 方向延展宽度的设计指导。 

根据图 3.7 所示的磁通变化，当 I 片在 Y 方向的延展宽度增加到一定程度

之后，磁芯延展区域分担的磁通 ΦU 和 ΦD 难以进一步增加，非延展区域通过的

磁通 ΦC 难以进一步降低。在目前的磁柱和绕组宽度设计中，磁通 ΦC 的最小极

限值约为总磁通的 50%，此时根据式(3.4)，采用 I 片 Y 方向延展的方案，所能够

得到的 I 片厚度的最小值仍大于 2.5mm，难以减小样机中因磁芯厚度大于元器件

厚度造成的空间浪费。并且，当延展宽度 W2增加到 4mm 之后，磁通 ΦC 下降的

速度较为缓慢，I 片宽度在增加但是厚度难以降低，导致磁芯体积大幅增加。因

此，在实际设计中，I 片延展宽度 W2 需设置在 4mm 以内。 

Φc

ΦU

ΦD

RU RURXU

RX

  / 

  

     +    

A B

延展区域

非延展区域

延展区域
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图 3.7 磁芯 I 片非延展区域磁通比例随延展宽度的变化曲线 

根据上述分析，当全部磁通都需要从磁柱 A 横向流动到磁柱 B 时，仅仅采

用 I 片沿 Y 方向延展的方式，I 片的厚度难以降低至 2mm 以内。为了进一步降

低 I 片厚度，需要考虑在 I 片延展的基础上构造额外的磁通路径，减小从磁柱 A

单向流向磁柱 B 的磁通。基于这个原理，本章设计了如图 3.8 所示的多窗口 EI

型磁芯结构。该结构在 I 片 Y 方向延展的基础上，分别在 UI 型磁芯的左右两侧

将 I 片进一步沿 X 方向延展，并增加边柱构造了磁路，从而使磁通在通过中间磁

柱 A 后能够分散为向左流动和向右流动的磁通 Φ1 和 Φ2。此时，若能使得磁通

Φ1和 Φ2相等，便能在 I 片沿 Y 方向延展的基础上，进一步将 I 片厚度减小 50%。 

 

（a）磁芯侧视图 

 

（b）磁芯俯视图 

图 3.8 所提出的 I 片多方向延展的多窗口 EI 型磁芯 
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3.2 多窗口 EI 磁芯的参数设计和磁通调控方法 

3.2.1 多窗口 EI 磁芯的磁路模型 

传统的 EI 型磁芯中包含一个中间磁柱和两个边柱，共构成两个闭合磁路，

在设计时，只需要保证磁芯和气隙在几何结构上对称，就可以实现磁通在两个闭

合磁路中的均等分配。但是，在所提出的多窗口 EI 型磁芯中，闭合磁路的数量

更多，影响磁通分配的因素更加复杂。为了最大程度减小所需的 I 片厚度，需要

对该磁芯中的各部分磁阻进行优化设计，以实现磁通在各磁路中的均等分配。为

了对 I 片多方向延展的多窗口 EI 磁芯建立磁通分配的数学模型，首先需要对磁

路模型进行简化。图 3.9 为多窗口 EI 磁芯的磁阻回路示意图，其中 FLm 为变压

器绕组产生的磁动势，变压器绕组对称绕制在磁柱 A 和磁柱 B 上，两个中间磁

柱上的磁动势激励大小相等方向相反。RXC 对应图 3.5 中磁通从磁柱 A 经 I 片横

向流动至磁柱 B 时的等效磁阻，RXA 和 RXB 分别为 I 片沿 X 方向延展时的横向

磁阻，Rleg1 和 Rleg 分别为边柱和中间磁柱的纵向磁阻。 

 

图 3.9 多窗口 EI 型磁芯的磁阻示意图 

在高频变压器应用中，为了减小磁芯损耗，常用锰锌铁氧体作为磁芯材料。

铁氧体具有较高的磁导率，根据产品数据手册，DMR51W 的初始磁导率大约为

真空中磁导率的 900 倍。此时，变压器泄露到空气中的磁通较小，经过磁阻 RXA

和 Rleg1 的磁通近似相等。因此，可以将磁通从磁柱 A 出发经左边柱从底部流回

时的磁阻合并为 Rm1，磁柱 A 和磁柱 B 之间 I 片的磁阻合并为 Rm2，此时变压器

磁芯的磁路模型可以进一步简化如图 3.10 所示。在设计时，磁柱 A 左侧的磁路

①和磁柱 B 右侧磁路③采用了对称的结构设计。因此，在分析磁路时，只需对磁

路①和磁路②的表达式进行推导，分别得到式(3.8)和式(3.9)。进一步，可以推导

出影响磁通 Φ1 和 Φ2 分配比例的关系式，如式(3.10)所示。 

FLm
FLm

         

A B
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图 3.10 多窗口 EI 型磁芯的磁路简化模型 

 FLm − ΦRleg = Φ1Rm1   (3.8) 

 2FLm − 2ΦRleg = Φ2Rm2   (3.9) 

 
Φ1

Φ2
 =

Rm2/2

Rm1
   (3.10) 

 Rm =
L

μS
   (3.11) 

根据式(3.10)可知，在多窗口 EI 磁芯中，磁通 Φ1 和 Φ2 的分配比例不受中间

磁柱 A 和磁柱 B 部分磁阻的影响，而只与磁通支路磁阻 Rm1 和磁阻 Rm2 相关。

当磁路①中的磁阻 Rm1等于中间磁阻 Rm2 的二分之一时，能够满足磁通通过磁柱

A 后向左和向右均等分配的条件。因此，在磁芯设计时需要重点对这两部分的磁

阻进行调配，以满足磁通均匀分配和 I 片厚度减半的要求。式(3.11)为磁阻的定

义式，其中 L 和 S 分别为磁路的等效长度和截面积，μ 为磁导率。在实际应用

中，铁氧体材料的磁导率难以在不影响磁损特性的前提下灵活调整，因此，目前

常用的磁阻调控方法主要有两种，一是不增加额外气隙，仅改变磁芯的形状，另

一种则是在磁路中增加气隙并控制气隙的大小。 

3.2.2 多窗口 EI 磁芯的磁通调控方法 

如图 3.11 所示，若仅在中间磁柱 A 和磁柱 B 上开设气隙，不在 I 片或边柱

中增加气隙，影响的主要为磁阻 Rleg 的大小，根据式(3.10)，该部分磁阻不影响

磁通比例分配。此时，影响磁阻 Rm1 和 Rm2 的主要为该部分磁芯的形状。在图 

3.11 所示的变压器磁芯模型中，rw 为平面 PCB 绕组的外径，根据第 2 章中的设

计，约为 7.5mm。Hcore 为磁芯的整体高度，约为两倍的 I 片厚度与 PCB 板厚度

之和。dleg1 是磁芯所增加边柱的宽度，在该模型中，可通过改变 dleg1 调整边柱截

面积 SA 的大小，以改变边柱的磁阻大小。为了探究该调控方法的效果，本小节

φ1

FLm
FLm

φ2 φ2 φ1

φ φ
𝑅  𝑔 𝑅  𝑔

① ②

         

③
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建立了磁阻的简化数学模型，以探究边柱截面积对磁通分配和磁通密度的影响。 

 

图 3.11 磁路不额外增加气隙时的磁芯结构示意图 

如前所述，为了最大程度减小变压器磁芯 I 片的厚度，同时采用了 I 片 Y 方

向延展和 X 方向延展构造多窗口 EI 磁芯的措施。为了降低 I 片沿 Y 方向延展时

外侧磁通密度逐渐变小的影响，将 Y 方向延展的距离控制在了 4mm 以内。根据

有限元仿真分析，此时 I 片 Y 方向最外侧的磁通密度与非延展区域的磁通密度

相差在 20%以内。因此，在建立磁阻计算模型时忽略了磁通密度分布不均匀的影

响，此时磁阻 Rm2 可根据式(3.12)计算得出。其中，μ1 为铁氧体的磁导率，Ae 为

磁柱的等效磁通面积，当 I 片厚度在 Y 方向延展的基础上进一步通过 X 方向延

展减半时，I 片的厚度约为 1.5mm，截面积约为 0.5Ae。同理，磁通支路中的磁

阻 Rm1 可根据式(3.13)近似计算得出。进一步，联立式(3.10)、式(3.12)和式(3.13)

可以计算出此时磁路②和磁路①中磁通 Φ2 和 Φ1 的比值如式(3.14)所示。 

 Rm2 = 2 ·
2rw

μ1·0.5Ae
   (3.12) 

 Rm1 =
2rw

μ1·0.5Ae
+

Hcore

μ1∗Score
   (3.13) 

 
Φ

2

Φ
1

=
Rm1

Rm2/2
= 1 + f21 = 1 +

0.5Hcore·Ae

2rwSA
   (3.14) 

磁阻 Rm2 中仅包含横向的 I 片部分，其等效总长度约为 4rw。而磁阻 Rm1 则

包含横向的 I 片磁阻和纵向的边柱磁阻两部分。其中，横向延展的 I 片等效总长

度为 2rw，恰好为磁阻 Rm2 的一半。但是，磁阻 Rm1 中纵向边柱磁阻的存在将导

    

                   

  

前视图

     

    

俯视图
     

                    

   A B
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致磁通 Φ2 和 Φ1 的比值始终大于 1，如式(3.14)所示。当磁芯厚度 Hcore 和绕组外

径 rw 确定之后，式(3.14)中的磁通比值主要和边柱的截面积 SA 相关。在磁通 Φ2

大于 Φ1 的情况下，磁通 Φ2 不能减半，若此时将 I 片厚度减半，将会造成磁通 Φ2

对应磁芯部分的平均磁通密度增加。磁通密度的增加会造成磁材料磁损密度的快

速增加，磁损密度过大时，还可能导致磁芯过热而无法正常工作。为了探究边柱

面积 SA对磁芯性能的影响，需要建立磁芯中磁通密度分布的数学模型。 

如图 3.11 所示，磁阻 Rm1 和磁阻 Rm2 部分的 I 片截面积相同，但是流过的

磁通 Φ1 和 Φ2 不相等，因此其平均磁通密度存在差异，分别设置为 Bm1 和 Bm2。

在磁阻 Rm1 所在的磁通支路中，虽然横向流过 I 片和纵向流过边柱的磁通相等，

但是其截面积可能不相等。设置边柱截面积 SA 为变量后，边柱中的平均磁通密

度 Bm3 可根据 Bm1 计算得出。根据式(3.14)中的磁通比例计算公式，可以得到各

部分平均磁通密度如式(3.15)所示。 

 

{
 
 

 
 Bm1 =

1

2+f21
· Bmax    

Bm2 =
1+f21

2+f21
· Bmax    

Bm3 =
1

2+f21
·

Ae

2SA
· Bmax

   (3.15) 

其中，f21 =
0.5Hcore·Ae

2rwSA
，Hcore为磁芯整体厚度，Ae 为中柱的磁通截面积，rw

为绕组的外径，SA为边柱的截面积大小。 

进一步，可以绘制出 Bmax 设置为 60mT 时磁芯各部分组件实际的平均磁通

密度随边柱截面积 SA 变化的曲线，如图 3.12 所示。当边柱截面积 SA 较小时，

其磁阻较大，使得从磁柱 A 流向磁柱 B 的磁通 Φ2 远大于流向边柱的磁通 Φ1。

此时磁通 Φ1 所对应的 I 片区域的平均磁通密度 Bm1 较小。但是，当 I 片厚度减

半至 1.5mm 时，磁阻 Rm2 所在 I 片的平均磁通密度 Bm2 将远大于 60mT。并且，

虽然此时边柱中流过的磁通 Φ1 较小，但是其截面积 SA较小，平均磁通密度 Bm3

较大，导致磁芯的损耗大幅增加。随着边柱的宽度增加至 1.5mm，边柱的截面积

与 I 片的截面积相等，平均磁通密度 Bm1 与 Bm3 相等，约为 50mT；此时磁通 Φ2

对应 I 片部分的平均磁通密度 Bm2 为 70mT 左右。随着边柱截面积 SA 的进一步

增加，虽然磁通 Φ2 和平均磁通密度 Bm2 可以进一步减小，但是其下降速度将十

分缓慢。在图 3.12 所示的计算结果中，当 Bm2 从 70mT 减小至 65mT 时，边柱
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的截面积将增大至原来的 2.5 倍以上，这使得边柱的宽度大幅增加，导致变压器

磁芯的体积变大，削弱多窗口 EI 磁芯的功率密度提升效果。 

 

