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摘要 

本文提出一套融入增強複合功率調節技術之整合型諧振驅動電路於電漿放電應用研究。此動機在於

目前電漿驅動常採改變電流振幅調整功率，此方式造成低電流時致使電漿噴發品質與功率不穩定，且驅

動電路無法補償電漿本體諧振特性，以及存在電路與控制設計複雜等問題。因此，本文研擬整合諧振電

路與回授電路，並加入彈性諧振補償功能與線圈繞組回授偵測能力，以節省電流感測元件使用與提升系

統轉換效益。此外，此研究再提出一套增強複合功率調節技術，其可同步調變電漿電流振幅與噴發時間

寬度，達到高精密與線性化調整電漿操作功率，並改善低功率電漿噴發不穩定問題。經由模擬分析與硬

體電路測試，實驗結果佐證此整合型電路確實兼具有效驅動電漿放電與功率操作線性化等功能，成果頗

助電漿濺潑製程應用與設計參考。 

關鍵詞：整合型諧振電路、電漿、回授電路、複合功率調變 
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Abstract 

This paper proposes an integrated resonant driving circuit with an enhanced hybrid power modulation 

technique for plasma discharging application. The motivation of the research lies in the demerits of power 

regulation by adjusting current amplitude commonly in plasma driving. This conventional method causes the 

instability of plasma splashing quality and output capability under low current condition, the unsatisfactory 

compensation of plasma resonant characteristic by the driving circuit and the increasing complexity of circuit 

and control design. Consequently, this research aims to integrate the resonant circuit and the feedback circuit 

with both additional capability of flexible resonant compensation and the feedback detection of coil signals in 

order to reduce current sensing components and reinforce conversion behavior of the whole system. In addition, 

the enhanced hybrid power regulation technique is also proposed in this study featuring the synchronous 

modulation of plasma current amplitude and its erupting time interval. By means of the aforementioned 

technique, high accuracy and linearization adjustment of plasma operating power can be achieved while the 

low–power plasma eruption instability can therefore be improved. Through the simulation analysis and the 

hardware circuit testing, the experimental results validate the well performance including plasma discharging 

and power adjusting linearity of the presented integrated circuit. The researching achievements are deemed as 

beneficial references for the plasma splashing process application and design. 
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壹、 前言 

電漿濺潑(sputtering)在半導體製程已廣泛被應用，例如：被覆、蝕刻、表面改質、以及清潔與光阻去

除等[1–2]。電漿載子經高壓電場耦合即可在兩電極間產生激發氣體原子游離，以及加速游離電子而與其

他粒子產生碰撞，並造成崩潰效應以產生電漿激發微電絲放電[3–4]。因此，如何開發具高電漿密度與穩

定電漿噴發品質之電源驅動系統，業已成為半導體設計開發商與相關研究人員的探討重點[5–6]。 

為了提升電漿蝕刻與氣相沉積被覆品質，以及強化製程良率與廣域的市場接受度，電漿驅動電源設

計必須含括有高壓電場輸出能力、操作穩定性、精密功率調節技術與低設計成本等特點。綜觀目前電源

驅動技術，有文獻建議採用半橋式與全橋式換流器架構搭配高昇壓比變壓器模組作為電源驅動電路基

礎，予以提供高壓電場[7–8]。另採用電感器與電容器組成之 LC、LCC 與 LLC 諧振槽予以濾除諧波成分

而提升驅動電源品質等技術也被討論[9–11]，且同步實現電源開關柔性切換[12–14]。此外，擷取負載端電

流與電壓作為回授信號以實現閉迴路控制亦有文獻研究著墨[15–17]；另有技術採用脈衝密度調變(pulse 

density modulation, PDM)、相移脈波寬度調變(phase–shifted pulse width modulation, PSPWM)與頻率追蹤控

