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Abstract

A high-efficiency full-bridge DC-DC converter with a current-doubler rectifier and an asymmetric

pulse-width modulation is proposed. Through the asymmetric pulse-width modulation, the proposed converter

achieves zero-voltage switching of power switches without the circulating currents. The proposed converter

reduces the output current ripple through the current-doubler rectifier. A control strategy is suggested for the

proposed converter to charge battery banks. A constant current and constant voltage charging is performed.

The proposed converter achieved a higher efficiency compared with the conventional full-bridge DC-DC

converter with a phase-shift modulation. The performance of the proposed converter is evaluated by the

experimental results for a 1.0 kW prototype circuit.
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1. 서 론

최근 높은 유가와 친환경에 대한 관심이 높아짐에 따

라 전기자동차의 개발이 활발히 진행되고 있다. 전기자

동차는 배터리 충전 시스템이 필요하다. 따라서 배터리

충전 시스템의 저가격, 소형화를 위한 고효율 회로 설계

및 제어 기술 개발이 꾸준히 연구되고 있다. 일반적으로

고주파수, 고성능 응용 분야에서는 풀-브릿지 (Full-

Bridge) DC-DC 컨버터가 이용된다
[1]-[3]
. 특히, 높은 출

력 전류 응용 분야에서는 출력 전류 리플 (Ripple)을 줄

이기 위하여 배전류 정류기 (Current Doubler Rectifier)

회로가 요구되며
[4]
, 도통 손실 (Conduction Loss)과 함

께 스위칭 손실 (Switching Loss)을 줄일 수 있는 고효

율 DC-DC 컨버터가 요구된다
[5]
.

일반적으로 풀-브릿지 DC-DC 컨버터는 위상 천이

변조 (Phase-Shift Modulation) 방식으로 동작한다
[6]-[12]

.

그림 1은 위상 천이 변조 방식의 배전류 정류기 회로를

적용한 풀-브릿지 DC-DC 컨버터의 회로도를 나타낸다
[6]
. 스위치들의 영전압 스위칭 (Zero-Voltage Switching)

으로 인하여 스위칭 손실을 줄일 수 있다
[7]
. 하지만, 위

상 천이 변조 방식의 풀-브릿지 DC-DC 컨버터는 다음

과 같은 단점을 지닌다. 진상 레그 (Leading Leg)의 스

위치들은 스위칭을 할 때 2차 측 출력 인덕터의 에너지

로 충분히 영전압 스위칭이 가능하지만, 지상 레그

(Lagging Leg)의 스위치들은 누설 인덕터 (Leakage

Inductor)의 에너지만으로 스위칭하기 때문에 경부하

(Light Load) 상태에서는 영전압 스위칭이 보장 되지 않

는다
[8]
. 이에 따라 지상 레그의 스위치들이 보다 넓은

부하 영역에서 영전압 스위칭 조건을 만족할 수 있도록

많은 연구들이 진행되고 있다. 별도의 보조 회로를 추가

하여 지상 레그의 스위치들의 영전압 스위칭 범위를 확

장 시킬 수 있지만
[9][10]
, 환류 구간 (Freewheeling

Period) 동안 1차 측 전류가 풀-브릿지 스위칭 회로를

순환하면서 높은 순환 전류 (Circulating Current)를 초
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Fig. 1. Circuit diagram of the full-bridge converter with a current-doubler rectifier.

Fig. 2. Circuit diagram of the proposed converter.

래한다
[11]
. 보조의 변압기 (Transformer)가 추가된 스위

칭 회로를 추가하여 순환 전류를 줄일 수 있지만
[12]
, 추

가된 스위칭 회로는 스위칭 손실을 발생시킨다. 또한,

최근 연구된 공진형 (Resonant) 풀-브릿지 DC-DC 컨

버터들은 스위칭-주파수 제어 (Switching-Frequency

Control)를 통해 스위치들의 영전압 스위칭이 가능하다
[13]-[15]

. 경부하 상태에서는 도통 손실을 줄이기 위해 스

위칭 주파수가 증가된다. 하지만, 부하 변동 상태에 따

라 스위칭 주파수의 변동 범위가 매우 넓어짐으로써 컨

버터의 공진 동작을 실현 할 수 없는 단점을 지닌다.

