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摘    要 
 

 

    感應加熱技術是二十世紀初才開始應用於工業界，由於它具有

加熱速度快、安全性高、產品質量好、幾乎無環境污染等許多優

點，而得到迅速的發展。另一方面，隨著半導體元件製作技術的進

步，反流器上的功率開關能夠操作在更高頻率的範圍，使得高頻感

應加熱裝置具備了輕、薄、短、小、效率高的特色。 

    本論文的主要目標在建立一個以單晶片TMS320C240微處理器

為基礎的數位化高頻感應加熱器。此數位化高頻感應加熱器已將切

換頻率提高至70kHz，減短加熱過程所需的時間，並使用零電壓切換

相移式脈波寬度調變技術，降低功率開關元件之切換損失、切換應

力及電磁干擾。有鑑於加工物件在加熱過程中，其本身的電氣特性

會隨之而改變，致使共振頻率亦隨著加熱時溫度之變化而變動。所

以利用變頻控制技術來使驅動頻率追隨共振頻率，促使系統在運轉

時的效率隨時保持於最佳狀態。同時，為了能夠調整輸出功率，乃

藉由相移脈波寬度調變控制技術來改變輸出電壓的工作週期，來達

成此一目標。 

    最後，將對加熱時產生的負載參數變化現象以及在負載變動下

反流器的運轉性能等進行實際的量測及探討，並驗證此零電壓切換

技術的確提高了系統的整體效率。 
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Abstract 

 

 

Since the early twentieth century, induction heating have been 
widely used and rapidly developed in the industrial applications because 
of their distinctive advantages such as high-speed heating, safety, high 
products quality, cleanliness, and etc.. In addition to this, with 
tremendous advance in the latest power semiconductor devices permiting 
switches of inverters to operate under high frequencies, the induction 
heating systems have become lighter, compacter, and more efficience. 

The main purpose of this study is to investigate the application of a 

single chip, TMS320C240, microprocessor to a fully digital high 

frequency induction heating system. By using the phase-shifted full-

bridge zero-voltage-switched PWM technique, this system can reduce 

switching loss, component stress, and electromagnetic interference of 

power semiconductor devices. In induction heating applications, because 

the electrical characteristics of the workpieces will change in the 

processing, the circuit resonant frequency must be changed in accordance. 

Hence, the variable frequency control technique is used for tracking the 

resonant frequency to keep the system operating at the optimal condition. 

The phase-shift Pulse-Width-Modulated (PWM) is used for regulating 

the duty-cycle to control the output power. 

Finally, the efficiency of this heater are measured and analyzed 

under load variations. Experimental results show that the ZVS PWM 

technique can improve the efficiency of this system. 
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第一章 緒  論 
 
 

1.1 研究背景及動機 

在十九世紀末，感應加熱技術僅是以60Hz之頻率應用於熔解

上。到了1922年，才使用馬達-發電機組將頻率提高至960Hz。而工

作頻率的提升，使得感應加熱技術開始應用於金屬材料的表面硬化

處理。於1960年代末期，由於半導體技術的發展，馬達-發電機組終

於被以SCR為切換元件的固態型反流器所取代。目前，以功率

MOSFET為切換元件之反流器其操作頻率已可達數百kHz，不過

MHz級以上之感應加熱器，仍然是以電子真空管式為主[1-4]。 

近年來，國內外針對感應加熱技術的研究主要分成兩個方向，

其一是以反流器(Inverter)為重心，研究串聯式與並聯式在感應加熱

系統應用之優、缺點及注意事項[5-8]。另一重心則是放在加熱線圈

(Heating Coil)及加工物件(Workpiece)間能量轉移與功率消耗，這部

份主要是以有限元素法(Finite Element Method,FEM)模擬來探討 [9-

13]。另外也一直在高頻率、高功率、高可靠度之電源供應系統研究

中，做更進一步的研製。 

由於使用中、高頻電流來做金屬熱處理或其他材料加工呈現急

劇的增加，而其應用範圍如：表面硬化、銅銲、焊接及熔化等[14-

16]。在早期，因為電源系統頻率與效率難以提昇，所以相當多的研

究焦點集中在能夠提供高功率，高切換頻率的反流器開發上。但

是，隨著電路中切換頻率的提高，開關元件在切換時產生的切換損

失問題會更加嚴重，這樣除了造成效率的降低及散熱問題之外，還

會因為切換動作的非理想現象而產生電壓、電流突波，或是產生過

大的電壓、電流變化率，而使開關上的應力增加，甚至成為電磁干

擾(Electromagnetic Interference,EMI)的來源。 
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上述種種由高頻操作所帶來的問題，使得高頻電路的設計變得

更為困難，因此就興起了柔性切換(Soft Switching)技術之研究，所

謂柔性切換技術泛指減少切換過程中電壓與電流重疊的方法，例

如：在開關截止前，先使流經其中的電流為零，這就是所謂的零電

流切換(Zero Current Switching,ZCS); 在開關導通前，先使開關兩端

的 跨 壓 為 零 ， 這 就 是 所 謂 的 零 電 壓 切 換 (Zero Voltage 

Switching,ZVS)。柔性切換除了能降低切換過程中之能量損失外，因

其切換時電壓與電流變化率較為緩和，故亦可減輕電路產生的電磁

干擾問題[17-20]。 

隨著半導體工業在生產及製作技術上的快速進步，有許多低價

位、高運算功能的微算器問世。數位控制擁有價格低、修改彈性

大、抗雜訊、所需元件少且可靠度高、及程式保密性佳等優點，已

漸漸取代傳統的類比控制。再加上電力電子技術發展精進，且新型

固態半導體元件之研發，不但加熱頻率可大大提高，且效率亦可提

昇至90 %以上[21,22]。 

 
1.2 研究內容 

本 論 文 的 目 的 在 於 完 成 以 德 州 儀 器 (TI) 公 司 生 產 之

TMS320C240為控制主體而具有零電壓切換功能的數位化高頻感應

加熱器，並研究設計適當的控制方法，使其工作一直處在最適狀

況，性能不因加熱過程中負載變動而有太大的差異發生。 
 

1.3 研究貢獻 

        本論文之研究成果及主要貢獻，列述如下： 

(1)完成70 kHz/5Kw高頻感應加熱器，並且把直徑20mm的實心

鐵棒在40秒內，加熱至800度。 



 

 
17

(2)使用TMS320C240數位信號處理器，此處理器擁有快速的運

算速度，且其快速之取樣速率亦可使迴路延遲降至最低。 

(3)在原本的全橋式電路架構下，不外加其它元件，利用隔離變

壓器的漏電感與開關元件的寄生電容產生共振，達到零電壓

切換的目的，以提高系統的整體效率。 

(4)利用回授電路使加熱器性能不因加熱過程中負載變動而產生

很大的變化，使其工作在最適狀況。 

(5)完整的保護電路設計，因此不會因電路不正常工作及人為操

作不當而造成電路燒毀。 

(6)由實驗之量測結果加以分析及改善，對感應加熱裝置規格之

設計及電路控制方式，提供適當的建議。 

 
1.4 論文架構 

    本篇論文共分為六個章節，最後並包含參考文獻及附錄。 

第一章 緒論：說明本論文之研究背景、動機、內容、貢獻及架

構。 

第二章 感應加熱系統的理論基礎與負載特性分析：淺顯的描述

感應加熱器的理論依據及原理，並分析加熱負載的電磁

特性，最後架構負載模型。 

第三章 全橋零電壓切換相移式轉換器系統分析：介紹柔性切換

的基本觀念，並對此相移式電路的動作原理，及其達

到零電壓切換目的所需之狀態條件做一個說明。 

第四章 高頻感應加熱系統硬體與軟體之設計：主要是分析及

設計感應加熱器各部份的元件和電路，包含電力及控

制部分，及對所使用的頻率控制法做一說明。同時也
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對本論文所使用之數位信號處理器TMS320C240的硬體

架構與週邊模組，做一簡單的描述。並介紹以DSP程式

為基礎的加熱控制器軟體架構。 

第五章 實驗結果與討論：經由實測對高頻感應加熱系統之性

能做一驗證及負載參數變動下的性能探討。 

第六章 結論與展望。 
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第二章 感應加熱系統理論基礎與負載特性分析 
 
 
2.1基本原理 

所謂感應加熱 (Induction Heating) 是利用電磁感應現象

(Electromagnetic Induction)，對金屬做加熱的方法。這種電磁感應現

象是在西元1831年由法拉第所發現，這個原理應用最多的地方是變

壓器(Transformer)。變壓器的一次側及二次側各有一組線圈(Coil)，

一次側輸入的交流電壓會使得其線圈產生正負交替變化的磁場，並

與二次側線圈耦合(Couple)，因而在二次側產生感應電壓，供應負載

電流。一般變壓器為了提高耦合效果，都採用高導磁率的鐵磁材料

為鐵心，鐵心產生的鐵損會使變壓器溫度升高。產生鐵損的原因有

兩種，一種和鐵心材料的磁滯現象有關，另一種則和變壓器線圈在

鐵心產生的渦流有關。就變壓器的設計應用而言，儘可能將這種損

失降到最小，但感應加熱就是利用鐵損加熱，使溫度上升的原理，

另一方面，由於金屬材料具有導電的特性，因此適合以非接觸性電

磁感應作用加熱。 

根據法拉第電磁感應定理 (Faraday's Law)與楞次定律(Lenz's 

Law)，將頻率為60Hz之市電引入系統，並利用加熱器之電源裝置將

其轉變成不同頻率交流電源，提供至負載部份之加熱線圈，則此加

熱線圈將產生交變磁場，若將磁性或非磁性的導電加工物件

(Workpiece)放置在加熱線圈所建立的交變磁場內，由於磁力線的切

割，將在不同深淺層面產生感應電流 cI （即渦流），且因加工件之

阻抗特性及渦流在加工物件上的流動，產生 RI c ⋅2
的熱量，而使加

工物件溫度升高，達到熱處理目的，此即為感應加熱的基本工作原

理[1]，其工作原理與架構方塊如圖2.1所示。其中 I為加熱線圈上流

通的電流，而 cI 即是所感應之渦流。 
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(a) 感應加熱基本原理 
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(b) 感應加熱系統架構方塊圖 

圖2.1 感應加熱器基本原理及架構方塊圖 

 

    簡言之，在感應加熱的裝置中有二種不同的能量轉換，來自電

源供應器的電能被轉換成磁場的能量，之後被導電性的工作物件所

吸收，變成熱能造成溫度上昇。     

電磁感應加熱的原理是基於二種物理現象： 

—法拉第的電磁感應原理（Electromagnetic Induction） 

—焦耳定律（Joule Effect） 

根據電磁感應的原理，一個導體以速度 v在 x的方向移動穿過交

變磁場φ，導體內部任何一個封閉路徑所產生的感應電壓等於[29]: 

 

dx

d
v

dt

d
e

φφ
⋅−−=                                  （2-1） 

I
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這個電壓造成電流（即渦流），流經導體內部所產生的功率，依

焦耳定律可以寫成: 

 

2JPv ⋅= ρ  （2-2） 

 

在此， vP ：容積功率密度（Volumetric Power Density, 3mW ） 

   J：電流密度（Current Density, 2mA ） 

   ρ：材料的電阻係數（Resistivity, m⋅Ω ） 

 

 

2.2 感應加熱系統之設計考量 

在感應加熱的設計中，系統之頻率、功率、加工物件上的電阻

係數與相對導磁係數、加工物件上之溫度分佈及加熱時間都是必須

考量的。以下將針對這些因素進行詳細說明。 

 

2.2.1 系統頻率與功率 

加工物件在加熱線圈所建立的交變磁場內所感應的渦電流並非

均勻分佈在加工件各剖面層上流動，其有愈往加工物件表面，電流

密度愈強的趨勢，而且加熱線圈電流之頻率愈高，渦流愈往表層集

中程度愈明顯，此種現象即是集膚效應(Skin Effect)，如圖2.2所示。 
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圖2.2 圓柱內電流分佈 

