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壹、摘要 

    研究應用於高輸入電壓480V到600V、24V/40A輸出之新式零電壓切換具變

壓器串聯接法的直流對直流轉換器。於輸入一次側，有二個串聯半橋臂及二個分

壓電容來平衡且降低四個主動開關功率半導體元件的截止耐壓，使元件最大只承

受一半的輸入電壓值，解決傳統切換式電源中共振與順向式轉換器功率開關至少

需耐一倍以上的輸入電壓問題。疊接架構中二個共振轉換器模組，運用分流來減

少功率開關元件和整流元件的電流量，進而減少元件耐流值；主動開關元件在零

電壓導通及整流元件於零電流截止關閉可防止少數載子反向再復合的問題(如果

整流元件為二極體)和減少切換能源損失，讓元件切換損失降至最低，亦提高系

統整體平均效率應可高達92%以上。變壓器串聯─串聯的接法可讓一次、二次側

的電流平衡，可收電流平均分流之效，典型橋式整流架構需16個、中間抽頭式要

8個整流開關，於本實驗中整流元件可成功減至4個即可傳送1000W，降低整流開

關的數量與成本，也達到電路縮小化、低成本和高效率的目標。 

關鍵詞：整流濾波穩壓電路、諧振原理、串聯變壓器、零電壓導通、零電流截止 

貳、研究動機與目的 

身為電機科學生，從一年級的基本電學和二年級的電子學、電工機械等專業

課程中，老師都教導我們「變壓器」不可使用於「直流電」的情況下，否則會爆

炸。可是有一天電子學課程，老師卻告訴我們有一種電力電子的技術可以讓直流

電壓用於變壓器等元件進行電壓昇降改變，彈指間，彷彿覺得怎麼有這麼神的東

西。於是求助於電子學老師，請他帶領我們研究相關的電路，讓我們解答心中的

疑惑和一窺神奇的電機、電子、資訊領域研究的事物。 

世界上現今的電機、電子、資訊領域產品中，大都追求輕、薄、短、小等

小體積、小面積、低成本的特色，而不論任何與電相關的產品都免不了需要使

用電源。為了符合世界上追求的潮流，切換式電源供應器(switching mode power 

supplies, SMPS)就以高功率、高效率和低電磁干擾並具輕重量和小包裝體積為

主要的發展方面，但為了達成這些理想和功能目標，就必須借助於不斷地增加

系統的工作運算頻率[1–7]，才能讓整體電路符合期待，當然高功率密度的電源

轉換器亦是不例外。然而，高運算切換頻率的電源轉換器，卻具備低效率的特

性，因為電路系統中每多增加一次切換次數就多增加一倍的主動開關元件的切

換損失，無形中切換損隨著切換頻率呈等比例上升，特別是運用於高輸入電壓

系統時，功率半導體元件於關閉時耐壓愈高，導通瞬間電壓與電流的乘積即不

想要的切換損失功率就顯的非常大，再者，切換瞬間常常伴隨著很高的電壓突

波發生，因而電路系統效率會很差且半導體元件關閉時耐壓值亦需非常地高才
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可避免耐壓不足燒毀掉。為了要解決高操作頻率所衍生出之功率元件高切換損，

工程師們即使用新一代零電壓切換(Zero-voltage switching, ZVS)或稱柔性切換

(Soft switching)的技術來消弭切換損，使用的原理即無論多大的電流量只要與零

伏特的電壓相乘所得的功率損耗必定為零，進而讓電源系統能順利操作於高頻

率[1–5]並維持系統的高效率。主動箝位順向式轉換器[1–5]、非對稱式半橋轉換

器[1–5]及全橋相移式轉換器[1–5]，電路中半導體元件具備在高功率或低輸出瓦

數的零電壓導通切換特性，使得它們普遍廣泛被應用於現今切換式電源供應器

中。然而，零電壓導通切換特性在這些電路架構中仍侷限於特定輸入電壓值和

輸出負載瓦數範圍內[1–5]，即零電壓導通切換特性並非任何輸入和負載情況下

皆可滿足。再者因為輸出二次側使用濾波電感，讓輸出整流二極體無形中需承

擔高電壓和高電流[1–5]；且隨著整流二極體的導通損失增加亦將使得柔性切換

特性難以設計於廣範圍的輸出入情形下，此外，在實際的電源供應器應用上，

功率半導體元件主要仍受限於高電壓和高電流的威脅。 

共振式轉換器皆已被實驗證實[1–9]在高操作頻率下仍具有零電壓或零電

流切換、高轉換效率、低雜訊及高功率密度等優點；但串聯共振式轉換器在無

負載情況下輸出電壓值無法有效地被穩定控制，而並聯共振式在高線輸入電壓

或輕負載時因為電路內高環路能量存在使得電路整體效率不佳[1–5]。反觀，LLC

共振式轉換器因為具備高轉換效率[1–5]、高功率密度[1–5]、功率場效應電晶體

的零電壓導通切換[1–5]、整流二極體零電流截止切換[1–4]、較窄的切換頻率[1–

5]、電路架構簡單[1–5]、低成本[1–5]、使用寄生效應的元件去達成柔性切換的

功能[1–5]、且不用高電壓增益來維持特定的運作模式也沒有為了整體效率提昇

的額外能量損耗[1–5]。 

對三相380V或480V的交流/直流轉換器而言，系統的輸入直流電壓幾乎需高

過800V[1–5]，一旦主動開關元件耐壓值(Peak Inverse Voltage, PIV)沒有高於輸入

電壓時，該元件即無法應用於第二級的直流─直流轉換器。但是市售一般的高耐

壓開關元件，卻具較低的效率和較高的成本；目前已有相關文章[1–4]報導為了

解決高輸入電壓造成開關元件高耐壓的問題，文章中提出使用三階轉換器

(three-level converters , TLCs)的架構，該技術採取中間點箝位二極體(neutral-point 

diode clamp)或是共振電路去克服主動開關、功率開關、箝位二極體、分壓電容

(split capacitors)上的高耐壓，該技術非常吸引人們的目光，因為它能讓元件只需

承擔輸入電壓的一半值，可是該架構卻要使用更多的電路元件使得成本變高，且

需複雜的控制方式和必需能提供開關驅動的脈波寬度調變控制晶片(PWM IC) 

[1–5]。 

在本專題實驗中，我們想研究一個應用於高輸入電壓480V到600V輸入、

24V/40A (960W)輸出情況下之新式零電壓切換並具變壓器串聯接法的直流對直

流(DC/DC)轉換器。於輸入一次側，它有二個串聯半橋臂及二個分壓電容來平衡

且降低四個主動開關功率半導體元件的截止耐壓，使元件分別最大只需承受一半

的輸入電壓值，進而解決傳統切換式電源轉換器中共振式轉換器與順向式轉換器
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功率開關至少需耐一倍以上的輸入電壓之限制，故文中提出的電路架構非常適用

