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摘要 

    本文提出一套具高輸入電壓變動性之適應能力複合型電漿驅動電路。由於一般電漿驅動系統大部分

著重於單一場合應用設計，導致缺乏其應用之彈性，另外，當應用場域所提供之電壓變動性較高時，將

導致電漿驅動失效的可能性。因此，本文提出一套複合型電漿驅動電路，整合升降壓電路及橋型電路，

使其電漿驅動電路可適應較高的輸入電壓變動。此外，應用電漿負載特性搭配諧振電路設計，不但可有

效提高其電壓增益，有利於驅動電漿負載，還可達到柔切條件以有效提升傳輸效率。為了證明本文所提

之複合型電漿驅動電路之可行性，已於實驗室中建構一雛型電路並進行測試。經由實驗結果佐證本文所

提之電漿驅動電路具有高輸入電壓變動性之適應能力，其研究成果確實提升電漿驅動系統的應用便利性，

且頗具設計參考價值。 

關鍵詞：高輸入電壓變動性之適應能力、複合型電漿驅動電路、升降壓電路、橋型電路 
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Abstract 

This paper proposes a compound plasma-driven circuit with adaptability to high input-voltage variations. 

Most of the general plasma drive systems are designed for single-field applications, which lacks the flexibility of 

applications, and when the voltage variation of the application field is high, the plasma drive may fail.  Therefore, 

this paper proposes a compound plasma-driven circuit, which integrates a buck-boost circuit and a bridge-type 

circuit, so that the proposed circuit can accommodate higher input voltage variations. Furthermore, by applying 

the plasma load characteristics with the resonant circuit design, not only can the voltage gain be effectively 

enhanced to be beneficial for driving the plasma load, but also the conditions of soft-switching can be achieved 

to effectively improve the transmission efficiency. To demonstrate the feasibility of this proposed plasma-driven 

circuit, a prototype circuit was built and verified in the laboratory. The experimental outcomes confirm that the 

proposed plasma-driven circuit is capable of high input voltage variation. The results of the research have surely 

improved the convenience of the application for the plasma-driven circuit and are of a reference value for design. 

Keywords: Compound Plasma-driven Circuit, High Input Voltage Variation, Buck-boost Circuit, Bridge-

type Circuit 
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壹、前言 

電漿技術應用針對製程、鍍膜及清潔設備，早已廣泛地融入其設計，如半導體、面板、記憶體及顯

示器等製程設備[1–2]。在日常生活中，電漿技術應用亦隨處可見，如攜帶式臭氧裝置、空氣清淨機、水

質淨化技術、表面清潔及異味除臭等多種技術領域[3–4]；於醫療產業中，用於消毒殺菌儀器設備[5]，而

在食品產業，可利用臭氧作為消毒劑[6]。由此可知，電漿技術應用場合著實相當廣泛，因此，在不同場

合應用適當的電漿驅動電路，是目前電漿驅動較為普遍的應用方式，由於電漿驅動器皆針對應用場合之

輸入電壓進行設計，若使用其他場合之輸入電壓，將造成電漿驅動失效，甚至造成電漿驅動器的損壞，

導致在電漿驅動器在應用彈性上十分地侷限，再者，考量電漿應用之可靠度，若因供電場所之輸出電力

非穩定之系統，導致輸出電壓變動量較高而導致電漿驅動的穩定性大幅降低。如文獻中提到非對稱半橋

變流器架構[7–8]，電路穩定且效率高，可以用於中功率之電漿應用場合，然而其非對稱脈波寬度調變卻

無法補足輸入電源變動時所需的能量。確實有必要研製一套可適應輸入電壓變動量較高之電漿驅動電源，

使其可接受不同輸入直流電壓等級之電漿驅動電源，進而同時提升其驅動電源應用之彈性度。 

因此，開發對輸入電壓變動具高適應能力之電漿驅動器，已成為一種趨勢[9]。為了達到對於輸入電

壓變動之高適應性的目的，一般應用兩級電路串聯應用，前級電路接收較高的輸入電壓變化量，後級電

路則穩定輸出電壓，以達到其效果[10–11]。此類型電路架構及控制技術成熟，然而，兩級電路串聯應用

雖可解決輸入電壓變動量的問題，但最大的缺點就是成本與效率的問題。此外，有研究指出改變諧振電

路參數或脈衝頻率調製方式，透過調整變壓器匝數比及脈衝頻率調製控制方式，進而達到實現高電壓增

益使其電路具有廣域輸入電壓之高適應性[12–13]；而諧振電路最常見之 LLC 架構[14–15]，將其諧振電

路操作於高頻段即可調整電壓增益以應付輸入電壓變動量[16]。然而，此兩種方式雖可適應輸入電壓的變

動量，其高頻之操作頻率導致電路產生高循環電流、高電磁干擾、低效率[17-18]。而其他傳統類型之諧

振電路[19–21]，雖然也有應用於輸入電壓變動量較大的場合，但此類型諧振電路於輕載時仍存在不易控

制與調整輸出電壓及轉換效率較低的問題。儘管有文獻提出以混合式諧振電路的方式進行改善，然而對

於頻率控制調度之複雜度也相對提升，導致應用上仍受到限制[22]。另外，目前電漿驅動之相關技術文獻

係採用高升壓比之矽鋼片變壓器，除電路體積大及低功率密度等缺點之外，且其驅動器操作頻率無法提

升，導致其他磁性元件尺寸也無法縮小而增加成本。因此有文獻提出採用鐵粉磁芯材質之變壓器設計方

式，可提高驅動器操作頻率以縮小磁性元件尺寸、提高效率與功率密度[23–24]。然而，為得到高升壓比

而使得變壓器匝數比過高，在高頻下之寄生元件效應又將影響其電路特性[25–26]，使其設計電漿驅動器

時之複雜度提升不少。 

爰此，為期提升電漿驅動器對於輸入電壓變動性之適應能力，本文提出一套複合型電漿驅動電路，

應用升降壓電路整合改善半橋變流器，利用功率開關集成控制技術崁入非對稱脈波寬度調變技術，可改

善傳統非對稱半橋變流器之脈波寬度 50%最大輸出能量。接續，再整合串並聯混合諧振電路，應用其高

電壓增益特性以降低變壓器匝數比，進而優化變壓器在高頻時所產生的寄生元件效應影響諧振特性。另

外，再搭配定頻控制，有效地降低諧振電路控制複雜度，並容易達到零電壓開關的條件，進一步降低切

換損失及其電磁干擾現象。再者，以微控制器作為整體控制及偵測機制之關鍵核心，藉由回授電路之信

號進行計算及判斷，在不同的負載變化及輸入電壓變動時輸出妥適的驅動信號至功率元件，使其驅動電

路導向正確操作性。最後，其硬體測試雛形電路建構並同步進行驗證，以利於佐證所提電漿驅動電路之

高適應能力。本文之成果貢獻與技術特點臚列如下： 

(一) 提出一套複合型電漿驅動電路，整合功率開關元件以降低設計成本，並可提高輸入電壓變動時之適

應能力，有助於提升電漿驅動器應用彈性及可靠度。 

(二) 諧振電路設計搭配電漿負載進行混合式設計，以提高電壓增益降低變壓器匝數比，可有效降低變壓

器在高頻之寄生元件特性影響電路特性而降低電壓增益。 

(三) 採非對稱脈波寬度調變於高頻進行控制，可有效穩定諧振特性，從而增加控制穩定度，另外還有助
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於縮減元件從而降低設計成本及電路尺寸。 

