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中文提要：

為了實現高功因、低電流諧波、高效率與低成本之螢光燈電子安定器，本文提

出三種新型的單級高功因電子安定器，應用於螢光燈管，分別為：(1)單級非對稱結
構之高功因電子安定器、(2)單級對稱結構之高功因電子安定器、(3)單級單切換開關
之高功因電子安定器。電子安定器以 D類或 E類共振換流器為螢光燈的驅動電路；
以降升壓轉換器作為功因修正電路。經由整合降升壓轉換電路與共振換流器的主動

開關，得到單級結構之安定器電路，具有構造簡單、元件數目少、效率高與低成本

等優點。

針對單級非對稱結構之高功因電子安定器，採取非對稱脈波寬度調變的控制方

式，驅動 T8-36W 快速啟動型螢光燈，兩個主動開關分別工作於零電壓與零電流切
換導通；而單級對稱結構之高功因電子安定器，則採取對稱脈波寬度調變的控制方

式，驅動兩支串聯的 T9-40W 快速啟動型螢光燈，兩個主動開關均具有零電壓切換
導通的優點，且有相同的電流，效率更高；單級單切換開關之高功因電子安定器，

以脈波寬度調變的方式控制唯一的主動開關，驅動 PL-27W 小型螢光燈，透過適當
參數設計使主動開關能於零電流切換導通，以維持電路高效率。固定主動開關的切
換頻率與責任週期，並設計降升壓轉換器工作於不連續電流模式，可以獲得高功率

因數。

本文根據開關導通情形建立電路的工作模式，分析電路工作原理。為簡化分析，

應用基本波近似法與螢光燈的等效電阻模型，建立等效電路，以此等效電路為基礎

推導電路參數的設計方程式及設計流程。最後，以電腦模擬與實際電路量測作理論



驗證。實驗的結果相當令人滿意，其功率因數均高於 0.99；電流總諧波失真 10%以
下；電路效率高達 85%以上。

英文提要：

Three novel single-stage electronic ballasts with the advantages of high-power-factor,
low current harmonic, high efficiency, and low cost are proposed for rapid-start
fluorescent lamps. Included are (1) single-stage high-power-factor electronic ballast with
asymmetrical topology, (2) single-stage high- power-factor electronic ballast with
symmetrical topology, and (3) single-stage single-switch high-power-factor electronic
ballast. The circuit configurations are obtained by integrating the buck-boost power-factor-
correction converter into the Class D or the Class E resonant inverter. With simple circuit
configuration and less component count, desired circuit performances of high-power-
factor and high efficiency are realized.

The control methods of pulse-width-modulation (PWM) with asymmetrical and
symmetrical approaches are utilized for the three presented ballasts. The buck-boost
conversion stage is operated at discontinuous current mode (DCM) to achieve nearly
unity power factor at a fixed switching frequency. With carefully designed circuit
parameters, the power switches can exhibit either zero-voltage switching-on (ZVS) or
zero-current switching-on (ZCS). As a result, high circuit efficiency can be ensured.

Design equations are derived and computer analyses are performed based on the
lamp’s equivalent resistance model and fundamental approximation. Accordingly, design
guidelines for determining circuit parameters are provided. Prototypes of the three
proposed circuits designed for a T8-36W lamp, two series-connected T9-40W lamps and a
PL-27W lamp are built and tested to verify the computer simulations and analytical
predictions.
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摘要

為了實現高功因、低電流諧波、高效率與低成本之螢光燈電子安定

器，本文提出三種新型的單級高功因電子安定器，應用於螢光燈管，分

別為：(1)單級非對稱結構之高功因電子安定器、(2)單級對稱結構之高

功因電子安定器、(3)單級單切換開關之高功因電子安定器。電子安定

器以 D類或 E類共振換流器為螢光燈的驅動電路；以降升壓轉換器作為

功因修正電路。經由整合降升壓轉換電路與共振換流器的主動開關，得

到單級結構之安定器電路，具有構造簡單、元件數目少、效率高與低成

本等優點。

針對單級非對稱結構之高功因電子安定器，採取非對稱脈波寬度調

變的控制方式，驅動 T8-36W 快速啟動型螢光燈，兩個主動開關分別工

作於零電壓與零電流切換導通；而單級對稱結構之高功因電子安定器，

則採取對稱脈波寬度調變的控制方式，驅動兩支串聯的 T9-40W 快速啟

動型螢光燈，兩個主動開關均具有零電壓切換導通的優點，且有相同的

電流，效率更高；單級單切換開關之高功因電子安定器，以脈波寬度調

變的方式控制唯一的主動開關，驅動 PL-27W 小型螢光燈，透過適當參

數設計使主動開關能於零電流切換導通，以維持電路高效率。固定主動

開關的切換頻率與責任週期，並設計降升壓轉換器工作於不連續電流模

式，可以獲得高功率因數。

本文根據開關導通情形建立電路的工作模式，分析電路工作原理。
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為簡化分析，應用基本波近似法與螢光燈的等效電阻模型，建立等效電

路，以此等效電路為基礎推導電路參數的設計方程式及設計流程。最後，

以電腦模擬與實際電路量測作理論驗證。實驗的結果相當令人滿意，其

功率因數均高於 0.99；電流總諧波失真 10%以下；電路效率高達 85%以

上。

關鍵詞：螢光燈、電子安定器、功因修正、非對稱脈波寬度調變、對稱

脈波寬度調變
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Abstract

Three novel single-stage electronic ballasts with the advantages of high-

power-factor, low current harmonic, high efficiency, and low cost are

proposed for rapid-start fluorescent lamps. Included are (1) single-stage high-

power-factor electronic ballast with asymmetrical topology, (2) single-stage

high- power-factor electronic ballast with symmetrical topology, and (3)

single-stage single-switch high-power-factor electronic ballast. The circuit

configurations are obtained by integrating the buck-boost power-factor-

correction converter into the Class D or the Class E resonant inverter. With

simple circuit configuration and less component count, desired circuit

performances of high-power-factor and high efficiency are realized.

The control methods of pulse-width-modulation (PWM) with

asymmetrical and symmetrical approaches are utilized for the three presented

ballasts. The buck-boost conversion stage is operated at discontinuous

current mode (DCM) to achieve nearly unity power factor at a fixed

switching frequency. With carefully designed circuit parameters, the power

switches can exhibit either zero-voltage switching-on (ZVS) or zero-current

switching-on (ZCS). As a result, high circuit efficiency can be ensured.

Design equations are derived and computer analyses are performed

based on the lamp’s equivalent resistance model and fundamental

approximation. Accordingly, design guidelines for determining circuit

parameters are provided. Prototypes of the three proposed circuits designed

for a T8-36W lamp, two series-connected T9-40W lamps and a PL-27W
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lamp are built and tested to verify the computer simulations and analytical

predictions.

Keywords: Fluorescent lamp, electronic ballast, power-factor-correction,

asymmetrical pulse-width-modulation (APWM), symmetrical

pulse-width-modulation (SPWM).
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第一章  簡介

1-1 研究動機

1-1-1 螢光燈

「陽光、空氣、水」是人類生存的三大要素。在光源體還未發明之

前，早期農業社會的人們就只能過著日出而做日落而息的生活，除了晦

暗不定的月光外，就只能靠蠟燭、油燈的微弱光源，或是利用閃爍的螢

火蟲延長夜間活動的時間。

到了十八世紀，美國富蘭克林發現了電；十九世紀的愛迪生發明了

使用電發光的白熾燈泡，為人類創造了穩定充足的光源。然而，白熾燈

泡的低發光效率並無法滿足大眾對高品質光源的渴望。另一方面，螢光

燈相較於白熾燈具有較高發光效率(lm/W)、較低燈管溫度和較長的使用

壽命等優點[1-5]，雖然它的燈具顯得龐大且笨重，並且需要使用安定器

才能正常工作，螢光燈還是迅速地取代白熾燈泡，成為工業與家庭照明

的主流。

螢光燈是一種低壓氣體放電燈，係利用氣體放電激發塗在管壁上之

螢光粉而發出可見光。燈管兩端都有可放射電子的燈絲電極，燈絲上大

多塗有易於游離電子的氧化物，如氧化鈣、氧化鋇、氧化鍶等。當燈絲

加熱到足夠溫度時，可產生游離電子分佈於燈絲附近，此時若在燈管兩

端加上足夠高的電壓（啟動電壓），游離電子受兩端所加電場的影響會

產生電子電荷運動。高速運動的電子和管內氣體原子相互撞擊，游離出

更多的電子和離子，當這種現象達到某一定程度時，燈管即被點亮。由

於管內裝的是水銀蒸氣，此時釋放出來的是肉眼無法看到的紫外線，紫

外線再次激發管壁的螢光物質轉化成可見光。
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1-1-2 電磁耦合式安定器與電子安定器

螢光燈與大多數的氣體放電燈一樣，呈現負增量電阻 (negative

incremental resistance)特性，燈管啟動完成後，管內充滿電離子，此時只

需在燈管兩端提供一較小電壓值即可維持燈管電弧電流，使燈管維持在

點亮狀態。燈管工作於高功率時，管內游離電子密度較高，燈管電壓較

低、電弧電流較高；反之，燈管工作於低功率時，管內游離電子密度降

低，燈管電壓反而較高、電弧電流較低。因此，需要安定器來限制流經

燈管的電流，以避免燈管燒毀。除了限流功能外，安定器還需要提供足

夠高的啟動電壓，使游離氣體產生放電現象。

傳統電磁耦合式安定器工作頻率與市電頻率相同，除體積大、笨重、

會發出低頻嗡嗡聲噪音與低頻閃爍現象外，能量轉換效率亦低，且隨著

使用時間呈現衰減現象，加上發熱問題，讓產品設計上受到相當大的限

制與困擾。為了改善上述傳統安定器的缺點，電子式安定器乃因應而生。

電子式安定器通常工作於 20kHz以上的高頻，體積小、重量輕、無噪音、

不閃爍，將可為所設計的產品提供輕、薄、短、小、高品質、省成本的

解決方案，尤其重要的是高頻工作的螢光燈比低頻工作時，有更高的照

明效率。此外，一個設計妥善的電子式安定器更可延長螢光燈的使用壽

命[4-6]。

電子安定器大多採用共振式換流器(resonant inverter)為主要的電路

架構，以功率半導體元件為開關，作高頻的切換動作，配合負載共振電

路，提供螢光燈負載所需的高頻電流。D 類與 E類共振式換流器具有結

構簡單、效率高、適合高頻操作、共振電流接近正弦波及燈管電流峰值

因數(crest factor；CF) 較低等優點，因而被大多數電子安定器採用[7-12]。

D 類共振式換流器可採自激或外激之驅動方式來切換其主動開關，自激

式擷取負載電流回授自行產生驅動信號，不需額外控制電路，成本較低
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[13-15]。然而，自激式電子安定器自有其先天上的限制，不容易達到高

功因、調光、預熱控制等功能。因此，漸漸地淪為低價位、低品質的商

品。外激式控制電路較複雜，功能也較完備，譬如：調光、預熱、軟啟

動、保護、遙控、群控等。市面上已出現許多針對 D類電路所設計的電

子安定器控制 IC [16,17]。

1-1-3 功因修正電路

為了提供共振式換流器電路所需的直流電壓，一般的安定器大多利

用二極體橋式整流電路或倍壓整流電路將市電的交流電源轉換成直流電

壓。而為了獲得穩定的直流電壓，必需在直流側並聯一大電容以降低直

流電壓的漣波成分，由於大電容將直流電壓維持在固定的準位，使得整

流電路的二極體只在交流電源的電壓高於直流電壓時才導通，導通時電

路阻抗相當低，因此會有很大的脈波狀湧入電流。且導通時間非常短，

這種脈波電流波形含大量諧波（harmonic），導致極低的功率因數[18,19]，

亦會造成輸入電壓波形的失真變形、污染電源系統。由實際量測發現，

這種脈波電流的總諧波失真（total harmonic distortion；THD）會高達 100%

以上，而交流端之輸入功率因數則僅有約 0.6 左右。低功因不僅降低系

統設備（如電力變壓器）的利用因數（transformer utilization factor），迫

使相關元件與設備的額定容量必須提高，以供應負載所需。此外，高次

諧波電流常導致控制電路及電力保護設備的誤動作，並使量測儀器或通

訊系統受到干擾。以往，由於電子安定器未被廣泛使用，這些問題未受

到重視；如今，由於電子安定器的普及應用，其低功率因數與高電流諧

波所造成的電力系統污染，已不能再等閒視之了[20-24]。因此，如何改

善功率因數及降低總諧波失真，乃成為設計電子安定器的重要課題。

欲達到高功因及低總諧波失真要求，可在電路的輸入端上加入適當

的電力濾波電路。濾波電路可概分為被動式濾波電路與主動式功因修正
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電路(active power-factor-corrector; PFC)。傳統的被動式濾波電路是由被

動元件組成，包括：電感、電容和被動開關(二極體)，利用改變輸入電

流流入直流濾波電容的路徑與時間來改善輸入電流的波形和相位，設計

適當的電路參數可以達成一定程度的功因修正功能[25-28]。其優點為電

路結構簡單、堅固耐用、成本低廉。然而，被動式濾波電路工作頻率與

市電相同，其元件的體積大、重量重，且低頻工作的電感易產生哼哼聲

等諸多的缺點。除此之外，被動式濾波電路由於不含主動元件，無法因

應輸入電壓或負載的變化，調節直流鏈電壓。因此，必須針對特定輸入

電壓及負載設計，一旦輸入電壓或負載有所變化，功因改善及諧波消除

的效果就不如預期。所以，就設計可調光電子安定器而言，被動式濾波

電路並不可行。

主動式功因修正電路由儲能元件、切換開關元件及控制電路組成，

位置是在整流電路與直流鏈電容之間。控制電路驅動開關元件作高頻切

換，並偵測輸入和輸出電壓，因應不同功率負載的需求，來控制主動開

關切換的時機，使儲能電感進行能量儲存與釋放，以改變輸入功率與電

流波形。經由適當的操作程序，可精確地控制輸入電流的波形及大小，

使成為高頻的脈動波形，其波包或平均值能追隨交流電源電壓波形，並

且保持同相位，達到功因修正及穩壓的功能。目前，已有多種電路架構

被應用於主動式功因修正電路，如降壓式轉換器(buck converter)、升壓

式轉換器(boost converter)、降升壓式(buck-boost converter)、返馳式轉換

器 (flyback converter)⋯等，及多種控制方式，如電壓追隨法 (voltage

follower)、誤差相乘法(error multiplier)、磁滯電流控制法(hysteresis current

control)⋯等，均可將功因提高至接近 1，總諧波失真可被抑制到 10%以

下[29-40]，功因修正的效果非常良好。
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1-1-4 單級高功因電子式安定器

在共振式換流器前加上主動式功因修正電路的電子安定器，確實可

以因應輸入電源或負載的變動來滿足高功因的要求。然而，這種雙級的

架構需要兩次功率轉換的過程，增加切換損失和額外的傳導損失，使得

整體的電路效率降低；而且，需要兩組控制電路分別驅動功因修正電路

與共振式換流器。額外增加的控制電路和切換元件使得電路結構複雜

化，成本也相對提高。對於低單價、成本敏感的電子安定器而言，並不

利於其產品的市場競爭力。若能將功因修正電路及後級轉換電路中的切

換開關加以整合，使其同時負責前、後級的切換工作，即可減少開關元

件的數目，連帶節省一組控制電路，不但使得電路結構簡單化、成本降

低，同時整體轉換效率也因減少一級的轉換損失而獲得提升，此即所謂

單級高功因電子安定器，也是目前最新的研發趨勢[41-58]。

目前已有多篇單級高功因電子安定器論文被提出，其中負載共振式

與充電幫浦(charge-pump)式單級高功因電子安定器[41-45]，具低成本與

輕薄短小的優勢。然而，電路參數乃是針對特定燈管功率設計，燈管工

作於特定的功率時，功因修正效果相當理想，而當功率變動時，功率因

數也隨之下降。

另一類單級高功因電子安定器，以交流/直流轉換器作為功因修正電

路，其常見的電路架構有升壓式轉換器、降升壓式及返馳式轉換器[46-

59]。設計儲能電感工作於不連續電流模式(discontinuous current mode;

DCM)時，可以使安定器工作於高功因狀態。當輸入電壓變動時，以改

變主動開關元件的工作頻率或責任週期(duty ratio)來達到穩定的輸出功

率。升壓式轉換器的輸出電壓高於電源電壓，開關元件與直流鏈電容及

整流後的電源電壓成共地的連接方式。與共振式換流器整合時，只需多

加一個二極體來避免換流器能量流入轉換器，整合後的單級高功因電子
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式安定器，電路較為簡單[46-52]。然而，當電感工作於不連續電流模式，

