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三相 交流 高周波 스위칭 電源裝置와 高性能 無停電 電源 시스템의 
應用에 關한 硏究

田 炳 泳

    釜慶大學校 大學院 電氣工學科                 

요    약

  본 논문에서는 본 논문은 고성능 전력변환을 실현하는 새로운 회로 
토폴로지와 이를 활용하는 제어 기술을 제안하여 연구를 정리한 것이
며, 제1장에서는 교류 무정전 전원장치와 직류 무정전 전원장치의 기술 
배경을 전개하고, 고도 정보화 사회에서의 고성능, 저잡음의 교류 무정
전 전원장치나 직류 무정전 전원장치의 필요성과 문제점을 설명하고 연
구의 의의와 목적을 제시하며, 각 장의 내용에 관해 서술하였다. 제2장
에서는 교류 무정전 전원장치와 직류 무정전 전원장치의 전력변환 회로 
기술의 현황과 문제점에 관해 설명하고, 본 연구의 목적에 관해 서술하
였다. 제3장에서는 교류 무정전 전원 장치에 적용할 수 있는 전력변환 
효율의 향상의 수단으로서, 소프트 스위칭 기술을 적용한 전력변환 회
로와 그 소프트 스위칭 제어 방법과 동작 원리에 관해 서술하였다. 그
리고 제안한 방식은 소프트 스위칭을 실현하기 위한 회로가 간단하고, 
또한 소프트 스위칭을 달성하기 위한 제어가 용이하며, 공진 전류를 상
승시키지 않고 소프트 스위칭을 실현할 수 있기 때문에 소프트 스위칭 
회로의 손실이 적은 장점을 확인하였다. 그리고, 10[kW]용량에서 제안
한 방식으로 실험한 결과 종래의 하드 스위칭 방식에 비해 전력변환 효
율의 향상과 스위칭 노이즈의 저감이 달성된 것을 확인하였다. 제4장 
및 제5장에서는 각각 직류 무정전 전원 장치를 구성하는 소프트 스위칭 
PWM 정류기와 소프트 스위칭 고주파 절연 DC-DC 컨버터를 서술하였
다. 특히 제4장에서는 고역률 3상 PWM 정류기에 적합한 새로운 회로 
구성과 제어 방법, 동작 원리를 나타내면서 특징을 서술하였다. 
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  제안한 회로는 3상 PWM 정류기에 용도를 특화함으로써 3상 소프트 
스위칭 인버터 회로와 비교하여 회로 구성이 간단해진다는 것을 나타내
고 있다. 또한, 5[kW] 용량에서 실험한 결과 98[%]이상의 전력변환 
효율을 달성할 수 있었음을 확인하였다. 제5장에서는 새로운 고주파 절
연 DC-DC 변환기와 제어 방법을 제안하고, 동작 천이와 특징에 관해 
서술하였다. 제안된 회로는 고주파 절연 변압기의 2차측 스위칭을 사용
하여 1차측 주 스위칭 장치의 소프트 스위칭을 지원하며, 동기 정류의 
작용에 의해 회로 손실을 저감하고 있다. 그리고 무부하에서 정격 부하
까지 광범위한 범위에서 소프트 스위칭이 가능함을 이론적으로 제시하
고 실험을 통해 검증했다. 제6장에서는 회로 구성이 간단한 직류 무정
전 전원장치로서 3상 교류 입력 1단 변환 고주파 절연 통신용 직류 전
원장치의 회로 기술을 제안하고, 제어 방법을 서술하였다. 그리고 종래
의 2단으로 구성되어 있는 직류 무정전 전원장치와 비교하여 제안한 회
로는 1단으로 구성이 간단해져, 제어도 용이하게 할 수 있다. 또한, 고
주파 절연 변압기를 자기 포화시키지 않는 제어 방법을 6[kW]용량의 
실험장치에 적용하여 제안한 회로의 유용성을 증명하였으며, 종래의 직
류 무정전 전원 장치에 비해 크기 및 중량을 80[%]로 경감할 수 있었
음을 확인하였다. 또한, 상용 교류 입력 전압의 왜곡으로 인한 출력 전
압의 맥동을 새롭게 제안하는 반복 학습 제어를 적용하여 감소시켰다. 
제7장의 결론에서는 본 연구에서 얻은 주요 성과를 정리하여 서술하였
다. 첫째로, 통신 기기에 안정된 전력을 공급하는 무정전 전원 장치에 
있어서, 소프트 스위칭을 도입함으로써 스위칭 손실을 저감할 수 있는 
것을 나타내었다. 이러한 결과는 스위칭 주파수를 증가시키는 것을 용
이하게 하고 추가적인 고성능화를 가능하게 한다는 것이 밝혀졌다. 둘
째로, 종래의 2단 변환을 1단으로 하는 새로운 직류 무정전 전원장치의 
개발에서는 변환기의 소형․경량화를 행할 수 있는 것을 밝혔다. 이러한 
성과는 향후 파워 일렉트로닉스의 보다 한층 진보와 새로운 응용 전개
에 도움이 될 것으로 기대된다.
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제 1 장 서 론

  고도 정보화 사회를 제공하는 데이터 통신은 통신 정보 시설을 기반으로 한 
사회생활의 중요한 라이프 라인 중 하나로 인식되어 전기 통신 인프라 정비가 
시급해지고 있으며, 전자정보기기 및 정보통신기기에 전력을 공급하는 전원에 
대해 높은 신뢰성과 높은 품질 성능, 고효율화가 요구되어지고 있다. 이러한 
요구에 부응하기 위해, 축전지를 구비한 무정전 전원장치(UPS : Uninterruptible 
Power Supply)를 설치하고, 상용 교류 전원 이상시에 있어서도 축전지로부터 
통신기기에 대하여 안정된 전력의 공급을 계속하는 고신뢰 전원 시스템이 필
수적이다[1]~[12].
  일반적으로 무정전 전원장치(UPS)는 그 출력 형태로부터 교류 무정전 전원
장치(Uninterruptible AC-AC Power Supply)와 직류 무정전 전원장치
(Uninterruptible DC-DC Power Supply)로 크게 나뉜다. 그중에서 교류 무정
전 전원 장치는 교류 전력을 입력으로 하는 통신 기기에 전력을 공급하는 장
치로, 액티브 필터 기능을 가지는 PWM 정류기→축전지→정현파 PWM 인버
터로 구성되어져 있다. 통상 운전시에는 PWM 정류기에 의해 상용 교류 전원
으로부터 종합 역률 1로 교류 전력을 수전하여 직류 전력으로 변환하는 것을 
기본으로 하고 있으며, 이 직류 전력을 축전지에 축적하는 동시에 정현파 
PWM 인버터로 교류 전력으로 변환하여 상용 주파수 절연 변압기를 통해 통
신기기에 전력을 공급한다. PWM 정류기의 출력을 고주파 인버터→고주파 절
연 변압기→고주파 정류기를 통해 정현파 PWM 인버터에 접속하는 것으로, 
대형 사이즈의 경우에는 3상 상용 주파수 절연 변압기를 배제하여 다운 사이
징화하는 고주파 절연 방식도 있지만, 전력변환 처리 부분이 많으므로 총 시
스템으로서의 변환 효율이 낮아지는 단점이 있어 일부의 소용량 교류 무정전 
전원장치에 적용되는 예도 있다. 
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  최근에는 정전이나 상용 교류 전원 전압의 순시 저하, 순시 정전, 주파수 변
동 등의 상용 교류 전원 이상시에는 PWM 정류기를 정지하고 축전지로부터 
PWM 인버터를 통해 전자정보기기 및 정보통신기기 시스템에 전력을 공급하
는 구조가 도입되고 있다. 교류 무정전 전원장치는 상용 교류 전원과 동일한 
전압을 출력하기 위해 기존 교류설비에 도입하기 쉽다는 장점에서 보급되고 
있다. 고출력화 대응시에 있어서의 병렬 접속시에는 각 교류 무정전 전원장치
의 출력 전압 진폭 및 위상의 양쪽의 파라미터를 순시값 레벨로 정합시킬 필
요가 있으며, 고속의 제어가 필요하다. 이 때문에 병렬 다중성(Parallel 
Redundancy)에 의한 신뢰성 향상이 어려운 것이 일반적입니다. 또한, 축전지
와 전자정보통신기기 사이에 접속되는 정현파 PWM 인버터는 교류 무정전 전
원 장치의 신뢰성에 대한 병목 현상(bottleneck)이 된다. 이러한 점에서 고신
뢰성을 기대할 수 있는 직류 무정전 전원 장치를 이용한 직류 공급 시스템이 
적용되기 시작하고 있다[12]~[20]. 
  이러한 상황에서 직류 무정전 전원 장치는 액티브 필터 기능을 가지는 
PWM 정류기와 고주파 절연 DC-DC 컨버터로 구성된다. PWM 정류기에 의
해 상용 교류 전원으로부터 교류 전력을 종합 역률 1로 입력하고, 고주파 절
연 변압기를 통해 전기 절연 및 강압하여 축전지에 직류 전력을 공급한다. 통
신기기, 즉 부하는 축전지(48[V]계)에 직접 접속한다. 그리고 보수 점검시나 
만일의 통신용 직류 전원 장치의 고장에 있어서도 통신용 직류 전원 장치를 
분리할 수 있기 때문에, 상용 교류 전원 이상이 통신기기에 미치는 영향을 적
게 할 수 있다. 또한, 직류 출력이기 때문에 진폭만의 맞물림으로 병렬접속이 
용이하고, 직류 전압 리플의 저감이나 병렬 다중성에 의한 시스템의 신뢰성 
향상을 도모할 수 있다. 또한, 기존 시스템에 대한 증설도 자유자재로 매우 용
이하다. 이상으로부터 교류 무정전전원장치에 대하여 한 자리수 이상의 높은 
신뢰성을 얻을 가능성이나 신에너지 도입에 의한 지구 환경보호의 점에서도 
유리하다.
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  무정전전원장치가 가져야 할 조건을 정리하면 다음과 같다. 
   ① 고신뢰성
   ② 소형․경량
   ③ 출력 전압 파형 고정밀(저왜곡 및 낮은 리플)
   ④ 입력 전류 파형의 고정밀도(고역률)
   ⑤ 도입의 용이성 및 확장성

  이 중에서도, 소형․경량화나 고정밀도화, 무보수성에는 반도체 전력 변환기를 
구성하는 파워 반도체 스위칭 장치의 고속 파워 반도체 스위칭이 필수적이다.
  1980년대 고속 스위칭 디바이스인 절연 게이트 양극성 트랜지스터(IGBT : 
Insulated gate bipolar transistor)가 개발되기 이전까지 2[kHz]정도가 한계였
던 중․대용량 변환기의 스위칭 주파수가 비약적으로 상승하여 현재는 가청 
주파수를 넘는 20[kHz]이상의 펄스 변조의 스위칭 주파수가 사용되어 삐걱거
리는 소음이 없어지고 있다. 스위칭 주파수의 향상에 의해 필터를 구성하는 
리액터나 컨덴서의 용량을 작게 할 수 있어, 장치의 소형화로 이어지고 있다. 
그리고 스위칭 주파수의 향상에 따라, 파워 반도체 디바이스의 스위칭 손실이
나 스위칭에 수반하는 EMI/RFI 노이즈 등의 스위칭 스트레스가 증가하고 있
다. 이러한 스위칭 동적 스트레스 및 스위칭 피크 전압·전류 스트레스를 억제
하기 위한 스너버 회로 기술로서 부분 공진회로를 이용한 액티브 또는 패시브 
소프트 스위칭 스너버 회로 기술, 과전압 억제 회로 기술 등이 각광을 받고 
있다. 하지만 스위칭 주파수가 증가함에 따라 스위칭 손실과 EMI/RFI 노이즈
와 같은 스위칭 스트레스가 증가하는 문제점이 발생한다. 이러한 스위칭 스트
레스를 억제하기 위한 회로 기술로서 공진회로를 이용한 소프트 스위칭 정류 
회로 기술이나 과전압 억제 클램프 회로 기술, 무손실 회생 스너버 기술 등이 
개발되면서 전력 반도체 스위칭 소자를 효율적으로 사용할 수 있게 되었다. 
또한, 고속 마이크로프로세서나 신호 처리 이론과 제어 이론의 발달로 짧은 
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스위칭 주기에서도 개개의 파워 반도체 스위칭 디바이스의 온-오프 타이밍을 
고정밀도로 실시간으로 연산하는 것이 가능해졌다. 이러한 고성능·고기능 파
워 반도체 스위칭 디바이스 기술, 소프트 스위칭 등의 회로 기술, 제어 기술, 
신호 처리 기술, 통신 기술의 발달은 스위칭 주파수의 상승에 기여하고 있으
며, 파워 일렉트로닉스 기술의 발전에 필수적이다[21]~[33].
  교류 무정전 전원장치 및 직류 무정전 전원장치에서 스위칭 주파수를 향상
시키는 것은 저소음화 외에도 변압기 및 필터 리액터 및 커패시터의 소형화 
및 제어 응답성 향상에 매우 효과적인 것으로 알려져 있습니다. 스위칭 주파
수를 향상함으로써, 입출력의 스위칭 리플을 억제할 수 있고, 입출력에 접속되
는 스위칭 리플 저감 필터를 소형 경량화할 수 있다. 또한, 스위칭 주기를 짧
게 함으로써 제어 응답이 대폭 향상되고, 고품질의 입․출력 파형 정밀도가 
얻어진다. 그러나, 스위칭 주파수의 향상은 파워 반도체 디바이스의 스위칭 손
실의 증대나 전자 노이즈(전도성·방사성)의 발생이라는 문제가 있기 때문에 
스위칭 주파수의 고주파화에는 한계가 있다. 이 한계를 효율적으로 해결할 수 
있는 소프트 스위칭 정류 공진회로 기술이 연구되고 있다. 소프트 스위칭 공
진 스너버 회로 기술에 의해 고주파화에 수반하는 파워 반도체 디바이스의 스
위칭 손실의 증대나 전자 노이즈 레벨의 증대를 억제하여, 전력변환 장치의 
고성능화나 고신뢰화가 달성하고 있다. 또한, 서두에 설명한 바와 같이 직류 
무정전 전원장치에서는 PWM 정류기와 고주파 절연 DC-DC 컨버터의 2단계
로 구성된다. 각각에 전력변환 손실이 발생하기 때문에, 고효율화에 한계가 있
다. 예를 들어, 각 변환기가 95[%]의 전력변환 효율을 실현하더라도 총 전력
변환 효율은 90[%]로 떨어진다. 그렇기 때문에 고효율화를 목표로 하기 위해
서는 PWM 정류기와 DC-DC 컨버터 각각에 대해 균형 있게 효율 향상을 할 
필요가 있다. 최근, 상용 교류 전원으로부터 1단계에서 절연된 직류 전력을 
출력하는 1단 변환 고주파 절연 통신용 직류 전원장치에 대해서, 활발하게 연
구 개발되고 있다. 이러한 1단계 방식은 전력변환 효율을 상승시키는 것 외에 
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전력변환 장치의 소형․경량화, 부품 수의 절감에 목적이 있다[34]~[50]. 
  본 논문은 이러한 기술 배경하에서 고성능 전력변환을 실현하는 교류 무정
전 전원과 직류 무정전 전원의 2개의 전원 시스템에 있어서의 새로운 회로 토
폴로지와 이를 활용하는 디지털 제어 기술을 제안하여 평가 검토한 연구 결과
를 정리한 것으로 실용적인 관점에서 본 논문에서 제안한 회로 기술의 유효성
과 실용성을 밝히고 다음과 같이 총 6장으로 구성하여 서술하였다.
  제1장에서는 본 연구의 기술 배경, 연구 목적을 기술하고 있다.
  제2장에서는 교류 무정전 전원장치와 직류 무정전 전원장치의 전력변환 회로 
기술의 현황과 문제점에 관해 설명하고, 본 연구의 목적에 관해 서술하였다.
  제3장에서는 교류 무정전 전원 장치에 적용할 수 있는 전력변환 효율의 향
상의 수단으로서, 소프트 스위칭 기술을 적용한 전력변환 회로 시스템과 그 
소프트 스위칭 제어 방법과 동작 원리에 관해 서술하였다. 그리고 제안한 방
식은 소프트 스위칭을 실현하기 위한 회로가 간단하고, 또한 소프트 스위칭을 
달성하기 위한 제어가 용이하며, 공진 전류를 상승시키지 않고 소프트 스위칭
을 실현할 수 있기 때문에 소프트 스위칭 회로의 손실이 적은 장점을 확인하
였다. 그리고, 10[kW]출력 용량에서 제안한 방식으로 실험한 결과 종래의 하
드 스위칭 방식에 비해 전력변환 효율의 향상과 스위칭 노이즈의 저감이 달성
되었음을 확인하였으며, 제안한 회로의 유효성을 밝혔다.
  제4장 및 제5장에서는 각각 직류 무정전 전원 장치를 구성하는 소프트 스
위칭 PWM 정류기와 소프트 스위칭 고주파 절연 DC-DC 컨버터를 서술하였
다. 특히 제4장에서는 고역률 PWM 정류기에 적합한 새로운 회로 구성과 제
어 방법, 동작 원리를 나타내면서 특징을 서술하였다. 제안한 회로는 PWM 정
류기에 적용에 특화된 것으로써 소프트 스위칭 인버터 회로와 비교하여 회로 
구성이 간단해지는 것을 나타내고 있다. 또한, 5[kW]출력 용량에서 실험한 
결과 98[%]이상의 전력변환 효율을 달성할 수 있었음을 확인하였다.
  제5장에서는 새로운 고주파 절연 DC-DC 변환기와 제어 방법을 제안하고, 
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회로 동작 모드 천이와 특징에 관해 서술하였다. 제안된 회로는 고주파 절연 
변압기의 2차측 스위칭을 사용하여 1차측 주 스위칭 장치의 소프트 스위칭을 
지원하며, 동기 정류의 작용에 의해 회로 손실을 저감하고 있다. 그리고 무부
하에서 정격 부하까지 광범위한 범위에서 소프트 스위칭이 가능함을 이론적으
로 제시하고 실험을 통해 검증하였으며, 본 논문에서 제안한 회로의 유효성을 
나타낸다.
  제6장에서는 회로 구성이 간단한 직류 무정전 전원장치로서 교류 입력 1단 
변환 고주파 절연 통신용 직류 전원장치의 새로운 회로 방식을 제안하고, 이 
제어 방법을 서술하였다. 그리고 종래의 2단으로 구성되어있는 직류 무정전 
전원장치와 비교하여 제안한 회로는 1단으로 구성이 간단해져, 제어도 용이하
게 할 수 있다. 또한, PWM 정류기내에 접속한 고주파 절연 변압기를 자기 포
화시키지 않는 제어 방법을 6[kW]출력 용량의 실험장치에 적용한 결과 높은 
전력변환 효율을 얻을 수 있는 제안한 회로의 유용성과 실용성을 나타내고 있
다. 그리고 종래의 직류 무정전 전원 장치에 비해 크기 및 중량을 80[%]로 
경감할 수 있었음을 확인하였다. 또한, 상용 교류 입력 전압의 왜곡으로 인한 
출력 전압의 맥동을 새롭게 제안하는 반복 학습 제어를 적용하여 감소시켰다. 
  제7장의 결론에서는 본 연구에서 얻은 주요 성과를 정리하여 서술하였다. 
본 연구의 결과, 통신기기에 안정된 전력을 공급하는 무정전 전원 장치로서 
교류 전력 급전 방식과 직류 전력 급전 방식을 채택하고, 소프트 스위칭을 도
입으로 스위칭 손실을 저감하여 고효율화를 실현하고 있다. 이러한 결과는 스
위칭 주파수를 증가시키는 것을 용이하게 하고 추가적인 고성능화를 가능하게 
한다는 것이 밝혀졌다. 또한, 종래의 2단 변환을 1단으로 하는 새로운 직류 
무정전 전원장치의 개발에 있어서는 변환기의 소형․경량화를 행할 수 있는 
것을 밝혔다. 이러한 성과는 신에너지원을 도입한 향후 파워일렉트로닉스의 
보다 한층 진보와 새로운 응용 전개에 크게 도움이 될 것으로 기대된다.
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제 2 장 무정전 전원 시스템 기술의 현황 

 2.1 회로의 기본 구성 및 특징

  고도 정보화 사회를 제공하는 데이터 통신은 통신 정보 시설을 기반으로 한 

사회생활의 중요한 라이프 라인 중 하나로 인식되어 있어 정보기기 및 통신기

기 등에 전력을 공급하는 전원 시스템에 대해서 높은 신뢰성과 높은 품질 성

능, 고속 응답화, 고효율화가 요구되어지고 있다. 이러한 요구에 부응하기 위해 

상용 교류 전원에 교류 무정전 전원장치 또는 직류 무정전 전원장치를 연결하

여 통신기기 및 정보기기에 안정된 전력을 연속 공급하고 있다. 이러한 무정전 

전원 장치(UPS)는 축전지나 물리 전지로서의 슈퍼 컨덴서 등에 전력을 축적하

고, 이 전력을 백업에 이용함으로써, 상용 교류 전원 이상시에 있어서도 통신

기기나 정보기기에 대해서 전력를 멈추지 않고 공급할 수 있다.

AC Power-Fed Bus Line

PWM
Rectifier

Battery

DC/AC

Utility AC

Solar photovoltaic generation

DC/AC

DC/AC

Diesel engine power

DC/DC

DC/DC

AC-UPS

Battery

DC/DC

DC/AC

Fuel cell

AC/DC

Hydraulic power
Coalloil fossil
Nuclear power

DC/DC

AC/DC
AC/DC

AC/AC Micro gas turbine

IT equipment
(DC)AC/DC

DC-UPS

Wind generation

Solar photovoltaic generation

Wind generation

IT equipment
(AC)

IT equipment
(AC)

IT equipment
(DC)

Fuel cell

Micro gas turbine

그림 2.1 통신 정보 시스템의 교류 전력 급전 방식과 직류 급전 방식
Fig. 2.1 AC power feeding method and DC feeding method of communication  
         information system
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  그림 2.1은 통신기기나 정보기기 등에의 전력 공급을 나타낸 것이다. 최근에

는 전원의 다양화와 상용 교류 전원에 대해서, 풍력 발전이나 태양광 발전, 터

빈 제너레이터, 연료 전지 등의 신에너지가 접속되는 것이 가능하다. 교류 전

력원과 교류 입력의 통신기기와 정보기기 사이에 교류 무정전 전원장치를 접

속한다. 또한, 직류 입력의 통신기기나 정보기기에 대해서는 직류 무정전 전원

장치를 접속한다. 또한, 직류 전력을 출력으로 하는 신에너지는 직류 무정전 

전원장치의 출력에 직접 접속된다. 본 논문에서는 교류 무정전 전원장치와 직

류 무정전 전원장치에 관해서 설명하지만, 본 논문에서 나타낸 PWM 정류기, 

DC-DC 컨버터 등은 무정전 전원장치에 한정되지 않고, 신에너지와 상용 교류 

또는 직류 통신기기에 인터페이스에도 활용할 수 있다.

