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초    록 

반도체 변압기는 상용 주파수 변압기 대비 높은 전력밀도와 완만한 경부하 

효율특성, 전압강하 보상과 계통사고에 대한 유연한 대응이 가능하다는 장점

을 갖고 있다. 그러나 반도체 변압기는 중/고부하에서 상용 주파수 변압기 대

비 효율이 낮아 상용화에 큰 제한이 있다. 이러한 한계점을 극복하기 위한 방

안으로, 고주파 고전압 절연 변압기를 제거하고 커패시터 커플링을 이용하여 

전력변환 하는 방식의 비절연 반도체 변압기가 주목을 받고 있다. 커패시터 

커플링을 이용한 컨버터는 변압기의 부재로 높은 효율과 높은 전력밀도 달성

이 가능하며 설계비용을 절감할 수 있다는 장점이 있다. 또 커패시터 커플링

을 이용한 컨버터를 모듈화 하여 직렬-입력 병렬-출력 구조로 적층 시키면, 쉽

게 고 승압비를 구현 할 수 있으며, 승압비에 따른 컨버터 동작 특성의 의존

성을 최소화할 수 있다. 

본 논문에서는 커패시터 커플링을 이용한 비절연 반도체 변압기를 모델링 

하고 드룹 제어 특성을 고려한 체계적인 컨버터 모듈의 설계방법을 제안한다. 

컨버터 모듈의 등가모델을 도출하여, 각 층에 적층 된 모듈이 2병렬화 된 SR-

DAHB 컨버터와 등가임을 보인다. 또, 영상분 전류의 존재성을 확인하고, 이

를 최소화하기 위한 스위칭 방법을 제시한다. 이어서, 모델링 결과를 바탕으로 

옥내 직류 배전용 커패시터 커플링을 이용한 반도체 변압기의 컨버터 모듈을 

설계한다. 컨버터 모듈의 설계 목표를 제시하고, 임피던스 설계 자유도를 이용

하여 컨버터 모듈의 동작 특성을 세밀하게 조정하는 방안에 대하여 제시한다. 

또 모듈이 적층 될 때에 커패시터 커플링에 이용되는 고전압 커패시터에 의한 

컨버터 모듈의 전력밀도 감소를 고려하는 방안에 대하여 제시한다. 
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커패시터 커플링을 이용한 컨버터는 자화전류의 부재로, 경부하에서 영전압

-스위칭(ZVS, Zero Voltage Switching) 달성이 제한된다. 이에, 본 논문에서는 경

부하 효율 특성을 개선하기 위한 제어 방안에 대하여 제안한다. 커패시터 커

플링을 이용한 컨버터 모듈의 등가모델인 SR-DAHB 컨버터를 시간영역으로 

해석 하여, 닫힌 해의 컨버터 상태 변수(전압, 전류, 전력 등)들을 도출한다. 

이러한 시간영역 해석을 바탕으로, 부하율이 낮아짐에 따라 가장 먼저 ZVS 

달성에 위협받은 스위치의 ZVS 특성을 개선시키는 ‘ZVS영역 확장 제어 방식’

을 제안한다. 제안한 제어 방식의 효과로 더 넓은 범위에서 모든 스위치가 

ZVS 달성됨을 보이고, 이는 전압 이득이 높을 수록 더 효과적임을 보인다. 이

어서 경부하 효율 특성을 개선하기 위한 두번째 방안으로 컨버터를 주기적으

로 껐다 켰다 하는 펄스 밀도 변조 방식을 적용한다. 펄스 밀도 변조 방식을 

위한 전류 지령 생성방안과 컨버터를 켰을 때 발생하는 전류의 링잉을 최소화 

하기위한 방안을 제시한다. 

제안하는 설계방법의 효용성과 우수성 검증을 위하여 11 kW  정격의 커패시

터 커플링을 이용한 컨버터가 구현되었다. 실험을 통해 구현된 컨버터가 설계 

목표를 달성함을 보이고, 대조군으로 제작된 변압기 커플링을 이용한 컨버터 

보다 우수한 효율을 갖음을 확인하였다. 제안된 제어 방식들을 검증하기 위한 

실험도 수행되었다. 실험을 통해 기존의 제어 방식과 동작 특성 및 효율을 비

교하고 제안된 방식들의 효과성을 입증하였다.  

주요어 : 반도체 변압기, 커패시터 커플링을 이용한 컨버터, 영전압-스위칭 

학  번 : 2017-21050 
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제  1  장   서    론 

 연구 배경 

1.1.1 중전압/저전압 직류 배전 시스템의 가능성 

교토의정서(1997) 파리기후협약(2015)등으로 대표되는 국제적인 협약을 바탕

으로 전세계적으로 탄소 중립을 위해 많은 노력을 기울이고 있다. 한국은 기

후변화를 새로운 경제성장 동력 창출의 기회라는 인식 하에 2009년 ‘2020년 

온실가스 배출전망 대비 30% 감축’이라는 자발적인 목표를 제시하고, 저탄소 

녹색성장 기본법(2011), 온실가스/에너지 목표관리제 실시(2012), 온실가스 감축 

로드맵 수립(2014), 배출권 거래제를 실시(2015)하는 등 적극적으로 기후변화 

 

 

그림 1-1  한국의 재생에너지 발전량과(TWh) 전체 에너지 발전량에서 

재생에너지 발전량의 비율(e-나라 지표 [2] 통계를 재구성) 
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적응 대책마련에 힘쓰고 있다[1].  

이러한 노력의 일환으로 한국의 재생에너지 발전량은 매해 괄목한 크기로 

증대하고 있다. 그림 1-1은 한국의 재생에너지 발전량과(TWh ) 전체 에너지 발

전량에서 재생에너지 발전량의 비율을 보여준다[2]. 태양광 에너지 중심으로 

재생에너지 발전량이 크게 늘어난 것을 볼 수 있고 전체 발전량에 거의 10% 

가까이 되는 것을 볼 수 있다. 현재의 재생에너지 발전 비율 증가 추세와 미

래 에너지 정책 계획 등으로 미루어 본다면, 한국의 재생에너지의 발전량은 

근 미래에 전체 발전량에서 많은 비중을 차지할 것으로 예상된다. 

한편, 이러한 재생에너지는 기존의 교류 계통에 접속됨에 있어서 여러가지 

제한점이 존재한다. 그림 1-2(가)는 이러한 제한점을 잘 보여준다. 먼저 주요한 

재생에너지 발전원인 태양광 발전과 인버터 기반 풍력 발전 등은 모두 직류로 

 

   

(가)                                (나) 

그림 1-2  재생에너지원 접속에 따른 

(가) 교류 배전 계통의 한계 (나) 직류 배전 계통의 구조 
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발전되게 된다. 따라서 주요 재생에너지 발전원들이 교류 계통에 접속되기 위

해서는 모두 직류/교류 전력변환이 필요하다. 이는 기존의 전력망이 교류로 구

성되어 있기 때문에 발생하는 불필요한 손실이라고 볼 수 있다. 또 중앙 집중

적 발전에서 분산 발전으로 변화함에 따라서 변압기들의 부하율이 떨어지게 

되는데, 일반적으로 상용 주파수 변압기 효율은 경부하로 갈수록 크게 떨어지

는 문제가 있다[3]. 또, 상용 주파수 변압기의 부하율의 감소는 부하단의 전압

을 상승시켜 전력 품질이 떨어질 수 있다[3]. 한편, 상용 주파수 변압기의 주

요 원자재인 구리와 철은 지난 10년동안 가격이 떨어지지 않았으며(그림 1-3 

[2]), 광물의 매장량을 고려하면 상용 주파수 변압기의 가격은 지속적으로 상

승할 것으로 예상 된다. 

이러한 교류 배전 계통의 대안으로 그림 1-2(나)와 같은 중전압/저전압 직류 

배전 계통의 관심도가 증가하고 있다. 직류 배전 계통은 크게 3가지 이점이 

존재한다.  

그림 1-3  변압기의 주요 원자재인 구리와 철광석의 가격 변동 추이 

(e-나라 지표 [2] 지난 9년간의 통계를 재구성) 
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◼ 배전 선로 용량 증대 

◼ 재생에너지원/직류-부하 전력변환 과정 간소화 및 Plug and play 

◼ 조류제어 및 교류 계통 안정도 향상 

 

첫째 직류 배전선로는 교류 배전선로보다 이론적으로 송전 용량이 약 40% 

가량 더 높다. 따라서 이미 교류로 설치된 배선선로를 직류로만 바꿈으로써 

선로 용량을 증대할 수 있다. 이러한 용량 증대는 2017년 영국에서 기존의 교

류 배전선로(33 kV )를 양극 직류 배전(±27 kV )으로 바꾸는 ‘Angle-DC’ 사업[4]

에 의해 성공적으로 실증된 바 있다.  

둘째, 전력변환 과정을 간소화함으로써 효율을 증대 할 수 있다. 재생에너지 

발전단지에서 발전된 에너지를 직류/직류 승압하여 중전압 직류 배전선로에 

곧바로 접속시킬 수 있다. 또, 빌딩이나 가정에는 많은 직류 부하들이 있는데, 

이들을 저전압 직류 배전선로에 곧바로 접속 시킬 수 있다. 이로써 상용 주파

수 동기화 과정이 불필요 하며(Plug and play), 직류/교류 전력 변환에 의한 전력

변환 손실이 없다. 

셋째, 중전압/저전압 직류 배전 계통이 메인 교류 계통에 접속되기 위해서는 

전력전자 기술 기반의 직류/교류 컨버터가 쓰이게 된다. 따라서, 능동적으로 

조류 제어를 할 수 있으며, 교류 계통에 동적 전압 보상 또는 능동 감쇠를 통

한 계통 안정도 향상을 도모할 수 있다.  

저전압의 범위에 대해서는 IEC 60038([5])에서 0~1500 V까지로 정의된 바 있

으나, 구체적인 직류 계통 전압 크기에 대해서는 아직 논의 중에 있다. 중전압 

직류 배전에 대한 표준화 또한 아직 이루어 지지 않았으나, 중전압 직류 배전 

선박에 대한 전압 표준([6])인, 1.5 kV , 3 kV , 6 kV , 12 kV , 18 kV와 유사할 것으
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로 예상 된다.  

다음은 세계 각국의 중전압 직류 실증 사업들을 연도별로 정리한 것이다 

◼ 2013년 중국, Hainan, 양극 ± 15 kV 해상풍력 전력 전송[7] 

◼ 2013년 스위스, Nupharo, ABB, 단극 22 kV 

◼ 2017년 영국, Anglesey, 양극 ± 27 kV [4] 

◼ 2018년 중국, Zhuhai, 양극 ±10 kV [8], [9] 

◼ 2019년 독일, Aachen, RWTH, 양극 ± 5kV 배전망 캠퍼스[10] 
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1.1.2 반도체 변압기의 현황 및 제한점들 

중전압/저전압 직류 배전 계통을 위해서는 그림 1-4와 같은 전력전자 기술

을 기반으로 하는 반도체 변압기가 필요하게 된다. 만약 한국에 있는 교류 배

전 계통이 모두 직류 배전 계통으로 바뀌게 된다면, 옥외 전봇대에 설치되어 

있는 240만개([11])의 주상 변압기들이 반도체 변압기로 바뀌게 된다.  

중전압을 다루는 컨버터는 중전압 측에는 높은 전압 스트레스, 저전압 측에

는 높은 전류 스트레스를 감당해야 한다. 그러나, 전력반도체 스위치 특성의 

한계로 인하여 전력 반도체 변압기는 단일 컨버터 형태로는 구현되는데 제한

점이 많다. 따라서, 일반적으로 모듈화된 복수의 컨버터를 높은 전압측은 직렬

연결을, 저전압 측은 병렬연결 하여 전압/전류 스트레스를 분담하도록 구성한

다.  

전력 반도체 변압기는 직류/직류 뿐 아니라 교류/교류, 교류/직류 등 다양한 

구성이 가능하다. 전력 반도체의 전력 변환 형태와 관계없이 승(강)압을 하는 

전력변환 기기 측면에서 기존의 상용 주파수 변압기와 비교하여 본다면 크게 

3가지 장점이 있다. 

그림 1-4  직류 중전압/저전압 컨버터 

 

중전압
< 35 kV

저전압
< 1.5 kV

V

높은 전류높은 전압
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◼ (높은 전력밀도) 높은 전력밀도(부피, 무게) 

◼ (경부하 효율 개선) 부하에 따른 효율 증감이 완만함 

◼ (능동 제어) 전압강하 보상 및 계통사고에 대한 유연한 대응이 가능  

 

첫째, 높은 전력밀도 달성이 가능하다. 반도체 변압기 내부에는 절연을 위한 

변압기가 존재하고, 이는 반도체 변압기의 부피의 가장 큰 부분을 차지한다. 

일반적으로 컨버터가 요구하는 수동소자의 임피던스는 주파수와 관계없이 일

정하기 때문에 주파수를 증가시키게 되면 수동소자의 제정수 크기가 비례적으

로 감소하게 된다. 따라서, 컨버터를 수~수백 kHz로 동작 시키게 되면 컨버터 

내부의 변압기를 포함한 수동소자의 부피와 무게는 크게 감소하며, 상용 주파

수 변압기에 비하여 전력밀도가 크게 증가하게 된다.  

둘째, 부하에 따른 효율 증감이 완만하고 무부하 효율을 크게 개선할 수 있

다. 상용 주파수 변압기는 무부하손(철손)의 존재로 심지어 부하가 없다 하더

라도 지속적인 전력 누수가 생긴다. 무부하손은 경부하 효율을 낮게 만들며, 

이에 정격부하의 15%까지의 상용 주파수 변압기의 효율은 낮다[12]. 한편 ‘국

내 전력용 변압기 이용실태에 관한 조사연구[13]’에 따르면, 대한민국 수용가

의 연평균 상용 주파수 변압기 부하율은 18.4%로 추정된다. 이와 같은 점을 

미루어 보았을 때, 배전단 상용 주파수 변압기들의 전력변환 효율은 좋지 않

음을 유추할 수 있다. 이와 반면에 전력 반도체 변압기는 능동제어기반의 전

력 변환을 하기 때문에 다양한 제어기법들을 활용하여 무부하 또는 경부하 효

율 개선이 가능하고 ICT기술과 접목한 스마트 그리드를 통해 불필요한 전력 

누수를 최소화할 수 있다.  

셋째, 전압강하 보상과 계통 사고에 대한 유연한 대응을 통해 높은 전력 품
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질을 얻을 수 있다. 일반적인 상용 주파수 변압기는 내부 임피던스로 인하여 

부하율이 높아질수록 전압강하가 발생하게 된다. 이를 보상하기 위해서는 변

압기의 탭을 조절하거나 전압 조정기(AVR 등)가 별도로 필요하게 된다. 반면, 

전력반도체 변압기는 1차단과 2차단의 사이의 전압 이득이 내부 고주파 변압

기의 권선비에 직결될 뿐 아니라, 동시에 별도의 전압 조정이 가능하다. 따라

서 입력단의 전력 품질 좋지 않더라도, 출력단의 전력 품질을 개선할 수 있는 

가능성을 내재화하고 있다. 또 계통 사고시 사고전류를 제한하여 소손을 방지

하고 LVRT/HVRT 제어를 통한 계통 회복에 도움을 줌으로 계통 안정화에 도

움을 줄 수 있다. 

 

⚫ 반도체 변압기의 국내외 현황 

2007년 ALSTOM(프랑스)에서는 16.7 Hz  15 kVac를 입력 받아 1.65 kVdc를 출

력하는 1.2 MVA  철도차량용 반도체 변압기를 개발하였다[14]. 각 모듈은 

Cascade H-bridge + 공진형 컨버터로 이루어져 있으며 6.5 kV IGBT 모듈을 이용

하여 5 kHz  스위칭 주파수로 구동하였다. 다권선 변압기를 활용하여 출력 모

듈의 개수를 감소시키었다.  

2010년 제너럴 일렉트릭(미국)에서는 13.8 kVac를 입력 받아 265 Vac를 출력

하는 1 MVA  반도체 변압기를 개발하였다[15](그림 1-5(가)). 효율은 97%이며 

동일 정격의 상용 주파수 변압기와 비교하여 부피는 1/2 무게는 1/3 수준으로 

알려져 있다. 스위치 소자로 10 kV  탄화규소 모듈을 Cree(현 Wolfspeed)에서 제

공받아 20 kHz 스위칭 주파수로 동작시킨 것이 특징이다. 

2012년 ABB(스위스)는 15 kVac를 입력 받아 1.5 kVdc를 출력하는 1.2 MVA 
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철도차량용 반도체 변압기를 개발하였다[16]. 각 모듈은 Cascade H-bridge + 공

진형 컨버터(LLC)로 이루어져 있으며 6.5 kV  IGBT 모듈을 이용하였다. 전체구

성은 8개 모듈과 1개의 여유 모듈을 두어 총 9개 모듈로 구성하였으며 효율은 

95% 무게는 4.5 ton으로 알려져 있다. 

2014년 취리히 연방 공과대학교(스위스)에서는 12 kVdc을 입력 받아 400 Vdc 

전압을 출력하는 반도체 변압기를 연구하였다[17]. 각 모듈은 공진형 컨버터

(DCM-SRC)로 구성하였고, 전압은 2 kVdc –  400 Vdc로 변환하며 166 kW  용량

과 20 kHz  스위칭 주파수를 갖는다. 고주파 변압기로는 나노 크리스탈 코어 

 

   

(가)                      (나) 

그림 1-5  국내외 기업이 설계 제작한 반도체 변압기 

(가) 제너럴 일렉트릭(미국)에서 개발한  

13.8 kVac / 265 Vac 1 MW 단상 반도체 변압기 [15] 

(나) 한국전기연구원에서 개발한  

13.2 kVac / ±750 Vdc 150 kVA 단상 반도체 변압기 [18] 
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사용하였으며 변압기에 수랭을 적용하여 전력밀도 32.7 kW/L를 달성하였다. 

효율은 98.1%로 알려져 있다. 

2019년 아헨 대학(독일)에서는 3상 Three-level DAB를 이용하여 5 MVA 

±5 kVdc(양극) 중전압 직류 배전망을 구현하였다[10].  

우리나라에서는 2018년 한국전기연구원(KERI)에서 13.2 kVac  단상을 

±750 Vdc (양극)으로 변환하는 150 kVA  반도체 변압기 개발하였다[18] (그림 

1-5(나)). 총 10개의 모듈을 사용하고 각 모듈은 Cascade H-bridge + TAB 컨버터

로 구성하였다. 스위칭 주파수는 10 kHz이며, 1,700 V  IGBT를 이용한 NPC구성

으로 DC/DC 컨버터의 브릿지를 구현하였다. 

이어서 한국전기연구원은 2020년에 13.2 kVac  삼상을 ±750 Vdc (양극)으로 변

환하는 Full-SiC 반도체 변압기를 개발하였다[19]. 각 모듈은 100 kW  출력을 

갖도록 하였으며 NPC Cascade H-bridge + NPC QAB 회로로 구성하였다. 전력밀

도 0.34 kW/L이며, 효율은 96%로 측정됐다. 산업용 이더켓(EtherCAT)을 이용

한 고속 실시간 Master-slave 제어를 적용하여 높은 통신 대역폭을 확보하였다.  

 

⚫ 반도체 변압기 제한점 

상기 언급된 장점과 산업/학계의 수많은 실증 연구에도 불구하고 반도체 변

압기가 아직 널리 상용화 되지 않은 가장 큰 요인은 효율이다. 변압기의 경우

에는 보급량이 많고 상당량의 에너지를 변환하는 전력 기기이기 때문에 각 국

가별로 변압기 효율을 규제하고 있다. 한국의 경우 ‘효율 관리 기자재 운용 

규정’[20]에 의하여 상용 변압기의 효율을 규제 하고 있다. 효율의 규제치는 

전압/용량 또는 건식/유입 등에 따라 모두 다른데, 예를 들어 건식 22.9 kVac /



 

11 

 

저압 단상 변압기의 경우 1 MVA  기준으로 50%  부하에서 99.4%  효율을 넘어

야 표준 소비 효율 등급으로 분류되며 최저 소비 효율 등급도 99.0 %  이상을 

만족해야 한다. 한편 전력 반도체 변압기의 효율은 대부분 95%~99%  사이이

며, 99%  이상의 고효율을 보고한 연구는 아직 신뢰성 보장되지 않는 연구용

으로 개발된 탄화 규소 전력반도체( 10 kV  SiC MOSFET)를 이용한 경우[21]–

[23](직류/직류만의 효율)를 제외하고는 찾아보기 힘들다. 90%  후반대의 효율

이 전력 반도체 컨버터에서는 낮은 효율이 아니지만, 손실의 크기를 기존의 

상용 주파수 변압기와 비교해서 보면 [24]에서 보인 것처럼 수배 이상 차이가 

난다. 이는 단순히 전압 가변만을 위한 손실로 무게/부피 절감의 목적이 함께 

있는 운송분야(기차, 비행기)와 풍력 발전기 등을 제외하고는 반도체 변압기는 

아직 경제적이지 않다고 볼 수 있다. 

반도체 변압기의 주요 손실요소는 크게 2가지로 컨버터 모듈내 고주파 변압

기의 손실과 스위치에서 발생하는 손실로 볼 수 있다. 고주파 변압기의 주요 

손실원인 철손과 (교류저항으로 인한)도통 손실은 모두 주파수가 올라감에 따

라 증가하는 특성을 보인다. 도통 손실을 줄이기 위해서는 권선의 유효 단면

적을 넓히면 되는데, 이는 유효 창면적을 넓혀야 하므로 코어의 크기를 증가

시키고, 철손을 증가시킨다. 또 고전압 절연을 위해서는 권선과 권선 사이, 권

선과 코어 사이에 절연 물질이 많이 들어가게 되는데 이는 변압기의 유효 창 

면적을 크게 감소시킨다. 최소한 고주파 변압기의 효율을 상용 주파수 변압기

보다 높거나 혹은 근접한 수준으로 만들어야 상용 주파수 변압기 시장을 대체

할 가능성이 있으나, 실제로 고주파 변압기가 높은 효율로 설계되기는 어렵다. 

한편, 고주파 변압기에 활용 가능한 자성 소자의 특성 개선은 비교적 더디다.  
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스위치의 손실은 도통 손실과 스위칭 손실로 나뉜다. 스위치의 도통 손실은 

부하 전류의 제곱의 함수로, 부하가 증가할수록 급격히 증가한다. 스위치의 도

통 손실을 줄이기 위해서는 스위치가 낮은 턴-온 저항을 갖도록 해야 하는데, 

이는 병렬 스위치 구성 또는 컨버터 정격 전류보다 훨씬 높은 전류 정격의 스

위치를 사용하므로 써 최소화할 수 있다. 하지만, 이러한 경우 스위치의 출력 

커패시턴스를 키우게 되어 하드 스위칭 손실이 커지고 경부하에서 효율이 크

게 감소한다. 따라서, 스위칭 기법 또는 부가회로를 사용하여 소프트-스위칭을 

만족시키는 것이 필요하다. 최근 탄화 규소(SiC, Silicon Carbide)나 질화 갈륨

(GaN, Gallium Nitride)으로 대표되는 넓은 밴드 갭(WBG, Wide Band gap) 디바이

스들의 발전으로 출력 커패시턴스, 턴-온 저항 등의 스위치의 손실요소와 관

련된 스위치 제정수 특성이 크게 개선되고 있지만, 여전히 스위치 손실 크기

는 큰 비중을 차지한다.  
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1.1.3 커패시터 커플링을 이용한 반도체 변압기의 가능성 

반도체 변압기는 높은 전력밀도, 부하율에 둔감한 효율 특성, 전압강하 및 

계통 사고 대응가능 등 여러가지 장점을 가지고 있지만, 상용 주파수 변압기 

대비 낮은 효율을 보이며 이는 상용화의 큰 제한점을 보인다. 

한편, 2010년대 후반부터 그림 1-6과 같이 고주파 변압기를 제거하고 커패시

터를 활용한 모듈을 적층 한 구조의 고 승압비 컨버터가 연구되기 시작하였다. 

고주파 변압기를 커패시터 커플링으로 대체하면서 얻을 수 있는 장점은 크게 

3가지이다. 

⚫ (효율 향상) 수동 소자에서 가장 높은 손실 요인인 고주파 변압기를 

제거함으로써 효율을 극대화할 수 있다. 

⚫ (전력밀도 향상) 수동소자의 부피와 무게를 크게 절감할 수 있다. 

⚫ (설계비용 절감) 커패시터의 종류는 제조사별로 매우 많기 때문에 설

계 난이도가 크게 감소한다. 

 

커패시터 커플링을 이용한 반도체 변압기는 변압기가 없는 구조로, 각 모듈

 

  

그림 1-6  커패시터 커플링을 이용한 직렬-입력 병렬-출력 컨버터 

+

VH

_
+

VL

_

+

VH

_
+

VL

_
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이 비절연 모듈로 구성된다는 특징을 갖는다. 따라서, 기존의 반도체 변압기의 

각 모듈이 절연형으로 구성된 주요 이유인 전력전달 목적과 계통 사고 전파 

방지의 목적을 중심으로 커패시터 커플링을 이용한 비절연 반도체 변압기의 

활용 가능 여부를 검토해야 한다.  

커패시터 커플링 방식은 커패시터에 중전압이 차단되어 있는 상태에서, 교

류 전류를 통해 전력 전달이 가능한 구조로, 서로 다른 접지전위를 갖는다 하

더라도 전력 전달이 가능하다. 권선비를 활용할 수 없기 때문에 각 모듈의 1

차측과 2차측의 공칭전압 크기를 같게 설계해야 하는 제한점이 있으나, 고주

파 변압기를 활용한 반도체 변압기의 각 모듈도 중전압 측의 스위치 전압 스

트레스 문제로 권선비([25]–[28])를 1로 설계하여 권선비를 활용하지 않거나, 2

미만([24], [29], [30])으로 크게 활용하지 않는 설계가 많다. 

위와 같은 이유로, 인체접촉이 제한된 산업용 전력변환기기에는 커패시터 

커플링을 이용한 비절연형 반도체 변압기를 활용할 수 있다. 커패시터 커플링 

방식의 반도체 변압기는 응용분야 별로 ICT 용도(수백 V에서 수십 V 감압)로

([31]–[35]), 중전압/저전압 계통용도([36], [37])로 선행 연구 되었다. 

한편 기존의 선행 연구들은 실제 계통에 적용됨이 있어서 크게 4가지 제한

점이 있다. 

⚫ 전압 변동 제어를 고려하지 않은 설계 

⚫ 중전압을 고려하지 않은 커패시턴스 설계 

⚫ 영상분 전류 모델링 및 이를 최소화 하기 위한 방안 

⚫ 경부하 효율 개선 
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첫째, 모든 선행연구에서 1차측과 2차측의 전압 이득을 1로 고정한 고정-승

압비 직류-변압기(DCX, DC transformer)로 각 모듈을 설계 하였다. ICT 용도

([31]–[35])로 연구된 경우에는 계통에서 1차측 직류 전압을 형성하여 줄 때 교

류/직류 컨버터에 의해 전압 제어가 한번 이루어지기 때문에, 직류/직류 컨버

터 단에서 전압 이득을 제어할 필요성이 적다. 따라서 고정-승압비 설계를 하

였다. 고정-승압비 설계는 임피던스 크기를 극단적으로 낮추어 무효전력을 최

소화하는데, 이렇게 설계된 컨버터의 전압 이득을 1에서 벗어나게 제어하는 

경우에는 과도한 순환전류와 하드 스위칭으로 인한 손실이 발생하여 효율이 

크게 떨어진다. 본 연구에서 다루고자 하는 반도체 변압기는 중전압/저전압 직

류 계통을 연계해야 하므로, 드룹 제어 또는 정 전압 제어 기능을 갖아 계통 

전압 변동에 대응하는 것이 필요하다. 따라서, 전압 이득이 고정된 설계는 적

절한 설계로 볼 수 없다. 중전압/저전압 계통 용도([36], [37])로 연구된 연구에

서도, 고정-승압비 직류-변압기로 설계 하였다. 따라서 계통 전압 변동 대응이 

제한되는데, [36]에서는 전압 이득을 제어 하는 별도의 전력변환 단계를 직렬

로 두어 계통 전압 변동에 대응하였고, [37]에서는 전압 변동을 고려할 필요 

없는 계통에 컨버터를 이용하였다. 

둘째, 선행 연구에서는 커플링 커패시터의 커패시턴스가 큰 설계를 하였다. 

커패시터 커플링을 이용한 컨버터의 임피던스 설계 제정수는 커패시턴스와 인

덕턴스로 목적에 맞게 설계할 수 있는 자유도가 2개이다. 이러한 설계 자유도

에서 선행연구들은 모두 인덕턴스를 최소화 하기위한 방향으로 설계하였고 커

패시터는 모두 수 𝜇F  이상의 용량으로 설계하였다. 인덕턴스의 크기를 최소화

하고자 하는 설계는 ICT 용도와 같은 낮은 전압에서는 부피 측면에서 크게 
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유리하다. 그러나, 중전압을 감당하기 위하여 모듈이 쌓일수록, 차단해야 하는 

전압의 크기는 커지고 커플링 커패시터의 부피 또한 크게 증가한다. 설계된 

컨버터의 스위칭 주파수를 고려하여 상대적으로 검토한다 하더라도, 선행 연

구에서의 임피던스의 설계 방향은 중전압용으로 구현되는 데에 실제적인(가격, 

부피) 제한이 있다. 커패시터 커플링을 이용한 반도체 변압기가 실제로 구현 

가능한 수준의 임피던스 부피를 갖게 하기 위해서는, 모듈의 설계 단계에서부

터 구현될 임피던스의 총합 부피 최적화가 이루어 져야 한다. 

셋째, 영상분 전류에 대한 모델링과 이를 저감하기 위한 제어 방안의 연구

가 이루어 지지 않았다. 커패시터 커플링을 이용한 컨버터는 비절연이기 때문

에 각 모듈에서 전력 전달에는 관여하지 않는 영상분 전류(순환 전류)가 존재

할 수 있다. 이러한 영상분 전류는 각 모듈에서 인가하는 영상분 전압 또는 

제정수 오차에 의한 임피던스의 차이에 의해서 발생하게 된다. 각 모듈에서 

발생하는 스위칭 주파수의 영상분 전류는 다른 모듈의 임피던스를 통해 순환

하거나 공통된 기준 전위를 갖게 한 결선 부분 또는 Y 커패시터를 통해서 흐

르는데, 컨버터에 불필요한 손실을 발생시키고 커플링 커패시터에 부담을 준

다. 따라서 영상분 전류에 대해 분석하거나 저감하려는 노력이 필요하다. 

넷째, 경부하 효율을 개선하기 위한 제어 방안이 부족하다. 커패시터 커플링 

형 컨버터는 변압기 부재로 자화전류가 존재하지 않기 때문에, 경부하에서 소

프트-스위칭을 달성하기가 까다롭다. 따라서 경부하에서의 주요 손실원인 스

위칭 손실을 저감하기 위한 제어 방식 연구가 필요하다.  
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 연구 목적 

본 논문에서는 고주파 고전압 절연 변압기 없이 커패시터 커플링으로 전력

변환을 하는 양방향 중전압/저전압 직류 배전 계통연계 반도체 변압기의 컨버

터 모듈을 설계하고 제어하는 방안에 관하여 연구한다. 

 

  논문의 구성 

본 논문의 나머지 장은 다음과 같이 구성되어 있다. 

 

제 2 장에서는 기존의 반도체 변압기 연구들과 배경이 되는 이론에 대해서 

살펴본다. 절연형 반도체 변압기의 종류와 각각의 특징에 대해서 살펴보고, 고

주파 고전압 절연 변압기의 한계점에 대해서 알아본다. 이어서 비절연형 반도

체 변압기의 종류와 각각의 특징에 대해서도 살펴보고, 그 중 본 논문의 연구

대상인 커패시터 커플링을 이용한 고 승압비 컨버터의 기존 연구들에 대해 자

세히 살펴본다. 커패시터 커플링을 이용한 컨버터 모듈의 기본파 해석방법과 

여러 제어 기법에 대해서도 살펴본다. 

 

제 3 장에서는 커패시터 커플링을 이용한 직렬-입력 병렬-출력 반도체 변압

기의 모델링을 도출한다. 모델링 결과를 바탕으로 옥내 직류 배전용 커패시터 

커플링을 이용한 변압기의 컨버터 모듈을 설계한다. 컨버터의 동작 특성을 세

밀하게 조정하는 방안과 고전압 커패시터에 의한 전력밀도 감소를 고려한 컨

버터의 설계 방안을 제시한다. 
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제 4 장에서는 커패시터 커플링을 이용한 컨버터의 경부하 효율 특성을 개

선하기 위한 2가지 제어 방안에 대하여 서술한다. 시비율제어가 고려된 SR-

DAHB의 시간영역 해석을 하고 모든 스위칭 패턴에 대하여 컨버터 상태 변수

들의 닫힌 해를 도출한다. 이어서 시간영역 해석 결과를 바탕으로 더 넓은 범

위에서 모든 스위치의 ZVS가 달성되도록 하는 ‘ZVS영역 확장 제어 방식’을 

제안한다. 또, 컨버터를 주기적으로 껐다 켰다 하는 펄스 밀도 변조 방식을 커

패시터 커플링을 이용한 컨버터에 적용하는 방안에 대하여 논한다. 

 

제 5 장에서는 제안하는 설계방법과 제어 방식의 효용성과 우수성 검증을 

위한 실험이 수행된다. 구현된 컨버터 모듈이 설계 목표를 만족하는지 여부를 

확인한다. 또, 기존의 제어 방식과의 동작 특성, 효율 비교를 통해 제안된 제

어 방식들의 효과성을 입증한다. 

 

마지막으로 제 6 장에서는 본 연구의 결론 및 향후 연구에 관하여 서술한다. 
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제  2  장   기존의 연구 및 배경이론 

 중전압/저전압 직류 변환 반도체 변압기 

중전압을 다루는 컨버터는 입력에는 높은 전압 스트레스, 출력에는 높은 전

류 스트레스가 큰 이슈가 된다. 중전압측 스위치들의 높은 전압 스트레스를 

해소하는 방법과 절연 여부에 따라 기존의 중전압/저전압 직류 변환 반도체 

변압기의 분류가 가능하다. 후술하는 절에서는 기존의 절연형 반도체 변압기 

분류와 각각의 장단점을 살펴보고, 고주파 변압기의 한계점에 대해서 살펴본

다. 이후 비절연 반도체 변압기의 분류와 각각의 장점을 살펴보며 기존의 비

절연 반도체 변압기의 한계점에 대해서도 논의한다. 

 

2.1.1 절연형 반도체 변압기의 분류 

그림 2-1은 대표적인 4가지 구성의 중전압/저전압 직류 변환 절연형 반도체 

변압기를 보여준다. 본 항에서는 4가지 반도체 변압기 구성에 따라 장단점을 

비교하고 기존의 연구에 대해서 간략한 소개를 한다. 컨버터의 전력변환이 중

전압/저전압 교류 변환이라 하여도, 전력변환 과정에 중전압/저전압 직류 변환 

과정이 존재하는 연구도 포함하여 조사하였다.  

 

2.1.1.1 고 내전압 전력반도체를 이용한 컨버터 

첫 번째 구성은 그림 2-1(가)와 같이 높은 내전압 스위치를 이용하여 중전압 

인버터를 구성 하고 고 권선비 변압기를 이용하여 낮은 전압으로 감압 하는 
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방법이다 [17], [21]–[23], [38]–[48]. 높은 내전압의 스위치를 구성하는 방법으로 

낮은 내전압의 스위치를 직렬 연결하는 방법이 있다. [39]에서는 1.5 kV  스위치

를 6직렬 하여 5 kV  전압을 50 kHz  주파수로 스위칭 하도록 구성하였다. 그러

 

(가)                          (나) 

 

 

(다)                            (라) 

그림 2-1  중전압/저전압 변환 절연형 반도체 변압기 

(가) 높은 내전압 전력반도체를 이용한 컨버터 

(나) 직렬-입력 병렬-출력(Series-input parallel output) 컨버터 

(다) 다중 권선 변압기를 이용한 컨버터 

(라) 모듈러 멀티 레벨 컨버터와 2레벨 인버터를 결합한 컨버터 

 

VH
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나 이러한 구성은 직렬 연결되어 있는 스위치들의 동시 턴-온을 위한 게이트 

드라이브 구성이 까다롭고, 이를 해소 하기 위한 부가회로가 많이 들어간다는 

단점이 존재한다[49]–[51]. 

최근에는 넓은 밴드 갭 반도체 소자의 발달로 높은 내전압(>10 kV )을 갖은 

소자들이 등장하고 있다. SiC 반도체 소자는 넓은 밴드 갭으로 인하여 실리콘

(Si, Silicon)보다 절연 파괴 강도가 10배 높다 [52]. 이에 따라 10 kV  이상의 내

전압을 갖는 소자를 이용하여 인버터를 구성하는 반도체 변압기가 활발히 연

구되고 있다[21]–[23], [38], [40], [42], [43], [45], [47], [48]. 더 높은 중전압을 대응 

하기 위해서 인버터는 2레벨로 구성([22], [23], [38]–[41])되는 것을 넘어서, 

NPC(Neutral-Point Clamped), FC(Flying Capacitor) 등 멀티레벨 컨버터로 구성된다 

[17], [42]–[48]. 그림 2-2는 15 kV  SiC IGBT를 이용한 3레벨 NPC로 22 kVdc를 

800 Vdc로 감압한 연구를 보여준다[48]. 

높은 내전압 스위치를 이용하는 방법은 그 회로 구성이 단순하여 전력밀도

를 높일 수 있으며, 제어 방식이 비교적 복잡하지 않다. 그러나 높은 d𝑣/dt로

그림 2-2  15 kV SiC IGBT를 이용한 3레벨 NPC [48] 
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센싱 회로나 게이트 구동회로 등의 구성이 어렵다는 단점이 있다[53], [54]. 또

한 중전압 스위치의 출력 커패시턴스에 저장된 에너지가 매우 크게 되어 전류 

링잉과 왜곡 등이 보고되기도 하였다[21]. 

 

2.1.1.2 직렬-입력 병렬-출력(Series-input parallel output) 컨버터 

직렬-입력 병렬-출력(SIPO, Series-input parallel output) 컨버터는 그림 2-1(나)와 

같이 단일 모듈로 구성되지 않고, 다중 모듈로 구성하는 방식이다. 각 모듈의 

입력은 직렬로 출력은 병렬로 결선하여 전압 전류 스트레스를 분담할 수 있다. 

각 모듈들은 양방향 절연형 직류/직류 컨버터를 이용하는데, 변압기의 절연으

로 1차측과 2차측 사이에 전위가 있다 하더라도 에너지 전달이 가능하다. 직

렬-입력 병렬-출력 구조는 모듈성(Modularity)으로 확장성(Scalability)과 대량 생

 

     

(가)                             (나) 

그림 2-3  12 kV – 400 V 20 kVA 직렬-입력 병렬 출력 컨버터 [29] 

(가) 전체 회로 구성 (나) 제안된 컨버터의 3D CAD 설계 

12 kV

DC

400 V

DC
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산에 유리하다. 또, 여유율(Redundancy)을 두어서 일부 컨버터가 고장 난다 하

여도 연속동작이 가능하도록 할 수 있다. 이러한 장점들로 직렬-입력 병렬-출

력 컨버터는 중전압에 이용되는 컨버터 중에서 가장 활발히 연구되고 있다 

[29], [55]–[60]. 본 연구의 직접적인 연구범위는 아니지만 Cascade H-bridge(CHB) 

컨버터와 결합한 형태의 중전압 직류 버스가 없이 중전압 교류에 대응하는 직

렬-입력 병렬-출력 컨버터도 활발히 연구되고 있다 [14], [16], [24], [26], [61]–[66].  

직렬-입력 병렬-출력 컨버터의 가장 큰 특징으로는 한 개의 모듈의 효율이 

전체 효율과 같아진다는 점이다. 그래서, 단일 모듈의 효율을 극대화하는 것이 

가장 핵심이 된다. 각 모듈은 듀얼 엑티브 브릿지(DAB, Dual Active Bridge) 컨

버터 또는 공진형 컨버터(SRC, Series Resonance converter)로 구성할 수 있다. 그

림 2-3은 각 모듈이 하프-브릿지 DAB 컨버터로 구성된 12 kVdc  – 400 Vdc 

20 kVA 직렬-입력 병렬 출력 컨버터를 보여준다[29]. 

전체를 통합하는 컨트롤러가 있어 Master-Slave 제어를 하는 것이 보통이며, 

이는 시스템의 복잡도를 증가시킨다. 또, 수동소자와 스위치의 개수가 많기 때

문에 전력밀도 상승에 어려움이 따른다. 

 

2.1.1.3 다중 권선 변압기를 이용한 컨버터 

다중 권선 변압기를 이용하여 3개 이상의 능동 브릿지를 갖는 컨버터도 활

발히 연구되었다. [67]에서 제시되었으며 멀티 엑티브-브릿지(MAB, Multi-active 

bridge) 컨버터라고 불린다. MAB 컨버터는 그림 2-4(가)와 같이 한 개의 코어

를 공유한 상태에서 다수의 인버터들이 구형파의 전압 위상을 제어하여 멀티 

포트의 전력 흐름을 제어한다. 이러한 멀티 포트 구성에서 그림 2-4(나)([68])

와 같이 한 개의 포트는 저전압 포트로 두고, 나머지 포트들을 직렬 연결하여 
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구성하면 낮은 전압의 인버터를 적층 한 구조로 구성할 수 있고, 이를 통해 

중전압을 감당하도록 만들 수 있다.  

이러한 다중 권선 변압기를 이용한 방법은 직렬-입력 병렬-출력 구성에 비

해서 수동/능동 소자의 개수를 줄일 수 있기 때문에 전력밀도가 상승할 수 있

다. 이러한 다중 권선 변압기를 이용한 방법은 Cascade H-bridge와 결합한 형태

의 중전압 교류 계통용으로 많은 연구가 있다[68]–[74].  

그러나 다중 권선 변압기를 이용한 방법은 저전압 포트로만 전력 흐름이 존

재하는 것이 아니고, 중전압 포트끼리도 전력 흐름이 존재할 수 있는 구조이

다. 따라서, 순환 전류가 발생할 수 있고 이를 저감하기 위해서는 복잡한 제어

가 필요하다. 따라서 4개 이하의 인버터가 한 개의 코어를 공유하도록 하는 

것이 보통이며, 높은 전압을 위해서는 이러한 멀티 엑티브 브릿지 컨버터를 

직렬-입력 병렬-출력으로 구성한다 [70]–[74]. 

 

(가)                                (나) 

그림 2-4  멀티 엑티브 브릿지 컨버터 

(가) 일반적인 전력 회로 구조 (나) [68]에서 제안된 구조 
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2.1.1.4 모듈러 멀티 레벨 컨버터와 2레벨 인버터를 결합한 컨버터 

중전압 쪽에는 모듈러 멀티레벨 컨버터(MMC, Modular Multilevel Converter [75])

를, 저전압 단에는 2레벨 인버터를 두고 고 권선비 변압기를 통해 커플링하는 

구조이다. 일반적으로 저전압 단의 스위치 전류 스트레스를 분담 하기위해 다

중 권선 변압기를 이용하여 병렬 출력으로 구성한다. [76], [77]에서는 3상 DAB

컨버터로 구성하였으며(그림 2-5), [78]–[80]에서는 단상 DAB 컨버터로 구성하

였다. 

MMC는 전압과 전력의 비례 조정(Scaling)이 쉽고 전압 레벨이 올라감에 따

라 증가하는 복잡성이 작다. 여유 모듈을 두어서, 일부 모듈의 사고 상황에도 

 

 

그림 2-5  모듈러 멀티 레벨 컨버터(MMC, Modular Multilevel Converter)와 

2레벨 인버터를 결합한 컨버터 [76], [77] 
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연속 동작할 수 있다. 또, 직류-직류 변환 MMC는 정현파 모양의 전압 대신 

(준)구형파(Q2L, quasi 2 level) 전압 모양으로 인가하여 고조파 전류를 유기할 수 

있다. 이를 통해, 전력전달 능력을 최대화 하고, 모듈의 커패시턴스 값을 크게 

감소 시킬 수 있다 [81]–[83]. 또, MMC 구조는 중전압 직류 커패시터의 부재로 

계통의 단락 사고시 발생할 수 있는 높은 사고 전류를 방지할 수 있다[78], 

[79].  

그러나 MMC는 일반적으로 하드 스위칭이 일어나기 때문에, 구동 주파수를 

높이기 어렵고, 각 모듈에 고용량의 커패시터를 사용해야 하며, 낮은 중전압일

수록 스위칭 디바이스가 비교적 많이 필요하다는 단점이 존재한다. 또 각 모

듈의 커패시터의 전압을 밸런싱(Balancing)하기 위한 Sorting 알고리즘이 필요

하다[84]. 

표 2-1에는 상기 분류된 4가지 중전압/저전압 변환 절연형 반도체 변압기 

종류와 주요 특징 및 제한점이 정리되어 있다. 
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표 2-1  중전압/저전압 직류 변환 절연형 반도체 변압기 종류와 

주요 특징 및 제한점 

분류 효율 
전력 

밀도 

동작 

주파수 
주요 특징 및 제한점 

높은 내전압 전력  

반도체 이용 컨버터 
High High Medium 

(+) 스위치 개수 

(-) 여유율(Redundancy) 

(-) 게이트, 스너버 회로 

(-) 높은 dv/dt 스트레스 

직렬-입력 병렬-출력 

컨버터 

Medium 

to 

High 

Medium High 

(+) 모듈러 구조 

(-) 많은 변압기와 수동소자 

MMC+2레벨 컨버터 Medium Medium Medium 

(+) 모듈러 구조 

(+) 중전압 계통 사고 대응 

(-) 전압 균등 제어 복잡도 

(-) 스위치 개수, Cap- 용량 

다중 권선 변압기를  

이용한 컨버터 

Medium 

to 

High 

Medium 

to 

High 

High 

(+) 모듈러 구조 

(+) 변압기 개수 감소  

(-) 제어 복잡도 
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2.1.2 고주파 고전압 절연 변압기의 현황과 제한점 

직렬-입력 병렬-출력에 쓰이는 절연형 단일 모듈의 효율을 제한하는 가장 

주된 요인은 절연 변압기이다. 그림 2-6은 기존에 연구((가) [44], (나) [25], (다) 

[28])되었던 대표적인 고주파 고전압 절연 변압기의 정격 출력 크기와 효율을 

보여준다. 이러한 변압기에는 고전압 절연과 고주파 구동에 관한 이슈가 존재

한다. 

고전압 절연은 어떠한 절연 매질을 활용했는지에 따라 그 특성이 상이하다. 

도체를 광유, 합성유 등의 절연유에 담금으로서 수~수십 kV/mm  수준의 절연 

파괴 강도를 달성할 수 있다. 순환 펌프 등을 이용하게 되면 변압기 방열의 

 

(가)                   (나)                      (다) 

그림 2-6  기존 문헌에서 설계된 고주파 변압기와 효율 

(가)  [44]에서 설계된 고주파 변압기  

(나) [25]에서 설계된 고주파 변압기 

(다) [28]에서 설계된 고주파 변압기 

 

 

 

[2011/EPFL]

2 kHz/25 kW

99.39%

[2019/EPFL]

10 kHz/100 kW

99.69%

[2017/ETHZ]

20 kHz/166 kW
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이점까지 얻을 수 있다. 그러나 절연유의 유지 보수 관리가 지속적으로 이루

어 져야 한다. 절연을 위한 방식으로는 공기나, 가스를 통한 절연 방식도 있다. 

공기중의 절연 파괴 강도는 통상 3 kV/mm  수준이지만, 온도 습도 변화에 따

라 강도가 변화한다. SF6 와 같은 특수 가스를 통해서 높은 절연 강도를 얻을 

수 있지만, 절연유를 통한 절연과 마찬가지로 지속적인 유지 보수 관리가 이

루어 져야 한다. 에폭시, 실리콘 등의 고체 절연 물질을 조형(Molding) 하는 

방식도 있다. 이러한 방식은 유지 보수가 용이하고, 내연성, 내구성, 경량화 측

면에서 유리하며 과부화 내량이 높다는 장점이 있다. 그러나, 가격이 비싸고 

충격파 내전압(BIL, Basic impulse insulation level)이 낮으며 방열 성능이 절연유 

사용방법에 비하여 떨어진다.  

고전압 절연을 위한 절연 물질 들은 1차측 2차측 권선 사이 뿐 아니라, 권

선과 코어, 권선 사이 사이에 들어가게 되는데, 그림 2-7과 같이 권선과 코어

 

 

그림 2-7  고주파 변압기 내에서 절연 물질로 인한 열 방출 능력 저하 [85] 
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의 열 방출능력을 저해하며 추가적인 유전손을 발생시킨다[85].  

또 절연 전압이 클수록 절연물질이 코어의 유효 창 면적을 크게 좁히게 되

며 결과적으로 변압기의 크기를 크게 키우게 된다. 권선법에 따라서 유효 면

적이 좁아지는 정도가 다르지만 그림 2-8과 같이 10 kV  변압기에 대해서 50%

까지 좁아진 연구도 있었다[23]. 또한 1차측과 2차측 권선의 Interleaving이 절

연 전압 문제로 제한되어 누설 자속이 증가하게 되고, 이는 누설 인덕턴스와 

교류 저항을 높이는 효과를 가져오게 된다. 누설 인덕턴스의 증가는 전력변환 

토폴로지에 따라서 반드시 손해라고 할 수는 없다. 그러나, 그 값이 원하는 크

기보다 크다면 직렬 커패시터 등으로 임피던스를 상쇄시켜 주어야 한다. 또, 

직렬-입력 병렬-출력 컨버터의 변압기는 그 모듈별로 절연전압이 다르게 되는

데, 각 모듈에 대한 변압기 최적설계는 설계 비용의 큰 증가를 수반한다. 

고주파 고전압 절연 변압기는 주파수를 올리는 데에도 제한이 있다. 주파수

를 올리면 변압기의 제정수를 비례적으로 낮출 수 있어서 변압기 크기를 줄일 

수 있지만 철손과 도통 손실을 크게 증가시킨다. 또, 변압기의 권선과 권선사

그림 2-8  [23]에서 설계된 10 kV 고주파 변압기 
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이 기생 커패시턴스도 무시할 수 없게 되며, 컨버터의 전류와 전압에 링잉을 

발생시킨다[86]. 

고주파 고전압 절연 변압기의 손실은 고주파 교류 전압/전류의 측정의 어려

움으로 이를 실측하는 것은 매우 어렵다. 철손과 도통 손실을 설계 단계에서 

추정하여 설계한 효율 기준으로는 0.2~0.6%  사이의 손실로 추정하고 있지만

(표 2-2 [23], [25], [28], [41], [44], [46]), 이는 설계효율일 뿐 실제 동작에서의 효

율을 보장하는 것은 아니다. 설계단계에서 손실 모델은 정현파를 가정하는 등

의 단순화된 철손/도통 손실 모델을 쓰게 되는데, 일반적으로 고조파 전류, 누

설 자속으로 인한 고주파 저항 증가 등 설계에서 고려하지 못한 성분들로 인

하여 설계치보다 효율이 떨어지게 된다. 단적으로 [44]에서는 설계 효율을 

 

표 2-2  선행 문헌에서 설계된 고주파 고절연 변압기의 효율 

 𝑉dc,p 

[V] 

𝑉dc,s 

[V] 

Viso 

[kV] 

𝐹sw 

[kHz] 

𝑃rated 

[kW] 

부피 

[dm3] 

효율 

[%] 

EPFL [28] 750 750 4 10 100  99.69* / >99.3** 

EPFL [25] 1,100 1,100  2 25 10.1 99.39* 

ETHZ [44] 2,000 400 12 20 166 3.8 99.8* / 99.4*** 

ETHZ [46] 2,000 400  20 166  99.5*** 

Ikerlan [41] 3,000 750 18 5 400  99.39* 

Ikerlan [41] 3,000 750  5 400  99.76* 

ETHZ [23] 8,000 400 10 50 25 4.3 99.66** 

설계 효율*, Loss break down 기반 추정 효율**, 실측 효율*** 
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99.8%로 설계하였지만, 교류 전류원을 통한 실측으로는 99.4%로 떨어진 것을 

볼 수 있고, [28]에서도 컨버터 단의 효율 측정을 통한 손실 요인 분석(Loss 

break down)으로 도출한 변압기 추정 손실도 설계치보다 떨어진 것을 볼 수 있

다.  

변압기는 일반적으로 도통 손실과 철손이 같은 지점에서 최대 효율을 낸다. 

도통 손실은 출력 전력의 감소에 따라 감소하게 되지만, 변압기의 자화 인덕

터에 인가되는 전압은 부하에 따라 크게 변동하지 않기 때문에 철손은 비교적 

일정하게 나타난다. 따라서 경부하로 갈수록 변압기의 효율은 전반적으로 떨

어지게 된다. 전형적인 컨버터의 효율개형은 정격에서 부하가 떨어질수록 완

만하게 증가하다가 급격히 떨어지는 특성을 보이는데, 철손으로 기인한 변압

기의 효율 특성은 컨버터의 최대 효율을 떨어뜨리는 요인이 된다. 

앞서 언급한 점들을 고려하여 볼 때, 고주파 고전압 절연 변압기는 컨버터

의 전반적인 효율을 결정하는 주된 요소이며, 전력밀도 향상을 위해서는 많은 

노력을 들여야 하는 것을 알 수 있다.  
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2.1.3 비절연 반도체 변압기의 가능성과 응용분야 

중전압-저전압 직류 계통이 기존의 교류 계통을 대체하기 위해서는 반도체 

변압기의 전력 변환 효율과 전력밀도가 극대화되어야 한다. 만약 효율에 큰 

비중을 차지하고 있는 고주파 고전압 절연 변압기가 전력 변환기에서 제거될 

수 있다면 더 높은 효율과 전력밀도를 달성할 수 있다. 

기존의 전력 변환기 들에서 변압기를 활용한 이유는 다음과 같다. 

