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I 

摘要 

反激变换器，由于其结构简单，被广泛应用于小功率电源领域。随着开关电源高频化

以及高功率密度化的发展趋势，开关频率越来越高，PCB 布局也变得越来越紧凑，相对应

的，这对反激变压器的设计要求也越来越高。 

变压器作为反激变换器的一大损耗源，不恰当的设计会使其向 PCB 以及其他元件散

发过大的热量，使得其本身温升过高的同时，令其他器件具有过高的温升，对电路工作造

成损害。为了能够对反激变压器进行合理设计，本文首先对反激变压器的磁芯损耗行了分

析，并且介绍了经典的铁损计算模型，并基于反激电路工作模态对传统的铁损计算模型进

行了改进，使其能够适用于反激变压器。 

同时，归纳总结了现有的铜损模型。对这些模型无法很好的对反激变压器绕组损耗进

行预测的原因进行了分析，并基于反激变压器绕组电流的工作波形，提出了适用于反激电

路变压器的铜损模型。在此基础上，提出了变压器绕组线径的优化方法，并通过仿真和硬

件实验的方式进行了验证。 

此外，本文分析了反激电路共模干扰的传导机理以及传导路径，并对从变压器结构层

面对共模噪声进行抑制的可行性进行了阐述。通过对通过变压器的共模噪声电流的求导，

推导出了实现共模噪声相互抵消的条件，并根据这些条件提出了几种共模噪声抑制策略，

最后通过实验予以验证。 

本文提出的损耗模型以及变压器结构抑制策略都具有比较明显的效果，而且便于计算

和设计，具有较好的实用价值。 

 

关键词： 反激电路，变压器，磁芯损耗，绕组损耗，EMI 抑制 
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II 

Abstract 

The fly-back converter is widely adopted in low power applications due to its simple 

structure. With the ever trend of high switching frequency and high power density, the switching 

frequency is getting higher and higher, and the PCB layout is becoming more and more compact. 

Correspondingly, the design of fly-back transformers has also become more stringent. 

As a major power loss source of fly-back converter, improper design of the transformer will 

cause excessive heat to make its own temperature rise too high, as well as causing other 

components to have excessive temperature rise. In order to make a reasonable design of the fly-

back transformer, this dissertation firstly analyzes the core loss of the fly-back transformer, and 

introduces the classical core loss calculation model. And an improved core loss calculation model 

based on the traditional core loss calculation model is presented for fly-back transformers. 

At the same time, the existing copper loss model is reviewed and summarized. The reason 

why these models cannot predict winding loss of fly-back transformer well is explained. A new 

copper loss model suitable for the fly-back circuit transformer is proposed. Based on this model, 

the optimization method of transformer winding wire diameter is proposed and verified by 

simulation and experimental results. 

In addition, this dissertation analyzes the principle and conduction path of common mode 

interference of fly-back circuit. By deriving the common mode noise current through the 

transformer, the conditions for achieving common mode noise cancellation are derived. Based on 

these, several common mode noise suppression methods are proposed. Finally, the experimental 

results verified the theoretical analysis. 

The loss models and the noise suppression strategies proposed in this paper have good 

performance on accuracy and is easy to follow, which is attractive for practical design applications. 

 

Key words: Fly-back, Transformer, Core Loss, Copper Loss, EMI Suppression 
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第1章 绪论 

1.1 论文研究背景及意义 

随着开关电源技术在体积和效率上的优势日益突出，高频开关电源被应用在越来越多

的场合之中。相对于传统的线性电源，开关电源最突出的优势在于其效率通常远高于线性

电源，同时能够有比较高的功率密度，进而可以极大的减小电源的体积和质量。随着电力

电子技术的发展，开关电源正往更高频，更高效，更高功率密度的方向迈进。这是一个大

的发展趋势，但在这个发展趋势下，相应的也渐渐浮现出了一些问题，其中涡流效应以及

电磁干扰问题是其中最主要的两个问题之一。 

在更高的频率下，导体的涡流效应会变得越来越明显，而这最直接的影响是会使交流

损耗会显著增加，而受此影响最大的毫无疑问是开关电源的变压器。一般而言，开关电源

变压器的体积和质量占了整个变换器的 1/3 左右，损耗则占了总损耗的 1/3~1/2 左右，因

此，交流损耗的增大会严重影响到变压器的工作效能。同时，在小型化以及高功率密度化

的趋势下，开关电源的各器件变得越来越紧凑，这也就意味着散热将变得越发困难，而这

对作为一大损耗热源的变压器的要求也就变得越来越高，变压器的设计和优化问题变得越

发重要。 

此外，越来越高的开关频率也就意味着开关动作引起的 dv/dt，di/dt变得越来越高，电

磁兼容(EMC)问题变得愈发突出。在实际的应用场景中，由于开关电源处理的能量比较高，

因此产生的电磁干扰噪声强度比较大，故开关电源一般是作为干扰噪声源，通过导体对电

网侧产生传导干扰，通过空间对周边其他设备造成辐射干扰，影响电网以及其他电子设备

正常工作，甚至造成损坏。因此，对于开关电源而言电磁干扰(EMI)问题尤为突出。实际

上，针对电磁兼容问题，各国政府和相关机构都制定了一系列的 EMC 标准。当前在国际

上应用比较广泛的 EMC 标准有由国际电磁兼容机构 CISPR 制定的 CISPR-22，我国的相

关标准则是国标 GB 系列和军标 GJB 等。为了满足上述相关标准的要求，工程师们往往需

要花费大量的时间和物力进行 EMC 设计。而目前，大多数开关电源产品的做法是在完成

产品功能性设计之后再进行 EMC 调试和整改，这就大大增加了产品的设计周期，因为到

了产品设计后期，能够进行 EMC 整改的手段将变得非常有限。因此，在设计前期就将 EMC

因素加以考虑，对电磁干扰抑制方案进行设计就显得非常必要。 

1.2 国内外研究现状 

在反激电路中，变压器是其中最重要的磁性元件。本课题主要对反激电路的变压器进

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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行损耗建模以及 EMI 抑制策略的研究。总体上，与本课题相关的国内外研究现状可以归

纳为磁芯损耗，线圈损耗以及共模干扰抑制策略三个方面。 

对于磁芯损耗，在磁性材料交流磁化的过程中，在涡流效应之外还存在的磁滞效应，

故磁性材料的损耗一般被分为涡流损耗，磁滞损耗和剩余损耗三部分。铁损的计算方法大

致可以归纳为三类：磁滞模型法，分离计算法以及经验公式等效法[1]。其中磁滞模型计算

法和分离计算法均需要大量的前期测量工作，并且模型复杂处理起来较为繁琐，故经验公

式等效法对应的物理意义虽然比较模糊，但在工业界却应用得最为广泛。Steinmetz 公式

(SE)是目前来说在工业界应用最为广泛的一种经验公式等效模型[2]。这一公式虽然非常的

简洁，但也存在着一些局限，比如该公式是再正弦交流激励下得到的，但是很多开关电源

的激励并不是正弦，同时，温度和直流磁偏也会对铁损产生影响，因此，后续学者针对上

述这些局限，提出了一些衍生模型。Brockmeyer[1, 3]认为影响磁芯损耗的直接因素是磁场

的变化速度而非磁场的变化周期或频率，并在此假设之上推导了适用于非正弦波的 MSE

公式；Sullivan[4, 5]针对 MSE 模型在某些情况下会与 SE 模型产生矛盾的情况，提出了更为

统一的 GSE 模型和 iGSE 模型；文献[6]从引入非正弦等效系数的角度出发提出了 WcSE。

[1, 3-10] 

对于线圈的交流损耗，由于每层线圈不止本身会产生交流磁场，同时还会受到附近的

线圈磁场以及磁芯气隙磁场的影响，因此一般可将线圈损耗分为集肤效应损耗，邻近效应

损耗以及边缘效应损耗三部分。对于前两者，应用最为广泛的损耗模型为 Dowell 模型[11]，

该模型关于变压器铜损的推导思想以及得到的损耗模型为后续的大量学者所借鉴。在此之

上，学者们研究了其他因素，诸如填充因数，线圈间距，litz 型导线等对绕组损耗的影响。

由于 Dowell 模型的假设条件过于理想，因此也存在一定局限，比如在实际情况下，存在：

磁芯窗口中的磁场并不是简单的一维磁场；绕组电流激励波形并非正弦波；某些开关电源

的原副边绕组电流的相位差并非 180°等。为解决非理想磁场问题，目前的主流方法是通

过有限元分析(FEA)软件仿真获取。而针对非正弦激励问题，则主要通过对激励进行傅里

叶分解来解决。针对相位差问题，文献[60]提出了一种分解思路，但该文献使用的分解方

法过于粗糙；文献[23]引入了一种互阻的概念，但在实际应用中过于复杂。对于边缘效应

损耗，Wallmeier[18]首先对气隙的漏磁场进行了建模，Roshen[20, 21]在此基础上推导出了气隙

漏磁场产生的边缘效应损耗公式。[12-23] 

而在 EMI 抑制方面，当前主要的共模噪声抑制手段主要可分为：噪声源抑制，屏蔽，

抵消，抖频技术以及 EMI 滤波器设计。其中，噪声源抑制主要是通过使用缓冲电路或者软

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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开关技术来减小 dv/dt 和 di/dt。屏蔽和抵消的方式主要是通过改变变压器结构或者在变压

器中加入一个附加绕组，通过屏蔽或者补偿的方式来实现共模噪声的抑制[24-32]。而抖频技

术则是通过将开关频率从一个值延展到一个范围，使得固定的开关沿产生的噪声能量从一

个频率簇延展到数个频率簇，进而减小每个频率点上的能量密度[33, 34]。 

在反激电路中，反激变压器是共模干扰的一个重要耦合元件。为了探究通过改变变压

器结构对 EMI 进行抑制的方法，首先就要确认变压器结构抑制共模干扰的可行性，而这

首先需要对反激电路的共模干扰机理有个明确的认识[35, 36]。 

1.3 本论文主要研究内容 

本课题主要研究反激拓扑中的变压器损耗以及基于变压器的 EMI 抑制策略。对于反

激电路而言，效率以及功率密度是至关重要的两个评估指标，而变压器损耗则直接对此产

生影响。在变压器磁损方面，本文首先对变压器磁损模型进行了归纳和比较，并在此基础

上进行了创新，提出了一种改进的 Steinmetz 模型。在变压器铜损方面，同样是对当前的

损耗模型进行了归纳和比较，并在上述模型基础上，针对这些模型均不能很好地对反激工

作模式下的变压器线圈损耗进行预测的问题，进行了原因的探讨和分析，最后提出了一种

适用于反激变压器，也适合其他开关电源拓扑变压器的线圈损耗预测模型。在 EMI 抑制

策略上，由于本课题主要是对变压器进行研究，因此主要应用屏蔽和抵消的策略，提出了

一些通过改变变压器结构来抑制共模干扰的抑制策略，并对这些策略进行了理论分析和实

验验证。 

本论文的主要内容安排如下： 

第一章，介绍了本文研究工作的背景和意义以及目前国内外相关的研究现状。 

第二章，阐述了经典的 Steinmetz 铁损模型，并分析了该模型的优点和缺陷。在此基

础上，介绍了一些针对经典 SE 模型的缺陷进行改进后的铁损模型。最后，在上述工作基

础上，提出了一种改进的铁损模型，并通过仿真对这些模型进行了比较分析，通过实验对

该模型进行了一定程度的验证。 

第三章，同样首先阐述了经典的 Dowell 铜损模型并介绍了一些其他的铜损模型，对

这些模型进行了分析和对比。针对上述模型的优点和缺陷，提出了一种新型的铜损模型，

以便在反激电路的工作模式下也能够对绕组铜损进行很好的预测。接着，通过仿真对所提

出模型在不同的激励波形下的预测效果进行了比较验证，并在该模型基础上提出了一种绕

组线径的优化方法。最后，通过实验对该模型进行了验证。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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第四章，首先阐述了反激电路的共模干扰机理，并分析了共模噪声的抑制原理和共模