图 3.12 不同边柱面积下的磁芯组件平均磁通密度变化 

如前所述，当磁阻 Rm1和 Rm2 所在 I 片和边柱中不存在气隙时，由于磁阻 Rm1

中存在额外的边柱磁阻，会使得磁阻 Rm1 始终大于 Rm2 的二分之一，导致磁通 Φ2

始终大于 Φ1。仅通过增加边柱的宽度和截面积降低磁阻 Rm1，能够一定程度上减

小磁通 Φ2 和 Φ1 的差值，但是效果有限。 

因此，可以考虑通过增加磁阻 Rm2 使其等于磁阻 Rm1 的两倍，实现磁通均等

分配的条件。在不改变 I 片截面积的前提下，增加磁阻的方法主要有两种，一是

增加磁芯的长度，二是增加气隙。其中，增加磁阻 Rm2 所在 I 片的长度会导致整

个变压器长度的增加，不利于高功率密度设计。而在磁阻 Rm2 中增加气隙时，由

于所选用磁材料 DMR51W 的初始磁导率较大，只增加很小的气隙也会造成磁阻

Rm2 的迅速变化，精度和误差难以控制。因此使用增加气隙的方法时，需要在磁

阻 Rm2 和磁阻 Rm1 中同时增加气隙来调配磁阻的大小关系，如图 3.13 所示。其

中，I 片的厚度和边柱的宽度 dleg1 均设置为 1.5mm，对应截面积约为 0.5Ae。x1

和 x2 分别为磁阻 Rm1 和 Rm2 对应磁通支路中气隙的大小。增加气隙后，磁芯各

部分的磁阻可根据式(3.16)和式(3.17)计算得出。根据式(3.10)中磁通均等分配的

条件，可以求解出气隙 x1 与 x2 之间的关系如式(3.18)所示。 

在图 3.13 所示的磁芯结构中，气隙 x1 与 x2不仅会影响磁通的分配比例，还

会影响变压器的励磁电感感值。根据第 2 章中串联谐振主电路的励磁电感设计和

式(3.18)中的气隙大小关系，可以确定多窗口 EI 磁芯中所需的 x1 与 x2 的取值，
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分别约为 60um 和 134um。 

 

图 3.13 通过气隙调配磁阻大小的磁芯制作方式 

 Rm2
′ =

4rw

μ1·0.5Ae
+

x2

μ0·0.5Ae
   (3.16) 

 Rm1
′ =

2rw+Hcore

μ1·0.5Ae
+

x1

μ0·0.5Ae
   (3.17) 

 x2 = 2x1 +
2Hcore·μ0

μ1
   (3.18) 

 f21
′ =

Rm1
′

Rm2
′ /2

− 1   (3.19) 

根据上述气隙计算模型，理论上可以实现磁通 Φ1 和 Φ2 的完全均等分配，从

而在不增加平均磁通密度的情况下将 I 片的厚度减半。并且，此时边柱的宽度只

需保持和 I 片厚度相等即可（1.5mm），不会造成磁芯面积的大幅增加。但是，实

际磁芯制作时气隙大小会存在误差。为了考虑气隙大小误差对磁通分配和磁通密

度的影响，进一步将式(3.14)和式(3.15)中的比例系数 f21 计算如式(3.19)所示，并

以气隙 x1 设置为 60um 时为例，绘制出了磁芯各部分平均磁通密度随气隙 x2 变

化的曲线，如图 3.14 所示。由于边柱和左侧 I 片的磁通和截面积均相同，平均

磁通密度 Bm1 和 Bm3 的曲线重合。三条曲线的交叉点即为理想情况下气隙 x2 的

取值。在该点附近，磁通密度随气隙变化的速度已经较为平缓。当限制磁芯中平

均磁通密度最大值为 70mT 以内时，气隙 x2的取值范围为 87um-200um，如图中

的阴影区域所示。以工业生产时所用的气隙填充胶为例，其制作误差可以控制在

10um 以内，因此，通过同时在磁阻 Rm1 和磁阻 Rm2 中增加气隙实现磁通均匀分

配的制作方法具备可行性。 

 

x1

x2

x1
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图 3.14 气隙大小对磁芯各部分平均磁通密度的影响 

并且，相对于图 3.11 仅在中柱开气隙而不在 I 片和边柱额外开设气隙的制

作方式，图 3.13 所示的磁芯结构能够降低单段气隙的长度，从而减小气隙附近

的泄露磁场，降低气隙附近绕组的涡流损耗。基于这一原理，还可以考虑进一步

将气隙打散成多段气隙，进一步减小磁场的泄露范围，如图 3.15 所示。气隙的

设计方法与图 3.13 所示的磁芯结构相同。 

         

图 3.15 多段气隙的多窗口 EI 型磁芯结构 

3.2.3 磁芯结构和磁通调控方法的有限元仿真验证 

为了验证所提出的磁通调控方法和 I 片多方向延展的多窗口 EI 磁芯结构，

本小节分别对 I 片不增加气隙和 I 片增加气隙的两种磁芯结构进行了有限元仿真

验证。为了更加清晰地对比两种磁芯结构的效果，在 I 片不增加气隙的结构中，

选取了边柱截面积与 I 片截面积相等的情况，两种磁芯结构中的边柱宽度相同，

均为 1.5mm。通过有限元仿真，I 片不增加气隙的磁芯内磁通密度分布如图 3.16

所示。此时，从磁柱 A 出发，经 I 片流向磁柱 B 的磁通 Φ2 相对较大，该部分 I

片中的平均磁通密度 Bm2 达到了 72.8mT 左右，而边柱和边柱相邻 I 片中的平均

磁通密度约为 49.7mT。仿真结果与图 3.12 中的计算结果接近，验证了所提出的

x1=60um
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磁通分配数学模型。并且，由于高频磁材料 DMR51W 的相对磁导率为真空中的

900 倍左右，而该磁芯结构中仅在中间磁柱 A 和磁柱 B 处开设气隙，因此绕组

产生的磁动势几乎全部降落在这两段气隙上。根据励磁电感设计，这两段气隙的

长度均在 100um 以上。当变换器工作在轻载（输出电流约为 0.5A），变压器磁通

最大时，该磁芯结构中的磁场强度仿真结果如图 3.17（a）所示。其中，中柱较

大的气隙附近产生了严重的磁场泄露，导致其附近的绕组周围穿过较大的磁通。

当变压器工作在 MHz 高频时，较大的磁通变化率会使绕组中存在较大的涡流，

使得气隙附近绕组的电流密度大幅增加，如图 3.17（b）所示。此时，根据三维

有限元仿真结果，变换器轻载时（输出电流约为 0.5A）的绕组总损耗达到了 0.6W。 

 

图 3.16  I 片不开气隙时的磁通密度分布仿真结果 

  

(a) 磁场强度分布的前视剖面图 (b) 绕组的电流密度分布俯视图 

图 3.17  I 片不开气隙时的磁场强度分布和绕组电流密度分布 

对于在 I 片和边柱中增加额外气隙来调控磁通分配比例的磁芯结构，其磁通

密度分布如图 3.18 所示。其中，气隙的设置方式与图 3.13 中相同，边柱宽度设

置为 1.5mm。根据图 3.18 中的仿真结果，此时该磁芯结构实现了 I 片中磁通向

左和向右的均匀分配。因此，在 I 片厚度减半时，磁芯的磁通密度和损耗不会显

著增加。使用该磁芯结构时，变压器的磁场强度仿真结果如图 3.19（a）所示。

此时，磁芯仅在 I 片的中间位置存在一个大于 100um 的水平气隙。在边柱和中间

≈ 49.7mT ≈ 72.8mT

A B
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磁柱处，竖直方向的气隙为 60um 左右，其漏磁通扩散的距离更小，能够减小其

附近绕组中穿过的磁场强度。因此，绕组的总损耗可减小至 0.3W 左右。为了进

一步降低气隙附近磁场泄露引起的涡流损耗，可进一步将气隙打散成图 3.15 中

所示的多段气隙，每段气隙的大小均减小为原来的一半，此时磁芯中的磁通密度

仿真结果如图 3.20 所示。该方法同样能够实现磁通的均匀分配。根据图 3.21 中

的磁场强度和绕组电流密度仿真结果，此时绕组周围的磁场强度和绕组中的涡流

进一步降低，绕组的总损耗可进一步下降至 0.2W 左右。因此，本文最终选用了

图 3.15 所示的 I 片和边柱增加气隙的磁通调配方式和多段气隙的磁芯结构。 

 

图 3.18  I 片增加气隙调配磁通时的磁通密度分布仿真结果 

  

(a) 磁场强度分布的前视剖面图 (b) 绕组的电流密度分布俯视图 

图 3.19  I 片增加气隙调配磁通时的磁场强度分布和绕组电流密度分布 

 

图 3.20 采用多段气隙结构时的磁通密度分布仿真结果 

A B

A B
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(a) 磁场强度分布的前视剖面图 (b) 绕组的电流密度分布俯视图 

图 3.21 采用多段气隙结构时的磁场强度分布和绕组电流密度分布 

3.3 兆赫兹平面变压器绕组的优化设计方法 

变压器不仅在体积方面在变换器中占据较大比例，其损耗占比也通常较大。

特别是在高降压比低压大电流输出的应用场合中，变压器原边绕组串联的匝数较

多，副边绕组承载的电流较大，绕组在高频工作时容易产生较大的涡流损耗。以

第二章中 1MHz 380V/12V 的 DC/DC 变换器为例，其满载下的损耗分布如图 

3.22 所示。通过使用元胞化技术和谐振驱动技术，样机中器件的导通损耗和驱动

损耗均较小。通过选用高频低损的 DMR51W 磁材料并限制其最大磁通密度在

60mT 以内，变压器磁芯的损耗占比也相对较小。但是，当变换器的开关频率提

升至 1MHz 时，绕组中的涡流效应更加严重，导致绕组中的电流密度分布极不均

匀，使得绕组的交流损耗迅速增加。并且，电流密度分布不均匀增加的交流损耗

还会导致更高的绕组温度，从而增大铜箔通流时的电阻率，使得绕组损耗进一步

增加。根据损耗分析，在目前的设计中，变压器绕组及线路连接端子的损耗在整

机损耗中占据的比例超过 50%。为了进一步提升变换器的效率，本节中将对变压

器绕组在 MHz 高频下的涡流损耗进行重点优化。 
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图 3.22 第二章中变换器样机在满载工作时的损耗分解 

3.3.1 基于三维有限元仿真的绕组损耗分析 

对于 MHz 的高频平面变压器，其绕组损耗难以直接测量，实际工作时的电

流密度分布也无法直接观测，因此在分析其涡流损耗分布和产生的原因时需要借

助有限元仿真工具。为了更深入地了解绕组具体形状和端子连接方式对损耗的影

响，本文针对第二章中变换器的变压器部分建立了三维有限元仿真模型。 

在第二章的 380V/12V DC/DC 变换器设计中，单个样机共采用了两个变压器

磁芯。两个磁芯中的绕组设计完全相同，原副边绕组的匝比均为 8:1。以单个变

压器为例，其绕组的三维示意图如图 3.23 所示。图 3.24 为对应的绕组排布方式。

在目前的样机设计中，变换器共需要使用 16 层铜箔，采用了两块八层板的 PCB

来实现，如图 3.23 中的 Board1 和 Board2。每块 PCB 中的顶层铜箔和底层铜箔

用以构造焊盘或布置端子，完成器件和变压器绕组的互连，而每块八层板中间的

六层铜箔，则主要用来构造变压器的平面绕组。为了简化分析，图 3.23 中省略

了 PCB 顶层和底层铜箔中的端子连接层，重点针对十二层绕组的排列关系进行

分析。其中，“P”为原边绕组，“S1”和“S2”分别为中心抽头整流结构对应的两

个副边绕组。原副边绕组之间采用了‘S2-P-S1-S2-P-S1’的充分交错结构，以降

低窗口中磁动势的峰值，减小高频工作时的涡流损耗。 
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图 3.23 第二章所设计样机的变压器仿真模型 

 

