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ABSTRACT: Transformer winding losses are an important 

factor limiting the efficiency of LLC converter in high-ratio 

high-current applications. This paper proposes an optimal 

design scheme for fractional-turn transformers applicable to 

high-ratio high-current output LLC converters to reduce 

winding losses, considering the influence of the number of 

secondary turns and the dimensional parameters on the 

transformer losses, and designing the fractional-turn 

transformer with optimal efficiency. The voltage and current 

equalization characteristics of input-series output-parallel 

transformer structure is analyzed, and the method to realize the 

secondary current equalization is proposed. An LLC converter 

prototype with 400V input, 12V output, rated power of 

3000W is built, achieving a power density of 300W/in3, a 

half-load efficiency of 97.7%, and a full-load efficiency of 

96.9%. The half-load and full-load efficiencies are higher than 

those of integer-turn transformer with the same power density, 

validating the optimized design. 

KEY WORDS: resonant converter; fractional-turn transformer; 

magnetic integration; winding loss; optimized design 

摘要：在高变比大电流场景中，变压器绕组损耗是限制 LLC

变换器效率的重要因素。文中提出适用于高变比大电流输出

LLC变换器的分数匝变压器优化设计方法来降低绕组损耗，

考虑副边匝数和尺寸参数对变压器损耗的影响，对分数匝变

压器进行效率最优设计。分析输入串联输出并联变压器结构

的均压均流特性，提出实现副边均流的方法；研制 400V 输

入、12V 输出、额定功率 3000W 的 LLC 变换器样机，功

率密度达到 300W/in3，半载效率达到 97.7%，满载效率达

到 96.9%。半载和满载效率均优于相同功率密度的整数匝变

压器，验证了方案的有效性。 
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优化设计 

0  引言 

近年来，随着人工智能、云计算以及电动汽车

的快速发展，数据中心、通信基站和电动汽车辅助驾

驶系统等的耗电量显著增加。降低上述场景供电过

程中的损耗，已成为达成“双碳”目标迫切需要解

决的问题[1]。处理器和存储芯片等需要 0.8~3.3V 的

电压供电，从功率因数校正(power factor correction，

PFC)变换器输出端或动力电池(400V/800V)到芯片

端，需要多级功率变换，而高变比大电流直流变换

器是必不可少的，其效率对供电链路整体效率的影

响显著[2-4]。 

LLC 谐振变换器可实现全功率范围软开关，具

有较低的开关损耗，但随着输出电流增大，I
2
R 损

耗成为限制 LLC 变换器效率的主要因素，其中，变

压器的绕组损耗占比最高[4-6]。较大的降压比，使得

变压器变比增大，这又增大了设计难度。LLC 变换

器中超过一半的损耗在变压器中产生[4]，因此，降

低变压器的损耗是提升 LLC 变换器效率的关键。矩

阵变压器通过磁通量抵消，可降低磁芯损耗，同时，

可以将副边绕组分散放置，增大电流输出能力[4-8]。

然而，较长的绕组使得其在负载电流较大时效率较

低。文献[9-10]提出串联半桥 LLC 谐振变换器，使

用低压器件可降低器件导通损耗，但增加的器件数

量导致成本增加，并且驱动电路设计困难。分数匝

变压器的概念早在 1986 年就被提出[11]，由于其可

以缩短绕组长度，绕组损耗显著低于传统变压器。

文献[12]提出了一种 1/2 匝变压器，两个副边绕组

首尾相连，通过同步整流管和输出滤波电容连接，
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共同组成一匝，但原边采用利兹线绕组，结构较为