电流计算方法。然后提出了几种在变压器层面抑制共模噪声的策略，并对这些策略的原理

进行了说明，同时分析了附加绕组的损耗计算方法。最后通过 EMI 测试平台，对这些抑制

策略进行了测试。 

第五章，对本课题研究进行了总结和展望。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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第2章 反激电路变压器磁损建模 

开关电源变压器的损耗主要包括由交变电磁场在磁芯中引起的磁芯损耗，即铁损以及

在绕组线圈中引起的线圈损耗，即铜损两部分组成。本章将对反激变压器的铁损进行分析。

本章总结了磁芯损耗的建模方法以及测量方法，并在章节的最后进行了一定的模型和实验

的结果对比。 

2.1 经典 Steinmetz 铁损模型 

这一模型假设在正弦激励下，磁芯的损耗密度与其物理形状无关，仅仅取决于最大磁

感应强度 Bm，以及工作频率 f，而具体对应的系数则需要通过实验数据加以拟合。其具体

表达式如下 

 c mP k f B   (2-1) 

其中 k，α，β即为待拟合的对应参数。通常情况下，α取值范围在 1~2 之间，而 β取

值范围在 1.5~3 之间。 

2.2 改进的 Steinmetz 铁损模型 

SE 模型是一个在工程上很便利的经验公式，但是它本身也存在着局限性。其局限主

要表现在如下方面： 

1) 模型对应的激励为正弦波，而开关损耗中激励并不是正弦波。 

2) 该模型并没有考虑温升影响。 

3) 该模型也没有考虑直流磁偏的影响。 

针对第一个局限，文献[1, 3]提出了一种修正 Steinmetz 模型(MSE)，该文献认为影响

磁芯损耗的直接因素是磁场的变化速度而非磁场的变化周期或频率，下面进行相关推导。

首先，根据 Steinmetz 公式一个周期内单位体积磁芯消耗的能量为 

 
1/c c me p f k f B    (2-2) 

为能够继续沿用上式形式，提出等效频率 eqf  的概念，此时，式(2-2)变为 

 
1/c c eq me p f k f B    (2-3) 

然后，定义平均磁感应强度强度变化率 avB   
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 2

max min

1
( ) , =T

av

T

dB
dB

dt dB
B dt B B B

B B dt
   

 


  

(2-4) 

为了在正弦情况下与 Steinmetz 公式相吻合，有 

 

2

2
( )

2

T
av eq

dB
dt

dt
B B f

B


  




 

(2-5) 

 
2

2 2

2
( )eq

T

dB
f dt

B dt

   (2-6) 

将式(2-6)代入(2-3)，整理得 

 
1

c eq mp k f f B   (2-7) 

上式便是适用于任意波形激励的 MSE 模型。但是该 MSE 模型存在一定的问题：当磁

感应强度为式(2-8)且其中的 c值接近 1 时，算出来的等效频率为 2mf  而非期望的mf  [4]。 

  ( ) (1 )sin sinB t c t c m t     (2-8) 

这表明该拓展模型与传统的 Steinmetz 公式在某些正弦情况下不能兼容。 

为了克服这一矛盾情况，文献[4]提出了另一假设，该文献认为磁芯损耗不仅取决于磁

感应强度变化率，还取决于磁感应强度本身。取这两个变量对磁芯损耗进行表达，得到如

下表达式 

 1 ( )c

T

k dB
p B t dt

T dt


 

   (2-9) 

其中 

 1 2
1

0
2 (2 ) cos

k
k

d
      




 (2-10) 

上述表达式即为 GSE 模型。 

为应用方便，文献[5]又对 GSE 进行了改进，将瞬时磁感应强度改为了磁感应强度峰

峰值，得到 iGSE 模型。具体表达式如下 

 1
c

T

k dB
p B dt

T dt


 

   (2-11) 

同样的 
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 1 2
1

0
2 (2 ) cos

k
k

d
      




 (2-12) 

另一种思路是定义一种等效系数 λ，通过对该系数的求解使得 SE 能够扩展到非正弦

激励下进行应用，这种模型称为 WcSE(waveform coefficient Steinmetz equation)[6]。其具体

表达式如下 

 c mP k f B   (2-13) 

其中 λ由该激励下平均磁场强度与对应正弦激励下平均磁场强度比值决定。 

例如，正弦电压激励下磁感应强度曲线和 D=0.5 的方波电压激励下磁感应强度曲线如

图 2-1 所示。 

B(t)

 

图 2-1 不同激励下磁感应强度曲线，其中实线为 D=0.5 方波激励下曲线，虚线为正弦激励下曲线 

对于正弦波，有平均磁场强度 Bav_sin 为 

 
/2

_sin
0

22
sin( )

T
m

av m

B
B B t dt

T



   (2-14) 

而对应的 D=0.5的方波电压激励下，其平均磁场强度 Bav_sq 为 

 
/2

_
0

22

2

T
m m

av sq

B B
B tdt

T T
   (2-15) 

故此时对应的等效系数 λ为 

 
_

_ sin

=
4

av sq

av

B

B


   (2-16) 

这种模型相比于 MSE 和 iGSE 方便便利很多，但是相对的，该模型是以损失了对应的

形状信息为代价，导致在某些情况下，它的预测精度并不比 MSE 和 iGSE 模型高。例如，

对于相同幅值和周期，不同占空比下的方波激励，WcSE 得到的结果是定值，而实际上，

不同占空比下的磁芯损耗是不同的。 

文献[10]对上述三种改进模型以及经典 SE 模型进行了详细的分析和比较实验，结果

表明，当激励中的谐波含量比较少时，WcSE 相对于 SE，MSE 以及 iGSE 具有更高的精确

度。而当激励中谐波含量较大时，即激励波形偏离正弦波时，iGSE 和 MSE 的精确度更高，

而在这两者当中，前者又更吻合损耗变化趋势。 
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上述四种模型在方波电压激励下对应的表达式见表 2-1。 

表 2-1 电压为方波时，不同模型对应的表达式 

模型 表达式 

SE 
mk f B 

 

MSE -1 1- 1

2( 1)

2 (1 )
m

D D
k f B

  
 








 

iGSE 1- 1

1 2 (1 )mk f B D D         

WcSE 

4
mk f B 

 

针对 WcSE 的这一局限性，文献[9]提出了一种针对方波电压激励下的改进思路，使该

模型能够对占空比变化做出反应。其基本思路是将 DT内的磁感应强度波形延拓成一种频

率下的三角波，将剩下的 D’T内的磁感应强度波形同样延拓成另一种频率下的三角波，应

用各自三角波下的 WcSE 模型公式计算对应时间内的损耗能量，最终获得平均损耗功率，

对应分解等效示意图如图 2-2 所示。 

B(t)

DTs Ts

B1(T)

B2(T)

 

图 2-2 改进的 WcSE 模型示意图 

此时有 

 1 2
c

E E
P

T


  (2-17) 

 1 1
0 0

1
= ( )

4 4 2

DT DT

m mE k f B dt k B dt
DT

    
   (2-18) 
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 2 2
0

1
= ( )

4 4 2 '

DT T

m m
DT

E k f B dt k B dt
D T

    
   (2-19) 

最终得到模型表达式 

 

 
4

c D mP k k f B 
  (2-20) 

 
1 12 [ ' ]Dk D D       (2-21) 

其中 kD即表征为形状等效系数，该值与占空比有关。 

对于 SE 模型的第二种局限，一般是通过多项式拟合的方式对大量的测试数据进行拟

合[3]，进而得到一个温升系数 KT 

 
2

0 1 2( )TK T Ct Ct T Ct T    (2-22) 

其中 T为温度，单位为摄氏度；Ct0，Ct1，Ct2为对应的多项式拟合系数。 

而对于 SE 模型的第三种局限，文献[8]对有无直流磁偏以及不同直流磁偏下磁芯损耗

的变化趋势进行了实验研究，进而对 SE 公式中的三个参数 k，α，β进行修正。研究发现

随着直流磁偏的增大，α值的变化很小，β和 k均存在一定的变化，而相对的，β变化值较

小。因此，在存在磁偏的情况下，SE 模型体系中的三个参数将不再是定值，而是成为了关

于直流磁偏量 HDC的函数，多项式拟合表达式如下 

 

0

0 1 2 3 2

0 1 2 3 3

1
0 0 0

DC

DC

k k k

DC

H
p p p

H
k k p p p

H

  

 

 

 
     
     
     
        

 

 (2-23) 

文献[7]提出了类似上述的方法，只是相对简化，由于 β 在不同磁偏下变化值也比较

小，故可认为磁偏主要对参数 k产生影响，因此，该文献定义了一个磁偏系数 KDC，并通

过实验数据对该系数进行多项式拟合，进而得到如下表达式 

 
4 3 2( ) 1DC DC DC DC DC DCK H a H b H c H d H      (2-24) 

在上述基础上，本章应用[9]提出的改进办法，同时将温升和直流磁偏引起的损耗变化

考虑进来，得到一种改进的 WcSE 磁损模型，其中，温升因素通过温升系数 KT来加以修

正，KT来自于对该种磁芯材料实验数据的拟合，本文选用的磁芯材料均来自横店东磁，该

厂商具有相关的曲线和文档可以用于获取该参数。而对于直流磁偏的影响，为了不增加工

作量，我们同样考虑从厂商提供的数据入手。由于当存在直流磁偏 DCH 时，同样的激励波
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形对应下，为保证 B 一致，对应的 maxB 将会增大，而对于磁芯材料，随着 maxB 的增大，磁

导率是会逐渐减小，甚至达到饱和的，故可以知道直流磁偏 DCH 会增大损耗[37]。综上分析，

我们可以通过磁芯厂商提供的磁导率变化曲线得到对应直流磁偏 DCH 下的 0 /r r    ，进而

对直流磁偏影响进行拟合，以获得式(2-24)对应的各项参数。 

综合以上论述，最终得到本章的铁损模型 iWcSE，公式如下 

 ( ) ( )
4

c T DC DC D mP K T K H k k f B 
  (2-25) 