本文所提之具高輸入電壓變動性之適應能力複合型電漿驅動電路，實驗結果證明此驅動電路確實可

強化輸入電壓變動時之適應能力。複合式電路設計與混合型諧振電路參數配置，除可幫助提升輸出電壓

層級以利於驅動電漿之外，還可適應輸入電壓的變動。此研究有助於提升電漿驅動器應用彈性與縮減電

路設計成本。此成果頗具有擴展於其他需要高輸入電壓變動應用驅動電源的技術潛力。 

貳、系統架構及其控制系統 

一、 系統架構描述 

本文所提之複合型電漿驅動系統如圖 1 所示，圖 1（a）包含了複合式變流器（compound inverter）、

諧振電路（resonant circuit）、電漿負載（plasma load）、回授電路（feedback circuit）、微處理機（MCU）

及驅動電路（driving circuit），如圖 1（b）所示，為本文電路實體圖。其中，主電源電壓 Vin 輸入至複合

系式變流器中，藉由半橋電路開關（Q1 與 Q2）、功率電感 Lb 及輸出電容 Cb 組成升降壓電路，可經由 Q1

與 Q2 的導通截止，將能量分別儲存於功率電感 Lb 及輸出電容 Cb 上，此時，半橋電路的輸入電壓 Vin 若

產生變化量，可調整的輸出電容 Cb 上的電壓 Vcb 進行補償，進而提供足夠的直流電壓轉換成妥適的方波

電壓 Vh 進入諧振電路。當方波電壓 Vh 在諧振電路中，經由諧振電容 Cr 及諧振電感 Lr 以串聯形式及變壓

器之磁化電感 Lm 與電漿負載中等效電阻 Rp 與等效電容 Cp 搭配進行串並聯混合諧振，除濾除 Vh 之諧波

及直流成分以避免磁性元件發生飽和之外，還可提高其電壓增益，產生穩定的輸出電壓 vo 以激發電漿負

載。由於此種混合型諧振電路之高電壓增益設計，變壓器則不必以高匝數比進行設計，可進一步縮小變

壓器尺寸。接續，由回授電路將輸入電壓 Vin 及輸出電壓 vo 進行比例補償，再轉給微處理機進行類比數

位轉換，以進一步比較判斷輸出電壓內部設定，再將其誤差信號轉換成非對稱脈波寬度調變信號，經由

驅動電路將其信號放大，以調控功率晶體 Q1 與 Q2，載負載變化或輸入電壓變化時可穩定輸出電壓 vo，

進一步穩定激發電漿負載。 
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inverter

變壓器諧振電路

回授電路

微處理機

IC 輔助電源

電漿負載

複合式變流器

 
（a）電路架構圖 （b）電路實體圖 

圖 1  複合型電漿驅動系統 

    為驗證本文驅動電路之可行性，負載部份採用電漿陶瓷載子片，如圖 2（a）所示，由高壓電極（high 

voltage electrode）、接地電極（ground electrode）及介電質屏障（dielectric barrier）組成，其介電質放電技

術（dielectric barrier discharge, DBD）產生高能電子。等離子體由陶瓷薄片作為介電質屏障，介電質成分

是鎢；並於陶瓷薄片表面均勻分布，若於高壓電極與接地電極間施予高頻千伏電壓，則極板間產生電位

差形成高能電場，且自由電子受電場影響高速位移，當自由電子擁有足夠能量，即指電子之動能將轉換

成氣體內能，此能量亦將使氣體產生激發、裂解或游離等情形，而氣體離子化後又會產生另一種帶有高

能量之高速電子，再與其他中性粒子碰撞，進而促使氣體產生崩潰效應，即進行大面積均勻放電，進而

以迫使氣體解離激發臭氧。為避免電荷累積，需將介電質均勻遍布於介電屏障以及採用正弦波保證電流
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在正負兩側週期性變化為平衡狀態。電漿陶瓷載子片兩端點為高壓電極端與接地電極端，白色陶瓷薄片

作為介電質屏障，並將介電質均勻分布於陶瓷薄片形成網格狀。如圖 2（b）為電漿陶瓷載子片之等效參

數測量曲線圖，透過儀器測量分析其等離子體而得出其等效參數之曲線特性，此有助於驅動電路規劃激

發電壓及控制難易度，圖中為電漿陶瓷載子片等效阻抗 Cp 與 Rp 之特性曲線，若電漿陶瓷載子片操作於

低頻時，其呈現高阻抗特性，而電漿陶瓷載子片之等效電阻 Rp 與電容 Cp 參數因頻率增加而減少，此時

意味著電漿陶瓷載子片需求更高驅動電壓，因此，參考圖 2（b）之曲線特性，操作頻率於 60~80 kHz 間

具有較為趨緩的特性曲線，且呈現高頻低阻抗之特性，並有助於降低驅動電壓，因此，本文之操作頻率

將以此頻段中，選擇妥適的頻率為驅動電路操作頻率點，並接續針對操作點進行電路參數設計。 
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（a）模型圖 （b）等效參數測量曲線圖 

圖 2  電漿陶瓷載子片 

二、 高輸入電壓變動適應能力之調節技術 

為了使電漿驅動器能適應較高的輸入電壓變動量，本文所提出複合式電路設計方式及其調節技術，

可依照輸入電壓高低，進行電壓補償。如圖 3 所示，為本文所提之高輸入電壓變動適應能力之調節技術

之電路及控制示意圖，藉由複合式變流器設計及非對稱脈波寬度調變技術整合實現電漿驅動器之高輸入

電壓變動適應能力。首先針對電路硬體部分進行說明分析，如圖 3（a）所示，係利用升降壓電路及 D 類

半橋變流器功率開關整合應用設計之複合式變流器，依據輸入電壓 Vin 及電容電壓 Vcb 之間的變化關係，

調整 Q1 及 Q2 之責任周期，將輸入電源 Vin 之能量儲存至電感 Lb，後續再釋放至電容 Cb 儲能，即可變化

電容上電壓 Vcb，進而改變 D 類半橋變流器輸入電壓（Vin+Vcb）。而 D 類半橋變流器輸出電壓 Vh 以 Q1 及

Q2 之責任周期執行調整，進而調整其基本波 vh（rms）振幅。由於本文所提出之複合式變流電路，係由升降

壓電路整合 D 類半橋變流器，由一個電感 Lb，兩個功率晶體開關 Q1 和 Q2，一個電容 Cb 所組成。而此複

合式變流電路之電容電壓 Vcb 可由其電路中上臂功率元件責任周期調整而變化，經伏秒平衡原則可得到

此複合式變流電路之輸入電壓 Vin 及電容電壓 Vcb 關係式如下： 

1
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D V
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  （1） 