於高輸入電壓的應用，如三相380V電源系統（three-phase 380V utility system）、

船艦電源分佈系統（ship electric power distribution system）、伺服器電源系統

（server power supply）、資料儲存電源系統（data storage system）、燃料電池系統

（fuel cell system）、雲端基礎硬體設備(cloud-infrastructure hardware)、太陽能高

壓系統、電動汽機車電源系統…等。 

而疊接架構中的二個並聯共振轉換器模組，運用交錯半個切換週期的控制訊

號來使一次側次輸入電流平衡等量分流給二個共振轉換器模組，以減少功率開關

元件和整流元件的電流通過量，進而減少相關元件的耐流值，亦有效降低輸入均

方根電流值進而可減少一次側變壓器銅損和鐵心尺寸明顯被縮小[1–5]，同理較

低的漣波電流可使輸入電容值下降；換言之，此架構可確切解決傳統LLC共振式

轉換器主動和被動元件於高輸出瓦數時電路中的高電流壓迫；其次主動開關元

件在零電壓的情況下進行導通可明顯的減少系統的切換能源損耗，與整流開關可

於零電流時截止關閉亦可防止少數載子反向再復合的問題(如是整流二極體)和

切換能源損失，讓功率半導體元件切換損失降至最低，亦提高系統整體平均效率

達92%以上。 

採取變壓器串聯─串聯的接法則可平衡確保一次側、二次側各支路的電流平

衡和合理有效解決熱效應問題，實驗結果證實此種變壓器接法確實有助電流平均

分流之效。另外，由於輸出端為串聯方式，讓原先需8個整流開關的中間抽頭式

整流架構可減至只需4個來取代即可，有效降低整流元件的數量與成本，亦達到

希冀電路縮小化和重量減輕的目標，另一方面，在非對稱式半橋轉換器中，二次

側整流元件的耐壓遠高於二倍的輸出電壓，然而此架構耐壓只需二倍的輸出電壓

即可，因而本研究的系統可讓電路面積減至最小和成本最低、效率最佳化。 

在圖1(a)中，輸出端具四組並聯連接的全橋整流二極體，此種接法的優點是

二極體的最大耐壓值只需輸出電壓Vout，故高輸出電壓情況的電路常採用此方式，

可是需16個整流二極體卻使它的成本提高不少；反觀，圖1(b)中，採用四組並聯

中間抽頭式整流架構，它只需用8個整流二極體即可完成整流工作，明顯地可降

低成本和電路體積，可是大功率輸出瓦數時，不平衡的電流通過整流二極體上，

不均流的現象卻是傳統此二架構的通病。我們為了解決上述缺點(如不均流和過

多二極體數目)，試著採用新的變壓器和輸出端整流接法如圖1(c)所示，因為串聯

聯接的變壓器接法，使得電流流入兩組變壓器二次側的電流大小是相同的，當反

射回主側端時電流仍是大小均一，加上只需使用四個整流二極體，所以此架構可

輕易克服傳統全波整流架構所面臨的問題，也因體積可減小和和數量下降進而成

本可較低。然而二極體導通時具順向導通電壓(0.2~0.7V)，當高瓦數輸出時，大

電流量和導通電壓的乘積將會是很大的功率，故導通損大。為此本實驗終極目標

希冀研究一個如圖1(d)所示，具同步整流開關架構之電路，因功率半導體開關

MOSFET導通時無順向導通壓降，故導通損減少至零。 
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(a)                                   (b)     

          

          (c)                                  (d)                  

圖 1  傳統四個 (a)橋式整流式整流並聯 (b)中間抽頭式整流並聯輸出接法 (c)本

實驗提出的變壓器串─串聯連接架構 (d)本研究提出的新型零電壓切換之

電源架構 

參、研究主題與課程之相關性說明 

本專題研究結合學校教授課程包含電子學、電子學實習、電子電路實習、電

力電子應用實習、課程中的切換式電源轉換器、交流/直流轉換器、直流/直流轉

換器、訊號轉換處理、波形整流、波形濾波、電壓穩壓、波形量測分析…等單元

內容；和電工機械與電工機械實習中變壓器繞製、電感電容元作特性量測分析…

等深入研究探討，及基本電學、基本電學實習、電路學的電容電感諧振原理、串、

並聯等基本電路現象之學習，當然程式設計的訊號處理和電子電路的儀表放大器、

回授電路單元、相關訊號擷取處理，且微處理機實習、專題製作、機電整合實習、

自動控制實習、工業配線、室內配線、電工實習等相關課程內容技術知識整合運

用；最主要同儕合作學習互相激發強烈求知慾望和對未知領域探索研究之旅，整

合電機電子群裡各教學設備和技術知識，使自己學習成為真正一個跨學科及全人

化完美人際互動的電機電子群工程師。 

肆、電路理論研究與設計方法 

一、傳統線性式電源(Linear Regulators)電路動作原理及效率探討： 
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根據相關文獻[1-7]研究，傳統線性式穩壓電源架構，如圖 2 所示，其穩壓轉

換功率損為「 ����� = (��	 − ����) × ��」 [6-7]，故整個系統轉換效率僅為

「η =
����	×	��
���	×	��

=
����
���

」[6-7]，如以本實驗從高壓 480V~600V 降至 24V 為例，可

知傳統架構轉換效率僅 4% ~ 5%；因此在本實驗中，不考慮採用傳統式架構。 

             

圖 2  傳統線性式穩壓電源系統      圖 3  功率半導體元件 (Power MOSFET) 

簡單示意圖[6-7]                   開關切換瞬間簡單示意圖[8] 

      
圖 4(a)  具電阻性負載主動開關導通     圖 4(b)  具電感性負載主動開關導通 

切換瞬間簡單示意圖[8]                 切換瞬間簡單示意圖[8] 

二、切換式電源 (Switching Power Supplies)之主動開關切換損問題探討： 

切換式架構雖可使電源系統轉換效率提高至 90% 以上，但欲追求輕、薄、

短、小…等小體積、小面積、低成本之特色，必須借助於不斷地增加系統的工

作運算頻率；不過高運算切換頻率的電源轉換器，卻具備低效率的特性，因為

電路系統中每多增加一次切換次數就多增加一倍的主動開關元件的切換損失，

無形中切換損隨著切換頻率呈等比例上升，於圖 3 中即可得知功率元件切換瞬

間有電壓與電流的交越重疊部分，該區間將產生功率損失(P = I	× �)，且隨著現

代負載複雜且愈大亦使負載電阻性轉偏向電感性負載，從文獻研究[8-9]，發現不

同特性之負載使得切換過程的切換損失 (此僅考慮導通轉換瞬間)從電阻性

(����� =
���×�����×�� �!!×"!#

$
)增大 3 倍成電感性(����� =

���×�����×�� �!!×"!#
%

)，因本
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實驗為高壓動作情況，故導通較截止之切換損為大，詳細簡易之主動開關導通切

換瞬間如圖 4所示(若理想化導通與截止瞬間，則完整切換損失需將上再乘以 2)。 

本實驗電路架構屬變頻系統，控制切換頻率以 320kHz(&�' = 320+,-)為主

核心共振頻率且訊號占工作週期之一半(Duty cycle(%)=50%)，故開與關之切換瞬

間約占整週期之 1~2%以符合零電壓切換諧振(所以./0��� = 6.25 × 10567)，另架

構中元件耐壓(Vin)約為輸入之一半 300V(系統最高操作於 600V)，且開關電流最

大值(Idmax)約為 2.42√2A(請見式子 20 推導)，本實驗 4 個主開關之切換損失以最

大值計算約為 41.07W (因系統為變頻，故估算值以核心共振為參考 )              

【����� = 4 ×
���×�����×�� �!!×"!#

%
=
:;;×%.<%√%×($.%=×>;?@)×(:%;×>;A)