复杂；文献[13]提出了一种 1/4 匝变压器，原副边

均采用印刷电路板(printed circuit board，PCB)绕组，

但每个副边绕组各自独立组成回路，导致副边绕组

长度没有降到最低，限制了其效率；文献[14-15]分

别提出 6 边柱和 4 边柱变压器，本质上也属于分数

匝变压器，但仍然是副边绕组独立组成回路，限制

了绕组损耗的降低；文献[16-18]提出了集成分数匝

变压器，将同步整流管和输出滤波电容集成到变压

器内部，副边绕组首尾相接共同组成回路，使副边

绕组长度降到最低，效率和功率密度均得到显著提

高，尤其是重载效率相比其他方案更高。然而，在

磁芯横截面积相同的情况下，Nf分之一匝变压器磁

通量密度 Bm是整数匝变压器的 Nf倍，从而导致磁

芯损耗增大。为了降低 Bm，分数匝变压器磁芯的横

截面积往往较大。因此，分数匝变压器的功率密度

和磁芯损耗，与绕组损耗是相互矛盾的。同时，变

压器的尺寸参数设计对功率密度、绕组损耗和磁芯

损耗也有较大的影响。 

基于上述背景，本文提出一种适用于高变比大

电流输出 LLC 变换器的分数匝变压器优化设计方

法；在特定变压器功率密度的限定下，以变压器总

损耗作为优化目标，优化 Nf和变压器尺寸参数；结

合 LLC 变换器输入电压 Vin、输出电压 Vo 和输出功

率 Po，通过 Steinmetz 公式和 Dowell 公式计算变压

器总损耗。为了论述的完整性，本文首先介绍分数

匝变压器的基本原理，并比较其相对整数匝变压器

的优缺点。本文还提出一种变压器等效模型，分析

输入串联输出并联 (input-series output-parallel，

ISOP)形式连接的变压器中，原边串联均压和副边

并联均压的实现条件。为了验证设计方法的有效

性，研制一台满载功率 3kW 的全桥 LLC 变换器，

半载效率达到 97.7%，满载效率达到 96.9%，功率

密度达到 300W/in
3。 

1  分数匝变压器基本原理 

本文首先比较分数匝变压器和传统整数匝变压

器的区别。图 1 展示了整数匝全波整流绕组的示意

图，全波整流需要中心抽头绕组，平面变压器中通

常将中心抽头绕组的两部分绕组布置在不同的层

中，为了便于展示，图 1 仅是中心抽头绕组的一半。

如图 1 所示，绕组两端连接同步整流管和输出滤波

电容，绕组电流的交流分量通过输出滤波电容在绕

组中循环流动，直流分量被电容阻隔，流向负载。 

绕组电流直流分量

绕组电流交流分量

绕组感应电动势

0 oV
 

 

图 1  整数匝绕组示意图 

Fig. 1  Schematic diagram of integer-turn winding 

以 1/4 匝为例，图 2 展示了 1/4 分数匝绕组的

示意图。完整的一圈绕组被分割成 4 部分，各分数

匝绕组之间通过同步整流管和输出滤波电容相连

接。与整数匝绕组相同，绕组电流的直流分量被电

容阻隔而流向负载，交流分量通过输出滤波电容，

流向下一个分数匝绕组，在磁芯窗口中循环流动。

与整数匝绕组不同的是，分数匝绕组中单个绕组没

有组成回路，而是同其它绕组共同组成回路。图 3

展示了分数匝绕组的等效电路，在交流等效电路中

4 个分数匝绕组彼此首尾相连，是串联的关系，而

在直流等效电路中 4 个分数匝绕组是并联的关系。 
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图 2  分数匝绕组示意图 

Fig. 2  Schematic diagram of fractional-turn winding 

 
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  (a) 交流等效电路                   (b) 直流等效电路 

图 3  分数匝绕组等效电路 

Fig. 3  Equivalent circuit of fractional-turn winding 

图 2 和 3 中的 1/4 匝绕组在功能上可等效为 4

个图 1 中的整数匝绕组并联。4 个整数匝绕组并联

的等效电路如图 4 所示，并联的关系使其直流等效

电路与 1/4 匝绕组相同。但整数匝绕组各自独立组

成回路，其交流等效电路是 4 个独立的回路。 
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    (a) 交流等效电路                  (b) 直流等效电路 

图 4  并联整数匝绕组等效电路 

Fig. 4  Equivalent circuit of parallel integer-turn winding 

在工况相同的情况下，图 3 和 4 中每个绕组中

的电流交流分量和直流分量均相同。但分数匝绕组

的长度是整数匝绕组的 1/4，两种绕组的直流电阻

满足以下关系： 

 DC_fractional DC_integer

1

4
R R  (1) 

在原副边绕组交错情况相同的情况下，分数匝

绕组的副边交流电阻也是整数匝绕组 1/4。根据叠

加定理，绕组损耗可表示为 

 2 2

Cu DC DC AC ACP I R I R   (2) 