其中，DQ1 為複合式變流電路上臂功率晶體之責任周期。對於複合式變流電路之 Lb 參數設計部分，則需

要先設定其邊界操作模式下之電感電流變化量最低值為 0，進而計算出儲能電感的參數，因此，電感電流

變化量最低值如下式： 
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如圖 3（a）左圖，DQ1 為複合式變流電路上臂功率晶體之責任周期，Ts 及 fs 分別為 Q1 之操作週期及頻率。

由（3）式可得知，電感 Lb 最小值除了與輸出負載有其關係，也意味著當負載越輕，仍想操作於連續操作

模式的條件，則必須將電感加大。另外，為了能提供穩定的電容電壓 Vcb，電容 Cb 可由電壓漣波ΔVcb 來

決定，如下式所示： 

1cb cb Q sC V Q i D T     （4） 

1cb Q

b

cb s

i D
C

V f



 （5） 

由（3）及（5）式可觀察其操作頻率 fs 亦影響 Lb 之電流變化量與 Cb 之電壓漣波。當操作頻率逐漸上

升，則 Cb 和 Lb 參數值將下降。因此可知，當操作頻率較高，可有效減少電感 Lb 及電容 Cb 的參數及尺寸。

此外須注意作用於功率開關 Q1 及 Q2 的電壓應力，其數值為輸入電壓 Vin 與輸出電壓 Vcb 及寄生元件之雜

訊特性所組成，必須嚴謹地考慮 Q1 及 Q2 的規格，最後，複合式變流器相關元件參數臚列於表 1。 

接續，再針對複合式變流器之控制機制進行說明，圖 3（b）為調變原理，值得注意的是，由於 D 類

電路輸入電壓為輸入電壓 Vin 與電容電壓 Vcb 串聯而成，當輸入電壓 Vin 較高時，可將 Q1 之責任周期降低

以減少電容電壓 Vcb。反之，當輸入電壓 Vin 較低時，可將 Q1 之責任周期提高增加電容電壓 Vcb。圖 3（c）

中 Vgs1 與 Vgs2 為功率晶體開關 Q1 與 Q2 的驅動訊號，為防止 Q1 與 Q2 發生同臂導通並崁入怠滯時間（Dead 

time）而保護電路安全，利用 Q1 與 Q2 導通時間之互補性，使導通與截止時間達到非對稱，故其分析數學

原理可知電容電壓 Vcb 表示如（1）式及 Vh 振幅如（6）式。 
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 （6） 

透過傅立葉級數分析，其 D 類變流器輸出電壓 Vh 如（7）式。 
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 （a）複合式變流器電路圖 （b）調節技術控制示意圖 （c）非對稱脈波寬度 

   調變控制示意圖 

圖 3  高輸入電壓變動適應能力之調節技術電路及控制示意圖 

其 θn 與基本波之有效值 vh1（rms）表示如（8）、（9）式。 
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由（9）式可得知，雖非對稱脈波調變控制原理使基本波之有效值 vh1（rms）在上下臂功率晶體之責任周期於

50%時達到最大，但搭配複合式變流器控制機制調整變流器輸入電壓（Vin+Vcb），使基本波 vh1（rms）振幅穩

定，則可達到功率控制並穩定電漿濺潑能量，此有助於防止後級電路因過壓而損毀，或輸入低壓無法驅

使電漿負載正常運行。 

三、 控制系統架構及原理 

為了達到系統穩定輸出電壓以驅動電漿負載，在控制系統採定電壓及線性調整輸出功率控制，藉由

調整功率開關之責任周期控制訊號，以達成能量傳遞，其目的在於穩定電漿濺潑能量。本小節將針對控

制系統進行詳細說明，如圖 4 所示，為本文所提之控制系統架構圖，其中包含回授電路、微控制器（MCU）

及功率開關驅動電路所組成。當主電源輸入一直流電壓 Vin 供給複合型電漿驅動器，並藉由調整功率開關

之責任周期以將輸入直流電壓 Vin 轉為高頻高壓驅動電壓 vo 以提供電漿負載之所需。再藉由回授電路將

Vin 及 vo 進行補償取樣處理，將其電壓比例縮小並轉換成直流之回授信號 Vin1 及 Vo1 輸入微控制器，經由

微控制器進行訊號數位化（Vin1, dig 及 Vo1, dig）後，執行比較並計算其誤差電壓值（eo 及 ein），經過內部補

償器計算、判斷及處理之後，在由 PWM 模組輸出對應之驅動信號（DQ1 及 DQ2），再由功率開關驅動電

路將其訊號放大（vgs1 及 vgs2），對功率元件進行妥適的責任周期控制，在輸入電壓產生變化時，可有效穩

定輸出電壓 vo 驅動電漿負載，達到以擴展輸入電壓範圍。接續將針對微控制器、功率開關驅動電路及回

授電路進行詳細說明。 
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圖 4  控制系統架構圖 

首先，如圖 5 所示，為本電漿驅動系統之回授電路架構圖，主要係將其之輸出高頻高壓輸出電壓進

行處理，以利於控制系統進行比較、計算及判斷。為避免回授信號之雜訊影響控制系統之判斷，在此回

授電路導入補償器以抑制雜訊。由於擷取輸入電壓及昇壓變壓器二次側電壓進行回授訊號控制，而此電

壓屬於高頻高壓交流信號，無法直接輸入至微控制器進行讀取，因此需將訊號轉為直流電壓訊號並比例

降低其電壓準位至 5 V 內，方可與輸入進行判讀及保護微控制器。回授電路乃係由電阻、電容、二極體

及運算放大器所構成，其中包含差動放大電路（differential amplifier）、全波整流電路（full-wave rectifier）、

濾波電路（filter circuit）及直流準位保護電路（protection）。另當擷取電漿驅動電壓 vo 與輸入電壓 Vin 至

回授電路時，首先經由差動放大電路，其具有共模拒斥比（common-mode rejection ratio, CMRR）之抑制

諧波及高輸入阻抗特性，即可排除訊號失真增加穩定性且與主電路系統進行隔離保護，並將其高壓信號

進行比例處理為一交流小信號 vo1 及 Vin1，再將此 vo1 及 Vin1 經全波整流電路轉換為正半週之電壓訊號，再

由低通濾波電路濾除高頻漣波及雜訊以減少震盪，進一步獲得直流電壓訊號 Vo1 及 Vin1，最終由直流準位

保護將直流電壓訊號 Vo1 及 Vin1 限制於 0-5 V，以避免信號電壓過大導致微控制器受損，同時將其直流電

壓訊號 Vo1 及 Vin1 輸入至微控制器執行分析運算。 

呈上所述，當電漿驅動高頻高壓訊號經回授電路轉換為直流小信號電壓時，再將其小信號電壓輸入

至微控制器進行處理及計算。接續，將針對微控制器進行說明，本文所採用 Microchip 公司所研發之晶片

（dsPIC30F4011）做為本文提出之複合式電漿驅動系統之控制核心，如圖 6 所示，此微控制器包含了類

比數位轉換器（analog to digital conversion, ADC）、演算決策處理器（core processor）、頻率產生機制
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（frequency generator）、責任周期調變模組（duty modulation）、非對稱脈寬產生模組（APWM generator 

