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摘 要：基于磁耦合三相双有源全桥 DC/DC 变换器的固态变压器适合于大功率应用场合，精确预估其核心磁性

元件—大功率中频三相变压器在非正弦电压激励下的绕组与铁芯损耗，研究不同工作模态、不同绕组联接方式下

变压器损耗的变化趋势，对于固态变压器精细化设计至关重要。在对隔离式三相双有源全桥 DC-DC 变换器工作

原理进行分析的基础上，建立 Y-Y、Y-Δ 和 Δ-Δ 型绕组联接方式下变换器的等效电路模型和相量图，采用基波分

析方法推导出中频三相变压器绕组非正弦电流的谐波计算表达式，考虑各阶次谐波频率下集肤效应和邻近效应对

交流电阻的影响，实现绕组损耗的计算。结合不同绕组联接方式下电压波形和移相控制方式，推导出六电平阶梯

波和三电平阶梯波电压激励下的分段线性磁密波形表达式，结合各种修正的 Steinmetz 经验公式的简化解析计算

式，计算出不同移相角下的铁芯损耗。针对 5 kHz/15 kW 纳米晶合金铁芯中频三相变压器模型，将该方法的计算

结果与有限元仿真和实验测量结果对比，验证了该方法的有效性。 
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Abstract：Solid state transformer (SST) based on the magnetically coupled three-phase dual-active-bridge (DAB3) 
DC/DC converter is suitable for high-power applications. It is crucial for the elaborate design of SST to accurately esti-
mate the copper loss and magnetic core loss of its key magnetic component—high-power three-phase medium-frequency 
transformer (MFT3) under nonsinusoidal voltage excitation, and it is also crucial to analyze its variation with operation 
modes and winding configurations. Based on the analysis of operation principle and equivalent circuit model of the DAB3 
converter, the expressions of harmonic current of MFT3 with different winding configurations, including Y-Y, Y-Δ, Δ-Δ, 
are derived by using fundamental wave analysis. The influences of skin effect and proximity effect on AC resistance at 
each order harmonic frequency are considered to realize the calculation of copper loss. Considering the voltage wave-
forms and phase shift strategy under different winding configurations, the expressions of the piecewise linear magnetic 
flux density waveforms under six-step and three-step voltage waveform excitations are deduced, and the extended expres-
sions of modification expressions of the Steinmetz equation are presented to determinate the magnetic core losses under 
different phase shift angles. Simulation and experimental results on 5 kHz/15 kW MFT3 model with nanocrystalline alloy 
core verify the effectiveness of the above methods. 
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0 引言 