制(frequency–tracking)之功率調整控制技術[18–19]。上述文獻探討技術確實已具電漿電源設計能力，以及

執行電漿驅動與實現閉迴路控制穩定度，惟尚有部分技術缺口並無法被改善，其包含有：(1)諧振槽電路

無法彈性補償電漿負載間的諧振差異，(2)回授電路需採用高單價之比流器或比壓器感測元件，(3)驅動電

源體積龐大而無任何整合及縮小體積機制，(4)功率調整機制將造成電漿源於低功率時產生不穩定問題，

與(5)無法提供標準化的製作程序與設計指導方針等。因此，本文輔以增強複合功率調節技術與整合型諧

振驅動電路設計一套電漿驅動電源系統，並同時探討彈性諧振特性調整方法，以及變壓器與諧振槽設計

程序，預期能進一步確保電漿濺潑噴發品質。 

此研究採半橋式架構為轉換器基礎，並輔以 LCL 諧振槽搭配電漿等效電容與補償電容建構整合型諧

振驅動電路，此可兼具 LCLC 諧振特性與彈性諧振補償效益，裨益於提供高電壓增益與諧波濾除能力。

另變壓器輔以第三繞組連接補償電容設計，頗具達成閉迴路偵測機制功能，並有助於系統電路精簡與降

低製作成本。此外，本文提出一種低頻脈寬功率調整機制(Low Frequency Pulse Width Modulation, 

LFPWM)[20]，並整合非對稱脈波寬調變方法(Asymmetrical Pulse Width Modulation, APWM)[21–22]而為一

種增強複合功率調節技術，此得以精細的調整輸出功率與線性改變電漿濺潑能量。再者，本文同步提出

標準化變壓器製作程序與諧振槽模擬分析手法，其驅動電路設計參數得以完成，並同步實現一套硬體電

路做為測試雛形，而有助於佐證所提驅動電路之高轉換效能。本文成果特點與技術貢獻臚列於下：  

(一) 本文提出一套整合型諧振電路，並兼具電漿驅動迴路與回授補償迴路規劃，此有助於縮減元件設計體

積與彈性補償諧振特性效益。 

(二) 提出增強複合式的電漿功率操作戰略，整合 APWM 與 LFPWM 脈寬調整機制，裨益於線性調整電漿

放電量與提升電漿濺潑穩定性。 

(三) 採變壓器第三繞組回授與補償諧振分析，此創新概念有助於系統電路精簡化與穩定控制。  

(四) 完成變壓器與諧振電路設計指導方針，並完成多繞組變壓器標準化製作，以及諧振參數設計與分析。 

此研究所提融入增強複合功率調節技術之整合型諧振驅動電路確實可強化驅動電漿激發與濺潑應用能

力，且本文審慎完成系統分析與整合諧振補償與回授機制於單一電路，此有助於均勻電漿放電品質與縮

減電路設計成本。此外，此研究創新增強複合式功率調整技術，其可改善習知電漿微電絲噴發量不穩問

題。此類成果可延伸到半導體製程電漿潔淨應用，且研究內容頗具電漿工業設計參考價值。  

貳、 系統架構與控制電路分析 

圖 1 說明本文所提之電漿驅動系統基礎架構，其電路含括有準諧振式半橋換流器(quasi–resonance 

half–bridge inverter)、LCL 諧振槽、三繞組變壓器 Tw、電漿載子(plasma cell)與閘極驅動器(gate driver)。其

中，外部諧振電感 Lr及電容 Cr與三繞組變壓器 Tw之漏電感 Lk及磁化電感 Lm構成 LCL 諧振槽。另電漿
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載子可視為電阻 Rz與電容 Cz並聯之等效特性，其可與 LCL 諧振槽建構成 LCLC 諧振特性，此有助於濾

除換流器輸出端電壓 vd之諧波成分及調整變壓器端電壓 vp之頻率諧振增益。此外，此研究於諧振電路同

步整合嵌入回授機制，故於變壓器二次側加入第三繞組 Ns2，作為偵測電漿載子操作電流回授用途，以有

效簡化電路設計與降低硬體製作成本。因此，變壓器 Tw之二次側繞組 Ns1及 Ns2分別連接電漿載子及回授

調整電路以完成電漿驅動迴路(plasma driving loop)及回授補償迴路(feedback compensation loop)。再者，電

漿驅動迴路及回授補償迴路將與 LCL 諧振槽及變壓器 Tw構成本文所提之整合型驅動電路，此類規劃有助

於換流器藉由此整合型電路而分別提供輸出電壓 vo達成電漿放電噴發，並能同時實現諧振電容 Cs補償及

閉迴路穩定控制。另需一提的是，由於電漿載子為 Rz與 Cz並聯之非線性負載，且系統諧振增益亦會受此

非線性阻抗影響，故此研究採用變壓器 Tw之第三繞組 Ns2串聯電容 Cs作為回授擷取與諧振補償機制，並

於諧振電路參數設計中同步考慮，以確保增益準確度與回授訊號之穩定度。此類規劃不僅可省略比流器

使用以及濾除回授訊號 vc與 ic之直流成分與雜訊，而且更可採調整 Cs參數對應 Cz值補償，頗有助於達到

電漿驅動時之 LCLC 電路諧振增益調節與改善轉換效能。 
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圖 1  整合型電漿驅動系統基礎架構 

在圖 1 中，本文採用直流電源 72 V 作為輸入端匯流排電壓 Vbus，其可藉由市電電源降壓與整流而獲

得，亦或採用功率因數修正電路(Power factor correction, PFC)提供直流電源，頗具系統商品化與完整性應

用效益。另閘極驅動器可接收控制器的控制訊號，並產生功率晶體開關 F1及 F2所需之驅動訊號 vg1及 vg2，

此將協助換流器將匯流排電壓 Vbus轉換為交流方波電壓 vd，並經 LCL 諧振槽濾除諧波成分後為交流電壓

vr，並饋入 Tw以提升凖位為電漿載子驅動電壓 vo；另同時間，第三繞組 Ns2將由偵測電阻 RD建立輸出回

授訊號 vc 且回饋至控制迴路內之回授與調整電路以實現閉迴路操作。此外，另於操作功率控制機制上，

此研究整合非對稱脈波寬度調變(APWM)與低頻脈波寬度調變(LFPWM)之複合控制方法，其不僅可完成

電漿放電噴發量調整，而且可線性與精準的實現操作功率調變。此整合型驅動電路與線性功率調變技術

等詳細研究說明將如下列小節所述。 

(一) 電漿載子驅動特性 

本文採用常壓式非熱電漿作為電漿載子，其優點在於僅需採常壓下施以高電場，即可促使電子快速

增加位能以獲得充足能量，並與中性粒子碰撞達到氣體解離而生成電漿絲噴發。此研究採高電壓介電質

放電(Dielectric barrier discharge, DBD)技術以產生高能量電子，其介電質放電主要由高壓電極、接地電極

與介電質屏蔽結構所組成，且於兩電極間分布介電質之結構特性頗具提升電漿放電均勻度。介電質放電

具備放電均勻及高電漿生成效率等優勢，其通常採用高電壓交流電源驅動，且驅使解離氣體在每個驅動

週期中將會經歷絕緣、崩潰與放電等三個階段，而使電場正常釋放電荷以達到穩定電漿微電絲噴發目的。

圖 2 所示即為介電質放電之電漿載子實體圖與等效參數測量曲線圖，在圖 2(a)中，Pe1與 Pe2即分別為高

壓電極與接地電極之導體連接端子，另圖中網格狀走線即為高壓電極佈置。因此，當施加於高壓電極與
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接地電極間一高頻率交流電源時，若此電源高於氣體崩潰激發電壓時，即會產生湯森雪崩(Townsend 