module）。首先，當回授電路所產生之小信號電壓 Vo1 及 Vin1 同時輸入至微控制器內，則由類比數位轉換

器將信號進行數位化。此時，經由演算決策處理器中之程式邏輯與函數運算後，將其信號搭配頻率產生

機制與責任周期調變模組建立操作頻率及妥適的責任周期。接續，再由非對稱脈寬產生模組產生非對稱

脈寬信號（DQ1 及 DQ2）。由於 DQ1 及 DQ2 為微控制器直接產生之信號，其強度不足以驅動功率晶體，再

者，為了達到功率級電路及控制級電路之隔離機制，本文應用光耦合隔離積體電路（HCPL-A3120, Avago）

作為訊號隔離保護元件，進行功率晶體驅動電路之設計。藉由功率晶體驅動電路之光耦合器一二次側信

號耦合，將其輸入之數位訊號 DQ1 及 DQ2 轉換為+13 V 及–11 V 的電壓驅動訊號 vgs1 與 vgs2，達到強化驅

動訊號以有效地控制複合型電漿驅動系統中的功率晶體，從而實現定電壓及線性調整輸出功率控制，形

成完整的閉迴路控制系統。 
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圖 5  回授電路方塊圖 
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圖 6  微控制器與功率開關驅動電路之系統架構圖 

    由上一段中提到微控制器的硬體內部控制原理，最後，本段再針對微控制器之控制流程進行說明，

圖 7 為微控制器之控制流程圖。本文所提之電漿驅動器主要能適應較高的輸入電壓變動量，並能穩定輸

出以提供足夠高的電壓驅動電漿負載。因此，在微控制器上將針對輸出電壓及輸入電壓的變化進行功率

晶體責任周期所對應的變化。當微控制器系統起始時，會先將內部相關功能及參考值進行初始化，以避

免系統起始流程失誤而導致控制失效，例如類比數位轉換模組、頻率、責任周期模組及各項電壓參考值

等。在此，本文在微控制器設定上，初始後之頻率及責任周期皆已先行定義。接續，將偵測輸出電壓信

號 Vo1 並與輸出電壓參考值 Vo1, ref 進行比較，若輸出電壓信號 Vo1 小於輸出電壓參考值 Vo1, ref，代表電漿驅

動器輸出電壓過低，則必須依照非對稱脈衝寬度調變機制，將複合式變流器中之 Q1 及 Q2 功率晶體之責

任周期調整到接近 50%，試圖將最大能量傳輸以電漿負載，以穩定輸出電壓，接續偵測輸入電壓 Vin1，且

小於輸入電壓參考值 Vin1, ref，則代表目前電漿驅動器之輸入電壓值偏低，則複合式變流器中之 Q1 功率晶

體之責任周期需持續增加且 Q2 功率晶體之責任周期將互補遞減，此部分控制如圖 7 中黃色方塊所標註區

域；若 Vin1 與 Vin1, ref 相等，則代表目前電漿驅動器之輸入電壓為正常值，功率晶體現行之責任周期則持
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續維持，此部分控制如圖 8 中綠色方塊所標註區域；若 Vin1 大於 Vin1, ref，則代表現下電漿驅動器之輸入電

壓值偏高，則複合式變流器中之 Q1 功率晶體之責任周期需持續減少，而 Q2 功率晶體之責任周期將互補

增加，此部分控制如圖 7 中粉紅色方塊所標註區域。不論在哪種輸入電壓條件下，都會再繼續偵測輸出

電壓信號 Vo1 與輸出電壓參考值 Vo1, ref 並進行比較，以有效激發電漿負載，若輸出電壓信號 Vo1 等於輸出

電壓參考值 Vo1, ref，則代表目前電漿驅動器輸出電壓係為微控制器中之設定值，因此，將維持功率晶體現

行之責任周期；若 Vo1 大於 Vo1, ref 相等，則代表電漿驅動器輸出電壓過高，因此必須關閉複合式變流器中

之 Q1 及 Q2 功率晶體之責任周期，以避免過電壓導致電漿負載的損壞，此部分控制如圖 7 中藍色方塊所

標註區域。 

本文控制設計上，為了能使電漿驅動電路能適應較高之電壓變化量，並穩定輸出電壓的最後目的，

因此在控制流程設計上，除了針對輸出電壓進行回授控制外，輸入電壓的變化也考量至控制系統內。由

圖 7 中可觀察出，雖然本文將控制流程以輸入電壓條件設計三種不同的狀況，但不論複合式變流器中之

功率晶體之責任周期如何變化，都必須以維護輸出電壓穩定的條件之上。因此，只要輸出電壓條件不低

於參考值，則將會維持住當下功率元件的責任周期或直接關閉功率開關且不再判斷輸入電壓之條件，直

到輸出電壓再次產生變化而低於參考值。只有在輸出電壓低於參考值，並進行功率開關之責任周期調整

後，才開始進入輸入電壓的判斷，且每次判斷輸入電壓後，不論輸入電壓條件為何，一定會再回到輸出

電壓的判斷式。故輸入電壓變化量只要不大幅度影響輸出電壓，即便可能造成輸入電壓與其參考值無法

達到相等（Vin1=Vin1_ref），只要輸出電壓條件不低於參考值，則將會維持住當下功率元件的責任周期或直

接關閉功率開關且不再判斷輸入電壓之條件，直到輸出電壓再次產生變化而低於參考值，才會再進入輸

入電壓判斷。控制流程上不但將穩定輸出電壓至設定參考值做為流程中最優先的順序，且在輸入電壓任

意條件下，最後必須回到輸出電壓的判斷，可同時達到適應輸入電壓變化及穩定輸出電壓的雙平衡控制。 
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圖 7  微控制器之控制流程圖 
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四、 電路時序分析 