2.3 实验结果 

2.3.1 仿真实验 

我们首先使用 Ansys 公司的 Maxwell 2D 仿真软件进行磁损的仿真。下面先对 Maxwell 

2D 的磁性材料损耗仿真原理进行简单说明[38]：软件的 core loss 求解模块是通过引入正弦

激励波形下得到的 Steinmetz 模型参数 k，α，β以及相对磁导率 μr来重新构建对应磁性材

料的动态磁滞模型，然后再根据该磁滞模型来求解出时域下的瞬时功率。 

这一节，我们选取了横店东磁的两款磁芯材料进行仿真实验，分别是 DMR95 和

DMR51，它们分别适用于百千赫兹工作频率和兆赫兹工作频率，具有一定代表性。根据厂

商的相关数据以及推导，得到的这两种材料对应的 iWcSE 参数见表 2-2。 

表 2-2 根据厂商数据手册以及推导得到的两款磁芯材料模型参数 

材料型号 k α β Ct0 Ct1 Ct2 

DMR95 0.007156 1.8787 2.521 1.47463 0.015 0.0001032 

DMR51 0.00084 2.1532 3.24 2.7754 0.05985 0.0004213 

材料型号 a b c d   

DMR95 -910-8 210-5 -0.0005 0.0035   

DMR51 -310-10 410-8 0.0001 -0.0059   

其中，上述参数对应的模型频率 f的单位为 Hz，磁场强度 B对应的单位为 T，得到的

损耗密度单位为 W/m3 。 

首先，本章观察了在正弦电压下仿真得到的瞬时损耗曲线，如图 2-3 所示。 
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(a)变压器绕组电流波形 

 

(b)仿真瞬时损耗曲线 

图 2-3 仿真波形 

根据上图可以发现，在工作周期中，当电流过零时对应的磁损最大，当电流达到波峰

或者波谷时对应的磁损为零。这是因为电流过零时，磁感应强度的变化率最大；电流处于

波峰或者波谷时，磁感应强度变化率为零。 

图 2-4 为正弦电压激励下 SE 模型计算值与仿真值比较，其中图 2-4(a)为 DMR95 材

料在工作频率分别为 100kHz，200kHz，300kHz 下的计算值与对应仿真值的对比；图 2-4 

(b)为 DMR51 材料在工作频率分别为 500kHz，1000kHz，2000kHz 下的计算值与对应仿真

值的对比。可以发现，在正弦激励下，SE 模型与仿真结果具有很好的吻合度。 
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(a)DMR95 磁芯材料 

 

(b)DMR51 磁芯材料 

图 2-4 正弦电压激励下 SE 模型计算值与仿真值比较 

接下来我们对方波电压激励下的磁芯损耗进行仿真，并将仿真结果与 SE，MSE，iGSE

以及本文提出的 iWcSE 进行对比，观察占空比对损耗变化的影响。仿真得到的占空比

D=0.5以及 D=0.2时，电流波形以及对应的瞬时损耗曲线，如图 2-5，图 2-6 所示。 
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(a)变压器绕组电流波形 

 

(b)仿真瞬时损耗曲线 

图 2-5 D=0.5 时的仿真波形 

 

(a)变压器绕组电流波形 
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(b)仿真瞬时损耗曲线 

图 2-6 D=0.2 时的仿真波形 

图 2-7 为占空比 D=0.5 方波电压激励下各模型计算值与仿真值比较，其中图 2-7 (a)

为 DMR95 材料在工作频率 100kHz 下的计算值与对应仿真值的对比，可以发现，根据 SE

模型得到的计算值与仿真值有所偏离，而 MSE，iGSE 以及 iWcSE 模型计算值则与仿真值

更为贴合，其中 iWcSE 模型的贴合度最高。图 2-7 (b)为 DMR51 材料在工作频率 1000kHz

下的计算值与对应仿真值的对比，在该情况下， SE 模型计算值同样与仿真值存在偏离，

而 MSE，iGSE 以及 iWcSE 模型计算值均与仿真值有很好的吻合度，三种模型计算值几乎

相互重合。可以发现，在占空比 D=0.5方波电压激励下，三种模型与仿真结果均具有很好

的吻合度，其中 iWcSE 模型最优。 

 

(a)DMR95 磁芯材料 
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(b)DMR51 磁芯材料 

图 2-7 占空比 D=0.5 方波电压激励下各模型计算值与仿真值比较 

图 2-8 为电流峰值 1.6A，不同占空比 D 下，各铁损模型计算值与仿真值比较，其中

图 2-8 (a)为DMR95材料在工作频率 100kHz下的计算值与对应仿真值的对比，由图可知，

根据 SE 模型得到的计算值无法对占空比 D 的变化做出反应，尤其是当占空比 D 很大或者

很小的时候，模型计算值与仿真值甚至存在超过一倍的偏差。而 MSE，iGSE 以及 iWcSE

模型计算值则均能对占空比对铁损的影响趋势做出较好的反应，其中 iWcSE 模型的贴合

度最高。图 2-8 (b)为 DMR51 材料在工作频率 1000kHz 下的计算值与对应仿真值的对比，

在该情况下，SE 模型不对占空比 D 变化做出反应的问题更为突出，而 MSE，iGSE 以及

iWcSE 模型计算值均与仿真值有很好的吻合度，三种模型计算值几乎相互重合。 

 

 

(a)DMR95 磁芯材料 
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(b)DMR51 磁芯材料 

图 2-8 不同占空比 D 下，各模型铁损计算值与仿真值比较 

综上所述，在电压激励波形以及占空比的变化下，三种模型与仿真结果均具有比较好

的吻合度，而其中 iWcSE 模型最优。因此，接下来用 iWcSE 模型对本文使用的样机变压

器的铁损进行预测，并通过硬件实验进行对比。 

2.3.2 硬件实验 

在这一部分，我们将应用上一节推导分析得到的 iWcSE 模型，对样机变压器的铁损

进行预测，并通过硬件实验进行测量和对比。 

本论文设计的样机参数如下，在后续的铜损实验以及 EMI 实验同样应用这款硬件平

台进行测试。 

表 2-3 样机参数 

输入电压 90-260VAC 

输出电压 19.5V 

输出功率 45W 

输出电流 2.3A 

控制模式 QR 

低压侧满载占空比 0.5 

样机实物见图 2-9。 
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图 2-9 样机实物图 

在这一部分，我们设计的铁损测量方法如下： 

选取两款具有相同磁芯有效面积 Ae，不同磁芯有效长度 le的磁芯，应用同一个绕组 W

制作变压器，并保证绕制出来的两款变压器励磁电感 Lm和漏感 Lr几乎相等。此时，便可

以保证在相同的工况以及环境下，两者的功率密度 Pc 几乎相等，分别测量使用了这两款

变压器后的样机损耗，得到的损耗差即为两款变压器磁芯体积差别导致的铁损差，应用如

下公式便可求得实际的功率密度 Pc。 

 
loss

c

e

P
P

V





 (2-26) 

根据实验室资源以及样机平台的实际情况，设计如表 2-4 所示四款变压器，其中 T1-

1 和 T2-1 使用同一副绕组 W1，T1-2 和 T2-2 使用同一副绕组 W2。 

表 2-4 四款变压器参数 

变压器编号 磁芯型号 Ae/mm2 le/mm 匝比 励磁电感值/uH 漏电感值/uH 

T1-1 PQ2016 62 37.4 30:5 235 2.9 

T1-2 PQ2020 62 45.4 30:5 232 2.86 

T2-1 PQ3220 156.7 49 12:2 226.7 1.57 

T2-2 PQ3230 155.4 68.5 12:2 225.3 1.57 

绕组及磁芯实物见图 2-10。 
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图 2-10 绕组及磁芯实物图 

四款变压器的最终测量与计算的对比结果见图 2-11。其中左侧实心柱体为在同样情

况下使用两种 PQ20 系列磁芯变压器测得的损耗差，空心柱体为相应的计算所得损耗差；

右侧部分实心柱体为在同样情况下使用两种 PQ32 系列磁芯变压器测得的损耗差，空心柱

体为相应的计算损耗差。 

 

图 2-11 两种磁芯实测损耗差与计算值对比 

根据上图可以发现，使用 PQ20 系列磁芯得到的实验值与理论值偏差较大，这是因为

PQ20 系列的这两款磁芯体积差距较小，导致损耗差很小，使得实验设备的精度误差以及

变压器之间的微小的参数误差产生的影响比较大；而当使用 PQ32 系列磁芯时，由于体积

差大了很多，使得精度误差影响比较小，测量值与计算值较为接近。 

综上所述，本节提出的 iWcSE 铁损模型具有一定的可行性。但是同样也存在一定的

局限：这种经验公式的方法缺少理论支撑，需要更多的应用场景以及更加精确的测量方式

来加以验证。 
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第3章 反激电路变压器铜损建模 

在更高频率和更高功率密度的发展趋势下，开关电源变压器线圈的集肤效应和邻近效

应将日益明显。由集肤效应和邻近效应甚至是边缘效应导致的变压器绕组涡流损耗将变得

越来越显著。为了优化变压器的损耗设计，对线圈导线损耗的精确建模的重要性也越来越

突出。在这一章，我们将对国内外学者关于变压器铜损的建模工作进行一定的阐述，并提

出一种新的铜损建模方法。最后进行一定的仿真和硬件实验验证。 

3.1 经典 Dowell 铜损模型 

P.L.Dowell[11]在 20 世纪 60 年代从变压器的几何形状出发推导了在正弦激励下理想变

压器绕组交流电阻和漏感的 1-D 模型，并给出了交流电阻与直流电阻比值的表达式。本章

针对的变压器结构为经典的三明治结构，其剖面示意图如图 3-1 所示。 

x

H

P P S S S S P P

    VV V V

x

y

z

 

图 3-1 变压器剖面图 

其中，外面的方框代表磁芯，P 代表原边绕组，S 代表副边绕组。由于实际情况下，

磁芯窗口呈长方形，故在文献[11]中，其中一个关键的假设为：在窗口中只存在 y 方向上

的磁场强度，而 x 方向上的磁场强度忽略不计。在上述假设下，磁芯窗口中磁场强度 H 就

变成了一个一维的量，磁场强度沿 x 轴分布如图 3-1 下半部分所示。在此情况下可以推导

出如下的损耗计算公式  

 
2= RMS ACP I R

 
(3-1) 

 AC R DCR F R
 

(3-2) 

 
2

' '( 1)

3
R

m
F M D


 

 
(3-3) 
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 coth( )M h h   (3-4) 

 2 tanh( )D h h   (3-5) 

 =
j


  

(3-6) 

其中，FR为交流电阻系数，ω为工作角频率，μ为磁导率，ρ为电阻率，h为线圈厚

度。而 m为线圈有效层数，其具体意义为最大磁场强度位置到零磁场强度位置之间所包含

的线圈层数（例如，在图 3-1 结构中，m为 2）。 

而对于圆导线绕组，Dowell 通过引入填充因子 η，并用结构等效的方式，将其等效成

上图的铜箔绕组，然后再次应用式(3-1)~(3-6)对其进行损耗计算。等效方法如图 3-2 所示。 

d

l

 

d 

 

d 

l 

 

d 

l

 