본 논문에서는 비대칭 펄스 폭 변조 (Asymmetrical

Pulse-Width Modulation) 방식의 배전류 정류기 회로를

적용한 고효율 풀-브릿지 DC-DC 컨버터를 제안한다.

비대칭 펄스 폭 변조 방식은 풀-브릿지 DC-DC 컨버터

뿐만 아니라, 하프-브릿지 (Half-Bridge) DC-DC 컨버

터에서도 고려될 수 있다. 하지만 비대칭 펄스 폭 변조

방식의 풀-브릿지 컨버터가 비대칭 펄스 폭 변조 방식

의 하프-브릿지 컨버터에 비하여 스위치 활용률

(Switch Utilization Factor)이 높다. 따라서 본 논문에서

는 비대칭 펄스 폭 변조 방식의 풀-브릿지 컨버터를 제

안한다. 비대칭 펄스 폭 변조 방식으로 인하여 넓은 부

하 변동 상태에서도 모든 스위치들의 영전압 스위칭이

가능하다. 컨버터 동작 시 환류 구간이 매우 좁기 때문

에 1차 측의 순환 전류를 줄일 수 있다. 또한, 배전류

정류기 회로를 적용함으로써 출력 전류 리플을 줄일 수

있다. 따라서 도통 손실과 함께 스위칭 손실을 줄일 수

있다. 본 논문에서는 제안된 컨버터의 동작원리와 함께

배터리 충전을 위한 정전류 (Constant Current) 정전압

(Constant Voltage) 제어 방식
[16]
을 제안한다. 1.0 [kW]

회로 설계 및 실험을 통하여 제안된 컨버터의 성능을

입증한다.

2. 본 론

2.1 회로 구조

그림 2는 제안하는 컨버터의 회로도를 나타낸다. 변압

기 T는 자화 인덕터 (Magnetizing Inductor) Lm과 누설

인덕터 Llk를 포함한다. 변압기 T의 턴 비 (Turns

Ratio)는 1 : N (N = Ns/Np)으로 나타낸다. 누설 인덕

터 Llk는 자화 인덕터 Lm보다 매우 작다. 1차 측 회로는

스위치 S1, S2, S3, S4와 클램프 커패시터 (Clamp

Capacitor) Cc를 포함한다. 스위치의 바디 다이오드

(Body Diode) DS1, DS2, DS3, DS4와 출력 커패시터 CS1,

CS2, CS3, CS4를 제외한 반도체 스위칭 소자는 이상적으

로 동작함을 가정한다. 2차 측 회로는 배전류 정류기 회

로 Do1, Do2, Lo1, Lo2와 출력 커패시터 Co를 포함한다.
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Fig. 3. Switching waveforms of the proposed converter.

Vd는 입력 전압, Vc는 클램프 커패시터 전압, Vo는 출력

전압이며, 한 스위칭 주기 Ts에 대하여 일정하다고 가정

한다. 스위치 S1과 S4의 듀티비 (Duty Ratio)를 D라고

정의할 때, 스위치 S1과 S4의 도통 시간은 한 스위칭 주

기 Ts에 대하여 DTs로 표현된다. 반면, 스위치 S2와 S3

의 도통 시간은 (1-D)Ts로 표현된다.

2.2 회로 해석

그림 3은 Ts 동안 제안된 컨버터의 동작 파형을 나타

낸다. 스위치 S1과 S4가 그리고 스위치 S2와 S3가 각각

동시에 도통된다. 스위치 S1, S4와 스위치 S2, S3 간에는

짧은 데드 타임 (Dead Time) Td가 존재한다. 또한 스위

치 S1, S2와 S3, S4는 서로 비대칭 스위칭 동작을 한다.

제안된 컨버터는 Ts 동안 4가지 동작 모드를 지닌다.