◼ 서로 다른 접지 전위를 갖는 전력변환기 사이의 전력 전달 

◼ 변압기의 권선비를 활용한 높은 전압 이득 획득 

◼ 한쪽 계통에서 발생한 단락 사고가 다른 쪽 계통으로 전달되지 않도

록 사고 전파 방지 

 

상기 언급한 기존의 전력 변환기 들에서 절연 변압기를 활용한 이유를 바탕

으로, 직류 계통에서 비절연 컨버터가 활용 가능한 근거와 조건을 정리하면 

다음과 같다. 

◼ 양 직류 계통이 공통 접지 전위를 갖거나 또는 접지 전위 차이가 정

적(Static)인 경우  

◼ 변압기 권선비가 필요하지 않은 컨버터 구조를 이용하게 되는 경우 

◼ 중전압 차단기를 활용하거나 또는 컨버터 회로적으로 사고 전파 방

지가 가능한 경우 
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첫째, 양 직류 계통이 공통 접지 전위를 갖거나 또는 접지 전위 차이가 정

적(Static)인 경우: 정적인 접지 전위 차이를 갖는 두 전력변환기 사이에 에너

지 변환은 자기결합방식(Inductive coupling) 이외에도 (1) 용전결합방식

(Capacitive coupling) 또는 Flying capacitor 방식, (2) 능동 스위치들과 공진 회로 

설계 방식 등 여러가지 방식으로도 가능하다. 

둘째, 변압기 권선비가 필요하지 않은 컨버터 구조를 이용하게 되는 경우: 

예를 들어 직렬-입력 병렬-출력 컨버터는 단위 모듈의 최적 효율을 위하여 변

압기의 권선비를 1로 설계하는 경우가 많다. 이러한 경우에는 권선비를 활용

할 필요성이 적다. 

셋째, 중전압 차단기를 활용하거나 또는 컨버터 회로적으로 사고 전파 방지

가 가능한 경우: 중전압 차단기를 활용하면 사고시 수 ms  안에 그리드를 분리

시켜줄 수 있으며, 계통의 절연 없이도 계통 사고로부터 분리할 수 있다. 한편, 

절연형 컨버터에 고 저항 접지를 하는 구조는 Single-pole-to-ground 사고시의 

사고 전류가 크게 저감되어 안전할 수 있어서 경제적이지만, Pole-to-pole 사고

시에는 여전히 대응할 수 없고 컨버터의 직류단 중전압 커패시터에 의해 매우 

큰 사고 전류가 유기될 수 있다. 일반적으로 Pole-to-pole 사고의 빈도는 

Single-pole-to-ground 사고에 비해 적다고 알려져 있지만, 컨버터가 수~수십년 

동안 안정적으로 운용되기 위해서는 Pole-to-pole 사고 역시 반드시 고려되어야 

한다. 또, 컨버터 내부에 단락사고 등으로 컨버터의 사고가 계통에 영향을 주

는 상황도 고려되어야 한다. 이와 같은 점들을 고려하여 볼 때, 절연형 컨버터

를 이용한다 하더라도, 컨버터가 계통과 빠르게 분리될 수 있도록 하는 직류 

중전압 차단기가 실질적으로 필요하다고 할 수 있다. 따라서 비절연 반도체 
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변압기 운용에 직류 중전압 차단기가 필수적이라는 점은 큰 단점이 아니다. 

중전압과 연계하면서 비절연 컨버터가 이용될 수 있는 응용분야는 해상풍력 

발전단지와 PV 발전단지의 직류 수집(DC collector), 직류-직류 계통 연계, 다중 

터미널(Multi-terminal) 조류제어, 다중 직류-궤전(DC feeder) 전철 등이 있다. 

해상은 지상에 비해서 풍력자원이 풍부하고 입지제약에 비교적 자유로우며 

발전기의 대형화로 높은 이용률을 확보할 수 있다. 해상풍력단지는 지상까지 

송전거리가 다소 있기 때문에 송전 손실을 최소화하기 위하여 터빈에서 발전

된 전력의 전압을 변압기를 통해 승압하여 송전한다. 기존의 송전형태는 교류

를 활용하였지만, 직류 송전의 여러 이점으로 중전압 직류로 발전 전력을 수

집(DC collector)하고, 고전압(HVDC)으로 한번 더 승압하여 직류 송전으로 지상

과 연계하는 연구가 활발히 진행되고 있다. 그림 2-9는 [87]에서 제안된 해상

풍력단지를 위한 직류 계통 구조를 보여준다. 이러한 직류 송전 구조에서, 비

절연 중전압 직류 반도체 변압기는 풍력 발전기단에서 발전된 전압을 중전압 

직류로 승압하는 컨버터에 이용될 수 있다[37], [87]–[91]. 같은 이유로 대규모 

PV 발전단지에서 비절연 중전압 직류 반도체 변압기를 활용하는 연구도 있었

 

그림 2-9  [87]에서 제안된 해상풍력단지를 위한 직류 계통 구조 
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다[92]–[97]. 

직류-직류 계통에도 비절연 반도체 변압기가 활발히 검토되고 있다[36], [91], 

[98]–[102]. 특히, 양 직류단 사이의 전압 이득이 높지 않은 경우, 직접적인 전

력 전달 경로가 있도록 구성하고, 일부 전력만 컨버터를 통해 전력변환을 하

는 부분 전력 컨버터(PPC, Partial power converter)를 검토해 볼 수 있다. PPC로 

직류-직류 계통을 구성하는 경우 컨버터를 통해 전달된 전력에만 손실이 생기

기 때문에 전력 변환 효율을 극대화할 수 있다. 또, 요구하는 전체 전력변환 

용량보다 훨씬 작은 컨버터 정격으로 구성 가능하기 때문에 전력밀도가 높다. 

계통이 Star 형태나 Tree 형태가 아닌 그림 2-10([103])와 같이 Ring 형태인 

경우, 송전선의 과부화 방지 또는 송전 효율 개선을 위해서 조류 제어가 요구

된다. 이를 위해서는 다중 터미널의 전압을 조정하여 조류 흐름을 능동 제어

하는 직류 전압조정기(DC-AVR)가 필요하다. 직류 전압조정기는 모두 PPC형태

로 구성된다는 것이 특징이다. [103]–[107]에서는 HVDC 계통 용으로 비절연 

직류 전압 조정기가 연구되었으며, 이와 같은 컨버터들은 중전압 직류 계통에

 

 

그림 2-10  [103]에서 제안된 직류 전압 조정기로 제어되는 계통 

 

PPC

PPC

ΔV

R+jωL 



 

37 

 

도 그대로 활용 가능하다. 

전철의 궤전 시스템에도 비절연 반도체 변압기를 활용하는 연구가 있었다. 

[108]–[110]에서는 철로로부터 대지로 누설되는 전류로 인한 배관 전식 방지를 

위하여 음전위 궤전을 추가하고 비절연 컨버터를 통해 철로의 전압을 감소시

키어 누설전류를 저감 하였다. [111], [112]에서는 궤전의 용량 증대를 위해 그

림 2-11([111])과 같이 중전압 직류 양극 궤전을 추가하고 비절연 반도체 변압

기를 통해 기존의 1.5 kV 궤전에 전력을 공급하도록 하였다. 

  

 

그림 2-11  [111]에서 제안된 다중 궤전 전철 시스템 
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2.1.4 비절연형 반도체 변압기의 분류 

절연 반도체 변압기와 마찬가지로 비절연 반도체 변압기 또한 중전압의 전

압 스트레스를 어떻게 해소할 것인지에 따라, 그림 2-12와 같이 분류될 수 있

다. 그림 2-12의 (가)-(라)는 컨버터 구조에 따라 분류된 비절연형 반도체 변압

(가)                              (나) 

 

(다)                              (라) 

그림 2-12  중전압/저전압 변환 비절연형 반도체 변압기 

(가) 모듈러 멀티레벨 컨버터와 내부 변압기를 이용한 구조 

(나) 모듈러 멀티레벨 컨버터의 출력을 필터링하는 구조 

(다) 높은 내전압 스위치 인버터와 중전압 교류 공진을 이용한 구조 

(라) 커패시터로 중전압 직류를 차단하는 구조의 직렬-입력 병렬-출력 컨버터 
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기의 종류를 나타낸다. 선행문헌은 스위치의 내전압을 분담하기위해 모듈러 

구조 형태를 띄거나, 높은 내전압 스위치를 사용하여 중전압 직류에 활용되기 

위한 연구를 발췌하였다. 

상기 분류된 항목 이외에 고 승압비가 가능하지만, 사다리(Ladder) 형태의 

전력 흐름을 가져 아래 모듈로 갈수록 전류 스트레스가 커져 회로 구조가 삼

각형 형태를 갖는 컨버터가 있으며 [87], [113], [114], 모듈러 구조는 아니지만 

멀티레벨 컨버터를 이용한 컨버터들이 있다. 

 

2.1.4.1 모듈러 멀티레벨 컨버터와 내부 변압기를 이용한 구조 

해당 구조는 2개 또는 그 이상의 MMC를 직렬 연결 하고, 그림 2-13 (가) 

[102]와 같이 각 MMC의 교류 전압을 내부 변압기를 통해 커플링 하는 구조

 

    

그림 2-13  모듈러 멀티레벨 컨버터와 내부 변압기를 이용한 구조  

(가) 컨버터내 전력 흐름 [102] (나) 변압기 대신 커패시터를 이용한 구조 [120] 
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이다[98], [100], [115]–[119]. 전류는 직류에서 교류로 변환되고 내부 변압기를 

통과하여 아래 MMC 컨버터에 의해 다시 직류로 변환된다. [115]에서 처음 제

안되었으며, DC auto-transformer라 널리 불리어 진다. 해당 구조의 변압기와 

MMC의 출력은 두 직류 계통 간에 전달되는 전체 출력이 아니라, 2개의 MMC 

간에 교환되는 전력만 지나는 형태로 용량과 손실 측면에서 유리한 점을 가진

다[98]. 직류단 사고에 대응하기 위해서는 Upper arm 일부 모듈을 Full-bridge로 

구성해야 한다. 2차측 출력전압이 낮은 경우 모듈러 멀티레벨이 아닌, 2레벨 또

는 멀티레벨 인버터로 구성될 수 있다.  

양쪽 직류단의 공통 접지 전위가 양쪽 직류단의 중성점으로 같은 경우나, 

혹은 양 직류단의 음전위 혹은 양전위가 같은 경우에 한하여 그림 2-13 (나)와 

같이 변압기 없이 커패시터로 구성 하거나[120] 또는 그림 2-14와 같이 극 출

 

 

그림 2-14  모듈러 멀티레벨 컨버터의 극 출력을 공유하는 구조 [98] 
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력을 공유하는 구조로 수동소자를 최소화 할 수 있다[98]. 그러나 높은 전압 

이득에서는 높은 순환 전류를 수반하게 된다[98], [120]. 

모듈러 멀티레벨 컨버터와 내부 변압기를 이용한 구조는 전압 이득이 큰 경

우, 내부 변압기를 통해 전달되는 전력이 풀 파워에 가까워져서, 풀 파워 절연

형 컨버터로 구성하는 것에 비하여 비절연 구성의 이점이 크게 퇴색된다.  

 

2.1.4.2 모듈러 멀티레벨 컨버터의 출력을 필터링하는 구조 

해당 구조는 그림 2-15 [102]와 같이 MMC 출력 전압을 직류+교류로 출력하

고, LC 필터 등으로 교류 전압 출력을 필터링 하여 직류 전압만을 얻는 구조

로, 벅 컨버터 구조와 같다 [91], [99], [121]–[126]. 이러한 구조의 컨버터는 

M2DC(Modular multilevel DC converter)라 널리 불리어 진다. 제어는 크게 유효 

전력 제어와 무효 전력 제어로 나뉘어 수행 된다. 유효 전력 제어는 양 직류 

 

 

그림 2-15  모듈러 멀티레벨 컨버터의 출력을 필터링하는 컨버터 구조 [102]  
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단 사이에 전력제어를 위해 수행되며, 무효 전력 제어는 서브 모듈들의 전압 

균등을 위해 수행된다[99]. 직류 단 사고에 대응하기 위해서는 Upper arm 일부 

모듈을 풀-브릿지로 구성해야 한다. 

변압기가 없는 것이 큰 특징이며, 높은 전압 이득도 가능하다. 그러나 기본

적으로 하드 스위칭이 일어남으로 높은 스위칭 주파수 동작이 제한된다. 이러

한 제한점에 서브 모듈의 직류단 커패시터를 공진 시키어 영전류-스위칭(ZCS, 

Zero current switching)를 이루는 소프트-스위칭 연구도 있었다[91], [123], [127]. 

그러나 공진 구조는 서브 모듈의 전압 스트레스를 키우며, 순환 전류가 증가

시킨다. 이외에 MMC 구조가 아닌 스위치 직렬을 통한 방법도 있었다 [128].  

 

2.1.4.3 높은 내전압 스위치 인버터와 중전압 교류 공진을 이용한 방법 

중전압 교류 공진을 이용한 방법은 공진 주파수의 반주기마다 공진 회로를 

인버터를 통해 회전시키어, 공진 커패시터에 중전압 교류 전압을 형성 시킨 

다음, 이를 정류하여 중전압 직류 전압을 만드는 구조이다[88], [129]–[134]. [134]

 

그림 2-16  중전압 교류 공진 공진을 이용한 양방향 컨버터 [130] 
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에서 단방향으로 처음 제안 되었으며, 양방향 컨버터로도 같은 동작원리가 적

용될 수 있음을 보였다[130]. 그림 2-16은 [130]에서 제안된 컨버터 구조를 보

여준다.  

중전압 교류 공진을 이용한 방법은 변압기가 없는 구조이면서 가장 적은 수

의 수/능동소자로 높은 전압 이득을 달성할 수 있다. 그러나 중전압단 스위치

의 스위치 이용률이 떨어져 높은 전류 스트레스를 감당해야 한다. 또 중전압

으로 공진하는 커패시터와 인덕터가 필요하며, 높은 코어손실과 유전손실이 

뒤따른다. 이는 고효율 전력변환에 큰 제한이 있음을 예상할 수 있다. 특히 낮

은 전압 측에도 높은 정격의 스위치가 들어가는 구조([88], [134])는 큰 단점으

로 지적된다.  
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 커패시터 커플링을 이용한 반도체 변압기 선행 연구 

서론에서 언급하였던 것과 같이, 2010년대 후반부터 커패시터 커플링을 이용

하여 전력변환을 하는 모듈러 구조의 고 승압비 컨버터가 연구되기 시작했다. 

고전압 커패시터를 이용하여 중전압을 차단하고, 교류 전류를 이용해서 상위 

모듈에 전력을 전달하는 구조이다 [36], [37], [96], [101], [135], [136]. 전력 제어를 

위한 인덕터는 변압기를 사용하는 구조이든 커패시터 커플링을 사용하는 구조 

 

(가) 

(나) 

그림 2-17  커패시터로 중전압 직류 전압을 차단하는 구조의 

직렬-입력 병렬-출력 컨버터 (가) [36] (나) [37] 
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이든 모두 존재해야 하기 때문에, 결국 변압기를 2개의 커패시터로 대체하는 

것으로 간주할 수 있다. 그림 2-17(가), (나)는 커패시터로 중전압 직류 전압을 

차단하는 구조의 직렬-입력 병렬-출력 컨버터 구조를 보여준다 [36], [37]. 저전

압에 있는 에너지를 고전압 커패시터를 사이에 두고 바로 상위 모듈들에 바로 

에너지를 전달하는 구조이기 때문에 절연형 컨버터에서의 직렬-입력 병렬-출

력 컨버터와 마찬가지로 스위치의 전압/전류 스트레스가 𝑁분담된다. 따라서 

중전압 공진을 이용하는 비절연 반도체 변압기 방식과 다르게 스위치의 이용

률을 확보할 수 있다. 또, 높은 전압 이득에 따른 동작 특성의 변화를 배제할 

수 있다.  

 

2.2.1 커패시터의 특징 

2.1.2에서 언급하였던 것처럼 자성소자의 경우 주파수에 증가에 따라서 일반

적으로 특성이 나빠지는 방향으로 나아가지만, 커패시터의 경우에는 모든 특

성이 나빠지는 방향으로 가지는 않는다. 커패시터는 코로나 방전으로 인한 문

제 때문에, 교류 전압 정격에 제한이 있다[137]. 전력전달을 위해서는 일반적

으로 스위칭 주파수와 관계없이 동일한 크기의 교류 전류가 흐르게 되는데, 

주파수가 낮아질수록 커패시터의 교류 전압 스트레스가 크다. 이는, 주파수가 

높아질수록 커패시터의 허용 전류가 높아짐을 의미한다. 그림 2-18(가)는 전형

적인 커패시터의 허용전류 크기의 개형을 보여주며[137], 그림 2-18(나)는 이러

한 현상을 잘 보여주는 커패시터 데이터시트에 적시 되어있는 주파수에 따른 

허용전류 그래프를 보여준다[138]. 

커패시터에 의한 유전손실은 소산 인자 지표(DF, Dissipation factor)에 의해서 
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주로 평가되는데, 이는 커패시터의 종류와 용량에 따라 다르지만 일반적으로 

커패시터에 의한 유전 손실은 변압기의 철손과 동손에 비해 낮다. 

 DF = tan(𝛿) =
𝑅esr
𝑋c

 (2.1) 

특히 세라믹 커패시터의 경우 최근 얇은 두께의 도체판을 다층으로 적층 시

키는 기술(MLCC, Multi-layer ceramic capacitor)이 발달함에 따라 특성이 크게 개

선되었다. 이에 따라 높은 출력 리플 정격을 갖으면서 온도계수 특성이 좋은 

세라믹 커패시터가 많이 출시되고 있다. 또, 커패시터의 종류는 제조사 별로 

매우 많기 때문에 설계에 대한 난이도도 크게 감소한다. 단위 부피당 질량 밀

도를 비교해 보았을 때 세라믹이 3.85 g/cm3  페라이트가 2.9~3.5 g/cm3로 세

라믹이 다소 높지만, 커패시터의 단위 부피당 에너지 밀도가 자성소자에 비해

(가)                                (나) 

그림 2-18  커패시터의 전류 정격 특성 

(가)  주파수에 따른 커패시터 정격 전류의 전형적인 개형 [137] 

(나) 커패시터 허용전류 크기 [138] 
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서 수백~수천 배 이상 높다는 걸 고려하였을 때[139], 무게 절감과 부피가 감

소할 것을 기대할 수 있다. 

모든 특성에 대해서 커패시터가 우월한 것은 아니다. 세라믹 커패시터는 전

압에 따라, 온도에 따라 커패시턴스가 바뀌는 특성이 있기 때문에 차단전압 

크기와 온도에 따른 커패시턴스 값 변화를 고려해야 한다. 그러나, 최근 이러

한 특성이 보상된 커패시터들이 출시 되고 있다[138]. 이와 같은 점을 고려할 

때, 중전압에 활용가능한 커패시터 후보로는 세라믹에서는 C0G 온도계수 특

성을 갖는 Class1 커패시터, 필름에서는 폴리 프로필렌(PP, Polypropylene)을 고

려해볼 수 있다. 시중에 판매되는 1 nF  이상의 커패시턴스를 갖는 상기 두가

지의 커패시터 종류를 조사하면 그림 2-19(가), (나)와 같다. 1 nF이상으로 세라

믹은 직류 전압 3 kV까지 필름은 직류전압 10 kV까지 있는 것을 확인할 수 있

다. 현재 까지는 중전압 차단 커패시터를 구현하기 위해서는 고전압 커패시터

그림 2-19  시중에서 판매되고 있는 1 nF 이상의 고전압 커패시터 

(가)  고전압 C0G 온도계수특성의 적층 세라믹 커패시터(MLCC) 

(나)  고전압 필름 커패시터 

>1 nF, >1 kV, C0G
Digikey 21.09.

>1 nF, >3 kV
Digikey 21.11.
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의 직/병렬 연결이 필요 하다. 특히, C0G 온도계수 특성을 갖는 세라믹 커패시

터는 X7R과 같은 온도 계수를 갖는 세라믹 커패시터에 비하여 전력 밀도가 

낮고, 가격이 높다. 하지만, 커패시터 특성의 개선속도로 미루어 보면, 직류 정

격 전압이 높아진 값싼 커패시터가 근 미래에 많이 출시될 것으로 기대해 볼

수 있다.  
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2.2.2 선행 연구의 제한점 

본 항에서는 커패시터 커플링을 이용한 직렬-입력 병렬-출력 컨버터 선행 

연구의 제한점에 대해서 살펴본다. 3장부터 후술할 본 논문의 연구와의 차이점

을 쉽게 비교할 수 있도록 본 논문의 연구와 같이 최소 한의 수동소자(직렬-

LC 구조)만을 차용한 논문들에 대해서 집중적으로 논의한다. 한편 중전압 용

으로 연구된 것이 아니라 하더라도 저전압 용도(예를 들어, ICT)로 개발된 컨

버터들 중에서 본 논문에서 다루고 있는 컨버터와 구조가 동일하다면, 고전압 

용도로도 비례 설계될 수 있다. 따라서, 저전압 용도 연구 또한 검토되어야 한

다. 이에 본 항에서는 중전압 용도 [36], [37]과 ICT 용도[31]–[33]로 연구된 선

행연구의 한계점에 관하여 서술한다.  

인덕터만 있는 DAB 컨버터와 다르게, 직렬-LC 구조를 갖는 DAB 컨버터(이

하 커패시터 커플링을 이용한 컨버터)의 경우 설계 자유도가 2개이므로 목적

에 맞도록 최적화하는 자유도 있다. 커패시터 커플링을 이용한 컨버터의 기본

파 임피던스 𝑋T1의 크기는 다음과 같이 나타낼 수 있다. 

 𝑋T1 = 2𝜋𝐹sw𝐿r −
1

2𝜋𝐹sw𝐶r
 

= 𝑍o (
1

𝐹N
− 𝐹N) 

(2.2) 

 (2.3) 

여기서 𝐹sw , 𝐿r , 𝐶r , 𝑍o는 각각 스위칭 주파수, 공진 인덕터의 인덕턴스, 공진 

커패시터의 커패시턴스, 특성-임피던스를 나타낸다. 정규-공진점 𝐹N은 스위칭 

주파수가 공진주파수 𝐹r과 얼마나 가까운지를 나타내며 (2.4)와 같이 정의한다. 

 𝐹N ∶=
𝐹r
𝐹sw

 (2.4) 

커패시터 커플링을 이용한 컨버터의 임피던스 설계는 (2.3)에 의해서 특성-
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임피던스 𝑍o , 정규-공진점 𝐹N , 기본파 임피던스 𝑋T1  총 3가지중 2가지를 취사 

선택하여 평가 할 수 있다. 그 중 기본파 임피던스 𝑋T1과 정규-공진점 𝐹N는 

커패시터 커플링을 이용한 컨버터의 설계 자유도로 평가되기 유용하다. 기본

파 임피던스 𝑋T1은 컨버터의 기본적인 제어특성인 순환전류 특성과 소프트-스

위칭 특성을 나타내는 지표이다. 정규-공진점 𝐹N은 스위칭 주파수를 공진주파

수와 얼마나 가깝게 하고 있는지를 나타내며, 컨버터의 고조파 특성과 임피던

스에 저장되는 에너지 총합 특성을 보여준다.  

한편, 기본파 임피던스 크기 𝑋T1은 컨버터의 동작 특성을 보여주는 지표이

나 직류단 전압과 최대 정격 전력에 대해서 상대적인 특성을 나타냄으로 정규

화 되는 것이 설계에 있어서 편리하다. 따라서 기본파 임피던스 𝑋T1은 1, 2차

측 공칭전압(𝑉nom,p , 𝑉nom,s )에서 정격출력이 가능한 수많은 임피던스 중에서 그 

 

표 2-3  커패시터 커플링을 이용한 컨버터 선행 문헌 연구에서의 

설계 제정수와 제어 방식 

 
VH/VL 

[V/V] 

𝐹sw 

[kHz] 
𝐹N 

𝐶r 

[μF] 
설계 및 제어 방식 

𝑃o,total 

[kW] 

[31] 60/30 1,000 0.22 10 DAB, 𝜙max = 3° 0.15 

[32] 180/20 300 0.53 10 DAB, 𝜙max = 4° 0.9 

[33] 150/12 1,000 0.14 6.93 DAB, 𝜙max = 12° 0.9 

[36] 600/200 58 1.00 1.1 공진, 𝐹sw = 𝐹r 2 

[37] 500/100 4.5 1.11 50 DCM, 𝐹sw < 𝐹r 5 
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값이 가장 큰 기본파 임피던스 크기 𝑋T1,max로 정규화 한다. 𝑋T1,max은 (2.5)와 

같이 구할 수 있다. 

 𝑋T1,max =
4𝑉nom,p𝑉nom,s

𝜋2𝑃rated
 (2.5) 

여기서 𝑃rated는 공칭전압에서의 컨버터 정격출력을 나타낸다. 정규화된 기

본파 임피던스 지표는 컨버터의 정격출력에서의 순환 전류 특성을 쉽게 파악

할 수 있도록 정격출력 조건에서의 최대 전압 위상 각 𝜙max로 변환되어 표현

될 수 있다. 이를 통해 전압 이득이 1인 상황에서의 정격출력에서는 1, 2차측 

인버터의 전압과 전류 역률 각이 𝜙max/2로 정격에서의 순환전류 특성을 쉽게 

파악할 수 있다. 이에 𝑋T1 은 (2.6)을 통해 정규화 되어 최대 전압 위상 각 

 

 

그림 2-20  표 2-3에 정리되어 있는 선행문헌을 설계 제정수인 

최대 전압 위상 각 𝜙max과 정규-공진점 𝐹N으로 정리한 그래프 

 

2016

CIPS [31]

2016

ECCE [33]

2020

TIE [36]

2018

CIPS [32] 2015

TIE [37]

의사공진공진 X 공진

X
T

1
 /
 X

L
 =

 0
.9

전압 
변환율 
제어

전압 
변환율 
고정
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𝜙max로 나타낸다.  

 𝜙max =
𝜋

2
asin(

𝑋T1
𝑋T1,max

) (2.6) 

최종적으로 커패시터 커플링을 이용한 컨버터는 최대 전압 위상 각 𝜙max와 

정규-공진점 𝐹N에 의해서 평가될 수 있다. 표 2-3은 선행문헌의 설계 제정수를 

최대 전압 위상 각 𝜙max와 정규-공진점 𝐹N으로 정리한 도표이며, 그림 2-20은 

표 2-3을 그래프로 정리한 것이다. 

 

⚫ 선행 연구 제한점1: 전압 변환제어가 불가능한 설계 

먼저, 모든 선행연구에서 1차측과 2차측의 전압 이득을 1로 고정한 설계를 

하였다. ICT([31]–[35]) 응용분야의 경우 출력 전압은 12 V , 24 V , 48 V  등 정 전

압으로 출력 전압을 가변 할 필요성이 없다. 입력 전압의 경우에는 교류 계통

에서 정류하여 얻게 됨으로, 입력 전압이 교류/직류 컨버터에 의해 전압 제어

가 한번 이루어진다. 이러한 이유로, ICT 응용분야의 경우 직류/직류 컨버터 단

에서 전압 변동 제어를 할 필요성이 적고, 선행 연구 모두 전압 이득을 1로 

고정한 설계를 하였다. 이러한 설계는 무효전력을 최소화하는데 집중하는데, 

이는 기본파 임피던스를 크게 낮추어 DAB 컨버터의 최대 전압 위상 각 𝜙max

를 낮추게 하도록 하는 설계이다.  

그림 2-21(가)와 그림 2-21(나)는 각각 최대 전압 위상 각 𝜙max가 15°, 90°로 

설계된 컨버터의 피상전력(𝑆 )과 유효전력(𝑃 )의 비율을 비교하여 준다. 최대 전

압 위상 각 𝜙max를 낮게 설계한 경우 그렇지 않은 컨버터에 비해서 전압 이

득이 1일 때 순환 전류가 크게 작음을 확인할 수 있다. 그러나 최대 전압 위

상 각 𝜙max가 작은 설계는 스위치의 ZVS 달성 범위를 좁히게 되어, 전압 변
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동제어 제어 해야 하는 경우 하드 스위칭으로 인하여 스위칭 손실이 크게 증

가할 수 있음을 알 수 있다. 또, ZVS가 실현되는 범위 밖으로는 순환 전류도 

크게 증가함을 볼 수 있다. 본 연구에서 다루고자 하는 중전압/저전압 직류 계

 

(가) 

 

(나) 

그림 2-21  DAB 컨버터에서 최대 전압 위상 각 𝜙max에 따른 동작 특성 

(가) 최대 전압 위상 각 𝜙max = 15°에서의 유효전력/피상전력과 ZVS 영역 

(나) 최대 전압 위상 각 𝜙max = 90°에서의 유효전력/피상전력과 ZVS 영역 

 

ZVS 달성 영역

ZVS 달성 영역



 

54 

 

통 연계형 반도체 변압기는 드룹 제어 또는 정 전압 제어 기능을 갖고 있으므

로 최대 전압 위상 각 𝜙max가 극히 낮은 설계는 적절하지 않다. 

중전압/저전압 계통 용도([36], [37])로 연구된 연구에서도, 전압 이득을 1로 

설계 하였다. 스위칭 주파수를 공진주파수와 같게 스위칭을 하거나[36] 또는 

스위칭 주파수를 공진 주파수보다 높게 하여 불연속 전류 모드(DCM)로 동작 

하는 경우 전압 이득이 1로 고정되게 된다. 따라서 계통 전압 변동 대응과 능

동적인 전력 제어가 제한된다. 따라서, [36]은 전압 이득 제어를 하는 전력변환 

단계를 별도로 직렬로 추가 하였고, 2단계 전력변환으로 계통 전압 변동에 대

응하였다. 한편, [37]에서는 전압 변동 대응이 필요 없는 계통에 전압 이득이 1

로 고정된 설계를 이용하였다. 

 

⚫ 선행 연구 제한점2: 커패시터 부피를 고려하지 않은 설계 

본 항에서는 두개의 설계 자유도가 인덕턴스와 커패시턴스에 어떻게 영향을 

미치는지에 대해서 자세히 논의한다. 정규-공진점 𝐹N이 고정된 상태에서 최대 

전압 위상 각 𝜙max의 크기의 증가/감소는 특성-임피던스 𝑍o의 증가/감소와 이

어진다. 이는 최대 전압 위상 각 𝜙max가 증가하게 되면 인덕턴스는 증가하고 

커패시턴스는 작아진다는 것을 알 수 있다. 한편, 최대 전압 위상 각 𝜙max가 

고정된 상태에서 정규-공진점 𝐹N의 증가와 감소는 특성-임피던스 𝑍o의 증가/감

소와 이어진다. 따라서, 정규-공진점 𝐹N이 증가하게 되면 인덕턴스는 증가하고 

커패시턴스는 작아진다는 것을 알 수 있다.  

그림 2-22는 200 kHz , 600 V/600 V  10 kW  설계에서 최대 전압 위상 각 𝜙max , 

정규 공진점 𝐹N에 따른 커패시턴스 크기를 보여준다. 최대 전압 위상 각 𝜙max 
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또는 정규 공진점 𝐹N이 증가할수록 커패시턴스 크기가 줄어드는 것을 확인할 

수 있다. 

기존의 ICT응용 분야([31]–[35])의 선행연구는, 이러한 설계 자유도를 인덕턴

스 값을 작게 만들고 커패시턴스를 키우는 방향으로 활용하였다. 이러한 설계

는 저전압 컨버터에서는 자성소자의 부피를 최소화하였으므로 부피가 크게 작

아지게 되므로 유리한 설계이다. 하지만, 중전압 응용의 경우에는 전압이 높아

짐에 따라서 커패시터의 직/병렬이 필요하고, 일정 전압 이상부터는 커패시터

의 부피가 자성소자의 부피를 넘어서는 크기로 증가하게 된다. 중전압에 이용

되는 커패시터 커플링을 이용한 DAB 컨버터의 설계에서 최대 전압 위상 각 

𝜙max의 크기는 동작 특성을 결정하는 요소이므로 임피던스의 부피를 고려하

 

 

그림 2-22  200 kHz, 600 V/600 V 10 kW 설계에서 

최대 전압 위상 각 𝜙max, 정규 공진점 𝐹N에 따른 커패시턴스 크기 

 

1uF

Cr 감소
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지 않고 설계한다 하더라도, 정규 공진점 𝐹N은 스위칭 주파수와 가깝게 설계

하는 편이 중전압 차단 커패시터의 부피를 줄여 전체 임피던스 부피를 최소화

할 수 있다. 이는 중전압 응용에서 공진 인덕터와 공진 커패시터의 부피 합이 

최소화되는 최적의 정규 공진점 𝐹N설계에 대한 연구의 필요성을 보여준다.  

그림 2-23은 200 kHz , 600 V/600 V  10 kW  설계에서 최대 전압 위상 각

 𝜙max = 30°  설계에서 중전압 크기와 정규 공진점 𝐹N에 따른 전체 임피던스 

부피 비교 예시를 보여준다. 정규 공진점 𝐹N이 작을수록 공진 인덕터의 부피

는 작아지지만, 중전압 차단 커패시터의 급격한 부피 증가로 전체 임피던스 

 

 

그림 2-23  200 kHz, 600 V/600 V 10 kW 설계에서 

최대 전압 위상 각 𝜙max = 30° 설계에서 중전압 크기와 

정규 공진점 𝐹N에 따른 전체 임피던스 부피 비교 예시 

 

 

인덕터 부피
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부피가 빠르게 증가함을 알 수 있다. 반면, 정규 공진점 𝐹N이 1에 가까워지게 

되면 인덕터의 부피가 크게 증가하여 전반적인 임피던스 부피가 크게 증가하

는 것을 알 수 있다. 

기존의 중전압응용 분야의 선행연구([36], [37])의 경우는 DAB 컨버터가 아니

지만, 앞서 언급하였던 것과 비슷한 맥락으로 전체 임피던스 부피를 최소화 

하기 위한 자유도가 존재한다. 예를 들어 [36]의 공진형 컨버터 설계(𝐹r = 𝐹sw )

의 경우에는 특성-임피던스 𝑍o를 어떻게 설정 할 것인지에 대한 자유도 있다. 

[36]에서는 자성-코어리스 설계(공극 인덕터)를 위해서 특성-임피던스 𝑍o가 작

은 설계, 즉 인덕턴스를 최소화하였다. 이는 실제 중전압에 적합한 설계와 거

리가 있다. 정리하자면, 커패시터 커플링을 이용한 직렬-입력 병렬-출력 선행 

문헌은 모두 실제 중전압 차단을 구현하기 위한 커패시터의 부피를 고려하지 

않았으며 모두 인덕턴스를 최소화하여 1 μF이상의 커패시터로 임피던스를 구

성한 것을 알 수 있다. 
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 주요 양방향 전력변환 컨버터들의 특징과 비교 

본 절에서는 중전압-저전압 직류 배전용 직렬-입력 병렬-출력 컨버터의 단위 

모듈에 주로 쓰이는 양방향 전력 변환 컨버터들을 소개하고 각각의 장단점을 

소개한다.  

많은 문헌에서 직렬-LC 임피던스를 두면서 위상과 시비율 제어를 하는 컨버

터의 명칭으로 SR-DAB 컨버터 혹은 SRC 컨버터로 혼재하여 명명하고 있으나, 

본 논문에서는 두개의 컨버터를 구분을 하여서, 전력 방향에 따라 인버터와 

동기-정류기 역할을 바꾸어 전력 흐름을 바꾸는 컨버터를 SRC라 부르고, 위상

제어와 시비율 모두 조정하여 2차측에서 무효전력을 공급하여 승압이 가능하

도록 제어하는 컨버터는 SR-DAB 컨버터로 구분해서 명명하겠다.  

 

2.3.1 듀얼 엑티브 브릿지 컨버터(DAB) 

DAB(Dual Active Bridge) 컨버터는 그림 2-24(가)와 같이, 구형파 전압 인가를 

 

  

          (가)                               (나) 

그림 2-24  단상 L-DAB 컨버터 

(가)회로 구성 (나)Piece-wise linear 해석 [140] 
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위한 스위치들과 1차측과 2차측 사이를 절연하기 위한 변압기 그리고 전력 제

어를 위한 인덕터로 구성된다. 본 논문에서는 추후 설명할 공진형 DAB 컨버

터와 인덕터만 있는 DAB 컨버터를 쉽게 비교할 수 있도록, 인덕터만 있는 

DAB 컨버터를 ‘L-DAB’로 표기하겠다. L-DAB 컨버터는 출력하는 상의 개수에 

따라 단상, 삼상 등으로 구분된다. L-DAB 컨버터는 순환 전류를 최소화하기 

위하여 일반적으로 변압기의 자화 인덕턴스 𝐿𝑚을 크게 설계한다. 따라서 L-

DAB 컨버터는 1, 2차측 구형파 전압과 그 사이에 제어용 인덕터로 모델링 되

며 전류의 모양이 그림 2-24(나) 와 같이 스위치 모드별로 선형(Piece-wise 

linear)이 된다 [140]. 

L-DAB 컨버터는 1차측과 2차측의 구형파 전압의 사이의 전압 위상을 제어

하는 위상-천이 방식(SPS, Single phase shift)으로 전력 제어를 구현한다. 위상제

어는 간단한 PWM 로직으로 구현 가능한데 1, 2차측 전압의 크기에 관계없이 

위상의 음/양에 따라 전력 흐름이 쉽게 제어된다는 것이 L-DAB 컨버터의 큰 

장점이다. 이러한 장점으로, 부하의 전압을 넓은 범위로 제어 가능하다. 

그러나 L-DAB 컨버터는 전압 이득이 1에서 크게 벗어나게 되면 많은 순환 

전류가 발생하고 소프트-스위칭이 어려워진다는 단점이 있다. [141]에서처럼 보

조 인덕터를 통해 무효전력을 공급하여 ZVS 영역을 확장하는 방법이 있지만, 

부가적인 회로로 인한 비용증가를 수반한다. 이러한 이유로, L-DAB 컨버터는 

보통 위상 뿐 아니라 각 풀-브릿지 인버터에서 출력하는 구형파 전압의 크기

를 조정하여 실효 전류를 저감 하거나 소프트-스위칭이 되도록 한다. 풀-브릿

지가 출력하는 구형파의 크기 조정은 2개의 하프-브릿지들의 윗상 또는 아랫

상이 모두 켜지도록 하여 스위칭 한 주기 내에 영전압 구간을 넣는 방식으로 
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이루어 진다. 

L-DAB 컨버터에는 제어자유도가 크게 1차측 전압의 시비율, 2차측 전압의 

시비율, 전압 사이의 위상, 스위칭 주파수 총 4가지가 있는데, 스위칭 주파수 

조정은 자성체의 최적설계를 어렵게 만들기 때문에 보통 1, 2차측 시비율과 위

상을 이용하여 제어된다. 이러한 다자유도를 이용하여 소프트-스위칭 또는 실

효 전류가 최소화되도록 제어한다. 예를 들어, IGBT 같은 경우는 전류가 급격

히 하강하다가 전류가 완전히 제로로 떨어지기 않고 점진적으로 떨어지는 Tail 

전류로 높은 턴-오프 스위칭 손실이 존재하는데, 이러한 스위칭 손실을 저감

하기 위해서 전류모양을 삼각형(TRM, Triangular modulation)으로 성형함으로써 

불연속 전류 모드(DCM, Discontinuous conduction mode)구간을 의도적으로 만들

고 이를 통해 스위치의 영전류-스위칭을 만족시키도록 한다[46].  

실효 전류를 최소화 하기 위한 방법은 컨버터 분석 방법과 자유도 활용 개

수에 따라서 분류 될 수 있다. [140]에서는 시간영역의 분석을 통하여 삼차원 

자유도를 통해 도통 전류를 최소화 하였다. 그러나, 계산 과정이 복잡하여 오

프라인으로 최적 제어 변수를 계산하고, 대용량의 참조표를 통해 실시간 제어

로 구현된다. 이러한 문제 상황을 바탕으로, [142]에서는 전류의 푸리에 성분 

중 가장 지배적인 성분인 기본파 성분을 최소화 하는 변조 방법을 제안하였다. 

제안된 방법은 삼차원 자유도를 활용하였음에도, 간단한 분석적 해를 제공하

고 부하율과 전압 이득에 대하여 연속적인 해를 제공한다. 따라서, 참조표 없

이 실시간 계산 방식으로 구현될 수 있다는 장점이 있다. 또 기본파 전류 저

감의 효과로 기존의 SPS 방식에 비하여 우수한 도통 손실 특성을 갖는다.  
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2.3.2 직렬-LC 공진형 컨버터(LC-SRC) 

높은 전력밀도를 위해서는 스위칭 주파수를 증가시키는 것이 유리한데, 이

러한 경우 스위칭 손실 저감이 필수적이다. 공진형 컨버터는 공진하는 전류 

파형을 얻음으로써 턴-오프 전류를 저감함과 동시에 인버터측 ZVS 달성이 가

능하여 스위칭 손실을 크게 저감할 수 있는 장점이 있다. 일반적으로 직렬-LC 

공진형 컨버터(LC-SRC, LC-series resonance converter)는 그림 2-25(가)과 같이 인

버터와 동기-정류기 그리고 직렬-LC 공진 회로로 구성된다. 양방향 전력전달

을 위해서는 1, 2차측 스위치를 모두 능동 스위치로 구성하고, 전력 방향에 따

라 인버터와 정류기 역할을 바꾸게 된다. 직렬-LC 공진형 컨버터는 스위칭 주

파수와 공진 주파수의 비율 그리고 부하의 크기에 따라 전압 이득 곡선이 달

라지며, 일반적으로 시비율을 0.5로 고정하고 스위칭 주파수를 제어한다.  

직렬-LC 공진형 컨버터는 변압기의 자화 인덕턴스 𝐿m을 크게 설계하여 자

화 인덕턴스 𝐿m을 통한 순환 전류를 최소화하고 이를 무시한다. 또, 고조파 

차수가 증가할수록 직렬 임피던스의 크기가 크게 증가하여 고조파 전류가 작

은 크기로 필터링 되기 때문에, 기본파로만 해석한다 하여도 컨버터의 동작 

 

 

그림 2-25  직렬-LC 공진형 컨버터(LC-SRC) 

(가) 전력 회로와 (나)기본파 모델링 
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특성을 높은 정확도로 해석할 수 있다. 기본파 가정을 통해 그림 2-25(나)와 

같이 부하단의 정류기와 부하를 교류 등가 저항으로 모델링 할 수 있다. 

직렬-LC 공진 회로는 스위칭 주파수가 공진 주파수보다 큰 경우(𝐹r < 𝐹sw)에

는 공진 임피던스의 특성이 유도성을 띄며 스위칭 주파수가 커질수록 전압 이

득이 감소하고, 그 반대의 경우(𝐹r > 𝐹sw)에는 용량성을 띄며 스위칭 주파수가 

커질 수록 전압 이득이 증가한다. 임피던스의 특성이 유도성을 띄게 되면 이

상적으로는 전 부하 영역에서 인버터측 스위치의 ZVS 달성이 가능하기 때문

에 스위칭 주파수를 공진 주파수보다 크게 제어하는 것이 유리하다. 따라서 

유도성 영역(𝐹r < 𝐹sw)에서 동작하는 직렬-LC 공진형 컨버터는 경부하에서도 

스위칭 손실을 크게 저감할 수 있다. 그러나 경부하일 수록 전압 이득 곡선이 

완만해지기 때문에, 주파수 가변 범위가 넓어지며 전압 이득이 항상 1이하로 

제한되기 때문에 전압 이득 제어 범위가 좁다는 단점 있다. 또 주파수 제어는 

전자 방해(EMI, Electromagnetic interference) 필터 설계를 매우 어렵게 만든다. 

용량성 영역(𝐹r > 𝐹sw)의 제어가 반드시 불리한 것은 아니다. 용량성 영역에 

컨버터를 동작 시키면 컨버터를 DCM 모드로 동작 시킬 수 있다. MOSFET의 

경우에는 DCM 동작이 실효 전류를 증가시키기 때문에 큰 이점이 없지만, 

IGBT의 경우에는 앞서 언급하였던 것과 마찬가지로 스위치 턴-오프 손실이 

크기 때문에 영전류-스위칭 동작이 유리한 경우가 많다. 이러한 경우 컨버터

의 스위칭 주파수를 공진 주파수보다 충분히 낮게 가져가서 공진 전류의 

DCM 동작을 유도하고 이를 통해 영전류-스위칭을 달성할 수 있다. 하지만, 

직렬-LC 공진형 컨버터의 DCM 동작은 부하율에 관계없이 전압 이득이 1로 

고정되기 때문에 고정-승압비 직류-변압기와 같은 응용분야에 적합하다.  
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2.3.3 LLC / CLLC 직렬 공진형 컨버터(LLC / CLLC-SRC) 

LLC 직렬 공진형 컨버터(LLC-SRC, LLC-series resonance converter)는 변압기의 

자화 인덕턴스 𝐿m을 작게 설계하여 자화 인덕턴스도 공진에 참여하도록 구성

한다. LLC 직렬 공진형 컨버터는 직렬-LC 공진회로의 단점이 보안된 컨버터로 

직렬-LC 공진점 이하로 동작주파수가 내려가는 경우에도 전압 이득이 증가하

는 특성을 갖는다. 따라서 전압 제어 범위 폭이 직렬-LC 공진형 컨버터보다는 

넓으며, 전압 이득이 1근처라 하여도 안정적인 제어가 가능하다는 장점을 갖

는다. 그러나 부하가 높아 질수록 최대 전압 이득 범위가 줄어 들게 되어 여

전히 전압 제어의 폭은 DAB 컨버터 등의 다른 절연형 컨버터에 비하여 넓지 

않다고 할 수 있다. 또, 전압 이득이 1이하인 상황에서는 직렬-LC 공진형 컨버

터와 특성이 같아지는데, LLC 직렬 공진형 컨버터에서는 자화 전류에 의한 순

환 전류가 존재하기 때문에 도통 손실 특성이 열위에 있다.  

LLC 직렬 공진형 컨버터에서 1차측에서 2차측으로 전력전달을 하는 경우는 

LLC 공진회로 특성이, 2차측에서 1차측으로 전력전달을 하는 경우에는 직렬-

LC 공진형 컨버터 특성을 갖게 되어 특성이 비 대칭적인데, 이러한 비대칭성

을 극복하기 위하여 전력 흐름에 관계없이 대칭형 특성을 갖도록 하는 CLLC 

공진형 컨버터가 제안되었다[143].  
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2.3.4 직렬-공진형 듀얼 엑티브 브릿지 컨버터(SR-DAB) 

SR-DAB 컨버터는 양방향 LC-SRC 컨버터와 회로 구조가 같다. 그러나 직렬

-LC 공진회로를 제어용 임피던스로 보고 양 브릿지에서 능동 스위칭 하며, 전

압 위상을 제어하여 전력을 제어한다는 점에서 L-DAB 컨버터와 특징이 유사

하다. 직렬 임피던스가 매우 작게 되면, 전압 위상 변화 대한 출력 전력의 민

감도가 매우 커서 제어가 어렵고, 전압 이득 제어 시 순환 전류가 매우 크기 

때문에, L-DAB 컨버터에서 제어용 인덕터를 설계했던 것과 마찬가지로 직렬-

LC 공진회로의 임피던스 크기가 어느정도 크기 이상을 갖도록 한다. 따라서 

SR-DAB 컨버터는 공진주파수에서 동작하지 않고, 스위칭 주파수를 공진 주파

수보다 1.1~1.5배 높게 설정하는 것이 보통이다. 

SR-DAB 컨버터는 L-DAB 컨버터와 마찬가지로 1, 2차측 전압 크기에 관계

없이, 위상의 음/양에 따라 전달되는 전력의 음/양을 바꿀 수 있기 때문에 넓

은 전압 이득 제어가 가능하다. SR-DAB 컨버터는 LC-SRC 컨버터와 다르게 스

위칭 주파수에 충분히 떨어져 있기 때문에 전류 모양이 정현파에 가깝다고 볼 

수 없다. 그러나, 임피던스가 L만 있는 L-DAB 컨버터와 다르게, 직렬-LC 이기 

때문에 기본파와 고조파의 임피던스 크기 차이가 비교적 크고, 고조파 전류가 

L-DAB 컨버터에 비해서 저감 된다. 고조파 전류는 전압 이득과 부하의 크기

에 따라서 양의 전력을 전달하여 전체 실효 전류 저감에 도움이 되기 때문에 

반드시 손해라고 볼 수는 없다. 그러나 고주파 컨버터에서는 특히 주파수가 

높을 수록 권선의 고주파 저항이 커지는 점도 함께 생각하여 유불리를 검토 

해 보아야 한다.  

고조파 전류의 저감효과로 L-DAB 컨버터에 비해서 스위치 턴-오프 전류 크
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기 또한 저감된다고 볼 수 있다. 한편, 스위치 턴-오프 전류가 줄어드는 점은 

장단점이 존재한다. 이는 스위치 턴-오프 전류의 크기는 ZVS를 달성시키는 데

에도 관여하기 때문이다. 부하가 높은 상황에서는 스위치 턴-오프 전류가 충

분히 크기 때문에, ZVS 달성에 필요한 최소한의 음전류를 충분히 공급받을 수 

있다. 따라서 스위치 턴-오프 전류를 저감 시켜서 스위치 턴-오프 손실을 저감 

하는 것이 유리할 수 있다. 그러나, 경부하로 갈수록 스위치 턴-오프 전류크기

는 함께 감소하게 되는데, 스위치 턴-오프 전류 크기가 작게 되면 영 전압 스

위칭에 필요한 최소한의 음 전류 공급이 불가 해지고 ZVS 달성이 어려워진다. 

이는 SR-DAB 컨버터의 ZVS 달성 범위가 L-DAB 컨버터에 비해서 줄어들 수 

있음을 시사한다. 

표 2-4는 본 항에서 언급한 주요 직렬-입력 병렬-출력 컨버터의 단위 모듈을 

이루는 주요 전력 변환 토폴로지별 장단점이 요약되어 있다. 
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표 2-4  직렬-입력 병렬-출력 컨버터의 단위 모듈을 이루는 

주요 전력 변환 토폴로지별 장단점 

 L-DAB LC-SRC SR-DAB 

전압 제어 

범위 
넓음 좁음 넓음 

주요 제어 

방법 

전압 위상, 

양측 시비율 

스위칭 주파수, 

시비율+동기 정류 

전압 위상, 

양측 시비율 

ZVS 범위 중간 넓음 중간 

턴-오프 전류 높음 낮음 중간 

순환 전류 전압 이득에 민감 전압 이득에 둔감 전압 이득에 민감 

전류 THD 높음 낮음 중간 

주요 특징 

및 제한점 

(+) 승/강압 가능 

(-) 제어 복잡도 

(-) 변압기 포화 방지 

필요 

(-) 강압만 가능 

(-) 경부하 제어 

(-) EMI 필더 

(-) 수동소자 크기 

(+) 승/강압 가능 

(-) 수동소자 크기 

(-) 제어 복잡도 
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 SR-DAHB 컨버터의 기본파 해석과 제어 방식 

기본파 해석은 스위칭 한주기에 각 소자에 인가되는 전압 전류의 기본파 성

분만을 고려하여 해석하는 방법이다. 일반적으로 스위치로부터 인가되는 구형

파 전압의 기본파 성분을 푸리에 분석을 통해 도출하고 이를 회로에 인가하는 

방식으로 모델링한다. 기본파 성분의 전압을 회로에 인가하였기 때문에 임피

던스에는 기본파 성분의 전류만 흐르는 것으로 모델링 할 수 있다. 기본파는 

다른 주파수 성분에 비해서 가장 우세한 성분이므로, 기본파 해석 방법은 비

교적 높은 정확도로 컨버터의 해석이 가능하다. 또한 비교적 단순한 형태의 

해석해를 얻을 수 있어 직관적인 수식 분석에 용이 하며, 일반적으로 스위칭 

패턴의 변화가 있더라도, 해석에 사용되는 수식이 달라지지 않는다. 그러나, 

 

 

(가) 

 

(나) 

그림 2-26  SR-DAHB 컨버터의 (가) 기본파 모델 (나) 유/무효 전력 흐름 
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스위치의 시비율조정 등에 따라 고조파 전압이 증가하여 고조파 전류의 크기

가 무시할 수 없는 수준으로 증가하게 되면 해석 정확도가 크게 감소한다. 또

한, 스위치의 ZVS 달성 예측을 위해서는 스위칭 순간의 전류 크기가 중요한

데, 고조파 전류가 무시불가한 크기인 경우 ZVS 달성 예측도 제한되게 된다.  

그림 2-26은 본 절에서 분석하고자 하는 SR-DAHB 컨버터의 기본파 모델과

유/무효 전력 흐름을 보여 준다. 한편 SR-DAHB 컨버터의 기본파 모델은 SR-

DAB와 동일하기 때문에, 기본파로 해석하였던 SR-DAB 컨버터 해석 방식

([144])을 그대로 적용할 수 있다. 

 

2.4.1 SR-DAHB 컨버터의 기본파 해석 

본 논문에서는 수식의 간결화를 위해서 1차측 전압과 2차측 전압의 비율인 

전압 이득(Voltage conversion ratio)을 𝑀으로 정의하였다. 

 𝑀 ∶=
𝑉dc,s
𝑉dc,p

 (2.7) 

컨버터의 제어 변수 [𝐷p 𝐷s 𝐷𝜙]에 대해서 임피던스에 인가하는 1차측 기

본파 전압과 2차측 기본파 전압은 푸리에 변환을 통해 다음과 구할 수 있다. 

 𝑣p1(𝑡) =
2𝑉dc,p

𝜋
sin(𝜋𝐷p)cos(𝜔sw𝑡) (2.8) 

 𝑣s1(𝑡) =
2𝑀𝑉dc,p

𝜋
sin(𝜋𝐷s)cos(𝜔sw𝑡 − 2𝜋𝐷𝜙) (2.9) 

이때 스위칭 주파수에서의 페이저(Phasor)를 직교 좌표계(Rectangular 

coordinates)를 이용하여 (2.10), (2.11)과 같이 나타낼 수 있다. 페이저는 대문자, 

굵은 글씨와 함께 페이저 표시 �̇�로 표시하였으며, �̇�p1와 �̇�s1는 각각 1차측, 2

차측 기본파 페이저 전압을 나타낸다. 페이저의 크기는 실효 값으로 나타내었
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다. 