(a)初始圆导线绕组 (b)等效方导线绕组 (c)等面积铜箔 (d)拉长后等长度铜箔 

图 3-2 圆导线绕组等效示意图 

这一等效过程简述如下：首先，将原绕组等效成等截面面积的方导体绕组；然后，将

方导体绕组拼接成一块铜箔；最后，在保持铜箔厚度不变的情况下，将铜箔拉长到原始绕

组的宽度，由于在这一步中，铜的有效面积增大了，故引入填充因子 η，通过改变有效电

导率的方式来维持等效后直流电阻不变。 

Dowell 关于变压器铜损的推导思想以及得到的损耗模型为后续的大量学者所借鉴。 

3.2 其他绕组损耗模型 

在 Dowell 的基础上，学者们做了大量的绕组损耗模型的优化工作和研究工作。Perry

和 Vandelac[12, 13]对经典的一维磁场和涡流分布进行了验证，得出了每层线圈的等效交流电

阻表达式，并提出了一种线圈厚度最优化设计方法。Ferreira[14]同样推导出了绕组的交流电

阻模型，并提出了一种新的填充因子 η计算方法用于对圆导体进行等效计算，同时证明了

集肤效应和邻近效应产生的损耗具有正交性，这意味着可以分别计算线圈的集肤损耗和邻

近损耗，然后加以求和来获得最终的绕组损耗。这一研究成果也使得经典损耗计算模型中

的各项具有了明确的物理意义。在上述经典模型的基础上，学者们研究了其他因素，诸如

填充因数，线圈间距，litz 型导线等对绕组损耗的影响[17, 19, 39-44]。 
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然而，上述模型都不能很好的对反激电源变压器的绕组损耗进行预测。这是因为传统

绕组损耗模型存在如下局限： 

1) 在实际情况下，磁芯窗口中的磁场并不是简单的一维磁场。 

2) 绕组电流激励波形并非正弦波。 

3) 实际变压器中存在气隙，而上述模型均没有考虑气隙漏磁通导致的边缘效应产生

的额外损耗。 

4) 原副边绕组电流的相位差并不是传统意义上的 180°。 

对于第一个局限，普遍的应对办法是使用有限元分析(FEA)软件在时域上对线圈的瞬

时损耗进行求解计算[45-49]，FEA 方法确实可以用于获取更精确的绕组损耗，但是这一方法

过于依赖计算机，需要复杂的几何建模，并花费大量的算力和时间。事实上，通过仿真实

验发现，当变压器窗口长边维度远远大于短边维度时，一维模型是比较有精确度的。 

对于第二个局限，普遍的应对办法是对电流波形进行傅里叶分解，得到不同谐波次的

分量，然后对这些分量分别应用经典 1-D 模型进行计算并求和[50, 51]。Hurley[16]对这一思路

进行了简化，使得仅需非正弦激励的有效值以及激励一阶导数的有效值，便能计算对应激

励下的绕组损耗。 

对于第三个局限，比较传统的方法是通过 FEA 方法进行求解并予以优化 [52-58]。

Wallmeier[18]根据磁势理论对气隙在其附近绕组上产生的额外磁场强度以及因此激发的涡

流电流进行了建模，但是该模型太过复杂。Roshen[20, 21, 59]在 Wallmeier 的基础上进行了简

化并求解，并最终推导出了一种边缘效应导致的额外损耗模型。 

文献[22]针对这几个缺陷，通过一种伪 2-D 的方法加以解决，同时，也提及了第四个

缺陷，但是该文献并没有提出相应的解决办法。 

对于第四个缺陷，文献[60]提出了一种拆分思路，即将电流波形分解成变压器分量和

电感分量，分别计算对应分量下的绕组损耗，最后求和来得到最终绕组损耗，但是该论文

的分解方式太过粗糙和简单，并且没有对两种分量进行彻底的分离。文献[23]提出了一种

互阻的概念，用于求解电流相位差非 180°下的交流绕组损耗，但是当电流激励为非正弦

时，该模型就会变得过于复杂。 

这一章将提出一种能够克服上述缺陷的新型绕组损耗模型，并通过反激电路这一经典

案例进行仿真验证以及实验验证。本文的第三节首先推导了在正弦且相位差非 180°的激

励下的基本模型，接着推导了在反激变压器经典激励波形下的损耗模型，然后通过仿真和

实验对所提出的模型进行验证，并在最后进行总结。 
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3.3 提出的开关电源铜损模型 

3.3.1 正弦相位差非 180°激励下的绕组损耗模型 

在正弦激励下，理想变压器与理想电感示意图以及绕组磁场强度分布情况如图 3-3 所

示。由图可知，在理想变压器情况下，原副边激励相位差为 180°；而在理想电感情况下，

对应的相位差为 0°。在这两种情况下，磁场强度 H仍然可以用标量来表示，因此都可以

使用经典 1-D 模型进行绕组的损耗计算。 

x

H

P P S S S S P P

    VV V V

 

x

H

P P P P P P P P

VV V VVVVV

 

(a)理想变压器 (b)理想电感 

图 3-3 理想变压器与理想电感示意图以及绕组磁场强度分布图 

在理想变压器和理想电感的电流激励下，对应窗口中的磁场强度 H 都可以以一维标

量的形式来表示，但是，当原副边激励存在不为 180°或者 0°的相位差时，磁场分布不

再能够用标量进行简化表示，而是回归了其二维的向量形式，这也就意味着经典的 1-D 模

型不再能够直接运用到这种情况上。此时的绕组波形以及磁场强度分布，此时的磁场强度

分布见图 3-4。事实上，这也正是在分析反激变压器绕组损耗时，经典模型往往不能很好

地对其进行预测的一个重要原因。 
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x

H^ 

P P S S S S P P

    VV V V

H  

 

图 3-4 原副边激励存在相位差时磁场强度分布示意图 

后续的仿真结果也证明了当相角差位于上述两个典型值之间时，经典的 1-D 模型预测

出来的绕组交流损耗和实际值有较大的偏差。为解决这一问题，本文提出的思路是，将原

副边激励正交分解等大反向的分量和等大同向的分量，分解示意图如图 3-5 所示。 

Ip

Ip_i

Ip_t

Is

Is_i
Is_t

 

图 3-5 分解示意图 

此时，原副边分解表达式如公式(3-7)(3-8)所示 

 _ _sin( ) sin( ) cos( )p p p i p tI t I t I t     
 

(3-7) 

 _ _sin( ) sin( ) cos( )s s s i s tI t I t I t     
 

(3-8) 

其中,Ip_t和 Is_t为原副边电流的变压器分量；Ip_i和 Is_i为原副边电流的电感分量。对上

述分量应用公式(3-9)，即可得到对应相位差下整体的绕组损耗。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文 第 3 章 反激电路变压器铜损建模 

26 

 
_ _

2 2

_ _ _ _

=

   =

AC AC t AC i

RMS t R t DC RMS i R i DC

P P P

I F R I F R




 (3-9) 

下面对上述分解思路加以证明。 

Vandelac[13]在 Dowell 的基础上推导出了单层线圈绕组损耗关于单层线圈两侧磁场强

度 H 的表达式。不同于以线圈总电流 I 为变量的损耗表达式，这一表达式可以应用于存在

电流相位差的情况，而这正符合了我们的证明需求。故，我们应用这一公式来证明用正交

分解计算带相位偏差下的绕组损耗是切实可行的。 

取图 3-4 中变压器绕组的其中一层进行分析，该层绕组参数如图 3-6 所示。由于存在

相角差，故可以令 

 (0) ( ) ( )H j H h    (3-10) 

其中 ( )j  为 H(0)和 H(h)之间的关系系数，复数表征了相位偏移。那么，根据文献

[13]可以推导出该层线圈内的电流密度 J以及功率密度 Q 

 
( )

( ) (cosh( ) ( )cosh( ( )))
sinh( )

kH h
J x kx j k x h

kx
 


   

 

(3-11) 

 
0

2
2 2

1 2

1
( ) ( ) *( )

2

( )
((1 ) ( ) 4 ( ))

2

h

Q h J x J x dx

H h
F F



    




   



 

(3-12) 

其中，σ为铜的电导率，δ为集肤深度，其他参数如下 

 0k j 
 

(3-13) 

 
0

2
=

 
 

(3-14) 

 /h   (3-15) 

 1

sinh(2 ) sin(2 )
( )

cosh(2 ) cos(2 )
F

 


 




  

(3-16) 

 2

sinh( )cos( ) cosh( )sin( )
( )

cosh(2 ) cos(2 )
F

   


 




  

(3-17) 
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h

... ...

H(0) H(h)

x
 

图 3-6 变压器中某一层绕组示意图 

根据本文的正交分解方式，可以将 H(0)，H(h)置于如图 3-7 所示坐标系中， 

Hi

Ht

a1 a2

b1

b2

H(0)

H(h)

 

图 3-7 正交分解坐标系 

此时，绕组两侧磁场强度可以表达成如下形式 

 
1 1

2 2

(0) (0) (0)

( ) ( ) ( )

i t

i t

H H H a jb

H h H h H h a jb


   


      

(3-18) 

其中 

 
1

2

(0)

( )

i

i

H a

H h a





   

(3-19) 

为电感磁场分量； 

 
1

2

(0)

( )

t

t

H b

H h b





   

(3-20) 

为变压器磁场分量。 

分别将上述表达式代入(3-10)可以得到，在该坐标系下对应的 α 和 β 表达式 

 

1 2 1 2

2 2

2 2

2 1 1 2

2 2

2 2

=
a a b b

a b

a b a b

a b






 


 
   

(3-21) 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文 第 3 章 反激电路变压器铜损建模 

28 
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
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


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(3-22) 
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2

=

0

t

t

b

b







   

(3-23) 

首先，我们将(3-21)代入公式(3-12)，直接计算该层线圈的损耗密度，得到 

 

2 2
2 22 2 1 2 1 2 2 1 1 2

12 2 2 2

2 2 2 2

2 1 1 2
22 2
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 (3-24) 

对正交分解后的电感分量和变压器分量分别计算对应的损耗密度，有 
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(3-25) 
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(3-26) 

观察(3-24)(3-25)(3-26)可以发现 

 ( ) ( ) ( )i tQ h Q h Q h 
 

(3-27) 

这一等式表明了，直接计算该层绕组损耗得到的结果，和对该绕组两侧的磁场强度进

行正交分解，分别计算各分量的损耗并求和是完全等效的。而这也证明了本文所提出的绕

组损耗计算模型的有效性。 

这里，考虑原副边电流相位差为 115°的情况进行仿真实验对比，进行的仿真对比实

验结果如图 3-8 和图 3-9 所示。可以发现，所提出的模型，相对于传统的变压器绕组损耗

计算模型，具有更高的精确度。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文 第 3 章 反激电路变压器铜损建模 

29 

 

图 3-8 不同模型与仿真结果对比图，厚度 0.2mm 

 

图 3-9 不同模型与仿真结果对比图，厚度 0.07mm 

3.3.2 反激电路变压器经典波形下的绕组损耗模型 

上一节在正弦激励的前提下，提出了一种通过将激励电流进行正交分解的方式来克服

相位差位于 0 和 180°之间时传统的变压器绕组损耗模型无法比较准确的计算绕组损耗的

问题，这正符合了实际反激变压器工作波形的情况。由于在反激电路中，变压器既充当了

变压器的角色，又充当了电感的角色，所以在反激电路变压器中，绕组的激励既包含了变

压器分量也包含了电感分量。所不同的是，在反激电路中，变压器绕组的工作电流不是正

弦波而是三角波，反激电路原理图以及其变压器原副边绕组的典型电流波形如图 3-10 所

示。 
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(a)反激电路原理图 (b)变压器电流波形 

图 3-10 反激电路原理图及其主要工作波形 

故接下来同样应用正交分解思路，对反激变压器绕组损耗进行建模。 

A. 占空比为 0.5，工作在 CRM 电流模式下的反激变压器绕组损耗模型 

此时，变压器绕组工作波形同图 3-10(b)。根据第二节的建模思路，可以将分解条件

归纳为如下三点： 

1) 原副边激励应分别分解成两个分量； 

2) 分解出来的两个分量应相互正交； 

3) 其中一个原副边对应的分量等大反向，为变压器分量；另一个对应的分量等大同

向，为电感分量。 

将上述条件进行公式化描述，即为方程(3-28)~(3-33) 