0
J —圓柱表面電流密度 

x
J —由金屬表層往中心 x（m）處之電流密度（

2/ mA ） 
 

對一個圓柱型加工物件之集膚深度可由馬克斯威爾方程式

（Maxswell’s equation）[14,28]求得 

 

     ff rr µ
ρ

µ
ρ

π
δ 5033

10

2

1 9

=
×

=  (2-3) 

 

其中，δ ：加熱深度大小（cm） 

ρ：加工物件材質的電阻係數（Ω．cm） 

rµ ：加工物件材質的相對導磁係數 

f ：加熱時之電流頻率（Hz） 

(a) 金屬圓柱的斷面

 (b)表面電流分佈情形

(c)電流分佈帶的寬度
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δ 是渦流密度降為表面電流密度的 e1 （即36.8％）處的深

度，定義為加熱深度。由於86.5%的加熱功率集中在集膚深度位

置內，因此頻率的選擇對於感應加熱的品質與效率有決定性的影

響。如圖2.1(a)所示，將直徑為D的金屬圓柱放入產生均勻磁場的

線圈中進行感應加熱時，單位長圓柱吸收的功率可用下式表示

[14]： 

 

kfDHP
r

××= −92

0

2 102 ρµπ                       (2-4) 

 

其中，P：單位長圓柱吸收的功率(W/cm) 

      H0：導體表面的平均磁場強度(A/cm) 

      D：圓柱導體的直徑(cm) 

      k：小於1的修正係數，它是D/(2δ)的函數。當D/(2δ)=2時，

k=0.65; D/(2δ)<2時，k值迅速減小 

 

由式2-4可知，當磁場強度一定時，電功率P與 fr ρµ 和k 

值成正比，k值越接近1，得到的功率P就越大，即加熱效率越高。為

了提高加熱效率就必須增大D/(2δ)，也就是在D值一定時，δ越小

越好。然而δ值與 f 成反比，減小δ，意味著需提高f。一般來

說，工作頻率高的設備成本比較貴，且電源本身的效率也會低些，

因此不能無限制地採用減小δ來提高效率。通常我們都以D/(2δ)=5

為最低極限，來計算加熱器的最低工作頻率，即把其值代入式2-3

中，得到 
 

2

81025
D

f
rµ
ρ

×≥  (Hz)                          (2-5) 
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但是在感應加熱時，還需考慮加熱溫度的均勻性，一般取D/(2

δ)=2，因此得到 

 

2

8104
D

f
rµ
ρ

×≥  (Hz)                            

(2-6) 

 

在實際設計中，往往選用比上兩式算出的頻率再高一點的電源

即可，因為頻率高得太多，會引起加工物的溫差過大，反而使加熱

時間增長。表2.1提供加熱物件鍛鑄時不同加熱深度的頻率選擇[2]。 

 

表2.1 感應加熱頻率之選擇 

加熱深度 頻率選擇 加熱時間(分鐘) 

(mm) (20℃~720℃) (720℃∼1230℃) 圓柱 

加工件 

方形 

加工件 

100至200 <180Hz <180Hz/1kHz 3至7 5至9 

75至100 1kHz 3kHz 2至3 3至5 

50至75 1kHz 3kHz 1至2 1.5至3 

25至50 3kHz 10kHz 0.3至1 0.8至1.5 

13至25 10kHz 50kHz 0.1至0.3 <0.8 

小於13 50kHz 450kHz <0.2 <0.8 
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2.2.2 加工物件上的電阻係數 

決定加熱深度的另一個因數是加工物之電阻係數，大部份加工物

件的電阻係數與溫度變化有線性關係，其關係為： 

 

       ( )[ ]11 1 θθρρ −∂+=     (Ω − m) (2-7) 

 

其中 ρ  ：溫度θ 下的電阻係數值 

 1ρ  ：溫度 1θ 下的電阻係數值 

θ  、 1θ ：代表不同的溫度值( Co ) 

  ∂ ：電阻溫度係數 

     

    而不同材質之加工物其 ρ、 ∂ 與熔點大小可參表2.2之數值，對

一個線性的加工物件，式(2-7)又可寫成： 

 

       
( )12

12

1
1 ρρ

θθ
θθ

ρρ −
−
−

+=  (2-8) 

 

其中 1ρ 與 2ρ 分別是起始溫度 1θ 與最終溫度 2θ 時之電阻係數。 

    依據表2.2提供的數值及式(2-7)式(2-8)可以獲知不同溫度下的電

阻係數線性曲線如圖2.3，除了表示加熱溫度與加工物件之電阻係數

成線性正比關係外，其中各曲線中轉折點代表熔點，因此部份加工物

之電阻係數在加熱超過熔點後，有明顯上昇趨勢[2]。 
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表2.2 不同加工物件ρ、 ∂ 與熔點大小 

加工物件 ∂  ( )m
Co

−Ω
20

ρ  
熔點( Co ) 

鋁 31029.4 −×  81065.2 −×  660 

銅 31093.3 −×  81072.1 −×  1084 

純鐵 6 5 10 3. × −
 9 71 10 8. × −

 1538 

銀 3101.4 −×  
81059.1 −×  962 

銅(90%)，鋅(10%)，

青銅合金 

31086.1 −×  3 9 10 8. × −
 1046 

銅(65%)，鋅(35%)，

黃銅合金 

3106.1 −×  6 4 10 8. × −
 931 
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圖2.3 溫度變化下的電阻係數 
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2.2.3 加工物件上的相對導磁係數 

除了工作頻率與加工件電阻係數外，相對導磁係數( rµ )亦是決定

加工物件加熱深度的重要因素；依據式(2-3)加熱深度與 rµ 之平方根

成反比，即 rµ 愈大，集膚效應更顯著，加熱深度淺，反之則加熱深

度較深入加工物件的內部，相對導磁係數大小除了與加工物件的材質

及其受磁場強度，磁性飽和及磁化過程影響外，溫度的大小亦是決定

rµ 大小的關鍵因素，對於一些鐵磁性材料，當其加工溫度達到居里

點(Curie-point)以上時，鐵磁性質消失，變成順磁性材料 ( rµ 稍大於

1)[2]；舉例說明如圖2.4。 
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圖2.4 鐵的 rµ 與溫度之關係 

 

    對於一般鐵磁性材料而言，居里點的溫度除了部份合金約為360

℃至450℃間外，一般均在720℃至830℃間，所謂居里點的溫度，稱

為居里溫度( cT )，其特性如圖2.5所示。 
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圖2.5 磁化強度與溫度的關係 

 

    其中 SM 代表磁性材料的飽和磁化強度，隨著加工物加熱溫度升

高而降低，當溫度增加至某一溫度，而使 SM 降為零，這個溫度稱為

居里溫度。但是對於非磁性材料，如鋁、銅、金、銀之相對導磁係

數，幾乎等於1，也因此這些非磁性材料在高頻時，有較深的電流浸

透度，導致加熱深度較深，所以銅繞的加熱線圈，如屬空心的螺管結

構之類，其電流浸透深度位置較深，因此也較不受渦流所產生的集膚

效應所衍生之焦耳熱影響；這也是銅材料製成感應線圈較受歡迎的另

一個考慮重點。 

    由於磁性物質磁化度強， rµ 大，耦合係數高，鐵損高，除了有

較大之渦流損，且另有磁域摩擦所產生的磁滯損。比非磁性質僅有

渦流損者有較快的感應加熱溫升速度，因此基於效益及成本因素考

量下，在改變磁性狀態的居里溫度前後，變動加熱線圈的加熱工作

頻率，如此可縮短加熱時間，提高效率，減少成本，而不失為一可

行的方式。 
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2.2.4 溫度分布 

當感應加熱圓柱導體時，由於集膚效應的影響，只有表面會快

速升溫，而中心部分則需靠熱傳導作用，由表面高溫區向內部低溫

區傳導熱量，因此升溫慢。而表面與中心的溫度差△t，可以下式表

示[14]： 

 

t

c

n k
k

DP
t ×=∆ 25                                  (2-9) 

 

其中，D：導體直徑(cm) 

      kc：導體的導熱率(W/(m．K)) 

      kt：與D/(2δ)和Pn/Pa有關之小於1的修正係數。當D/(2δ)值大

於8以後，kt值幾乎與D/(2δ)值無關，只與Pn/Pa值有關，

且隨Pn/Pa值增加而增大。當D/(2δ)值小於8時，kt值隨

D/(2δ)下降而迅速減小 

      Pa：功率密度(等於導體吸收功率/導體表面積)(W/ 2cm ) 

      Pr：導體的散熱損失(W/ 2cm ) 

      Pn：等於Pa -Pr(W/ 2cm ) 

 

由式2-9可知，為了減小△t，應儘量選小的D/(2δ)和kt值。這也

說明為了使被加熱工件溫度均勻分佈對D/(2δ)值的要求，與滿足高

的電效率對D/(2δ)之要求是矛盾的。在設計一般加熱設備時要處理

好這種矛盾;但在表面淬火工業中，則不希望被淬火工件的溫度均勻

分佈，即要求△t大。 
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2.2.5 加熱時間 

感應加熱設計中，除了頻率、功率之條件外，另一個要考量因

素即是加熱工作時間，其著眼點在於熱的傳導與輻射。當由設定的

加熱深度向外傳導或輻射時，不但降低工作效率而且也對加工件之

材質有所傷害，因此儘量提高工作頻率與功率，使加熱時間縮短，

可提高工作效率，如圖2.6以表面熱處理為例，Lozinskil曲線提供了

不同加熱時間、頻率及功率關係圖[1,2]。 
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圖2.6 表面硬化感應加熱工作曲線 

 

    在決定加熱時間時，除了圖2.6可供參考外，另需考量一些外在

的因素，如工作環境溫度、耦合程度、加工件材質等。式(2-10)表示

在具有最高效率時，工作於450kHz之加熱時間預估為[1,2]： 

 

        
34.256.0 ε=T  （ s）  (2-10) 

 

其中，ε ：加熱深度（mm） 
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2.3 加熱線圈之型式 

線圈有很多不同型式，但是只有少部份被廣泛地應用。對於圓

形、方形、矩形和更複雜的截面的金屬棒的整個加熱，螺線型式的

線圈可以被採用如圖2.7所示，這些線圈可以提供好的電機效率和功

因，高可靠度和高溫度效率。圖2.7所顯示的線圈結構也可用於坩鍋

感應熔爐的線圈。圖2.8所示長扁圓形的線圈適合於矩形截面的加熱

物和圓柱狀的加熱物。線圈的選擇、設計、尺寸和材質受到操作條

件的限制，像頻率、功率和電流等，其他的因素包括製程的型式

（鎔解、加熱..等），工件的外形跟物理特性，所要求的溫度條件跟

生產量。 

圖2.7圓柱體在螺旋狀的感應線圈中的縱向磁通加熱 
 

圖2.8 圓柱體在橢圖形的感應線圈中的橫向磁通加熱 
 

目前工業上的加熱線圈為因應加工物件不同的功率、頻率與加

熱型態(Heating Patterns)需求及加工件本身材質，形狀、體積、大小

等的差異，配合感應加熱系統品質、效率、功率之特性而有不同的
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樣式，目前常見的加熱線圈如圖2.9所示。主要可區分為單匝(Single 

Turn)及多匝型(Multi Turns)，一般單匝是適用於加熱面積較小者，

至於較大面積之加熱需求，則多匝型加熱線圈可提供較高的功率及

較短的加熱時間。總之，加熱線圈之選擇除了經驗外，尚須實驗量

測，才能獲得最佳之效益。其個別特色及用途整理如表2.3。 
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圖2.9 常見的加熱線圈型態 

 

a:單匝加熱線圈 b:螺管繞組加熱線圈

c:內部螺旋繞組線圈 d:平面型加熱線圈

e:髮夾式感應線圈 f:扁平型加熱線圈

g:多層次加熱線圈 h:鐵心電感型線圈
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表2.3 常見的加熱線線圈特色與用途 

