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MODELOWANIE MACIERZY INDUKCYJNOŚCI 
TRANSFORMATORÓW WIELOUZWOJENIOWYCH, 

TRÓJKOLUMNOWYCH W FUNKCJI CZĘSTOTLIWOŚCI 
(W UJĘCIU FEM 3D) 

 
MODELLING THE INDUCTANCE MATRIX OF MULTI WINDINGS 

TRANSFORMERS WITH THREE COLUMNS (FEM 3D CALCULATIONS) 
 

Abstract: Commutation processes in power electronic converters are significantly dependent on the leakage 

inductances of the transformer. The calculations of the leakage inductance matrix where preformed with use of 

the finite element method (3D). The eddy current losses were taken into consideration. The mono harmonic 

calculations for different frequencies where performed. The dependence of magnetical inductance main, com-

ponent zero and leakage were showed from frequency. This caused rotational currents in the core of the auto-

transformer and in the conductors of windings is. The way of the fusion of these inductances was introduced 

ladder arrangements. Adaptation of these inductances to the calculations of courses transitory converters dis-

trict methods was the aim. 
 

1. Wstęp 
Dla obliczania stanów przejściowych układów 

energoelektronicznych np. uproszczonymi me-

todami obwodowymi konieczna jest znajomość 

macierzy indukcyjności rozproszenia transfor-

matorów je zasilających. MoŜliwe są jednak 

obliczenia metodą FEM 3D, w których pole 

elektromagnetyczne jest liczone dokładnie w 

sprzęŜeniu z obwodami uzwojeń przy zasilaniu 

napięciowym z uwzględnieniem elementów 

nieliniowych diod oraz tranzystorów [3], [5], 

[2], [1]. Wówczas rozproszenie uwzględniane 

jest automatycznie i proces komutacji jest roz-

patrywany prawidłowo. Obliczenia wymagają 

jednak silnego sprzętu komputerowego i trwają 

długo. Dla prowadzenia szybkich obliczeń 

przydatne są modele obwodowe, które zarówno 

części magnetyczne jak i elektryczne opisują 

zwyczajnymi równaniami róŜniczkowymi. Wy-

korzystywana jest wówczas postać macierzowa 

indukcyjności rozproszenia dla prawidłowego 

oddania procesu komutacji. Dla obliczeń sta-

nów przejściowych wykorzystywana jest stała 

wartość tej macierzy. Zachodzi pytanie, czy dla 

róŜnych składowych harmonicznych czasowych 

procesu jest to prawidłowe i jak ewentualnie 

moŜna te indukcyjności udokładnić. Zmierzenie 

tej macierzy praktycznie nie jest moŜliwe, po-

niewaŜ przeszkadzają w tym pojemności sprzę-

Ŝeń między uzwojeniami, szczególnie dla 

duŜych pulsacji. Wykazano zaleŜność induk-  

 
 

cyjności magnetycznej głównej, składowej 

zerowej i rozproszeniowej od pulsacji oraz 

przeprowadzono syntezę tych parametrów 

układami drabinkowymi.  

2. Obliczenia stanów przejściowych me-
todą FEM 3D 
W artykułach [5], [2] i [1] zostały przedsta-

wione moŜliwości obliczeń stanów przejścio-

wych maszyn asynchronicznych oraz układów 

prostowniczych z autotransformatorami, w któ-

rych pole elektromagnetyczne było obliczane 

dokładną metodą FEM 3D, a obwody elek-

tryczne były sprzęŜone z tym polem i zasilane 

napięciowo. RozwaŜany w tym artykule układ 

prostownika z autotransformatorem przedstawia 

rys. 1. 

