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요  약

본 논문에서는 디지털 제어 LLC(인덕터-인덕터-커패시터) 직렬공진 하프브리지 직류-직류 전력변환기를 제

안한다. 제안한 전력변환기는 기존의 하프브리지 직류-직류 전력변환기의 전력구조에 인덕터-인덕터-커패시터

로 이루어진 LLC 직렬공진 회로를 적용하여 고효율 직류-직류 전력변환을 수행한다. 또한 제안한 전력변환기

는 각 동작모드 별로 LLC 또는 LC(인덕터-커패시터) 직렬공진 회로를 형성하는 다중공진 방식으로 동작하며,
마이크로컨트롤러를 이용하여 전압과 전류를 디지털적으로 간단하게 제어한다. 본 논문에서는 먼저, 제안한 전

력변환기의 전력회로의 동작원리를 각 동작모드 별로 구분하여 설명한다. 그리고 출력전압과 전류의 피드백 

기법 및 이들의 마이크로컨트롤러에 의한 디지털 제어방식과 전력반도체스위치의 구동기법에 관하여 설명한

다. 또한 제안한 전력변환기 구현의 타당성과 동작특성을 프로토타입 전력변환기를 활용한 실험결과를 통하여 

제시한다. 프로토타입 전력변환기의 최대 효율은 약 94%로 측정되었다.

Abstract

This paper presents the digital-controlled LLC(Inductor-Inductor-Capacitor) series-resonant half-bridge DC-DC power 
converter. The proposed power converter performs high-efficiency DC-DC power conversion by applying the LLC 
series-resonant circuit consisting of the inductor-inductor-capacitor to the power topology of conventional half-bridge 
DC-DC power converter. In addition, the proposed converter operates in a multi-resonance method forming an LLC or 
LC(Inductor-Capacitor) series-resonant circuit for each operation mode, and digitally and simply controls voltage and 
current using a microcontroller. In this paper, first, the operation principle of the power circuit of proposed power 
converter is described separately for each operation mode. And the feedback technique and the digital control method 
by the microcontroller of the output voltage and current are explained, and then the driving technique of power 
semiconductor switch is described. Also, the feasibility and operation characteristics of the proposed converter are 
shown through the experimental results using a prototype converter. The maximum efficiency of the prototype 
converter was measured at about 94%.
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Ⅰ. 서  론

고주파수로 동작하는 전력변환기는 수동소자의 

크기가 작아서 부피도 그만큼 작은 장점이 있다. 하
지만 이 경우, 전력변환기의 스위칭 손실이 그만큼 

커지는 단점도 생긴다. 따라서 이의 해결을 위해 전

력변환기의 공진 스위칭 기법이 개발되었다. 공진 

스위칭 기법은 전력을 정현파적으로 처리하고 전력

반도체스위치(스위치)를 소프트스위칭(Soft switching) 
시킴으로써 스위칭 손실과 노이즈를 극적으로 감소

시킨다[1]-[4].
공진 전력변환기 중에서는, 통상적으로 그림 1(a)

