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基于集肤效应与邻近效应的静电除尘变压器
绕组谐波损耗优化设计

李志广，沈　 湛，潘　 鹏，金　 龙
（东南大学 电气工程学院，江苏 南京 ２１００１８）

摘要：现有变压器设计方法没有对谐波下绕组结构进行精确设计，为此提出了一种考虑集肤效应与邻近效应

的静电除尘变压器绕组谐波损耗优化设计方法。 利用 Ｈｅｌｍｈｏｌｔｚ 方程对交流谐波下铜箔、矩形及圆形导体绕

组的损耗进行了分析及优化，并考虑了磁芯窗口参数的影响，对比了各种优化方法的优缺点及应用场合。 样

机实验结果表明，该方法可以准确给出谐波损耗最小时的优化结构，适用于大功率定制变压器的设计。
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０　 引言

防治工业大气污染是我国节能减排的重要工

作，静电除尘 ＥＳＰ（ＥｌｅｃｔｒｏＳｔａｔｉｃ Ｐｒｅｃｉｐｉｔａｔｏｒ）是处理

粉尘污染、节约能耗的有效手段［１⁃２］。 传统的工频静

电除尘变压器体积重量大、处理闪络周期长、效率较

低。 中频除尘电源克服了以上缺点，并能实现电源

柜与变压器的远距离分离和大功率传输（３００ ｋＷ 以

上），对于大容量燃煤火电机组、水泥厂等应用场合

有显著的优势［３］。 中频静电除尘器由三相整流逆变

柜、高压大功率中频变压器以及除尘器本体组成。
其中，高压大功率中频变压器连接了电源柜和除尘

器本体，是静电除尘器的核心部分。 因为除尘现场

工况复杂，变压器绕组的谐波损耗成为影响电源整

体效率的主要因素之一，故精确地考虑变压器整体

损耗的谐波绕组设计是变压器效率设计追求的

目标。
国外对变压器交流绕组的研究起步较早，

Ｄｏｗｅｌｌ 于 １９６６ 年首先提出了交流绕组电阻计算方

法［４］。 文献［５］通过分析交流绕组电阻计算公式，
给出了针对每层导体进行独立计算的最优厚度法，
以及针对整个绕组进行单一计算的最优厚度法。 文
献［６］更近一步地给出了考虑谐波损耗的厚度计算
的简化解析公式。 文献［７］提出了圆导线及利兹线
的电阻计算及优化方法。 虽然这些解析方法简便易
用，但是在绕组层数较少的情况下，优化结果的精度
较差［８］。 更重要的是，这些解析算法都需要在设计
绕组之前已知绕组层数 ｍ，而在实际设计中通常仅
预知绕组总匝数 Ｎ，因此操作性较差。 我国对于变
压器绕组损耗的解析计算方法研究较少［９］，主要采

用数值计算方法［１０⁃１５］ 提高谐波下损耗计算的精度。
在除尘应用方面，文献［１６⁃１８］给出了不同的变压器
整体优化设计策略，针对不同的参数要求实现优化
目标，但专门针对除尘应用的变压器绕组优化研究
较少。

本文基于集肤效应及邻近效应，从计算变压器
绕组谐波损耗的解析法出发，给出了包括铜箔、矩
形、圆形导体的优化设计方法，在优化绕组损耗的同
时统筹考虑了变压器的全局损耗，并对各种绕组安
排方法进行了对比分析；考虑到高压大功率中高频
变压器定制磁芯的特点，本文所提的设计方法以绕
组层数 ｍ、磁芯窗口高度 ｈｃ 及宽度 ｄｃ 为输出结果而
不是设计约束，提高了方法的实用性与操作性；设计
了一台小功率变压器样机，验证了本文方法的可行
性与准确性。

１　 绕组谐波损耗模型

交流谐波情况下，导线中流过随时间变化的电
流会在导线内部及周围激发随时间变化的磁场，使
得导体内部电流密度分布不均，产生交流损耗。 这
些损耗对应不同的源磁场，可以分为集肤效应和邻
近效应，并可统称为涡流效应。 变压器绕组损耗计
算横截面图及磁场分布如图 １ 所示。 Ｄｏｗｅｌｌ 首先给
出了笛卡尔坐标系下绕组中涡流损耗的计算方
法［１６］，将描述交变磁场的 Ｈｅｌｍｈｏｌｔｚ 方程简化为一
维标量形式如下：

ｄ２Ｈｚ（ｙ）
ｄｙ２ ＝ ｊωμσＨｚ（ｙ） （１）

其中，Ｈｚ 为仅在 ｚ 轴方向上有分量的磁场强度；ω 为
圆频率；μ 为磁导率；σ 为导体电导率。 其通解为：

Ｈｚ（ｙ）＝ Ｈｍ１（ｙ）ｅｊ ｙδ ＋Ｈｍ２（ｙ）ｅ
－ｊ ｙδ （２）

其中，δ＝ ２ ／ （ωμσ） 为透入深度；Ｈｍ１、Ｈｍ２由导体两
侧的边界条件决定。
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图 １ 变压器绕组损耗计算横截面图及磁场分布
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将相应的边界条件代入式（２），可以解出对应
集肤效应的磁场强度 Ｈｓｚ 及邻近效应的磁场强
度 Ｈｐｚ：