 _ _( ) ( ) ( )p p i p ti t i t i t   (3-28) 

 _ _( ) ( ) ( )s s i s ti t i t i t   (3-29) 

 _ _( ) ( )p i s ii t i t  (3-30) 

 _ _( ) ( )p t s ti t i t   (3-31) 

 _ _( ) ( ) 0p t p ii t i t dt   (3-32) 

 _ _( ) ( ) 0s t s ii t i t dt   (3-33) 

求解得 

 
_ _

( ) ( )
( ) ( )=

2

p s

p i s i

i t i t
i t i t


  (3-34) 

Vg

ip

is

DTs Ts
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_ _

( ) ( )
( ) ( )=

2

p s

p t s t

i t i t
i t i t


   (3-35) 

对应的分量电流波形如图 3-11 所示。 

 
 

(a)原边分解示意图 (b)副边分解示意图 

图 3-11 分解波形图 

得到各自的分量表达式之后，就可以分别对变压器分量和电感分量应用傅里叶分解，

求出各谐波次的幅值，并应用经典 1-D 绕组损耗计算模型进行计算，并求和，得到最终的

绕组损耗值，模型表达式如下 

 

_ _

1 1 1

2 2 2

_ _ _ _

1 1

= + = +

   =( + )

n n n

TOT DC ACi DC AC Ti AC Ii

i i i

n n

AV RMS Ti R Ti RMS Ii R Ii DC

i i

P P P P P P

I I F I F R

  

 





  

 
 

(3-36) 

事实上，我们可以对上式进行简化，引入谐波有效值占比向量 CF  与正弦激励交直电

阻比系数向量 RF ，假设取前 n 次谐波进行计算，则有定义式如下 

 
2 2 2 2 2

_ 0 _1 _ _2
0

1
...

n

C RMS RMS RMS n RMS RMS k

kRMS

F I I I I I
I 

 
  

 
  (3-37) 

 
_1 _ _ 11 ...R R R n R nF F F F 

     (3-38) 

那么，就可以得到变压器分量和电感分量下，对应的等效交直电阻比系数 RTF 和 RIF  

 T

RT CT RTF F F  (3-39) 

 T

RI CI RIF F F  (3-40) 

进而，式(3-36)可以简化为 

is_i

is_t

is

DTs Ts
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2 2

_ _=TOT RMS T RT DC RMS I RI DCP I F R I F R  (3-41) 

表 3-1 给出了当变换器工作在 D=0.5 的 CRM 模式下，开关频率为 150kHz，导线厚

度为 0.2mm，绕组结构为三明治绕法时，取前 6 次谐波进行计算情况下，对应的谐波有效

值占比向量以及正弦激励交直电阻比系数向量值。 

表 3-1 某种情况下对应的谐波有效值占比向量以及正弦激励交直电阻比系数向量值 

谐波次 

变压器分量 电感分量 

CF  RF  CF  RF  

0 0 1 0.75 1 

1 0.60793 1.88328 0.24638 4.66942 

2 0.15198 3.83117 0 12.73208 

3 0.06755 5.80712 0.00304 20.84168 

4 0.038 7.40276 0 27.29401 

5 0.02432 8.62381 0.00039 32.1259 

6 0.01689 9.57474 0 35.78937 

Rest 0.09334 10.3476 0.00018 38.6835 

B. 任意占空比和电流模式下的反激变压器绕组损耗模型 

首先观察 CRM 模式下，占空比不等于 0.5 的情况下的反激变压器工作波形，如图 3-12

所示。对图示激励波形用方程(3-28)~(3-33)进行求解时发现，在这种情况下是无解的。这

也就意味着 A 中的条件对于这种更普遍的情况来说过于苛刻。重新观察 A 中描述的条件，

发现可以对这些条件进行松弛处理。 

 

图 3-12 CRM 模式，占空比不等于 0.5 的情况下反激变压器工作波形 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文 第 3 章 反激电路变压器铜损建模 

33 

处理后条件如下：  

1) 原副边激励应分别分解成两个分量； 

2) 这两个分量必须相互正交； 

3) 其中一个原副边对应的分量等大反向，称为变压器分量；另一个对应的分量仅须

同向大小不必相等，称为电感分量。 

只要上述条件成立，便同样可以进行正交分解，而分解后的磁场强度分量仍可视为标

量，通过传统 1-D 模型对绕组损耗进行求解计算。相对于 A 中情况，此时需要额外引入一

个电感分量比例系数 α来描述原副边的电感分量大小关系。此时，可以将上述条件进行公

式化描述如下 

 _ _( ) ( ) ( )p p i p ti t i t i t   (3-42) 

 _ _( ) ( ) ( )s s i s ti t i t i t   (3-43) 

 _ _( ) ( )p i s ii t i t  (3-44) 

 _ _( ) ( )p t s ti t i t   (3-45) 

 _ _( ) ( ) 0p t p ii t i t dt   (3-46) 

 _ _( ) ( ) 0s t s ii t i t dt   (3-47) 

求解得 

 '
=

D

D


 
(3-48) 

 
_ _( ) ( )=

1

s p

p i s i

ni i
i t i t 







 (3-49) 

 
_ _( ) ( )=

1

s p

p t s t

ni i
i t i t






  


 (3-50) 

对应的分量电流波形示意图如图 3-13 所示。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传



浙江大学硕士学位论文 第 3 章 反激电路变压器铜损建模 

34 

  

(a)原边分解示意图 (b)副边分解示意图 

图 3-13 分解波形图 

经过如此分解之后，就同样可以用公式(3-46)进行求解计算了。值得一提的是，上述

虽然是针对 D≠0.5，CRM 情况下的变压器绕组进行的案例分析，但是实际上，无论是在

CCM 情况下还是 DCM 情况下，无论是反激变换器还是其他开关电源，方程(3-42)~(3-47)

均可适用，图 3-14 列举了 CCM 和 DCM 激励波形情况下的分解案例。 

  

(a)DCM 下分解示意图 (b)CCM 下分解示意图 

图 3-14 其他情况下分解波形图 

C. 考虑边缘效应后的反激变压器绕组损耗模型 

上文对不带气隙下的反激变压器绕组损耗进行了建模，下面我们进一步将由气隙的边

缘效应产生的额外损耗也考虑进来。由于实验室使用的均是中柱和边柱均带有气隙的变压

器样品，故，我们以这种情况为典型案例进行分析，对应的示意图如图 3-15 所示。 

Ip
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图 3-15 带气隙变压器示意图 

文献[20]中推导了当气隙长度为 lg且其中存在磁通时，气隙附近区域中对应的磁场强

度大小的表达式，以中柱内侧边缘气隙中点为原点建立坐标系如图 3-15 所示。则在点(x,y)

处，磁场大小为 

 0.9
2

g

g

NI
H

l


 

(3-51) 
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(3-52) 
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其中，

 (3-53) 

文献[21]推导了截面为长方形和圆形的导线，处在气隙漏磁场下时，对应的单位长度

边缘损耗公式为(3-54)(3-55)。其中导线截面参数如图 3-16 所示。 

t

w

H

Hy

Hx

 

H

r

 

(a)长方形截面导线 (b)圆形截面导线 

图 3-16 不同截面导线示意图 
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(3-55) 

根据理想变压器模型和理想电感模型可以知道，在理想变压器情况下，气隙中是没有

磁通流过的，这也就对应着我们分解出来的变压器分量并不会导致额外的边缘损耗。而理

想电感却不然，它会在气隙中产生磁通，进而诱发边缘效应，产生额外损耗。 

综上所述，可以将反激变压器绕组交流损耗分解成如下成分：变压器分量各 k次谐波

由于集肤效应和邻近效应产生的交流损耗 Pt_skin_k，Pt_prox_k以及电感分量各 k 次谐波

由于集肤效应，邻近效应和边缘效应产生的交流损耗 Pi_skin_k，Pi_prox_k，Pi_frin_k最终

损耗模型如下 
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(3-56) 

需要注意的是，在本文中，对于边缘损耗，我们只考虑了最靠近气隙的那一层线圈内

产生的边缘损耗。但是，当边缘损耗变得很大时(例如当开关频率很高的时候)，应当把更

多层绕组中的边缘损耗考虑进去。 

3.4 实验结果 

在这一部分，首先，我们使用 Ansys 公司的 Maxwell 2D 仿真软件进行相关的仿真，

用以验证在存在相位差的情况下，绕组损耗计算模型的正确性。仿真变压器绕组结构如图 

3-4 所示，为经典三明治结构。绕组原副边激励波形如图 3-11 所示。我们选用了 0.07mm

和 0.2mm 两种典型线宽进行仿真和计算的实验对比，对比结果如图 3-17 所示。 
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(a)0.07mm 线宽导线结果对比 (b) 0.2mm 线宽导线结果对比 

图 3-17 仿真与计算结果对比图 

通过仿真和计算的对比，可以发现，当变压器工作在反激激励波形下时，不论是理想

1-D 变压器模型还是理想 1-D 电感模型，计算出来的结果相对于实际值都有可能存在很大

的偏差。而本文提出来的正交分解绕组损耗计算模型则具有着相当的计算精度。 

上述结果验证了本文提出的模型和 FEA 仿真具有相当的吻合度。因此，可以用该模

型来代替复杂的仿真实验，对绕组直径进行优化设计，并通过硬件实验来对优化结果予以

验证。 

设计的实验样机以及变压器参数如表 3-2 所示。 

表 3-2 变压器参数 

原副边匝数比 30:5 

绕制方式 经典三明治绕法 

磁芯类型 外型：PQ2020；材料：DMR95，MnZn Ferrite 

图 3-18 为开关工作频率在 100kHz，200kHz 以及 300kHz 时，根据绕组损耗模型求解

得到的绕组损耗优化曲线。由图 3-18 可以看到，在表 3-2 的模型参数下，开关频率为

100kHz，200kHz，300kHz 时，对应的最优线径分别为 0.14mm，0.1mm，0.08mm。 
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图 3-18 线径优化曲线 

下面进行实际的变压器设计和硬件实验对比。根据实验室资源以及样机平台的实际情

况，设计如表 3-3 所示四款变压器，其中 T1-1 和 T2-1 使用同一副绕组 W1，T1-2 和 T2-

2 使用同一副绕组 W2，绕组实物见图 3-19。 

表 3-3 四款变压器参数 

变压器编号 开关频率/kHz 线径/mm 励磁电感值/uH 漏电感值/uH 

T1-1 100 0.1 281.4 2.73 

T1-2 100 0.2 279 2.81 

T2-1 200 0.1 138.9 2.74 

T2-2 200 0.2 140.2 2.81 

 