種類 型  態 材  料 特  色  與  用  途 

a 單匝 
金屬與絕 

緣材料 

適用於柱形體負載之硬化或局部 

加熱需求 

b 多匝螺管型 銅 

匝數依據負載加熱長度彈性伸縮 

，加熱圓周亦可因應負載體積調 

整 

c 內部螺旋 銅 
酌量加入鐵心材料可加強加熱程 

度，一般適用於較複雜的負載 

d 單匝平面型 薄銅片 適用於窄範圍之負載加熱 

e 單匝髮夾式 銅 適用於不同部位加熱需求 

f 多匝扁平型 銅 適用於平面加熱需求 

g 多層次 銅 
一般適用於低電流、高電壓加熱 

需求 

h 鐵心電感型 鎳鐵 較適用於錂角型薄片負載之焠火 

 
 

2.4 電磁效應 
與線圈的設計有關的所有分析，有時是相當困難的，但是若藉

由電磁效應的檢測或許可以達到良好的趨近。 

 

(1)集膚效應 

    高頻時在加工物中產生的渦流為非均勻，非等量的在加工物各斷

面層流動，因此產生的焦耳損失亦不同，因此各部位局部加熱程度大
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小不一，往加工物表面集中之渦流，隨著進入加工物之內部，以指數

函數性減少，其電流滲透密度為[2,11]： 

 

        ( )δ/exp xJJ ox −⋅=                              (2-11) 

 

其中， xJ ：由金屬表層往中心 x（m）處之電流密度（ 2/ mA ） 

      0J ：金屬的表層（ 0=x ）電流密度（ 2/ mA ） 

 δ：集膚深度（m） 

 x：渦流由表面向中央分佈距離（m） 

  

    功率的分佈可以導自方程式（2-2）和式（2-11）： 

 

( )δ/2exp xPP vov −⋅=  （2-12） 

 

其中， vop ：金屬的表層（ 0=x ）功率密度（ 3/ mW ） 

 

至於由表面到 δ=x 處之電流與功率佔總電流及總功率的比率： 

        

oo

x
ox

IeJ

dxeJdxJI

632.0)1( 1

00)(

=−=

∫∫ ==

−

−

δ

δ δδ
δ

 （2-13） 

其中，I0：物體每單位長度的有效渦流（ mA ） 

 
再由式（2-12）和式（2-13）推導可得知： 
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( )

o
o

x
ox

PeJ

dxeJdxJP

865.0)1(
2

2
2

0
/22

0

2

=−=

∫=⋅∫=

−

−

ρ
δ

ρρ δ δδ
δ

 （2-14） 

 

由式(2-13)與式(2-14)可知感應加熱的功率損失與渦電流流動量主

要是集中在加工物件的集膚深度內，分別各佔87%與64%；因此調整

工作頻率即可配合加熱型態所需之加熱深度。 

    大約64%的感應電流流經深度為δ內的工作表面，而約有87%的

功率會轉成熱，如圖2.10。如果我們假定所有的渦流均勻分佈在工件

表層，則正確的功率值可以藉由焦耳定律而求出： 

 

δρ 2/
2 ⋅= oo IP  （2-15） 

δδ
o

x
oxo JdxeJdxJI =⋅∫=∫ ⋅= ∞ −∞

0
/

0
 （2-16） 

 

其中，P0：物體表層每單位面積所得的有效功率（ 2mW ） 
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圖2.10 加熱物件受集膚效應而導致的感應電流及功率之分佈 
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一種很普通的想法就是渦流流經深度為δ的表層。此對無限長的

物體而言，不僅是一種很方便的簡化，而且也給予正確的功率值。對

於其他型態的工件（圓柱體、扁平的物體、不均勻的物體）而言，滲

透深度δ是很重要的，因此我們可以透過它與工件的尺寸去預測加熱

的效率，例如：當圓柱體或薄板的厚度不小於兩倍的滲透深度時，可

以有好的電磁功率吸收，因此可得到有效率的加熱。 

 

(2)鄰近效應 

所謂鄰近效應是指兩相鄰的帶電導體或繞組，因電流方向之不

同，產生交變的磁場相互作用，影響磁通大小變化的結果。這種效應

證明感應電流的路徑外形幾乎類似於電感線圈，如圖2.11和圖2.12所

示，頻率愈高，加工物與加熱線圈之間的間隙越小則鄰近效應就更明

顯，同時其所產生之渦電流，使兩者接近面磁通加強，電流浸透淺，

加熱程度也昇高，而距離較遠處，磁通減弱，加熱效果較差。 

但必須注意的是，集膚效應只會影響渦電流分佈狀況，但鄰近效

應卻會改變渦電流的大小，因此在實務上，如屬局部的加熱，可將加

工物件置於感應線圈外側，反之如屬全面性的加熱型態，將加工物置

於感應線圈內部，應可獲得較佳的工作特性。 

 

 

圖2.11 在扁平的加熱物上的鄰近效應 
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圖2.12 在平行的匯流板上的鄰近效應 

    有關集膚效應與鄰近效應已分別說明，一般在計算功率損耗時是

一併將集膚與鄰近效應納入計算，而不是單獨計算後再相加，即： 

 

      sdJJP proxskin

rrr
2)(

2

1
∫ +=

σ
 (2-17) 

      ∫ ⋅++= sdJJJJP proxskinproxskin

rvrrr
)2(

2

1 22

σ
 (2-18) 

 

其中，σ ：材料的電導係數 
→
sd ：渦流分佈區段 

 
其中， proxskin JJ

rr
⋅ 一般都不等於零，但一旦兩者正交時，總功率

損失即可等於個別效應之和。 
 

(3)線圈效應 

當導體是彎曲時，例如：螺線型的線圈，它的磁場強度在線圈內

部會增加，因此渦電流會集中在內側表面，那就是為什麼加工物件被

螺線型線圈圍繞的外螺線型線圈不需要磁通集中器（此磁通集中器是

由銅片所組成，如圖 2.13 所示），而放在加工物件內部的內螺線型線

圈則需要的原因。 
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(4)磁場集中效應 

這種效應說明了磁通集中器對平的和內螺線圈的影響效果，因為

線圈效應對這類的線圈不起作用，導致在加工物件的表面會引起磁場

強度的衰退，使磁體中的磁場會朝向開放的槽面排出，如圖2.13所

示。當加入磁通集中器，使得在槽內渦流分佈會愈集中，而導致加工

物件會有愈強的加熱效果。 

 

 

 
 

 

 

圖2.13 磁場集中效應 
 

（5）邊界效應 

邊界效應所顯示的是磁場在工件和線圈的末端的行為，工件和線

圈末端效應的組合導致功率沿著工件的縱長作分佈，同時影響了溫度

的分佈，對一個置放在縱向的磁場中的圓柱形導體為圖2.14所示。 

如果工件是非磁性的材料，則末端效應會導致工件末端的功率密

度增加，相反地對磁性工件而言，功率密度在末端的增減是根據導體

的半徑，材料特性、頻率和磁場強度而定。磁場強度在靠近線圈末端

的減少，導致相對的功率減少，這種工件與線圈末端效應之間的相互

作用可以用來取得所需要的功率分佈。 
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圖2.14 由於工件和線圈的末端效應所導致的功率分佈 

 

 

2.5 焦耳效應 
 

(1)磁滯損 

    對於加熱線圈及加工物件之間為非接觸型的電磁感應作用而言，

由於加工物件經由磁化、去磁、再磁化之分子往復運動，所造成磁滯

損失(Hysteresis Loss)使得加工件產生熱而達到溫度上升現象，如圖

2.15所示，通常磁滯損主要都是由鐵磁性的材料所產生的。 
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圖2.15 磁滯曲線 
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如果a b c d e f所包圍的磁滯環面積愈大，表示矯磁力 cH 和剩磁

rB 之值較大，則磁滯損當然亦提高，對於磁滯損的計算，根據德國

物理學家史坦麥(Steinmetz)提出的經驗公式為[30]： 
 

       
UBfKP x

mhh ⋅⋅⋅=  (W ) (2-19) 

 
其中， hP ：加工件的磁滯損 

f ：頻率( Hz ) 

mB ：最大磁通密度(T ) 

hK ：磁滯係數 

x：材質係數，其值約1.5∼2.5間 

U：加工件體積( 3m ) 

 

（2）渦流損 

    感應加熱電源系統提供不同頻率交流電流通過加熱線圈後，因電

磁感應作用產生感應電動勢，此電動勢將在加工物件上產生渦流 cI ，

並在加工物件各斷面層成非均勻，非等量流動，造成了 RI c ⋅2 的損

失，此項渦流損與上述的磁滯損一樣，在被加熱物上最終是以熱的形

態表現出來，因此渦流損又稱焦耳損(Joule's Loss)，這也是感應加熱

的目的與特色，至於磁滯損與渦流損在不同加熱頻率下，其所佔的比

重不盡相同，如圖2.16所示當加熱時工作頻率愈高，  則整個鐵損

中，渦流損(正比於 f 2 )所佔比重越大，其工作斜率幾乎和鐵損的斜率

一致[12,29,30]。 

渦流損失，可用下列的近似公式表示[12] 

 

       ( )2
max tfBKP ee ⋅⋅=  ( KgW / ) (2-20) 
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其中， eP：單位重量下的渦流損( KgW / ) 

maxB ：最大磁通密度(T ) 

f ：工作頻率( Hz ) 

eK ：渦流損比例常數 

t：加熱物件厚度( m ) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖2.16 鐵損與加熱頻率之關係 

 

 

2.6 加熱負載參數模型 

在電氣結構上，加熱負載是一個電感器，對線性介值而言，電感

與架構迴路之導體的幾何形狀及實體排列有關，而與迴路中的電流則

毫無關係。若以單匝而圓周半徑為 r，長度為l 之加熱線圈為例，設

此加熱線圈所通過之交流電流為 I，且無漏磁通，則此線圈內之中心
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磁 場 強 度 l2/IH = （ A/m ） 所 以 其 磁 通 密 度

l2/0 IHB oµµ == ，又因加熱線圈之磁通截面積 A為 2rπ  ( 2m )，

所以加熱線圈之電感值： 

 

       mI

rI

I

BA

I
L

ℜ
====

12
0

l

πµψ

 
(2-21) 

 

其中，
Am

0µ
l=ℜ 是磁阻 

    但對實際之螺管線圈，因形狀不同，仍會產生少許漏磁通，所以
可用一個常數 K，表示： 

 

       m

KL
ℜ

=
1  (H) (2-22) 

 

因此由式(2-22)可知，加熱線圈之電感值與線圈長度、線圈材料

之導磁係數、面積有關。 

感應加熱系統之負載，包含加熱線圈與加工物件，猶如一耦合變

壓器，加熱線圈視為一次測，而加工物件視為二次測，其等效電路如

圖2.17所示[1,2]。 
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圖2.17 加熱負載之參數模型 
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其中， cR ：加熱線圈導體電阻 

   wR ：加工物件等效電阻 

   cL ：加熱線圈漏感 

   gL ：漏電感 

   wL ：加工物件等效電感 

      N：加熱線圈匝數 

ML :磁化電感 
 

由等效電路可用下式來表示負載： 

 

eqeqeq LjRZ ⋅+= ω  （2-23） 

其中
WCeq RNRR 2+= ，且

g
LLNLL WCeq ++≈ 2  

 
在事實上，感應加熱系統的等效電路模型中，各參數受很多的

因素影響，如電磁感應、集膚效應、介質特性..等，上述之負載模型
只能為一個理論架構。 

 

 

2.7 感應加熱之優點與應用 

早期加工業界，為因應不同加熱處理需求，一般均是利用油、

煤、酒精等為燃料直接加熱，不但對環境造成污染，其損失亦非常

大，同時效率差，而且相關附屬設備體積龐大，往往限制其發展，

而在1920年代中期後，第一套中頻的感應加熱系統被安裝啟用後，

經由不斷改良，已逐漸取代直接加熱型態成為熱處理工業的主流

[16,28]。由於感應加熱與直接加熱系統比較，具有下列所述優點，

故頗受青睞： 
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(1)精確溫度控制：利用感應渦電流在加工物件內部或表面流動，較