 2.1.1 직류 무정전 전원장치의 구성 및 특징

  그림 2.2는 통신용이나 반도체 제조 장치용 등에 사용되는 무정전 전원장치

의 시스템 구성도를 나타낸 것이다. 그림 2.2에서 알 수 있듯이 상용 교류 전

력을 직류로 변환하는 PWM 정류기와 직류를 교류로 변환하는 정현파 PWM 

인버터, 축전지 등의 전력 저장원을 주로 구성되며, 유지 보수시의 안전면으로

부터 정현파 PWM 인버터와 상용 전원 단자 사이에 상용 주파수 절연 변압기

가 배치된다.

Three-phase
PWM rectifier

Three-phase
PWM inverter

Battery

Utility-frequency-
isolated transformer

Telecommunication
electronic circuits

Utility AC
power source Input

AC filter
Output

AC filter

Bypass circuit
AC switch

   그림 2.2 교류 무정전 전원 장치의 구성 예
Fig. 2.2 Configuration example of AC uninterruptible power supply
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  그림 2.3은 교류 무정전 전원장치의 동작을 나타낸 것이며, 그림 2.3을 이
용하여 무정전 전원장치의 동작을 설명하면 다음과 같다.

 (1) 통상 운전(그림 2.3(a)참조)

  교류 계통이 정상인 상태에서, PWM 정류기는 교류 계통으로부터 종합 역
률 1로 전력을 입력하고, 축전지와 PWM 인버터에 직류 전력을 출력한다. 
PWM 인버터는 이 직류 전력을 AC 전력으로 변환하여 부하에 공급한다.

 (2) 교류 계통 이상시(그림 2.3(b)참조)

  단시간 정전이나 전압 저하 등의 교류 전원 계통 이상시에는 PWM 정류기
를 정지하고 축전지로부터 PWM 인버터를 통해 교류 전력을 부하에 공급한
다.

Three-phase
PWM rectifier

Three-phase
PWM inverter

Battery

Utility
AC power
source

Bypass cuircuit

Telecommunication
electronic circuits

AC switch

3f

(a) Normal operation

Three-phase
PWM rectifier

Three-phase
PWM inverter

Battery

Utility
AC power
source

Bypass cuircuit

Telecommunication
electronic circuits

AC switch

3f

(b) Back-up operation
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Three-phase
PWM rectifier

Three-phase
PWM inverter

Battery

Telecommunication
electronic circuits

Utility
AC power
source

Bypass cuircuit
AC switch

3f

(c) Maintenance operation
     그림 2.3 교류 무정전 전원장치의 동작 원리

Fig. 2.3 Operating principle of AC uninterruptible power supply

 (3) 유지 보수 또는 인버터 고장시(그림 2.3(c)참조)

  인버터를 정지하고 바이패스 회로에 의해 교류 계통과 부하를 직결하며, 인
버터의 용량 이상의 부하가 접속된 상태에서도 이 상태가 된다. 배터리가 작동
하지 않기 때문에, 이 상태에서 교류 계통 이상이 되면 부하에 전력을 공급할 
수 없는 상태가 된다.

  무정전 전원장치는 부하에 주파수 변동이나 전압 변동이 없는 정현파 양질
의 교류 전압을 공급한다. 그러나 무정전 전원의 부하에는 다이오드 정류기 등
으로 대표되는 왜곡 전류를 흐르는 고조파 부하(비선형 정류 부하)가 접속되
는 경우가 많고, 이 왜곡 전류가 교류 출력 전압을 왜곡시키는 요인이 된다. 
따라서 PWM 인버터의 출력 전압 파형을 제어하려면 빠른 순간 제어가 필요
하다. 한편, 전원 고조파 규제(IEC61000-3-2)는 상용 입력 전류에 포함되는 
왜곡 전류를 크게 제한하고 있으며, PWM 정류기에도 높은 제어 성능이 필요
하다. 높은 제어 성능을 얻기 위해 스위칭 주파수를 20[kHz]이상까지 올려 개
별 스위칭 타이밍을 제어한다. 이 스위칭 주파수의 상승은 제어 정밀도의 향상 
외에 제어 지연의 저감에 효과도 있어 제어를 안정시킨다. 또한, 교류 필터의 
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컷-오프 주파수를 높게 설정할 수 있기 때문에 교류 필터를 작게 할 수 있다. 
스위칭 주파수를 가청 주파수 이상으로 가져가면 귀에 걸린 스위칭 소리도 억
제할 수 있다. 무정전 전원장치는 교류 계통과 동일한 전압을 출력하기 때문
에, 기존의 교류 전력을 입력으로 하는 설비에 용이하게 도입할 수 있다. 그러
나, 병렬 접속을 위해서는 각 무정전 전원장치의 출력 교류 전압의 진폭과 위
상의 2개의 파라미터를 순시값 레벨로 맞출 필요가 있어 복잡한 제어가 필요
하다. 이 때문에 병렬 다중성에 의한 신뢰성 향상이 어렵다.

 2.1.2 직류 무정전 전원장치의 구성 및 특징

  그림 2.4는 직류 무정전 전원장치의 회로 구성도를 나타낸 것이다. 이러한 

직류 무정전 전원장치는 통신기기·정보기기 외에 반도체 제조장치나 계장 플

랜트용 등으로도 사용할 수 있다. 그림 2.4에서 알 수 있듯이 상용 교류 전력

을 직류로 변환하는 PWM 정류기와 이 직류를 축전지 전압으로 강압하는 고주

파 절연 DC-DC 컨버터로 구성되며, 직류 출력은 부하와 축전지 모두에 연결된

다. 이로 인해 고주파 절연에 의해 상용 주파수로 절연을 행하고 있는 무정전 

전원에 비해 소형․경량화가 가능하다. 그림 2.5는 직류 무정전 전원장치의 동

작을 나타낸 것이며, 그림 2.5를 이용하여 무정전 전원장치의 동작을 설명하면 

다음과 같다.

Three-phase
PWM

rectifier

High-
frequency
inverter

Battery

High-frequency isolated
transformer

Telecommunication
electronic circuit

Utility AC
power source

Input AC
filter

Diode
rectifier

High-frequency linked DC-DC conveter

AC-DC converter

    그림 2.4 직류 무정전 전원 장치의 구성 예
Fig. 2.4 Configuration example of DC uninterruptible power supply
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AC-DC
converter

Battery

Telecommunication
electronic circuits

Utility AC
power source

3f

(a) Normal operation

AC-DC
converter

Battery

Telecommunication
electronic circuits

Utility AC
power source

3f

(b) Back-up operation
     그림 2.5 직류 무정전 전원장치의 동작 원리

Fig. 2.5 Operating principle of DC uninterruptible power supply

 (1) 통상 운전(그림 2.5(a)참조)

  교류 계통이 정상인 상태에 있어서, 직류 무정전 전원장치는 교류 계통으로
부터 종합 역률 1로 전력을 입력하고, 고주파 절연 DC-DC 컨버터에 의해 절
연 강압한 전력을 부하와 축전지에 공급한다.

 (2) 교류 계통 이상시(그림 2.5(b)참조)

  정전이나 전압 저하 등의 교류 계통 이상시에는 직류 무정전 전원장치를 정
지하여 축전지로부터 전력을 공급한다.

 (3) 유지 보수 또는 인버터 고장시(그림 2.5(b)참조)

  직류 무정전 전원공급 장치를 중지하며, 축전지와 부하는 항상 접속되어 있
기 때문에 부하에 대한 영향은 적다.
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  직류 무정전 전원공급 장치는 축전지 및 부하에 리플이 적은 양질의 직류 
전력을 공급합니다. 무정전 전원 장치와 마찬가지로 교류 입력 전류에 포함되
는 고조파 왜곡 전류는 크게 제한된다. 따라서 DC-DC 컨버터 및 PWM 정류
기의 제어 정밀도가 필요하다. 직류를 출력하는 직류 무정전 전원장치는 교류
를 출력하는 무정전 전원장치와 비교하여 병렬접속이 용이하고, 병렬 중복에 
의한 시스템의 신뢰성 향상을 도모할 수 있다. 또한, 기존 시스템에 대한 확장
도 쉽다. 다만, 직류를 입력으로 하는 전용의 직류 무정전 전원이 필요하다. 통
신용 기기와 배터리가 접속되는 시스템에서는 직류 무정전 전원장치 고장 및 
보수, 유지 보수로 장치를 정지해도 부하에의 영향이 적기 때문에 신뢰성이 높
은 전원 시스템을 얻을 수 있다.

 2.1.3 고주파 절연 전력 1단 변환 방식의 직류 무정전 전원 장치

  종래의 직류 무정전 전원장치는 PWM 정류기와 고주파 절연 DC-DC 컨버
터의 2단으로 구성되어져 있다. 이러한 직류 무정전 전원장치는 고주파 절연에 
의해, 상용 주파수로 절연하는 무정전 전원장치에 비해 소형․경량화를 실현할 
수 있다. 상용 입력측을 제어하는 ​​PWM 정류기와 직류 출력측을 고속 제어하
는 ​​고주파 절연 DC-DC 컨버터와 기능마다 전력 변환기를 나누고 있으므로, 
개별 제어가 간단하다. 그러나, 2단의 전력 변환기 각각에 손실이 발생하기 때
문에 고효율화에 한계가 있다. 또한, 회로 부품 수가 많기 때문에 장치가 대형
이다. 그래서 1단의 전력 변환기로 직접 상용 교류로부터 역률 1로 전력을 수
전하여 절연된 직류 출력을 얻는 1단 방식 PWM 전력 변환기가 연구되어 일
부 실용화되고 있다. 
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 2.2 전력 변환 스위칭 파형의 상호 비교

  상술한 바와 같이, 스위칭 주파수를 상승시키는 것은 제어 응답이나 제어 정
밀도의 향상, 저소음, 필터나 절연 변압기 등의 소형화 등에 유효하다. 그러나, 
종래부터 사용되고 있는 하드 스위칭 방식에서는 스위칭마다 발생하는 스위칭 
손실이나 스위칭 노이즈 등의 스위칭 스트레스가 문제가 되는 경우가 있다. 따
라서, 스위칭 스트레스가 적은 소프트 스위칭 방식이 제안되고 있다.
  먼저, 하드 스위칭 방식은 회로 구성이 가장 간단하며 대부분의 PWM 변환
기에 사용된다. 그림 2.6은 하드 스위칭 PWM 변환기의 1상분을 추출한 것이
다. 스위치 Q1 및 Q2는 절연 게이트 바이폴라 트랜지스터(IGBT : Insulated 
Gate Bipolar Transistor)로 컬렉터(C), 이미터(E), 게이트(G)의 3단자를 가진
다. 게이트(G)-이미터(E) 사이에 임계값(2~3[V])이상의 양극 전압을 인가하
면 컬렉터(C)-이미터(E)사이는 도통 상태가 되고, 그렇지 않으면 컬렉터
(C)-이미터(E)사이는 저지 상태가 된다.

iR

Q2

Utility
AC

power

L1

C2

C1

E

G
C

Q1

E

G
C

 Gate
  circuit

vG1 vG2

vQ2

vQ1

iQ1

iQ2

 Gate
  circuit

vR
Rg

    그림 2.6 하드 스위칭 전력 변환기의 회로 구성
Fig. 2.6 Circuit Configuration of Hard Switching Power Converter

  PWM 제어 주기(통상, 수 10[us])중에서 스위치 Q1과 Q2의 통전 시간 비
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율을 조정하여 교류 입력 전류 을 지령값에 추종시킨다. 이 경우 은 스위
치 Q1의 통전 비율을 크게 하면 감소하고, 반대로 스위치 Q2의 통전 비율을 
크게 하면 증가한다. 교류 필터 리액터 L은 스위칭 주기에 충분한 시정수를 
가지며, 스위칭 시간 내의 전류 변화는 무시할 수 있다고 가정한다. 

0-

0-

0-

0-

0-

vG2

vG1

iQ2
vQ2

vQ2×iQ2

iQ1

vQ1

vQ1×iQ1

T1 T2 T3 T4 T7 T8 T9 T1
0

T5 T6

           그림 2.7 하드 스위칭시의 동작 파형
Fig. 2.7 Operation waveforms during hard switching

  그림 2.7은 >0의 조건에서의 스위칭 파형 예를 나타낸 것이다. 그림 2.7
에서 Q은 스위치 Q1과 다이오드 D1의 전류의 합성 전류이며, Q도 동일하
다. 동작 순서를 설명하면 다음과 같다.
 ① t<T1
  스위치 Q2의 게이트(G)-이미터(E)사이에 양극 전압이 인가되고, 은 스위
치 Q2에 흐른다.
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 ② t=T1
  스위치 Q2의 게이트 신호 발생기의 출력 G을 0으로 설정한다.

 ③ T1<t<T2
  스위치 Q2의 게이트(G)-이미터(E)사이의 기생 커패시턴스와 Rg의 시정수
에 따라 스위치 Q2의 게이트(G)-이미터(E)간 단자 전압 G가 하강한다.

 ④ T2<t<T3
  게이트(G)-이미터(E)간 전압(G)이 임계값 이하가 되면, 스위치 Q2가 오
프 상태로 된다. 이때, 스위치 Q2의 컬렉터(C)-이미터(E)간 전압이 상승한다.

 ⑤ T3<t<T4
  스위치 Q2의 컬렉터(C)-이미터(E)간 전압이 직류 출력전압을 초과하면 
은 다이오드 D1으로 흐르게 된다. 이때, 회로의 기생 인덕턴스 성분에 의해 다
이오드 D1의 전류 천이에 지연이 발생하고, 스위치 Q2에 대하여 턴-오프 서
지 전압이 발생한다.

 ⑥ T4<t<T5
  스위치 Q2의 캐리어(Carrier)가 배출되어 테일 전류(tail current)가 된다. 
테일 전류의 크기는 스위치 Q2의 캐리어 축적량과 캐리어 수명에 따라 달라진
다. 캐리어 축적량은 도통시의 전류가 클수록 증가하며, 테일 전류가 없어지면 
의 모두가 다이오드 D1으로 흐른 상태가 된다.

 ⑦ t=T6
  스위치 Q2의 게이트 신호 생성기 G의 출력을 10[V]로 설정한다.
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 ⑧ T6<t<T7
  스위치 Q2의 게이트(G)-이미터(E) 사이의 기생 커패시턴스와 Rg의 시정수
에 따라 스위치 Q2의 게이트(G)-이미터(E)간 단자 전압 G가 상승한다.

 ⑨ T7<t<T8
  게이트(G)-이미터(E)간 전압이 임계값 이상이 되면 스위치 Q2가 온 상태
로 전환된다. 스위치 Q2의 전류가 서서히 증가하며, 스위치 Q2의 전류가 을 
초과하면 다이오드 D1의 전류는 역방향으로 흐르게 된다.

 ⑩ T8<t<T9
  다이오드 D1이 역회복되어 다이오드 D1의 단자 전압이 상승하며, 다이오드 
D1의 전류는 감쇠한다.

 ⑪ T9<t<T10
  스위치 Q2의 캐리어의 확산에 따라 스위치 Q2의 도통 저항값이 하강하며, 
이 과도기간은 스위치 Q2의 캐리어 수명과 관련된다.

  그림 2.7의 동작에서 T1<t<T5일 때 스위치 Q2는 턴-오프되며, T6< 
t<T10일 때 스위치 Q2는 턴-온 동작을 한다. 그림 2.7에서는 설명을 위해 
시간축을 연장하여 파형을 나타내고 있지만, 실제의 변환기에서는 각각은 
0.1~1[us]의 짧은 시간의 과도 현상이다. T5~T6까지와 T10~T0까지의 기간 
비율을 조정하여 을 증감시켜 전류 지령값에 추종시킨다.
  그림 2.7의 스위칭 파형으로부터 명백한 바와 같이, 턴-오프 및 턴-온 기간 
동안 스위치 Q2 및 다이오드 D1에 대해 전압과 전류가 동시에 발생하는 기간 
있다. 이 기간 각각에서 전압 × 전류에 대응하는 스위칭 손실이 발생한다. 또
한, ⑤와 ⑩에서 각각 스위치 Q2 및 다이오드 D1에 서지 전압이 발생한다. 이 
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서지 전압은 노이즈나 반도체 스위칭 디바이스 파손의 원인이 될 수 있다. 따
라서, 반도체 스위칭 디바이스의 전압과 전류의 순간 중첩 기간을 줄이는 소프
트 스위칭 정류 회로 기술을 적용하고 있다.
  공진형 변환기는 공진회로 현상을 이용하여 스위칭을 보조하며, 하드 스위칭 
방식에 비해 회로가 복잡해지는 단점이 있지만, 스위칭 손실의 경감, 노이즈의 
감소화라는 특징이 있어, 통신용 직류 전원을 중심으로 사용되고 있다. 그림 
2.8은 보조 공진 정류 브리지 스너버 방식의 소프트 스위칭 정류기의 1상분을 
추출한 것이다. 그림 2.5와 비교하여, 스위치 Q1과 Q2에 대하여 병렬로 무손
실 스너버 커패시터를 추가하여 정류 회로를 설치하고 있다.

iR

Q2

L1

C2

C1

E

G
C

Q1

E

G
C

vQ2

vQ1

iQ1

iQ2

Q1A

E

G

C
E

G

C

iA

LA

vG1

vG2

Q2A

v2A

vR

Utility
AC

power

그림 2.8 보조 공진 정류 브리지 스너버를 이용한 소프트 스위칭 PWM 전력 
         변환기
Fig. 2.8 Soft Switching PWM Power Converter with Auxiliary Resonant 
        Rectification Bridge Snubber

  그림 2.9는 >0의 조건에서의 스위칭 파형 예를 나타낸 것이며, 설명을 간
략화하기 위해 게이트 용량에 의한 과도 현상의 설명을 생략하였다. 동작 순서
를 설명하면 다음과 같다.
 ① t<T1
  스위치 Q2의 게이트(G)-이미터(E) 사이에 양극 전압이 인가되고, 은 스



19

위치 Q2에 흐른다.

 ② t=T1
  스위치 Q2의 게이트 신호 발생기의 출력을 0으로 설정하고, 스위치 Q2의 게
이트(G)-이미터(E) 전압이 임계값 이하로 떨어지면 스위치 Q2가 꺼진다.
.
 ③ T1<t<T2
  스위치 Q2의 컬렉터(C)-이미터(E) 단자 전압이 상승하면 은 스위치 Q2
를 흐르지 않고 커패시터 C2와 C1으로 흐른다. 이때, 스위치 Q2에는 테일 전류
가 흐른다.

 ④ T2<t<T3
  스위치 Q2의 컬렉터(C)-이미터(E)간 전압이 직류 단자 전압을 초과하면 
은 다이오드 D1으로 흐르게 된다.

 ⑤ t=T3
  보조 스위치 Q2A의 게이트(G)-이미터(E)사이에 양극 전압을 인가하고 보
조 스위치 Q2A가 온 상태로 전환한다.

 ⑥ T3<t<T4
  보조 스위치 Q2A를 통해 LA로 전류가 흐른다. 보조 스위치 Q2A의 턴-온은 
전류가 0에서 상승하고, 전류 상승은 LA에 의해 억제되는 영전류 스위칭이 된다.

 ⑦ T4<t<T5
  A가 을 초과하면 스위치 Q1의 전류가 순방향으로 흐른다.

 ⑧ t=T5
  스위치 Q1은 오프된다.
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            그림 2.9 소프트 스위칭시의 동작 파형
Fig. 2.9 Operation waveform during soft switching

 ⑨ T5<t<T6
  스위치 Q1에 흐르고 있던 전류는 커패시터 C1과 C2에 흐르게 되며, 스위치 
Q1의 전압은 0에서 상승하고 전압 상승은 커패시터 C1의 충전에 의해 억제되
는 영전압 스위칭이 된다.
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 ⑩ T6<t<T7
  스위치 Q1의 단자 전압이 직류 단자 전압을 초과하면 A는 다이오드 D2로 
흐르게 된다. 이 기간에 스위치 Q2에 대하여 온 신호를 넣으면 인덕터 LA의 
에너지는 직류 전원으로 회생된다.

 ⑪ T7<t<T8
  인덕터 LA의 전류가 감소하여 다이오드 D2의 전류가 0이 되어 스위치 Q2에 
전류가 흐르게 된다.

 ⑫ t>T8
  인덕터 LA의 에너지가 전원으로 회생되면 스위칭이 종료된다.

  그림 2.9의 동작에서 알 수 있듯이 무손실 스너버 커패시터의 작용에 의해 
스위치 Q2과 다이오드 D1에 전압과 전류가 동시에 발생하지 않는다. 또한, 전
압 및 전류의 변화도 부드럽고 스위칭 노이즈의 원인이 되는 서지 전압 등이 
발생하지 않는다. 이상과 같이 소프트 스위칭은 스위칭 손실과 스위칭 노이즈
의 저감에 효과가 있다.

 2.3 실제 현장에 적용되는 회로

  교류 무정전 전원장치나 직류 무정전 전원장치에 대한 요구항목으로는 ①높
은 신뢰성, ②소형․경량화, ③높은 변환 효율, ④저잡음이 있다. 먼저 ①신뢰
성과 ②소형화에는 회로부품 수의 삭감이 유효하며, ③변환 효율과 ④저잡음에
는 소프트 스위칭 회로 기술의 도입이 유효하다. 많은 소프트 스위칭 전력변환 
방식은 종래의 하드 스위칭 전력변환 방식에 비해 회로 구성이 복잡하며, 특히 
신뢰성이 중요한 무정전 전원공급 장치에 소프트 스위칭을 적용할 때 가능한 
한 회로 구성의 간단한 방법이 필요하다.
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  교류 무정전 전원장치는 PWM 정류기와 PWM 인버터로 주로 구성되며, 직
류 무정전 전원 장치는 PWM 정류기와 DC-DC 컨버터가 주로 구성된다. 최
근, 직류 무정전 전원장치에 대해서는 1단 전력변환 방식의 연구가 활발히 행
해지고 있으며, 1단 전력변환 방식의 3상 고주파 절연 PWM 정류 회로에서는 
단상 PWM 정류기 방식과 매트릭스 컨버터 방식으로 구분된다. 2.4절에서는 
이들에 기술 동향에 관해 서술하였다.

 2.3.1 3상 전압형 PWM 인버터

  직류 전력을 3상 교류로 변환하는 단계는 크게 나누어 전압형 변환기와 전

류형 변환기로 분류할 수 있다. 그림 2.10은 전압형 전력 변환기의 회로 구성

을 나타낸 것이며, 그림 2.11은 전류형 전력 변환기의 회로 구성을 나타낸 것

이다. 이 두가지 3상 PWM 인버터는 임의의 출력 전압에서 임의의 출력 전류

를 출력할 수 있다. 전압형 전력 변환기의 소프트 스위칭의 회로 구성은 그림 

2.12의 보조 공진 DC 링크 스너버 방식이나 그림 2.13의 보조 공진 정류 폴 스

너버 방식이 있다. 

AC loads
DC
voltage
source

AC filter

그림 2.10 3상 전압형 PWM 인버터의 회로 구성

Fig. 2.10 Circuit configuration of three phase voltage source PWM inverter



23

  보조 공진 DC 링크 스너버 방식은 3상에서 일괄하여 하나의 공진 회로로 소

프트 스위칭을 실현하며, 회로 구성이 간단하다는 특징이 있지만, 전류 경로에 

다이오드가 하나 삽입되기 때문에, 도통 손실이 커지는 단점이 있다. 이에 반

해 보조 공진 정류 폴 스너버 방식은 도통 손실의 증가는 없지만, 각 상에 공

진 회로가 필요하기 때문에 회로가 복잡해진다는 단점이 있다.