의  (인덕터-커패시터) 직렬공진 하프브리지 전력

변환기가 대중적이다. 이 전력변환기는 2차측의 정

류기-부하 회로망이 1차측에 반영되어 -  공진 

회로망에 직렬 접속된 것처럼 동작한다[1],[3]. 따라

서 하프브리지 폴전압 의 주파수를 변화시켜 공

진 회로망과 반영된 부하의 임피던스를 변화시킴으

로써 주파수에 따라 입력전압 가 각 임피던스에 

분압 되도록 하여 출력전압을 제어한다. 그러므로 

이 전력변환기는 직류이득(DC gain)이 항상 1보다 

작으며, 경부하 시, 부하 임피던스가 공진 회로망의 

임피던스에 비해 매우 크게 되어, 입력전압의 대부

분이 부하에 걸리게 되므로 경부하 시 출력전압의 

조정이 어려운 단점이 있다.
이러한 단점을 극복하고자  (인덕터-인덕터-커

패시터) 직렬공진 하프브리지 전력변환기가 제안되었

다[5]-[11]. 이 전력변환기는 그림 1(b)에서 보는 바와 

같이, 변압기 1차권선 양단에 션트 인덕터()를 접

속하여   공진 전력변환기를 약간 수정한 형태이

다. 실제 설계에서는 변압기의 자화 인덕턴스를 션트 

인덕터로 주로 이용한다. 그리하여 이 전력변환기의 

외양은   직렬공진 전력변환기와 매우 유사하다. 
자화 인덕턴스 에 비해 상대적으로 작은 공진 인

덕턴스 은 통상적으로 변압기에 공극(Airgap)을 삽

입하고 조정하여 구현한다.   직렬공진 전력변환

기는   직렬공진 전력변환기에 비해, 동작주파수

의 작은 변화로도 출력전압을 쉽게 조정할 수 있으

며 회로의 모든 기생요소를 이용하여 전동작 영역에

서 소프트스위칭이 가능한 장점이 있다.
한편, 지금까지의   직렬공진 전력변환기의 

연구에서는, 그 이론적 측면인 동작원리나 설계방법 

등에 관해서는 많이 다루었으나, 그 실질적 측면인 

제어기법이나 구현방식에 대해서는 별로 다루지 않

았다. 하지만 산업현장에서 이용되는 전력변환기는 

무엇보다 전력회로가 그 기능에 적합하고 효과적인 

것으로 선택/적용되어야 하며, 제어기법과 구현방식 

역시 산업 친화적인 것이 바람직하다.
따라서 본 논문에서는 디지털 방식으로 제어되는 

  직렬공진 하프브리지 직류-직류 전력변환기를 

제안하고자 한다. 제안한 전력변환기는 각 동작모드 

별로   또는   직렬공진 회로를 형성하여 다

중공진 방식으로 동작함으로써 고효율 직류-직류 

전력변환을 수행한다. 또한 제안한 전력변환기는 마

이크로컨트롤러를 이용하여 출력전압과 전류를 디

지털 제어하므로 제어가 간편하다.
본 논문에서는 먼저, 제안한 전력변환기의 전력

회로의 동작원리를 각 동작모드 별로 구분하여 설

명한다. 그리고 출력전압과 전류의 피드백 기법과 

마이크로컨트롤러에 의한 전압, 전류의 디지털 제어

방식을 설명하고, 스위치의 구동기법에 관해 간략히 

설명한다.
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(a) 전통적인 LC 직렬공진 전력변환기
(a) Conventional LC series-resonant power converter
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그림 1. 하프브리지 직렬공진 전력변환기

Fig. 1. Half-bridge series-resonant power converters
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 그다음 프로토타입 전력변환기의 실험결과를 통

하여 제안한 전력변환기의 구현의 타당성과 동작특

성을 입증하고, 마지막으로 결론을 맺는다.

Ⅱ. 제안한 전력변환기 전력회로의 동작 

그림 2는 제안한   직렬공진 하프브리지 직

류-직류 전력변환기의 전력회로를 보인다. 이 전력

회로는 그림 1(b)의 전력회로에서 변압기 2차측을 

센터탭(Center tap) 형태로 권선하고 2차측에 정류 

다이오드 2개를 사용한 구조로, 그림 1(b)의 전력변

환기에 비해 간단하지만 그 동작은 거의 같은 장점

이 있다[11]. 그림 2에서 인덕터 과 커패시터 

은 공진 회로요소이며, 자화 인덕턴스 도 때로 

공진 인덕터로 활용된다. 그리고 는 이상변압기

(Ideal transformer)이고, 과 는 1차권선에 대한 2
차권선 각각의 권선비이며, 과 는 각각 변압

기 2차측 각 권선의 누설인덕턴스이다.
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그림 2. 제안한 전력변환기의 전력회로
Fig. 2. Power circuit of proposed power converter

그림 2의 제안한 전력변환기 전력회로의 동작은 

스위치 와 의 온/오프 상태에 따라 그림 3에 

보이는 각 등가회로와 같이 4개의 동작모드로 구분

하여 설명할 수 있다. 여기서 진한 표시는 전류가 

도통하는 부분이고, 옅은 표시는 전류가 차단된 부

분이다. 그림 4는 제안한 전력변환기 전력회로 주요

부의 전압과 전류의 이론적 동작파형이다. 
해석의 편의상, 그림 2의 출력전압은 출력 커패

시턴스 가 매우 커서  로 일정하고, 제안

한 전력변환기의 전력회로는 정상상태에서 동작하

고 있으며 모드 1 동작 전에는, 그림 3(d)의 모드 4
로 동작하고 있었다고 가정한다. 정상상태 한 주기 

동안의 동작을 모드 1부터 각 동작모드별로 순서대

로 설명하면 다음과 같다.
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(a) 모드 1 (t0≤t<t1)
(a) Mode 1 (t0≤t<t1)
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(b) 모드 2 (t1≤t<t2)
(b) Mode 2 (t1≤t<t2)
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(c) 모드 3 (t2≤t<t3)
(c) Mode 3 (t2≤t<t3)
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(d) 모드 4 (t3≤t<t4)
(d) Mode 4 (t3≤t<t4)