目前，适用于大功率传输且满足功率双向自由

流动的隔离型双有源全桥 DC/DC 变换器已经被应

用于固态变压器的直流变换级[1-3]。相比于单相双有

源全桥拓扑结构，三相双有源全桥(three-phase du-
al-active-bridge, DAB3)更具优势，其不仅可以大幅

减少中频变压器、开关器件、通信系统和辅助电源

的数量，降低固态变压器的体积、重量和成本，还

可以减少用于滤除直流电流纹波的电容值，降低环

流功率，提高固态变压器的效率和功率密度[4]。大

功率中频三相变压器(three-phase medium-frequency 
transformer, MFT3)为三相 DC/DC 变换器的核心电

磁元件，起到电气隔离和电压变换的功能，通过提

高工作频率可以减小变压器的体积。随着工作频率、

功率的提高以及变压器体积的减小，中频变压器的

损耗和温升问题逐渐明显。精确求解出绕组和铁芯

损耗对于大功率中频三相变压器的优化设计有重要

意义。 
现有高频绕组损耗计算方法主要可归纳为两

类：解析法与有限元法。在解析法方面， Dowell
考虑高频条件下导线内集肤效应和邻近效应造成的

附加损耗，提出了计算箔型绕组高频电阻的一维分

析方法[5]。对于箔型绕组，Dowell 公式都能进行准

确计算，通过引入孔隙率，Dowell 公式也可以应用

于计算圆形、扁铜线等非连续导体的高频电阻，但

计算精度不如箔型绕组。文献[6]根据 Dowell 方程

以及推导出的谐波电流表达式，计算出了单相中频

变压器的高频绕组损耗。Ferreira 基于圆形导线内集

肤效应与邻近效应的正交性，提出了仅适用于圆形

导线损耗计算的二维分析方法[7]。然而，当绕组紧

密排布时，Ferreira 公式在高频下具有显著的误差，

因为它忽略了同一层中导体的相互作用。为此，

Bartoli 考虑填充率的影响，提出了修正的 Ferreira
公式[8]。在有限元法方面，采用有限元法对绕组损

耗进行计算，计算精度高，并且可以对任意形状的

绕组进行研究。例如，文献[9]采用有限元法对高频

条件下导体区域的电流密度进行计算，进而得到绕

组损耗。但是，从有限元法计算原理上看，随着频

率的增加，集肤深度变得很小，导体表面的剖分单

元必须更小，从而造成运算量的增加。 
高频铁芯损耗的计算方法可归纳为两种：解析

法和有限元法。损耗数学模型法包括原始 Steinmetz

经验公式法、传统 Bertotti 损耗分离模型法。

Steinmetz 提出基于实验数据拟合的经验公式法求

解铁芯损耗并认为铁芯损耗仅决定于铁芯材料、频

率与峰值磁通密度[10]。原始 Steinmetz 经验公式法

在单一正弦激励这一假设前提下建立的，在计算复

杂激励条件下的铁芯损耗时，计算结果不再准确，

计算误差变大。针对这一情况，国内外学者在原始

Steinmetz 经验公式法的基础上进行改进，使其适用

于三角波、方波、PWM 波等复杂激励条件下的铁

芯损耗计算，并且研究已经趋于成熟[11-14]。原始

Steinmetz 经验公式法及其改进形式虽然具有计算

参数少、形式简便等优点。文献[6]对比了 Steinmetz
经验公式法及其改进形式计算单相中频变压器铁芯

损耗的计算精度。文献 [15]采用了改进的广义

Steinmetz 公式对 Y-Y 型绕组联接方式下中频三相

变压器的铁芯损耗进行计算。中频三相变压器电压

波形与三相绕组联接方式、移相控制策略有关，这

些修正公式在三相 DC/DC 变换器的三电平、六电

平阶梯电压激励且伴随移相控制下的有效性还有待

深入研究。G. Bertotti 提出了经典损耗统计理论

(statistical theory of loss，STL)，将总损耗分离为磁

滞损耗、涡流损耗与剩余损耗分量[16]。损耗统计理

论具有物理概念清晰、适用于任意波形损耗计算的

优点，但待定系数较多，而且基于铁磁材料内部磁

通密度均匀分布、集肤效应可忽略的假设条件使得

损耗统计理论仅在低频段适用[17]。在有限元法方

面，文献[18-19]采用瞬态有限元法计算了中频变压

器的瞬时铁损值，采用等效椭圆形法计算瞬时磁滞

损耗，利用损耗分离模型计算了瞬时涡流损耗和剩

余损耗。采用有限元方法可以较为准确地得到铁芯

高频损耗，但是仿真建模及计算过程繁琐。 
针对以上问题，本文首先结合隔离式 DAB3 变

换器的等效电路模型和相量图，采用基波分析方法

推导出了 Y-Y 型、Y-Δ型和 Δ-Δ型绕组联接方式下

中频三相变压器绕组电流的谐波计算表达式，考虑

各阶次谐波频率下集肤效应和邻近效应对交流电阻

的影响，实现绕组损耗的计算。根据原副边在不同

绕组联接方式下对应的电压波形，得到铁芯分段线

性磁通密度波形，结合推导出的 Steinmetz 公式改进

形式，可以计算出在移相控制条件下不同绕组联接

方式下的铁芯损耗。最后，针对 3 台具有不同绕组

联接方式的中频三相变压器模型，采用上述解析计

算方法得到绕组损耗和铁芯损耗，并将计算结果与
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有限元仿真值和试验测量值进行对比，验证了本文

方法的有效性。 

1  高频绕组损耗计算 

1.1  谐波电流表达式推导 

DAB3 变换器由一台中频三相变压器、3 个串

联电感、输入侧和输出侧的三相全桥及直流滤波电

容 C1和 C2组成[20]。中频三相变压器起到变换器高

低压两侧的电气隔离和电压变换的功能，其绕组联

接方式包括 Y-Y 型联接、Y-Δ型联接、Δ-Δ型联接。

以 Y-Y 型联接为例，DAB3 变换器的拓扑结构如图

1 所示。Uin和 Uout为变换器两侧直流电压。uAS、uBS、

uCS分别为 Uin侧三相电压瞬时值；uas、ubs、ucs分别

为 Uout侧三相电压瞬时值；iLA、iLB、iLC分别为 Uin

侧三相电流瞬时值；iLa、iLb、iLc分别为 Uout侧三相

电流瞬时值。通过调节输入和输出侧三相电桥门控

信号之间的移相角 φ来控制功率的双向流动。 
图 2 为不同绕组联接方式下中频三相变压器的

非正弦激励电压和电流波形示意图。对于 Y-Y 型联

接，原副边的激励电压波形均为六阶梯波；对于 Δ-Δ
型联接，原副边的激励电压波形均为三阶梯波；对

于 Y-Δ型联接，原副边的激励电压波形分别为六阶

梯波和三阶梯波。流过中频三相变压器绕组的非正

弦激励电流为分段线性波形，与移相角和联接方式

有关。 
为了计算非正弦电流激励下中频三相变压器

的绕组损耗，首先需要得到不同联接方式下非正弦

电流波的各阶次谐波。当移相角、三相绕组联接方

式变化时，非正弦电流波形也会发生改变。因此，

难以获得电流对应的非正弦周期函数，不能采用傅

里叶级数直接对 DAB3 变换器的非正弦周期电流进

行谐波分析。为此，本文结合 DAB3 变换器近似等

效电路模型和相量图，采用基波分析方法得到一种

适用于 DAB3 变换器中频变压器的绕组谐波电流解

析计算方法。 
中频变压器绕组电阻远小于漏电感，且励磁电

感远大于漏电感时，根据基波分析法可以得到变换

器的近似等效电路。图 3 为移相控制条件下 DAB3
变换器的近似等效电路。为了清晰明了的反应接线

情况，采用单线图表示，即用一根线表示之间连接

了三根线。假设功率由 Uin 侧全桥传输至 Uout 侧全

桥，对于 Y-Y 型联接，uAS超前于 uas的相位角为 φ；
对于 Δ-Δ型联接，uAB超前于 uab的相位角为 φ；对 

 

图 1  三相双有源全桥 DC-DC 变换器拓扑结构 

Fig.1  DAB3 converter topology 

 

图 2  不同联接方式下 DAB3 变换器电压和电流波形 

Fig.2  Voltage and current waveforms of DAB3 converter for 

different winding configurations 

 

于 Y-Δ 型联接，uAS超前于 uab的相位角为 φ–π/6。
Y-Y 型、Δ-Δ 型两种联接方式对应的相量图如图 4
中红色实线所示；Y-Δ 型联接方式对应的相量图如