    本節將針對電路時序進行詳細說明，圖 8 與圖 9 分別為電路時序波形圖與電路動作原理圖，將功率

晶體切換工作週期區分為六個操作模式進行解析並說明如下： 

（一） 工作狀態 1：（t0~ t1） 

如圖 9（a）所示，對應至圖 8 電路時序圖中 t0 ~ t1 時，功率晶體 Q1 及 Q2 分別為導通與截止狀態。由

於在上一時序中，功率晶體 Q1 跨壓降至零且其電流經過其背接二極體通過，因此，功率晶體 Q1 完成零

電壓切換。此時，諧振電流 iLr 正處於負半週開始上升，因此，iLr 將經過功率晶體 Q1、輸入電壓 Vin、電

容 Cb、諧振電路（Lr 及 Cr）及變壓器一次側形成一電流迴圈，此時，變壓器上激磁電感電流 iLm 處於正

半週，與 iLr 反相 180 度。另外，iLr 分流經電感 Lb 與電容 Cb 形成另一電流迴圈，對 Lb 與 Cb 充電，此時，

電感電流 iLb 線性上升，而電容電流 icb 為正且逐步下降。變壓器二次側輸出電流 io 則感應一次側的電流，

由二次側打點端流入，於電漿負載等效電路形成一電流迴路，直至 iLr 上升至 0 時，進入工作狀態 2。 

（二） 工作狀態 2：（t1~ t2） 

如圖 9（b）所示，對應至圖 8 電路時序圖中 t1 ~ t2 時，功率晶體 Q1 及 Q2 分別持續為導通與截止狀

態。此時，諧振電流 iLr 由負半週轉換成正半週，因此，輸入電壓 Vin 將其能量經過功率晶體 Q1 輸入至諧

振電路中，再由變壓器一次側及電容 Cb 形成一電流迴圈，此時，變壓器上激磁電感電流 iLm 由正半週轉

為負半週，與 iLr 反相 180 度。由於電容 Cb 釋能，電容電流 icb 為負，其電容電壓 Vcb 與輸入電壓 Vin 串聯

輸入至諧振電路提高 Vh。另外，輸入電壓 Vin 亦將其能量經過功率晶體 Q1 儲存至電感 Lb 形成一電流迴

圈，而電感電流 iLb 持續線性上升。變壓器二次側輸出電流 io 由負變正，與電漿負載等效電路形成一電流

迴路，直至功率晶體 Q1 截止時，進入工作狀態 3。 

（三） 工作狀態 3：（t2~ t3） 

如圖 9（c）所示，對應至圖 8 電路時序圖中 t2 ~ t3 時，功率晶體 Q1 及 Q2 同時為截止狀態，此時段稱

之為怠滯時間。此時，功率晶體 Q1 及 Q2 之寄生電容分別開始充放電，諧振電流 iLr 仍為正半週並與諧振

電路（Lr 及 Cr）及變壓器一次側形成電流迴圈。由於功率晶體 Q1 之寄生電容充電完畢並截止，因此輸入

電壓 Vin 停止提供能量。當功率晶體 Q2 之寄生電容放電至跨壓為 0 時，則 iLr 改由其背接二極體、諧振電

路（Lr 及 Cr）及與變壓器一次側形成電流迴圈。同時，變壓器上激磁電感電流 iLm 仍為負半週。另外，電

感電流 iLb 續流並開始線性下降，亦經由電容 Cb 及功率晶體 Q2 之背接二極體形成電流迴圈，電感 Lb 釋能

至電容 Cb，其電流 icb 由負轉正。而變壓器二次側輸出電流 io 持續為正，與電漿負載等效電路形成一電流

迴路，直至功率晶體 Q1 導通時，進入工作狀態 4。 

（四） 工作狀態 4：（t3~ t4） 

如圖 9（d）所示，對應至圖 8 電路時序圖中 t3 ~ t4 時，功率晶體 Q2 開始導通，因上一工作狀態時，

Q2 之跨壓為 0 且其電流經過其背接二極體通過，因此完成 Q2 之零電壓切換。此時，而諧振電流 iLr 仍為

正半週開始下降，iLr 經功率晶體 Q2 與諧振電路（Lr 及 Cr）及變壓器一次側形成電流迴圈。另外，電感 Lb

持續釋能至電容 Cb，iLb 線性下降且 icb 持續為正，iLb 亦經電容 Cb 及功率晶體 Q2 形成電流迴圈。而變壓

器二次側輸出電流 io 持續為正，與電漿負載等效電路形成一電流迴路，直至 iLr 下降為 0 時，進入工作狀

態 5。 

（五） 工作狀態 5：（t4 ~ t5） 

如圖 9（e）所示，對應至圖 8 電路時序圖中 t4 ~ t5 時，功率晶體 Q2 持續導通狀態。此時，諧振電流

iLr 由正半週轉換成負半週，因此，諧振電流 iLr 經功率晶體 Q2 與諧振電路及變壓器一次側形成電流迴圈，

而變壓器上激磁電感電流 iLm 由負半週轉為正半週，與 iLr 反相 180 度。另外，電感 Lb 持續釋能至電容 Cb，

iLb 線性下降且 icb 持續為正，iLb 亦經電容 Cb 及諧振電路（Lr 及 Cr）形成電流迴圈。而變壓器二次側輸出

電流 io 由正變負，與電漿負載等效電路形成一電流迴路，直至功率晶體 Q2 截止時，進入工作狀態 6。 
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（六） 工作狀態 6：（t5 ~ t6） 

如圖 9（f）所示，對應至圖 8 電路時序圖中 t5 ~ t6 時，功率晶體 Q1 及 Q2 同時為截止狀態，此時段稱

之為怠滯時間。此時，功率晶體 Q2 及 Q1 之寄生電容分別開始充放電，諧振電流 iLr 仍為負半週並與諧振

電路（Lr 及 Cr）及變壓器一次側形成電流迴圈。由於功率晶體 Q2 之寄生電容充電完畢並截止，因此在此

狀態下，iLr 或 iLb 將不再流經 Q2。當功率晶體 Q1 之寄生電容放電至跨壓為 0 時，則 iLr 改由其背接二極

體、輸入電壓 Vin、電容 Cb、諧振電路（Lr 及 Cr）及與變壓器一次側形成電流迴圈。同時，變壓器上激磁

電感電流 iLm 仍為正半週。另外，電感 Lb 持續釋能至電容 Cb，電感電流 iLb 持續線性下降且電容電流 icb

仍為正，iLb 亦經由電容 Cb 及諧振電路（Lr 及 Cr）與變壓器一次側形成電流迴圈。而變壓器二次側輸出電

流 io 持續為負，與電漿負載等效電路形成一電流迴路，直至功率晶體 Q1 導通時，將回到工作狀態 1 並持

續重複以上工作狀態。 

 

圖 8  電路時序波形圖 
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 （e） t4 ~ t5 （f） t5 ~ t6 