그림 3. 제안한 전력변환기의 각 동작모드의 등가회로
Fig. 3. Equivalent circuits of each operation mode of the

proposed power converter
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모드 1( ≤  ): 시간   에서 스위치 를 

턴오프하고 매우 짧은 시간의 데드타임(Deadtime) 
후, 시간   ′에서 스위치 를 턴온한다. 이 모

드의 등가회로는 그림 3(a)와 같다. 데드타임 동안, 
공진 인덕터 전류 이 스위치 와 의 각 기생 

커패시턴스를 각각 방전하고 충전한다. 그리하여 스

위치 의 역병렬 다이오드 가 턴온하며, 시간 

  ′에서 공진 인덕터 전류가   이므로 스위

치 는 영전압스위칭(ZVS, Zero Voltage Switching)
으로 턴온된다. 그러면 변압기 의 1차전류 이 

0에서 상승하면서 정류 다이오드 이 턴온된다.
변압기 1차측의 자화전류 은 다음과 같이 선

형적으로 증가한다. 

 


             (1)

여기서     이고, 는, 그림 3(a)에서 

보듯이, 2차 직렬전압(  )에
서   ≫ 이므로, 2차 직렬전

압을 근사화한 상수 출력전압 값이다.
공진 인덕터 전류 과 공진 커패시터 전압 은 

각각 다음과 같이 계산된다.

 

  
sin 

cos 

 (2)

     cos 
sin 

 (3)

여기서    는 시간   에서 공진 커패시

터 전압으로 대체로 음(-)의 값이고, 과 은 각

각 모드 1의 특성 임피던스와 공진 각주파수로 다

음의 식과 같다.

 
 

           (4)

  


          (5)

그런데 변압기 의 1차전류가   이므로, 변

압기의 2차전류 이 정류 다이오드 으로 흐르

며, 이때 전류 과 은 식 (1)과 (2) 및 그림 

3(a)로부터 각각 다음의 식으로 표현된다.

                      (6)

                    (7)

식 (1)의 자화전류 은 선형적으로 증가하고 식 

(2)의 공진 인덕터 전류 은 정현파 함수(Sinusoidal 
function)로 증가한 후 다시 감소하므로, 식 (6)의 변

압기 1차전류 은 그림 4에서 보듯이, 유사 정현

파(Quasi-sinusoidal) 형태로 0까지 감소한다. 그리하

여 정류 다이오드 은 이때 영전류스위칭(ZCS, 
Zero Current Switching)으로 턴오프된다.

그림 4에서 보듯이, 시간   에서 공진 인덕터 

전류와 자화전류는      ≈이고, 
공진 커패시터 전압은    이 된다.
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그림 4. 제안한 전력변환기 주요부의 전압과 전류의
이론적 동작파형

Fig. 4. Theoretical operation waveforms of the key parts
of proposed power converter
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모드 2( ≤  ): 시간   에서 2차측의 모

든 정류 다이오드가 오프 상태가 되고 변압기 의 

1차 전류는   이 된다.
그러면 등가 직렬 인덕턴스 과 공진 커

패시터 이 직렬공진 하면서 그림 3(b)의 등가회

로가 형성된다. 이때 공진 인덕터 전류 과 공진 

커패시터 전압 은 각각 다음의 식과 같이 계산되

며, 이 모드의 공진주파수는 그림 4에서 보는 바와 

같이, 모드 1보다 작아진다.

   


sin 

cos 

     (8)

  cos 
sin 

    (9)

여기서 와 는 각각 다음의 식과 같은 모드 2
의 특성 임피던스와 공진 각주파수이다.

               (10)

              (11)

그림 4에서 보듯이, 시간   에서 공진 인덕터 

전류와 자화전류는    ≈  이고 

공진 커패시터 전압은 식 (8), (9)와 파형의 대칭성

으로부터 그 절대값이 초기전압 보다 만큼 

더 큰 값인    가 된다.
모드 3( ≤  ): 시간   에서 스위치 를 

턴오프하고 매우 짧은 시간의 데드타임 후, 시간  
 ′에서 스위치 를 턴온한다. 이 모드의 등가회

로는 그림 3(c)와 같다. 데드타임 동안, 공진 인덕터 

전류 이 스위치 와 의 각 기생 커패시턴스를 

각각 충전하고 방전하므로 의 역병렬 다이오드 

가 턴온한다. 그러면 시간   ′에서 공진 인덕

터 전류가   이므로 스위치 는 ZVS로 턴온된

다. 이때 그림 4의 모드 3 부분에서 보듯이, 변압기 

의 1차전류 이 0에서 하강하면서 정류 다이오

드 가 턴온된다. 
변압기 1차측의 자화전류 은 다음과 같이 선

형적으로 감소한다.