图 4 中虚线所示。 
在图 4 中，Y-Y 型绕组联接方式下 DAB3 变换

器相量图符号含义如下：
1

ASU 和
1

asU ′ 为电压 uAS 和

asu′ ( as as wu u N′ = )基波分量的幅值(Nw 为原边绕组和 
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副边绕组的匝数比)；1
Y-YUΔ 为 Uin侧串联电感 L 上

的电压降 Y Yu −Δ 的基波分量；ϕ、 1γ 、
1

Y-Yφ 分别为

基波电压
1

asU ′ 与 1
ASU 、

1
LA(Y-Y)I 、 1

Y-YUΔ 之间的相位

差。Δ-Δ型联接与 Y-Y 型联接下的相量关系相同。

Y-Δ绕组联接方式下 DAB3 变换器相量图符号含义

如下：
1

ASU 和
1

abU ′ 为电压 uAS和 abu′ ( ab ab w= / 3u u N′ ⋅ )
基波分量的幅值；

1
Y-ΔUΔ 为 Uin 侧串联电感 L 上的

电压降；φ–π/6、 2γ 、
1

Y-φ Δ分别为基波电压
1

abU ′ 与
1

ASU 、
1

LA(Y- )I Δ 、
1

Y-ΔUΔ 之间的相位差。
1

LA(Y-Y)I 为

Y-Y 型联接方式下原边侧电流 iLA 的基波分量；
1

LA(Y- )I Δ 为 Y-Δ 型联接方式下原边侧电流 iLA的基波

分量。 
为了得到各阶次谐波的表达式，首先利用傅里

叶级数的三角函数展开式，对基频为 f、移相角为ϕ

的原副边电压进行傅里叶分解。 

 
( )

( )

in in
1

out out
1

( ) sin( )

( ) sin

n

n

n

n

u t U n t

u t U n t

ω ϕ

ω

∞

=

∞

=

⎧
= +⎪⎪

⎨
⎪ ′ ′=
⎪⎩

∑

∑
 (1) 

式中： in
nU 为 Uin 侧逆变输出的第 n 次谐波电压；

out
nU ′ 为 Uout侧逆变输出折合到 Uin侧的第 n 次谐波

电压；ω为角频率，ω=2πf，f 为开关频率。 
由图 2(a)可知，Y-Y 型联接方式下原副边绕组

的激励电压为六阶梯波，六阶梯电压波的第 n 次谐

波电压的幅值为 

 
( )

( )

in
AS

w out
as

4 2 π1 cos sin
3 π 3

4 2 π1 cos sin
3 π 3

n

n

U nU n t
n

N U nU n t
n

ω

ω

⎧ ⎛ ⎞⎛ ⎞= −⎪ ⎜ ⎟⎜ ⎟
⎝ ⎠⎪ ⎝ ⎠

⎨
⎛ ⎞⎛ ⎞⎪ ′ = −⎜ ⎟⎜ ⎟⎪ ⎝ ⎠⎝ ⎠⎩

 (2) 

式中 AS
nU 和 as

nU ′ 分别为 Y-Y 型联接方式下原边侧

电压 uAS和归算至原边侧的副变侧电压 asu′ 的第 n 次

谐波电压的幅值。 
由图 2(b)可知，Y-Δ 型联接方式下原边绕组的

激励电压为六阶梯波，副边绕组的激励电压为三阶

梯波，此时原副边两侧第 n 次谐波电压的幅值为 

 
( )

( )

in
AS

w out
ab

4 2 π1 cos sin
3 π 3

2 2 π1 cos sin
33 π

n

n

U nU n t
n

N U nU n t
n

ω

ω

⎧ ⎛ ⎞⎛ ⎞= −⎪ ⎜ ⎟⎜ ⎟
⎝ ⎠⎪ ⎝ ⎠

⎨
⎛ ⎞⎛ ⎞⎪ ′ = −⎜ ⎟⎜ ⎟⎪ ⎝ ⎠⎝ ⎠⎩

 (3) 

式中 ab
nU ′ 为Δ-Δ型联接方式下归算至原边的副边绕

组的激励电压的第 n 次谐波电压的幅值。 
由图 2(c)可知，Δ-Δ 型联接方式下原边绕组的

激励电压为三阶梯波，此时原副边两侧第 n 次谐波 

 

图 3  DAB3 变换器等效电路 

Fig.3  The equivalent circuit of DAB3 converter 

 

 

图 4  不同绕组联接方式下 DAB3 变换器相量图 

Fig.4  Phasor diagram of DAB3 converter with different 

winding configurations 

 
电压的幅值为 

 
( )

( )

in
AB

w out
ab

2 2 π1 cos sin
π 3

2 2 π1 cos sin
π 3

n

n

U nU n t
n

N U nU n t
n

ω

ω

⎧ ⎛ ⎞⎛ ⎞= −⎪ ⎜ ⎟⎜ ⎟
⎝ ⎠⎪ ⎝ ⎠

⎨
⎛ ⎞⎛ ⎞⎪ ′ = −⎜ ⎟⎜ ⎟⎪ ⎝ ⎠⎝ ⎠⎩

 (4) 

式中 AB
nU 为 Δ-Δ 型联接方式下原边绕组的激励电

压的第 n 次谐波电压的幅值。 
结合上述非正弦电压的谐波幅值表达式

(2)—(3)，以及图 4 所示相量图给出的三角函数关

系，可以推导出相应绕组联接方式下的谐波电流幅

值表达式。以 Y-Y 型绕组联接方式为例，Uin 侧的

串联电感 L 上对应的电压降 Y-YuΔ 的展开式为 
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 Y-Y Y-Y Y-Y
1