 �̇�p1 =
 2𝑉dc,p

𝜋
sin(𝜋𝐷p) (2.10) 

 �̇�s1 =
 2𝑀𝑉dc,p

𝜋
sin(𝜋𝐷s) (cos(2𝜋𝐷𝜙) − 𝑗sin(2𝜋𝐷𝜙)) (2.11) 

페이저로 나타낸 1차측 2차측 기본파 전압의 차이 �̇�p1 − �̇�s1를 스위칭 주파

수에서의 직렬-LC 임피던스 −𝑗𝑋T1 로 나누어 주면 (2.12)와 같이 임피던스에 

흐르는 전류 �̇�r1를 구할 수 있으며, 이를 통해 커패시터의 전압도 (2.13)과 같

이 구할 수 있다. 

 

�̇�𝐿1 =
 2𝑉dc,p

𝜋𝑋T1
(𝑀sin(𝜋𝐷s)sin(2𝜋𝐷ϕ)

− 𝑗 (sin(𝜋𝐷p) − 𝑀sin(𝜋𝐷s)cos(2𝜋𝐷𝜙))) 

(2.12) 

 

�̇�𝐶1 = −
 2𝐹N𝑉dc,p

𝜋𝑋T1
(sin(𝜋𝐷p) − 𝑀sin(𝜋𝐷s)cos(2𝜋𝐷𝜙)

+ 𝑗𝑀sin(𝜋𝐷s)sin(2𝜋𝐷ϕ)) 

(2.13) 

페이저로 나타낸 전압과 전류를 이용해서, 1차측에서 공급하여 주는 유효전

력과 무효전력은 각각 (2.14)와 (2.15)와 같이 나타낼 수 있다. 

 

𝑃p1 = Re{�̇�p1 ∙ �̇�𝐿1
∗ } 

=
2𝑀𝑉dc,p

2

𝜋2𝑋T1
sin(𝜋𝐷p)sin(𝜋𝐷s)sin(2𝜋𝐷𝜙) 

(2.14) 

 

𝑄p1 = Im{�̇�p1 ∙ �̇�𝐿1
∗ } 

=
2𝑉dc,p

2

𝜋2𝑋T1
sin(𝜋𝐷p) (sin(𝜋𝐷p) − 𝑀sin(𝜋𝐷s)cos(2𝜋𝐷𝜙)) 

(2.15) 
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같은 방법으로 2차측에서 공급하여 주는 유효전력과 무효전력은 (2.16)과 

(2.17)과 같이 나타낼 수 있다. 

 

𝑃s1 = Re{�̇�s1 ∙ −�̇�𝐿1
∗ } 

= −
2𝑀𝑉dc,p

2

𝜋2𝑋T1
sin(𝜋𝐷p)sin(𝜋𝐷s)sin(2𝜋𝐷𝜙) 

(2.16) 

 

𝑄s1 = Im{�̇�s1 ∙ −�̇�𝐿1
∗ } 

=
2𝑀𝑉dc,p

2

𝜋2𝑋T1
sin(𝜋𝐷s) (𝑀sin(𝜋𝐷s) − sin(𝜋𝐷p)cos(2𝜋𝐷𝜙)) 

(2.17) 

임피던스는 무손실(Loss-less) 회로로 가정하였기 때문에, 1차측에서 공급하여 

준 유효 전력은 2차측에서 공급받은 유효전력과 같음(𝑃p1 = −𝑃s1 )을 (2.14)와 

(2.16)을 통해 알 수 있다. 임피던스에서 공급받은 무효 전력은 1차측에서 공

급하여 준 무효전력 (2.15)와 2차측에서 공급하여 준 무효전력 (2.17)의 합과 

같고 (2.18)과 같이 계산할 수 있다.  

 

𝑄𝑋𝑇1 = −(𝑄p1 +𝑄s1) 

= −
2𝑉dc,p

2

𝜋2𝑋T1
(sin2(𝜋𝐷p) + 𝑀2sin(𝜋𝐷s)

− 2𝑀sin(𝜋𝐷p)sin(𝜋𝐷s)cos(2𝜋𝐷𝜙)) 

(2.18) 

이때 기본파 실효 전류는 임피던스에서 공급받은 무효 전력 (2.18)을 통해 

(2.19)와 같이 계산할 수 있다. 또, 컨버터에서 흐르는 순시 기본파 전류는 

(2.12)를 통해서 (2.20)과 같이 얻을 수 있다. 

 

𝐼𝐿1,rms = |�̇�𝐿1| 

=
 2𝑉dc,p

𝜋𝑋T1
√

sin2(𝜋𝐷p) + 𝑀2 sin2(𝜋𝐷s)

−2𝑀sin(𝜋𝐷p)sin(𝜋𝐷s)cos(2𝜋𝐷ϕ)
 

(2.19) 
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 𝑖𝐿1(𝑡) =
2𝑉dc,p

𝜋𝑋T1
(sin(𝜋𝐷p)sin(𝜔s𝑡) − 𝑀sin(𝜋𝐷s)sin(𝜔sw𝑡 − 2𝜋𝐷𝜙)) (2.20) 

같은 방법으로 커패시터에 인가되는 기본파 실효 전압과 순시 전압은 (2.21)

과 (2.22)와 같이 구할 수 있다. 

 

𝑉𝐶1,rms = |�̇�𝐶1| 

=
 2𝐹N𝑉dc,p

𝜋𝑋T1
√

sin2(𝜋𝐷p) + 𝑀2 sin2(𝜋𝐷s)

−2𝑀sin(𝜋𝐷p)sin(𝜋𝐷s)cos(2𝜋𝐷ϕ)
 

(2.21) 

 𝑣𝐶1(𝑡) =
2𝐹N𝑉dc,p

𝜋𝑋1
(−sin(𝜋𝐷𝑝)cos(𝜔s𝑡) + 𝑀sin(𝜋𝐷s)cos(𝜔sw𝑡 − 2𝜋𝐷𝜙)) (2.22) 

스위칭 순간의 인덕터 전류는 ZVS의 달성 여부를 판단하기 위한 주요 지표

인데, 스위칭 순간의 전류는 스위치의 게이트 신호가 인가되는 시점을 (2.20)

에 대입함으로써 표 2-5와 같이 구할 수 있다.  

 

표 2-5  기본파 해석을 통한 스위칭 순간의 전류 

 인덕터 순시 전류 표현식 

𝐼sw,PH 𝑖𝐿1 (−
𝐷p𝑇sw

2
) 

2𝑉dc,p

𝜋𝑋T1
(
𝑀sin(𝜋𝐷s)sin(𝜋𝐷p + 2𝜋𝐷𝜙)

− sin2(𝜋𝐷𝑝)
) 

𝐼sw,PL −𝑖𝐿1 (
𝐷p𝑇sw

2
) 

2𝑉dc,p

𝜋𝑋T1
(
𝑀sin(𝜋𝐷s)sin(𝜋𝐷p − 2𝜋𝐷𝜙)

− sin2(𝜋𝐷p)
) 

𝐼sw,SH −𝑖𝐿1 ((𝐷𝜙 −
𝐷s
2
)𝑇sw) 

2𝑉dc,p

𝜋𝑋T1
(
sin(𝜋𝐷p)sin(𝜋𝐷s − 2𝜋𝐷𝜙)

−𝑀 sin2(𝜋𝐷s)
) 

𝐼sw,SL 𝑖𝐿1 ((𝐷𝜙 −
𝐷s
2
)𝑇sw) 

2𝑉dc,p

𝜋𝑋T1
(
sin(𝜋𝐷p)sin(𝜋𝐷s + 2𝜋𝐷𝜙)

−𝑀 sin2(𝜋𝐷s)
) 
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2.4.2 SR-DAHB 컨버터의 제어 방식 

SR-DAHB 컨버터의 기본파 모델링은 SR-DAB 컨버터와 동일하기 때문에, 

기본파 기반으로 분석되고 제안된 SR-DAB 컨버터의 제어 방식들은 SR-DAHB 

컨버터에 동일하게 적용될 수 있다. SR-DAHB 컨버터의 제어 자유도는 1, 2차

측 시비율, 전압 위상 그리고 스위칭 주파수까지 총 4가지 자유도가 존재한다. 

따라서, 같은 지령 출력 전력을 만족하는 제어 변수 조합은 무한하다. 이러한 

제어 자유도를 몇 개를 활용하였는지, 어떤 상태 변수를 최적화하는 데에 활

용했는지에 따라서 제어 방식들이 분류될 수 있다.  

가장 기본적인 제어 방식으로는 시비율을 0.5로 고정하고, 전압 위상만을 조

절 하는 SPS 방법이 있다[144]. 제어 자유도가 1개 이므로 지령 출력 전력을 

만족시키는데 제어 자유도를 모두 활용하게 되며 다른 상태 변수들을 최적화

(가)                                  (나) 

그림 2-27  SR-DAHB 컨버터의 제어 방식1 

(가) SPS 제어 [144] (나) 최소 기본파-실효전류 제어 방식(MCT) [145], [146] 
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할 수는 없다. 그러나, 1차측 2차측의 스위치의 0.5  시비율 고정하는 것은 극 

전압을 최대로 활용하는 방법이기 때문에, 모든 제어 방식들이 고출력 전력을 

전달하고자 할 때 에는 SPS 제어 방식으로 수렴하게 된다. 그림 2-27(가)는 

SPS 제어 방식의 예시1를 보여준다. 

제어 자유도를 2개 이상 활용하게 되는 경우부터 지령 전력을 만족하면서 

상태 변수를 최적화할 수 있는 자유도가 생기게 된다. 이에 도통 손실을 저감

하기 위해서 실효 전류를 최소화 또는 무효전력을 최소화하는 방향에 초점이 

맞춰져 많은 제어 기법들이 연구되어왔다. 대표적으로는 최소 기본파-실효전

류 제어 방식(MCT , Minimum current trajectory)이 있다[145], [146]. MCT 제어 방

식은 고정 스위칭 주파수에서 시비율과 위상 총 3개의 자유도를 이용한다. 무

한한 제어 변수 세트 중 기본파 실효전류를 최소화하도록 하는 제어 변수로 

제어하는 방법이다. 이 방법은 1차측 2차측 전압 중 낮은 전압 측의 구형파의 

시비율을 0.5로 고정하여 낮은 전압 측의 극 전압 크기를 최대화하고, 이 전압

에 기본파 전류를 동상으로 맞추도록 하여 기본파-실효전류를 최소화한다. 따

라서 실제적으로는 높은 전압 측의 시비율 1개와 전압 위상이 조정된다. 이러

한 방법을 통해 기본파 전류에 의한 도통 손실을 최소화할 수 있다. 그림 

2-27(나)는 MCT 제어 방식의 예시를 보여준다. 낮은 전압 측인 2차측에 전류

가 동상이 되도록 제어하여 기본파-실효전류가 최소화되어 SPS 제어 방식보다 

더 낮은 전류에서 지령 출력 전력을 만족하는 것을 볼 수 있다. 그러나 기본

파 전류가 지배적인 것을 고려하여 볼 때 시비율이 조정되는 브릿지에서 한 

개의 스위치가 제어 조건(지령 출력 전력, 전압 이득)에 따라 ZVS를 달성하지 

                                                      

1본 항에서의 모의 실험 조건: 𝑉p = 400 V, 𝑉s = 300 V, 𝑍o = 15 Ω, 𝑃o = 750 W. 
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못할 수 있다. 그림 2-27(나)에서는 1차측 스위치의 윗상 스위치가 ZVS 달성

되지 않는 것을 볼 수 있다. 

가변 스위칭 주파수 제어를 활용하는 경우에는, 임피던스 크기를 변동시킬 

수 있는 강력한 장점이 있다. 주파수를 올리게 되면 임피던스가 낮아지고, 내

리게 되면 임피던스가 커지게 된다. ZVS를 용이하게 달성 시키기 위하여 1차

측과 2차측의 시비율을 0.5로 고정시키고, 위상과 주파수를 이용하여 출력 전

력을 만족하도록 제어한다([147]–[151]). 지령 전력을 만족시키고 난 다음에 남

은 한 개의 자유도는 그림 2-28(가)와 같이 기본파-실효전류를 최소화([149]) 

하는데 쓰이거나, 한쪽 브릿지의 기본파 무효전력을 최소화([150]) 할 수 있고, 

로스 모델을 이용한 수치해석적 최적화를 통해 제어 변수를 오프라인에서 계

산([148], [151])할 수도 있다. 그러나 지령 출력전력의 크기와 전압 이득에 따

(가)                                  (나) 

그림 2-28  SR-DAHB 컨버터의 제어 방식2 

(가) 주파수+위상 제어 방식(VFM+PSM) [149] (나) 4자유도 제어 방식 [152] 
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라서 가변 스위칭 주파수의 범위가 커지게 되는 단점이 존재한다. 이에 따라 

주파수 가변의 상한과 하한을 두어 가변 스위칭 주파수 제어와 위상제어를 둘

다 활용하다가 상한 또는 하한을 넘어서게 되면 위상제어만을 활용하는 방식

도 제안되었다[147].  

가변 스위칭 주파수 제어와 시비율 그리고 전압 위상을 조정하는 연구도 있

었다([152]–[155]). [152]에서는 그림 2-28(나)와 같이 기본파-실효전류 최소화에 

더해서 높은 전압 측의 무효전력이 0으로 되도록 하였으며, [153]에서는 3개의 

스위치의 스위칭-전류가 0이 되어 영전류-스위칭이 달성되도록 하였고, [154], 

[155]에서는 목적함수를 최소화 하도록 제어 변수를 수치해석적으로 도출하였

다. 모든 스위치의 ZVS를 만족 시키는 제한 조건을 두고 [154]에서는 컨버터 

손실 모델의 최소화 [155]에서는 고조파를 포함한 실효전류가 최소화되도록 

하였다. 일반적으로 가변 스위칭 주파수 제어에 시비율을 추가로 제어하는 방

식은 가변 스위칭 주파수와 전압 위상 제어만을 활용하는 경우에 비하여 스위

칭 주파수 가변 폭이 줄어드는 장점이 있다. 
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제  3  장  커패시터 커플링을 이용한 직류 배전용 

반도체 변압기 모델링 및 컨버터 모듈 설계 

반도체 변압기는 높은 전력밀도, 부하에 둔감한 효율 특성, 전압강하 및 계

통 사고 대응가능 등 여러가지 장점을 가지고 있지만, 상용 주파수 변압기 대

비 낮은 효율을 보이며 이는 상용화에 큰 제한이 있다. 고주파 고전압 절연 

변압기를 제거한 비절연 반도체 변압기도 많은 연구가 진행되었지만, 고 승압

비 응용에는 크게 유리하지 않거나, 스위치의 이용률이 떨어지는 등의 문제가 

있다. 

본 장에서는 2.2절에서 언급하였던 커패시터의 우수한 특성과 잠재력을 바

탕으로 커패시터 커플링을 이용한 직류 배전용 중전압-저전압 반도체 변압기

를 모델링하고 단위 모듈 컨버터의 설계 연구를 진행한다.  

3.1절에서는 커패시터 커플링을 이용한 직렬-입력 병렬-출력 반도체 변압기

의 모델링을 통해 적층 되어 있는 각 층의 컨버터 모듈이 2병렬화 된 SR-

DAHB 컨버터임을 보인다. 이는 영상분 전압/전류 해석이 부재한 기존의 문헌

들 에서는 각 층의 컨버터 모듈을 DAB 컨버터로 모델링 한 것과 차이를 보

인다. 

3.2절에서는 3.1절에서의 등가 모델링 결과를 바탕으로 커패시터 커플링을 

이용한 직렬-입력 병렬-출력 반도체 변압기를 구성하는 가장 최소 단위의 컨

버터인 SR-DAHB 컨버터의 설계에 관하여 논의한다. 기존의 연구에는 부재하

였던 체계적인 설계 방식을 제안하여 높은 전력밀도와 높은 효율을 달성할 수 

있도록 한다.  
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 커패시터 커플링을 이용한 직렬-입력 병렬-출력 반도체 

변압기 등가 모델링 

본 절에서는 커패시터 커플링을 이용한 직렬-입력 병렬-출력 반도체 변압기 

의 모델링을 도출한다.  

3.1.1 등가 회로 

본 논문에서는 편의상 중전압 계통 측을 1차측으로 저전압 계통 측을 2차측

으로 명칭 한다. 커패시터 커플링을 이용한 직렬-입력 병렬-출력 컨버터의 단

그림 3-1  커패시터 커플링을 이용한 반도체 변압기의 

일반적인 전력 회로 구조 
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위 모듈은 1차측 2차측 양쪽에 풀-브릿지 구조를 갖고, 직렬-LC 임피던스를 

갖는 컨버터로 구성된다. 

그림 3-1은 𝑁개의 모듈이 적층 된 커패시터 커플링을 이용한 직렬-입력 병

렬-출력 반도체 변압기의 일반적인 전력 회로 구조를 나타낸다. 접지 방식은 

일반적인 상황을 고려 하여 접지 저항 𝑅g와 Y-커패시터 𝐶y를 모델링 하였다. 

만약, 직접(solid) 접지하는 경우는 그림 3-1의 접지 저항 𝑅g의 값이 0인 경우

로 간주할 수 있다. 

(가)

(나) 

그림 3-2  커패시터 커플링을 이용한 컨버터 모듈의 회로 구조 

(가) 전력 회로의 구성 (나) 직류/교류 전압 성분이 분리된 등가 모델 
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전체 반도체 변압기 내의 모든 모듈들의 상태 변수를 한번에 해석하는 것은 

매우 복잡하다. 따라서, 임의의 𝑛번째 층 위치에 있는 모듈의 정상상태 전압, 

전류, 전력을 해석하고 이를 전체 모듈로 일반화하는 방향이 컨버터 해석에 

유용하다. 후술하는 과정은 이러한 일반화된 해석을 위하여 임의의 n번째 층

의 모듈의 스위칭 제어에 의한 영향을 등가 모델 도출을 통해 해석하는 과정

이다.  

그림 3-2(가)는 커패시터 커플링을 이용한 컨버터의 전력 회로 구조를 보여

준다. 편의상 단위 모듈 내에 있는 2개의 직렬-LC 회로를 각각 a상과 b상으로 

명칭 하겠다. 컨버터의 전력은 교류 전류로 전달이 되기 때문에 컨버터에서 

직류 성분을 제거한 교류 등가 회로로 해석하는 것이 편리하다. 따라서 그림 

3-2(가)의 교류 등가 회로를 도출하기 위해 능동소자와 수동소자의 직류 전압 

성분과 교류성분을 분리하여 나타내면 그림 3-2(나)와 같이 나타낼 수 있다. 

각 브릿지의 스위칭 전압(𝑣p𝑥@𝑛, 𝑣s𝑥@𝑛)이 직류 전압 성분(𝑣p𝑥@𝑛̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ , 𝑣s𝑥@𝑛̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ )과 교류 

구형파 전압 성분(𝑣px,ac@𝑛, 𝑣sx,ac@𝑛 )으로 분리되어 표현된 것을 확인 할 수 있

다.  

 

𝑣p𝑥@𝑛 = 𝑣p𝑥@𝑛 + 𝑣p𝑥,ac@𝑛 

= 𝐷p𝑥@𝑛𝑉dc,p@𝑛 + 𝑣p𝑥,ac@𝑛 
(3.1) 

 

𝑣s𝑥@𝑛 = 𝑣s𝑥@𝑛̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ + 𝑣s𝑥,ac@𝑛 

= 𝐷s𝑥@𝑛𝑉dc,s@𝑛 + 𝑣s𝑥,ac@𝑛 
(3.2) 

여기서 상태 변수들의 아래 첨자의 ‘@’ 뒤 숫자는 모듈의 층수를 나타내며, 

기호 ‘∗̅’는 상태 변수 ∗의 평균을 나타낸다.  
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그림 3-3  커패시터 커플링을 이용한 반도체 변압기의 

직류 전압 성분과 고주파 성분을 분리한 등가 회로 
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브릿지의 라인 커패시터 𝐶r의 직류 전압 성분 𝑉dc,c𝑥@𝑛는 적층 되어 있는 1

차측 모듈들의 직류단 전압(𝑉dc,p@1, … , 𝑉dc,p@(𝑛−1) )의 합과, 1, 2차측의 하프-브

릿지에서 출력하는 구형파의 평균값(𝑣p𝑥@𝑛̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ , 𝑣s𝑥@𝑛̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅  ) 그리고, 1, 2차측 컨버터의 

기준 전위 차이의 합으로 나타낼 수 있다. 이를 수식으로 나타내면 (3.3)과 같

다. 

 𝑉dc,c𝑥@𝑛 = (∑ 𝑉dc,p@𝑚

𝑛−1

𝑚=1

) + 𝑣p𝑥@𝑛̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ − 𝑣s𝑥@𝑛̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ −
𝑉dc,s
2

, 𝑥 = a, b (3.3) 

같은 방법으로 전체 모듈에 대해서 동일한 과정을 진행한다. 이때, 각 층의 직

류 단 커패시터 𝐶dc의 커패시턴스는 충분히 커서 스위칭 주파수 대역의 임피

던스는 무시하고 직류 전압원으로 모델링 한다. 각 층의 모듈들이 그림 3-2처

럼 등가 모델링 되며 최종적으로 그림 3-3과 같은 등가 모델을 얻을 수 있다.  

그림 3-4  𝑛번째 모듈의 교류 전압원만을 남긴 등가 회로 
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이렇게 얻어진 전체 회로의 등가 모델에서 𝑛번째 모듈의 교류 전압원에 의

한 전류의 흐름과 전력 전달을 분석하기 위해서 중첩(Super position)의 원리를 

적용한다. 그림 3-3의 등가 회로에서 𝑛번째 모듈의 교류 전압원만 남기고 분

리된 직류 전압 성분들과 다른 모듈에 있는 교류 전압원을 단락 시켜 표현하

면 그림 3-4와 같이 𝑛번째 모듈의 교류 등가 회로를 도출할 수 있다.  
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3.1.2  영상분 전류 분석과 최소화 방법 

그림 3-4를 보면, 𝑛번째 모듈은 (𝑁 − 1)개의 모듈 내부의 직렬-LC 회로와 접

지 임피던스와 병렬 연결 됨을 알 수 있다. 따라서, 𝑛번째 모듈의 스위칭에 

의해 모듈 외부의 등가 병렬 회로들에 스위칭 주파수 전류가 흐를 수 있다. 

이는, 변압기 절연의 부재로, 비절연 컨버터이기 때문에 나타나는 특징이라고 

할 수 있다. 모듈 외부의 등가 병렬 회로에 흐르는 전류 성분은 추가적인 

ESR 손실을 야기하기 때문에 최소화되는 것이 좋다. 본 논문에서는 n번째 모

듈의 두개 브릿지의 전류 𝑖a, 𝑖b의 합 성분을 ‘영상분 전류성분’ 𝑖0 = 𝑖a + 𝑖b  이

라고 정의한다. 

영상분 전류의 분석을 용이하게 하기 위하여 주파수 영역 해석을 도입한다. 

이에 따라, 𝑛번째 모듈의 두 브릿지의 𝑘차수 고조파 전류는 각각 𝑰a𝑘 , 𝑰b𝑘로 

나타낼 수 있으며, 𝑘차수 고조파 영상분 전류성분은 𝑰0𝑘 = 𝑰a𝑘 + 𝑰b𝑘로 나타낼 

수 있다. 그림 3-5에서 볼 수 있듯이, 𝑘차수 고조파 영상분 전류 𝑰0𝑘은 𝑛번째 

모듈에서 본 영상분 등가 임피던스 𝒁0𝑘를 통해 흐르게 된다. 𝒁0𝑘는 2(𝑁 − 1)

 

 

그림 3-5  푸리에 성분으로 표현한 𝑛번째 모듈의 주파수영역 등가 회로 
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개의 직렬-LC 임피던스와 접지 임피던스의 병렬로 등가모델링 할 수 있으며 

이를 수식으로 표현하면 (3.4)와 같다. 

 

𝒁0𝑘 = 
𝑗𝑋T𝑘

2(𝑁 − 1)
// ((−𝑗𝑋pc𝑘//𝑅sg) + (−𝑗𝑋sc𝑘//𝑅sg)) , 𝑘 = 1, 2, 3, … 

(3.4) 

여기서 𝑋T𝑘은 𝑘차수 에서의 직렬-LC 임피던스 크기를 나타낸다. 위와 같은 과

정을 통해 그림 3-4의 등가모델에서 𝑘차수의 임피던스 등가 회로를 나타내면 

그림 3-5와 같이 나타낼 수 있다. 이때, 𝑽psx𝑘는 𝑘차수에서 1차측 전압과 2차측 

전압의 차동 성분을 나타내며 (3.5)와 같다. 

 𝑽psx𝑘 = 𝑽px𝑘 − 𝑽sx𝑘 , 𝑥 = a, b, 𝑘 = 1, 2, 3, … (3.5) 

𝑛번째 모듈에서 흐르는 영상분 전류의 크기 𝑰0𝑘을 구하기 위하여 테브난 등

가회로를 도출한다. 𝒁0𝑘의 양 단자 기준으로 테브난 등가회로를 도출하면 그

림 3-6과 같다. 이를 통해 영상분 전류의 크기는 (3.6)과 같이 구할 수 있다. 

 𝑰0𝑘 =
𝑽psa𝑘 + 𝑽psb𝑘

𝑗𝑋T𝑘 + 2𝒁0𝑘
, 𝑘 = 1, 2, 3, … (3.6) 

앞서 언급하였듯이 영상분 전류 성분 𝑰0𝑘는 전력 전달에 관여하지 않고, 다

른 모듈 또는 접지 임피던스를 통해 순환하는 성분으로 불필요한 손실과 다른 

모듈과의 커플링을 발생시키기 때문에 최소화하는 것이 좋다. 따라서 영상분 

그림 3-6  𝑛번째 모듈의 영상분 테브난 등가회로 
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전류 성분 𝑰0𝑘을 최소화하기 위해서 영상분 전압 𝑉0𝑘 = (𝑽psa𝑘 + 𝑽psb𝑘)/2를 0

으로 제어하는 것이 좋다. 즉 1차측 전압과 2차측 전압은 (3.7)의 관계를 갖고 

제어되어야 한다. 

 𝑽psb𝑘 = −𝑽psa𝑘, 𝑘 = 1, 2, 3, … (3.7) 

한편 하프-브릿지에서 출력하는 구형파의 제어의 자유도는 시비율과 위상 2

가지이다. 임의의 시비율 값 [𝐷pa, 𝐷sa]에 대해서 (3.7)을 만족시키는 스위칭 방

법은 b상의 시비율을 [𝐷pa̅̅ ̅̅ ̅, 𝐷sa̅̅ ̅̅̅]로 종속적으로 결정하고, a상과 b상의 구형파 

사이에 위상을 𝜋로 두어야 한다. 이를 수식으로 표현하면 (3.8)과 (3.9)와 같이 

나타낼 수 있다. 

 

𝑽pb𝑘 =
2𝑉dc,psin(𝑘𝐷pa̅̅ ̅̅ ̅𝜋)

𝑘𝜋
(cos(𝑘𝜋) − 𝑗sin(𝑘𝜋)) 

= −
2𝑉dc,psin(𝑘𝐷pa𝜋)

𝑘𝜋
= −𝑽pa𝑘 

(3.8) 

 

𝑽sb𝑘 =
2𝑉dc,ssin(𝑘𝐷sa̅̅ ̅̅̅𝜋)

𝑘𝜋
(cos(𝑘(2𝐷𝜙 + 1)𝜋) − 𝑗sin(𝑘(2𝐷𝜙 + 1)𝜋)) 

= −
2𝑉dc,ssin(𝑘𝐷sa𝜋)

𝑘𝜋
(cos(2𝑘𝐷𝜙𝜋) − 𝑗sin(2𝑘𝐷𝜙𝜋)) = −𝑽sa𝑘 

(3.9) 

따라서 본 논문에서는 영상분 전류 𝑰0𝑘를 최소화하기 위해서 a상에서 출력

하는 전압과 b상에서 출력하는 전압의 시비율과 위상이 (3.10)과 (3.11)의 관계

를 유지하도록 한다. 

 [𝐷pa 𝜙pa 𝐷sa 𝜙sa] = [𝐷p 0 𝐷s        𝜋𝐷𝜙     ] (3.10) 

 [𝐷pb 𝜙pb 𝐷sb 𝜙sb] = [𝐷p̅̅̅̅ 𝜋 𝐷s̅̅ ̅ 𝜋(𝐷𝜙 + 1)] (3.11) 

그림 3-7에는 (3.10)과 (3.11)에 의한 스위칭 방식의 예시가 표현되어 있다. 

스위칭 전압의 위상은 𝑣pa전압의 중심을 기준으로 표현되었다. 그림 3-7(가)는 
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전압 위상 각 𝐷𝜙만 조정되는 경우를 나타내며, 그림 3-7(나)는 1, 2차측 시비율 

𝐷p, 𝐷s와 전압 위상 각 𝐷𝜙가 모두 조정되는 경우를 보여준다.  

시비율이 조정되는 경우에서 주목할 만한 특징은, 한쪽 브릿지의 시비율은 

커지는 방향으로, 다른 한쪽 브릿지의 시비율은 작아지는 방향으로 조정된다

는 것이다. 이는 일반적인 절연형 풀-브릿지 인버터에서 전압의 크기를 조정

하기 위한 스위칭 방식(극 전압 시비율을 0.5로 고정하고, 극 전압 위상을 천

이하는 방식)과 크게 다르다.  

(가)                               (나) 

그림 3-7  영상분 전압을 최소화하기 위한 스위칭 방식 

(가) 위상제어만 제어하는 경우 

(나) 위상과 시비율을 모두 조정하는 경우 
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3.1.3  차동-모드 전류 해석과 최소 단위 컨버터의 도출 

컨버터의 전력전달은 직렬-LC 임피던스에 흐르는 전류 𝐼𝑘를 통해서 전달되

게 된다. 직렬-LC 임피던스에 흐르는 전류 𝐼𝑘의 해석은 영상분 전류를 최소화 

조건 (3.7)하에 이루어 져야 한다. 따라서 (3.7)의 제한 조건 하에 등가 회로를 

도출한다. 이에, 한쪽 브릿지의 구형파 전압원은 그림 3-8(가)와 같이 종속 전

압원으로 표현될 수 있다. 영상분 전류가 최소화 되었으므로 직렬-LC 임피던

스에 흐르는 전류 𝐼𝑘는 곧, 𝑛번째 모듈의 차동-모드 전류와 같아진다. 

직렬-LC 임피던스 전류 𝐼𝑘를 구하기 위해 테브난 등가 회로를 도출하면 테

브난 등가 전압 𝑉oc와 테브난 등가 임피던스 𝒁th는 (3.12)와 (3.13)과 같이 도출

할 수 있다. 이를 그림으로 표현하면, 그림 3-8(나)와 같다. 

 𝑽oc = 𝑽ps𝑘 (
𝑗𝑋T𝑘 + 2𝒁0𝑘
𝑗𝑋T𝑘 + 𝒁0𝑘

) (3.12) 

(가)                            (나) 

그림 3-8  𝑛번째 모듈의 차동-모드 등가회로1 

(가)한쪽 브릿지 전원을 종속전원으로 표현한 차동-모드 등가회로  

(나) 테브난 등가회로 
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 𝒁th =
𝑗𝑋T𝑘𝒁0𝑘
𝑗𝑋T𝑘 + 𝒁0𝑘

 (3.13) 

도출한 테브난 등가 모델을 통해 직렬-LC 임피던스 전류 𝐼𝑘 를 계산하면 

(3.14)와 같이 계산할 수 있다. 

 

𝑰𝑘 =
𝑽oc

𝒁th + 𝑗𝑋T𝑘
 

=
𝑽ps𝑘

𝑗𝑋T𝑘
 

(3.14) 

(3.14)에서 알 수 있는 사실은 직렬-LC 임피던스 전류 𝐼𝑘는 영상분 임피던스 

𝒁0𝑘과 관계없이 1, 2차측 브릿지의 차동-전압 𝑽ps𝑘와 직렬-LC 임피던스 𝑗𝑋T𝑘로 

결정됨을 알 수 있다. (3.14)의 결과를 등가 회로 나타내면 그림 3-9(가)와 같이 

표현될 수 있다. 차동-전압 성분 𝑽ps𝑘는 다시 𝑽p𝑘 − 𝑽s𝑘로 나뉘어 표현되었다. 

이러한 주파수 영역 등가 회로 그림 3-9(가)를 다시 시간영역 등가 회로로 표

현하면 그림 3-9(나)와 같이 표현될 수 있다. 그림 3-9(나)에서 알 수 있듯이 

순시 전류 𝑖𝑘는 풀-브릿지로 구동되는 SR-DAB 컨버터가 아닌 하프-브릿지로 

구동되는 SR-DAHB로 모델링 된 컨버터의 순시 전류와 같다는 것을 알 수 있

 

 

(가)                                  (나) 

그림 3-9  𝑛번째 모듈의 차동-모드 등가회로2 

(가) 주파수 영역 등가회로 (나) 시간영역 등가회로 
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다. 이는 커패시터 커플링을 이용한 컨버터의 공진 인덕터, 공진 커패시터의 

정상/과도 상태 해석 결과는 SR-DAHB 컨버터의 해석 결과와 같다는 것을 함

의한다. 실제로 모듈에서 전달되는 전력은 SR-DAHB 회로의 개수만큼 곱해지

게 되며, 2배의 전력이 전달된다. 

상기 내용을 정리하면, 영상분 전류를 최소화 하기위한 영상분 전압 최소화

조건 (3.7)하에 도출되는 𝑛번째 커패시터 커플링을 이용한 컨버터의 등가 모델

은 그림 3-10과 같이 병렬로 운전되는 2개의 SR-DAHB 컨버터로 등가 모델링 

할 수 있다. 여기서 양 브릿지의 직류 전위 차이는 전압원으로 모델링 할 수 

있으며, 이러한 직류 전위 차이는 브릿지의 커패시터에 의해서 차단된다.  

후술하는 설계 과정에서는 커패시터 커플링을 이용한 컨버터의 제정수를 설

계하는 방법에 관하여 논의한다. 본 항에서의 등가모델의 도출된 결과를 바탕

으로, 설계의 편의성을 위하여 단위 모듈 컨버터의 1/2  정격을 갖는 SR-

DAHB 컨버터의 제정수를 설계 하도록 한다.  

 

그림 3-10  커패시터 커플링을 이용한 

단위 모듈 등가 모델: 2병렬 SR-DAHB 컨버터 

 

직류 전위 차이
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 커패시터 커플링을 이용한 컨버터 모듈 설계 

일반적으로 컨버터는 응용분야의 동작 특성을 고려하여 각 동작 포인트 마

다 가중치를 부여하여고 이를 가중 평균 낸 효율이 최대화 되도록 설계하거나, 

주요 동작 점 또는 최악의 동작 점에 맞추어 설계한다. 예를 들어, 신재생에너

지용 전력변환 장치에 대해서는 부하율에 따라 가중치를 적용한 European 효

율 계산법 또는 CEC (California Energy Commission) 효율 계산법([156])을 통하여 

컨버터의 효율을 계산한다[157], [158]. 이를 위해서 손실 모델을 통해 컨버터의 

효율을 사전 평가하고, 사전 평가 결과를 통해 컨버터를 최적 설계하게 된다. 

한편, 산업용 기기 응용분야의 경우(예를 들어, 기차, 선박)에는 입력 또는 입

출력 전압이 모두 변하며 지령 출력 전력 또한 계통 전압과 독립적으로 주어

지는 등 컨버터의 동작상태가 다차원 적이다. 따라서 과적합을 피하기 위해서 

다수의 동작 포인트 또는 주요 동작 범위를 선정하고 비용함수를 통해 최적 

설계를 하는 것이 필요하다. 컨버터의 손실 함수를 비용함수로 정의하여 SR-

DA(H)B를 설계하는 방법은, [151], [157], [159]에서 찾아 볼 수 있다. 

2.2.2에서 살펴보았듯이, 직렬-LC 임피던스를 갖는 DAB 컨버터의 특성은 최

대 전압 위상 각 𝜙max와 정규-공진점 𝐹N  로 평가될 수 있다. 최대 전압 위상 

각 𝜙max를 90°로 설계하는 방법은 설계 가능한 𝑋T1  임피던스 중 그 값이 가

장 크다. (2.14)를 이용하여 (3.15)와 같이 𝑋T1을 설계 할 수 있다[145], [146].  

 𝑋T1 =
𝜋2

2𝑉dc,p
2 𝑃rated (3.15) 

이렇게 설계된 𝑋T1  임피던스는 가장 넓은 ZVS 동작영역을 보여주지만. 가장 

높은 무효전력을 소비하므로 도통 손실이 큰 설계라고 할 수 있다. 반대로 공
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칭 전압, 정격 출력 조건에서 무효 전력이 최소화되도록 최대 전압 위상 각 

𝜙max (또는 임피던스 𝑋T1 )를 극단적으로 작게 하는 설계 방법도 생각해 볼 수 

있다. 이러한 설계는 전압 이득이 1일 때 도통 손실이 최소화되어 효율이 극

대화된다는 장점이 있다. 그러나 이렇게 설계된 컨버터는 낮은 출력 전력에서 

ZVS 달성을 위한 최소한의 무효전력을 공급하지 못하여 ZVS가 달성되지 않

으며, 공칭전압에서 벗어나 전압 이득이 있는 전력 변환 상황에서는 오히려 

높은 무효전력을 공급하게 되어 효율이 크게 떨어지게 된다. 다른 SR-DA(H)B 

컨버터의 디자인 방법으로 [144]와 같이 최악의 동작 지점에 주안점을 두어서 

설계 할 수 있다. 이러한 방식은 컨버터의 각 컴포넌트에 인가되는 전압 전류

의 최대 스트레스 또는 최대 손실을 줄이도록 설계하기 때문에 임피던스 크기

가 과설계 되지 않아 전력밀도 측면에서 우수할 수 있다. 그러나 주요 동작 

범위에서의 효율은 다소 낮을 수 있다. 

한편 상기 언급한 SR-DA(H)B의 설계 선행문헌들은 크게 2가지 한계점이 존

재한다. 첫째, 상기 언급된 SR-DA(H)B 컨버터 설계 선행 문헌은 모두 일반적

인 변압기 커플링을 이용한 설계 문헌인데, 효율을 최적화하는데 집중하고 실

제로 구현되는 임피던스의 부피에 따른 컨버터의 전력밀도 변화를 간과하였다. 

이는 설계의 자유도를 모두 효율 최적화에 집중하였음을 의미한다. 한편 커패

시터 커플링을 이용한 SR-DAHB 컨버터의 경우에는 그림 2-23에서 확인하여 

볼 수 있듯이, 중전압 차단 커패시터에 의한 전력밀도 감소가 설계에 따라 크

게 다르다. 따라서 차단 전압에 따른 전력밀도 최적화가 설계에 고려되어야 

한다.  

둘째, 높은 주파수로 스위칭 하는 컨버터는 ZVS 달성 여부를 반드시 고려
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해야 한다. 높은 스위칭 주파수로 인해서 작아진 인덕턴스 제정수 때문에 

ZVS를 위한 무효 전력을 공급하기 까다롭고, 이에 ZVS를 위해서는 높은 스위

치 턴-오프 전류가 필요하다. 이는 단순히 턴-오프 전류의 음/양으로 ZVS 여

부를 판단하는 것이 아닌 고조파까지 모두 고려된 실제 턴-오프 전류의 크기

를 고려해 주는 것이 필요하다. 한편 선행문헌 중 고조파의 전류를 고려한 설

계는 [151], [159]에서 찾아볼 수 있는데, 동작 지점마다의 고조파 전류를 구하

기 위하여 복잡한 수치해석을 도입하거나[151], 고조파 전류를 고려하였지만 

단순히 전류의 음/양으로만 ZVS를 모델링 하였다는 점에서 한계점이 있다

[159].  

이러한 제한점들을 바탕으로, 본 절에서는 앞에서의 등가회로 도출 결과에 

기반하여 2병렬된 SR-DAHB 컨버터의 제정수를 설계한다. 컨버터 설계 예시

를 위하여 5% 드룹 임피던스를 갖는 배전용 컨버터를 설계 목표로 한다. 이

어지는 항에서는 모듈의 예시 설계 과정과 각 설계 과정에서 고려해야 할 사

 

표 3-1  중전압/저전압 배전용 반도체 변압기 설계 목표 

 값 단위 

중전압 12 kV 

저 전압 600 V 

모듈 개수 20 EA 

정격 출력 전류 ±400 A 

전압 변동률 ±5%  
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항에 대해서 논의한다. 모듈이 적층되어 최종적으로 구성되는 반도체 변압기

의 설계 목표는 표 3-1과 같다. 

 

3.2.1 주요 설계 목표 설정 

주요 설계 조건 설정 설계 과정은 설계 목표와 설계자의 주관에 따라 스위

칭 주파수와 최적 설계 방향 등을 확정하는 과정이다. 

한편 SR-DAHB 컨버터를 설계하는데 있어서 가장 크게 설계 방법이 달라지

는 요소는 스위칭 주파수 가변 유무이다. 본 논문에서는 스위칭 주파수 가변

을 하지 않고, 모든 부하 범위에서 고정 스위칭 주파수로 제어하는 방식을 전

 

(가)                                  (나) 

그림 3-11  고정 스위칭 주파수 제어 활용 근거 

(가) 가변 스위칭 주파수 제어의 주파수 변동폭(전압 이득이 1인 경우의 예시) 

(나) 광 절연기를 최소화하기 위한 하드웨어 설계 
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제한다. 본 논문에서 고정 스위칭 주파수 제어만을 고려하는 이유는 크게 2가

지이다.  

첫째, 가변 스위칭 주파수를 활용하면 스위치 단에서 ZVS 달성과 𝑋T1임피

던스의 조정에 따른 무효전력 저감 등 이점이 많지만, 이러한 이점을 얻기 위

한 주파수 변동폭은 매우 넓다([152] - 1.5배, [149] - 2.1배, [147] - 4.2배 등). 그림 

3-11(가)는 본 논문에서 설계하고자 하는 단일 모듈 정격 조건과 동일한 컨버

터를 가변 스위칭 주파수로 제어([149] 제어 방식 적용)함에 있어서 변동되는 

주파수 변동 폭을 보여준다(전압 이득이 1인 제어 상태 예시). 빨간색 실선은 

고정 스위칭 주파수 SPS 제어를 나타내며, 남색 선은 각각 특성-임피던스가 

[7.5 15 30] Ω인 설계에서 전력에 따른 주파수 변동폭을 보여준다. 그림 3-11(가)

에서 볼 수 있듯, 특성-임피던스를 증가시킬 수록 주파수가 크게 변동하기 시

작하는 부하지점을 저전력으로 낮출 수 있다. 하지만 특성-임피던스의 증가는 

인덕터와 커패시터의 임피던스를 둘다 증가시키는 것을 의미하고, 이는 철손

과 유전손을 증가시키는 방향이므로, 수동소자의 손실을 가중시킨다. 또, 높은 

특성-임피던스 설계는 높은 전력에서는 공진주파수 근처에서 스위칭 되므로, 

제정수에 민감하여 제어하기가 까다롭고, 특히 본 논문과 같이 높은 주파수로 

스위칭 하는 경우 MCU에서 출력하는 PWM의 주파수 분해능 문제를 일으킨

다. 또, 주파수가 변동 하게 되면, 실제적으로 제정수 변화가 수반되는데 이를 

반드시 보상해주어야 하며, 주파수 증가할 수록 고주파 저항과 코어/유전 손실 

증가가 수반되기 때문에 수동소자의 최적설계가 까다롭다. 또, EMI측면에서도, 

한 개 주파수가 아닌 넓은 주파수 대역의 입/출력 필터링이 이루어져야 함으

로 필터들의 크기가 커지게 된다.  
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둘째, 중전압 컨버터 시스템은, 1차측 2차측 사이의 디지털/아날로그 신호 전

달을 위해서 값비싼 고전압 절연기가 필요하게 된다. 본 논문에서는 이러한 

값비싼 고전압 광 절연기를 최소화하기 위하여 1차측 2차측 스위치를 제어하

는 MCU를 별도로 두고, 그림 3-11(나)와 같이 Daisy-chain 방식으로 연결된 

SCI 통신으로 제어 정보를 주고받는 방식을 채택하였다. 이때 1, 2차측 스위치

의 구형파 전압의 동기화를 위해 반도체 변압기내에 모든 MCU가 동일한 동

기 펄스 신호를 주기적으로 입력 받아 PWM 모듈의 톱니파를 생성한다. 이러

한 형태의 하드웨어 구성 방식은 지령 입력과 제어 상태를 공유하기 위한 

Rx/Tx 통신 신호, PWM 톱니파 동기 신호 합하여 단 3개의 신호만을 사용하며, 

이러한 신호의 전달도 저전압 절연기로만 구성되기 때문에, 신호 절연기의 단

가를 대폭 낮출 수 있다는 장점이 있다. 이외에도, 모든 모듈의 스위칭 주파수

가 동일하면, 최종 직/병렬 컨버터의 입/출력 리플 저감 또는 영상분 전류 상

쇄를 위한 Interleaving 제어를 활용할 수 있다는 이점이 있다. 하지만, 이러한 

하드웨어 구성은 모듈마다 주파수를 다르게 가져가는 데에 제한이 따르게 된

다. 상기 언급한 장단점을 근거로 본 논문에서는 고정 스위칭 주파수 제어를 

활용한 SR-DAHB 컨버터를 설계한다. 

스위칭 주파수는 컨버터 설계에 있어서 가장 중요한 설계 제정수이다. 일반

적으로 컨버터에서 요구되는 임피던스의 크기는 스위칭 주파수와 관계없이 동

일하기 때문에 스위칭 주파수가 높아질수록 인덕턴스와 커패시턴스 제정수 값

은 작아지고 이를 통해 고 전력밀도를 달성할 수 있다. 그러나, 스위칭 주파수

가 증가할수록 스위칭 손실과 교류 저항이 크게 증가하여 도통 손실이 커지게 

되고, 철손과 유전손은 모두 스위칭 주파수의 함수로 제정수 값이 작아졌다 
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하더라도 손실이 반드시 작아지지 않는다. 이와 같은 이유로 고효율 설계를 

위한 스위칭 주파수 선정 방향과 고 전력밀도 설계를 위한 스위칭 주파수의 

선정 방향은 서로 상충관계에 있다고 볼 수 있다. 또, 고 스위칭 주파수 영역

으로 갈수록 자성소자의 투자율과 허용 가능한 자기장의 최대 크기가 낮아 지

기 때문에 부피가 제정수 감소분만큼 비례해서 작아지지는 않는다.  

본 논문에서는 상기 언급한 높은 스위칭 주파수 선정의 유불리성과 본 논문

의 설계에 쓰일 고전압 MLCC 커패시터([138])의 활용률을 고려하여, 스위칭 

주파수에 따른 커패시터 정격 전류가 최대가 되는 주파수인 200 kHz를 스위칭 

주파수로 선정하였다. 

앞서 언급하였듯이 임피던스의 설계는 컨버터의 주요 특성을 바꾸게 된다. 

그림 3-12는 최대 전압 위상 각 𝜙max에 따른 SPS 제어시의 ZVS 특성을 보여

 

 

그림 3-12  최대 전압 위상 각 𝜙max에 따른 SPS 제어시의 ZVS 경계선 특성 
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준다. 최대 전압 위상 각 𝜙max가 증가함에 따라 ZVS 영역이 확장되는 것을 

확인할 수 있다. 한편 전형적인 DAB 컨버터의 최대 효율은 그림 3-13의 예시

에서 볼 수 있듯이 ZVS 달성 경계선 근처에서 나타난다. 이는 도통 손실에 

의한 손실은 부하에 따라 계속적으로 감소해 효율이 증가하는 반면, ZVS 달성 

경계선을 넘어서게 되면 스위칭 손실이 급격히 증가하여 효율이 크게 떨어지

기 때문이다. 이러한 이유로, 컨버터의 최대 효율을 높이고자 한다면, 이러한 

ZVS 달성 경계선을 반드시 고려해야한다. 

한편, 제어 방식 또한 설계 단계에서 고려 되어야 한다. 고정 스위칭 주파수

를 활용하는 제어 방식들은 출력 전력이 정격에 가까워질수록 양쪽 스위치의 

시비율을 모두 0.5로 고정하며 위상으로만 제어되는 SPS 방법으로 분기하기 

 

 

그림 3-13  전형적인 DAB 컨버터 효율 개형과 최대 효율 지점 예시 
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때문에 동일한 컨버터 제정수라면 정격 제어 상황에서 제어 방식 별 효율 차

이는 없다. 이러한 이유로, 최악의 동작 조건(정격 조건)을 최적화하는 방식으

로 설계를 한다면, 제어 방식과 관계없이 설계된 컨버터의 제정수는 같을 것

을 예상할 수 있다. 그러나, 저/중 전력 대역에서는 컨버터의 제어 방식에 따

라 시비율 등의 자유도를 활용하며, 자유도의 활용 방법에 따라 효율이 다르

게 된다. 따라서, 저/중 전력대역의 효율을 최적화 하기위한 설계를 한다면, 제

어 방식에 따라 설계되는 제정수가 달라질 수 있다. 

본 논문에서는 상기 언급한 사항들을 배경으로, 북미, 한국, 호주 등의 국가

에서 변압기의 공칭 효율이 50%  부하로 명시된다는 점을 고려하여 [12], 정방

향 50%  부하율까지 SPS 제어로 ZVS가 만족되도록 하는 것을 설계 목표로 설

정한다. 이러한 설계를 통해, 변압기의 공칭 효율이 높아지도록 유도한다. 또, 

옥내 변압기 대체를 목표로 최소 비용으로 마이크로 계통을 구성하기 위해, 2

차(Secondary control), 3차(Tertiary control) 계층제어([160])를 위한 별도의 통신

(ESS, 연료 전지 등의 다른 계통 연계 컨버터 사이의 통신)이 존재 하지 않고, 

1차 제어(Primary control)만으로 부하를 분담하는 계통을 가정하였다. 1차 제어

를 통한 드룹 제어로 전압은 정격전류에서 5%의 전압 강하를 갖도록 한다. 

설계하고자 하는 단위 모듈 및 SR-DAHB 설계 조건은 표 3-2와 다음과 같

이 정리할 수 있다. 

⚫ 200 kHz 고정 스위칭 주파수 제어 

⚫ 2차, 3차 제어 없이 1차 제어(Primary control)만으로 부하율 분담 

⚫ 1차측 공칭전압에서 정방향 부하율 50% 이상 ZVS 만족 

⚫ 드룹 제어를 통해 정격 전류에서 5% 전압 강하 제어 
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표 3-2  단위 모듈 및 SR-DAHB 설계 조건  

 값 단위 

입/출력 공칭 전압 

(𝑉nom,𝑥, 𝑥 = p, s) 
600 [V] 

모듈 정격 출력 전류 ±20 [A] 

모듈 정격 출력 전력 11.4∗, −12.6∗∗ [kW] 

1, 2차측 전압 변동 ±5%  

SR-DAHB 병렬 개수 2  

정격 출력 전류 𝐼rated
*** ±10 [A] 

정격 출력 전력 𝑃rated 5.7∗, −6.3∗∗ [kW] 

*정방향 𝑉dc,p /𝑉dc,s: 600 V /570 V, **역방향 𝑉dc,p /𝑉dc,s: 600 V / 630 V 

*** 2차측 출력 전류 
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3.2.2 드룹 곡선의 선정 

드룹 곡선은 컨버터의 주요 동작 지점들을 결정하게 된다. 일반적인 경우 

드룹 곡선은 부하에 따라서 출력 임피던스가 정저항 특성을 갖도록 선형으로 

설정하나, 배선 선로의 저항과 계측 오차에 따른 부하 분담의 오차를 최소화 

하기 위하여 비선형 저항 특성을 갖도록 설계 되기도 한다[161]. 비선형 저항 

특성을 갖는 드룹 곡선은 2차 곡선의 방정식의 계수 𝑚과 𝑛을 조정하여 결정 

될 수 있다[161]. 그림 3-14(가)는 𝑚과 𝑛에 따른 ±5%  드룹 곡선의 개형을 보

여준다. 

 (
𝑣pu − (1 − Δ𝑉pu)

Δ𝑉pu
)

𝑚

+ (𝑖pu)
𝑛
= 1 (3.16) 

드룹 곡선은 컨버터의 주요 동작 지점들을 결정하게 되므로 어떠한 드룹 곡

(가)                                 (나) 

그림 3-14  (가) 비선형 저항 특성을 갖는 드룹 곡선 

(나) 선형/비선형 드롭 곡선과 컨버터의 동작 특성 비교 
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선을 갖고 컨버터가 동작하는지에 따라서 컨버터의 설계가 조정될 수 있다. 

이는 최대 전압 위상 각 𝜙max에 따라서 ZVS 달성 영역과 도통 손실의 유불리

가 갈리게 된다는 점을 바탕으로 그림 3-14(나)를 분석하면 이러한 부분이 잘 

드러난다. 예를 들어, 5%  선형 드룹 곡선을 갖는 배전용 컨버터를 𝜙max = 15°

로 설계한다면, 대부분의 영역에서 ZVS가 실현되지 않으므로 좋지 않은 설계

이며 최소 𝜙max = 25°  이상으로 설정해야 함을 알 수 있다. 한편 5%  비선형 

드룹 곡선을 갖는 배전용 컨버터는 𝜙max = 15°  설계도 대부분의 동작 영역이 

ZVS 달성 영역으로 들어오면서, 최대 위상의 감소에 따른 컨버터 도통 손실

도 최소화할 수 있으므로 좋은 설계라고 평가할 수 있다. 

본 논문에서는 가장 일반적인 경우를 상정하기 위하여 정저항 특성을 갖도

록 드룹 곡선을 선형으로 설정하였다. 이에 따라 드룹 곡선에 의한 출력 전압 

지령(𝑉dc,s,pu
∗ )은 (3.17)과 같이 결정된다.  

 

𝑉dc,s,pu
∗ = 1 pu − 𝑅𝐷𝐼o,pu 

이때,  

𝑅D = 5% 

(3.17) 

한편 1차측 계통의 전압 크기에 따라서 드룹 곡선의 옵셋 전압을 수정해주

는 것이 전체 계통을 운용하는데 있어서 장점이 많다. 중전압측 계통 전압이 

공칭 전압보다 낮은 것은 중전압 계통내에서 반도체 변압기 주변의 부하율이 

높다는 것을 의미하고, 반대로, 높은 것은 주변에 부하율이 낮다는 것을 의미

한다.  