 圖 9  電路動作原理圖 

參、諧振電路及變壓器設計與特性分析 

一、 諧振特性分析 

為了提高傳輸效率，以及提供足夠的電壓增益，減少變壓器匝數比，本文提出應用混合型諧振電路

設計，達到高效的能量傳輸的功能。圖 10 所示為本文所採用之混合型諧振電路。其中，Cr 及 Lr 分別為

諧振電容及電感，Lm 為變壓器之激磁電感，Rp 及 Cp 分別為電漿負載等效電阻及電容。為了符合電漿驅動

器電壓增益，需在諧振電路中加入匝數比 n 之變壓器，以協助增加諧振電路整體電壓增益。圖 10（a）為

電路架構圖，其中，諧振輸入電源為複合式變流器所輸出之電壓方波訊號 Vh。為了推導簡化諧振電路架

構，將變壓器二次側部分之電漿負載等效元件映射至一次側，如圖 10（b）所示，Rp/n2 為二次側映射至

一次側之電漿負載等效電阻，Cp/n2 為二次側映射至一次側之電漿負載等效電容，vo/n 為二次側射至一次

側之輸出電壓，接續，在以上述之參數部分，定義其諧振頻率如下： 
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接續，再利用等效電路架構推導諧振電路之電壓增益之轉移函數 Gv，在圖 10（b）中，Zo 為電漿負

載由變壓器二次側映射至一次側之等效阻抗，Zr 為諧振電路之等效阻抗，可利用阻抗計算將其推導如下： 
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經由阻抗分析及分壓推導出電壓增益 Gv 後，再將（13）及（14）式所求得之阻抗與電壓增益轉移函

數透過數學模擬軟體繪製頻率響應曲線圖。由於變壓器設計繞製時，其激磁電感 Lm 為已知條件。本文針

對 Lr 進行評估，由圖 11（a）可得知，由於激磁電感 Lm 為固定值，當 Lr 設計值接近 Lm 時（如 Lr3），可

發現其諧振頻率於 38 kHz，且諧振增益為 56 dB；當 Lr設計值較遠離 Lm 時（如 Lr2），可發現其諧振頻率

於 47 kHz，且諧振增益為 60 dB；當 Lr 設計值遠低於 Lm 時（如 Lr1），可發現其諧振頻率於 76.5 kHz，且
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諧振增益為 65 dB。由此圖可觀察出，當 Lr 設計值與 Lm 比例低時，在控制上不但不會受到低頻諧振點的

影響，且諧振增益較大，不但可達到本文升高諧振電路電壓增益以降低變壓器匝數比，減少變壓器於高

頻操作時所產生之寄生元件效應，影響變壓器電壓增益，另外，還可以降低驅動電漿負載地等效阻抗。

經由（11）式諧振頻率計算，可得到諧振電感及諧振電容之值，並繪製其電壓增益及阻抗相位特性曲線，

如圖 11（b）及（c）所示。在電壓增益部分，考慮到複合式變流器輸出電壓之均方根值 Vh(rms)大約在 27 

V 左右，因此，諧振槽及變壓器放大倍率約 100 倍，換算電壓增益後約為 40 dB，因此操作頻率訂為 74.3 

kHz。再觀察圖 11（c）之阻抗相位曲線圖，當操作頻率對應到阻抗相位時可發現，相位角度顯示諧振槽

為電感性，這樣的操作可使複合式變流器之功率開關達到零電壓切換（ZVS）之條件，可有效降低切換

損失。 

呈上所述，混合型諧振電路經由電漿等效電容映射參與諧振特性，形成較高的電壓增益，則可不必

特別增加變壓器匝數以獲得所需之電壓增益，此舉有助於減少變壓器繞製線材之浪費與繞製時之困難度。

反觀一般串聯諧振或 LLC 架構，由於電壓增益無法提高，因此只能增加變壓器的繞組匝數，但此作法不

只增加實體變壓器之體積外，還會造成更多的繞組銅損與更多的漏磁，使得整體效率受到嚴峻的挑戰，

因此，故本文採用混合式諧振電路設計，其諧振元件參數臚列如表 1。 
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（a）架構示意圖                               （b）等效電路圖 

圖 10  混合型諧振電路 

 
 （a）不同諧振電感之電壓增益 （b）電壓增益 （c）阻抗相位 

圖 11  混合型諧振電路特性曲線圖 

二、 變壓器設計分析 

本文除利用諧振電路提高系統電路之電壓增益外，另外將以變壓器匝數比設計來協助提升電壓增益，

以達到電漿穩定驅動之目的。因此，本文在於設計變壓器程序規劃上，將依據電漿負載所需之高壓驅動

特性而考量變壓器二次側繞組設計。首先，變壓器設計程序必須先選定鐵芯與繞線之規格，再依據電漿

驅動電路所需之電壓增益，審慎計算變壓器一次側與二次側之匝數比與繞線匝數值，最後妥適地評估並

選擇導線直徑與繞線面積進行變壓器之繞製與測量。變壓器鐵芯主要將磁場集中於變壓器內部提升其轉

換效率，而電漿驅動電路之變壓器大多操作於高頻場合，因此採用錳鋅鐵氧材質，其型號為 TDK PC47，

此款鐵芯之飽和磁通密度 Bset 為 420 mT，為避免鐵芯飽和現象發生，將最大磁通密度變化量ΔBmax 之設

定預留安全裕度約 0.8，再透過變壓器面積乘積 Ap 決定變壓器繞線線架尺寸規格，其公式如下： 
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其中，假設轉換效率 預設為 80%，繞線係數 Ku 為 0.15，且電流密度 Kj 為 2 A/mm2，操作頻率 fs 為 74.3 

kHz，故可以算出 Ap 為 45063 mm4。由上式求得變壓器面積乘積，並參考相關變壓器規格後，本文選用

鐵芯型號 EE42/42/15-Z 為變壓器鐵芯，其面積成積為 48230 mm2，其規格可滿足電漿驅動系統之變壓器

設計需求。接續，將進行匝數比設計，為滿足輸出電壓需求，可由下式計算變壓器匝數比 n、一次側匝數

Np 與二次側匝數 Ns，其數學式如下： 

max

2

( )

o

cb in

v
n

V V D





；

1 max 6
( )

10
2

cb in Q

p

e s

V V D
N

B A f


 