( ) cos( )n n

n
u t U n tω φ

∞

=

Δ = Δ +∑  (5) 

式中： Y-Y
n UΔ 和 Y-Y

nφ 分别为电压降 Y-YuΔ 的第 n 次

谐波分量幅值和相位。 
结合图 4 所示的相量图可知，在 Y-Y 型绕组联

接方式下，电感 L 上电压降 Y-YuΔ 的第 n 次谐波

Y-Y
n UΔ ，以及电压降的相位 Y-Y

nφ 的计算式为 

( )
( )

( )

( )( )

1
2 2 2

Y-Y AS as AS as

AS
Y-Y

AS as

AS as

( 2 cos )

sin
= arctan

cos

π sgn cos
2

n n n n n

n
n

n n

n n

U U U U U n

U n
U n U

U n U

ϕ

ϕ
φ

ϕ

ϕ

⎧
′ ′⎪ Δ = + −

⎪
⎛ ⎞⎪

−⎜ ⎟⎨ ⎜ ⎟′−⎪ ⎝ ⎠
⎪
⎪ ′−
⎩

 (6) 

sgn 为符号函数 

 
1, 0

sng( ) 0, 0
1 0

x
x x

x

>⎧⎪= =⎨
− <⎪⎩

 (7) 

由于电感 L 的电流 ( )A Y-YLi 滞后 Y-YuΔ 为90°，所

以电感电流可以表示为 

 
( ) ( ) ( )

( )

Y-YLA Y-Y LA Y-Y
1

Y-Y
Y-Y

1

( ) sin

              sin
2 π

n n

n
n

n

n

i t I n t

U
n t

n fL

ω φ

ω φ

∞

=

∞

=

= + =

Δ
+

∑

∑
 (8) 

式中： LA(Y-Y)
nI 为 Uin侧逆变输出的第 n 次谐波电流

幅值，其大小与两侧全桥输出电压、电感有关。 
结合式(2)、(6)、(8)，可以得到 Y-Y 型绕组联

接下中频三相变压器的谐波电流。采用上述方法，

同样可以得到 Y-Δ型、Δ-Δ型联接方式下的谐波电

流幅值表达式，此处不再赘述。 
1.2  非正弦波激励下的绕组损耗计算 

根据上述谐波电流幅值表达式和交流电阻系

数表达式，计算各个阶次谐波电流下的损耗；运用

线性叠加原理将各阶次谐波电流对应的损耗进行求

和，进而得到中频三相变压器的绕组损耗。以 Y-Y
型绕组联接方式为例，根据式(8)给出的第 n 次谐波

电流幅值，以及 Dowell 给出的交流电阻系数计算

式，可以得到绕组损耗计算式如下 

 

2

LA(Y-Y)
cu_pri DC_pri R_pri

1

2

w LA(Y-Y)
cu_sec DC_sec R_sec

1

3 ( )
2

3 ( )
2

nN

n

nN

n

I
P R F n

N I
P R F n

=

=

⎧ ⎛ ⎞
⎪ = ⎜ ⎟
⎪ ⎝ ⎠
⎨
⎪ ⎛ ⎞

= ⎜ ⎟⎪
⎝ ⎠⎩

∑

∑
 (9) 

式中：Pcu_pri为原边绕组的损耗；Pcu_sec为副边绕组

的损耗； R _ pri ( )F n 和 R _ sec ( )F n 分别为原副边绕组第 n

次谐波的交流电阻系数； DC_priR 和 DC_secR 分别为原副

边绕组的直流电阻，对于扁铜线绕组，直流电阻计

算式如下 

 

1 l1 w_pri
DC_pri

w f1 f1

2 l2 w_sec
DC_sec

w f 2 f 2

M N l
R

d h
M N l

R
d h

σ

σ

⎧
=⎪

⎪
⎨
⎪ =⎪⎩

 (10) 

式中：w_pril 和 w_secl 为原副边绕组平均匝长； l1N 和 l2N

为原副边绕组每层匝数； 1M 和 2M 为原副边绕组的层

数； fd 1 和 f 2d 为原副边绕组扁铜线厚度； fh 1 和 f 2h 为

原副边绕组扁铜线宽度；σ w为绕组导体的电导率。 
对于 M 层绕组，第 n 次电流谐波下的交流电阻

系数可以采用 Dowell 方程计算得到[21]，如下 

R

2

( ) sinh( ) sin( )( , , )
2 cosh( ) cos( )

(4 1) sinh( ) sin( )
3 cosh( ) cos( )

n n nF n M
n n

M n n
n n

⎛Δ Δ + Δ
Δ = +⎜⎜ Δ − Δ⎝

⎞− Δ − Δ
⎟⎟Δ + Δ ⎠

 (11) 

式中：Δ为在基频分量下导体厚度对集肤深度 wδ 的

归一化厚度；交流电阻系数 FR为谐波阶次 n、绕组

层数 M、归一化厚度Δ的函数。 
对于扁铜线绕组，归一化厚度为： 

 f1 l1 f
1

w0 w

=
π

d N h
hf μ σ

Δ ⋅ 1

1

 (12) 

 f 2 l2 f 2
2

w20 w

=
π

d N h
hf μ σ

Δ ⋅  (13) 