Mode 1 [t0, t1] : t = t0 일 때, 스위치 S1과 S4는 영전

압에서 도통된다. 누설 인덕터 Llk는 자화 인덕터 Lm보

다 매우 작기 때문에 자화 인덕터에 걸리는 전압은

LmVd/(Lm+Llk) = Vd이다. 자화 인덕터 전류 iLm은 선형

적으로 증가하며 다음 수식으로 표현된다.

 


  . (1)

변압기 2차 측 권선에는 NVd의 전압이 걸리게 되고,

출력 다이오드 Do1이 도통된다. 출력 인덕터에 걸리는

전압 VLo1과 VLo2는 각각 Vo와 NVd–Vo이다. 출력 인덕

터 전류 iLo1은 선형적으로 감소한다. 반면, 출력 인덕터

전류 iLo2는 선형적으로 증가하며 다음 수식으로 표현된

다.






  
. (2)

변압기 1차 측에 출력 인덕터 전류 iLo2가 전달되기 되

며, 1차 측 전류 ip는 다음 수식으로 표현된다.

   . (3)

Mode 2 [t1, t2] : t = t1 일 때, 스위치 S1과 S4가 턴-오

프 (Turn-off) 될 때, 1차 측 전류 ip는 CS1과 CS4를 충

전시키고, CS2와 CS3를 방전시킨다. VS1은 영전압에서 Vd

로 증가하고, VS4는 영전압에서 Vd + Vc로 증가한다.

VS2는 Vd에서 영전압으로 감소하고, VS3는 Vd + Vc에서

영전압으로 감소한다. 스위치 출력 커패시터 Cs (= CS1

= CS2 = CS3 = CS4)는 매우 작기 때문에, 한 스위칭 주

기 Ts에 비하여 이 구간은 무시할 수 있다.

Mode 3 [ t2, t3] : t = t2 일 때, 스위치 S2와 S3는 영전

압에서 도통된다. 자화 인덕터 전압은 -(Vd+Vc)이다. 자

화 인덕터 전류 iLm은 선형적으로 감소하며 다음 수식으

로 표현된다.

 

  
  . (4)

변압기 2차 측 권선에는 –N(Vd+Vc)의 전압이 걸리게

되고, 출력 다이오드 Do2가 도통된다. 출력 인덕터에 걸

리는 전압 VLo1과 VLo2는 각각 –N(Vd+Vc)+Vo와 –Vo이

다. 출력 인덕터 전류 iLo2는 선형적으로 감소한다. 반면,

출력 인덕터 전류 iLo1은 선형적으로 증가하며 다음 수식

으로 표현된다.






   
. (5)

변압기 1차 측에는 출력 인덕터 전류 iLo1이 전달되기 되

며, 1차 측 전류 ip는 다음 수식으로 표현된다.

   . (6)

Mode 4 [t3, t4] : t = t3 일 때, 스위치 S2와 S3가 턴-

오프 (Turn-off) 될 때, 1차 측 전류 ip는 CS2와 CS3를
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Fig. 4. Simulation waveforms of the proposed converter :

VS1: 100 V/div, VS2: 100 V/div, VS3: 100 V/div, VS4: 100

V/div.

충전시키고, CS1과 CS4를 방전시킨다. VS1은 Vd에서 영전

압으로로 감소하고, VS4는 Vd + Vc에서 영전압으로 감소

한다. VS2는 영전압에서 Vd로 증가하고, VS3는 영전압에

서 Vd + Vc로 증가한다.

Ts 동안 전압-시간 평형 (Voltage-Second Balance)

조건으로부터 클램프 커패시터 전압 Vc는 다음 수식으

로 표현된다.

   
  

 . (7)

Ts 동안 출력 인덕터 Lo2에 전압-시간 평형 조건을 적용

하면 다음의 수식을 얻을 수 있다.

         . (8)

식 (8)을 간단히 정리하면, 입력 전압 Vd와 출력 전압

Vo의 관계식은 다음 수식으로 표현된다.




  . (9)

3. 컨버터 특성

3.1 영전압 스위칭

Mode 1에서 스위치 S1과 S4의 도통 시간 DTs에 대하

여 다음 수식적 관계를 얻을 수 있다.

