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ABSTRACT 

 
  기존의 두 개의 변압기를 가지는 위상천이 풀브릿지 컨버터는 

1차측 스위치들의 낮은 전압스트레스와 영전압 스위칭 능력을 

가지기 때문에 많은 애플리케이션에 사용되고 있다. 하지만, 

넓은 입력 전압 범위에서 1차측에 큰 순환 전류를 가지며, 

2차측 다이오드는 출력 전압이 높을수록 높은 전압 스트레스를 

가지는 단점들이 있다. 본 논문에서는 두 개의 변압기를 가지는 

위상천이 풀브릿지 컨버터의 순환 전류와 2차측 다이오드 전압 

스트레스를 저감하기 위한 풀브릿지 타입의 정류기를 제안한다. 

제안된 정류기를 통하여 넓은 입력 전압 범위에서 순환 전류를 

제거할 수 있으며, 2차측 다이오드들의 전압 스트레스를 

감소시킬 수 있다. 
 

1. 서 론 
 
기존의 두 개의 변압기를 가지는 위상천이 풀브릿지 

컨버터는 TV, 서버 파워, 전기 자동차 파워시스템 내의 

배터리 충전기 및 DC/DC 컨버터 등에 사용될 수 있다. 

이는 1차측 스위치들이 입력 전압으로 클램핑 되어 낮은 

전압 스트레스를 가지고, 영전압 스위칭이 가능하기 

때문이다.[1] 더 나아가, 두 개의 변압기가 서로 출력 

인덕터 역할을 하기 때문에 1차측뿐만 아니라 2차측의 

낮은 RMS 전류를 가질 수 있다.[2] 

하지만, 기존 컨버터는 넓은 입력 전압 범위에서 최대 입력 

전압(nominal 입력 전압)에서 freewheeling 구간동안 출력 

전류가 1차측으로 투영되어 큰 순환 전류를 가진다. 이러한 

순환 전류로 인하여 높은 전도 손실을 가지도록 하는 높은 

RMS 전류를 가지게 된다. 더 나아가, 높은 출력 전압을 

요구하는 애플리케이션에서는 2차측 다이오드가 높은 전압 

스트레스를 가지게 되며, 이는 높은 출력 전압일수록 악화된다. 

이러한 관점에서 기존의 2차측 정류기 구조보다는 풀브릿지 

타입의 정류기가 낮은 전압 정격의 다이오드들 사용할 수 있기 

때문에 더 적합할 수 있다. 

이에 따라, 기존 컨버터의 단점들을 개선하기 위해 본 

논문에서는 풀브릿지 타입의 정류기를 적용한 위상천이 

풀브릿지 컨버터를 제안한다. 제안 풀브릿지 정류기를 통하여, 

제안 컨버터는 1차측에 순환 전류 뿐만 아니라 2차측 

다이오드들의 전압 스트레스를 저감할 수 있다. 그림 1의 기존 

컨버터와 비교하였을 때, 제안 컨버터는 freewheeling 구간 

동안 1차측에 순환 전류를 저감할 수 있다. 또한, 2차측 

다이오드들에 더 좋은 퍼포먼스들을 가지는 낮은 전압 정격의 

다이오드를 시용할 수 있다. 그러므로 넓은 입력 전압 범위와 

높은 출력 전압 조건에서 제안 컨버터는 nominal 입력 

전압에서 낮은 도통 손실을 가질 수 있다.  

 
2. 제안하는 컨버터 동작 분석 

 
제안 컨버터는 그림 2와 같이 2차측에 다이오드 DS3 

와 DS4 를 추가하여 풀브릿지 타입의 정류기로 구성할 

수 있다. 풀브릿지 정류기 구조를 통하여 제안 컨버터는 

더 낮은 전압 정격의 다이오들을 사용할 수 있다. 그림 

3은 제안 컨버터의 동작 파형을 보여준다. 스위칭 

사이클은 두 사이클 t0–t4와 t4–t8로 나눌 수 있으며, 두 

사이클이 대칭적인 동작으로 동일하기 때문에 한 

사이클만 설명되어 있다. 각 사이클은 4 모드들로 나눌 

수 있으며, 제안 컨버터의 분석을 위해 다음과 같은 

조건을 가정한다. 1) 출력 커패시터와 기생 다이오드를 

제외하고, 모든 스위치들은 이상적이다. 2) NPn 와 NSn 는 

각각 1차측과 2차측 턴 수이며, 턴 비는 n = NP1 / NS1 

= NP2 / NS2 이다. 3) 출력 전압은 스위칭 사이클동안 

일정하며, 두 개의 변압기는 동일하다. (Lm1=Lm2 =Lm and 
Llkg1=Llkg2=Llkg) 4) 그림 3에 없는 소자들의 기생 

성분들은 모두 무시한다. 

 
그림 1. 기존 컨버터 

 

 
그림 2. 제안 컨버터 
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Mode 1 [t0-t1]: t0에서 Q1은 영전압 스위칭하면서 켜지고, 

2차측 다이오드 DS1과 DS2의 commutation 후, 출력 전압 VO는 

자화 인덕터 Lm1으로 투영된다. 나머지 자화 인덕터 Lm2는 출력 

인덕터 역할을 하고, 이때 전압은 (VS−nVO)/ (Lm2+2Llkg) Lm2 

걸리게 된다. 이에 따라, 1차측 전류 ipri는 ( VS − nVO )/

 ( Lm2 + 2Llkg)  의 기울기로 증가한다. 이 구간동안 DS2의 전압 

VDS2는 Lm2(VS/n−VO)/ (Lm2+2Llkg) 이다.a 

Mode 2 [t1-t2]: Q4는 t1에 켜지며, DS1와 DS2의 commutation 

이 시작된다. 이는 Lm2의 전압 VLm2 이 0 이 되기 때문이다. 이 

모드 동안, Q3는 영전압 스위칭되며, 1차측 전류 ipri는 VO가 

여전히 Lm1에 투영되었기 때문에 ( iLm1 + iLm2 )/ 2의 전류가 될 

때까지 nVO/2Llkg의 기울기로 감소한다.  