Ｈｓｚ ＝
Ｉ^ｓｉｎｈ（αｙ）

２ｈｃｓｉｎｈ
αｄｗ

２

， Ｈｐｚ ＝
Ｉ^ｃｏｓｈ（αｙ）

ｃｏｓｈ
αｄｗ

２

Ｈ^ｅ （３）

其中，α２ ＝ ｊωμσ；ｄｗ 为铜箔厚度；Ｉ^ 为正弦电流峰值；
Ｈ^ｅ 为外部磁场强度峰值。

交变磁场激发的电流密度可由磁场强度求导得
出，代入交流损耗公式可得单位长度导体的涡流损
耗功率 Ｐσ 为：

　 Ｐσ ＝
１
２σ∫Ｖ Ｊｘ

２ｄｖ＝ Ｉ＾２

２ｈｗσδ
ｍ υ ３＋

２
３
（ｍ２－１）υ ２

é

ë
êê

ù

û
úú （４）

其中，Ｖ 为单位长度导体体积；Ｊｘ 为集肤效应和邻近
效度电流密度矢量和；υ３ 为集肤效应因子；υ２ 为邻
近效应因子。

进一步可以推导出交流电阻 Ｒａｃ的计算公式为：

Ｒａｃ ＝ＲｄｃＦｒ ＝ＲｄｃΔ υ３＋
２
３
（ｍ２－１）υ２

é

ë
êê

ù

û
úú （５）

υ３ ＝
ｓｉｎｈ（２Δ）＋ｓｉｎ（２Δ）
ｃｏｓｈ（２Δ）－ｃｏｓ（２Δ）

， υ２ ＝
ｓｉｎｈ Δ－ｓｉｎ Δ
ｃｏｓｈ Δ＋ｃｏｓ Δ

（６）

其中，Ｒｄｃ为绕组直流电阻；Ｆｒ 为交流电阻系数；Δ ＝
ｄｗ ／ δ 为渗透率。 由式（５）可以看出随着绕组层数 ｍ
的增加，υ２ 的系数呈二次函数增长，导体的邻近效
应越明显，占了总体电阻损耗的绝大部分，因此 ｍ
是绕组设计中重要的变量。

对于任意电流波形 ｉ（ ｔ），进行傅里叶分解可得：

ｉ（ ｔ） ＝ Ｉｄｃ＋∑
∞

ｎ ＝ １
ｃｎｃｏｓ（ｎωｔ ＋ φｎ） （７）

其中，Ｉｄｃ为 ｉ（ ｔ）的直流分量；ｃｎ 为 ｉ（ ｔ）的 ｎ 次谐波分
量幅值，φｎ 为对应相角。 则电流波形 ｉ（ ｔ）的谐波损
耗为：

Ｐ ＝ ＲｄｃＩ２ｄｃ＋∑
∞

ｎ ＝ １
ＲｎＩ２ｎ （８）

其中，Ｒｎ 为 ｎ 次谐波下对应的交流电阻；Ｉｎ 为 ｎ 次

谐波的电流有效值。

２　 绕组谐波损耗优化设计

２．１　 铜箔绕组设计

Ｈｕｒｌｅｙ 首先给出了由给定绕组层数确定绕组优
化厚度的方法［６］。 通过对任意电流的傅里叶分解及
求导，得到最优渗透率 Δｏｐｔ为：

Δｏｐｔ ＝
１

４ Ψ
　

ωＩｒｍｓ

Ｉ′ｒｍｓ
（９）

ψ＝（５ｍ２－１） ／ １５ （１０）

其中，Ｉｒｍｓ、Ｉ′ｒｍｓ分别为电流波形及其微分的有效值。
结合给定的频率，可以求得最小损耗下所需的铜箔
厚度 ｄｏｐｔ。

根据式（９）可知，仅需知道 ｍ 及电流，就可得到
最优铜箔厚度，然而由于推导过程中使用了近似条
件，在某些情况下得到的最优厚度与实际最优厚度
存在较大误差。 以正弦波波形为例，其渗透率相对
误差 Δｒｅａｌ－Δｏｐｔ ／ Δｒｅａｌ在铜箔层数 ｍ ＝ １ 时最大可以
达到 １１．４％。 为了解决上述问题，需将以上运算思
路编入 ＭＡＴＬＡＢ 程序中，通过迭代搜索找到最小电
阻曲线，只要迭代步长足够小，这种方法的误差近似
为 ０。 Ｒｅｆｆ ／ Ｒδ 随 Δ 及 ｍ 变化的三维图如图 ２ 所示。
图中，Ｒｅｆｆ为对应于任意电流波形 ｉ（ ｔ）的有效交流电
阻；Ｒδ 为厚度是 δ０ 的铜箔的直流电阻；星号表示估
算结果；实线表示迭代准确解。