AC loads

DC
current
source

AC filter

그림 2.11 3상 전류형 PWM 인버터의 회로 구성

Fig. 2.11 Circuit configuration of three phase current source PWM inverter

AC loads
DC
voltage
source

AC filter

Resonant DC link snubber

그림 2.12 보조 공진 DC 링크 스너버 방식 3상 전압형 공진형 변환기의 구성

Fig. 2.12 Configuration of auxiliary resonance DC link(ARDCL) snubber type   

          three phase voltage type resonant converter
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AC loads
DC
voltage
source

AC filter

그림 2.13 보조 공진 정류 폴 스너버 방식 공진형 변환기의 구성

Fig. 2.13 Configuration of auxiliary resonance rectification pole snubber type 

         resonant transducer

  그림 2.14는 전류형 컨버터의 소프트 스위칭의 회로 구성을 나타낸 것이다. 
이 회로에서는 무손실 스너버 커패시터에 의한 영전압 턴-오프, 공진 보조 회
로에 의한 정류 동작에 의한 영전류 턴-온을 실현한다.

AC loads

AC filterDC
current
source

그림 2.14 3상 전류형 소프트 스위칭 PWM 인버터의 회로 구성
Fig. 2.14 Circuit configuration of three phase soft switching current 
          source PWM converter
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 2.3.2 3상 PWM 정류기

  3상 PWM 정류기는 역률 1로 운전하는 것을 기본으로 하므로, 운전 범위는 

3상 PWM 인버터보다 작다. 이것을 이용하여 회로를 더 간단하게 할 수 있다. 

그림 2.15와 그림 2.16은 각각 전압형 변환기 및 전류 형 변환기의 회로 구성

을 나타낸 것이며, 그림 2.17은 소프트 스위칭의 구성 회로를 나타낸 것이다. 

그림 2.17에서 알 수 있듯이 양극 및 음극 각각에 공진 회로가 있지만, 두 공

진 제어 스위치는 동시에 온-오프되므로 제어가 용이하다.

Utility
AC power
source

AC filter

DC loads

그림 2.15 각상 단일 스위치를 이용한 전압형 3상 PWM 정류기의 회로 구성
Fig. 2.15 Circuit configuration of three phase voltage source PWM rectifier   
          using single switch for each phase

Utility
AC power
source

AC filter

DC loads

그림 2.16 각상 단일 스위치를 이용한 전류형 3상 PWM 정류기의 회로 구성
Fig. 2.16 Circuit configuration of three phase current source PWM rectifier  
          using single switch for each phase
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Utility
AC power
source

AC filter

DC load

그림 2.17 각상 단일 스위치를 이용한 3상 공진형 PWM 정류기의 회로 구성
Fig. 2.17 Circuit configuration of three phase voltage source soft switching 
          PWM rectifier using single switch for each phase

 2.3.3 고주파 절연 DC-DC 컨버터

  공진형 전력 변환 방식은 연속 공진 방식과 에지 공진 방식으로 크게 구별
된다. 그림 2.18은 연속 공진 형 주파수 변조 전력 변환 방식의 회로 구성을 
나타낸 것이다. 본 방식은 ①Ls와 Cr, ②(Ls+Lp)와 Cr의 2개의 공진 경로에 
있어서의 공진 주파수 내에서 스위칭 주파수를 조정하여 출력을 제어한다. 스
위칭 주파수를 낮추면 출력 전력이 증가하고 스위칭 주파수를 높게 하면 출력 
전력을 줄일 수 있다. 

LS

LP

CR

CR

High-frequency
isolated transformer

DC loadsDC power
source

그림 2.18 연속 공진형 주파수 변조 전력 변환 방식 고주파 링크 DC-DC 컨  
           버터의 회로 구성
Fig. 2.18 Circuit configuration of continuous resonant high frequency soft  
          switching DC-DC power converter
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  그림 2.19는 에지 공진 방식의 회로 구성을 나타낸 것이며, 이 회로는 두 단
계의 위상을 조정하여 출력을 조정할 수 있다.

DC loadsDC power
source

LS

Lp

High-frequency
isolated transformer

그림 2.19 변압기 기생 파라미터와 무손실 스너버 커패시터를 사용한 에지 공진 
          방식 고주파 절연 DC-DC 컨버터
Fig. 2.19 Circuit configuration of edge-resonant high frequency soft switching  
          DC/DC converter using transformer parasitic parameters and lossless  
          capacitive snubber

 2.3.4 1단 변환 고주파 절연형 PWM 정류기

  1단 변환 고주파 절연형 PWM 정류기는 단상 PWM 정류기 방식과 매트릭
스 방식이 있다. 전자는 단상 PWM 정류기를 3대 조합한 방식으로, 그림 
2.20과 그림 2.21에 나타내었다. 각 단상 PWM 정류기의 전류 모두를 정현파 
파형으로 제어하는 방법 외에 3대의 정류기로 출력을 보상함으로써 출력의 평
활 컨덴서 용량을 작게 하는 방식도 제안되고 있다.
  그림 2.22와 그림 2.23은 1단 변환 고주파 링크 PWM 정류기의 매트릭스 
방식을 나타낸 것이다. 그림 2.22와 그림 2.23에서 알 수 있듯이 매트릭스 방
식은 3상 중 적격한 선간을 선택하여 전력을 입력하는 방식이다. 입력상의 전
환은 24[kHz]정도로 최적의 전환에 의해 다음을 제어한다.
 ① 3상 입력 전류의 각각을 역률 1의 정현파로 한다.
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 ② 출력 전압을 원하는 지령값에 추종시킨다.
 ③ 고주파 변압기 포화의 포화를 방지하기 위한 변압기 여자 전류를 제어한다.

  회로 구성이 약간 복잡해지지만, 종래는 PWM 정류기와 고주파 절연 
DC-DC 컨버터의 2대의 변환기가 필요했던 직류 무정전 전원장치에 대해서, 
이것을 1대로 함으로써 장치 전체 회로를 간소화하고 회로 부품 수를 대폭 줄
이고, 소형․경량화를 달성할 수 있다.

Three-phase
utility AC power
source

DC loads

그림 2.20 1단 변환 방식 고주파 링크 3상 PWM 정류기의 회로 구성
Fig. 2.20 Circuit configuration of one stage high frequency isolated three  
          phase PWM rectifier
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그림 2.21 1단 변환 방식 고주파 링크 3상 PWM 정류기의 회로 구성
Fig. 2.21 Circuit configuration of one stage high frequency isolated three  
          phase PWM rectifier
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그림 2.22 1단 변환 고주파 링크 PWM 정류기의 회로 구성(매트릭스 컨버터 방식Ⅰ)
Fig. 2.22 Circuit configuration of one stage high frequency isolated three 
          phase PWM rectifier (Matrix converter method I)
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Three-phase
utility AC power
source DC loads

그림 2.23 1단 변환 고주파 링크 PWM 정류기의 회로 구성(매트릭스 컨버터 방식Ⅱ)
Fig. 2.23 Circuit configuration of one stage high frequency isolated three 
          phase PWM rectifier (Matrix converter method Ⅱ)

  본 장에서는 무정전 전원장치의 필요성과 교류 무정전 전원과 직류 무정전 
전원에 대해 서술했다. 이들 전력 변환기는 장치 소형화나 제어 성능 향상을 
위해 스위칭 주파수를 상승시키고 있는 경향이 있다. 이 스위칭 주파수 상승으
로 인한 스위칭 손실의 발생 원리를 밝혔다. 이 문제를 해결하기 위한 소프트 
스위칭 전력 변환 회로의 유효성을 나타내었다. 또한, 통신용 전원장치에 사용
되는 회로 기술로서 PWM 인버터와 PWM 정류기, DC-DC 컨버터, 1단 고주
파 절연 PWM 정류기에 대해 기본 회로 방식과 최근의 회로 방식을 종합적으
로 체계화하여 서술하였다.
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제 3 장 액티브 보조 공진 DC 링크 스너버를 이용한 

교류 무정전 전원장치

 3.1 회로 구성 및 특징

  펄스 변조를 기반으로 한 스위칭 모드 반도체 전력 변환기의 소형 경량화, 
저소음화, 고속 응답 및 지령 패턴 추종 제어 성능 향상 및 출력 전압 리플 
및 THD 개선을 위해 펄스 변조 캐리어 주파수의 고주파 스위칭 기술이 필수
적인 기술이다. 그러나, 종래로부터의 하드 스위칭 PWM 방식에서는 파워 반
도체 스위칭 디바이스의 스위칭 손실의 증대나 EMI 노이즈의 발생, 고주파 
대지 누설 전류의 증대 등 문제점이 있다.
  이러한 문제를 효과적으로 해결하기 위해 반도체 전력변환장치 내의 파워 
반도체 스위칭 디바이스를 LC에 의한 부분 공진을 이용하여 영전압 스위칭
(ZVS), 영전류 스위칭(ZCS), 하이브리드 (ZVZCS)의 정류 모드 전이 상태에
서 온-오프하는 소프트 스위칭 펄스 정류 PWM 회로 기술이 주목받고 있다. 
그래서 본 논문에서는 먼저 액티브 공진 소프트 정류 회로의 부담을 경감하는 
액티브 보조 공진 DC 링크 스너버 방식 3상 더블 PWM 컨버터를 제안하였
다. 제안한 회로는 정류 회로의 전류를 부하 전류 정도로 함으로써 정류 회로
의 손실을 경감하여 고효율을 달성한다. 그러나, 정류 회로 내의 액티브 파워 
반도체 스위칭 디바이스의 온-오프 타이밍은 부하 전류에 의해 조정될 필요
가 있고, 액티브 공진 소프트 정류 회로의 제어가 복잡해지는 문제점이 있다. 
또한, 정류 회로 내에 손실이 있으면, 영전압 턴-온이 되지 않는다는 단점이 
있었다.
  이러한 문제점들을 해결하는 방법으로 본 논문에서는 보조 공진 DC 링크 
스너버 방식으로 공진 정류 회로의 피크 전류가 적고, 부하의 크기에 관계없
이 공진 정류 회로의 스위칭 타이밍 제어를 유효하게 적용할 수 있는 3상 소
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프트 스위칭 더블 PWM 컨버터 제안하였다. 제안한 일괄 공진 DC 링크 방식 
3상 전압형 더블 PWM 컨버터(인버터+정류기)시스템의 10[kW]급 실험장치
를 통해 하드 스위칭에 비해 약 1[%]의 변환 효율 향상과 최대 약 20[dBμV]의 
잡음 단자 전압 저감이 얻어짐을 확인하였다.
  그림 3.1은 제안한 3상 소프트 스위칭 더블 PWM 컨버터의 주 회로 구성을 
나타낸 것이다. 제안한 3상 소프트 스위칭 더블 PWM 컨버터의 주 회로는 총 
역률 1의 정현파 전류를 입력하는 3상 소프트 스위칭 PWM PFC 컨버터와 3
상 정현파 소프트 스위칭 PWM 인버터, 그리고 액티브 공진 DC 링크 스너버 
회로로 구성된다. 

QU

QX

3φ
200VAC

Q22

Q21

Three phase PFC converter

Three phase sine wave inverter

D1

Active auxiliary
resonant DC link
snubber circuit

LOAD

LR

Utility AC
power source

QV QW

QY QZ

vDCL

Q1

iDCL

VDC

iQU iQV iQW

iQX iQY iQZ

그림 3.1 제안한 보조 공진 DC 링크 스너버를 이용한 3상 AC-DC-AC 소프트  
         스위칭 더블 컨버터
Fig. 3.1 A three phase AC-DC-AC soft switching double converter using 
        the proposed auxiliary resonant DC link snubber
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  그리고 PFC 컨버터와 인버터의 각 주 파워 반도체 스위칭 디바이스에는 무
손실 스너버 커패시터가 병렬로 접속되고, 턴-오프에서는 커패시터가 스너버
로서 작용한다. 또한, 턴-온에서는 액티브 공진 DC 링크 스너버 회로를 동기
적으로 작용시켜 DCL을 제로로 해 소프트 스위칭하는 구조로 되어있다. 
  그림 3.2는 제안한 3상 더블 PWM 컨버터에 상승 경사 톱니파와 하강 경사 
톱니바퀴를 전환하는 특수 반송파 정현파를 비교한 방식의 PWM 제어 방법으
로 각 부의 동작 파형을 나타낸 것이다. 적용한 반송파 비교 방식 PWM 제어
는 기준과 반송파와 비교하여 전자가 클 때는 상부 암의 파워 반도체 스위칭 
디바이스를 통전 상태로 하고, 그 이외에서는 하부 암의 파워 반도체 스위칭 
디바이스를 도통 상태로 한다. 교류 단자에 흐르는 전류의 방향이 양(+)일 
때는 상부 암 도통시의 전류는 액티브 파워 반도체 스위칭 디바이스에 흐르
고, 하부 암 도통시의 전류는 다이오드에 흐른다. 즉, 기준에 대하여 반송파가 
음(-)으로부터 교차할 때는 액티브 파워 반도체 스위칭 디바이스에서 다이오
드로의 전환(이하, 턴-오프)이 되고, 기준에 대하여 반송파가 양(+)으로부터 
교차할 때는 다이오드로부터 액티브 파워 반도체 스위칭 디바이스로의 전환
(이하, 턴-온)이 된다. 턴-오프에서는 액티브 파워 반도체 스위칭 디바이스
에 병렬로 접속한 무손실 스너버 컨덴서의 작용에 의해 소프트 스위칭이 달성
되기 때문에 턴-온에 대해 공진 회로를 동작시켜 소프트 스위칭을 만든다.
  3상 인버터와 3상 PFC 컨버터의 모든 상에 대해 각각 개별적으로 반송파 
신호를 주입한다. 각 반송파는 해당 교류 단자에 흐르는 전류의 방향이 양
(+)의 경우 상승 톱니 모양으로 하고, 그 이외에는 하강 톱니 모양으로 한다. 
여기서, 톱니파가 불연속되는 타이밍을 반송파 리셋이라고 부른다. 각 상의 정
현파 기준과 각 상의 반송파 신호를 비교했을 때 전자가 큰 경우에는 1, 그 
이외로 0이 되는 PWM 신호를 발생한다. 이 PWM 신호가 1일 때, 애노드 측, 
즉 상부 아암의 파워 반도체 스위칭 장치, 그렇지 않으면 음극측, 즉 하부 아
암의 파워 반도체 스위칭 디바이스가 각각 도통하는 게이트 신호가 생성된다.
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그림 3.2 메인 파워 반도체 스위칭 디바이스의 게이트 생성 방법과 각 부 동작 파형
Fig. 3.2 The gate generation method of main power semiconductor switching 
        device and operation waveform of each section
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  그림 3.3은 캐리어 리셋 전후의 전류 경로를 나타낸 것이다. 그림 3.3(a)에
서는 모든 상전류가 다이오드를 흐르고 있지만, 그림 3.3(b)에서는 액티브 파
워 반도체 스위칭 디바이스 측으로 흐른다. 
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 (b) After carrier reset
         그림 3.3 캐리어 리셋 전후의 전류 경로

Fig. 3.3 A current path before and after carrier reset

  즉, 그림 3.2와 같이 전류의 방향에 따라 반송파를 전환함으로써, 반송파 리
셋시에 모든 상의 턴-온(다이오드로부터 액티브 파워 반도체 스위칭 디바이
스로의 전환)을 할 수 있다. 또한, 반송파 리셋 전후에서 교류 단자 전류 U , 
V, W의 변화를 무시할 수 있는 경우, DCL는 그 부호만이 변화한 상태가 된
다. 반송파 1주기 내의 펄스 폭은 2종류의 반송파(상승 경사 톱니상, 하강 경
사 톱니상)에 관계없이 각상의 전압 기준으로 PWM 제어할 수 있다. 반송파 
리셋시 이외의 스위칭은 액티브 파워 반도체 스위칭 디바이스에 순방향 전류
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가 흐르고 있는 상태로부터의 턴-오프가 되기 때문에, 병렬로 접속되어 있는 
컨덴서가 스너버로서 작용하여 영전압 스위칭(ZVS)에 된다. 반송파 리셋시의 
스위칭(그림 3.3(a)에서 (b)로의 전환)은 액티브 공진 DC 링크 스너버 회로를 
동작시켜 소프트 스위칭한다. 
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그림 3.4 제안 회로의 동작 천이와 등가 회로
Fig. 3.4 The operational transition and equivalent circuit of the proposed 
         circuit
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  그림 3.4는 액티브 공진 DC 링크 스너버 회로의 동작 천이와 등가 회로를 
나타낸 것이다. 그림 3.5는 각 모드에 대한 동작 파형을 나타낸 것이다. 그림 
3.4와 그림 3.5에서 정현파 PWM 인버터 PFC 컨버터는 종합 무손실 스너버 
커패시터 CR과 DC 링크 전류 DCL을 나타내는 전류원 모델로 대체하였다. 
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Q21,Q22
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    그림 3.5 제안한 회로의 전압과 전류 파형
Fig. 3.5 A voltage and current waveforms of the proposed circuit

  종합 무손실 스너버 커패시터 CR은 그림 3.1의 전력 반도체 스위칭 장치에 
병렬로 연결된 커패시터의 6 개 값이다. Mode 4에서 DC 링크 전압 DCL이 0
이 되고, 이 기간에 주 파워 반도체 스위칭 디바이스를 제로 전압으로 턴-온
하여 Mode 5로 이행한다. 파워 반도체 스위칭 디바이스의 상태는 그림 
3.3(a)에서도 그림 3.3(b)와 같이 전환된다. 앞에서 언급했듯이 DC 링크 전
류 DCL은 Mode 4 이전과 Mode 5 이후에서는 부호만 반전한다. 각 모드별 
동작 상태를 서술하면 다음과 같다.
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 (1) Mode 1：t≦t1

  DC 링크 전류 DCL은 스위치 Q1의 역병렬 다이오드 D1을 통해 DC 전원 VDC

로 흐른다.

 (2) Mode 2：t1＜t≦t2

  LR에 전압 VDC의 단자 전압이 인가되어 전류 R이 흐른다. 보조 스위치 Q21

과 Q22는 전류의 상승이 리액터 LR에 의해 억제되므로 영전류 스위칭이 된다. 
Mode 2로 변경된 타이밍을 t1로 하면, R은 다음 식으로 나타낼 수 있다.

R 


                              (3.1)

  여기서, VDC는 직류전압[V]이며, LR는 공진 리액터의 자기인덕턴스[H]이다.
  식 3.1에서 R의 증가에 따라 스위치 Q1의 역병렬 다이오드 D1로 흐르고 있
던 전류가 감소한다.

 (3) Mode 3：t2＜t≦t3

  R이 DCL보다 커지면 스위치 Q1의 역병렬 다이오드 D1이 역회복되어 단자 
전압이 상승한다. CR과 LR의 공진은 DCL을 감소시킨다. Mode 3으로 변경된 
타이밍을 t2로 하면, DCL은 다음 식으로 나타낼 수 있다.

DCL × cos×tt
                    (3.2)

  여기서, 공진각주파수()LR ×CR

 이며, CR는 무손실 스너버 커패시터의 

커패시턴스[F]이다.

  스위치 Q1의 단자 전압 상승은 공진에 의해 억제되므로 스위치 Q1은 영전압 
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스위칭(ZVS)이 되며, DCL이 0이 되면 Mode 4로 이동합니다. 이때, R의 최대
값 IRMAX는 식 (3.3)과 같다.

  DCL                                   (3.3)

    여기서, 




 이다.

 (4) Mode 4：t3＜t≦t4

   DCL이 0이 되면 R은 LR→D22→Q21 또는 LR→Q22→D21을 환류한다. 이 상
태의 임의의 타이밍에서 인버터와 PFC 컨버터의 각 파워 반도체 스위칭 디바
이스를 턴-온하면 DC 링크 전류 DCL의 부호가 반전되어 Mode 5로 이행한다.

 (5) Mode 5：t4＜t≦t5

  메인 파워 반도체 스위칭 디바이스는 턴-온 전에 그 단자 전압이 제로(0)가 
되어 있기 때문에 영전압 스위칭(ZVS)이 된다. Mode 4와 비교하여 링크 전류 
DCL의 부호가 반전되는 것 외에는 Mode 4와 동일하다. 임의의 타이밍에서 보
조 스위치 Q21와 Q22를 턴-오프하면 Mode 6으로 이동한다.

 (6) Mode 6：t5＜t≦t6

  보조 스위치 Q21은 D21과 종합 무손실 스너버 커패시터 CR이 스너버로서 작
용하여 영전압 스위칭이 된다. 보조 스위치 Q22도 마찬가지이다. 식 (3.3)의 
가 무손실 스너버 커패시터로 흐르고 DCL이 상승한다. Mode 6으로 전환된 
타이밍을 t5로 하면 DCL은 다음 식으로 나타낼 수 있다.

 ×









×sin×




                                (3.4)

  여기서, DCL은 t6에서 공진의 1/4주기, 즉 t6+{π×LR ×CR  }/2의 시간에
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서 최대값을 취하며, DCL이 최대 타이밍에서 스위치 Q1을 온한다. 

 (7) Mode 7：t6＜t≦t7

  Mode 3 ~ Mode 6에서 공진 경로에 손실이 없으면 DCL은 VDC로 상승하여 스
위치 Q1의 단자 전압이 0이 된다. 이 타이밍의 스위치 Q1을 턴-온함으로써 영전
압 스위칭(ZVS)을 실현한다. LR의 잔류 에너지는 직류 전원 VDC로 회생된다.

 (8) Mode 8：t7＜t
  LR의 전류 R이 0이 되면 다이오드 D21과 D22가 역회복되어 정류 동작 회로
가 완료된다.