 
Rys. 1. Schemat połączeń uzwojeń autotrans-

formatora (a) oraz diodowy prostownik 18-to 

pulsowy (b) 
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Rys. 2. Trójwymiarowy model autotransforma-

tora 
 

Na rys. 2 przedstawiono ¼ część przestrzen-

nego zobrazowania auto-transformatora 

50 kVA wraz z uzwojeniami. Przekrój kolumny 

i jarzma to 0,01 m
2
, szerokość rdzenia 0,5 m, 

wysokość 0,39 m. Wymiary okien to: wysokość 

0,208 m, szerokość 0,114 m, a głębokość to  

0,1 m. Trzeba podkreślić, Ŝe w przedstawianych 

w artykule obliczeniach brano pod uwagę cały 

autotransformator w ujęciu 3D, ze względu na 

moŜliwość uwzględniania ewentualnych nie-

symetrii uzwojeń lub obwodu magnetycznego. 

Oznacza to równieŜ uwzględnienie powietrza 

otaczającego autotransformator z ewentualną 

obecnością kadzi. MoŜna stosować własny pro-

gram FEM 3D lub profesjonalny typu ANSYS. 

Indukcja pola magnetycznego B
r

 była przedsta-

wiana przy pomocy magnetycznego potencjału 

wektorowego A
r

. NatęŜenie magnetyczne H
r

 

wymagało teŜ tensora – macierzy przenikalno-

ści magnetycznej µ
t

 zgodnie z wzorami: 

           ArotHArotB
rtrrr

1)( −== µ                     (1) 

Korzystając z praw Maxwella oraz elektrycz-

nego potencjału skalarnego V, moŜna było wy-

razić natęŜenie pola elektrycznego E
r

: 
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Równanie Maxwella JHrot
rr

=  oraz bezźródło-

wość pola magnetycznego 0=Bdiv
r

 tworzą 

rozwiązywany  metodą FEM 3D układ: 
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gdzie γ
t

 to macierz – tensor konduktancji elek-

trycznej, a J
r

 to gęstość prądu uzwojeń. Układ 

ten naleŜy uzupełnić o równania obwodów 

uzwojeń autotransformatora: 
 

                         UiR
dt

di
L

dt

d
=⋅++

Ψ
 (4) 

 

W równaniu tym Ψ to strumienie sprzęŜone z 

uzwojeniami o rezystancji R, dodatkowej in-

dukcyjności rozproszenia L (np. przewodów za-

silających), zasilanych napięciem U i wiodące 

prąd i. 

Potencjał magnetyczny wektorowy A
r

 był w 

stosowanej metodzie FEM 3D aproksymowany 

elementami krawędziowymi, zaś potencjał 

elektryczny skalarny V – elementami węzło-

wymi. NaleŜy przy tym uwzględnić, Ŝe operator 

gradientu obniŜa stopień aproksymacji prze-

strzennej o 1. Dlatego bardzo waŜne jest dla 

dokładności obliczeń, aby stopień aproksymacji 

przestrzennej potencjału skalarnego V  był o 1 

wyŜszy od stopnia aproksymacji potencjału 

wektorowego A
r

. W obliczeniach przyjmowano 

odpowiednio stopień 2 i 1. 

3. Przenikalność magnetyczna i konduk-
tywność elektryczna w obliczeniach sta-
nów przejściowych 
Nie jest moŜliwe bezpośrednie uwzględnienie 

zblachowania obwodu magnetycznego ze 

względu na duŜą ilość blach. Dlatego zjawiska 

występujące w blachach winny mieć swoje od-

zwierciedlenie w tensorach przenikalności ma-

gnetycznej oraz konduktywności elektrycznej. 