因此，分数匝绕组的副边绕组损耗是整数匝绕

组的 1/4。上述讨论的是副边绕组，在变压器变比相

同的情况下，变压器的原副边匝数满足以下关系： 

 
p_fractional p_integer

s_fractional s_integer

N N

N N
  (3) 

分数匝绕组的副边匝数是整数匝绕组的 1/4，

根据式(3)，其原边匝数也是整数匝绕组的 1/4，因

此，原边绕组的直流电阻也满足式(1)。原边绕组中

只有交流电流，在工况相同的情况下，两种绕组的

原边电流相同，根据式(2)，分数匝绕组的原边绕组

损耗也是整数匝绕组的 1/4。 

综上所述，在磁芯尺寸相同的情况下，分数匝

变压器的总绕组损耗是整数匝绕组变压器的 1/4。

但磁芯损耗将会增加，磁芯中的最大磁通密度可以

表示为 

 o s
m

p e4

nV T
B

N A
  (4) 

式中：Ae为磁芯横截面积；Ts为开关周期；Np为原

边匝数；n 为变比。由于原边匝数 Np减小，分数匝

绕组变压器的 Bm 会增大，导致磁芯损耗增大。为

了避免磁芯损耗过大并防止饱和，分数匝绕组变压

器的磁芯横截面积将更大，而这也将导致绕组长度

增大。文献[16]分析了在保证磁芯最大磁通密度相

同的情况下，分数匝变压器的绕组损耗和磁芯损耗

对比整数匝变压器的相对值，结果显示，绕组损耗

的相对下降值大于磁芯损耗的相对上升值。因此，

经优化设计的分数匝变压器的总损耗低于整数匝

变压器。 

成本方面，图 4 中的 4 个整数匝绕组并联形式

分为两种，第 1 种是采用 4 个变压器采用 ISOP 的

形式连接，这种方法需要的 PCB 层数与 1/4 匝变压

器相同，但需要磁芯数量较多；第 2 种是采用 PCB

层间并联的形式，这种方法需要的磁芯数量与 1/4

匝变压器相同，但 PCB 层数会增加。灵活性方面，

根据变比、效率和功率密度等要求，可设计为任意

Nf分之一匝绕组。因此，分数匝绕组在成本和灵活

性上更有优势。表 1 展示了分数匝绕组和整数匝绕

组的优缺点对比。 

表 1  分数匝绕组和整数匝绕组对比 

Table 1  Comparison between fractional-turn winding and 

integer-turn winding 

名称 分数匝绕组 整数匝绕组 

绕组损耗 较低 较高 

磁芯损耗 较高 较低 

成本 较低 较高 

灵活性 较好 较差 

2  分数匝变压器优化设计方法 

2.1  层间绕组排布和铜厚优化选择 

对于平面变压器，可通过增加 PCB 的层数来增

加绕组匝数，以实现更高的变比。但这将导致绕组

间寄生电容增加，从而引入更多共模电磁干扰噪声，

同时也会导致 PCB 成本增加[4]。将多个变比较小的

变压器采用 ISOP 方式连接，可以降低 PCB 层数。 

4 层绕组具有较低的成本，同时，可在原边和

副边绕组之间增加屏蔽绕组来进一步降低共模电

磁干扰噪声。PCB 绕组的厚度和排布方式都会影响

其交流电阻[19]。图 5 展示了 SPPS 和 PSSP 排布方

式的磁动势分布，其中：P 代表原边绕组；S 代表

副边绕组。SPPS 排布为非完全交错排布，而 PSSP 

磁动势

正半周期 负半周期

磁动势

正半周期 负半周期

1S

1P

2P

2S

1P

1S

2S

2P

 

        (a) SPPS                             (b) PSSP 

图 5  绕组排布方式 

Fig. 5  Arrangement of winding 
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为完全交错排布。 

通常情况下，完全交错的绕组排布方式可以将

交流电阻降到最低，因此，PSSP 排布的绕组交流

电阻小于 SPPS 排布。然而，为了降低绕组和同步

整流管连接处的端部损耗，通常将同步整流管直接

放置在副边绕组上[20-21]，SPPS 排布中副边绕组位

于外层，可直接与同步整流管连接，而 PSSP 排布

中副边绕组位于内层，需要通过过孔与同步整流管

连接，而过孔会导致额外的损耗。 

为了比较两种排布方式的交流电阻差异，定义

绕组的交流电阻和直流电阻的比值为交流电阻系

数 FR，可通过 Dowell 公式计算[4]： 

 
2

R

1
| coth( ) | | 2 tanh( ) |

3 2

m h
F h h h


  