图 ２ Ｒｅｆｆ ／ Ｒδ随 Δ 及 ｍ 变化的三维图

Ｆｉｇ．２ Ｔｈｒｅｅ⁃ｄｉｍｅｎｓｉｏｎａｌ ｄｉａｇｒａｍ ｏｆ Ｒｅｆｆ ／ Ｒδ ｖｓ． Δ ａｎｄ ｍ

考虑到成本及设计难度，小功率变压器的磁芯
通常由磁芯面积乘积（ＡＰ）法求出，设计者仅能从有
限的磁芯系列中选择满足要求的尺寸，因此磁芯窗
口的宽度 ｄｃ 和高度 ｈｃ 在绕组设计之前已经给定。
文献［１９⁃２０］利用固定的 ｄｃ 和 ｈｃ，为绕组的优化设
计提供了约束条件。 然而大功率中高频变压器的磁
芯通常为定制，因此其窗口高度、宽度不设约束，尺
寸的设定更为灵活，仅仅需要在合理范围内即可。
这种情况下，导体的安排有更多的灵活性，但这也为
绕组的优化设计增加了额外的变量，提高了设计的
复杂程度。

当铜箔绕组匝数 Ｎ 等于绕组层数 ｍ 时，设计简
单，仅需要满足以下约束：

ｈｃ ＝ｈｍ＋ｈｍｉｓｏ＋２ｈｃｗｉｓｏ （１１）
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ｄｃ≥ｍｄｍ＋ｍｄｍｉｓｏ＋（ｍ－１）ｄｗｗｉｓｏ＋２ｄｃｗｉｓｏ （１２）
其中，ｈｍｉｓｏ、ｄｍｉｓｏ分别为每个矩形导体纵向与横向绝
缘；ｈｃｗｉｓｏ、ｄｃｗｉｓｏ 分别为绕组到磁芯的纵向与横向绝
缘；ｈｗｗｉｓｏ、ｄｗｗｉｓｏ分别为绕组纵向与横向层间绝缘；ｄｍ

为铜箔的厚度；ｈｍ 为铜箔的高度。
式（１１）取等号，是因为对每层导体增加其高度

ｈｍ 并不会改变其交流绕组系数，但是会增大导通面
积从而降低直流电阻，进一步降低交流电阻，因此希
望铜箔充分占据 ｚ 方向上的纵向空间；式（１２）取不
等号，是因为多出的空间不能再用于拓宽原铜箔的
厚度 ｄｍ，这样会导致交流绕组升高，因此只能空置，
实际设计中这一部分空间常用来调节交流漏感。

由式（１１）、（１２）决定的优化导体厚度的方程可
以得到铜箔导体的优化交流电阻的解析解为：

　 Ｒａｃ ＝ＦｒＲｄｃ≈
４
３

ρｌ

（ｈｃ－ｈｍｉｓｏ－２ｈｃｗｉｓｏ）
ｄｃ－Ａ
Ｎ

－Ｂ
æ

è
ç

ö

ø
÷

（１３）

Ａ＝ ２ｄｃｗｉｓｏ－ｄｗｗｉｓｏ （１４）

Ｂ＝ｄｍｉｓｏ＋ｄｗｗｉｓｏ （１５）
其中，ｌ 为导体长度。

式（１３）给出了优化的铜箔绕组的交流电阻与
磁芯结构参数之间的关系，可以看到优化的绕组结
构与窗口参数密切相关。 因此，可以将上式中的结
构参数与磁芯损耗整合，得到：

Ｐ ｔｏｔａｌ ＝ ＲｄｃＩ２ｄｃ＋∑
∞

ｎ ＝ １
ＲｎＩ２ｎ＋Ｋｆ αＢ β

ｍＧ （１６）

其中，上式右侧第 ３ 项为计算磁芯损耗的 Ｓｔｅｉｎｍｅｔｚ
公式；Ｋ、α、β 为磁性材料特性参数；ｆ 为所加激励的
频率；Ｂｍ 为磁化曲线中的最高磁感应强度；Ｇ 为磁
性质量。 如果需要考虑谐波对磁芯损耗的影响，可
以进一步引入更加精确的计算模型。 同时注意到上
式中的交直流电阻不再仅是单个绕组的电阻，而是
包括了副边折算到原边之后的交流总电阻。