  


             (12)

여기서 ≈  이고, 는, 그림 3(c)에서 

보듯이, 2차 직렬전압(  )에
서   ≫ 이므로, 2차 직렬전

압을 근사화한 상수 출력전압 값이다.
공진 인덕터 전류 과 공진 커패시터 전압 은 

각각 다음과 같이 계산된다.

 

  
sin 

cos 

  (13)

     cos 
sin 

(14)

여기서      는 시간   에서 공

진 커패시터 전압이고, 와 는 각각 모드 3의 

특성 임피던스와 공진 각주파수로 다음과 같다.

 


           (15)

  


          (16)

변압기 의 1차전류 과 2차 정류 다이오드 

의 전류 는 식 (12)와 (13) 및 그림 3(c)로부터 

각각 다음의 식과 같이 주어진다.

                    (17)

                (18)

식 (12)의 자화전류 은 선형적으로 감소하고 

식 (13)의 공진 인덕터 전류 은 정현파 함수로 감

소한 후 다시 증가한다. 그러므로 식 (17)의 변압기 

1차전류 은 그림 4에서 보듯이, 유사 정현파로 0
까지 증가하고, 이때 정류 다이오드 는 ZCS로 

턴오프된다. 그림 4로부터 시간   에서 공진 인

덕터 전류와 자화전류는      ≈

이며, 공진 커패시터 전압은    이다.
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모드 4( ≤  ): 시간   에서 2차측의 모

든 정류 다이오드가 오프 상태가 되고 변압기 의 

1차전류는   이 된다.
그러면 등가 직렬 인덕턴스 과 공진 커

패시터 이 직렬공진 하면서 그림 3(d)의 등가회

로를 형성한다. 이때 공진 인덕터 전류 과 공진 

커패시터 전압 은 각각 다음과 같이 계산된다.

   


sin 

cos 

   (19)

   cos 
sin 

    (20)

여기서  와   는 각각 모드 4의 특성 

임피던스와 공진 각주파수이다.
또한 그림 4에서 보듯이, 파형의 대칭성에 의해, 

시간   에서의 공진 인덕터 전류와 자화전류는 

   ≈ 이고, 공진 커패시터 전압은   
  이 된다. 이렇게 하여, 제안한 전력변환기

는 한 주기 동작을 종료하고 모드 1부터 동작을 다

시 반복한다. 

Ⅲ. 제안한 전력변환기의 제어와 구동

그림 5는 제안한   직렬공진 하프브리지 직

류-직류 전력변환기의 전체 제어 블록다이어그램이

고, 그림 6(a)와 (b)는 각각 출력전압 와 공진 인

덕터 전류 의 피드백 회로이다. 제안한 전력변환

기는 그림 7에 보인 소프트웨어 제어 알고리즘에 

의해 마이크로컨트롤러를 이용하여 디지털 방식으

로 제어된다.

3.1 출력전압 피드백과 제어

제안한 전력변환기의 출력전압 는 마이크로컨

트롤러를 이용하여 PFM(Pulse Frequency Modulation) 
방식으로 제어된다. 그림 6(a)는 이를 위한 전압 피

드백 회로이다. 여기서 는 전력변환기의 출력전

압이고, 는 전류제한 저항이며, 는 정밀 션트 

레귤레이터이다. 그리고 는 고주파 노이즈 제거

용 필터 커패시터이며, 과 는 의 기준전압 

생성용 분압저항이다.
그림 6(a)의 회로는 출력전압 에 의한 전류 

가 저항 와 옵토커플러 1차측을 통하여 흐를 때, 
전류 의 크기에 따라 전압 가 저항 에 생

성되게 하여, 를 전력변환기의 주제어기인 마이

크로컨트롤러로 피드백한다. 그리고 저항 의 전

압 를, 마이크로컨트롤러 상에서 A/D 변환기

(Analog-to-Digital converter)에 의해 해당 디지털 값

으로 변환하고, 출력전압 의 값으로 환산하여 다

음과 같은 비례적분(PI, Proportional-Integral) 제어기

에 적용함으로써 출력전압을 제어한다.