  
； s pN N n   （16） 

其中，（Vcb+Vin）為複合式變流器之輸入電壓，DQ1-max 為複合式變流器上臂功率元件之最大責任周期，Ae

為鐵芯之有效截面積。藉由上式可求得 n 為 20 倍、Np 計算為 18.029 匝，為製成考量採用 19 匝；藉由匝

數比 n 可求得二次側匝數 Ns 為 380 匝。接續，將計算變壓器兩側之導線線徑，其一次側與二次側電流之

均方根值 iLr（rms）與 io（rms）可由輸出功率、輸入功率及輸出電壓與諧振槽輸入電壓計算分別為 13.8 Arms 與

0.1 Arms，再藉由電流密度與電流值可計算出合理之導線面積，再換算成線徑。經由計算可得一次側與二

次側之導線可分別選用 21 股 0.2 mm 與單股 0.3 mm 之規格，最後輔以 LCR 阻抗分析儀（HIOKI 3522-

50）進行變壓器參數測量，其測量結果亦臚列如表 1。 

表 1 本文提出之複合型電漿驅動器相關元件參數表 

複合式變流器元件及諧振元件參數表 

符號 描述 參數值 

Vin 輸入電壓範圍 12-175 V 

vo 輸出電壓 2.4 kVrms 

Q1 複合式變流器上臂功率晶體 IXFH44N50P（500 V / 44 A） 

Q2 複合式變流器下臂功率晶體 IXFH44N50P（500 V / 44 A） 

Cb 輸出電容 120 μF 

Lb 功率電感 946.43 μH 

Cr 諧振電容 81.85 nF 

Lr 諧振電感 115.3 μH 

變壓器參數值 

符號 描述 參數值 

Lm 變壓器磁化電感 512.5 μH 

Np 一次側匝數 19 

Ns 二次側匝數 380 

n 變壓器倍率比 20 

Dmax 最大責任周期 95% 

如表 1 所示為本文所提出之複合型電漿驅動器相關元件之參數表。如表中所列之內容，如輸入電壓

範圍（Vin）主要用意係為了低壓儲能設備（12 V、24 V、48 V、72V 等電池串聯使用）及一般交流電源

整流穩壓後之直流輸出（155 V）而規畫設計；輸出電壓（vo）主要考量電漿完整噴發所需之驅動電壓；

複合式變流器上下臂功率晶體（Q1 及 Q2）規格主要依據功率開關應用於電漿驅動電路之時，所跨於功率

晶體的電壓及流過的電流大小，決定其功率開關規格，另外，亦考量其特點為低封裝電感與易於驅動和

保護選擇該功率元件；輸出電容及功率電感（Cb 及 Lb）部分，主要是考量複合式變流器的能量傳遞，並

能達到輸入電壓變動的高適應性能力而計算（如式(3)及(5)）並選定；諧振元件（Cr 及 Lr）部分，則是搭

配阻抗分析做計算所需之參數值；最後，變壓器相關參數部分，變壓器一、二次側匝數（Np 及 Ns）係考

慮輸入電壓最大值對於磁心參數與操作頻率等因數進行計算（如式(16)）所得其參數；而匝數比（n）則
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考慮輸出電壓及諧振電路輸入電壓比例而設定；最大責任周期（Dmax）主要係以複合式變流器之功率開關

之最大責任周期進行定義；磁化電感部分（Lm）則在變壓器完成後輔以 LCR 阻抗分析儀（HIOKI 3522-

50）進行變壓器參數測量之量測結果。 

肆、實驗結果 

為了驗證本文所提出之複合型電漿驅動電路之高輸入電壓變動性適應能力及電路硬體暨控制可行性，

此項研究已於實驗室建置一套硬體雛形系統進行實測驗證，其測試項目包括有不同輸入電壓測試、諧振

特性測試、零電壓切換（ZVS）以及各端電壓與功率開關責任周期之關係分析，此驗證結果有助於證明

此複合型電將驅動電路具輸入變動之高適應能力。 

圖 12 為測試不同輸入電壓條件之輸出實測波形圖。首先，本文量測輸入電壓 Vin、複合式變流器輸

出電壓 Vh、輸出電壓 vo 及輸出電流 io 之波形。在圖 12（a）中，當輸入電壓於 175 V 時，複合式變流器

上臂功率開關之責任周期約為 10%，其複合式變流器輸出電壓 Vh 之平台電壓值約為 194 V，而輸出電壓

vo 為 2.41 kVrms 及其輸出電流 io 為 276 mArms；另圖 12（b）中，當輸入電壓於 30 V 時，複合式變流器上

臂功率開關之責任周期約為 50%，使複合式變流器輸出電壓 Vh 之平台電壓值約為 60 V，而輸出電壓 vo

與輸出電流 io 仍可達 2.47 kVrms 及 289 mArms；再者，由圖 12（c）顯示，當輸入電壓於 12 V 時，複合式

變流器上臂功率開關之責任周期約為 95%，令複合式變流器輸出電壓 Vh 之平台電壓值約為 197 V，而輸

出電壓 vo 與輸出電流 io 仍尚可保持為 2.39 kVrms 及 261 mArms。此實測數據說明本文所提之複合式電路設

計，確實可依據輸入電壓的不同，以上臂功率晶體之責任導通週期，調整複合式變流器輸出電壓及其責

任周期，使其輸出電壓能維持可穩定噴發電漿負載電壓之 2.2 kVrms 電壓值，這也證明複合式電路設計，

突破了非對稱脈寬調變時，最大輸出之責任周期 50%的限制，使得上臂功率開關的責任周期的調變更有

意義。 

 
（a）Vin：200 V/div；Vh：200 V/div；vo：

5 kV/div；io：1 A/div；time：5 μs/div 

（b）Vin：50 V/div；Vh：100 V/div；vo：

5 kV/div；io：1 A/div；time：5 μs/div 
（c）Vin：10 V/div；Vh：200 V/div；vo：

5 kV/div；io：1 A/div；time：5 μs/div 

圖 12  不同輸入電壓之輸出電壓電流波形(a)輸入電壓 175 V、(b)輸入電壓 30 V、(c)輸入電壓 12 V 

圖 13 為測試不同輸入電壓條件之諧振特性波形圖。在此，量測輸入電壓 Vin、複合式變流器輸出電

壓 Vh、諧振電流 iLr 及輸出電壓 vo 之波形。在圖 13（a）中，當輸入電壓於 175 V 時，複合式變流器輸出

電壓 Vh 之平台電壓值約為 194 V，其責任周期約為 10%，而輸出電壓 vo 為 2.41 kVrms，諧振電流 iLr 與 Vh

之相位幾乎同相；另圖 13（b）中，當輸入電壓於 30 V 時，複合式變流器輸出電壓 Vh 之平台電壓值約為

60 V，其責任周期約為 50%，輸出電壓 vo 為 2.47 kVrms，諧振電流 iLr 與 Vh 之相位落後約 30 度；另外，

由圖 13（c）顯示，當輸入電壓於 12 V 時，複合式變流器輸出電壓 Vh 之平台電壓值約為 197 V，其責任

周期約為 95%，輸出電壓 vo 為 2.39 kVrms，而諧振電流 iLr 與 Vh 之相位落後約 80 度。此實測數據說明本

文所設計之諧振電路，不論複合式變流器上下臂功率晶體的導通週期為何，其諧振電流 iLr 與 Vh 之相位

皆為落後，皆可達到電感性特性的需求，因此，諧振電路之設計也達到了零電壓切換的條件。 

接續，再由圖 14 來觀察不同輸入電壓條件之零電壓切換的狀況。從圖 14（a）可觀察出，當輸入電

壓於 175 V 時，複合式變流器功率開關責任周期不同時，其電流在功率開關導通前，確實由負變正，也

證明了在開關導通前，其電流流經開關背接二極體，達到零電壓切換的效果。而圖 14（b）可觀察出，當

輸入電壓於 30 V 時，複合式變流器功率開關責任周期相同時，在導通前電流仍由負變正，開關導通後則
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完成零電壓切換；最後，圖 14（c）可看出，當輸入電壓於 12 V 時，與圖 14（a）相反，在開關導通前電