大功率中高频变压器常采用芯式绕组，采用口
字型磁芯，结构如附录中图 Ａ１ 所示。 其质量可以采
用式（１７）估算，对非晶材料加入适量的搭接厚度
补偿。

　 　 Ｇ＝ ρＡｋＡｈｃｏｒｅ［２（ｄｃ＋ｈｃ）ｄｃｏｒｅ＋πｄ２
ｃｏｒｅ＋Ｌ ｄｃｏｒｅ］ （１７）

其中，ρＡ 为非晶材料密度；ｋＡ 为非晶材料叠片系数；
ｄｃｏｒｅ为磁芯厚度； ｈｃｏｒｅ 为磁芯高度； Ｌ 为搭接厚度
补偿。

式（１６）所示的总损耗计算公式中，磁芯截面宽
度 ｄｃｏｒｅ与高度 ｈｃｏｒｅ在绕组设计之前可以由功率等参
数设定，因此式（１６）中仅存在参数窗口高度 ｈｃ 和窗
口宽度 ｄｃ 为变量，通过在合理范围内迭代扫描参数
或解析化简可以得到最小总损耗设计。

２．２　 矩形导体绕组设计

严格意义上，２．１ 节所讨论的铜箔绕组属于矩形
绕组，但是在本文中，铜箔特指每层仅有一个导体的
矩形绕组，而矩形导体指一层中可以安排多个导体
的情况。 矩形导体绕组绕制简单、截面使用率高，适
合匝数较多侧绕组的绕制。 矩形导体优化设计横截
面图如图 ３ 所示，可见矩形导体有厚度 ｄｍ 和高度 ｈｍ

２ 个变量。 若仿照铜箔绕组优化厚度的方法，仅能
确定矩形导体的厚度，并不能确定矩形的高度。 若
设定较大的导体高度，可以使得矩形导体直流电阻
减小，并将导致每层中矩形导体的个数 ｋ 减小。 在
绕组总匝数 Ｎ 固定的情况下，增加绕组层数 ｍ，根据
式（５）所确定的原则，绕组交流电阻系数随之上升，
因此绕组总交流电阻不一定减小，反之亦然。 因此，
需要进行深入分析，选择合适的矩形导体高度、层
数，使得绕组交流电阻最小。

图 ３ 矩形导体优化设计横截面图

Ｆｉｇ．３ Ｃｒｏｓｓｓｅｃｔｉｏｎ ｄｉａｇｒａｍ ｏｆ ｒｅｃｔａｎｇｌｅ
ｃｏｎｄｕｃｔｏｒ ｏｐｔｉｍｉｚａｔｉｏｎ ｄｅｓｉｇｎ

矩形导体绕组的窗口高度 ｈｃ 对绕组总电阻影
响明显，设计时首先假设 ｈｃ 已经固定，对不同绕组
总匝数 Ｎ 进行扫描。 针对不同的 Ｎ，再扫描不同的
导体层数 ｍ，可以找到最小的交流电阻。 对于给定
的层数 ｍ，矩形导体的高度不会再影响交流电阻系
数 Ｆｒ，因此可以从减小直流电阻的角度出发，直接令
矩形导体占满窗口高度 ｈｃ，根据这一条件可以反推
出 ｍ 层绕组情况下矩形导体高度 ｈｍ 为：

ｈｍ ＝ｈｃ ／ ｋ （１８）

其中，ｋ 为每层矩形导体的个数。 ｋ 由下式得出：
ｋ＝Ｎ ／ ｍ （１９）

矩形导体的厚度 ｄｍ 可以通过对应的层数 ｍ 求
出对应的最优渗透率 Δｏｐｔ反推得到。

设定基准频率 ｆ＝ ５００ Ｈｚ、窗口高度 ｈｃ ＝ ４０ ｍｍ、
窗口宽度 ｄｃ ＝ ４５ ｍｍ。 图 ４ 给出了 Ｎ 从 １ 增加到
２５，ｍ 也随之从 １ 增加到 ２５ 时所有情况下的交流电
阻。 若每层所分配到的导体个数 Ｎ ／ ｍ 不为整数，则
取小于其的最大整数，将所剩余的矩形导体分别插
入每层，并且每层只插入一个。

图 ４ 中 ２ 维平面（Ｎ，ｍ）中出现了空缺，这是因
为每个子情况下，导体层数 ｍ 不可能大于绕组总匝
数 Ｎ，即 ｍ≤Ｎ。 不同 Ｎ 所对应的子情况中，最小交
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图 ４ 宽度较大情况下矩形导体交流电阻比较

Ｆｉｇ．４ Ｃｏｍｐａｒｉｓｏｎ ｏｆ ＡＣ ｒｅｓｉｓｔａｎｃｅ ｏｆ ｒｅｃｔａｎｇｌｅ
ｃｏｎｄｕｃｔｏｒ ｕｎｄｅｒ ｌａｒｇｅ ｗｉｎｄｏｗ ｗｉｄｔｈ ｓｉｔｕａｔｉｏｎ