만약, 그림 3-15(가)와 같이 계통B 만을 기준으로 전력 흐름을 결정하게 되

면, 계통A가 공칭 전압에서 크게 떨어져 있음에도 불구하고(그림의 십자선 표
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시), 계통B로 전력흐름이 결정되게 된다. 그러나 그림 3-15(나)와 같이 양 계통

의 전압차이(또는 공칭전압에서 벗어난 정도의 차이)에 따라 전력흐름을 결정

하게 되면, 계통A가 공칭 전압에서 더 크게 떨어져 있으므로 계통 A로 전력 

흐름이 결정된다.  

전력 흐름이 양 계통의 전압 차이에 의해서 부하율이 결정되는 형태의 동작 

특성은, 기존의 교류 계통에서 상용 주파수 변압기의 동작 특성과 유사함을 

보인다. 이는 1차측에서 바라보는 2차측과, 2차측에서 바라보는 1차측에 모두 

가상의 직렬 저항 특성을 갖게 된다. 따라서 양쪽 계통의 안정화 측면에서 유

리한 특성을 보이며, 분산 전원이 많은 계통들 사이의 연계에 큰 장점을 갖는

다. 

(가)                        (나) 

그림 3-15  드룹 제어 전략에 따른 전력 흐름 

(가) 한쪽 계통 전압 크기만을 고려한 드룹 

(나) 양 계통 사이 전압 차이에 의한 드룹 

 

Io

계통A 계통B

RD

Io

계통A 계통B

RD

계통 안정도,
분산 전원 고려
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따라서 본 논문에서는 (3.18)과 같이 드룹 곡선을 1차측의 전압이 공칭 전압

에서 벗어난 정도에 따라서 드룹 곡선에 옵셋 전압을 주어 수정하도록 한다. 

이는 등가적으로 양 계통의 전압 차이에 의하여 전력 흐름이 결정되는 형태를 

띈다. 

 

𝑉dc,s,pu
∗ = 1 + 𝛿𝑣dc,p,pu − 𝑅𝐷𝐼o,pu 

= 𝑉dc,p,pu − 𝑅D𝐼o,pu 

이때,  

𝛿𝑣dc,p,pu = 𝑉dc,p,pu − 1 

(3.18) 

그림 3-16  본 논문에서 설계하고자 하는 배전용 반도체 변압기의 

1차측 전압에 따른 드룹 곡선 
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(3.18)에 따라서 본 논문에서 설계하고자 하는 배전용 반도체 변압기의 드룹 

곡선은 그림 3-16과 같이 나타낼 수 있다. 또한 (3.18)에 의해서 정격 출력은 

그림 3-17과 같이 1차측 전압이 공칭 전압이면서 전압이 가장 작은 지점인 

𝑉dc,p = 600 V, 𝑉dc,s = 570 V인 지점(𝑀 = 0.95 )에서 정방향 정격 출력(𝑃rated,fwd ) 

되며, 전압 이득이 가장 큰 지점인 𝑉dc,p = 600 V, 𝑉dc,s = 630 V  인 지점(𝑀 =

1.05 )에서 역방향 정격 출력( 𝑃rated,rvs )된다. 이를 수식으로 정리하면 (3.19), 

(3.20)과 같다.  

 𝑃rated,fwd = 𝐼rated𝑉nom,s𝑀min (3.19) 

 

 

그림 3-17  1차측 전압이 공칭 전압 일 때의 5% 선형 드룹 곡선과 

정방향과 역방향 정격 출력 지점 

 

 

정방향
정격 출력

역방향
정격 출력
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 𝑃rated,rvs = −𝐼rated𝑉nom,s𝑀max (3.20) 

여기서 𝑀min , 𝑀max는 전압 이득의 최소값, 최대값으로 본 논문에서의 설계 조

건에 따라서는 각각 0.95, 1.05를 의미한다.  

단위 모듈내에 2병렬의 SR-DAHB 컨버터를 구성하였기 때문에, 각 SR-

DAHB 컨버터의 정격은 단위 모듈 정격의 반이 된다. 또, 정격 출력이 1, 2차

측이 모두 공칭 전압인 상태에서 출력되는 것이 아니고, 1차측 전압이 공칭 전

압이면서, 2차측 전압이 최저 또는 최대인 상태에서 출력된다. 한편 2차측의 

출력 전류 𝐼o는 (3.21)과 같이 결정되는데, 이는 정격출력 전류에서의 최대 전

압 위상 각 𝜙max의 크기는 (3.22)에서 볼 수 있듯이 정방향 역방향이 서로 같

다는 것을 알 수 있다. 

 𝐼o =
2𝑉dc,p

𝜋2𝑋T1
sin(𝜙) (3.21) 

 
𝐼o =

2𝑉nom,p

𝜋2𝑋T1
sin(±𝜙max) 

= ±𝐼rated 

(3.22) 

따라서 최대 전압 위상 각 𝜙max 은 1차측 전압이 공칭전압인 상태( 𝑉dc,p =

𝑉nom,p )에서 정격 출력하기 위한 전압 위상 각으로 재정의하며 이는 (3.23)과 

같이 나타낼 수 있다. 
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𝜙max ∶=
𝜋

2
asin (

𝑋T1
𝑋T1,max

) 

이때, 

𝑋T1,max ∶=
2𝑉p,nom

2 𝑀min

𝜋2𝑃rated,fwd
=
2𝑉nom,p

2 𝑀max

𝜋2𝑃rated,rvs
 

(3.23) 

위와 같이 정의된 최대 전압 위상 각 𝜙max에 의해서 SR-DAHB 컨버터의 정방

향, 역방향 정격 출력은 (3.24)와 (3.25)와 같이 표현될 수 있다. 

 𝑃rated,fwd ∶=
2𝑉nom,p

2 𝑀min

𝜋2𝑋T1
sin(𝜙max) (3.24) 

 𝑃rated,rvs ∶= −
2𝑉nom,p

2 𝑀max

𝜋2𝑋T1
sin(𝜙max) (3.25) 
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3.2.3 스위칭 소자 및 커패시터와 자성물성 선정 

본 항에서는 컨버터의 주요 설계 소자를 선정한다. 스위치 소자의 경우 스

위치의 출력 커패시터의 크기에 따라 ZVS 경계선이 결정되는 요인이 있으며 

이는 컨버터 제정수 설계에 반영되기 때문에 대략적인 도통 손실을 예상하여 

선정하는 것이 필요하다. 컨버터의 도통 손실은 부하의 증가에 따라서 제곱으

로 손실이 증가하기 때문에, 고부하로 갈수록 가장 지배적인 손실 요소가 된

다. 

도통 손실을 최소화하기 위해서는 스위치가 낮은 턴-온 저항(𝑅ds,on )을 갖도

록 해야 하는데, 이는 같이 병렬 스위치 구성 또는 컨버터 정격 전류보다 훨

 

  

(가)                                 (나) 

그림 3-18  𝑅ds,on과 스위치 출력 커패시턴스 관계 

(가) 병렬 스위치 구성의 경우 

(나) Wolfspeed 1200 V Gen3 SiC 제품들([162])의 스위치 𝑅ds,on과  

스위치 출력 커패시턴스 비교 

Rds,on 

Coss 
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씬 높은 전류 정격의 스위치를 사용하므로 써 하드웨어적 구현이 가능하다. 

하지만 그림 3-18(가)와 (나)(Wolfspeed 1200 V Gen3 SiC 제품군 내 비교[162]) 에

서 확인할 수 있듯이 스위치의 등가 출력 커패시턴스를 키우므로, 하드 스위

칭 손실이 커지게 되며 경부하에서 효율이 크게 감소하게 된다. 또, ZVS를 위

해 더 높은 스위치 턴-오프 전류가 필요하므로 같은 ZVS 영역 특성을 갖게 

하기 위해서는 더 높은 최대 전압 위상 각 𝜙max  설계로 귀결되며, 이는 무효 

전력을 키우게 되어 실효 전류를 증가시킨다. 따라서 과도한 스위치의 턴-온 

저항의 최소화는 지양하는 것이 좋다. 본 논문에서는 이러한 점을 고려하여 

정격에서 스위치 도통 손실로 인한 효율 감소를 0.5%  이내로 제한하는 것을 

목표로 Infineon사의 ‘FF23MR12W1M1P’ SiC 하프-브릿지 모듈을 선정하였다(표 

3-3 [163]). 

중전압 차단 커패시터와 구현될 공진 인덕터의 자성물성 또한 부피 최적 설

 

표 3-3  설계에 이용된 SiC 하프-브릿지 모듈 (FF23MR12W1M1P) 제정수 [163] 

제정수 값 단위 테스트 조건 

𝑅ds_on 22.5/29.5 [mΩ] *25°C/125°C 

𝐼D,nom 50 [A] *175°C 

𝐶oss 220 [pF] 800 V 

𝐸oss 88 [μJ] 800 V 

𝐸on/𝐸off 535/94 [μJ] 600 V, 50 A 

*정션 온도(𝑇vj) 기준 
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계를 위하여 컨버터 제정수 설계 이전에 선정되어야 한다. 설계에서 이용되는 

공진 커패시터로는 높은 직류 전압 정격 특성을 갖고 전압에 따른 제정수 변

동 현상이 최소화된 C0G 특성의 세라믹 MLCC(KEMET)를 직/병렬 하는 것으

로 목표하였다 (표 3-4[138]). 공진 인덕터로는 수백 kHz  대역에 최적화 되어

있는 Ferroxcube사의 코어물성 3C94([164])를 사용을 하였다. 

  

 

표 3-4  공진 커패시터 설계에 이용된 세라믹 MLCC 커패시터 [138] 

제정수 값 단위 

커패시턴스 22 [nF] 

직류 전압 정격 1,700 [V] 

허용 교류 전압 

@200 kHz 
350 [V] 

허용 교류 전류  

@200 kHz 
9 [A] 

부피 9.3 ∗ 10.2 ∗ 2.5 W*L*T [mm3] 

소산 인자 tan(𝛿) 0.1 [%] 

에너지 밀도 134.1 [𝜇J/mm3] 

온도계수 C0G  
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3.2.4 컨버터 동작 특성 설계 과정 

본 항에서는 ‘1차측 공칭전압에서 정방향 부하율 50% 이상 ZVS 달성’ 설계 

조건을 만족하기 위한 최대 전압 위상 각 𝜙max설계 과정에 대해서 논의한다. 

일반적인 SR-DAHB 컨버터에서 𝑀 ≤ 1  영역의 SPS 제어상태에서 출력이 감소

함에 따라 ZVS가 실현되지 못하는 방향으로 나아가는 스위치는 2차측 스위치

이며, 𝑀 > 1  영역의 경우에는 1차측 스위치이다. 2장에서 언급한 기본파 스위

칭-전류 분석(표 2-5)에 따라서 ZVS 달성에 관련된 스위치의 스위칭 순간 전

류를 정리하면 (3.26)과 같이 정리될 수 있다. 

 

{
 
 

 
 𝐼sw,SU = 𝐼sw,SB =

2𝑉dc,p

𝜋𝑋T1
(cos(𝜙) − 𝑀) 𝑀 ≤ 1

𝐼sw,PU = 𝐼sw,PB =
2𝑉dc,p

𝜋𝑋T1
(𝑀cos(𝜙) − 1) 𝑀 > 1

 (3.26) 

이때, ZVS가 달성되는 경계를 판단하기 위해서 스위칭-전류가 0보다 작다는 

조건을 이용하면 1, 2차측 ZVS를 달성하기 위한 조건은 (3.27)과 같이 정리할 

수 있다. 

 {
cos(𝜙) < 𝑀 𝑀 ≤ 1

cos(𝜙) <
1

𝑀
𝑀 > 1

 (3.27) 

한편 본 논문에서는 1차측이 공칭전압인 상태에서의 설계를 한다는 점과, 

드룹 제어를 한다는 점을 고려하면, 1차측이 공칭 전압인 상태에서 ZVS 조건 

(3.27)을 pu 법으로 표현하는 것이 편리하다. 따라서 1차측이 공칭 전압인 상

태에서의 컨버터 출력 전류 식 (3.28)을 통해 (3.27)을 다시 표현하면, (3.29)와 

같이 나타낼 수 있다. 
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 𝐼o,pu =
sin(𝜙)

sin(𝜙max)
 (3.28) 

 

{
  
 

  
 

|𝐼o,pu| >
√1 − (𝑉dc,s,pu

∗ )
2

sin (𝜙max)
𝑀 ≤ 1

|𝐼o,pu| >
√1 − (𝑉dc,s,pu

∗ )
−2

sin (𝜙max)
𝑀 > 1

 (3.29) 

그림 3-19(가)는 (3.29)를 바탕으로 구하여 진 최대 전압 위상 각 𝜙max의 증

가에 따른 ZVS 영역의 변화를 보여준다. (3.29)에서도 유추할 수 있듯이, 최대 

전압 위상 각 𝜙max가 증가하게 되면, ZVS 영역이 넓어지게 되어 최종적으로 

ZVS가 만족되는 최소 부하율 𝐼o,pu가 증가하게 된다. 이는 5%  드룹 곡선상에

서 ZVS 만족시키는 부하율 𝐼o,pu와 최대 전압 위상 각 𝜙max의 관계를 나타낸 

 

 

(가)                                (나) 

그림 3-19  5% 드룹 곡선상에서 최대 전압 위상 각에 따른 동작 특성 변화 

(가)  최대 전압 위상 각 𝜙max의 증가에 따른 ZVS 영역의 변화 

(나)  ZVS가 만족되는 부하율과 최대 전압 위상 각 𝜙max의 관계 

 

  26°

최대 전압 위상 각 
증가에 따른 ZVS 

달성 부하율의 감소
최대 전압 위상 각 증가에 따른

ZVS 영역 증가
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그림 3-19(나)에서도 확인할 수 있다.  

본 논문에서는 정방향 부하율 50% (𝐼o,pu = 0.5, 𝑉dc,s,pu
∗ = 0.975 ) 이상 ZVS 달

성을 목표로 하고 있으므로 (3.29)에 의해서 설계 제정수 𝜙max는 (3.30)과 같이 

구할 수 있다. 

 𝜙max = asin

(

 
√1 − (𝑉dc,s,pu

∗ )
2

|𝐼o,pu|
)

 ||

𝐼o,pu=0.5,𝑉dc,s,pu
∗ =0.975,

≈ 26° (3.30) 
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3.2.5 전력밀도 최적 설계 과정 

각 설계별로 컨버터의 전력밀도의 우위를 상대 비교하는 것은 수동소자에서 

소비하고 있는 최대 무효전력을 계산함으로써 이루어 질 수 있다. 한편 본 연

구에서 다루고 있는 구조는 변압기 절연형 컨버터와 다르게 고전압 커패시터

를 이용하여 중전압 직류를 차단하는 구조이므로, 수동소자에서 소비되는 무

효전력 뿐 아니라, 중전압 직류로 커패시터에 저장되는 에너지도 함께 고려해

야한다.  

공진 점에서 멀어지는 설계일 수록 커패시터의 제정수 크기는 커지게 되는

데 결과적으로 높은 적층 층수에 있는 모듈의 커패시터 부피를 크게 키우게 

된다. 따라서 본 연구대상처럼 공진 뿐 아니라, 직류 전압으로 인한 에너지도 

고려해야 하는 전력회로의 경우에는 커패시터 제정수 증가에 의한 전력밀도의 

감소가 크게 된다. 이러한 전력밀도의 감소를 피하기 위해서는 설계단계에서

부터 전력밀도의 고려가 함께 이루어 져야 한다. 따라서 기존의 SR-DA(H)B 

설계 문헌 [151], [157], [159]와 같이 컨버터의 손실 만을 비용함수로 선정한 설

계와 달리, 본 연구에서는 전력밀도에 의한 비용 함수를 포함하여 설계하는 

것을 목표로 한다. 

본 연구에서는 설계회로의 부피(전력밀도) 특성을 평가하기 위한 비용함수

로 ‘Q 지표’를 이용한다. Q 지표는 수동 소자들이 소비하는 최대 무효 전력 또

는 수동 소자가 저장하는 최대 에너지들의 합을 비교함으로 써, 수동 소자로 

구성된 네트워크의 부피와 손실을 비교하는 방법이다[139]. 이러한 Q 지표를 

통한 임피던스 설계방법은 LCL 필터 설계[165], [166], 공진 회로 설계[167], 무

선 전력 결합 코일 설계[139], [168]들에서 성공적으로 활용된 바 있다.  
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제정수 값이 서로 다른 2개의 인덕터(또는 커패시터) 사이의 부피 상대 비

교로, 저장된 에너지 크기를 활용하는 것은 직관적이다. 하지만, 에너지 저장 

형태가 다른 두 소자인 인덕터와 커패시터 사이의 부피 비교로 최대 저장 에

너지 크기를 단순 비교하는 것은 두 에너지 저장 소자의 에너지 밀도의 차이

로 인해 큰 오차를 수반하게 된다. 따라서 [139], [166]에서 접근하였던 방식처

럼, 인덕터와 커패시터의 에너지 밀도의 차이에 의한 영향을 보정하기 위하여 

에너지 밀도의 역수를 곱한 가중 합산방식을 활용하는 것이 전체 임피던스 크

기 비교에 합리적이다.  

에너지 밀도 차이 보정을 위한 가중치는 각 수동소자의 에너지 밀도에 영향

을 주는 요소들을 고려하여 결정해야 한다. 인덕터의 에너지 밀도에 영향을 

주는 요소로는 코어 물성(페라이트, 공심)과 허용 자기장, 권선의 종류(리츠 전

선 번들 개수 등)와 허용 전류 밀도, 냉각 여부 등이 있으며, 커패시터는 유전 

물성(세라믹, 필름 등)이나 온도 계수 특성, 특히 본 논문에서는 높은 직류 전

압 정격 특성 등을 고려하여야 한다. 또 두 수동소자의 에너지 밀도 모두 스

위칭 주파수에 크게 영향 받는다. 따라서 스위칭 주파수와 컨버터의 설계 주

안점에 맞추어 에너지 밀도에 영향을 주는 각 요소들을 결정하고 결정된 요소

에 따른 에너지 밀도 보정 가중치를 계산하는 것이 필요하다.  

인덕터/커패시터 에너지 밀도의 차이 보정계수(𝑊𝐿𝐶 )의 선정은 어떤 특성의 

수동소자를 이용하려는 지에 따라 크게 달라지게 된다. 커패시터의 에너지 밀

도의 경우에는 직/병렬을 전제하면 쉽게 스케일링이 가능하기 때문에 제정수

에 따른 에너지 밀도 변화를 배제할 수 있지만 인덕터의 경우에는 코어의 형

상과 크기, 사용하는 권선종류와 허용 전류 밀도 등등에 따라서 에너지밀도의 
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크기가 결정된다. 

그림 3-20(가)는 0에서 선정된 3C94 코어에 대하여 EE 코어 크기별로 부록 

7.1을 통해서 계산된 에너지 밀도 크기를 나타내며, 그림 3-20(나)는 이를 3.2.3

에서 선정된 공진 커패시터[138]의 에너지 밀도와 비교하여 도시한 그래프이

다. 가장 작은 크기의 코어부터 E35까지는 급격하게 인덕터 에너지 밀도가 높

아지다가, E35 이상부터는 완만하게 에너지 밀도가 높아지는 것을 볼 수 있다. 

본 논문에서 설계하고자 하는 컨버터의 대략적인 전류크기(20 A~30 A )와 인덕

터 제정수(5 μH~30 μH )를 고려하면, 이러한 인덕터는 E35~E55 사이의 코어 사

이즈로 설계된다는 설계자의 경험을 바탕으로 에너지 밀도차이 보정계수 𝑊𝐿𝐶

는 400으로 선정하였다. 

 

 

(가)                                   (나) 

그림 3-20  부록 7.1을 통해서 계산된 3C94 코어 크기 별 

(가) 에너지 밀도 크기와 

(나) 에너지 밀도 차이 보정계수 𝑊𝐿𝐶([138]과의 상대비교) 

 

WLC
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𝑘층에 적층 되어있는 컨버터내의 인덕터와 커패시터가 소비하는 최대 무효 

전력 |𝑄𝐿,𝑘
max|과 |𝑄𝐶,𝑘

max|는 컨버터 동작 상태 중 그 값이 가장 큰 수치를 의미한

다. 일반적으로 이러한 동작 지점은 공진 전류가 가장 큰 동작지점을 의미하

며 곧 정격동작 지점을 의미한다. 이때 수동소자에서 가장 큰 무효전력 소비

가 일어난다. 수동소자에서 소비하는 무효전력이 가장 클 때 인덕터와 커패시

터에 저장되는 에너지를 수식으로 정리하면 각각 (3.31)과 (3.32)와 같이 나타

낼 수 있다. 

 

𝐸𝐿,𝑘
max =

|𝑄𝐿,𝑘
max|

𝜔sw
 

=
𝑋𝐿(𝐼𝐿,𝑘,rms

max )
2

𝜔sw
 

(3.31) 

 

𝐸𝐶,𝑘
max =

|𝑄𝐶,𝑘
max|

𝜔sw
=
(𝑉𝐶,𝑘,rms

max )
2

𝑋𝐶𝜔sw
 

=
𝑋𝐶(𝐼𝐿,𝑘,rms

max )
2

𝜔sw
 

(3.32) 

앞서 언급하였듯이 커패시터 커플링을 이용한 컨버터는 수동소자가 소비하는 

무효전력 이외에도 공진 커패시터에서 직류 전압을 차단시키는 구조로 인하여 

직류 전압 성분에 의한 에너지도 함께 고려해야 한다. 

정상동작 상황에서 공진 커패시터에서 차단되어야 하는 직류 전압의 크기는 

적층된 층수에 비례하여 커지게 된다. 그러나, 사고동작 상황에서는 접지방식

에 따라 차단되어야 하는 직류 전압의 크기가 달라진다. 따라서 공진 커패시

터의 전압 정격은 정상동작 상황과 사고동작 상황 중 최악의 조건을 기준으로 

선정되어야 한다. 

만약, 그림 3-21(가)와 같이 직접 접지 또는 저-저항 접지 하는 경우, 안정적

인 기준전위로부터 커패시터의 차단전압이 결정되기 때문에 사고동작 상황에
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서도 차단되어야 하는 직류 전압의 크기는 적층된 층수에 비례한다. 따라서 

그림 3-22와 같이 커패시터의 정격 전압이 정해진다. 그러나 낮은 접지 저항

(가)                                (나) 

그림 3-21  지락 사고동작 상황에서 공진 커패시터에서 차단되는 직류 전압 

(가) 직접/저-저항 접지하고 중전압 차단기를 이용하는 경우 

(나) 중전압 차단기 없이 고-저항 접지 하는 경우 

 

그림 3-22  적층 위치에 따른 커패시터 전압 정격 예시 

(𝑉dc,p = 600 V, 𝑉MV = 12 kV) 

+

VLV
_

Module  N

Vdc,p

0

+

VLV
_

Module  N

V
M

V

-VMV 

-VMV + Vdc,p
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으로 인하여 높은 사고전류가 유기 되므로, 중전압 차단기가 필수 적이라고 

할 수 있다. 

한편, 그림 3-21(나)와 같이 차단기 없이 고저항 접지하는 경우, 사고시에 차

단되는 직류 전압은 적층된 층수의 역순으로 비례하여 작아진다. 따라서, 정상

동작 상황과 사고동작 상황에서 각 커패시터에서 차단되는 직류 전압 크기가 

다르며, 두 직류 전압 크기 중 최악의 값으로 정격을 선정해야 한다. 즉, 그림 

3-22와 같이 커패시터의 정격 전압이 정해진다. 고저항 접지는 사고 전류를 

저감할 수 있다는 장점이 있다. 하지만, 낮은 층에 있는 모듈의 커패시터 필요 

정격 전압을 상승 시키고 과도상황에서 공진 인덕터에 중전압이 인가되는 문

제가 있다. 

본 항에서는 직접/저-저항 접지를 하고, 중전압 차단기를 활용하는 방식에서

의 전력밀도를 계산하고 이를 바탕으로 컨버터를 설계한다. 후술하는 전력밀

도 계산과 설계 원리는 고저항 접지 방식에도 동일하게 적용할 수 있다. 𝑘층

에 적층 되어있는 컨버터의 공진 커패시터에 직류 전압 성분으로 저장된 에너

지의 최대치 𝐸dc,𝑘
max는 컨버터의 전압 변동을 고려하여 (3.33)과 같이 계산할 수 

있다.  

 
𝐸dc,𝑘
max =

1

2
𝐶r ((𝑘 − 1)𝑉dc,p

max)
2
 

=
1

2𝐹N𝑍o𝜔sw
((𝑘 − 1)𝑉dc,p

max)
2
 

(3.33) 

여기서 𝑉dc,p
max는 1차측 전압이 가장 높을 때(본 논문에서는 공칭 전압의 +5% )

의 커패시터에 저장되는 에너지를 의미한다.  

본 논문에서는 상기 분석한 인덕터와 커패시터가 소비하는 최대 무효 전력 

|𝑄𝐿
max|과 |𝑄𝐶

max|  그리고 직류 전압 성분으로 저장된 에너지의 최대치 성분
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(𝐸dc,𝑘
max)을 포함하여 (3.34)와 같이 전력밀도 비용 함수 𝑔𝐸를 계산한다. 

 𝑔𝐸 ∶=∑𝑊𝐿𝐶𝐸𝐿,𝑘
max + 𝐸𝐶,𝑘

max + 𝐸dc,𝑘
max

𝑁

𝑘=1

 (3.34) 

여기서 𝑁은 총 적층 되는 모듈의 개수를 의미한다. 한편 수동소자에 소비되는 

무효 전력의 크기는 적층 모듈의 층에 따라 변하지 않으므로 논의의 간편화를 

위해 (3.34)는 (3.35)와 같이 변형될 수 있다.  

 𝑔𝐸 ∶= 𝑁 (𝑊𝐿𝐶𝐸𝐿
max + 𝐸𝐶

max +
(2𝑁2 − 3𝑁 + 1)

12𝐹N𝑍o𝜔𝑠𝑤
(𝑉dc,p

max)
2
) (3.35) 

최대 전압 위상 각 𝜙max는 3.2.4(동작 특성 설계 단계)에서 고정되었으므로, 

정규-공진점 𝐹N의 설계 변화는 최대 전압 위상 각 𝜙max이 고정된 상태에서 

수동소자의 제정수 변동을 의미한다. 이는 다시 말해, 𝑋T1 = 𝑋𝐿1 − 𝑋𝐶1을 고정

시킨 상태에서 수동소자의 제정수 조정을 의미한다. 따라서 공진 점이 멀어지

는 설계지점들은 𝑋𝐿1과 𝑋𝐶1이 그 차이를 유지한채로, 모두 그 크기가 감소하

는 방향으로 나아간다. 즉, 무효전력이 최소화되는 지점으로 나아가는 것을 의

미한다. 또, 𝑋𝐿1과 𝑋𝐶1의 크기가 모두 감소하므로 인덕터 제정수 𝐿r은 작아지

고, 커패시터 제정수 𝐶r은 커지게 된다. 이는 정규-공진점 𝐹N이 0에 가까워지

는(공진에서 멀어지는) 설계는 𝐶r의 증가로 직류단 전압으로 저장되는 에너지

가 최대화(무한대 까지) 되는 것을 알 수 있다. 

반면, 정규-공진점 𝐹N이 1에 가까워지는(공진에 가까워지는) 설계는 𝑋𝐿1과 

𝑋𝐶1가 모두 커지는 방향이며 무효전력이 최대화(무한대 까지) 된다. 이때 인덕

터 제정수 𝐿𝑟  값은 커지며, 커패시터 제정수 𝐶r  값은 작아지게 된다. 따라서, 

이러한 설계는 𝐶r의 감소로 직류단 전압으로 저장되는 에너지가 최소화되는 

것을 알 수 있다. 
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이러한 점을 종합하면, 전력밀도 비용함수 𝑔𝐸의 극소점이 0 < 𝐹N < 1에 존

재한다는 것을 알 수 있다. 이는 그림 3-23에서 𝜙max = 26° , 𝑉MV = 12 kV  설계

에서 정규-공진점 𝐹N의 변화에 따른 임피던스 저장 에너지 비교 도시 그래프

를 통해서도 확인해 볼 수 있다. 전력밀도 비용함수 𝑔𝐸의 극소점이 0.65 근처

에서 형성됨을 확인할 수 있다. 

또, (3.35)에서 유추해볼 수 있는 사실은, 총 적층 개수 𝑁이 작을 때에는 컨

버터의 동작 상태에 따른 무효 전력의 총합 성분이 전력밀도에 큰 영향을 미

침으로 공진점을 멀게 설계하여 무효 전력의 총합을 최소화하는 것이 유리할 

수 있다는 점이다. 이와 반면에, 총 적층 개수 𝑁이 클 때에는 직류 전압 성분

 

 

그림 3-23  최대 전압 위상 각 𝜙max = 26°, 𝑉MV = 12 kV 설계에서 

정규-공진점 𝐹N의 변화에 따른 각 수동소자별 저장 에너지 

 

 

최적 지점
직류 전압 에너지에 
의한 전력밀도 감소

인덕터 에너지에 
의한 전력밀도 감소
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으로 인한 에너지 성분이 커져서, 𝐶r을 낮추는 설계, 즉 공진에 가깝거나 𝑍o가 

큰 설계가 유리할 수 있다는 점을 알 수 있다.  

그림 3-24는 최대 전압 위상 각 𝜙max = 26°  설계에서 중전압 증가에 따라 

최적 공진 설계점의 변화를 보여준다. 설계하고자 하는 컨버터의 중전압 크기

가 증가할수록 전력밀도 비용함수 𝑔𝐸의 극소점이 공진에 가까운 방향으로 설

계 지점이 변화하는 것을 볼 수 있다.  

  

 

 

그림 3-24  최대 전압 위상 각 𝜙max = 26° 설계에서 

중전압 증가에 따른 최적 정규-공진점 𝐹N과 𝑔E의 변화 
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3.2.6 고조파의 영향을 고려한 설계 과정 

앞선 설계 과정을 간략하게 요약하자면 다음과 같다. SR-DAHB 컨버터는 최

대 전압 위상 각 𝜙max와 정규-공진점 𝐹N을 설계함으로써 설계 될 수 있다. 이

러한 제정수 중, 컨버터 동작 특성을 설계 목표에 맞추기 위해서 최대 전압 

위상 각 𝜙max를 먼저 설계하고, 그 다음 전력밀도 최적화를 위해서 정규-공진

점 𝐹N을 설계하였다.  

한편, 앞선 컨버터 동작 특성 설계 과정은 컨버터의 전류 성분 중 기본파 

성분만으로 해석한 것으로, 고조파 전류에 의한 실제적인 ZVS 동작 특성은 

상이할 수 있다. 본 항에서는 이러한 고조파의 영향을 설계에 고려하는 방안

에 대하여 서술한다. 

고조파로 흐르는 전류의 크기는 고조파 전압과 고조파 임피던스의 크기에 

의해서 결정된다. 임피던스에 인가되는 고조파 전압의 크기는 제정수와 관계

없이 전력 제어를 위한 1, 2차측 전압 사이의 위상 각 𝜙에 의해 결정된다. 그

러나 고조파 임피던스의 크기는 정규-공진점 𝐹N에 대해서 그 크기가 다르게 

된다. SR-DAHB 컨버터의 SPS 제어시에는 홀수 고조파 전압 성분만 존재하게 

되는데, (3.36)은 정규-공진점 𝐹N에 따른 기본파 임피던스와 n차 고조파 임피던

스 크기 𝑋T𝑛의 비율의 관계식을 나타낸다. 

그림 3-25는 (3.36)을 바탕으로 정규-공진점 𝐹N에 따라서 3, 5, 7차 고조파 임

피던스의 크기를 기본파 임피던스와 상대 비교하여 그래프로 도시한 그림이다. 

 
𝑋T1
𝑋T𝑛

=
𝑛(1 − 𝐹N

2)

𝑛2 − 𝐹N
2 , 𝑛 = 3, 5, 7… (3.36) 
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정규-공진점 𝐹N을 1에 가깝게 설계할수록 고조파 임피던스의 크기는 기본파 

임피던스에 비하여 매우 크게 되고, 이는 전류를 기본파 전류로 근사 하는 것

이 유효함을 알 수 있다. 반면, 공진점이 극단적으로 멀게 설계하면 3고조파 

성분의 경우 그 크기가 기본파 임피던스의 3배까지 작아 짐을 알 수 있다. 이

렇게 설계된 컨버터는 일반적인 L-DAB 컨버터의 특성과 같게 된다. 

고조파 성분 중 가장 지배적인 성분인 3고조파 성분을 분석함으로 써 고조

파 성분이 ZVS에 어떠한 영향을 주는지 분석할 수 있다. 3고조파 전류성분의 

스위칭-전류는 스위칭-전류의 고차 푸리에 분석(부록 표 7-21)을 통해 (3.37)과 

같이 구할 수 있다.  

 

 

그림 3-25  정규-공진점 𝐹N의 변화에 따른 

기본파 임피던스와 고조파 임피던스의 비율의 변화 
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{
 
 

 
 𝐼sw,SH = 𝐼sw,SL =

2𝑉dc,p

3𝜋𝑋T3
(cos(3𝜙) −𝑀) 𝑀 ≤ 1

𝐼sw,PH = 𝐼sw,PL =
2𝑉dc,p

3𝜋𝑋T3
(𝑀cos(3𝜙) − 1) 𝑀 > 1

 (3.37) 

이때, 이러한 3고조파 전류가 ZVS 달성에 유리한지 불리한지를 판단하기 

위해서 3고조파 스위칭-전류가 0보다 작다는 조건을 이용하면 1, 2차측 ZVS를 

달성에 3고조파 전류가 도움을 주는 조건은 (3.38)과 같이 결정된다. 

 {
cos(3𝜙) < 𝑀 𝑀 ≤ 1

cos(3𝜙) <
1

𝑀
𝑀 > 1

 (3.38) 

한편, 동작하는 컨버터의 전압 이득 𝑀의 범위가 0.95~1.05  사이라는 점을 

미루어 보았을 때, 3고조파 전류는 전압 위상 𝜙에 대해 대부분의 제어영역에

서 그림 3-26과 같이 스위치의 턴-오프 전류의 크기를 키우게 된다. 즉, ZVS 

영역의 확장을 가져온다. 이는, 정규-공진점 𝐹N을 작게 설계할수록 ZVS 영역

 

 

그림 3-26  고조파 전류로 인한 턴-오프 전류 증가 및 ZVS 영역의 확장 

 

고조파로 인한
턴-오프 전류 증가
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의 확장을 가져온다는 것을 의미한다. 

한편 SR-DAHB 컨버터에서 SPS 제어시 모든 고조파를 포함한 전력과 스위

칭-전류의 크기는 스위치 분석을 통해 (3.39)-(3.41)과 같이 구할 수 있다[169]. 

([169]에서는 SR-DAB 컨버터로 분석이 되어있으나, 전압크기 비례 조정을 통

해 SR-DAHB 컨버터 분석으로 쉽게 유도 할 수 있다.) 

 𝑃o =
𝑉dc,p
2

𝑍𝑜

𝑀

2𝐹N𝜋sin(𝐹N𝜋)
(−sin(𝐹N𝜋) + 2cos (𝐹N (𝜙 −

𝜋

2
)) sin (𝐹N

𝜋

2
)) (3.39) 

 

𝐼sw,SH = 𝐼sw,SL 

=
𝑉dc,p

𝑍𝑜

−sin (𝐹N
𝜋
2)(sin (𝐹N (𝜙 −

𝜋
2)) +𝑀sin (𝐹N

𝜋
2))

sin(𝑟𝜋)
 

(3.40) 

 

𝐼sw,PH = 𝐼sw,PL 

=
𝑉dc,p

𝑍𝑜

−sin (𝐹N
𝜋
2
)(sin (𝐹N

𝜋
2
) −𝑀sin (

𝜋
2
− 𝜙))

sin(𝐹N𝜋)
 

(3.41) 

이때, 2차측 스위치가 ZVS가 되기 위한 조건은 (3.40)에 의해서 (3.42)와 같

이 나타낼 수 있다. 

 

{
  
 

  
 
𝑀 <

sin (𝐹N (
𝜋
2 − 𝜙))

sin (𝐹N
𝜋
2)

𝑀 ≤ 1

1

𝑀
<
sin (𝐹N (

𝜋
2
− 𝜙))

sin (𝐹N
𝜋
2
)

𝑀 > 1

 (3.42) 

이러한 ZVS 조건 (3.42)를 본 논문에서의 설계 제정수인, 최대 전압 위상 각 

𝜙max와 정규-공진점 𝐹N으로 나타내는 것이 필요하다. 설계가 1차측 공칭전압

에서 설계된다는 점과 정격 전력의 정의 (3.24)에 의해서 (3.43)의 관계식을 얻

을 수 있다. 
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𝑉dc,p
2

𝑍𝑜
|
𝑉dc,p=𝑉p,nom

=
𝜋2𝑃rated,fwd

2sin(𝜙max)𝑀min
(
1

𝐹N
− 𝐹N) (3.43) 

최종적으로 (3.39), (3.42), 그리고 (3.43)을 연립하게 되면 전력에 따른 ZVS 

경계 (3.44)를 얻을 수 있다. 

 |𝑃o| >
𝜋(1 − 𝐹N

2)𝑃rated,fwd

4𝐹N
2sin(𝜙max)

𝑀

𝑀min
(√sec2 (𝐹N

𝜋

2
) −𝑀2 tan2 (𝐹N

𝜋

2
) − 1) (3.44) 

본 논문에서는 드룹 제어를 활용하므로, 출력 전류에 의한 식으로 나타내는 

것이 간편하다. 따라서 (3.44)는 정규화 된 출력전류에 따른 ZVS 경계조건인 

(3.45)와 같이 표현될 수 있다. 

 

그림 3-27  최대 전압 위상 각 𝜙max = 26° 설계에서 

고조파를 고려하였을 때 정규-공진점 𝐹N의 변화에 따른 ZVS 영역의 변화 

 

정규-공진점 FN의 
감소에 따른

ZVS 영역의 확장
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{
 
 

 
 |𝐼o,pu| >

𝜋(1 − 𝐹N
2)

4𝐹N
2sin(𝜙max)

(√sec2 (𝐹N
𝜋

2
) −𝑀2 tan2 (𝐹N

𝜋

2
) − 1) 𝑀 ≤ 1

|𝐼o,pu| >
𝜋(1 − 𝐹N

2)

4𝐹N
2sin(𝜙max)

(√sec2 (𝐹N
𝜋

2
) −

1

𝑀2
tan2 (𝐹N

𝜋

2
) − 1) 𝑀 > 1

 (3.45) 

그림 3-27은 (3.45)를 기반으로, 정규-공진점 𝐹N에 따른 ZVS 영역의 변화를 

보여준다. 빨간색 실선은 기본파로 계산된 ZVS 경계선이며, 정규-공진점 𝐹N의 

감소에 따라 ZVS 영역이 확장되는 경향을 보여준다. 이는 기본파로 분석한 

출력-전류/ZVS-특성 (3.29)와는 다르게 고조파를 모두 고려하게 되면 ZVS 특

성에 최대 전압 위상 각 𝜙max뿐 아니라, 정규-공진점 𝐹N도 영향을 주게 된다

는 점을 알 수 있다. 또, 이러한 고조파 전류는 결과적으로 ZVS 달성 영역을 

확장시키는 효과를 가져온다는 것을 알 수 있다. 따라서 전력밀도 비용함수 

𝑔𝐸를 통해 최적으로 도출한 정규-공진점 𝐹N값을 기반으로 다시 (3.45)를 통해 

최대 전압 위상 각 𝜙max을 조정하여, 컨버터의 동작 특성을 세밀하게 보정해

주는 것이 필요하다. 
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3.2.7 영전압-스위칭에 필요한 최소 전류 크기를 고려한 설계 과정 

영전압-스위칭(ZVS)은 게이트 신호가 인가되기 이전에, 스위치의 출력 커패

시터의 에너지가 모두 방전되어 스위치의 𝑉DS  전압이 영전압으로 떨어진 다음

에 턴-온 되는 것을 의미한다. 스위치의 출력 커패시터의 방전은 데드타임 구

간동안 일어나며 방전을 위해서는 음의 전류가 필요하게 된다. 예를 들어, 그

림 3-28의 스위치 𝑄pH가 ZVS를 달성하기 위해서는 스위치 𝑄pL의 전류 𝑖pL이 

스위치 턴-오프 때 양의 값 이어서, 데드타임 구간동안 음의 𝑖pH  전류가 흐르

게 되고, 이를 통해 스위치의 출력 커패시터가 에너지를 방전 되어야 한다. 따

라서 ZVS를 위하여 턴-오프 되는 스위치에서 0 A이상의 스위치 턴-오프 전류

를 남겨두는 것이 필요하다. 이는 실제적인 ZVS 달성 여부를 결정한다. 

한편, 스위치의 출력 커패시터 𝐶oss는 전압에 따라 커패시턴스가 변화하는 비

선형 특성으로, 크게 섭동 출력 커패시턴스 𝐶oss , 에너지-등가 출력 커패시턴스 

𝐶oss,ER , 시간-등가 출력 커패시턴스 𝐶oss,TR형태로 스위치의 데이터 시트에 별

도로 명시되어 있다. 상기 3개의 출력 커패시터 중 ZVS 달성여부를 판단하는

데 이용되는 커패시턴스는 시간-등가 출력 커패시턴스 𝐶oss,TR이다[170]. 한편 

그림 3-28  SR-DAHB 컨버터내 스위치 전류 

 

ipH

ipL

isH

isL

QpH

QpL

QsH

QsL
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본 논문에서 이용되는 스위치 [163]은 섭동 출력 커패시턴스 𝐶oss(800 𝑉) =

220 pF , 에너지-등가 출력 커패시턴스 𝐶oss,ER(800 𝑉) = 275 pF은 명시 되어 있

지만, 시간-등가 출력 커패시턴스가 명시 되어 있지 않다. 또, 테스트 전압도 

본 논문의 공칭 전압인 600 V보다 200 V가 높다. 따라서, 설계에 앞서서 시간-

등가 출력 커패시턴스 𝐶oss,TR을 사전 평가 하는 것이 필요하다.  

본 논문에서는 스위치([163])의 시간-등가 출력 커패시턴스 𝐶oss,TR를 부록 7.2

와 같이 실험을 통한 계측으로 사전 평가하였다. 실험으로 계측된 시간-등가 

출력 커패시턴스 𝐶oss,TR = 510 pF는 후술할 ZVS 분석을 위한 스위치 출력 커

패시턴스로 활용한다. 

 

3.2.7.1 설계에 이용될 ZVS에 필요한 최소 전류 크기의 선정 

실제적인 ZVS 달성여부의 판단은 1. 브릿지의 극에서 바라보이는 공통-모드 

등가 전압 𝑉com (보통 반대편 브릿지 극 전압), 2. 공진 인덕터 𝐿r, 3. 스위치 출

력 커패시터 𝐶oss등의 데드타임 구간동안 ZVS 달성에 관여하는 요소들로 미

분방정식을 세우고, 미분방정식의 해를 도출함으로써 판단할 수 있다. 직렬-LC 

구조를 갖는 하프-브릿지의 ZVS 달성에 필요한 최소 스위칭-전류 크기 분석은 

직렬 인덕터만을 갖는 하프-브릿지를 분석한 문헌[171]과 동일한 방식으로 분

석 될 수 있다. 본 분석에서의 스위치의 출력 커패시턴스의 크기는 부록 7.2에

서의 계측을 통해 도출한 시간-등가 출력 커패시턴스 𝐶oss,TR을 활용하고 선형 

소자로 가정한다. 

그림 3-29는 1차측 브릿지에서 아랫상이 턴-오프 되고, 윗상이 턴-온 되기 

전 데드타임 구간 동안의 등가모델을 보여준다. 그림 3-29의 등가회로를 간략
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하게 표현하여, 브릿지의 극에서 바라본 등가모델로 다시 나타내면 그림 3-30

과 같이 나타낼 수 있다. 그림 3-30에서 공통-모드 등가 전압 𝑉com은 반대편 

브릿지의 극 전압과 공진 커패시터 𝐶𝑟의 초기전압 𝑉𝑐0의 합과 같으며 (3.46)과 

같이 표현된다. 

 𝑉com = 𝑆s𝑉dc,s + 𝑉𝑐0 (3.46) 

여기서 𝑆s는 2차측(반대편) 브릿지의 스위치의 턴-온/오프 여부를 나타낸다. 

스위치의 출력 커패시터의 전압 𝑣coss(𝑡)을 분석하기 위하여 그림 3-30의 등가 

회로의 미분 방정식을 세우면 (3.47)과 같이 표현될 수 있다. 

 

 

그림 3-29  1차측 브릿지에서 아랫상이 꺼지고 윗상이 켜지기 전 

데드타임 구간 동안의 회로 모델 

 

 

그림 3-30  브릿지의 극에서 바라본 데드타임 구간 동안의 등가 회로 모델 
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𝑣eq(𝑡) +
1

𝜔res
2

𝑑2𝑣eq(𝑡)

𝑑𝑡2
− 𝑉com = 0 

이때, 

𝜔r,ZVS =
1

√𝐿r𝐶eq
, 𝐶eq =

2𝐶oss,TR𝐶r
2𝐶oss,TR + 𝐶r

 

(3.47) 

여기서 𝑣eq(𝑡)는 인덕터와 공진하는 등가 커패시터 𝐶eq의 전압크기를 나타낸 

것으로 그 전압 크기는 𝑣c(𝑡) + 𝑣coss(𝑡)와 같다. 이때 직렬 공진 커패시터 𝐶r의 

크기(최소 수십 nF  이상)는 스위치의 출력 커패시터의 𝐶oss,TR (수백 pF)에 비하

여 충분히 큼으로 (3.48)과 같이 𝑣eq(𝑡)  전압은 𝑣coss(𝑡)전압과 같다고 가정할 

수 있다. 따라서, 1차측 윗상 스위치의 양단 전압 𝑣DS,pH는 (3.48)과 같이 근사

할 수 있다.  

 

𝑣DS,pH(𝑡) = 𝑉dc,p − 𝑣coss(𝑡) 

= 𝑉dc,p −
𝐶r

2𝐶oss,TR + 𝐶r
𝑣eq(𝑡) 

≈ 𝑉dc,p − 𝑣eq(𝑡) 

(3.48) 

이때, 직렬-LC 구조를 갖는 하프-브릿지의 ZVS 달성에 필요한 최소 스위칭-

전류 분석은 (3.49), (3.50)과 같이 구할 수 있다. 이는, 공진 커패시터 없이, 직

렬 인덕터만을 갖는 하프-브릿지 분석 [171]과 동일한 결과 이다. 

 

𝑣DS,pH(𝑡) = 𝑉dc,p − 𝑉com

−√(𝐼𝐿0𝑍zvs)
2 + 𝑉com

2  sin (𝜔zvs𝑡 + atan (
𝑉com
𝐼𝐿0𝑍zvs

)) 

이때, 

𝑍zvs = √
𝐿𝑟
2𝐶eq

≈ √
𝐿𝑟

2𝐶oss,TR
 

(3.49) 



 

132 

 

 𝑖𝐿′(𝑡) =
𝑉com
𝑍zvs

sin(𝜔zvs𝑡) − 𝐼𝐿0cos(𝜔zvs𝑡) − 𝐼𝐿0 (3.50) 

(3.50)을 기반으로 ZVS 달성을 만족하는 스위칭 시 필요한 인덕터 초기전류 

𝐼𝐿0는 (3.51)과 같이 도출 될 수 있다[171]. 

 𝐼𝐿0 =

{
 
 

 
 0 𝑉com >

1

2
𝑉dc,p

−
√𝑉dc,p(𝑉dc,p − 2𝑉com)

𝑍zvs
𝑉com <

1

2
𝑉dc,p

 (3.51) 

한편 (3.51)을 통한 최소 ZVS 스위칭-전류 조건은 동작 지점마다의 최적의 

스위칭 순간이 존재하며, 이를 고려한 데드타임의 실시간 수정이 필요하다는 

한계점이 존재한다. 그림 3-31은 (3.51)로 결정된 스위치 턴-오프 전류로 스위

(가)                               (나) 

그림 3-31  ZVS가 달성가능한 스위칭 전류 𝐼𝐿0로 스위칭 했을 때 𝑣coss의 변화

와 최적의 데드타임 시간 𝑇D,opt의 이동 (𝐿r = 15 μH, Coss = 510 pF) 

(가) 𝑉com <
1

2
𝑉dc,p일 때 (나) 𝑉com >

1

2
𝑉dc,p일 때 

 

 

최적 데드 타임의 이동
(Vcom>Vdc/2)

최적 데드 타임의 이동
(Vcom<Vdc/2)
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칭 할 때 윗상 스위치의 DS 전압 𝑣DS,pH의 전압변화를 보여주며 그림 3-32는 

이때의 인덕터의 전류 𝑖𝐿을 보여준다.  

그림 3-31(가)를 보면, 𝑣DS,pH전압이 0전압에 도달하였다가 다시 올라가는 모

습을 볼 수 있다. 이는 𝑉dc,p전압에 도달하였을 때에 맞추어 윗상 게이트 신호

를 인가해 주는 최적의 데드타임 시간 𝑇D,opt이 존재함을 알 수 있다. 만약 이 

시점보다 빠른 시점 또는 늦은 시점에서 게이트 신호를 인가해 주게 되면 불

완전한 ZVS(iZVS, insufficient ZVS)가 일어난다는 것을 알 수 있다. 

한편, 실제적인 기생성분들과 제정수 오차, 게이트 신호 지연 등을 고려하였

을 때, 최적 스위칭 순간 𝑇D,opt에 정확히 MOSFET을 턴-온 하는 것은 어렵다. 

또, 최적의 스위칭 시간 𝑇D,opt이 𝑉com에 대해서도 변화하는데, 직렬-LC 공진형 

컨버터의 경우 L-DAB와 달리 공통-모드 등가 전압 𝑉com은 공진 커패시터 전

압에 의해 동작 상태에 따라서 연속적으로 변화하므로, 이에 따라 실시간으로 

 

 

(가)                                (나) 

그림 3-32  ZVS가 달성가능한 스위칭 전류 𝐼𝐿0로 스위칭 했을 때 𝑖𝐿의 변화 

(가) 𝑉com <
1

2
𝑉dc,p일 때 (나) 𝑉com >

1

2
𝑉dc,p일 때 

 

 

 

IL0 IL0
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데드타임을 수정하는 것이 필요하다. 그림 3-33은 실제 인가한 데드타임 𝑇D이 

최적의 데드타임 시간 𝑇D,opt 보다 길거나 짧은 경우에 발생하는 불완전 

ZVS(iZVS)의 대표적 예시를 보여준다. 양 경우 모두 𝐶oss방전 손실이 나타날 

것을 예상할 수 있다. 이렇게 최적의 데드타임 시간 𝑇D,opt가 가변 되는 것은 

데드타임 시간을 변인 요소로 두고 도출한 최소 스위칭-전류 방식 (3.51)의 한

계점으로 볼 수 있다. 

따라서 본 논문에서는 데드타임을 실시간으로 수정하지 않고, 불완전 ZVS 

문제를 방지하기 위하여, 설정한 데드타임 시간 𝑇D에 𝑣DS,pH전압이 영전압으로 

떨어지도록 하는 전류크기를 최소한의 스위칭-전류로 선정한다. (3.51)의 경우

 

 

그림 3-33  실제 인가한 데드타임 𝑇D이 최적의 데드타임 시간 𝑇D,opt보다 

길거나 짧은 경우에 발생하는 불완전 ZVS(iZVS)의 대표적 예시 

 

TD,opt

iZVS 발생
TD<TD,opt

TD>TD,opt
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에는 (3.49)의 𝑉coss(t)에 관한 방정식을 0전압으로 떨어지는 시간의 길이에 대

한 제한 조건없이 0전압 도달 가능성을 조건으로 도출하였다면, 본 논문에서

는 (3.52)와 같이 설정한 데드타임 시간 𝑇D에 𝑣DS,pH전압이 0전압으로 떨어지

는 방정식을 품으로써 전류 초기 조건 (3.53)을 도출할 수 있다. 

 

𝑣DS,pH(𝑇D) = 𝑉dc,p − 𝑉com

−√(𝐼𝐿0𝑍zvs)
2 + 𝑉com

2 sin(𝜔zvs𝑇D + atan (
𝑉com
𝐼𝐿0𝑍zvs

)) 

= 0 

(3.52) 

 𝐼𝐿0 = −
𝑉dc,p + 𝑉com(cos(𝜔zvs𝑇D) − 1)

𝑍zvssin(𝜔zvs𝑇D)
 (3.53) 

(가)                            (나) 

그림 3-34  고정된 데드타임 조건에서 ZVS가 실현가능한 최소한의 전류로 

스위칭 했을 때 (𝑇D = 125 nsec, 𝐿r = 15 μH, 𝐶oss = 510 pF) 

(가) 𝑣DS,pH의 변화 (나) 𝑖L의 변화 

 

 V
com

 =  450 V

 V
com

 =  600 V

 V
com

 =  150 V

 V
com

 =  300 V

 V
com

 = -300 V

 V
com

 =      0 V

 V
com

 =  900 V

고정된 최적 
스위칭 순간

IL0
데드타임 구간

TD/2

ZVS 달성 조건
 스위칭 전류 Izvs

Vcom = -300 V

Vcom = 900 V

Vcom = 300 V

Vcom = 900 V

Vcom = -300 V



 

136 

 

전류 초기 조건은 (3.51)의 경우에서는 공통-모드 등가 전압 𝑉com의 함수였

지만, 데드타임에 대한 제한조건을 넣게 되면 (3.53)에서 볼 수 있듯이, 공통-

모드 등가 전압 𝑉com과 데드타임 𝑇D의 함수로 바뀌는 것을 알 수 있다. 그림 

3-34는 그림 3-31과 같은 제정수 조건에서 (3.53)을 통하여 도출된 스위칭-전류

로 스위칭 했을 때 𝑣DS,pH과 𝑖L의 데드타임 구간 동안의 변화 양상을 보여준다. 

이때 설정된 데드타임은 125 nsec 이다. 