欲得到高功因目的，直流鏈電壓需遠高於輸入交流電壓的峰值 [36]，因

此需要使用高耐壓值元件，功率元件的切換和導通損失也較大。反之，

以降升壓式或返馳式轉換器作為功因修正電路之單級高功因安定器[53-

59]，並無高輸出電壓的限制，只要在每一電源週期內，固定切換開關的

工作頻率與導通責任週期，控制儲能電感工作於不連續電流模式即可得

到功因修正的功能。降升壓式及返馳式轉換器原理相同，返馳式轉換器

在設計上只是多了變壓器圈數比做參數轉換，電路結構相似，而以返馳

式轉換器的變壓器在做能量轉換時，可提供電壓隔離功能，然而，相較

於電感會有較大損失，漏磁現象與電路干擾也較嚴重。綜合以上，降升

壓式轉換器較適合應用於單級高功因電子式安定器，也是本文研究的主

題。

本文針對降升壓式轉換器與負載共振式換流器電路加以整合，提出

三種新型的電子安定器，分別為單級非對稱結構之高功因電子安定器、

單級對稱結構之高功因電子安定器及單級單切換開關之高功因電子安定

器。設計降升壓轉換器工作於不連續電流模式，以達到高功率因數的需

求。針對不同電子安定器的電路架構與工作特性，採取對稱脈波寬度調

變或非對稱脈波寬度調變的控制方式，調整傳遞到負載共振換流器的輸

入功率，實現高效率、高功因、安靜、舒適、省電的電子安定器。

1-2 本文大綱

本文的內容共分七章陳述，第一章簡單介紹螢光燈管與安定器，並

闡述本文的研究動機。第二章介紹降升壓轉換器、D類及 E類共振換流

器，推導降升壓轉換器作為功因修正電路的工作原理，分析 D類共振換

流器及 E類共振換流器工作特性。第三章推演燈管等效電阻模型，以此

電阻模型及基本波分析法為基礎，建立燈管驅動電路的等效電路，導出
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螢光燈管的設計方程式。第四章整合降升壓轉換器與 D類共振換流器，

發展出單級非對稱結構之高功因電子安定器。藉著電路工作模式與工作

特性的分析，設計電路參數，並利用電腦模擬與實驗驗證，完成高效能、

高功因的電子安定器。第五章整合兩組降升壓轉換器與 D類共振換流

器，發展出單級對稱結構之高功因電子安定器。根據開關元件導通狀態

區分電路工作模式，設計電路參數使全部主動開關均作於零電壓切換導

通，並以實際電路驅動兩支串聯 T9-40W快速啟動型(rapid-start)螢光燈，

驗證電路的可行性。第六章整合降升壓轉換器與 E類共振換流器，發展

出單級單切換開關之高功因電子安定器。推導電路工作於最佳化模式時

的設計方程式，並設計電路參數實際驅動 PL-27W小型螢光燈(compact

fluorescent lamp; CFL)。第七章則為本文的結論與未來研究方向。
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第二章  降升壓式雙級高功因電子安定器

本章節將探討以降升壓式轉換器為功因修正電路的雙級高功因電子

安定器，分析降升壓轉換器的工作原理，推導功因修正的電路設計方程

式。共振式電路常用於驅動螢光燈，本章後半章節介紹 D類與 E類共振

換流器工作原理，分析電路在各種切換頻率下的工作模式與主動開關零

電壓或零電流切換導通的電路特性。

2-1 功因修正電路

圖 2-1 是目前廣泛使用的雙級高功因電子安定器電路架構，包含：

橋式整流電路(bridge-rectifier)、主動功因修正電路與共振換流器。

交
流
電
壓
源

橋
式
整
流
器

主動功因

修正電路

螢
光
燈

共振換流器

直流鏈
 電壓

圖 2-1 雙級高功因電子安定器方塊圖

2-1-1 電路架構

功因修正電路一般是由直流對直流轉換器(DC/DC converter)擔任，

內含一儲能電感、一組主動開關與控制電路，控制電路因應負載的需求

驅動主動開關，使之做高頻切換。當主動開關導通時，儲能電感的電流

加大，其儲存的能量增加；反之，當主動開關關閉時，儲能電感的電流

減少，其儲存的能量釋放到直流鏈電容。經由適當的控制電路，可精確

地控制輸入電流的大小，使電流波形追隨交流輸入電壓波形，並保持同

相位，達到功因修正及穩壓的功能。目前的技術所發展出的功因修正電
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路，工作頻率從數十至數百 kHz，允許輸入電源和負載在相當大的範圍

內變化，可將諧波失真抑制到幾乎不存在，功因也幾近於一。

交流對直流轉換器的基本電路架構依儲能電感與主動開關的相對位

置可概分為降壓式、升壓式、降升壓式邱克式(Æuk converter)、Sepic 式

及 Zeta 式等六種，如圖 2-2。其中，又以升壓式及降升壓式的電路架構

較易於達到功因修正的目的，電路簡單且控制方式也較容易完成。設計

儲能電感的電流工作於連續電流模式(continuous-current-mode；CCM)或

不連續電流模式，兩者均可達到高功因的目的。對於同樣的輸出功率而

言，電感工作於 DCM 較 CCM 有較大的峰值電流，功率越大，峰值電

流越大，電路的切換截止損失與導通損失亦隨之增加。因此，CCM 較

適合應用於大功率輸出。然而，電感工作於 CCM 時，控制電路必須隨

時偵測輸入電壓、電感電流和輸出電壓，電路較為複雜，且在每個輸入

電壓週期內，其開關切換頻率與責任週期均在改變，當考慮將功因修正

電路與後級的共振換流器整合成單級架構時，開關元件的切換頻率與責

任週期必需與換流器必須一致。因此，功因修正電路工作於 CCM，不

利於與後級共振電路整合；相反地，對於升壓式及降升壓式轉換器，若

使開關元件的切換頻率與責任週期在每一輸入電源週期內均保持固定，

只要設計電感工作於 DCM 即可有功因修正的功能。然而，升壓式轉換

器的輸出電壓必需要遠大於輸入電壓時，才能達到較佳的功率因數，因

此，升壓式轉換器與其後級電路必須採用較高耐壓額定值的元件。另一

方面，若將固定切換頻率、固定責任週期的控制方式應用於降升壓式轉

換器，直流鏈電壓只需要夠大，使儲能電感的電流工作於 DCM，即可

達到高功因的目的，並無輸出電壓必需要遠大於輸入電壓的限制條件。

降升壓式轉換器的切換開關必需承受輸入電壓峰值與輸出電壓之和，但

是，其後級電路的半導體元件的耐壓值，只需大於輸出電壓即可。高耐

壓的開關元件不僅價錢昂貴，其切換損失與導通損失也較大。基於上述

理由，本文以降升壓式轉換器作為安定器的功因修正電路。



10

Cdc

+

_

L+

_

Vs D

S
負
載dcV

(a) 降壓式

Cdc

+

_

L+

_

D
S

負
載Vs dcV

(b) 升壓式

Cdc

+

_

L

+

_

DS
負
載Vs dcV

(c) 降升壓式

L1+

_

DS Cdc

+

_
負
載

C L2
Vs dcV

(d) 邱克式
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圖 2-2功因修正電路之基本結構
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2-1-2 降升壓式之功因修正電路分析

Cdc

+

_

負
載Lp

Ip
+

_

DF

控制電路

Is

Iin
C 1

Vs Vdc

Vgs

Vrec

S

圖 2-3降升壓式功因修正電路

圖 2-3為降升壓式功因修正電路之電路架構，主動開關 S由功率元

件MOSFET扮演，控制電路提供方波電壓 Vgs來驅動開關S做高頻切換，

為了得到高功因，需設計電感電流工作於 DCM，且開關 S的切換頻率

與責任週期在整個交流電源電壓的週期內，皆保持固定。圖 2-4為電感

電流波形，其工作原理說明如下：

轉換器的電源由輸入交流電壓所供給，可以用下式表示。

)2sin( tfVV Lms π= (2-1)

其中 fL與 Vm分別為輸入電壓的頻率和電壓峰值。在實際的設計中，開

關的切換頻率 fs遠大於交流電源電壓頻率 fL。在此假設條件下，在轉換

器的每一高頻切換週期內，可以將整流後的電壓 Vrec視為固定值。

當 srTdt ≤≤0 ，Vgs為高電位，開關 S導通，此時 Vrec跨於電感 Lp上，

電感電流 Ip等於開關電流 Is，在不連續導通模式下，Ip與 Is電流由零開

始線性上升，

( ) sr
p

rec
ps Tdtt

L

tV
tItI ≤≤== 0,

)(
)( (2-2)
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其中 dr與 Ts分別為開關 S的責任週期及切換週期，當 srTdt = ，電感電流

到達每一切換週期的最高值，電感的峰值電流可以表示如下：

( )
sr

p

rec
peakp Td

L

tV
tI =)(, (2-3)

當 ssr TtTd <≤ ，Vgs為低電位，開關 S關閉，此時開關電流等於零，

電感為保持原有的磁通促使其電流流經飛輪二極體 DF對直流鏈電容 Cdc

充電，此時跨於電感 Lp的電壓為負的 Vdc，電感電流由峰值開始線性下

降，由於電感工作於 DCM，因此每一切換週期結束前，電感電流下降

至零，且 DF阻隔負電流，使電感電流保持在零，開關與電感電流可以

表示如下：

( )

ssrtpeakpsr
p

dc
p

s

TtTdITdt
L
V

tI

tI

<≤+−−=

=

)(,)()(

0

(2-4)

其中 dcV 為直流鏈電壓。

濾波電容 C1通常很小，在輸入電源頻率(60Hz)下具很高的容抗，因

此電壓 Vrec呈現整流後的正弦波波形，

( ) )2sin( tfVtV Lmrec π= (2-5)

輸入電流只有在電感電流上升的期間才會流過開關 S，由(2-2)、(2-5)式，

開關電流將呈現鋸齒波，且其峰值會追隨輸入電壓而呈現正弦波的正半

波波形，如圖 2-5 所示。開關電流在每個切換週期的平均值可以表示如

下：

( )
)ð2sin(

22
)(

2
,

, tf
L

TdV

T

tITd
tI L

p

srm

s

peakpsr
avgin =

⋅
= (2-6)

由(2-6)式得知，如果在每一輸入電源週期內，將開關 S的責任週期 dr與

開關切換週期固定，則其平均電流將正比於輸入電壓，只需利用小濾波
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電容 C1來提供鋸齒波電流的高頻成分，換言之，利用電容 C1用來濾除

輸入電流的高頻成分，則輸入電流將為正弦波，

)ð2sin(
2

)(
2

tf
L

TdV
tI L

p

srm
in = (2-7)

由(2-7)式發現輸入電流追隨輸入電壓波形且同相位，不僅可以達到高功

因，輸入電流之總諧波失真亦抑制到很小。

由(2-1)與(2-7)式，可以求得輸入功率等於：

∫ =⋅= π ππ
π

2
0

2
2

4
)2()()2sin(

2
1

sr
p

m
inmin Td

L

V
tfdtItfVP LL (2-8)

由(2-8)式發現，當設計電感電流在 DCM，輸入功率與責任週期的平方

成正比，與切換頻率成反比。可以改變開關元件的責任週期或切換頻率

以控制輸入功率，進而調整燈管功率。

t

Vgs

Tsd r Tsd r(1- )

Ip (t )

Ip,peak ( t )

圖 2-4  電感電流 pI 波形
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t

s
I ( t )

I
p, peak

( t )

Vgs

....

.... ....
....

I
in, avg

( t )

圖 2-5  Iin, Is, Ip波形

2-2 共振換流器

共振換流器主要是藉著開關元件的高頻切換提供方波電壓或方波電

流給共振電路，共振電路可消除高諧波電流成分，提供正弦波電流來驅

動負載，具有低電流峰值因素、低切換干擾、高效率等優點。燈管電流

的峰值因素較低時，燈管會有較長的使用壽命。當負載開路時，毋需額

外的控制與元件，經適當設計的共振電路即可以產生足夠高的開路電

壓，非常適合應用於驅動螢光燈管。這裡將針對 D類與 E型兩種驅動共

振換流器作介紹。

2-2-1 D 類共振換流器

自 Baxandall[60]於一九五九年發明 D類共振換流器至今，D類共振

換流器已被廣泛應用[60-69]，根據共振電路與負載的連接方式，可分為

串聯共振式(series resonant)、並聯共振式(parallel resonant)與串並聯共振

式(series-parallel resonant)等三種形式，串並聯共振式因容易提供燈管的

燈絲電流路徑而較適合作為螢光燈的安定器。圖 2-6 為 D 類電壓源之串

並聯共振換流器 (Class D voltage-source series-parallel resonant inverter)，

或稱為 D 類電壓切換型串並聯共振換流器 (Class D voltage-switching

series-parallel resonant inverter)。
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Vdc

+

_

S 1

S 2

D 1

D 2

Q1

Q2

L s Cs

C f R

Vgs1

Vgs2

I s1

I s2

I r

圖 2-6  D類串並聯共振換流器

D 類串並聯共振換流器包括兩個雙向切換開關 1S 、 2S 及一組 Ls-Cs-

Cf-R 共振電路， 1S ( 2S )包括一主動開關 1Q ( 2Q )與一個反向並聯二極體

1D ( 2D )。

共振換流器的兩個主動開關 Q1與 Q2是由閘極信號 Vgs1與 Vgs2 交互

驅動導通，產生一方波電壓給共振電路上。Vgs1 與 Vgs2 的責任週期一般

都設計為 50%對稱，Vgs1 與 Vgs2 之間須有一小段很短的怠遲時間 (dead-

time)，以避免上下兩個開關同時導通，造成短路燒毀。當 S1導通，輸入

電壓 Vdc跨於 S2兩端；反之，當 S2導通，輸入電壓 Vdc跨於 S1兩端。因

此，共振電路的輸入電壓為方波，此方波電壓的直流成分(Vdc/2)會跨於

電容 Cs，當共振電路具有高負載品質因數時(load quality factor; QL)，幾

乎所有的電流諧波及直流成分都被串聯電感 Ls與電容 Cs濾除，使流經

共振電路的電流幾乎為正弦波。因此，在分析共振電路時，可以利用基

本波作近似分析[68,69]。依據共振頻率與切換頻率的大小關係，D 類共

振式換流器可區分為三種工作模式，茲簡述如下：

一、切換頻率等於共振頻率( )os ff =

共振電路呈現純電阻特性，共振電流 Ir與基本波電壓 V1同相位，相

位角ψ等於零，電路的理論波形如圖 2-7 所示。當 Ir等於零時，開關 Q1
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導通，電流由零開始流經主動開關 Q1，當 Ir再回到零時，Q1關閉、Q2

導通，此時共振電流為正弦波的負半週，Ir由零開始流經開關 Q2，功率

半導體導通順序為 Q1- Q2- Q1，開關的切換導通(switching-on)或切換截止

(switching-off)均發生於零電流，切換損失幾乎為零，電路效率最高。然

而，在實際電路應用，通常需改變換流器的切換頻率或責任週期來調整

共振電路的輸出功率。由於切換頻率改變或是負載工作點變動，使得零

電流切換不復存在，故實際應用上此種工作模式並不常見。

Vgs1

Vgs2

Vds2

V1

I r

IS1

I S2

圖 2-7 D類共振換流器波形( )os ff =
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二、切換頻率大於共振頻率( )os ff >

當 os ff > 時，共振電路呈電感性，共振電流 Ir落後基本波電壓 V1，

相位角(phase angle)ψ為正值，半導體元件的導通順序為D1-Q1-D2-Q2-D1，

電路的理論波形如圖 2-8 所示。當 Vgs2 電壓由高電位變低電位瞬間，此

時 Ir為負，Q2關閉，Ir轉而流經 D1，經短暫的怠遲時間，Vgs1由低電位

變高電位，Q1並未立即導通，Q1 兩端電壓等於 D1導通電壓(-0.7V)，等

到 Ir開始反向時，Ir開始流經 Q1，因此，Q1是在零電壓切換導通(zero

voltage switching-on; ZVS)與零電流切換導通(zero current switching-on;

ZCS)。由於 Ir落後 V1，當 Vgs1由高電位變低電位，Q1截止，此時 Ir為正，

Ir由 Q1轉向流經 S2，Vds1上升而 Vds2下降，當 Vds2下降至-0.7V時，D2導

通流過 Ir。換言之，開關是被驅動電壓強迫截止，相對地，開關的導通

是由於另一開關的截止，而不是因為驅動電壓。

因為開關具有 ZVS 與 ZCS 優點，切換導通的損失幾乎為零，而且

米勒效應(Miller’s effect)未出現，MOSFET 的輸入電容沒有因為米勒效

應而增加，開關的驅動功率較低，提高了切換導通的速度。當 Q1(Q2)導

通時，其兩端電壓幾乎為零，D1(D2)的逆向恢復電流 (reverse-recovery

current)為共振電流的一部份，無須採用快速二極體，通常 MOSFET 內

部基底-汲極(body-drain)間的二極體即可適用。

雖然， os ff > 時切換導通損失為零，開關的關閉損失卻是存在，開

關關閉時，電壓上升而電流下降，電壓與電流波形重疊部分造成切換損

失。米勒效應使 MOSFET 的輸入電容增加，需要較高的驅動功率，切

換關閉的速度也下降了。然而，藉著並聯電容，切換損失可以有效地降

低。因此為了提高電路效率，通常設計共振電路的共振頻率小於開關的

切換頻率。
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三、切換頻率小於共振頻率( )os ff <