   (5) 

可表示为 

 0j



  (6) 

式中：h 为 PCB 绕组的铜厚；为铜的电阻率；0

为真空磁导率；为开关角频率；m 为绕组的归一

化磁动势；j 为虚数单位。 

由式(5)和(6)可计算出交流电阻系数与频率和

铜厚的关系，图 6 展示了两种绕组排布方式在不同

频率和铜厚情况下的交流电阻系数对比，本文对比

了 2、3oz 两种铜厚的交流电阻系数。为了更直观

地对比，图 6 的纵坐标为 FR/h，其与实际的交流电

阻成正比。由图可知，两种排布方式的交流电阻系

数均随频率的上升而增加，SPPS 排布的增加速度

更快，但在 300kHz 频率时，SPPS 排布的交流电阻

系数相比 PSSP 的差异并不大。过孔会导致较大的

端部损耗[20]，考虑到 SPPS 排布方式可避免过孔的

使用，绕组排布方式选择 SPPS。在 300kHz 频率下，

铜厚为3oz时两种排布方式的原副边绕组的交流电

阻系数均低于 2oz 铜厚的交流电阻系数，因此，铜

厚应选择 3oz。 

SPPS, 3oz
SPPS, 2oz
PSSP, 3oz
PSSP, 2oz 300kHz

/Hz频率

R
F

h

 

(a) 副边绕组 

SPPS, 3oz
SPPS, 2oz
PSSP, 3oz
PSSP, 2oz 300kHz

/Hz频率

R
F

h

 

(b) 原边绕组 

图 6  交流电阻系数对比 

Fig. 6  Comparison of ac resistance coefficient 

图 7展示了整数匝、1/2匝和 1/4匝绕组示意图。

4 匝原边绕组放置于内层，副边绕组放置于外层。

整数匝、1/2 匝和 1/4 匝变压器的变比分别为 41，

40.5 和 40.25。若实现相同的变换器变比，所需

3 种变压器的数量比值为 421。 

 Co    SR      oC SR

 

(a) 整数匝副边绕组 

 

(b) 1/2 匝副边绕组 

 

(c) 1/4 匝副边绕组 

 

(d) 原边绕组 

图 7  分数匝绕组示意图 

Fig. 7  Schematic diagram of fractional-turn windings 

2.2  Nf及变压器尺寸设计 

变压器的绕组损耗和磁芯损耗受 Nf 和尺寸参
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数影响，在给定的电压、输出功率和变压器功率密

度下，以变压器总损耗为优化目标，可以找到 Nf

和变压器尺寸的最优点。 

磁芯损耗可通过 Steinmetz 公式计算： 

 v c s mP k f B   (7) 

式中：Pv 为单位体积的磁芯损耗；kc、和可通

过磁芯数据手册得到；Bm可通过式(4)计算得到。 

以 1/4 匝变压器为例，尺寸参数可通过图 8 表

示。其中：r 为磁芯中柱半径；c 为副边绕组宽度；

d 为绕组和磁芯之间的间距，设置为 0.2mm；l 为

磁芯中心距边缘的长度。为了保证磁芯边柱横截面

积之和等于中柱横截面积，各参数之间应该满足以

下关系： 

 2 2 24 ( )l r a r      (8) 

开口

d

d
c

a

l
r r

R
x

 

(a) 副边绕组             (b) 原边绕组 

图 8  分数匝变压器尺寸参数 

Fig. 8  Fractional-turn transformer size parameters 

由于磁芯开口的面积较小，其在计算过程中被

忽略。变压器的占地面积可以表示为 

 2 2 2

T 4 ( )A l r a r       (9) 

同一层放置 2 匝原边绕组，其边界距磁芯中心

长度可通过以下公式计算[4]： 

 x rR  (10) 

式中 Rrdc。 

变压器体积可表示为 

 T T 1 2( 2 )V A H H   (11) 

式中：H1 为中柱高度；H2为盖板高度，可表示为 

 
2

e
2

2 ( / 2) 2

A r
H

r a r a
 

  
 (12) 

其中，中柱横截面积 Ae 可表示为 

 2

eA r   (13) 