한편 설계단계에서 데드타임을 고려한 실제 동작 상태를 도출하는 것은 스

위칭 동작 모드를 2배 이상(최소 8개) 증가시키고, 하드/소프트-스위칭 경우의 

수에 따라 전압 보정을 모든 스위치에 대해서 수행해야 하는 등 매우 어렵고 

설계의 복잡성을 과도하게 가중시킨다. 따라서, ZVS를 판단하는 방정식은 데드

타임이 없는 상태에서 도출된 스위칭-전류와 ZVS 판단 기준으로 삼은 특정 

전류 값 크기를 상대 비교함으로써 명목적으로 ZVS 여부를 판단하게 된다. 

여기서 ‘명목적인 판단’의 의미는, 모의 실험 또는 데드타임 등이 고려된 복잡

한 컨버터의 모드 분석을 통해 실제적인 ZVS 경계선을 파악하는 것을 생략하

고, 여러가지 가정을 통해서 비교적 단순화된 형태로 ZVS 경계선을 파악하는 

것을 말한다. 예를 들어 L-DAB 컨버터의 경우 (3.51)의 가장 최악의 조건인 

공통-모드 등가 전압 𝑉com을 0이라고 둔 조건으로 (3.54)를 도출하고, 이 수치

를 데드타임이 고려되지 않은 전류 파형에서의 스위칭-전류와 비교하므로 서 

ZVS 영역을 파악한다. 

 𝐼sw = −
𝑉dc,𝑥
𝑍ZVS

, 𝑥 = p, s (3.54) 

한편, 0전압과 𝑉dc전압, 단 두가지 경우의 공통-모드 등가 전압 𝑉com전압만 

고려하면 되는 L-DAB 컨버터 경우와 달리, 직렬 공진형의 경우 커패시터의 
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초기전압으로 인한 연속적인 공통-모드 등가 전압 𝑉com을 고려 해야 하며, 그 

범위도 0~Vdc,s가 아닌 그 이하, 이상도 고려해야 한다. 따라서 (3.54) 방식을 

그대로 직렬-LC 공진형에 적용하기에는 한계가 있다고 볼 수 있다.  

본 논문에서는, 설계단계에서의 분석을 위한 명목적인 ZVS 달성 조건으로 

쓰일 대표 스위칭-전류 값 𝐼zvs,𝑥를 데드타임 구간의 절반지점(𝑇D/2 )에서의 인

덕터 전류 값으로 선정한다. 이는 (3.49)와 (3.53)을 통해 (3.55)와 같이 도출될 

수 있다. 

 

𝐼zvs,𝑥 ∶= 𝑖𝐿′ (
𝑇D
2
) + 𝐼𝐿0 

= −
𝑉dc,𝑥

2𝑍zvssin (𝜔zvs
𝑇D
2 )

, 𝑥 = p, s 
(3.55) 

(3.55)에서 볼 수 있듯이 𝐼zvs의 크기는 브릿지의 직류단 전압 크기 𝑉dc와 관

계가 있기 때문에, 공칭전압에서의 값으로 정규화 하여 나타내는 편이 편리하

다. 이에 ‘최소 ZVS 스위칭-전류, 𝐼zvsb’는 (3.56)과 같이 계산될 수 있다 

 
𝐼zvsb,𝑥 = −

𝑉nom,𝑥

2𝑍zvssin (𝜔zvs
𝑇D
2 )

, 𝑥 = p, s 
(3.56) 

위와 같은 방식으로 선정된 명목 ZVS 달성조건 (3.56)은 그림 3-34(나)에서 

확인할 수 있듯이 데드타임 구간 동안에서의 시간적으로 중심 위치 스위칭-전

류를 의미하기 때문에, 데드타임이 없는 이상적 스위칭과 동일한 지점을 의미

한다. 따라서, 데드타임 구간동안 전류의 개형이 선형에 가깝다고 가정하면 

(3.56)은 평균 전류 크기와 유사하다고 할 수 있다. 또, 공통-모드 등가 전압 

𝑉com과 관계없이 데드타임 시간 𝑇D의 크기에 따라서 (3.56)의 전류 크기가 바

뀌기 때문에 동작 지점의 변화에 따른 𝑉com의 크기 고려를 최소화할 수 있다. 
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3.2.7.2 ZVS에 필요한 최소 전류 크기 고려에 따른 ZVS 영역 변화 

MOSFET 계열의 스위치를 이용하여 브릿지 회로를 구성함에 있어서 비용을 

최소화하기 위하여 스위치에 별도의 역방향 다이오드를 두지 않고, MOSFET 

바디 다이오드를 그대로 이용하는 경우가 많다. 그러나 이러한 바디 다이오드

의 순방향 전압 강하특성은 좋지 않은데 본 논문에서 이용하는 스위치[163]의 

경우 이러한 순방향 전압 강하가 4 V  이상 된다. 이는 바디 다이오드를 통해 

전류가 도통 될 경우 손실이 클 것을 예상할 수 있다. 따라서 높은 스위칭 주

파수로 구동 할 수록 상대적으로 커진 데드타임 구간의 비중으로 인한 도통손

실 증가를 반드시 고려해야 한다. 한편 데드타임을 매우 작게 선정하는 것은 

하드 스위칭 시 암-쇼트의 위험성이 존재하며, ZVS를 위해 상대적으로 높은 

스위칭-전류가 필요하다. 따라서 적절한 데드타임을 선정하는 것이 필요하다. 

본 논문에서는 스위칭 전체 주기에서 데드타임이 차지하는 비중을 5%이내로 

제한하기 위하여 데드타임을 125 nsec로 선정하였다. 

한편, 설계 제정수 또한 최소 ZVS 스위칭-전류 𝐼zvsb에 영향을 준다. 𝐿r의 

크기는 (3.56)의 𝑍zvs와 𝜔ZVS에 영향을 주게 된다. 만약, sin의 내부항이 매우 

작아 sin(𝜃) ≈ 𝜃  근사가 되는 경우는 (3.57)과 같이 𝐿r에 의한 영향이 최소화된

다.  

 𝐼zvsb,𝑥 ≈ −
2𝑉nom,𝑥Coss

𝑇D
, 𝑥 = p, s (3.57) 

그러나 내부항의 크기가 커질수록 𝐿r의 크기가 ZVS 영역에 영향을 줄 수 

있게 된다. 𝐿r의 크기가 증가할수록 𝑍zvs은 커지는 반면, 𝜔zvs  는 작아지게 되

는데 𝜔zvs의 영향은 sin함수에 의하여 반감된다. 이는 최소 ZVS 스위칭-전류 
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𝐼zvsb의 크기가 작아지는 것을 함의한다. 반대로, 𝐿r의 크기가 작아진다면, 최

소 ZVS 스위칭-전류 𝐼zvsb의 크기가 커지게 된다. 한편 앞선 절에서 언급하였

던 것 처럼, 최대 전압 위상 각 𝜙max를 고정한 상태에서, 정규-공진점 𝐹N을 

감소시키는 것은 𝐿r의 크기를 감소시키는 것을 의미한다. 이는 다시 말해 정

규-공진점 𝐹N을 감소시키면 최소 ZVS 스위칭-전류 𝐼zvsb의 크기가 증가한다는 

것을 유추할 수 있다.  

그림 3-35는 최대 전압 위상 각 𝜙max = 26°  설계에서 정규-공진점 𝐹N에 따

른 인덕턴스 값과 최소 ZVS 스위칭-전류 𝐼zvsb의 크기를 비교도시한 그래프이

다. 정규-공진점 𝐹N이 감소함에 따라, 최소 ZVS 스위칭-전류 𝐼zvsb크기가 증가

하는 것을 알 수 있다. 

최소 ZVS 스위칭-전류 𝐼zvsb를 고려한 명목 ZVS 달성 조건은 스위칭 할 때

그림 3-35  𝜙max = 26° 설계에서 설계 제정수 𝐹N에 따른 인덕턴스 값과 

ZVS를 위한 최소 전류의 변화(Coss = 510 pF) 

인덕턴스 감소에 따른
최소 ZVS 전류 증가

TD = 125 ns

TD = 100 ns



 

140 

 

의 전류크기 (3.40)과 (3.41)을 0이 아닌 (3.58)과 (3.59)와 같이 𝐼zvs로 둠으로 

써 계산될 수 있다. 

 

𝐼zvs,s = 𝐼zvsb,s𝑉dc,p,pu 

=
𝑉dc,p

𝑍𝑜

−sin (𝐹N
𝜋
2)(sin (𝐹N (𝜙 −

𝜋
2)) +𝑀sin (𝐹N

𝜋
2))

sin(𝐹N𝜋)
 

(3.58) 

 

𝐼zvs,p = 𝐼zvsb,p𝑉dc,s,pu 

=
𝑉dc,p

𝑍𝑜

−sin (𝐹N
𝜋
2) (sin (𝐹N

𝜋
2) −𝑀sin (

𝜋
2 − 𝜙))

sin(𝐹N𝜋)
 

(3.59) 

이에 따라 고조파를 고려한 정규화 된 출력전류에 따른 ZVS 경계조건인 

(3.45)는 최소 ZVS 스위칭-전류 𝐼zvsb를 추가로 고려하여 (3.60)과 같이 계산될 

수 있다. 

 

 

𝐼o,pu >

{
  
 

  
 
𝐶1(√sec (𝐹N

𝜋

2
)
2

−𝑀2 (tan (𝐹N
𝜋

2
) +

2𝐼zvsb,s
𝐶2

)
2

− 1) 𝑀 ≤ 1

𝐶1(√sec (𝐹N
𝜋

2
)
2

−
1

𝑀2
(tan (𝐹N

𝜋

2
) +

2𝐼zvsb,p

𝐶2
)

2

− 1) 𝑀 > 1

 

이때, 

𝐶1 =
𝜋(1 − 𝐹N

2)

4𝐹N
2sin(𝜙max)

, 𝐶2 =
𝑉dc,p

𝑍𝑜𝑉dc,p,pu
 

(3.60) 

앞선 내용을 종합하자면, 정규-공진점 𝐹N의 감소는 전류의 고조파의 크기를 

키우는 동시에 최소 ZVS 스위칭-전류 𝐼zvsb의 크기도 키운다. 이는 정규-공진

점 𝐹N의 감소가 ZVS 달성에 도움이 되는 영향과 도움이 되지 않는 영향을 동

시에 갖음을 알 수 있다.  
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그림 3-36은 (3.60)을 통해 도출된 최대 전압 위상 각 𝜙max = 26°  설계에서 

고조파와 최소 ZVS 스위칭-전류 𝐼zvsb를 고려 하였을 때의 ZVS 달성 영역을 

보여준다. 최소 ZVS 스위칭-전류 𝐼zvsb를 고려하게 되면 ZVS 달성 영역이 크

게 좁아지는 것을 볼 수 있으며, 정규-공진점 𝐹N의 감소에 따라 ZVS 달성 영

역이 확장되는 것을 볼 수 있다. 이는 정규-공진점 𝐹N의 감소에 따라 𝐿r이 작

아지어 최소 ZVS 스위칭-전류 𝐼zvsb의 크기가 커지는 것 보다, 고조파에 의해 

스위칭-전류크기가 커지는 영향이 더 크다고 해석할 수 있다. 따라서, 명목 

ZVS 영역이 결과적으로 확장되었다고 해석할 수 있다.  

 

 

그림 3-36  최대 전압 위상 각 𝜙max = 26° 설계에서 

고조파와 ZVS 스위칭-전류 𝐼zvsb를 고려 하였을 때 

정규-공진점 𝐹N의 변화에 따른 ZVS 영역의 변화 

 

고조파 고려 고조파 +
최소전류 고려
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3.2.8 반복 설계와 모의 실험을 통한 설계 제정수 검증 및 조정 

고조파 전류와 최소 ZVS 스위칭-전류 𝐼zvsb의 고려는 반복 설계를 함으로써 

설계에 반영한다. 그림 3-37은 반복 설계의 과정을 보여준다. 기본파 동작 특

성 분석 (3.30)을 통해 초기 최대 전압 위상 각 𝜙max
0 를 선정한다. 그 다음으로

는 최대 전압 위상 각 𝜙max를 고정하고, (3.35)를 통해 정규-공진점 𝐹N에 따른 

 

 

그림 3-37  최종적인 설계 제정수 확정을 위한 반복 설계 과정 

 

시작

전력 밀도 비용함수(gE)를 
통한 공진점 설계

기본파 동작 특성 분석

 

설계목표 정의

아니요

𝜙
m

ax
 고조파와 ZVS 최소전류를 

고려한 동작 특성 분석

∆𝜙max
2 + ∆𝐹N

2 < 𝑒tol  

끝

시뮬레이션을 
통한 설계검증

설계목표 달성?

네

 

네

조
정

𝜙max
0  

아니요

α
 조

정
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전력밀도 비용함수 𝑔𝐸를 평가한다. 이렇게 평가된 비용 함수 𝑔𝐸가 최소화되는 

정규-공진점 𝐹N을 구한다. 이후 도출된 최대 전압 위상 각 𝜙max와 정규-공진

점 𝐹N을 이용하여 고조파와 최소 전류를 고려한 동작 특성을 (3.60)을 통하여 

분석한다. 설계 목표 ZVS 영역보다 현재 도출된 명목 ZVS 영역이 좁다면 최

대 전압 위상 각 𝜙max를 좀더 큰 수치로 조정하고, 넓다면 작은 수치로 조정

하면 된다.  

이렇게 조정된 최대 전압 위상 각 𝜙max는 반복 설계에 돌입하여, 다시 전력

밀도 비용함수 𝑔𝐸를 통해 정규-공진점 𝐹N을 조정하는 절차로 이어진다. 위와 

같은 반복 설계를 통해 설계 제정수들이 조금씩 조정되는데, 설계 제정수의 

조정 변위 폭이 설계 제정수 확정 조건 𝑒𝑡𝑜𝑙  안으로 들어오게 되면 최종적으로 

 

 

그림 3-38  설계의 반복횟수에 따른 전압 위상 각 𝜙max와 

정규-공진점 𝐹N의 조정과정 

 

𝜙max
0  
𝐹N

0
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변수를 확정하게 된다. 

그림 3-38은 그림 3-37과 같은 반복적인 설계 과정을 통해 전압 위상 각 

𝜙max와 정규-공진점 𝐹N이 조정되어 최종적으로 수렴하는 모습을 보여준다. 수

렴된 설계 제정수는 후술하는 모의 실험을 통해 검증되게 된다. 

 

3.2.8.1 설계 검증을 위한 모의 실험 구성 

반복 설계를 통해 수렴된 설계 값은 최종적으로 모의 실험을 통해 검증되게 

된다. 그림 3-39(가)는 설계 검증 위하여 제작된 PLECS 모의 실험 모델에서 

브릿지 회로 구성을 보여주며 그림 3-39(나)는 실제적인 ZVS 달성 여부를 판

단하기 위한 로직 구성을 보여준다. 브릿지 회로 구성에서는 스위치와 병렬로 

(가)                              (나) 

그림 3-39  설계 검증을 위한 모의 실험 구성 

(가)  브릿지 회로 구성과 (나) ZVS 달성 여부를 판정하기 위한 로직 회로 

 

스위칭 주기내

돌입 전류 감지 

외부 관측을 위한

신호처리
브릿지 회로
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시간 등가 커패시터를 두었고, 커패시터의 단락에 의한 모의 실험 에러를 피

하기 위하 아주 작은 크기의 저항을 직렬로 두었다. ZVS 달성 여부의 판단은 

매우 큰 돌입 전류가 스위치를 통해 흐르는 순간을 포착함으로 써 이루어지며, 

SR flip-flop을 통해 포착된 신호를 스위칭 주기동안 유지시킨다. 이러한 방법을 

통하게 되면 데드타임이 상대적으로 길어서 전압이 다시 상승하는 Voltage-sag 

문제여부도 감지할 수 있다. 

데드타임으로 인한 전압 왜곡 또한 보정 되어 제어 변수에 선 반영되어야 

한다. 본 논문에서 설정한 데드타임의 길이(125 nsec )는 2.5%씩 두번으로 한주

기에 총 5%인 반면, 1차측 2차측 전압 위상차의 범위는 30~45°  수준으로 한

주기의 10%  내외 수준이다. 한편, 스위칭 조건에 따라서 그림 3-40과 같이 실

그림 3-40  데드타임으로 인한 극 전압 왜곡 

 

Vgs_H Vgs_L

데드타임

VDH : 극전압 상승 중 왜곡
VDL : 극전압 하강 중 왜곡

VDH VDL

VDH VDL

게이트 신호

이상적인 극전압

하드 스위칭 시 

극전압

소프트 스위칭 시 

극전압

불완전 소프트 

스위칭 시 극전압
VDH VDL
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제로 출력되는 극 전압이 차이를 보이게 된다. 하드 스위칭 또는 불완전한 

ZVS 조건이 되면 극전압의 기본파 위상을 지연 시키는 효과를 가져오며, 소

프트-스위칭이 되면 극전압의 기본파 위상을 앞서게 하는 효과를 가져온다. 

이러한 전압 위상의 왜곡은 실제 전류와 전력에 오차를 발생시키게 된다. 따

라서, 원하는 극전압을 출력하기 위해서는 스위치마다의 하드/소프트-스위칭 

조건을 미리 평가하여 이에 따라 위상을 보정하므로 써 실제 게이트 신호에 

선 반영시키는 것이 필요하다. 본 논문에서는 모의 실험과 실험에서 부록 7.3

과 같은 데드타임 보상 방법을 사용하였다.  

 

3.2.8.2 모의 실험을 통한 설계 검증과 설계 오차 보정 방안 

모의 실험을 통한 설계 검증은 그림 3-41(가)와 같이 바둑판형태의 지령을 

(가)                                 (나) 

그림 3-41  모의 실험을 통한 설계 검증1 

(가) 하달된 전류 지령 (나) ZVS 달성 여부 평가 결과 

 

명목 ZVS 
경계

설계 포인트

설계 오차
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생성하고, 각 지령 마다 개 루프 제어 모의 실험을 수행함으로써, 설계 목표 

달성을 검증하고, 명목 ZVS 경계선과 모의 실험을 통해 얻은 실질 ZVS 경계

선의 차이를 비교한다. 

그림 3-41(나)는 모의 실험을 통해 실질적인 ZVS 달성 여부를 평가한 그림

이다. ‘O’ 표시는 모든 스위치의 ZVS 달성을 의미하며, ‘X’는 일부 스위치가 

ZVS 달성되지 못했다는 것을 의미하며 색깔별로 ZVS 달성된 스위치의 개수 

표현하였다. 모의 실험에서 컨버터는 개 루프로 제어되기 때문에, 지령 출력 

전류와 실제 출력되는 전류 사이에는 오차가 존재하며, 이는 그림 3-41(가)의 

격자점과 동일한 위치에 그림 3-41(나)의 ‘O’ 또는 ‘X’ 표시가 표시되지 않는 

것을 통해 확인할 수 있다. 

그림 3-42에는 여러 ZVS 판정 모델에 따른 명목 ZVS 경계선과 모의 실험

 

그림 3-42  ZVS 판정 모델에 따른 명목 ZVS 경계선과 

모의 실험을 통해 얻은 실질 ZVS 경계선의 차이 

고조파+최소 
ZVS 스위칭 
전류 기반기본파 

기반

실질 ZVS 
경계

고조파 
기반 
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을 통해 얻은 실질 ZVS 경계선의 차이를 보여준다. 기본파만 고려한 경우와 

고조파를 모두 고려한 모델에 비해서, 최소 전류까지 고려된 모델이 실질 

ZVS 경계선의 개형에 가장 유사한 수준으로 ZVS 경계선을 예측하여 준다. 그

럼에도 정확한 ZVS 경계선 예측에 오차가 존재하기 때문에 이는 목표하는 동

작 특성에 오차를 가져오게 된다. 이러한 ZVS 경계선 예측 오차의 요인은 명

목 ZVS 경계선 예측과정에서 과도한 복잡성과 수치 해석적 과정을 최소화하

고 분석적 해 기반으로 도출하기 위하여 취하였던 여러 가정들로 인한 것으로 

볼 수 있다. 즉, 설계 복잡도 저감 이점을 얻는 대신, 설계 정확도를 희생한 

결과라고 볼 수 있다. 

설계에서 명목 ZVS 경계선 예측의 절차는 크게 2단계로 요약할 수 있다. 

먼저 일반적인 브릿지 회로에서 데드타임 구간 동안의 𝐶oss와 𝐿r의 공진 전류 

개형을 도출하고 이를 기반으로, ZVS에 달성에 필요한 최소 ZVS 스위칭-전류 

𝐼zvsb을 선정한다. 그 다음 데드타임이 없는 이상적인 스위칭 전압과 공진 전

류의 정상상태의 분석해를 기준으로 스위칭 순간의 전류 값과 최소 ZVS 스위

칭-전류 𝐼zvsb의 대소 여부를 통해 ZVS 경계선을 예측하게 된다. 이러한 절차 

과정에서는, (1) 데드타임의 존재로 인한 전압 왜곡을 무시하였으며, (2) 최소 

ZVS 스위칭-전류 𝐼zvsb과 대소 비교를 통한 ZVS 판정의 단순화하는 가정을 하

였다고 볼 수 있다. 모의 실험 상에서 부록 7.3과 같은 데드타임 보상 과정을 

통해 극 전압 위상 보정을 일부 수행하지만 보정 과정에서 공진 전류를 정전

류원으로 가정하였다는 한계가 있다. 

상기 한계점들로 데드타임이 고려되었을 때, 명목 ZVS 경계선과 모의 실험

을 통해 얻어진 실질 ZVS 경계선사이에 오차가 발생하게 된다. 따라서 본 논
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문에서는 설계 예측치와 모의 실험을 통해 얻어진 결과의 차이를 보정하기 위

하여 최소 ZVS 스위칭-전류 𝐼zvsb에 보정 계수 𝛼를 도입한다. 이에 (3.55)는 

(3.61)과 같이 변형되며, 보정된 최소 ZVS 스위칭-전류는 𝐼zvsb,𝑥
𝛼 로 나타낸다. 

 𝐼zvsb,𝑥
𝛼 = −

𝑉nom,𝑥

2𝑍zvssin (𝜔zvs
𝑇𝐷
2 )

∙ 𝛼, 𝑥 = p, s (3.61) 

보정계수 𝛼가 1보다 클수록 스위칭 전류가 증가하며, 이에 따라 명목 ZVS 경

계선이 확장되는 효과가 나타나게 된다. 이는 모의 실험을 통해 얻게 될 실질 

ZVS 경계선 또한 확장시키는 효과를 유도한다.  

그림 3-43(가)는 보정계수 𝛼의 증가에 따라서 명목 ZVS 경계선이 확장되는 

모습을 보여준다. 그림 3-43(나)는 이때의 최대 전압 위상 각 𝜙max과 정규-공

(가)                               (나) 

그림 3-43  보정계수 𝛼에 따른 

(가) 명목 ZVS 경계선의 변화와 

(나) 최대 전압 위상 각 𝜙max과 정규-공진점 𝐹N의 조정 

 

 

설계 포인트

명목 ZVS 
경계선의 확장
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진점 𝐹N의 조정 추이를 보여준다. ZVS 영역을 확장하기 위하여 최대 전압 위

상 각 𝜙max이 증가하고, 정규-공진점 𝐹N이 감소하는 것을 확인할 수 있다. 이

렇게 조정된 설계 제정수들은 다시 모의 실험으로 구성되어 평가되게 된다. 

그림 3-44는 보정계수 𝛼를 변화시키어 조정된 설계 값으로 모의 실험을 통

해 ZVS 달성 여부를 평가한 그림이다. 그림 3-44(가)와 (나)는 각각 보정계수 

𝛼 = 1.2 , 𝛼 = 1.4일 때 모의 실험을 통한 설계 검증을 보여준다. 본 논문에서는 

모의 실험을 통한 검증과 반복 설계를 통해 보정계수 𝛼를 1.2로 선정하였으며, 

이에 따른 최종 설계 제정수는 표 3-5와 같다. 

(가)                                (나) 

그림 3-44  모의 실험을 통한 설계 검증2 

(가) 보정계수 𝛼 = 1.2 일 때 (나) 보정계수 𝛼 = 1.4 일 때 

 

설계 포인트 설계 포인트
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최적화된 설계 값에 따른 동작 특성은 그림 3-45와 같다. ZVS 경계선과 동

작 지점에 따른 인덕터 전류의 실효 크기가 도시되어 있다. 설계 포인트인 드

룹 곡선상의 정방향 50%  부하(빨간색 점)에서 ZVS 경계를 가로지르는 모습을 

볼 수 있다. 그림 3-46(가)와 (나)는 각각 1차측 전압 𝑉dc,p가 공칭 전압 +5%일 

그림 3-45  최적 설계 결과: 1차측 전압 𝑉dc,p가 공칭 전압일 때 동작 특성 

 

 

표 3-5  설계 제정수의 최적 설계 값 

설계 제정수 최적 설계 값 단위 

𝜙max 47.7 [deg]

𝐹N 0.72 

𝐿𝑟 15.1 [μH]

𝐶𝑟 79.7 [nF]
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때와 −5%일 때의 ZVS 경계선과 동작 지점에 따른 인덕터 전류의 실효 크기

가 도시 되어 있으며, 동작 지점인 드룹 곡선(빨간색 선)과 함께 도시 되어있

다.  

 

 

(가) 

 

(나) 

그림 3-46  최적 설계 결과: 1차측 전압 𝑉dc,p가 

(가) 공칭 전압 +5% 일 때의 동작 특성 

(나) 공칭 전압 −5% 일 때의 동작 특성 
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제  4  장  SR-DAHB 컨버터의 시간영역 해석과 

경부하 효율 개선 방안 

고주파수 스위칭 컨버터에서는 영전압-스위칭(ZVS)이 달성되도록 하는 것이 

중요하다. 한편 변압기가 없는(또는 절연형이지만 자화 인덕턴스가 충분히 크

게 설계된) SR-DAHB 컨버터에서는 변압기의 자화 전류의 부재로 경부하에서 

영전압-스위칭이 달성되도록 하는 것이 좀더 까다롭다. 따라서, SR-DAHB 컨버

터의 자유도(시비율, 위상)들을 최대한 활용하여 영전압-스위칭이 만족되는 최

소 부하율을 낮추는 것이 중요하다. 이에 본 장에서는 변압기가 없는 SR-

DAHB 컨버터의 스위칭 손실을 저감하여 경부하 효율 개선 방안에 관하여 연

구한다.  

4.1절에서는 SR-DAHB 컨버터에서 스위칭 손실이 컨버터 효율에 미치는 영

향에 대해서 알아보고, 하프-브릿지 컨버터에 존재하는 짝수 고조파가 영전압-

스위칭 특성에 미치는 요인에 대하여 살펴본다. 

4.2절에서는 SR-DAHB 컨버터의 시간영역 해석을 진행한다. 이를 통해, SR-

DAHB 컨버터의 제어 자유도(시비율, 위상, 주파수)에 대한 정상상태에서의 상

태 변수(인덕터 전류, 커패시터 전압, 평균 전력 등)들의 닫힌 해를 도출한다. 

4.3절에서는 기존의 연구에서 보다 더 넓은 영역에서 모든 스위치들이 ZVS

가 되도록 하는 제어 방식에 대하여 제안한다. 4.2절의 시간영역 해석을 기반

으로 특정 스위치들의 스위칭-전류를 특정 값으로 의도적으로 성형하는 제어 

기법을 제안하고, 이러한 제어 방식이 기존의 제어 방식과 비교하여 효과적인 

부하 영역에 대하여 논한다. 
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4.4절에서는 경부하 개선을 위하여 컨버터를 일정주기로 껐다 켰다 하는 펄

스 밀도 변조 방식 (이하 PDM, Pulse density modulation)을 SR-DAHB 컨버터에 

적용하는 방안에 대하여 살펴본다. 경부하에서도 고효율을 얻기 위한 SR-

DAHB 컨버터의 전류지령 생성방안에 대하여 살펴보고, 컨버터를 켜는 과도

상태에서 발생하는 전류의 링잉을 저감하는 방안에 대하여 살펴본다. 
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 연구 배경 

스위치의 스위칭 손실은 V-I overlap 성분과 스위치의 출력 커패시터 𝐶oss의 

에너지 충/방전 성분 크게 2가지로 나뉜다. V-I overlap 성분은 스위칭-전류의 크

기와 유관하므로, 본 절에서는 스위치의 출력 커패시터 𝐶oss의 에너지 충/방전 

손실로 인한 효율 감소의 영향만 간략히 살펴본다.  

그림 4-1은 윗상 하드 스위칭 시 스위치의 출력 커패시터 𝐶oss의 에너지 충/

방전으로 인한 도통 손실을 보여준다. 윗상 하드 스위칭 시, 윗상의 출력 커패

시터 𝐶oss에 충전되어 있던 에너지 𝐸oss는 단락이 되면서 손실로 나타난다. 이

와 동시에 아랫상의 출력 커패시터 𝐶oss는 𝑉dc만큼 충전되게 되는데, 이때 충

전되면서 흐르는 전류가 윗상 스위치를 통해 흐르게 되며 추가 손실을 발생시

키게 된다. 결과적으로 한 개의 스위치가 하드 스위칭 시 총 2𝐸oss크기만큼의 

에너지를 손실하게 된다. 이를 수식으로 나타내면 (4.1)과 같다. 

 𝑃coss = 𝐹sw𝐶oss𝑉dc,𝑥
2  (4.1) 

 

 

그림 4-1  윗상 하드 스위칭 시 스위치의 출력 커패시터 𝐶oss에 

저장되어 있는 에너지의 하드 스위칭 시 손실 경로 

2Eoss

손실 발생

방전 경로 
손실

충전 경로 
손실
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본 논문에서 사용한 스위치의 경우 𝐶oss,TR = 510 pF을 갖으며 공칭 전압인 

600 V에서 200 kHz  동작 시 한 개의 스위치가 하드 스위칭이 되는 경우 (4.1)

을 통해 그 손실은 약 37 W로 계산할 수 있다. 이러한 손실은 전체 시스템의 

효율을 크게 떨어뜨리게 되는데, 그림 4-2는 한 개의 스위치가 하드 스위칭 

시 본 논문에서 설계하는 컨버터의 효율에 미치는 영향을 출력 전력과 직류단 

전압에 따라 보여준다. 50%  부하에서 단 한개의 스위치가 하드 스위칭이 되

어도 효율의 감소가 약 1%이며, 20%  부하에서는 약 4%  감소함을 알 수 있

다. 실제로 SR-DAHB 컨버터에서는 스위치가 총 4개가 있으므로 경부하 영역

에서 하드 스위칭 손실에 의한 효율 감소가 매우 클 것을 알 수 있다. 

한편 DAHB 컨버터는 각 브릿지의 시비율 변조, 브릿지 전압의 위상 차 조

 

 

그림 4-2  한 개 스위치 하드 스위칭 시 

출력 커패시터 𝐶oss에 의한 손실이 컨버터 효율에 미치는 영향 
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정, 스위칭 주파수 조정 등 다자유도를 이용하여 제어할 수 있다. 이는 제어기

에서 하달된 지령 전력을 출력하는 제어 변수의 조합이 무한함을 의미한다. 

따라서 이러한 무한한 제어 변수의 조합 중에서 컨버터의 주요 손실들이 최소

화되는 제어 변수를 택하여 제어하는 것이 필요하다. 이를 위해서는 제어 변

수에 따른 정상상태에서의 전류의 개형과 실효 전류 크기, 스위칭-전류 그리

고 평균 출력 전력 등을 사전에 알아 내는 것이 중요하다. 

 

4.1.1 SR-DAHB 컨버터 기본파 해석의 한계점 

컨버터의 정상상태 분석은 많은 경우 기본파로 분석된다. 기본파 해석은 컨

버터의 전압과 전류의 가장 지배적인 성분인 기본파 성분만을 이용하여 분석

하는 방법이다. 따라서 도출되는 수식이 비교적 간단하고, 경향성 분석이 비교

적 간편하다. 한편, 시비율 변조에 따른 컨버터 분석에 있어서 2.4.1의 기본파 

해석이 SR-DAB 컨버터에는 적절한 해석방법이 였던 반면, SR-DAHB 컨버터에

서는 짝수 고조파의 존재로 기본파 해석의 오차가 크다는 한계점이 있다. 또, 

주파수가 높은 컨버터의 경우에는 ZVS 달성을 위한 최소 스위칭-전류를 반드

시 고려해야한다. 

 

◼ 짝수 고조파 전압/전류가 ZVS 달성에 미치는 영향 

풀-브릿지에서 인가하는 시비율 변조 전압은 (4.2)로 나타낼 수 있으며 하프

-브릿지에서 인가하는 시비율 변조 전압은 (4.3)과 같이 나타낼 수 있다. 

 𝑣(𝑡) =
4𝑉dc
𝜋

∑ 𝑎𝑛cos(𝑛𝜔sw𝑡)

∞

𝑛=1,3,5,⋯

 (4.2) 
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 𝑣(𝑡) = 𝑉dc𝐷 +
2𝑉dc
𝜋

∑ 𝑎𝑛cos(𝑛𝜔sw𝑡)

∞

𝑛=1,2,3,⋯

 (4.3) 

여기서 𝑎𝑛 은 푸리에 계수로 (4.4)와 같이 계산되며, 그림 4-3에는 이에 따라 

계산된 시비율 𝐷에 따른 풀-브릿지와 하프-브릿지의 고조파 전압의 크기가 각

각 나타나 있다. 

 𝑎𝑛 =
sin(𝑛𝜋𝐷)

𝑛
 (4.4) 

(4.2)에서도 확인할 수 있듯이 풀-브릿지에서 인가하는 시비율 변조 전압은 

우 대칭이어서 홀수 고조파만 존재하는 반면에 하프-브릿지에서 인가하는 시

비율이 변조된 전압은 기 대칭이어서 (4.3)과 같이 모든 차수의 고조파 성분이 

존재한다. 하프-브릿지의 경우 시비율 변조정도가 낮을 때에는 3고조파 전압

 

 

(가)                                 (나) 

그림 4-3  시비율 𝐷에 따른 고조파 전압 (가) 풀-브릿지 (나) 하프-브릿지 

 

D D
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이 가장 큰 고조파 전압 크기를 갖지만, 시비율 변조정도가 커짐에 따라 크기

는 감소하는 방향으로 나아간다. 반면, 시비율 변조정도가 커질수록 짝수파 고

조파 전압의 크기가 빠르게 증가하게 된다. 특히나 2고조파 전압의 경우 시비

율이 약 0.42 이하가 되면 가장 큰 고조파 전압이 되며, 그 크기가 시비율이 

0.25까지 계속적으로 증가하여 기본파 전압 크기와 비슷한 정도까지 커지는 

것을 알 수 있다. 이는 시비율을 변조하는 제어를 활용하는 경우, 고조파 전압 

특히 2고조파 전압은 무시할 수 없는 정도의 크기임을 알 수 있다. 

고조파 전압이 있다 하더라도 고조파 임피던스 크기가 크다면, 전류가 크게 

유기되지 않는다. 그림 4-4는 정규-공진점 𝐹N에 따라서 기본파 임피던스와 고

조파 임피던스의 비율이 어떻게 변화하는지 나타낸다. 스위칭 주파수가 공진

 

 

그림 4-4  정규-공진점 𝐹N에 따른 기본파 주파수의 

임피던스와 고조파 임피던스 사이의 비율의 변화 
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주파수에 가까울수록 기본파 주파수의 임피던스와 고조파 임피던스 사이의 비

율이 증가한다. 즉 스위칭 주파수가 공진주파수와 가까운 경우에는 기본파 주

파수 성분으로만 분석한다 하더라도 충분한 해석 결과를 얻을 수 있다. 그러

나, 공진 주파수와 스위칭 주파수가 가까울 수록 기본파 임피던스의 크기가 0

으로 수렴하기 때문에 위상 제어에 따른 전력 전달의 민감도가 극단적으로 커

지게 된다. 이러한 경우, 구현된 컨버터의 실제적인 제어가 매우 어렵기 때문

에 기본파 임피던스를 일정 크기 이상으로 설계하게 되고, 이에 정규-공진점 

𝐹N의 값은 0.9~0.5 사이에 많이 설계된다. 

앞선 분석에서 언급하였던 것처럼 하프-브릿지에서는 시비율 변조 시 2고조

파 전압이 유기되기 때문에 2고조파 성분의 전류가 유기된다. 한편 2고조파 

임피던스는 3고조파 임피던스보다 그 크기가 훨씬 작다. 즉 고조파의 영향은 

홀수 고조파만 존재하는 풀-브릿지 컨버터와 달리 모든 차수의 고조파가 존재

하는 하프-브릿지 컨버터에서 훨씬 큰 영향을 준 다는 것을 알 수 있다. 

이러한 짝수 고조파 성분들은 ZVS 특성을 크게 달라지게 한다. 예를 들어 

가장 일반적으로 쓰이는 MCT(MCT, minimum conduction trajectory control)제어 방

식 [145]에서는 낮은 전압 측의 시비율을 0.5로 고정한 상태에서 낮은 전압 측 

구형파에 기본파 전류를 동상으로 맞추게 되는데, 이는 스위칭 순간의 기본파 

전류 크기가 0임을 의미한다. SR-DAB 컨버터의 경우에는 홀수 고조파만 존재

하기 때문에, 시비율이 0.5인 브릿지에서는 윗상 스위치가 턴-오프 될 때나, 

아랫상 스위치가 턴-오프 될 때나, 고조파 전류가 스위치의 턴-오프 전류에 미

치는 영향은 동일하다. 따라서 적절한 설계를 통해 홀수 고조파가 ZVS에 도

움을 주도록 한다면 2차측 스위치의 ZVS를 쉽게 달성할 수 있다.  
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그림 4-5 (가)2는 𝑀 < 1  동작영역(2차측의 전압이 낮기 때문에 2차측의 스위

치 시비율이 0.5로 고정됨)에서 MCT 제어 하에서 SR-DAB 컨버터의 2차측 스

위치의 ZVS가 실현되는 스위치의 개수(풀-브릿지이므로 최대 4개의 스위치)의 

예시를 보여준다. 해당 분석에서는 편의상 턴-오프 전류의 크기가 0이상이면 

ZVS가 달성된다고 판정하였다. 홀수 고조파의 영향으로 전 영역에서 2차측 

스위치의 ZVS 가 실현되는 것을 볼 수 있다. 이는 그림 4-5(나)에서 보여지는 

𝑀 = 0.9 , 𝑃o = 3.0 kW의 제어 예시 파형에서도 확인할 수 있다. 주황색 실선은 

실제 전류 파형을 나타내며 주황색 점선과 검정색 점선은 그 중 기본파 전류 

성분과 3고조파 전류 성분을 나타낸다. 홀수 고조파 성분이 기본파 성분에 더

                                                      

2  분석 조건: 𝑉dc,p = 600 V, 𝐹N = 0.75, 𝑍o = 40 Ω 

(가)                                (나) 

그림 4-5  𝑀 < 1 동작영역에서 SR-DAB 컨버터의 MCT 제어 하에 ZVS 판정 

(가) 2차측 브릿지에서 ZVS 달성한 스위치 개수 

(나) 𝑀 = 0.9, 𝑃o = 3.0 kW 동작파형(빨간색 동작 점) 

 

 

0 개4 개 2 개

3고조파
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해져서 2차측 브릿지의 스위치들이 ZVS가 실현되도록 스위치의 턴-오프 전류

를 형성함을 확인할 수 있다. 

한편 SR-DAHB 컨버터의 경우에는 1, 2차측 브릿지 중 한 개 브릿지라도 시

비율이 조정되는 경우 홀수 고조파 뿐 아니라 짝수 고조파가 존재하게 된다. 

이때 짝수 고조파는 홀수 고조파와 다르게, 시비율이 조정되지 않은 반대편 

브릿지(𝐷 = 0.5 )의 윗상과 아랫상 스위치의 스위칭-전류에 비 대칭적인 영향을 

준다. 즉 한쪽 스위치는 ZVS 달성에 유리하게 다른 한쪽 스위치에는 불리하

게 영향을 주게 된다. 이는 시비율이 변조되는 브릿지에서 발생시키는 짝수 

고조파 전류로 인해, 시비율이 0.5로 고정된 브릿지의 모든 스위치가 ZVS 만

족되는 것이 까다로움을 함의한다. 

(가)                                (나) 

그림 4-6  𝑀 < 1 동작영역에서 SR-DAHB 컨버터의 MCT 제어 하에 ZVS 판정 

(가) 2차측 브릿지에서 ZVS 달성한 스위치 개수  

(나) 𝑀 = 0.9, 𝑃o = 1.5 kW 동작파형(빨간색 동작 점) 

 

0 개2 개 1 개

2고조파
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그림 4-6(가)3는 그림 4-5(가)와 같은 조건에서 SR-DAHB 컨버터의 2차측 스

위치의 ZVS가 달성되는 스위치의 개수(하프-브릿지이므로 최대 2개이며, 출력 

전력도 절반)의 예시를 보여준다. 짝수 고조파의 영향으로 일부 영역에서 2차

측 윗상 스위치가 하드 스위칭 함을 알 수 있다. 이는 그림 4-6(나)에서 보여

지는 𝑀 = 0.9, 𝑃o = 1.5 kW의 제어 예시 파형에서도 확인할 수 있다. 주황색 

실선은 실제 전류 파형을 나타내며 주황색 점선과 검정색 점선은 그 중 기본

파 전류 성분과 2고조파 전류 성분을 나타낸다. 고조파 성분이 기본파 성분에 

더해져서 2차측 브릿지의 윗상 스위치에서 하드 스위칭이 일어나는 것을 확인 

할 수 있다. 

그러나, 짝수 고조파 성분의 존재성이 SR-DAHB 컨버터가 ZVS 측면에서 

SR-DAB 컨버터보다 반드시 열위에 있도록 하는 것은 아니다. 이는 시비율이 

조정되는 브릿지( 𝐷 ≠ 0.5 )에서는 짝수 고조파 성분이 윗상, 아랫상 모두의 

ZVS 달성에 유리하도록 스위치 턴-오프 전류를 키우게 만들 수도 있기 때문

이다. 일례로 그림 4-5(나)의 경우에는 시비율이 조정되는 1차측 스위치의 윗

상 스위치가 하드 스위칭이 일어나는 반면, 그림 4-6(나)에서는 ZVS가 달성됨

을 확인할 수 있다. 

앞선 분석을 정리하자면, SR-DAHB 컨버터에서는 한 개의 브릿지라도 시비

율이 조정되는 경우 전류에 짝수 고조파 성분이 존재하는데, 이는 시비율이 

고정된 브릿지(𝐷 = 0.5 )의 ZVS 달성에 유불리를 동시에 준다. 즉, 한쪽 스위치

의 하드 스위칭을 유도한다. 그러나 시비율이 조정된 브릿지(𝐷 ≠ 0.5 )에서는 

이러한 짝수 고조파 성분이 ZVS에 도움을 줄 수 있다. 이러한 점을 고려하여 

                                                      

3 분석 조건 : 𝑉dc,p = 600 V, 𝐹N = 0.75, 𝑍o = 20 Ω 
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볼 때, SR-DAHB 컨버터에서는 시비율을 조정하고자 할 때는 한쪽 브릿지만 

조정하는 것이 아닌, 양쪽 브릿지 모두의 시비율을 조정하는 것이 모든 스위

치의 ZVS 달성에 유리함을 알 수 있다. 이는 곧, 한쪽 브릿지의 시비율만을 

조정하는 MCT제어 [145]가 모든 스위치 ZVS 달성에 한계가 있음을 함의한다.  

 

◼ 최소 ZVS 스위칭-전류와 작은 최대 전압 위상 각 설계의 영향 

한편 3.2.7절에서 언급하였 듯이 스위칭-전류 크기 또한 스위치의 실제적인 

ZVS 달성에 큰 영향을 준다. 스위치의 ZVS 달성을 위해서는 데드타임 구간 

동안 공진 인덕터와 스위치의 출력-커패시터가 공진하여, 스위치의 DS전압을 

영전압까지 낮추어야 한다. 한편 스위칭 주파수가 증가할수록 공진 인덕터의 

 

 

(가)                    (나)                     (다) 

그림 4-7  MCT 제어 방식에서 ZVS 스위칭-전류 𝐼zvsb 크기와 

최대 전압 위상 각 𝜙max 설계에 따른 ZVS 달성 스위치 개수(𝐹N = 0.75) 

(가) 𝜙max = 60°, 𝐼zvsb,p = 𝐼zvsb,s = 0 A일 때 

(나) 𝜙max = 60°, 𝐼zvsb,p = 𝐼zvsb,s = 3 A일 때 

(다) 𝜙max = 30°, 𝐼zvsb,p = 𝐼zvsb,s = 3 A일 때 

 

 

1 개 0 개4 개 3 개 2 개 1 개 0 개4 개 3 개 2 개 1 개 0 개4 개 3 개 2 개
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제정수는 작아지게 되는데, 이는 최소 ZVS 스위칭-전류 𝐼zvsb의 크기를 키우게 

된다. 이는 고주파수 스위칭 시, 같은 제어 기법으로 제어한다 하더라도 ZVS 

달성 영역이 좁아지는 것을 예상할 수 있다. 그림 4-7은 MCT 제어 하에서 최

소 ZVS 스위칭-전류 𝐼zvsb  크기에 따른 ZVS 달성 스위치의 개수 비교를 보여

준다. 그림 4-7(가)는 𝐼zvsb,p = 𝐼zvsb,s = 0 A로 하였을 때의 경우를 나타내며 이

러한 ZVS 영역 특성은 저주파수로 구동하는 컨버터 특성을 대표한다. 그림 

4-7(나)는 𝐼zvsb,p = 𝐼zvsb,s = 3 A  로 둔 경우를 보여준다. 저 출력 전력 영역에서

는 스위칭-전류의 크기가 작기 때문에 하드 스위칭 또는 불완전 ZVS가 일어

나는 것을 확인할 수 있다. 

한편, 도통 손실을 저감 하기 위한 무효전력 최소화를 위해 최대 전압 위상 

각 𝜙max를 작게 설계 하는 것이 일반적이다. 그러나 이러한 경우 같은 출력 

전력에서 스위칭-전류가 작아지게 되어 일부 스위치가 하드 스위칭 또는 불완

전 ZVS가 일어나는 시점의 지령 전력이 높아지게 된다. 이는 그림 4-7(다)에

서도 확인할 수 있다. 
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4.1.2 시간영역 해석의 특징과 선행 연구의 제한점 

시간영역 해석은 각 스위치 모드별로 회로의 상태방정식을 이용해서 전류 

또는 전압 구하고, 이전 구간의 초기 값(Initial value)이 다음 구간의 종말 값

(Final value)과 같다는 점을 이용해서 스위칭 한구간의 전류, 전압 값들을 높은 

정확도로 얻어낼 수 있다. 시간영역 해석은 컨버터의 스위칭 패턴이 여러 개

인 경우 각 스위칭 패턴마다 다른 해석을 진행하여야 하기 때문에 해석의 결

과가 많고 복잡 하여 직관적인 분석을 어렵게 한다는 단점을 지닌다. 하지만, 

컨버터의 실제 동작상태와 동일한(또는 매우 근사한) 전압, 전류, 출력 전력 

등을 얻어 낼 수 있다는 장점을 갖고 있다. 이에, 시간영역 해석을 통해 컨버

터의 동작 상태를 오프라인에서 높은 정확도로 예측할 수 있고, 그 결과를 통

한 최적화가 가능하다. 

시비율 𝐷p, 𝐷s를 0.5로 고정하고 위상 𝐷𝜙만을 제어하는 SR-DAHB 컨버터의 

시간영역 해석은 그 결과가 SR-DAB와 1/2로 비례 축소하면 같게 된다. 따라

서 SR-DAB의 분석 방법 [169]를 그대로 이용할 수 있다. [169]에서는 고조파를 

모두 고려한 스위칭-전류, 출력 전력, 인덕터 실효 전류 등이 도출되었다. 하

지만, 컨버터의 제어 자유도가 위상 하나이기 때문에 해석 결과가 단순하며, 

해석 결과의 쓰임도 한정된다. 

시비율이 제어되는 SR-DAHB 컨버터의 시간영역 해석은 [149]에 의해서 일

부 수행 된 바 있다. 해당 논문은 시간영역 해석을 기반으로 한 ZVS 영역 분

석을 위하여 고조파를 포함한 스위칭-전류를 구하였다. 하지만, 해를 도출하기 

위한 과정이 비교적 복잡하며 스위칭-전류 이외에는 분석해를 도출하지 않았

다는 한계 점이 있다. 또, 해석 결과를 기존의 시비율 제어 방식(MCT 제어)의 
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ZVS 영역 분석에만 적용하는데 그쳤다.  

실제적으로 제어 방식 별 유불리를 정밀 하게 판별하기 위해서는 (고조파 

전력을 포함한) 동일한 출력 전력 조건하에, 실효 전류 상대 크기와 ZVS 달성 

여부를 판별하는 것이 필요하다. 그러나 이를 위한 선행 연구들의 SR-DAHB 

컨버터 해석은 아직 충분히 진행되었다고 할 수 없다. 

따라서, 본 논문에서는 일반적인 직렬-LC 공진회로의 행렬 분석 방식 [172]

를 SR-DAHB 컨버터에 적용하여 시비율이 조정되는 SR-DAHB 컨버터의 시간

영역 해석을 진행한다. 이를 통하여 고조파를 모두 포함한 스위칭-전류, 출력 

전력, 인덕터 실효 전류, 커패시터 실효 전압의 닫힌 해를 도출한다. 또, 도출

된 닫힌 해를 바탕으로 기존의 방법보다 더 넓은 영역에서 모든 스위치가 

ZVS를 달성하는 제어 방식을 제안하고자 한다.  
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 SR-DAHB 시간영역 해석 

본 절에서는 SR-DAHB 컨버터의 시간영역 해석을 진행한다. 컨버터의 해석

에 앞서 논의의 간편화를 위해 아래와 같은 가정을 한다. 

⚫ 컨버터는 정상상태(Steady-state)에 도달하였다. 

⚫ 입력단 커패시터와 출력단 커패시터의 전압 리플은 없다. 

⚫ 수동소자는 이상적인 소자로 손실이 없으며(Loss-less) 주파수 변동에 

따른 제정수 변동이 없다. 

⚫ 윗상 스위치와 아랫상 스위치는 상보적으로 동작하며 데드타임은 없

다. 

 

4.2.1 SR-DAHB 컨버터의 정규화와 제어 자유도 

본 항에서는 후술할 시간영역 해석의 수식을 간략화 하기 위해서 정규화를 

진행한다. 그림 4-8은 정규화 된 SR-DAHB 컨버터를 보여준다. 전압의 기준치

(𝑉b )는 1차측 직류단 전압(𝑉dc,p )으로, 임피던스의 기준치(𝑍b )는 특성-임피던스

(𝑍0 )를 사용하였다. 이러한 전압 기준치를 이용하여 정규화 된 순시전압, 순시

 

 

그림 4-8  정규화 된 SR-DAHB 컨버터 

 

up(t)

jL(t)
uc(t) us(t)

1 M
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QpH

QpL
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전류, 순시전력은 각각 𝑢 , 𝑗 , 𝛾로 나타냈으며, 정규화 된 직류 전압, 전류, 유효

전력, 무효전력은 𝑈 , 𝐽 , 𝛤 , 𝛹로 나타냈다. 본 논문에서 사용한 기준치와 정규

화 된 기호는 표 4-1에 도시 되어 있다. 

SR-DAHB 컨버터에는 총 4개의 제어 변수가 있다. 1차측 구형파 전압의 시비

율 𝐷p , 2차측 구형파 전압의 시비율 𝐷s , 1차측 구형파 전압의 중심과 2차측 구

 

표 4-1  SR-DAHB 컨버터의 정규화 

 
기준치 

(Base value) 

정규화 된 기호 

(Normalized notation) 

순시 값 직류 값 

전압 𝑉b ∶= 𝑉dc,p 𝑢𝑥(𝑡) ∶=
𝑣𝑥(𝑡)

𝑉b
 𝑈x ∶=

𝑉𝑥
𝑉b

 

임피던스 𝑍b ∶= 𝑍o = √
𝐿𝑟
𝐶𝑟

 -  

전류 𝐼b ∶=
𝑉dc,p

𝑍0
 𝑗𝑥(𝑡) ∶=

𝑖𝑥(𝑡)

𝐼b
 𝐽𝑥 ∶=

𝐼𝑥
𝐼b

 

전력 𝑃b ∶=
𝑉dc,p
2

𝑍0
 𝛾𝑥(𝑡) ∶=

𝑝𝑥(𝑡)

𝑃b
 

𝛤𝑥 ∶=
𝑃𝑥
𝑃b

 

𝛹𝑥 ∶=
𝑄𝑥
𝑃b

 

주파수 𝐹b ∶= 𝐹sw  𝐹N ∶=
𝐹r
𝐹b
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형파 전압의 중심 사이의 위상을 나타내는 전압 위상 𝐷𝜙 , 그리고 스위칭 주파

수 𝐹sw이다. 𝐷𝜙는 변위 값으로 크기와 부호를 갖고 있으며 2𝜋 rad으로 정규화 

된 값이다. 컨버터의 제어 변수 중 [𝐷p 𝐷s 𝐷𝜙]는 컨버터의 임피던스에 인가

되는 전압을 바꾸는 방법이라고 볼 수 있다. 한편, 스위칭 주파수 제어는 정규

-공진점 𝐹N의 변조로 등가 할 수 있으며, 임피던스의 크기를 변화시키는 방법

이라고 볼 수 있다. 

시비율 𝐷p, 𝐷s의 범위는 0부터 1까지 가능하며, 전압 위상 𝐷𝜙는 이론적으로

는 ±0.5  까지 가능 하나, 전달가능한 최대전력이 ±0.25 (deg  단위로는 ±90° )에 

나타남을 고려하여 최대 값을 ±0.25로 제한한다. 한편 ZVS 달성을 위해서는 

임피던스가 유도성을 띄는 것이 유리하다. 따라서 스위칭 주파수를 공진주파

수보다 높게 동작 시키며 이는 정규-공진점 𝐹N < 1인 영역에서 설계 되고 제

어 됨을 의미한다. 제어 자유도의 변조 범위를 정리하면 (4.5)-(4.8)과 같이 나

타낼 수 있다. 

 
0 ≤ 𝐷p ≤ 1 

(4.5) 

 0 ≤ 𝐷s ≤ 1 (4.6) 

 
−0.25 ≤ 𝐷𝜙 ≤ 0.25 

(4.7) 

 𝐹N < 1 (4.8) 

또, 전류 크기의 정규화에 따라서 최소 ZVS-스위칭-전류 𝐼zvsb는 (4.9)와 같

이 𝐽zvsb로 정규화 된다. 