图 3-19 绕组实物图 

四款变压器的最终测量结果对比见图 3-20。其中蓝色实柱体的纵坐标为在同样情况

下使用 W2 绕组变压器测得的损耗与使用 W1 绕组变压器测得的损耗差，橙色虚柱体为相

应的计算损耗差。 
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图 3-20 两种绕组实测损耗差与计算值对比 

根据上图可以知道，开关频率为 100 kHz 时，实际测量后发现，使用 0.2mm 线径导线

的绕组变压器对应的损耗比使用 0.1mm 线径的绕组变压器的损耗要大近 0.1W，而计算所

得的损耗差为 0.069W；而开关频率为 200 kHz 时，实测下，使用 0.2mm 线径导线的绕组

变压器对应的损耗比使用 0.1mm 线径的绕组变压器的损耗要大近 0.3W，而计算所得的损

耗差为 0.306W。可以发现，使用本文提出的绕组损耗模型计算得到的损耗与实际测量得

到的损耗是具有良好的一致性的，而图中出现的细微偏差则主要来自于测量精度，以及漏

感偏差等因素的影响。 

综上所述，对反激变压器尤其是 CRM 模式下的反激变压器的绕组进行损耗分析是一

件比较复杂而又困难的事情，其原因主要是其不同于传统变压器的工作模式，使得绕组激

励的工作波形既不是正弦波，相位差也不是传统的 180°。同时，气隙的存在进一步使得

损耗分析变得复杂。这一章对上述因素逐一探讨，并对传统变压器绕组模型进行改进，最

终提出了一种新型的适用于反激变压器甚至其他 SMPS 变压器的绕组损耗分析模型。同

时，对该模型的机理加以证明，并通过有限元分析的方法进行了验证。最后，通过试验样

机和变压器进行了硬件实验，证明了该模型确实具有可接受的精确度。 
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第4章 变压器共模干扰模型及抑制策略 

本章主要对反激电路中的传导共模噪声进行研究和阐述，在结构上，本章首先描述了

反激电路共模干扰回路模型，并在该模型基础上计算了流过变压器寄生电容耦合路径上的

共模电流，并从变压器层面提出了一些共模干扰的抑制策略，最后通过一定的实验检验了

抑制效果。 

4.1 反激电路共模干扰回路模型 

反激电路中的电磁干扰可分为共模干扰和差模干扰，而变压器的匝间寄生电容为共模

干扰提供了耦合路径，是传导共模干扰的重要部分之一，在这里首先对反激电路共模干扰

模型进行阐述[35]。反激电路共模干扰路径原理图如图 4-1 (a)所示。 

一个完整的共模干扰回路，主要由三部分组成：噪声源，耦合路径，接收机。在该电

路中，高的 dv/dt主要来源于原边的 MOSFET 管 Q1 以及副边的二极管 D2，故主要的噪声

源为 Q1 和 D2，根据反激电路的原理可知，这两者的 dv/dt是反向的，因此两者产生的共

模电流噪声是反向的。事实上，观察开关动作时 Q1 和 D2 两端的电压变化可以发现，两

者均只有一端是会产生高的电压跳变的，即图中的 hot point 1 和 hot point 2，而另一端则

处于一个静止电位的状态。在对 EMI 噪声进行测量时，需要在输入端接入 LISN 网络，此

时，噪声回路对应的接收机即为 LISN 网络里对应的两个 50 Ω 等效电阻。噪声回路的耦合

路径则相对而言比较复杂，主要存在三条耦合路径，即图 4-1 (a)中的 path 1，path 2 以及

path 3。 

1:n
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Ud

Q1

D2

UoC2

L

N CQ

Csp

Cps

CD

50  50  

hot point 1

hot point 2
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LISN

D

S

A K

 

VAK

Vi+Vo/n

iq

t1 t2

0

id

-Vo-nVi

 

(a) 共模干扰路径原理图 (b)关键波形 

图 4-1 反激电路共模干扰路径原理图及关键波形 
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其中 path 1 是由 Q1 和该管子的散热器之间的寄生电容为电压跳变点 hot point 1 提供

的一个耦合路径，噪声通过寄生电容 CQ经过大地，到达 LISN 网络，再经过不控整流桥堆

流回 Q1。同样的 path 2 也是噪声源 Q1 的一条耦合路径，该耦合路径主要由变压器原副边

的匝间寄生电容提供，噪声通过寄生电容 Cps 流向副边，并通过大地流入 LISN 网络，最

后经过桥堆流回 Q1。而 path 3 则是由二极管噪声源的电压跳变点 hot point 2 的一条耦合

路径，该路径同样由变压器原副边的匝间寄生电容提供，噪声通过寄生电容 Cps 流到原边，

经过桥堆到达 LISN 网络，再经过大地流回 D1。事实上，当将原边 MOSFET 的散热器接

到原边参考地上时，寄生电容，Q1 和散热器即组成了传导回路，共模电流不会流入副边，

亦不会对 LISN 造成影响，故其实需要处理的干扰路径主要是 path 2 和 path 3。 

4.2 变压器共模电流计算 

根据上述分析，可以将图 4-1 (a)等效成图 4-2。 

根据图 4-2 可以获得以下信息：这两个噪声源产生的干扰噪声是反向的，这为实现两

者的相互抵消提供了可能性；并且噪声电流均须通过变压器的匝间电容进行传导，由此可

以看出，变压器在抑制 EMI 上有着重要的作用。 

Cps Csp

Zpath

iCM ips isp

Vp Vs

 

图 4-2 共模干扰等效电路 

下面针对图 4-1 所示结构进行共模电流的公式推导。 

在反激电路中变压器的共模电容比较小，在高频下，相对于回路的其他寄生参数形成

的阻抗更大，因此原边到副边的共模电流可近似计算为 

 C
p

ps ps

dV
i

dt
  (4-1) 

同理，副边到原边的共模电流为 
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 C s
sp sp

dV
i

dt
  (4-2) 

故欲使共模电流完全抵消，则有 

 C C 0
p s

CM ps sp ps sp

dV dV
i i i

dt dt
      (4-3) 

观察图 4-1(b)可以发现，等式(4-3)中原边的 dv/dt比副边的 dv/dt大 1/n 倍，因此为了

实现共模干扰的相互抵消，可以从改变 Cps以及 Csp相对大小，以及减小原边的总 dv/dt入

手，而这就是屏蔽层，屏蔽绕组以及抵消绕组抑制策略的原理。另外，也可以通过分别制

造出与变换器原有的跳变点等大反向的跳变点出来，从噪声源上进行相互抵消。具体的抵

消策略将在下一节进行详细的阐述。 

4.3 抑制策略 

上一节提到了，在反激电路中，两条主要的共模噪声耦合路径方向是相反的，能够部

分相互抵消，而这就是本文提出的抵消策略所依据的关键所在。本节根据上一节给出的共

模噪声完全抵消的条件，提出了几种基于变压器的噪声抑制策略，并对相应的抑制原理以

及完全抵消的条件进行了阐述，最后，在末尾节进行了相关的硬件实验。 

4.3.1 对称拓扑结构抵消策略 

文献[61]以 Boost 为案例，设计了一种对称的拓扑结构，使得共模噪声源的电压跳变

点一分为二，两个电压跳变点产生的 dv/dt 等大反向，进而实现了共模噪声理论上的完全

抵消。文献[62]同样对 Boost 电路的 EMI 传导机理进行了分析，并对 EMI 等效电路引入了

惠斯通电桥的概念，如图 4-3 所示。图中 Vnoise为噪声源，Z1，Z2，Z3，Z4为对应部位的寄

生参数阻抗，ZLISN为 LISN 网络的阻抗。 

Z1

Z2

Z3

Z4
ZLISN

Vnoise

 

图 4-3 惠斯通电桥平衡模型 

当该电桥参数满足如下等式时，即达到电桥平衡，此时 LISN 网络阻抗上流过的电流

为 0，这也就意味着此时共模电流为零。 
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1 2

3 4

Z Z

Z Z
  (4-4) 

我们可以将上述思路应用到反激拓扑中，为了得到惠斯通电桥结构，改变反激拓扑结

构得到图 4-4 所示。此时，对比图 4-1 可以发现，电压跳变点由两个变成了两对，图中的

MOS 管两侧的圆点标记为一对，二极管两侧的圆点标记为另一对。 

首先观察此时开关管 Q1 产生的共模噪声的传导路径，将该拓扑等效到图 4-3 可以得

到以下参数 

 1 1mZ L  (4-5) 

 2 2mZ L  (4-6) 

 3 1psZ C  (4-7) 

 4 2psZ C  (4-8) 

同理，观察噪声源二极管 D2 的共模传导路径，并等效到图 4-3 可以得到副边噪声的

惠斯通电桥等效参数 

 1 1mZ nL  (4-9) 

 2 2mZ nL  (4-10) 

 3 1psZ C  (4-11) 

 4 2psZ C  (4-12) 

 

图 4-4 对称结构反激拓扑 

1:n
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Q1 D2
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根据式(4-5)~(4-12)可以得到，当满足以下条件时，两个噪声干扰途径对应的惠斯通电

桥均达到平衡状态，此时，LISN 电阻上流过的共模电流最小。 

 
11

2 2

psm

m ps

CL
k

L C
   (4-13) 

根据实际工艺难度以及一致性最优的考虑，选取 k=1 是比较优的选择，即将原边和副

边的绕组均分成匝数相同的两部分，此时变压器从一个四端网络变成了八端网络。具体变

压器结构如图 4-5 所示，其中灰色外边框部分为变压器磁芯截面，内部蓝色长条状矩形为

副边绕组截面，红色短条状矩形为原边绕组截面。这种对称结构保证了式(4-13)左边的分

式等于 1，为了确保对应的右边分式也等于 1，只须确保 1 2d d  即可。 

d1

d2

 

图 4-5 对称结构反激拓扑 

4.3.2 屏蔽层/绕组抑制策略 

在反激电路中，变压器之间的分布电容为原副边的共模噪声源提供了耦合路径，为了

尽可能的提高窗口利用率，减小变压器体积，原副边绕组挨得很近，尤其是平面变压器，

原副边之间的结构分布电容可能达到上百 pF，这对于高频噪声来说提供了一个小阻抗的

传导路径。由于原边的电压跳变点远大于副边的电压跳变点，因此最为传统的做法是在原

边和副边的物理位置之间添加一个屏蔽层或者屏蔽绕组，并将屏蔽结构的一端连接到原边

的静点上，形成法拉第屏蔽结构，使得从原边到副边的寄生电容对地旁路，由原边噪声源

产生的共模干扰通过屏蔽层直接流回原边，而不再经过副边。该屏蔽策略的经典结构以及

此时共模干扰噪声的主要路径如图 4-6 所示。由图可见，原边噪声源产生的共模噪声不再

流经 LISN 网络，但是副边噪声源产生的共模噪声并没有消除，同时，由于屏蔽结构引进

了一个新的电容，即副边绕组对屏蔽层分布电容 Cssh，而这个电容相对于原边离副边更近，

因此 Cssh比原来的原副边分布电容 Csp更大，使得副边噪声源产生的噪声流经变压器时对

应的阻抗减小了，这也就意味着噪声的幅值反而增大了，而这并不是我们想看到的。 
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图 4-6 屏蔽层/绕组抑制示意图 