Równanie (1) naleŜy rozpatrzeć przyrostowo: 
 

       [ ])()(

)(

ttBttH

ArottHBH

∆−⋅−∆−+

+⋅=⇒∆=∆⋅
rtr

rtrrrt

ν

νµ
 (5) 

 

gdzie 1)( −= µν
tt

 to tensor reluktywności 

magnetycznej. Członem w prostokątnych na-

wiasach naleŜy uzupełnić prawą stronę równań 

(3) np. metodą przedstawioną w [1]. 
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Rys. 3. Prądy wirowe w blachach obwodu ma-

gnetycznego (a); wypieranie pola |B| oraz gę-

stość prądu |J| wzdłuŜ grubości blachy (b) 
 

Reluktywność winna uwzględnić zjawisko hi-

sterezy magnetycznej. W ujęciu histerezy ob-

rotowej 3D (rotational hysteresis) oddaje to 

wzór: 
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Współrzędna kulista Θ jest odmierzana zgodnie 

z rys. 3a od osi z, zaś współrzędna kulista φ w 

płaszczyźnie x-y od osi x. Wektor w
r

 rzuca na 

kierunki wyznaczone przez kąty (Θ, φ)  zało-

Ŝoną (obliczaną) indukcję magnetyczną )(tB
r

, 

jak teŜ składa wyjściowe natęŜenie )(tH
r

 z 

udziałów histerezy H[ ] z poszczególnych kie-

runków (Θ, φ). NatęŜenie H[ ] w powyŜszym 

wzorze to wynik zastosowanego modelu (np. 

Preisacha, Jilesa, Juhani Tellinena) histerezy 

skalarnej, który zaleŜy od pamiętanego natęŜe-

nia H(t – ∆t) oraz indukcji B(t – ∆t) w poprzed-

nim kroku czasowym (t – ∆t) dla kaŜdego kie-

runku wyznaczonego wersorem w
r

. Współczyn-

nik 3/2π w tym wzorze zapewnia, Ŝe dla izotro-

powego przypadku bez histerezy µ·H = B, 

wstawionego w miejsce H[ ], wynik pozostanie 

ten sam, czyli µ·H = B. Wzór ten jest stosowany 

w wersji dyskretnej, a tensor reluktancji obli-

czany jest z przyrostowej zaleŜności (5). MoŜna 

go teŜ stosować w wersji ograniczonej tylko do 

płaszczyzny x-y, równoległej do blach. Wów-

czas we wzorze (6) naleŜy przyjąć Θ = π/2, 

a współczynnik 3/2π naleŜy zamienić na 2/π – 

oczywiście całkę po kącie Θ trzeba opuścić. W 

skrajnie uproszczonym przypadku uwzględnia 

się dyskretyzację tylko w dwóch kierunkach na 

płaszczyźnie x-y, np. tylko kierunki po osi x 

oraz y, całka zamienia się na sumę, a współ-

czynnik przed nią zamienia się na 1. 

W ostatecznej postaci tensora reluktywności 

magnetycznej ν
t

 naleŜy jeszcze uwzględnić 

przekładki niemagnetyczne między blachami w 

kierunku z, jako połączenie szeregowe blach  

i przekładek. Efektywna przenikalność magne-

tyczna w tym kierunku z powinna być liczona: 
 

                      
fefezz

zzef
zz

kk +−
=

)1(µ
µ

µ    (7) 

 

gdzie współczynnik zapełnienia kfe = d/h z rys. 

3a, zaś µzz to przenikalność blach w kierunku 

prostopadłym z. Ze względu na przekładki rów-

nieŜ współczynniki przenikalności w kierun-

kach x, y winny być mnoŜone przez kfe. 

Straty wiroprądowe od strumieni równoległych 

do płaszczyzny blach (czyli w płaszczyźnie x-y) 

moŜna równieŜ ująć w tensorze reluktywności 

ν
t

. Wzór na wiroprądowe straty energii w bla-

chach (σ to konduktywność elektryczna, d to 

grubość blach): 
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wyraŜa związane z tymi stratami wiroprądo-

wymi dodatkowe natęŜenie magnetyczne: 
 

                    BB
t

d
H ee

rrr
∆⋅=∆⋅

∆⋅
= ν
σ

12

2

 (9) 

 

oraz wiroprądową (eddy currents) reluktywność 

νe = (σ ·d 
2
)/(12·∆t) w płaszczyźnie x-y. We 

wzorze ∆t to krok całkowania (próbkowania) 
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po czasie t, natomiast B
r

∆  to przyrost indukcji 

magnetycznej w tym kroku. 