 𝐽zvsb,𝑥 =
𝐼zvsb,𝑥
𝐼b

, 𝑥 = p, s (4.9) 
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4.2.2 스위칭 패턴 분류 

앞선 연구배경에서 언급했던 것처럼, 시간영역 해석에서는 스위치 모드의 

패턴에 따라서 각기 다른 해석 결과가 도출된다. 스위치 모드의 패턴이라는 

것은 한 주기동안 컨버터 내 스위치들의 턴-온/오프 패턴을 의미하는 것으로, 

직렬-LC 임피던스에 계단적으로 인가되는 전압의 패턴을 의미한다. 

DAHB 컨버터에서는 총 4개의 스위치 턴-온 시점이 존재한다. 이때, 1차측 

윗상 스위치 턴-온 시점(𝑄pH↑)을 기준으로 (1) 1차측 아랫상 스위치 턴-온 시점

(𝑄pL↑) , (2) 2차측 윗상 스위치 턴-온 시점(𝑄sH↑) , (3) 2차측 아랫상 스위치 턴-온 

시점(𝑄sL↑)  총 3가지의 스위치들의 턴-온 시점의 시간적 순서를 조합하면, 표 

4-2와 같은 총 6가지( 𝑃3 2)의 스위칭 패턴을 얻을 수 있다. 

각 패턴을 나타내는 대표 파형은 그림 4-9와 같이 나타낼 수 있으며 스위칭 

간격(𝜃∗)과 제어 변수 사이의 관계는 표 4-3과 같이 나타낼 수 있다. 
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표 4-2  스위치 턴-온 시점의 조합에 따른 

직렬-LC 임피던스에 인가되는 전압 패턴 

패턴 

번호 
스위치 턴-온 패턴 

각 스위치 모드에서의 인가 전압 

 𝜃0 𝜃1 𝜃2 𝜃3  

1 [𝑄pH↑ 𝑄pL↑ 𝑄sH↑ 𝑄sL↑] [ 1, 0, −𝑀, 0 ] 

2 [𝑄pH↑ 𝑄pL↑ 𝑄sL↑ 𝑄sH↑] [ 1 −𝑀, −𝑀, 0, −𝑀 ] 

3 [𝑄pH↑ 𝑄sH↑ 𝑄pL↑ 𝑄sL↑] [ 1, 1 −𝑀, −𝑀, 0 ] 

4 [𝑄pH↑ 𝑄sH↑ 𝑄sL↑ 𝑄pL↑] [ 1, 1 −𝑀, 1, 0 ] 

5 [𝑄pH↑ 𝑄sL↑ 𝑄pL↑ 𝑄sH↑] [ 1 −𝑀, 1, 0, −𝑀 ] 

6 [𝑄pH↑ 𝑄sL↑ 𝑄sH↑ 𝑄pL↑] [ 1 −𝑀, 1, 1 −𝑀, −𝑀 ] 

 

표 4-3  스위치 모드 간격(𝜃∗)과 제어 변수 사이의 관계 

패턴 

번호 
𝜃1/2π 𝜃2/2π 𝜃3/2π 𝜃4/2π 

1 𝐷p −
𝐷p

2
−
𝐷s

2
+ 𝐷𝜙 𝐷s 1 −

𝐷p

2
−
𝐷s

2
− 𝐷𝜙 

2 𝐷p −
𝐷p

2
+
𝐷s

2
+ 𝐷𝜙 1 − 𝐷s −

𝐷p

2
+
𝐷s

2
− 𝐷𝜙 

3 
𝐷p

2
−
𝐷s

2
+ 𝐷𝜙 

𝐷p

2
+
𝐷s

2
− 𝐷𝜙 −

𝐷p

2
+
𝐷s

2
+ 𝐷𝜙 1 −

𝐷p

2
−
𝐷s

2
− 𝐷𝜙 

4 
𝐷p

2
−
𝐷s

2
+ 𝐷𝜙 𝐷s 

𝐷p

2
−
𝐷s

2
− 𝐷𝜙 1 −𝐷p 

5 
𝐷p

2
+
𝐷s

2
+ 𝐷𝜙 

𝐷p

2
−
𝐷s

2
− 𝐷𝜙 1 −

𝐷p

2
−
𝐷s

2
+ 𝐷𝜙 −

𝐷p

2
+
𝐷s

2
− 𝐷𝜙 

6 
𝐷p

2
+
𝐷s

2
+ 𝐷𝜙 1 − 𝐷s 

𝐷p

2
+
𝐷s

2
− 𝐷𝜙 − 1 1 −𝐷p 
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(가)                                  (나) 

 

(다)                                  (라) 

 

(마)                                  (바) 

그림 4-9  SR-DAHB 컨버터의 스위칭 패턴 분류  

(가) 스위칭 패턴1  (나) 스위칭 패턴2  (다) 스위칭 패턴3 

(라) 스위칭 패턴4  (마) 스위칭 패턴5  (바) 스위칭 패턴6 
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4.2.3 순시 전압 전류의 닫힌 표현식 도출 

본 항에서는 SR-DAHB 컨버터의 시간영역 해석을 도출한다. 직렬-LC 공진

회로에 인가되는 전압 𝑢T(𝑡)에 대해서 인덕터 전류 𝑗𝐿(𝑡)와 커패시터 전압 

𝑢𝐶(𝑡)는 각각 (4.10)과 (4.11)과 같이 미분방정식으로 나타낼 수 있다. 

 
1

𝜔𝑟

𝑑𝑗𝐿(𝑡)

𝑑𝑡
= 𝑢T(𝑡) − 𝑢𝑐(𝑡) (4.10) 

 
1

𝜔𝑟

𝑑𝑢𝐶(𝑡)

𝑑𝑡
= 𝑗𝐿(𝑡) (4.11) 

이러한 미분 방정식을 활용하여, 직렬-LC 회로에서 𝑡 = 0에 인가된 정 전압 

𝑈T에 대한 전압/전류의 계단 응답은 각각 (4.12), (4.13)과 같이 구할 수 있다. 

 

 

그림 4-10  직렬-LC 회로에서 정규화 된 커패시터 전압 𝑢c(𝑡)과 

인덕터 전류𝑗𝐿(𝑡)의 계단 응답 궤적 

 

 

uC(0), jL(0)
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 𝑢𝑐(𝑡) = 𝑗𝐿(0)sin(𝜔𝑟𝑡) + (𝑢c(0) − 𝑈T)cos(𝜔𝑟𝑡) + 𝑈T (4.12) 

 𝑗𝐿(𝑡) = 𝑗𝐿(0)cos(𝜔𝑟𝑡) − (𝑢c(0) − 𝑈T)sin(𝜔𝑟𝑡) (4.13) 

수식 (4.12)와 (4.13)에서 𝑢c(0)과 𝑗𝐿(0)는 각각 𝑡 = 0에서의 커패시터 전압과 

인덕터의 전류의 초기값을 나타낸다. 식 (4.12)와 (4.13)을 각각 제곱하여 합하

면 (4.14)를 얻을 수 있다. (4.14)를 통하여서, 정규화 된 커패시터 전압과 인덕

터의 전류 궤적이 그림 4-10과 같이 2차원 평면상에서 중심이 (𝑈T, 0)인 원임

을 알 수 있다. 

 (𝑢𝑐(𝑡) − 𝑈T)
2 + 𝑗𝐿(𝑡)

2 = (𝑢c(0) − 𝑈T)
2 + 𝑗𝐿(0)

2 (4.14) 

이러한 공진회로의 미분 방정식의 해 도출 과정을 바탕으로 SR-DAHB의 시

간영역 해석의 닫힌 해를 도출할 수 있다. 앞서 언급하였던 것과 같이 SR-

DAHB에서는 총 6개의 스위칭 패턴이 존재하고, 각각의 스위칭 패턴에 따른 

닫힌 해를 구해주어야 한다. 본 항에서는 스위칭 패턴3에 대해서 닫힌 해를 

도출하는 과정을 대표적으로 서술한다. 나머지 스위칭 패턴에 대한 닫힌 해는 

후술하는 과정과 동일한 방식으로 도출할 수 있다. SR-DAHB 컨버터의 각 스

위칭 패턴은 총 4개의 스위치 모드가 존재하기 때문에 총 4개의 스위치 모드 

분석이 필요하다. 본 논문에서는 수식의 간편화를 위해서 시간 𝑇∗  에서의 전

압 𝑢𝐶(𝑇∗)과 전류 𝑗𝐿(𝑇∗)를 각각 𝑈𝐶
∗, 𝐽𝐿

∗로 나타내겠다. 

 

◼ 스위치 모드 1: 𝑇0 = 0 ≤ 𝑡 < 𝑇1 구간 

스위치 모드 1은 1차측의 윗상 스위치가 턴-온 되고, 2차측 스위치는 아랫상

이 턴-온 되어 있는 구간이다. 즉 공진 임피던스에 인가되는 전압 𝑈T는 그림 

4-11(가)와 같이 1이다. 커패시터 전압과 인덕터 전류는 각각 (4.15)와 (4.16)과 
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같이 얻을 수 있고, 이를 통해 전압 전류의 궤적은 중심이 (1, 0)인 원을 그

리며 𝑇1시간동안 시계 방향으로 움직인 다는 것을 알 수 있다. 

 𝑢𝑐(𝑡) = (𝑈𝑐
0 − 1)cos(𝜔𝑟𝑡) + 𝐽𝐿

0sin(𝜔𝑟𝑡) + 1 (4.15) 

 𝑗𝐿(𝑡) = −(𝑈𝑐
0 − 1)sin(𝜔𝑟𝑡) + 𝐽𝐿

0cos(𝜔𝑟𝑡) (4.16) 

최종적으로 그림 4-11(나)에서 확인할 수 있듯이, 𝑇1시간이 될 때 전압과 전

류는 초기 값인 (𝑈𝑐
0, 𝐽𝐿

0)에서 원의 궤적을 따라 𝐹N𝜃1만큼 회전하여 있으며 

그 다음 스위치 모드의 초기값 (𝑈𝑐
1, 𝐽𝐿

1)에 도달한다. 이를 수식으로 나타내면 

(4.17)과 같다. 

 [
𝑈𝑐
1

𝐽𝐿
1 ] = [

cos(𝐹N𝜃1) sin(𝐹N𝜃1)

−sin(𝐹N𝜃1) cos(𝐹N𝜃1)
] [
𝑈𝑐
0

𝐽𝐿
0 ] + [

1 − cos(𝐹N𝜃1)

sin(𝐹N𝜃1)
] (4.17) 

 

 

 

 

               (가)                                     (나) 

그림 4-11  스위치 모드 1에서의 (가) 등가회로 (나) 전압 𝑢𝑐와 전류 𝑗𝐿궤적 
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◼ 스위치 모드 2: 𝑇1 ≤ 𝑡 < 𝑇2 구간 

스위치 모드 2는 1차측의 윗상 스위치가 턴-온 되어있는 상태에서, 2차측 스

위치의 윗상이 턴-온 되는 구간이다. 즉 직렬-LC 임피던스에 인가되는 전압 

𝑈T는 그림 4-12(가)와 같이 1 −𝑀이다. 커패시터 전압과 인덕터 전류는 각각 

(4.18)과 (4.19)와 같이 얻을 수 있고, 이를 통해 전압과 전류의 궤적이 중심이 

(1 − 𝑀, 0)인 원을 그리며, 𝑇2 − 𝑇1시간동안 시계 방향으로 움직인다는 것을 

알 수 있다. 

 𝑢𝑐(𝑡) = 𝐽𝐿
1sin(𝜔𝑟(𝑡 − 𝑇1)) + (𝑈𝑐

1 − 1 +𝑀)cos(𝜔𝑟(𝑡 − 𝑇1)) + 1 −𝑀 (4.18) 

 𝑗𝐿(𝑡) = 𝐽𝐿
1cos(𝜔𝑟(𝑡 − 𝑇1)) − (𝑈𝑐

1 − 1 +𝑀)sin(𝜔𝑟(𝑡 − 𝑇1)) (4.19) 

최종적으로 그림 4-12(나)에서 확인할 수 있듯이, 𝑇2시간이 될 때 전압과 전

류는 초기 값인 (𝑈𝑐
1, 𝐽𝐿

1)에서 원의 궤적을 따라 𝐹N𝜃2만큼 회전하여 있으며 

그 다음 스위치 모드의 초기값 (𝑈𝑐
2, 𝐽𝐿

2)에 도달한다. 이를 수식으로 나타내면 

 

 

               (가)                                     (나) 

그림 4-12  스위치 모드 2에서의 (가) 등가회로 (나) 전압 𝑢𝑐와 전류 𝑗𝐿궤적 
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(4.20)과 같다. 

 [
𝑈𝑐
2

𝐽𝐿
2 ] = [

cos(𝐹N𝜃2) sin(𝐹N𝜃2)

−sin(𝐹N𝜃2) cos(𝐹N𝜃2)
] [
𝑈𝑐
1

𝐽𝐿
1 ] + (1 −𝑀) [

1 − cos(𝐹N𝜃2)

sin(𝐹N𝜃2)
] (4.20) 

 

 

◼ 스위치 모드 3: 𝑇2 ≤ 𝑡 < 𝑇3 구간 

스위치 모드 3은 1차측의 아랫상 스위치가 턴-온 되며, 2차측 스위치는 윗상

이 턴-온 되는 구간이다. 따라서 이 구간동안 직렬-LC 임피던스에 인가되는 

전압 𝑈T는 그림 4-13(가)와 같이 −𝑀이다. 커패시터 전압과 인덕터 전류는 각

각 (4.21)과 (4.22)와 같이 얻을 수 있고, 이를 통해 전압 전류의 궤적이 중심

이 (−𝑀, 0)인 원을 그리며, 𝑇3 − 𝑇2시간동안 시계 방향으로 움직인다는 것을 

알 수 있다. 

 𝑢𝑐(𝑡) = 𝐽𝐿
2sin(𝜔𝑟(𝑡 − 𝑇2)) + (𝑈𝑐

2 +𝑀)cos(𝜔𝑟(𝑡 − 𝑇2)) − 𝑀 (4.21) 

 

 

                (가)                                    (나) 

그림 4-13  스위칭 모드 3에서의 (가) 등가회로 (나) 전압 𝑢𝑐와 전류 𝑗𝐿궤적 
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 𝑗𝐿(𝑡) = 𝐽𝐿
2cos(𝜔𝑟(𝑡 − 𝑇2)) − (𝑈𝑐

2 +𝑀)sin(𝜔𝑟(𝑡 − 𝑇2)) (4.22) 

최종적으로 그림 4-13(나)에서 확인할 수 있듯이, 𝑇2시간이 될 때 전압과 전

류는 초기 값인 (𝑈𝑐
2, 𝐽𝐿

2)에서 원의 궤적을 따라 𝐹N𝜃3만큼 회전하여 있으며 

그 다음 스위치 모드의 초기값 (𝑈𝑐
3, 𝐽𝐿

3)에 도달한다. 이를 수식으로 나타내면 

(4.23)과 같다. 

 [
𝑈𝑐
3

𝐽𝐿
3 ] = [

cos(𝐹N𝜃3) sin(𝐹N𝜃3)

−sin(𝐹N𝜃3) cos(𝐹N𝜃3)
] [
𝑈𝑐
2

𝐽𝐿
2 ] + (−𝑀) [

1 − cos(𝐹N𝜃3)

sin(𝐹N𝜃3)
] (4.23) 

 

 

◼ 스위치 모드 4: 𝑇3 ≤ 𝑡 < 𝑇4 = 𝑇sw 

마지막 스위치 모드 4는 1차측의 아랫상 스위치가 턴-온 되어 있는 상태에

서, 2차측 스위치는 아랫상이 턴-온 되는 구간이다. 따라서 이 구간동안 직렬-

LC 임피던스에 인가되는 전압 𝑈T는 그림 4-14 (가)와 같이 0이다. 커패시터 전

 

 

               (가)                                     (나) 

그림 4-14  스위치 모드4에서의 (가) 등가회로 (나) 전압 𝑢𝑐와 전류 𝑗𝐿궤적 
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압과 인덕터 전류는 각각 (4.24)와 (4.25)와 같이 얻을 수 있고, 이를 통해 전

압 전류의 궤적이 중심이 (0, 0)인 원을 그리며, 𝑇4 − 𝑇3시간동안 시계 방향으

로 움직인다는 것을 알 수 있다. 

 𝑢𝑐(𝑡) = 𝐽𝐿
3sin(𝜔𝑟(𝑡 − 𝑇3)) + 𝑈𝑐

3cos(𝜔𝑟(𝑡 − 𝑇3)) (4.24) 

 𝑗𝐿(𝑡) = 𝐽𝐿
3cos(𝜔𝑟(𝑡 − 𝑇3)) − 𝑈𝑐

3sin(𝜔𝑟(𝑡 − 𝑇3)) (4.25) 

최종적으로 𝑇4시간이 될 때 전압과 전류는 초기 값인 (𝑈𝑐
3, 𝐽𝐿

3)에서 원의 궤

적을 따라 𝐹N𝜃4만큼 회전하여 있으며 스위치 모드 1의 초기값 (𝑈𝑐
0, 𝐽𝐿

0)에 도

달한다(그림 4-14 (나)). 이를 수식으로 나타내면 (4.26)과 같다. 

 [
𝑈𝑐
0

𝐽𝐿
0 ] = [

𝑈𝑐
4

𝐽𝐿
4 ] = [

cos(𝐹N𝜃4) sin(𝐹N𝜃4)

−sin(𝐹N𝜃4) cos(𝐹N𝜃4)
] [
𝑈𝑐
3

𝐽𝐿
3 ] + (0) [

1 − cos(𝐹N𝜃4)

sin(𝐹N𝜃4)
] (4.26) 

상기 서술한 4개의 스위치 모드 분석을 통하여 (4.17), (4.20), (4.23), (4.26) 총 

8개의 방정식을 얻을 수 있으며, 이를 이용하여 인덕터와 커패시터의 스위칭 

순간의 전류 𝐽𝐿
∗와 전압 𝑈𝑐

∗의 닫힌 해를 도출하게 된다. 상기 8개의 방정식은 

회전변환 행렬 (4.27)을 이용하여 (4.28)과 같이 𝑨𝒙 = 𝒃  형태로 통합하여 나타

낼 수 있다.  

 𝑹(𝜃∗) = [
cos(𝜃∗) −sin(𝜃∗)

sin(𝜃∗) cos(𝜃∗)
] (4.27) 
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𝑨𝒙 = 𝒃 

이때, 

𝑨 =

[
 
 
 
𝑹(−𝐹N𝜃1) −𝐈

𝑹(−𝐹N𝜃2) −𝐈

𝑹(−𝐹N𝜃3) −𝐈

−𝐈 𝑹(−𝐹N𝜃4)]
 
 
 

 

𝒙 =

[
 
 
 
 
 
 
 
 
 
𝑈𝑐
0

𝐽𝐿
0

𝑈𝑐
1

𝐽𝐿
1

𝑈𝑐
2

𝐽𝐿
2

𝑈𝑐
3

𝐽𝐿
3 ]
 
 
 
 
 
 
 
 
 

, 𝒃 =

[
 
 
 
 
 
 
 
 

−(1 − cos(𝐹N𝜃1))

− sin(𝐹N𝜃1)

−(1 −𝑀)(1 − cos(𝐹N𝜃2))

−(1 −𝑀) sin(𝐹N𝜃2)

𝑀(1 − cos(𝐹N𝜃3))

𝑀 sin(𝐹N𝜃3)
0
0 ]

 
 
 
 
 
 
 
 

 

(4.28) 

여기서 벡터𝒙는 각 스위칭 순간에서의 커패시터 전압 𝑈𝑐
∗와 인덕터 전류 𝐽𝐿

∗을 

벡터 나타낸 것이며 닫힌 해로 도출하고자 하는 대상을 나타낸다. 따라서 8개

의 방정식을 통합하여 얻어진 행렬 𝑨의 역행렬을 (4.29)와 같이 𝒃와 곱하여 

주면 스위칭 순간에서의 커패시터 전압 𝑈𝑐
∗와 인덕터 전류 𝐽𝐿

∗의 닫힌 해를 얻

어 낼 수 있다. 

 𝒙 = 𝑨−1𝒃 (4.29) 

표 4-4와 표 4-5는 이렇게 𝑨의 역행렬을 통하여 얻어진 스위치 모드 3의 스

위칭 순간에서의 커패시터 전압 𝑈𝑐
∗와 인덕터 전류 𝐽𝐿

∗의 닫힌 해를 보여준다. 

위와 같은 동일한 과정을 통해서 모든 스위칭 패턴에 대해서 닫힌 해들을 도

출할 수 있으며 그 결과는 부록 7.4에 수록 되어있다. 
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표 4-4  스위칭 패턴3에서의 스위칭 순간 커패시터 전압 값 

변수 표현식 

𝑈𝑐
0 

−cos(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) − 𝑀cos(𝐹N(𝐷p̅̅̅̅ − 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
+ 1 

𝑈𝑐
1 

−sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋)cos(𝐹N(𝐷s − 2𝐷𝜙)𝜋) + 𝑀cos(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝑟𝜋)
+ (1 − 𝑀) 

𝑈𝑐
2 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)cos(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) + 𝑀cos(𝐹N(𝐷p − 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
− 𝑀 

𝑈𝑐
3 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)cos(𝐹N(𝐷s̅̅ ̅ − 2𝐷𝜙)𝜋) − 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)cos(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

 

표 4-5  스위칭 패턴3에서의 스위칭 순간 인덕터 전류 값 

변수 표현식 

𝐽𝐿
0 

−sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) + 𝑀sin(𝐹N(𝐷p̅̅̅̅ − 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝐽𝐿
1 

−sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋)sin(𝐹N(𝐷s − 2𝐷𝜙)𝜋) + 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝐽𝐿
2 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) − 𝑀sin(𝐹N(𝐷p − 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝐽𝐿
3 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N(𝐷s̅̅ ̅ − 2𝐷𝜙)𝜋) − 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

 



 

183 

 

4.2.4 평균 전력의 닫힌 표현식 도출 

본 항에서는 앞선 절의 과정을 바탕으로 얻어진 스위칭 패턴 별, 스위칭 순

간 커패시터 전압, 인덕터 전류의 닫힌 해를 바탕으로 평균 전력의 닫힌 해를 

도출한다. SR-DAHB 컨버터의 평균 전력은 입력 전압 𝑢p(𝑡)와 인덕터 전류 

𝑗𝐿(𝑡)의 순시 곱의 적분 또는 출력 전압 𝑢s(𝑡)와 인덕터 전류 𝑗𝐿(𝑡)의 순시 곱

의 적분 2가지 방법을 통해서 얻을 수 있다. 이렇게 2가지 방법으로 얻어진 

평균 전력은 회로의 무손실을 가정하였기 때문에 그 크기가 같다. 본 논문에

서는 (4.30)과 같이 입력 전압과 인덕터 전류 순시 곱의 적분 방식으로 평균전

력의 닫힌 해를 도출한다. 

 

𝛤p =
1

𝑇sw
∫ 𝑢p(𝑡) ∙ 𝑗𝐿(𝑡)
𝑇sw

0

𝑑𝑡 

=
1

2𝜋
∫ 𝑢p (

𝑇sw
2𝜋

𝜃) ∙ 𝑗𝐿 (
𝑇sw
2𝜋

𝜃)
2𝜋

0

𝑑𝜃 

(4.30) 

SR-DAHB 컨버터는 총 4개의 스위치 모드가 존재하므로, 각 스위치 모드별

로 공진 전류의 양상이 변화하게 된다. 따라서 (4.30)은 각 스위치 모드별로 

나누어 적분하는 것이 편리하다. (4.30)을 각 스위치 모드별로 4구간으로 나누

어 적분하면 (4.31)과 같다. 

 𝛤p =
1

2𝜋𝐹N
∑𝑈p

𝑘 ((𝑈𝑐
𝑘−1 − 𝑈T

𝑘)(cos(𝐹N𝜃𝑘) − 1) + 𝐽𝐿
𝑘−1sin(𝐹N𝜃𝑘))

4

𝑘=1

 (4.31) 

이때 𝑈p
𝑘는 𝑘구간에서의 1차측 스위치의 전압을 나타낸다. 또한 𝑈T

𝑘는 𝑘구간

에서 공진 임피던스에 인가되는 전압을 나타내며 그 값은 𝑈p
𝑘 − 𝑈s

𝑘와 같다. 최

종적으로 (4.31)에 앞선 절에서 얻어진 닫힌 해인 𝑈𝑐
∗와 𝐽𝐿

∗을 대입하게 되면 평

균 전력의 닫힌 해를 도출할 수 있게 된다. 표 4-6은 이렇게 도출된 평균 전
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력의 닫힌 해를 모든 스위칭 패턴에 대해서 정리한 것을 나타낸다. 

  

 

표 4-6  스위칭 패턴에 따른 평균 전력의 닫힌 해 

패턴 번호 표현식 

1  𝑀

2𝜋𝐹Nsin(𝐹N𝜋)
{2sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N(1 − 2𝐷𝜙)𝜋)} 

2  𝑀

2𝜋𝐹Nsin(𝐹N𝜋)
{2sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)sin(2𝐹N𝐷𝜙𝜋)} 

3 
 𝑀

2𝜋𝐹Nsin(𝐹N𝜋)
{
−sin(𝐹N𝜋) + cos(𝐹N(𝐷p̅̅̅̅ − 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s𝜋)

+cos(𝐹N(𝐷p − 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)
} 

4  𝑀

2𝜋𝐹Nsin(𝐹N𝜋)
{2sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋)sin(𝐹N𝐷s𝜋)sin(2𝐹N𝐷𝜙𝜋)} 

5 
 𝑀

2𝜋𝐹Nsin(𝐹N𝜋)
{
sin(𝐹N𝜋) − sin(𝐹N𝐷p𝜋)cos(𝐹N(𝐷s̅̅ ̅ + 2𝐷𝜙)𝜋)

−sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋)cos(𝐹N(𝐷s + 2𝐷𝜙)𝜋)
} 

6  𝑀

2𝜋𝐹Nsin(𝐹N𝜋)
{−2sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)sin(𝐹N(1 + 2𝐷𝜙)𝜋)} 
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4.2.5 실효 전류/전압의 닫힌 표현식 도출 

본 항에서는 앞선 절과 유사하게 실효 전류/전압의 닫힌 해 도출한다. SR-

DAHB 컨버터의 인덕터 실효 전류는 (4.32)와 같이 공진 전류의 제곱 평균의 

제곱근을 구하므로 써 얻을 수 있다. 

 

𝐽𝐿,rms = √
1

𝑇sw
∫ 𝑗𝐿(𝑡)

2
𝑇sw

0

𝑑𝑡 

= √
1

2𝜋
∫ 𝑗𝐿 (

𝑇sw
2𝜋

𝜃)
22𝜋

0

𝑑𝜃 

(4.32) 

앞서 언급하였던 것과 마찬가지로 SR-DAHB 각 스위치 모드별로 공진 전류의 

양상이 변화하므로, 평균 전력을 구할 때와 마찬가지로 각 스위치 모드별로 

나누어 적분하는 것이 편리하다. (4.32)를 각 스위치 모드별로 4구간으로 나누

어 적분하면 (4.33)과 같다. 

 𝐽𝐿,rms =

√
  
  
  
  
  

1

4𝐹N𝜋
∑

(

 
 

((𝐽𝐿
𝑘−1)

2
+ (𝑈𝑐

𝑘−1 − 𝑈T
𝑘)

2
) (𝐹N𝜃𝑘)

+ ((𝐽𝐿
𝑘−1)

2
− (𝑈𝑐

𝑘−1 − 𝑈T
𝑘)

2
) cos(𝐹N𝜃𝑘) sin(𝐹N𝜃𝑘)

−2𝐽𝐿
𝑘−1(𝑈𝑐

𝑘−1 − 𝑈T
𝑘) sin2(𝐹N𝜃𝑘) )

 
 

4

𝑘=1

 (4.33) 

같은 과정을 통해 공진 커패시터에 인가되는 실효 전압 크기는 (4.34)와 같이 

구할 수 있다. 
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𝑈𝐶,rms

=

√
  
  
  
  
  
  
  
 

1

4𝐹N𝜋
∑

(

 
 
 
 

((𝐽𝐿
𝑘−1)

2
+ (𝑈𝑐

𝑘−1 − 𝑈T
𝑘)

2
+ 2(𝑈T

𝑘)
2
) (𝐹N𝜃𝑘)

−((𝐽𝐿
𝑘−1)

2
− (𝑈𝑐

𝑘−1 − 𝑈T
𝑘)

2
) cos(𝐹N𝜃𝑘) sin(𝐹N𝜃𝑘)

+2𝐽𝐿
𝑘−1(𝑈𝑐

𝑘−1 − 𝑈T
𝑘) sin2(𝐹N𝜃𝑘)

−4𝐽𝐿
𝑘−1𝑈T

𝑘(cos(𝐹N𝜃𝑘) − 1)

+4(𝑈𝐶
𝑘−1 − 𝑈T

𝑘)𝑈T
𝑘sin(𝐹N𝜃𝑘) )

 
 
 
 4

𝑘=1

 
(4.34) 

이렇게 얻어진 (4.33)과 (4.34)에 앞선 절에서 얻어진 분석해인 𝑈𝑐
∗와 𝐽𝐿

∗을 대

입하게 되면 각 스위칭 패턴별로 SR-DAHB 컨버터의 인덕터 실효 전류와 커

패시터 실효 전압을 닫힌 해 형태로 도출할 수 있게 된다.  
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 영전압-스위칭 영역 확장 제어 방식(EZVS 제어) 

본 절에서는 연구배경에서 언급한 기존의 제어 방식들의 한계점에 주목하여, 

앞선 절에서의 시간영역 해석을 기반으로 기존의 고정 스위칭 주파수 제어 방

식보다 스위칭 손실을 저감하기 위한 스위칭-전류 성형 제어 기법을 제안한다.  

 

4.3.1 스위칭-전류 성형 제어 방식의 기본 원리 

본 항에서는 제안하는 ZVS 영역 확장 제어 방식을 논하기에 앞서서, 제안

하는 제어 방식의 기본 원리인 스위칭-전류 성형방법에 대하여 살펴본다. 고

정 스위칭 주파수로 제어되는 SR-DAHB 컨버터는 3개의 제어 자유도(시비율 

2개, 전압 위상 1개)가 있고, 지령 전력을 만족시켜야 하는 제한 조건이 1개 

있음으로 2개의 제어 자유도가 남게 된다. 즉, 4개 스위치의 턴-오프 전류 중에

서 최대 2개 스위치의 턴-오프 전류를 원하는 값으로 맞출 수 있음을 의미한

다. 이러한 방법을 통해서 총 4개의 스위치 중 최소 2개의 스위치의 ZVS를 

전 부하 영역에서 반드시 만족하도록 할 수 있다.  

그림 4-15(가)와 (나)는 스위칭 패턴3에서 동일한 정규화 된 전력을 만족시

키면서 다른 조합의 스위치 턴-오프 전류를 원하는 값으로 성형한 예를 보여

준다. 검정색 점선은 성형하고자 하는 스위치 턴-오프 전류 값을 보여준다. 그

림 4-15(가)는 1차측과 2차측의 윗상 스위치의 ZVS를 반드시 만족시키게 하기 

위하여 1차측과 2차측의 아랫상 스위치의 턴-오프 전류가 성형된 모습을 보여

준다. 같은 원리로, 그림 4-15(나)는 2차측의 윗상과 아랫상 스위치의 ZVS를 

반드시 만족시키게 하기 위하여 2차측의 아랫상과 윗상 스위치의 턴-오프 전
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류가 특정 값으로 성형된 모습을 보여준다. SR-DAHB 에서는 총 6개의 스위칭 

패턴이 있음으로, 4개의 스위치 중 2개의 스위치를 고르는 선택의 조합을 고려

(가) 

 

(나) 

그림 4-15  동일 지령 출력 전력 하에서 다른 조합의 스위치들의 

턴-오프 전류를 성형한 제어 방식의 전압 전류 파형 

(가) 1차측과 2차측의 아랫상 스위치 턴-오프 전류 성형의 경우 

(나) 2차측의 윗상, 아랫상 스위치 턴-오프 전류 성형의 경우 
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하면 총 C4 2 ∗ 6 가지의 스위칭-전류 성형 제어 방식이 존재할 수 있다.  

한편, 원하는 지령 전력과 스위치 턴-오프 전류크기에 대해서 모든 스위칭-

전류 성형 제어 방식에 해가 존재하는 것은 아니다. 또, 선택된 스위칭 패턴과, 

만족시키고자 하는 스위치 종류에 따라서, 선택되지 않은 스위치들의 ZVS 만

족 여부가 달라지고, 실효 전류 크기도 모두 다르게 된다. 따라서 지령 전력의 

크기와 실효 전류의 크기를 고려하여 적절한 스위칭-전류 성형 제어 방식을 

선택하는 것이 중요하다. 
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4.3.2 영전압-스위칭 영역 확장 제어 방식의 제어 변수 도출 

본 항에서는 제안하는 ZVS 영역 확장 제어 방식에 대하여 자세히 살펴본다. 

앞선 항에서 언급하였듯이, 고정 스위칭 주파수제어 방식에서는 2개의 스위칭

-전류를 원하는 값으로 맞출 수 있다. 이러한 배경으로, 제안하는 제어 방식은 

‘낮은 전압측 브릿지’의 스위치 2개의 스위치 턴-오프 전류를 성형하도록 한다.  

예를 들어, 그림 4-16(가)의 경우에는 2차측 전압이 1차측 전압보다 낮으므

로 2차측의 2개의 스위치의 턴-오프 전류를 성형하게 된다. 이에 따라 그림 

4-16(나)에서 볼 수 있듯이 출력 전력이 증가하여 전류 개형이 변화한다 하여

도, 2차측 2개의 스위치의 턴-오프 전류가 일정하게 유지시킬 수 있다. 

(가)                              (나) 

그림 4-16  제안하는 ZVS 영역 확장 스위칭 기법(EZVS) 

(가) 턴-오프 전류를 성형 시키고자 하는 스위치 (낮은 전압측 브릿지) 

(나) 출력 전력 증가에 따른 극 전압과 인덕터 전류 제어 파형의 변화 

 

(다)  

 

제한 조건

Γp

ZVS 달성 보장
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이러한 방식은 크게 2가지 장점이 있다. 첫째, 출력 전력이 낮아질수록 전압

이 낮은 전압 측 브릿지 스위치들의 ZVS 달성에 가장 먼저 위협받게 되는데, 

위와 같은 방식을 통해 낮은 전압 측 브릿지의 스위치들의 ZVS를 보장하여 

주게 되면, 더 넓은 범위에서 모든 스위치가 ZVS 되도록 유도할 수 있다. 둘

째, 낮은 전압 측의 턴-오프 전류의 크기를 최소화한다는 것은 낮은 전압 측

의 무효전력을 최소화하는 것과 같다. 이러한 효과로 인덕터 실효 전류를 작

은 크기로 유도하게 된다. 본 논문에서는 제안하는 스위칭 기법을 ‘ZVS 영역 

확장 스위칭 기법(Extended ZVS control)’ 줄여서 EZVS 기법이라고 명명하겠다. 

낮은 전압 측의 브릿지의 스위치 2개를 선택하는 문제이기 때문에, 그림 

4-17과 같이 전압 이득 𝑀이 1보다 큰지 작은지에 따라 스위치 턴-오프 전류를 

성형 시키고자 하는 스위치들이 달라지게 된다. 본 항에서는 𝑀 ≤ 1이면서 정

방향 전력전달 경우에 대해서만 자세하게 논의한다. 𝑀 > 1경우 또는 역방향 

전력방향인 경우에 대해서는 후술할 논의 과정과 동일한 과정을 통해서 유도

그림 4-17  제안하는 EZVS 제어 방식에서 

ZVS가 반드시 달성되도록 선택되는 스위치 

 

Vp,dc<Vs,dc 인 경우 Vp,dc Vs,dc 인 경우

Vp,dc Vs,dc
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될 수 있다. 

제안하는 EZVS제어 방식은 고출력에서는 SPS로 제어되며, 중 출력에서는 스

위칭 패턴3에서, 저 출력에서는 스위칭 패턴2에서 스위치 턴-오프 전류 성형 

제어가 이루어 진다. 즉 총 3개의 구역으로 나뉘어서 제어된다. 후술하는 과정

은 각 제어 구역에서의 제어 변수 산출방법과 각 구역의 경계 지점에 관하여 

논의한다. 본 항에서는 제어 파형 예시를 위해 표 4-7의 제정수를 사용하였다. 

 

4.3.2.1 고부하 전략: SPS 제어 

컨버터 제어기의 지령 출력을 SPS 제어로 수행할 때, 모든 스위치들이 ZVS 

달성을 만족한다면 본 논문에서 제안하는 EZVS 제어 방식은 SPS 제어 방식

과 등가로 제어하게 된다. 이러한 출력 전력 지령은 고출력 지령 영역으로 높

은 전류로 임피던스에서 높은 무효전력을 소비하고, 이에 따라 양쪽 브릿지에

서 충분한 유도성 무효전력을 공급하게 되면서 모든 스위치의 ZVS가 달성된

다. 

 

표 4-7  본 항에서 제어 파형 예시를 위해 쓰이는 컨버터 제정수 

제정수 값 제정수 값 

𝐹N 0.75 𝐽ZVSb,p 0.075 

𝛤p [0 0.2] 𝐽ZVSb,s 0.075 

𝑍o 15 Ω 𝑀 0.9 
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SPS 제어 방식에서는 양쪽 시비율 𝐷p, 𝐷s가 0.5로 고정되며, 위상 𝐷𝜙로만 출

력 전력이 제어된다. 이때, 제한조건은 지령 출력 전력 𝛤p
∗을 만족하는 조건 1

개로 (4.35)와 같이 표현되며, 제어 자유도도 전압 위상 𝐷𝜙 1개이므로 전압 위

상 𝐷𝜙는 (4.36)과 같이 유일하게 결정된다. 

 

    (가)

   

    (나) 

그림 4-18  𝛤p,min,SPS
∗  제어상태 예시 

(가) 정상상태 전압 전류 (나) 2차측 스위치 전류와 스위치 턴-오프 전류 
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 𝛤p
∗ =

𝑀

2𝜋𝐹Nsin(𝐹N𝜋)
(−sin(𝐹N𝜋) + 2cos (𝐹N (

1

2
− 2𝐷𝜙)𝜋) sin (

𝐹N𝜋

2
)) (4.35) 

 𝐷𝜙 =
1

4
−

1

2𝜋𝐹N
acos(cos (

𝐹N𝜋

2
)(
2𝜋𝐹N𝛤p

∗

𝑀
+ 1)) (4.36) 

출력 전력 𝛤p가 낮아 질수록 2차측 스위치의 턴-오프 전류(𝐽sH,off, 𝐽sL,off )들 또

한 낮아지기 시작하는데 그 값이 𝐽zvs,s 이하로 낮아지는 순간부터는 온전한 

ZVS를 달성되지 못하며 불완전 ZVS가 발생하게 된다. 본 논문에서는 이 지령 

출력 전력 시점을 ‘SPS 최소 출력, 𝛤p,min,SPS
∗  ’ 이라고 정의한다. SPS 최소 출력 

𝛤p,min,SPS
∗ 는 SPS 제어 방식에서 벗어나 시비율 변조 제어가 시작되는 시점으로 

𝐽sH,off = 𝐽zvs  조건, (4.37)을 이용해 (4.38)과 같이 계산할 수 있다. 그림 4-18(가)

는 SPS 최소 출력 𝛤p,min,SPS
∗ 에서의 제어 상태의 예시를 보여주며 그림 4-18(나)

에서 확인할 수 있듯이 2차측 스위치들의 턴-오프 전류 모두 𝐽zvs,s와 같음을 

알 수 있다. 

 

𝛤p,min,SPS
∗ = 𝛤p

∗ 

When, 

𝐽zvsb,s =
1

𝑀
𝐽zvs,s =

1

𝑀
𝐽sL,off =

1

𝑀
𝐽sH,off 

=
1

𝑀
𝐽𝐿
1 = −

1

𝑀
𝐽𝐿
3 

=
1

𝑀

sin (𝐹N
𝜋
2) sin (𝐹N (

1
2 − 2𝐷𝜙,min,SPS)𝜋) −𝑀sin2 (𝐹N

𝜋
2)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝐷𝜙,min,SPS =
1

4
−

1

2𝜋𝐹N
acos(cos (𝐹N

𝜋

2
)(
2𝜋𝐹N𝛤p,min,SPS

∗

𝑀
+ 1)) 

(4.37) 
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 𝛤p,min,SPS
∗ =

𝑀

2𝜋𝐹N
(√sec (𝐹N

𝜋

2
)
2

−𝑀2 (tan (𝐹N
𝜋

2
) + 2𝐽zvs,s)

2

− 1) (4.38) 

 

 

4.3.2.2 중부하전략: 스위칭 패턴3에서 스위칭-전류 성형 

컨버터 제어기의 출력 전력 지령이 낮아져서, SPS 최소 출력 𝛤p,min,SPS
∗ 이하로 

지령이 하달된 경우에는 SPS 제어를 포기하고 위상과 시비율 모두를 제어하

기 시작한다. 이는, 위상과 시비율 제어를 통해 지령 전력을 만족하면서 2차측 

스위치 모두가 ZVS를 만족하도록 하는 문제로 귀결된다. 

이때, 스위칭 패턴3에서 2차측 스위치의 ZVS가 만족되도록 하는 제어 변수

를 찾게 되면 SPS 제어 방식에서 연속적으로 제어 변수가 이어지게 된다. 그 

이유는 SPS 제어의 정방향 출력 제어는 모든 제어 영역에서 스위칭 패턴3을 

 

표 4-8  스위칭 패턴3에서 EZVS 제어 방식의 해 도출 위한 제한조건 표현식 

제한조건 표현식 

1 𝛤p
∗ =

𝑀

2𝜋𝐹Nsin(𝐹N𝜋)
(
−sin(𝐹N𝜋) + cos(𝐹N(𝐷p̅̅̅̅ − 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s𝜋)

+cos(𝐹N(𝐷p − 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)
)

2

𝐽ZVSb,s = 𝐽sL,off/𝑀 = 𝐽𝐿
1/𝑀 

=
sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋)sin(𝐹N(𝐷s − 2𝐷𝜙)𝜋) − 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

𝑀sin(𝐹N𝜋)

3

𝐽ZVSb,s = 𝐽sH,off/𝑀 = −𝐽𝐿
3/𝑀 

=
sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N(𝐷s̅̅ ̅ − 2𝐷𝜙)𝜋) − 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

𝑀sin(𝐹N𝜋)
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이용하는데, SPS 최소 출력 𝛤p,min,SPS
∗   제어 상태의 상태 변수가 𝐽sL,off = 𝐽pL,off =

𝑀𝐽ZVSb,s 인 한편, 스위칭 패턴3에서 시비율을 변조하여 2차측 스위치의 ZVS 

달성을 만족하도록 하는 제어 변수들은 모두 𝐽sL,off = 𝐽pL,off = 𝑀𝐽ZVSb,s를 만족

하기 때문이다, 이는 𝛤p,min,SPS
∗   출력 지령에서 두 제어 기법의 제어 변수들이 

만나게 되는 것을 의미한다.  

스위칭 패턴3에서 2차측 스위치의 ZVS 달성을 보장을 위한 제어 변수 제한 

조건은 표 4-8과 같이 총 3가지로, (1) 스위칭 패턴3에서 지령 출력 만족 조건, 

(가)                               (나) 

그림 4-19  SPS 제어 방식과 EZVS 제어 방식 사이의 

(가)제어 변수 비교와 (나)정규화 된 스위치 턴-오프 전류 비교 
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(2) 2차측 아랫상 스위치 턴-오프 전류 성형 조건, (3) 2차측 윗상 스위치 턴-오

프 전류 성형 조건으로 정리할 수 있다. 이를 만족하는 해는 수치해석적으로 

구할 수 있다. 그림 4-19(가)는 수치해석적으로 구해진 제어 변수의 예시를 보

여주며, 그림 4-19(나)는 이때의 스위치 턴-오프 전류들을 보여준다. SPS 제어 

변수는 ‘SPS’로 표기하였으며, 스위칭 패턴3에서 얻어진 EZVS 제어 방식의 

제어 변수는 ‘EZVS(P3)’로 표기하였다. 

앞서 논의했던 것처럼, SPS 제어 시 전력이 낮아질수록 스위치 턴-오프 전류

가 낮아지게 되고, 2차측 스위치들이 iZVS 또는 하드 스위칭으로 진입하게 된

다. 이때, SPS 최소 출력 𝛤p,min,SPS
∗ 부터 제안된 스위칭 기법으로 분기하게 되면 

최소 스위치 턴-오프 전류를 유지하면서 동작할 수 있고, 이를 통해 최소 2개 

스위치의 ZVS를 계속적으로 유지시킬 수 있게 된다. 결과적으로 가장 먼저 

ZVS에 위협을 받는 스위치의 ZVS 동작을 보장함으로 써 기존의 방법보다 더 

넓은 영역까지 모든 스위치가 ZVS를 만족하도록 할 수 있다. 

 

4.3.2.3 경부하전략: 스위칭 패턴2에서 스위칭-전류 성형 

앞선 절 4.3.1에서도 언급하였듯, 임의의 스위칭 패턴과 성형하고자 하는 스

위치조합에 대해서 지령 출력을 만족하는 해가 반드시 존재하는 것은 아니다. 

스위칭 패턴3에서 출력 지령 전력을 계속적으로 줄이게 되면, 출력 전력을 줄

이기위한 전압 위상 𝐷𝜙의 감소분이 스위칭 패턴3의 스위치 모드1의 𝜃1구간을 

좁게 만들며 결과적으로 스위칭 패턴3을 벗어나게 만들게 된다. 이는 스위칭 

패턴3에서 2차측 턴-오프 전류 크기를 만족시키기 위한 지령 출력 전력에 하

한이 있다는 것을 의미한다. 본 논문에서는 스위칭 패턴3에서의 출력 하한을 
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𝛤p,min,P3
∗ 로 정의하며, 이 값은 (4.39)와 같이 구할 수 있다. 

 

𝛤p,min,P3
∗ = 𝛤p

∗|
𝜃1=0

 

이때, 

𝜃1|𝛤p,min,P3
∗ = ((𝐷p

∗ − 𝐷s
∗)𝜋 + 2𝐷𝜙

∗𝜋)|
𝛤p,min,P3
∗

 

= 0 

(4.39) 

그림 4-20(가)는 지령 출력 전력에 따른 스위칭 패턴3에서 각 스위치 모드들

의 간격을 나타낸다. 지령 출력이 작아질수록 스위치 모드1의 𝜃1간격이 줄어

들게 되며 최종적으로 0으로 도달하여 스위칭 패턴3의 출력 하한 𝛤p,min,P3
∗ 이하

부터는 스위칭 패턴3에서 지령 출력 전력을 만족하면서 2차측 턴-오프 전류 

(가)                              (나) 

그림 4-20  스위칭 패턴3에서 2차측 턴-오프 전류 크기를 유지하는 

지령 출력 전력에 하한의 존재성 

(가)  𝛤p,min,P3
∗ 이상의 지령 출력 전력에 따른 스위치 모드 간격 

(나)  𝛤p,min,P3
∗ 제어상태 예시 

 

θ2 

θ3 

θ4 

θ1 = 0 
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크기를 만족하는 해가 없음을 보여준다. 그림 4-20(나)는 스위칭 패턴3의 출력 

하한 𝛤p,min,P3
∗ 의 제어상태를 보여주며, 이 지령 전력 이하를 제어하기 위해서

는 다른 스위칭 패턴으로 분기 해야함을 알 수 있다. 

따라서 제안하는 EZVS 제어 방식은 스위칭 패턴3의 출력 하한 𝛤p,min,P3
∗ 이하

부터는 스위칭 패턴2로 분기하여 제어를 하도록 하여 연속적으로 제어 변수들

을 이어 나가 도록 한다. 스위칭 패턴2에서 EZVS 제어 변수를 얻기 위한 제

한 조건은 스위칭 패턴3에서와 유사하게 총 3가지로, (1) 스위칭 패턴2에서 지

령 출력 만족 조건, (2) 2차측 아랫상 스위치 턴-오프 전류 성형 조건, (3) 2차측 

윗상 스위치 턴-오프 전류 성형 조건으로 표 4-9와 같이 정리할 수 있다. 이를 

만족하는 해는 (4.40)과 같이 닫힌 해로 구할 수 있다.  

 

표 4-9  스위칭 패턴2에서 EZVS 제어 방식의 해 도출 위한 제한조건 표현식 

제한조건 표현식 

1         𝛤p
∗ =

𝑀

2𝜋𝐹Nsin(𝐹N𝜋)
(2sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)sin(2𝐹N𝐷𝜙𝜋))

2

𝐽ZVSb,s = 𝐽sL,off/𝑀 = −𝐽𝐿
3/𝑀 

=
sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N(𝐷s̅̅ ̅ + 2𝐷𝜙)𝜋) − 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

𝑀sin(𝐹N𝜋)

3

𝐽ZVSb,s = 𝐽sH,off/𝑀 = 𝐽𝐿
2/𝑀 

=
sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N(𝐷s̅̅ ̅ − 2𝐷𝜙)𝜋) − 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

𝑀sin(𝐹N𝜋)
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𝐷p =
1

𝐹N𝜋
asin(√𝐶1

2 + 𝐶2
2) 

𝐷s = 1 −
1

2𝐹N
 

𝐷𝜙 =
1

2𝜋𝐹N
atan (

𝐶2
𝐶1
) 

이때, 

𝐶1 = 𝑀(𝐽ZVSb,ssin(𝐹N𝜋) − cos(𝐹N𝜋)) 

𝐶2 =
𝜋𝛤p

∗𝐹Nsin(𝐹N𝜋)

𝑀
 

(4.40) 

그림 4-21은 제안하는 EZVS 제어 방식의 스위칭 패턴2에서의 제어 파형 예

시를 보여준다. 낮은 전력에서도 2차측 스위치의 ZVS를 보장해주는 것을 확

인할 수 있으며, 이를 통해 전 동작영역에서 최소 2개 이상의 스위치의 ZVS

를 만족시켜준다. 

 

그림 4-21  스위칭 패턴2에서 EZVS 제어 방식의 제어 파형 

ZVS 달성
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그림 4-22(가)는 표 4-9조건에서 상기 과정을 통해서 구해진 0전력부터 정격

전력까지의 제어 변수 예시를 보여주며, 그림 4-22(나)는 이때의 스위치 턴-오

프 전류들을 보여준다. 고부하에서 SPS 제어로 유지 하면서 스위치 턴-오프 

전류들이 계속적으로 낮아지다가 ZVS 달성을 위협받는 크기까지 낮아지게 되

면, 시비율 제어를 추가로 도입하여 스위치 턴-오프 전류를 성형함으로써 계

속적인 ZVS 달성을 유도한다. 

  

(가)                                (나) 

그림 4-22  표 4-9 제어 조건하에서 얻어진 

(가) EZVS 제어 방식의 제어 변수와 (나) 2차측 스위치의 턴-오프 전류 

제어방식 
분기지점

제어방식 
분기지점

ZVS 보장

ZVS 보장
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4.3.3 선행연구 제어 방식과의 비교우위와 제한점 

본 항에서는, 기존의 제어 방식들과 제안된 EZVS 제어 방식의 동작 특성의 

우위를 비교한다. 그림 4-23은 제 3 장에서 설계하였던 설계 제정수 (표 3-5)

를 바탕으로 1차측 전압이 공칭 전압일 때, 컨버터의 제어 방식 별 ZVS 달성 

스위치의 개수와 고조파를 포함한 실효 전류 크기가 도시되어 있다. 그림 

(가)                                  (나) 

 

(다)                                 (라) 

 

 

1 개 0 개4 개 3 개 2 개

1 개 0 개4 개 3 개 2 개
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4-23(가)와 (나)는 각각 SPS 제어 방식([144])의 ZVS 달성 스위치 개수와 실효 

전류의 크기를 나타내며, (다)와 (라)는 각각 MCT 제어 방식([145])의 ZVS 달

성 스위치 개수와 실효 전류의 크기를 나타내며, (마)와 (바)는 본 논문에서 제

안한 EZVS 제어 방식의 ZVS 달성 스위치 개수와 실효 전류의 크기를 나타낸

다. ZVS 달성 스위치를 나타내는 그림의 빨간색 선은 SPS 제어 조건하에 최소 

한 개 스위치가 ZVS가 달성되지 않는 제어범위의 경계를 제어 방식 별 비교

를 위하여 표시하였다.  

SPS 제어 방식과 MCT 제어 방식에서는 낮은 전력으로 갈수록 모든 스위치

의 스위칭-전류가 작아지어서, 일정 전력 이하로 떨어지게 되면 모든 스위치

 

 

(마)                                 (바) 

그림 4-23  1차측 전압이 공칭 전압일 때 

SPS [141] 제어시의 (가) ZVS 달성 스위치의 개수 (나) 실효 전류 크기 

MCT [142] 제어시의 (다) ZVS 달성 스위치의 개수 (라) 실효 전류 크기 

EZVS 제어시의 (마) ZVS 달성 스위치의 개수 (바) 실효 전류 크기 

 

1 개 0 개4 개 3 개 2 개
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가 ZVS 달성에 실패하게 된다. 반면에, 본 논문에서 제안한 방식의 경우 최소 

2개의 ZVS를 반드시 만족되도록 제어하기 때문에 낮은 출력 전력 지령이라 

하더라도, 최소 2개 이상의 스위치가 ZVS를 만족하게 된다. 이러한 효과는 전

압 이득이 1인 지점에서 특징이 잘 드러나는데, 기존의 제어 방식의 경우에는 

0.4 pu  부하에서부터 모든 스위치의 ZVS 달성에 실패하지만, 제안하는 방법의 

경우에는 0.2 pu  부하까지 스위치 3개의 ZVS를 만족시키며 0.2 pu  이하에는 2

개의 스위치의 ZVS를 만족시킴을 알 수 있다. 