MOSFET driving
circuit - Fig. 9(a)

PWM pulse output

Single-Chip Microcontroller

Current feedback
circuit - Fig. 6(b)

A/D converter

Current controller
Timer0 interrupt Timer0

Su (vGSu)

Voltage Controller
Timer1 Timer1 interrupt

OC/OV protection

ir FB. A/D value vo
* & vo FB.

A/D value
PWM turn-on duty

(Su_duty) regulation

* OC : Over Current
   OV : Over Voltage

Sb (vGSb) ab

c

de

f

Vi
vT1

Cr

Lr

Sb

ir

DSu CSu

vSu

vr

1 : n1 : n2

Su

vSb

DSb CSb

iSu

iSb T

Lmvp
Co vo

iD1

RL

iD2

D1

D2

Lk1

Lk2

vT21

io

vD1

vD2

vT22

Voltage feedback
circuit - Fig. 6(a) Vcc

vo
*

iT1

그림 5. 제안한 전력변환기의 전체 제어 블록다이어그램
Fig. 5. Overall control block-diagram of proposed power

converter

 
 

      (21)

여기서 
는 출력전압의 지령치(기준치)이고, 와 

는 각각 제어기의 비례와 적분 이득이다. 식 (21)
은 디지털 제어의 사다리꼴 방법(Trapezoidal 
method)에 의해 디지털 이산화하여 다음의 식으로 

마이크로컨트롤러에 적용된다[12].
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   

  

   (22)

여기서 (=0, 1, 2, ⋯)는 디지털 제어를 위한 이산

정수이고, 는 전압제어 주기이며, 
는 다음과 같다.

  





 

  (23)

Rv

Cvf

Zo

Opto-
coupler

RoR1

R2

Vcc
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CH.

a

b

c
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RLCo
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vRv

(a) 출력전압 vo
(a) Output voltage vo

ir

vir,dcRir

Rcf

Ccf

d

e

Nct

ir /Nct

CT

Cr A/D input
CH.

f

(b) 공진 인덕터 전류 ir
(b) Resonant inductor current ir

그림 6. 피드백 회로
Fig. 6. Feedback circuits

그리고 식 (22)의 PI 제어기의 출력값 을 다음

의 식에 적용하여 출력전압을 제어하기 위한 PWM 
(Pulse Width Modulation) 펄스의 주파수(스위칭주기) 
을 환산하고 마이크로컨트롤러 상의 PWM 
주기 레지스터에 로드함으로써 제안한 전력변환기

의 출력전압 를 PFM 방식으로 제어한다.

  ⋅             (24)

여기서 는 PWM 주기 레지스터의 숫자 스케일로 

환산하는 환산상수이다. 이때 발생시키는 PWM 펄
스의 턴온 듀티는 스위치 를 기준으로 하고 그 

턴온 듀티비는 50%에 해당하는 공칭값으로 환산하

여 턴온 듀티 레지스터 Su_duty에 로드한다(Su_duty 
=50% nominal turn on duty).

3.2 전류 피드백과 제어

1차 공진 인덕터 전류 은 그림 6(b)의 회로에서 

보듯이, 전류센서  (Current Transducer)와 풀브리

지 정류기를 거쳐 직류 전류로 변환되고 저항 

에 의해 다음과 같이 적절한 크기의 직류 전압레벨 

로 변환된다.

 ⋅

                (25)

여기서 는 의 2차 권선수이다. 이렇게 하는 

이유는 공진 인덕터 전류 을 직류전압   V 
레벨로 동작하는 마이크로컨트롤러의 전압 레벨로 

맞추기 위해서이다. 전류 피드백 전압 는 마이

크로컨트롤러의 A/D 변환기로 입력되어 디지털 수

치화되고 과전류 체크와 전류 제어에 이용된다. 그
림 6(b)의 회로에서 -는 고주파 노이즈 필터

이다.
그림 2의 제안한 전력변환기는 그림 1(b)의 2차

측 풀브리지 구조보다 간단하고 제작비용이 적은 

장점이 있다. 그러나 변압기를 그림 2의 와 같은 

센터탭 구조로 제작하고 2차권선의 각 권선비를 같

게 할 경우, 각 권선 간의 물리적 위치 차이로 인해 

필연적으로, 1차측으로 반영된 각 권선의 2차측 누

설 인덕턴스의 회로 파라미터 간에 불일치가 생기

게 된다. 그리하여 식 (2)와 (13)의 공진 인덕터 전

류의 크기에 차이가 발생하게 되며, 이것은 2차 정

류 다이오드 전류의 불균형에 주요 원인이 된다.
그러므로 이를 개선하기 위하여 먼저, 변압기의 

권선비를 고려하고 공극(Airgap)의 적절한 조정 및 

삽입을 통하여 다음의 식을 만족하도록 2차 누설 

인덕턴스의 크기를 조절한다. 
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
 

             (26)