當 os ff < 時，共振電路呈電容性，共振電流 Ir 超前 V1，相位角ψ為

負值，半導體元件的導通順序為 Q1-D1-Q2-D2-Q1，電路的理論波形如圖

2-9 所示。當 Q1導通時，Ir為正，由於 Ir超前 V1，Ir會在 Vgs1 電壓由高

電位壓變為低電位之前到達零點，此後 Ir為負，Q1自然截止，Ir轉而流

經 D1，在電流轉換過程，S1兩端電壓由約 1V到-0.7V，即主動開關的截

止是發生在幾乎零電壓與零電流狀態(zero voltage switching-off, zero

current switching off)，切換截止損失幾乎不存在。當D1導通，輸入電壓

Vdc跨於開關 S2，待 Vgs2由低電位壓變為高電位，電流由D1轉而流向Q2，

S2電壓由 Vdc下降至幾乎為零，Q2導通過程存在電壓與電流，使開關存

在著切換導通損失，當流經Q2的電流由負變正時，D2 導通而 Q2自然截

止。綜由以上分析，主動開關是自然截止而與驅動電壓無關；相對地，

主動開關的導通是由於驅動電壓。非零電壓切換導通會有諸多缺點：

(1)、逆向並聯二極體截止時，電壓由-0.7V上升 Vdc，使得 dv/dt很大；di/dt

亦然，二極體的逆向恢復應力(reverse-recovery stress)很大，瞬間的

電流突波無法流過共振電路而是流過與其串聯的主動開關，高電流

突波會造成嚴重切換損失與干擾，甚至燒毀開關。

(2)、通常主動開關存在寄生電容，在未導通之前的電壓為 Vdc，電容上

的電荷會在開關導通瞬間流過開關造成突波電流，並造成 2
dcCV /2 的

切換損失。

(3)、開關切換導通時，驅動電壓上升而開關兩端電壓下降，米勒效應使

MOSFET 的輸入電容增加，需要較高的驅動功率，切換導通的速度

也下降了。
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I r
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圖 2-8 D類共振換流器波形( )os ff > 圖 2-9 D類共振換流器波形( )os ff <

2-2-2  E 類共振換流器

E 類共振換流器是所有已知的換流器電路效率最高者[70-74]。與 D

類共振換流器比較，E 類共振換流器只需要一個主動開關，且主動開關

的一端直接與整流後的輸入電源負端相連接，控制電路不會連接到直流

鏈高壓，控制電路無高壓隔離問題。只需要一組輸出電壓來驅動主動開

關，控制電路容易製作，成本更便宜。設計適當的電路參數可以使主動

開關於零電壓導通，減少切換損失。

圖 2-10 為 E 類共振換流器應用於螢光燈安定器的電路架構。包括

扼流電感 L1、開關 S1、並聯電容 C1及一組 Ls-Cs-Cf -R 共振電路。Vgs為

一高頻方波電壓用來驅動 S1，fs、Ts與 dr分別表示其頻率、工作週期及
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責任週期。R並聯 Cf可以轉換成一等效電阻 Req與一等效電容 Ceq串聯，

形成 Ls-Cs-Ceq-Req串聯共振電路，如圖 2-11 所示，其中 C為 Cs與 Ceq串

聯的電容。當 S1導通時，C1兩端短路，共振電路包含 Ls、Cs、Ceq及 Req。

此時共振頻率 fo1等於：

CL
f

s
o

π2

1
1 = (2-9)

而負載品質因數QL1為：

eq

s

L R
C

L

Q =1 (2-10)

當 S1關閉時，C1參與共振，共振電路包含 C1、Ls、Cs、Ceq及 Req。此時，

共振頻率 fo2與負載品質因數 QL2分別為：

1
1

2
2

1

CC
CCL

f
s

o

+

=
π

(2-11)

( )

eq

s

L R

CC
CCL

Q 1
1

2

+

= (2-12)

通常 C1很小，所以 fo2遠大於 fo1。

Vdc

L1
Ls Cs

R

I rIdc

Vgs Cf
V

c1 C1

I c1S 1
Is

圖 2-10 E類共振換流器
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Vdc
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R

IrIdc

Vgs
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Ic1

eq

C
S1
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圖 2-11 E類共振換流器等效電路

欲提高 E類共振換流器的電路效率，必須使切換頻率 fs大於開關導

通時之共振頻率 fo1，並設計主動開關於電容電壓 VC1等於零時切換導通，

此時電容上能量為零，切換導通時的損失幾乎不存在。

共振電路具有高品質因數時(QL>2.5)，幾乎所有的電流諧波及直流

成分都被濾除，共振電流 Ir幾乎為正弦波；通常輸入電感 L1足夠大，其

電流漣波很小，Idc可視為直流電流源。Idc與 Ir的合成可以視為一電流源，

其大小等於 Idc- Ir，開關導通時 Idc- Ir流經 S1；反之，開關截止時 Idc- Ir流

經 C1。根據 S1切換導通時電流 Ic1的大小，E 類共振換流器有三種可能

工作模式，茲說明如下：

一、最佳化工作模式( ( ) 021 =πcV , ( ) 022 =− = ππ tsfrdc II )

圖 2-12 為 E 類共振換流器於最佳化工作模式的理論電壓與電流波

形，當 S1截止，Idc- Ir對 C1充電，Idc- Ir>0時，C1電壓上升；Idc- Ir<0時，

C1電壓下降。若 Vgs由低電位變為高電位的瞬間，Idc- Ir正好到達零點且

C1電壓亦回到零點，滿足：

( ) 021 =πcV (2-13)

( ) 022 =− = ππ tsfrdc II (2-14)

主動開關可於零電壓與零電流切換導通。
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圖 2-12 E類共振換流器最佳化工作模式(Is(2π)=0)

欲滿足最佳化工作模式，圖 2-11中 C1, L, Req, fs, dr參數需特別設計，

當 Req等於某一特定值 Roptima時才能達到最佳化工作模式。若 Req> Roptima，

共振電流 Ir較最佳化工作模式時的共振電流小，Ir對於 C1的放電量減少，

使得主動開關於正電壓狀態下切換導通，相反地，若 Req< Roptima，共振

電流 Ir較最佳化工作模式時的共振電流大，Ir對於 C1的放電量增加，將

使得主動開關於負電壓狀態下切換導通。不論 C1電壓正負，當開關導通

時，其電荷經開關放電，產生切換損失。當負載 Req變動時，欲降低切

換損失，於 Req< Roptima情況下，可以在主動開關旁並聯一逆向二極體D1，

或串聯一二極體 D2，如圖 2-13 所示。這樣的安排可以使主動開關保持

零電壓導通，稱之為次佳化第一型(sub-optimum I)工作模式及次佳化第

二型工作模式(sub-optimum II)。
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二、次佳化第一型工作模式( ( ) 021 =πcV , ( ) 022 <− = ππ tsfrdc II )

圖 2-13(a)為應用於次佳化第一型工作模式的 E類共振換流器，雙向

導通開關 S1包括一主動開關 Q1與一個反向並聯二極體 D1，若 S1採用

MOSFET，則 MOSFET 內部基底-汲極間的二極體可作為 D1，無須額外

的二極體。圖 2-14為其理論電壓與電流波形。當 Q1截止，Idc- Ir對 C1充

電，Idc- Ir>0時，Vc1上升；Idc- Ir<0時，Vc1下降。當 Vc1下降至-0.7V時，

二極體 D1導通，Idc- Ir由 C1轉向流過 D1，S1兩端電壓被箝制於-0.7V，

當 Vgs由低電位變為高電位，此時，Idc- Ir仍為負值。

( ) 022 <− = ππ tsfrdc II (2-15)

Q1無法立刻導通，等到 Idc- Ir=0時，Q1導通，因此主動開關仍然於零電

壓與零電流切換導通，切換導通損失幾乎為零。然而Q1並非於零電流

截止，主動開關截止時的切換損失仍然存在。

Vdc

L1
Ls Cs

R

I rIdc

Vgs Cf
V

c1 C1

I c1S 1

Q1 D
1

Is

(a)

Vdc

L1 Ls Cs

R

I rIdc

Vgs Cf

V
c1

C1

I c1S1

D2

D
1

(b)

圖 2-13 應用於次佳化工作模式的 E類共振式換流器
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三、次佳化第二型工作模式( ( ) 021 =πcV ,( ) 022 >− = ππ tsfrdc II )

圖 2-13(b)為應用於次佳化第二型工作模式的 E 類共振換流器，圖

2-15為其理論電壓與電流波形。由於開關 S1下方串聯一順向二極體D2，

使得 S1只能通過順向電流。Q1截止時，Idc- Ir對 C1充電，Idc- Ir>0時，Vc1

上升；Idc- Ir<0時，Vc1下降。當 Vc1等於-0.7V時，由於 D2阻隔負電壓，

D1無法導通，Idc- Ir 繼續流過C1，Vc1持續下降。Idc- Ir於 ππ 22 =tf s 之前到

達零點，Vc1開始上升，當 ππ 22 =tf s 時，Vgs變為高電位，此時 Idc- Ir>0，

( ) 022 >− = ππ tsfrdc II (2-16)

由於 D2仍存在逆向偏壓，Q1保持關閉直到 Vc1上升至零時才導通。次佳

化第二型工作模式的最大缺點是來自開關兩端的寄生電容，當寄生電容

會被充電到 Vc1的峰值，由於 D2阻隔，此峰值電壓無法經由共振電路放

電，需等到 Q1導通時才經由 Q1放電，產生突波電流及
2
12

1 cCV 的能量損

失。
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圖 2-14 E類共振換流器 圖 2-15 E類共振換流器

次佳化第一型工作模式(Is(2π)<0) 次佳化第二型工作模式(Is(2π)>0)
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第三章  燈管負載之共振式電子安定器

本章推導螢光燈等效電阻模型，建立以螢光燈為負載之共振式電路

的等效電路，並利用基本波分析法作簡化分析，推導螢光燈於開路與穩

定工作狀態時的電路方程式。

3-1  等效燈管電阻模型

螢光燈管作為共振換流器的負載，會影響共振電路的特性，所以在

電子安定器設計時，螢光燈管模型的建立也就相當重要。圖 3-1 為螢光

燈構造與放電特性示意圖。螢光燈管可分成陰極燈絲及電弧兩個部分，

燈絲發射電子至另一端形成電弧電流。燈管兩端構造對稱，互為陰極與

陽極；因此，必須供給交流電以利對稱工作，否則影響壽命。一般螢光

燈規範上所稱燈管電壓 Vlamp，其實是圖中 XG 兩點的電壓，這個電壓包

含了電弧電壓Varc和電弧電流 Iarc流過兩端燈絲電阻的壓降。燈管功率Plamp

則包含了電弧功率 Parc和電流流過燈絲電阻所消耗的功率 Pf。

X Y
f

r

ZG

arcI arcV

lampV

圖 3-1 螢光燈構造與放電特性示意圖
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燈絲電阻受溫度效應影響，冷熱自是不同。穩態工作時，通常希望

將燈絲維持在適當溫度以利於電子發射，過高或或低都不利於燈管的使

用壽命。燈絲電阻為正溫度係數(positive temperature coefficient)特性，燈

絲於高溫可游離電子時的電阻值變化不大，設計電路參數時，將高溫時

的燈絲電阻視為定值，並不會產生太大誤差。

螢光燈的構造雖然簡單，但放電機制卻相當複雜。幸好，根據實驗

顯示，螢光燈高頻工作時，近乎電阻特性，燈管功率因數在 0.96以上，

且工作頻率在 10kHz到 200kHz之間，頻率對燈管特性的影響甚微。所

以可將螢光燈管電弧部分當成等效電阻 arcR 來分析與設計，其等效電阻

等於電弧電壓 Varc除以電弧電流 Iarc。

燈絲的電阻實際上是分布於同一電極的兩端之間，每個部分都可流

出電弧電流，如圖 3-1所示。然而，分散電路模型雖可以獲得最精確的

分析，不過分析時將無可避免要用繁雜的數學運算。為了方便分析與計

算，通常將燈絲電阻當作一集總元件 fr 。並將電弧等效電阻 arcR 接在兩

燈絲電阻中點，如圖 3-2所示即為本文採用之等效燈管電阻模型[16,75]。

一般而言，燈絲的壓降遠小於電弧電壓，分析電路時，可將電弧部

分與燈絲部份分開處理，當計算電弧電壓與電弧電流，可以將燈絲電阻

rf忽略。再將計算出電弧電壓與電弧電流代入燈管等效電阻模型來計算

燈絲功率。

+

_

X Y

f
r 2 f

r 2

fr 2 f
r 2 ZG

arcR arcV

arcI
fI

fI

圖 3-2  燈管等效電阻模型
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3-1-1 燈管電弧特性方程式

由實驗結果發現，電弧電壓隨燈管功率增加而下降，電弧電流隨著

燈管功率增加而增加，電弧等效電阻並非維持定值，而是隨著燈管功率

增加而減少，呈現負增量電阻特性。因此在設計可調光電子安定器時，

必須考慮電弧等效電阻與電弧功率的關係才可能獲得精確的結果。由圖

3-2中，電壓VXZ、電弧電流 Iarc和燈絲電流 If可由量測獲得，其中電壓VXZ

必然包含在燈絲上的壓降，利用所量測的電壓 VXZ及燈管電弧電流 Iarc可

將燈管電弧電壓計算出來，如下式所示：

→→
⋅−= arc

f
XZarc I

r
VV

2
(3-1)

根據測量結果發現，電弧電壓與電弧功率幾乎成線性關係，因此可

將電壓表示為功率的一次多項式之近似曲線[75]。

arcVVarc PBAV += (3-2)

其中電弧電壓 arcV 為均方根值， VA 、 VB 為一次多項式的係數，依

個別燈管而有所不同。燈管高頻工作時，燈管電流與燈管等效電阻可分

別以(3-3)及(3-4)式求得：

arcVV

arc

arc

arc
arc PBA

P

V

P
I

+
== (3-3)

arc

2
arcVV

arc

2
arc

arc P

PBA

P

V
R

)( +
== (3-4)

3-2  串並聯共振換流器

圖 3-3 是以螢光燈為負載的共振式電子安定器的基本電路架構，換

流器利用主動開關的高頻切換，輸出一高頻電壓作為共振電路的輸入電
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源。Ls、Cs、Cf 與燈管構成串聯共振並聯負載電路 (series-resonant

parallel-loaded circuit)，其中，Ls與 Cs 不僅提供適當阻抗使燈管於穩定

點工作，也提供高頻諧波電流與直流阻隔功能，使流經燈管電流幾乎為

正弦波；電容Cf有兩個主要功能：在燈管啟動時，提供足夠高的啟動電

壓，於燈管穩態工作時，提供適當的燈絲電流。

Ls Cs

C f

Ir

燈管

共
振
換
流
器

a

b

+

-

Vab

圖 3-3燈管負載之共振式電子安定器

3-2-1 等效電路

一個具有高負載品質因數的共振電路，幾乎所有的高次諧波及直流

成分項都被濾除，只有輸入電壓在切換頻率的基本波成分可以通過共振

電路。由於流經共振電路的電流幾乎為正弦波，因此在分析共振電路時，

可以利用基本波分析法來近似。結合燈管電阻模型得到共振式電子安定

器的基本波等效電路，如圖 3-4所示，圖中 1V 為共振電路的輸入電壓 Vab

的基本波成分。
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圖 3-4 共振式電子安定器之等效電路

從圖 3-4之等效電路，以Varc為參考電壓，燈絲電流If等於：

p

arc
f

Z

V
I = (3-5)

上式中，Zp是並聯電容Cf與燈管模型中右半邊的燈絲電阻之串聯阻抗，

o
pp

fs
fcffp Z

Cf
jrjZrZ θ

π
∠=−=+=

2

1 (3-6)

V1等於Varc加上共振電流於串聯阻抗產生的壓降，

( ) sfarcarc ZIIVV ⋅++=1 (3-7)

其中，Zs是串聯共振電路與燈管模型中左半邊的燈絲電阻之串聯阻抗，

o
ss

ss
ssfLCfs Z

Cf
LfjrjZrZ θ

π
π ∠=








−+=+=

2

1
2 (3-8)

將(3-5)、(3-6)與(3-8)式代入(3-7)式，V1可表示成：

( ) ( )












 −
++
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
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

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
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1
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cfLCarcf
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p

fcfLC
2
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Z

ZZVr
IZjIr

Z

rZZZV
V (3-9)

V1的大小可表示成
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(3-10)

以燈管等效電弧電阻為參考，圖 3-4 可再進一步簡化成戴維寧等效

電路，如圖 3-5。圖中戴維寧等效電壓為：

pS

p
eq

ZZ

Z
VV

+
= 1  (3-11)

戴維寧等效內阻抗為：

ps

ps
eq

ZZ

ZZ
Z

+
= (3-12)

參考圖 3-5之等效電路，燈管穩態電弧電壓大小可由下式表示：

eq
arceq

arc
arc V

RZ

R
V

+
= (3-13)

_

+ Z eq

Veq
Rarc Varc

Iarc

圖 3-5 共振式電子安定器之戴維寧等效電路

3-2-2  燈管啟動電壓
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螢光燈點亮之前，等效電阻非常大，可視為開路，因此，燈管啟動

時的點燈電壓 ignV 相當於戴維寧等效電壓 eqV 。由（3-11）式和（3-13）

式，燈管點燈電壓 ignV 可表示成下式：























+−+

−

⋅==

fss
ssf

fs
f

eqign

CCf
Lfjr

Cf
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通常燈絲電阻遠小於共振元件的阻抗，所以當設計啟動電壓時可

以忽略，燈管啟動時的等效電路如圖 3-6。此時，共振電流即燈絲電流。

共振電路中僅含儲能元件，其共振頻率等於：

fs

fs
s

r

CC

CC
L

f

+

=

π2

1
(3-15)