%
= 41.07  W】，約

佔滿載 960W 之 4.28% 【η(%) =
<>.;D

E$;
≈ 4.27%】，故採用零電壓切換模式至少

可替系統轉換效率提高約 4.28%。[1–10] 

三、本研究架構電路動作原理： 

在分析研究此柔性切換共振式轉換器中，每個主動開關的導通穩定態模式，

有數個簡單假設需先行預設以利後續推導： 

（一）每一個變壓器 T1–T4 的磁性電感值與圈數比都是理想的，且磁性感值和圈

數比完全相同，分別為 Lm=Lm1=Lm2=Lm3=Lm4 及 n= np/ns= np1/ns1= np2/ns2= 

np3/ns3= np4/ns4。 

（二）四個主動半導體功率開關 S1–S4 皆具備相同的輸出電容值 Coss= C1= C2= 

C3= C4。 

（三）二個模組共振槽(resonant tank)中的電容值和電感值皆視為理想化，如電容

值為 1/Cr2 = (1/Cr1+1/Cr3) 和 Cr1= Cr3，且共振電感值為 Lr1= Lr3= Lr2 /2。 

（四）假設輸出端的電容值 Co足夠大，使得輸出電壓是一穩定的直流值 24 V。 

（五）對於主動半導體功率開關 S1 和 S4、或者是 S2 和 S3 而言，導通時間與切換

頻率兩兩皆完全相同，且四個開關導通週期時間皆趨近於 50%。 

（六）在主動半導體功率開關 S1 和 S2 或是界於開關 S3 和 S4 模式切換中的休止

時間（dead time）皆遠小於任何一個導通週期模式。 

（七）主動開關、整流開關、電解電容和電路迴路中的任何導通損失、及變壓器

的銅損和切換損，皆可忽略不計。 

圖 5 為本研究電路在一完整的工作週期中各元件波形簡單示意圖，圖中的

Vs1,gs 到 Vs4,gs 是主動開關的驅動訊號。根據主動開關 S1～S4 及整流元件 D1～D4

在一個完整週期中的導通與截止狀態，此電路架構可以將一個週期細分成八個模

態，而每一模態導通對應等效電路如圖 6。在時間 t0 之前，主動開關 S2與 S3及

所有整流二極體皆在截止關掉的狀態，三個共振電流 iLm1、iLm2、iLm3 分別等於磁

化電流 iLr1、 iLr2、iLr3，電容器 C1 和 C4 皆被充電至電壓 Vin/2，但電容 C2 和 C3
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卻被放電至零伏特電位；基於一個完整的運算週期時間，如圖 5 所示，可以將此

電路架構工作模式分成八個模態，每個模態的物理動作情況如下： 

 

圖 5  本研究架構在一完整切換週期中的主要核心波形示意圖 

（一）模態一[t0 ≤ t < t1，圖 6(a)]：  

在時間 t0的瞬間，功率開關 S2和 S3被關掉且整流開關 D1和 D3於此時導通，

而此模態起始於磁化電壓 vLm1= vLm4= (-nVo/2)和 vLm2= vLm3= nVo/2 情況下，且磁

化電流 iLm2 與 iLm3 將以斜率[nVo/(2Lm)]方式等比例增加，反之，iLm1 與 iLm4 以斜

率[-nVo/(2Lm)]方式等比例減少。在此模式下四個功率半導體開關的寄生電容 C1 ~ 

C4 與共振電感 Lr1 ~ Lr3 皆共振；由於共振電流 iLr1= iLr3 > 0 和 iLr2 < 0，其將對電

容 C2 和 C3 從零伏特電壓進行充電至等於輸入電壓的一半 Vin/2，且對電容 C1和

C4 從電壓 Vin/2 進行放電至零伏特。一旦儲存在共振電感 Lr1 ~ Lr3 中的能量高於

寄生電容 C1 ~ C4 中的，將使得電容器 C1 和 C4 無疑地將被從電壓 Vin/2 放電至零

伏特，而電容 C2 和 C3從零伏特電壓充電至 Vin/2。另一方面，因寄生電容 C1 ~ C4

比共振電容還小，使得它們充電和放電都很快速且共振電流 iLr1 ~ iLr3 皆近似固定

值。另一方面，當寄生電容的電壓 vC1 和 vC4 被放電至零電壓時，即時間 t1，主

動開關 S1 和 S4 的寄生二極體瞬間導通，此模式宣告結束。 

（二）模態二[t1 ≤ t < t2，圖 6(b)]： 

    當主動半導體開關 S1 和 S4 的並聯寄生二極體在時間 t1 導通時，即宣告進入

模態二。同一時間點上，變壓器二次側反射回一次側的影響使得磁性電壓值 vLm2 

= vLm3 = nVo/2 且 vLm1 = vLm4 = (-nVo/2)，相同地磁性電流 iLm1 和 iLm4 將持績遞減而

iLm2 和 iLm3 則反之上升。此模態時間內，三組共振迴路中電感 Lr2 和電容 Cr2 受到

電壓值(Vin-nVo)、電感 Lr1 和電容 Cr1 受到電壓值(nVo/2)、且電感 Lr3 和電容 Cr3

亦受到電壓值(nVo/2)，而分別產生共振現象。基於反向電流去釋放主動功率半導

體開關 S1 和 S4 上的電荷，使得主動開關能在電流大於零（iLr1(t)> 0 和 iLr3(t)> 0）
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之前，即用零電壓型式導通（ZVS）；當主動功率半導體開關 S1 和 S4被導通時即

結束此模態的工作階段。 

（三）模態三[t2 ≤ t < t3，圖 6(c)]： 

在 t2 時間點，主動半導體開關 S1 和 S4 經由零電壓切換導通（ZVS），即正式

進入模態三，在這瞬間對主動開關 S1 和 S4 分別而言，共振電流(iLr1-iLr2)和(iLr3-iLr2)