Straty dodatkowe (anomalous losses) moŜna 

natomiast wyrazić: 
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W tym wzorze S to przekrój blach, zaś G i V0 to 

parametry blach. Otrzymujemy stąd dodatkowe 

natęŜenie magnetyczne: 
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oraz reluktywność strat dodatkowych: 
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⋅⋅⋅⋅= σν  (12) 

 

We wzorze (5) naleŜy tensor reluktywności ν
t

 

zamienić na tensor reluktywności całkowitej 

całkν
t
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Natomiast )( ttH ∆−
r

 w tym (5) wzorze pozo-

staje natęŜeniem histerezy z poprzedniego 

kroku całkowania. 

W ten sposób opisane są zjawiska w płaszczyź-

nie x-y równoległej do blach na rys. 3a. Dla 

uwzględnienia prądów wirowych 3j
r

 od 

strumienia po osi z prostopadłej do blach, 

moŜna posłuŜyć się tensorem konduktancji 

elektrycznej: 
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gdzie γx, γy to przewodności blach w kierunkach 

x oraz y. Dla zapewnienia spójności elektrycz-

nej przyjmowano równieŜ bardzo małą wartość 

na pozycji )3,3(γ
t

. 

4. Przenikalność magnetyczna i kondu-
ktywność elektryczna w obliczeniach mo-
noharmonicznych 
Dla obliczeń z załoŜoną pulsacją zasilania ω, 

zjawisko strat wiroprądowych oraz wypierania 

strumienia w blachach rdzenia jak na rys. 3 

moŜna uwzględnić wprowadzając zastępczy ze-

spolony tensor przenikalności magnetycznej 

)(ˆ ωµ
t

. Część urojona przenikalności magne-

tycznej odpowiada mocy czynnej, część 

rzeczywista – mocy biernej. Zastępczy tensor 

przenikalności magnetycznej moŜna wyprowa-

dzić z rys. 4. 

 
Rys. 4. Pole magnetyczne w blasze transforma-

tora By pod wpływem prądu I 
 

Aby rozwaŜyć pole magnetyczne w blasze 

transformatorowej naleŜy rozwiązać równania 

Maxwella w układzie z rys. 4: 
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przy warunkach brzegowych: 
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Wprowadzając: 
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(δ to głębokość wnikania pola do blachy), 

otrzymujemy rozwiązanie: 
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                      pzpz
y BeAeH += −  (16) 

 

przy warunkach brzegowych: 
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Po dalszych przekształceniach: 
 









−=

=

⇒

⇒








−=

=+⋅= −

)sinh(

)cosh(

)sinh(2

)cosh(2)(

0

0

pzp
B

J

pzBB

pz
p

AE

pzAeeAH

x

y

x

pzpz
y

µ

γ
 (17) 

 

gdzie B0 = µ·2·A. MoŜna stąd obliczyć wartość 

średnią indukcji magnetycznej w przekroju bla-

chy: 
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Stałą B0 wyznaczamy z prawa Ampere’a po-

przez całkowanie natęŜenia pola Hy po linii 

przerywanej na rys. 4. 
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Podstawiając B0 do zaleŜności Bsr we wzorze 

(18) otrzymujemy zespoloną przenikalność ma-

gnetyczną: 

 
Rys. 5. Anizotropia blach transformatorowych: 

główny przepływ indukcji Bx określa kierunek 

walcowania blach 
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Blachy transformatorowe układane są tak (rys. 