理論上，V1的頻率等於共振頻率時，會產生無窮大電流，當然每

個元件上都產生無窮大的電壓。

圖 3-7 表示啟動電壓相對於頻率之變化情形。當V1的頻率fs高於電

路之共振頻率fr時，電路呈電感特性，共振電流落後V1，頻率愈高，電

壓愈小；當低於共振頻率時，電路呈電容特性，共振電流超前V1，頻率

愈低，電壓愈小。如果調整換流器的切換頻率，使其接近電路的共振頻

率，可獲得極高的啟動電壓。



33

Ir
Ls Cs

ZLCj

I f

C f
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VlampV1

圖 3-6 啟動時之等效電路

Vign

fsf r

圖 3-7 啟動時之啟動電壓

3-2-3 燈絲功率

根據圖 3-4 的等效電路，電路中有兩個燈絲的加熱來源，一個是經

並聯電容流過燈絲的燈絲電流 fI ，另一個是由燈絲流過燈管電弧的電弧

電流 arcI 。實際上燈絲電阻遠小於並聯電容 fC 的阻抗，流過並聯電容

的燈絲電流在燈絲上所造成的電壓降非常小，可以忽略不計。另一方面

並聯電容的電流和電弧電流彼此間的相位幾乎垂直，於是可以將燈絲功

率以下式表示：
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3-2-4 串聯共振電路(Ls, Cs)

將(3-6)、(3-8)、(3-11)與(3-12)式代入(3-13)式，可以得到的一元二次方

程式：
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(3-17)

通常燈絲電阻 fr 遠小於電弧電阻 Rarc與並聯電抗 Zp，所以可以忽略式(3-

17)的最後一項，即
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串聯電抗 ZLC等於：
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3-2-5  輸入阻抗、輸入電流與品質因數

參考圖 3-4的共振式電子安定器之等效電路，將燈管電阻模型與並

聯電容 fC 等效成一電阻 Rse與一電容Cse串聯。
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共振電路的總輸入阻抗如下所示：

1in
sesss

sssein Z
CC

LjRZ ψ
ωω

ω ∠=







−−+=

11
 (3-22)

其中共振電路的負載角度 1ψ 可表示為：

















 −−

= −

se

sesss
ss

1 R

CC
L

ωω
ω

ψ

11

tan 1 (3-23)

隨時間變化的共振電流表示如下：
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共振電路的品質因數QL等於：
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第四章  單級非對稱結構之高功因電子安定器

本章整合降升壓轉換器與 D 類共振換流器成單級高功因電子安定

器，控制電路採用非對稱脈波寬度調變的方式。首先，根據開關元件的

導通狀態將電路分成數個不同的工作模式，闡述其操作原理；利用基本

波分析法推導電路方程式並設計電路參數。將降升壓轉換器的電感工作

於 DCM，可以確保輸入端高功率因數；並使共振換流器工作於電感性

模式以降低主動開關切換損失。最後將分析所得的電路參數值做電腦模

擬並實際製作電路，量測功率因數、電流總諧波失真與電壓電流波形，

與模擬波形相互比較以驗證此高功因電子安定器的可行性。

4-1 電路架構

圖 4-1 為雙級高功因電子安定器電路架構。前級以降升壓轉換器作

為功因修正電路，後級以 D 類共振換流器驅動燈管。由於雙級的安定器

需要有兩組控制電路分別驅動轉換器與換流器，並且需要三個主動開

關，使電路本身較為複雜化且效率降低。為克服上述之缺點，將圖 4-1

之雙級高功因電子安定器整合成一單級高功因電子安定器，其中開關 Sp

可與開關 S1或開關 S2整合共用，其結果分別如圖 4-2及圖 4-3所示。此

種結構可節省一組控制電路與一個主動開關，簡化了電路的複雜度並提

昇效率。在相關的論文也有類似的整合電路[53,54]，其電路原理大多相

同，本文將以圖 4-2電路結構作分析設計及實驗量測。
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圖 4-2  單級非對稱結構之高功因電子安定器電路架構(一)
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圖 4-3  單級非對稱結構之高功因電子安定器電路架構(二)

圖 4-2 之單級高功因電子安定器電路，由被動濾波器（Lm與 Cm）、

橋式整流器、降升壓轉換器與 D類共振換流器所組成。功率開關元件 S1

及 S2為雙向開關，由主動開關 Q1與 Q2及反向並聯二極體 D1與 D2所組

成，若以MOSFET作為S1(S2)，則MOSFET的內建反向二極體可扮演D1(D2)

角色。降升壓轉換器包含主動開關Q2、二極體D1與 D3、儲能電感 Lp與

直流鏈電容 Cdc，D3用來阻隔逆向的儲能電感電流流入直流鏈電容，藉

著調整 Q2的導通時間來修正輸入電流，使其達到高功率因數與調整輸

入功率，輸出直流鏈電壓 Vdc作為後級共振式換流器的輸入電源；共振

換流器包含開關 S1與 S2、二極體 D4與 D5以及共振電路(Ls、Cs與 Cf)，

藉由控制 S1及 S2高頻切換使共振電路輸入電壓 Vab呈現方波，共振電路

濾除方波電壓之高頻諧波與直流成分，使燈管電流接近正弦波，電容 Cf

在燈管啟動暫態提供足夠高的啟動電壓，於穩態工作時提供適當的燈絲

電流；D4提供開關 Q2導通時，共振電流 rI 導通的路徑，並防止開關 Q2

截止時，輸入電流流入Cdc；D5提供 S1與 S2均截止時，共振電流 rI 流通

路徑；被動濾波器 Lm與 Cm以及 C1用來消除輸入電流的高頻諧波。

4-2 工作原理
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圖 4-2 之單級高功因電子安定器電路，可採用對稱脈波寬度調變

（symmetrical pulse-width modulation; SPWM）或非對稱脈波寬度調變

（asymmetrical pulse-width modulation; APWM）來控制主動開關 Q1 及

Q2，本電路選擇 APWM控制方式，至於 SPWM控制方式將在第五章的

電路探討。圖 4-4 表示非對稱脈波寬度調變，開關 Q1及 2Q 分別由兩個

互補的閘極訊號 Vgs1與 Vgs2所觸發，當 Vgs1寬度增加，則 Vgs2寬度相對

減少，反之亦然。兩者之間存在短暫的怠遲時間，以防止 Q1、Q2同時

導通。若忽略怠遲時間，Vgs2的責任週期為 dr，Vgs1的責任週期為(1- dr )。

V
gs2

V
gs1

Tsdr
Tsdr(1- )

Ts

圖 4-4非對稱脈波寬度調變

本電路根據以下假設作簡化分析：

(1)所有開關元件皆為理想，導通時，視為短路；關閉時，視為開路。

(2)直流鏈電容 Cdc夠大，可將直流鏈電壓 Vdc視為電壓源，忽略其漣波。

(3)電源頻率 fL遠小於切換頻率 fs，因此，在每一個高頻工作週期內，輸

入電壓可視為定值。

(4)換流器切換頻率大於共振電路的共振頻率 fr，共振電路呈現電感性，

共振電流落後換流器的輸出電壓。

(5)共振電路的負載品質因數足夠高，將共振電流 Ir視為正弦波。
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(6)螢光燈管點亮前，可視為開路，點亮穩定工作時可視為純電阻負載。

4-2-1 電路工作模式

根據功率開關元件的導通狀態，可將電路在一個高頻的工作週期內

分為五個工作模式，如圖 4-5 所示。圖 4-6 顯示在各工作模式下的電壓

電流理論波形，其中，V1為方波電壓 Vab的基本波成分。

 一、工作模式 I ( 10 ttt << )：

進入工作模式 I前，共振電流為正且流經二極體 D5。工作模式 I 開

始時，閘極訊號 Vgs2 觸發開關 Q2使其導通，整流後的輸入電壓跨在 pL

上。在不連續操作模式中，使電感電流 Ip從零開始線性增加， Q2滿足

零電流切換導通，然而，Q2導通之前跨有整流後的輸入電壓，所以並不

能滿足零電壓切換導通。當共振電流降為零時，二極體 D5 截止，此時

進入工作模式 II。

二、工作模式 II ( 21 ttt << )：

開關 Q2 保持在導通狀態，流過電感電流及負的共振電流，其中共

振電流經過二極體 D4，而電感電流則經整流器流回電源。當開關 Q2閘

極觸發訊號為低電位時，開關Q2截止，此時進入工作模式 III。

三、工作模式 III ( 32 ttt << )：

進入工作模式 III 的瞬間，開關 Q2截止，共振電流與電感電流由開

關 Q2轉換到二極體 1D 上，經直流鏈電容形成回路。如前所述，閘極訊

號 Vgs1與Vgs2之間有一段怠遲時間，在怠遲時間結束後，Vgs1觸發開關Q1，

此時因電流仍然流過 D1，Q1仍未導通，兩端電壓等於二極體導通電壓

(-0.7V)，幾乎為零。在這個工作模式期間，反向的直流鏈電壓跨在電感

上，於是電感電流 Ip呈線性減少。當共振電流由負變為正時，電感電流
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一部份經二極體 D1及 D3對直流鏈電容充電，其餘則供應負載所需之共

振電流，當電感電流小於共振電流時，開關 Q1才開始導通，這表示開

關 Q1可於零電壓及零電流切換導通，Q1導通時，直流鏈電壓與電感電

流供應負載所需之共振電流，此時進入工作模式 IV。

四、工作模式 IV ( 43 ttt << )：

在此工作模式中，開關 Q1保持流過正的共振電流，由直流鏈電壓

供給能量共振電路，對於不連續的工作模式，電感電流 Ip會在 Q1截止

之前，遞減到零。

五、工作模式 V ( 54 ttt << )：

工作模式 V為開關 Q1截止與開關 Q2激發中間的短暫怠遲時間，當

這個工作模式開始時，開關 Q1截止，在此瞬間，正的共振電流經由二

極體 D5形成回路，當怠遲時間的短暫週期結束後，回到工作模式 I。
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圖 4-5  工作模式
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4-2-2 工作模式綜合分析

針對 APWM控制方式，開關元件 Q2的責任週期 dr可以小於 50％

或大於 50％，綜合以上工作模式的分析及理論波形中發現：

一、降升壓轉換器與共振換流器共用開關 Q2，兩者以直流鏈電容 Cdc為

緩衝。當輸入電壓高時，輸入至降升壓轉換的功率大於共振電路的

輸出功率，多餘的功率儲存在 Cdc，直流漣電壓 Vdc上升；反之，當

輸入電壓低時，輸入至降升壓轉換的功率小於共振電路的輸出功

率，不夠的功率由 Cdc提供，直流鏈電壓 Vdc下降。

二、欲使得開關 Q1達到零電壓及零電流導通，Q1在導通之前，共振電

流必需先流經二極體D1，先決條件為共振電路必需工作在電感性，

共振電流落後 Vab的基本波，而且當 Q2的責任週期 dr大於 50％愈

多，共振電流必需落後基本波電壓愈多，以避免 Vgs2仍在高電位時，

共振電流由負變正轉而流過D5，此時直流鏈電壓 Vdc跨於Q1兩端，

當 Vgs1回到高電位觸發Q1時，流過 D5的共振電流會於 Q1在導通時

迅速流過，亦即，Q1在非零電壓與非零電流情況下切換導通。

三、Q2截止時，其兩端電壓為整流後得輸入電壓，因此無法達到零電壓

導通，然而透過適當的參數設計， Q2可以在零電流時切換導通，

欲達此目的，Q2在導通之前，共振電流必需先流經二極體 D5，先

決條件共振電路仍需工作在電感性，當 Q2的責任週期 dr小於 50％

愈多，此時 S1導通時間較長，若共振電流落後基本波電壓不夠長，

會發生 Vgs1仍在高電位時，共振電流由正變負而由 Q1轉向流過D1，

當 Vgs2回到高電位觸發Q2時，流過 D1的共振電流會於 Q2在導通時

迅速流過Q2，亦即，Q2在非零電流情況下切換導通。

由二、三兩點可知，欲設計主動開關工作於零電壓/零電流導通，光

設計共振電路呈現電感性是不夠的，必須考慮開關元件的責任週期，確
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保在責任週期變動時，皆可以零電壓或零電流導通，以降低切換損失。

4-3 電路特性分析

本節針對非對稱單級高功因電子安定器進行電路的特性分析與方程

式推導，分析電路在各種狀態下的運轉情形，以瞭解電路的工作特性，

配合燈管電阻模型，設計適當的參數，使電路工作於不連續電流模式及

零電壓或零電流導通，以達到高功率因數與高效率要求。

4-3-1 降升壓轉換器

如 2-1-2節所述，控制降升壓轉換器工作於 DCM，且在每一輸入電

源週期內，使開關 Q2的責任週期 dr與切換頻率 fs 保持固定，則輸入電

流可以追隨輸入電壓波形且同相位，如此可以達到高功率因數。

由(2-8)式，輸入功率等於：

sr
p

m
in Td

L

V
P 2

2

4
= (4-1)

其中 Vm表示輸入電壓的峰值。

當儲能電感的電壓對時間的積分小於零時，降升壓轉換器工作於不

連續電流模式。

( ) ( ) 012sin ≤−⋅+⋅ srdcsrLm TdVTdtfV π (4-2)

由(4-2)式，降升壓轉換器若能於輸入電壓峰值時工作於 DCM，則

可確保於輸入電壓的任何值都能工作於 DCM，因此直流鏈電壓 dcV 必需

足夠高並且滿足下式：

( )rrmdc d/dVV −⋅≥ 1 (4-3)

4-3-2 共振式換流器

4-3-2-1 等效電路
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由圖 4-6理論波形發現，共振電路的輸入端電壓 Vab呈現方波波形，

其傅立葉級數（Fourier Series）表示式如下：

( ) ( )

( )( ) ( )∑
∞

=








++−+

−=

1
21

2

1

n
nsr

dc

dcrab

tnsindncos
n

V

VdtV

θπωπ
π

(4-4)

其中 nθ 為各次諧波相對於 )(tVab 的角度。

( )
( ) 








−

= −

r

r
n dn

dn

π
π

θ
2cos1

2sin
tan 1 (4-5)

由於在一個具有高負載品質因數的共振電路，幾乎所有的諧波及直

流成分項都被濾除，故在共振換流器中只存在切換頻率的基本波成分。

因此我們只需要針對換流器的基本波成分進行分析。共振換流器於基本

波的等效電路如圖 4-7 所示，圖中 V1與θ1分別為方波電壓 abV 基本波成

分的均方根值和相位角。

( )
π

π rdc dinV
V

s2
1 = (4-6)

π
π

π
θ )

2

1
(

)2cos(1

)2sin(
tan 1

1 r
r

r d
d

d
−=








−

= − (4-7)
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f
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Z s Z p
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圖 4-7共振換流器等效電路

4-3-2-2 零電壓/零電流切換導通

為了減少主動開關的切換損失，提高電路效率，必需確保開關 Q1

與開關 Q2分別可以零電壓導通及/或零電流導通，故共振電流 rI 必須適

當設計，使得流經開關Q1與開關 Q2的電流在開關截止前可以保持正值，

於這種情況下，開關 Q1和開關 Q2於導通前，共振電流分別先流經二極

體 D1和二極體D5。

圖 4-8表示 Vab、V1以及 rI 波形彼此的關係；圖 4-8(a)表示責任週期

小於 0.5時，圖 4-8(b)表示責任週期大於 0.5時情形。

從圖 4-8 可知為確保 Q1在零電壓導通及 Q2在零電流導通，(4-8)式

及(4-9)式必須成立。

)5.0(                          )
24

1
(

360
1 ≤−≥

⋅
rs

rs dT
dTψ (4-8)

)5.0(                          )
4
1

2
(

360
1 >−≥

⋅
rs

rs dT
dTψ (4-9)

因此當責任週期 dr決定後，需選擇適當共振電路參數值，使共振電

路的負載角度ψ1滿足(4-10)式及(4-11)式。

)5.0(               
2
1180 r1 ≤






 −⋅≥ dd rψ (4-10)

)5.0(              
2
11801 >






 −⋅> rr ddψ (4-11)
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圖 4-8  Vab、V1和 Ir的波形特性
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4-4 電路參數設計

本章以快速啟動的旭光牌 T8-36W 螢光燈管為實例，設計電路中的

各項參數，說明本文提出的非對稱性單級高功因螢光燈電子安定器架構

的設計程序。其電路規格如表 4-1 所示，燈管額定功率 Plamp包含電弧功

率 Parc和燈絲功率 Pf，分別為 33.5W和 2.5W。

表 4-1 電路規格表（旭光牌 T8-36W）

輸入電壓 Vin 110±10% V, Hz60

電弧功率 Parc 33.5W
燈管額定功率 Plamp

燈絲功率 Pf 2.5W

燈管額定電壓 Varc 96 V

燈管額定電弧電流 Iarc 0.35A

燈管額定等效電弧電阻 Rarc 275Ω

燈絲電阻 rf 9.6Ω

責任週期 dr 0.45~0.55

換流器切換頻率 fs 36kHz

4-4-1 降升壓轉換器電感 pL

燈管功率等於輸入功率乘以安定器的電路效率η：

p

srm
inlamp L

TdV
PP

4

22η
η =⋅= (4-12)

輸入功率與開關元件 2S 的責任週期 dr的平方成正比、與輸入電壓平方

成正比而與工作週期成反比，假設電路效率為 85%，dr在額定輸入電壓

時為 0.5，由(4-12)式計算出電感 pL 等於：

mH990.LP =
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4-4-2 並聯電容C f

整理(3-16)式，並聯電容 fC 可以表示如下：

arcs

arc

arc

f

f

f
Vf

V

P

r

P

C
π22

2









−

= (4-13)