之外部直接加熱，可執行精確溫度控制。 

(2)加熱過程迅速：加熱器之電源設備可提供高功率密度的電流，在

加工物件上產生較大的渦流，因此可快速的完成

加熱需求，除了大型加工件，一般數分鐘內即可

完成加熱工作。 

(3)滿足局部加熱：經由不同形狀加熱線圈的選擇及不同頻率電流之

供給，可準確的滿足局部加熱工作，這是直接加

熱較難達成的。 

(4)不受環境限制：感應加熱之電能轉換成熱能，不需介質，因此即

使在真空中或任何環境條件下，亦可執行加熱工

作。 

(5)污染指數降低：感應加熱的來源為乾淨的電力，不像以重油或燃

煤為來源的直接加熱有煙毒污染及落塵公害，因

此感應加熱對工作環境的污染相當少。 

(6)工作效率提高：感應加熱的熱能產生於加工物件內部；反之直接

加熱為自外界環境傳遞而來，部份能量將散失在

空氣中；因此感應加熱因功率損失較小、工作效

率提高。 

(7)適當功率控制：直接加熱為開路系統，無適當的功率控制系統，

但感應加熱為閉回路系統，除了可執行頻率控制

外，亦可執行功率控制。 

(8)經濟效益增加：可減少成本支出，提高經濟效益外，因為利用感
應加熱器執行熱處理工作，同時可減少相關附屬

裝備及電源裝置的體積大小，進而減少廠房面積

需求與操作人員員額，因此其經濟效益增加。 
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感應加熱器應用於加工物件的加熱型態依據不同頻率之電源，

所感應的渦流在加工物件上流動的深淺程度，而有不同的加熱形

式，概略可分為預熱、熔解、表面處理、銲接等應用，圖2.18為感

應加熱不同程度與形式的應用[1,2,14]。 

 

 
圖2.18 感應加熱之應用 

預熱 (preheating)
● 鍛鑄 (forging)
● 滾扎 (rolling)
● 擠形 (extrusion)

熔解 ( melting )
● 一般熔解
● 真空熔解

熱處理 ( heat treatment )
● 硬化 ( hardening )
● 回火 ( tempering )
● 退火 ( annealing )
● 淬化 ( quench )

焊接 ( joining )
● 銅銲 (brazing)與軟銲(soldering)
● 金屬 - 玻璃焊接
● 金屬 - 複合材料焊接

    感應加熱

( induction heating )
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第三章 全橋相移式零電壓轉換器簡介 
 
 
3.1 柔性切換技術簡介[17,25] 

由於電路配線之雜散電感與功率元件之寄生電容存在，一旦功

率元件截止時，功率元件電壓 DSV 會快速上升產生一尖波，而超越

正常的直流端輸入電壓 inV ；又導通時，流經功率元件上的電流 TI 亦

會因二極體逆向恢復電流之原故，而產生比輸出電流 oI 更大的突波

現象，如圖3.1所示。傳統轉換器的設計都是採用硬切式﹙Hard-

Switching﹚脈波寬度調變的策略。但是由於轉換器上功率元件的切

換損失會隨著切換頻率提高而增加，因此當頻率增加時，將會造成

切換損失的增加並產生溫升效應，使得轉換器的效率降低，所以一

般傳統硬切式轉換器的切換頻率大多限制在幾kHz而已，但是，將

切換頻率提高可以增加轉換器的性能。為了解決上述種種問題，許

多柔性切換技術﹙Soft-Switching﹚應用於轉換器的設計被提出，藉

著柔切技術可以達到下列目的： 
 

l 減少電磁干擾現象。 

l 減少切換損失、解決散熱問題與提高系統效率。 

l 減少寄生元件效應。 
 
 
 

導通
t

I T

I o

VDS

截止

Vin

  

圖3.1 功率元件切換現象 
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柔性切換電路的架構有許多種，有的是某種特殊架構的功率轉

換器，例如各種共振式轉換器(Resonant Converter)：利用各種切換

方法與不同的轉換器架構結合，達成零電壓切換 (Zero Voltage 

Switching,ZVS)或零電流切換(Zero Current Switching,ZCS)[18-24]，

以減低切換動作帶來的負面影響 ;有的是針對某個非理想現象而設

計，例如各式緩振電路(Snubber)。 

而本篇論文所研究的全橋相移式零電壓切換轉換器，屬於準共

振式的功率轉換器(Quasi Resonant Converter,QRC)：它並非如多數的

共振式轉換器必須變頻控制，而是屬於定頻控制，同時採取相移式

脈波寬度調變的全橋架構，利用了電路上的寄生元件，如：隔離變

壓器的漏電感(Leakage Inductance)和開關元件上的寄生接面電容，

使得全橋中的四個開關都能操作於零電壓切換之下，不但降低了切

換損失與開關應力，也不需裝上緩振電路。這些優點使得此種架構

的轉換器適合用於高頻、高功率之應用場合。 
 
 

3.2 主電路架構[17,25] 

相移PWM控制方式是近年來在全橋轉換電路中，廣泛應用的一

種柔性切換控制方式。這種控制方式實際上是諧振變換技術與一般

PWM切換技術的結合，其基本電路架構及開關切換波形如圖3.2與

3.3所示，每個橋臂上的開關以一百八十度互補導通，而兩個橋臂的

導通之間，相差一個相位，即所謂的相移角度。如果Q1和Q3的驅動

信號分別領先於Q2和Q4，則可以定義Q1和Q3組成的橋臂為超前橋

臂(Leading Leg)，Q2和Q4組成的橋臂為落後橋臂(Lagging Leg)。 

由圖3.3的的控制信號圖中可以看出，當相位差為一百八十度

時，變壓器一次側電壓波形為方波，輸出電壓值最大;而相位差為零

度時，變壓器一次側電壓與輸出電壓值均為零，但在實際的應用 
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上，  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖3.2 全橋相移式零電壓切換轉換器基本電路架構圖 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 

圖3.3 開關控制信號時序圖及變壓器一次側電壓、電流波形圖 
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為了避免同一橋臂上之兩個開關有同時導通的可能，上下兩個開關

的控制信號，除了反相之外，特別在二者換相的時候，加上一段死

區(Dead Time)，使得兩個開關有一段時間是均不導通的，以避免因

同臂上、下二開關同時導通，而輸入電壓跨在短路路徑上，使得元

件因電流過大而損毀。而這段死區亦是開關進行零電壓切換的暫態

時間(Transition Time)，在這段時間中利用電路寄生元件，例如：變

壓器的漏電感和功率開關的寄生電容等，來進行共振，使得開關在

導通前處於零跨壓狀態，因此暫態時間必須依據零電壓切換條件的

需求，事先計算來決定其長度。 

相移脈波寬度調變與傳統脈波寬度調變控制方式，有一個重要

的不同點：在相移脈波寬度調變下，全橋二臂的上方兩個開關(Q1及

Q4)有一段時間同時導通，下方的兩個開關(Q2及Q3)也是如此，而

這一段時間在柔性切換技術中，是很重要的區間，而在傳統的脈波

寬度調變控制下，是不會出現這樣的動作狀態。因此，採用相移脈

波寬度調變控制方式，特別適合於零電壓切換之應用。 
 
 

3.3 電路動作原理 
 
圖3.2所示為相移式零電壓轉換器的基本電路架構，為了說明起

見，將四個開關汲極-源極間的寄生電容、寄生二極體分別標出 ;其

中，Llk表示隔離變壓器之漏電感，一次側電流ip之方向、一次側及

二次側電壓極性也一併如圖所示，而全橋架構中二臂(Leg)中點分別

由圖上a、b兩點表示。 

以下將配合開關控制信號時序圖及變壓器一次側電壓、電流波

形圖(圖3.3)，來說明電路動作原理，並分析其達到零電壓切換狀態

時，所需之能量共振條件。 

 
 



 

 
51

3.3.1 切換週期等效回路分析[17,25,31] 
 
(1) t0~t1時段 

 
如圖3.4所示，開關Q1、Q2導通，輸入電壓Vin經由Q1、Q2路

徑，使變壓器一次側電路之漏電感Llk被電源充電而儲存磁能，並使

二次側繞組感應電壓。其等效電路圖如圖3.5所示，此時 
 

     oin

p NVV
dt

di
L −=∑                                   (3-1) 

 
初始條件為 

1)0( Ii p =  

 

其中， eqlk LNLL 2+=∑ ，且N為變壓器一次側與二次側的匝數比 

 
解方程式(3-1)並代入初始條件可得 

 

1It
L

NVV
i oin

p +
−

=
∑

                                (3-2) 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

                 圖3.4  t0~t1導通電流路徑 
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圖3.5  t0~t1等效電路圖 
 

在 t1時刻，開關Q1截止，此時段結束， ip上升到最大值，即

ip=Ip，這個時間段長度為 
 

∑−

−
= L

NVV

II
T

oin

p 1

1                                   (3-3) 

 
(2) t1~t2時段 
 

當時間在t=t1時，開關Q1截止，如圖3.6所示。電源電壓將對開

關元件Q1之寄生電容C1充電，並使開關元件Q3之寄生電容C3放

電。此時Q1汲源極電壓等於Vin，且因開關元件Q3之並聯二極體箝

制作用，使Q3之汲極電壓接近零電位，其等效電路圖如圖3.7所示，

此時 
 

p
C i

dt

dv
C −=3                                       (3-4) 

oC

p NVv
dt

di
L −=∑ 3                                 (3-5) 

 
初始條件為 

ppinC IiVv == )0(,)0(3  

inV

a

b

2NLeqlkL

)(tip

NV0
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考慮MOSFET的非線性特性，因此 ossCCCCC 3/44321 ====  

其中Coss為變壓器的等效接面輸出電容 
 

osstr CCCCC 3/831 ≈++= (Ctr為變壓器的線間電容，在此忽略不計) 
解方程式(3-4)、(3-5)並代入初始條件可得 

 
)cos(sincos)( 10111003 βωωω ++=−−+= tVNVtZItNVVNVv CMpinc   (3-6) 

)sin(cossin 111

1

0 βωωω +=+
−

= tItIt
Z

NVV
i pMp

in
p            (3-7) 

 

其中，
CL∑

=
1

1ω 為諧振角頻率，
C

L
Z ∑=1 為諧振特性阻抗 

2
1

22

0
)( ZINVVV pinCM +−=  
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1

0 )( p
in

pM I
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NVV
I +

−
=  

0
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圖3.6  t1~t2 導通電流路徑 
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圖3.7  t1~t2等效電路圖 

 

由上述分析可看出，在此時段內，電路處於一個很複雜的諧振

過程。實際上如果考慮到負載電感Leq相當大，可將此時段內變壓器

一次側電流
N

I
Ii pp

0== 看成變化不大，類似於一個恒電流源，因此電

容電壓 3cv 可近似為在恒電流源Ip作用下線性下降，即 

 

t
NC

I
Vv inc

0
3 −=                                    (3-8) 

 

在t=t2，C3上的電壓下降到零，開關Q3的反向並聯二極體D3自

然導通，而結束了這個時段，時間長度為 

 

o

in

I

NCV
T =2                                       (3-9) 

 

(3) t2~t3時段 

當t=t2時，由於共振充放電現象將使二極體D3導通，此時將開

關元件Q3導通，如圖3.8所示。在Q3導通瞬間，跨接在汲源極間電

位為內部二極體順向導通電位，大部分電流會流過二極體D3，因此

開關Q3兩端壓降為零，使得Q3能達到最小導通切換損失的目的。 

2NLeqlkL

inV NV0
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                   圖3.8  t2~t3 導通電流路徑 

 

 

 

 

 

 

 

圖3.9  t2~t3等效電路圖 

 

圖3.9為等效電路圖，此時 
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解方程式(3-10)並代入初始條件可得 

 

p
o

p It
L

NV
i +

−
=

∑

                                 (3-11) 

當t=t3，開關Q2截止，此時段結束。設在t3時刻ip下降到I2，則

此時段時間長為 

 

0

2

3

)(

NV

LII
T p ∑−

=                                  (3-12) 

 