流电阻的情况都由星号标出。 可以发现 ｍ ＝Ｎ 时电
阻最小，即每层只有一个导体的铜箔绕组。 因此如
果宽度允许，铜箔绕组的损耗小于矩形导体。

图 ５ 给出了 Ｎ ＝ ２０ 时的情况，可以看出随着层
数的增加，每个导体可获得更多的高度空间，直流电
阻 ＲＤＣ稳步降低，而对应的最优交流电阻系数 Ｆｒ 下
降程度并不明显，且交流电阻 ＲＡＣ是两者相乘的结
果，因此最后直接导致了交流电阻的逐步减小。

图 ５ 宽度较大情况下矩形导体 Ｎ＝ ２０ 时交流电阻

Ｆｉｇ．５ ＡＣ ｒｅｓｉｓｔａｎｃｅ ｏｆ ｒｅｃｔａｎｇｌｅ ｃｏｎｄｕｃｔｏｒ ｗｉｔｈ
Ｎ＝ ２０ ｕｎｄｅｒ ｌａｒｇｅ ｗｉｎｄｏｗ ｗｉｄｔｈ ｓｉｔｕａｔｉｏｎ

图 ６ 给出了窗口宽度 ｄｃ ＝ ３５ ｍｍ 情况下的交流
电阻，相比于图 ４ 窗口宽度有所减小。 因此在 Ｎ 较
大的区域内，导体层数 ｍ 不再能取到 Ｎ，图中的空缺
进一步增大。 然而最小交流电阻依然集中在可行的
方案中 ｍ 最大的情况，即充分利用窗口的宽度总可
以使得矩形导体的交流电阻最小。 附录中图 Ａ２ 给
出了这种情况下 Ｎ ＝ ２０ 时电阻及其系数的变化情
况，可见在可行的区域内，其变化趋势与图 ５ 基本保
持一致。

图 ６ 宽度较小情况下矩形导体交流电阻比较

Ｆｉｇ．６ Ｃｏｍｐａｒｉｓｏｎ ｏｆ ＡＣ ｒｅｓｉｓｔａｎｃｅ ｏｆ ｒｅｃｔａｎｇｌｅ ｃｏｎｄｕｃｔｏｒ
ｕｎｄｅｒ ｓｍａｌｌ ｗｉｎｄｏｗ ｗｉｄｔｈ ｓｉｔｕａｔｉｏｎ

实际设计中，图 ４ 与图 ６ 对应不同的约束条件，
前者主要用于变压器低压侧，此时绕组匝数 Ｎ 较小，
窗口宽度空间充足，适合铜箔绕组；后者主要用于高
压侧，此时绕组匝数 Ｎ 较大，完全按照每层一个导体

安排绕组空间不够，适合矩形绕组。 因此，铜箔绕组
是矩形绕组的特殊情况（ｍ ＝ Ｎ）。

对于高压侧情况，以上方法也可以用以下解析
式进行约束。

ｈｃ ＝ ｋｈｍ＋ｋｈｍｉｓｏ＋（ｋ－１）ｈｗｗｉｓｏ＋２ｈｃｗｉｓｏ （２０）
ｄｃ≥ｍｄｍ＋ｍｄｍｉｓｏ＋（ｍ－１）ｄｗｗｉｓｏ＋２ｄｃｗｉｓｏ （２１）

将上述约束代入计算优化导体厚度的方程，可
以得到矩形导体的优化交流电阻的解析解为：

Ｒａｃ ＝ＦｒＲｄｃ≈
４
３

ρｌ
ｈｃ－Ｄ
Ｎ

ｍ－Ｅ
æ

è
ç

ö

ø
÷

ｄｃ－Ａ
ｍ

－Ｂ
æ

è
ç

ö

ø
÷

（２２）

Ａ＝ ２ｄｃｗｉｓｏ－ｄｗｗｉｓｏ， Ｂ＝ｄｍｉｓｏ＋ｄｗｗｉｓｏ （２３）
Ｄ＝ ２ｈｃｗｉｓｏ－ｈｗｗｉｓｏ， Ｅ＝ｈｍｉｓｏ＋ｈｗｗｉｓｏ （２４）

若窗口高度 ｈｃ 和窗口宽度 ｄｃ 固定，则可以得
到最优绕组层数为：

ｍ＝
（ｄｃ－Ａ）ＥＮ
（ｈｃ－Ｄ）Ｂ

（２５）

由式（２５）可以确定绕组层数，并通过式（１８）、
（１９）确定矩形绕组的具体结构。 式（２２）同样可以
代入式（１６）的总损耗计算方程，并通过总损耗最小
得到最终窗口高度 ｈｃ 和窗口宽度 ｄｃ。
２．３　 圆形导体绕组设计

Ｗｏｊｄａ 给出了圆形导体构成绕组的交流电阻计
算方法，并提出了计算最优直径的公式［７］。 然而这
种方法需要给定导体层数 ｍ，而绕组设计初期仅能
知道绕组总匝数 Ｎ，因此在实际设计流程中应用困
难。 文献［１９］给出了 ２ 种不需要依靠 ｍ，而是依靠
窗口高度 ｈｃ 和窗口宽度 ｄｃ 确定最优厚度的方法。
然而如 ２．２ 节所述，往往不能确定大功率变压器磁
芯窗口参数，因此也难以直接应用。