为了把副边的噪声同时也给抵消掉，我们需要对屏蔽层进行改良，文献[63]采用了部

分屏蔽的方式，将一部分原边产生的噪声抵消掉，而剩余的未屏蔽部分的噪声则用来与副

边相互抵消。另外，该文献研究了屏蔽层位置以及宽度对屏蔽效果的影响。文献[29]对绕

线式变压器的屏蔽层进行了更细致的研究，实际上，由于在变压器中，不同层对应的等效

直径是不一样的，所以最外面两层之间有效的对应面积其实是大于内两层之间的对应面积

的，这也就意味着即使距离相同，他们之间的分布电容大小也是存在差异的，该文献针对

这一现象提出了一种屏蔽层的改进方法。文献[30]针对原边 MOS 管散热片不直接与原边

地连接的情况，提出了一种双层的部分屏蔽结构，使得副边噪声能同时抵消原边产生的流

经变压器的以及流经散热片的噪声。 

由于我们采用的是平面变压器，因此上述文献结论并不能直接进行应用。这是因为，

由于平面变压器的绕组匝数远小于传统的绕线式变压器，尤其是在本文使用的样机平台上，

副边绕组只有两匝，因此屏蔽层上的电压分布以及开关过程中这些分布电压的脉动不再可

以忽略，此时应当把屏蔽层视为屏蔽绕组。下面我们首先对带屏蔽绕组下的变压器的共模

电流进行分析。 

A. 原边噪声源耦合到副边的噪声电流 

首先我们来分析原边到副边的共模电流，此时有如图 4-7 所示的共模电流分布。可以

看到，原边耦合到副边的噪声有两个，其一是原边绕组耦合到副边的噪声，其二为屏蔽绕

组耦合到副边的噪声。其中，原边宽度为 Wp，屏蔽绕组宽度为 Wsh。 
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图 4-7 带屏蔽层变压器分布电容以及原边产生的共模电流示意图 

按照上图所示建立 x轴，则对于原边绕组上的电压分布，有 

 0 0( )px p pn p

p

x
V V V V

W
    (4-14) 

其中，Vp0为原边绕组静点侧电压，Vpn为原边绕组动点侧电压。假设上述结构下，原

边和副边之间的结构电容为 Cps0，则每个电压微元对应的微分电容为 

 
0ps

ps

p sh

C
dC dx

W W



 (4-15) 

根据电容的电压电流关系可以得到对应的电流元 

 

0 0

0

0

[ ( )]

( )

p pn p

px ps p

ps ps

p sh

ps pn

p sh p

x
d V V V

dV C W
di dC dx

dt W W dt

C dVx
dx

W W W dt

 

 





 (4-16) 

对所有的电流元进行积分，即可得到原边绕组流到副边绕组的共模电流 ips 

 

0

2 2

0

( )

[ ]

2( )

p p

sh sh

W W ps pn

ps ps
W W

p sh p

ps p sh pn

p sh p

C dVx
i di dx

W W W dt

C W W dV

W W W dt

 







 
 (4-17) 

由上式可见，当变压器工作在反激电路的工作模式下时，原边到副边的等效电容实际

变成了 

 

2 2

0[ ]

2( )

ps p sh

ps

p sh p

C W W
C

W W W





 (4-18) 

同理，对变压器屏蔽绕组到副边的共模电流进行分析，可以得到 
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0

0 0

0

2

sh shW W
shs shn

shs shs

sh sh

shs shn

C dVx
i di dx

W W dt

C dV

dt

 



 
 (4-19) 

 0

2

shs
shs

C
C   (4-20) 

其中，Vsh0 为屏蔽绕组静点侧电压，Vshn 为屏蔽绕组动点侧电压，Cshs0 屏蔽层和副边

之间的结构电容。 

因此，从变压器原边侧流往副边侧的总的共模电流 ipsall为 

  pn pnshn
psall ps shs ps shs ps sh shs

dV dVdV
i i i C C C n C

dt dt dt
       (4-21) 

B. 副边噪声源耦合到原边的噪声电流 

接下来分析副边到原边的共模电流，分布电容以及共模电流分布如图 4-8 所示的。不

同于原边噪声，副边噪声只有一个，但是该噪声有两条耦合路径，分别为屏蔽层和原边绕

组。图中，副边绕组宽度为 Wp，屏蔽绕组宽度为 Wsh。同样，有副边绕组上的电压分布 

 0 0( )sx s sn s

s

x
V V V V

W
    (4-22) 

其中，Vs0为副边绕组静点侧电压，Vsn为副边绕组动点侧电压。假设原边和副边之间

的电压微元对应的微分电容如式(4-15)所示，对应的电流元为 

 

0 0
0

0

[ ( )]

( )

s sn s
pssx s

sp ps

s sh

ps sn

s sh s

x
d V V V

CdV W
di dC dx

dt W W dt

C dVx
dx

W W W dt

 

 





 (4-23) 

Vp0

Vs0

x

dx

issh
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Wsh

Ws

 

图 4-8 带屏蔽层变压器分布电容以及副边产生的共模电流示意图 
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对所有的电流元进行积分，即可得到 

 

0

0 0

0

( )

( )

2

s sh s shW W W W ps sn
sp sp

s sh s

ps s sh sn

s

C dVx
i di dx

W W W dt

C W W dV

W dt

 

 





 
 (4-24) 

由上式可见，当变压器工作在反激电路的工作模式下时，副边到原边的等效电容实际

变成了 

 
0 ( )

2

ps s sh

sp

s

C W W
C

W


  (4-25) 

同理，对变压器屏蔽绕组到副边的共模电流进行分析，可以得到 

 

0

2 2

0[ ( ) ]

2

s s

s sh s sh

W W
shs sn

shs ssh
W W W W

sh s

shs s s sh sn

sh s

C dVx
i di dx

W W dt

C W W W dV

W W dt

 
 

 


 
 (4-26) 

 

2 2

0[ ( ) ]

2

shs s s sh
ssh

sh s

C W W W
C

W W

 
  (4-27) 

因此，从变压器副边侧流往原边侧的总的共模电流 ispall为 

   pnsn sn
spall sp ssh sp ssh s sp ssh

dVdV dV
i i i C C n C C

dt dt dt
       (4-28) 

C. 屏蔽策略分析 

上文分析了从原边侧流向副边侧的共模电流以及从副边侧流向原边侧的共模电流，由

共模干扰回路模型已经知道，这两个共模电流方向是相反的，因此，当这两个电流的值满

足如下表达式时，恰好能相互抵消 

 0psall spalli i   (4-29) 

将式(4-21)(4-28)代入(4-29)可得 

     0ps sh shs s sp sshC n C n C C     (4-30) 

整理得到 
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2 2

0 0

2 2
0 0

[ ]

2( ) 2

( ) [ ( ) ]

2 2

ps p sh shs
sh

p sh p

ps s sh shs s s sh
s

s sh s

C W W C
n

W W W

C W W C W W W
n

W W W

 
   

  
  

 

 (4-31) 

观察上述等式可以发现，当原副边的绕组结构参数确定之后，欲使等式成立，即共模

电流能正好相互抵消，可以调整的参数有屏蔽层到副边的分布结构电容 Cshs0，屏蔽层的屏

蔽宽度 Wsh，以及屏蔽层与原边的匝比 nsh。 

实际上，对于反激变压器而言，不同绕组间的分布结构电容可看做平行板电容，因此，

原副边之间的结构电容以及屏蔽层到副边之间的结构电容可以用如下公式表示 

 0 0

( )p p sh

sp

ps

H W W
C

d
 


  (4-32) 

 0 0
s sh

shs

shs

H W
C

d
   (4-33) 

其中 ε为相对介电常数，ε0为介电常数，H 为磁芯窗口高度，dps为原副边绕组之间的

距离，dshs为屏蔽层与副边之间的距离。将式(4-32)(4-33)代入(4-31)，可以看出，当原边绕

组和副边绕组的结具体结构确定之后，(4-31)其实对应了 Wsh 关于绕组之间的距离和屏蔽

层绕组匝数比 nsh的一个函数关系式，即 

 ,shs s
sh

ps sh

d n
W f

d n

 
   

 

 (4-34) 

上式对应的典型函数曲面图如图 4-9 所示，其中横坐标为屏蔽层靠近副边绕组的相对

程度 /shs psd d ，深度坐标为屏蔽层与副边的匝数比 /s shn n ，而纵坐标则为屏蔽层的相对宽

度 /sh sW W 。 

观察下图，可以发现，当屏蔽层与副边的匝数比 /s shn n 为 1，也就是屏蔽层与副边拥

有同样的匝数时，不论屏蔽层到副边绕组的相对距离 /shs psd d 为多少，只要屏蔽层的相对

宽度 /sh sW W 为 1，则均能实现原副边噪声的相互抵消。这正是一种很好的性质，因为这意

味着只须保证屏蔽层和副边绕组拥有同样的物理形状且相互对齐，即可抵消共模噪声，而

这是比较好实现的；同时，这种抵消方式不需要对屏蔽层到副边绕组的相对距离有所要求，

这也大大减小了对绕组层间距工艺精度的要求。 
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图 4-9 屏蔽层宽度函数曲面示意图 

4.3.3 抵消绕组抑制策略 

不同于添加屏蔽层或者屏蔽绕组，文献[28, 31]提出了一种添加抵消绕组的共模干扰抑

制策略，该策略示意图如图 4-10 所示，其中图(a)为原边以及抵消绕组产生的共模电流流

向及大小示意图，图(b)为副边产生的共模电流及大小示意图。由图可知，抵消绕组相对于

屏蔽绕组的区别在于，抵消绕组并没有起到屏蔽的作用，而是通过额外加入一个与原边噪

声相反的噪声，完全通过噪声之间的相互抵消来实现共模干扰的抑制，这也就意味着加入

的抵消绕组需要与原边绕组反向绕制，并且一端需要连接在原边的静点上。 

  

(a)原边以及抵消绕组产生的共模电流 (b)副边产生的共模电流 

图 4-10 带抵消绕组变压器分布电容以及共模电流示意图 

根据反激电路工作原理可知，当不存在抵消绕组时，原边产生的噪声占主导地位；当

抵消绕组相对于副边的结构参数和原边一致时，原边噪声被附加噪声完全抵消，此时副边

产生的噪声占主导地位。 

Vp0

Vs0

x

dx

ips ics

Wp WcWs

Vc0

1 : ns : nc

Vp0

x

dx

isp isc

Vs0

1 : ns : nc
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显然可见，存在一个附加绕组的中间态，能够使三种噪声相互抵消，实现共模干扰的

抑制。下面就对此时的共模噪声电流进行分析，进而求取我们所需要的这个中间态的条件。 

首先对原边产生的共模噪声进行分析。 

同样，原边绕组上的电压分布如式(4-14)所示，此时每个电压微元对应的微分电容为 

 0

p

ps

ps

H
dC dx

d
   (4-35) 

其中，Hp为原边绕组的高度，dps为原副边绕组之间的距离。 

应用式(4-16)(4-17)，并整理可得原边共模电流噪声为 

 