(4) t3~t4時段 

如圖3.10所示，當t=t3時，開關Q2截止，主電路一次側因功率變

壓器之漏電感具有電流連續特性及共振現象，漏電感將對開關元件

Q2之寄生電容C2充電，並使開關Q4之寄生電容C4產生放電現象。

且C2電容電壓將會被充電，達到輸入電壓值(Vin)，而C4電容電壓將

會被放電，下降至零電壓。其等效電路圖如圖3.11所示，此時

Va=0，Vb=Vin，即Vab=-Vin。 

 

此時 
 

p
C i

dt

dv
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dt
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初始條件為 
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解方程式(3-13)、(3-14)並代入初始條件可得 
 

tZIvC 2222 sin ω=                                 (3-15) 

 

tIi p 22 cosω=                                    (3-16) 

 

其中，
CLlk

1
2 =ω 為諧振角頻率，

C

L
Z lk=2 為諧振特性阻抗 

      
 osstr CCCCC 3/831 ≈++=  

 

假設諧振開始時變壓器漏電感儲能夠大，在t4時刻，C2上的電

壓 2cv 諧振上升到Vin時，C4上的電壓 4cv 諧振到零，二極體D4自然導

通，此段時間長為 
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圖3.10  t3~t4 導通電流路徑 
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圖3.11  t3~t4等效電路圖 

 
 

(5) t4~t5時段 

 

當Vb=Vin時，主電路一次側電流具連續性及共振現象，使開關

元件Q4並聯內部反向二極體D4導通，其電流導通路徑如圖3.12所

示。此時一次側漏電感電流流入電源，故一次側電流迅速降至負

值。當D4開始導通時，將開關Q4導通，其汲源極電壓幾乎為零，因

此可達到零電壓切換的目的。 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 
圖3.12  t4~t5 導通電流路徑 
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圖3.13  t4~t5等效電路圖 

 
 
如圖3.13所示，可得到 
 

in

p

lk V
dt

di
L −=                                   (3-18) 

 
初始條件為 
 

3)0( Ii p =  

 
解方程式(3-18)並代入初始條件可得 
 

t
L

V
Ii

lk

in
p −= 3  

當一次側電流ip線性下降到零，二極體D3和D4自然關斷後， ip

會經由開關Q3和Q4繼續向反方向線性上升。在t5時刻，ip向反方向

線性上升到-I1，此時段結束。 
 

到了t5時刻，半個電路導通週期結束。在t5時刻後，開始另一半

週期的工作，其工作過程與上述半個週期的工作過程十分類似。在

此就不去多做介紹。 
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3.3.2 共振週期能量分析[17,25,31] 
 

由前面的討論可知，零電壓切換是透過線路漏電感與輸出接面

電容產生諧振而實現的。通常，通過諧振使同一橋臂要截止開關之

輸出電容充電，使要導通的開關之輸出電容放電，當電容充放電過

程結束後(開關兩端壓降為零)，再送給開關驅動信號，以實現零電

壓導通的目的。然而，為了實現零電壓導通，需滿足兩個條件： 

(1) 諧振電路本身(參數與狀態)應保證能透過共振，使開關之輸出接

面電容完全放電。 

(2) 驅動信號必須在開關輸出電容完全放電後給出，即同一橋臂兩個

開關導通與截止信號之間的間隔應大於相應輸出電容的充放電時

間。 

在超前臂開關(Q1、Q3)截止後形成的諧振電路中，電感由變壓

器漏電感Llk及等效到一次側的輸出電感 eqLN 2 構成，如圖3.7所示。

由於通常對應到一次側的電感 eqLN 2 具有很大的數值。因此，電感儲

能很容易使電容C1、C3完成充放電狀態轉換。在超前臂開關截止

時，變壓器一次側電流ip在正(負)方向達到最大值|Ip|。由式(3-6)可知

為了確保 3cv 能諧振下降到零，應滿足： 0NVVCM = ，由參考資料可得

到超前臂開關零電壓導通條件[28] 
 

)12(
22 −≥∑ DCVIL inp                              (3-19) 

 

由式(3-19)可知，當D<0.5時，即使變壓器一次側電流 ip等於零

(空載)，也可以滿足超前臂開關零電壓導通條件。一般由於電感

eqLN 2 的數值很大，在上述過程中變壓器一次側電流可看作近似不

變，即ip=Ip，故超前臂開關截止後的諧振過程可近似看作一恆電流

充電過程。由式(3-9)可知，只要使超前臂的導通與截止信號之間的

間隔
min

1
o

in

I

NCV
>∆τ ，則超前臂開關零電壓導通條件就可以滿足，式中
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minoI 為可能的最小負載電流。 

在落後臂開關(Q2、Q4)截止後形成的諧振電路中，由於變壓器

二次側處於續流階段，因此諧振電感為變壓器漏電感Llk，如圖3.10

所示。共振時由變壓器漏電感釋放儲能，使輸出接面電容C2、C4完

成充放電狀態轉換。當電容電壓諧振下降到零時，相應開關Q2、Q4

實現零電壓導通。由式(3-15)可知，為了使落後臂開關能夠在零電壓

下導通，應滿足條件： 
 

inVZI ≥22                                        (3-20) 
 
其中，I2為一次側電流ip在時刻t3時的數值。整理可得： 

 
22

2 inlk CVIL ≥                                      (3-21) 
 

由能量轉換的觀點來看，為了確保諧振過程中諧振電容充放電

的完成，截止時刻諧振電感的儲能應大於諧振電容的儲能，即： 
 

22

22
2 inlk CVIL

≥                                     (3-22) 

 

式中， osstr CCCCC
3

8
42 ≈++=  

由上式可知，實現落後臂開關零電壓導通，主要靠變壓器漏電

感儲能，當負載較輕時，漏電感儲能不能滿足式(3-22)所限定的零電

壓條件時，落後臂開關將失去零電壓切換功能。另外，由式(3-15)可

知，當時間t等於四分之一諧振週期時， 2cv 達到其最大值。因此，在

滿足式(3-20)所限定的零電壓條件下，為確保落後臂開關的零電壓導

通，落後臂開關導通信號滯後於關斷信號的時間應滿足： 
 

     CL
T

lk
24

2

πτ ==∆                                 (3-23) 
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第四章 高頻感應加熱系統硬體與軟體之設計 

 

 

4.1 高頻感應加熱器電路架構 

感應加熱系統之基本方塊圖與電路架構分別如圖4.1與圖4.2所

示，其中反流器、匹配變壓器及負載屬於功率級之電力部份；而驅

動電路及控制電路則屬於弱電部份。 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖4.1 高頻感應加熱系統方塊圖 

 

高頻感應加熱器其各單元之功能簡述如下： 

(1).交流電源：單相220V市電電源經自耦變壓器轉為0~260V電

源。並且加入EMI濾波器 

(2).整流濾波器：將交流電源轉換為穩定的直流電源。 

(3).反流器：將直流電壓轉變為我們所要之電壓頻率。 

(4).相移驅動電路：執行高頻驅動、訊號隔離及位移工作。 
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(5).回授降壓電路：將輸出電壓及電流降至DSP可接受範圍內。 

(6).控制電路：執行功率控制或頻率控制功能，以期獲取良好品

質。 

(7).匹配變壓器：阻抗匹配與功率轉移用。 

(8).諧振電容：與加熱線圈及加工物件形成RLC串連諧振電路。 

(9).負載：由加熱線圈及加工物件所組合而成。 

 

 

 

 

 

 

圖4.2 感應加熱系統之電路架構 

 

 

4.2 EMI濾波器設計[33] 

每一個切換式電源供應器都有EMI來源的產生，這是因為轉換

器的操作中，其電壓與電流波形具有非常快速的上升與下降時間，

而轉換雜訊的主要來源是轉換電晶體等，因此，在電源輸入端加入

一濾波器，使其雜訊不會經由電源線傳導出去，也不會把外來的雜

訊流入。 

雜訊抑制最普通的方法是在切換式電源供應器的交流主線上，

利用LC來做差模與共模態的EMI抑制，如4.3圖所示。 
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圖4.3  EMI濾波器電路 

 

一般正常情況，耦合電感器是與每一條交流輸入線之間（稱之

為X電容器），以及每一條輸入線與地端之間（稱之為Y電容器），

這些元件的電容值與電感值可在下面範圍內： 

 

Cx：1.0μF ~ 2μF 

Cy：2200 PF~0.033μF 

L：在25A為1.8 mH ~ 0.3A為47 mH 

 

R＝
C

t
21.2
（ t＝1s，C為所有X電容值總和μF）      （4.1） 

 

其中R是做為X電容器放電路徑之用，而安全規則使用VDE-

0806（西德電氣技術協會）與IEC（國際電機公會組織）標準。 

 

 

 

 

 

 



 

 
65

4.3整流器與濾波電容器的選取 
 

4.3.1整流器的選取 

輸入電壓為0~220V，輸出功率Po＝5KW，切換頻率 sf ＝70KHz

直流DC Bus電壓為 

 

DCV ＝ ACV2 ＝310V                             （4.2） 

 

根據輸出功率Po，考慮反流器的效率η＝0.9因此整流器輸出功

率為 

 

dP ＝
η

oP
＝

9.0
5
＝5.6 KW                          （4.3） 

 
故整流器的輸出電流 
 

dI ＝
maxV

Pd
＝

V

KW

310

6.5
＝18A                        （4.4） 

 

因此，根據上述計算，並考慮電流與電壓安全係數為1.5~2.0及

整流器的產品規格，可選用SanRex公司出產的DD100GB80整流器模

組。 

 

4.3.2濾波電容器的選取 

濾波電容主要功能為濾波和穩定電壓的作用。而整流電壓中的

漣波隨基頻成分總是120Hz及240Hz，為確保直流輸出額定電壓的

5%內，濾波電路的時間常數，即濾波電容器與直流電源的等效電路

負載電阻的乘積，必須為漣波基頻的週期時間6倍以上一般約6~8倍

即可 
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即 ddCR ＝
120

86 −
（s）＝（50~67）×103μs           （4.5） 

 

所以 Cd＝（50~67）×103×
dR

1
 

       ＝（50~67）×103×
maxV
Id

 （μF） 

     Cd＝3479μF 
 

根據電解電容產品規格可選用5600µF400V的電容器，為濾除高

次諧波，我們可在濾波電容上並聯一只0.1~0.22µF，450V AC電容

器，且在濾波電容上並聯100KΩ-10W之水泥電阻，主要功能為當開

關切離時濾波電容內的電荷可放至水泥電阻上。 

 

 

4.4 開關功率元件的選取[32,33] 

在電路中，我們採用MOSFET來做為開關元件，主要是因為它

的切換速度較快，適用於高頻操作的場合。實際應用上，就必須考

量它的額定耐壓、耐流等各項規格;在全橋架構中，理論上開關的跨

壓最大為輸入的直流電壓，而負載的功率則可決定開關的耐流。另

一方面，開關的導通損失也會造成電路效率的降低，所以必須考慮

開關的導通電阻，通常，開關的耐流愈大，其導通電阻也越小，導

通損就會降低。 

由於零電壓切換必須利用到開關的寄生電容，此項電容的大小

將會影響到零電壓切換的特性:如果開關的寄生電容較大，在負載條

件不變的情況下，變壓器內的等效漏電感就必須更大，才能儲存足

夠能量將開關電壓共振至所需條件。不過，通常MOSFET的導通電

阻和寄生電容是呈反比的關係，也就是：導通電阻越小，寄生電容

就會越大，因此必須在二者之間作一個良好的取捨。 
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在上述種種因素以及成本的考量下，最後決定採用IXYS公司所

生產的IXFH 26N50Q，來做為開關元件;其主要相關規格如下： 

 