应用本文方法同样可以进一步改造文献［１９］
中圆形导体在窗口参数不确定情况下的设计。 圆形
导体中的设计约束为：

ｈｃ ＝ ｋｄｍ＋ｋｈｍｉｓｏ＋（ｋ－１）ｈｗｗｉｓｏ＋２ｈｃｗｉｓｏ （２６）
ｄｃ≥ｍｄｍ＋ｍｄｍｉｓｏ＋（ｍ－１）ｄｗｗｉｓｏ＋２ｄｃｗｉｓｏ （２７）

将上述约束代入计算优化导体厚度的方程，由
优化设计图可以得到圆形导体的优化交流电阻的解
析解为［１９］：

Ｒａｃ ＝ＦｒＲｄｃ≈
１６
３

ρｌ
πｄ２

ｏｐｔ

（２８）

其优化方法需要迭代求解非线性方程，较为复
杂，但是本质上优化的结果 Ｒａｃ仍然是窗口高度 ｈｃ

和窗口宽度 ｄｃ 的函数，因此同样可以应用总损耗最
小优化方法。
２．４　 绕组设计对比

由以上设计方法可知，在绕组匝数相同的情况
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下，铜箔绕组凭借较小的直流电阻，其交流损耗优于
矩形导体绕组，而矩形绕组和圆形导体绕组都适用
于匝数较多情况，本节将做具体分析对比。

矩形导体和圆形导体参数结构见图 ７。 假设绝
缘要求、磁芯窗口参数等都相等，分为 ２ 种情况进行
讨论。 第一种情况是两者都填满磁芯高度 ｈｃ，矩形
导体进一步特殊化为边长与圆形导体直径 ｄ１ 相等
的正方形导体，如图 ７ 中左边所示，此时两者所占空
间位置基本相同。 两者渗透率之比为：

Δａｃｒｅｃ

Δａｃｒｏｕ
＝

ｄ１ ／ δ

π ｄ１ ／ （２δ）
＝ ２

π
（２９）

其中，Δａｃｒｅｃ 为矩形导体渗透率；Δａｃｒｏｕ 为圆形导体渗
透率。

图 ７ 矩形导体与圆形导体对比

Ｆｉｇ．７ Ｃｏｍｐａｒｉｓｏｎ ｂｅｔｗｅｅｎ ｒｅｃｔａｎｇｌｅ ａｎｄ ｒｏｕｎｄ ｃｏｎｄｕｃｔｏｒ

矩形导体与圆形导体直流电阻之比为：
Ｒｄｃｒｅｃ

Ｒｄｃｒｏｕ
＝

１ ／ ｄ２
１

４ ／ （πｄ２
１）

＝ π
４

（３０）

矩形导体与圆形导体交流电阻之比为：

Ｒａｃｒｅｃ

Ｒａｃｒｏｏ
＝
ＲｄｃｒｅｃＦｒｒｅｃ

ＲｄｃｒｏｕＦｒｒｏｕ
≈π

４

１＋５ｍ
２－１
４５

Δ２
ａｃｒｅｃ

１＋５ｍ
２－１
４５

Δ２
ａｃｒｏｕ

（３１）

其中，Ｆｒｒｅｃ、Ｆｒｒｏｕ分别为矩形导体和圆形导体的交流
电阻系数。

一般情况下，两者交流电阻系数之比约为 １，矩
形导体绕组交流电阻小于圆形导体，若层数 ｍ 特别
大，则可能出现相反情况。

第二种情况是相同层数及每层导体数，且窗口
高度 ｈｃ 较高的情况，矩形导体由于高度不固定，因
此仍然可以占满磁芯窗口 ｈｃ，而圆形导体则不能，如
图 ７ 中右侧所示。 两者渗透率之比不变，直流电阻
之比为：