式中： 1 2,Δ Δ 分别表示原边绕组和副边绕组的归一

化厚度； 0μ 为真空磁导率； wh 1 和 w 2h 分别为原副边

绕组高度。 

2  高频铁芯损耗计算 

2.1  磁通密度表达式 

2.1.1  空载运行条件下磁通密度波形 
对于Y型联接方式，逆变侧产生六阶梯电压波，

取值分别为±(2/3)Uin、±(1/3)Uin；对于 Δ 型联接方

式，逆变侧产生三阶梯电压波，电压取+Uin、－Uin

和零。铁芯损耗与铁芯的磁通密度波形有关，依据

图 2 的分段线性电压波形，并结合式(14)所示励磁

支路电压 um(t)与磁通密度 B(t)之间的关系，可以得

到六阶梯电压波和三阶梯电压波下的瞬时磁通密度

表达式。由于中频变压器原边绕组电阻和漏电感很

小，忽略其上的电压降，可以认为原边侧的激励电

压 u1(t)近似等于励磁支路电压 um(t)。 
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 ( ) ( )m 1 c0
( )d ( )

T
B t u t t N k S= ∫  (14) 

式中：T 为周期； ck 为铁芯叠片系数；N1为原边绕

组匝数； S 为铁芯截面积。 
图 5 为正弦电压波、六阶梯电压波、三阶梯电

压波下的磁通密度波形。在六阶梯电压波和三阶梯

电压波激励下，电压和磁通密度均为分段线性波形，

可以采用分段线性函数表示[15]。表 1 和表 2 分别给

出了 Y 型和 Δ 型绕组联接方式下磁通密度 BY(t)和
BΔ(t)的瞬时值表达式。 

六阶梯电压波和三阶梯电压波激励下峰值磁

密表达式分别如下 

 in
mY

c9
U

B
k NfS

= , in
m

c6
U

B
k NfSΔ =  (15) 

式中 mY m,B B Δ分别为六阶梯电压波和三阶梯电压波

激励下峰值磁密。 
2.1.2  移相运行条件下磁通密度波形 

在移相运行条件下，变换器的输入和输出侧分

别产生移相角为ϕ的非正弦电压波。中频三相变压

器铁芯的实际磁密波形是原副边绕组非正弦电压对 

 

图 5  空载条件下磁通密度波形 

Fig.5  Flux density waveforms under no-load condition 

应磁密波形的叠加[15]，波形取决于移相角和绕组联

接方式，如图 6 所示。由图 6 可知，随着移相角的

增大，各分段区间内磁通密度的变化速率 d / dB t 逐

渐减小，这会影响铁芯损耗。 
2.2  铁芯损耗计算式 

2.2.1  正弦波激励下的铁芯损耗计算公式 
针对正弦波激励下的铁芯损耗，工程上应用最

为广泛的是 Steinmetz 公式(简称 SE)[10]，如下 
 c mP kf Bα β=  (16) 
式中： cP 为铁芯损耗密度；f 为激励信号频率； mB

为峰值磁感应强度；k、α 和 β 为损耗系数，需要

基于铁芯的正弦损耗特性曲线拟合得到。 
在非正弦电压波激励下，即使其对应的峰值磁

通密度 mB 和电压基波频率 f 与正弦激励电压相同，

铁芯损耗也会发生改变。为了计算非正弦波激励下

的铁芯损耗，很多学者在 SE 公式基础上进行改进，

提出了若干非正弦激励下铁芯损耗计算公式。现有

文献报道了几种基于 SE 的修正方法，如 Steinmetz 

表 1  Y 型联接方式下磁密波形表达式 

Table 1  Expressions of the magnetic flux density waveform 

for Y winding configuration 

序号 区间 磁通密度 BY(t) 

① 
π0,
3

θ ⎛ ⎞∈⎜ ⎟
⎝ ⎠

 mY
mY

3
2π
BB θ− +  

② 
π 2π,
3 3

θ ⎛ ⎞∈⎜ ⎟
⎝ ⎠

 mY mY6 π
2 2π 3

B B θ⎛ ⎞− + −⎜ ⎟
⎝ ⎠

 

③ 
2π ,π
3

θ ⎛ ⎞∈⎜ ⎟
⎝ ⎠

 mY mY3 2π
2 2π 3

B B θ⎛ ⎞+ −⎜ ⎟
⎝ ⎠

 

④ 
4ππ,
3

θ ⎛ ⎞∈⎜ ⎟
⎝ ⎠

 ( )mY
mY

3 π
2π
BB θ− −  

⑤ 
4π 5π,
3 3

θ ⎛ ⎞∈⎜ ⎟
⎝ ⎠

 mY mY6 4π
2 2π 3

B B θ⎛ ⎞− −⎜ ⎟
⎝ ⎠

 

⑥ 
5π , 2π
3

θ ⎛ ⎞∈⎜ ⎟
⎝ ⎠

 mY mY3 5π
2 2π 3

B B θ⎛ ⎞− − −⎜ ⎟
⎝ ⎠

 

 
表 2  Δ型联接方式下磁密波形表达式 

Table 2  Expressions of the magnetic flux density waveform 

for Δ winding configuration 

序号 区间 磁通密度 B△(t) 

① 
2π0,
3

θ ⎛ ⎞∈⎜ ⎟
⎝ ⎠

 m
m

6
2π
BB θΔΔ− +  

② 
2π ,π
3

θ ⎛ ⎞∈⎜ ⎟
⎝ ⎠

 mB Δ  

③ 
5ππ,
3

θ ⎛ ⎞∈⎜ ⎟
⎝ ⎠

 ( )m
m

6 π
2π
BB θΔΔ − −  

④ 
5π , 2π
3

θ ⎛ ⎞∈⎜ ⎟
⎝ ⎠

 mB Δ−  
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图 6  移相条件不同移相角下磁通密度波形 