表4.1  IXFH 26N50Q規格表 

項目 測試條件 額定值 

汲極-源極電壓 Tj=25℃to150℃ 500V 

汲極電流 Tc=25℃ 26A 

閘極-源極電壓 Continuous 20± V 

汲極 -源極導通電

阻 

VGS=10V,ID=12A 0.2Ω 

輸出電容 VGS=0V, VDS=25V,f=1MHz 500pF 

切換上升時間 30ns 

切換導通延遲時間 28ns 

切換下降時間 16ns 

切換截止延遲時間 

VDD=250V,ID=20A,RG=4.3Ω, 

RD=13Ω 

55ns 

逆向恢復時間 Tj=25 ℃ ,IF=20A,di/dt=100A/

μs 

250ns 

晶體介面承受溫度  -55~150℃ 

 
 
4.5 MOSFET開關保護電路[33] 
 

    本電路主要利用在洩極、源極間加裝RC箝制電路，利用RC箝

制電路可以改變MOSFET的負載線，增加其可靠度至最大值範圍，

其次就是箝制電路可以消耗OFF時額外產生的能量（如圖4.4），避

免消耗在MOSFET開關上，如此，MOSFET的應力可被減少至最低

值而不會影響到整個開關的效率。 
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圖4. 4 MOSFET的turn-off特性曲線 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖4.5 MOSFET本身含有積體轉換二極體可做為開關使用。RC

箝制電路可用來使的電晶體電壓低於崩潰洩極-源極電壓。 

 

以下的設計與分析過程，乃基於實際經驗的結果，在實際電路

設計上，這些公式能夠有效成功地計算箝制電路之值，在圖4.4中

MOSFET OFF時其能量可寫為 

 

t

I

能量損失

ID VDS,off 

D

S

G

VGS 

VDS 

ID 
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( )
22

2

frDSDDS
ttVICV

E
+

==                         （4.6） 

 

其中， ID：最大洩極電流（A） 

VDS：最大洩極-源極電壓（V） 

tr：最大洩極電壓上升時間（ns） 

t f：最大洩極電流下降時間（ns） 

 

（解4.6）式，我們可求得電容之值C： 

 
( )

DS

frD

V

ttI
C

+
=                                 （4.7） 

 

如圖4.4可知，電容器C在MOSFET OFF時充電，在ON時經電阻

器R放電，則電容器上的電壓可寫為 

 

VC＝VDSe RCont−                         
（4.8） 

 

為了保證電容器在MOSFET OFF之前充滿電荷，其值趨近於

VDS，我們必須選擇ＲＣ值，如此，eRC
ton−
表示式將會趨近於1，同

理，我們亦選擇ＲＣ值，使得在ton時電容器能被放電。 

由基本電路理論我們可以得知，若要電容器經由電阻器完全放

電，則需要五倍的時間常數（5τ；τ＝RC），假設在三倍時間常

數之後，電容器就能完全放電，則我們可導出最大放電之電阻值

R： 

                                             

C

t
R on

3
=                                      （4.9） 
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由（4.9）式所計算求得的電阻R，我們必須檢查出在ON時流經

MOSFET的電容器放電電流，並由以下公式限制它至0.25ID值範圍。 

 

R
V

I DS

dis
=                                    （4.10） 

 

如果電阻值太低而且Idis＞025ID直到滿足上面所說的條件。 

最後，我們要來計算最大電阻值的額定值，其公式為 

 

 fCVP
DSR

2

2

1
=                                 （4.11） 

 
 

在此，ｆ為轉換器的工作頻率（KHZ）。以下我們就以本電路

來計算箝制電路的電阻值Ｒ與電容器值Ｃ： 
 

 
( ) ( )

nF
V

ttI
C

DS

frD 52.2
310

10782
310

10163017 99

=×=×+=
+

=
−−

 

 
 

我們取Ｃ值為2.2nF，假設ton為整個時間週期的40%，則 

 
 

Ft
on

µ7.5
70

104.0 3

=×=
−

 

 

Ω=
××

×
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−

−
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100025.03
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我們取Ｒ值為1.5ＫΩ，檢查放電電流可得 

 

A
K

I
dis

206.0
5.1

310 ==  

 

最後計算電阻值的功率額定值為 

 

( ) ( ) ( )
WP

R
4.8

2

107310100025.0 326

=
××××

=
−
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4.6驅動與隔離電路 

一般而言，MOSFET在低頻工作時，大多不需要太大的驅動能

力，但在高頻時，由於閘間電容充放電速度趨緩，影響切換速度，

因此如何縮短閘間電容充放電的時間，是提高工作頻率的重要前提;

另一方面，由於全橋式反流器上四個功率元件之參考電位不盡相

同，所以提供各開關元件閘極信號的各組驅動電壓必須浮接，因此

在控制級與功率級之間須增加緩衝而且隔離之電路，本文是採用

Toshiba公司製的TLP250光耦合器配合推挽式電晶體，來做驅動隔離

電路，以避免因共地而產生的短路問題及推動功率晶體之用。圖4.6

為驅動隔離電路，而圖4.7為供給驅動功率晶體所需之獨立電源

[17]。 

 

 

 

 

 

 

圖4.6 驅動隔離電路 
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圖4.7 驅動功率晶體獨立電源 
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4.7 相移電路與Dead Time的選取 

我們主要是利用一顆74LS164的八位元右移暫存器，對DSP輸出

的開關控制信號做相位移動的動作，以達到功率控制的目的。 

圖4.8及4.9分別是74164IC的構造、接腳圖與時序圖，它有八個

位元，且每個正反器都有可重置之直接清除端，資料輸入A和B經

NAND閘後輸入 D，所以對一個資料之輸入，可以作為輸入之控制

閘來使用。即是將B輸入當作控制輸入，A輸入當作資料輸入的話，

在禁止資料入的時候，B輸入是0，資料就無法取入74164中了。 

而B輸入為1時，A輸入所加上之資料狀態，便被取入74164內了。其

中CLOCK為時脈脈衝，74164每隔一個時脈週期(時脈信號為1時)才

做擷取資料的動作，以達到資料位移的目的。CLEAR為重置功能，

信號為1時，電路正常運作;信號為零時，將所有值重置為0[34]。 
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                          (b)接腳連接圖 

圖4.8  74164構造圖 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖4.9  74164移位暫存器時序圖 
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輸出端QA~QH共有八個，因此這些輸出和各正反器之輸出Q連

接後，便可得到普通的八位元並列輸出。另外，輸出QH由於是最後

一段輸出，因此也可用作串列輸出端或串連更多74164，以達到可以

處理更多位元的目的。 

由前面第三章的切換週期等效回路分析中可知，在理想的狀態

下，只要死區(Dead Time)大小取的適當，即可達到零電壓切換的目

的。死區時間大小的決定方法如下： 

由3.3.2節的分析可知，超前臂開關(Q1,Q2)的零電壓導通，在

D<0.5時，是很容易達成的，在此暫不作分析，只探討落後臂開關達

到零電壓導通的方法。 

本系統開關元件(IXFH 26N50Q)輸出電容值為500pF，變壓器一

次側漏電感值經由短路實驗測得為26μH，由式(3-23)可求得共振時

間： 

 

pCCCCC OSStr 13333
8

42 =≈++=  

9

2 1028.292
24

−×===∆ CL
T

lk

π
τ  

 

經過實際誤差的調整，取死區的時間為350n秒，以確保電路在

變頻至較低的工作頻率時，開關也能在零電壓的情況下導通。 

相移電路主要是由移位暫存器(74164)組成，而74164動作原理

在4.4節中就已介紹過。線路圖如圖4.10所示，其中74164的第八隻腳

是接週期為50n秒的方波，第二及第九隻腳則接數值為1的信號，以

上所需的信號及IC所需的5V電源都由DSP提供。例如使得開關Q1及

Q2(或Q3及Q4)信號之間相差50n秒的時間，輸出就為74164的第一及

第三隻腳。 
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圖4.10 相移電路接線圖 

 

 

4.8  匹配變壓器之設計[14] 

在主電路中的變壓器，其主要功能在做能量之傳送，一方面做

電源與負載間的阻抗匹配；以電源供應器的要求來說，希望整體電

路能有較高的功率密度（power density），因此在給定相關數據之

下，依下列步驟來設計： 

 

步驟一 

線圈匝數比16：1、初級電壓310V、初級電流16.1A、工作週期0.42

與工作頻率70KHz。 

 

步驟二 

選擇IM公司所生產的EE80K FERRITE CORE，其最大磁通密度

（Bcm）5750高斯最大繞線因數（kw,max）為0.3與最大電流密度

（Jmax）400A/cm2。 
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步驟三 
找出最適當的鐵芯大小 
 

 

AP＝WaAC ＞
sw

rmsPP

BfJK
DIV

∆max,

,2
                         

（4.12） 

 

AP＞ 34 1070)25.02(104003.0
42.01.163102

××××××
×××

 

∴AP＞9.98× 810− m4  或AP＞9.98cm4 

 

  從鐵芯Data Book中，其EE80K的AP值為4.32，因此，以保障

鐵芯所能處理的能力大於需求，而使用三組鐵芯並在一起使 

用，最後檢查電流密度 

   
 

sP

PP

fBKA
DIV

J
ω∆×

××= 2
                            （4.13） 

 

＝
n048.1

4192
＝400×104 2m

A  

 
 

步驟四 

根據電流密度，選擇適當的一二次線徑或線號。 
考慮集膚效應對同導線而言導線集膚深度為 

 
 

δ＝
K70

1.66
mm                                （4.14） 

 

δ＝
K70

1.66
＝

5.264

1.66
＝0.249mm 
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因此，一次側必須選擇半徑大於集膚深度的線號(0.5Φ)的線最

適合，因為安全電流只有0.75A，所以要22條並繞，二次側則由於

3mm的空心銅管並聯5條。 

 
 

4.9  加熱線圈之設計[14] 

在感應加熱設備中，除了特殊需要外，加熱線圈的外觀多採用

圓桶螺旋狀的形式，如圖4.11所示。這些線圈都不用鐵心，屬於空

心電抗器。空心電抗器的電感量取決於線圈的匝數及線圈的幾何形

狀和尺寸，而製成線圈的導線，應該根據流經線圈電流的大小來選

定。自然冷卻的線圈，其電流密度為1.5~2.5 2/ mmA ;強迫風冷則可大

到4.5 2/ mmA ;如果採用水冷，則為10~15 2/ mmA 。在選擇線圈的材質

及規格時，必須注意絕緣等級和集膚效應的影響，每根導體的厚度

或管材的壁厚可取為電流透入深度的1.2~1.57倍。一般都是用銅導線

或銅管來當做加熱線圈的材料。 

選擇好線圈的導體後，再選擇線圈的形狀，為了因應各種不同

的加工需求，其形狀種類繁多，以下就舉出一般常用形狀的設計

法： 

 

 
(1) 空心圓桶形螺旋線圈 

如圖4.11所示，空心圓桶形螺旋線圈的電感值為 
 
 

( ) ( )H
DHHD

ND
L µ

α /3.1250

22

++
=                      (2-15) 
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其中，D：線圈平均直徑（cm） 

H：線圈高度（cm） 

N：線圈匝數 

α：線圈管壁厚度（cm） 

 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖4.11 圓桶形螺旋線圈圖 
 

 
 

4.10  諧振電容之設計 

 

此諧振電容是和加熱線圈串聯，形成RLC串聯諧振電路，當電

路達到諧振時，電流達到最大值，此時XC＝XL，EC＝EL，COSΘ＝

1電路呈電阻性，諧振頻率 rf 為 

 

LC
rf

π2

1
=                                   （4.16） 

 

由式中可知，L與C為決定諧振頻率的大小。而反流器的切換頻

率 sf 為70KHz，因此，諧振頻率應接近於切換頻率。 
 

由於加熱線圈的電感值是由匝數決定，當匝數決定好之後就可

α

D

H 銅
管
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以設計出諧振電容值， 一般都設計為容抗值等於感抗值，因此，由

4-10式或是使用LC阻抗分析儀得知電感值，就可選擇我們所要的諧

振電容值。 

此外，在選擇諧振電容的材質及規格時，必須注意集膚效應與

等效串聯電阻（ESR）的影響。因此，在各方面的考量下，我們選

用PPN（POLYPROPYLENE FILM）材質，電容值為0.033 Fµ /800V

的電容器，由於總電容值為2.25 Fµ ，因此並聯上67顆。 

 