5), aby przepływ strumienia następował w kie-

runku ich walcowania. Jeśli przyjmie się anizo-

tropowość blach i kierunek walcowania wzdłuŜ 

osi x jak na rys. 5, to przyjmowano przenikal-

ność magnetyczną w kierunkach prostopadłych 

do walcowania: 

                            
30

x
yz

µ
µµ ≈≈  (21) 

 

przy współczynniku wypełnienia blach 

kfe = d/h. 

Podstawiając do wzoru (20) przenikalności µx 

oraz µy obliczamy przenikalności magnetyczne 

zespolone xµ̂  oraz yµ̂ . Odzwierciedlają one 

straty wiroprądowe w blachach przy przepływie 

strumienia magnetycznego w tych kierunkach x 

oraz y. Natomiast podobnie jak przy stanach 

przejściowych, opisanych w poprzednim roz-

dziale 3, przy przepływie strumienia magne-

tycznego w kierunku prostopadłym do blach, 

czyli z, przyjmuje się rzeczywistą przenikalność 

magnetyczną µzz ze wzoru (7). Uwzględnia ona 

szeregowy przepływ strumienia przez blachę 

oraz przekładkę niemagnetyczną. Straty wiro-

prądowe w blachach od strumienia w kierunku 

prostopadłym do powierzchni blach (z) 

uwzględnia się poprzez przyjęcie odpowiednich 

przewodności elektrycznych w kierunkach x 

oraz y. Ostatecznie przyjmuje się następujące 

tensory przenikalności magnetycznej µ̂
t

 oraz 

przewodności elektrycznej γ̂
t

: 
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Przy przepływie strumienia prostopadle do 

blach występujące równieŜ wypieranie prądu 

wirowego j3 z rys. 5 wymaga gęstszej dyskrety-

zacji w płaszczyźnie x-y. Te wymagania są co-

raz większe przy wyŜszej częstotliwości zasila-

nia i nie zawsze są moŜliwe do spełnienia. 

Wówczas naleŜy w zastępstwie zmniejszyć 

wartość przenikalności magnetycznej µzz. 

W opracowanym modelu moŜna teŜ uwzględnić 

straty histerezowe, zmieniając część urojoną 

przenikalności magnetycznej zespolonej xµ̂   

i yµ̂ , zgodnie z [11]. 

5. Wyniki obliczeń monoharmonicznych 
Zostały przeprowadzone obliczenia dla przewo-

dności Ŝelaza blach γ1 = 3·10
6
 S/m oraz 

γ2 = 1,3·10
5
 S/m. Przyjęto anizotropowość blach 

zgodnie z wzorem (21), gdzie przenikalność 

magnetyczna w kierunku walcowania 

µz = 500·µ0, przy przenikalności magnetycznej 

powietrza µ0 = 4π·10
-7

 Vs/Am. Kierunek walco-

wania blach był zgodny z kierunkiem przepły-

wu strumienia. Współczynnik wypełnienia 

przyjęto kfe = 0,94. Obliczenia przeprowadzono 

podobnie jak obliczenia stanów przejściowych 

z rozdziału 3, czyli przyjmowano dowolny we-

ktor napięć zasilających (zespolony) i z równań 

(3) i (4) otrzymywano wektor prądów uzwojeń. 

Dla kaŜdej zadanej częstotliwości powtarzano 

te obliczenia tyle razy, ile było uzwojeń, czyli 

15, a wyniki układano jako kolumny w 

kwadratowych macierzach napięć zasilających 

[U ] oraz prądów uzwojeń [I ]. Stąd 

otrzymywano impedancje uzwojeń (bez 

obwodów zewnętrznych) [Z ] = [U ]·[I ]
-1

 – [R], 

gdzie [R] to macierz z wartościami rezystancji 

uzwojeń autotransformatora na diagonali. 