Fig.6  Flux density waveforms under load condition with  

different phase shift angles 

修正公式(MSE)[11]、广义 Steinmetz 公式(GSE)[12]、

改进广义 Steinmetz 公式(IGSE)[13]、Steinmetz 波形

系数公式(WcSE)[14]等修正公式。这些 SE 的修正方

法在一定程度上改善了非正弦电压波激励下铁芯损

耗的计算准确度。 
2.2.2  非正弦波激励下的铁芯损耗计算公式 

1）MSE 公式：文献[11]认为铁芯损耗和磁通密

度的变化率 d ( ) dB t t 有关，并且定义了一个与

d ( ) dB t t 有关的等效磁化频率，提出了 MSE 方法来

计算非正弦磁通密度波形激励下的铁芯损耗，表达

式如下 
 1

c eq mP kf B fα β−=  (17) 
式中： eqf 为非正弦磁通密度波激励下的等效磁化频

率，表达式如下 

 
( )

( ) 2
eq 2 2 0

max min

d2 ( ) d
dπ

T B t
f t

tB B
=

− ∫  (18) 

式中： maxB 和 minB 分别为一个磁化周期内磁通密度

波形的最大值和最小值。 
采用 MSE 方法可以准确地计算出占空比恒定

的非正弦电压波激励下的铁芯损耗，但不适用于计

算正弦电压波激励和含有局部小磁滞回环情况的铁

芯损耗。结合 MSE 方法，以及不同联接方式下铁

芯磁密波形，推导出了MSE 方法的简化形式，如下 
( )

( ) ( ) ( )

( )22 1
1 1

c 2 1 2 1
1max min

2
( )

π

J
j jm

j j j

B BkB f
P

t tB B

α β
α

α α

−
+ −

− −
+

−
=

−−
∑  (19) 

式中 ( , )j jB t 为分段线性磁通密度波形的第 j 个折点。 
2）IGSE 公式：文献[12]提出了 GSE 方法，其

同时考虑了磁通密度 ( )B t 的瞬时量及其变化率

d ( ) dB t t 的影响。当磁通密度波形出现较小波动时，

GSE 方法仍会出现较大误差。为此，文献[13]提出

了改进的 IGSE 方法，该方法不仅考虑了当前的磁

通密度的变化情况，还考虑了历史上的磁通密度变

化情况，其表达式如下 

 c i0

1 d ( ) d
d

T B tP k k B t
T t

α
β α−= ⋅ Δ∫  (20) 

其中， ik 的计算式如下 

 i 2π1

0

1

(2π) cos 2 d
k

αα β αθ θ− −
=

∫
 (21) 

结合 IGSE 方法，以及不同联接方式下铁芯磁

密波形，可以推导出 IGSE 方法的简化形式，如下 

 ( )( )
/2

1
c m 1 1

π
2

J

j j j j
j

P kf B B B t tα β+
+ += + −∑  (22) 

3）WcSE 公式：在峰值磁通密度相同的情况下，

文献[14]将非正弦波和正弦波激励下的一个磁化周

期内磁通密度曲线与坐标轴所包围的面积的比值，

定义为波形系数。WcSE 方法通过波形系数，将非

正弦波激励下的铁芯损耗和正弦波激励下的铁芯损

耗关联起来，其表达式如下 

 
4

non sin0
c m

4
sin0

4 ( )d

4 ( )d

T

-

T

B t t
TP kf B

B t t
T

α β

ω
=
∫

∫
 (23) 

式中： non sin ( )-B t 为非正弦磁通密度波形； sin ( )B t 为

与 non sin ( )-B t 幅值相同的正弦磁通密度波形。 
结合 WcSE 方法，以及不同联接方式下铁芯磁

密波形，可以推导出 WcSE 方法的简化形式，如下 

 ( )( )
/2

1
c m 1 1

π
2

J

j j j j
j

P kf B B B t tα β+
+ += + −∑  (24) 

中频三相变压器的工作模态较为复杂，尚未有

文献明确指出上述何种方法最为适合求解其铁芯损
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耗。因此本文将结合表 1 和表 2 给出的磁密波形表