皆為負值，就因它們流過二個開關的寄生二極體，故可讓二個主動半導體開關

S1 和 S4 可零電壓切換（ZVS）情況下導通；共振電流 iLr2 將開始上升且磁性電流

iLm2和 iLm3亦以線性等比例方式增加。因為共振電流 iLr2大於磁化電流 iLm2和 iLm3，

將驅動整流開關 D1 和 D3 導通並傳輸能量給輸出端，亦將貢獻增大輸出電流 Io。

在模態三期間，三組共振迴路中電感 Lr2 和電容 Cr2 受到電壓值(Vin-nVo)、電感

Lr1 和電容 Cr1 受到電壓值(nVo/2)、和電感 Lr3 和電容 Cr3 亦受到電壓值(nVo/2)，

而各自產生共振現象；另外四個變壓器，因二次側反射回一次側的量，使得 T1

和 T4 擁有(-nVo/2)的電壓量，而 T2 和 T3 具有(nVo/2)電壓值，因此，Lm1 和 Lm4

被一個固定值的電壓進行放電動作，反之Lm2 和Lm3被定值電壓充電，該模態中，

共振電流 iLr2 可以從負值增加變為正值，相對地共振電流 iLr1 和 iLr3 卻將從正值降

減成負值。當共振電感電流 iLr1 和 iLr3 改變到等於磁性電流 iLm1 和 iLm4、及電感電

流 iLr2 等於磁性電流 iLm2 和 iLm3 時即表示此模態結束，然後所有整流開關將截止

使電流量降為零，如 iD1 = iD2 = iD3 = iD4 = 0。 

（四）模態四[t3 ≤ t < t4，圖 6(d)]： 

當共振電感電流 iLr1 和 iLr3 等於磁性電流 iLm1 和 iLm4、及電感電流 iLr2 等於磁

性電流 iLm2 和 iLm3 時，代表正式進入模態四，此模態中，因所有整流開關 D1~D4

都工作於逆向偏壓下且截止導通，在變壓器二次側的電壓將低於輸出電壓值，所

以，輸出電壓值將與變壓器暫時分離沒有彼此關連，而磁性電感 Lm1~Lm4 將可自

由參與分擔變壓器一次側的共振行為。另外，共振迴路一(Cr1、Lr1、Lm1)受電壓

Vin/2 影響、共振迴路二(Cr2、Lr2、Lm2、Lm3)受電壓 Vin 效應、共振迴路三(Cr3、

Lr3、Lm4) 受電壓 Vin/2 影響，將分別產生共振現象，而當此模態結束時，即代表

主動功率半導體開關 S1 和 S4 關掉瞬間。  

（五）模態五[t4 ≤ t < t5，圖 6(e)]： 

在時間 t4的瞬間，功率開關 S1和 S4被關掉且整流開關 D2和 D4於此時導通，

而此模態起始於磁化電壓 vLm1= vLm4= nVo/2 和 vLm2= vLm3= (-nVo/2) 情況下，且磁

化電流 iLm1 與 iLm4 將以斜率[nVo/(2Lm)]方式等比例增加，反之，iLm2 與 iLm3 以斜

率[-nVo/(2Lm)]方式等比例減少。在此模式下四個功率半導體開關的寄生電容 C1 ~ 

C4 與共振電感 Lr1 ~ Lr3 皆共振；由於共振電流 iLr1= iLr3 < 0 和 iLr2 > 0，其將對電

容 C1 和 C4 從零伏特電壓進行充電至等於輸入電壓的一半 Vin/2，且對電容 C2和

C3 從電壓 Vin/2 進行放電至零伏特。一旦儲存在共振電感 Lr1 ~ Lr3 中的能量高於

寄生電容 C1 ~ C4 中的，將使得電容器 C2 和 C3 被從電壓 Vin/2 放電至零伏特，而

電容 C1 和 C4 從零伏特電壓充電至 Vin/2。另一方面，因寄生電容 C1 ~ C4 比共振

電容還小，使得它們充電和放電都很快速且共振電流 iLr1 ~ iLr3 皆近似固定值。另
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一方面，當寄生電容的電壓 vC2 和 vC3 被放電至零電壓時，即時間 t5，主動開關

S2 和 S3 的寄生二極體瞬間導通，而此模式宣告結束。 

（六）模態六[t5 ≤ t < t6，圖 6(f)]： 

當主動半導體開關 S2和 S3 的並聯寄生二極體在時間 t5 導通時，即宣告進入

模態六。同一時間點上，變壓器二次側反射回一次側的影響使得磁性電壓值 vLm1 

= vLm4 = nVo/2且 vLm2 = vLm3 = (-nVo/2)，相同磁性電流 iLm2和 iLm3將持績遞減而 iLm1

和 iLm4 則反之上升。此模態時間內，三組共振迴路中電感 Lr2 和電容 Cr2 受到電

壓值(nVo)、電感 Lr1 和電容 Cr1 受到電壓值(Vin-nVo)/2、且電感 Lr3 和電容 Cr3 亦

受到電壓值(Vin-nVo)/2，而分別產生共振現象。基於反向電流去釋放主動功率半

導體開關 S2 和 S3 上的電荷，使得主動開關能在電流大於零 iLr2(t) > 0 之前，即用

零電壓型式導通（ZVS）；當主動功率半導體開關 S2 和 S3 被導通時即結束此模態

的工作階段。 

（七）模態七[t6 ≤ t < t7，圖 6(g)]： 

在 t6 時間點，主動半導體開關 S2 和 S3 經由零電壓切換導通（ZVS），即正式

進入模態七，在這瞬間對主動開關 S2 和 S3 分別而言，共振電流(iLr2-iLr1)和(iLr2-iLr3)

皆為負值，就因它們流過二個開關的寄生二極體，故可讓二個主動半導體開關

S2和 S3 可零電壓切換（ZVS）情況下導通；共振電流 iLr1 和 iLr3將開始上升且磁

性電流 iLm1和 iLm4亦以線性等比例方式增加。因為共振電流 iLr1大於磁化電流 iLm1

並且共振電流 iLr3 也大於磁化電流 iLm4，將趨動整流開關 D2 和 D4 導通並傳輸能

量給輸出端，亦將貢獻增大輸出電流 Io。在模態七期間，三組共振迴路中電感

Lr2 和電容 Cr2 受到電壓值(nVo)、電感 Lr1 和電容 Cr1 受到電壓值(Vin-nVo)/2、和電

感 Lr3 和電容 Cr3 亦受到電壓值(Vin-nVo)/2，而各自產生共振現象；另外四個變壓

器，因二次側反射回一次側的量，使得 T1 和 T4 擁有(nVo/2)的電壓量，而 T2 和

T3 具有(-nVo/2)電壓值，因此，Lm2 和 Lm3 被一個固定值的電壓進行放電動作，反

之 Lm1 和 Lm4 被定值電壓充電，該模態中，共振電流 iLr1 和 iLr3 可以從負值增加

變為正值，相對地共振電流 iLr2 卻將從正值降減成負值。當共振電感電流 iLr1 和

iLr3 改變到等於磁性電流 iLm1 和 iLm4、及電感電流 iLr2 等於磁性電流 iLm2 和 iLm3 時

即表示此模態結束，然後所有整流開關將截止使電流量降為零，如 iD1 = iD2 = iD3 = 

iD4 = 0。 

（八）模態八[t7 ≤ t < t8，圖 6(h)]： 

當共振電感電流 iLr1 和 iLr3 等於磁性電流 iLm1 和 iLm4、及電感電流 iLr2 等於磁

性電流 iLm2 和 iLm3 時，代表正式進入模態八，此模態中，因所有整流開關 D1~D4

都工作於逆向偏壓下且截止導通，在變壓器二次側的電壓將低於輸出電壓值，所

以，輸出電壓值將與變壓器暫時分離沒有彼此關連，而磁性電感 Lm1~Lm4 將可自

由參與分擔變壓器一次側的共振行為。另外，共振迴路一(Cr1、Lr1、Lm1)受電壓

Vin/2 影響、共振迴路二(Cr2、Lr2、Lm2、Lm3)受電壓 Vin 效應、共振迴路三(Cr3、

Lr3、Lm4) 受電壓 Vin/2 影響，將分別產生共振現象，而當此模態結束時，即代表

主動功率半導體開關 S2 和 S3 關掉瞬間。 
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圖 6   本研究電路在一個完整導通週期下的八種動作模態(a)模態 1、(b)模態 2、 

(c)模態 3、(d)模態 4、(e)模態 5、(f)模態 6、(g)模態 7、及(h)模態 8  
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若是將整流功率半導體元件之寄生電容亦詳細完整考慮進去[10]，此研究電

路架構之完整重、輕載模態各可分成 8 和 10 種模態，而重載似圖 6，但輕載的

模態則簡單示意如圖 7 所示：  

         
(a)                                   (b) 