  위의 내용을 정리하면 제안한 인버터와 PFC 컨버터의 파워 반도체 스위칭 
디바이스는 영전압 스위칭(ZVS), 공진 DC 링크 스너버의 보조 스위치는 영
전류 스위칭(ZCS)이 된다. 식 (3.3)으로부터 부분 공진 전류 R의 최대값 
IRMAX는 DC 링크 전류, 즉 부하 전류와 계통 전류의 합에 식 (3.3)의 를 
더한 값으로 억제된다. Mode 6의 기간은 공진주기의 1/4이다. 즉, Q21과 Q22

의 턴-오프로부터 Q1의 턴-온까지의 시간은 부하 전류의 크기에 의존하지 
않는다. 다른 보조 공진 정류 회로의 동작 타이밍도 부하 전류에 관계 없이 
임의로 설정할 수 있기 때문에 그림 3.5의 공진 스위칭 시퀀스는 부하 전류에 
관계없이 타이밍을 고정할 수 있다.
  동작 모드에서 스위치 Q1의 단자 전압이 0이 되는 타이밍은 1점 밖에 없고, 
스위치 Q1을 턴-온시키는 타이밍의 정밀도가 필요하다. 또한, Mode 3 내지 
Mode 6의 기간에 공진 경로에 손실이 발생하면, 공진 리액터 전류 R이 감쇠
한다. 이 경우 Mode 6에서는 CR의 충전 전류가 부족하고 Mode 7에서는 DCL
이 VDC까지 도달하지 않는다. DCL이 VDC에 도달하지 않은 상태에서 스위치 
Q1을 켜면 스위치 Q1을 통해 CR에 급격한 충전이 발생하여 손실 노이즈의 원
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인이 된다. 따라서, 3상 PFC 컨버터를 선간 전압 제어에 의해 2상 스위칭으
로 하는 방식을 제안한다. 2상 스위칭 제어는 공진 전류를 승압하는 것과 동
일한 효과를 제공하여 손실에 의해 감쇠된 공진 전류를 보상한다. 역률 1로 
제어된 3상 컨버터를 2상 스위칭하면, 스위칭을 휴지하는 상은 다이오드에 전
류가 흐른다. 그림 3.6은 PFC 컨버터 2상 스위칭의 반송파 리셋 전후의 통전 
경로를 나타낸 것이다. 스위칭에 의해 DC 링크 전류의 부호가 반전되지만, 스
위칭 후의 DC 링크 전류 DCL는 스위칭 전의 DCL보다 작을 수 있다.
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그림 3.6 캐리어 리셋 전후의 전류 경로(2상 스위칭)
Fig. 3.6 A current path before and after carrier reset(two-phase switching)

  그림 3.7은 그림 3.6과 같이 반송파 리셋 전후의 DC 링크 전류 DCL과 
DCL에 차이가 있을 때의 동작 파형을 나타낸 것이다. 그림 3.7에서 알 수 있
듯이 DC 링크 전류의 차이가 CR을 VDC로 충전하는 Mode 6 후에, 잔류 전류
가 스위치 Q1의 역병렬 다이오드로 흐르는 기간 Mode 7-1이 추가된다. 그림 
3.7에서는 Mode 7-2에서 스위치 Q1을 턴-온시키고 있지만, 다이오드 D1이 
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도통 상태로 되어 있는 Mode 7-1 기간의 임의의 타이밍에서 스위치 Q1에 온 
신호를 넣어도 스위치 Q1이 통전 상태가 되는 것은 Mode 7-2이다. 2상 스위
칭 방식은 3상 스위칭 방식과 비교하여 DC 링크 전압 부족이 없고 소프트 스
위칭이 가능한 스위치 Q1의 턴-온 타이밍 범위를 넓게 할 수 있다.
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그림 3.7 제안한 공진 회로의 전압과 전류의 파형(2상 스위칭)
Fig. 3.7 A voltage and current waveforms of the proposed circuit 
         (two-phase switching)
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 3.2 실험 결과 및 고찰

  표 1은 실험 회로의 설계 사양 및 회로 파라미터를 나타낸 것이며, 그림 
3.1에 도시된 인버터의 부하는 단순화를 위해 저항 부하로 설정하였다. 

               표    1 실험에 사용된 주 회로 파라미터 상수
               Table. 1 Circuit parameters used in experimental

Item Symbol Value
Utility AC source(3φ) VAC 200V
Switching frequency FS 16kHz
Load R0 10kW
DC link voltage VDC 400V
Input AC filter reactor LR, LS, LT 506uH
Resonant reactor LR 7uH
Capacitance of lossless snubbing condenser CR 10nF

그림 3.8 액티브 필 다기능을 갖는 컨버터의 입력 전류 파형
Fig. 3.8 The input current waveform of converter with active fill multifunction
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  그림 3.8은 그림 3.1에 도시된 이중 컨버터의 PFC 컨버터의 입력 전류 파
형을 나타낸 것이다. 그림 3.8에서 3상 PFC는 2상 스위칭 제어로 하여 양호
한 사인파 입력 전류를 얻었다.
  그림 3.9와 그림 3.10은 각각 PFC 컨버터의 3상 스위칭 및 2상 스위칭의 
액티브 공진 DC 링크 회로 동작 파형을 나타낸 것이다. 그림 3.9와 그림 3.10
에서 3상 스위칭의 경우는 공진 전류의 감쇠에 수반하여 DC 링크 전압 DCL이 
전원 전압 VDC=400[V]까지 복귀하지 않지만, 2상 스위칭에서는 400[V]까지 
복귀한다.
 

            그림 3.9 3상 소프트 스위칭의 파형
Fig. 3.9 Waveform of three phase soft switching
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      그림 3.10 2상 스위칭시 소프트 스위칭 파형
Fig. 3.10 A soft switching waveform for two phase switching

  그림 3.11은 2상 스위칭에서 50[%]부하시와 정격 부하에서 정류 회로의 동
작 파형을 나타낸 것이다. 그림 3.11에서 정류 스위치 Q21, Q22 및 Q1의 스위
칭 타이밍은 양자 모두 동일하며, 공진 전류는 거의 부하 전류 부근에서 클램
프되어 있지만, 이와 같이 Q21, Q22 및 Q1의 스위칭 타이밍을 고정해도 소프트 
스위칭이 달성되고 있는 것을 나타내고 있다. 그림 3.12는 제안한 소프트 스위
칭 방식과 동일한 16[kHz]에서 스위칭하는 삼각파 비교 하드 스위칭 방식과의 
더블 PWM 컨버터로서의 시스템 효율의 비교 결과를 나타낸 것이다. 그림 
3.12에서 2상 스위칭 방식은 6[kW]이상으로 하드 스위칭 더블 PWM 컨버터
보다 뛰어난 효율을 얻을 수 있으며, 정격 10[kW]에서는 1[%]의 효율 개선이 
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되고 있다. 그리고 액티브 공진 DC 링크 스너버 방식은 스위치 Q1의 전압 강
하분, 도통 손실이 커지지만, 도통 손실의 증가분 이상으로 소프트 스위칭에 
의한 스위칭 손실의 저감이 얻어졌다.

그림 3.11 소프트 스위칭 파형(50[%]부하 및 정격 부하일 때)
Fig. 3.11 A soft Switching waveforms(under 50[%] and 100[%] loads)

  경부하 영역에서 효율이 저하되는 요인은 소프트 펄스 정류 회로의 손실이 
소프트 스위칭으로 경감할 수 있는 주 IGBT의 스위칭 손실보다 크기 때문이
다. 또한, 본 논문에서는 부하 전류의 크기에 관계 없이 액티브 공진 DC 링크 
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스너버 회로의 스위칭 시퀀스의 동작 타이밍을 반송파에 고정한다. 따라서, 그
림 3.11과 같이 경부하에서는 전류 환류 기간이 길어진다. 이 동작 타이밍을 
부하 전류의 크기에 의해 조정함으로써, 경부하의 효율의 향상을 노리는 것도 
가능하다.
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그림 3.12 제안한 보조 공진 DC 링크 스너버를 이용한 3상 AC-AC 컨버터의 
          실측 효율
Fig. 3.12 Measured efficiency of three phase AC-AC converter using the 
          proposed auxiliary resonant DC link snubber

  그림 3.13은 3상 소프트 스위칭 더블 PWM 컨버터의 정격 운전시의 잡음 
단자 전압의 측정 결과를 나타낸 것이다. 그림 3.13에서 500[kHz]이상의 주파
수 영역에서 저감 효과를 얻을 수 있어 3상 스위칭 및 2상 스위칭 모두 최대 
약 20[dBμV]의 개선이 달성되고 있다.



48

Co
nd

uc
tio

n 
em

is
si

on
[d

Bu
V]

Frequency[MHz]

Three-phase modulation
Two-phase modulation
Hard switching modulation

0.01 0.1 1 10

40

60

80

100

그림 3.13 제안한 전력 변환기의 잡음 단자 전압 특성의 비교
Fig. 3.13 Comparison of noise terminal voltage characteristics of the      
          proposed power converter

  이러한 결과에 의해서 본 논문에서 제안한 액티브 보조 공진 DC 링크 스너
버 회로는 제어가 용이하고, 종래의 액티브 공진 소프트 정류 회로에 승압 전
류를 흘리는 방식에서 정류 회로의 도통 손실이 커지는 단점이 있다. 하지만 
승압 전류를 흐르지 않기 때문에 정류 회로의 도통 손실이 적고, 또한 더블 
PWM 컨버터 회로의 고역률 PFC 컨버터측을 2상 스위칭으로 함으로써, 공진 
기간 중에 액티브 공진 DC 링크 스너버 회로에 손실이 있어도 DC 링크 전압
을 직류 전원 버스 라인 전압까지 상승시킬 수 있고, 또한, 공진 정류 회로 동
작에 있어서의 스위치 타이밍에 여유를 만들 수 있는 것을 실험 결과에 의해 
밝혔다. 그리고 소프트 스위칭 더블 PWM 컨버터의 성능을 확인한 것 외에, 
정격 부하에 있어서의 전력 변환 효율을 1[%] 향상할 수 있었다. 또한, 잡음 
단자 전압 측정에서는 최대 20[dBμV]의 저감이 얻어졌다. 이러한 실험 결과를 
통하여 제안한 3상 소프트 스위칭 더블 PWM 컨버터의 효능이 밝혀졌다. 
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제4장 제안한 고효율 소프트 스위칭 3상 PWM 정류기

 4.1 회로구성 및 원리

  반도체전력변환장치의 소형화․저소음화에는 스위칭 주파수의 고주파화가 유

효하다. 그러나, 종래의 하드 스위칭PWM방식에서는 스위칭주파수를 고주파화

할 경우에 스위칭 손실의 증대와 EMI 노이즈발생 등의 문제점이 발생한다. 이

러한 문제를 효과적으로 해결하기 위해 반도체전력변환장치내의 파워 반도체 

스위칭 디바이스를 LC 공진을 이용하여 영전압 또는 영전류의 상태에서 온․오
프 시키는 소프트 스위칭(ZVS，ZCS，ZVZCS)회로 기술이 주목되어오고 있다. 

소프트 스위칭을 적용한 3상 전압형 변환기 구성의 대표 예로서, 보조공진 DC

링크(ARDCL : auxiliary resonant DC link)스너버 방식과 보조 공진전류 브리지 

레그 링크(ARCBLL : auxiliary resonant commutation bridge leg link)스너버 방식

이 있다. ARDCL 스너버방식은 회로 구성은 간단하지만, 직렬 DC 링크에 파워 

반도체 스위칭 디바이스가 필요로 하기 때문에 이 파워 반도체 스위칭 디바이

스에 의해 도통 손실이 생기고, 효율이 낮아진다. 그리고 ARCBLL 스너버방식

은 도통 손실의 증가는 없지만, 회로 구성이 복잡하게 되는 결점이 있다.

  본 연구에서는 ARCBLL 스너버방식에서 베이스에 전류(轉流)스위치의 수가 

적은 새로운 공진형 컨버터 회로를 제안하고, 회로의 구성과 동작 원리를 나타

내고자 한다. 또한 5[kW] 용량의 정류기를 제작하여 소프트 스위칭의 실현과 

98[％]이상의 변환효율을 달성하고자하며, 제안 회로의 파형 생성 방법과 스위

칭 특성, 효율, 종합 역률, 과도 특성 등에 대해 논하였다.

  ARDCL 스너버방식과 ARCBLL 스너버방식의 대표적인 회로를 그림 4.1과 그

림 4.2에 각각 나타내었다. ARDCL 스너버방식은 스위칭 기간만 DC 링크 전압

vDCL을 제로까지 내리고, 이 기간에 주 스위치의 스위칭을 한다. 3상 인버터와 

3상 컨버터 시스템에 대해 하나의 전류(轉流)회로로 구성할 수 있기 때문에 회
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로의 구성이 간단한 특징을 갖는다. 공진회로가 1개이기 때문에 공진회로의 동

작 중에 다른 상의 공진 스위칭이 가능하지 않지만, 각상의 공진 스위칭 타이

밍을 얻는 방식과 임의의 펄스 폭의 PWM 스위칭을 하는 방식이 제안되어지고 

있다. 그러나, 이 방식은 DC 링크에 직렬에 보조 스위치 QA가 삽입되어있기 

때문에 전력변환장치내의도통 손실이 증가되어 효율이 저하되는 단점이 있다.

Resonant DC link circuit
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QZ

CZ

QV

CV

QY

CY

QU

CU

QX

CX

R

T
S

LO
AD

CDC

QA

QB

VDC
2CDC2

VDC

Three phase PWM converter
vD

C
L

그림 4.1 보조공진 DC 링크 스너버 방식이 첨가된 3상 AC-DC 변환기의 회로구성

Fig. 4.1 Circuit configuration of auxiliary resonant DC link snubber assisted

         three phase AC-DC power converter

R QW

CW

VDC

QZ

CZ

QV

CV

QY

CY

QU

CU

QX

CX

T
S

QB1LA

LB

LC
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Auxiliary circuitThree phase PWMconverter

그림 4.2 보조공진 전류 브리지 레그 링크 스너버 방식이 첨가된 AC-DC 변환기의 

        회로구성

Fig. 4.2 Circuit configuration of auxiliary resonant commutation bridge leg 

        link snubber assisted three phase AC-DC power converter

  그림 4.2의 ARCBLL 스너버방식은 각상에 개별의 전류(轉流)회로를 갖는다. 
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이 회로는 각상의 스위칭에 대응한 전류(轉流)회로의 작용에 의하고, 주 스위치

QU～Q Z의 전류 방향을 얻는 것으로 소프트 스위칭을 실현한다. 그리고, 전류

(轉流)회로내의 전류(轉流)스위치 QA1～QC2에 관련된 단자 전압이 DC 전압의 

반으로 끝나며, DC 링크에 직렬로 스위치를 별도로 설치할 필요가 없으므로 

ARDCL 스너버방식보다 비교적 도통 손실이 작은 장점이 있다. 그러나 전류(轉

流)스위치의 수가 많아져 각각의 제어와 게이트 구동에 필요한 회로 때문에 장

치의 부품의 수가 많아지며, 각 전류(轉流)스위치의 전위가 부(-)이기 때문에 

전류(轉流)스위치에 과전압 회로가 부가되어 회로가 복잡해지는 결점이 있다. 

이러한 문제점을 해결하기 위해서 본 논문에서는 회로 구성이 간단하면서 DC

링크에 직렬로 스위치를 설치하지 않은 새로운 전력변환장치를 제안하였다.
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Proposed auxiliary circuitThree phase PWM converter

iQViQU iQW

iQYiQX iQZ
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vQU vQV vQW
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그림 4.3 제안한 새로운 보조공진 스너버 방식에 의한 3상 소프트 스위칭 

         AC-DC 변환기의 회로구성

Fig. 4.3 Circuit configuration of three-phase soft switching AC-DC power 

        converter with proposed new auxiliary resonant snubber.

  그림 4.3은 제안한 3상 소프트 스위칭 정류기의 주 회로를 나타낸 것이다. 

그림 4.3에서 주 회로는 3상 정류기의 주 스위치에 병렬로 접속된 무손실 스너

버 커패시터 CU～C Z와 중성점 전위를 만들기 위한 커패시터 CDC1및 CDC2사이
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에 다이오드 DA1～D C2, 전류(轉流)리액터 LA, L B, 전류(轉流)스위치 QA，QB로 

구성된 상하 한 쌍의 전류(轉流)회로를 추가되어 구성하였다. 특히 제안한 회로

는 2개의 전류 스위치 QA，QB가 교호로 작용하기 때문에 전류(轉流)스위치용

의 PWM제어기가 1개만 있으면 되므로 회로가 간단하다. 그리고 보조공진 DC

링크 스너버방식과 비교해 보면 DC 링크에 직렬로 스위치가 없기 때문에 도통 

손실이 적다.

  그림 4.4는 각상의 전압과 전류의 시뮬레이션 파형을 나타낸 것이다. 그림 4

에서 v*
R, v*

S, v*
T는 정현파 전압기준이며, iR, i S, iT는 전력변환기의 교류 

전류를 나타낸 것이다. 변환기의 교류 전류( iR, i S, iT)의 방향에 따라 기간

(期間)①로부터 기간(期間)⑥으로 정리되며, 각 기간은 식 (4.1)과 같이 나타낼 

수 있다. 

   

기간① : iR≥0, i s< 0, iT≥0

기간② : iR≥0, i s< 0, iT< 0

기간③ : iR≥0, i s≥0, iT < 0

기간④ : iR< 0, i s≥0, iT< 0

기간⑤ : iR< 0, i s≥0, iT≥0

기간⑥ : iR< 0, i s< 0, iT≥0











                              (4.1)

  각 상의 PWM 전압기준 v**
R , v**

S , v**
T 은 정현파 전압기준 v*

R, v*
S, v*

T을 

입력으로서 기간마다 식 (4.2)과 같이 정의하여 나타낼 수 있다.
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기간① : v**
R =v*

R-v*
S-1, v**

S =-1, v**
T =v*

T-v*
S-1

기간② : v**
R =+1, v**

S =v*
S-v*

R+1, v**
T =v*

T-v*
R+1

기간③ : v**
R =v*

R-v*
T-1, v**

S =v*
S-v*

T-1, v**
T =-1

기간④ : v**
R =v*

R-v*
S+1, v**

S =+1, v**
T =v*

T-v*
S+1

기간⑤ : v**
R =-1, v**

S =v*
S-v*

R-1, v**
T =v*

T-v*
R-1

기간⑥ : v**
R =v*

R-v*
T+1, v**

S =v*
S-v*

T+1, v**
T =+1











            (4.2)

  전압기준 v**
R , v**

S , v**
T 은 보정전의 전압기준 v*

R, v*
S, v*

T와 선간 전압이 같
다. 주 스위치 QU～Q Z의 스위칭은 각 상의 반송파 C R, C S, CT와 전압 기준
v**

R , v**
S , v**

T 의 비교하여 구할 수 있으며, 그림 4.4에서 나타낸바와 같이 변환
기의 교류 전류 iR, i S, iT의 방향에 의해서 상측 혹은 하측의 보조 전류(轉
流)스위치의 한쪽부분만 스위칭한다. 전류(轉流)스위치는 기간 ①, ③, ⑤에서
는 스위치 QA에, 기간 ②, ④, ⑥에서는 스위치 Q B에 게이트 펄스 신호를 삽입
한다. 이와 같이 생성된 게이트 신호로 구동하면, 주 스위치의 스위칭은 다음
과 같은 특징을 가진다.
  (Ⅰ)  삼각파 CR, C S, ST의 리셋 타이밍 기간동안 주 스위치가 턴-온되고,  
       이것 이외의 삼각파 CR, C S, ST와 전압 기준 v**

R , v**
S , v**

T 이 교차한   
       타이밍은 턴-오프로 된다．

  (Ⅱ) 이때 전류의 방향은 다른 상의 스위칭을 중지한다. 스위칭을 중지하고  
        있는 상은 다이오드로 전류가 흐르며, 다른 상은 동일한 극의 주 스위  
        치가 동작하게 된다. 
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그림 4.4 제안한 3상 AC-DC 변환기의 게이트 펄스 신호 패턴

Fig. 4.4 Gate pulse signal pattern of proposed three phase AC-DC power 

        converter
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  (Ⅲ) 기간 ①, ③, ⑤로는 하단부측 주 스위치QX , QY, Q Z만으로 게이트 신호가  

      삽입되고, 기간 ②, ④, ⑥으로는 상단부측 주 스위치QU, QV, QW만으로   

      게이트 신호가 삽입된다. 

  주 스위치 QU～QZ의 턴-오프시 크기는 전압 기준의 크기에 의하며, 임의의 
타이밍에서 제어하는 것이 가능하다. 이 때, 병렬로 접속된 커패시터 CU～C Z는 
스너버로서 작용하며, 커패시터의 충전에 의하여 스위치의 단자 전압의 변화
는 제한된다. 즉, 주 스위치 QU～QZ의 턴-오프시에 영전압 소프트 스위칭
(ZVS)이 실현된다. 

v  *
v  *
v  *

1 Operatiing period

R

S

T

2 3 4 5 6

v  **
c

  '
'R

i QX0

Q
Q

U

X

ON
OFF
ON
OFF

i QU0

그림 4.5 제안한 3상 AC-DC 변환기의 게이트 펄스 신호 패턴 생성

Fig.  4.5 Gate pulse signal pattern sequence of proposed three phase AC-DC 

         power converter
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  이에 반하여 스위칭의 턴-온에는 톱니 반송파의 리셋 타이밍만 전류 회로
(轉流 回路)를 작용시킨다. 만일, 반송파를 개별적으로 이용한 방식을 사용할 
경우에는 PWM 비교 회로가 어려워 제어 회로가 복잡하기 때문에 실제의 제
어에서는 그림 4.5와 같이 반송파를 공통으로 사용하는 패턴의 PWM 제어를 
한다. 그림 4.5는 3상의 반송파를 공통으로 하여 전압 기준 v**

R , v**
S , v**

T 을 변
환기 교류 전류 iR, i S, iT의 방향에 따라 반전한 것이다. 생성된 각 파워 반도
체 스위칭 디바이스의 온-오프 신호는 그림 4.4와 동일하다.
  기간 ②에서는 iR≧0, i S＜0, iT＜0의 조건이므로, Y상, Z상만 게이트가 공급
되고, U상의 전류는 다이오드로 흐른다. 그림 4.6은 동작모드를 나타낸 것이
며, 그림 4.7은 각 모드에 대한 동작 파형을 나타낸 것이다. 전류(轉流)스위치
QB，주 스위치 QY，Q Z는 기준 vAUX, v**

S , v**
T 와 반송파 c을 비교하여 스위칭

한다. 

 (1) Mode 1 : 반송파를 리셋하기 전 구간

  Mode 1에서는 게이트가 오프 하여 각 암에 있는 다이오드를 통해 전류가 
흘려는 모드이다. 이때, 교류 단자(R，S，T)의 전위 vR, vS, vT은 각각 VDC，

GND，GND로 된다.

 (2) Mode 2：전류(轉流)스위치 QB의 턴-온 구간

  Mode 2는 중간전위부터 전류(轉流)스위치 QB와 전류(轉流)리액터 L B을 통
하여 전위가 낮은 교류 단자S，T에는 전류가 흘려는 모드이다. 이때, 전류(轉
流)스위치 Q B는 전류(轉流)리액터 LB에 의해서 di/dt를 억제하며, 영전류 스위
칭이 실현되는 구간이다. 그리고 Mode 2에서 전류(轉流)리액터 LB의 전류 iL B

는 식 (4.3)과 같다.
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iLB
=

VDC

2×LB
(t-T 2 )                                    (4.3)

   여기서, VDC는 직류 전압[V]이며, L B는 전류(轉流)리액터 용량[H]이다. 
그리고 T 2는 Mode 2로 전환한 타이밍이다.

  식 (4.3)에서 i LB가 교류 단자 전류 i S+iT(＝iR )보다도 커지면, 다이오드
DY, D Z가 역회복되어 Mode 3으로 전환된다. Mode 2의 기간 ΔT2는 식 (4.4)
과 같이 나타낼 수 있다.

ΔT 2=
2×LB

VDC
iR                                      (4.4)

   여기서, iR는 R상 전류[A]이다.

 (3) Mode 3：공진모드 구간

  Mode 3은 스위치 QY, Q Z의 단자전압이 전류(轉流)컨덴서 CY, C Z의 충전 
및 CV, CW의 방전에 의해 상승하지 않는 모드이다. 이때, 스위치 QY, Q Z는 
영전압․영전류 스위칭이 실현되며, 교류 단자S, T의 전위 vS, vT는 식 (4.5)
과 같이 나타낼 수 있다.

     vS=vT=VDC×[1-cos {ω( t-T 3 )}]                   (4.5)

   여기서, ω= 1
LB(4×C)

, C : 전류(轉流)컨덴서[F]
          T 3 : Mode 3로 전환한 타이밍 

  식 (4.5)에서 단자 전위( vS＝vT)가 VDC된 타이밍에 주 스위치 QV, QW을 턴
-온한다. Mode 3의 기간 ΔT3은 식 (4.6)과 같이 되며, ΔT3은 공진의 반주기
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에 있으므로, 부하전류의 크기에 따라 결정된다.