由(4-13)可求出並聯電容值：

nF1.12=fC

4-4-3 直流鏈電壓Vdc、串聯電感L s與串聯電容 C s

直流鏈電壓 Vdc、串聯電感Ls與串聯電容Cs的參數值必須同時考慮，

使安定器能工作於 DCM與 ZVS/ZCS。

4-4-3-1 不連續電流模式(DCM)

因為輸入電壓有±10%的變動率，開關的責任週期需隨著電壓的變

動而改變，如此燈管功率可以保持工作在額定功率，由(4-12)式可知，

當燈管功率固定時，責任週期 dr與輸入電壓成反比關係，將此關係代入

(4-3)式，可以得到降升壓轉換器工作於不連續電流模式的邊界條件，如

圖 4-9所示，圖中明顯可以看出要在輸入電壓的變動範圍內皆滿足 DCM

工作，直流鏈電壓 Vdc必需大於 173V。

雖然分析電路工作時，可以將降升壓轉換器與共振式流器分開討

論，然而，在設計電路參數時，必須考慮到它們之間相互的影響，它們

之間的橋樑是直流鏈電壓 Vdc，因此若只考慮 DCM，則只需設計 Vdc 大

於 173V即可，且 Vdc愈小愈好，然而這樣的設計並無法保證共振換流器

工作於零電壓/零電流導通。
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圖 4-9  不連續模式的操作區域(Lp = 0.99 mH)

4-4-3-2 零電壓/零電流切換導通(ZVS/ZCS)

由(3-19)式，ZLC有解的條件為：

( ) ( ) 01
2

1422222222 ≥



































−








++−
arc

parcfarcpcfarccfparc V

V
ZRrRZZRZZR (4-14)

由(4-14)與(4-6)式，當 dr等於 0.45(或 0.55)時，Vdc必需大於 173.8V，ZLC

才有解；當 dr等於 0.5時，Vdc必需大於 171.6V，ZLC才有解。

將 (4-6)式代入(3-19)式，求出在各種不同 Vdc與 dr情況下，燈管工

作於額定功率時的 ZLC大小，再將 ZLC代入(3-17) ~ (3-20)式，計算出負

載角度 1ψ ，如圖 4-10 所示，當 1ψ 滿足(4-10)式或(4-11)式時，開關可以

工作於 ZVS/ZCS。當 dr等於 0.5時，只要共振電路呈現電感性( 1ψ >0)，

開關就可以工作於 ZVS/ZCS，由圖 4-10(b)，當 Vdc大於 171.6V 時，ZLC

大於 128.8Ω， 1ψ 大於 0 度，均可以符合需求；當 dr等於 0.45 或 0.55

時，欲滿足 ZVS/ZCS要求，負載角度 1ψ 必須大於 9度，由圖 4-10(a)與

圖 4-10(c)， Vdc需要大於 176V，此時，ZLC大於 158.2Ω。
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綜合以上討論，將輸入交流電源電壓( rmsV120~100 )的波動考慮進

來，要確保在零電壓切換導通或零電流切換導通及不連續模式操作的適

當安全邊界，本文設計 ZLC等於：

  170 Ω=LCZ

ZLC等於 Ls的感抗與 Cs的容抗相加而得，理論上存在無限多組(Ls, Cs)滿

足 ZLC等於 170 Ω，前面的分析建立在共振電路為高負載品質因數的情

形下，因此我們在參數的選擇上必須考慮足夠高的品質因數。當品質因

數大於 2.5時，共振電流很接近正弦波，本文設計品質因數等於 2.5，因

為品質因數愈高代表需要更大電感值，這會提高安定器的重量與成本，

由(3-25)式可以得到 Ls及 Cs如下所示：

nF214   mH132 .C.L ss ==
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(c) Vin=121 V, dr= 0.55

圖 4-10  ZVS/ZCS的操作區域(Lp = 0.99 mH, Cf = 12.1 nF)
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4-5 電腦模擬

根據 5-4 節推導所得電路參數建立 IsSpice 模擬電路進行電腦模擬。

圖 4-11 為輸入電壓、電流與儲能電感電流波形；圖 4-12 為燈管電壓與

電弧電流波形；圖 4-13責任週期 dr分別等於 0.45、0.5 與 0.55，安定器

主要電壓、電流波形，模擬結果與理論預測頗為吻合。

I p

I in

Vs

Vs: 100 V/div, Iin: 0.5 A/div, Ip: 1 A/div, Ip2: 1 A/div, Time: 2 ms/div

圖 4-11 Vin、Is、Ip模擬波形

V
lamp

I
arc

Vlamp: 40 V/div, Ilamp: 0.2 A/div, Time: 5 us/div

圖 4-12 Vlamp與 Iarc模擬波形
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 Vgs1, Vgs2: 10 V/div, Vab: 400 V/div, Current: 5 A/div, Time: 5 us/div

圖 4-13 Vgs1、Vgs2、Vab、Ir、Ip1、ID5、Is1與 Is2模擬波形
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4-6 實驗量測

將 4-4節所推導的電路參數，實際帶入本文所提出的非對稱性單級

高功因電子安定器電路中，以旭光牌 T8-36W 的螢光燈管為例，於實際

製作的電路進行量測。電路規範及參數如表 4-2所示。

表 4-2  電路規範及參數

輸入電壓 ( sV ) Hz60V10110 rms ,%±

切換頻率( sf ) 36 kHz

pL 0.99 mH

sL 2.13 mH

sC 14.2 nF

fC 12.1 nF

mL 0.1 mH

mC 0.12 uF

dcC 100 uF

4-6-1 控制電路

APWM控制電路的方塊圖如圖 4-14所示，而圖 4-15及圖 4-16分別

為控制電路的輸出訊號示意圖及控制電路圖。控制電路中大致可分為四

部分，第一部份為 555 振盪器，其主要功能為產生一固定頻率的觸發訊

號；第二部分的74121功能為調變開關元件的責任週期；第三部分的74123

產生一短暫的方波作為調整怠遲時間的長短，第四部分為將 74121 及

74123 的輸出訊號送到 7486 作互斥或(XOR)控制，輸出結果即為我們所

要的 APWM訊號。

圖 4-15 為圖 4-14 電路方塊圖各輸出訊號波形示意圖，當 555 振盪

器有觸發訊號時，74121開始產生一方波，方波寬度由電容與電阻決定，
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因此可利用可變電阻的電阻值變化達到調整方波寬度的功能，而 555 振

盪器與 74121 的訊號分別送給 74123 作正緣觸發及負緣觸發，來產生一

短暫的方波訊號，將 74121 與 74123 的兩組輸出訊號分別送到 7486 作

互斥或(XOR)，使輸出的訊號可以具備調整開關元件的責任週期與調整

怠遲時間的功用。

555 74121

74123

7486

Q1
Q1
—

Q2

Q3

A

B

C

Vgs1

Vgs2

圖 4-14 非對稱脈波寬度調變控制電路方塊圖

C

Q3

Q1—

Q1

Q2

A

B

t

t

t

t

t

t

t

圖 4-15 非對稱脈波寬度調變控制電路的輸出訊號示意圖



58

Vin1

GND

2

+5V 3
LM7805

R1
100Ω2W

C1
100u35V

C2
47u25V

TRIG2

Q 3R
4

CVolt5 THR 6

DIS 7

VCC

8

GND

1

555

C3
2.2n

C4
2.2n

R2
RES

VR1

RES

R3
RES

C5
2.2n

A13

A24

B5

Re/Ce 11

Ri 9
Q 6

Q 1

Ce 10GND
7

VCC
14 74121

R4
RES

VR2
RES

C6
2.2n

R6

RES

VR4

RES

C8

2.2n

R5

RES

VR3

RES

C7

2.2n

C9
2.2n

Cathode3

Vcc 8

O1 5

O2 6

Gnd 7Anode2
NC1

NC4

PC923

Cathode3

Vcc 8

O1 5

O2 6
Gnd

7Anode2

NC1

NC4

PC923

C10CAP

C11 CAP

R8 RES

R7 RES C12

CAP

C13

CAP

D3
FR107

R9 RES

R10 RES

D1 FR107

D2 FR107

C14
104

C15
104

C16
104

C17

104

C18

104

C19
2.2n

C20
2.2n

C21
2.2n

GND
7

11
12

13

VCC
14 74LS86

GND
7

8
9

10

VCC
14

74LS86

4

5
6

GND
7

VCC
14

74LS86

1

2
3

GND
7

VCC
14 74LS86

1A1

1B2
CLR3

Q
4

Q 13

Cext
14

RCext
15

GND
8

VCC

16 74LS123

2A9
2B10
CLR11 Q 12

Q 5

Cext6

RCext
7

GND

8

VCC
16 74LS123

+12V

1
2

J2

HO1
2

J1

Input

1
2

J3

LO

TTL-7486

TTL-74123

TTL-74121LM-555

圖 4-16 非對稱脈波寬度調變控制電路圖
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4-6-2 實測結果

圖 4-17為輸入電壓為 100V 時，未濾波前的輸入電流和轉換器的電

感電流波形，由前面章節的分析，可以得知在輸入電壓為 100V 時，開

關元件 Q2責任週期最大，轉換器最容易工作在連續電流模式。由圖可

知，在輸入電壓為 100V時，電感工作在 DCM，所以可以確保在輸入電

源電壓變動的情形下，皆可工作在 DCM。

圖 4-18 顯示燈管工作於額定功率時的輸入電壓 Vs、輸入電流 Iin 與

電感電流 Ip波形，在整個電源週期內，電感電流皆工作在 DCM。輸入

電流非常接近正弦波且與輸入電壓同相，安定器效率為 87%；功率因數

為 0.99；輸入電流的總諧波失真為 9.2%。

Iin: 2 A/div, Ip : 2 A/div, Time: 10 us/div

圖 4-17  Iin與 Ip波形 (Vs=100 V)

Ip

Iin
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Vs: 100 V/div, Iin: 0.5 A/div, Ip: 1 A/div, Time: 5 ms/div

圖 4-18 Vin、Is與 Ip波形(Vs=110 V)

Vlamp: 50 V/div, Ilamp: 0.2 A/div, Time: 10 us/div

圖 4-19 Vlamp及 Iarc波形

圖 4-19顯示於額定功率工作時的燈管電壓 Vlamp及電弧電流 Iarc的波

形，燈管電壓與燈管電流幾乎同相，燈管呈現電阻性；燈管電流的峰值

因數定義為：燈管峰值電流與燈管均方根值電流的比值，量測結果峰值

因數等於 1.38，低的峰值因數將不會使燈管壽命縮短。

Vs

Ip

Iin

Vlamp Iarc

CF=1.35
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圖 4-20顯示於輸入電壓 100V、110V與 120V 時，共振電路的輸入

電壓 abV 、共振電流 rI 及切換開關電流(IS1, IS2)，燈管工作於相同的額定

功率，因此輸入電壓愈高時，開關的責任週期愈低，由圖發現，IS1開始

於負電流，此負電流電流流過D1，S1兩端電壓為零，這表示主動開關Q1

可以零電壓切換導通；而 IS2開始於零電流，即 Q2工作於零電流切換導

通。

Vab

s1I

I s2

I r

Vab: 100 V/div, Ir: 1 A/div, IS1: 1 A/div, IS2: 1 A/div, Time: 5 us/div

(a) Vs=120 V

Vab

s1I

I s2

I r

Vab: 100 V/div, Ir: 1 A/div, IS1: 1 A/div, IS2: 1 A/div, Time: 5 us/div

(b) Vs=110 V

圖 4-20 abV 、 rI 、IS1與 IS2波形
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Vab

s1I

I s2

Ir

Vab: 100 V/div, Ir: 1 A/div, IS1: 2 A/div, IS2: 2 A/div, Time: 5 us/div

(c) Vs=100 V

圖 4-20 abV 、 rI 、IS1與 IS2波形（續）
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第五章  單級對稱結構之高功因電子安定器

為改善第四章之整合式非對稱性電子安定器只有一個主動開關具有

零電壓切換導通的缺憾，本章提出新型對稱結構的單級高功因電子安定

器。電路結構是整合兩組降升壓轉換器與一組 D類共振換流器，控制電

路採用對稱脈波寬度調變的控制方式。將降升壓轉換器的電感工作於

DCM，以確保可以提供高功率因數；共振換流器工作於電感性模式使所

有的主動開關均具有零電壓切換導通的優點，降低主動開關切換損失。

首先，分析電路的操作原理與工作模式，利用基本波分析法推導電路方

程式，並提供簡單可行的設計步驟，最後將所得的電路參數值做電腦模

擬並實際製作電路，量測功率因數、電流總諧波失真與電壓電流波形，

與模擬波形相互比較以驗證此高功因電子安定器的可行性。

5-1 電路架構推導與整合

圖 5-1 為半橋結構之串並聯共振換流器，利用兩組直流電源提供能

量給換流器，換流器做高頻切換來驅動負載，負載是由兩支串聯的燈管

所構成，串聯共振部分由 Ls與 Cs所組成，並聯部分包含Cp、Cf1 與 Cf2，

其中燈絲電流只通過 Cf1與 Cf2。理論上，開關具有相同的導通時間，因

此共振電路的輸入電壓不存在直流成分，但由於元件上的差異，直流成

分可能存在於共振電路，因此需要Cs來濾除直流成分。

兩組半波整流電路可以提供圖 5-1 的直流電源，若在半波整流電路

後方加上降升壓轉換器，不僅可以提供穩定的直流電壓，並且具有功因

修正的效果，如圖 5-2 所示。圖 5-2 的降升壓轉換器 I 將輸入電源的正

半波轉換成直流電壓；降升壓轉換器 II將輸入電源的負半波轉換成直流

電壓，此雙級的安定器需要兩組控制電路，且主動開關的數目多達四個，
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對於低單價的安定器，並不適合。

整合圖 5-2中的開關 S1與開關 Sp1；開關 S2與開關 Sp2，並重新安排

Lp1、Lp2、D5和 D6位置，得到圖 5-3 之單級對稱結構之高功因電子安定

器，整合後的電路只需要一組控制電路及兩個主動開關，由於兩組轉換

器的儲能電感不會同時有電流流過，因此，實際電路是利用一個鐵心和

兩組繞線來製作電感 Lp1與 Lp2。功率開關元件 S1及 S2為雙向導通開關，

可以使用MOSFET，其基底-汲極間的二極體可用來作為 D1和 D2，毋需

額外並聯二極體。與其它單級電路相比較[54-56]，二極體的數目減少了，

其中減少的二極體，部分是快速二極體，使成本更具競爭力。被動濾波

器 Lm、Cm 以及電容 C1用來消除轉換器的高頻電流，使輸入電流呈低頻

(60Hz)的正弦波。

LS CS

S 1D1

S 2
D2

C
f1

C
f2

Cp

2

Vdc

2

Vdc

燈管 燈管

圖 5-1 半橋結構之串並聯共振式換流器
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LS CS

C1

C2

+

+

Vs

S p2

D5
Sp1

S 1D1

D6

Lp1

L p2

S2

D2

C
f1

C
f2

Cp

D3

D4

燈管

半橋式串並聯共振換流器

燈管

降升壓轉換器 I

降升壓轉換器 II

+

圖 5-2 雙級對稱結構之高功因電子安定器電路架構

L p1

C1

+

IS2

LS

C2

+

L p2
D6

D3

D 4

IS1

D5

Q1

Q2

D1

D2

a b

Lm

Vs Cm

C
f1 C

f2

C p

CS

S 2

S 1

Ir

Ip2

Ip1

Ip
Iin

V dc
2

V dc
2

半橋式串並聯共振換流器

降升壓轉換器

降升壓轉換器

燈管 燈管

I

II

+

圖 5-3 單級對稱結構之高功因電子安定器
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5-2 工作原理