达式，以及上述修正方法的简化解析计算式，利用

正弦激励下的损耗系数计算并对比不同移相角、不

同绕组联接方式下的铁芯损耗结果。 

3  模型验证及结果分析 

3.1  中频三相变压器模型 

下面按照 DAB3 变换器的传输功率为 15 kW，两

侧直流电压等级为 500 V/500 V，工作频率为 5 kHz，
设计 3 台具有不同绕组联接方式的中频三相变压器。

采用解析计算、有限元仿真和试验测量的方法得到绕

组损耗和铁芯损耗，通过对比解析计算值与仿真值、

测量值，验证本文解析计算方法的准确性。中频三相

变压器的绕组联接方式分别为Y-Y型、Y-Δ和Δ-Δ型，

中频三相变压器铁芯拓扑结构为三相五柱式(三框

式)，结构示意图如图 7 所示，主要的结构参数见表 3
所示。A、B、C、D、D1分别为铁芯的几何尺寸。中

频变压器采用的铁芯材料为安泰科技纳米晶铁芯，通

过 TD8120 软磁交流测量仪得到的损耗测量值。通过

对损耗测量值进行拟合，得到的 3 个系数为

k=4.74×10−5、α=1.57 和 β=1.95[22]。 
采用有限元仿真方法，计算出中频三相变压器

在非正弦电压和电流激励下的铁芯损耗和绕组损 
耗[23]。利用 MagNet 电磁场分析软件对中频变压器

展开瞬态磁场仿真计算。以 Y-Y 型绕组联接方式下

的中频三相变压器为例，图 8 给出了该变压器的三

维仿真模型。由于导线区域存在集肤效应，在集肤

效应层应进行加密剖分，将集肤深度的剖分层数设

置为 6 层，其余区域采用自适应剖分。变压器的三

维网格剖分结果如图 9 所示，各个变压器模型的不

同剖分区域的网格数量信息如表 4 所示。 
按照图 10(a)所示的铁芯磁化曲线(B-H 曲线)和

图 10(b)所示的损耗特性曲线(B-P 曲线)，对铁芯的

材料属性进行设置。结合磁场强度的仿真结果，按

照式(25)计算出各个离散单元的铁芯损耗。由式(25)
可知，铁芯损耗被划分为磁滞损耗和涡流损耗，待

定系数可以由 B-P 曲线拟合得到，拟合结果见表 5。 
 2

c hys eddy h m e c m= + = + ( )a bP P P K f B K K fB  (25) 
式中：Kh、Ke、a 和 b 为损耗系数；Kc为铁芯填充

系数；Phys为磁滞损耗；Peddy为涡流损耗。 
3.2  绕组损耗的计算 

3.2.1  谐波电流计算方法的验证 
为了验证谐波电流计算方法的有效性，采用 

 

图 7  中频三相变压器结构示意图 

Fig.7  Structure diagram of MFT3 

表 3  不同联接方式下中频三相变压器结构参数 

Table 3  Structural parameters of MFT3 with different winding 

configurations 

几何尺寸 Y-Y 型联接 Y-Δ型联接 Δ-Δ型联接 

(A/B/C/D)/mm 18/40/43/68.28 18/34/84/70.56 18/50/52/73.56

(A/B/C/D1)/mm 18/40/43/36.64 18/34/84/37.78 18/50/52/39.28

M1×Nl1 3×8 2×14 4×10 

M2×Nl2 4×6 2×12 5×8 

(df1×hf1)/mm 1×4 1×5 1×4 

(df2×hf2)/mm 1×4 1×6 1×4 

 

 

图 8  Y-Y 型绕组中频三相变压器模型示意图 

Fig.8  MFT3 model with Y-Y winding configuration 

Simulink 搭建图 11 所示的电路仿真平台。仿真过程

中，中频三相变压器设置为线性变压器，绕组电阻

按照计算的直流电阻来替代。根据 3 种联接方式下
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DAB3 变换器传输的有功功率表达式[20]，可以计算

出在不同移相角下中频三相变压器归算至原边侧的

最小串联电感值。以输入和输出侧之间移相角等于

π/12 为例，采用电路仿真方法中频三相变压器原边

侧电流 iLA的电流波形及其频谱特性，如图 12 所示。 

 

图 9  网格剖分后中频三相变压器三维模型 

Fig.9  3D model of MFT3 under mesh operation 

表 4  变压器不同区域的网格剖分数量信息 

Table 4  Mesh operation information of studied transformer in 

different elements 

剖分区域 
网格剖分数量 

Y-Y 联接 Y-Δ联接 Δ-Δ联接 

铁芯 15 672 14 854 17 892 

绕组 67 895 67 376 68 624 

空气 68 390 85 461 95 791 

表 5  纳米晶材料的损耗系数 

Table 5  Loss coefficients for nanocrystalline material 

Kc Kh a b Ke 

0.8 4.309×10−3 0.963 1.950 3.256×10−7 

利用第 1.1 节给出的谐波电流表达式，可以计算出

绕组原边侧的电流各阶次谐波电流分量的幅值。由

图 12 可知，电路仿真计算和解析计算得到的频谱结

果一致，验证了本文提出的绕组谐波电流计算方法 
的正确性。 

 

图 10  纳米晶铁芯磁化曲线和损耗曲线 

Fig.10  Magnetization curve and loss curve of nanocrystalline core 

 

图 11  不同联接方式下实现软开关最小串联电感值 

Fig.11  Minimum series inductance for ZVS under different winding configurations 
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图 12  A 相绕组原边侧电流波形及各阶次谐波电流幅值 

Fig.12  Current waveform and amplitude of each harmonic 

current 

 

3.2.2  移相控制下绕组损耗计算方法的验证 
针对表 3 给出的不同联接方式下中频三相变压

器结构参数，采用式(11)和有限元法求解出中频三

相变压器原副边绕组在不同阶次谐波下的交流电阻

系数，结果如图 13 所示。随着频率的增加，绕组端

部的横向磁场分量逐渐增强，端部效应的影响逐渐

明显，造成解析计算方法的精度降低，这是造成交 

 