ΔT 3=π LB×4C                                 (4.6)

 (4) Mode 4’：주 스위치 QV, QW의 턴-온 구간

  이 모드에서는 주 스위치 QV, QW의 단자전압이 0이 되기 때문에 스위치
QV, QW는 영전압․영전류 스위칭(ZCS)이 실현되는 모드이다.

 (5) Mode 4：리액터 L B의 에너지 회생 구간

  Mode 4는 3상의 교류단자R，S，T의 전위가 모두 VDC이 되는 모드이다. 
이때, 리액터 L B에 VDC/2의 전압이 인가되고, L B의 전류 iL B

가 감쇠한다. 그리
고 리액터 LB에 축적된 에너지는 상측의 직류전원으로 회생된다.

 (6) Mode 5：턴-온의 완료 구간

　Mode 5는 리액터 LB의 전류가 부(-)가 되는 모드이다. 이때, 전류(轉流)다
이오드 DAY， DAZ가 역회복하여 전달되는 전류가 영이 되는 타이밍에 전류(轉
流)스위치 Q B가 영전압 스위칭(ZVS)․영전류 스위칭(ZCS)으로 오프된다.

 (7) Mode 6：주 스위치 QV의 턴-오프 구간

  Mode 6에서는 주 스위치 QV가 전류(轉流)커패시터 CV을 스너버로서 턴-오
프 되는 모드이다. 이때, CV의 충전에 의하여 스위치 QV의 단자전압의 dv/dt
가 억제되고, 영전압 스위칭(ZVS)으로 된다. 그리고, Mode 6에서 전류(轉流)
커패시터 CV는 충전하며, CY는 방전한다.
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                   그림 4.6.1 모드 등가회로(Ⅰ)

Fig. 4.6.1 Mode equivalent circuits(Ⅰ)
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 Fig. 4.6.2 Mode equivalent circuits(Ⅱ)

 (8) Mode 7：턴-오프의 완료 구간

  Mode 7에서는 전류(轉流)커패시터 CY가 영까지 방전하는 모드이다. 이때, 스

위치 QY의 다이오드에 순방향전압이 더해진 값이 도통된다.

 (9) Mode 8：주 스위치 QW의 턴-오프 구간

  Mode 8은 주 스위치 QW가 전류(轉流)커패시터 CW을 스너버로서 턴-오프하는 
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모드이다. 이때, Mode 8은 Mode 6에서와 같이 주 스위치 QW가 영전압 스위칭

을 한다.

(10) Mode 9 = Mode 1：턴-오프의 완료 구간

  Mode 9는 전류(轉流)커패시터 C Z가 영까지 방전하는 모드이다. 이때, 스위치

Q Z의 다이오드에 순방향 전압이 더해진 값이 도통된다. Mode 9의 상태는 

Mode 1에서와 같이 동작한다.

  전류(轉流)스위치 QB는 반송파 리셋(그림 4.7의 Mode 3에서 Mode 4로 교체)

의 타이밍보다 △T2＋△T3전에 턴-온 시킨다. 여기서, ΔT2, ΔT3은 식 (4.4) 및 

식 (4.5)에 의해서 구할 수 있다.

반송파의 진폭을 ±１이라고 할 경우, 그림 4.7에 나타난 전류(轉流)스위칭 기

준 vAUX는 식 (4.7)와 같이 설정할 수 있으며, 반송파 리셋으로부터 ΔT2＋Δ

T3전에 전류(轉流)스위치 QB는 턴-오프 된다.

vAUX = 1-
2(ΔT 2+ΔT 3)

T =A⋅IMAX+B                      (4.7)

                 (∵ A=-
4LB

VDC
, B=1-

4π⋅ LB⋅C
T )

    여기서, T : 반송파 주기[sec], IMAX=IR, VDC : 직류전압[V]

  결과적으로 그림 4.6의 모드 등가회로와 식 (4.4)을 이용하여 기간 2의 동작

에 대해서만 설명했지만, 다른 기간에서도 작용한 파워 반도체 스위칭 디바이

스 등은 다르지만 기본적인 원리는 마찬가지이므로 그 밖의 기간에서의 IMAX

는 식 (4.8)와 같다.
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Fig. 4.7 Operation waveforms of each part
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 4.2 소프트 스위칭 제어 가능 범위

  제안한 회로는 역률 개선 회로에의 적용으로 하기 때문에 입력 전압의 위상
과 교류 전류의 위상이 크게 벗어나지 않는다. 본 연구에서는 주파수의 변동이
나 위상의 스킵(Skip)등 통상 없는 동작으로 3상 가운데에서 전류 부호가 다
른 상에 관하여 상․하암(arm)스위치의 게이트 신호를 오프에 두면 상전류는 
다이오드에 흐르고, 해당 교류 단자의 전위가 결정되기 위해 휴지된 상전류와 전
압 기준의 부호를 일치시키며, 다른 2상의 전류 방향을 반대로 한다. 이것을 충
족시키기 위하여 전압 기준과 단자 전류의 차이를 π/6이하로 설정한다. 
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그림 4.8 3상 AC-DC 변환기 교류 상전류와 전압기준의 관계
Fig. 4. 8 Relationship voltage reference and three phase AC-DC conversion
         phase current

  그림 4.8은 전압 기준과 단자 전류의 관계를 나타낸 파형이다. 기간 ①～⑥
은 그림 4.4와 동일하다. 그림 4.8(b)은 변환기 교류 전류와 변환기 출력 전압 
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기준의 위상을 일치시켰던 때의 3상 전압 기준 v**
R , v**

S , v**
T 이다. 그림 

4.8(c)은 단자 전류와 전압 기준에 π/6의 위상차가 있을 때의 전압 기준이다. 
이 위상차까지 모든 스위칭은 소프트 스위칭이 가능하지만 π/6이상의 위상차
가 있을 경우에는 식 (4.2)의 기준 연산으로 전압 기준의 값이 ±1을 초과하는 
경우가 발생하여 전압 기준을 작성할 수 없게 된다. 이 경우에는 반송파 c와 3
상 전압 기준 v**

R , v**
S , v**

T 의 비교가 올바르게 행해지지 않기 때문에 파형이 
비뚤어지는 현상이 일어난다. 즉 하드 스위칭이 된다.

 4.3 실험의 결과 및 고찰

  그림 4.9는 실험회로의 구성을 나타낸 것이며, 표 2는 실험회로에 사용된 설
계사양과 정수를 나타낸 것이다. 그림 4.9의 스위치는 파워 MOSFET(2SK1522)을 
사용하였으며, 전류(轉流)스위치 QA, Q B에 대한 클램프 컨덴서는 47[nF]，방
전저항100[Ω]을 가진 클램프 스너버회로 C L1, C L2을 추가하여 구성하였다. 그
리고 전류(轉流)다이오드 DAU～DAW에 대하여 클램프 다이오드 DP, DN을 부가
하였다. 이러한 추가 회로는 전류(轉流)다이오드 DAU～DAW의 역회복 과도시에 
다이오드의 역회복 전류를 전원으로 회생시키는 작용을 하며, 전류 리액터
LA, LB의 양단의 전위를 안정시키고, 전류(轉流)파워 반도체 스위칭 디바이
스에 관련된 전압을 링크 전압의 약 반으로 억제하는 것이 가능하다. 만일, 다
이오드가 이상이 있는 경우에는 이러한 추가 회로는 작용하지 않는다. 제어 블
록의 연산 블록(1)～(8)은 앞에서 서술한 식 (4.1)으로부터 식 (4.8)에 의하
며, 검출은 교류 전압 vR, vT과 교류 전류 iR, iT 및 PFC 출력 전압 vDC으로 
한다. 그리고, PWM 비교기를 포함한 전 제어는 원칩의 DSP하였다.
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표    2 실험회로에 사용된 설계사양과 정수
Table. 2 Design specification and parameters using experimental circuit

Item Symbol Value
Switching Frequency f 25kHz
Utility AC voltage     3φ 200V
Converter capacity P0 5kW
DC output voltage reference VDC 341V
AC input reactors LR, LS, LT 470uH
Commutated reactors LA, LB 10uH
MOSFETs QU, QV, QW, QX, QU, QZ 2SK1522×2
MOSFETs QA, QB 2SK1522
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그림 4.9 실험회로구성과 제어블록
Fig.  4.9 The system configuration of experimental setup and control 
          block scheme



66

  그림 4.10은 정격부근에 있어서 각부의 실험 파형을 나타낸 것이다. 그림 
4.10에서 교류입력전류는 정현파상에 제어되어지고 있는 것을 알 수 있으며, 
역률은 거의 단위 역률을 달성하고 있다. 그림 4.11과 그림 4.12는 정격부하와 
무부하에 있어서 스위칭 동작의 실험 파형을 나타낸 것이다. 그림 4.11과 그림 
4.12에서 알 수 있듯이 턴-온은 전류(轉流)회로에 의하여 동작되며, 영전압 
스위칭(ZVS)과 영전류 스위칭(ZCS)을 하며, 턴-오프는 dv/dt가 스위치의 차
단전류에 의존하기 때문에 정격부하와 무부하에서 dv/dt의 차이가 생기지만, 
모두 dv/dt가 억제되며, 영전압 스위칭(ZVS)을 한다.
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             그림 4.10 각 부의 실험 파형
Fig.  4.10 Experimental waveforms of each part
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            그림 4.11 스위칭 동작파형(정격부하시)

Fig. 4.11 Switching operating waveforms(full load)
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            그림 4.12 스위칭 동작파형(무부하시)

Fig. 4.12 Switching operating waveforms(no load)

  그림 4.13은 부하 급변시의 과도동작 특성을 나타낸 파형이다. 그림 4.13(a)
은 무부하로부터 정격부하로 변화했을 경우이며, 그림 4.13(b)은 정격부하로부
터 무부하로 변화했을 경우의 과도응답 특성을 나타낸 것이다. 
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그림 4.13 부하 급변시의 과도 동작특성
Fig.  4.13 Transient operating characteristics for instantaneous changed load
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  그림 4.13에서 알 수 있듯이 약간의 직류전압변동은 있지만 2주기 정도로 
지난 후에는 정상상태로 도달되며, 부하 변동에 상관없이 역률은 1을 유지한
다. 그림 4.14는 무부하로 게이트 블록(다이오드 정류)으로부터 시동시킬 때의 
응답 특성을 나타낸 파형이다. 그림 4.14에서 알 수 있듯이 제어에 의해서 과
전류가 발생되지 않고 일정한 상태로 이행할 수 있다. 
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그림 4.14 3상 PFC 컨버터 기동시의 과도 특성
Fig. 4.14 Transient operating characteristics of turning on PFC converter 
          starting 

  경부하시의 효율의 향상을 도모하기 위해 주 파워 반도체 스위칭 디바이스
의 온-오프 신호를 그림 4.15의 방식 2(Scheme 2)로 구동시켰다. 그림 4.15
의 방식 1(Scheme 1)은 그림 4.4와 동일한 방법이다. 그림 4.15의 방식 2는 
오프 게이트가 들어가고 있는 사이 추가적으로 온 게이트를 준다. 추가된 온 
게이트 기간 동안에 주 파워 반도체 스위칭 디바이스에 순방향 전류가 흐른 
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것이 없지만, 파워 MOSFET와 다이오드의 양쪽에 전류가 흘려 주 파워 반도
체 스위칭 디바이스의 전압 강하를 저감할 수 있다.
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**
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X
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Q X
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         그림 4.15 기동시의 과도특성
Fig.  4.15 Transient operating characteristics of starting

  그림 4.16은 실험에 의해서 측정된 효율특성과 역률특성을 나타낸 것이다. 
그림 4.16에서 실측효율은 전력변환기만으로 측정하였으며, 제어회로와 게이트 
구동 회로의 손실은 고려하지 않았다. 그리고 실측 효율은 2[kW]부근에서 최
대 효율 98.8[%]을 갖으며, 1[kW]이상에서 역률 0.9를 초과하고, 2.5[kW]이
상에서 역률 0.99이상을 달성하고 있다. 또한 제안한 전력변환 장치의 주 스위
치인 파워 MOSFET의 전압 강하의 상승에 의해서 정격부하 부근에서 효율이 
저하되는 현상이 생기는데 이것은 파워 MOSFET의 병렬수을 증가시켜 개선하
였다.
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그림 4.16 출력용량에 대한 효율과 역률의 특성
Fig.  4.16 Characteristics of actual efficiency and power factor for output capacity
  
  결과적으로 본 논문에서 제안한 새로운 3상 공진형 PWM정류기는 실험과 
시뮬레이션을 통하여 먼저, 소프트 스위칭 동작 및 고역률, 고효율화를 확인하
였으며, 부하의 변동이나 기동에 있어서 안정한 제어가 가능하다. 그리고 제안
한 회로의 소프트 스위칭 동작은 2상 스위칭으로써 휴지하는 상과 다른 2상의 
변환기 교류 전류의 방향을 제한하므로 역행운전에서는 소프트 스위칭이 가능
하지 않으므로 고역률 개선으로써는 유효한 회로로써 할 수 있는 것을 확인하
였다. 끝으로 제안 회로는 전류(轉流)스위치 2개 또는 기본파 60[°]로 상호 작
용한 전류(轉流)스위칭의 PWM 제어가 공용으로 가능하므로 기존의 보조 공
진 전류(轉流)브리지 레그 링크(ARCBLL)스너버 방식에 비하여 회로 구성과 
제어 구성을 간단하게 하였다.
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제 5 장 제안한 고주파 절연형 고역률 3상 입력 1단 

변환 PWM 정류기

  파워 MOSFET, IGBT등 MOS 게이트 파워 반도체 스위칭 디바이스를 이용
한 펄스 변조 스위칭 모드 고주파 절연형 DC-DC 컨버터의 소형․경량화, 고
성능화․저소음화하기 위한 스위칭 주파수의 고주파화 기술이 도입되어지고 
있다. 그러나, 기존의 하드 스위칭 고주파 PWM 방식 절연형 DC-DC 컨버터
는 펄스 변조 캐리어 주파수의 고주파화에 수반하고, 파워 반도체 스위칭 디바
이스의 스위칭 손실의 증대나 스위칭 과도현상에 수반한 전압 서지나 전류 서
지에 의한 EMI의 노이즈의 발생등의 문제점이 있으며, 스위칭 주파수의 고주
파화에도 한계가 나타나고 있다. 이러한 문제를 효과적이면서 동시에 해결하기 
위해 스위칭 모드 PWM DC-DC 컨버터내의 파워 반도체 스위칭 디바이스와 
고주파 변압기를 포함한 LC공진회로, 스너버 회로등을 이용하여 영전압 스위
칭(ZVS) 또는 영전류 스위칭(ZCS)의 상태 천이로 온 시키는 소프트 스위칭 
PWM 방식 고주파 절연형 DC-DC 컨버터의 회로 기술에 대한 연구 개발이 
활발하게 이루어지고 있다.
  일반적으로 공진전류 모드를 도입한 펄스 변조 소프트 스위칭 DC-DC 컨버
터는 파워 반도체 스위칭 디바이스의 스위칭에서 LC공진 현상을 한 주기 내에 
부분적 또는 전체적으로 이용하여 영전류모드 또는 영 전압모드에 의한 소프
트 스위칭 펄스 전류 방식을 이용한다. 연속 공진 전류 전환방식은 고주파 변
압기의 기생 회로 파라미터를 이용하여 공진 동작하기 때문에 회로는 간단하
나 파형이 정현파 공진 상태이기 때문에 파워 반도체 스위칭 디바이스, 고주파 
변압기, 직렬 보상 공진 컨덴서에 관련된 전압 또는 전류의 피크값이 커져 정
주파(定周波)PWM 방식을 이용한 출력 제어법은 잘 사용하지 않는다. 하지만 
일부 산업체에서 실용화되고 사용하므로 문제점의 개선에 관한 연구가 필요하
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다. 이에 반해 부분 공진 전압 방식은 스위칭의 모드 천이 전후에서 공진 회로
를 부분적으로 동작시키므로 스위칭 천이 영역 전후 이외에서 파워 반도체 스
위치의 단자 전압 파형이 구형파, 즉 에지 공진 파형이 가능하기 때문에 고주
파 PWM 방식으로 출력 전압을 제어할 수 있다. 이러한 특성을 이용하여 전원 
방식의 고성능, 고효율, 저노이즈 등에 많이 적용되어 연구되고 있다. 
  그러므로 본 논문에서는 고주파 변압기의 여자 전류를 이용하지 않고, 인덕
턴스를 이용한 새로운 부분공진 영전압 스위칭 PWM 제어 고주파 절연형 풀-
브리지 DC-DC 컨버터의 회로를 제안하여 그 동작 원리를 기존 방식과 특성
을 비교하고자 한다. 또한, 고주파 절연 변압기 2차측에 동기 정류용 파워 
MOSFET에 새로운 기능을 부가한 온-오프 제어 방식을 이용하여 넓은 부하 
범위에 걸쳐 안정된 영전압 스위칭(ZVS)동작을 실현하고자 한다. 끝으로 제안
한 DC-DC 컨버터의 실험장치에 의해서 실측 효율을 97[%]이상 달성하고자 
하며, 직류 무정전원의 PWM 정류기의 출력단에 이용되는 새로운 방식을 스위
칭 전원으로서 유효성을 증명하고자 한다.

5.1 기존의 소프트 스위칭 PWM DC-DC 컨버터의 회로구성 및 원리

  그림 5.1은 기존의 무손실 스너버 컨덴서에 의한 고주파 변압기 1차측 부분 
전압 공진 ZVS PWM방식 DC-DC 컨버터의 주 회로를 나타낸 것이다. 그림 
5.1에서 고주파 절연 변압기의 1차측은 무손실 스너버 컨덴서를 주 스위치와 
병렬로 접속한 풀 브리지형태로 구성을 하고 있으며, 고주파 변압기 기생 회로
의 파라미터로 인덕턴스 LS와 여자 인덕턴스 LP를 이용하며, 각각의 주 스위치
는 영전압 소프트 스위칭(ZVS)을 실현하고 있다. 즉, 파워 반도체 스위칭 디
바이스에 병렬에 접속된 무손실 스너버 컨덴서와 LS 및 LP를에 의한 공진 동
작모드를 이용하여 ZVS을 실현하고 있다. 일반적으로 인덕턴스 LS와 여자 인
덕턴스 LP를는 고주파 트랜스를 소결합 설계한 것으로 기생 회로 파라미터로 
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이용이 가능하지만, 외부 별도의 회로 부품을 이용할 수 도 있다. 이 중에서 
대표적으로 LS와 보상 컨덴서를 이용하여 직렬공진 시키는 방식이 있다. 이 방
식은 부품의 개수, 공진에 의한 도통손실, 전압과 전류의 피크 스트레스가 증
가하기 때문에 본 논문에서는 이용하지 않았다.
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그림 5.1 기존의 부분 공진형 ZVS PWM DC-DC 컨버터
Fig. 5.1 Conventional partial resonant type ZVS PWM DC-DC converter 

  그림 5.2는 기존 회로 방식의 각 스위치의 온-오프 전압 펄스 신호 순서와 
동작 모드를 나타낸 것이다. 그림 5.2에서 삼각파 캐리어와 기준 신호 ±DREF

을 순시 비교하고, 이것에 데드 타임 Td를 부가한 온-오프 신호를 각 파워 
MOSFET의 드라이버 회로에 공급한다. 기준 DREF가 0일 때 그림 5.1의 고주
파 절연형 DC-DC 컨버터는 최대 출력을 얻는 구조로 되어 있다.
  그림 5.3은 동작 모드 천이와 각 모드의 등가 회로를 나타낸 것이며, 모드 
해석은 다음과 같다.
 (1) Mode 1：전력전달모드(t≤t1)
  Mode 1은 직류전원VIN을 스위치 QI1과 QI4를 통하여 부하측으로 전력을 공
급되는 모드이다. 이때, 인덕턴스 LS와 여자 인덕턴스 LP에 전류가 흐르며, 에
너지가 축적된다.
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그림 5.2 기존의 소프트 스위칭 PWM 고주파 절연형 PWM DC-DC컨버터 
         회로의 동작 파형
Fig. 5.2 Operating waveform of conventional soft switching PWM hight 
         frequency transformer DC-DC converter circuit
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 (2) Mode 2：스위치QI1의 영전압 스위칭 모드(t1<t≤t2)
  Mode 2는 스위치 QI1에 전류가 남아 있는 상태로 턴-오프하는 모드이다. 
이때, LS의 에너지가 스위치 QI1에 병렬로 접속된 컨덴서에 충전되며, 스위치 
QI1의 단자 전압은 무손실 스너버 컨덴서와 턴-오프 전류로 정해지는 경사로
써 0로부터 서서히 상승하고, 동시에 스위치 QI2의 단자 전압이 감소한다.

 (3) Mode 3：환류 모드(t2<t≤t3)
  Mode 3은 스위치 QI2의 단자 전압이 0가 되는 모드이다. 이때, LP의 전류
는 스위치 QI4와 QI2로 환류(還流)한다. Mode 3에서 스위치 QI2는 영전압 턴
-온 한다.

 (4) Mode 4：스위치 QI4의 영전압 스위칭 모드(t3<t≤t4)
  Mode 4는 스위치 QI4를 턴-오프하는 모드이다. 이때, LS의 에너지가 스위
치 QI4에 병렬로 접속된 무손실 스너버 컨덴서를 충전한다. 그리고 스위치 
QI4의 단자 전압은 0로부터 서서히 상승하고, 동시에 스위치 QI3의 단자 전압
이 감소한다.

 (5) Mode 5：스위치 QI3의 영전압 턴-온 모드(t4<t≤t5)
  Mode 5는 스위치 QI3의 단자 전압이 0가 되는 모드이다. 이때, LS의 전류
는 스위치 QI3에 병렬로 접속된 다이오드에 전류(轉流)한다. 이 기간에 스위치 
QI3은 영전압 턴-온 한다.　

 (6) Mode 6：다이오드의 전류(轉流) 모드(t5<t≤t6)
  Mode 6은 다이오드 DO1의 전류가 서서히 감소하고, 다이오드 DO2의 전류
가 증가하는 모드이다.
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그림 5.3(a) 기존의 소프트 스위칭 DC-DC 컨버터 회로의 동작 모드 천이와
            등가회로
Fig. 5.3(a) Operating mode transitions and equivalent circuits of 
            conventional soft switching PWM DC-DC converter



79

LS

QI4

QI2

Lo
ad

iQI2

iS
iO

LO
VIN iDO1

DO1

CO
QI3

LP

iP

LS

QI2

Lo
ad

iQI2

iS
iO

LO
VIN iDO1

iDO2

DO1

DO2

CO
QI3

LP

iP

LS

QI4

QI1

QI2

Lo
ad

iQI2

vQI2

vQI1iQI1 iS
iO

LO
VIN

iDO2

DO2

CO
QI3

LP

iP

Mode5

Mode6

Mode7

그림 5.3(b) 기존의 소프트 스위칭 DC-DC 컨버터 회로의 동작 모드 천이와 
            등가 회로
Fig. 5.3(b) Operating mode transitions and equivalent circuits of 
            conventional soft switching DC-DC converter

 (7) Mode 7：전력전달 모드(t6<t≤t7)
  Mode 7은 스위치 QI2와 QI3을 통하여 부하측으로 전력을 공급하는 모드이
다. 이때, LP에 여자 전류가 축적된다.