图 3.24 样机所用变压器的绕组排布结构 

为了降低变压器副边绕组输出低压大电流时的导通损耗，中心抽头对应的两

个副边绕组“S1”和“S2”各采用了 8 匝绕组进行并联。在一个周期内，两个副

边绕组轮流导通，如图 3.25 所示。因此，在图 3.23 中，为了尽可能使两个副边

绕组在分别导通半个周期时的电路寄生参数一致，两个副边绕组对称布置在变压

器磁芯的两个磁柱中。以原边绕组 P 和副边绕组 S2 导通的半个周期为例，此时

单个变压器中共有 8 匝串联的原边绕组 P1-P8 和 8 匝并联的副边绕组 S21-S28 在

传输功率。由于此时负责传输功率的原副边绕组总匝数相等，绕组内径和宽度也

相同，因此在假定副边绕组均流的前提下，原副边绕组中流过的电流和电流密度

理想情况下会较为接近。但是，在 MHz 高频下，并联的多匝绕组难以做到寄生

参数完全相同，会出现不均流的问题。并且，高频下的涡流效应也会使绕组中的

实际电流密度不均匀。因此，需要利用三维有限元仿真工具对绕组进行更详细的

分析。 

PCB绕组

变压器磁芯
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图 3.25 流过变压器绕组的电流波形 

以图 3.24 所示的第一层的副边绕组 S21、S12和第二层的原边绕组 P1、P2 为

例，仿真得到电流峰值时刻该两层绕组的电流密度分布如图 3.26 所示。在图 

3.26（a）中，虽然此时副边绕组 S12 不负责传输功率，但是绕组中仍出现了严重

的涡流，产生了绕组损耗。而对于副边绕组 S21，其平均电流密度低于图 3.26（b）

中原边绕组的电流密度。利用有限元仿真工具，可以得到此时并联副边绕组 S21-

S28 的层间电流分布情况，如图 3.27 所示。在 MHz 开关频率下，并联的副边绕

组之间电流并不均等。即使不考虑单匝绕组内电流密度不均匀带来的损耗增加，

绕组间的电流分配不均等也会使得绕组的实际电流平方和增加，从而使得绕组损

耗相对于理想均流情况大幅增加。 

 

  

(a) 副边绕组 (b) 原边绕组 

图 3.26 变压器第一层和第二层绕组的电流密度仿真结果 

0
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t
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图 3.27 变压器并联副边绕组 S2 的电流分布 

进一步，利用三维有限元仿真工具，对原边绕组和副边绕组 S2 导通的半个

周期内的变压器绕组损耗分布进行了分析，如图 3.28 所示。当变换器工作在满

载时（输出电流约 170A），变压器原边绕组的电流峰值为励磁电流峰值的十倍以

上，根据电路仿真，此时励磁电流对原边绕组电流峰值大小的影响可以忽略。因

此，在变压器原边 8 匝绕组串联，副边 8 匝绕组并联的情况下，原边绕组和副边

绕组流过的电流之和近似相等。原边绕组在电路上为串联关系，因此每匝原边绕

组中的电流可以保持相等。但是，根据仿真结果，并联的副边绕组之间会出现电

流不均等的问题，从而造成电流平方和的增加，实际损耗应大于理想均流时的损

耗。 

 

图 3.28 变压器中各部分绕组损耗的占比 
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但是，根据图 3.28 中的仿真结果，串联均流的原边绕组的损耗反而远大于

不均流的副边绕组 S2 的损耗。分别对绕组在 MHz 频率下和直流下进行损耗的

有限元仿真，得到交流下与直流下的损耗比值，定义为交流电阻系数。根据此评

估方法，原边绕组的交流电阻系数约为 1.96，而副边绕组 S2 的交流电阻系数约

为 1.59。相对于副边绕组，目前原边绕组受涡流效应的影响更为严重。特别是在

图 3.26（b）所示的原边绕组电流密度分布中，虚线框标识的位置电流密度非常

小，而在绕组内侧和外侧的边缘位置，存在较大的电流密度聚集现象。因此，本

小节首先针对损耗占比较大的原边绕组进行分析，探究其涡流损耗产生的原因和

损耗优化的设计方法。 

 

3.3.2 原边绕组串联时的互连结构和绕组形状优化 

如前所述，尽管目前已经采用了‘S2-P-S1-S2-P-S1’的充分交错结构，但是

仍出现了较为严重的绕组涡流损耗。因此，仅仅依靠二维的绕组排布设计不能满

足 MHz 高频下绕组损耗优化的需要，需要结合绕组的三维形状对其进行更加精

细化的管理。而绕组的形状除了受磁柱形状和绕组宽度的影响，还需要考虑电路

连接端子的影响。在第二章元胞化串联谐振电路的设计中，为了利用低压器件实

现变换器较高的输入电压，输入侧共使用了 8 个串联的半桥逆变结构，每个半桥

结构对应 2 匝直接串联的原边绕组。因此，在电路互连时，主要需要考虑三个连

接位置，分别为第一匝绕组与谐振电容的连接位置，第二匝绕组和半桥 MOS 管

中点的连接位置，以及两匝绕组之间的互连位置。在平面变压器设计中，器件只

能布置在 PCB 表面的铜层，而原边绕组却分布在 PCB 内部的铜层。因此，在实

现表层器件和内层绕组的互连时，不得不使用两组过孔，如图 3.29（b）中的过

孔 A 和过孔 B。而对于两匝互连的原边绕组，若将其分布在 PCB 的不同层，如

图 3.29（a）所示，则还需要一组额外的过孔 C 对其进行连接。增加的过孔 C 不

仅会分别在两个原边绕组上增加连接点，还会占用一部分布板区域，需要使副边

绕组在过孔 C 的位置加以避让。因此，为了减少电流需要经过的过孔数量，降低

过孔损耗，在目前第二章的设计中，采用了两匝原边绕组分布在同一层中的设计

方式，如图 3.30 所示。这样，就可以直接在同一 PCB 铜层中直接用铜箔端子将

两匝绕组互连。 
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图 3.29 两匝原边绕组分布在不同层时的连接方式 

图 3.30（a）展示了第二章中所设计的原副边绕组在水平方向上的相对位置。

原副边绕组的内径与跑道型磁柱的形状一致，绕组中电流流动时，会更多分布在

路径较短的位置。因此，即使绕组的四个顶点设计为直角，电流密度在矩形绕组

的四个顶点处分布仍较小。因此，为了减小副边绕组避让过孔 B 时对电流路径和

等效电阻的影响，将原边绕组的过孔 B 设置在了副边绕组的一个顶点处，如图 

3.30（a）所示。此时，用于连接两匝原边绕组的金属铜箔端子为了避让过孔 B，

布置在了虚线框中所示的位置，与副边绕组垂直方向不重合。根据图 3.30（b）

中原边绕组的电流密度仿真结果，相对于原副边绕组上下重合的交错部分，虚线

框内未交错的原边绕组端子的电流密度分布更加不均匀。特别是在连接两匝原边

绕组的互连铜箔端子区域，根据电流密度分布的色谱图，其中间部分电流密度非

常小，但是靠近铜箔两侧边缘的位置产生了十分严重的电流密度聚集。并且，互

连铜箔产生的邻近效应也更加严重，端子 A 与之相邻的位置也产生了较大的电

流密度聚集。 

  

      (a) 绕组相对位置示意图      (b) 原边绕组的电流密度分布 

图 3.30 两匝原边绕组分布在同一层 PCB 时的绕组连接方式 

为了分析图 3.30 中原边绕组的未交错部分对损耗的影响程度，利用有限元

过孔A
过孔B 过孔C
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仿真软件分别对交错部分和非交错部分的损耗进行了仿真计算，得到图 3.30（b）

所示原边绕组内的损耗分布如图 3.31 所示。并且，根据绕组形状，计算了交错

和非交错部分在原边绕组总长度中的占比。根据图 3.31 中的仿真和计算结果，

虽然非交错的部分在绕组的总长度中占比不足 20%，但是其损耗在绕组损耗中

占据了 40%以上。 

 

图 3.31 原边绕组 P1 和 P2 的损耗分析 

为了优化绕组内的电流密度分布，降低绕组损耗，首先需要针对涡流产生的

机理进行分析。如图 3.32（a）所示为单层铜箔在流过高频电流时的模型图，其

中 i1为通过铜箔的交变电流。根据安培环路定理，在该电流周围会产生变化的磁

场和变化的磁通。根据楞次定律，此时铜箔中将会感应出涡流来抵消磁通的变化。

对于平面变压器的扁平绕组铜箔，其厚度仅为 0.1mm 左右，水平方向穿过的磁

通较少，垂直方向的涡流影响也较小。但是，为了提升绕组的通流能力，其宽度

通常较大，达到数毫米以上。因此，垂直穿过绕组的磁通相对较大。如图 3.32（a）

所示，i1 两侧垂直向下和垂直向上穿过的磁场 H1 会在其周围分别产生顺时针和

逆时针的涡流 i’，两侧的涡流均体现出对内侧初始电流 i1的抵消效果，而在绕组

的外边缘处起到增强电流密度的效果。根据图 3.32（b）中的电流密度仿真结果，

此时电流密度将集中分布在绕组的外边缘。 

根据第二章中的设计，使用更多层绕组的变压器能够在不显著增加变压器体

积的情况下增加其传输的总电流和总功率，从而提升功率密度。但是随着多层

PCB 的使用，图 3.30 中突出的互连铜箔端子会与其他层的互连铜箔出现电流方

向相同的排列关系，如图 3.23 和图 3.33 所示。由于 PCB 的整体厚度和铜箔间

的距离较小，磁场 H2 经过的路径长度基本不变但是其包围的电流增加一倍，因

0% 40% 80%

长度

损耗

未交错

原边绕组

交错
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此，垂直穿过绕组的磁场强度及其变化速度 dH/dt 会大幅增加，导致涡流效应进

一步增强，绕组边缘位置聚集的电流密度相对于单匝绕组时更高。 

 

 

 (a) 涡流产生示意          (b) 电流密度仿真结果 

图 3.32 单层铜箔流过交变电流时的电流密度分布情况 

 

 

(a) 电流方向相同的布置方式 (b) 电流密度仿真结果 

图 3.33 多层铜箔电流方向相同时的电流密度分布 

为了减小垂直方向的磁场强度，如图 3.34 所示，可设置一个电流方向相反，

形状相同的铜箔与通过交变电流 i1的铜箔上下交错。当两个铜箔中流过的电流大

小接近时，如图 3.34（b）所示，垂直方向的磁场几乎被全部抵消，电流密度的

水平分布更加均匀。虽然此时在两个绕组之间的水平穿过的磁场会被增强，但是

由于单层绕组铜箔的厚度在 0.1mm 以内，其截面积中通过的水平磁通较小，垂

直方向产生的涡流较小，因此总体上绕组损耗能够降低。 
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(a) 电流方向相反的布置方式   (b) 电流密度仿真结果 

图 3.34 铜箔上下交错时的电流密度分布 

根据上述分析，目前的设计中，绕组部分能够实现原副边的上下交错，但是

原边绕组突出的互连铜箔端子部分未实现交错，甚至在多层原边绕组上下分布放

置在同一个磁芯中的时候，出现了多层端子之间垂直磁场强度相互增强的问题。

为了解决此问题，本小节提出了如图 3.35 所示的原边绕组端子改进方案。通过

将原边绕组的过孔 B 向下移动，可以让互连铜箔端子的位置与副边绕组所在的

区域上下重叠，抵消垂直方向的磁场强度。 

 

图 3.35 原边绕组的优化方法 

为了验证所提出的原边绕组优化方法，利用三维有限元仿真工具，对优化前

后变压器绕组的电流密度分布和损耗进行了对比分析。如图 3.36 为优化前后的

原边绕组内电流密度分布的对比。通过优化互连铜箔端子的位置，可以使其与副

边绕组上下交错，降低垂直方向磁场对涡流的影响，使电流密度分布更加均匀。

并且，所提出的绕组结构同时能够实现原边绕组总长度的减小。最终，原边绕组

部分的损耗相对于优化之前能够降低 7W 左右，减小 40%以上。 

 

 

0
  

    

过孔B

过孔B’

互连铜箔

互连铜箔
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 3 章 多窗口 EI 磁芯平面变压器优化方法研究 

80 

 

   

 (a) 原边绕组优化前 (b) 原边绕组优化后 

图 3.36 原边绕组优化前后的电流密度仿真对比 

   

 (a) 原边绕组优化前 S21 和 S12 (b) 原边绕组优化后 S21 和 S12 

   