          
    (c)                                  (d) 

Vin

Lm1

Lm2

Lm3

Lm4

Cin1

S1

S3

S4

S2
Cr2

Lr2

iin

ids1

ids2

ids3

ids4

Lr1Cr1

Cr3
Lr3

Cin2

C1

C2

C3

C4

T2
np:ns

T3
np:ns

T4
np:ns

T1
np:ns

D1

D2

iT

T1

T1

T2

T2

Co Ro

D3

D4T3

T3

T4

T4

Vo

iD1

iD2
iD3

iD4

iLm1
iLr1

iLr2
iLm2

iLr3
iLm4

iLm3

     
(e)                                   (f) 

    

Vin

Lm1

Lm2

Lm3

Lm4

Cin1

S1

S3

S4

S2
Cr2

Lr2

iin

ids1

ids2

ids3

ids4

Lr1Cr1

Cr3
Lr3

Cin2

C1

C2

C3

C4

T2
np:ns

T3
np:ns

T4
np:ns

T1
np:ns

D1

D2

iT

T1

T1

T2

T2

Co Ro

D3

D4T3

T3

T4

T4

Vo

iD1

iD2
iD3

iD4

iLm1
iLr1

iLr2
iLm2

iLr3
iLm4

iLm3

 
(g)                                   (h) 



12 

 

  

Vin

Lm1

Lm2

Lm3

Lm4

Cin1

S1

S3

S4

S2
Cr2

Lr2

iin

ids1

ids2

ids3

ids4

Lr1Cr1

Cr3
Lr3

Cin2

C1

C2

C3

C4

T2
np:ns

T3
np:ns

T4
np:ns

T1
np:ns

iLm1
iLr1

iLr2
iLm2

iLr3
iLm4

iLm3

D1

D2

iT

T1

T1

T2

T2

Co Ro

D3

D4T3

T3

T4

T4

Vo

iD1

iD2
iD3

iD4

 

(i)                                  (j) 

圖 7   本研究電路於輕載情況在一個完整導通週期下的十種動作模態(a)模態 1 

(b)模態 2、(c)模態 3、(d)模態 4、(e)模態 5、(f)模態 6、(g)模態 7、(h) 

模態 8、(i)模態 9、及(j)模態 10  

四、研究設計電路架構系統方法： 

在電路設計前，先進行架構研究和分析參數如何決定；因為這實驗中，固定

輸出電壓使其穩定的機制是採用改變主動半導體開關的切換頻率來達到預定的

目標，所以電路設計需要採用基本諧波變頻趨近技巧來推導電路參數和系統轉換

函數及輸出入電壓的轉換比等，在討論分析前，我們先假定所有從輸入端送進電

路的能量皆透過共振電路(resonant tank)傳輸至輸出負載端，且所有切換頻率過程

中衍生的諧波都可被忽略不計。本研究電路架構中的二個互補模組皆平均分擔一

半的輸出瓦數能量，相對地，此研究 LLC 共振轉換器電路架構的分析等效電路

請見圖 8(a)，而電路架構中二個針對基本諧波進行動作分析的等效共振電路

(resonant tank)也分別被畫在圖 8 (b)和(c)中，這二個串聯共振電路此研究中都被

視為理想化且彼此對稱相似，因為設計過程中我們將共振電感和電容的值分別設

計為 Lr1 = Lr3 = Lr2/2、Cr1 = Cr3、和 1/Cr2 = (1/Cr1 + 1/Cr3)，且都有相同的等效負載

電阻(Rac = Rac,1 = Rac,2 = Rac,3 = Rac,4)。故分析討論中，將只針對單一的共振電路進

行討論分析，如圖 8(c)；根據四個主動半導體功率開關的工作週期百分比(duty 

ratio)為 50%和切換間隔最小和簡單化來考量，切換電路可以產生一個介於零伏

特和 Vin 電位的對稱方波來提供共振電路 VC2+C3 的輸入訊號源，也可正規化地用

傅利葉級數分析來表示如式子（1），其中的基本輸入電壓 vC2+C3,f 和電流 iLr2,f 更

可寫成（2）與（3）式，式中的 ILr2,f 和 φ分別為基本輸入電流 iLr2,f 的均方根值(rms)

和相位位移量。 
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v π
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將此共振轉換器電路架構輸出端的電流視為一個類似弦波式的電流，當電感

電流 iLr2 為正值且大於磁性電流(iLr2 > iLm2 = iLm3)時，輸出端整流開關元件 D1 和

D3 將導通且變壓器的磁性電壓值為 vLm2 = vLm3 = nVo/2，相反地情況電感電流 iLr2

為負值且小於磁性電流(iLr2 < iLm2 = iLm3)時，整流二極體 D2 和 D4 將導通且變壓器

的磁性電壓值為 vLm2 = vLm3 = (-nVo/2)。基於假定在圖 5、6 中的時間間格模態 1、

2、4、5、6 和 8 的時間皆小於模態 3 和 7，且一個類似方波波形的電壓值形成於

變壓器的一次側並具有峰值
π
nVo

vv fLmfLm
2

ˆˆ
,3,2 == 亦可表示成式子（4），式中的

θm 為次諧波頻率的相位角。此外，每個二極體的平均輸出電流量為一半的負載

電流(Io/2)，而變壓器的一次側之峰值電流則為 πIo/4，也因為 VLm2 和 VLm3 的諧波

成分並未反應在功率轉換上，使得交流等效負載電阻值可用
1
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算，則等效負載電阻 Ro呈現在圈數比 n = np/ns的變壓器一次側可表示成（5）式；

在圖 8(c)中的交流電壓增益等效共振迴路亦可看成是由一個有效弦波式輸入電

壓 vC2+C3,f 施加作用於有效負載電阻 Rac,2 和 Rac,3 上，而切換頻率與組成電路元件

Cr2、Lr2、T2 和 T3 的關係可表示成式子（6），式子中的
m
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= ，而 fs 為切換頻率且 fr為設計核心的共振頻率；另一方面共振迴路

的直流電壓增益也可寫成（7）式，式子中的 Vf 是輸出端整流二極體的順向電壓
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(a)                     (b)                       (c) 

圖 8  本研究電路架構的等效電路 （a） 此實驗共振式轉換器 LLC 的等效電路 

（b）電路架構中模組一使用基本切換頻率的交流共振迴路（c）電路架構

中模組二使用基本切換頻率的交流共振迴路 

五、研究電路架構設計流程： 

本實驗電路採用的輸入高低線電壓範圍分別為 Vin= 480 V ~ 600 V、輸出為

定值的直流電壓 Vo= 24 V、最大輸出瓦數則為 Po= 960 W，而串聯共振頻率和系

統最小切換頻率分別設計在 fr= 320 kHz 與 fmin= 160 kHz，另外隔離變壓器採取

TDK 公司的 EER35 規格，磁鐵心的面積為 Ae=107 mm
2。 

首先讓最小的直流電壓增益 Gdc,min 在高線輸入電壓時等於 1，如此可得到四

個變壓器的一二次側的理論圈數比 n 如（8）式所示。再者被用來推算四個隔離

變壓器(T1–T4)一次側最小線圈數量的工作磁通密度為 ∆B= 0.4T ，則可使用式子

（9）來導出最小為 22 圈。 

                    5.12
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圖 9  本實驗架構的典型共振式轉換器交流電壓增益曲線圖(於 k= 1/6 情況下) 