avalanche)之放電現象，此時大量微電流細絲將通過介電質放電間隙，而產生可見之電漿噴發且無規則性

地分布在整個放電空間；另在圖 2(b)中，其含括有等效電阻 Rz與等效電容 Cz之量測值，此測試主要是針

對尚未產生介電質放電之電漿載子進行分析，此有助於協助整合型驅動電路規劃激發電壓值。另由圖中

頻率變動時之阻抗特性了解，其於低頻時呈現高阻抗特性，此代表電漿載子將需求更高的激發電壓，且

阻抗曲線陡峭特性將不易於控制器設計；另高頻時之低阻抗特性頗有助於常態的激發高電壓操作，且曲

線變化平緩而有助於控制器穩定控制。故上述說明可知電漿載子之等效電阻與電容值將隨頻率增加而減

少。因此，參考圖 2(b)之曲線特性，其 60–80 kHz 間具線性特性確實為適合的操作範圍，故選擇 70 kHz

作為驅動電路之操作頻率點，且接續之整合型驅動電路將針對操作點進行電路參數設計。本文研究規劃

整合型驅動電路，並研擬提出 LCL 諧振電路驅動架構整合電漿載子等效 RzCz 以建構整合性 LCLC 諧振

槽，並促使提升輸出電壓達激發電漿目的。另需一提的是，本文為了達成驅動電路設計與實現電漿放電

噴發控制，此研究已擬定系統規格如表 1 所示，接續將依此規格進行三繞組變壓器 Tw 設計、控制迴路規

劃與諧振電路參數設計等分析。 

vo

Frequency / kHz
1

R
es

is
to

r 
R

z 
/ M

Ω

2.8

2.4

2.0

1.6

1.2

0.8

0.4
20 40 60 100

C
ap

ac
it

or
 C

z 
/ p

F

230

220

210

200

190

180

170

Capacitance Cz

Resistance Rz

7010 30 50 80 90
Pe1 Pe2  

              (a) 實體圖                  (b) 等效參數測量曲線圖 

圖 2  介電質放電之電漿載子實體圖與等效參數測量曲線圖 

表 1  電漿驅動電路之系統規格 

描述 符號 參數值 

輸入匯流排直流電壓 Vbus 72 V 

電漿操作電壓 vo 2.0 kVrms 

操作頻率 fs 70 kHz 

電漿載子等效電阻 Rz 0.78 MΩ 

電漿載子等效電容 Cz 175 pF 

(二) 三繞組變壓器設計 

本文在變壓器 Tw設計程序規劃，首先考量電漿驅動迴路及回授補償迴路之二次側繞組設計，另顧及

變壓器之漏電感 Lk及磁化電感 Lm將與外部諧振元件(Lr與 Cr)、第三繞組端補償電容 Cs、電漿載子等效電

容 Cz建構整合型諧振驅動電路以實現電漿放電與執行回授控制。因此，為了含括上述設計條件與確實變

壓器兼具高飽和磁通密度 Bsat、高導磁係數 μr 與低鐵芯損失，故此研究研擬採用錳鋅鐵氧體導磁材料

(Ferrite)作為變壓器鐵芯基礎，且訂定變壓器設計程序。其詳述說明可描繪如下：第一，首先選擇鐵芯材

料規格與變壓器繞線框架型式；第二，審慎計算一次側與二次側之線圈比值以及繞線匝數值；第三，嚴

謹評估線圈繞線面積與導線直徑；第四，選擇繞線規格與進行變壓器實體參數測量。此研究已先擬定三

繞組變壓器 Tw設計需求與系統規格如下：電漿驅動電壓之均方根值 vo,rms為 2 kVrms，電漿放電功率 Po為

100 W，而另回授路徑之變壓器二次側電壓 vfb,rms訂定為 60 Vrms，且補償迴路消耗功率 Pc為 1 W。隨之，

此三繞組變壓器 Tw之實體設計指導方針可描述如下：首先，此研究選用型號為 Ferroxcube PC40 之鐵芯，
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其飽和磁通密度 Bsat為 380 mT。接續，為了避免磁通密度變化量 ΔB 超過預期而導致鐵芯損失增加與產

生磁場飽和現象，故本文審慎定義安全餘裕度為 0.5，則其 ΔB 可計算求得為 190 mT。隨後，變壓器框架

需求預期值 Ap即可由下式計算獲得 

  4

,min

(1 1 ) 10

2

o c
p

sD u

P P
A

B f J k

  


   V
                                (1)  

其中，能量轉換效率 η 假設為 90%，繞線係數 ku 為 0.2，且電流密度 J 為 400 A/cm2，故可以計算出 Ap

為 1.006 cm4。另探討變壓器鐵芯選擇程序，其所選用鐵芯型號之有效面積 Ae與窗口面積 Aw乘積值需大

於所計算 Ap值。因此，此研究即選用型號為 PQ3220 之變壓器繞線框架，其面積乘積為 2.624 cm4以足以

應用於此操作條件。接續，分析線圈匝數比 n1與 n2以及一次側繞線匝數值 Np，其數學式可分別表示如下： 

1
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              (4)  

在此，責任導通週期 Dt 與Ae分別為 0.49與 169 mm2。藉由(2)~(4)，即可獲得 n1與 n2以及Np分別為 30.869、

0.926 與 28.825。本文採用 Np實際繞線圈值為 30 匝繞線，即可同步計算出二次側線圈實際繞線匝數 Ns1

與 Ns2分別為 930 匝與 30 匝。因此，回授路徑實際需求的電流比例與回授電壓值即可藉由後級回授調整

電路進行調整，此有益於改變饋入控制器之電壓準位與避免過高的回授訊號電壓危害控制晶片。接續計

算變壓器兩端線圈之導線直徑，其一次側與二次側電流之均方根值 id,rms、io,rms與 ic,rms可分別表示如下： 

 
,
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2
1 cos 2
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d rms
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         (5) 

, ,o rms o o rmsi P v                                  (6) 

, ,c rms c fb rmsi P v          (7)  

經由(5)~(7)式即可獲得 id,rms、io,rms與 ic,rms分別為 2.46 Arms、0.05 Arms與 0.024 Arms。因此，一次側與二次

側之線圈繞線面積 Awp、Aws1與 Aws2以及其導線之線徑 dwp、dws1與 dws2即可分別表示如下： 
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J
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經由(8)與(9)式，其繞線線圈面積 Awp、Aws1與 Aws2可分別計算獲得 0.615 mm2、0.013 mm2與 0.006 mm2，

另線徑 dwp、dws1與 dws2 則分別計算獲得 0.885 mm、0.126 mm 與 0.087 mm。依據 UEW Class 0 標準規格，

此研究選用銅質導線作為一次側與二次側線圈材料，且採導線直徑 1.0 mm 作為一次側 Np線圈繞組，另

分別採導線直徑 0.15 mm 與 1.0 mm 作為二次側繞組 Ns1與 Ns2。經由上述設計程序說明，此研究已完成變

壓器實體製作，另輔以 LCR 阻抗分析儀(LCR MT4090, Motech)進行參數量測，其測試結果即如表 2 所列。 
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表 2  變壓器 Tw 繞製實體成品之量測參數值 