 (c) 原边绕组优化前 S11 和 S22 (d) 原边绕组优化后 S11 和 S22 

图 3.37 优化前后副边绕组的电流密度分布对比 

利用所提出的原边绕组结构，不仅能够降低原边绕组自身的损耗，还能够降

低原边绕组附近的磁场强度，从而改善副边绕组中的电流密度分布。以图 3.36

中原边绕组上下相邻的副边绕组为例，在图 3.37 中对比了原边绕组优化前后副

边绕组中的电流密度分布。图 3.37（a）为第一层副边绕组 S21 和 S12 在原边绕

组优化前的电流密度分布。由于图 3.36（a）中虚线框位置的原边绕组端子累积

了较大的磁动势，其垂直方向变化的磁场强度会造成相邻副边绕组中的涡流，造

成电流密度的聚集。采用所提出的原边绕组结构之后，虚线框位置的垂直磁场强

P2 P1 P2 P1

S12 S21 S12 S21

S22 S11 S22 S11
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度将大幅下降，从而使副边绕组中的电流密度分布更加均匀，如图 3.37（b）的

虚线框所示。同样的，如图 3.37（c）和图 3.37（d），经过原边绕组优化后，在

原边绕组下方第三层的副边绕组 S11 和 S22 内，其虚线框对应位置的电流密度分

布也会更加均匀。但是，原边绕组优化过程中过孔 B 位置的下移则会对副边绕组

的电流密度分布造成一定负面影响，使副边绕组在过孔 B 附近出现一定的电流

密度聚集，如图 3.37（d）所示。经过有限元仿真分析，副边绕组虚线框中电流

密度降低带来的好处大于过孔 B 附近电流密度聚集的影响。因此，仅通过原边绕

组端子的优化，副边绕组的损耗也能下降 10%左右。 

3.3.3 副边绕组与器件互连的端子设计方法及均流优化 

在原边绕组端子优化设计后，重新利用有限元仿真工具对并联的副边绕组间

的电流分布进行了分析，如图 3.38 所示。此时，以副边绕组 S2 为例，其并联的

8 匝绕组之间的电流分布仍很不均匀。绕组间的不均流会造成电流平方和的增加，

不仅会使绕组自身损耗增加，还会导致与其串联的副边同步整流管的导通损耗增

加。根据式(3.20)和式(3.21)，可以计算出绕组间不均流时，电流平方值相对理想

均流时所增加的比例 σe。根据图 3.38 中的仿真结果，在仅优化原边绕组的设计

中，副边绕组间不均流所增加的电流平方值仍达到了 8.3%，存在较大的提升空

间。 

 𝑖   =
1

8
∑ 𝑖2_𝑖

8
𝑖=1    (3.20) 

 𝜎 =
∑ 𝑖2𝑖

28
𝑖=1

8𝑖𝑎𝑣𝑒
2 − 1   (3.21)  

对于并联绕组间的均流问题，现有的分析方法多从绕组排布的角度进行优化

[121,122]。根据现有的文献研究，在绕组厚度和绕组间距均匀分布的情况下，相对

于 S-P-S-P 的绕组排布方式，P-S-S-P 或者 S-P-P-S 的排布方式能够实现更好的并

联均流效果。将这种排布方式应用到本文所设计的中心抽头整流结构的变压器中

时，其变压器绕组由图 3.24 优化为图 3.39 所示的排布结构。其中，两个变压器

磁柱采用对称设计，在右侧磁柱中，变压器绕组的排布方式为 S1-P-S2-S2-P-S1，

左侧磁柱中的变压器绕组排布方式为 S2-P-S1-S1-P-S2。为了验证这种排布方式

对绕组间电流分布的影响，首先采用了二维有限元仿真软件进行检验。以右侧磁

柱中的四匝副边绕组 S2 为例，其电流分布如图 3.40 所示。通过二维磁场仿真验
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证，该排布方式理论上能够实现副边绕组间较好的均流效果。 

 

图 3.38 原边绕组优化后并联副边绕组 S2 的电流分布 

 

图 3.39 优化后的变压器绕组排布方式 

 

图 3.40 绕组排布方式优化后的副边绕组电流分布（二维磁场仿真） 

将优化后的绕组排布方式运用到实际的 PCB 设计中，可以得到变压器的三
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维仿真模型，并进一步得到三维磁场仿真下的副边绕组电流分布结果，如图 3.41

所示。但是，相对于图 3.40 中的理想二维模型仿真结果，三维模型仿真下副边

绕组之间再次出现了不均流问题。因此，仅采用传统的绕组排布优化方法，无法

保证高频变压器设计中绕组间的均流。 

 

图 3.41 绕组排布方式优化后的副边绕组电流分布（三维磁场仿真） 

为了解决变压器并联绕组间不均流的问题，本小节进一步从绕组具体形状设

计和绕组寄生参数的角度进行了分析。根据图 3.41 中电流分布的三维有限元仿

真结果，变压器右侧磁柱 Board1 中副边绕组 S21 的电流小于 S23 的电流，Board2

中副边绕组 S25 的电流小于 S27 的电流。由于 Board1 和 Board2 采用了相同的变

压器绕组设计，Board1 和 Board2 中的电流密度分布较为接近。因此，在分析副

边绕组不均流的原因时，可直接选取 Board1 中的副边绕组 S21 和 S23 进行对比

分析，如图 3.42 所示。其中 S21 为蓝色绕组，S23 为灰色绕组。 

图 3.43 为副边绕组的并联连接方式。在高降压比低压大电流输出的应用场

合中，需要多个输出绕组和多个同步整流管并联来降低导通损耗。若采用图 3.43

（a）所示的绕组和同步整流管分别并联后再串联的连接方式，绕组和器件的连

接端子处将会汇聚非常大的交变电流，从而产生较大的端子损耗。因此，本文选

取了图 3.43（b）所示的直流侧并联的连接方式。每匝副边绕组和各自对应的同

步整流管串联后，在邻近的输出滤波电容处，先整流为直流再进行并联。该连接

方式在实际电路布局中如图 3.42 所示，副边绕组 S21 和 S23 分别通过过孔 V21 和

V23 与各自的整流器件连接，通过这种方式，可以减小每个绕组和整流器件连接

处的交变电流，从而降低连接端子的损耗。 
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(a) 副边绕组 S21              (b) 副边绕组 S23 

图 3.42 副边绕组的形状及位置 

  

(a) 交流侧并联 (b) 直流侧并联 

图 3.43 副边绕组和副边同步整流管的并联连接方式 

但是，在副边绕组与器件连接的整流回路中，会存在一部分区域难以和原边

绕组上下交错，如图 3.42 中的阴影区域所示。由于每个整流器件只能分布在平

面 PCB 的表层，其位置各不相同。因此，副边绕组 S21 和 S23 与整流器件连接的

过孔 A21 和 A23 的位置也不同，其整流回路未与原边绕组交错的阴影区域的面积

大小也存在较大差异。根据图 3.37 的副边绕组电流密度分布，未交错的阴影区

域中同样会因为较大的垂直磁场强度而产生电流密度的严重聚集。另一方面，这
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部分较大的磁场强度还会造成磁场能量的增加，等效为该部分绕组上寄生电感的

增加。此时，副边绕组 S21 和 S23 并联的等效电路如图 3.44 所示。其中，V2_1 和

V2_3 为副边绕组的感应电动势，在 P-S-S-P 或 S-P-P-S 的完全对称的结构中可近

似视为相等。在实际电路工作中，副边同步整流管工作在同步整流模式，可以等

效为电阻元件，进一步将其与绕组中的寄生电阻合并，简化为图 3.44 中的 R2_1

和 R2_3。Lk2_1 和 Lk2_3 分别为副边绕组 S21 和 S23 中因磁场能量未完全抵消而产生

的寄生电感。 

 

图 3.44 副边绕组 S21和 S23 并联时的等效电路 

根据图 3.44 中绕组并联的等效电路模型分别对两个副边绕组回路列基尔霍

夫电压方程，可以得到式(3.22)和式(3.23)。根据图 3.42 所示的绕组形状，副边

绕组 S21 和 S23 采用了相同的绕组内径和线宽，同步整流管采用的型号也保持一

致，因此两个回路中的电阻 R2_1 和 R2_3 能够保持近似相等。但是，由于过孔位置

的不同，副边绕组 S21未与原边交错的面积明显大于 S23 中未交错的面积，从而

导致 Lk2_1 大于 Lk2_3。根据式(3.22)和式(3.23)，在开关频率较低的时候，绕组中

的电流变化率 diS2_1/dt 和 diS2_3/dt 相对较小，此时绕组间的电流分配主要受绕组

回路寄生电阻 R2_1 和 R2_3 的影响，理论上能够实现较好的均流效果。但是随着

绕组频率的不断提升，电流的变化率大幅增加。此时，Lk2_1 和 Lk2_3 的大小关系

对绕组间的电流分配的影响将越来越大。 

 V2_1 − iS2_1 t R2_1 − Lk2_1
diS2_1 t 

dt
= Vo    (3.22) 

 V2_3 − iS2_3 t R2_3 − Lk2_3
diS2_3 t 

dt
= Vo    (3.23) 

为了验证上述所提出的绕组并联模型，在不同开关频率下，对图 3.39 中只

改变绕组排布方式不改变副边绕组端子连接方式的变压器结构进行了三维有限

   _ 

   _    

   _    

  _   _ 

  

   _   _   _ 
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元仿真，如图 3.45 所示。在开关频率接近 0 的时候，副边绕组 S21和 S23 中的电

流近似相等，均为 18A 左右，此时电阻的影响为主导。但是随着开关频率的逐渐

增加，电感的影响逐渐变为主导，由于副边绕组 S21 的端子寄生电感更大，其电

流变得越来越小。在接近 1MHz 的开关频率时，副边绕组 S21 中的电流远小于 S23

中的电流。 

 

图 3.45 副边绕组 S21和 S23 中电流分配随开关频率的变化曲线 

根据上述绕组并联模型和有限元仿真结果可知，在目前的副边绕组设计中，

绕组间的直流阻抗已经能够保持近似相等，造成其绕组间不均流的主要原因是绕

组寄生电感的不同。因此，增强副边绕组寄生电感的一致性成为重点优化方向。 

根据图 2.21（b）所示的样机设计，为了实现高功率密度，目前变换器副边

的 32 颗同步整流管已经紧密排列，很难在不影响功率密度的情况下改变其位置。

为此，本节提出了如图 3.46 所示的副边绕组端子优化方法。其中，将过孔的位

置移动至原副边绕组上下交错的区域，并在 PCB 的顶层设置一个端子与副边同

步整流管的焊盘直接相连。通过这种方式，副边绕组的两个连接端子可以自行上

下交错。此时，副边绕组 S21 和 S23 所对应的电流回路如图 3.47 所示。端子一进

一出的电流大小相等，方向相反，通过端子的上下交错，能够大幅抵消交变电流

产生的垂直磁场强度，从而减小磁场能量和寄生电感。并且，此时副边绕组 S21

和S23的电流路径长度和电流路径的形状近似相同，寄生电感的一致性也会更好。

此外，由于过孔位置的移动，内层的副边绕组在与输出滤波电容连接的时候不再

需要避让过孔，可以在保持交错的情况下进一步增大内层绕组端子的宽度，如图 
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3.49（b）所示。 

 

图 3.46 所提出的副边绕组优化方法 

                 

(a) 副边绕组 S21 (b) 副边绕组 S23 

图 3.47 副边绕组端子优化后的电流路径示意图 

采用所提出的副边绕组端子优化方法，并结合图 3.39 中的原副边绕组完全

对称的排布方式，重新建立了变压器模型并进行了三维有限元仿真。此时，并联

副边绕组间的电流分布如图 3.48 所示。相对于图 3.38 中优化前的电流分布，所

提出的副边绕组优化方法能够大幅改善并联绕组间的均流度。将图 3.48 中的电

流分布结果代入式(3.21)中可知，此时绕组电流平方和相对于理想均流的情况仅

增加了 0.9%。因此，副边绕组和副边同步整流管因不均流而增加的导通损耗将

得到大幅降低。 

过孔

同步整流管

顶层端子 副边绕组

S21    _ 
S23    _ 
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图 3.48 副边绕组端子优化后的电流分布三维仿真结果 

为了验证所提出的副边绕组优化方法对于损耗减小的效果，通过三维有限元

仿真对优化前后的副边绕组进行了对比评估，如图 3.49 所示。以副边绕组 S21

和 S23 为例，经过副边绕组端子优化后，其绕组间的电流密度分布更为接近。并

且，端子上下交错能够对垂直磁场强度产生抵消效果，其绕组在虚线框所示的电

流密度聚集问题也得到了大幅改善。相对于优化之前，优化后的副边绕组损耗能

够降低 20%以上。同时，并联同步整流管的导通损耗也因为均流度的提升，能够

降低 6%以上。 

   