  스위치 QI1과 QI4가 턴-오프될 때에는 파워 반도체 스위칭 디바이스에 인가

된 dv/dt는 각자의 턴-오프 때의 , 의 값에 의해서 정해진다. 이 전류는 
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iLP
와 i 0의 합이며, 특별히 경부하에서는 i 0가 불연속이 되기 때문에 , 

가 작아진다. 따라서, 턴-오프일 때의 파워 반도체 스위칭 디바이스에 관련
된 dv/dt는 작아진다. 이 때문에 Mode 2와 Mode 4에서 파워 반도체 스위칭 
디바이스의 단자 전압은 상승하며, 끊어지지 않는다. 하지만 Mode 3과 Mode 
5에서는 파워 반도체 스위칭 디바이스의 턴-온시 하드 스위칭이 되므로 서지 
전류와 스위칭 손실 및 노이즈가 발생한다. 그러므로 LP의 인덕턴스 값을 작게 
설계하여 iL P

에 큰 전류를 흐르게 함으로써 턴-오프 전류의 부족을 막아주는 
설계 방식을 사용하였다. 그러나, 이 iLP

는 부하측에 전달되지 않는 무효 순환
전류성분이고, 이 전류에 의하여 경부하뿐만 아니라 중부하영역에 있어서도 회
로 손실이 증가되는 문제점이 있다. 이러한 문제점을 해결하기 위해서 본 논문
에서는 무정전 전원장치에 적용되는 새로운 고주파 절연형 소프트 스위칭 
PWM DC-DC 컨버터를 제안하였다.

5.2 제안한 소프트 스위칭 PWM DC-DC 컨버터의 회로구성 및 원리

  그림 5.4는 제안한 고주파 절연형 소프트 스위칭 PWM DC-DC 컨버터의 
주 회로 구성을 나타낸 것이다. 제안한 회로는 기존의 고주파 절연형 소프트 
스위칭 PWM DC-DC 컨버터 회로의 고주파 절연 변압기 2차측에 파워 
MOSFET QO1, QO2을 이용하여 동기 정류시켜으며, 이러한 2차측의 파워 
MOSFET를 1차측의 파워 MOSFET의 소프트 스위칭 동작을 실현하기 위해 
새로운 온-오프 제어방식을 사용하였다. 또한, 고주파 변압기에 병렬로 접속된 
등가 여자 인덕턴스 LP를 크게 설계함으로써 무효전류를 적게 하고, 동시에 출
력 필터 인덕터 L0의 값을 그림 5.1과 비교하여 5분의 1 정도로 줄었다. 기존
의 동기 정류 방식은 다이오드 DO1, DO2에 전류가 흐르고 있는 기간에 DO1, 
DO2에 대응한 파워 MOSFET를 도통시키는 방식인데 반해 제안한 동기 정류 
방식은 파워 MOSFET와 이것에 병렬로 접속된 다이오드의 양쪽에 전류를 흐



81

르게 함으로써 기존의 고속 다이오드 정류 방식으로는 얻을 수 없는 낮은 전
압 강하를 얻을 수 있으며, 정류기부의 변환 손실을 저감시킬 수 있다. 또한, 
제안한 회로는 2차측의 동기 정류용 파워 MOSFET를 50[%]의 듀티율(d)로 
능동적으로 온-오프 시키는 것으로 1차측의 파워 MOSFET의 소프트 스위칭
을 도와주으로써 무부하을 포함한 넓은 부하 변화 범위에서 영전압 소프트 스
위칭 동작을 실현할 수 있다.
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그림 5.4 제안한 고주파 절연형 소프트 스위칭 PWM DC-DC 컨버터
Fig. 5.4 Proposed hight frequency transformer soft switching PWM DC- 
        DC converter

  그림 5.5는 제안한 회로의 제어 방식에 있어서 온-오프 신호의 생성 및 동
작 파형을 나타낸 것이다. 그림 5.5(a)에서 주 스위치 QI1에서 QI4의 온-오프 
신호는 그림 5.2와 동일하지만 고주파 절연 변압기 2차측의 파워 MOSFET 
QO1, QO2에 듀티율 50[%]의 새로운 온-오프 신호를 공급하고 있다. 그림 
5.5(b)에서 출력 전류 파형이 해칭된 부분은 파워 MOSFET(QO1 또는 QO2)와 
이것에 병렬로 접속된 다이오드의 양쪽에 전류가 흐르고 있는 기간을 나타낸 
것이다. 그림 5.5에서 알 수 있듯이 고주파 절연 변압기 2차측 전류가 고속 다
이오드와 파워 MOSFET에 병렬로 흐르는 것 외에는 그림 5.2와 거의 동일한 
파형을 얻을 수 있다. 그림 5.6은 무부하에 있어서 제안한 DC-DC 컨버터 회
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로의 일정 동작 파형을 나타낸 것이다. 
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그림 5.5 제안한 DC-DC 컨버터의 동작 전압과 전류 파형
Fig. 5.5 Operating voltage and current waveforms of the proposed DC-DC 
         converter
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그림 5.6 제안한 DC-DC 컨버터의 동작 전압과 전류 파형(경부하시)
Fig. 5.6 Operating voltage and current waveforms of the proposed DC-DC 
         converter(in case of light-load)
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  그림 5.7은 제안 회로의 무부하에 있어서 동작 모드 천이와 등가 회로를 나
타낸 것이며, 동작원리를 설명하면 다음과 같다.

 (1) Mode 1：전력전달모드
　Mode 1은 직류 전원전압(VDC)을 스위치 QI1과 QI4를 통하여 부하측으로 전

력을 공급하는 모드이다. 이때, L0의 전류는 증가하고, LS에 전류가 축적된다.

 (2) Mode 2 : 스위치 QI1의 영전압 스위칭 모드
  Mode 2는 스위치 QI1을 턴-오프 하는 모드이다. 이때, LS의 에너지가 스위
치 QI1에 병렬로 접속된 컨덴서를 충전하며, 스위치 QI1의 단자 전압은 0로부
터 서서히 상승하며, 동시에 스위치 QI2의 단자 전압이 감소한다.

 (3) Mode 3：환류 모드
  Mode 3은 스위치 QI2의 단자 전압이 0이 되는 모드이다. 이때, LS의 전류는 

스위치 QI4와 QI2로 환류(還流)한다. 이 기간에 스위치 QI2는 영전압 턴-온한

다. 스위치 QI1과 QI4가 도통하고, LS을 포함한 고주파 변압기의 입력 단자 전

압이 0가 되기 때문에 L0의 전류가 감소한다.

 (4) Mode 4：스위치 QO1의 턴-오프 & 스위치 QO2의 턴-온하는 모드
　Mode 4는 스위치 QO1가 영전압 턴-오프하고, 스위치 QO2는 영전류 턴-온되

는 모드이다. 이때, L0의 전류와 iD 01
가 감소하며, 스위치 QO2에 전류가 흐르게 

된다. 그리고 LS의 단자 전압이 0이 되며, 스위치 QI4의 전류는 상승한다.

 (5) Mode 5：다이오드 D01의 역회복 모드
  Mode 5는 iD 01

가 0가 되어 다이오드 D01이 역회복 되는 모드이다. 이때, L0
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의 전류는 감소하고, iQ 02
는 부(-)로 증가한다. 그리고 LS의 전류, 즉 스위치 

QI4의 전류는 상승한다.

 (6) Mode 6：스위치 QI4의 영전압 스위칭 모드
  Mode 6은 스위치 QI4를 턴-오프 하는 모드이다. 이때, LS의 에너지가 스위
치 QI4에 병렬로 접속된 컨덴서를 충전하고, 스위치 QI4의 단자 전압은 0로부
터 서서히 상승한다. 그리고 동시에 스위치 QI3의 단자 전압이 감소한다.

 (7) Mode 7：스위치 QI3의 영전압 턴-온 모드
　Mode 7은 스위치 QI3의 단자 전압이 제로가 되는 모드이다. 이때, LS의 전

류는 스위치 QI3에 병렬로 접속된 다이오드에 흐른다. 이 기간에 스위치 QI3

은 영전압 턴-온 한다. 그리고 iQ 02
의 극성이 반전되고, 스위치 QO2와 다이오

드 D02에 병렬로 전류가 흐르다.

  앞에서 서술한 것처럼 제안한 고주파 절연형 영전압 소프트 스위칭 PWM 

DC-DC 컨버터 회로는 온-오프 기능부 동기 정류용 능동 스위치 QO1과 스위

치 QO2의 스위칭 작용에 의하고, 한계 설계된 출력 필터 인덕터 L0에 전류 리

플이 생기며, 이 전류에 의해서 스위치 전류 iQ 1
∼iQ 4

는 상승한다. 따라서, 기

존의 소프트 스위칭 회로에서 전류의 상승에 필요했었던 LP을 생략한 고주파 

변압기 설계라고 할 수 있기 때문에, 고주파 변압기, 파워 반도체 스위칭 디바

이스의 전류 증대도 대폭적으로 저감할 수 있다.
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그림 5.7 제안한 PWM DC-DC 컨버터의 동작천이와 등가회로(무부하시)
Fig. 5.7 Mode transitions and equivalent circuits of the proposed PWM 
         DC-DC converter(in case of no load)

5.3 실험결과 및 고찰

  그림 5.8은 본 논문에서 제안한 DC-DC 컨버터 회로와 제어계를 포함한 실

험장치를 나타낸 것이며, 표 3은 그에 따른 회로 정수를 나타낸 것이다. 그림 

5.8에서 스위칭 디바이스의 온-오프 신호를 생성하기 위해서 먼저, 출력 전압
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값 v0을 검출하여 기준 입력 신호 VREF의 차이를 비례 적분한 것으로 펄스 폭 

변조기의 입력 기준 DREF를 생성한다. 그리고 펄스 폭 변조기의 입력 기준 

DREF와 삼각파 캐리어 신호 C을 비교하여 각 파워 반도체 스위칭 디바이스의 

온-오프 신호를 생성하며, DC-DC 컨버터 회로의 제어 시스템은 원칩 마이크

로컴퓨터로 구성하였다.
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       그림 5.8 제안한 DC-DC 컨버터의 실험장치
Fig. 5.8 Experimental devices of proposed DC-DC converter

  그림 5.9와 그림 5.10은 50[A]부하시와 무부하에 있어서 실험 파형을 나타낸 

것이다. 두 그림에서 알 수 있듯이 스위치 단자 전압 vQ 2
의 dv/dt가 억제되며, 

전압 소프트 스위칭이 달성된다. 
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            표     3 실험에 사용된 회로 정수
Table.  3 Circuit parameters used in experimental 

Item Symbol Value
Input DC voltage VIN 350VDC

Output DC voltage VO 51V
Switching frequency fS 32kHz
Primary-side MOSFET QI1～QI4 2SK1522×3 Parallel
Secondary-side MOSFET QO1, QO2 2SK3158×6 Parallel
Lossless snubber condenser CI1～CI4 4.7nF×2Parallel
Resonant reactor LS 20μH
Smoothing reactor L0 6μH
Smoothing condenser C0 1000μF×6 Parallel
High-frequency transformer core PQ50/50 Ferrite core PC44
Diode MOSFET body-diode
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            그림 5.9 실험결과 파형(50[A]부하）

Fig. 5.9 Experimental result waveforms(50[A] load)
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             그림 5.10 실험결과 파형(무부하）

Fig. 5.10 Experimental result waveforms(no-load)

  그림 5.11은 부하 전류에 대한 실측 변환 효율과 변환 손실의 부하 특성을 

나타낸 것이다. 그림 5.11에서 알 수 있듯이 제안한 전력변환의 전 손실은 출

력 전력에 대하여 증가되며, DC-DC컨버터의 최대효율은 97.5[%]를 달성하고 

있다.
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     그림 5.11 부하 전류에 따른 효율과 손실

     Fig. 5.11 Efficiency and power loss characteristics with load current
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  결과적으로 제안한 회로는 새로운 직류 무정전전원장치으로서 기존의 동기 

정류 방식을 이용한 고주파 절연형 소프트 스위칭 PWM DC-DC 컨버터에 고

주파 절연 변압기의 2차측에 동기 정류용 파워 액티브 스위치를 부가한 회로

이다. 이 부가된 스위치의 온-오프 작용에 의해서 주 스위치의 턴-오프 전류

가 상승하며, 무손실 컨덴서의 충․방전 동작을 완전하게 시킬 수 있다. 그리고 

제안한 소프트 스위칭 PWM DC-DC 컨버터 회로의 동작 원리와 특징을 기존

의 방식 소프트 스위칭 PWM DC-DC 컨버터와 비교한 결과 제안한 소프트 스

위칭 PWM DC-DC 컨버터 회로는 무부하로부터 정격 부하에 걸치는 넓은 부

하 범위에서 영전압 소프트 스위칭(ZVS)을 실현할 수 있다. 또, 기존의 연속 

공진전류 전류(轉流)방식의 영전류 소프트 스위칭 PFM 제어 DC-DC 컨버터 

방식에 비해 파워 반도체 스위칭 디바이스나 고주파 변압기 코일의 피크 전류

가 적기 때문에 전체적인 도통 손실의 저감 및 온-오프 기능부 동기 정류 효

과나 필터 인덕터의 인덕턴스의 저감 효과가 더해진다. 그리고 97.5[%]의 극히 

높은 전력 변환 효율을 얻을 수 있다. 이러한 결과에 의해서 제안한 소프트 

스위칭 PWM DC-DC 컨버터 회로는 통신 정보 에너지 플랜트뿐만 아니라, 신

에너지 에넬기 이용의 전력 인터페이스로서의 분산 전원, 이 밖에 자동차용 

42[V] 전원화 시스템이나 항공 우주 시스템의 전력 인터페이스 전원 등으로서 

유용한 적용할 수 있는 것으로 사료된다.
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제 6 장 제안한 고주파 절연형 고역률 3상 입력 1단 

변환 PWM 정류기

  최근 3상 전원을 이용한 AC-DC 전력변환기는 수 kW 이상의 통신용 전원으

로 사용되고 있으며, 3상 입력 전류의 고조파 규제에 만족하는 고주파 절연형 

고역률 AC-DC 컨버터에 관한 연구가 활발히 이루어지고있다. 그 중에서 DC 

48[V]출력을 필요로 하는 통신용 전원은 고역률이면서 정현 입력전류의 파형을 

가지는 액티브 PWM 정류기를 일반적으로 사용한다. 하지만, 이 액티브 PWM 

정류기는 DC 48[V]를 얻기 위해서 DC-DC 컨버터 회로를 필요로 하기 때문에 

회로 시스템이 복잡하며, 회로의 부품 수가 증가되어 코스트가 상승하는 단점

이 있다. 이를 개선하기 위해서 회로 구성이 간단하면서 절연 기능을 갖는 플

라이백형 정류기가 이용되어지고 있다. 그러나, 플라이백형 정류기는 입력 전

압의 변화에 따라 스위치의 전압이 상승하는 현상이 발생되며, 스위치의 턴-오

프시 전류가 크기 때문에 대용량화나 고효율화에 문제가 되어지고 있다. 

  이러한 문제점을 해결하기 위해서 본 논문에서는 새로운 포워드형 3상 PWM 

정류기를 제안하여 DC 48[V] 통신용 전원시스템을 구성하고자한다. 제안한 포

워드형 3상 PWM 정류기를 이용한 DC 48[V] 통신용 전원시스템은 각 선간에 

스위치와 인덕터 그리고 콘덴서가 조합된 전력변환장치로 구성되며, 전력변환

장치내의 각  스위치의 턴-온시 제어 주기내의 도통시간을 조정하여 역률１의 

정현파 전류를 얻고자 한다. 그리고 포워드 형태로 구성함으로써 스위치의 온-

오프시 발생되는 피크 전류를 작게 하여 변환 효율 92.1[%]을 얻고자 한다. 또

한 고조파 입력전류 규제값(IEC61000-3-2 Class-A)을 만족하는 입력 전류를 얻

고자 하며, 3상 전원의 왜곡이 중첩되는 상태에서도 출력 전압의 맥동성분을 

저감시키고자 한다. 이러한 모든 결과는 시뮬레이션과 실험을 통하여 확인하고

자 한다.
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 6.1 회로구성 및 특성

  그림 6.1은 앞서 제안한 고주파 절연형 3상 교류 입력 통신용 직류 전원의 

구성을 나타낸 것이다. 이 회로는 3상 상용 전원계 VAC로부터 종합 역률 1로 

전류를 입력하여 중간 전압을 출력하는 3상 PWM 정류기와 그 중간 전압을 절

연하여 DC 48[V]로 변환하는 DC-DC 컨버터, 10개의 스위치 소자, 게이트 펄스 

발생회로, 평활용 직류 콘덴서, 전압 검출기로 구성된다
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3 Phase PWM Rectifier

DC/DC Converter

그림 6.1 종래의 3상 입력 통신용 전원의 회로 구성

Fig. 6.1 Circuit configuration of conventional three phase input communication 

        power supply

  그림 6.2는 제안한 고주파 절연형 3상 PWM 정류기의 기본 구성을 나타낸 

것이다. 고주파 절연 변압기의 2차측은 그림 6.1과 동일한 구성이며, 3상 교류 

전원측은 각 선간에 접속된 고주파 절연 변압기와 양방향 파워 반도체 스위칭 

디바이스의 직렬 회로로 구성된다. 그리고 고주파 절연 변압기의 1차 권선은 
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모두 전자기 결합되어 있으며, 각 권선의 단자 전압은 동일하다. 또한, 양방향 

파워 반도체 스위칭 디바이스의 온-오프 상태에 의해서 고주파 절연 변압기의 

단자 전압과 고주파 절연 변압기에 흐르는 전류를 제어하고, 각 상의 전류

  는 교류 전압에 대하여 역률 1이 되도록 제어한다. 제안 회로는 종래 

회로보다 스위치의 개수가 적으며, AC-DC와 DC-AC의 전력변환을 위한 평활

컨덴서와 전압검출기가 필요로 하지 않으므로 시스템 구성이 간단하다.
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그림 6.2 제안한 3상 입력 직류용 전원 회로 구성
Fig.  6.2 Proposed three phase input DC power circuit configuration

  그림 6.2에서, 각 위상 컨버터의 권선은 공통 코어에 연결되기 때문에, 3개
의 고주파 절연 변압기 1차측 권선 단자 전압은 동일하다. 이 고주파 절연 변
압기의 단자 전압 는 스위치 QRS, QST, QTR가 도통하고 있는 때 전압, , 
이며, 는 스위치 QRS, QST, QTR가 오프된 상태에서 2개의 고주파 절연 변
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압기의 2차 코일에 흐르는 전류이다. 그리고, 다이오드 DO1과 DO2가 도통되면 
고주파 절연 변압기의 단자 전압는 제로가 된다. 
  제안한 3상 전력변환기를 Conv1~Conv3으로 독립한 전력변환기로 하였으며, 
직류 평활리액터 LO의 전류의 전류 리플와 고주파 절연 변압기의 여자 전류, 
커패시터CRS, CST, CTR등에 흐르는 무효전류는 작으므로 아래의 식에서는 생략
하였다.
  스위치 QRS가 도통하고 있는 상태에서 스위치 QRS에 흐르는 전류

는 식 

(6.1)과 같이 된다.





                                         (6.1)

 여기서,  는 고주파 절연 변압기의 1차, 2차의 권수이다.

  QRS
의 고주파 성분은 CRS로 흐르고 RS에는 QRS

의 고조파 성분을 제거한 저

주파 성분이 흐르며, 시비율을 가지는 스위치 QRS가 턴-온될 때 스위치에 

흐르는 전류는 식 (6.2)과 같이 된다.

  


 ⋅⋅                            (6.2)

  식 (6.2)에서  는 의 부호인 +1( ) 혹은 -1( )의 
어떠한 값을 가지며, 식 (6.2)에서 시비율로 정리하여 표현하면 식 (6.3)과 
같다. 

 






                                     (6.3)
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  여기서, 는 의 절대값이며, 의 리플은 충분히 작고 무시할 수 있다

고 가정하면 는 와 비례 관계가 된다. 스위치 QST와 QTR에 대해서도 

마찬가지이다.

  그림 6.2에서   와   의 관계를 식으로 나타내면 식 (6.4)
과 식 (6.5)이다. 

   

  

  









                                     (6.4)

 ⋅ 

 ⋅

 ⋅









                                      (6.5)

  식 (6.5)에서 는 비례상수이며, PWM 정류기의 입․출력상태에 따라 조정
하는 값이다.    는 공통의 보정량를 나타낸 것이다. 제어 주기내의 
고주파 절연 변압기의 평균 단자 전압을 제로로 하기 위해서 보정량을 
이용하였으며, 식으로 나타내면 식 (6.6)과 같다.

 ⋅ ⋅⋅                                  (6.6)

  식 (6.6)에서   는 식 (6.3)과 식 (6.5)에 의해서 구해지며, 이것을 
식 (6.6)에 대입하면 식 (6.7)과 같이 된다．
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 






⋅ ⋅⋅     (6.7)

  식 (6.7)을 0으로 놓고 에 대해 풀면 식 (6.8)이 된다.

RS  ST TR


RS  ST TR 
      



              (6.8)

  단, peak(RS, ST , TR)는 괄호 안의 요소에서 절대값이 가장 큰 요소를 가
리킨다.

  식 (6.8), 식 (6.5), 식 (6.3)으로부터, 각 파워 반도체 스위칭 디바이스의 
온 시비율   을 유도한다.
  그림 6.3과 그림 6.4는   의 진폭을 1로 하고, K=0.577, ․
(n=0.6)의 조건에서 일반적인 회로와 제안한 회로의 온의 시비율 
  과 고주파 절연 변압기의 평균 단자 전압의 파형을 나타낸 것
이다. 그림 6.3과 그림 6.4에서 각 상의 전류  는 역률１의 정현파 전류
를 얻을 수 있으며, 그림 6.3에서는 제어 주기내의 고주파 절연 변압기의 평균 
단자 전압()에 전원 주파수의 3배의 저주파신호가 중첩되어지는데 반하여 
그림 6.4에서는 제어 주기내의 고주파 절연 변압기의 평균 단자 전압()이 
제로가 되어 고주파 절연 변압기에 저주파의 전압이 중첩되지 않는 것을 확인
할 수 있다. 즉, 그림 6.4와 같이 식 (6.8)의 에 의한 보정을 가함으로써 고
주파 절연 변압기를 사용할 수 있다.
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      그림 6.3 교류 전압과 시비율의 관계(=0)
Fig.  6.3 Relation between line voltage and on duty factor(=0)

  앞에서 구한 온시의 시비율  로부터 타이밍 신호 을 

식으로 나타내면 식 (6.9)~식 (6.11)과 같이 된다. 식 (6.9)~식 (6.11)에서  
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 는   의 상한값이며,   는   의 

하한값을 나타낸 것이다.
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        그림 6.4 교류 전압과 시 비율의 관계(식 6.8의 를 적용했을 때)
Fig. 6.4 Relation between line voltage and on duty factor

                 (When  in Eq. 6.8 is applied)
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(1) 와 가 동일 부호일 때(Mode=1)
  

  

   

  

   

  









                                 (6.9)

(2) 와 가 동일 부호일 때(Mode=2)
  

  

   

  

   

  









                                (6.10)

(3) 와 가 동일 부호일 때(Mode=3)
  

  

   

  

   

  









                                (6.11)
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   여기서, 는 반송파 주기내의 데드 타임시 비율이다.
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           그림 6.5 온-오프 신호 생성 방법
Fig. 6.5 Signal generation process of on-off signal.