Ｒｄｃｒｅｃ

Ｒｄｃｒｏｏ
＝
ｋ ／ （ｈｃｄ１）
４ ／ （πｄ２

１）
＝
πｋｄ１

４ｈｃ
（３２）

交流电阻之比为：

Ｒａｃｒｅｃ

Ｒａｃｒｏｏ
＝
ＲｄｃｒｅｃＦｒｒｅｃ

ＲｄｃｒｏｕＦｒｒｏｕ
≈

πｋｄ１

４ｈｃ

１＋５ｍ
２－１
４５

Δ２
ａｃｒｅｃ

１＋５ｍ
２－１
４５

Δ２
ａｃｒｏｕ

（３３）

可以看到由于直流电阻之比进一步减小，交流
电阻之比在绝大多数情况下都将小于 １。 由以上 ２
组对比可以看出，在一般情况下，矩形导体因为空间

利用率高、直流电阻小，其交流损耗也优于圆形导

体。 考虑到单独设计切割矩形导体的成本问题，矩
形导体一般适用于类似本文中的大功率大批量定制

场合。

３　 设计实例与验证

３．１　 设计参数与流程

本文所给出的绕组优化设计方法适用于大功率
定制铁芯的中高频变压器，这种变压器设计制造成
本较高。 为了验证本文方法的有效性，首先研制了
小功率中频样机，并进行带载实验。 考虑到样机需
求的频率特性，选用铁氧体 ＰＣ４０ 作为磁芯，采用芯
式结构绕组。 绕组设计需要输入的基本参数如附录
中表 Ａ１ 所示，表中已经固定磁芯的截面积，仅留下
参数窗口高度 ｈｃ 及宽度 ｄｃ 以供优化。 根据本文给
出的绕组优化方法，编写了优化设计程序，其基本流
程如附录中图 Ａ３ 所示。 本文所提流程充分考虑了
大功率变压器设计的绝缘及漏感要求，设计了磁芯
窗口高度 ｈｃ 及宽度 ｄｃ ２ 个迭代，迭代内部的核心程
序为通过辨识有效的矩形导体安排策略，计算使得
磁芯及导线总损耗最小的情况。 考虑到设计要求的
方波限制，计算绕组总损耗应采用频域叠加方法。

绕组损耗计算如图 ８ 所示，由图可以看出，绕组
的交流损耗随着窗口高度 ｈｃ 的增加而降低，这是由
于矩形导体中直流电阻占主导地位且逐步降低导致
的；而交流损耗随着窗口宽度 ｄｃ 的增加基本不变，
这是因为当窗口宽度 ｄｃ 较小时，原边与副边都无法
设置铜箔绕组，只能设置直流电阻较大的矩形绕组。
随着窗口宽度 ｄｃ 的增加，在纵轴横向上有较大的空
间，此时在原边安排铜箔绕组，副边安排更多的层数
ｍ 都降低了总体损耗；随着 ｄｃ 进一步增大，原副边
都在限定的范围内已经达到了最优厚度，不会随之
变大，绕组结构保持不变，总电阻损耗也保持不变。
同时，增加窗口高度可使得矩形导体拥有更小的直
流电阻，而交流电阻系数不变，因此使得交流总电阻
逐步降低。

图 ８ 绕组损耗计算图

Ｆｉｇ．８ Ｃａｌｃｕｌａｔｉｏｎ ｄｉａｇｒａｍ ｏｆ ｒｅｓｉｓｔａｎｃｅ ｌｏｓｓｅｓ

变压器磁芯损耗计算如图 ９ 所示，因为计算磁
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芯损耗的公式比较简单，可见磁芯损耗随着窗口高
度及宽度线性增长。

图 ９ 磁芯损耗计算图

Ｆｉｇ．９ Ｃａｌｃｕｌａｔｉｏｎ ｄｉａｇｒａｍ ｏｆ ｃｏｒｅ ｌｏｓｓｅｓ

变压器总损耗优化计算如图 １０ 所示，其由图 ８
和图 ９ 进行叠加得到，图中星点表示在各个迭代循
环中出现的最小损耗点。 由图可以看到窗口宽度基
本在统一的范围之内，增加窗口高度会增加磁芯损
耗，降低绕组损耗，因此存在最优点；而增加窗口宽
度会增加磁芯损耗，绕组损耗在一定范围内不变，因
此星点标注的最小总损耗在不断增加。 图中最小损
耗点即为本次设计所需要的点。

图 １０ 总损耗优化计算图

Ｆｉｇ．１０ Ｏｐｔｉｍｉｚａｔｉｏｎ ｃａｌｃｕｌａｔｉｏｎ ｄｉａｇｒａｍ ｏｆ ｔｏｔａｌ ｌｏｓｓｅｓ

３．２　 样机与实验结果

实验设计具体参数如附录中表 Ａ２ 所示。 由于
本文采用小功率样机试验，不具备定制磁芯的条件，
因此仅选取和优化设计结果相接近的磁芯。 根据对
比，选定 ＡＭＣＣ３２ 磁芯的窗口结构参数和磁芯截面
积最为符合。 绕组采用芯式结构，附录中表 Ａ２ 所给
出的绕组结构参数均为单柱绕组参数，而总电阻和
总损耗则为双柱参数。 从设计结果可以看出，原副
边绕组匝数较少，考虑到定制磁芯窗口宽度较小，矩
形绕组的切割及连线困难，同时为了方便工程绕制，
因此采用铜箔结构，原副边根据设计结果采用了相
同规格厚度的铜箔。 根据设计的结果绕制了非晶合
金变压器及实验平台如附录中图 Ａ４ 所示。