磁芯体积可表示为 

 core T 2 e 12 2V A H A H   (14) 

根据式(7)和(14)，可以计算出磁芯损耗： 

 core v coreP PV  (15) 

计算变压器绕组损耗之前，应计算出原副边绕

组电流的有效值。首先，副边绕组电流可表示为 

 o
s

f T8

I
I

N N


  (16) 

式中：Io 为 LLC 变换器输出电流；NT为采用 ISOP

连接的变压器数量。 

励磁电流峰值可表示为 

 o s
m

m4

nV T
I

L
  (17) 

式中 n 为变压器变比。 

副边电流折算到原边的有效值为 

 o
p

2 2

I
I

n


  (18) 

原边电流有效值可表示为 

 2 2m
r p( )

3

I
I I   (19) 

因此，变压器绕组损耗可表示为 

 2 2

Cu r Rp pdc f s Rs sdc2P I F R N I F R   (20) 

式中：FRp、FRs 分别为原边和副边绕组的交流电阻

系数，可通过式(5)得到；Rpdc、Rsdc 分别为原边和

副边绕组的直流电阻[4]，可表示为： 

 pdc

2 8

ln ln
R

h R r





 (21) 

 sdc

f

2 1

ln ln
R

N h R r





 (22) 

综上所述，总的变压器损耗可表示为 

 T T core Cu( )P N P P   (23) 

给定变压器体积，对于特定的中柱半径 c，根

据式(9)、(11)和(12)，可以计算出 a，从而进一步计

算出不同 Nf情况下的磁芯损耗和绕组损耗，改变 c

和 Nf，寻找变压器总损耗最小的点。图 9 展示了优

化设计过程。 

2.3  3kW 全桥 LLC 变压器优化设计 

为了验证图 9 所示的优化设计方法，以 3kW

全桥 LLC 变换器为例进行其变压器设计，变压器功

率密度要求达到900W/in
3，变换器参数如表2所示。 

通常情况下，考虑到服务器电源和通信电源等

大部分时间工作在半载附近，应将变换器的效率最 
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给定条件

开关周期 
Ts

参数设计 
Nf, NT

变压器尺寸 r, a, H1, H2

磁芯损耗
式(13)

式(4) 式(15)

绕组损耗

式(16)

式(17)

式(18) 式(19)

式(5) 式(21)、(22)

式(20)

PT  NT(Pcore  PCu)
变压器总损耗

变换器工况
Vin, Vo, Po, Lm

变压器体积限制
VT

磁芯材料选型 
Pv  kcfs

Bm


绕组排布 
SPPS 或 PSSP

铜厚
h

PCu

IrIp

Im

Is

Ae Bm Pcore

Vcore

Rpdc, RsdcFRp, FRs

 

图 9  优化设计方法 

Fig. 9  Optimal design flowchart 

表 2  样机参数 

Table 2  Prototype parameters 

参数 数值 参数 数值 

额定功率/kW 3 谐振电容/nF 610 

输入电压/V 400 励磁电感/H 100 

输出电压/V 12 谐振电感/H 4.7 

谐振频率/kHz 300 输出电容/F 6410 

高点设计在半载附近[6]，因此使用半载功率来进行

优化设计。考虑到 PCB 布局的对称性和磁芯制造   

的便利性，除整数匝外 Nf限定为偶数且不超过 4。

图 10 展示了优化设计结果，由图可知，在变压器

体积固定的情况下，随着中柱半径 r 的增大，变压

器损耗呈现出先减小后增大的趋势。在损耗最低点

左侧，磁芯损耗占主导地位，Bm随着 r 的增大而减

小，磁芯损耗随之减小，而在损耗最低点右侧，绕

组损耗占主导地位，绕组电阻随着 r 的增大而增大。

通过对比，1/4 匝绕组变压器的损耗最低。最终，

Nf选择为 4，中柱半径 r 选择为 12.8mm。 

整数匝

四分之一匝

二分之一匝 12.8r 
T 14.4P 

9r 
T 17.1P 

6r 
T 25.2P 

mmr

T
W

P

 

图 10  优化设计结果 

Fig. 10  Optimal design results 

图 11 为分数匝变压器的有限元仿真结果，磁芯

的磁通量密度和绕组的电流密度均在合理范围内。 

 

(a) 磁通量密度 

 