描述 符號 參數值 

磁化感值 Lm 2.575 mH 

洩漏感值 Lk 4.052 μH 

一次側實際繞線匝數 Np 30 

二次側實際繞線匝數 Ns1, Ns2 930, 30 

線圈匝數比值 n1, n2 30.869, 0.926 

(三) 增強複合功率調節技術分析 

本文所提之增強型複合功率調節技術即是在非對稱脈波寬調變方法上嵌入低頻脈寬功率調整機制，此

研究整合兩類技術即有助於達成線性化調整輸出功率與穩定電漿濺潑能量。圖 3 即為分析非對稱脈波寬

度調變原理，且在圖中，vg1與 vg2為功率晶體開關 F1與 F2的驅動訊號，並嵌入怠置時間(dead time)以防

止 F1與 F2產生同臂導通；另 Dt與 vd1(rms)為 vd之導通週期(duty cycle)與基本波成分，且藉由調整 vd之導

通週期即可改變基本波 vd1(rms)振幅，頗具功率控制能力。因此，非對稱脈波寬度調變的控制方式即是利用

互補性調整 F1與 F2的導通時間，且使導通與截止時間不同而達到非對稱問題。故其相關原理可採數學理

論分析，並令 vd的振幅如下： 
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其傅立葉級數表示如下： 
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其中，Θn與基本波成分(n=1)之均方根值 vd1(rms)表示如下： 
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由(13)可得知，調整 Dt 可改變 vd1 (rms)振幅。由上述推導與說明即為輔助採用非對稱脈波寬度調變技術理

論與可行性，此研究藉由操作 F1與 F2於非對稱導通時間而改變 vd1 (rms)，此有助於調整電漿驅動電壓之均

方根值 vo,rms，其結果頗具控制電漿放電操作功率 Po之效益。因此，非對稱脈波寬度調變(APWM)之主要

功能在於以調整高頻矩形方波信號之導通週期，使 vd之基本波 vd1(rms)振幅大小改變，以達輸出功率調整。 

    圖 4 即為分析低頻脈波寬度調變原理，且在圖中，vs1與 vs2為饋入閘極驅動器之控制信號，另 VLFPWM

為控制低頻脈波致動與截止之命令訊號，其制動時間(ton)與週期 TLF之比值即為低頻制動週期 DLF。因此，

當控制器持續送出 vs1與 vs2訊號期間，若 VLFPWM命令訊號為截止狀態，則 vs1與 vs2訊號將被停止且為低

準位，此時 vd1(rms)停止輸出，即如圖 4 之 t1–t2與 t3–t4期間；反之，若 VLFPWM命令訊號為制動狀態，此時

vd1(rms)持續輸出，即如圖 4 之 t0–t1與 t2–t3期間。經由上述說明，此研究僅需調整 VLFPWM訊號之 DLF週期

比例，即可控制 vd1(rms)的週期電壓平均值 vd1(rms)–avg，即如下式： 

1( )
bus

d rms avg LF

V
v D


                        (14) 

由(14)可知，當調整 DLF時，其 vd1(rms)–avg振幅值變動頗具控制 vo,rms與 Po效益。舉例說明，在 t0–t2期間，

DLF為 70%，則 vd1(rms)–avg的電壓振幅為 vd1(rms)的 0.7 倍，此即可降低電漿操作功率 Po；另在 t2–t4期間，

DLF為 50%，則 vd1(rms)–avg的電壓振幅即為 vd1(rms)的 0.5 倍。因此低頻脈波寬度調變(LFPWM)主要功能在於

當vd1(rms)振幅大小不變的條件下，藉由調整DLF導通時間以達穩定線性化調整輸出功率與改變電漿噴發量。 
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         圖 3  非對稱脈波寬度調變原理                   圖 4  低頻脈波寬度調變原理 

此研究嵌入低頻脈寬調變(LFPWM)機制於非對稱脈寬調變(APWM)技術中，且整合為一種增強型之複合

控制方法，其頗具高精密線性化調整電漿放電功率與精準控制電漿微電絲噴發量效益。因此，經整合嵌

入上述兩類調變技術為複合式調變後，其換流器輸出電壓基本波 vd1(rms)–ehb可表示如下 

1( ) 1( ) 1 cos2 (1 )bus
d rms ehb d rms LF t LF

V
v v D D D


               (15) 

由(15)可知，此研究具備同步調整導通週期 Dt 與低頻制動週期 DLF 之增強複合調整能力，其有助於線性

化與精準性的調整 vd1(rms)–h電壓振幅與導通時間寬度，以改變電漿驅動電壓 vo,rms與控制電漿放電功率 Po。 

(四) 控制器設計 

    圖 5 所示即為閉迴路系統與控制機制架構圖。本文採用 Microchip 公司所開發之晶片(dsPIC30F4011)

做為控制器核心，其晶片功能含括有計時模組、中斷控制模組、輸出比較模組與類比/數位模組等大項。

此研究採用上述模組規劃控制程序，並輔以程式撰寫與整合函數運算及控制決策，其有助於實現兼具線

性功率調控制之複合式調變方式。在圖中，此研究採用光耦合隔離積體電路(HCPL–A3120, Avago)作為功

率晶體開關之閘極驅動器基礎，其可將 3.3 V 的低準位數位訊號 vs1與 vs2轉換為具備正電壓+13 V 及負電

壓–11 V 的電壓驅動訊號 vg1與 vg2，並強化驅動能力以有效致動半橋換流器之功率電晶體 F1與 F2，此頗

具將直流匯流排電源 Vbus切換成高頻方波 vd，並饋入 LCL 諧振電路以產生弦波電壓 vp效益。因此，本文

即是藉由變壓器繞組 Ns1提供電漿載子激發電壓 vo；另採繞組 Ns2經補償電容 Cs於偵測電阻 RD建立回授

電流之感應電壓訊號 vc，且饋入回授與調整電路。圖 6 所示即為回授與調整電路方塊圖，且此研究採用

低成本之運算放大器、電阻、電容與二極體作為此電路基礎，並規劃出差動放大器、帶拒濾波器、與直

流準位保護與調整電路，此不僅有助於調整感應電壓 vc振幅與轉換為直流訊號壓 Vc–fb，而且可提供電壓

抑制保護以避免過高的電壓衝擊控制器而造成損壞。 
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圖 5  閉迴路系統與控制機制架構圖 
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圖 6  回授與調整電路方塊圖 