 

⚫ 제안된 EZVS 제어 방식의 제한점1 

고 출력 부하에서는 모든 제어 기법들이 SPS 제어 기법과 동일하기 때문에 

실효 전류의 차이가 없지만, 경부하에서는 제어 변수가 달라지기 때문에, 그림 

4-23에서도 확인할 수 있듯이 실효 전류의 차이가 발생한다. 한편 실효 전류 

측면에서는 제안하는 스위칭 방식이 가장 높은 실효 전류크기를 보였다. 이러

한 이유는 크게 2가지로, 첫째, 제안하는 방식에서는 스위치의 시비율을 조정

이 일어나기 때문에, 낮은 전압 측의 무효전력을 최소화하였다 하더라도, 낮아

진 구형파 크기로 인하여 동일한 전력을 전달하기 위해서는 더 높은 전류가 

요구되기 때문이다. 둘째, 2고조파 등의 고조파 전류를 ZVS에 도움이 되도록 

의도적으로 유기하였기 때문이다.  

 

⚫ 제안된 EZVS 제어 방식의 제한점2 

그림 4-23에서 보여지는 ZVS 달성 스위치의 개수의 우위가 반드시 턴-온 스

위칭 손실의 저감과 직결되는 것은 아니다. 그림 4-23에서 표시되는 ZVS 달성 

스위치의 개수는 온전히 ZVS가 달성되는 스위치의 개수를 의미하며, ZVS 달
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성에 실패한 스위치는 불완전 ZVS 또는 하드 스위칭 상태에 있음을 의미한다. 

이는 극단적으로 1 V의 전압이 커패시터에 남아있는 상태에서 스위칭이 일어

난 경우에도 불완전 ZVS로 취급되어 ZVS 달성개수가 차감되어 해석 되는 것

을 의미한다. 

만약, 동일 동작지점에서 제어 방식 A의 경우 모든 스위치가 ZVS가 되는데 

반해, 제어 방식 B의 경우 일부 스위치가 ZVS가 달성되지 못하는 경우라면, 

제어 방식 A에 턴-온 스위칭 손실의 우위가 있다고 할 수 있다. 반면에, 같은 

동작 지점에서 두 제어 방식 모두 모든 스위치 ZVS 달성에는 실패하는 경우

는, ZVS 달성 개수에 제어 방식 A가 우위에 있다 하더라도 최종적인 스위칭 

손실에 우위가 있다고는 할 수 없다. 이는 출력 커패시터의 방전에 의한 손실

은 커패시터에 남아 있는 전압의 제곱에 비례하기 때문에, 그림 4-24의 예시

와 같이 단 한 개의 스위치 불완전 ZVS 손실이 복수의 스위치의 불완전 ZVS 

손실 총합보다 클 수 있기 때문이다. 따라서, 일부 스위치의 ZVS가 달성되지 

않는 경우, 턴-온 스위칭 손실의 우위와 ZVS 달성 개수의 우위가 반드시 일치

하지는 않는다. 

그림 4-24  복수의 스위치의 스위칭 턴-온 손실이 

한 개의 스위칭 턴-온 손실보다 큰 경우의 예시 

 

iZVS

iZVS

iZVS ZVS스위칭 손실
<
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한편, 그림 4-23에서 확인할 수 있듯이, 일부 스위치의 ZVS가 달성되지 못하

는 경계지점은 제어 방식과 무관하게 거의 동일하다. 따라서, 제안된 방식이 

다른 제어 방식에 비하여 ZVS 달성 개수에 우위가 있다 하더라도, 반드시 유

리한 제어 방식이라고 단정 지을 수 없다. 

하지만, 제안된 EZVS 제어 방식의 경우, 전 동작 영역에서 ZVS를 달성시키

는 스위치를 최소 2개 이상으로 유지시키기 때문에, 최대 스위칭 손실을 제한

하는 효과가 있다. 이는 컨버터에서 방열해야 하는 열의 최대치를 제한하는 

효과를 가져오며, 방열판의 크기를 감소시킬 수 있는 가능성을 내포한다. 

 

⚫ 제안된 EZVS 제어 방식의 제한점3 

그림 4-23에서 확인할 수 있듯이, 제안하는 EZVS 제어 방식이 ZVS에 가장 

먼저 위협을 받는 스위치의 ZVS를 보장시키는 제어를 표방하여 모든 스위치

의 ZVS 달성 영역을 넓히는 효과를 유도했음에도 불구하고, 모든 스위치가 

ZVS를 달성하는 영역은 제안하는 방법과 기존의 방법이 큰 차이를 보이지 않

았다. 이는 전압 이득이 1에 가까울 수록 1차측과 2차측의 스위칭-전류 차이

가 크지 않기 때문에, 가장 먼저 ZVS 달성에 위협을 받는 2차측 스위치 두개

의 ZVS 달성을 보장한다 하더라도, 출력전력이 낮아짐에 따라 곧바로 1차측 

스위치의 윗상이 ZVS 달성에 실패하기 때문이다.  

제안된 EZVS 제어 방식의 모든 스위치 ZVS 달성 영역은 표 4-10과 같이 2

차측 스위치 ZVS 만족 조건 2개와 1차측 스위치 윗상 ZVS 만족 조건을 통해

서 얻을 수 있다. 이를 통해 얻어진 ZVS 영역을 기존의 제어 방식과 비교하

면 그림 4-25와 같이 비교 될 수 있다. 
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그림 4-25는 전압 이득이 1에 가까울 때에 기존의 제어 방식과 제안된 

EZVS 제어 방식의 ZVS 영역차이가 크기 않다는 것을 말해준다. 한편, 전압 

이득이 1에서 멀어질 수록 1차측과 2차측의 스위칭-전류의 차이가 커지기 때

문에, 2차측 스위치의 ZVS를 만족시키더라도 1차측 스위치의 ZVS가 달성되지 

못하는 지령 전력이 상대적으로 낮아지게 된다. 이는 제안된 방식의 ZVS 영

역 확장 효과가 높은 전압 이득을 감당할 때 크게 나타남을 함의하며, 그림 

4-25에서도 확인할 수 있다. 

따라서 본 논문에서 상정한 계통응용분야의 컨버터는 ±5%정도의 낮은 전

압 변동률만 감당하기 때문에 제안된 제어 방식의 ZVS 달성영역 확장이 크지 

않았지만, 계통에서의 LVRT/HVRT 상황이나 배터리 충전, PV 등 전압 변동률

이 10% 이상 되는 응용분야에서는 제안된 제어 방식의 효과성이 클 것을 기

 

표 4-10  EZVS 제어 방식의 ZVS 경계선을 얻기 위한 제한조건 

제한조건 표현식 

1

𝐽ZVSb,p = 𝐽sL,off = −𝐽𝐿
0 

=
sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) −𝑀sin(𝐹N(𝐷p̅̅̅̅ − 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s𝜋)

sin(𝐹N𝜋)

2

𝐽ZVSb,s = 𝐽sL,off/𝑀 = 𝐽𝐿
1/𝑀 

=
sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋)sin(𝐹N(𝐷s − 2𝐷𝜙)𝜋) − 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

𝑀sin(𝐹N𝜋)

3

𝐽ZVSb,s = 𝐽sH,off/𝑀 = −𝐽𝐿
3/𝑀 

=
sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N(𝐷s̅̅ ̅ − 2𝐷𝜙)𝜋) − 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

𝑀sin(𝐹N𝜋)
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대할 수 있다. 

그림 4-26은 전압 이득이 0.5~1.5  사이로 넓은 응용분야를 가정하여 제어 

방식 별 동작 특성을 비교한 것이다. 그림 4-26(가)는 SPS 제어시의 ZVS를 달

성하는 스위치의 개수를 나타내며 그림 4-26(나)는 본 논문에서 제안하는 

EZVS 제어시 ZVS를 달성하는 스위치의 개수를 보여준다. 그림에서 확인할 

수 있듯이 제안된 방식의 ZVS영역 확장효과가 전압 이득이 넓은 응용분야에

서 효과적일 것을 예상할 수 있다. 

 

그림 4-25  제어 방식 별 모든 스위치 ZVS 달성 영역 경계선의 비교 

 

SPS 제어
ZVS 스위칭 

제어

 높은 전압 변환율,
ZVS 영역 확장효과 

MCT 제어
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(가)                                (나) 

그림 4-26  전압 변환율이 넓은 응용분야에서 제어 방식 별 동작 특성 비교 

(가)  SPS 제어 ZVS 동작 특성 (나) 제안된 EZVS 제어 ZVS 동작 특성 

 

전 스위치 ZVS 
달성 영역 확장

1 개 0 개4 개 3 개 2 개 1 개 0 개4 개 3 개 2 개
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 펄스 밀도 변조 방식(PDM 제어) 

경부하 효율을 개선하기 위한 대표적인 방안은 Burst-모드 제어이다. Burst-모

드 제어는 효율이 낮은 경부하 지령을 그대로 수행하지 않고, 컨버터를 껐다 

켜는 것을 교번함으로써 평균적으로 지령 출력을 제어하는 방법이다. 따라서 

컨버터가 켜지는 동안의 등가 부하율을 높일 수 있고, 높은 효율을 달성할 수 

있는 동작 지점에서 운전할 수 있게 된다[173]. 이상적으로는 경부하 효율을 

그림 4-27과 같이 최적의 효율 지점과 같은 효율 특성을 나타낼 수 있다. 

Burst-모드는 크게 2가지 형태로 구현 될 수 있는데, 그림 4-28(가)와 같이 

피드백 받은 전압을 기준으로 히스테리시스 제어를 통해 컨버터를 켜고 끄는 

지령을 생성하거나 [174], [175], 그림 4-28(나)와 같이 고정된 Burst-모드 주기를 

선정하고 컨버터를 켜는 시비율을 조정함으로써 평균 적인 전압 제어를 한다

[173], [176]. 본 논문에서는 고정 Burst-모드 주기를 사용한 방식을 펄스 밀도 

 

그림 4-27  Burst-모드를 통한 경부하 효율 개선 특성 

 

0% 25% 50% 100%

Burst 모드 동작

효율
개선

75%

효
율 최적 효율 지점

부하율
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변조 방식(PDM, Pulse Density Modulation)로 명명하겠다. 

히스테리시스 제어는 과도 상황에서 우수한 전압 Regulation 성능을 보인다. 

한편, PDM 제어 방식은 전압 리플의 주파수를 고정할 수 있어 필터 설계에 

유리하다는 장점이 있으며, PDM 제어 시비율 𝐷PDM가 0.5에서 멀어질수록 전

압 리플폭이 작아지는 특징이 있다. 

이러한 Burst-모드 제어는 LC [177], [178], LLC [176], [179]–[184], LCC [185], [186] 

등 주파수 제어 컨버터, L-DAB 컨버터 [187]–[189]에서 성공적으로 적용된 바 

있으며, 본 논문의 컨버터인 SR-DAHB 컨버터에도 히스테리시스 제어 방식의 

Burst-모드 제어가 [190]에서 구현된 바 있다. 그러나, 최적 전류 지령의 선정

에 복잡한 P&O(Perturbation and Observation) 방식을 사용하였으며 컨버터가 꺼

졌다가 켜질 때 일어나는 전류 링잉 등의 과도 상황에 대한 논의가 이루어 지

(가)                                    (나) 

그림 4-28  대표적인 Burst-모드 구현 방법 

(가)  히스테리시스 제어 방식 

(나)  펄스 밀도 변조 방식(Pulse Density Modulation) 

 

On

Off
ΔVo

Qp

Qs

DPDM

TPDM

Vmin

Vmax

Vo

Vo
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지 않았다는 한계가 있다. 

본 절에서는, SR-DAHB 컨버터의 PDM 제어 방식에 대하여 논의한다. 후술

하는 항에서는 PDM 제어 방식의 전류 지령과 주파수를 선정하고, 컨버터가 

켜질 때의 과도상황에서 전류 링잉을 저감하기 위한 방안을 살펴본다. 

 

4.4.1 펄스 밀도 변조 방식의 전류 지령 및 주파수 선정 

제 3 장에서 언급 하였듯이, DAB 컨버터의 도통 손실은 전류 제곱의 함수이

므로, 일반적인 DAB 컨버터의 효율은 부하율이 감소할수록 올라가게 된다. 

한편, 일정 부하율 이하로 감소하게 되면 컨버터의 스위치들이 ZVS 달성에 

실패하게 되며 스위칭 손실이 크게 발생한다. 이러한 스위칭 손실로 인하여 

ZVS가 달성되지 않는 부하율부터는 부하율이 감소할수록 효율이 급격히 떨어

지게 된다. 이러한 이유로, 컨버터의 최대 효율 지점은 대략 도통 손실과 스위

칭 손실이 동일한 지점에서 나타난다. 

한편, 이러한 도통 손실과 스위칭 손실이 동일한 최대 효율 지점을 실험을 

통해 파악하기이전에, 설계 시점에서 알아내는 것은 매우 어렵다. 인덕터, 커

패시터 등 각 전력 소자들의 손실 성분들이 실제 구현되기 이전에 정밀하게 

사전 파악되는 것이 어렵기 때문이다. 하지만, 고주파수 컨버터에서는 스위칭 

손실이 완전한 ZVS 달성을 실패할 때부터 급격히 증가한다는 것을 고려하면, 

이러한 ZVS 달성 실패 시작지점이 실제 컨버터가 구현되었을 때의 최대 효율 

지점과 거의 유사한 동작 지점으로 근사 할 수 있다. 

위와 같은 배경으로, 본 논문에서는 제 3 장에서 컨버터의 정상상태 분석을 

통하여 얻은 ZVS 경계선을 최대 효율 지점으로 가정하고, 이 경계선 아래로 
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전류 제어기에 전류 지령 𝐼o,ref가 하달된 경우, PDM 제어 방식에 진입하도록 

한다. 이에 따라, 컨버터의 등가 전류지령 𝐼o,PDM은 (4.41)과 같이 구할 수 있다. 

 𝐼o,PDM,pu = sign(𝐼o,ref,pu) ∗ max(|𝐼o,ref,pu|, 𝐼o,zvs,pu) (4.41) 

여기서 𝐼o,zvs,pu는 ZVS 경계선의 전류를 나타낸 것으로 (3.60)을 통해 (4.42)와 

같이 구할 수 있다.  

 

𝐼o,zvs,pu

=

{
  
 

  
 
𝐶1(√sec (𝐹N

𝜋

2
)
2

−𝑀2 (tan (𝐹N
𝜋

2
) +

2𝐼zvsb,s
𝐶2

)
2

− 1) 𝑀 ≤ 1

𝐶1(√sec (𝐹N
𝜋

2
)
2

−
1

𝑀2
(tan (𝐹N

𝜋

2
) +

2𝐼zvsb,p

𝐶2
)
2

− 1) 𝑀 > 1

 

이때, 

𝐶1 =
𝜋(1 − 𝐹N

2)

4𝐹N
2sin(𝜙max)

, 𝐶2 =
𝑉dc,p

𝑍o𝑉dc,p,pu
 

(4.42) 

그림 4-29(가)는 (4.41)을 통해 수정된 전류지령의 예시를 보여준다. ZVS 경

계선 안쪽으로 형성된 전류 지령들은 모두 ZVS 경계선으로 등가 전류 지령으

로 수정되는 것을 볼 수 있다. 이와 같은 과정을 통해, 그림 4-29(나)는 1차측 

전압이 공칭전압인 상황에서, 드룹 제어를 통해 컨버터가 제어되고 있을 때의 

정상상태 등가 전류 지령의 궤적을 보여준다. 그림 4-29(나)에서 볼 수 있듯이, 

드룹 곡선을 따라 제어가 되다가, 경부하 영역에서는 드룹 곡선에서 벗어나 

ZVS 경계선을 따라 등가 전류 지령이 형성되는 것을 알 수 있다.  

등가 전류 지령이 결정된 이후에는, PDM 제어 주기 𝑇PDM와 이에 따라 PDM 

제어 방식에서 조정가능한 최소단위 시비율 𝐷Δ이 결정되어야 한다. 최소단위

로 조정가능한 PDM 제어 시비율 𝐷Δ은 최소단위로 컨버터를 켜고 끌 수 있는 
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시간이 존재로 발생하는 제한 사항이다. 이러한 최소 시간 𝑇Δ은 스위칭 주기 

𝑇sw와 전력 시스템 하드웨어, DSP 소프트웨어 구성 방식 등 복합적인 요소로 

결정되게 되는데, 연속적인 출력 전류 제어를 제한한다. 조정가능한 최소단위 

시비율 𝐷Δ은 (4.43)과 같이 구할 수 있으며, 최소 단위로 제어되는 전류의 변

위 Δ𝐼o,PDM는 (4.44)와 같이 결정된다. 

 𝐷Δ =
𝑇Δ
𝑇PDM

 (4.43) 

 Δ𝐼o,PDM = 𝐷Δ𝐼o,zvs (4.44) 

(4.43)과 (4.44)에 의해서 PDM 제어의 시비율 𝐷PDM는 (4.45)와 같이 구할 수 

있다. 

 𝐷PDM = [
|𝐼o,ref|

Δ𝐼o,PDM
]𝐷∆ (4.45) 

 

(가)                                 (나) 

그림 4-29  PDM 제어 방식을 통해 수정된 전류 지령 

(가) 본래 전류 지령 𝐼o,ref,pu와 수정된 등가 전류 지령 𝐼o,PDM,pu 

(나) 1차측 전압이 공칭전압 일 때 등가 전류 지령 𝐼o,PDM,pu의 정상 상태 궤적 

 

 

본래 전류 지령
Io,ref,pu

등가 전류 지령
Io,PDM,pu

등가 전류 지령
정상 상태 궤적
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여기서 기호 ‘[∗] ’는 가우스 기호로, 소수점 이하를 버림하여 정수로 나타내는 

것을 의미한다. PDM 제어 주기 𝑇PDM를 높이게 되면, 최소 변위 시비율 𝐷Δ이 

작아 지게 되어, 제어되는 전류의 분해능을 높일 수 있다. 그러나, 이러한 

PDM 제어 주기 𝑇PDM를 높이는 것은, 일반적으로 출력 전압 리플을 키우게 

된다. 한편, 본 논문의 경우에서는 직렬-입력/병렬-출력 컨버터로 구성되어 있

으므로, PDM 제어 동작상태에서 모듈 간의 Interleave 제어를 고려하게 되면, 

출력 전압 리플은 무시하고, 반대로 그림 4-30(가)와 같이 입력 전압 리플을 

고려 할 수 있다. 입력 커패시터에 충/방전되는 변위 전하량 ∆𝑄c 를 구하면 

(4.46)과 같이 구할 수 있으며, 최대 입력 전압 리플은 (4.47)과 같이 구할 수 

있다. 

 ∆𝑄c =
𝐼o,zvs𝑇PDM

2
(
1

4
− (𝐷PDM −

1

2
)
2

) (4.46) 

(가)                            (나) 

그림 4-30  PDM 제어에 따른 입력 커패시터의 전류 리플 

(가)  PDM 제어 상태에서의 등가회로 (나) 전류 파형 
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 ∆𝑉c,max =
𝐼o,zvs𝑇PDM
8𝐶dc

 (4.47) 

(4.47)을 통해서 유추할 수 있는 것은 긴 PDM 제어 주기 𝑇PDM를 설정할 수

록, 최대 입력 전압 리플 ∆𝑉c,max의 크기가 커진다는 것을 알 수 있다. 이는, 

최대 입력 전압 리플 ∆𝑉c,max을 낮추는 것과, 최소 변위 시비율 𝐷Δ를 낮추는 

것은 서로 상충 관계에 있다고 할 수 있다. 본 논문에서 제안하는 PDM 제어 

전류 지령은 약 5 A이며, 제 5 장에서 구현된 하드웨어가 𝐶in ≈ 100 μF , 𝑇Δ =

20 μS 임을 감안하여, PDM 제어 주기 𝑇PDM 에 따른 최대 입력 전압 리플 

∆𝑉c,max과 최소 변위 시비율 𝐷Δ를 도시하면 그림 4-31과 같다. 이를 바탕으로 

최대 입력 전압 리플 요구조건과 최소 변위 시비율 𝐷Δ  요구조건에 따라 PDM 

제어 주기 𝑇PDM을 선정할 수 있다.  

 

 

그림 4-31  PDM 제어 주기 𝑇PDM에 따른 최대 입력 전압 리플 ∆𝑉c,max와 

최소 변위 시비율 𝐷Δ (𝐼o,zvs = 5 𝐴, 𝐶in = 100 μF, 𝑇Δ = 20 μS) 

 

 

최소 변위 

시비율의 증가

최대 입력 

전압 리플의 감소
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4.4.2 과도상황에서 전류 링잉 최소화 방안 

본 항에서는 컨버터가 켜질 때, 과도상태에서의 전류 링잉 최소화 방안에 

대해서 논의한다. 그림 4-32는 제 3 장에서 설계하였던 설계 제정수(표 3-5)로 

설계된 컨버터에서 임의의 시점에서 컨버터를 턴-온 하는 경우에의 제어 파형 

예시를 보여준다. 파란색 점선의 컨버터 턴-온 시점에서 스위치의 게이트에 

PWM 신호가 인가되어 극전압이 출력되게 된다. 이때 인덕터 전류 𝐼𝐿과 커패

시터 전압 𝑉𝐶는 과도 응답상태에 있게 된다. 정상상태에서의 인덕터 전류 𝐼𝐿과 

커패시터 전압 𝑉𝐶의 개형은 점선으로 표시되어 있으며, 이 점선에 얼마나 빠

르게 겹쳐지는지에 따라서 링잉 감쇠 정도가 평가될 수 있다. 그림 4-32에서 

확인할 수 있듯이 인덕터 전류 𝐼𝐿과 커패시터 전압 𝑉𝐶의 정상상태 궤적을 곧

바로 따라가지 않고, 링잉하는 것을 확인할 수 있다. 이러한 링잉은 컨버터의 

그림 4-32  임의의 시점에서 컨버터를 턴-온하는 경우에서의 과도상태 예시 

(600 V/ 600 V, 𝐼o,PDM = 5 A, 𝑇D = 125 nsec) 

 

정상상태 궤적

컨버터 턴-온 시점
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턴-온시점에서의 인덕터 전류 𝐼𝐿과 커패시터 전압 𝑉𝐶의 크기가 정상상태 크기

와 다름에서 발생한다. 

인덕터 전류 𝐼𝐿과 커패시터 전압 𝑉𝐶의 링잉 구간에는 컨버터의 출력이 정상

상태와 같지 않기 때문에 출력 전력의 오차를 발생시키며, 인덕터 전류 𝐼𝐿을 

센서로 측정하는 경우 과도상태의 전류가 센서의 사고 문턱 크기를 순간적으

로 넘게 되어 사고상황으로 오인 할 수 있다. 과도상태를 감쇠 시키는 요소는 

임피던스와 스위치에 존재하는 직렬 저항성분으로 볼 수 있는데, 도통 손실을 

줄이기 위하여 직렬 저항성분을 줄일수록 정상상태에 수렴하는 시간이 길어지

게 된다. 이는 PDM 제어 주기에 영향을 주는 요소로도 자리잡는다. 따라서 

컨버터의 턴-온 과도 상황에서 빠르게 정상상태에 도달하는 것은 PDM 제어에

서 매우 중요하다고 볼 수 있다. 

본 논문에서는 턴-온시점에서의 링잉의 원인이 인덕터 전류 𝐼𝐿과 커패시터 

전압 𝑉𝐶의 크기가 정상상태 크기와 다름에서 온다는 점을 바탕으로, 컨버터의 

턴-오프 상태의 인덕터 전류 𝐼𝐿과 커패시터 전압 𝑉𝐶의 크기가 컨버터의 정상

상태 크기와 동일한 순간에 컨버터를 턴-온 하도록 한다. 이러한 방식을 통하

면 컨버터의 턴-온 시점에서의 상태 변수의 크기가 정상상태와 다르지 않게 

되므로, 이상적으로는 곧바로 정상상태에 도달하게 된다. 

컨버터가 턴-오프 되면, 인덕터의 전류 𝐼𝐿은 0전류로 떨어지는데, 이는 컨버

터의 정상상태 인덕터 전류 𝐼𝐿이 0전류를 횡단하는 시점에서 턴-온 하면 인덕

터 전류 𝐼𝐿의 크기 동일 조건을 만족할 수 있다는 것을 의미한다. 따라서, 본 

논문에서 제안하는 PDM 제어에서의 과도상태 저감을 위하여, 정상상태 전류 

𝐼𝐿이 0전류를 횡단하는 시점에서 컨버터가 턴-온 되도록 제안한다. 
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과도상태의 링잉을 저감하기 위해서는 인덕터 전류 𝐼𝐿크기 뿐 아니라 커패

시터의 전압크기 또한 동일하게 맞추어 주어야한다. 인덕터 전류 𝐼𝐿이 0전류인 

시점으로 컨버터의 턴-온 시점을 제한하였으므로 만족해야 할 커패시터의 전

압 𝑉𝐶의 크기는 수동적으로 결정된다. 따라서 턴-온 시점에서 커패시터 전압 

𝑉𝐶를 정상상태와 동일하게 맞추기 위해서는 컨버터의 턴-오프 시점을 조정하

여야 한다.  

결과적으로, 한 주기 내에서 컨버터의 턴-온 시점과 턴-오프 시점을 동일하

게 일치시키고 이를 모두 정상상태 인덕터 전류 𝐼𝐿이 0을 횡단하는 시점으로 

조정하게 되면, 컨버터의 턴-온 시점의 인덕터 전류 𝐼𝐿과 커패시터 전압 𝑉𝐶의 

크기를 정상상태 크기와 일치시킬 수 있다.  

이러한 컨버터의 턴-온/오프 시점은 그림 4-33과 같이 2개의 시점이 존재하

게 된다. 이러한 2개의 시점 중 한 개의 시점을 선택하여 그 순간에 컨버터를 

 

 

그림 4-33  전류 링잉을 최소화 하기위한 컨버터의 턴-온, 턴-오프 시점 

TRNGD

전류 링잉 최소화가 가능한
컨버터 턴-온/오프 시점
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턴-온, 턴-오프 하게 되면, 컨버터의 턴-온 시 발생하는 전류 링잉을 최소화할 

수 있다. 본 논문에서는 두 시점 중 1차측 브릿지의 턴-온과 2차측 브릿지의 

턴-온 시점 사이의 0전류 횡단 지점의 시점을 도출한다. 이러한 시점을 ‘링다

운 턴-온 시점 𝑇RNGD ’이라고 정의 하겠다. 링다운 턴-온 시점 𝑇RNGD은 시간영

역 분석 기반으로 스위칭 패턴3의 스위치 모드 1에서의 공진 전류와 전압의 

수식 (4.16)을 기반으로 (4.48)과 같이 표현될 수 있다 

 𝑗𝐿
0cos(𝜔𝑟𝑇RNGD) − (𝑢𝑐

0 − 1)sin(𝜔𝑟𝑇RNGD) = 0 (4.48) 

이를 시간영역 분석 결과(표 4-4, 표 4-5)를 대입하여 정리하면 (4.49)와 같이 

링다운 턴-온 시점 𝑇RNGD을 계산할 수 있다. 

 

𝑇RNGD =
sign(𝐷𝜙)

2𝜋𝐹N
atan (

𝐶1
𝐶2
) 

이때, 

𝐶1 = sin(
𝐹N𝜋

2
) −𝑀sin (−2𝐹N𝜋|𝐷𝜙| +

𝐹N𝜋

2
) 

𝐶2 = cos(
𝐹N𝜋

2
) +𝑀sin(−2𝐹N𝜋|𝐷𝜙| +

𝐹N𝜋

2
) 

(4.49) 

그림 4-34는 그림 4-32와 같은 조건에서 링다운 턴-온 시점 𝑇RNGD에서 컨버

터가 턴-온 되었을 때의 인덕터 전류 𝐼𝐿과 커패시터 전압 𝑉𝐶의 개형을 보여준

다. 정상상태 크기를 일치시킨 상태에서 컨버터가 턴-온 되는 효과로, 컨버터

의 인덕터 전류 𝐼𝐿과 커패시터 전압 𝑉𝐶가 곧바로 정상상태 궤적을 따라가는 

것을 확인 할 수 있다. 
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그림 4-34  링다운 턴-온 시점 𝑇RNGD에서 컨버터를 턴-온 하는 경우에서의 

과도상태 예시 (600 V/ 600 V, 𝐼o,PDM = 5 A, 𝑇D = 125 nsec) 

 

정상상태 궤적

컨버터 턴-온 시점
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제  5  장  실험결과 

 설계된 제정수와 전력회로 

5.1.1 설계된 제정수 

본 논문에서 사용하는 중전압 차단 커패시터는 22 nF의 커패시턴스를 직렬/

병렬함으로써 구현되므로, 제정수는 22 nF의 정수배로 선정되는 것이 회로 구

현에 유리하다. 따라서, 커패시터의 구현 편의를 위하여 최적 설계 결과와 유

사한 동작 특성을 갖는 제정수를 선정하여 실험을 하였다. 최적 설계 제정수

와, 실험을 위하여 구현된 제정수는 표 5-1에서 확인할 수 있으며, 두 설계 제

정수 사이의 동작 특성 비교는 그림 5-1에서 확인할 수 있다. 

 

 

그림 5-1  최적 설계와 실험을 위해 구현된 임피던스의 동작 특성 비교 
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표 5-1  SR-DAHB 컨버터의 최적 설계 제정수와 실험 위한 설계 값 

설계 제정수 최적 설계 값 실험 설계 값 단위 

𝜙max 47.7 45.2 [deg]

𝐹N 0.72 0.71 

𝐿r 15.1 14∗ [μH]

𝐶r 79.6 88.8∗∗ [nF]

*터미널 등 기생 성분 포함, **22 nF 4병렬 

 

 

그림 5-2  설계된 SR-DAHB 컨버터의 제정수 

그림 5-3  실험을 위해 설계된 고주파 인덕터(각각 87 cm3) 
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공진 인덕터의 경우 터미널 와이어 등 기생 성분들을 고려하여 13.2 uH로 

원하는 값보다 다소 작게 설계하였다. 코어는 수백 kHz  대역대에 최적화되어 

있는 3C94 물성을 이용하였으며 E42/21/15 사이즈의 4개를 이용하여 EE로 구

성하였다. 턴 수는 7.5턴이며 공극은 1.6 mm이다. 한 개의 모듈에 두개의 SR-

DAHB 컨버터가 있으므로 한 모듈 당 2개의 인덕터가 필요하다. 설계된 인덕

터는 그림 5-3에서 확인할 수 있다. 

대조군 실험을 위해서 12 kV  고주파 변압기도 설계되었다. 공극을 통하여 

절연되도록 설계하였으며, 이에 따라 높은 1차측 전압에 대해서 코어와 2차측

 

표 5-2  대조 실험을 위해 설계한 200 kHz 고주파 변압기의 설계 값 

설계 제정수 실험 설계 값 단위 

𝑉iso 12 [kV] 

𝜙max 42 [deg]

𝐿lkp + 𝐿lks 13.1 [μH] 

𝐿m 1.05 [μH]

 

 

그림 5-4  설계된 L-DAB 컨버터의 제정수 

 

Llk,eq = 13.1 µH

Lm = 1.05 mH
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이 절연이 파괴 되지 않도록 1차측 권선을 4 mm의 공극이 감싸도록 디자인 

하였다.  

대조군의 변압기를 이용한 DAB 컨버터는 별도의 인덕터 없이 변압기의 누

설 인덕터로만 제어되도록 하였다. 설계된 누설 인덕터 값 13.1 μH 는 SR-

DAHB의 동작 특성 지표인 최대 전압 위상 각 𝜙max가 실험군과 비슷하도록 

한 값이다. 코어는 SR-DAHB 컨버터 설계와 마찬가지로 3C94 물성을 이용하

였으며 E65/32/27 사이즈의 6개를 EE로 구성하였다. 자화 인덕턴스 𝐿m은 자화 

전류 𝐼m으로 순환하는 전류를 1 A이내로 제한하기 위하여 1.05 mH로 설계되었

다. 턴 수는 6:6 이다. 설계된 고주파 변압기는 그림 5-5에서 확인할 수 있으

며, 제정수는 표 5-2에서 확인할 수 있다.  

디자인된 변압기의 절연 테스트를 위하여 Kikusui 사의 TOS 5101 내전압 시

험기를 이용하였다. 그림 5-6은 내전압 시험기의 시험가능한 최대 전압 크기

인 10 kV까지 설계된 변압기의 절연이 파괴되지 않은 것을 보여준다. 

그림 5-5  대조 실험을 위해 설계된 12 kV 공극 절연(4 mm) 

고주파 변압기(485 cm3) 

 

108 mm

4 mm Gap

67 mm

6
7

 m
m
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상기 설계 제정수 기준으로, 변압기 커플링을 이용한 컨버터와 커패시터 커

플링을 이용한 컨버터의 임피던스 부피 비교는 그림 5-7에서 확인할 수 있다. 

설계 목표 전압 12 kV에서 커패시터 커플링을 이용한 컨버터의 임피던스 부피

가 더 작음을 확인할 수 있다.  

 

그림 5-6  TOS 5101을 이용한 대조군으로 설계된 변압기의 10 kV 절연 테스트 

 

그림 5-7  설계된 제정수의 전압에 따른 부피 비교 
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5.1.2 설계된 전력회로 

그림 5-8은 실험을 위하여 설계된 풀-브릿지 전력 회로를 보여준다. 단위 모

듈은 그림 5-8과 같은 풀-브릿지 전력 회로 2개를 이용하여 1차측과 2차측을 

구성하게 된다. 스위치는 인피니언사의 ‘FF23MR12W1M1P’ SiC 하프-브릿지 모

듈을 사용하였으며 (표 3-3 [163]), 직류단 커패시터는 필름 커패시터 TDK 사

(가)                                (나) 

그림 5-8  실험을 위하여 설계된 풀-브릿지 전력회로 

(가)  3D CAD 설계 (나) 실제 구현된 보드 
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의 ‘B32776H’ 12 μF을 8병렬하여 총 96 μF로 구성하였다. 게이트 드라이버는 

인피니언사의 ‘1EDB9275F’를 사용하였으며, SiC에 게이트 전압을 15 / −3 V로 

제어하였으며, 게이트 저항은 턴-온/턴-오프 저항 각각 5 Ω / 2.5 Ω을 사용하였

다. 

그림 5-9는 그림 5-8의 풀-브릿지 회로 4개가 적층 된 모습이다. 모듈간 통

신은 SCI를 이용하였으며 Baud-rate는 1 Mbps로 설정되었다. Daisy-chain 결선을 

통해 신호 절연 전압은 층과 층사이로 최소화하였으며, 이를 통해 고전압 광

절연기가 없도록 설계하였다. 통신은 마스터 제어기에 의해 Server/Client 방식

으로 이루어 지며, 통신주기는 5 kHz이다. 

제어보드는 STM사의 ‘STM32H745’를 사용하여 그림 5-10(가)와 같이 노트북 

램 카드(SO-DIMM) 크기로 설계되었다. 1, 2차 측 각각 한 개의 제어보드가 들

어가여, 총 2개의 제어보드가 한개의 모듈제어를 담당하게 된다. 자기 위치의 

직류 단 전압과 전류는 ADC를 통해 얻고, 반대편 풀-브릿지의 직류 단 전압

그림 5-9  4개의 풀-브릿지 모듈이 적층 된 구성 
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과 전류는 통신을 통해 얻는다. 제어 알고리즘은 두개의 제어보드 중 한 개의 

제어보드에서만 수행된다. 제어 알고리즘이 수행되는 제어보드에서는 자기 풀

-브릿지의 시비율과 위상을 제어하며 반대편 풀-브릿지 보드에 지령 시비율을 

통신을 통해 전달한다. 

제어회로와 게이트 회로에 전원을 공급하기 위한 플라이백 전원 장치도 그

림 5-10(나)와 같이 설계되었다. 플라이백 전원장치는 직류단 전압이 200 V이

상일 때부터 동작하도록 설계되었으며, 12 V / 1 A 출력을 갖도록 설계하였다.  

(가)                          (나) 

그림 5-10  실험을 위해 설계된 제어보드와 보조전원 

(가) STM32H745 제어보드(W: 65mm, L: 35mm) (나) 플라이백 보조 전원 
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 단위 모듈 설계 검증과 효율 계측 결과 

5.2.1 설계 검증 결과과 

그림 5-11은 본 논문에서 SR-DAHB 컨버터의 설계 목표인 ‘1차측 전압이 공

칭전압인 상태에서 정방향 50%  부하에서 ZVS 달성’ 여부를 확인하는 파형이

(가)

(나) 

그림 5-11  𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 585 V, 𝐼o = 5 A 개 루프 실험 파형1 

(가)  1, 2차측 극 전압 𝑉p, 𝑉s (나) 인덕터 전류 𝐼𝐿, 커패시터 전압 𝑉𝐶 
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다. 데드타임 𝑇D는 분석에서 사용한 값과 동일한 125 nsec로 설정되었으며 실

험은 개 루프 제어로 수행되었다.  

그림 5-11(가)는 1차측과 2차측의 극 전압을 나타내며, 그림 5-11(나)는 공진 

인덕터 전류 𝐼𝐿와 공진 커패시터 전압 𝑉C을 도시한 것이다. 실제 전압 전류 파

형이, 이상적인 파형과 얼마나 유사한지를 비교할 수 있도록 4.2절에서 분석하

였던 시간영역 해석을 기반으로 한 예측 파형을 청록색과 주황색 점선으로 함

께 도시하였다. 실험 파형과 시간영역 해석 기반 예측 파형은 실험파형의 1차

측 전압 상승 엣지의 중간지점을 기준으로 도시하였다. 그림 5-11(나)에서 확

인할 수 있듯이, 실험 파형과 예측 파형이 거의 일치 하는 것을 확인할 수 있

다. 실제 계측된 출력 전류는 5.11 A로 개 루프 지령 전류 보다 약 2%  크게 

출력되었다. 

그림 5-12(가)와 (나)는 ZVS 달성 여부를 확인하기 위하여 계측된 파형이다. 

SPS 제어로 감압 하는 상황에서는 2차측의 스위치 ZVS가 가장 먼저 달성되지 

못하므로, 2차측의 윗/아랫상 스위치의 𝑉ds전압과 각 스위치에 인가되는 게이트 

신호를 측정하였다.  

그림 5-12에서의 빨간색 선은 스위치의 문턱 전압을 표시한 것이다. ZVS 달

성 여부는 데드타임 동안 게이트 신호가 문턱 전압을 가로지르는 지점 (보라

색 점과 주황색 점) 사이에서 스위치의 양단 전압 𝑉ds가 영전압까지 떨어졌는

지를 확인함으로써 평가될 수 있다.  

그림 5-12(가)와 (나)에서 확인할 수 있듯이, 2차측 스위치의 윗/아랫상 모두 

데드타임 구간 동안 0전압으로 떨어진 후, 스위치가 턴-온 하는 것을 확인 할 

수 있다. 또, 𝑉ds  전압의 하강 시간이 거의 데드타임 𝑇D와 같은 것을 확인 할 



 

232 

 

수 있다. 이는 5 A출력 지점이 거의 2차측 스위치의 ZVS 경계선에 가까움을 

함의한다. 

상기 실험 결과를 통해, 구현된 컨버터가 설계 목표를 만족함을 확인할 수 

있다.  

 

 

(가) 

 

(나) 

그림 5-12  𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 585 V, 𝐼o = 5 A 개 루프 실험 파형2 

(가)  2차측 윗상 스위치 DS 전압 𝑉ds,sH와 게이트 신호 𝑉gs,sH 

(나)  2차측 아랫상 스위치 DS 전압 𝑉ds,sL와 게이트 신호 𝑉gs,sL 

 

 

Vth

Vth

Vth

Vth
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5.2.2 정격 실험 결과과 

그림 5-13은 단위 모듈의 정격을 테스트한 파형이다. 1차측 전압과 2차측 전

압은 a 브릿지의 극 전압만 측정하였으며, 전류는 a 브릿지 전류와 b 브릿지 

전류를 모두 측정하였다. 각 SR-DAHB 컨버터에 지령 출력은 10 A로 입력하

였으며, 총 20 A 를 출력하였다. 그림 5-13(가)는 정방향 정격 출력 지점인 

(가) 

 

(나) 
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𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 570 V에서의 개 루프 제어 파형을 보여준다. 실제 출력 전

류는 19.5 A, 전력은 11.1 kW로 계측 되었으며, 약 2.7% 오차를 보였다. 

그림 5-13(나)는 역방향 정격 출력 지점인 𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 630 V에서의 

개 루프 제어 파형을 보여준다. 실험 셋업의 구현상 편의를 위하여 대칭성을 

이용, 지령 출력은 −20 A가 아닌 20 A로 하달하였다. 실제 출력 전류는 19.2 A , 

전력은 12.1 kW로 계측 되었으며, 약 4.0% 오차를 보였다. 

그림 5-13(다)는 전압 이득이 1인 상황인 𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 600 V에서의 개 

루프 제어 파형을 보여준다. 실제 출력 전류는 19.7 A , 전력은 11.8 kW로 계측 

되었으며, 약 1.6% 오차를 보였다.  

(다) 

그림 5-13  단위 모듈(2 병렬 SR-DAHB)의 정격 출력 개 루프 제어 파형 

(가)  𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 570 V, 𝐼o = 20 A 

(나)  𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 630 V, 𝐼o = 20 A 

(다)  𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 600 V, 𝐼o = 20 A 
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5.2.3 효율 계측 결과 

그림 5-14는 본 논문에서 제안한 커패시터 커플링 반도체 변압기 설계 방법

의 유용성과 기존의 변압기 커플링을 이용한 반도체 변압기와의 효율 비교를 

위하여 구현된 계측 셋업과 전력 순환 구조이다. 동일한 모듈 2개를 병렬로 

두고, 한개의 컨버터는 부하기 역할을 하여 정 전압 제어를 수행하고, 다른 한 

개의 컨버터(대상 컨버터)는 정전류 또는 개 루프 제어를 수행한다. 효율 계측

기에는 Voltech사의 정밀 전력 계측기 ‘PM 6000’을 이용하였으며, 대상 컨버터

의 직류 입출력 포트 바로 뒷 단에서 전류와 전압을 측정하였다. 

실험은 파워 서플라이를 이용하여, 1차측 전압은 공칭전압인 600 V로 고정하

고 대상 컨버터의 개 루프 제어를 통해 출력 전류를 변화시키면서 수행되었다. 

 

 

그림 5-14  효율을 측정하기 위한 계측기 셋업과 

부하기, 대상 컨버터 전력 순환 구조 

 

PS

V

Load

Conv.

Target

Conv.

V

P
M

 6
0

0
0
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전압 변동에 의한 효율을 측정하기 위하여, 2차측 전압을 부하기로 각각 

570 V(−5%) , 600 V(0%) , 630V(+5%)로 변화시키어 3가지 전압 변동 상황에 

대하여 효율을 측정하였다.  

그림 5-15 (가)는 이러한 방식으로 계측된 커패시터 커플링을 이용한 모듈의 

정격까지의 효율(보조 전원 손실 미포함)을 보여준다. 𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V /

 570 V에서 최고 효율은 출력 전류가 약 10.5 A일 때 99.17%로 계측 되었으며, 

정격 전류에서 효율은 약 98.28%로 계측되었다. 𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 600 V에서 

최고 효율은 출력 전류가 약 7.8 A일 때 99.31%로 계측 되었으며, 정격 전류

에서 효율은 약 98.32%로 계측되었다. 𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 630 V에서 최고 효

율은 출력 전류가 약 9.3 A일 때 99.07%로 계측 되었으며, 정격 전류에서 효

(가)                                 (나) 

그림 5-15  SPS 제어 효율 비교(보조 전원 손실 미포함) 

(가) 커패시터 커플링 방식 (나) 변압기 커플링 방식 

 

Peak

99.31%
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율은 약 98.27%로 계측되었다. 

그림 5-15(나)는 같은 방식으로 계측된 변압기 커플링을 이용한 모듈의 정격

까지의 효율을 보여준다. 𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 570 V에서 최고 효율은 출력 전

류가 약 8.3. A 일 때 98.48% 로 계측 되었으며, 정격 전류에서 효율은 약 

97.76%로 계측되었다. 𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 600 V에서 최고 효율은 출력 전류가 

약 8.0 A일 때 98.57%로 계측 되었으며, 정격 전류에서 효율은 약 97.74%로 

계측되었다. 𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 630 V에서 최고 효율은 출력 전류가 약 8.6 A

일 때 98.40%로 계측 되었으며, 정격 전류에서 효율은 약 97.77%로 계측되었

다. 

효율 계측 결과를 정리하면, 설계된 두개의 모듈에서 커패시터 커플링을 이

용한 모듈이 변압기 커플링을 이용한 모듈보다 50% 이상 부하에서 전체적으

로 약 1%의 효율 증가가 있음을 확인 할 수 있었다. 

앞서 언급한 것과 같이, 상기 계측된 효율에는 풀-브릿지 회로에서 보조전

그림 5-16  보조 전원으로 인한 손실을 포함하여 계산된 효율 
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원에 의한 손실을 미포함한 것으로, 이를 포함하면 추가적인 효율 감소가 있

다. MCU를 포함한 제어 회로 손실 약 2.9 W , 게이트 회로 손실 약 1.6 W , 공

랭 팬 손실 약 1.2 W로 계측 되었다. 즉, 1, 2차 합하여 약 11.4 W의 보조 전원

으로 인한 손실이 있었다. 보조 전원 손실을 가산한 효율은 그림 5-16과 같으

며, 최대 효율은 약 99.07%로 예측되었다. 

그림 5-17(가)는 1차측 전압이 공칭 전압일 때 드룹 제어를 통한 정상상태에

서의 계측 효율을 보여준다. 최대 효율은 역방향 약 50%  부하에서 99.14 %로 

계측되었음을 확인할 수 있다. 그림 5-17(나)는 정상상태 모듈 출력 전류를 보

여준다. 제작된 모듈이 드룹 저항 𝑅D = 1.5 Ω을 따라서 드룹 제어를 잘 수행하

는 모습을 확인할 수 있다. 

  

  (가)                            (나) 

그림 5-17  1차측 전압이 공칭전압일 때 드룹 곡선상의 

(가) 정상상태 모듈 효율 (나) 정상상태 모듈 출력 전류 

Peak

99.14%

RD = 1.5Ω  
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 제안된 경부하 효율 개선 방법의 검증 및 효율 

5.3.1 영전압-스위칭 영역 확장 제어 방식(EZVS 제어) 실험 결과 

5.3.1.1 전압 전류 파형 비교 

4.3절에서 제안된 EZVS 제어 방식을 검증하기 위한 실험이 수행되었다. 컨

버터가 경부하 영역에서 동작하게 되면, 일부 스위치에 하드-스위칭이 발생하

게 되는데, 이때 발생한 전압 왜곡으로, 개 루프 제어특성이 나빠지게 된다. 

3.2.8.1에서 언급한 것과 같이, 이러한 전압 왜곡을 부록 7.3을 통해 일부 예측

하여 보상할 수 있다. 그러나, SPS 제어 같이 동시에 여러 스위치들이 하드 스

위칭 또는 불완전 ZVS가 일어나는 경우에는 이러한 보상 방법에도 한계점이 

있으며, 실제 출력 전류가 지령 출력 전류에서 크게 벗어나게 된다. 그림 5-18

 

 

그림 5-18  SPS 제어의 개 루프 제어 특성 

 

전압 왜곡으로 인한
출력 전류 오차
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은 실제 실험으로 계측된 SPS 제어 방식에서의 개 루프 제어 특성을 보여준

다. ZVS가 달성되지 못하기 시작하는 4 A 지점에서부터 최악의 경우 0.8 A까지 

출력 전류 오차를 보임을 확인할 수 있다.  

이러한 이유로, 서로 다른 제어 방식의 동등한 출력 전력 상태에서의 비교

를 손쉽게 구현하기 위해서 그림 5-19와 같이 지령 전류를 전향 보상하고, PI 

제어기를 통해 전류 에러를 보상하여 주는 방식의 폐 루프 전류 제어기를 구

현하여 정전류 제어 상태에서 실험하였다. 

  

그림 5-19  전류 폐 루프 제어 블락도 

 

PI
Io,ref Io,err Io,mod

Dp,

Ds,

Dϕ 

Io,sen

Vdc,p

Vdc,s

Vdc,sVdc,p

LUTs

Io,sen
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(가)                            (나) 

그림 5-20  𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 570 V, 𝐼o = 2.5 A, SPS 제어 방식 파형1 

(가) 1, 2차측 극 전압 𝑉p, 𝑉s (나) 인덕터 전류 𝐼𝐿, 커패시터 전압 𝑉𝐶 

(가)                            (나) 

그림 5-21  𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 570 V, 𝐼o = 2.5 A, EZVS 제어 방식 파형1 

(가) 1, 2차측 극 전압 𝑉p, 𝑉s (나) 인덕터 전류 𝐼𝐿, 커패시터 전압 𝑉𝐶 
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그림 5-20과 그림 5-21은 𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 570 V  전압 상황에서 출력전류 

𝐼o = 2.5 A  지령을 각각 SPS 제어 방식과 제안한 EZVS 제어 방식으로 수행하

는 동작 파형이다. 실제 전압 전류 파형이, 이상적인 파형과 얼마나 유사한지

를 비교할 수 있도록 5.2.1절에서와 마찬가지로, 시간영역 해석을 기반으로 한 

예측 파형을 청록색과 주황색 점선으로 함께 도시하였다. SPS 제어 방식의 경

우 위상으로만 전력이 제어되는 모습을 보이는 반면, EZVS 제어 방식은 1차측 

2차측 시비율과 위상 3가지 자유도를 갖고 제어되는 모습을 보여주며, 두 제

어 방식 모두 시간영역 해석으로 분석된 파형과 거의 유사함을 확인할 수 있

다. 

두 제어법의 차이는 전체 스위치 중 ZVS 턴-온 되는 스위치의 개수에서 갈

리게 된다. 그림 5-22(가)-(라)와 그림 5-23(가)-(라)는 SR-DAHB 컨버터에 있는 

모든 스위치의 턴-온 시점을 계측한 파형이다.  

SPS 제어의 경우, 1차측의 윗상 스위치와 아랫상 스위치는 모두 불완전 ZVS

가 일어났으며, 2차측 윗상 스위치와 아랫상 스위치는 모두 하드 스위칭이 일

어났다. 이와 반면에, 제안한 EZVS 제어 방식의 경우, 1차측 윗상 스위치는 하

드 스위칭, 아랫상 스위치는 ZVS가 일어났으며, 2차측의 경우는 윗상 스위치와 

아랫상 스위치 모두 ZVS가 일어난 것을 확인 할 수 있다. 이는 해당 동작지

점에서 제안한 방식의 스위칭 방식을 적용하는 경우 스위칭 손실의 저감을 가

져올 수 있음을 함의한다. 
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(가)                              (나) 

 

(다)                             (라) 

그림 5-22  𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 570 V, 𝐼o = 2.5 A, SPS 제어 방식 파형2 

(가) 1차측 윗상 스위치 DS 전압 𝑉ds,pH와 게이트 신호 𝑉gs,pH 

(나) 1차측 아랫상 스위치 DS 전압 𝑉ds,pL와 게이트 신호 𝑉gs,pL 

(다) 2차측 윗상 스위치 DS 전압 𝑉ds,sH와 게이트 신호 𝑉gs,sH 

(라) 2차측 아랫상 스위치 DS 전압 𝑉ds,sL와 게이트 신호 𝑉gs,sL 

 

Vth

iZVSiZVS

Vth

Vth
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Vth
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(가)                              (나) 

 

(다)                             (라) 

그림 5-23  𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 570 V, 𝐼o = 2.5 A, EZVS 제어 방식 파형2 

(가) 1차측 윗상 스위치 DS 전압 𝑉ds,pH와 게이트 신호 𝑉gs,pH 

(나) 1차측 아랫상 스위치 DS 전압 𝑉ds,pL와 게이트 신호 𝑉gs,pL 

(다) 2차측 윗상 스위치 DS 전압 𝑉ds,sH와 게이트 신호 𝑉gs,sH 

(라) 2차측 아랫상 스위치 DS 전압 𝑉ds,sL와 게이트 신호 𝑉gs,sL 

 

Vth

ZVSHS

Vth

Vth

ZVSZVS

Vth
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그림 5-24와 그림 5-25는 𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 570 V  전압 상황에서 출력전류 

𝐼o = 1.0 A  지령을 각각 SPS 제어 방식과 제안한 EZVS 제어 방식으로 수행하

는 동작 파형이다. 두 제어 방식 모두 시간영역 해석으로 분석된 파형과 거의 

유사함을 확인할 수 있다. 

그림 5-26(가)-(라)와 그림 5-27(가)-(라)는 SR-DAHB 컨버터에 있는 모든 스

위치의 턴-온 시점을 계측한 파형이다. SPS 제어의 경우, 1차측의 윗상 스위치

와 아랫상 스위치는 모두 불완전 ZVS가 일어났으며, 2차측 윗상 스위치와 아

랫상 스위치는 모두 하드 스위칭이 일어났다. 이와 반면에, 제안한 EZVS 제어 

방식의 경우, 1차측 윗상 스위치는 하드 스위칭, 아랫상 스위치는 불완전 ZVS

가 일어났으며, 2차측의 경우는 윗상 스위치와 아랫상 스위치 모두 ZVS가 일

어난 것을 확인 할 수 있다. 이는 해당 동작지점에서도 제안한 방식의 스위칭 

방식을 적용하는 경우 스위칭 손실의 저감을 가져올 수 있음을 함의한다. 
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(가)                             (나) 

그림 5-24  𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 570 V, 𝐼o = 1.0 A, SPS 제어 방식 파형1 

(가) 1, 2차측 극 전압 𝑉p, 𝑉s (나) 인덕터 전류 𝐼𝐿, 커패시터 전압 𝑉𝐶 

 

 

(가)                             (나) 

그림 5-25  𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 570 V, 𝐼o = 1.0 A, EZVS 제어 방식 파형1 

(가) 1, 2차측 극 전압 𝑉p, 𝑉s (나) 인덕터 전류 𝐼𝐿, 커패시터 전압 𝑉𝐶 
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(가)                             (나) 

 

(다)                             (라) 

그림 5-26  𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 570 V, 𝐼o = 1.0 A, SPS 제어 방식 파형2 

(가) 1차측 윗상 스위치 DS 전압 𝑉ds,pH와 게이트 신호 𝑉gs,pH 

(나) 1차측 아랫상 스위치 DS 전압 𝑉ds,pL와 게이트 신호 𝑉gs,pL 

(다) 2차측 윗상 스위치 DS 전압 𝑉ds,sH와 게이트 신호 𝑉gs,sH 

(라) 2차측 아랫상 스위치 DS 전압 𝑉ds,sL와 게이트 신호 𝑉gs,sL 

 

VthVth
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(가)                             (나) 

 

(다)                             (라) 

그림 5-27  𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 570 V, 𝐼o = 1.0 A, EZVS 제어 방식 파형2 

(가) 1차측 윗상 스위치 DS 전압 𝑉ds,pH와 게이트 신호 𝑉gs,pH 

(나) 1차측 아랫상 스위치 DS 전압 𝑉ds,pL와 게이트 신호 𝑉gs,pL 

(다) 2차측 윗상 스위치 DS 전압 𝑉ds,sH와 게이트 신호 𝑉gs,sH 

(라) 2차측 아랫상 스위치 DS 전압 𝑉ds,sL와 게이트 신호 𝑉gs,sL 

 

Vth

iZVSHS
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Vth
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5.3.2 펄스 밀도 변조 방식(PDM 제어) 실험 결과 

4.4절에서 제안된 펄스 밀도 변조 방식의 전류 지령 동작 상태와 과도 전류 

저감 방법을 검증하기 위한 실험이 수행되었다. 실험은 그림 5-14와 같이 1차

단과 2차단의 전압이 파워 서플라이와 부하기에 의해서 전압 제어되고 있는 

상태에서 개 루프 제어로 진행되었다. PDM 제어 주기 𝑇PDM = 1 ms , 조정가능

한 최소단위 시비율 𝐷Δ = 0.05 로 설정되었다,  

그림 5-28(가)는 𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 600 V에서 𝐼o = 1.0 A로 제어되고 있는 

파형이며, 그림 5-28(나)는 같은 조건에서 𝐼o = 2.5 A로 제어되고 있는 파형이다. 