 


 . (10)

제안된 컨버터가 손실이 없다고 가정하면, 자화 인덕터

전류 iLm의 평균값은 다음 수식으로 표현된다.



 
   . (11)

Io는 출력 전류의 평균값이다. 식 (12)와 (13)으로부터

iLm(to)와 iLm(t1)은 다음 수식으로 표현된다.

   


 (12)

   


 . (13)

t = t0 일 때, 자화 인덕터 Lm에 저장된 에너지가 스위

치 출력 커패시터 Cs에 저장된 에너지보다 클 때 스위

치 S1과 S4는 영전압 스위칭이 가능하다. 따라서 스위치

S1과 S4의 영전압 스위칭은 다음 조건식을 만족해야 한다.



 
 



  




    
 . (14)

t = t1 일 때, 자화 인덕터 Lm에 저장된 에너지가 스위

치 출력 커패시터 Cs에 저장된 에너지보다 클 때 스위

치 S2와 S3는 영전압 스위칭이 가능하다. 따라서 스위치

S2와 S3의 영전압 스위칭은 다음 조건식을 만족해야 한

다.



 
 



  




    
 . (15)

스위치 S1과 S2의 최대 전압은 입력 전압 Vd이다. 반면,

스위치 S3와 S4의 최대 전압은 입력 전압 Vd와 클램프

커패시터 전압 Vc의 합이며 다음 수식으로 표현된다.

     


 . (16)

스위치 S3와 S4의 최대 전압은 듀티비 D에 의해 변경된

다. D가 0.5보다 낮을 경우, 스위치 S3와 S4가 턴-오프

(Turn-off)시, 스위치에 걸리는 최대 전압은 항상 입력

전압 Vd보다 낮다. 따라서 듀티비 D를 0.4로 선정한다.

그림 4는 D = 0.4, Vd = 350 [V]일 때, 제안된 컨버터의

시뮬레이션 파형을 나타낸다. 스위치 S1과 S2의 최대 전

압은 Vd이고, 스위치 S3와 S4의 최대 전압은 Vd보다 낮

다. 따라서 제안된 컨버터는 기존의 풀-브릿지 컨버터와

비교하여 낮은 스위치 전압을 지님을 알 수 있다.
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(b)

Fig. 5. Switching waveforms of the converters : (a)

Conventional full-bridge converter with a phase-shift

control, (b) Proposed full-bridge converter with an

asymmetric duty-cycle control.

(a)

Fig. 6. Graph for the normalized output current ripple.

Fig. 7. Simulation waveforms of the proposed converter

when D is 0.5 : iLo1: 20 A/div, iLo2: 20 A/div, io: 10 A/div.3.2 순환 전류

위상 천이 변조 방식의 풀-브릿지 컨버터는 환류 구

간 동안 1차 측 전류가 풀-브릿지 스위칭 회로를 순환

하면서 순환 전류를 초래한다. 이러한 순환 전류는 높은

도통 손실을 발생시킨다. 그림 5(a)는 위상 천이 변조

방식의 풀-브릿지 컨버터의 변압기 1차 측 전압 vp와 1

차 측 전류 ip를 나타낸다. 환류 구간 Tf 동안에 1차 측

전류가 풀-브릿지 스위칭 회로를 순환하지만 1차 측 전

력을 2차 측으로 전달하지 못한다. 그림 5(b)는 비대칭

펄스 폭 변조 방식의 제안된 컨버터의 변압기 1차 측

전압 vp와 1차 측 전류 ip를 나타낸다. 짧은 데드 타임

Td를 제외하고 환류 구간이 존재하지 않으므로, 효율적

으로 1차 측 전력을 2차 측으로 전달 할 수 있다. 비대

칭 펄스 폭 변조 방식의 제안된 컨버터는 위상 천이 변

조 방식의 풀-브릿지 컨버터와 비교하여 순환 전류를

최소화 할 수 있다.

3.3 출력 전류 리플

출력 인덕터 전류 iLo1과 iLo2를 이용하여, 출력 인덕터

의 전류 리플 iripple은 다음 수식으로 표현된다.