图 13  绕组交流电阻系数解析计算与有限元仿真结果 

Fig.13  Resistance factor obtained by analytical method and 

FEM simulation 

 
流电阻解析计算产生偏差的主要原因。 

根据非正弦电流激励下绕组损耗表达式，计算

出不同移相角下的高频绕组损耗。图 14 对比了不同

联接方式下 3 台中频三相变压器原副边绕组总损耗

随移相角的变化情况。在 Y-Y、Y-Δ和 Δ-Δ型绕组

联接方式下，绕组损耗的解析计算结果与有限元计

算结果之间的平均相对偏差分别为 8.54%、9.09%、

5.25%。绕组损耗随移相角的增大先减小后增大，

移相角接近 π/4 时达到最小值。 
3.3  铁芯损耗的计算 

为了研究移相角对铁芯损耗的影响规律，将六

阶梯或三阶梯电压波激励下的铁芯磁密波形的峰值

磁密 mYB 和 mB Δ保持在 0.5 T，移相角的取值范围为

π/24~π/2。采用磁密波形表达式和铁芯损耗密度表

达式，以及有限元仿真方法，计算出不同绕组联接

方式下铁芯损耗随移相角的变化规律。以移相角等

于 π/12 为例，图 15 给出了 Y-Y 型联接中频三相变

压器在移相控制方式下铁芯损耗密度仿真结果。 
图 16 对比了不同绕组联接方式下铁芯损耗密

度解析计算结果和有限元仿真结果随移相角的变化

情况。随移相角增大，铁芯损耗逐渐减小，这是由

于磁密变化速率 d / dB t 和峰值磁密逐渐减小所致。

在移相角大于 π/3 时，Y-Y 型与 Δ-Δ型两种联接方

式的铁芯损耗密度下降趋势增大；Y-Δ 型联接下的

铁芯损耗密度在移相角小于 π/6 时下降缓慢，在移

相角大于 π/6 时铁芯损耗密度明显降低。以损耗仿

真值为参考，计算出了 Steinmetz 公式及其修正形式

的平均相对偏差。由于 IGSE 方法考虑了非正弦激 
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图 14  不同联接方式下绕组损耗随移相角变化 

Fig.14  Variation of copper loss with phase shift angle under 

different winding configurations 

 

 

图 15  移相控制中频变压器损耗密度有限元计算结果 

Fig.15  FEM results of the loss density in MFT3 under 

phase-shifted control condition 

 

励下磁密变化率和磁化历史这两种因素对铁芯损耗

的影响，其计算精度最高。在 Y-Y、Y-Δ和 Δ-Δ型

绕组联接方式下，IGSE 计算结果与有限元计算结果

之间的平均相对偏差分别为 2.23%、2.74%、3.85%。 
3.4  空载损耗和短路损耗实验测量 

测量平台如图 17 所示，激励源为 NF WF1974
信号发生器配合 NF4520A 功率放大器。由于实验

电源限制，根据文献[24-25]中介绍的单相法使用单

相电源对中频三相变压器进行空载试验，测量出变

压器的铁芯损耗。第 1 次试验，从 a-b 端供电，c-o
端短路，测量 Poab；第 2 次试验，从 b-c 端供电，

a-o 端短路，测量 Pobc；第 3 次试验，从 a-c 端供电，

b-o 端短路，测量 Poac。三相的空载损耗为 3 次测量

值总和的一半。由于电源输出电压峰值的限制，所

以不能施加到变压器额定电压，在空载试验中从副 

 

图 16  不同联接方式下铁芯损耗密度随移相角变化 

Fig.16  Variation of core loss density with phase shift angle 

under different winding configurations 

 

 

图 17  损耗测量系统 

Fig.17  Loss measurement system 
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边侧施加频率为 5 kHz，幅值为 120 V 的六阶梯电

压。图 18(a)为空载试验下副边侧 a-b 端的电压和电

流波形。按照上述方法测量出的铁芯损耗为 8.113 
W。再换算成在副边加额定电压的值，即 o oP P′=  

(Ue/U)2(Po 为副边加额定电压时的铁芯损耗， oP′为
实验过程中副边加实际电压时的铁芯损耗），其中

Ue为 500 V，U 为副边所加的实际电压，因此空载

损耗测量结果为 140.85 W，IGSE 方法解析值、仿

真值与其之间的偏差分别为 3.74%、6.11%。 
由于电源输出电流峰值的限制，因此在副边不

能加载到额定电流。将原边 A、B、C、O 4 个接线

柱短接在一起，然后分别对副边加电流 Iab、Ibc、Iac，

施加电流的频率为 5 kHz、电流幅值为 10 A，测得

3 次功率 PKab、PKbc、PKac分别为 10.471 W、10.699 
W、10.340 W。三相的绕组损耗为 3 次测量值总和

的一半，即在实际电流幅值为 10 A 的正弦电流激励

下绕组损耗测量值为 15.76 W。图 18(b)为短路试验

条件下副边绕组的电压和电流波形。校正到额定电

流时的绕组损耗为 k kP P′= (Ie/I)2(Pk 为额定电流下的

绕组损耗， kP′为实验过程中施加实际电流下的绕组

损耗)，其中 Ie为副边侧的额定电流幅值 22.15 A，I
为所加实际电流，换算到额定电流下的绕组损耗为

77.29 W，解析值、仿真值与其之间的偏差分别为

12.49%、0.43%。 

4  结论 

本文针对三相双有源桥 DC-DC 变换器的核心

磁性元件—大功率中频三相变压器的非正弦绕组

损耗和铁芯开展相关研究，具体结论如下： 
1）采用基波分析方法推导出了 Y-Y 型、Y-Δ

型和 Δ-Δ型绕组联接方式下中频三相变压器谐波电

流的解析计算式，并且采用电路仿真方法对其进行

验证，结果表明谐波电流频谱与解析计算方法一致，

验证了解析计算方法的正确性。考虑高频条件下集

肤效应和邻近效应的影响，推导出了交流电阻系数

表达式。在此基础上，研究了移相角变化对绕组损

耗的影响规律。 
2）结合六阶梯电压和三阶梯电压波形，推导

出了 Y-Y 型、Y-Δ型和 Δ-Δ型绕组联接方式下的分

段线性磁通密度表达式以及各种修正 Steinmetz 公

式的解析计算式。研究了移相角变化对铁芯损耗的

影响规律，并且将各种铁芯损耗计算式的计算结果

与三维瞬态有限元计算结果进行对比，结果表明 

 

图 18  空载和短路试验下测量的电压和电流波形 

Fig.18  Measured voltage and current waveforms of  

transformers for no-load and load experiments 

 
IGSE 方法的计算精度最高。 
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