Main

Y

N

Timer1 Interrupt
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Disable ALL INTERRUPTS

ALL SWITCHES turn-OFF

Reset IN ?
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Enable all interrupts

PI controller of output voltage vo
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turn-on duty upload using vo,ctrl
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(vo) and its refernece (vo
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N

Y
vo  > OV level?
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A/D conversion of resonant
inductor current (|ir|      iD1 or iD2)

|ir| > OC level?
Y

N
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Which switch ON?

PFM_port_Check:
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Find maximum value of iSb using
|ir| (iSb_max        iD2,max)

Find maximum value of iSu using
ir (iSu_max        iD1,max)

iD_max = iSu_max - iSb_max

|iD_max| <

iD_max > 0
N

Y

N

Return

Y

Su_duty = Su_duty -Su_duty = Su_duty +

그림 7. 제안한 전력변환기의 소프트웨어 제어
알고리즘의 순서도

Fig. 7. Software control algorithm of proposed power
converter

변압기 권선의 전체 구조를 가급적 대칭적으로 

만들고 공극을 적절히 삽입하기 위하여, 변압기를 

그림 8(a)와 같이 권선한다. 그러나 그러함에도 불

구하고 필연적인 제작상의 물리적 한계와 2차권선 

수의 약간의 차이로 인하여 어느 정도 2차 정류 다

이오드 전류의 불균형은 불가피하다. 그래서 이러한 

불균형은 다음과 같은 소프트웨어적인 방법을 이용

하여 개선한다.

NT1

NT21

airgap

Core

Core NT22

(a) 변압기 권선법
(a) Transformer winding method

iD1

t

vGSb

t

ir

iD2

t
vGSu

t
Current regulation

(b) 전류 불균형의 소프트웨어적 개선의 개념
(b) Concept of software improvement of the current

unbalance
그림 8. 2차 정류 다이오드 전류의 불균형 개선
Fig. 8. Unbalance improvement of secondary diode

currents

그림 8(b)는 2차 정류 다이오드 전류 불균형의 

소프트웨어적 개선의 개념을 보인다. 2차 다이오드 

전류의 크기는 1차측으로 반영된 공진 인덕터 전류 

에 의한 식 (25)의 를 이용하여 검출한다. 그
리고 이 값을 이용하여, 그림 5와 7에 보인 바와 같

이, 전압제어 주기에 비해 매우 짧은 시간 동안(약 

1/20 정도) 각 다이오드 전류값의 최대값을 검출한

다. 그다음 각 최대값의 크기를 서로 비교한 후, 그 

결과에 따라 스위치의 턴온 듀티비를 다음의 식에 

의해   만큼 소량 조절한다. 

_  _ ±             (27)
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여기서 Su_duty는 마이크로컨트롤러의 턴온 듀티 레

지스터이며, ‘+’는 max  max  max  

max일 때 적용하고 ‘-’는 그 반대의 경우에 적용

한다. 그리하여 양(+)과 음(-)의 각 반주기 동안의 1
차 공진 인덕터 전류 의 크기를 각각 조정함으로

써 궁극적으로 그 반영된 전류인 2차 정류 다이오

드의 전류 크기를 균형화한다. 그런데 하프브리지의 

각 스위치는 상보적(相補的,   )으로 동작하므

로, 한쪽 스위치의 턴온 듀티비가 증가하거나 감소

하면, 나머지 스위치의 턴온 듀티비는 같은 비율로 

감소하거나 증가하게 된다. 따라서 각 스위칭 반주

기 마다 1차측 공진회로에 인가되는 전압의 크기가 

소폭 변동되므로 스위칭주기 마다 1차전류의 크기

가 레귤레이션 되어, 이것이 반영된 각 2차 정류 다

이오드의 전류의 크기도 균형화된다. 이때 너무 잦

은 레귤레이션으로 인한 출력전류의 채터링성 불안

정화를 피하기 위하여 어느 정도의 오차 허용범위 

를 두어 일정값 이상의 크기가 차이날 때만 식 

(27)을 적용하도록 한다.