 

  
, if D ≤ 0.5 (17)

 

  
, if D > 0.5 (18)

여기서, Lo = Lo1 = Lo2이다. 그림 6은 정규화된 출력 전

류 리플의 그래프를 나타낸다. 정규화된 출력 전류 리플

은 항상 듀티비 D의 변동 범위인 1보다 작다. 특히, D

가 0.5일 때 출력 전류 리플은 0이 된다. D가 0.5일 때

제안된 컨버터는 비대칭 펄스 폭 변조 방식으로 인하여

출력 전류 리플이 없는 특징을 지닌다. 그림 7은 D가

0.5일 때 제안된 컨버터의 시뮬레이션 파형을 나타낸다.

출력 전류 리플은 출력 전류 io가 각 인덕터의 전류 iLo1

과 iLo2의 합이기 때문에 출력 전류의 리플은 상쇄 될 수

있다.

4. 컨버터 제어

그림 8은 배터리 충전을 위한 제안된 컨버터의 제어

블록 다이어그램을 나타낸다. 정전류 정전압 제어 방식

을 구현하기 위해서, 두 개의 제어 루프가 사용된다. 내

부에는 전류 제어 루프가 사용되며, 외부에는 전압 제어
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Electrical Specification Value

Input voltage Vd 350 [V]

Output voltage Vo 48 [V]

Switching frequency fs 60 [kHz]

Output power Po 1.0 [kW]

TABLE Ⅰ

ELECTRICAL SPECIFICATION  

Component Parameter

Clamp capacitor Cc 1.0 [μF]

Power switches S1, S2 S3 S4 FQA24N60

Switch output capacitor Cs 550 [pF]

Transformer turns ratio N Np : 35, Ns : 12

Magnetizing inductor Lm 185 [μH]

Leakage inductor Llk 0.4 [μH]

Output inductors Lo1, Lo2 10 [μH]

Output diodes Do1, Do2 F15U40S

TABLE Ⅱ

PARAMETERS OF THE POWER CIRCUIT

COMPONENTS

Fig. 9. Simulation waveforms of the proposed converter

for charge battery banks.

Fig. 8. Control block diagram of the proposed converter.

루프가 사용된다. 듀티비 D는 다음 수식으로 표현된다.

     . (19)

듀티비 D는 공칭 듀티 (Nominal Duty) Dn과 제어 듀티

(Control Duty) Dc의 합이다. 식 (9)을 공칭 듀티 Dn에

관하여 정리하면 다음 수식으로 표현된다.

 


. (20)

제어 듀티 Dc는 비례-적분 (Proportional-Integral) 전류

제어기를 사용하여 다음 수식으로 표현된다.

     . (21)

  
   . (22)

전류 에러 (Error) ierr는 기준 출력 전류 io
*
와 측정된

출력 전류 io의 오차이다. kp와 ki는 각각 비례-적분 제

어기의 게인 (Gain)이다. 일정한 출력 전압 Vo를 제어하

기 위해 비례-적분 전압 제어기를 사용한다. 전압 에러

verr는 기준 출력 전압 Vo
*
와 측정된 출력 전압 Vo의 오

차이다. 전압 제어기는 기준 출력 전류 io
*
를 생성 한다.

io,limit는 배터리의 최대 충전 전류이다. io`가 io,limit보다

크면 배터리는 정전류로 충전되고, 반면에 io`가 io,limit보

다 작으면 배터리는 정전압으로 충전된다. 그림 9는 배

터리 충전을 위한 제안된 컨버터의 시뮬레이션 파형을

나타낸다. t = 36.5 sec까지 제안된 컨버터는 출력 전류

io를 10 [A] 정전류로 공급한다. t = 36.5 sec 이후, 출력

전압 Vo가 48 [V] 최대 전압에 도달하면, 출력 전압 Vo

는 정전압으로 유지되고 출력 전류 io는 감소한다.