為了簡化分析，本電路根據以下假設：

(1)所有開關元件皆為理想，導通時，視為短路；關閉時，視為開路。

(2)直流鏈電容 C1 與 C2足夠大，可將直流鏈電壓Vdc/2視為直流電壓源，

忽略其漣波。

(3)串聯電容 Cs 用來阻隔共振電路的直流成分，其電容值足夠大，在切

換頻率 fs下的容抗很小，可以忽略。

(4)電源頻率 fL遠小於切換頻率 fs，因此在每一個高頻工作週期內，輸入

電壓可視為定值。

(5)換流器切換頻率大於共振電路的共振頻率 fr，共振電路呈現電感性，

共振電流落後換流器的輸出電壓。

(6)共振電路的負載品質因數足夠高，使共振電流 Ir可視為正弦波。

(7)螢光燈管點亮前視為開路，點亮穩定工作時視為純電阻特性。

5-2-1 控制電路

圖 5-3 電子安定器具有對稱性的電路結構， S1、S2必須有相同的工

作週期，因此，必須採用對稱脈波寬度調變（SPWM）來控制主動開關

Q1、Q2，如圖 5-4 所示，Vgs1、Vgs2 為開關 Q1、 2Q 的閘極電壓，其脈波

寬度相等且互補，陰影部分為怠遲時間，在怠遲時間內 Vgs1、Vgs2均為低

電位，當怠遲時間增加時，脈波寬度減少，怠遲時間不能為零，以防止

Q1、Q2同時導通。dr為 Vgs1、Vgs2 的責任週期，定義為脈波寬度與工作

週期的比值。
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V
gs2

V
gs1

Tsdr

Ts

Tsdr

圖 5-4 對稱脈波寬度調變

5-2-2 電路工作模式

安定器電路結構與控制電路為對稱性，對於輸入電源而言，其正半

週與負半週的工作模式相似，不同的只是導通元件改變，當輸入電源正

半週時，降升壓轉換器 I工作，將輸入交流電源轉換成直流電源 Vdc/2，

同時間，降升壓轉換器 II不工作；反之，當輸入電源負半週時，降升壓

轉換器 II工作，將輸入交流電源轉換成直流電源 Vdc/2，而降升壓轉換器

I 不工作。為簡化分析，本文只針對正半波電源作分析，並忽略被動濾

波電路 Lm、Cm，它用來濾除轉換器的高頻成分，不影響轉換器動作。

為了達到功因修正的目的，降升壓轉換器必須工作在不連續電流模

式，在此一條件下，根據功率開關元件的導通狀態，在一個高頻的週期

內，電路可區分為五個工作模式，如圖 5-5 所示。圖 5-6 顯示在各工作

模式下的電壓及的電流理論波形，其中，圖 5-6(a) 顯示輸入電壓為正半

週時的波形；圖 5-6(b) 顯示輸入電壓為負半週時的波形。

一、工作模式 I ( 10 ttt << )：

工作模式 I開始於閘極訊號 Vgs2由高電位變為低電位的瞬間，Q2關

閉，經過短暫的怠遲時間後，閘級訊號 Vgs1 由低電位變為高電位，Q1並

未立即導通，因為共振電路成電感性，共振電流 Ir落後電壓，在 Q2 關
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閉瞬間，Ir為負值並流向二極體 D1，一旦 D1導通，Q1兩端電壓幾乎為

零(-0.7V)，整流後的輸入電壓跨在 Lp1上，降升壓轉換器工作於 DCM，

電感電流 Ip1從零開始線性增加，Ip1增加的速度與輸入電壓成正比，當 Ip1

與 Ir的和大於零時，二極體D1截止，進入工作模式 II。

二、工作模式 II ( 21 ttt << )：

Q1導通，部分 Ip流過 Q1，剩餘部分流經共振電路，Q1 保持在導通

狀態， Lp1 兩端電壓仍然等於整流後的輸入電壓，Ip1繼續線性增加，Ir

由負漸漸增加至正值，之後，Ip1與 Ir共同流過 Q1。由於 Q1切換導通時

電壓、電流都等於零，具有零電壓及零電流切換導通優點，切換損失很

小。當閘極電壓 Vgs1轉為低準位時，開關 Q1截止，此時，Ip1到達峰值，

進入工作模式 III。

三、工作模式 III ( 32 ttt << )：

進入工作模式 III 的瞬間，開關 Q1截止，Ir為正值，其路徑由開關

Q1轉換到二極體 D2，對 C2充電，為了使轉換器工作於 DCM，C2兩端

電壓(Vdc/2)必須設計大於輸入交流電壓的峰值，使 D3為逆向偏壓，Ip1不

再流過輸入電源，而是流經 D5對 C1充電，Lp1兩端電壓為負值(-Vdc/2)，

Ip1從峰值開始線性下降。由於 Ip1的峰值與輸入電壓成正比關係，因此，

Ip1可能比 Ir晚下降至零；也可能比 Ir早下降至零，前者，當 Ir下降至零

時，進入工作模式 IV-a；後者，當 Ip1下降至零時，進入工作模式 IV-b。

工作模式 III 時，Ir為正且流經 D2，Q2兩端電壓等於二極體導通電

壓(-0.7V)，幾乎為零，經過短暫的怠遲時間後，閘級訊號 Vgs2 由低電位

變為高電位，然而，Q2並未立即導通，迨 Ir經過零點變負時，Q2切換導

通，如同Q1，Q2具有零電壓及零電流切換導通優點，切換損失很小。
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四、工作模式 IV-a ( 43 ttt << )：

Ir流經過 Q2，Ip1繼續下降，對於不連續電流的工作模式，在閘級訊

號 Vgs2變為低電位之前，電感電流 Ip1遞減到零，此時，進入工作模式 V。

五、工作模式 IV-b ( 43 ttt << )：

在此工作模式下，Ip1為零，D3截止；Ir為正且流經 D2，當 Ir經過

零點變負時，Q2切換導通，進入工作模式 V。

六、工作模式 V ( 54 ttt << )：

在此工作模式下Q2導通，Ir流經Q2，電容C2提供能量給共振電路，

當 Vgs2 由高電位變為低電位瞬間，Q2截止，電路進入下一高頻週期的工

作模式 I。



70

+

_

Lp1

D1

D3

C1
+

_
I r

Vs

I p1

I p Vdc
2

工作模式I

+

_

Lp1

D3

C1
+

_
Q1

I r

Vs

Ip1

Ip Vdc
2

工作模式II

D2
C2

+

_

Lp1

D5

C1

+

_
Ir

I p1

Vdc

2

Vdc
2

工作模式 III

C2

+

_

Lp1

D5

3

C1

+

_

Q2

Ir

I p1

Vdc
2

Vdc
2

工作模式IV-a

D2
C2

+

_

+

_
Ir

Vdc
2

工作模式 IV-b

C2

+

_

+

_

Q2

Ir

Vdc
2

工作模式V

圖 5-5 工作模式
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圖 5-6 理論波形
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圖 5-6 理論波形（續）

工作模式綜合分析：

一、當直流鏈電壓 (Vdc/2)大於輸入電壓的峰值時，輸入電流才能隨主動

開關的關閉而停止流入轉換器，反之，當直流鏈電壓(Vdc/2)小於輸

入電壓的峰值時，雖然主動開關已經關閉，輸入電流仍能流經儲能

電感對直流鏈電容充電，此時，功因修正電路具有升壓式轉換器的

特性，功因修正的效果並不理想。電路啟動之初，直流鏈電壓很小，

功因修正電路為升壓式轉換器，功率因數不高，等到電路到達穩定

工作狀態，直流鏈電壓(Vdc/2)大於輸入電壓的峰值，功因修正電路



73

變成降升壓式轉換器，才真正達到功因修正功能。

二、由工作模式 I、II得知，當閘極訊號Vgs2由高電位變為低電位的瞬間，

Q2關閉，D1立刻導通，此時，整流後的輸入電壓跨在 Lp1上使電感

電流 Ip1從零開始線性增加，換言之，輸入電源開始供應能量至轉

換器，當D1截止，Q1隨之導通，跨在 Lp1兩端的電壓仍舊是整流後

的輸入電壓，輸入電源繼續供應能量至轉換器。若 Vgs1的責任週期

dr太小， 而發生下述情形：Vgs1 在 D1截止時仍為低電位，Q1無法

導通，而是由D2導通，直到Vgs1變為高電位時，Q1才導通，亦即，

導通順序為 D1- D2 -Q1。如果上述情形不存在，由於，D1與 Q1的導

通時間的和等於切換週期的一半，因此，改變 dr大小並無法調整輸

入功率的大小，除非發生 D1- D2 -Q1的導通情形，這時候，開關的

切換次數增倍，切換損失也加倍，並不利於實現高效率的安定器。

換言之，對稱式的電路結構不適合以脈波寬度調變方式來調整輸出

功率，只能以改變切換頻率的方式為之，而這部分並不在本文作討

論。

三、只要設計主動開關 Q1、Q2的切換頻率大於共振電路的共振頻率，

使共振電路成電感性，Q1、Q2即具有 ZVS/ZCS 的優點。而且，共

振電流 Ir的任何路徑，都只經過一個半導體元件；轉換器的電感電

流 Ip1、Ip2的路徑，只經過一個或最多兩個半導體元件，大大降低

了電流導通損失，綜合以上兩點，比較其它單級降升壓式電子安定

器，本文的對稱性單級降升壓式電子安定器，具有較高的工作效率。

四、本章電路結構具有倍壓功能，主動開關的耐壓值必需大於兩倍輸入

電壓的峰值，較適合應用於低輸入電壓（如：110 V）的安定器。

然而，將圖 5-3電路適度修改後之電路可適合應用於高輸入電壓情

形（如：220 V），如圖 5-7所示。
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燈管 燈管

圖 5-7應用於高輸入電壓之單級對稱結構之高功因電子安定器

5-3 電路分析

本節將對單級對稱性高功因電子安定器進行電路的特性分析與方程

式推導，分析電路驅動兩支串聯螢光燈管的運轉情形，以瞭解電路的工

作特性，配合燈管電阻模型，設計參數使電路工作於不連續電流模式及

零電壓/零電流切換導通，以達到高功率因數與高效率要求。

如前所述，降升壓轉換器與共振式轉換器可以分開討論，只需在設

計電路參數時，考慮兩者之間的相互影響。

5-3-1 降升壓轉換器

圖 5-8 為濾波前的輸入電流 Ip示意波形，Ip的峰值追隨輸入電壓波

形，由於D1和Q1(D2和Q2)導通時間的和等於切換週期的一半，亦即，S1、

S2的工作責任週期均等於 0.5，由 2-1-2 節，控制降升壓轉換器工作於非

連續電流模式，且在每一輸入電源週期內，使開關切換頻率 fs保持固定，

則輸入電流可以追隨輸入電壓波形且同相位，如此可以達到高功率因

數。輸入電流和輸入功率表示成：

( ) ( ) ( ) ( ) ( )tfsin
L

TV
tdtI

T
tItI L

p

sm
sT

p
s

avg,pin π2
8

1

0

=⋅== ∫ (5-1)
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( ) ( ) ( )
sp

m
LLinLsin

fL

V
tfdtfItfVP

16
222

2

1 22

0

=⋅= ∫
π

πππ
π

(5-2)

這裡 Vm表示輸入電壓的峰值。

當儲能電感的電壓對時間的積分小於零時，降升壓轉換器工作於非

連續電流模式，

( ) 0
2
1

1
22

2 ≤





 −⋅+⋅ s

dcs
Lm T

VT
tfsinV π (5-3)

由(5-3)式，若降升壓轉換器能於輸入電壓峰值時工作於 DCM，則

可確保於輸入電壓的每一點都能工作於 DCM，因此，直流鏈電壓 dcV /2

必需大於輸入電壓的峰值。

m
dc V

V
≥

2
(5-4)

t

Ip(t )

Ts

Ts
2

ip, peak
( t )

Vgs1

Vgs2

-- -

-- -

....

....

圖 5-8 Ip示意波形

5-3-2 共振換流器

由圖 5-6 理論波形發現，共振電路的輸入端電壓 Vab呈現對稱方波

波形，其傅立葉級數表示式如下：

( ) ( ) ...5,3,12sin
2 =∑ 



= ntfn

n

V
tV

n
s

dc
ab π

π
(5-5)
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如同第四章，假設共振電路具有負載高品質因數，因此，只需要針

對換流器的基本波成分進行分析。通常燈管的燈絲電阻遠小於電弧等效

電阻，可以忽略燈絲電阻，對共振電路作近似分析，共振換流器於基本

波的等效電路如圖 5-9 所示，圖中 1V 為方波電壓 abV 基本波成分的均方

根值。

dcVV
π
2

1 = (5-6)

Rarc為兩支燈管串聯的等效電阻，Ceq是兩燈絲電容 Cf1、Cf2串聯，再與

電容 Cp並聯後的等效值：

21

21

ff

ff
peq CC

CC
CC

+
+= (5-7)

Ir Ls

R
arcCeq

Vlamp

I arc

+

-

V1

Zin

圖 5-9 共振換流器等效電路

圖 5-9共振電路的特性可以根據以下參數來作分析：

(1)自然共振頻率 fo ( natural resonance frequency) ：

eqs
o

CL
f

π2

1
= (5-8)
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(2)在自然共振頻率下的負載品質因數QL：

eq

s

arc
arceqoL

C

L

R
RCfQ == π2 (5-9)

(3)特徵阻抗 Zo：

eq

s
o C

L
Z =  (5-10)

由(5-9)式，串聯電感 Ls與等效電容Ceq可以分別表示成：

Lo

arc
s

Qf

R
L

π2
= (5-11)

arco

L
eq

Rf

Q
C

π2
= (5-12)

共振電路的輸入阻抗可以表示成：
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燈管電弧電流與電壓可以分別表示成：
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當負載品質因數大於 1, 共振頻率 fr (工作於共振頻率時，共振電路
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呈現純電阻性)表示成：

2
1

1
L

or
Q

ff −= (5-16)

燈管啟動之初，相當於開路，等效電阻 Rarc非常大，由(5-9)式，QL亦相

當大，利用(5-15)式，當電路切換頻率 fs接近自然共振頻率 f0時，燈管

兩端可以產生足夠高的啟動電壓。

由(5-6)與(5-15)式，直流鏈電壓可以表示成：

222
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2 
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
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π
(5-17)

利用(5-4)與(5-17)式，計算出在不同負載品質因數時，轉換器工作於不

連續電流模式的邊界條件，如圖 5-10 所示。圖 5-10 以燈管電壓為基底

(base)，顯示直流鏈電壓隨切換頻率變化的情形，虛線代表輸入電壓的

峰值，直流鏈電壓在虛線以上表示轉換器工作於 DCM；在虛線以下表

示轉換器工作於 CCM。由圖 5-10 發現，QL較小時，工作於 DCM的頻

率範圍較廣，另一意義表示，較小的 QL，需要比較高的直流鏈電壓，電

路元件需要較高的電壓額定值，除此之外，較小的 QL也表示需要使用

較大的共振電感 Ls，而且， QL若太小，共振電流不再是正弦波，以基

本波成分作共振電路的近似分析，將產生較大誤差。
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0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1 1.1 1.2 1.3 1.4 1.5
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CCM

Q
L= 0.5
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2
2.5

Vlamp

Vdc /2

圖 5-10 DCM的邊界條件(Vlamp=203 V，Vm=155 V)

5-4 電路參數設計

本章以兩支快速啟動的旭光牌 T9-40W 螢光燈管為實例，提出簡單

實用的設計流程，設計電路中的各項參數，使安定器工作於 DCM 與

ZVS/ZCS，以實現高功因與高效率的目標。為了不影響燈管工作壽命，

燈管工作時需要有適當的燈絲電流來維持燈管電極於適當的溫度，以利

於游離出足夠電子。電路規格如表 5-1 所示，燈管額定功率 Plamp包含電

弧功率 Parc和燈絲功率 Pf，分別為 37W和 3W。電路參數設計步驟如下：

一、利用(5-2)式，計算轉換器儲能電感 Lp1、Lp2，假設安定器效率為 88%，

Lp1、Lp2等於：

( )mH46.021 == pp LL

二、選擇適當QL 與 fo，使安定器工作於 DCM及 ZVS，由圖 5-10， 選

擇 QL=2與 z
f

f s
o kH30

2.1
≈= ，此時， 直流鏈電壓 Vdc/2等於輸入電壓

峰值的 1.1倍。
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表 5-1 電路規格表（旭光牌 T9-40W）

輸入電壓 Vin 110 V, Hz60

電弧功率 Parc 37 W
燈管額定功率 Plamp

燈絲功率 Pf 3 W

燈管額定電壓 Varc 101.5 V

燈管額定電弧電流 Iarc 0.36 A

等效電弧電阻 Rarc 278 Ω

燈絲電阻 rf 9.6 Ω

換流器切換頻率 fs 36 kHz

三、利用(5-11)、(5-12)式，計算串聯電感 Ls與等效電容Ceq：

( )mH47.1=sL ， ( )nF1.19=eqC

四、由(3-16)式計算燈絲電流 If：

( )A3.0=fI

五、計算燈絲電容 Cf1、Cf2：

( )nF1.13
221 ===

lamps

f
ff

Vf

I
CC

π

六、由(5-7)式，計算並聯電容 Cp：

( )nF6.12
21

21 =
+

−=
ff

ff
eqp

CC

CC
CC

5-5 電腦模擬

建立 IsSpice模擬電路，將 5-4節的電路參數代入模擬電路進行電腦，

模擬。圖 5-11 為輸入電壓、電流與儲能電感電流波形，由圖發現兩組降
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升壓轉換器的電感電流不會同時發生，它們分別工作於輸入電源的正半