Alternatywnym i prostszym sposobem byłoby 

przyjmowanie macierzy prądów [I ] (jak w [6, 

7] – moŜliwość stosowania standardowych 

programów jak ANSYS) i obliczanie macierzy 

napięć zasilających [U ]. Wydaje się jednak, Ŝe 

przyjęty sposób postępowania lepiej słuŜy 

wyodrębnieniu współczynników indukcyjności 

rozproszenia, poniewaŜ bardziej uwidacznia 

składowe prądu odpowiadające małym 

wartościom własnym macierzy [Z ]:  [I ] = [Z ]
-

1
· [U ] .Macierz impedancji [Z ], jako macierz 

zespolona symetryczna, była rozkładana na 

wartości własne [D] i wektory własne [W ]: 
 

[ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ]tU Z I Z W W D Z W D W= ⋅ ⇒ ⋅ = ⋅ ⇒ = ⋅ ⋅

 (23) 
 

gdzie wartościom własnym umieszczanym na 

diagonali [D] odpowiadają wektory własne 

ułoŜone kolumnami w [W ]. Wartości własne z 

diagonali [D] moŜna zapisać jako 

Dii = Ri + jωLi, gdzie Ri oraz Li to rezystancja i 

indukcyjność zastępcza połączone szeregowo. 

Wartości własne opisują siłę działania 

wektorów własnych i słuŜą do ich identyfikacji. 

Zgodnie z [8] obwód główny przy 15 

uzwojeniach określają wektory własne główne 

[W1] i [W2], a składową zerową wektor [W0]. 

Postacie idealne tych wektorów: 
1

[ 1] [1, 1, 1, 1, 1, -2, -2, -2, -2, -2, 1,  1, 1, 1, 1]
30

1
[ 2] [1, 1, 1, 1, 1,  0,  0,   0,  0,  0, -1, -1, -1, -1, -1]

10

1
[ 0] [1, 1, 1, 1, 1, 1, 1, 1, 1, 1, 1, 1, 1, 1, 1]

15

t

t

t

W

W

W

= ⋅

= ⋅

= ⋅

 (24) 
 

Wektorom [W1] i [W2] odpowiadają wartości 

własne obwodu magnetycznego głównego, 

które są największe co do wartości 

bezwzględnej. Pozostałe wektory własne 

odpowiadają rozproszeniu i podobnie zawierają 

części rezystancyjną i indukcyjną w połączeniu 

szeregowym. Główne obliczenia 

przeprowadzono dla przewodności blach γ1. 

Rys. 6 przedstawia niezmienność wektorów 

własnych wraz częstotliwością, sprawdzoną 

poprzez iloczyny tych samych wektorów, ale 

dla róŜnych pulsacji.  Niezmienność ta sprzyja 

identyfikacji wartości własnych. 

Ortonormalność zespolonych wektorów 

własnych liczonych dla róŜnych pulsacji 

świadczy o tym, Ŝe zarówno indukcyjności 

główne jak i rozproszenia zachowują sposób 

swojego oddziaływania mimo skrajnie róŜnych 

pulsacji. Pozwala to na ich łatwą identyfikację. 

 
Rys. 6. Iloczyny skalarne wektorów własnych z 

wektorami przy małej pulsacji przy grubości 

drutów 0,0025 m. Na rysunku podane są 

numery wartości własnych 
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Rys. 7. Iloczyny skalarne wektorów własnych z 

wektorami przy małej pulsacji przy grubości 

przewodów na kaŜdej kolumnie 3x0,0005 m, 

2x0,0025 m, przy połączeniu uzwojeń według 

schematu [ctr2] (24) 
 

Wyniki przedstawione na rys. 7 odpowiadają 

połączeniu szeregowemu 15 zezwojów w 6 

uzwojeń według macierzy połączeń [ctr2]: 
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 (25) 

Prądy zezwojów [Izezw] dają się wyrazić przez 

prądy uzwojeń [Iuzw]: 
 

                          [ ] [ 2] [ ]zezw uzwI ctr I= ⋅  (26) 
 