실제 출력 전류는 각각 1.05 A, 2.37 A였다. 

(가)                               (나) 

그림 5-28  𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 600 V에서 

(가) 𝐼o = 1.0 A, PDM 제어 방식 파형 (나) 𝐼o = 2.5 A, PDM 제어 방식 파형 

 

TPDMDPDM TPDM TPDMDPDM TPDM
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그림 5-29는 𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 600 V , 𝐼o = 1.0 A에서 과도 전류 저감 방법 

적용 시 PDM 제어 방식의 파형을 보여준다. 그림 5-29(가)는 컨버터 턴-온 시 

파형을 보여주며, 그림 5-29(나)는 컨버터 턴-오프 시 파형을 보여준다. 정상상

태 전류에 얼마나 빠르게 수렴하는지를 확인할 수 있도록, 정상상태의 인덕터 

전류와 커패시터 전압을 점선으로 함께 도시하였다. 실험 파형에서 확인할 수 

있듯이, 컨버터 턴-온 시 인덕터 전류와 커패시터 전압이 2~3주기 안에 정상

상태 파형으로 수렴되는 것을 확인할 수 있다. 

그림 5-30은 𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 600 V , 𝐼o = 2.5 A에서 과도 전류 저감 방법 

적용 시 PDM 제어 방식의 파형을 보여주며, 앞선 분석 파형과 마찬가지로 

2~3주기 내에 정상상태 파형으로 수렴되는 것을 확인할 수 있다. 

(가)                                (나) 

그림 5-29  𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 600 V, 𝐼o = 1.0 A에서 

과도 전류 저감 방법 적용 시 PDM 제어 방식 파형 

(가)  컨버터 턴-온 시 파형 (나) 컨버터 턴-오프 시 파형 

정상상태
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(가)                               (나) 

그림 5-30  𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 600 V, 𝐼o = 2.5 A에서 

과도 전류 저감 방법 적용 시 PDM 제어 방식 파형 

(가) 컨버터 턴-온 시 파형 (나) 컨버터 턴-오프 시 파형 

 

정상상태
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5.3.3 제어 방식 별 효율 특성 비교 결과 

그림 5-31(가)는 𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 570 V에서 출력 전류 제어에 따른 제어 

방식 별 효율을 보여준다. SPS 제어 방식([144])과 MCT 제어 방식([145])은 기

존의 방식이며, 각각 ‘SPS’, ‘MCT’ 로 표기하였다. 본 논문에서 제안한 EZVS 

제어 방식과 PDM 제어 방식은 각각 ‘EZVS’, ‘PDM로 표기하였다. 약 5 A 이상

부터는 모든 제어 방식이 SPS 제어로 수렴하기 때문에 제어 방식 별 차이는 

없고, 5 A  이하부터는 제어 방식이 달라지면서 효율의 차이가 나타나게 된다. 

그림 5-31(가)에서 확인할 수 있듯이, PDM 제어에 따른 효율이 5 A  이하에서 

평탄하면서 높은 효율을 유지하는 것을 볼 수 있다. 이는 PDM 제어를 제외한 

나머지 3개의 제어 방식은 약 5 A  이하부터 최소 한 개의 스위치의 ZVS 달성

(가)                            (나) 

그림 5-31  𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 570 V에서 제어 방식 별 

(가) 모듈 효율 비교와 (나) 모듈 손실 비교 

 

2.9 5.7 8.6 11.4

Po [kW]

0 2.9 5.7 8.6 11.4

Po [kW]

0

(M = 0.95)

(M = 0.95)
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에 실패하기 때문으로 급격하게 효율 곡선이 꺽이는 것으로부터 유추할 수 있

다. 본 논문에서 제안한 EZVS 제어 방식은 5 A  이하 대역대에서 SPS 제어보

다는 모두 효율이 높았으나, MCT 제어와 비교하여서는 약 2 A 이하 부터는 불

리한 특성을 보였다. 

그림 5-32 (가)는 𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 600 V에서 출력 전류 제어에 따른 제어 

방식 별 효율을 보여준다. 전압 이득이 1인 상황이므로 기존의 제어 방식인 

MCT 제어 방식이 SPS 제어 방식과 모든 부하율에서 제어 변수가 동일하기 

때문에 두 방법에 의한 효율 특성은 같고 이에 따라 효율 곡선 그래프가 완벽

히 겹치게 된다. 그림 5-32 (가)에서 확인할 수 있듯이, PDM 제어 방식에 따른 

 

 

(가)                             (나) 

그림 5-32  𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 600 V에서 제어 방식 별  

(가) 모듈 효율 비교와 (나) 모듈 손실 비교 

(전압 이득이 1인 상황에서는 MCT 제어 방식과 SPS 제어 방식은 동일) 

최대 스위칭 
손실 제한

3.0 6.0 9.0 12.0

Po [kW]

03.0 6.0 9.0 12.0

Po [kW]

0

(M = 1.0)

(M = 1.0)
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효율이 이전 효율 분석그래프와 동일하게 평탄하면서 높은 효율을 유지하는 

것을 볼 수 있었다. 본 논문에서 제안한 EZVS 제어 방식은 기존의 제어 방식

에 비하여 2.5~4.5 A  에서는 근소하게 효율이 낮으나, 그 이하부터는 근소하게 

높은 효율을 보였다. 특히 제안한 EZVS 제어 방식의 경우 스위치의 최대 손

실 크기를 제한하는 효과가 있었다. 

그림 5-31(가)와 그림 5-32(가)에서 볼 수 있듯이, 본 논문에서 제안한 EZVS 

제어 방식이 완전한 ZVS 달성 스위치 개수가 더 많음에도 불구하고, 실제 효

율 향상은 크게 효과적이지 않음을 알 수 있다. 이러한 이유는 4.3.3에서 언급

하였듯이 다음과 같다. 전압 이득이 크지 않으면, 제안한 방식과 기존의 방식 

사이에서 모든 ZVS 달성이 실현되지 않는 시점은 그림 4-23에서 볼 수 있듯

이 거의 동일하다. 모든 스위치의 ZVS 달성이 불가한 시점부터, 기존의 방식

들은 컨버터 내의 복수의 스위치들이 불완전 ZVS가 이루어 지는 방향으로 나

아간다. 반면에, 본 논문에서 제안한 방식은 ZVS가 안되는 영향을 한쪽 스위

치에 몰아주게 되고, 복수가 아닌 한 개 스위치의 불완전 ZVS가 이루어 지는 

방향으로 나아가게 된다. 한편, 𝐶oss에 의한 스위칭 손실은 스위치 턴-온 시점

에서 0전압까지 떨어지지 않고 남은 전압의 제곱에 비례하는데, 제안한 방식

의 경우 한쪽 스위치로 불완전 ZVS가 편중되기 때문에, 불완전 ZVS가 이루어

지는 스위치의 턴-온 시점에 남은 전압의 크기가, 기존의 방식보다 크게 된다. 

스위칭 손실의 함수가 남은 전압의 거듭 제곱의 함수임을 고려한다면, 그림 

4-24에서의 예시처럼 복수의 스위치가 불완전 ZVS 된다 하더라도 그 손실의 

총합이 제안한 방식에서의 한 개 스위치의 불완전 ZVS에 의한 손실보다 작은 

구간이 생기게 된다. 특히 전압 변동이 1인 경우에서 SPS 제어의 경우는 0출
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력 전력부터 ZVS 경계선까지 하드 스위칭 하는 스위치는 없고, 전 스위치가 

불완전 ZVS로 동작하기 때문에, 이러한 손실의 유불리가 가장 크게 드러나는 

구간이 된다. 상기 언급한 이유로 전압 변동이 크지 않은 상황에서는 제안한 

방식이 크게 효과적이지는 않음을 알 수 있다.  

한편, 4.3.3에서 언급하였듯이, 그림 4-26에서처럼 전압 변동이 큰 경우에는 

제안한 방식이 모든 스위치가 ZVS가 달성되는 출력 전력 구간이 기존의 방식

보다 더 넓어지는 효과를 얻을 수 있다. 이는, 기존의 방식에서 보다, 제안한 

방식의 제어 방식이 컨버터의 효율이 급격하게 하락하는 전력 구간을 좀더 낮

은 부하 대역으로 낮출 수 있음을 함의한다.  

그림 5-33, 그림 5-34 그리고 그림 5-35는 전압 이득 𝑀이 각각 1.0 − 0.25  인 

경우 각각의 효율 곡선을 각 제어 방식에 따라 실험한 것이다. 제안한 방식의 

모든 스위치의 ZVS 달성 영역을 넓혀주는 효과로, 중부하 영역에서 기존의 

방식들 보다 효율이 상승하며, 특히 전압 이득이 클수록 그 효과가 더 뚜렷하

게 나타나는 것을 확인할 수 있다. 실제적으로 경부하 효율을 높이기 위해서 

PDM 제어 방식으로 동작한다고 하여도, 기존의 방식보다는 제안된 방식과 결

합하는 것이 PDM 제어 방식의 동작 시작 시점을 좀더 경부하로 낮추는 효과

를 가져오고, 이는 출력 커패시터의 부담을 저감하는 효과를 가져온다. 

따라서, 본 논문에서의 SR-DAHB 컨버터는 계통 연계형 응용분야에서의 직

렬-입력 병렬-출력 컨버터의 구성 모듈로 전압 변동률이 ±5%로 한정하였지만, 

계통 연계형 응용 분야가 아닌 전압 변동이 ±10%이상 되는 응용분야 예를 

들어 자동차 배터리 충전, 태양광 발전, 범용 파워 서플라이 등등 에서는 본 

논문에서 제안한 방식이 효과적일 수 있음을 알 수 있다.  
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(가)                            (나)

그림 5-33  높은 전압 이득에 따른 제어 방식 별 모듈 효율 특성 비교1 

(가) 𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 600 V (나) 𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 540 V 

 

(가)                            (나) 

그림 5-34  높은 전압 이득에 따른 제어 방식 별 모듈 효율 특성 비교2 

(가) 𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 480 V (나) 𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 420 V 

 

2.7 5.4 8.1 10.8

Po [kW]

03.0 6.0 9.0 12.0

Po [kW]

0

효율 개선
(M = 1.0) (M = 0.9)

2.1 4.2 6.3 8.4

Po [kW]

02.4 4.8 7.2 9.6

Po [kW]

0

효율 개선
효율 개선

(M = 0.8) (M = 0.7)
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(가)                            (나) 

그림 5-35  높은 전압 이득에 따른 제어 방식 별 모듈 효율 특성 비교3 

(가) 𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 300 V (나) 𝑉dc,p/𝑉dc,s = 600 V / 150 V 

 

0.8 1.5 2.3 3.0

Po [kW]

01.5 3.0 4.5 6.0

Po [kW]

0

효율 개선
효율 개선 (M = 0.5) (M = 0.25)
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제  6  장  결론 및 향후 과제 

 연구 결과 

커패시터 커플링을 활용한 컨버터는 고주파 변압기의 부재로 높은 효율과 

높은 전력밀도 달성이 가능하며 설계비용을 크게 절감할 수 있다. 또 커패시

터 커플링을 이용한 컨버터를 직렬-입력 병렬-출력 구조로 적층 시킴으로써 

쉽게 고 승압비 달성이 가능하며, 승압비에 따른 동작 특성의 의존성을 최소

화할 수 있다.  

한편 선행연구의 커패시터 커플링을 활용한 직렬-입력 병렬-출력 컨버터는 

전압 변환비율을 고정한 설계를 하였다. 따라서 응용분야가 한정되거나 또는 

전압 변동률을 대응하기 위한 컨버터를 직렬로 두어야 했다. 또, 중전압 차단

으로 인한 커패시터의 부피를 고려하지 않았다. 따라서 실제로 컨버터가 구현

되었을 때 전력밀도의 큰 감소가 있을 것을 예상할 수 있었다. 

본 논문에서는 각 층에 적층 되어있는 커패시터 커플링을 이용한 컨버터가 

모두 전압 변동률을 대응할 수 있는 구조로 설계되었다. 드룹 제어를 고려하

여 옥내 직류 배전 변압기용 반도체 변압기 설계 목표를 세우고, 컨버터 동작 

특성과 전력밀도를 고려하여 설계 제정수를 도출하였다. 또, 컨버터의 경부하 

효율을 높이기 위한 제어 방안을 제시하였다. 제어 방안 제시를 위하여 SR-

DAHB 컨버터의 시간영역 해석 또한 수행되었다. 
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본 논문의 연구 결과는 다음과 같이 요약된다. 

1) 직렬-입력 병렬-출력 커패시터 커플링을 이용한 컨버터의 각 모듈은 2

병렬화 된 SR-DAHB 컨버터로 모델링 됨을 보이고, 영상분 전류를 최

소화하기 위한 스위칭 방법을 제시하였다. 

 

2) SR-DAHB 컨버터의 고조파는 ZVS 특성에 유리하게 작용하므로 임피

던스를 공진 시키지 않는 방향으로 설계되는 것이 유리하지만 중전압 

차단 커패시터의 사이즈를 키우게 되고, 전력밀도가 크게 감소함을 보

였다. 이러한 분석을 바탕으로 임피던스 전체 크기를 최적화하기 위한 

비용함수기반 설계 방안을 제시하였다. 

 

3) 목표하는 부하율에서 높은 효율을 갖도록 설계하기 위해서는 ZVS 경

계선을 예측하는 것이 필요하다. 이를 위해서는 ZVS를 위한 최소 전

류 크기를 고려해주어야 한다. 공진 인덕터, 스위치의 출력 커패시터, 

데드타임 크기를 고려하여 ZVS를 위한 최소 전류 크기를 선정하고, 

이를 통한 ZVS 경계선 예측 방안을 제시하였으며, 모의 실험을 통한 

설계 오차 보정 방안을 제시하였다. 

 

4) 시비율이 조정되는 SR-DAHB 컨버터는 짝수파 고조파의 존재로, 기본

파 해석에 한계점이 존재한다. SR-DAHB 컨버터의 시간영역 해석이 수

행되었고, 이를 통해, SR-DAHB 컨버터 내에 존재하는 자유도(시비율, 

위상, 주파수)에 대한 컨버터의 정상상태에서의 상태 변수(인덕터 전류, 

커패시터 전압, 평균 전력 등)들의 닫힌 해가 도출되었다. 



 

260 

 

 

5) SR-DAHB 컨버터의 시간영역 해석 기반으로, 가장 최악의 ZVS 달성 

조건을 갖은 스위치의 ZVS 영역을 시비율 제어를 통해 넓혀 줌으로써, 

더 넓은 영역에서 모든 스위치들이 ZVS가 되도록 하는 제어 방식이 

제안되었다. 제안된 방법은 전압 이득이 1에 가까운 상황에서는 최대 

스위칭 손실을 저감하는 효과가 있었고, 전압 이득이 큰 상황에서는 

모든 스위치가 ZVS 되는 영역이 넓어진 효과가 있었다. 

 

6) 컨버터를 일정주기로 껐다 켰다 하는 PDM 제어 방식을 SR-DAHB 컨

버터에 적용하는 방안이 연구되었다. PDM 제어 시, SR-DAHB 컨버터의 

전류지령 생성방안에 대하여 제시하였고, 컨버터를 켜는 과도상태에서 

발생하는 전류의 링잉을 저감하는 방안도 제시되었다. 
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 향후 연구 

본 연구의 향후 연구는 다음과 같다. 

 

1) 본 논문에서는 일반적인 계통 접지에 대해서 등가모델을 도출하고, 실

험에서는 양 계통을 직접 접지하였다. 한편 계통의 접지 방식은 컨버

터의 보호와 사고 전류 감지 등 계통 연계 컨버터에 큰 영향을 끼친다. 

따라서, 직접 접지, 고 저항 접지, 임피던스 접지 등 다양한 접지 방식

에 대한 유불리 검토가 필요하다. 

 

2) 컨버터가 계통에 연계되기 위해서는 LVRT/HVRT 제어동작이 가능해야 

한다. 이를 위해서는 순간적으로 매우 높은 전압 이득 제어를 해야 한

다. 높은 전압 이득 제어를 위해서는 시비율 뿐 아니라, 주파수 제어도 

함께 이루어지는 것이 유리하다. 따라서, 총 4자유도를 갖고 높은 전압 

이득을 순간적으로 감당하는 제어 기법에 관한 연구가 필요하다.  

 

3) 제정수 오차로 인하여 임피던스 크기가 크게 차이나는 경우에는 브릿

지에서 인가하는 영상분 전압을 최소화하여도 영상분 전류가 유기된다. 

따라서 이를 저감하기 위한 제어 방법이 필요하다. 극 전류를 각각 측

정하여 영상분 전류를 측정하고, 이를 통해 2 병렬된 SR-DAHB 컨버

터의 지령에 차이를 주는 제어를 통하여 영상분 전류를 저감하는 제어 

방안을 연구할 수 있다. 
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4) 직렬-입력 병렬-출력 컨버터는 모듈의 개수에 여유율을 두어 신뢰성을 

향상시키게 된다. 일부 모듈에 사고가 발생하여 탈락되는 경우 여유율

로 둔 컨버터가 동작을 시작하는 Hot-swap 기법에 대한 연구가 필요하

다. 

 

5) 초기 컨버터 구동을 위한 초기 시동 연구가 필요하다. 컨버터의 초기 

시동에 흐르는 과도 전류를 억제하기 위해서 2차측 브릿지는 정류기로 

동작하다가 능동 스위칭으로 전환되는 것이 필요하다. 이러한 제어 방

법 전환 연구가 필요하며 전환 과정에서 발생하는 불필요한 링잉을 저

감하는 연구가 필요하다.  
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제  7  장  부    록 

 인덕터/커패시터 에너지 밀도 차이 보정 계수 산정 

코어의 물성과 사이즈가 결정되었을 때, 이 코어로 만든 인덕터 𝐿에 최대로 

저장될 수 있는 에너지는 (7.1)과 같이 계산될 수 있다. 본 절에서 쓰이는 인

덕터의 주요 설계 제정수의 기호는 그림 7-1과 같다. 

 max(𝐸𝐿) = max (
1

2
𝐿𝐼peak

2 ) =
1

2
max(ℱ𝜙) (7.1) 

이때 기자력 ℱ의 최대값은 권선에서 허용 가능한 최대 전류 밀도 𝐽peak,max 

와 권선이 감긴 효과 면적 𝐴𝑤𝑘fill의 곱과 같고, 자속 𝜙의 최대값은 코어에서 

허용 가능한 최대 자속밀도 𝐵max와 코어의 단면적 𝐴𝑐 의 곱과 같다. 따라서 

(7.1) 은 (7.2)와 같이 표현될 수 있다.  

 max(𝐸𝐿) =
1

2
(𝐽peak,max ∗ 𝐴𝑤𝑘fill)(𝐵peak,max𝐴𝑐) (7.2) 

 

 

그림 7-1  인덕터의 주요 설계 제정수 

 

WindingWinding 권선권선

자속 밀도 B
변압기 창
Aw [mm2]

유효 
단면적

Ac [mm2]

공극

전류 밀도 J

lg
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여기서 허용 가능한 최대 전류 밀도 𝐽peak,max는 사용하는 권선에 의해서, 허

용 가능한 최대 자속밀도 𝐵peak,max는 코어 물성에 의해서, 𝐴𝑐는 코어 형상에 

의해서 정해지는 제정수이다. 권선이 감긴 효과 면적 𝐴𝑤𝑘fill은 인덕터 보빈과 

사용하는 권선 등으로 정해진다. 본 논문에서는 코어에 허용 가능한 단위 체

적당 손실 𝑃V을 자연 냉각을 가정했을 때 사용하는 일반적인 수치 300 kW/

m3로 선정하였다. 그리고 스위칭 주파수 200 kHz를 고려하여, 제조사에서 제

공하여 준 손실 특성 그림 7-2([164])를 바탕으로 허용 가능한 최대 자속밀도 

𝐵peak,max를 125 mT로 선정하였다. 허용 가능한 최대 전류 밀도 𝐽peak,max의 경

우 통상 1~10  사이의 값을 선정하는데, 높은 스위칭 주파수에 따른 높은 교

류 도통 손실을 고려하여 낮은 저항을 갖도록 2.5로 선정하였다. 또, 권선의 

Fill factor는 0.8로 선정하였다. 이렇게 산정된 인덕터 제정수는 표 7-1에 정리

되어 있다. 

 

 

그림 7-2  3C94 코어 물성에서의 주파수, 자기장에 따른 손실 특성 [183] 
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(7.2)를 이용해서 코어 물성 3C94에 대해 표 7-2와 같이 EE모양의 다양한 

크기에 대해서 최대로 저장될 수 있는 에너지를 그래프로 표현하면 그림 

3-20(가)와 같은 코어 형상 별 에너지 밀도를 구할 수 있다.  

  

표 7-1  본 논문에서 3C94 코어 에너지 밀도 비교를 위해 

산정한 인덕터 제정수 

기호 값 단위 설명 

𝐵peak,max 

@200 kHz 
125 [mT] 

코어에 최대로 인가

가능한 자기장 세기 

𝐽max 2.5 [A/mm2] 권선의 전류 밀도 

𝑘fill 0.80  코어 Fill factor 

 

표 7-2  3C94 코어 형상 별 설계 제정수 

코어 형상 
투자율 

𝑚r 

유효 단면적 

𝐴c(mm
2) 

유효 길이 

𝐿𝑐(mm) 

유효 부피 

𝑉𝑒(mm
3) 

E13/06/06 1,600 20.2 27.7 559 

E20/10/06 1,700 32 46 1,490 

E35/18/10 1,600 100 80.7 8,070 

E42/21/15 1,700 178 97 17,300 

E47/20/16 1,700 234 88.9 20,800 

E55/28/21 1,800 353 124 44,000 

E65/32/27 1,900 540 147 79,000 

E71/33/32 1,900 683 149 102,000 

E80/38/20 1,900 392 184 72,300 
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 스위치 출력 커패시턴스의 사전 평가 

스위치의 출력 커패시터 𝐶oss는 전압에 따라 커패시턴스가 변화하는 비선형 

특성이 존재한다. 그림 7-3은 본 논문에서 사용되는 스위치와 비슷한 정격의 

스위치(UF3C120040K4S [191])의 전압에 따른 출력 커패시터의 변화를 보여준

다. 이러한 스위치의 출력 커패시터 𝐶oss의 비선형적인 커패시턴스값의 변화로 

스위치의 출력 커패시턴스는 크게 3가지 형태로 데이터시트에 명시된다.  

첫번째는 테스트 전압에서 전압의 섭동을 통해 얻어진 출력 커패시턴스로 그

림 7-3의 전압에 따른 커패시터 그래프를 통해 얻을 수 있다. 

두번째 형태의 출력 커패시턴스는 에너지-등가 출력 커패시턴스 𝐶oss,ER로 영

전압부터 테스트 전압 𝑉T까지의 𝑉DS전압에 따라 충전되는 에너지를 기준으로 

구한다. 𝐶oss에 저장된 에너지를 역으로 환산하여 𝐶oss,ER은 (7.3)과 같이 계산

될 수 있다[170].  

 

 

그림 7-3  스위치의 드레인-소스 전압 𝑉DS에 따른 𝐶oss 특성 [158] 
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 𝐶oss,ER(𝑉T) =
2𝐸oss(𝑉T)

𝑉T
2 =

2∫ 𝑣 ∙ 𝐶oss(𝑣)
𝑉T
0

𝑉T
2 𝑑𝑣 (7.3) 

세번째 형태의 출력 커패시턴스는 시간-등가 출력 커패시턴스 𝐶oss,TR로 영전

압부터 테스트 전압까지 출력 커패시턴스 𝐶oss에 충전되는 전하를 적분 함으

로써 구한다. 최종적으로 저장된 전하를 테스트 전압 𝑉T기준으로 역으로 환산

하여 𝐶oss,TR은 (7.4) 와 같이 계산될 수 있다[192]. 

 𝐶oss,TR(𝑉T) =
𝑄oss(𝑉T)

𝑉T
=
∫ 𝐶oss(𝑣)
𝑉T
0

𝑉T
𝑑𝑣 (7.4) 

한편 대부분의 출력 커패시터의 비선형성은 낮은 전압일수록 스위치의 출력 

커패시턴스가 크게 증가하는 형태로 보이기 때문에, 섭동 출력 커패시턴스, 에

너지-등가 출력 커패시턴스, 시간-등가 출력 커패시턴스 순으로 크기가 커지게 

된다. 또 이러한 커패시턴스의 크기 차이는 테스트 전압이 낮을수록 크게 나

타나게 된다. 예를 들어 [191]에서는 800 V 에서의 섭동 출력 커패시턴스 

𝐶oss(800 V) = 100 pF , 0전압부터 800 V  까지의 에너지-등가 출력 커패시턴스 

𝐶oss,ER(800𝑉) = 112 pF , 시간-등가 출력 커패시턴스 𝐶oss,TR(800𝑉) = 280 pF을 

명시하고 있다. 

상기 3개의 출력 커패시터 중 ZVS 달성여부를 판단하는데 이용되는 커패시

턴스는 시간-등가 출력 커패시턴스 𝐶oss,TR이다[170]. 한편 본 논문에서 이용되

는 스위치 [163]은 섭동 출력 커패시턴스 𝐶oss(800 𝑉) = 220 pF , 에너지-등가 

출력 커패시턴스 𝐶oss,ER(800 𝑉) = 275 pF은 명시 되어 있지만, 시간-등가 출력 

커패시턴스가 명시 되어 있지 않으며, 테스트 전압도 본 논문의 공칭 전압인 

600 V  보다 200 V가 높기 때문에 설계에 앞서서 시간-등가 출력 커패시턴스 

𝐶oss,TR을 사전 평가 하는 것이 필요하다. 
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그림 7-4(가)는 본 논문에 쓰인 스위치 [163]의 시간 등가 출력 커패시턴스 

𝐶oss,TR을 측정을 위한 셋업을 보여준다. 아랫상 𝑉DS  전압 측정을 위해서 고전

압 패시브 프로브 PPE6KV-A(500 MHz)를 사용하였으며, ZVS 달성 여부를 확인

하기 위한 스위치 게이트 신호를 관측을 위해 광 절연 전압 프로브 

HVFO103(60 MHz )를 사용하였으며, 전류 측정을 위하여 로고스키 전류 프로브 

T3RC0330-UM(30 MHz )를 사용하였다. 모든 프로브는 계측 이전에 Deskew 조

(가)                             (나) 

그림 7-4  스위치의 시간-등가 출력 커패시턴스 측정 

(가)  측정을 위한 실험 셋업 (𝑅g,ext−on = 5 Ω, 𝑅g,ext−off = 2.5 Ω, 𝐿r = 15 𝜇H) 

(나)  아래/윗상 게이트 신호, 아랫상 𝑉DS 측정 결과, 극 전류 측정 결과 

(총 전하량 2Qoss: 612 nC, 시간-등가 출력 커패시턴스 𝐶oss,TR: 510 pF) 

 

 

HVFO103 
윗상 아래상 게이트 전압 측정

PPE6KV-A
폴전압 측정

T3RC0300-UM
상전류 측정

2Qoss
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절을 한 뒤 계측에 이용되었다. 

그림 7-4(나)는 계측 결과를 나타낸다. 아랫상 스위치에 게이트 신호가 인가

되어 문턱전압(𝑉th: 4.5 V )을 넘기 이전에 아랫상 𝑉DS  전압이 600 V에서 0전압까

지 떨어져서 온전히 ZVS 턴-온 된 것을 확인할 수 있다. 시간 등가 출력 커패

시턴스 𝐶oss,TR은 이때 계측된 전류의 시간적분을 통해 얻을 수 있다. 총 전하

량은 약 612 nC으로 계측되었으며, 이 전하량이 데드타임 시간동안 윗상과 아

랫상에 총 전하량이 동일하게 나뉘어 흘렀다고 가정하면, 시간-등가 출력 커

패시턴스 𝐶oss,TR은 약 510 pF으로 계산될 수 있다. 

일반적으로 에너지-등가 출력 커패시턴스 𝐶oss,ER (본 논문에 쓰인 스위치의 경

우: 275 pF @ 800V ) 보다 시간-등가 출력 커패시턴스 𝐶oss,TR  이 수배 이상 크

며, 계측된 시간-등가 출력 커패시턴스는 PCB와 스위치 패키지로 인한 기생성

분을 모두 포함한다는 점을 고려하면, 계측된 수치는 합리적인 범위 안에 있

다고 볼 수 있다. 
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 데드타임으로 인한 전압 왜곡 보상 방법 

그림 7-5는 극 전압 왜곡을 사전 평가하는 방법을 나타낸다. 데드타임 구간

동안 전류는 정전류 원이라고 가정하고, 이때의 전류 값은 분석적으로 구한 

스위칭-전류 크기 (3.40)을 사용 한다. 위와 같은 가정을 통해 데드타임 구간동

안 극 전압 형태는 사다리꼴 또는 삼각형으로 근사할 수 있고, 이러한 극 전

압 왜곡을 동일한 면적의 직사각형 극 전압으로 근사 시키므로 써 극 전압 왜

곡 VD를 (7.5)와 같이 평가할 수 있다. 

 

{
  
 

  
 VD𝑥𝑦 =

𝑇D
2𝑇sw

HS: 𝐼sw,𝑥𝑦 > 0

VD𝑥𝑦 =
𝑇D
2𝑇sw

(
𝑇D
𝑇𝜆
+ 1) iZVS: 𝐼sw,𝑥𝑦 ≤ 0, 𝑇𝜆 > 𝑇D

VD𝑥𝑦 =
𝑇𝜆 − 𝑇D
2𝑇sw

ZVS: 𝐼sw,𝑥𝑦 ≤ 0, 𝑇𝜆 < 𝑇D

 

이떄, 

𝑇𝜆 = −
2𝐶oss,TR𝑉dc,𝑥

𝐼sw,𝑥𝑦
, 𝑥 = p or s, 𝑦 = H or L 

(7.5) 

 

 

(가)                    (나)                   (다) 

그림 7-5  데드타임으로 인한 극 전압 보상을 위한 극 전압 왜곡 계산 방법 

(가)충분한 전류로 소프트-스위칭 시 (나) 소프트-스위칭 시  

(다) 불완전 소프트-스위칭 시 

Tλ 

충분한 전류로 

소프트 스위칭 시
소프트 스위칭 시 

Tλ

불완전 소프트 

스위칭 시 

Coss,TR

Isw

동일 면적



 

271 

 

위와 같이 사전 평가된 극 전압 왜곡을 통해 SR-DAHB 컨버터의 시비율과 

전압 위상은 (7.6)과 같이 전향 보상될 수 있다. 

 

{
 
 

 
 𝐷p,comp = (VDpH − VDpL)

𝐷s,comp = (VDsH − VDsL)

𝐷𝜙,comp =
(VDpH + VDpL) − (VDsH + VDsL)

2

 (7.6) 
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 시간영역 해석으로 도출된 닫힌 표현식 

4.2.3에서 얻어진 스위칭 패턴3에서의 컨버터의 전압/전류 닫힌 해들은 (4.28)

의 역행렬을 통해 도출되었다. 나머지 스위칭 패턴들에 대해서도 동일한 방식

을 통해 닫힌 해를 얻을 수 있다. (4.28)은 일반화를 통해 (7.7)과 같이 표현 될 

수 있다. (7.7)의 역행렬을 통해 스위칭 패턴1-6까지의 닫힌 표현식을 얻을 수 

있다.(표 7-4 - 표 7-20) 

 

𝒙 = 𝑨−1𝐛 

이때, 

𝒙 =

[
 
 
 
 
 
 
 
 
 
𝑈𝑐
0

𝐽𝐿
0

𝑈𝑐
1

𝐽𝐿
1

𝑈𝑐
2

𝐽𝐿
2

𝑈𝑐
3

𝐽𝐿
3 ]
 
 
 
 
 
 
 
 
 

, 𝐛 =

[
 
 
 
 
 
 
 
 
 
−𝑈T,0(1 − cos(𝐹N𝜃0))

−𝑈T,0 sin(𝐹N𝜃0)

−𝑈T,1(1 − cos(𝐹N𝜃1))

−𝑈T,1 sin(𝐹N𝜃1)

−𝑈T,2(1 − cos(𝐹N𝜃2))

−𝑈𝑇,2 sin(𝐹N𝜃2)

−𝑈T,3(1 − cos(𝐹N𝜃3))

−𝑈T,3 sin(𝐹N𝜃3) ]
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 

𝑨 =

[
 
 
 
𝑹(−𝐹N𝜃0) −𝐈 0 0

0 𝑹(−𝐹N𝜃1) −𝐈 0

0 0 𝑹(−𝐹N𝜃2) −𝐈

−𝐈 0 0 𝑹(−𝐹N𝜃3)]
 
 
 

 

(7.7) 

여기서 𝜃∗는 각 스위칭 패턴에서 스위치 모드의 구간 간격을 나타낸다. 
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표 7-3  스위칭 패턴1에서의 스위치 모드의 구간별 간격 

변수 표현식 

𝜃0 2𝐷p𝜋 

𝜃1 (−𝐷p − 𝐷s + 2𝐷𝜙)𝜋 

𝜃2 2𝐷s𝜋 

𝜃3 (2 − 𝐷p − 𝐷s − 2𝐷𝜙)𝜋 

 

표 7-4  스위칭 패턴1에서의 스위칭 순간 커패시터 전압 값 

변수 표현식 

𝑈𝑐
0 

−cos(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) − 𝑀cos(𝐹N(𝐷p̅̅̅̅ − 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝑈𝑐
1 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)cos(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) − 𝑀cos(𝐹N(1 + 𝐷p − 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝑈𝑐
2 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)cos(𝐹N(1 + 𝐷s − 2𝐷𝜙)𝜋) + 𝑀cos(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝑈𝑐
3 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)cos(𝐹N(𝐷s̅̅ ̅ − 2𝐷𝜙)𝜋) − 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)cos(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

 

표 7-5  스위칭 패턴1에서의 스위칭 순간 인덕터 전류 값 

변수 표현식 

𝐽𝐿
0 

−sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) + 𝑀sin(𝐹N(𝐷p̅̅̅̅ − 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝐽𝐿
1 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) + 𝑀sin(𝐹N(1 + 𝐷𝑝 − 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷𝑠𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝐽𝐿
2 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N(1 + 𝐷𝑠 − 2𝐷𝜙)𝜋) + 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝐽𝐿
3 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N(𝐷s̅̅ ̅ − 2𝐷𝜙)𝜋) − 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
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표 7-6  스위칭 패턴2에서의 스위치 모드의 구간별 간격 

변수 표현식 

𝜃0 2𝐷p𝜋 

𝜃1 (−𝐷p + 𝐷s + 2𝐷𝜙)𝜋 

𝜃2 2(1 − 𝐷s)𝜋 

𝜃3 (−𝐷p + 𝐷s − 2𝐷𝜙)𝜋 

 

표 7-7  스위칭 패턴2에서의 스위칭 순간 커패시터 전압 값 

변수 표현식 

𝑈𝑐
0 

−cos(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) − 𝑀cos(𝐹N(𝐷p̅̅̅̅ − 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
+ (1 − 𝑀) 

𝑈𝑐
1 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)cos(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) − 𝑀cos(𝐹N(1 + 𝐷p − 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
− 𝑀 

𝑈𝑐
2 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)cos(𝐹N(1 + 𝐷s − 2𝐷𝜙)𝜋) + 𝑀cos(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝑈𝑐
3 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)cos(𝐹N(𝐷s̅̅ ̅ − 2𝐷𝜙)𝜋) − 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)cos(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
− 𝑀 

 

표 7-8  스위칭 패턴2에서의 스위칭 순간 인덕터 전류 값 

변수 표현식 

𝐽𝐿
0 

−sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) + 𝑀sin(𝐹N(𝐷p + 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝐽𝐿
1 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) − 𝑀sin(𝐹N(𝐷p − 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝐽𝐿
2 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N(𝐷s̅̅ ̅ − 2𝐷𝜙)𝜋) − 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝐽𝐿
3 

−sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N(𝐷s̅̅ ̅ + 2𝐷𝜙)𝜋) + 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
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표 7-9  스위칭 패턴3에서의 스위치 모드의 구간별 간격 

변수 표현식 

𝜃0 (𝐷p − 𝐷s + 2𝐷𝜙)𝜋 

𝜃1 (𝐷p + 𝐷s − 2𝐷𝜙)𝜋 

𝜃2 −(𝐷p − 𝐷s − 2𝐷𝜙)𝜋 

𝜃3 (2 − 𝐷p − 𝐷s − 2𝐷𝜙)𝜋 

 

표 7-10  스위칭 패턴3에서의 스위칭 순간 커패시터 전압 값 

변수 표현식 

𝑈𝑐
0 

−cos(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) − 𝑀cos(𝐹N(𝐷p̅̅̅̅ − 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
+ 1 

𝑈𝑐
1 

−sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋)cos(𝐹N(𝐷s − 2𝐷𝜙)𝜋) + 𝑀cos(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
+ (1 − 𝑀) 

𝑈𝑐
2 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)cos(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) + 𝑀cos(𝐹N(𝐷p − 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
− 𝑀 

𝑈𝑐
3 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)cos(𝐹N(𝐷s̅̅ ̅ − 2𝐷𝜙)𝜋) − 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)cos(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

 

표 7-11  스위칭 패턴3에서의 스위칭 순간 인덕터 전류 값 

변수 표현식 

𝐽𝐿
0 

−sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) + 𝑀sin(𝐹N(𝐷p̅̅̅̅ − 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝐽𝐿
1 

−sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋)sin(𝐹N(𝐷s − 2𝐷𝜙)𝜋) + 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝐽𝐿
2 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) − 𝑀sin(𝐹N(𝐷p − 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝐽𝐿
3 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N(𝐷s̅̅ ̅ − 2𝐷𝜙)𝜋) − 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
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표 7-12  스위칭 패턴4에서의 스위치 모드의 구간별 간격 

변수 표현식 

𝜃0 (𝐷p − 𝐷s + 2𝐷𝜙)𝜋 

𝜃1 2𝐷s𝜋 

𝜃2 (𝐷p − 𝐷s − 2𝐷𝜙)𝜋 

𝜃3 2(1 − 𝐷p)𝜋 

 

표 7-13  스위칭 패턴4에서의 스위칭 순간 커패시터 전압 값 

변수 표현식 

𝑈𝑐
0 

−cos(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) − 𝑀cos(𝐹N(𝐷p̅̅̅̅ − 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
+ 1 

𝑈𝑐
1 

−sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋)cos(𝐹N(𝐷s − 2𝐷𝜙)𝜋) + 𝑀cos(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
+ (1 − 𝑀) 

𝑈𝑐
2 

−sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋)cos(𝐹N(𝐷s + 2𝐷𝜙)𝜋) − 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)cos(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
+ 1 

𝑈𝑐
3 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)cos(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) − 𝑀cos(𝐹N(𝐷p̅̅̅̅ + 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

 

표 7-14  스위칭 패턴4에서의 스위칭 순간 인덕터 전류 값 

변수 표현식 

𝐽𝐿
0 

−sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) + 𝑀sin(𝐹N(𝐷p̅̅̅̅ − 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝐽𝐿
1 

−sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋)sin(𝐹N(𝐷s − 2𝐷𝜙)𝜋) + 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝐽𝐿
2 

sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋)sin(𝐹N(𝐷s + 2𝐷𝜙)𝜋) − 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝐽𝐿
3 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) − 𝑀sin(𝐹N(𝐷p̅̅̅̅ + 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
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표 7-15  스위칭 패턴5에서의 스위치 모드의 구간별 간격 

변수 표현식 

𝜃0 (𝐷p + 𝐷s + 2𝐷𝜙)𝜋 

𝜃1 (𝐷p − 𝐷s − 2𝐷𝜙)𝜋 

𝜃2 (2 − 𝐷p − 𝐷s + 2𝐷𝜙)𝜋 

𝜃3 (−𝐷p + 𝐷s − 2𝐷𝜙)𝜋 

 

표 7-16  스위칭 패턴5에서의 스위칭 순간 커패시터 전압 값 

변수 표현식 

𝑈𝑐
0 

−cos(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) + 𝑀cos(𝐹N(𝐷p + 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
+ (1 − 𝑀) 

𝑈𝑐
1 

−sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋)cos(𝐹N(𝐷s + 2𝐷𝜙)𝜋) − 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)cos(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
+ 1 

𝑈𝑐
2 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)cos(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) − 𝑀cos(𝐹N(𝐷p̅̅̅̅ + 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝑈𝑐
3 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)cos(𝐹N(𝐷s̅̅ ̅ + 2𝐷𝜙)𝜋) + 𝑀cos(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
− 𝑀 

 

표 7-17  스위칭 패턴5에서의 스위칭 순간 인덕터 전류 값 

변수 표현식 

𝐽𝐿
0 

−sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) + 𝑀sin(𝐹N(𝐷p + 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝐽𝐿
1 

sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋)sin(𝐹N(𝐷s + 2𝐷𝜙)𝜋) − 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝐽𝐿
2 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) − 𝑀sin(𝐹N(𝐷p̅̅̅̅ + 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝐽𝐿
3 

−sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N(𝐷s̅̅ ̅ + 2𝐷𝜙)𝜋) + 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
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표 7-18  스위칭 패턴2에서의 스위치 모드의 구간별 간격 

변수 표현식 

𝜃0 (𝐷p + 𝐷s + 2𝐷𝜙)𝜋 

𝜃1 (2 − 2𝐷s)𝜋 

𝜃2 (𝐷p + 𝐷s − 2𝐷𝜙 − 2)𝜋 

𝜃3 (2 − 2𝐷p)𝜋 

 

표 7-19  스위칭 패턴6에서의 스위칭 순간 커패시터 전압 값 

변수 표현식 

𝑈𝑐
0 

−cos(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) + 𝑀cos(𝐹N(𝐷p + 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝑈𝑐
1 

−sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋)cos(𝐹N(𝐷s + 2𝐷𝜙)𝜋) − 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)cos(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝑈𝑐
2 

−sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋)cos(𝐹N(𝐷s̅̅ ̅ + 2𝐷𝜙 + 1)𝜋) + 𝑀cos(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝑈𝑐
3 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)cos(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) + 𝑀cos(𝐹N(𝐷p̅̅̅̅ + 2𝐷𝜙 + 1)𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

 

표 7-20  스위칭 패턴6에서의 스위칭 순간 인덕터 전류 값 

변수 표현식 

𝐽𝐿
0 

−sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) + 𝑀sin(𝐹N(𝐷p + 2𝐷𝜙)𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝐽𝐿
1 

sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋)sin(𝐹N(𝐷s + 2𝐷𝜙)𝜋) − 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝐽𝐿
2 

sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋)sin(𝐹N(𝐷s̅̅ ̅ + 2𝐷𝜙 + 1)𝜋) + 𝑀sin(𝐹N𝐷s𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
 

𝐽𝐿
3 

sin(𝐹N𝐷p𝜋)sin(𝐹N𝐷p̅̅̅̅ 𝜋) + 𝑀sin(𝐹N(𝐷p̅̅̅̅ + 2𝐷𝜙 + 1)𝜋)sin(𝐹N𝐷s̅̅ ̅𝜋)

sin(𝐹N𝜋)
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 SR-DAHB 컨버터의 고차 푸리에 해석 

SR-DAHB는 2.4.1의 기본파 해석과 동일한 방법으로 고조파 주파수에 대해

서도 상태 변수를 얻을 수 있다. 이를 통해 얻어진 고차 푸리에로 해석된 컨

버터 상태 변수는 표 7-21과 같으며, 스위칭-전류는 표 7-22와 같다. 

  

 

표 7-21  SR-DAHB 컨버터의 고차 푸리에로 해석된 컨버터 상태 변수 

변수 표현식 

𝑃N,p 
2𝑀

𝜋2
∑

sin(𝑘𝜋𝐷p)sin(𝑘𝜋𝐷s)sin(2𝑘𝜋𝐷𝜙)

𝑘2𝑋T𝑘

𝑁

𝑘=1,2,3…

 

𝑗𝐿(𝑡) 
2

𝜋
∑

sin(𝑘𝜋𝐷p)sin(𝑘𝜔s𝑡) − 𝑀sin(𝑘𝜋𝐷s)sin(𝑘𝜔sw𝑡 − 2𝑘𝜋𝐷𝜙)

𝑘𝑋T𝑘

𝑁

𝑘=1,2,3…

 

𝐽𝐿,rms  2

𝜋

√
∑

(
sin2(𝑘𝜋𝐷p) + 𝑀2 sin2(𝑘𝜋𝐷s)

−2𝑀sin(𝑘𝜋𝐷p)sin(𝑘𝜋𝐷s)cos(2𝑘𝜋𝐷ϕ)
)

𝑘2𝑋T𝑘
2

𝑁

𝑘=1,2,3…

 

𝑢𝐶(𝑡) 

𝐷p −𝑀𝐷s

+
2𝐹N
𝜋

∑
−sin(𝑘𝜋𝐷p)cos(𝑘𝜔s𝑡) +𝑀sin(𝑘𝜋𝐷s)cos(𝑘𝜔sw𝑡 − 2𝑘𝜋𝐷𝜙)

𝑘2𝑋T𝑘

𝑁

𝑘=1,2,3…

 

𝑈𝐶,rms √
(𝐷p −𝑀𝐷s)

2
+
2𝑟2

𝜋2
∑

(
sin2(𝑘𝜋𝐷p) + 𝑀2 sin2(𝑘𝜋𝐷s)

−2𝑀sin(𝑘𝜋𝐷p)sin(𝑘𝜋𝐷s)cos(2𝑘𝜋𝐷ϕ)
)

𝑘4𝑋T𝑘
2

𝑁

𝑘=1,2,3…
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표 7-22  SR-DAHB 컨버터의 고차 푸리에로 해석된 스위칭 전류 

변수 표현식 

𝐽sw,PH 
2

𝜋
∑

−sin2(𝑘𝜋𝐷p) + 𝑀sin(𝑘𝜋𝐷s)sin(𝑘𝜋𝐷p + 2𝑘𝜋𝐷𝜙)

𝑘𝑋T𝑘

𝑁

𝑘=1,2,3…

 

𝐽sw,PL 
2

𝜋
∑

−sin2(𝑘𝜋𝐷p) + 𝑀sin(𝑘𝜋𝐷s)sin(𝑘𝜋𝐷p − 2𝑘𝜋𝐷𝜙)

𝑘𝑋T𝑘

𝑁

𝑘=1,2,3…

 

𝐽sw,SH 
2

𝜋
∑

sin(𝑘𝜋𝐷p)sin(𝑘𝜋𝐷s − 2𝑘𝜋𝐷𝜙) − 𝑀 sin2(𝑘𝜋𝐷s)

𝑘𝑋T𝑘

𝑁

𝑘=1,2,3…

 

𝐽sw,SL 
2

𝜋
∑

sin(𝑘𝜋𝐷p)sin(𝑘𝜋𝐷s + 2𝑘𝜋𝐷𝜙) − 𝑀 sin2(𝑘𝜋𝐷s)

𝑘𝑋T𝑘

𝑁

𝑘=1,2,3…
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 동손을 고려했을 때 시간영역 해석 오차 

동손을 고려했을 때 시간영역 해석의 오차는 무손실 회로 그림 7-6(가)와 손

실 회로 그림 7-6(나)를 비교 함으로써 평가할 수 있다 [149]. 무손실 회로와 

손실 회로의 전달함수는 각각 (7.8)과 (7.9)와 같이 나타낼 수 있다. 

 
𝐼loss−less(𝑠) =

𝑈T(𝑠)

𝑠𝐿𝑟 +
1
𝑠𝐶𝑟

 
(7.8) 

 
𝐼lossy(𝑠) =

𝑈T(𝑠)

𝑅esr + 𝑠𝐿𝑟 +
1
𝑠𝐶𝑟

 
(7.9) 

무손실 회로와 손실 회로의 전달함수 차이는 (7.10)과 같이 구할 수 있다. 

 

𝐺res(𝑠) =
𝐼lossy(𝑠)

𝐼loss−less(𝑠) =
=

𝑠2 +𝜔𝑟
2

𝑠2 + 𝑠
𝜔𝑟
𝑄
+ 𝜔𝑟

2
 

이때,  

𝑄 =
1

𝑅esr
√
𝐿𝑟
𝐶𝑟

 

(7.10) 

(7.10)을 통해 전류 크기와 위상 오차는 각각 (7.11)과 (7.12)와 같이 구할 수 

있다. 

 

 

(가)                              (나) 

그림 7-6  무손실 회로와 손실 회로의 등가회로 

(가) 무손실 등가 회로 (나) 손실 등가 회로 

+

_
vp1

ir

+

_
vs1

Lr Cr

+

_
vp1

ir

+

_
vs1

Lr Cr Resr
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|𝐺res(𝑗𝜔sw)| =
1

√1 + (
𝐹𝑁

𝑄(𝐹𝑁
2 − 1)

)
2

 

(7.11) 

 ∠𝐺res(𝑗𝜔sw) = atan(
𝐹𝑁

𝑄(1 − 𝐹𝑁
2)
) (7.12) 

이때 여러 Q 값에 따라서 크기 오차와 위상 오차를 그래프로 도시하면 그림 

7-7과 같다. 그림 7-7에서의 빨간 점선은 본 논문에서 디자인한 정규 공진점을 

나타낸다. 구성된 임피던스의 고주파 성분을 측정하는 것은 매우 어렵지만, 구

성한 컨버터의 효율을 고려하여 보았을 때, Q 값은 약 75-100 사이로 추정되며, 

따라서 크기 오차는 거의 없으며, 기본파 전류의 위상 오차는 약 1도정도 차

이날 수 있음을 알 수 있다.  

(가)                                    (나) 

그림 7-7  Q 값에 따른 무손실 회로와 손실 회로의 

(가) 전류 크기 오차 (나) 전류 위상 오차 
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Abstract 

Solid-state transformers have the advantages of higher power density, light load 

efficiency characteristics, voltage drop compensation, and active response to grid faults. 

However, there is a limitation in that the efficiency is lower than that of line transformers 

at medium/high loads, which is a significant limitation in commercializing solid-state 

transformers. A non-isolated solid-state transformer using high-voltage capacitor coupling 

has attracted attention as an alternative to these conventional solid-state transformers. 

Converters using capacitor coupling can achieve high efficiency/power density and 

significantly reduce design costs because of the absence of a high-voltage, high-frequency 

transformer. In addition, by stacking capacitor-coupled converters in a series-input parallel-

output structure, it is possible to achieve a high step-up ratio and minimize the dependence 

of operating characteristics on the step-up ratio. 

In this paper, a model of a non-isolated solid-state transformer using capacitor coupling 

is driven, and a systematic design method is proposed considering droop control 

characteristics. The common-mode current is confirmed by deriving a common-mode 

equivalent model, and a switching method for minimizing the common-mode current is 

presented. Subsequently, a differential-mode equivalent model is derived, showing that the 

capacitor-coupling converter stacked on each layer is a 2-parallelized SR-DAHB converter. 

A capacitor-coupling converter for an indoor transformer is designed based on the modeling 

results. A design goal is presented, and a method for finely adjusting the operating 

characteristics of the converter to have the highest efficiency characteristics at the target 

load is presented. In addition, a converter design method considering the power density 

reduction by the high-voltage capacitor is presented. 

The capacitor-coupled converter has a disadvantage in that it is difficult to achieve zero-

voltage switching (ZVS) at a light load due to the absence of a magnetizing current. 

Therefore, this paper proposes a control method for improving light load efficiency in 

capacitor-coupled converters. A time-domain analysis of the SR-DAHB considering the 

duty ratio control is performed. The converter state variables are derived in a closed-form 
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solution for all switching patterns. Based on the results of time-domain analysis, an 

‘Extended ZVS area control method’ that improves the worst ZVS characteristics of 

switches is proposed. As a result of the proposed control method, all switches achieve ZVS 

in a broader range, and the effectiveness is increased as the voltage conversion ratio 

increases. Subsequently, as a second method to improve the light load efficiency 

characteristics, dual frequency PWM control, which periodically turns on and off the 

converter, is applied to the capacitor-coupled converter. A current reference generation 

method for dual-frequency PWM control and a ring-down method when the converter turns 

on are also presented. 

To verify the effectiveness of the proposed design method, a 11 kW capacitor-coupling 

converter was designed. The design goal was confirmed through experiments, and superior 

efficiency was confirmed compared to the transformer-coupling type converter. 

Experiments were also conducted to verify the proposed control method. The operation 

waveforms of the proposed control methods were similar to the simulation results. And the 

effectiveness was demonstrated through a comparison of operating characteristics and 

efficiency with existing control methods. 

Key Words: Solid-state transformer, Capacitor coupled converter,  

Series-resonance, Dual Active Bridge converter, Zero-voltage switching 
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