(b) 电流密度 

图 11  有限元仿真结果 

Fig. 11  Finite element simulation results 

3  均压和均流分析 

图12为采用分数匝变压器的LLC变换器拓扑，

两个 1/4 匝变压器采用 ISOP 的方式连接。 

 4  0.25

 4  0.25









Q1 Q2

Q3 Q4

CinVin

T1

T2

Lr

Cr

Rr

分数匝变压器

 

图 12  分数匝变压器 LLC 拓扑 

Fig. 12  LLC with fractional-turn transformers 

串联均压和并联均流对变换器的效率和可靠

性具有重要影响，图 12 所示的拓扑原边为两个变

压器串联，应保证均压；副边为多相同步整流并联，

应保证均流。 

为了便于分析，将分数匝变压器等效为多个原

边串联的子变压器的结构，如图 13 所示。以 1/4

匝变压器为例，4 个窗口可以被划分为 4 个独立的

UI 型子变压器(t1—t4)，4 个子变压器的励磁电感用 

1t 2t

4t 3t

 

(a) 物理模型 
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1t 2t 3t 4t

1: 0.25
m1L m2L m3L m4L

 

(b) 符号模型 

图 13  分数匝变压器等效模型 

Fig. 13  Equivalent model of fractional-turn transformer 

Lm1—Lm4 表示。子变压器的原边串联，副边在直流

等效电路中并联，交流等效电路中串联。每个子变

压器的变比为 10.25。 

3.1  原边串联均压分析 

图 12 中两个分数匝变压器共包括 8 个子变压

器，每个子变压器的副边在直流等效电路中并联，

因此各子变压器的副边电压相等，均等于变换器输

出电压 Vo。每个子变压器的变比相等，将副边电压

按变比折算到原边，其原边电压也相等。因此，各

子变压器的原边电压均相等，图 12 中的两个分数

匝变压器 T1、T2 的原边电压也相等，说明该变压器

结构可实现原边串联均压。 

3.2  副边并联均流分析 

LLC 变换器的变压器原边电流等于谐振电流，

谐振电流减去励磁电流并按变比折算到副边，等于

副边电流 Is，可通过如下公式表示： 

 s r m( )I n I I   (24) 

图 13(b)中，子变压器的原边串联，因此其原

边电流相等，均等于谐振电流。根据式(24)，副边

电流是否相等取决于励磁电流，励磁电流波形为三

角波，其峰值可通过式(17)表示。 

可以看出，励磁电流是否相等取决于励磁电

感。综上所述，只要保证 4 个子变压器的励磁电感

相等，即可实现副边并联均流。 

铁氧体磁芯的磁导率远大于空气，因此，励磁

电感的大小主要取决于气隙的长度。分数匝变压器

的磁阻模型如图 14 所示，图中：每个子变压器磁

路中的磁动势为 NpImi；Np 为原边匝数；c、si 分

别为中柱和各边柱的磁通量；Rc、Rsi分别为中柱和

各边柱的气隙磁阻，可表示为： 

 c
c

0 c

l
R

A
  (25) 

 si
si

0 s

l
R

A
  (26) 

式中：lc、lsi分别为中柱和各边柱的气隙长度；As、

Ac分别为中柱和边柱的横截面积。 

s1 s2

s4 s3

cRc

s1R s2R

s3Rs4R

p m1N I p m2N I

p m3N Ip m4N I

 

图 14  分数匝变压器磁阻模型 

Fig. 14  Reluctance model of fractional-turn transformer 

根据法拉第电磁感应定律，每个边柱的磁通量

可表示为 

 si
o

d

d
V

t


  (27) 

因此，4 个边柱的磁通量相等： 

 c
s1 s2 s3 s4

4


        (28) 

s1—s4 流过中柱磁阻 Rc可以看作各自流过磁

阻 4Rc，分数匝变压器的等效磁阻模型如图 15所示。 

s1R s2R

s3Rs4R

c4R c4R

c4R c4R

s1 s2

s4 s3

p m1N I p m2N I

p m3N Ip m4N I

 

图 15  分数匝变压器等效磁阻模型 

Fig. 15  Equivalent reluctance model of  

fractional-turn transformer 

根据图 15，在忽略铁氧体磁芯材料磁阻的前提

下，子变压器的励磁电感可表示为 

 

2

p

mi

c si4

N
L

R R



 (29) 