  그림 6.5는 제안한 회로의 스위치 QRS, QST, QTR의 온-오프 신호  , , 
를 나타낸 시뮬레이션 파형이다. 그림 6.5에서 , , 는 식 (6.9)~식 
(6.11)에 의해서 다음과 같은 조건에서 동작되어진다.
  ①         



102

  ②         

  ③         

  ④ 그외 경우       

  단, 는 그림 6.2에서 스위치 QRS의 온-오프 신호이며, 1일 때 스위치 
QRS를 온으로 하고, 그 이외로 오프로 한다. , 도 스위치 QST, QTR에 대
해 동일하게 동작되어지며, 그때의 파형은 그림 6.5와 같다.
  그림 6.6은 제어 블록을 나타낸 것이다. 그림 6.6에서 ④ 비교파 작성부는 
mode 신호가 2(TR과 RS가 동일 부호)인 경우를 나타내고 있다.

                 그림 6.6 제어 시스템 블록도
Fig. 6.6 Control system block diagram

  제안한 회로(그림 6.2 참조)는 순방향(강압)이므로 출력 전압에 상한이 있
어 정상 상태에서 제어 주기내의 평균전압과 출력전압는 같아진다. 그
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리고 스위치 QRS가 도통하고 있는 상태에서는 고주파 절연 변압기의 단자 전
압에 도통전압가 인가되며, 제어 주기내의 평균전압에는 ⋅

의 전압이 걸린다. 스위치 QST와 QTR에 대해서도 마찬가지이다. 그리고 스위치 
QRS, QST, QTR의 제어 주기내의 온 타임일 때 시비율은 각각   있기 
때문에 출력전압는 식 (6.12)와 같이 된다.

 


⋅⋅⋅                (6.12)

  또한, 스위치 QRS, QST, QTR을 동시에 2개 이상 도통시키는 것이 불가능하
며, 데드 타임의 시간 비율는 식 (6.13)으로 성립된다. 

 ≦                                   (6.13)

  식 (6.12)에 식 (6.13)을 대입하여 출력 전압을 나타내면 식 (6.14)와 같다.

 ≦





⋅                                 (6.14)

  여기서,는 교류 선간 전압의 최대값이며, 다이오드, IGBT 등의 전압 강
하는 고려하지 않고, 상용 교류 전압은 왜곡이 없는 3상 평형 정현파 전압이
다.
  예를 들면, 스위칭 주파수 24[kHz](제어 주기 41.7[us]), 데드 타임 1[us]
의 조건하(=0.024)로, 입력 전압 200[V](=282.8[V]), 고주파 절연 변
압기의 권수비 N1/N2를 3으로 설정한다면 약 58[V]가 최대 출력 전압이 된다.
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 6.2 실험 결과 및 고찰

  표 4는 실험에 사용된 회로 정수를 나타낸 것이다. 고주파 절연 변압기내의 
누설 인덕턴스에서 발생되는 서지 전압을 억제하기 위해서 변압기 1차측 코일 
3쌍의 단자에 병렬로 컨덴서 1.5[nF]와 저항 25[Ω]을 직렬로 접속하여 구성
된 RC 스너버를 접속하였다.

             표     4 실험에 사용된 회로 정수
Table. 4 Circuit parameters using experimental
Item Symbol Value

Switching Frequency f 24kHz
Utility AC voltage     3φ 200V
Output power(voltage/current) P0 1.4kW(56V-25A)
Condensers CRS，CST，CTR 3.3uF
Turn ratio of transformer N1 : N2 29：12
Smoothing reactor LO 100uH
Smoothing condenser CO 680uF
Dead time  1.0us

  그림 6.7은 교류 계통 전압과 입력전류의 실험 파형을 나타낸 것이며, 그림 
6.8은 그림 6.7의 입력 전류의 파형을 주파수 분석한 결과를 나타낸 것이다. 
그림 6.7에서 입력 전류는 정현파상태로 제어되고 있을 것을 알 수 있으며, 그
림 6.8에서는 제안한 회로의 2～40차 고조파 전류의 성분이 고조파 입력전류 
규제값(IEC61000-3-2 Class-A)을 만족하는 것을 알 수 있다.
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    그림 6.7 계통 전압과 입력 전류의 실험 파형
Fig.  6.7 Experimental waveforms of grid voltage and input current
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           그림  6.8 R의 고조파 성분 해석
Fig.  6.8 Analysis of the harmonic component of R
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  그림 6.9는 IGBT의 전압 및 전류 실험 파형을 나타낸 것이다. 그림 6.9에서 
알 수 있듯이 2차측에 접속된 직류 리액터의 작용에 의해 통류 기간에 있어서
의 QRS는 피크가 억제된다. 
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    그림 6.9 IGBT의 단자 전압과 전류 실험 파형
Fig. 6.9 IGBT terminal voltage and current experimental waveform
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       그림 6.10 변압기의 단자 전압 실험 파형
Fig. 6.10 Transformer terminal voltage experiment waveform
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  이 때문에 전류가 제로로부터 상승하는 플라이백 방식에 비해, 피크 전류 및 
차단 전류가 작아진다. 그림 6.10은 변압기의 2차측 단자 전압의 실험 파형을 
나타낸 것이다. 그림 6.10에서 단자 전압은 제어주기 내에서 평균이 0이 되도
록 제어되어 변압기의 포화를 방지하는 것을 알 수 있다.
  그림 6.11은 부하변화에 따른 효율과 역률의 특성을 나타낸 것이다. 그림 
6.11에서 부하 전류가 15[A]이상일 때 입력 역률은 99[%]이상, 최대 변환 효
율은 92.1[％]가 얻을지는 것을 확인할 수 있다. 그리고 제안한 회로의 정격 
부하 부근의 손실은 112[W]를 가지는데 이것은 제어 회로에서 10[W], 스위
치 소자(IGBT)의 스위칭 손실과 도통 손실이 각각 22[W], 18[W]，2차측 다
이오드의 손실 25[W], 변압기의 손실 30[W], 스너버 손실 3[W], 그 밖의 실
장 배선 등이 4[W]에서 발생된다.
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그림 6.11 부하변화에 따른 효율과 역률의 특성
Fig. 6.11 Characteristics of Actual efficiency and power factor with load 
          current



108

  그림 6.12과 그림 6.13은 부하변동에 따른 출력전압과 전류의 응답특성을 
나타낸 실험 파형이다. 
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그림 6.12 부하변동시의 응답 파형(부하전류 26[A]⇒0[A])
Fig. 6.12 Transient waveforms of charge load(load current 26[A] to 0[A])
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그림 6.13 부하변동시의 응답 파형(부하전류 0[A]⇒26[A])
Fig.  6.13 Transient waveforms of charge load(load current 0[A] to 26[A])
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  그림 6.12와 그림 6.13에서 알 수 있듯이 제안한 시스템은 부하 변동시에서
도 입력 전류()는 정현파의 형태로 제어되며, 과도시에 있어도 변압기가 포
화되지 않아도 동작할 수 있는 것을 확인할 수 있다. 
  종래의 2단 변환 방식에서는 PWM 정류기와 고주파 절연형 DC-DC 컨버터 
사이에 연결된 컨덴서가 에너지를 저장한다. 3상 교류 입력의 왜곡에 수반하는 
입력 전력의 맥동을 이 컨덴서가 흡수할 수 있기 때문에 직류 출력에 입력의 
맥동의 영향이 나기 어렵다. 그러나, 1단 변환 방식에서는 회로내에 에너지를 
축적하는 수단이 없기 때문에 입력 전력의 맥동이 출력 맥동에 나오기 쉽다. 
  그림 6.14는 3상 AC 입력 전압에 대해 2[%]의 전압 왜곡을 중첩할 때 출
력 전압의 맥동을 나타내는 파형이다. 

그림 6.14 출력 전압의 맥동(교류 입력 전압에 대해 2[%]의 5차 고조파를 중첩)
Fig. 6.14 Pulsation waveform of output voltage
         (2[%] 5th-order harmonics for AC power source voltage)
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  그림 6.14에서 알 수 있듯이 출력 전압에 대해 200[mV]의 맥동이 중첩되어 
있다. 그리고 교류 입력의 맥동은 교류 전원의 위상에 동기하기 위해서 반복 
학습 제어를 한다. 출력 전압의 맥동을 전원주기만큼 기억하고, 위상마다의 왜
곡 성분을 적산하여 위상마다의 펄스 폭을 보정한다. 그림 6.15는 반복 학습 
제어를 포함한 제어 시스템 블록 다이어그램을 나타낸 것이다. 그림 6.6에 ④
의 블록을 추가하고 있다.

그림 6.15 반복 학습 제어를 포함한 제어 시스템 블록 다이어그램
Fig.  6.15 Control system block diagram with repetitive learning control 
          strategy
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그림 6.16 반복 학습 제어를 통합했을 때의 출력 전압의 맥동 파형
          (교류 입력 전압에 대하여 2[%]의 5차 고조파를 중첩)
Fig. 6.16 Pulsation waveform of the output voltage when the iterative 
          learning control is integrated
          (2% 5th-order harmonics for AC power source voltage)

  그림 6.17은 일반적으로 사용되어지는 정류기(위)와 제안한 정격 48[V]/ 
100[A]의 고주파 링크 고역률 3상 입력 1단 변환 PWM 정류기(아래)의 실제 
제작된 외간을 비교한 것이다. 그림 6.17에서 알 수 있듯이 제안한 3상 PWM 
정류기를 이용한 전원시스템이 일반적인 3상 PWM 정류기를 이용한 전원시스
템보다 폭은 160[mm]에서 130[mm]로, 중량은 14[kg]에서 11[kg]으로 전체
적인 크기가 약 20[%]정도 소형, 경량화 되었다.
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그림 6.17 새로운 제안한 정류기 유닛(아래)과 기존 모델 (위)의 외관 비교
Fig.  6.17 Appearance comparison of the new proposed rectifier unit 
         (top side) and the old model (lower side)

  본 논문에서는 새로운 고조파 절연형 3상 교류 입력 통신용 직류 전원 시스
템에 관하여 회로 구성과 제어 방법을 제안하였다. 실험을 통하여 제안한 회로
는 고조파 전류의 규제치(IEC61000-3-2 Class A)를 만족하며, 고역률의 정
현파 전류를 얻을 수 있는 것을 확인하였다. 그리고 절연 변압기 1개와 3개의 
쌍방향 파워 반도체 스위칭 디바이스로 구성할 수 있기 때문에 회로 구성이 
기존 회로보다 20[%]정도 소형, 경량화가 가능하였다. 또한 제어 주기를 조절
하여 변압기의 여자 전류의 증가를 억제하였으며, 변압기가 소형화가 가능하였
으며, 기존의 정류기 회로보다 절연한 직류 전력을 얻을 수 있는 특성을 가졌
다. 이상으로부터, 본 논문에서 제안한 회로는 장치의 대용량화 및 소형화에 
유효한 것으로 판단된다.
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제 7 장 결  론

  

  본 논문에서는 통신용 전원의 고성능화로서 교류 전력을 출력하는 교류 무
정전 전원 장치와 직류 전력을 출력하는 직류 무정전 전원 각각에 대하여 용
도에 적합한 새로운 회로 방식을 몇 가지 제안하고 특징을 나타내었다. 또한, 
각 제안 회로 시스템에 대해 실험을 통하여 그 유효성과 실용성을 확인하였다. 
본 논문에서 연구한 결과를 요약해서 서술하면 다음과 같다.
  먼저 제1장에서는 교류 무정전 전원장치와 직류 무정전 전원장치의 기술 배
경을 전개하고, 고도 정보화 사회에서의 고성능, 저잡음의 교류 무정전 전원장
치나 직류 무정전 전원장치의 필요성과 문제점을 설명하고, 연구의 의의와 목
적을 서술하였다.
  제2장에서는 통신용 전원으로서 교류 무정전 전원장치와 직류 무정전 전원
장치를 나타내고, 통신기기나 정보기기용 전원장치의 제어성 향상, 소형 경량
화, 고신뢰화 등의 고성능화에는 펄스폭 변조 캐리어 주파수의 스위칭 주파수
의 상승으로 인한 손실의 증가, 전력변환기의 단순화 등의 문제점이 발생하며, 
이를 개선하기 위해서 전력변환장치의 소프트 스위칭 방식 적용과 무정전 전
원장치를 구성하는 PWM 정류기+고주파 링크 DC-DC 컨버터+PWM 인버터
의 2단 방식과 1단 방식의 변환 고주파 링크 PWM 정류기 회로의 실례를 서
술하였다.
  제3장에서는 고효율 무정전 전원 장치에 적용할 수 있는 전력 변환기로서 
직류 보조 공진 DC 링크 PWM 변환기를 새롭게 제안하여 그 동작 원리를 서
술하였다. 종래의 액티브 공진 소프트 정류 회로에 승압 전류를 흘리는 회로 
방식은 승압 ​​전류에 의한 소프트 전류 회로 손실의 증가나 소프트 정류 회로
를 구성하는 액티브 스위치의 온-오프 제어의 정밀도가 필요했다. 이에 대해, 
제안하는 방식은 소프트 정류 회로의 액티브 스위치의 온-오프 주기를 일정하
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게 할 수 있음과 동시에 보조 공진 스너버 정류 회로 전류의 피크값이 자동적
으로 제한된다는 특징으로부터 종래부터 실용상의 문제를 해결할 수 있음을 
확인하였다. 또한, 액티브 스위칭 PWM 정류기의 스위칭 패턴에 2상 스위칭을 
적용하여, 소프트 정류 회로의 손실에 의한 전류 부족이 있어도 이것을 보충할 
수 있는 것도 실험 결과에 의해 증명하였다. 또한, 10[kW]의 실험 장치를 통
해 소프트 스위칭 더블 PWM 컨버터의 성능을 확인한 것 외에 잡음 단자 전
압 측정에서는 최대 20[dBμV]의 저감을 확인할 수 있었다. 이러한 실험적 관
점에서 본 논문에서 제안한 3상 소프트 스위칭 더블 PWM 컨버터의 효능을 
확인하였다. 본 장에서는 교류 무정전 전원 장치에의 응용에 대해서 설명했지
만, 마이크로 터빈 방식이나 엔진 방식의 제너레이터 출력을 상용 교류 전원으
로 회생하는 계통 연계 인버터 등에도 적용할 수 있을 것으로 판단된다.
  제4장에서는 통신용 직류 전원의 구성 요소의 하나인 3상 PWM 정류기에 
대해 새로운 회로와 이 회로에 적합한 제어 방법을 제안하여 그 동작 원리를 
서술하였다. 제안한 회로는 교류측에 소프트 스위칭 공진 정류 회로를 갖는 방
식이지만, 소프트 스위칭 공진 정류 회로를 구성하는 스위치의 수가 적고, 소
프트 스위칭 공진 정류 회로의 제어도 용이하다. 또한 5[kW] 용량의 실험 장
치로 실험한 결과 0.99이상의 입력 역률을 확인하였으며, 정격 부하에서 무부
하까지 전 영역에서 소프트 스위칭이 가능하여 최대 98.3[%]의 매우 높은 전
력변환 효율을 달성할 수 있었음을 확인하였다.
  제5장에서는 통신용 직류 전원의 구성 요소의 하나인 고주파 절연형 DC- 
DC 컨버터에 대해서 새로운 회로 방식을 제안하였다. 제안한 회로 방식은 2차
측 동기 정류 스위치용 파워 MOSFET의 액티브 제어에 의해 1차측 소프트 스
위칭 동작을 어시스트하여 무손실 스너버 커패시터의 충․방전을 이용한 고주
파 절연형 DC-DC 컨버터 회로이다. 그리고 제안한 회로는 무부하에서 정격 
부하에 이르는 넓은 부하 범위에서 영전압 소프트 스위칭(ZVS)을 실현할 수 
있다. 또한, 파워 반도체 스위칭 디바이스나 고주파 변압기 권선의 피크 전류
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를 적게 할 수 있기 때문에, 도통 손실의 저감, 및 온-오프 기능부 동기 정류 
효과나 필터 인덕터의 인덕턴스 저감 효과도 더해져 97.5[%]의 매우 높은 전
력 변환 효율을 얻을 수 있었다. 그리고 제안한 고주파 절연형 DC-DC 컨버터 
회로 방식과 제4장에서 설명한 3상 소프트 스위칭 PWM 정류기를 조합함으로
써 고효율의 직류 무정전 전원장치를 구성할 수 있으며, 제안한 고주파 절연형 
DC-DC 컨버터 회로는 직류 무정전 전원 장치에 한하지 않고, 신에너지 이용
의 전력 인터페이스로서의 분산 전원, 이 외 최근 토픽이 되고 있는 자동차용 
42[V]전원화 시스템 등의 전력 인터페이스 전원 등으로서 유효하게 적용할 수 
있다는 것을 판단된다.
  제6장에서는 직류 무정전 전원 장치를 1단의 전력 변환기로 구성하는 새로
운 PWM 정류기의 회로 토폴로지와 PWM 제어 방법을 제안하였다. 제안한 회
로는 회로 구성이 간단해짐에 따라, 종래의 PWM 정류기와 DC-DC 컨버터의 
2단의 변환기로 구성하고 있던 방식과 비교하여 장치의 크기와 중량을 80[%]
로 저감할 수 있었다. 또한, 입력 종합 역률, 입력 전류 고조파 특성, 부하 변
동 특성 및 기동 특성 등의 평가를 행하여, 충분한 성능이 얻어지는 것을 실험
을 통하여 밝혔다. 또한, 1단 변환 방식의 단점이었던 교류 입력 전원 왜곡이 
출력 리플에 미치는 영향을 제안한 반복 학습 제어를 통합함으로써 개선할 수 
있음을 실험을 통해 확인하였다.
  본 논문에서는 교류 무정전 전원장치나 직류 무정전 전원장치의 고효율·소형 
경량에 유효한 것을 실증하였다. 본 논문에서 얻은 성과가 앞으로의 파워 일렉
트로닉스의 발전에 도움이 되고, 고도 정보화 사회를 지지하는 통신 정보용 전
원 회로 시스템의 신뢰성의 향상이나 고역률화, 저노이즈화, 고파워 밀도화에 
도움이 될 것으로 판단된다. 또한, 제안한 회로 방식은 통신용 전원에 한정되
지 않고, 신에너지 이용의 전력 인터페이스나 자동차용 전력 인터페이스에도 
응용할 수 있을 것으로 기대된다.
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부 록(1) PWM 제어 ZVS DC-DC 컨버터의 전력손실 분석

가. 전력손실 계산 방법

  Fig. 1의 PWM 제어 ZVS DC-DC 컨버터에서 가능한 전력손실은 다음과 
같다.
  (1) 풀 브리지 인버터를 구성하는 IGBT 스위치 및 역병렬 다이오드를 통해  
      흐르는 전류로 인해 발생하는 도통 손실
  (2) 풀-브리지 인버터를 구성하는 IGBT 스위치가 스위칭 동작을 할 때 발생  
       하는 손실
  (3) 공진 보조 인덕터 La가 갖는 실효 저항 분에 인버터 출력 전류가 흐르는  
       것에 의해 발생하는 도통 손실
  (4) 고주파 변압기가 가지는 철손 및 동손
  (5) 정류 다이오드에 부하 전류가 흐르면 발생하는 도통 손실
  (6) 정류 다이오드 턴-오프시의 회복 전류에 의해 발생하는 회복 손실
  (7) 출력 인덕터의 실효 저항분에 부하 전류가 흐르는 것에 의해 발생하는  
       도통 손실

Fig. 1 PWM Controlled ZVS DC-DC Converters
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  여기서, 무손실 스너버 커패시터(Cs)의 유전체 손실 및 단자 리드 손실, 출
력 커패시터(Co)의 ESR(Equivalent Series Resistance: 등가 직렬 저항) 및 
단자 리드 손실에서 발생하는 손실은 매우 미미하다고 생각해 본 분석에서는 
고려하지 않는다.
  따라서, 위의 전력손실 분석을 행함에 있어서 개개의 실측 손실을 구하고, 
데이터 베이스화한 전력손실 테이블을 이용하여 연산을 행하는 시뮬레이터를 
구축하였다. 기본 회로 동작 분석 시뮬레이터는 DC-DC 컨버터의 각 부분에 
인가되는 순간 전압 및 순간 전류를 계산할 수 있다. 따라서, 손실 중 (1)과 
(5)에 관해서는 IGBT, 역병렬 다이오드 및 정류 다이오드의 전압-전류 특성 
데이터 테이블을 회로 동작 해석 시뮬레이터에 내장하고, 각 IGBT/역병렬 다
이오드 및 정류 다이오드의 순시 전류값에 따라 도통 전압을 계산하여 산출하
고, 전압과 전류의 순시적을 적분함으로써 도통 손실을 산출하였다. (2) 각 
반도체 스위칭 소자의 스위칭 손실은 IGBT/역병렬 다이오드의 스위칭 손실-
전류 특성을 데이터 테이블로써 시뮬레이터에 내장하고, 각 반도체 스위칭 소
자가 스위칭하는 순간의 전류값으로부터 스위칭 손실을 계산하여 산출하였다. 
마찬가지로 정류 다이오드 복구 손실은 정류 다이오드 사이의 정류가 시작된 
순간의 다이오드 순방향 전류-복구 손실 특성을 데이터베이스화하고 정류 개
시시 순간 순방향 전류값에서 복구 손실을 계산하여 산출하였다. (4) 고주파 
변압기 전력손실에 관해서는 단락 시험 및 개방 시험에 의해 철손 저항과 동
손 저항을 구하고, 전류의 제곱값과의 순시적으로 적분함으로써 산출하였다. 
또한 (3)과 (7)에 대해서는 각 인덕터의 실효 저항분을 구하고, 전류의 제곱
값과의 순시적으로 적분함으로써 산출하였다.

나. 전력손실 분석용 데이터 테이블

 1) 반도체 소자 도통 손실
  각종 IGBT/역병렬 다이오드 및 정류 다이오드(Table. 1 참조)에 대하여 직



125

류 전류가 흐를 때 단자간 전압의 계측하면 Fig. 2~Fig. 4에 나타내는 바와 
같은 결과를 얻을 수 있다.

