
독립적인 이중 출력을 갖는 DC-DC 컨버터의 해석 및 설계                                                                                    171

1. 서  론

스위칭 전원장치(SMPS : Switched Mode Power Supply)

는 입력과 출력 사이의 절연, 출력전압 조정 및 다출력 특성

을 얻기 위해 비절연형 보다 고주파 변압기를 중심으로 구성

되는 절연형 DC-DC 컨버터 형태가 많이 적용되고 있다

[1-2]. 이러한 요구 사항을 만족하는 절연형 컨버터로는 플라

이백, 포워드, 하프브리지(half-bridge), 풀브리지(full-bridge) 

컨버터가 있으며, 200W급 이하의 소용량으로는 플라이백 컨

버터와 포워드 컨버터가 주로 사용되고, 중․대용량으로는 스

위치를 pole형으로 구성한 하프브리지, 풀브리지 컨버터가 각

각 사용된다[3-5].

소용량의 컨버터로 적용시 포워드 컨버터는 1․2차 권선 

구조상 스위치 턴-온 상태에서 변압기 1차측의 자화로 포화 

현상을 일으키기 때문에 1차측에 리셋 권선을 부가하여 포화 

현상을 방지해야 한다. 반면에 플라이백 컨버터는 스위치 턴

-온시 축적한 자화 에너지를 턴-오프시 부하측으로 모두 방

출하게 되므로 부가적인 리셋 권선 없이 회로를 구성할 수 

있어서 전체 시스템의 소형․경량화를 위한 후단 컨버터로서 

적절한 형태이다.

본 논문에서는 출력측의 절연, 다출력 구조, 출력 전압 조

정 특성 등을 고려하여 이중 출력 DC-DC 컨버터를 제안한

다. 이중 출력 DC-DC 컨버터는 기존의 플라이백 컨버터와 

유사한 구조에 다중 출력을 얻을 수 있도록 한다. 주 출력과 

고주파 변압기로 분리시켜 절연한 부 출력을 얻을 수 있는 

구조로서 1차측 주 스위치와 2차측 부 스위치에 의해 두 출

력 전압을 부하 변동에 관계없이 일정한 전압으로 조정하게 

된다. 제안하는 컨버터를 해석적으로 설계하고 고찰하기 위

하여 스위칭 상태별로 동작 모드를 구분하고, 상태 공간 평균

화법을 적용하여 컨버터 시스템을 모델링 한다[6-10]. 그리고 

모델링한 컨버터의 상태 변수들은 직류 정상성분과 미소 변

동성분으로 구분 해석하고 선형화된 제어계를 설계하여 그 

타당성을 확인하고자 한다.

2. 이중출력 DC-DC 컨버터의 회로구성 및 동작

2.1 회로구성 및 동작해석

기존의 다중 출력 DC-DC 컨버터는 자기 결합에 의한 고

주파 변압기의 2차측을 다중 권선으로 하여 절연된 다중 출

력을 얻는 구조로서 컨버터의 크기와 손실이 증가하는 단점

이 있으며, 두 출력 전압의 조정이 어려웠다.

본 논문에서 제안하는 그림 1의 이중 출력 DC-DC 컨버터

는 하나의 고주파 변압기 권선을 이용하여 비 절연된 주 출

력과 절연된 부 출력 전압을 동시에 얻을 수 있는 구조로서, 

주 출력측과 2차측 스위치를 제외하면 플라이백 컨버터를 기

본형태로 하고 있다. 기존의 컨버터 구조와 비교하여 단일 

입출력 권선 구조의 고주파 변압기로 이중 출력을 얻을 수 

있으며, 2차측에 스위치를 부가하여 제어함으로써 주 출력과 

부 출력 전압의 독립적인 조정 특성을 얻을 수 있다.
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이중 출력 DC-DC 컨버터의 스위칭 상태에 따라 동작모드

별로 회로해석을 하고, 상태공간 평균화법을 적용하여 정상특

성 및 동특성 해석을 한다. 이중 출력 DC-DC 컨버터의 동작

모드는 그림 2와 같이 스위치 S1과 S2의 스위칭 상태에 따

라서  3개의 동작모드로 구분할 수 있다. 그림 3은 3개의 동

작모드에 대한 등가 회로구성을 나타낸다.