 

4.11  TMS320C240數位信號處理器簡介 

TMS320C240數位信號處理器是一顆運用於數位控制方面功能

強大的控制器，具有完整的控制介面。其擁有快速的運算速度，幾

乎所有的指令皆可在50ns的單週期內執行完畢。這種高性能的工作

表現可以執行一些十分複雜的即時演算，且其快速之取樣速率亦可

使迴路延遲降至最低。C240數位信號處理器硬體架構上的一些特性

對於高速訊號處理及數位控制上的應用是必須且重要的；且

TMS320C240數位信號處理器係使用次微米CMOS技術製程使其功率

散逸降至最低。 

C240數位信號處理器其內部結構為32位元，並列I/O為16位元，

其指令集設計成可大範圍且複雜的計算及高速處理。主要硬體結構

有：32位元算數邏輯單元(ALU)，輔助暫存器邏輯單元(ARAU)，16

位元的柱狀移位器 (Barrel Shifter)，硬體乘法器，32位元的累積器

(ACC)，8層次的硬體堆疊器(Stack)，8個增加運算功能的輔助暫存

器（AR0~AR7），及2個狀態暫存器(ST0，ST1)。另外，增加了豐

富的週邊，如： 2個 10Bit類比 /數位轉換器 (Analog-to-Digital 

Converter)、9組獨立的比較/PWM輸出、28個可獨立可程式I/O腳、4
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個捕捉模組(Capture Module)、3個16bit一般用途計時器（General 

Purpose Timer，GP Timer 1 ~Timer 3），串列通訊介面(SCI)模組、

串列週邊介面(SPI)模組、看門狗計時器(Watchdog Timer)、鎖相迴

路(PLL)模組及象限編碼器模組(QEP)電路等，使得C240數位信號處

理器非常適合在電力電子方面應用。圖4.12為C240數位信號處理器

的整體架構示意圖，而表4.2則為其週邊之性能介紹表。 

 

圖4.12  C240數位信號處理器的的內部結構圖 
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表4.2  TMS320C240各元件及其週邊之性能表 

TMS320C240之元件及週邊名稱 性能 

時脈頻率（Clock Frequency） 20MHz 

最小指令週期 50ns 

唯讀記憶體（ROM） 16K Words 

隨機存取記憶體（RAM） 544 Words 

資料匯流排寬度 16 bit 

乘法器（Multiple） 16 bit ×  16 bit →32 bit 

運算基底（Operation Base） Accumulator (32bit) 

一般用途計時器（General Timer） 3個(16 bit) 

看門狗計時器（Watchdog Timer） 1個（8 bit） 

比較輸出 (Compare Output ) 12個，含9個獨立輸出 

捕捉輸入(Capture Input ) 4個 

獨立 PWM 輸出（PWM Output） 9個 

編碼器（Encoder） 1個 

A/D轉換器 16 通道 （10 bit） 

A/D Conversion Time sµ6 /1組單獨； sµ10 /2組同時轉換 

SCI 1個 

中斷（Interrupts） 內部：28個 ；外部：6個 
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4.12 系統控制電路之設計與分析[35,36] 

本論文控制電路主要以數位式控制器來實現，並藉此達到較少

的硬體元件及較低的生產成本。圖4.13為控制電路方塊圖，其主要

工作原理是將輸出級的輸出電流Io，經過降壓、信號準位調整及過

電壓保護等過程作信號處理，再送至TMS320C240數位信號處理器

內部做A/D轉換，根據A/D轉換所得到的輸出電流Io轉換值，做控制

策略之控制。另一方面，輸出電流Io經過降壓及零交越電路，送至

微處理器編碼介面之輸入腳QEP2，並將輸出電壓的回授信號送到輸

入腳QEP1，即可透過比較與軟體的寫作而達到頻率迴授。以下就針

對控制電路中的降壓電路、信號準位調整電路、過電壓保護電路、

零交越電路及相移電路之工作原理及功能做一說明及討論： 

 

 

 

 

 

 

圖4.13 控制電路方塊圖 

 

(1) 降壓電路 

圖4.14為控制電路中的降壓電路，使用差動放大器將輸出電壓

及輸出電流之峰值降至TMS320C240 DSP可接受之範圍內(0~5V)。 
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圖4.14 控制電路之降壓電路 

 

(2)信號準位調整電路 

由於TMS320C240數位信號處理器只能處理正電壓的信號，故

必須再將降壓後的信號作一準位的提昇，以達到微處理器可做處理

的範圍。本文使用運算放大器組成一加法電路，將信號提昇2.5V之

準位，使信號大小皆能在0~5V範圍內。圖4.15即為準位調整電路。 

 

 

 

 

 

 

 

圖4.15 控制電路之信號準位調整電路 
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(3)過電壓保護電路 

由於TMS320C240數位信號處理器之A/D轉換輸入信號範圍必須

在0至5V之間，故為了保護微處理器必須外接一過電壓保護電路，

以確保信號不超過此範圍。圖4.16為過電壓保護電路，其中二極體

D1及D2組成一過電壓保護電路，其目的是避免輸入信號過大或過小

而造成微處理器的損害。 

 

 

 

 

圖4.16 控制電路之過電壓保護電路 

(4)零交越電路 

TMS320C240的 QEP 電 路 ， 當 其 致 能 時 便 開 始 計 算 由

CAP1/QEP1腳上輸入的象限編碼脈波。所以我們將輸出電壓先經過

零交越電路產生與輸出電壓頻率及相位相同之方波，如此即可配合

計數器計數取得頻率及位置的資訊。圖4.17即為零交越電路。 

 

 

 

 

 

 

 

圖4.17 零交越電路 
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4.13保護電路之設計 
 

4.13.1過電壓保護 
 

本電路主要以MOTOROLA公司生產之MC3423IC，其電路設計

如4.18圖 

 

MC3423
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圖4.18為過電壓保護電路 

 

其基本動作原理是由第2隻腳設定為穩定的2.6V參考電壓，當第

二隻腳的電壓大於2.6V時，輸出會被激發，在此電路中R1與R2電阻

是用來設定臨線跳脫電壓值，因此Vtrip與R1R2之關係為 

 

V trip＝Vret（1＋
2

1

R
R
）≈  2.6（1＋

2

1

R
R
）           （4.17） 

                    
我們設定臨限跳脫電壓為350V，R2為51KΩ代入上式中 
 

350＝2.6（1＋
K

R

5

1
）     ∴R1＝668KΩ 
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R3≧
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Vtrip
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4.13.2過電流保護 
 

本電路主要針對主開關之上下開關同時導通而造成之過電流之

保護。其基本原理是利用一只霍爾元件，配合一外徑30mm內徑

20mm環形軟鐵芯，並且將軟鐵芯開一6mm的口，再將開口中央處

放置霍爾元件，最後將輸入反流器上的DC Bus的正極穿過軟鐵芯即

可，當電源因上下開關短路而發生短路時，造成軟鐵芯感應磁場增

大，此時，霍爾元件磁場增大而產生感應電壓，此電壓須由電晶體

而做輸出指示。 
 

其主要電路如4.19圖所示] 
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圖4.19為過電流保護電路 
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4.14 功率與頻率控制方法 
 

加工物件與加熱線圈的阻抗特性，在感應加熱應用中，將隨著

過程中熱的效應，產生共振頻率的漂移與送到負載功率的改變，因

此有必要使用比流器將加熱線圈上電流回授入控制器中以執行頻率

與功率的追蹤補償工作。而此回授控制，除了提供良好的電流穩定

度及系統穩定度外，尚可提升感應加熱工作的整體效率。 

 

4.14.1 數位PID控制器[37] 

電流及頻率控制器採用不同參數的PID數位控制器來完成，因

為PID 的控制器之設計較為簡單，且將控制器之通式推導好後也可

作其它如P、PI及PD等控制器，例如一般在設計時都是先嘗試P控制

器，當欲消除穩態誤差時再加入積分控制項，當需要預測系統下一

瞬間的變化或增加阻尼性，以消除超過(overshoot)及未達(undershoot)

的情況，則加入微分控制項，以得到穩定的控制器。 

在設計PID數位控制器前需先決定取樣時間T，而其選擇時須遵

守下列原則： 

原則1：取樣頻率 sω 須大於任何會出現於系統之訊號的最高頻

率 mω 的兩倍，即 ms T
ω

π
ω 2

2
>=  。 

原則2：取樣頻率 sω 須大於系統頻寬的10倍，即

..
10

2
WBs T

ωπω >=  。 
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圖4.20 類比控制器數位化示意圖 

 

一般而言，控制系統模型在S域（拉氏轉換後的領域）較易表

示，所以通常都先在S 域設計控制器，再將S 域的控制器數位化，

其數位化過程如圖4.15所示。它先將G（s）數位化成G（z），再將

輸出變成輸入與轉移函數的乘積，即U（z）= G（z）E（z），最後

再把 

U（z）化成離散時間函數u[n]，其中u[n]會包含過去的輸出及誤差。

將類比控制器數位化有差分轉換法，極點匹配法，類比匹配法等多

種方法。在本論文中採用的是差分轉換法中的後退差分法，因為它

根據過去的值來估算，所以得到的值較為可靠。 

在S 域中，PID控制器G（S）通常可表示成（4-18）式 

 

( ) SK
S
K

KSG
d

i

p
++=                           （4-18） 

 

G(s)
u(s)e(s)

G(z)
U(z)E(z)

數位化

U(z)  =   G(z) E(z)

][ nu
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採用後退差分法，即令
zT

z
S

1−
= ，可推得數位輸出如下 

 

]2[]1[)
2

(][)(]1[][ −+−+−+++−= neKne
T
K

Kne
T
K

TKKnunu d

d

p

d

ip  

（4-19） 

 

由（4-19）式中可知，u[n]除了和現在的誤差有關，甚至於還和

前次取樣時間的輸出及前兩次取樣時間的誤差有關，也因為如此，

使得控制法則具有多重性且易於實現。 

 

4.14.2 電流回授電路 

電流回授是利用TDK 463H551之高頻比流器當作電流偵測元

件。其方塊圖如圖4.21所示，其中的電流控制器，PWM產生器，以

及回授電流值用以作電流閉迴路等皆使用程式撰寫來完成。 

 

 

 

 

 

 

 

圖4.21 電流控制方塊圖 
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4.14.3 頻率回授電路 

由於加熱器的負載是電感性的，且它的特性會隨著溫度的升

高，使得電感性增加，而讓輸出電流落後電壓一個相位，降低電路

效率，所以我們必須使用頻率回授來控制，使輸出電壓及電流在同

一相位，達到較高的效率。在頻率控制迴路中主要是回授負載的輸

出電流，經過零交越電路，送至DSP之象限解編碼模組(QEP2)，以

得到頻率與相位的資訊，並將這些參數送至主程式中和由QEP1中得

到的輸出電壓相位做比較，即可透過軟體的寫作而得頻率的回授。

其方塊圖如圖4.22所示。 

 

 

 

 

 

 

 

圖4.22 頻率控制方塊圖 

 

 

4.15 軟體規劃與設計 

本論文在DSP方面的軟體設計主要使用組合語言來撰寫以提高

效率。而加熱控制主程式與中斷副程式之間藉著命令佇列來傳遞訊

息，至於詳細動作原理將於後面介紹。 
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4.15.1 加熱系統主程式 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖4.23 加熱系統主程式流程圖 

 

TMS320C240提供了3個一般用途計時器，在論文中我們使用計

時器1來比較輸出PWM輸出信號；計時器2則使用來作為事件管理者

之計時器中斷及象限解碼脈波電路(QEP)的計時基礎；而計時器3使

用來作為頻率估測及相位比較的用途。加熱系統主程式流程圖如圖

4.23所示。程式可分為兩個部分，一為主程式部分；另一部份為中

斷服務程式。程式開始執行後，先對程式中所使用的變數宣告以及

初始值設定，然後進入主程式中等待，直到中斷發生時跳到中斷服

開始

變數宣告

初始值設定

主程式等待
中斷發生

判斷是否
中斷要求

中斷服務程式
（ISR）

是

否
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務程式( Interrupt Server Routine )執行，執行完中斷服務程式後返回