Table. 1 List of devices to be measured
Semiconductor 

Device Maker Name Type Model Voltage 
Rating

Current 
Rating

IGBTs and 
anti-parallel 

diodes

Mitsubishi 
Electric 

Corporation

Planer Gate CM50DY-12H 600V 50A
Trench Gate CM75DU-12F 600V 75A

Rectifier 
Diode

Origin 
Electricity

Soft 
Recovery USR120PP6A 600V 60A

Japan 
Interchange

Fast 
Recovery KCF60A60E 600V 60A

Fig. 2 IGBT conduction loss characteristics
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Fig. 3 Anti-parallel diode conduction loss characteristics

Fig. 4 Rectifier diode conduction loss characteristics
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 2) IGBT 스위칭 손실
  ZVS 동작을 수행하는 스위치는 이론상 턴-온 & 턴-오프 스위칭시의 손실
은 0이다. 그러나 실제로는 반도체 스위칭 소자의 구조 및 물리적 문제보다는 
Fig. 5와 같이 전류가 완전히 0이 되기까지 시간이 걸린다. 즉 ZVS 턴-오프
시에는 약간의 스위칭 손실이 존재한다. 여기에서는 동작시 실측 파형을 수치 
데이터로서 처리하고, 턴-오프시 콜렉터 전류-스위칭 손실을 데이터 베이스
화하였다.

Fig. 5 ZVS Turn-off waveform(CM75DU-12F)

  Fig. 6와 Fig. 7의 측정 조건은 다음과 같다.
   ① 게이트-이미터간 전압 VGE는 +15[V]/-10[V]로 한다.
   ② 각 Cs-Lr의 소프트 스위칭 영역은 동일하다.
   ③ 게이트 저항 RG는 반도체 스위칭 소자의 입력 용량 충․방전 시간을   
      동일하게 하기 위해 Planer Gate : 18[Ω]/Trench Gate : 9[Ω]로 한다.
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Fig. 6 ZVS Turn-off loss characteristics(Part Ⅰ)

Fig. 7 ZVS Turn-off loss characteristics(Part Ⅱ)
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  Fig. 6은 무손실 스너버 커패시터를 변경한 경우의 스위칭 손실 특성이며, 
각 데이터는 동일한 Planer Gate IGBT를 사용하였으며, 무손실 스너버 커패시
터를 크게 함으로써 스위칭 손실이 저감되는 것을 알 수 있다. Fig. 7은 IGBT 
소자의 구조에 대한 스위칭 손실 특성이며, 각 데이터는 동일한 무손실 스너버 
커패시터(Cs=10[nF])를 사용하였으며, Fig. 7에서 최신 구조인 Trench Gate 
IGBT의 스위칭 손실은 Planer Gate IGBT에 비해 낮음을 알 수 있다.

 3) 정류 다이오드 복구 손실
  일반적인 다이오드는 pn접합으로 구성되기 때문에 순방향 전류가 제로 크로
스 한 후 Fig. 8과 같이 역전류가 흐른다. 이 전류에 의한 손실을 복구 손실
이라고 부른다. Fig. 9에서 두 유형 모두 복구 손실의 차이가 없음을 알 수 
있다. Fig. 4의 정류 다이오드 도통 손실 특성과 함께 생각하면, 도통 손실이 
낮은 Soft Recovery 정류 다이오드가 유효하다고 생각된다. 또한 정류 다이오
드에 의한 링잉 대책에서도 Soft Recovery 정류 다이오드가 유효할 수 있다.

Fig. 8 Rectifier diode recovery characteristic waveform(KCF60A60E)
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Fig. 9 Rectifier diode recovery loss characteristics

 4) 고주파 변압기 손실
  고주파 변압기의 손실에는 크게 나누어 동손과 철손이 있다. 이들 측정법은 
단락시험 및 개방시험에 의해 행하였다. 또한 철손은 주파수에 의존하기 때문
에 본 시험에서는 컨버터의 인버터부를 변압기에의 입력 전원으로 하고, 실제
의 스위칭 주파수와 동일한 교류를 이용하여 각 시험을 행하였다.

 5) 인덕터 도통 손실
  인덕터가 사용되는 곳에서 전류의 주파수에 따라 LCR 미터(HIOKI; 3523 
LCR HiTESTER)에 의해 저항값을 구하였다.
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다. 전력손실 분석 시뮬레이터와 실측 효율

  “나”절의 시험에 의해 구한 각 부의 전력 손실을 시뮬레이터에 내장하고 전
력변환 효율을 계산한 결과와 실측값을 Fig. 10에 나타낸다. 이 결과로부터 손
실을 고려한 시뮬레이션이 계산한 전력변환 효율과 실측 효율은 매우 잘 일치
하고, 본 손실 분석 시뮬레이터가 신뢰할 수 있는 것을 알 수 있다. 이를 고려
하여 각 부하 전류값에서의 전력손실의 내역을 Fig. 11에 나타낸다. Fig. 11보
다 높은 효율을 위해 DC-DC 컨버터의 각 부분에서 다음과 같은 개선이 필요
하다.

Fig. 10 Power conversion efficiency
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Fig. 11 Breakdown of power loss

 1) 인버터부
  전도 손실을 개선하기 위해 온 전압이 낮은 트렌치 게이트 IGBT를 사용하
였으며, 스위칭 손실의 저감으로서는 무손실 스너버 커패시터의 용량을 크게 
하였다. 단, 무손실 스너버 커패시터 용량의 증대에 있어서는 출력 전압의 저
하를 초래해 변압기의 권수비를 변경해야 한다. 

 2) 변압기부
  고주파 변압기에서 발생하는 손실의 대부분은 동손(권선의 도통 손실)에 의
한 것이다. 따라서, 전력손실 저감법으로서는 변압기를 구성하는 재료 등의 외
형적인 구성과 회로 방식에 따라 결정된다. 본 연구에서는 회로 방식에 대한 2
개의 방향성을 서술하였다. 
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  (a) 회로방식 (Ⅰ)는 전력 공급 기간 이외에 변압기에 전류가 흐르지 않도
록 한다. 이를 위해서는 회로 특성을 PWM 제어 하드 스위칭 DC-DC 컨버터
에 가깝게 하려고 한다. Fig. 1의 PWM 제어 ZVS DC-DC 컨버터에서는 부하 
전류의 1차측 환산 값과 여자 전류의 합에 의해 소프트 스위칭에 필요한 공진 
현상이 이루어지고 있다. 이 때문에 회로방식 (Ⅰ)을 채용하는 경우, 공진에 
필요한 전류를 어떠한 형태로 별도 확보해야 한다.
  (b) 회로방식 (Ⅱ)는 전력 공급 기간 이외에도 전류는 흐르지만, 그 실효 전
류값을 작게 한다. 이를 위해서는 정류 회로를 고안함으로써, 변압기 2차측 권
선에 흐르는 전류값을 반감시키는 회로 방식 채택해야 한다. 이 경우, 부하 전
류의 1차측 환산값에는 그다지 영향을 주지 않기 때문에, 인버터부의 소프트 
스위칭 조건에 대한 재고를 거의 필요로 하지 않는다.

 3) 정류부
  정류부에서의 손실은 다이오드의 도통 손실과 복구 손실로 분류된다. 이들
에 관해서는 Fig. 4 및 Fig. 9에 나타낸 바와 같이, 개선 방법으로서 순전압이 
낮은 소자를 사용함으로써 도통 손실을 저감하는 것이 바람직하다.

 4) 출력 필터부
  본 논문에서는 전해 컨덴서의 ESR의 영향이 작다고 논하고 있기 때문에 출
력 인덕터의 도통 손실 저감이 문제이다. 이 점에 관해서는 앞의 변압기와 같
이 제작회사 사이드의 노력에 의한 점이 크지만, 정류 회로를 고안함으로써 
출력 인덕터에 흐르는 전류 실효치를 반감할 수 있다는 회로 방식에서의 고안
도 중요하다.

  이상을 고려하여 회로 소자에 의한 전력 손실 개선을 진행해야 한다.
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Table. 2 Breakdown of power loss

Breakdown of losses Load Current I0[A]
20 30 40 50 60

①

Inverter Section

Leading Leg
Conduction Loss 15.3W 18.8W 25.7W 28.9W 38.6W

②
Leading Leg

Switching Loss 14.1W 16.0W 22.0W 33.8W 44.3W

③
Lagging Legs

Conduction Loss 15.1W 18.8W 25.8W 33.2W 40.1W

④
Lagging Legs

Switching Loss 12.9W 13.8W 18.5W 23.1W 38.4W

⑤
Resonant auxiliary inductor

 conduction loss 0.05W 0.68W 0.11W 0.15W 0.21W
⑥ High Frequency 

Transformer
Section

Iron Loss 11.0W 8.89W 6.28W 4.77W 3.78W
⑦ Copper Loss 22.3W 31.3W 54.7W 81.3W 115W
⑧ Rectifier Diode 

Section
Conduction Loss 26.1W 31.8W 44.0W 55.9W 68.7W

⑨ Recovery Loss 2.44W 2.58W 4.13W 5.51W 7.30W
⑩

Output Filter 
Section

Output Inductor 
Conduction Loss 1.87W 2.66W 4.82W 7.38W 10.8W

Total Loss 121W 145W 206W 274W 368W

라. 전력손실 개선 방법

  인버터부의 전력 손실 개선에 대해서는 스위칭 소자의 최적화와 스위칭 손
실의 저감을 들 수 있다. 우선, 스위칭 소자의 최적화에 대해서는 반도체 제조 
회사에 의해 온 전압의 저감을 도모하고 있다. Fig. 12에서는 플레너 게이트 
IGBT와 트렌치 게이트 IGBT를 사용한 경우의 실측 전력변환 효율 비교한 결
과를 나타낸 것이다. 
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Fig. 12 Comparison of power conversion efficiency(Part Ⅰ)

Fig. 13 Comparison of power loss(Part Ⅰ)
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  Fig. 13은 50[V], 40[A] 출력에서 인버터 부분의 전력 손실 분석을 비교한 
결과를 나타낸 것이다. Fig. 12와 Fig. 13에서 먼저 트렌치 게이트 IGBT는 플
레너 게이트 IGBT에 비해 그 구조상 온 전압이 낮아 도통 손실이 저감되어 
있는 것을 알 수 있다. 또한 IGBT 모듈에 내장된 역병렬 다이오드의 순전압에
서도 트렌치 게이트 IGBT에 내장되어있는 것이 온 전압이 낮다. 게다가, 트렌
치 게이트 IGBT는 플레너 게이트 IGBT에 비해 전류 턴-오프를 더 빨리 수행 
할 수 있다. 따라서, 동일한 무손실 스너버 커패시터 용량이라도 Fig. 13에 나
타내는 바와 같이 스위칭 손실이 대략 반감하고 있다.

Fig. 14 Comparison of power conversion efficiency(Part Ⅱ)

  스위칭 손실의 저감으로서 변압기 권수비를 일정하게 유지하면서 무손실 스
너버 커패시터 용량을 크게 한 경우의 실측 전력 변환 효율을 Fig. 14에 나타
내었다. Fig. 14에서 무손실 스너버 커패시터 용량에 20[nF]를 사용한 경우, 
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무손실 스너버 커패시터의 용량 10[nF]를 사용한 트렌치 게이트 IGBT와 동등
한 효율 개선을 얻을 수 있는 것을 알 수 있다. 이 원인 중 하나는 스위칭 손
실의 감소이지만 다른 요인으로 인한 것도 크다. 즉, 변압기 권수비가 일정하
다면 소프트 스위칭 영역을 Cs=10[nF], Lr=14.5[μH]인 경우와 동일하게 하
기 위해 Cs=20[nF], Lr=27[μH]의 조합을 채택해야 한다. 따라서 공진 보조 
인덕터가 관련된 모든 파형에 Lr값 변경의 영향과 전력손실이 변경된다. 또한 
Cs, Lr의 변경으로 인해 Duty Cycle Loss가 증가하기 때문에 최대 출력 전압
이 떨어진다. 이것을 개선하기 위해서는 변압기 권수비의 변경이 필요하지만, 
변압기 동손도 변화된다. 따라서 커패시턴스의 증가는 스위칭 손실을 줄이는 
데 효과적이지만 DC-DC 컨버터 시스템으로서 총 전력손실을 줄이는 것은 일
반적으로 말할 수 없다.

Fig. 15 Comparison of power conversion efficiency(Part Ⅲ)
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  정류부의 전력 손실 저감책으로서 순방향 전압이 낮은 소자를 선택하는 것
이 유효하다. Fig. 15는 소프트 복구 다이오드와 고속 복구 다이오드를 이용한 
실제 전력 변환 효율 특성을 나타낸 것이다. Fig. 16은 정류기의 전력손실 비
교를 나타낸 것이다. Fig. 4과 Fig. 15와 같이 순방향 전압 강하가 작은 소프
트 복구 다이오드를 사용하는 것이 전력 변환 효율을 향상시킬 수 있음을 알 
수 있다.

Fig. 16 Comparison of power loss(Part Ⅱ)
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부 록(2) 변압기의 등가회로와 소프트 스위칭 경계영역의 산정

가. 소프트 스위칭 경계영역의 산정에 관한 자료

  일반적으로 DC-DC 컨버터의 출력 인덕터에 흐르는 전류에는 교류(리플) 
성분이 첨가되어 있다(Fig. 17참조). 이 전류의 최대값(max), 최소값
(min ) , Lagging Leg Switch turn-off시의 값(), 출력전류의 평균값
()을 각각 구하면 다음과 같다.

 

maxmin 
→min max                 (1)

                min   max

 

  식 (1)에 의해                

                max  max 

 

                max 

 

       max  

 

                            (2)

                  max 



  식 (2)에 의해 

                      





 

 









                       

 





  






  

 

                           (3)
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  여기서, 정수는 아래와 같이 나타내며, 출력 전압을 나타낸 것에 의해 가 
감소할 경우 로 나타낸다.

           





×


  

      단, 권수비는 N2/N1(1차측 권수 N1, 2차측 권수 N2)로 정의한다.

  또한, 식 (3)에서  


       을 고려하여 다시 정

리하면
                   

 

 

                       

 





 






                       

 





 









                




  

 





 






   




×

 


 





  






                       (4)

  Lagging Leg Switch가 turn-off하면 고주파 변압기의 1차측에 흐르는 전류
는 식 (5)와 같다.
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
                                         (5)

  식 (5)가 Soft Switching을 달성하기 위해서는 다음의 조건을 만족해야 한다. 

   


 

   



    

   


  




×

 


 





  






≥





              (6)

  여기서,

 


  →  


                                  (7)

  식 (7)을 식 (6)에 대입하면




  






 


 





  






≥





  















 



 

 
≥

















 









 


 

 
≥






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






 


≥






 


 

 











 ≥

 

 








 
     

 




 




 
 ≥ 




 





























 






(8)

  여기서, 출력 인덕턴스가 충분히 올 경우 → 로 되며

 ≥







 





                                            (9)

   

Fig. 17 부하전류와 변압기 1차측 전류
의 관계

  Fig. 18은 컨버터의 출력 특성과 SSA 경계영역의 산정식을 계산한 결과를 
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정리하면 아래와 같다.
  ㉠ 전력 2[kW]를 일정하게 제어할 경우 : 
     출력전력은 부하변동에 따라 이동한다. 

  ㉡ 60[A], 듀티 50[%]일 경우 :
     최대출력전압의 범위에 의해 소프트 스위칭이 가능하다.

Fig. 18 SSA 경계영역의 산정 결과

나. 변압기의 타입별 등가회로 해석
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 






 














                                     (10)

 
′





′



 

′ 
′



′




 
′





′





′





′ 
′










              (11)

  식 (10)과 식 (11)에 의해서 식 (12)을 구할 수 있다.

 


′ 


′ 

 









                                            (12)
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  






  














                                    (13)

   





       


 



    


     




 











            (14)

  식 (13)과 식 (14)에 의해서 식 (15)을 구할 수 있다.

   

 

 

 

  


 











                                      (15)
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부 록(3) 소프트 스위칭 조건과 변압기 여자 전류 특성

  Fig. 19는 1차측 제어 방식의 하드 스위칭 때에 있어서 스위치 전압과 전류 
그리고 2차측 제어 방식의 1차측 스위치 전압과 전류의 스위칭시 확대 파형
을 나타낸 것이다. Fig. 19에서 은 변압기 1차측 전류를 나타낸 것이고, 는 
로스레스 커패시터에 흐르는 전류, 그리고 는 스위치 전압을 나타낸 것이다.

Ll

Lm

i1

im

io

vovab

(a) Equivalent circuit of transform

0

0

i1

iC

im

vS

t0 t1ta

0

0

i1

iC

im

vS

t0 t1tb

1차
제어방식

2차
제어방식

(b) primary-side & secondary-side control method
Fig. 19 ZVS shifted condition of primary-side switch

  Fig. 19에서 알 수 있듯이 1차측 제어 방식의 경우, 위상차가 큰 때에 위 
암(arm)측 스위치에 대한 전환(轉流)전류가 작아진다. Fig. 19에 나타냈던 
것처럼 로스레스 커패시터의 충․방전이 완료되기 전에 가 제로 크로스 되므
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로 소프트 스위칭이 실현할 수 없다. 스위치 소자와 병렬로 접속된 로스레스 
커패시터의 전하를 완전히 방전하기 위한 부하 전류의 조건은 다음과 같은 식
으로 나타낼 수 있다.

 ≧





                                  (16)

  식 (16)에서 는 여자 전류의 피크값이며, 출력의 인덕턴스는 충분히 큰 
것으로 한다. 
  만일, 위의 조건을 충족되어도 데드 타임이 너무 길어지면 Cs와 직렬 인덕
터Ll의 공진에 의해서 Cs는 다시 한번 충전되기 시작한다. 이 재충․방전현상
을 방지한 최적의 데드 타임td는 공진 주파수에 의해서 결정되어지며, 다음
과 같다.

 ≧







 ×                                  (17)

　식 (16)에서 1차측 제어 방식은 누설 인덕턴스를 크게 설계하고 충분한 전
환(轉流)전류를 확보하거나 로스레스 커패시터의 용량 Cs을 작게 설계하여 
소프트 스위칭 영역을 폭넓게 할 수 있는 것이 알 수 있다. 하지만, 누설 인덕
턴스를 크게 하면 전력이 부하에 공급되지 않는 기간이 동작 주기에 차지한 
비율(duty cycle loss)이 증가하기 때문에 정격 출력 전압을 저하시킨다. 또
한, Cs를 작게 하면 스위치 소자에 관련된 dv/dt 스트레스를 증대시키기 때문
에 설계상 용이하지 않다. 이에 반해, 2차측 제어 회로는 1차측 스위치에 대
한 전환(轉流)전류의 제로 크로스를 2차측 스위치가 저지하기 때문에 부하 전
류에 관계없이 확실하게 소프트 스위칭이 실현되어진다. 2차측 제어 회로에 
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있어서 1차측 스위치의 데드 타임td는 무부하시에 ZVS가 실현될 수 있도록 
설계하면 좋기 때문에 다음과 같이 나타낼 수 있다.

 ≧

 ×                                           (18)

　Fig. 20은 위상차를 변화시킬 때의 변압기 여자 전류의 피크값 특성을 나타
낸 것이다. Fig. 20에서 1차측 제어 회로의 위상차를 크게 하면 인버터 출력 
전압의 듀티율(duty cycle)이 감소되기 때문에 여자 전류의 피크값도 감소된
다. 따라서 여자 인덕턴스에 의한 소프트 스위칭 영역의 확대효과에는 그다지 
기대할 수 없다. 이에 비해 2차측 제어 회로의 경우에는 인버터 출력 전압의 
듀티율은 위상차에 관계되지 않고 언제나 50[%]으로 일정하기 되기 때문에 
Fig. 20에 나타냈던 것처럼 여자 전류의 피크값도 거의 일정으로 된다. 이것
은 제안한 회로가 소프트 스위칭 동작의 실현이 곤란한 저 출력 전류에 있어
도 가능한 것을 나타내고 있다.

Fig. 20 Peak-value characteristic of excitation current for phase difference
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Switching Power Supply and High Performance UPS System
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Department of Electrical Engineering Graduate School 

Pukyong National University

                     Abstract

  In this paper, this paper summarizes the research by proposing a 

new circuit topology that realizes high-performance power conversion 

and a control technology that utilizes it. The necessity and 

problems of high-performance, low-noise AC uninterruptible power 

supply or DC uninterruptible power supply in the advanced 

information society are explained, the significance and purpose of 

the study are presented, and the contents of each chapter are 

described. Chapter 2 explains the current status and problems of 

power conversion circuit technology for AC uninterruptible power 

supply and DC uninterruptible power supply, and describes the 

purpose of this study. Chapter 3 describes a power conversion 

circuit to which soft switching technology is applied as a means of 

improving power conversion efficiency that can be applied to AC 

uninterruptible power supply devices, and its soft switching control 

method and operating principle.And the proposed method has a 

simple circuit for realizing soft switching, easy control for 

achieving soft switching, and can realize soft switching without 

raising the resonance current, so the soft switching circuit has 

little loss. did. And, as a result of experimenting with the proposed 

method at a capacity of 10 [kW], it was confirmed that the 

improvement of the power conversion efficiency and the reduction 
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of the switching noise were achieved compared to the conventional 

hard switching method. Chapters 4 and 5 describe the soft 

switching PWM rectifier and the soft switching high frequency 

isolated DC-DC converter that constitute the DC uninterruptible 

power supply, respectively. In particular, in Chapter 4, a new 

circuit configuration suitable for a high power factor 3-phase PWM 

rectifier, a control method, and an operating principle were 

described and the characteristics were described. The proposed 

circuit shows that the circuit configuration is simplified compared 

to the three-phase soft switching inverter circuit by specializing 

the use of the three-phase PWM rectifier. In addition, as a result 

of the experiment at 5 [kW] capacity, it was confirmed that power 

conversion efficiency of 98 [%] or more could be achieved. 

  Chapter 5 proposes a new high-frequency isolated DC-DC converter 

and control method, and describes the operation transition and 

characteristics. The proposed circuit supports the soft switching of 

the primary-side main switching device by using the secondary-side 

switching of the high-frequency isolation transformer, and reduces 

the circuit loss by the action of synchronous rectification. In addition, 

it was theoretically suggested and verified through experiments 

that soft switching is possible in a wide range from no-load to 

rated load. In Chapter 6, as a DC uninterruptible power supply 

with a simple circuit configuration, the circuit technology of a DC 

power supply for 3-phase AC input 1-stage conversion high- 

frequency insulated communication is proposed and the control 

method is described. And compared with the conventional DC 

uninterruptible power supply consisting of two stages, the proposed 

circuit has a single stage configuration and can be easily controlled. In 

addition, the usefulness of the proposed circuit was proved by 

applying the control method that does not magnetically saturate 

the high-frequency isolation transformer to the 6 [kW] capacity 

experimental device, and the size and weight were reduced by 80 

[%] compared to the conventional DC uninterruptible power supply 

device. confirmed that it could be done. In addition, the pulsation 

of the output voltage due to the distortion of the commercial AC 
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input voltage was reduced by applying the newly proposed iterative 

learning control.

  In the conclusion of Chapter 7, the main achievements of this 

study are summarized and described. First, in an uninterruptible 

power supply device for supplying stable power to communication 

devices, it has been shown that switching loss can be reduced by 

introducing soft switching. It was found that this result facilitates 

increasing the switching frequency and enables further performance 

enhancement. Second, in the development of a new DC uninterruptible 

power supply device that uses the conventional two-stage conversion 

as one stage, it has been revealed that the converter can be 

reduced in size and weight. These achievements are expected to 

be helpful for further advancement of power electronics and the 

development of new applications in the future.
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