Mode 3 [t2-t3]: DS1와 DS2의 commutation 후, 전류는 

( iLm1 + iLm2 )/ 2가 된다. 출력 전압의 절반이 t2에 각 변압기를 

통해 투영된다. 이에 따라, 전압 nVO/2 와 − nVO/2 가 각각 

Lm1 과 Lm2에 걸리게 된다. 이를 통하여 제안하는 컨버터는 

freewheeling 구간동안 1차측 순환전류를 제거할 수 있다.  

Mode 4 [t3-t4]: t3에 Q1이 꺼지고, DS1 과 DS2의 

commutation 이 시작된다. 이 구간 동안 DS2는 도통되고, VDS4 

는 VO.로 클램핑 된다. Q2 가 영전압 스위칭하며 켜지고,VLm2는 

nVO가 된다. 1차측 전류 ipri는 DS1이 꺼질 때까지 

(VS−nVO)/2Llkg의 기울기로 감소한다.  
 

이후 사이클의 동작은 전류 방향만 반대이고, 대칭적으로 

동작이 동일하여 설명을 생략한다. 

3. 회로 분석 

 
1.1 전압 변환 비율 
기존 컨버터는 Lm2 에 DeffTS 동안 VS − nVO 전압과 

(1−Deff )TS 동안 −nVO 전압이 Lm2 에 인가된다. 한편, 
제안하는 컨버터는 DeffTS 동안에 VS−nVO 전압, (1−2Deff 
)TS동안 −nVO/2 전압, 그리고 나머지 Deff TS 동안 −nVO 
전압이 Lm2 에 인가된다. 이에 따라 Lm2 의 voltage-
second balance 에 의해 전압 변환 비율을 다음과 같이 
구할 수 있다.  

.
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그림 4는 변압기 턴 비를 1로 가정하였을 때, 기존과 

제안 컨버터의 Deff에 따른 전압 변환 비율을 나타낸다. 

1.2 순환 전류 
그림 5 는 자화 인덕터 Lm1 와 Lm2 가 충분히 커서 

전류원이라 가정하였을 때, 기존 컨버터와 제안 컨버터의 
freewheeling 구간동안 간략화한 1 차측 전류 파형이다. 

 
그림 3. 제안 컨버터 동작 파형 
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그림 4. 전압 변환 비율 

      
(a) 기존 컨버터 

     
(b) 제안 컨버터     

그림 5. 간략화한 전류 파형 
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기존과 제안 컨버터에서의 변압기 자화 인덕터 전류 
ILm.Conv.와 ILm.Prop.는 출력 커패시터의 current-second 
balance 에 의해 다음과 같이 구할 수 있다. 

. .
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              (4) 
그림 5 와 같이 기존 컨버터는 freewheeling 

구간동안 출력 전류가 1 차측으로 투영되어 흐르기 
때문에 큰 순환 전류를 가진다. 하지만, 제안하는 
컨버터는 두 변압기를 통해 1 차측으로 투영된 전류가 
방향만 반대이고, 동일한 전류를 가지므로 cancelation 
이 가능하다.  

1.3 다이오드 전압 스트레스 
기존 컨버터에서의 다이오드의 전압 스트레스는 

다음과 같이 표현된다. 

1 2

S

DS DS

V
V V

n
= =

                (5) 
제안 컨버터에서는 두 개의 다이오드를 추가할지라도 

2 차측 다이오드들의 전압스트레스를 감소할 수 있다. 더 
나아가, 추가 다이오드들은 출력 전압으로 클램핑된다. 
제안 컨버터에서의 전압 스트레스는 다음과 같다. 
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그림 6은 VS =  250– 400 V, output voltage =  48 V 

조건에서의 입력 전압에 따른 2차측 다이오드 전압 스트레스를 

나타낸다. 

 
4. 실험 결과 

 
제안 컨버터의 유효성은 VS = 250– 400 V, 출력 전압 = 48 

V 그리고 스위칭 주파수 =  100 kHz 조건에서 400 W 

프로토타입을 통해 검증되었다.  

그림 7 은 nominal 입력 전압 400 V 에서의 기존과 
제안 컨버터의 주요 파형이다. 기존 컨버터는 nominal 
입력에서 1 차측의 큰 순환 전류로 인해 높은 RMS 
전류를 가진다. 또한, 다이오드는 392V 높은 전압 
스트레스를 가진다. 반면, 제안하는 컨버터는 순환 전류 
cancelation 을 통해 1 차측의 낮은 RMS 전류와 246V 
전압 스트레스를 가진다. 추가한 다이오드는 출력전압 
48V 로 클램핑되어 낮은 전압스트레스를 가진다. 

 

5. 결 론 
 

제안하는 컨버터는 풀브릿지 타입의 2 차측 정류기를 
통해 기존의 두 개의 변압기를 가지는 위상천이 풀브릿지 
컨버터의 순환 전류와 다이오드의 높은 전압스트레스를 
저감할 수 있다. 이에 따라, 1 차측의 RMS 전류를 
감소시키고, 2 차측 다이오드에 낮은 전압 정격의 소자를 
사용할 수 있다. 이러한 특징으로 제안 컨버터는 넓은 
입력 전압 범위 및 높은 출력 전압 애플리케이션에 큰 
효과를 가질 수 있다.  
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그림 6. 2차측 다이오드 전압 스트레스 
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그림 7. 입력 전압 400 V 에서의 주요 파형 
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