 (a) 优化前 (b) 优化后 

图 3.49 副边绕组端子优化前后的电流密度分布仿真对比 

3.4 实验验证 

为了验证本章节所提出的基于 I 片多方向延展的多窗口 EI 型磁芯设计，以

及原边和副边绕组端子的优化设计方法，本节将设计三台变换器样机，依次检验
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所提出的优化设计方法的效果。其中，第一台样机使用与第 2 章中样机相同的变

压器绕组设计，仅利用 I 片多方向延展的多窗口 EI 型磁芯替代原来的 UI 型变压

器磁芯；第二台样机在第一台样机使用多窗口 EI 型磁芯的基础上，仅对变压器

的原边绕组互连端子进行优化；第三台样机在第二台样机的基础上，增加副边绕

组端子的优化设计方法，进一步降低变压器绕组的损耗。 

 

3.4.1 多窗口 EI 磁芯设计方法的实验验证 

利用所提出的 I 片多方向延展的多窗口 EI 型磁芯代替第二章中的传统 UI 型

磁芯后，制作了如图 3.50 所示的 1MHz 380V/12V 元胞化 DC/DC 变换器样机。

与第二章中的样机相比，由于增加了多窗口 EI 磁芯中的边柱，变换器仅在长度

上从 76.5mm 增加到了 84mm，宽度保持不变。但是，如图 3.51 所示，利用 I 片

多方向延展的多窗口 EI 型磁芯，能够将 I 片的厚度从 3mm 降低到 1.5mm，从而

大幅减小因磁芯厚度过高浪费的空间。此时，整体样机的厚度由上下各 1.5mm 的

I 片和 3.5mm 左右的 16 层 PCB 板决定，整体厚度约为 6.5mm。 

 

 

图 3.50 基于所提出多窗口 EI 型磁芯变压器的样机 
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（a）传统 UI 型磁芯 （b）所提出的多窗口 EI 型磁芯 

图 3.51 样机厚度对比图 

为了验证所提出的磁通调控方法，如图 3.52 所示，对变压器工作时磁芯的

热分布进行了实验测试。图 3.52（a）为磁芯的侧面结构图，区域 1 和区域 2 位

置的 I 片厚度，宽度均相等，根据磁路关系，只需保证这两个区域的磁通密度分

布情况一致，即可证明磁通 Φ1 和 Φ2 相等。而磁材料在 1MHz 频率工作时，磁通

密度的分布会严重影响其各位置的磁损密度分布，进而体现在温度分布的结果上。

为了尽可能避免热传导对温度分布的影响，需要使样机工作在轻载，减小器件和

绕组温度对磁芯温度的影响。为了避免风冷时各部分风速不同而带来的温度分布

干扰，采用了恒温恒湿无风的室内工作条件。此时，在磁芯刚开始工作时，其温

度分布主要由各部分的磁损密度决定，而随着样机工作一段时间之后（如 10 分

钟后），温度分布受磁芯自身热传导的影响会变大。因此，为了更清晰的体现磁

芯中的磁通密度的分布情况，选取了磁芯刚开始工作 30s 时的温度分布结果，如

图 3.52（c）所示。 

 

（a）多段气隙调控磁通的多窗口 EI 型磁芯（侧面结构图） 

  

(b)多窗口 EI 型磁芯的变压器 (c) 热分布图 

图 3.52 使用多窗口 EI 型变压器后的磁芯热分布测试 

区域1 区域2 区域3

@ 30s
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根据温度测量结果，图 3.52（a）中区域 1 和区域 2 位置 I 片的温度分布和

磁通密度分布近似一致。因此，使用所提出的 I 片多方向延展的多窗口 EI 型磁

芯和磁通调控方法，能够实现 I 片中磁通的均匀分配，从而在不增加平均磁通密

度的情况下将 I 片的截面积和厚度减小一半。 

进一步，对使用 I 片多方向延展的多窗口 EI 型磁芯的变换器样机进行了效

率测试，如图 3.53 所示。相对于第二章中使用传统 UI 型磁芯的变换器样机，使

用所提出的多窗口 EI 型磁芯和磁通调控方法能够在保持样机效率基本不变的情

况下，大幅降低变换器厚度，减少空间浪费，从而将样机的功率密度从 1.3kW/in3

提升至 1.8kW/in3。 

 

图 3.53 磁芯优化前后的效率测试结果对比 

3.4.2 原边绕组互连端子优化的效率提升效果 

为了进一步提升变换器的效率，需要对满载损耗中占比最大的变压器绕组损

耗进行优化。在使用多窗口 EI 型磁芯变压器的样机基础上，利用所提出的原边

绕组互连端子的优化方法对元胞化样机的主功率变压器绕组进行了优化。利用图 

3.35 中的优化方法，仅优化变压器原边绕组不会对样机外观尺寸造成影响。因此，

变换器样机同样能够保持高功率密度。经实验测试，此时 1MHz 380V/12V 元胞

化 DC/DC 变换器的效率如图 3.54 所示。相对于绕组优化前的版本，原边绕组优

化后的变换器在全负载范围内都实现了效率的明显提升。其中，在 168A 左右负

载电流对应的 2kW 输出功率的工作状态下，样机的效率从 97%提升到了 97.5%，

总损耗减小达 10W 以上。 
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图 3.54 仅原边绕组优化后的样机效率测试结果 

 

3.4.3 副边绕组端子优化的效率提升效果 

为了进一步提升变换器效率，在所提出的多窗口 EI 型磁芯和原边绕组优化

方法的基础上，进一步将副边绕组端子优化，制作了一台原副边绕组均优化的

380V/12V 元胞化 DC/DC 变换器。根据图 3.46 所示的副边端子设计方法，同样

不需要改变器件布局，只需要改变 PCB 内的绕组形状即可完成优化，不会影响

到变换器的整体尺寸，同样能够保持高功率密度。经过实验测试，该样机在不同

负载下的效率如图 3.55 所示。经过原副边绕组均优化后，样机的峰值效率提升

至 98.8%，在 2kW输出功率（负载电流约 168A）时将效率进一步提升到了 97.7%。

相对于仅原边绕组优化的版本，2kW 输出时总损耗进一步减小了 3W 以上，验证

了副边绕组优化的效果。进一步，在相同风冷散热条件下对比测试了变换器样机

在 2kW 输出功率时的温度，如图 3.56 所示。相对于绕组未优化的版本，原副边

绕组均优化后能够在相同 2kW 负载下将绕组温度降低 20℃以上。因此，变换器

的满载功率可以进一步提升，功率密度可以进一步提升至 2kW/in3 以上。 

94%

95%

96%

97%

98%

99%

0 500 1000 1500 2000 2500

仅原边绕组优化

绕组未优化

97.5%

97.0%

98.6%

98.4%

负载(W)

效
率

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 3 章 多窗口 EI 磁芯平面变压器优化方法研究 

93 

 

 

图 3.55 原副边绕组均优化后的样机效率测试结果 

     

图 3.56 变换器 2kW 负载时的温度测试结果 

最后，将所设计的元胞化 1MHz 380V/12V 的隔离非调整 DC/DC 变换器与

目前学术界和工业界相同规格的高降压比隔离非调整变换器进行了性能指标对

比，如表 3.1 和图 3.57 所示。综合运用第二章基于高频低损耗谐振型驱动变压

器的元胞化 DC/DC 拓扑技术，和第三章中基于多窗口 EI 磁芯和变压器原副边绕

组的优化设计方法后，所设计的元胞化 MHz 高降压比隔离 DC/DC 变换器的效

率和功率密度指标均国际领先。 

表 3.1  380V/12V 隔离非调整变换器的性能指标对比 

 [34] [35] [36] [37] [38] 第二章 第三章 

开关频率 1MHz 600kHz 1MHz 1MHz 1MHz 1MHz 1MHz 

输出功率 800W 1kW 1.8kW 1kW 1.5kW 2kW 2.5kW 

峰值效率 97.6% 98.05% 98.3%* 97.7%* 97.4% 98.4% 98.8% 

功率密度 900W/in3 960W/in3 810W/in3 <600W/in3 2.2kW/in3 1.3kW/in3 2.2kW/in3 
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图 3.57 380V/12V 隔离非调整 DC/DC 变换器的效率和功率密度对比 

3.5 本章小结 

在高降压比隔离型 DC/DC 变换器中，主功率变压器往往占据着较大的体积

和损耗比例。受限制于磁材料的磁损性能进步缓慢，目前即使将开关频率提升至

1MHz 并采用扁平的平面变压器设计，变压器磁芯也往往成为整个变换器中最厚

的元件。这不仅会造成其自身较大的体积，还会造成变换器空间的严重浪费。另

一方面，随着频率提升至兆赫兹，磁场的变化更加剧烈，绕组的涡流效应更加严

重，寄生参数对均流的影响也更大，导致绕组交流损耗大幅增加。 

针对变压器磁芯厚度对功率密度提升的限制，本章首先分析了传统双磁柱

UI型磁芯的结构特性，建立了 I片 Y 方向延展时的磁芯内磁通分配的数学模型，

揭示了该磁芯结构在 I 片厚度上的物理极限。为了进一步降低磁芯厚度，本章在

I 片 Y 方向延展的基础上令其 X 方向同时延展并构造磁路，提出了 I 片多方向延

展的多窗口 EI 型磁芯。在此基础上，建立了多窗口磁芯的磁阻模型并提出了磁

通调控方法，实现了磁通在 I 片中的双向均等流动。因此，相对于传统的 UI 磁
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芯，能够在保持绕组数量不变和平均磁通密度不增加的情况下将 I 片厚度进一步

降低 50%。最后，基于该磁芯优化方法的样机能够在保持效率不变的情况下，功

率密度从 1.3kW/in3 提升至 1.8kW/in3。 

兆赫兹频率下变压器绕组的涡流损耗大幅增加，仅依靠传统的绕组排布设计

方法难以实现效率的充分优化。因此，本章首先基于绕组三维形状对损耗产生的

原因进行了分析。在高降压比变压器设计中，原边多匝绕组相互串联，其互连结

构的形状和位置在高频下对损耗存在较大影响；另一方面，副边多匝绕组相互并

联，绕组与器件互连端子的寄生电感在高频下对均流的影响也十分严重。针对上

述问题，本章优化了原边绕组间互连端子结构并提出了低损耗的单层双匝 8 字绕

组结构，充分抵消了互连端子附近的垂直磁场强度，降低了绕组损耗。进一步，

优化了副边绕组的端子结构和寄生电感，提升了绕组均流度并进一步降低了损耗。 

最后，结合本章中所提出的磁芯和绕组的优化设计方法，配合第二章中的高

频低损耗谐振驱动技术和元胞化技术，搭建了 1MHz 380V/12V 的元胞化 DC/DC

样机进行了实验验证。样机的峰值效率达 98.8%，功率密度达到 2kW/in3 以上。

与目前同规格的 DC/DC 变换器相比，实现了效率和功率密度的进一步突破，性

能指标达到了国际领先水平。 仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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第4章 基于三维 PCB 绕组的高密度变压器研究 

根据上述对高降压比 MHz 隔离 DC/DC 变换器高效率、高密度实现方法的

探究，采用元胞化的串联谐振电路能够利用低压器件的低 NFoM 优势，大幅降低

器件的导通损耗；利用第二章提出的高频低损耗的谐振驱动变压器，能够进一步

降低驱动损耗和驱动电路占用的布板面积。在第三章的工作中，进一步对兆赫兹

平面变压器的体积和损耗进行了优化设计，实现了变换器效率和密度的大幅提升。 

但是，即便使用第三章充分优化设计的平面变压器后，变压器体积和损耗在

整机中仍占据主要比例。为了满足未来越来越严格的效率和功率密度需求，需要

寻找新的方法，以实现变压器性能指标的进一步突破。为此，本章首先针对平面

变压器的结构特性进行分析，揭示了限制平面变压器效率和功率密度提升的物理

本质。在此基础上，针对平面变压器中绕组延展时阻抗下降效率不高，磁芯装配

方式影响变换器空间利用等问题，提出了一种绕组延展方向与磁通方向平行的三

维 PCB 绕组变压器结构。不同于传统平面变压器磁芯包围绕组的结构，所提出

的三维绕组变压器利用扁平的绕组铜箔包围变压器磁芯，能够充分减小绕组的等

效周长。并且，可以直接将器件集成在磁芯表面的 PCB 绕组上，从而克服器件

高度和磁芯高度在空间利用上的矛盾。进一步，通过建立数学模型揭示了该三维

变压器结构的高密度优势，并以 380V/12V 元胞化电路的一个 48V/12V 低压元胞

为例设计样机进行了实验验证。 

4.1 传统平面变压器的结构特性分析 

随着变压器工作频率的不断提升，其绕组形状、空间布局方式、绕组与器件

的连接方式等都会对变压器性能产生较大的影响，寄生参数对电路工作的影响也

更为严重。相对于线绕式变压器，平面变压器利用制作精度更高、参数一致性更

好的 PCB 工艺，能够实现复杂的绕组排布设计和精细化的绕组形状管理，从而

降低高频下涡流效应的影响[103,104]，并且，平面 PCB 变压器的制作过程减少了人

工参与的过程，在成本上也更具优势。因此，在高频高密度变换器的应用场合，

平面变压器被广泛使用。 

在前两章对元胞化 MHz 高降压比 DC/DC 变换器的设计中，均使用了工艺
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成熟的平面变压器设计。运用元胞化的技术，380V/12V 的高降压比 DC/DC 变换