圖 7 為嵌入控制晶片之演算技術流程圖，此控制流程具備提升控制器執行閉迴路運作能力，並裨益

於換流器執行穩定電漿激發電流。其動作原理為：當系統啟動時，微處理單元即刻初始化內部功能模組，

並設定啟動導通週期 Dt為 35%，以及設定回授參考訊號 Vc–reg與放大倍率函數 kp。接續，控制器於低頻

脈波控制訊號 VLFPWM為高準位時，同步擷取回授訊號 Vc–fb以作為比較依據與執行控制判斷。因此，當 Vc–fb

等於 Vc–reg時，則維持 Dt，另當 Vc–fb大於 Vc–reg時，則縮減 Dt；反之，則增加 Dt，此有助控制電漿載子微

電流細絲噴發量。另需一提的是，在導通週期 Dt之收斂調整機制中，kp|ED|為誤差運算函數，ED為 Dt(old)

與 Dt(old–1)的差值，另放大倍率函數 kp的設定有助於快速達到穩定、提升響應速度與減少穩態誤差。 
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圖 7  控制流程圖 

(五) 電路原理與時序分析 

圖 8 所示即為整合型驅動電路之等效架構圖，其可由圖 1 之電漿驅動系統基礎架構簡化而獲得，另圖

9 即為執行功率晶體開關 F1與 F2於高頻切換時之時序波形。其中，ids1與 ids2以及 vds1與 vds2分別為開關

F1與 F2之通過電流與汲極及源極間跨壓，且分析此類波形的操作特性與能量潮流方向頗有助於瞭解系統

操作原理。 
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圖 8  整合型驅動電路之等效架構圖 
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圖 9  電路時序波形圖 

為了說明電路操作原理與分析開關動作時序，故可將開關晶體切換工作週期區分為六個操作模式進行解

析，則圖 10 即為等效架構之操作模式時序圖，且其電路工作週期說明如下 

1. 工作模式一，即如圖 9 之 t1~t2 區間與 10(a)電路所示： 在怠滯時間區間時，上臂開關 F1 與下臂開關

F2皆為截止狀態，其電流 ids2流經 F2之旁路二極體。此時，儲存於 Lm之電能則提供到變壓器二次側之

電漿載子，直到開關 F2導通後進入到工作模式二。  

2. 工作模式二，即如圖 9 之 t2~t3區間與圖 10(b)電路所示：上臂開關 F1維持截止，另下臂開關 F2轉為導

通，其電流 ids2則由負逐漸上升。此時，電流 ids2由原本流經 F2之旁路二極體則轉為流經開關 F2，此

有助於開關 F2達到柔性切換。另 Lm持續釋能直到電流 im為零後進入到工作模式三。 

3. 工作模式三，即如圖 9 之 t3~t4區間與圖 10(c)電路所示：上臂開關 F1截止，下臂開關 F2維持導通，其

電流 ids2為正且流經開關 F2。此時，諧振電流 id轉為負，且電流 im轉為正而持續提供能量，直到 F2截

止後進入到工作模式四。 

4. 工作模式四，即如圖 9 之 t4~t5區間與圖 10(d)電路所示：在怠滯時間區間時，上臂開關 F1與下臂開關

F2皆為截止狀態，其電流 ids1流經 F1之旁路二極體。此時，儲存於 Lm電能則提供到變壓器二次側之電

漿載子，直到開關 F1導通後回歸到工作模式五。 

5. 工作模式五，即如圖 9 之 t5~t6區間與圖 10(e)電路所示：上臂開關 F1導通，另下臂開關 F2截止，其電

流 ids1為負且逐漸上升。此時，電流 ids1流經 F1之旁路二極體，此有助於開關 F1達到柔性切換。另磁

化電感 Lm則持續釋放能量，且直到電流 im為零後進入到工作模式六。 

6. 工作模式六，即如圖 9 之 t6~t7區間與 10(f)電路所示：上臂開關 F1維持導通，且下臂開關 F2持續截止，

其電流 ids1為正且逐漸上升。此時，電流 ids1流經開關 F1，另 Vbus提供電能到變壓器二次側之電漿載子，

直到 F1截止後進入怠滯時間，並回歸工作模式一，且持續循環模式一至模式六的操作動作。 
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(a) 模式一                                  (b) 模式二 
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(c) 模式三                                     (d) 模式四 
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(e) 模式五                                    (f) 模式六 

圖 10  等效電路於工作模式之操作圖 

參、 諧振特性分析 

本文系統含括電漿驅動迴路及回授補償迴路，且藉由三繞組變壓器之二次側繞組 Ns1及 Ns2分別連接

電漿載子及回授調整電路以完成整合型諧振電路。另為了有效控制電漿載子之驅動電流與調整諧振增益

特性，此研究已完成變壓器設計，且接續執行諧振參數規劃，並輔以數學模擬軟體協助分析，此設計程

序有助於規劃出兩迴路之諧振電壓增益曲線，且裨益於控制設計。因此，可藉由圖 1 之驅動架構，將二

次側負載端與回授端等效映射到變壓器一次側，即可簡化規劃出如圖 11 之系統諧振電路架構圖。接續，

其整合型電路、諧振增益特性、阻抗與相位、與控制增益將逐步分析說明。 

+
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圖 11  系統諧振電路架構圖 



李宗勳等／南臺學報工程科學類 第 4 卷第 1 期 2019 年 3 月 70—87            80 

 