Pomimo łączenia zezwojów z róŜnych kolumn 

autotransformatora według macierzy [ 2]ctr , 

ortogonalność odpowiadających sobie wekto-

rów własnych dla róŜnych pulsacji jest zacho-

wana. Mała zmienność wektorów własnych 

wraz z pulsacją pozwala na przyjmowanie ich 

jako kolumn napięć zasilających [U] przy 

obliczaniu impedancji autotransformatora we-

dług metody opisanej w rozdziale 5 (wzór 23) 

dla kolejnych pulsacji: 15[ ] [ ] [ ]U Z I= ⋅ . Przys-

piesza to obliczenia, bo prądy (będące wyni-

kiem obliczeń) w kolumnach [I] są do tych 

wektorów proporcjonalne. Tym niemniej 

próbowano teŜ przyjmować dowolne napięcia 

w kolumnach macierzy kwadratowej [U] 

otrzymując zawsze tą samą macierz impedancji 

autotransformatora [Z]. Otrzymane przebiegi 

indukcyjności i rezystancji (w połączeniu szere-

gowym) wartości własnych autotransformatora 

przedstawione są na rysunkach 8 i  9 w funkcji 

pulsacji. 
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Rys. 8. Rezystancje i indukcyjności obwodu 

magnetycznego głównego (1, 2) i składowej 

zerowej (3 – powiększona 10 razy) dla 

autotransformatora z drutami nawojowymi o 

grubości 0,0025 m w funkcji pulsacji 
 

Względną zmienność indukcyjności autotran-

sformatora (w odniesieniu do jej wartości przy 

małej pulsacji) w funkcji pulsacji przedstawia 

rys. 10. 
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Rys. 9. Przebieg indukcyjności i rezystancji 

rozproszeniowych (w połączeniu szeregowym) 

autotransformatora z drutami nawojowymi o 

grubości 0,0025 m w funkcji pulsacji 
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Rys. 10. Względny przebieg indukcyjności 

autotransformatora o grubości drutów 

nawojowych 0,0025 m w funkcji pulsacji: 1, 2 – 

indukcyjności obwodu magnetycznego 

głównego, 3 – składowej zerowej, 4-15 – 

składowych rozproszeniowych 

6. Wnioski 
Przedstawiono zasady modelowania metodą 

FEM 3D obwodu magnetycznego autotransfor-

matora. Obwód ten składa się z rdzenia 

trójkolumnowego z blach transformatorowych z 

pięcioma uzwojeniami na kaŜdej kolumnie, 

które otoczone są powietrzem. Przewidziano 

moŜliwość uwzględnienia kadzi, w której moŜe 

znajdować się transformator. Naświetlono zaga-

dnienie dotyczące obliczeń stanów przejścio-

wych, w tym szczególnie sposób uwzględnienia 

strat wiroprądowych, histerezowych oraz 

dodatkowych. Bardzo waŜne okazało się 

zapewnienie wyŜszego stopnia aproksymacji 

przestrzennej potencjału elektrycznego skalar-

nego w porównaniu do potencjału magnety-

cznego wektorowego. W celu obliczenia para-

metrów autotransformatora opisano równieŜ 

obliczenia monoharmoniczne dla zadanej pulsa-

cji. MoŜna dzięki nim uzyskać indukcyjności 

obwodu magnetycznego głównego, składowej 

zerowej oraz składowych rozproszeniowych. 

UmoŜliwia to równieŜ badanie zaleŜności tych 

parametrów od pulsacji oraz na stworzenie 

schematu zastępczego autotransformatora do 

szybkich obliczeń obwodowych. 

RozwaŜania przedstawione w tym artykule są 

wykorzystane podczas dalszych obliczeń opisa-

nych w kolejnym artykule: „Autotransformator 

trójkolumnowy wielouzwojeniowy dla układów 

prostowniczych clean power”, referowanym na 

tym XVIII Seminarium Technicznym. 
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