器可等效为 8 个 48V/12V 的 DC/DC 变换器元胞，元胞之间原边串联，副边并联。

在目前平面变压器的设计中，为了提升功率密度，采用了多层 PCB 板布置多层

绕组，令四个元胞电路共用一个平面变压器磁芯。因此，此设计中 48V/12V 元胞

电路的数量成为了四的倍数，扩展后的单个磁芯总输入电压也会变为 4n

（n=1,2,3，…）倍的单个元胞输入电压。但是，在这种设计中，变压器功率密度

的提升实质上是将单个变压器的磁芯体积平均到了四个元胞当中，而单个磁芯体

积仍然较大。另一方面，对于目前单个变压器四个元胞的设计，若想进一步提升

效率和功率密度，需要寻找新的方法同时降低变压器的损耗和体积。 

 

（a） 平面变压器装配图 

        

（b）侧视结构图 

图 4.1 使用传统平面变压器时的样机结构示意图 

   

图 4.2 UI 型平面变压器的俯视图 

为了进一步减小变压器体积，首先需要对传统平面变压器的结构进行分析。

如图 4.1 为使用传统平面变压器时的变换器结构示意图，图 4.2 为平面变压器的
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结构俯视图。如图 4.1（a）所示，在平面变换器制作过程中，首先需要在 PCB 中

预留槽孔来穿过变压器磁芯的磁柱。变压器的平面绕组布置在槽孔周围环绕磁柱，

实现对磁芯的激励，如图 4.2 所示。因此，变压器磁柱的截面积和形状直接决定

着平面绕组的内径周长和形状，只需要再确定绕组的宽度就能推导出整个变压器

的面积。 

另一方面，在平面变压器中，内层的变压器绕组端子先通过 PCB 内的过孔

和铜箔走线连接至 PCB 表面，然后在 PCB 表面设置焊盘，完成表贴元器件的连

接。因此，传统 PCB 工艺中元器件只能分布在 PCB 表面，如图 4.1（b）所示。

此时，变换器的厚度由 PCB 板厚度、元器件厚度、磁芯 I 片厚度共同决定。其

中，半导体器件和电容的厚度与封装工艺密切相关。随着封装工艺的进步，目前

GaN 器件厚度已经可以小至 0.8mm 甚至 0.5mm，积层贴片陶瓷电容的厚度也可

以根据需要控制在 1mm 甚至 0.5mm 以内。但是，受限制于磁材料的磁损特性，

即使将频率提升至 1MHz，变压器磁芯 I 片厚度 dcore的降低也较为有限，在 12V

输出电压，大电流输出的应用中，其厚度难以做到 1mm 以内，成为整个变换器

中最高的组件，限制功率密度的提升。当磁芯形状和 I 片宽度确定后，其厚度同

样由磁芯所需的等效磁通面积 Ae 决定。 

根据图 4.2，平面变压器面积由绕组外径决定进而受到内径处磁柱形状的影

响。根据图 4.1（b），变压器厚度受到磁芯 I 片厚度的影响。因此，磁柱和 I 片

的等效磁通面积 Ae 限制着整个变压器面积和厚度的降低。为了进一步减小变压

器的体积，通常最先考虑的就是减小磁芯等效截面积 Ae，其表达式如式(4.1)所

示。其中，VT为变压器绕组两端的电压，N 为对应绕组的匝数，D 为考虑死区时

间之后的等效占空比，fs 为开关频率，Bmax为磁芯内的最大平均磁通密度。对于

12V 大电流输出的隔离 DC/DC 变换器，为了降低绕组阻抗，输出侧绕组通常选

择为单匝。此时，等效磁通面积 Ae 主要由开关频率 fs 和最大平均磁通密度 Bmax

的乘积决定。 

 Ae =
DVT

2N·fS·Bmax
    (4.1) 

如图 4.3（a）所示为 DMR51W 的数据手册中提供的磁材料磁损密度特性。

在第二章和第三章的设计中，为了达到较小的磁损密度，主电路变压器选取的工

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 4 章 基于三维 PCB 绕组的高密度变压器研究 

99 

 

作频率为 1MHz，最大平均磁通密度为 60mT 左右。为了进一步降低磁芯截面积

Ae，可选择提升工作频率或增大最大磁通密度。例如，若要将截面积从 50mm2

下降至 30mm2，可选择保持频率在 1MHz，提升最大磁通密度至 96mT，或者选

择提升频率至 1.6MHz，最大磁通密度保持为 60mT。但是，开关频率或磁通密度

的增加均会导致磁材料磁损密度的提升。为了在降低等效磁通面积 Ae 时尽可能

减小磁损密度的增加，进一步将其磁损密度随开关频率和磁通密度乘积（fs·Bmax）

的特性曲线绘制如图 4.3（b）所示。根据式(4.1)，在 fs·Bmax相同时，磁芯的等

效截面积 Ae 保持相同。因此，根据图 4.3（b），采用 1.5MHz 或 2MHz 的开关

频率，相对于 1MHz 时能够在相同的 Ae 设计下实现更小的磁损密度。并且，这

一差距会随着 fs·Bmax 的增加（磁芯截面积 Ae 的减小）变得越来越大。因此，

本章选择了提升开关频率的方案来进一步降低磁芯的等效截面积。由于图 4.3（b）

所示的 1.5MHz 和 2MHz 开关频率对应的磁损特性较为接近，考虑到更高的开关

频率可能会导致绕组涡流的增加，最终选择开关频率在 1.5MHz 附近，设置磁材

料工作频率为 1.6MHz，最大平均磁通密度仍为 60mT。此时，等效磁通面积可由

原来的 50mm2 下降至 30mm2 左右。 

  

（a）磁损密度随 Bmax 的变化 （b）磁损密度随 fs·Bmax的变化 

图 4.3 磁材料在常温下的磁损密度特性 

在选定更小的磁芯截面积 Ae 后，为了优化磁芯形状和体积，需要对其建立

数学模型。如图 4.4 所示为第二章中采用的传统 UI 型磁芯的示意图。在最初的

设计中，为了实现更小的磁损，在 1MHz 频率下采用了 50mm2 的截面积来降低

磁通密度。图 4.4（a）为磁芯的几何结构和磁通密度的有限元仿真结果。其中，
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U 片可以看做由一个 I 片和两个磁柱组成。为了降低磁芯的厚度，采用了 I 片 Y

方向延展的方式，使其 Y 方向宽度大于磁柱 A 和磁柱 B 的宽度。在没有增加边

柱的情况下，虽然 I 片在 X 方向也有一定延展，但是磁通仍几乎全部从磁柱 A

经过 I 片流向磁柱 B。根据磁通密度分布的仿真结果可知，在 I 片 Y 方向延展的

设计中，虽然在两磁柱中间的 I 片区域磁通能够较均匀地分散到延展区域，但是

磁通在从磁柱 A 进入 I 片和从 I 片流向磁柱 B 的 90°交界处会产生严重的聚集，

导致磁通密度远远大于所设计的 60mT。这主要是因为磁通流动时，内侧经过的

路径长度更短，磁阻相对更小。磁通从磁柱 A 进入 I 片后向右侧流动，经过区域

A1 时的磁通密度分布如图 4.4（b）所示。此时，区域 A1 中大部分磁通通过深色

的区域流动，该区域的长度近似为磁柱周长的一半，其等效面积近似由式(4.2)计

算得出。通过计算，区域 A1 处的等效面积仅为 39mm2，因此，磁通在通过 A1 深

色区域时的平均磁通密度大幅增加，约为 77mT。 

 Ae1 = dcore πrleg + Lleg − 2rleg     (4.2) 

   

 （a） U 型磁芯内磁通密度分布 （b）磁柱 A 附近磁通密度分布 

图 4.4  I 片 Y 方向延展时 UI 型磁芯内的磁通密度分布 

根据图 4.3（a），在 1MHz 的开关频率下，当磁通密度从 60mT 增加到 77mT

时，磁损密度从 270mW/cm3 增加至约 560mW/cm3。而随着开关频率的提升，如

1.5MHz 时，60mT 和 77mT 分别对应的磁损密度分别为 580mW/cm3 和

1220mW/cm3。随着频率进一步提升至 1.6MHz，I 片 Y 方向延展造成的局部磁损

将会远大于 1000 mW/cm3。根据图 4.4（b），造成区域 A1 位置平均磁通密度偏
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大的主要原因是 I 片 Y 方向延展后磁柱 A 与 I 片不等宽，导致区域 A1 处的等效

截面积变小。虽然 I 片延展在 1MHz，60mT 的设计下对磁损密度的影响可以接

受，但是随着磁芯的工作点提升至 1.6MHz，60mT 之后，I 片延展的影响会导致

磁芯局部区域损耗密度过大和温度过高，降低可靠性。因此，在等效磁通面积 Ae

下降为 30mm2 时，需选择 I 片与磁柱等宽的设计方式。此时，变压器磁芯和绕组

的结构示意图分别如图 4.5 和图 4.6 所示。为了简化绕组阻抗和变压器体积的数

学模型表达式，将磁柱形状设置为矩形。 

 

 

（a） 磁芯示意图               （b）俯视图 

图 4.5  I 片与磁柱等宽时的磁芯结构示意图 

  

（a） 侧视图 （b）俯视图 

图 4.6  I 片与磁柱等宽时的绕组结构示意图（UI 平面变压器） 

图 4.6（a）为 UI 型平面变压器的侧视图，其中 dcore为磁芯的 I 片厚度，dboard

为 PCB 板的厚度。因此整个变压器的厚度 Htr 可由式(4.3)计算得出。 

 Htr = 2dcore + dboard    (4.3) 

根据图 4.6（b）中的绕组结构示意图，绕组的内径由磁柱的形状决定，在 I

片与磁柱等宽的设计中，磁柱在 x 方向的尺寸为 Wleg，与磁芯的厚度 dcore相同。

设置磁芯厚度 dcore为变量后，磁柱的长度 Lleg 可根据式(4.4)计算得出。此时，在

给定直流电阻 Rdc 设计下的绕组宽度可根据式(4.5)估算。其中，ρ 为铜箔的电阻
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率，dcu 为所选用 PCB 的铜厚。当开关频率提升至 1.6MHz，绕组的趋肤效应更

加严重，因此 PCB 铜厚选择为 2oz（0.07mm）。在选用六层板时，PCB 板的厚度

约为 1mm，因此，整个变压器的体积可根据式(4.6)计算得到。 

 Lcore =
Ae

dcore
    (4.4) 

 Wcu =
2ρ

dcuRdc−4ρ
 dcore + Lcore     (4.5) 

 VTr dcore, Rdc = (2Wleg + 4Wcu) Lcore + 2Wcu Htr    (4.6) 

通过将式(4.3)-(4.5)代入式(4.6)中，可以得到变压器体积的解析表达式，如式

(4.7)所示。进一步，可以绘制出在不同绕组直流电阻 Rdc 设计下，变压器体积随

磁芯厚度变化的曲线，如图 4.7 所示。当单匝绕组的直流电阻选择在 1.5mΩ-

2.5mΩ 时，磁芯厚度 dcore 选择在 3mm-3.5mm 之间能够取得变压器体积的最小

值。随着磁芯厚度 dcore 减小至 2mm 以内，磁柱的长度 Lleg 迅速增加，使得绕组

的内径周长迅速增加。此时，相同阻抗设计下所需的绕组宽度快速增加，导致变

压器的面积成平方倍增加，体积变大。 

 VTr dcore, Rdc = 2 [Me (dcore
2 +

Ae2

dcore
2 ) + Ne]  2dcore + dboard     (4.7) 

其中，Me = 2α 2α + 1 , Ne = Ae[ 2α + 1 2 +  2α 2], α =
2ρ

dcu·Rdc−4ρ
 

 