(一) 整合型諧振電路 

在圖 11 中，vd,rms 為換流器輸出方波電壓之均方根植，Rzm與 Czm分別表示電漿載子等效阻抗映射到

一次側的參數值，另 Rfm 即為回授電路阻抗映射到一次側的參數值。另需一提的是，整合型諧振電路之

Leq、Cr、Lm與 Czm可建構成 LCLC 諧振槽特性，可使參數調整機制更為完整以準確調整電壓增益，另輔

以 Csm並聯輔助即可改善 Czm補償不足等問題，另具備電漿負載更換、變動、或擴增時達到調整諧振效益。

因此，此整合型諧振電路將可藉由分析 Csm補償以達成彈性調整電壓轉換增益特性，並使其適用於驅動電

漿載子與實現閉迴路控制。此即說明，本文整合諧振電路與回授電路，並加入彈性諧振補償功能與線圈

繞組回授偵測能力，以節省電流感測元件使用與提升系統轉換效益。此研究將著手分析 Leq、Cr與 Cs參數，

並嚴謹規劃設計值，其詳細分析說明如下：首先，此研究採用電漿驅動迴路提升輸出電壓 vo，故整合型

驅動電路在不考慮回授補償迴路 Csm與 Rfm影響時之基本電壓轉移函數 GvD_base(jω)可表示如下： 

1

_

[ //( )]
( ) 1

( )
1( )

( ) [ //( )]
1

zm
m

o zm zm
vD base

zmd
eq m

r zm zm

R
j L n

v j j C R
G j

Rv j
j L j L

C j C R


 


  






 

 


        (16) 

當系統考慮回授補償迴路 Csm與 Rfm影響，並輔以回授補償迴路產生回授電壓 vc，其兩迴路之電壓轉移函

數 GvD(jω)與 Gvf(jω)可分別表示如下： 

1
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      (18) 

分析(17)式可得知，參數 Lr、Cr與 Csm將影響驅動電路之電壓轉移函數 GvD(jω)。另分析(18)式，此研究僅

需調整回授補償電容 Csm 與回授阻抗 Rfm 即可改變回授電壓值 vc，此頗具閉迴路回授控制精準度提升效

益。因此，在參數設計規劃上，當電漿載子選定與三繞組變壓器 Tw設計完成後，其參數 Lk、Lm、Rzm 與

Czm已被決定，故此設計程序將先依據(16)式謹慎規劃 Lr與 Cr參數，以裨益於實現高壓電場 vo供電漿微

電絲放電，並依據(17)與(18)式所妥善分析 Cs參數對高壓電場 vo與回授電壓 vc的補償效果與回授能力。 

(二) 電壓轉換增益 

    為了分析整合型諧振電路之電漿驅動迴路確實可產生高壓電場 vo，本文輔以數學模擬軟體 Mathcad

進行(16)式之基本電壓轉移函數 GvD_base(jω)增益運算，並代入表 1 與表 2 決策之系統參數，以及先排除回

授補償電容 Csm與回授阻抗 Rfm影響，則圖 12 即為所描繪之頻率增益圖。另在分析時，本文分別假設 Leq

與 Cr為變數，進行確認增益曲線以謹慎選擇參數值，因此，圖 12(a)即假設 Leq固定為 152 μH，以及改變

Cr時所算獲得之頻率對應增益 GvD_base(jω)曲線圖；另圖 12(b)即設定 Leq為變數，以及假設 Cr固定為 47 nF

時之頻率對應增益 GvD_base(jω)曲線圖。在圖 12(a)中，經由觀察曲線對應之轉換增益值可確知，當 Cr由 39 

nF 逐漸增大到 68 nF 時，其共振頻率將由 72.7 kHz 往低頻移動，且轉換增益逐漸減少。另當 Leq為 152 μH

以及 Cr為 47 nF 時，其 70 kHz 操作頻率在諧振頻率(67.6 kHz)右半平面以及具有 39 dB 的增益倍率，此已

足夠產生 2 kV 以上的輸出電壓。在圖 12(b)中，經由觀察曲線對應之轉換增益值可確知，當 Leq參數值由

142 μH 逐漸增加到 172 μH 時，其共振頻率點將由 69.8 kHz 往低頻移動，且在 70 kHz 頻率點之轉換增益

逐漸減少。另當 Leq分別為 142 μH 與 162 μH 時，其在 70 kHz 頻率點之轉換增益分別為 63 dB 與 33.5 dB，

此兩增益值代表將會分別產生過高與過低的輸出電壓 vo。因此，經由分析圖 12 之電壓轉移函數 GvD_base(jω)
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增益，此研究擬定採用 Lr為 152 μH 與 Cr為 47 nF 進行後續之系統參數設計與分析。 

    基於上述分析說明，參數 Lr (152 μH)與 Cr (47 nF)已妥善選定，此研究接續分析整合型諧振電路在考

慮回授補償電容 Csm 條件下，確實兼具可彈性調整電壓轉換增益特性，以及穩定回授電壓 vc 而提升控制

精準度。本文隨即分析(17)式與(18)式之轉移函數，並同步驗證調整 Csm 參數後之頻率增益改變特性，其

圖 13 與圖 14 即分別為電壓轉移函數 GvD(jω)與 Gvf(jω)於加入調整補償電容 Csm之頻率增益曲線圖。在圖

13 中，當驅動迴路加入補償電容 Cs後，其 GvD(jω)增益值即可隨之彈性調整；當 Cs介於 20 nF 與 5 nF 間

時，其在 70 kHz 條件下之轉換增益介於 36 dB 與 39 dB 間，此意味著彈性調整 Cs值即可使此整合型諧振

電路可彈性應用於多種負載特性之電漿載子。在圖 14 中，諧振補償迴路之回授電壓增益 Gvf(jω)亦可隨

Cs 變化而彈性調整，確實兼具諧振補償與訊號回授穩定功能。因此，經由上述增益特性分析，此研究研

擬採用 Cs為 20 nF 進行參數設計，此時回授電壓增益 Gvf(jω)為–26.5 dB，此有助於將饋入控制迴路之回

授電壓 vc控制於 5 V 以下以避免危害後級之積體電路。 
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(a)固定 Lr且調整 Cr                                 (b)固定 Cr且調整 Lr 

圖 12  基本電壓轉移函數 GvD_base(jω)之頻率增益曲線圖 
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圖 13  電漿驅動迴路之電壓轉移函數 GvD(jω)頻率