对变压器进行正弦波与方波的加载试验，其中
方波加载的结果如图 １１ 所示。 受实验条件限制，只
进行小功率加载实验，采用 ＨＩＯＫＩ３５２２ 阻抗分析仪测
得样机的交流电阻为 ７６ ｍΩ（计及绕线接触电阻）。
正弦波带载下，采用 ＹＯＫＯＧＡＷＡ 功率分析仪测量得
到变压器损耗为 ０．２５ Ｗ，理论计算中绕组损耗计算采
用本文方法，磁芯损耗利用厂商提供的 Ｓｔｅｉｎｍｅｔｚ 经验
公式［８］，计得总损耗为 ０．２２ Ｗ，误差为 １２％；方波带
载下测量得到变压器损耗为 ０．４４ Ｗ，理论计算损耗

为 ０．３８ Ｗ，误差为 １３．６４％，验证了理论的准确性。

图 １１ 变压器电压与电流

Ｆｉｇ．１１ Ｖｏｌｔａｇｅ ａｎｄ ｃｕｒｒｅｎｔ ｏｆ ｔｒａｎｓｆｏｒｍｅｒ

４　 结论

静电除尘中频电源谐波丰富，变压器绕组高频
交流损耗较大，因此需要为变压器绕组进行单独的
优化设计。 本文从集肤效应及邻近效应出发，分析
了变压器谐波绕组损耗计算及优化的一般方法。 针
对大功率定制磁芯的设计约束，给出了铜箔、矩形导
体、圆形导体构成的绕组的设计方法，并推导了约束
条件解析式。 进一步地，本文对各种导体形状设计
的绕组进行了对比分析，指出在窗口约束允许的情
况下，依次优先安排铜箔、矩形、圆形导体绕组。 最
后，根据本文提出的方法设计了小功率变压器样机，
验证了方法的可行性与准确性。 本文研究基于静电
除尘工况变化的背景，其中高频变压器的绕组设计
也可以拓展到其他高谐波情况下大功率电力电子变
压器中。

附录见本刊网络版（ｈｔｔｐ：∥ｗｗｗ．ｅｐａｅ．ｃｎ）。
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(a) 磁芯主视图 (b) 磁芯左视图 

图 A1 磁芯结构 

Fig. A1 Magnetic core structure 
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图 A2 矩形导体 N=20 时交流电阻情况，宽度较小情况 

Fig.A2  Ac resistance of rectangle conductor with N=20 and 

small window width situation 

表 1 设计输入参数 

Table 1 Design parameters input 

物理量 值 单位 

频率 f 25000 Hz 

原边电压 Up 16 V 

副边电压 Us 40 V 

原边电流 Ip 8 A 

原边电流波形 方波  

原边绕组匝数 Np 4 匝 

副边绕组匝数 Ns 10 匝 

导线绝缘厚度系数 q 0.3  

原边绕组层间绝缘 dp 0.05 mm 

副边绕组层间绝缘 ds 0.05 mm 

原副边绕组间绝缘 dc2 0.5 mm 

绕组磁芯间横向绝缘 dcwiso 0.5 mm 

绕组磁芯间纵向绝缘 hcwiso 0.5 mm 

磁芯宽度 dcore 13.5 mm 

磁芯厚度 hcore 28 mm 

磁芯叠片系数 kA 1.0  

磁芯密度 ρA 4.8 g/cm3 
 

 



给定电磁约束:

 Up, Us,Ip , f , 电流波形...

计算集肤深度、磁芯截

面积及绝缘绝缘距离

k 取小于N/m 

的最大整数
计算矩形高度  

hm = hc/k

m > N 

 m = 1

计算优化直径 dm

k = N/m 是整数NO

YES

YES

计算总损耗

开始

计算每层k个 矩形

情况高度  hk = hc/k

计算每层k+1个 矩形情

况高度 hk+1 = hc/(N-mk)

m = m +1

绕组总宽度 < dc

YES

NO
NO

磁芯窗口高度hc 扫描

磁芯窗口宽度dc 扫描

计算最优解

结束   

图 A3 矩形导体优化设计流程 

    Fig.A3 Optimization flowchart of rectangle conductors 

表 A2 设计输出参数 

Table A2 Design parameters output 

物理量 值 单位 

原边单柱绕组层数 m 2 层 

原边每层导体个数 k 1 个 

原边导体厚度输出 d3 0.42 mm 

原边导体厚度选定 d3 0.40 mm 

原边导体高度 h3 16 mm 

原边单柱绕组总宽度 1.97 mm 

副边单柱绕组层数 m 5 层 

副边导体厚度输出 d5 0.25 mm 

副边导体厚度选定 d5 0.30 mm 

副边导体高度 h5 16 mm 

副边单柱绕组总宽度 2.57 mm 



磁芯窗口宽度输出 dc 11 mm 

磁芯窗口宽度选定 dc 45 mm 

磁芯窗口高度输出 hc 16 mm 

磁芯窗口高度选定 hc 39 mm 

 

 

 

图 A4 非晶合金变压器样机 

Fig.A4  Prototype of the amorphous alloy transformer 
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