图 4.7 不同 Rdc 时变压器体积随 I 片厚度的变化（UI 平面变压器） 

另一方面，根据图 4.7 所示的体积计算模型，在相同的磁芯厚度 dcore和磁柱

形状设计下，当需要将单匝绕组直流电阻从 2.0mΩ 降低至 1.5mΩ 时，所增加的
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变压器体积远大于从 2.5mΩ 降低至 2.0mΩ 时所增加的体积。这是因为对于单匝

平面 PCB 绕组，其厚度受限制于高频下的趋肤效应难以增加，因此只能通过延

展其宽度来降低阻抗。随着绕组宽度 Wcu 的增加，如图 4.8（a）所示，平面 PCB

绕组中靠外侧电流流过的路径长度 L2 也在增加。因此，随着绕组宽度的不断增

加，绕组阻抗的下降速度越来越缓慢。因此，平面变压器在实现更小的绕组阻抗

时，绕组宽度的增加速度需要更快，才能弥补外侧周长增加造成的影响。因此，

绕组面积迅速增加，导致变压器体积迅速变大。并且，当绕组流过 1.6MHz 的高

频交变电流时，其绕组内的电流密度分布如图 4.8（b）所示。由于涡流效应的影

响，在直流下本应流过较小电流的绕组外侧区域会存在趋肤电流，导致在周长和

阻抗更大的绕组外侧区域产生更大的损耗。 

  

（a） 绕组几何示意图 （b）绕组内电流密度分布（1.6MHz） 

图 4.8  平面 PCB 绕组的电流密度分布仿真结果 

对于第三章中所提出的 I 片多方向延展的多窗口 EI 型变压器，同样会存在 I

片延展时等效磁通面积变小的问题，因此在 Ae 降低至 30mm2 时采用 I 片和所有

磁柱等宽的设计。并且，采用同样的平面型绕组设计时，绕组宽度延展时其阻抗

下降的效率也不高。根据图 4.9 所示的多窗口 EI 型磁芯结构，利用和 UI 平面变

压器相同的计算方法对其体积进行了数学建模，如式(4.8)-(4.10)所示，并将其体

积在不同直流电阻设置下随磁芯厚度的变化曲线绘制如图 4.10 所示。使用多窗

口 EI 磁芯时，磁芯厚度 dcore 选择在 1.5mm 左右时能够取得变压器体积的最小

值。因此，当半导体器件和电容厚度进一步降低至 1mm 以内时，磁芯厚度仍然

会造成空间的浪费。并且，随着单匝绕组直流电阻减小至 1.5mΩ 以内，变压器

体积会迅速增加。 

 

绕组
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（a） 侧视图 （b）俯视图 

图 4.9  I 片与磁柱等宽时的绕组结构示意图（多窗口 EI 平面变压器） 

 Lcore
′ =

Ae

2dcore
    (4.8) 

 Wcu
′ =

2ρ

dcuRdc−4ρ
 2dcore + Lcore

′      (4.9) 

 VTr dcore, Rdc =  6dcore + 4Wcu
′   Lcore

′ + 2Wcu
′  Htr    (4.10) 

 

图 4.10  不同 Rdc 时变压器体积随 I 片厚度的变化（多窗口 EI 平面变压器） 

 

4.2 所提出的三维 PCB 绕组变压器结构 

根据上述分析，如图 4.11（a）所示，在平面变压器中，绕组的延展方向 x

与磁通方向 y 垂直。这种结构本身就会导致绕组延展时外侧周长和阻抗大于内

侧的周长和阻抗，绕组宽度延展时阻抗下降的效率不高。并且，磁芯的 I 片和表

贴的元器件均平行于绕组放置，其厚度之间的不匹配会造成空间的浪费。为了

解决此问题，本章将绕组的延展方向 x 进行翻转，使其和穿过绕组的磁通 y 方
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向平行，如图 4.11（b）所示。在此基础上，将磁芯的形状进行优化，提出了如

图 4.11（c）所示的三维绕组变压器结构。不同于传统平面变压器中磁芯包围绕

组的设计，所提出的三维变压器结构中绕组包围磁芯，绕组在延展方向各位置

的周长均保持与最小的磁柱周长近似相等，能够充分降低绕组的阻抗。并且，

此时变压器磁芯形状更接近于理想磁环，各部位的截面积分布更加均匀，从而

能够使磁通密度分布更加均匀。 

 

（a）传统平面变压器  （b）绕组翻转  （c）所提出的三维绕组变压器结构 

图 4.11  三维绕组变压器结构的推演 

对于所提出的三维绕组变压器结构，一种较为理想的制作方式为通过 3D 打

印实现立体磁芯与绕组的堆叠。但是，受限制于制作工艺，本章暂时利用如图 

4.12 所示的基于传统 PCB 工艺的制作方法，对所提出的三维绕组变压器进行可

行性验证。图 4.12（a）为所提出三维绕组变压器的绕组结构。其中，三维绕组

由五块环绕磁芯的 PCB 拼合而成，每块 PCB 均为多层板设计，变压器的原副边

绕组可以分布在 PCB 的不同层中。由于 PCB 绕组直接环绕在磁芯表面，如图 

4.12（b）所示，可以直接利用顶层和底层 PCB 板（B_top 和 B_bottom）的表面

铜箔制作元器件的焊盘。因此，变换器中的元器件可以直接集成在变压器的表面，

成为绕组的一部分。 

通过在 PCB 板边缘设置多个金属化包边，可以将图 4.12（a）所示的多块

PCB 通过焊锡连接到一起。而对于分布在 PCB 不同层中的扁平绕组，则可以根

据需要连接至不同位置的金属化包边上，如图 4.13（b）所示。因此，所提出的

三维 PCB 绕组变压器仍能够实现原副边绕组之间的充分交错排布。 
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（a）绕组结构 

 

（b）器件集成在绕组表面 

图 4.12  基于传统 PCB 工艺的三维绕组制作方法 

  

（a）绕组通过包边互连 （b）绕组的不同排布方式 

图 4.13  三维 PCB 绕组变压器的绕组排布方式设计 

利用传统 PCB 工艺制作基于三维绕组变压器的电源模块时，其装配方法如

图 4.14 所示。首先将元器件通过回流焊的工艺装配到 B_top 和 B_bottom 的上下

两块 PCB 板上，然后利用金属化包边工艺，将其与穿过槽孔的板 B_side2 通过

焊锡连接。将三块板与磁芯组装之后，如图 4.14（b）所示，将两侧的 B_side1 和

B_side3 两块板进一步通过焊锡进行金属化包边的连接，完成整个电源模块的搭
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建。该结构中，元器件分布在变压器的表面，克服了传统平面变压器中元器件较

薄而磁芯较厚的矛盾，解决了因厚度不匹配造成的空间浪费问题，使得变换器空

间能够充分利用。 

  

（a）PCB 板与磁芯装配 （b）绕组和模块搭建 

图 4.14  基于三维 PCB 绕组变压器的电源模块装配方法 

4.3 三维绕组变压器结构的建模分析 

为了分析所提出三维绕组变压器结构的特性并对其进行优化，同样针对其几

何结构建立了数学模型。变压器结构的俯视图如图 4.15（a）所示。采用和传统

平面变压器同样的 2oz 铜厚（0.07mm）六层板设计时，PCB 板的厚度约为 1mm。

形状类似磁环的跑道型磁芯可以分为两个部分（磁柱 A 和磁柱 B），每个部分的

磁柱均可以绕制变压器绕组，如图 4.15（b）所示。其中，变压器的厚度由磁芯

厚度 dcore和 PCB 厚度 dboard 决定，如式(4.11)所示。在选定的等效磁通截面积 Ae

设置为 30mm2 时，磁柱的宽度 Wcore 可根据式(4.12)计算得出。根据磁柱在不同

厚度dcore时的形状，可以根据单匝直流阻抗Rdc计算出所需的绕组延展宽度Wcu，

如式(4.13)所示。此时，三维 PCB 绕组变压器的体积可根据式(4.14)计算得出。 

2mm

1mmB_side1

Wcu
Wcore

绕组

B_side2

B_side3

Wcore

  

（a）俯视图 （b）剖面图 

图 4.15  变压器绕组结构示意图（三维绕组变压器） 

 Htr = dcore + 2dboard   (4.11) 

Wcore

PCB

磁柱A

Ae

磁柱B

dcore

dboard
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 Wcore =
Ae

dcore
    (4.12) 

 Wcu =
2ρ

dcuRdc
(dcore +

Ae

dcore
+ 2dboard)   (4.13) 

 VTr dcore, Rdc =  2Wcu + 2Wcore  2Wcore + 4dboard Htr   (4.14) 

根据式(4.14)，同样可以在不同绕组直流电阻 Rdc 的设置条件下，将三维绕组

变压器的体积随磁芯厚度 dcore变化的曲线绘制如图 4.16。当绕组直流电阻 Rdc 从

2.5mΩ降低至1.5mΩ时，三维绕组变压器体积的增加程度远小于图 4.7和图 4.10

中平面变压器的体积变化。这是因为在所提出的三维绕组变压器中，如图 4.11

（c）所示，绕组的延展方向与磁通方向平行。因此，三维绕组在宽度延展方向

的不同位置能够保持相同的电流路径周长，且周长与最小的磁柱周长较为接近。

因此，随着绕组直流电阻 Rdc 的下降，需增加的绕组宽度仅为线性增加，相对于

平面绕组结构，对变压器体积的影响相对较小。 

进一步，将所提出的三维绕组变压器与传统的平面变压器进行了体积对比，

如图 4.17 所示。当绕组的直流阻抗 Rdc 同样设置在 1.5mΩ，磁芯的等效磁通截

面积同样为 30mm2 时，利用所提出的三维绕组变压器替代传统的 UI 型或多窗口

EI 型平面变压器，能够大幅降低变压器的体积。由于三维绕组变压器中不存在磁

芯厚度和器件厚度之间的矛盾，因此，三维绕组变压器中磁芯厚度 dcore可以选择

在 5.5mm 左右，能够实现变压器功率密度的进一步提升。 

 

图 4.16  不同 Rdc 时变压器体积随磁芯厚度的变化（三维绕组变压器） 
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图 4.17  所提出的三维绕组变压器与传统平面变压器的体积对比 

 

4.4 实验验证 

为了验证所提出变压器结构的可行性，利用三维 PCB 绕组变压器制作了一

台开关频率 1.6MHz，48V/12V 的 DC/DC 变换器样机进行了实验测试。样机采用

软开关的串联谐振电路拓扑，其原理图如图 4.18 所示，电路的关键参数如表 4.1

所示。在 1.6MHz 的开关频率下，选择了寄生参数较小的 GaN 器件。为了降低输

出低压大电流时的导通损耗，采用了中心抽头的整流方式并将多个副边绕组并联。

样机照片如图 4.19 所示，变换器采用了本章所提磁芯的结构，将多块 PCB 通过

板边缘的金属化包边利用焊锡进行连接，所有的电路元器件直接表贴在 PCB 绕

组的表面。 

 

图 4.18  48V/12V 串联谐振电路原理图 
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表 4.1 样机的关键电路参数 

Component parameters 

  −  𝟒 EPC2021 

   −   𝟖 EPC2030 

  /𝐋  460nF/12nH 

𝐋  2.5uH 

PCB 6Layer/2oz 

Core/Ratio DMR51W/4:1:1 

 

（a）仰视图和俯视图                   （b）样机三维图 

图 4.19  基于三维 PCB 绕组变压器的 DC/DC 变换器样机 

如图 4.20 所示为样机在输入电压 48V，输出电流 25A 时的关键波形图。其

中 Vds_Q3 和 Vds_SR1 分别为变换器原边开关管 Q3 和副边同步整流管 SR1 的漏源电

压波形，ILr为原边谐振腔中的谐振电流波形。通过实验测试，原边谐振腔电流近

似为正弦波形，变换器工作在谐振频率附近。原边开关管的漏源电压波形在死区

时间内上升和下降的速度较慢且没有明显跳变，开关管能够实现零电压开通。 

 

图 4.20  样机工作的关键波形图 （Vin=48V, Io=25A） 

   _   :20V/div

200ns/div

   _  :25V/div

 𝐋 :10A/div
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进一步，通过实验测量了样机的主电路效率并将其与理论仿真计算的效率曲

线进行了对比，如图 4.21 所示。相对于有限元仿真和计算结果，样机实际测量

效率较低，并且这一差距随着负载电流的增加而迅速增加。因此，该损耗应为与

导通损耗相关的损耗。 

 