0
0 0
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2

p pW W p pn

ps ps
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p

p

ps pn

H dVx
i di dx

d W dt

H
W

d dV
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 

 

 



 

 (4-36) 

此时，原边到副边的等效电容变成了 

 0
2

p p

ps

ps

H W
C

d
   (4-37) 

同理可得抵消绕组产生的共模电流以及等效电容为 

 

0
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c cW W
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cs cs

cs c

c
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cs cn

H dVx
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 (4-38) 

 0
2

c c
cs

cs

H W
C

d
   (4-39) 

其中，Hc为原边绕组的高度，dcs为原副边绕组之间的距离。 

副边产生的共模电流以及等效电容为 

 

0
0 0 0

0 0
0 2

s s s

s

W W W
s sn

s sp sc

ps p

W
s sn s s s sn
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H dVx
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  
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 (4-40) 
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 (4-41) 
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因此，此时的总共模电流为 

 
pn cn sn

CM ps cs s ps cs s

dV dV dV
i i i i C C C

dt dt dt
       (4-42) 

假设在平面绕组中，原边绕组，副边绕组以及抵消绕组对应的面积均相等，则有 

 p p c c s sA H W H W H W    (4-43) 

此时，若要实现共模噪声的相互抵消，有方程 
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 (4-44) 

解上述方程可以得到抵消绕组与副边绕组之间的相对距离 dcs，当原副边的绕组结构

确定时，该距离为关于辅助绕组与原边匝比 nc的函数 

  
1

c s
cs c ps

s

n n
d f n d

n


 


 (4-45) 

选取 ns=0.16，dps=0.4mm，则上述关系的曲线图如图 4-11 所示。由图可看出，在抵消

绕组与原边匝比为 0.7 左右时，当抵消绕组到副边距离和原边到副边距离相等的时候，能

实现噪声的相互抵消。而当匝比小于 0.7 时，欲使噪声相互抵消，须要使抵消绕组比原边

绕组距离副边绕组更近；反之，则须使抵消绕组比原边绕组距离副边绕组更远。当抵消绕

组和原边绕组拥有相同的匝数时，须要使抵消绕组到副边的距离为原边到副边的 1.38 倍。 

 

图 4-11 抵消绕组相对距离与抵消绕组匝比关系 
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4.3.4 附加绕组的损耗模型 

事实上，不论是屏蔽层/绕组抑制策略还是抵消绕组抑制策略，这两者其实都相当于在

变压器结构中新增了一个或者一组导体层，典型的结构示意图如图 4-12 所示。由于附加

绕组上流过的净电流很小，甚至为零，因此我们假设附加绕组不会对外部产生额外的磁场

强度，因此，此时这两种变压器结构窗口内的磁场强度分布如图 4-12 右侧所示。由图可

知，屏蔽绕组均须放置在原副边绕组之间，因此这些绕组往往处在最大磁场强度下；而抵

消绕组则一般放在原副边绕组之外，这也就意味着它们往往处在零磁场强度下。 

 

(a)带屏蔽绕组变压器结构示意图 

 

(a) 带抵消绕组变压器结构示意图 

图 4-12 带附加绕组变压器结构示意图 

文献[64]证明了若导体处于交变磁场下，即使该导体本身的净电流为零，其上也会产

生额外的感应电流，进而产生额外的损耗。这说明，屏蔽绕组相对抵消绕组而言，会产生

额外的损耗，而相对的，抵消绕组则不会有这种情况，这也是抵消绕组的优点之一。下面

我们对这个附加绕组上的损耗进行计算。 

由于我们认为附加绕组上的净电流为零，那么第三章中的等效交流电阻模型在这里就

不能直接进行应用了，因此，同样的，我们应用公式(3-12)进行直接计算，假设绕组两侧的

磁场强度均为 H，则有 
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 (4-46) 

这就是附加绕组的单位面积损耗公式。其实，第三章中的模型对这一情况仍然适用，
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y
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只是需要进行求取极限的操作，这里不再赘述。 

4.4 实验结果 

为了便于参照对比，首先设计了一款不带任何抑制措施的普通的反激平面变压器，将

该变压器连接到我们的样机上，同样令该样机工作在表 2-3 状态下，得到对应的共模干扰

测试结果如图 4-13 所示。其中，虚线为国标 EN 55022 class B ITE 准峰值测量限定线，噪

声谱上面的实线为噪声峰值的包络线，此时，最大的噪声频率大概在 13.76MHz 左右，对

应的噪声幅值约为 88.21dBuV。 

 

图 4-13 普通平面变压器下反激电路共模噪声 

按照 4.3.1 章节中的抑制策略设计一款工作参数同样的对称结构反激样机，并对该样

机进行共模噪声的测量，得到结果如所示。 

 

图 4-14 对称结构下反激电路共模噪声 
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同样的，虚线为国标限制线，上部的实线为普通平面变压器噪声幅值包络线。可以发

现，通过该抑制策略得到的噪声谱显著小于普通平面变压器的噪声谱，共模噪声得到了不

错的抑制。在图 4-14 中，噪声的最大值大概在 19.3MHz 左右，对应的噪声幅值为 71.2dBuV，

相对于无任何屏蔽措施的变压器，降低了约 17dBuV。 

接下来，验证屏蔽绕组策略下的屏蔽效果，首先，设计一款普通的符合 4.3.2 章节屏

蔽条件的带屏蔽绕组的平面变压器 T1，对其进行噪声测试，得到的结果如下。噪声的最大

值大概在 13MHz 左右，对应的噪声幅值为 77.53dBuV，相对于无任何屏蔽措施的变压器，

降低了约 11dBuV。 

 

图 4-15 带屏蔽层平面变压器下反激电路共模噪声 

由于本文设计的样机采用 NCP1377B 作为控制以及驱动芯片，而该芯片需要辅助绕

组，因此,我们考虑可以将该绕组用作屏蔽绕组，来进行噪声抑制，这样可以省去额外的屏

蔽绕组占用变压器的体积，增大窗口利用率；同时，辅助绕组产生的共模噪声也能加以抵

消。使用辅助绕组作为屏蔽绕组后的变压器 T2 对应的噪声测量结果如图 4-16 所示。噪声

的最大值大概在 12.6MHz 左右，对应的噪声幅值为 75.6dBuV，相对于无任何屏蔽措施的

变压器，降低了约 12.5dBuV。比 T1 样机下的共模噪声也稍微小了一点点。 
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图 4-16 辅助绕组作为屏蔽绕组的平面变压器下反激电路共模噪声 

甚至可以令原边绕组靠近静点位置的两匝作为屏蔽绕组来进行共模干扰的抑制，这能

够进一步增大窗口利用率，同时减小绕组损耗。使用原边部分绕组作为屏蔽绕组后的变压

器 T3 对应的噪声测量结果如图 4-17 所示。噪声的最大值大概在 12.8MHz 左右，对应的

噪声幅值为 78.1dBuV，相对于无任何屏蔽措施的变压器，降低了约 10.1dBuV。 

 

图 4-17 部分原边绕组作为屏蔽绕组的平面变压器下反激电路共模噪声 

下面检验抵消绕组抑制策略的效果。同样的，根据第 4.3.3 章节相互抵消的条件设计

带抵消绕组的变压器 T4，测量结果如图 4-18 所示。噪声的最大值大概在 11.5MHz 左右，

对应的噪声幅值为 76.5dBuV，相对于无任何屏蔽措施的变压器，降低了约 12dBuV。 
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图 4-18 带抵消绕组的平面变压器下反激电路共模噪声 

根据上述结果发现，四种带附加绕组的变压器相对于传统的平面变压器，均能有 10dB

以上的抑制效果，并且它们之间的抑制效果差距比较小。应用这几种一致策略后的共模噪

声仍然存在超出标准的情况是因为其实反激电路中还存在着很对寄生参数会对共模噪声

传导路径产生影响，同时原副边的开关动作并非完全得同时同步，MOS 管和二极管的开

关速度存在差异。表 4-1 给出了这四种附加绕组策略的优点和缺点的比较。 

表 4-1 四种带附加绕组的平面变压器对比 

变压器编号 优点 缺点 

T1 结构简单 
窗口利用率低 

引入额外损耗 

T2 
相对提高窗口利用率 

考虑了辅助绕组产生的干扰 
同样存在额外损耗问题 

T3 
窗口利用率最高 

减小了导线损耗 

对于屏蔽绕组而言 

每个原副边交界处均需要布置

屏蔽层 

T4 
仅需一层附加绕组 

结构比较灵活 

增加了额外的绕组 

窗口利用率相对降低 

绕组介质厚度精度要求比较高 

工艺精度要求高 
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第5章 总结与展望 

5.1 工作总结 

反激变换器在工业领域应用广泛，随着高频化，高功率密度化的发展趋势，其变压器

的合理设计变得越发关键。本文针对反激电路变压器，阐述了其磁芯损耗，绕组损耗以及

共模干扰传导模型，并在各自的模型的基础上，针对反激变换器特有的性质加以优化，提

出了更能适用于开关电源，尤其是反激电路的铁损模型，铜损模型，以及变压器层面的 EMI

抑制策略。围绕上述研究，主要做了以下工作： 

1. 对反激电路的磁芯损耗进行了研究，主要分析了现有的 SE 模型以及其衍生模

型，并对这些模型的优点和缺陷进行说明和比较，针对反激电路“激励非正弦”，“存

在直流磁偏”，“存在温升影响”这三个因素，提出了适用于反激电路变压器的改进的

SE 模型。 

2. 对反激电路的绕组损耗进行研究，归纳并总结了现有的铜损模型。对这些模型

无法很好的对反激变压器绕组损耗进行预测的原因进行了分析，并针对反激电路“绕

组电流非正弦”，“磁芯气隙存在漏磁通”，“原副边电流存在非 180°相位差”等因素，

提出了适用于反激电路变压器的铜损模型。 

3. 针对反激电路共模干扰传导机理，以及变压器在其中起到的作用。然后对通过

变压器的共模噪声电流的求导，推导出了实现共模噪声相互抵消的条件，并根据这些

条件提出了几种共模噪声抑制策略，并对这些抑制策略的抑制原理进行了阐述和说明，

最后通过实验予以验证提出了三种抑制策略。 

5.2 后期展望 

本文围绕经典的反激电路变压器模型，对其铁损，铜损以及 EMI 传导进行了一部分

研究，由于时间有限，没有对每个问题都进行很深入详细地探讨，未来还可以从以下几个

方面开展研究工作： 

1. 对磁损的建模有待于更深入的探索，Steinmetz 模型及其衍生公式只是一种经

验公式，有待于建立一定的理论对其进行支撑；可以从涡流以及磁滞理论的角度建立

新的具有理论意义的磁芯损耗模型。 

2. 在铜损建模方面，本文只是对传统的变压器进行了损耗建模，可以将本文的结

论拓展到平面变压器上，研究 EE 型以及 EI 型的平面变压器绕组上的磁场分布模型，

进而对相应的涡流效应，邻近效应以及边缘效应损耗进行建模。 
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3. 对于 EMI 抑制层面，可以针对抵消绕组和屏蔽绕组中的可以调整的变量进行

优化分析。同时，可以将更多的寄生参数考虑进来，建立更为精确的噪声传导模型并

探求更有效的抑制策略。 
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