週與負半週；圖 5-12 為燈管電壓與電弧電流波形；圖 5-13(a)為輸入電

壓於峰值時，安定器主要電壓、電流波形；圖 5-13(b)為輸入電壓於零點

附近時，安定器主要電壓、電流波形，模擬結果與理論預測頗為吻合。

I p1

Ip2

I in

Vs

Vs: 100 V/div, Iin: 1 A/div, Ip1: 1 A/div, Ip2: 1 A/div, Time: 2 ms/div

圖 5-11 Vs、Iin、Ip1與 Ip2模擬波形

Vlamp
Iarc

Vlamp: 40 V/div, Ilamp: 0.2 A/div, Time: 5 us/div

圖 5-12 Vlamp與 Iarc模擬波形
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Vgs1

Vgs2

Vab

I r
Ip1

I
D5

I s1

I s2

 (a) Vs=155 V

Vgs1

Vgs2

Vab

Ip1

I
D5

I
s1

I s2

Ir

(b) Vs=10 V

Vgs1, Vgs2: 10 V/div, Vab: 400 V/div, Current: 5 A/div, Time: 5 us/div

圖 5-13 Vgs1、Vgs2、Vab、Ir、Ip1、ID5、Is1與 Is2模擬波形

5-6 實驗量測

此章節實際製作電路，驅動兩支串聯的旭光牌 T9-40W 快速啟動型

螢光燈管，並進行實驗量測。電路規範及參數如表 5-2所示。

5-6-1 控制電路

控制電路採用 International Rectifier公司之積體電路 IR2155，如圖

5-14所示。其輸出電壓 Vgs1與 Vgs2為對稱方波電壓，責任週期略小於 0.5，

分別用來驅動圖 5-3之主動開關 S1與 S2。而 Vgs1與 Vgs2的工作頻率則由

電阻 RT與電容 CT控制。



83

表 5-2 電路規範及參數

輸入電壓 )( sV 110 V, 60 Hz

切換頻率 )( sf 35 kHz

21, pp LL 0.46 mH

sL 1.47 mH

sC 2 uF

Cf1, Cf2 13.2 nF

Cp 12.6 nF

mL 1 mH

mC 2 uF
C1 , C2 200 uF

V

R

C

com

T

cc

T

VB

HO

LO

VS

R15V

CT

C R1

R2

Vgs1

Vgs2

D

IR2155

T

圖 5-14 控制電路

5-6-2 實測結果

圖 5-15為輸入電壓 Vs與輸入電流 Iin 波形，輸入電流非常接近正弦

波且與輸入電壓同相，安定器效率為 90%；功率因數為 0.99；輸入電流

的總諧波失真為 8.0%。圖 5-16 為兩組降升壓轉換器的電感電流波形，

當輸入電壓正半波時，只有降升壓轉換器 I 有電流通過，當輸入電壓負

半波時，只有降升壓轉換器 II有電流通過，電感電流在整個電源週期內，

均工作於 DCM。
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Vs: 50 V/div, Iin: 0.5 A/div, Time: 5 ms/div

圖 5-15 Vs與 Iin波形

Ip1, Ip2: 1 A /div, Time: 5 ms/div

圖 5-16 Ip1與 Ip2波形

圖 5-17顯示燈管電壓 Vlamp及燈管電弧電流 Iarc的波形，燈管電壓與

電弧電流幾乎同相，燈管呈現電阻性；燈管電流的峰值因數等於 1.34。

圖 5-18顯示 Vab、Is1、Is2 與 Ir在輸入電壓於正半波峰值，零點附近與負

半波峰值時的波形，量測波形與模擬波形非常一致。IS1 與 IS2均開始於

負電流，此負電流電流流過主動開關旁的並聯二極體(D1, D2)，主動開關

兩端電壓為零，這表示主動開關 Q1與 Q2確實可以零電壓切換導通。圖

5-19 顯示長時間的 Vab、Is1、Is2與 Ir 波形，從圖中亦可發現，兩組降升

壓轉換器工作於 DCM，且分別於輸入電源的正、負半週工作。

Vs Iin

Ip1

Ip2
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Vlamp: 100 V/div, Iarc: 0.5 A/div, Time: 10 us/div

圖 5-17 Vlamp與 Iarc波形

(a) Vs=155 V

(b) Vs= -10 V

圖 5-18 abV 、 rI 、IS1與 IS2波形

CF=1.34
Vlamp Iarc

Vab

IS1

IS2

Ir

Vab

IS1

IS2

Ir
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 (c) Vs= -155 V

Vab: 100 V/div, Is1, Is2, Ir: 2 A/div, Time: 10 us/div

圖 5-18 abV 、 rI 、IS1與 IS2波形（續）

Vab: 100 V/div, Is1, Is2, Ir: 2 A/div, Time: 5 ms/div

圖 5-19 長時間量測的 abV 、 rI 、IS1與 IS2波形

Vab

Vab

IS1

IS2

Ir

IS1

IS2

Ir
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第六章 單級單切換開關之高功因電子安定器

為更進一步降低安定器成本提高效率，本章提出新型單級單切換開

關高功因電子安定器，電路結構是整合降升壓轉換器與 E類共振換流器，

只需要一組控制電路及一個主動開關，控制電路採用脈波寬度調變的控

制方式。

本章以 PL-27W 小型螢光燈為實例，分析電路的操作原理與工作模

式，利用基本波分析法推導電路方程式，設計電路中的各項參數，使安

定器工作於 DCM與 ZCS，以達到高功因與高效率目標。

6-1 電路架構

圖 6-1雙級高功因電子安定器電路架構的前級以降升壓轉換器作為

功因修正電路；後級以 E類共振換流器驅動燈管。若能將圖 6-1中的開

關 1S 與開關 2S 整合共用，則可以節省一組控制電路與一個主動開關，

整合後的安定器為單級單切換開關的電路架構。由於只需要一個主動開

關，控制電路更為簡單，電路成本因而降低，並且因為減少了能量轉換

流程，電路效率因而提高。

圖 6-2為於Ed Deng和Slobodan Æuk於一九九五年提出的整合電路，

具有電路構造簡單與高電路效率的優點[55]。然而，圖 6-2中的降升壓

轉換器與 E類共振換流器存在著能量的「交互作用」，輸入功率並不是

全部經由降升壓轉換器傳遞給後級的共振電路，部分能量會直接輸送至

E類共振換流器，使得降升壓轉換器（事實上已不再是單純的降升壓轉

換器）的功因修正效果降低。另一方面，由於輸入電壓直接傳遞部分能

量給 E類共振換流器，Vc1存在著輸入電壓漣波，導致燈管電流存在著

輸入電壓的漣波成分，燈管電流的峰值因數較高，影響燈管的使用壽命。
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S 2D1

降升壓轉換器

L Cdc

+

_+

_

S 1

L s C s
Vs p

Vdc

Lm

Cm

類負載共振換流器E

Ldc

C1 C f

燈管
Vrec

圖 6-1 E類共振換流器之雙級高功因電子安定器

D1

降升壓轉換器

Lp
D2

Cdc +

_

S 1

L s C s

C f

Vdc

類負載共振換流器E

Ldc

C1Vs

LmIin

Cm
Vrec

+

_
燈管

圖 6-2 Deng與 Æuk提出之單級單切換開關高功因電子安定器

為改善圖 6-2 電路缺點，本文整合降升壓轉換器與 E 類共振換流器

的切換開關，提出新型的單級單切換開關之高功因電子安定器，如圖 6-

3 所示。電路由被動濾波器(Lm、Cm)、橋式整流器、降升壓轉換器與 E

類共振換流器所組成。降升壓轉換器包括主動開關 S、二極體D1與D2、

儲能電感 Lp與直流鏈電容 Cdc。E類共振換流器包括主動開關 S、二極體

D3與D4、電感 L1、直流鏈電容 Cdc與共振電路(Ls、Cs、Cp、Cf、燈管)。

D1與D3阻隔了輸入電源與 E類共振換流器，並以 D4提供共振電流 Ir的
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流通路徑，使輸入功率只能經 Lp傳遞到 Cdc，再由 Cdc將能量傳遞到 E

類共振換流器，改善了圖 6-2 電路的缺點，保存降升壓轉換器與 E類共

振換流器的特性與優點。Lm、Cm 與整流電路之後的 C2用來濾除降升壓

轉換器的電感電流 Ip的高頻成分，使輸入電流呈正弦波。

Lp

C
dc

Vdc
+

_

Ls Cs

C1 Cp Cf

Ir

Ic1Is

Idc
L

1

燈管

降升壓轉換器

S

類負載共振換流器E

V
gs

D
2

D
1

D
3

D
4

Vs

LmIin

Cm

Vrec
+

_

C2

Ip

圖 6-3 新型單級單切換開關高功因電子安定器

6-2 電路工作原理

為了簡化分析，本電路根據以下假設作電路設計：

(1)所有開關元件皆為理想，也就是說，導通時，視為短路；關閉時，視

為開路。

(2)直流鏈電容 Cdc與電感 L1均足夠大，可將直流鏈電壓 Vdc和直流電流 Idc

分別視為直流電壓源及直流電流源。

(3)電源頻率 fL遠小於主動開關 S 的切換頻率 fs，因此，在每一個高頻工

作週期內，輸入電壓可視為定值。

(4) fs大於共振電路於開關 S導通時的共振頻率 fo1。

(5)共振電路的負載品質因數 QL足夠高，將共振電流 Ir視為正弦波。

(6)螢光燈管點亮前，視為開路；點亮穩定工作時，視為純電阻特性。
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6-2-1 控制電路

圖 6-4為主動開關 S的閘極電壓 Vgs波形示意圖，dr為其責任週期，

定義為脈波寬度與工作週期的比值。

V
gs Tsdr

Ts

Tsdr

圖 6-4 脈波寬度調變

6-2-2 電路工作模式

欲提高安定器效率與改善功率因數，需設計降升壓轉換器工作於不

連續電流模式，亦即，電感電流 Ip必需在下一個閘極電壓 Vgs的脈波週

期之前，下降至零；E 類共振換流器工作於最佳化或次佳化第一型的工

作模式（如 2-2-2節所述），使開關 S在導通之前，電流流過D4，因而，

開關 S在切換導通時，Vc1等於–0.7V。儲存於電容 C1上的能量幾乎為零，

將開關 S 的切換導通損失減至最低。由上述的假設條件，在一個高頻的

週期內，根據開關元件的導通狀態可將電路分為五個操作模式，如圖 6-

5所示。圖 6-6顯示在各工作模式下的電壓電流理論波形。

一、工作模式 I ( 10 ttt << )：

在工作模式 I之前，直流電流 Idc與共振電流 Ir的差值為負， (Idc-Ir)

流過二極體 D4，閘極電壓 Vgs為低電位，主動開關 S 截止，兩端電壓等

於整流後的輸入電壓 Vrec。工作模式 I 開始於 Vgs由低電位變為高電位的

瞬間，開關 S 切換導通，Vrec跨在儲能電感 Lp兩端，由於 Lp工作於不連
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續電流模式，電感電流 Ip由零開始線性上升，此時 Ip等於開關電流 Is。

若不考慮開關 S的寄生電容效應，開關 S可於零電流情況下切換導通。Ip

上升斜率與整流後的輸入電壓成正比。然而，開關 S 切換導通之前電壓

等於 Vrec，因此，並沒有零電壓切換導通的優點。當 Idc-Ir變為正值時，

二極體D4截止，進入工作模式 II。

二、工作模式 II ( 21 ttt << )：

閘極電壓 Vgs保持在高電位，電流 Idc-Ir為正值並流過開關 S；電感

電流 Ip持續線性上升，開關電流 Is包含 Idc-Ir與 Ip。當閘極電壓 Vgs由高

電位變為低電位時，開關 S截止，此時，Ip到達峰值，進入工作模式 III。

三、工作模式 III ( 32 ttt << )：

進入工作模式 III 時，開關 S 截止，流過開關 S 的電流必需轉向。

其中，電感電流 Ip流過二極體D2對直流鏈電容 Cdc充電，直流鏈電壓 Vdc

跨在儲能電感 Lp兩端，Ip開始線性下降；電流 Idc-Ir為正值並流過電容C1，

電容電壓 Vc1由零開始上升。Vc1於 Idc-Ir等於零時到達最高值，此後，Idc-

Ir為負值，Vc1開始下降。由於 Ip的峰值與 Vrec成正比關係，Ip下降到零

的時間隨著輸入電壓大小而變動。當輸入電壓較高時，Ip比 Vc1晚下降到

零，電路進入工作模式 IV-a，理論波形如圖 6-6 (a)所示；反之，當輸入

電壓較低時，Ip比 Vc1早下降到零，電路進入工作模式 IV-b，理論波形

如圖 6-6 (b)所示。

四、工作模式 IV-a ( 43 ttt << )：

當 Vc1下降至-0.7V 時，二極體 D4導通，Idc-Ir仍為負值，Idc-Ir由 C1

轉向而流過 D4，Vc1維持在-0.7V，對於不連續電流的工作模式，電感電
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流 Ip在閘極電壓 Vgs由低電位變為高電位之前，遞減到零，此時，進入

工作模式 V。

五、工作模式 IV-b ( 43 ttt << )：

在此工作模式中，Ip為零，D2截止。Vc1大於零，Idc-Ir繼續流過C1，

Vc1持續下降。當 Vc1下降到-0.7V，D4導通，電路進入工作模式 V。

六、工作模式 V ( 54 ttt << )：

閘極電壓 Vgs仍在低電位，Q2截止，Idc-Ir流過二極體 D4。當 Vgs變

為高電位時， Q2導通，電路進入下一高頻週期的工作模式 I。
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(a) 工作模式 I
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(b) 工作模式 II
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(c) 工作模式 III

圖 6-5 工作模式
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(d) 工作模式 IV-a
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(e) 工作模式 IV-b
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(f) 工作模式 V

圖 6-5 工作模式（續）
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圖 6-6 理論波形

工作模式綜合分析：

一、如工作模式 I 所述，開關 S 切換導通之前電壓等於 Vrec，其寄生電

容的電壓亦等於 Vrec。因為寄生電容通常遠小於電容 C1，儲存於寄

生電容的能量很小。只要 C1在開關 S 導通之前的電壓等於零，開
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關的切換導通損失很小，整合後的安定器電路仍然保有 E類共振換

流器的優點。然而，寄生電容的電荷會在開關 S導通時，瞬間放電，

導致突波電流流過開關 S，高突波電流發生於輸入電壓峰值時，可

能燒毀開關，因此，需使用寄生電容較小的快速電晶體以降低突波

電流。

二、如前所述，當降升壓轉換器工作於不連續電流模式時，輸入功率與

頻率成反比，與輸入電壓的平方成正比，與開關導通的責任週期的

平方成正比。因此，當輸入電壓變動時，可以改變開關的切換頻率

或責任週期來穩定輸出功率。若以改變責任週期來調整輸出功率，

當輸入電壓變動很大時，責任週期亦有很大變動，最小的責任週期

將伴隨著最大的輸入電壓。然而，若責任週期過低，可能發生當電

流 Idc-Ir由正變負時，閘極電壓仍處於低電位，開關 S無法導通，電

流 Idc-Ir只好流過電容 C1，Vc1由零開始上升。待閘極電壓變為高電

位時，開關 S 才導通，電容 C1的電荷經 D3、開關 S 放電，產生很

大的突波電流，及 2
112

1
cVC 切換損失。其示意波形如圖 6-7 所示。

因此，改變責任週期的控制方法，必需注意參數的設計，以避免造

成大量切換導通損失。
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圖 6-7 非零電流切換導通的示意波形

6-3 E 類共振換流器電路分析

根據 6-2節對於電路工作模式的分析，本文提出的單級單切換開關

之整合式電子安定器，沒有降升壓轉換器與 E類共振換流器能量交互傳

遞的現象。因此，推導電路設計方程式時，可以將兩者分開討論。其中，

降升壓轉換器的工作原理與 4-3-1節所述完全相同，這裡不再贅述。

本節將針對 E類共振換流器電路的特性，推導電路的設計方程式，

配合燈管電阻模型，設計參數使電路工作零電流切換導通，以達到高功

率因數與高效率要求。

6-3-1 E 類共振換流器之等效電路

將螢光燈管的等效電阻模型代入圖 6-3 中的 E 類共振換流器，得到
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燈管負載之 E 類共振換流器電路，如圖 6-8所示。圖 6-8 電路並未畫出

二極體 D3，因為 D3用來阻隔輸入功率直接流入 E 類共振換流器，它與

開關 S 串聯，在共振換流器電路中並無作用。Rarc與 rf分別代表燈管電

弧電阻與燈絲電阻。

Vdc C1

L1 Ls Cs Ir

Idc

S

I s
D4

Cp

+

_

fr 2

arc
R

arcV C f

fr 2

fr 2fr 2

arcI fI

圖 6-8 燈管負載之 E類共振換流器

圖 6-9 表示共振電路的簡化電路推導過程，首先，忽略燈絲電阻，

事實上，因為燈絲電阻遠小於電弧電阻、電容 Cf和 Cp的容抗，除非是

計算燈絲功率，忽略燈絲電阻於分析共振電路時，並不會有多大誤差。

接著將並聯的電容 Cf與電容 Cp等效為一電容 Cpf，其電容值等於

fppf CCC += (6-1)

電弧電阻 Rarc並聯燈絲電容 Cpf可以等效成一電阻 Req與一電容 Ceq

串聯，如(6-2)與(6-3)式所示。

2221 pfarcs

arc
eq

CR

R
R

ω+
= (6-2)

pfarcs

pfarcs
eq

CR

CR
C

22

2221

ω

ω+
= (6-3)

其中 ss f2πω = 為切換頻率的角速度。其次將Cs串聯 Ceq化簡為電容Css
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eqs

eqs
ss

CC

CC
C

+
= (6-4)

因為共振電路呈電感性，可以將串聯的 Ls與 Ceq化簡為單一電感 L。最

後，得到圖 6-8 E類共振換流器之簡化電路，如圖 6-10所示。

sss
s

C
LL

2

1

ω
−= (6-5)
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Ls Cs
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eqR

C 1 C p

fr 2 fr 2Ls Cs

arcR
C f

fr 2fr 2

L Cs

C1

s

arcRCpf

L Cs

C 1 C p

s

arcR C
f

L

C 1 eqR

圖6-9 共振電路簡化電路推導過程
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圖 6-10 燈管負載 E類共振換流器之簡化電路