本實驗變壓器參考式子（8）與（9）後，選擇一次側圈數為 33 圈(np= 33T)

和二次側 3 圈(ns= 3T)，則圈數比為 11 (n = 33/3 = 11)，則可把真正的最大、最小
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電壓設計成如下二式（10）與（11）。 
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根據本實驗採取架構的轉換器之交流電壓增益曲線並選擇在不同品質因數

Q (quality factor)與設計核心共振頻率比值(f = fs/fr)之關係圖形，如圖 9 所示，我

們決定選擇 k = 1/6 來進行參數設定，從圖形上可明顯看出在 Q ≤ 0.475 之情況下

皆是可以選擇來控制輸出電壓的合理條件，所以當選定 Q= 0.475 在全負載即滿

載情況下，可以得到於無載情形下之交流增益如下式（12）所示，足以看出在本

實驗架構的電路在無載情況下輸出電壓仍是可以進行控制改變的，而交流等效電

阻 Rac 於滿載時呈現在一次側的值即是從二次側負載電阻反射回一次側的，亦能

寫成如式子（13）。  
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本實驗選定設計的核心串聯共振頻率為 fr= 320 kHz，在此條件下即可推導出

共振元件電感 Lr1~Lr3 與電容 Cr1~Cr3 的值分別如式子（14）到（17）所示，最後

實驗做出的成品和選擇量測出的實際放入電路元件值分別如 Lr1 = Lr3 = 15.1 µH、

Lr2 = 30.2 µH、Cr1 = Cr3 = 16.4 nF 和 Cr2 = 8.2 nF，為此避免誤差再重新計算一次元

件，本次實驗得到的核心串聯共振頻率為 fr= 319.82 kHz，詳如（18）式所示。 
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另一方面，在此實驗中四個變壓器中的磁性電感(T1–T4)值如（19）式所示。 
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在正規化的運算中，通過共振電容 Cr1~Cr3 的有效值電流可寫成（20）式，

電流成分中包括磁性電流和變壓器二次側繞組反射回一次側的電流量，再者共振

電容的耐電電壓也可表示成（21）到（22）式。 
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由於主要使用全波整流中間抽頭式架構進行二次側的輸出整流功能，整流開

關 D1–D4 的耐壓額定值可用式（23）計算大約為 48V，同時電流的有效值和平均

值分別如（24）和（25）式所計算結果，在尚未成功研究出同步整流功率半導體 

(可能朝向採用 FAN6248 方向實驗)前，為此我們選擇低價格型號 MBR3060PT 之

整流二極體，它具有 60V 的耐壓及 30A 的耐流額定值，足以適用在本實驗中，

並可測試本實驗電路主體架構是否能成功運作。 
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至於主動半導體功率開關元件的選擇上，我們採用普遍又低價的 power 

MOSFET IRFP460 為此次的功率開關，它具有耐電壓 500 V 和耐電流 20 A 的額

定值，而經過計算如（26）和（27）式可得到此架構實驗上所需的耐壓及耐流分

別為 300 V 和 1.72 A；其餘輸出電解質電容的有效串聯電阻為粗估為 10 mΩ，所

以可得漣波電壓值如（28）式所得。 
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六、同步整流開關之導通損問題探討： 

從相關研究文獻[1–10]中，功率半導體開關(Power MOSFET)的導通損大約是

�/�	 = GHI(�	) × �JIK(LMI)
% = GHI(�	) ×

����
�NO

× (����
% +

�QNRR�S
T

>%
) 及 �UV�W = XU(YZY) ×

�U × &�'。在實驗的架構中同步整流元件(RDS(on)約為幾 mΩ)不論切換頻率大小每

個導通損約為 0.2W[6–7]，電路架構中整體使用 4 個元件故導通損約為

0.2 × 4 = 0.8W，相較於傳統二極體整流於滿載的導通損耗(�/�	(^���_) = 4 ×

0.7V × 10A = 28W)，二者相差約 35 倍，加上本研究架構已充分將整流元件數目

從 16 個降至 4 個，不然整流元件最大導通損耗高達 112W(約高於本研究架構 140

倍)；可發現研究架構明顯可充分降低整流開關之導通損。 

伍、研究歷程與實驗結果討論 

一、本實驗研究設備及材料如下：  

直流電流供應器、定電壓、定電流負載機、LCR 量測器、示波器、電壓隔

離探棒、電流槍、直流電源差座和保險絲、各式電容、電感、電阻、電線、電路

板和訊號控制 IC、變壓器、功率半導體開關、整流二極體、散熱片。 

二、本實驗研究歷程相關照片如下：  

   

圖10(a)電感繞線和製作   圖10(b)電感數據量測和分析  圖10(c)變壓器繞線研究和製作 

    

圖10(d)變壓器繞製及量測  圖10(e)電路板製作和探討  圖10(f)功能測試與量測波形數據 
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圖10(g) 量測數據的討論與報告練習      圖10(h) 研究資料的討論與報告製作 

三、本實驗作品未來的應用情境與實用性 

任何電源系統皆追求高效率，故低電流、高電壓操作將愈趨重要，本實驗架

構非常適用於各式大瓦數、高效率、高輸入電壓的系統應用，如伺服器電源系統

（server power supply）、三相380V電源系統（three-phase 380V utility system）、船

艦電源分佈系統（ship electric power distribution system）、資料儲存電源系統（data 

storage system）、燃料電池系統（fuel cell system）、太陽能與綠能高壓系統、電動

汽機車電源系統、雲端基礎硬體設備(cloud-infrastructure hardware)…等。 

四、實驗結果研究與討論 

在尚未成功研究出同步整流功率半導體開關 (可能朝向採用 FAN6248 方向

實驗)前取代二極體，為此我們選擇低價格型號 MBR3060PT 之肖特基整流二極

體為代替先進行整體電路架構之成功與否實驗，故以下討論皆為二次側為整流二

極體時之量測結果。 

對主動半導體功率開關(S1~S4)的控制訊號如圖 11 所示，圖中呈現出高低線

輸入電壓情況之輕負載(四分之一負載，240W)和滿載(960W)的開關閘極觸發訊

號，從圖中可明顯發現開關三和四(S3 和 S4)與開關一和二(S1 和 S2)的訊號交錯相

移半個訊號切換週期(180 度)，且於一個完整週期內分別供應二組互補共振轉換

器去傳輸全部的輸入能量，另外，在不同的輸出入情況不論是高低線電壓輸入或

是不同負載輸出的情況，從圖中皆可發現觸發訊號的工作導通週期(duty cycle)

皆是維持近 50% 但是切換頻率卻會改變，故可證明此電路架構即是運用變頻方

式來達到輸出穩壓的效果。 

在圖 12 中，則分別呈現並證明了四個主動半導體功率開關(S1~S4)在各種輸

出入情形時的零電壓切換導通特性，從圖中可看到開關(S1~S4)在閘極導通觸發訊

號尚未送到前，每個功率半導體開關的汲源極負電流先行到達，流過各個開關的

寄生二極體並向汲源極放電，當導通觸發訊號送到時，汲源極間的電壓早已被降

為零伏特了，所以可肯定看出整個電路系統不論任何輸出入的情況下工作，各個

主動功率開關皆是處在零電壓情況下導通，整個系統可明顯利用柔性切換方式降
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低導通切換損失，此外從圖上也能充分發現功率半導體開關汲源極間的電壓值最