그림 1 제안한 이중출력 DC-DC 컨버터

Fig.  1  Proposed dual-output DC-DC converter
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그림 2 각 동작모드별 파형

Fig.  2 Each mode waveforms
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(b) Mode 2( t 1∼t 2 )
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(c) Mode 3( t 2∼t 3 )

그림 3 동작모드별 등가회로

Fig.  3  Equivalent circuits of operation mode
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동작모드1( t 0∼t 1 )

그림 3(a)의 동작모드1은 스위치 S1이 턴-온이고 S2가 턴

-오프인 상태로 고주파 변압기 1차측 권선에 자화 에너지가 

축적되어 1차측 권선에 흐르는 전류 i 1이 증가하며, 동시에 

커패시터 C1을 충전시키고 부하 R1으로 에너지를 공급한다. 

또한 2차측의 전류는 도통하지 않으므로 C2에 충전되어 있

던 에너지를 부하측으로 방출한다. 동작모드1에 대한 등가회

로의 상태방정식은 식 (1)과 같다.

di 1
dt
=-

r 1
L1
i 1-

1
L1
v o1+

1
L1
v i

dv o1
dt
=
1
C1
i 1-

1
R1C1

v o1      

dv o2
dt
=-

1
R2C2

v o2             (1)

여기서, L1은 변압기 1차측 권선을 나타내며, r1은 1차측 

권선의 저항 성분을 나타낸다.

동작모드2( t 1∼t 2 )

그림 3(b)의 동작모드2에서는 스위치 S1이 턴-오프됨과 

동시에 S2가 턴-온함으로써, 2차측의 전류가 부 출력측으로 

흘러 C2에 충전하고 부하로 에너지를 공급한다. 1차측에서는 

C1에 충전되어 있던 에너지를 부하측으로 공급한다. 동작모

드2에 대한 등가회로의 상태방정식은 식 (2)와 같다.

di 1
dt
=-

r 2

n
2
L 1
i 1-

1
nL 1
v o2

dv o1
dt
=-

1
R 1C 1

v o1         

dv o2
dt
=
1
nC 2
i 1-

1
R 2C 2

v o2  (2)

여기서, r 2은 2차측 권선의 저항 성분을 나타내고, n은 변

압기의 1․2차측 권선비 N 2/N 1  이다.

동작모드3( t 2∼t 3 )

그림 3(c)의 동작모드3에서는 스위치 S1과 S2가 동시에 

턴-오프되는 상태로 변압기 1차측과 2차측 권선에 전류는 흐
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르지 않게 되고, C1과 C2에 충전되어 있던 에너지가 부하측

으로 공급된다. 동작모드3에 대한 등가회로의 상태방정식은 

식 (3)과 같다.

dvo1
dt
=-

1
R1C1

vo1

dvo2
dt
=-

1
R2C2

vo2  (3)

상태공간 평균화법을 적용하여 컨버터를 해석하기 위하여 

상태방정식 (1)∼(3)으로부터 i 1과 v o1 , v o2를 상태변수로 하

고 vi를 입력변수로 하는 행렬 (4)∼(6)으로 나타낼 수 있다. 

그리고, 그림 2에서 주어진 듀티비에 따라 상태공간 평균화법

을 적용하면 식 (7), (8)과 같이 평균화된 행렬을 구할 수 있

다.
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A=A1d1+A2d2+A3d3  (7)

b=b1d1+b2d2+b3d3  (8)

여기서, d1과 d2는 각각 스위치 S1 , S2에 인가되는 듀티

비를 나타내며, 그림 2로부터 d 3=1-(d 1+d 2)이다. 상태공간 

평균화 모델은 식 (9)와 같이 표현된다.

ẋ=
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여기서, x=[ ]i 1 vo1 vo2 , u=v i  이다.