到主程式繼續等待，直到中斷再次發生。 

 

4.15.2  DSP中斷副程式 

事件管理者提供了各種的計時器中斷，如溢位中斷、比較中斷

週期中斷等，在此我們使用週期來作為中斷要求命令，即當計時器

計數值與所設定的週期值相同時產生中斷要求訊號，如果其中斷旗

號未被罩冪則表示允許中斷要求，中斷發生而程式跳至中斷服務程

式中執行。而在中斷控制迴路程式中，其動作有A/D轉換、頻率估

測、電流控制器、頻率控制器。整個中斷副程式流程圖如圖4.24。 

事件管理者提供了各種的計時器中斷，如溢位中斷、比較中

斷、週期中斷等，在此我們使用週期來作為中斷要求命令，即當計

時器計數值與所設定的週期值相同時產生中斷要求信號，如果其中

斷旗號未被罩冪則表示允許中斷要求，中斷發生而程式跳至中斷跳

至中斷服務程式中執行。 

使用計時器2作為計時器中斷控制，將其計數模式設定為往上計

數，其頻率為10kHz，所以將計時器的週期訂為2000，

(50ns*2000=100μs)，表示每100μs產生一個中斷要求，每執行完一

次中斷服務程式會產生一個週期的PWM信號。值得注意的，中斷服

務程式的執行時間不可大於中斷時間，否則輸出會發生錯誤。 
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圖4.24 中斷副程式流程圖 
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第五章  實驗結果與討論 
 
 
5.1 驅動信號之量測 

MOSFET所需之驅動信號，是由DSP所產生。利用DSP內部的

全比較(Full Compare)單元來產生2個PWM輸出波形，因為其內部附

有可程式遲滯時間(Programable Dead-Time)，所以我們將遲滯時間

(Dead Time)交由軟體來完成，省下繁瑣的硬體電路，也可避免因元

件老化、溫昇、及偏移等而產生問題，遲滯電路的可靠度和準確度

也可更為提高。C240所產生的兩組PWM波形，經由模擬板上I/O連

接器的接腳3至接腳6輸入至相移電路，在由相移電路輸出接到驅動

隔離電路，產生+15V與-5V電壓，其中加入-5V電壓為加速MOSFET

的截止時間。圖5.1為TMS 320C240 DSP之輸出PWM波形，圖5.2為

經驅動隔離電路後所獲得之MOSFET驅動信號。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖5.1 TMS 320C240 DSP之輸出PWM波形 

(5V/div)
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圖5.2 MOSFET驅動信號 

 

 

5.2 柔切性能之量測 

關於零電壓切換的原理，在第三章中已經做過介紹，本節將量

測一些重要的波形並加以說明。 

圖5.3、5.6、5.7、5.10分別為開關Q1、Q2、Q3、Q4上的汲源極

電壓及驅動信號，由圖中可看出在汲源極電壓降為零後，驅動信號

才令開關導通，也因此達到零電壓切換的目的。此外圖5.4、5.5與

5.8、5.9 分別為開關Q1與Q3上的汲極電流，由圖中可與開關Q1、

Q3的汲源極電壓比較，其重疊面積相當小，表示能量的切換損失較

小。 

 

 

(10V/div)
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圖5.3 開關Q1零電壓切換現象 

上面為驅動信號Vgs(10V/div)，下面為開關跨壓Vds (100V/div) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖5.4 開關Q1電流波形Id (2A/div) 
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圖5.5 開關Q1電流波形Id (2A/div) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖5.6 開關Q2零電壓切換現象 

上面為驅動信號Vgs(10V/div)，下面為開關跨壓Vds (100V/div) 
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圖5.7 開關Q3零電壓切換現象 

上面為驅動信號Vgs(10V/div)，下面為開關跨壓Vds (100V/div) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖5.8 開關Q3電流波形Id (2A/div) 
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圖5.9 開關Q3電流波形Id (2A/div) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖5.10 開關Q4零電壓切換現象 

上面為驅動信號Vgs(10V/div)，下面為開關跨壓Vds (100V/div) 
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5.3 相移之量測 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖5.11 相移角度約為50度之驅動信號Vgs(10V/div)波形 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖5.12 相移角度約為50度之輸出電壓(100V/div)波形 
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圖5.13 相移角度約為70度之驅動信號Vgs(10V/div)波形 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖5.14 相移角度約為70度之輸出電壓(100V/div)波形 
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5.4 匹配變壓器一、二次側電壓、電流的量測 

圖5.15為變壓器不同負載下，一次側電壓及電流波形。 

 

 

 

 

 

 

 

 

    圖5.15 變壓器一次側電壓、電流波形 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

    圖5.16 變壓器一次側電壓、電流波形 
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     圖5.17 變壓器一次側電壓、電流波形 

 

圖5.18為包含加工物件之感應加熱線圈兩端電壓、電流波形，我

們可以看出，當負載加熱時，電壓及電流大致都保持在同一相位，

因此可以得到最大功率的輸出，而在圖中，由於受到切換頻率追隨

共振頻率改變的影響，所以電壓波形會有些微的失真情況發生。 

 

 

 

 

 

 

 

 

  圖5.18 感應加熱線圈兩端電壓、電流波形 
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5.5 負載共振頻率的量測 

圖5.19為負載溫度變動時，感應加熱的共振頻率變動情況。在

加熱過程中，共振頻率會隨著溫度上升而降低；因此在實作系統中

驅動頻率會隨共振頻率變動，使系統操作頻率都約等於共振頻率。 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖5.19 感應加熱系統中，共振頻率之變化 

 

5.6 加熱時間的量測 

圖5.20為使用管徑0.48公分銅管繞成長度7公分、直徑3.8公分、

12匝的加熱線圈，而加工物件則是一個直徑2公分，長9.8公分之圓

柱狀含0.45%碳鋼材質，使用紅外線雷射測溫器(JRI FX410)所量測

(基於測溫器性能及技術問題的考量，因此在本節所量測到的溫度，

單純是指被加工物的表面溫度而言)。 

 

 

30

50

40

60

80

70

0 10050 200150 300250 400350 600550500450

頻
率

(kHz)

溫度 (℃)



 

 
106

圖5.20 加熱時間曲線圖 

 

在系統的效率量測方面，由於受到負載加熱時共振頻率漂移的

影響，且銅損及一些雜散損失無法正確估算，因此採用電力品質分

析儀(Voltech PM3000A)量測輸出功率與輸入功率，其比值則為系統

的整體效率，如表5.1所示，負載愈大，整個系統效率就越高，最高

達89.1%。 
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表5.1 感應加熱系統操作在不同輸出功率時之整體效率 

項目 輸入功率(W) 輸出功率(W) 效率(%) 

1 5500 4900 89.1 

2 5000 4440 88.8 

3 4500 3940 88.6 

4 4000 3470 88.2 

5 3500 2930 87.5 

6 3000 2420 86.1 

7 2500 1950 85.3 

 

 

5.7 負載參數條件變動下的量測與分析 

為探討加熱過程中，負載及其電氣特性變動趨勢，茲用紅外線

雷射測溫器偵測加工物件之溫度。而用阻抗分析儀（HP4284A LCR 

METER）量測負載在不同頻率與溫度的變動。負載由管徑0.48公分

銅管繞成長度7公分、直徑3.8公分、12匝的加熱線圈，而加工物件

則是一個直徑2公分，長9.8公分之圓柱狀含0.45%碳鋼材質之加工

物，其電感值與電阻值量測結果以圖5.21和圖5.22表示。注意：使用

LCR METER量測元件參數前，先確定元件無電源，否則儀器會燒

毀，量測用之電源與頻率係LCR METER內建電源（1~2V的弦波）

供給。 

由圖5.21可看出其等效電感值會隨溫度上升而逐漸增加，但若

當被加熱物質（強磁性物質）其溫度超過居里溫度時，相對導磁係

數會急遽降為1，故電感值會突降，此現象乃因電感值與相對導磁係

數有密切關係之緣故 )/( 2
0 lANL r µµ= 。又由圖5.21可發現在同一溫

度下，電感值會隨著頻率增加，而有略為下降。 

由圖5.22可知溫度上升電阻值亦跟著上升，但超過居里溫度

後，電阻值會急遽下降，此乃因相對導磁係數快速降低，使得集膚
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深度突增，如此在加工物件上流通的渦流分散各層面，及其阻抗面

增加，電阻值減少而產生的現象。又因集膚效應的緣故，在同一溫

度時，電阻值會隨頻率上升而增加。 

 

圖5.21 溫度變動下，負載等效電感之變化情形 

 

圖5.22 溫度變化下，負載等效電阻之變化情形 
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5.8 實體照片圖 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖5.23 完整實體圖 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖5.24  0∼280V/15A自耦變壓器實體圖 
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圖5.25  EMI濾波器實體圖 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖5.26  濾波電路實體圖 
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圖5.27  四組獨立電源實體圖 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖5.28  DSP數位信號處理器實體圖 
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圖5.29  相移、驅動與切換開關實體圖 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖5.30  隔離直流電容與匹配變壓器實體圖 
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圖5.31  迴授電路實體圖 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖5.32  共振電容實體圖 
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圖5.33  加熱線圈與冷卻管實體圖 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖5.34  加熱線圈與加工物件實體圖 
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圖5.35  加熱線圈與加工物件實體圖 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖5.36  加熱線圈與加工物件實體圖 
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圖5.37  加熱線圈與加工物件實體圖 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖5.38  霍爾元件實體圖 
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第六章 結論與展望 

 
由於高效率、高功率、低污染的特色，預期未來高頻感應加熱

器在各項金屬加工及半導體表面處理上，將可扮演一個舉足輕重的

角色。而本論文研製一套以單晶片TMS320C240為基礎，且結合柔

性切換技術實際製作一5Kw高頻感應加熱器。此全數位化高頻感應

加熱器將切換頻率提高至70kHz，以減小電路體積;利用死區（Dead 

Time）的方式，使電路中變壓器的漏電感、開關的寄生電容等寄生

元件的共振作用，使開關在導通暫態時處於零跨壓狀態，達到零電

壓切換的目的，以改善高頻切換所產生的損失問題，以提高系統整

體效率，由實驗結果得知，均可達到85％以上之高效率。 

    在硬體實作方面，文中根據電路的動作原理和所設定的電路規

格，進行各項元件值的設定；除了配合理論上的分析之外，還加入

了實作上的設計考量，使得設計出的結果實用性更高，同時也提供

了一套完整而詳盡的設計步驟，可供日後製作的參考。 

另一方面，由於加熱過程中負載變動而產生很大的變化，因此

此系統具有電流及頻率等閉迴路控制，以達到最佳狀況、加熱迅

速、部位精確、能量集中等目標。上述功能已藉由實測驗證，整體

的效能雖然不錯，但仍有一些需要努力與改善之處。 

 

(1) 製作15KW高頻感應加熱器：由於最大輸出功率為5KW，因此將

來可往更高輸出功率設計，以達到即時加熱之功能。 

 

(2) 驅動電路與所需之獨立電源修改：由於MOSFET的輸入阻抗相

當高（一般約30M∼40M），因此需要有較低的獨立電源阻抗

與較佳的驅動電路，例如：可使用多組並連電源輸出，以得到

較低電源阻抗。而驅動電路可改用靴帶式電路（bootstrap）。 
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(3) 共振問題：本系統主要是以二次側負載共振，需較多的共振電

容器，這樣間接限制了系統的最大輸出功率。因此將來可以使

用一次側共振，以獲得較大的輸出功率。 

 

(4) 匹配變壓器與負載間的匹配問題：因加熱線圈大小或匝數不同

時，因適當的改變匹配變壓器匝數，以得到較佳的電源與負載

匹配。 

 

(5) 加熱線圈(Heating Coil)及加工物件(Workpiece)間能量轉移與功率

的消耗：這部份可用有限元素法(Finite Element Method,FEM)來

模擬磁場分佈，最後對加工物件的溫度變化情形來做探討。 
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