大只有輸入電壓一半，因而證明了此架構電路非常適合應用於高輸入電壓的工作

條件情況，亦可使用廉價普遍耐低壓的功率半導體開關即能減低電路成本。 

      
                 (a)                                 (b) 

     

(c)                                (d) 

    
(e)                                (f) 

圖 11   主動開關 S1~S4 在輕載(25%)於輸入電壓(a)480 V、(c)540 V、(e)600 V 及

在滿載(100%)於輸入電壓(b)480 V、(d)540 V、(f)600 V 時的閘極觸發訊

號波形圖 
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                  (a)                                (b) 

     

(c)                                (d) 

     

      (e)                                 (f) 

圖 12    主動開關 S1在輕負載(25%)輸入電壓(a)480 V、(c)540 V、(e)600 V 與滿

載(100%)輸入電壓(b)480 V、(d)540 V、(f)600 V 時的閘極觸發訊號與

汲源極間耐壓及電流值圖形 
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(k)                                 (l) 

圖 12    主動開關 S2在輕負載(25%)輸入電壓(g)480 V、(i)540 V、(k)600 V 與滿

載(100%)輸入電壓(h)480 V、(j)540 V、(l)600 V 時的閘極觸發訊號與汲

源極間耐壓及電流值圖形 
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(m)                               (n) 

    

(o)                                (p) 

    

(q)                                (r) 

圖 12    主動開關 S3在輕負載(25%)輸入電壓(m)480 V、(o)540 V、(q)600 V 與

滿載(100%)輸入電壓(n)480 V、(p)540 V、(r)600 V 時的閘極觸發訊號

與汲源極間耐壓及電流值圖形 
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(s)                               (t) 

    

(u)                               (v) 

   

(w)                              (x) 

圖 12    主動開關 S4在輕負載(25%)輸入電壓(s)480 V、(u)540 V、(w)600 V 與

滿載(100%)輸入電壓(t)480 V、(v)540 V、(x)600 V 時的閘極觸發訊號

與汲源極間耐壓及電流值圖形 
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圖 13 呈現出，電路中的三個共振迴路中的共振電感電流，可發現電流 iLr1

與 iLr3 於任何輸出入與負載情況下始終保持相等，且與電流 iLr2 保持平衡等量大

小值且反相位 180 度，當主動開關 S1 導通時，電流 iLr2 從負值增加改變至正值，

反之電流 iLr1 與 iLr3 則從正值遞減至負的極性。 

     

(a)                                (b) 

     
(c)                                (d) 

     
(e)                               (f) 

圖 13    量測三個共振電感電流 iLr1~iLr3 在輕負載 (25%)輸入電壓 (a) 480 V、(c) 

540 V、(e) 600 V 與滿載(100%)輸入電壓 (b) 480 V、(d) 540 V、(f) 600V

時，以主動開關 S1 的閘極觸發訊號為參考基準的共振電流量測波形 

在圖 14，可看到以主動開關 S1 的閘極觸發訊號為參考基準量測的輸入端輸

入電流 iin、主動開關 S1 的汲源極電流 ids1 與共振電感電流 iLr1在輸出入電壓與負
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載各情況下的量測波形圖；從圖中可發現到因為一個完整週期中供應給二組模組

去進行轉換動作，所以輸入電流的漣波頻率明顯增加為汲源極電流 ids1 或共振電

感電流 iLr1 的二倍，再者電流的最大峰值也減少為一半以下，明白地證明此架構

可改善傳統共振式 LLC 架構電路過大的輸入峰值電流量問題，亦可有效平均分

攤整個週期內傳送的電流給各個時間點並不再集中放大峰值量，進而減少各個輸

入一次側的主動半導體元件、共振元件等的電流耐流值也減少銅損，更能使用較

低的輸入電容於電路中，故此電路架構確實有壓低輸入電流峰值的良好功率。 

V
S1,gs

i
in

i
ds1

i
Lr1

       
(a)                                 (b) 

       
(c)                                (d) 

       
(e)                               (f) 

圖 14    量測輸入端電流 iin、開關汲源極電流 ids1、及共振電感電流 iLr1 在輕負

載 (25%)輸入電壓 (a) 480 V、(c) 540 V、(e) 600 V 與滿載(100%)輸入

電壓 (b) 480 V、(d) 540 V、(f) 600 V 時，以主動開關 S1 的閘極觸發訊

號為參考基準的共振電流量測波形 
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圖 15 為三個共振電容 Cr1~Cr3 在輕重載及輸入電壓為 480V、540V 和 600V

時電壓波形圖，從圖 15 與式子(21)和(22)可看到三個電容亦可當成阻隔電容功能

應用，且共振電容 Cr2上的電壓值約為 Cr1 和 Cr3 的二倍，也可採用二個電容串聯

方式取代 Cr2，則可減低共振電容的耐壓值。 

     

(a)                                  (b) 

      
(c)                                  (d) 

       
(e)                                  (f) 

圖 15   量測三個共振電容電壓 Vcr1~Vcr3在輕負載 (25%)輸入電壓 (a) 480 V、(c) 

540 V、(e) 600V 與滿載(100%)輸入電壓(b) 480 V、(d) 540 V、(f) 600V

時，以主動開關 S1 的閘極觸發訊號為參考基準的共振電壓量測波形 
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圖 16 為整流二極體的電流量測圖形，從中能發現全部的輸出電流可平衡分

布給二個模組，進而減少二極體的電流耐流值和導通銅損，當工作操作頻率低於

共振頻率時，二極體處於串並聯共振階段而能滿足柔性切換的功能，即可零電流

截止關閉(ZCS)進而可減少反向再復合損失，此外，當運算工作高於共振頻率時，

因為此架構能減少電路的輸出環路電流值，所以二次側的導通損失亦可被最小化。

然而，對高輸入電壓和高切換頻率並且想要減少成本和電路體積的切換式電源供

應器應用而言，切換損失比導通損失扮演著更重要角色，所以本架構著實解決主

動元件的切換損失也一併解決導通損失，不失為未來應用發展的良策之一。 

   

(a)                     (b)                     (c) 

圖 16  輸出整流二極體在滿載於(a) 480 V、(b)540 V、(c)600 V 情況時輸出電流  

本研究架構處在不同的輸入電壓和隨著不同的負載進行改變，於圖 17 中可

發現系統的操作運算頻率將進行改變，當輸入電壓提高時，工作頻率亦隨著增大；

而固定輸入電壓情形下，提昇輸出負載瓦數時，運算頻率則往減少方向發展。此

外，當本架構系統處在低於共振核心頻率 320 kHz 時，功率半導體開關可零電壓

切換導通 (ZVS)且整流二極體能零電流切換截止(ZCS)，因此功率半導體開關切

換損和二極體的反向再復合損問題皆可減小，系統的整體切換損失於此時段內處

於最低狀態，相對地，當工作切換頻率高於共振頻率時，因為電路內的迴路電流

在本架構中已被改善壓制減小，所以導通損失可被最小化。另一方面，與其他

LLC 電路架構的實驗結果比較，本架構可明顯操作在較大的輸入高低線電壓範

圍和輸出不同負載載段，且本實驗的所有操作條件下的切換頻率改變量遠比其他

不同架構的窄小，本架構電路在無載時亦可穩壓操作。 

 