增益曲線圖 

圖 14  回授補償迴路之電壓轉移函數 Gvf(jω)頻率

增益曲線圖 

經由上述說明，此研究已完成分析(16)~(18)式之轉移函數特性與諧振增益，則其諧振元件參數 Lr、Cr 與

Cs 已謹慎選定，且增益曲線佐證此整合型諧振電路已具備產生充足的輸出電壓 vo，以及提供穩定精準的

回授電壓 vc，則表 3 即為此諧振電路之元件參數規格。 

表 3  諧振電路之元件參數規格 

描述 符號 參數值 

串聯諧振電感 Lr 152 μH 

串聯諧振電容 Cr 47 nF 

回授補償電容 Cs 20 nF 

回授偵測電阻 RD 1 Ω 
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(三) 輸入阻抗與相位分析 

    在圖 15 中，此整合型諧振電路之總輸入阻抗 Zin(jω)可推導如下： 

1 1
( ) ( ) [ //( ) //( )]

1

zm
in eq m fm

r zm zm sm

R
Z j j L j L R

C j C R j C
  

 
   


           (19) 

圖 15 即為採用(19)式所描繪出之總輸入阻抗 Zin(jω)與相位角 θ 曲線圖，此曲線有助於協助分析此系統是

否可達成柔性切換。在圖 15 中，當系統頻率操作於 70 kHz 時，其處於諧振頻率點 fr之右半平面，確實

具有電感性負載操作特性，並使輸入電流 id 落後輸入電壓 vd 一個相位差，此有利於達到零電壓切換

(Zero–Voltage Switching, ZVS)，並減少功率開關之切換損失。 

(四) 電流回授控制增益 

    在圖 16 中，驅動電路可藉由偵測 vc電壓以控制電漿驅動電流 io，其 vc與 io間之關係式可推導如下： 
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1 zm sm zm fmzm zm
fm

sm sm
o c c

fm zm

C C R RC R
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i v k v

n n R R


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
 

                (20) 

由(20)式可知，當系統操作角頻率 ω 固定時，其 k1可定義為定值，故本文控制器僅需控制回授電壓 vc即

可精準控制電漿載子操作電流 io，此頗具精簡控制迴路設計之效益性。此研究輔以(20)式進行分析電漿載

子操作電流 io與控制迴路電壓 vc間之關係特性，圖 16 即為 io與 vc控制關係值 k1之操作頻率對應轉換增

益關係曲線圖。在圖 16 中，當系統頻率操作於 70 kHz 條件下，其 vc與 io間之倍率常數 k1可經由計算獲

得為–10.68 dB，此參數有助於控制迴路中，回授與調整電路(feedback & regulation circuit )之回授訊號 Vc–fb

設計調整，以及控制器內部命令訊號 Vc–reg設定參考。舉例說明：若預期電漿電流 io為 100 mA 時，僅需

由控制器設定 vc被控制為 340 mV 即可，此機制頗具精簡電路效益。 
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圖 15  總輸入阻抗 Zin(jω)與相位之模擬曲線圖        圖 16  io與 vc控制關係值 k1之頻率增益曲線圖 

肆、 實驗結果 

    為了驗證所提整合型諧振電路與複合功率調整控制技術之可行性，此研究已經於實驗室建置一套硬

體持雛型系統進行驗證，其測試項目含括有系統轉換效率、控制迴路、零電壓切換、增強型複合功率調

節能力、與實際電漿噴發檢視，此結果有助於佐證系統的電漿驅動能力與諧振補償回授功能。圖 17 即為

融入增強複合功率調節技術之整合型諧振驅動電路實體圖，其包含有主電力電路、諧振電路、三繞組變

壓器、電漿載子、回授電路、與控制器單元，且此類硬體電路規劃，確實具備電漿驅動迴路與回授補償

迴路，並助益於縮減元件設計體積與彈性補償諧振特性效益。另需一提的是，此系統採用直流電源模組

提供 72 V 之輸入電壓 Vbus，且設定控制器操作於 70 kHz，其詳細實測結果與量測波形如下列所描述。 



李宗勳等／南臺學報工程科學類 第 4 卷第 1 期 2019 年 3 月 70—87            83 

 

 
圖 17  整合型諧振電漿驅動電路實體圖 

    本文首先驗證整合型電路之驅動能力，此研究採用電阻負載(Dummy load)進行測試輸出功率與轉換

效率，其圖 18 即為實測波形圖。在圖 18(a)中，當 vd操作於 50%導通週期時，其輸出端 vo與 io分別約為

1.432 kVrms與 58 mA，此時輸入功率為 93 W，即可算出轉換效率為 89.3%；另在圖 18(b)中，當 vd操作於

30%導通週期時，其 vo與 io分別為 1.31 kVrms與 45 mA，此時輸入功率為 68 W，則其轉換效率為 86%。

因此，經由圖 18 可知，此整合型電路確實可提升輸出電壓達 kV 等級，且經電阻性負載(Dummy load)測

試後，佐證確實具備 89.3%的最高轉換效率，並於導通週期 30%以上時仍可達到 86%以上之轉換效率，

確實佐證系統採調整 Dt以改變操作功率能力，以及證實本文整合型驅動電路之效能。 
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(a) vd操作於 50%, Dt=50%                                 (b) vd操作於 30%, Dt=30% 

註: vd: 50 V/div, id: 2 A/div, vo: 2 kV/div, and io: 200 mA/div 

圖 18  整合型電路驅動電阻負載之實測波形圖  

    此研究接續採用電漿載子進行驅動測試，並同步確認控制迴路之可行性，圖 19 即為量測波形圖。在

圖 19(a)中，當諧振迴路之回授電壓 vc被控制於 0.9 Vp–p時，其操作電流 io隨即被穩定控制於 273 mAp–p，

且此時之操作電壓 vo與輸入電壓 vd之導通週期 Dt分別為 2.41 kVrms與 48%；另在圖 19(b)中，當 vc設定

控制於 0.85 Vp–p時，其電流 io則被控制於 242 mAp–p，而電壓 vo與導通週期 Dt則分別為 2.34 kVrms與 45%。

另觀察圖 19 的控制結果，其 vc與 io間之操作倍率增益關係確實與(20)式與圖 16 之計算結果(–10.68 dB)

相符，佐證此回授控制之優越性以及倍率常數 k1 正確性。此即說明，本文整合型諧振電路，加入彈性諧

振補償功能與線圈繞組回授偵測能力，確實可節省電流感測元件使用與提升系統轉換控制效益。 
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(a) vc=0.90 Vp–p                            (b) vc=0.85 Vp–p 