5. 실험 결과

제안된 컨버터의 성능을 검증하기 위하여 1.0 [kW]

Prototype 회로를 설계 및 실험하였다. 표 1과 표 2는

각각 제안하는 컨버터의 전기적 파라미터와 회로 부품

들의 파라미터를 나타낸다. 스위칭 주파수 fs는 60 kHz

로 동작하며, 데드 타임 Td는 스위치 소자 (FQA24N60)



286 The Transactions of the Korean Institute of Power Electronics, Vol. 20, No. 3, June 2015

(c)

(b)

(a)

      (d)

Fig. 10. Experimental waveforms of the proposed

converter : (a) VS1, VS2, iS1, and iS2 for a 1.0 kW,

(b) VS1, VS2, iS1, and iS2 for a 0.2 kW, (c) VS3,

VS4, iS3, and iS4 for a 1.0 kW, (d) VS3, VS4, iS3,

and iS4 for a 0.2 kW.

   (b)

Fig. 11. Experimental waveforms of the converters

: vp: 250 V/div, ip: 10 A/div, 4 μs/div : (a) vp and

ip of the conventional full-bridge converter, (b) vp
and ip of the proposed full-bridge converter.

(a)

의 턴-온 (Turn-On)/턴-오프 (Turn-Off) 지연 시간 및

게이트 드라이버 (Gate-Driver)의 전달 지연 시간을 고

려하여 0.8 μsec의 값으로 설계되었다. 변압기 T는 페라

이트 코어 (Ferrite Core) EE7066으로 설계되었다, 선정

된 듀티비 D = 0.4와 컨버터 입/출력 관계식에 의하여,

변압기 T의 1차 측 턴비 Np = 35와 2차 측 턴비 Ns =

12를 결정할 수 있다. 출력 인덕터 Lo는 페라이트 코어

PQ3230으로 설계되었다.
  
그림 10은 D가 0.4일 때 제안된 컨버터의 실험 파형

을 나타낸다. 그림 10(a)는 출력 전력이 1.0 [kW]일 때,

스위치 전압 VS1, VS2과 스위치 전류 iS1, iS2를 나타낸다.

스위치 전압 VS1과 VS2의 최대 전압은 입력 전압 350

[V]이다. 스위치 S1과 S2가 도통되기 전에, 스위치 전압

VS1과 VS2는 영전압이고, 스위치 전류 iS1과 iS2는 음으로

흐르기 때문에 영전압 스위칭이 가능하다. 그림 10(b)는

출력 전력이 0.2 [kW]일 때, 스위치 전압 VS1, VS2 과

스위치 전류 iS1, iS2를 나타낸다. 경부하 시, 스위치 S1과

S2의 영전압 스위칭이 가능하다. 그림 10(c)는 출력 전

력이 1.0 [kW]일 때, 스위치 전압 VS3, VS4과 스위치 전

류 iS3, iS4를 나타낸다. 스위치 전압 VS3와 VS4의 최대

전압은 입력 전압과 클램프 커패시터 전압의 합인 233

[V]이다. 스위치 S3와 S4가 도통되기 전에, 스위치 전압
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(a)

(b)

Fig. 12. Experimental waveforms of the proposed

converter : (a) iLo1, iLo2, and io for D = 0.4, (b)

iLo1, iLo2, and io for D = 0.5.

Fig. 13. Experimental waveforms of the proposed

converter : Vo: 4 V/div; io: 2.5 A/div, 5 s/div.

Fig. 14. Measured power efficiencies.VS3와 VS4는 영전압이고, 스위치 전류 iS3와 iS4는 음으로

흐르기 때문에 영전압 스위칭이 가능하다. 그림 10(d)는

출력 전력이 0.2 [kW]일 때, 스위치 전압 VS3, VS4과 스

위치 전류 iS3, iS4를 나타낸다. 경부하 시, 스위치 S3와

S4의 영전압 스위칭이 가능하다. 따라서 식 (14), (15)의

영전압 조건식을 만족하는 제안된 컨버터는 정격 전력

범위 내에서 영전압 스위칭 동작이 보장된다.