3.3 스위치 구동 기법

그림 9는 제안한 전력변환기의 스위치 구동회로

와 그 동작을 보인다. 그림 9(a)의 ① 부분에서는 

각 회로요소를 이용하여 각 스위치의 구동신호인 

커패시터 전압 와 의 충방전 시간을 조절함

으로써 논리 문턱전압(Logic threshold voltage) 
에 대해, 데드타임 정도의 매우 짧은 지연시간을 가

진 2개의 PWM 펄스를 생성한다. 그리고 그림 9(a)
의 ② 부분에서는 TTL(Transistor-Transistor Logic) 개
방 컬렉터 반전 버퍼 게이트(SN7406)를 이용하여 

① 부분에서 생성된 2개의 PWM 신호를 각각 상보

적 신호가 되게 한다. 또한 그림 9(a)의 ③ 부분은 

제안한 전력변환기의 부트스트랩 방식의 스위치 구

동회로이다. 이 회로는 각 스위치의 구동을 위해 별

도의 절연 구동회로 및 전원이 필요하지 않아 전체 

구동회로가 간단해지는 장점이 있다. 그림 9(b)는 

이 회로의 이론적 동작 파형을 보인다.
그림 9(a) 회로의 동작은 다음과 같다. 만약 스위

치 와 의 턴오프 상태에서, 만약 PWM 출력신

호에 의한 하위 스위치 의 구동신호 가 ‘논리 

저전압(Logical LOW)’으로 출력된다고 하면, 반전 

버퍼 게이트 를 통하여 부트스트랩 구동

(Bootstrap drive) IC의 ⓑ 부분에 구동전압 가 

출력되어 인가된다. 그러면 이 전압이 게이트 저항 

를 거쳐 스위치 의 게이트-소스 단에 인가되

어( ) 가 턴온된다. 이때 구동전압 

가 부트스트랩 다이오드 와 스위치 를 

통하여 구동전압 충전용 커패시터 에 충전된다. 
반면, 구동신호 가 ‘논리 고전압(Logical HIGH)’
으로 출력되면, ⓑ 부분에서 0V를 출력하게 되므로, 
스위치 의 게이트-소스에 충전된 구동전압이 부

트스트랩 구동회로와 반전 버퍼 게이트 를 통하

여 방전되어 는 턴오프된다. 이때 폴전압 는 

직류 입력전압 와 같아진다( ).
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그림 9. 제안한 전력변환기의 스위치 구동회로와 그 동작
Fig. 9. Switch driving circuit and its operation of the

proposed power converter
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또한, 스위치 와 의 턴오프 상태에서 PWM 
출력신호에 의한 상위 스위치 의 구동신호 

가 ‘논리 고전압’으로 출력되어 2개의 직렬 반전 버

퍼 게이트 과 의 부분을 통하여 부트스

트랩 구동 IC의 ⓤ 부분에 인가되면, 접지 대비 

의 전압이 게이트 저항 를 거쳐 스위

치 의 게이트 단에 인가된다. 그러면 스위치 

의 게이트-소스 전압이 부트스트랩 되어 결국 
가 되므로 가 턴온된다. 한편, 스위치 

의 턴오프는, 구동신호 를 ‘논리 저전압’으로 출

력하면, ⓤ 부분에서 0V가 출력되므로 스위치 의 

턴오프 동작과 같은 방식으로 이루어진다.

Ⅳ. 실험 결과

제안한 전력변환기의 이론적 타당성과 동작특성

을 입증하기 위하여, 먼저 주어진 사양을 따라, Ⅱ
절의 내용을 근거로, 그림 2의 전력회로의 각 회로 

파라미터를 설계하여 표 1과 같이 선정하였다. 그리

고 Ⅲ절의 내용에 의해, 각 피드백 회로와 변압기 

및 스위치 구동회로를 구현하여 프로토타입 전력변

환기의 전체 각 회로 부분을 제작하였다. 또한 그림 

7의 제어 알고리즘을 마이크로컨트롤러 상에 소프

트웨어적으로 프로그램하여 제안한 전력변환기의 

제어기를 구현하였다[13]. 그리고 이렇게 제작된 프

로토타입 전력변환기를 이용하여 실험을 수행하여 

다음과 같은 결과를 얻었다.