註：vd: 100 V/div, vc: 1 V/div, vo: 3 kV/div, and io: 1 A/div 

圖 19 當控制電壓 vc設定之驅動電漿負載實測圖 
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    圖 20 與圖 21 即為檢視系統達成零電壓切換之實測波形，其可經由觀察功率晶體開關 F1 與開關 F2

之導通電壓 vds1及 vds2與通過電流 ids1及 ids2進行判斷，以確認當導通電壓 vds1與 vds2為零時，電流 ids1及 ids2

方能流通過開關 F1與開關 F2。在圖 20 中，當系統操作在滿載時(Dt=50%)，確實達成 F1與 F2導通時，其

vds1與 vds2為低準位，且電流 ids1及 ids2由負準位流經背接二極體而轉為正準位與流經開關本體，此可佐證

系統實現零電壓切換；另在圖 21 中，當系統分別操作在 Dt=30%與 Dt=40%，亦可由開關 F2測得相同結

果，佐證系統實現零電壓切換。 
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(a)功率開關 F1                             (b)功率開關 F2 

註：vds1: 100 V/div, vds2: 100 V/div, ids1: 5 A/div, ids2: 5 A/div, vo: 3 kV/div, and io: 1 A/div) 

圖 20 系統滿載時之零電壓切換實測圖 
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(a) Dt=30%                                  (b) Dt=40% 

註：vds2: 100 V/div, ids2: 5 A/div, vo: 3 kV/div, and io: 1 A/div 

圖 21 功率開關 F2之零電壓切換實測圖 

此研究著手驗證於 Dt 調變時同步嵌入低頻制動週期 DLF，以證實此增強型複合功率調節技術確實可達成

線性化調整輸出功率能力。圖 22 所示即為固定 Dt為 50%條件時，系統控制器分別加入低頻(200 Hz)制動

訊號 VPWM，且其週期 DLF為 95%、60%、30%、與 5%之實測結果。在圖中，當制動訊號 VLFPWM為低準位

時，此時之電壓 vd已被控制於低準位而停止運作，其 vo與 io為零，此時電漿載子將停止放電；另當 VLFPWM

為高準位時，其 vo與 io則輸出電源驅動電漿載子。觀察圖 22 可知，當 VLFPWM為高準位時，其 vo與 io波

形振幅皆可維持最大值以避免低振幅導致電漿載子噴發不均勻與不穩定。上述即說明此研究確實具備同

步調整導通週期 Dt與低頻制動週期 DLF之增強複合調整能力，並改變電漿驅動電壓 vo之導通時間以控制

電漿放電功率 Po，裨益於線性調整電漿放電量與提升電漿濺潑穩定性。 

圖 23 所示即為 Dt與 DLF分別調變寬度時之輸出操作電流曲線圖，其中，水平軸代表脈寬導通寬度，

另垂直軸即為電流振幅。由圖可知，當採用 DLF調變時，其輸出電流 io呈現線性變化；另當採用 Dt調變

時，其輸出電流為非線性變化，且電流呈現衰減現象，此將造成電漿放電濺潑不穩定。因此，當採用如(15)

式之增強複合功率調節技術，其可同步由 Dt調變電漿電流振幅與 DLF調變噴發時間寬度，並配合彈性導

通比例而達到高精密與線性化調整電漿操作功率，並改善低導通週期時之低功率電漿噴發不穩定問題。

另須說明的是， 觀察圖 23 調變 Dt寬度時之輸出操作電流 io，其 Dt寬度在 11%以下時逐漸呈現電流趨緩

變化狀態，此即說明電漿載子已無法被激發而停止產生微電絲放電，則微弱電流 io 可視為載子損耗，且

此時之操作電壓 vo為 1.77 kVrms，已不足以驅動電漿載子。 
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註：vd: 50 V/div, VPWM: 5 V/div, vo: 3 kV/div, and io: 500 mA/div 

圖 22 低頻脈寬 DLF 調整之實測波形圖    

Duty cycle Dt (%)

C
u

rr
en

t 
i o

 (
m

A
)

0 10 30 40 50

300

200

100

0

Adjust DLF curve

20

Duty cycle DLF (%)
0 20 60 80 10040

Adjust Dt curve

 

圖 23 脈寬 Dt與 DLF調變時之輸出電流 io曲線圖 

圖 24 即為系統全載操作時之電漿噴發狀態圖，且由圖可觀察電漿載子確實達成微電絲放電，其穩定

噴發特性頗助於半導體製程電漿潔淨應用。另圖 25 即為系統分別採用加入非對稱脈波寬度 Dt 調變(圖

25(a))與低頻脈波寬度 DLF調變(圖 25(b))操作之電漿噴發狀態圖。在圖 25(a)中，當採脈寬 Dt操作在半載

情況下，其微電絲放電情況顯現低於半載功率操作；另圖 25(b)中，當採脈寬 DLF操作在半載情況下，其

微電絲放電情況顯現穩定半載功率操作，此結果說明採用低頻脈波寬度 DLF 調整功率時，確實可達到線

性操作與提升穩定度。本文所提之增強型複合功率調節技術即是在非對稱脈波寬調變方法上嵌入低頻脈

寬功率調整機制，此研究整合兩類技術有助於達成線性化調整輸出功率與穩定電漿濺潑能量。 

 

圖 24 系統全載操作時之電漿放電噴發狀態圖 
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(a) 脈寬 Dt調變                                     (b)脈寬 DLF調變    

圖 25 輔以脈寬調變於系統半載操作時之電漿放電噴發狀態圖 

伍、 結論 

本文所提整合型驅動電路含括複合功率調節技術，且第三繞組設計兼具彈性諧振補償與回授偵測機

制，確實具備精巧體積與驅動電漿放電效益。另所提變壓器與諧振電路設計指導方針，可完成多繞組變

壓器標準化製作，以及諧振參數設計與特性分析。經電路分析與系統模擬以及硬體電路實測，驅動電路

確實可達到零電壓切換與 89.3%最高效率，並實現驅動電漿穩定放電，以及複合功率調整能力。此研究成

果佐證所提架構與調節機制之可行性，有助於工業製作與相關產業之參考價值。 
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