圖 17  在不同的輸入電壓和輸出負載    圖 18  本電路架構在不同輸出負載 

情況下系統的運算切換頻率圖          情況下對照的轉換效率圖 
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為了瞭解本電路架構的轉換特性，在圖 18 中畫出了此實驗電路架構處於三

個不同輸入電壓和改變輸出負載情況下對照的轉換效率圖，可明顯看出在平均工

作模式和全負載下的轉換效率分別高於 88 %和 85.2 %。最後研究電路架構在瞬

間改變負載情況下的穩定度問題，在圖 19 中可發現在 2 ms 時間內改變負載從

240W 到 960W 不停跳動變換著，系統輸出電壓能可在小電壓及小時間範圍內變

回穩電輸出電壓，故本實驗的回授控制是相當穩定的閉回路。 

 

i
T

V
o

V
o

  

(a)             (b)                     (c)  

圖19   電路處在輕載(240 W)和滿載(960 W)於(a) 480 V、(b) 540 V、     

(c) 600 V時，負載步進響應圖 

五、本實驗電路架構之競爭力 

(一) 於輸入一次側，有二個串聯半橋臂及二個分壓電容來平衡且降低四個主動

開關功率半導體元件的截止耐壓，使元件分別最大只需承受一半的輸入電壓

值，進而解決傳統切換式電源轉換器中共振式轉換器與順向式轉換器功率開

關至少需耐一倍以上的輸入電壓之限制。簡言之，因電路架構的改變，使功

效開關半導體元件於關閉時只需承受 1/2 的輸入電壓值，故 800V 輸入時，

元件只要可耐 500V 規格的即可使用，故不必因高壓系統特別去找高耐壓之

元件和增加成本；目前已有相關文章[1–4]報導為了解決高輸入電壓造成開

關元件高耐壓的問題，文章中提出使用三階轉換器(three-level converters , 

TLCs)的架構，該技術採取中間點箝位二極體(neutral-point diode clamp)或是

共振電路去克服主動開關、功率開關、箝位二極體、分壓電容(split capacitors)

上的高耐壓，該技術非常吸引人們的目光，因為它能讓元件只需承擔輸入電

壓的一半值，可是該架構卻要使用更多的電路元件使得成本變高，且需複雜

的控制方式和必需能提供開關驅動的脈波寬度調變控制晶片(PWM IC)。 

(二) 疊接架構中的二個並聯共振轉換器模組，運用交錯半個切換週期的控制訊

號來使一次側次輸入電流平衡等量分流給二個共振轉換器模組，以減少功率

開關元件和整流二極體的電流通過量，進而減少元件的耐流值，亦有效降低

輸入均方根電流值進而可減少一次側變壓器銅損和鐵心尺寸明顯被縮小，同

理較低的漣波電流可使輸入電容值下降；換言之，此架構可確切解決傳統

LLC 共振式轉換器主動和被動元件於高輸出瓦數時電路中的高電流壓迫。 

(三) 主動開關元件在零電壓的情況下進行導通可明顯的減少系統的切換能源損

耗，與整流開關於零電流時截止關閉亦可防止少數載子反向再復合的問題和

切換能源損失，讓功率半導體元件切換損失降至最低，亦提高系統整體平均

效率達 92%以上。 
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(四) 採取變壓器串聯─串聯的接法則可平衡確保一次側、二次側各支路的電流

平衡和合理有效解決熱效應問題，理論結果證實此種變壓器接法確實有助電

流平均分流之效。 

(五) 輸出端為串聯方式，讓千瓦數系統原先需 16 個的橋式整流及 8 個整流二極

體的中間抽頭式整流架構可減至只需 4 個來取代即可，有效降低整流元件的

數量與成本，也達到希冀電路縮小化和重量減輕的目標，且整流元件上的電

流量亦為原來架構的大小，並不會加大元件電流量。 

(六) 使用同步整流功率半導體開關 MOSFET 來取代整流二極體，可減少二極體

導通時因元件本身自然特色順向壓降 0.2~0.7V 與輸出大電流乘積的消耗，

故可幾乎使整流元件隕為零。(PS：功率半導體開關 MOSFET 導通時無順向

導通壓降值。) 

(七) 在非對稱式半橋轉換器中，二次側整流二極體的耐壓遠高於二倍的輸出電

壓，然而此架構耐壓只需二倍的輸出電壓即可，所以低電壓額定的蕭特基或

超快速二極體或同步整流功率 MOSFER 即可應用於此研究中來降低成本。

因而本研究的系統可讓電路面積減至最小和成本最低、效率最佳化，電路功

率密度達最高。 

(八) 主動箝位順向式轉換器[1–5]、非對稱式半橋轉換器[1–5]及全橋相移式轉換

器[1–5]，電路中半導體元件具備在高功率或低輸出瓦數的零電壓導通切換

特性，使得它們普遍廣泛被應用於現今切換式電源供應器中。然而，零電

壓導通切換特性在這些電路架構中仍侷限於特定輸入電壓值和輸出負載瓦

數範圍內[1–5]，即零電壓導通切換特性並非任何輸入和負載情況下皆可滿

足。再者因為輸出二次側使用濾波電感，讓輸出整流二極體無形中需承擔

高電壓和高電流[1–5]；且隨著整流二極體的導通損失增加亦將使得柔性切

換特性難以設計於廣範圍的輸出入情形下，此外，在實際的電源供應器應

用上，功率半導體元件主要仍受限於高電壓和高電流的威脅。 

陸、結  論 

在本實驗中，我們研究一個應用於高輸入電壓480V到600V輸入、24V/40A 

(960W)輸出情況下之新式零電壓切換並具變壓器串聯接法的直流對直流(DC/DC)

轉換器。於輸入一次側，它有二個串聯半橋臂及二個分壓電容來平衡且降低四個

主動開關功率半導體元件的截止耐壓，使元件分別最大只需承受一半的輸入電壓

值，進而解決傳統切換式電源轉換器中共振式轉換器與順向式轉換器功率開關至

少需耐一倍以上的輸入電壓之限制，故文中提出的電路架構非常適用於高輸入電

壓的應用，如三相380V電源系統（three-phase 380V utility system）、船艦電源分

佈系統（ship electric power distribution system）、伺服器電源系統（server power 

supply）、資料儲存電源系統（data storage system）、燃料電池系統（fuel cell system）、

雲端基礎硬體設備(cloud-infrastructure hardware)、太陽能高壓系統、電動汽機車

電源系統…等。 

而疊接架構中的二個共振轉換器模組則可充分運用分流觀念來減少功率開
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關元件和整流二極體的電流通過量，進而減少元件的耐流值；其次主動開關元件

在零電壓的情況下進行導通可明顯的減少系統的切換能源損耗，與整流二極體於

零電流時截止關閉亦可防止少數載子反向再復合的問題和切換能源損失，讓功率

半導體元件切換損失降至最低，亦提高系統整體平均效率達88%以上。 

採取變壓器串聯─串聯的接法則可平衡確保一次側、二次側各支路的電流

平衡，實驗結果證實此種變壓器接法確實有助電流平均分流之效。另外，由於輸

出端為串聯方式，讓原先需八個整流二極體的中間抽頭式整流架構可減至只需四

個來取代即可，故降低整流二極體的數量與成本，也達到希冀電路縮小化的目標，

所以，本研究的架構系統可讓電路面積減至最小和成本最低、效率最佳化。 
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