因此，子变压器的励磁电感与边柱气隙的磁阻

相关，根据式(29)，只要保证边柱气隙相等，即

ls1ls2ls3ls4，可使每个子变压器的励磁电感相

等，进而保证分数匝变压器的副边均流。为了避免

加工误差对气隙的影响，可只在中柱设置气隙，取

消边柱气隙。同时，保证图 12 中 T1 和 T2的中柱气

隙长度相同，即可保证所有副边绕组均流。 

4  实验验证 

为了验证图 9 所示的优化设计方法的合理性，

按照表 2 所示的参数设计一台 LLC 变换器样机。   

图 16 展示了样机实验环境。 

图 17 为样机在轻载(Io  10 A)和满载(Io   

10.25 
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直流电源

直流电子负载

红外
热像仪 万用表

示波器

样机

 

图 16  实验环境 

Fig. 16  Experimental environment 
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(a) 轻载波形(Io10A) 
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(b) 满载波形(Io250A) 

图 17  样机实验波形 

Fig. 17  Prototype experimental waveforms 

250A)状态下的工作波形，包括原边器件和副边器

件的漏源电压波形及谐振电流波形。图 18 为样机

的零电压开关(zero voltage switch，ZVS)波形，可以

看到样机实现了软开关。 
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图 18  零电压开关波形 

Fig. 18  Zero-voltage-switch waveforms 

为了得到完整的 LLC 损耗模型，需要计算开关

器件和谐振电感的损耗。原边器件的导通损耗和关

断损耗以及副边器件的导通损耗可分别表示为： 

 2

pcon r ds(on)pP I R  (30) 

 poff p s offP n f E  (31) 

 2

scon s ds(on)sP I R  (32) 

式中：Rds(on)p、Rds(on)s 分别为原边器件和副边器件的

导通电阻；np 为原边器件数量；Eoff 为原边器件关

断能量，可通过器件手册获得。 

谐振电感使用平面绕组，其绕组损耗可表示为 

 2

LrCu r LrP I R  (33) 

式中 RLr 为谐振电感的交流电阻，可通过其直流电

阻与式(5)得到交流电阻系数相乘得到。谐振电感的

磁芯损耗可通过式(15)得到。 

图 19 为定频模式下的样机实测和计算效率曲

线及计算得出的使用整数匝变压器的 LLC 变换器

的效率曲线。当输出电流为 130A 时，样机效率达

到峰值，为 97.7%，此时恰好处于半载，满载效率

为 96.9%；当输出电流大于 40A 时，样机效率均高

于 96%。样机计算效率曲线与实测结果基本吻合，

验证了损耗计算模型的准确性。整数匝变压器对应

的效率曲线在轻载时高于 1/4 匝变压器，而重载时

则明显较低。图 20 为使用 1/4 匝变压器和整数匝变 
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图 19  效率曲线 

Fig. 19  Efficiency waveform 
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图 20  损耗细分 

Fig. 20  Loss breakdown 
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压器的 LLC 变换器在半载和满载情况下理论计算

的各种损耗的详细对比，包括器件损耗、谐振电感

损耗和变压器损耗，谐振电容、输出滤波电容和器

件与 PCB 焊盘连接处的损耗等包含在其他损耗中。

可以看到，半载时变压器磁芯损耗和原边器件关断

损耗等与负载电流无关的损耗占比较大，满载时器

件导通损耗和绕组损耗占比较大，尤其是变压器副

边绕组损耗占比最大。因此，轻载效率主要受磁芯

损耗影响，而重载效率主要受绕组损耗影响。由  

图 19、20 可知，分数匝变压器通过缩短绕组长度

来降低绕组损耗，使得重载损耗明显降低，因此其

适合电流负载较大的场景。 

5  结论 

本文面向高变比大电流输出 LLC 谐振变换器，

提出了一种分数匝变压器优化设计方法，主要结论

如下： 

1）总结分数匝变压器基本原理，及其对比传

统整数匝变压器的优劣； 

2）考虑 Nf和尺寸参数对变压器损耗的影响，

提出一种效率最优的分数匝变压器优化设计方法； 

3）提出一种分数匝变压器等效模型，分析采

用 ISOP 方式连接的分数匝变压器原边均压和副边

均流情况，保证磁芯边柱气隙长度一致即可实现均

压均流。 
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