표 1. 프로토타입 전력변환기의 각 전력회로 파라미터
Table 1. Each circuit parameter of the power circuit of
prototype power converter

Circuit parameter Value
Vi 380V
vo 15～35V
Po,rating 280W
n1, n2 0.2, 0.225
Lm 500μH
Lr 20μH

n22Lk1, n12Lk2 80μH, 78.8μH
Cr 40nF
Su, Sb STP12NM50
D1, D2 MBRF20150
Co 100μF
fs=1/Ts 85～170kHz

그림 10은 프로토타입 전력변환기가 정격 출력전

력과 최대 출력전압 조건으로 동작할 때 입력전압 

와 하프브리지 스위치 MOSFET의 전압  , 
와 전류  ,  및 구동전압 와 의 실험파

형을 각각 보인다. 이로부터 제안한 전력변환기의 

부트스트랩 스위치 구동회로가 양호하게 동작함을 

확인할 수 있으며, 스위치 와 가 각각 ZVS로 

턴온되는 것도 확인할 수 있는데, 이는 제안한 전력

변환기의 하프브리지 스위치의 스위칭 손실이 최소

화됨을 의미한다.

그림 10. 입력전압과 스위치 전압, 전류 및 구동전압의
실험파형

Fig. 10. Experimental waveforms of input voltage, switch
voltages and currents, and driving voltages

그림 11은 프로토타입 전력변환기가 그림 10과 

같은 조건으로 동작할 때 2차 정류 다이오드의 전

압 과 , 그리고 전류 과 의 실험파형을 

각각 보인다. 이로부터 제안한 전력변환기의 각 정

류 다이오드가 ZCS로 동작하여 다이오드의 스위칭 

손실이 최소화됨을 확인할 수 있으며, 또한 각 전류

가 균형적으로 흘러 첨두값이 거의 같으므로 각 다

이오드의 전류스트레스가 동일함을 확인할 수 있다.
그림 12는 프로토타입 전력변환기가 정격부하 조

건에서 출력전압 지령치 
의 변화에 따른 공진 인

덕터 전류  , 출력전압 , 2차 정류 다이오드 전류 

 또는 의 실험파형을 보인다. 이로부터 제안한 

전력변환기가 출력전압의 지령치에 따라 출력전압을 

정확하고 안정적으로 제어함을 확인할 수 있다. 이때 

출력전압의 지령치 
는 그림 5와 7에서 보듯이, 마

이크로컨트롤러 상에서 A/D 변환기에 의해 디지털 

값으로 변환되어 식 (22)의 전압제어기에 주어진다.
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그림 11. 2차 정류 다이오드 전압 및 전류의 실험 파형
Fig. 11. Experimental waveforms of voltages and currents

of the secondary rectification diodes

(a) 출력전압 vo*=15V
(a) Output voltage vo*=15V

(b) 출력전압 vo*=25V
(b) Output voltage vo*=25V

(c) 출력전압 vo*=35V
(c) Output voltage vo*=35V

그림 12. 출력전압 지령치의 변화에 따른 각 전류,
전압의 실험파형

Fig. 12. Experimental waveform of each voltage and
current according to change of output voltage command

Ⅴ. 결  론

본 논문에서는 디지털 제어   직렬공진 하

프브리지 직류-직류 전력변환기를 제안하였다. 제

안한 전력변환기는 로 이루어진 직렬공진 회

로를 적용한 하프브리지 구조이며, 각 동작모드 별

로   또는   직렬공진 회로를 형성하여 다중

공진 방식으로 동작함으로써 고효율 직류-직류 전

력변환을 수행한다. 제안한 전력변환기의 출력전압

과 전류는 각각 마이크로컨트롤러에 의해 간편하

게 디지털 제어된다. 본 논문에서는 먼저, 제안한 

전력변환기의 전력회로의 동작원리를 각 동작모드 

별로 구분하여 설명하였다. 그리고 출력전압과 전

류의 피드백 및 디지털 제어방식에 관하여 간략히 

설명하고 하프브리지 스위치의 구동기법에 관하여 

간단히 설명하였다. 그후 프로토타입 전력변환기의 

실험결과를 통하여 제안한 전력변환기의 구현 타

당성과 동작특성의 우수성을 입증하였다. 프로토타

입 전력변환기의 최대 효율(=출력전력/입력전력

×100%)은 약 94% 정도로 측정되었는데, 이것은 기

존 유사 사양/구조의 전력변환기[14] 대비 약 3% 
정도 향상된 것이다.
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