6-3-2 最佳化工作電路分析

將簡化之共振電路代入圖 6-8，得到圖 6-10。本章節將以圖 6-10電

路為基礎，推導 E類共振換流器的電路方程式，使主動開關 S能滿足

ZCS，以獲得高電路效率 [76]。圖 6-11顯示 E類共振換流器在最佳化

工作模式下的電路波形。事實上，E類共振換流器在最佳化工作模式下

的 Vc1電壓永遠大於或等於零，D4並不導通。直流電流 Idc與共振電流 Ir

視為電流源，針對開關 S與電容 C1，進一步將圖 6-10電路簡化，如圖 6-12

所示。
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圖 6-11 E型共振換流器最佳化工作模式電路波形

C1
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I s
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圖 6-12 E類共振換流器簡化電路

圖中共振電流 Ir為正弦波，可以表示成：

( ) ( )φωω += tItI smsr sin (6-6)

其中，φ  為 Ir超前閘極電壓 Vgs的角度。開關 S在 rs dt πω 20 <≤ 期間導通，

開關電流 Is的方程式為：
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( )
( )
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在 πωπ 22 <≤ td sr 期間，開關 S 關閉，電流轉而流過 C1，C1電壓開始上

升， C1的電流和電壓分別表示成：
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




<≤+−

<≤
=

πωπφω

πω
ω

22sin

200

1
tdtII

dt

tI

srsmdc

rs

sc (6-8)

( )
( ) ( ) ( )[ ]{ }
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將邊界條件 ( ) 021 =πcV 代入(6-9)式，可以求得共振電流 Ir的振幅。

( )
( ) φφπ
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12
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d

d
II (6-10)

將(6-10)式代入(6-7)、(6-8)與(6-9)式，Is、Ic1和 Vc1的方程式可分別表示

成：
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將邊界條件 ( ) 021 =πcI 代入(6-12)式，求得共振電流超前角度φ 與 dr關係，

如(6-14)式所示。

( )
( ) ( )rr

r
dd

d

ππ
π

φ
2sin12

12cos
tan

+−
−

= (6-14)

利用(6-14)式，可求得φ。
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−
+= −

rr

r
dd

d

ππ
π

πφ
2sin12

12cos
tan 1 (6-15)

圖 6-13顯示φ 與 dr的關係曲線，φ 的變動範圍為 90°~ 180°。

0 0.20.40.60.81

90

120
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圖 6-13 φ 與 dr關係曲線

將(6-11)式微分並設定為零，求得

φ
π

ω −=
2
3

max,Ist (6-16)
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若 rmax,Is dt πω 2≤ ，開關電流的最大值 Is,max 出現在 φ
π

ω −=
2

3
ts ；若

rmax,Is dt πω 2> ，Is,max出現在 rs dt πω 2= ，Is,max與 Idc的關係式為：
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電路在穩定狀態時，Idc為固定值，L1電壓對時間的積分等於零，Vdc

為等於 Vc1的平均值。
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將(6-18)式代入(6-13)式，得到 Vc1與 Vdc的關係式為：
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將(6-19)式微分並設定為零，求得Vc1的最大值 Vs,max（開關 S的最大電壓）

出現在 max,vs tω 。

( )
( ) 




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


−

+−+−= −

r

r
max,vs d

d
t

12
2coscos

sin2 1
π

φπφφπω (6-20)

將 max,vs tω 代入(6-19)式，可以得到 Vs,max與 Vdc的比值。圖 6-14開關最大
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電壓與最大電流與相對於 dr的關係曲線，當 dr小於 0.4，dr減少時，Is,max

相對於 Idc的倍數迅速增加，相反地，當 dr大於 0.4，dr增加時，Vs,max相

對於 Vdc的倍數迅速增加。

I s,max Idc/

dr

0

2

4

6

8

10

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

Vs,max Vdc/

圖 6-14 開關最大電壓、最大電流與責任週期的關係曲線

根據圖 6-10 電路，Vc1為共振電路的輸入電壓，因為共振電流視為

正弦波，由(6-6)式，Vc1的基本波成分可以表示成：
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利用傅立葉級數的公式，(6-21)式中的 VR與 VL可以表示為：
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共振電路的輸出功率即燈管功率 Plamp等於：

eq

R
lamp

R

V
P

2

2
= (6-24)

將(6-22)式代入(6-24)式，求得 Req等於：
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結合(6-10)、(6-18)與(6-22)式，可得
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結合(6-10)、(6-18)與(6-23)式，可到
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6-4 電路參數設計

本章以OSRAM PL-27W小型螢光燈為實例，設計電路參數，使安

定器工作於 DCM與 ZCS，以達到高功因與高效率目標。電路規格如表

6-1所示。

電路參數設計步驟如下：

一、直流鏈電壓 Vdc、責任週期 dr

欲使降升壓轉換器工作於 DCM，直流鏈電壓 Vdc必需滿足(4-3)式。

結合(4-3) 、(6-19)與(6-20)式，得到工作於 DCM時，開關 S的最大電壓

相對於 dr的邊界曲線，如圖 6-15 所示。由於降升壓轉換器與 E 類共振

換流器共同使用開關 S，因此，選擇開關 S 的電流額定時，必需同時考
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慮降升壓轉換器與 E類共振換流器兩者流過開關 S 的電流。針對 E類共

振換流器電流，Idc與 Vdc成反比，

dc

lamp
dc I

P
V = (6-28)

表 6-1 電路規格表（OSRAM PL-27W）

輸入電壓 Vin 110 V, 60 Hz

電弧功率 Parc 25 W
燈管額定功率 Plamp

燈絲功率 Pf 2 W

燈管額定電壓 Varc 52.1 V

燈管額定電弧電流 Iarc 0.48 A

等效電弧電阻 Rarc 108.5 Ω

燈絲電阻 rf 7 Ω

換流器切換頻率 fs 36 kHz

將(6-28)式代入(6-17)式，可得到工作於 DCM 時，E 類共振換流器流過

開關 S 的最大電流相對於 dr的邊界曲線。另一方面，對於降升壓轉換器

而言，電感電流流經開關 S，結合(2-3)式與(2-8)式，電感電流的峰值發

生於輸入電壓峰值時，等於：

rm

lamp
peakp dV

P
I

4
, = (6-29)

一般而言，(6-17)式與(6-29)式不會同時發生，然而，考慮最嚴重的狀況，

將兩者直接相加作為設計開關電流額定值的參考，如圖 6-16所示，表示

降升壓轉換器工作於 DCM與 CCM的臨界點時，Is,max與 dr的關係曲線。
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利用圖 6-15與圖 6-16，選擇 Vs,max與 Is,max分別小於 300V及 3A，設計電

路的責任週期 dr等於：

38.0=rd

將 38.0=rd 代入(4-3)式，直流鏈電壓 Vdc必需大於 95V 才能使降升壓轉換

器工作於 DCM，考慮安全餘裕，設計直流鏈電壓為：

( )V100=dcV

0

400

800

1200

1600

2000

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

Vs,max

dr

( V )

DCM

CCM

圖 6-15 DCM的邊界曲線

dr

0

2

4

6

8

10

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

I s,max ( A )

圖 6-16 在 DCM與 CCM臨界點時 Is,max相對於 dr的關係曲線
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二、降升壓轉換器電感 pL

假設電路效率為 90%，由(4-12)式計算出電感 pL 等於：

mH81.0=PL

三、並聯電容Cf

利用(4-13)式求出燈絲電容 fC ，

( )nFC f 45.7=

四、串聯電感 Ls、串聯電容Cs、並聯電容Cp與 C1

將 38.0=rd 、 ( )V100=dcV 代入(6-25)式，計算 E 類共振換流器工作

於最佳化時的 Req等於 92.4 Ω，再將 Ω= 4.92eqR 代入(6-26)式與(6-27)

式，求得 L及 C1等於：

( )mH81.0=L

( )nF92.111 =C

由圖 6-9共振電路的品質因數可表示為：

eq

ss

s

L
R

C

L

Q = (6-30)

選擇 QL等於 2.5並代入(6-5)式與(6-30)式，可求得 Ls及 Css：

( ) mH5.1=sL

( )nF2.28=ssC

整理(6-2)式與(6-3)式，

arcs

eq

eqarc

pf R

R

RR

C
ω

−

= (6-31)

)(

1

eqarceqs
eq

RRR
C

−
=

ω
(6-32)
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由(6-31)式與(6-32)式，求得：

( )nF17=pfC

( )nF7.114=eqC

由(6-1)式與(6-4) 式，求得：

( )nF4.37=sC

( )nF55.9=pC

6-5 電腦模擬

建立 IsSpice模擬電路，將 6-4節的電路參數代入，模擬結果如下：

圖 6-17 為輸入電壓、電流與儲能電感電流波形；圖 6-18 為燈管電壓與

電弧電流波形；圖 6-19(a)為輸入電壓於峰值時，安定器主要電壓、電流

波形；圖 6-19(b)為輸入電壓於零點附近時，安定器主要電壓、電流波形，

由模擬結果發現電路工作於 DCM；輸入電流可以追隨輸入電壓；開關

確實可以於零電流切換導通。

Ip

I
in

Vs

Vs: 100 V/div, Iin: 1 A/div, Ip: 1 A/div, Time: 5 ms/div

圖 6-17 Vs、Iin與 Ip模擬波形
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VLamp
Iarc

Vlamp: 50 V/div, Ilamp: 1 A/div, Time: 10 us/div

圖 6-18 Vlamp與 Iarc模擬波形

Ir

Ip

Is

Ic1

Vc1

Vgs

(a) Vs=140 V

Vgs

Ir

Ip

Is

Ic1

Vc1

(b) Vs=30 V

Vgs: 10 V/div, Vc1: 400 V/div, Current: 2 A/div, Time: 5 us/div

圖 6-19 Vgs、Vc1、Ir、Ip、Ic1與 Is模擬波形
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6-6 實驗量測

將 6-4節所推導的電路參數，實際製作的電路驅動OSRAM PL-27W

小型螢光燈管。電路規範及參數如表 6-2所示。

表 6-2 電路規範及參數

Vs = 110Vrms 60 Hz fs = 36 kHz D = 0.38 Lp = 0.81 mH

Cdc = 200 uF L1 = 10 mH Ls = 1.5 mH C1 = 11.9 nF

Cs = 37.8 nF Cp = 9.6 nF Cf = 7.5 nF

6-6-1 控制電路

控制電路相當簡單，採用價廉的積體電路 TL494，如圖 6-20所示。

第 9腳為輸出電壓 Vgs用來驅動圖 6-3的主動開關 S，改變可變電阻R1

可調整脈波責任週期，調整腳 5與腳 6連接的電容C與可變電阻R2，

可獲得主動開關所需的切換頻率。

1 2 3 4 5 6 7 8

910111213141516

TL494

1
R

2
R

C

R

3
R

Vgs

VCC

VCC

圖 6-20 控制電路
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6-6-2 實測結果

圖 6-21顯示燈管工作於額定功率時的輸入電壓 Vs、輸入電流 Iin與

電感電流 Ip波形，在整個電源週期內，電感電流皆工作在不連續模式，

因此，輸入端可以達到高功率因數。輸入電流非常接近正弦波且與輸入

電壓同相，安定器效率為 92%；功率因數為 0.99；輸入電流的總諧波失

真為 9.8%。

Vin Iin

Ip

Vs: 100 V/div, Iin: 1 A/div, Ip: 1 A/div, Time: 5 ms/div

圖 6-21 Vs、Iin與 Ip波形

圖 6-22顯示燈管電壓 Vlamp及燈管電弧電流 Iarc的波形，兩者波形接

近正弦波，燈管功率等於 26.2 W，燈管電壓與電弧電流幾乎同相，燈管

呈現電阻性；燈管電流的峰值因數CF等於 1.42。

圖 6-23顯示 Vgs、Ir、Is 與 Ic1波形，共振電流幾乎為正弦波；開關

於導通瞬間會有突波電流，這是因為寄生電容於開關切換導通時瞬間放

電，若主動開關採用快速電晶體，可以減少寄生電容，降低突波電流，

如此，開關以零電流切換導通。圖 6-24顯示 Vgs、Is、Ic1 與 Vc1波形，比

較 Ic1 與 Vc1波形發現，Ic1於 Vc1到達零電壓時截止，這是由於並聯二極

體 D4的作用，將 Vc1箝制於-0.7V。
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Vlamp

 
Iarc

Vlamp: 50 V/div, Iarc: 0.5 A/div, Time: 10 us/div

圖 6-22 Vlamp與 Iarc波形

Vgs: 5 V/div, Ir, Is, Ic1: 0.5 A/div, Time: 5 us/div

圖 6-23 Vgs、Ir、Is與 Ic1波形

Vgs: 5 V/div, Is: 0.5 A/div, Ic1: 0.5 A/div, Vc1: 100 V/div, Time: 5 us/div

圖 6-24 Vgs、Is、Ic1與 Vc1波形

CF=1.42

Vgs

Vgs

Is

Is

Ir

Ic1

Ic1

Vc1



115

第七章 結論與未來研究方向

高效率、高功因、低成本的電子安定器已成為下一代安定器的發

展趨勢，不僅關係著用電品質的提升，間接降低電廠發電造成的環境污

染，更關係著安定器在國際市場上，是否具備競爭力的一大關鍵。本文

以降升壓式轉換器作為功因修正電路；以 D 類共振換流器或 E 類共振

換流器作為螢光燈驅動電路，成功地將功因修正電路與燈管驅動電路整

合成單級結構，提出三種新型的單級高功因電子安定器。每一新型的電

路均只需要一組控制電路與一個或兩個主動元件，使用的元件減少，可

靠度及效率更高，成本也大幅降低，更能符合電子產品「輕、薄、短、

小」的設計趨勢。經由實際製作電路分別驅動 T8-36W、T9-40W 與

PL-27W 三種快速啟動型螢光燈管，實驗的結果相當令人滿意，其功率

因數均高於 0.99；電流總諧波失真 10%以下；電路效率高達 85%。

本論文的研究總結如下：

一、整合後的單級電子安定器，電路結構獲得簡化，也減少了一級的功

率轉換損失，透過適當的參數設計，使電路達到高功因的需求，且

開關的切換損失降低，使整體的電路轉換效率提高，經由文中的參

數設計程序，讓電子安定器的設計者有一規則可循，實現製作一高

功因、高效率、高可靠度、低諧波的螢光燈電子安定器。

二、本文提出的三種新型的單級降升壓式高功因電子安定器，其主動開

關為功因修正電路與燈管驅動電路共用，減少了一組控制電路與一

個主動開關。然而，在單級非對稱結構與單級單切換開關之高功因

電子安定器的兩種電路中，共用的主動開關喪失了零電壓切換導通

的優點，只能透過適當電路參數來獲得零電流切換導通以降低切換

損失，這也是其它論文發表有關整合式單級降升壓式電子安定器，
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無法避免的缺點。為降低此一缺憾，建議共用的主動開關可以採用

寄生電容較小的快速電晶體。

三、第五章提出全新的設計概念，具創意地將兩組降升壓式轉換器與 D

類共振換流器整合，設計出單級對稱結構之高功因電子安定器。與

其它單級降升壓式電子安定器比較，不僅成功解決了上述共用的主

動開關無法零電壓切換導通的問題而且有較低的導通損失；半導體

元件的數目不增反減，兩個主動開關的電流相同，利於電路製作與

生產。然而，第五章的單級對稱結構之高功因電子安定器只能以變

頻方式來調光，欲獲得大範圍的功率變化，切換頻率需有很大的變

動。

四、第六章的單級單切換開關之高功因電子安定器，只需要一個主動開

關，具有電路構造簡單與高效率的優點。透過元件位置的巧妙安排，

降升壓式轉換器與 E 類共振換流器不存在功率的「交互作用」，解

決了以往此類安定器的高燈管電流峰值因數的問題。

五、單級高功因的電路架構由於輸入功率不斷傳送到直流鏈電容，當共

振電路或燈管開路時，直流鏈電容無法釋放能量給負載，其電壓會

迅速升高而毀壞安定器，因此在電路必需加上過電壓保護電路，以

避免過電壓危及使用者安全或是造成電路燒毀。

本文提出的單級降升壓式高功因電子安定器，對於改善功因與降低

電流諧波，確實有出色的效果。然而，本文的研究上尚有未考慮周詳之

處，未來需要再進一步研究的主要方向有：

一、 對於第六章單級單切換開關之高功因電子安定器，電路參數的設計

乃是根據 E類共振換流器工作於最佳化模式，以改變直流鏈電壓或

共振電路的品質因數來獲得多組的電路參數，設計出的電路參數並
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無法保證提供足夠高的輸出/輸入電壓比，因此，可能發生直流鏈電

壓很高時才有足夠高的燈管開路電壓來啟動燈管啟動。因此，針對

不同規格燈管，建立一套有效的通用設計準則乃今後研究方向。

二、可調光電子安定器為安定器另一發展趨勢，針對第四章單級非對稱

結構之高功因電子安定器，可以採定頻的對稱式脈波寬度調變或非

對稱式脈波寬度調變或改變開關切換頻率來達到調光目的；而第五

章的單級對稱結構之高功因電子安定器，只能以改變開關切換頻率

來調光；至於第六章單級單切換開關之高功因電子安定器，調光的

方法可使用改變開關切換頻率或脈波寬度調變。

三、本文並未探討燈管的啟動控制，啟動暫態影響燈管壽命甚深，這包

括預熱電流、預熱時間、陰極溫度、輝光電流與啟動電壓。燈管啟

動的控制方法同上述的調光控制方式。

四、本文只針對特定燈絲功率設計電路參數，對於燈絲功率於燈管壽命

的影響，並未著墨，必需以長時間的燈管壽命測試(lamp life test)來

決定最佳的燈絲功率。
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