제안된 컨버터와 전력 변환 효율을 비교하기 위해 위

상 천이 변조 방식의 풀-브릿지 컨버터를 설계하고 실

험하였다. 위상 천이 변조 방식의 풀-브릿지 컨버터는

제안된 컨버터와 전기적 파라미터 및 회로 부품이 동일

하게 적용 및 사용되었다. 하지만 기존 위상 천이 변조

방식의 풀-브릿지 컨버터는 제안된 컨버터의 클램핑 커

패시터 Cc를 사용하지 않는다. 그림 11은 두 컨버터의

실험 파형을 비교한다. 그림 11(a)는 기존의 위상 천이

변조 방식의 풀-브릿지 컨버터의 변압기 T의 1차 측 전

압 vp와 1차 측 전류 ip를 나타낸다. T의 1차 측 전압이

환류 구간 동안에는 영전압이다. 이 때, 순환 전류가 풀

-브릿지 스위칭 회로를 순환하면서 도통 손실을 증가시

킨다. 그림 11(b)는 제안된 컨버터의 변압기 T의 1차 측

전압 vp와 1차 측 전류 ip를 나타낸다. 짧은 데드 타임

Td를 제외하고는 환류 구간이 존재하지 않는다. 풀-브릿

지 스위칭 회로로 흐르는 순환전류가 없기 때문에 도통

손실을 줄일 수 있다. 그림 12는 제안된 컨버터의 인덕

터 전류 파형을 나타낸다. 그림 12(a)는 D가 0.4일 때

인덕터 전류 iLo1과 iLo2, 출력 전류 io를 나타낸다. 출력

전류 io의 리플은 인덕터 전류 iLo1과 iLo2의 각각의 전류

리플보다 줄어든다. 그림 12(b)는 D가 0.5일 때 인덕터

전류 iLo1과 iLo2, 출력 전류 io를 나타낸다. 듀티비가 0.5

에 가까울수록 출력 전류 리플은 최소화됨을 알 수 있

다.

그림 13은 배터리 충전을 위한 제안된 컨버터의 실험

파형을 나타낸다. 제안된 컨버터가 출력 전류 io를 10

[A]의 정전류로 공급 시, 출력 전압 Vo는 선형적으로 상

승하며, 48 [V]의 최대 전압에 도달 시, 정전압으로 유

지되고 출력 전류 io는 감소함을 알 수 있다.

그림 14는 출력 부하의 변화에 따른 컨버터들의 효율

곡선을 나타낸다. 출력 전력이 1.0 [kW]일 때 위상 천이

변조 방식의 풀-브릿지 컨버터는 93.5 %의 효율을 나타

낸다. 반면, 비대칭 펄스 폭 변조 방식의 제안된 컨버터

는 95.0 %의 효율을 나타낸다. 제안된 컨버터는 기존 위

상 천이 변조 방식의 풀-브릿지 컨버터와 비교하여 스

위칭 손실과 함께 도통 손실을 감소시킴으로써 1.5 %의

효율을 향상시켰다.
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6. 결 론

본 논문에서는 비대칭 펄스 폭 변조 방식의 배전류

정류기 회로를 적용한 풀-브릿지 DC-DC 컨버터를 제

안하였다. 넓은 부하 변동 상태에서도 모든 스위치들의

영전압 스위칭이 가능하고, 환류 구간이 매우 좁기 때문

에 1차 측의 순환 전류를 줄일 수 있으며, 배전류 정류

기 회로를 적용함으로써 출력 전류 리플을 줄일 수 있

다. 따라서 스위칭 손실과 함께 도통 손실을 최소화 할

수 있다. 본 논문에서는 제안된 컨버터의 동작원리와 함

께 배터리 충전을 위한 정전류 정전압 제어 방식을 제

안하였으며, 시뮬레이션 및 실험 결과를 통하여 성능을

검증하였다. 출력 전력이 1.0 [kW]일 때, 제안된 컨버터

는 95.0 %의 높은 효율을 달성하였다. 제안된 컨버터는

기존 위상 천이 변조 방식의 풀-브릿지 컨버터와 비교

하여 스위칭 손실과 함께 도통 손실을 감소시킴으로써

고효율 DC-DC 컨버터 설계를 이룰 수 있다.

이 논문은 2014년도 정부(미래창조과학부)의 재원

으로 한국연구재단의 지원을 받아 수행된 연구임(No.

2010-0028509).
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