图 4.21  样机在不同负载下的理论效率和实测效率对比（Vin=48V） 

为了探究实测效率较低的原因，如图 4.22 所示，对样机进行了损耗分析。

本文在构建三维绕组时采用了较为成熟的传统 PCB 工艺，但是该种制作方法需

要在 PCB 边缘设置金属化包边，使 PCB 板之间通过金属化包边和焊锡手工连接，

导致三维绕组之间的连接质量较差。并且，相对于金属铜箔，所使用低温焊锡的

电阻率可达铜的十倍以上。在目前的设计中，每匝绕组中至少存在 4 个金属化包

边和四个焊锡连接点，造成了较大的连接损耗。根据直流阻抗分析仪测试和三维

有限元仿真，该部分损耗在 25A 负载时达到了 4W 左右，导致了样机效率的大

幅降低，同时限制了相同效率下功率密度的提升。在实验测试中，目前样机在

300W 输出功率时主电路效率下降至 96%。此时，按照 300W 输出功率计算，样

机的实际满载功率密度为 1380W/in3。 

 

图 4.22  三维绕组变压器样机的损耗分析（Vin=48V, Io=25A） 
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4.5 三维绕组变压器的工艺难点及展望 

如前所述，受限制于工艺能力，目前的三维绕组变压器制作方法是将多块普

通的平面 PCB 通过金属化包边，手动利用焊锡进行立体拼接。但是，这种制作

方法手工操作较为复杂，精度较差，焊锡连接的可靠性和连接点的阻抗难以精准

控制。目前该制作方式虽然能够完成样机基本功能的验证，但是严重降低了变换

器效率，影响了三维绕组变压器的性能发挥。 

因此，需要在未来探索更先进的制造工艺，例如磁芯埋入 PCB 的多层板工

艺或者混合材料 3D 打印技术等，一方面降低制造过程的人工参与环节，另一方

面有效降低三维绕组构建过程中的连接损耗，充分发挥三维绕组周长小、阻抗低、

电流密度分布更加均匀，三维变压器磁芯磁通密度分布更加均匀的特性，从而实

现高频变换器效率和功率密度的进一步突破。 

4.6 本章小结 

传统平面变压器中绕组的延展方向与磁柱中的磁通方向垂直。因此，随着绕

组宽度的延展，其外侧的周长越来越大，导致其等效阻抗难以降低。另一方面，

采用平面变压器结构时磁芯 I 片与表贴元器件均布置在 PCB 表面，其厚度在空

间利用上相互制约。受磁材料磁损特性限制，目前 12V 每匝的绕组设计中 I 片厚

度往往会远高于半导体器件厚度，造成空间的浪费，不利于功率密度的提升。 

本章通过分析变压器磁芯和绕组的空间相对位置，揭示了平面变压器结构的

上述问题，提出了绕组延展方向与磁通方向平行的三维绕组变压器结构。通过这

一设计，绕组在延展方向各位置的周长都能近似与最小的磁柱周长相等。因此，

能够通过绕组延展有效降低阻抗。并且，不同于传统平面变压器中磁芯包围绕组，

所提出的三维绕组变压器中绕组包围磁芯。因此，可将所有元器件直接集成在变

压器表面的绕组上，解决了提升功率密度时平面变压器中器件和磁芯厚度之间的

矛盾，能够大幅提升变换器的空间利用率和功率密度。 

最后，利用三维绕组变压器结构，提出了基于传统 PCB 工艺的构建方法并

以元胞化电路中的一个低压 48V/12V 元胞为例设计了变换器样机并进行了实验

测试。实现了 1.4kW/in3 的功率密度，证明了所提出变压器结构的可行性。 
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第5章 总结与展望 

5.1 本文工作总结 

高压直流母线架构具有线缆损耗小、供电效率高、可扩展性强等优点，被广

泛应用在 5G 基站、数据中心、全电舰船等各种应用场合中。针对该架构中 MHz

高降压比隔离 DC/DC 变换器效率和功率密度提升的瓶颈问题，本文基于良好软

开关特性的串联谐振电路拓扑和实现较低器件导通损耗的元胞化技术，从高频低

损耗谐振驱动技术、高频变压器效率和密度优化设计方法等角度进行了深入分析

和探究。主要创新点和研究内容包括以下几个方面： 

 高降压比兆赫兹串联谐振电路使用常规硅器件时驱动损耗严重，而现有驱

动方案主要针对 PWM 电路，无法解决此问题。为此，提出了适用于兆赫

兹串联谐振拓扑的高频低损耗谐振驱动电路和参数优化设计方法，大幅回

收驱动能量，将驱动损耗降低了 80%以上。同时，减小了驱动电路占用的

布板面积，可进一步提升变换器功率密度。 

为了满足高压直流母线架构对高降压比隔离 DC/DC 变换器效率和功率密度

的严苛要求，需要通过高频化减小电源模块中无源元件的体积。在这一应用场合

中，串联谐振拓扑因其全负载范围内良好的软开关特性在学术界和工业界中广泛

应用。通过运用元胞化技术，可以进一步降低该拓扑在高频下实现软开关所需的

能量，仅需利用成熟的低压硅器件，即可实现 MHz 下较小的开关损耗和器件导

通损耗。但是，该元胞化电路中原边串联的多个半桥结构均需要浮地驱动。并且，

为了实现高降压比低压大电流输出，该电路中原副边器件的数量均较多。若使用

传统隔离型驱动芯片，不仅会造成较大的驱动电路布板面积，还会造成严重的驱

动损耗。而现有的谐振型驱动方案主要针对 PWM 电路设计，难以满足元胞化谐

振电路对于多路隔离、对称并具有合适死区时间的驱动要求。 

针对上述问题，本文提出了适用于该元胞化谐振拓扑的谐振驱动方案，利用

驱动变压器实现隔离，利用驱动变压器寄生的励磁电感作为谐振元件，实现驱动

能量的回收。该驱动方案中，单个驱动变压器可同时为数十颗器件提供隔离驱动，

大幅减小了驱动电路的元器件数量和占用的布板面积。进一步，结合串联谐振电
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路的工作特性及其对死区时间的要求，推导了所提出谐振驱动电路的数学模型并

给出了参数优化设计方法，能够实现元胞化串联谐振电路中器件导通损耗和驱动

损耗之和的最小化。经过实验验证，所提出的谐振驱动变压器相对于传统的隔离

驱动芯片能够在驱动布板面积下降 50%的情况下将驱动损耗降低 80%以上。并

且，基于该谐振驱动的 1MHz 380V/12V 元胞化 DC/DC 变换器样机实现了 98.4%

的峰值效率和 1.3kW/in3 的功率密度，对比现有设计方案具备明显优势。 

 针对平面变压器中磁芯厚度较大造成空间严重浪费的问题，建立了磁芯的磁

通分布模型并提出了 I 片多方向延展的多窗口 EI 型磁芯及磁通调控方法，

大幅降低了磁芯厚度并提升了功率密度；同时，平面绕组在兆赫兹频率下涡

流损耗严重，本文提出了对绕组形状和端子结构的优化设计方法，优化了均

流效果并降低了绕组损耗，使变换器的效率和功率密度指标突破至国际领先

地位。 

相对于线绕式变压器，基于 PCB 工艺的平面变压器具备更低的人工成本和

更好的参数一致性，并且能够通过扁平化的绕组设计降低磁芯窗口的高度和体积。 

在 380V/12V 高降压比低压大电流输出的隔离 DC/DC 变换器中，双磁柱的 UI 型

平面变压器可以用来在有限的 PCB 层数下构造更多的绕组并联数量，降低大电

流损耗。但是，受限制于磁材料的磁损特性，即使将开关频率提升至 1MHz，其

磁芯 I片的厚度仍会远大于器件的厚度，造成空间的浪费，制约功率密度的提升。

针对这一问题，本文推导了磁芯内磁通分布的数学模型，提出了 I 片多方向延展

的多窗口 EI 型磁芯及其磁通调控方法，大幅降低了磁芯厚度并提升了功率密度。

另一方面，MHz 高频下磁场的变化更加剧烈，平面绕组的具体形状对其涡流效

应和寄生参数的影响也更为严重，仅通过传统的原副边绕组排布优化方法不足以

实现绕组均流和损耗的优化。为了解决此问题，本文针对变压器具体形状和端子

连接方式进行了优化设计，充分抵消了端子附近的垂直磁场强度，优化了绕组寄

生电感，提升了并联绕组的均流度并大幅降低了绕组损耗。通过对高频平面变压

器磁芯和绕组的精细化设计管理，基于所提出的磁芯和绕组优化方法，进一步将

1MHz 380V/12V 元胞化 DC/DC 变换器的峰值效率提升到了 98.8%，功率密度提

升至 2kW/in3 以上。相对于目前学术界和工业界相同电压规格的电源模块，效率

和功率密度指标大幅领先。 
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 平面变压器中绕组延展方向与磁通方向垂直导致绕组阻抗难以降低，限制了

效率和功率密度的进一步提升。本文揭示了这一空间结构在物理机理上的局

限性，提出了一种绕组延展方向与磁通平行的三维绕组变压器结构，使得绕

组阻抗可大幅降低，并且克服了在功率密度提升中平面变压器磁芯与器件厚

度相互制约的问题，实现变换器空间的充分利用。 

平面 PCB 绕组变压器目前制作工艺较为成熟，在高频高密度变换器中广泛

应用。但是，在有限 PCB 层数下通过增加绕组宽度降低阻抗时，其绕组外侧的

周长随宽度的增加而变大，阻抗下降的速度逐渐变慢，但是绕组面积反而以平方

倍的速率迅速增加，导致变压器功率密度大幅降低。为了应对未来 DC/DC 变换

器越来越高的效率和功率密度要求，本文通过分析平面变压器结构，揭示了其绕

组延展方向与磁通方向垂直造成绕组阻抗难以降低的固有物理限制，提出了一种

绕组延展方向与磁通平行的三维绕组变压器结构。与平面变压器中磁芯包围绕组

的结构不同，所提出的三维绕组变压器中利用绕组包围磁芯，器件直接集成在磁

芯表面的绕组上，克服了磁芯厚度与器件厚度在空间利用上相互制约的矛盾，实

现了变换器空间的充分利用。最后通过实验验证了所提出的三维 PCB 绕组变压

器结构的可行性，实现了高效率高功率密度的变换器设计。 

 

5.2 后续研究展望 

高降压比隔离母线变换器的效率和功率密度直接影响着整个供电系统的能

效，对于实现应用系统的轻量化、小型化具备重要意义。实现高频高降压比

DC/DC 变换器的高效率和高功率密度涉及高频软开关拓扑设计、高频低损耗驱

动技术、高频磁元件技术、器件优化、EMI 抑制、集成封装工艺等多项技术。本

文基于高频软开关的元胞化串联谐振拓扑，重点针对高频谐振驱动技术和高频磁

元件设计进行了部分研究工作，初步探索并解决了部分问题，但未来还有许多问

题有待进一步探索和研究，其中包括： 

 针对元胞化 MHz 高降压比隔离的串联谐振拓扑，本文提出的高频低损耗谐

振驱动变压器及参数优化设计方法实现了驱动损耗和驱动电路布板面积的

大幅降低。但是对于一个实用的电源模块而言，系统还应包括辅助供电、启

动电路、欠压过流保护等模块，因而本文所提出的谐振驱动方案及模块设计
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离真正的产业化应用还有一定距离。 

 为了在实现双磁柱绕组绕制的同时降低变压器磁芯的厚度，本文提出了基于

I 片多方向延展的多窗口 EI 型磁芯结构并利用了多段气隙进行了磁通调控。

但是在批量化生产时，如何提升多段气隙的制作精度，以及降低磁芯封装时

的应力仍有待研究。 

 针对平面变压器结构限制效率和功率密度进一步提升的问题，本文改变了绕

组延展方向和磁通方向的相对位置，提出了一种三维 PCB 绕组变压器结构，

使绕组周长不随绕组延展宽度增加，能够有效降低绕组阻抗并克服磁芯与器

件厚度不匹配的矛盾。但是，受限制于加工工艺的限制，目前基于传统 PCB

工艺的三维绕组结构中存在多个焊锡连接点，手工焊接造成了较大的连接损

耗。未来可探索磁芯嵌入 PCB、绕组 3D 打印等更为先进的工艺，以充分发

挥该三维绕组变压器结构的效率和功率密度优势。 

 目前论文只针对元胞化 MHz 高降压比隔离 DC/DC 变换器的效率和功率密

度进行重点研究，未来仍需对 EMI 设计，大功率系统供电时多模块串并联设

计以及工程化和产业化中可能存在的问题进行探究。 
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