流一樣由負變正，證明了導通時零電壓切換的能力。呈上所述，在非對稱脈寬調變技術下，不論開關導

通週期不論相同與否，其零電壓切換的效果皆存在，且有效減少切換損失。 

 
（a）Vin：200 V/div；Vh：200 V/div；vo：

5 kV/div；iLr：20 A/div；time：5 μs/div 

（b）Vin：50 V/div；Vh：100 V/div；vo：

5 kV/div；iLr：20 A/div；time：5 μs/div 

（c）Vin：10 V/div；Vh：200 V/div；vo：

5 kV/div；iLr：20 A/div；time：5 

μs/div 

圖 13  不同輸入電壓之諧振特性波形（a）輸入電壓 175 V、（b）輸入電壓 30 V、（c）輸入電壓 12 V 

 

（a）Vin：200 V/div；Vh：200 V/div；vo：

5 kV/div；ids：20 A/div；time：5 μs/div 

（b）Vin：50 V/div；Vh：100 V/div；vo：

5 kV/div；ids：20 A/div；time：5 μs/div 

（c）Vin：10 V/div；Vh：200 V/div；vo：

5 kV/div；ids：2 A/div；time：5 μs/div 

圖 14  不同輸入電壓之零電壓切換波形（a）輸入電壓 175 V、（b）輸入電壓 30 V、（c）輸入電壓 12 V 

    如圖 15 所示，本文針對提出之複合型電漿驅動電路之各端點電壓對應複合式變流器上臂開關之責任

周期之關係。從圖 15（a）可觀察，當輸入電壓 Vin 為 174.5 V 時，對應複合式變流器上臂開關之責任周

期為 0.1 時，可得到電容電壓 Vcb 約為 19.4 V；當輸入電壓 Vin 為 30 V 時，對應複合式變流器上臂開關之

責任周期為 0.5 時，可得到電容電壓 Vcb 約為 30 V；而當輸入電壓 Vin 為 19.4 V 時，對應複合式變流器上

臂開關之責任周期為 0.9 時，可得到電容電壓 Vcb 約為 174.5 V。由此可得知，電容電壓 Vcb 及輸入電壓 Vin

部分，在複合式變流器之上臂開關責任周期有其升降壓之關係，當輸入電壓高時，以降壓形式產生較低

的電容電壓，反之，則升壓較高的電容電壓。 

 

（a）輸入電壓 Vin對應電容電

壓 Vcb 

（b）輸入電壓 Vin對應複合式

變流器輸入電壓(Vin+Vcb) 

（ c）複合式變流器輸入電壓
(Vin+Vcb)對應複合式變
流器輸出電壓之均方根
值 Vh（rms） 

圖 15  各端點電壓與複合式變流器上臂開關之責任周期曲線圖 

呈上所述，搭配圖 15（b）可觀察到，由於輸入電壓串聯電容電壓之關係，複合式變流器上臂開關之

責任周期就直接地影響複合式變流器輸入電壓(Vin+Vcb)之值。當輸入電壓在 174.5 V 及 19.4 V 的條件下，

將責任周期分別搭配對應的 0.1 及 0.9，複合式變流器輸入電壓(Vin+Vcb)之值較高，約 194 V；反之，當輸

入電壓在 30 V，將責任周期搭配 0.5，複合式變流器輸入電壓(Vin+Vcb)之值為最低點，約 30 V。由上述數

據可觀察，當複合式變流器上臂開關之責任周期在接近 0.1 及 0.9 的狀況下，複合式變流器輸入電壓
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(Vin+Vcb)之值較高，而責任周期接近 0.5 時，複合式變流器輸入電壓(Vin+Vcb)之值較低，這個結果搭配非

對稱脈寬調變技術，其複合式變流器輸出電壓之均方根值 Vh（rms）將可維持在 27 V，如圖 15（c）所示，

再藉由諧振電路及變壓器之電壓增益提高約 2.39 kVrms 到 2.45 kVrms， 此結果皆可達到穩定噴發電漿負

載所需之電壓外，也證實了本文所提出複合型電漿驅動器能有效達到輸入電壓變動之高適應能力之效果，

故證實此系統的可行性。 

最後，針對本文所提出之複合型電漿驅動電路之操作條件與運轉效率關係進行分析，如圖 16 所示，

此效率測試主要以不同的輸入電壓及輸出功率條件與固定輸出電壓進行效率量測並紀錄之。由此圖可觀

察到，輸入電壓條件在高低電壓時，全面效率都微幅低於中電壓，主要原因是輸入電壓條件於中電壓時，

複合型電漿驅動器之上下臂開關責任周期較為接近 50%，因此效率會較高。再觀察不同負載狀況下之效

率分布，可發現當效率於 70%時最高，約為 91.5%。另外，本文針對其他的電漿驅動電路之效能進行評

比並臚列於表 2 中，由此表可看出，本文所提出之複合型電漿驅動電路在於輸入電壓範圍表現及效率表

現上，皆優於其他電漿驅動電路，由此可知，本文所提之複合型電漿驅動電路設計不但可以達到輸入電

壓變化較高的適應能力，在效率上亦有不錯的表現，的確可提升電漿驅動系統設計技術並提供設計參考。 
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圖 16  本文提出之複合型電漿驅動器之操作條件與運轉效率關係 

表 2 本文提出之複合型電漿驅動器與傳統電漿驅動器性能比較 

符號 描述 本文提出之複合型電漿驅動器 參考文獻[27] 參考文獻[28] 

Vin 輸入電壓範圍 12-175 V 310 V 80-200 V 

Vo 輸出電壓 2.4 kVrms 3.4 kVrms 1.8 kVrms 

Po_max 最大輸出功率 150 W 40.4 W 120 W 

ηmax 最大轉換效率 91.5 % 87 % 85 % 

伍、結論 

本文已完成一複合式電漿驅動器之設計，通過複合式變流電路設計、混合型諧振電路及變壓器搭配

設計，確實可增加電漿驅動系統對於輸入電壓變動之適應能力，使其應用面更加彈性化。另所提之非對

稱脈寬調變機制搭配複合式變流器設計，調整其功率晶體導通責任周期而改變諧振輸入電壓，進而改善

非對稱脈寬調變機制中最大傳輸功率責任周期限制。此外，應用電漿負載等效電容搭配其諧振電路之混

合設計，搭配變壓器匝數比可有效提高電壓增益，並有效降低變壓器尺寸。經電路原理審慎分析、控制

機制詳細說明及其硬體電路多條件實測，可發現本文所提之電路在 12 V 至 175 V 之輸入電壓之變化時，

皆可穩定輸出電壓以驅動電漿負載，確實達到輸入電壓變動之高適應能力。這些測試結果將有助於電漿

驅動系統之相關產業設計參考與應用價值。 
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