식 (9)의 상태공간 평균화 모델로부터 정상상태와 과도상

태에서의 상태방정식을 각각 분리하기 위해 각 변수들을 대

문자로 표시한 정상성분과 소문자에 “ ”̂로 표시한 미소 변동

성분의 합으로 표현한다.

d 1=D 1+d 1̂ , d 2=D 2+d 2̂ , i 1=I 1+i 1̂ ,

v o1=Vo1+v o1̂ , v o2=Vo2+v o2̂ , v i=Vi+v î

이 변수들을 식 (9)에 대입하면 다음과 같이 정상성분과 

미소 변동성분에 대한 상태공간 평균화 모델 식 (10)과 (11)

을 얻는다.
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  식 (10)의 X=[ ]I 1 Vo1Vo2 , U=Vi  이다. 그리고, 식 (11)

의 x̂=[ ]i 1̂ vo1̂ vo2̂ , u1̂=vî , u2̂=d1̂, u3̂=d2̂  이며 미소 변동성분 

간의 곱은 매우 작은 값이 되므로 무시하였다. 식 (11)의 α , 

β , γ  값은 다음과 같다.

α=-
r 1D1
L1
-
r 2D2

n
2
L1 , 

β=-
r 1I 1
L1
-
Vo1
L1
+
Vi
L1 , 

γ=-
r 2I 1

n
2
L1
-
Vo2
nL1

2.2 정상특성 및 동특성 해석

2.2.1 정상특성 해석

출력 필터 커패시터가 충분히 커서 출력 전압의 리플을 무

시한다면 식 (10)으로부터 전압 이득은 식 (12), (13)과 같이 

구할 수 있다. 여기서는 해석을 간단히 하기 위해 두 출력의 

부하 저항이 같으며, 권선비는 1로 설정하였다. 그리고, 듀티

비 D 2=1-D 1으로 가정하고 해석하였다. 그림 4에서는 듀티

비 D1에 대한 전압 이득의 변화를 나타낸다. 이중 출력 

DC-DC 컨버터의 설계에 있어서 입력과 출력 전압이 결정되

면 회로 파라미터를 구하는데 필요한 듀티비 D1을 적절하게 

선정할 수 있다.

AV 1=
Vo1
Vi
=

n
2
R 1D

2
1

n
2
D 1(r 1+R 1D 1)+D 2(r 2+R 2D 2)  (12)

AV 2=
Vo2
Vi
=

nR 2D 1D 2

n
2
D 1(r 1+R 1D 1)+D 2(r 2+R 2D 2)  (13)

출력 v o1은 스위치 S1이 턴-온 상태인 동작모드1에서는 

입력측으로부터 전력을 공급받아 출력 전압 v o1이 상승하는 

구간이며, 동작모드2와 3에서는 스위치 S1이 턴-오프되어 출

력 전압 v o1은 감소하게 된다. 따라서, 스위칭 주파수가 충분

히 높다고 가정하면 출력전압 리플은 스위치 S1이 턴-오프

되는 (1-D 1)Ts  구간에 해당하는 상태방정식 (2)와 (3)으로부
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터 식 (14)와 같이 구해진다. 동일한 방법으로 ΔV o2도 구할 

수 있으며, 식 (15)와 같다.

그림 4 듀티비에 대한 전압이득

Fig.  4  Voltage gain for duty ratio

  식 (18)과 (19)로부터 출력 전압의 리플을 줄이기 위해서

는 스위칭 주파수는 높게 설정되어야 하며, 커패시터가 가능

한 크게 설계해야 한다.

ΔVo1=
Vo1(1-D 1)Ts
R 1C 1  (14)

ΔVo2=
Vo2(1-D 2)Ts
R 2C 2  (15)

2.2.2 동특성 해석

미소 변동성분에 관한 상태공간 평균화 모델식 (11)을 라

플라스 변환하면 이중 출력 DC-DC 컨버터의 주 출력에 관

한 입출력 전달함수 식 (16)과 제어 전달함수 식 (17)을 구할 

수 있다.

Gv1(s)=
v o1̂( s )

v î( s)
=

D 1
L 1

D 1
C 1 (s+

1
R 2C 2 )

n(s)  (16)

Gd1(s)=
v o1̂( s )

d 1̂( s )

  =

β
D1
C1 (s+

1
R2C2 )+

I 1
C1 {(s-α)(s+

1
R2C2 )+

D2
nL1

D2
nC2 }

n(s)  (17)

여기서, n(s)=

(s-α)(s+ 1
R 1C 1 )(s+

1
R 2C 2 )+

D21
L 1C 1 (s+

1
R 2C 2 )+

D22
n 2L 1C 2 (s+

1
R 1C 1 )

입출력 전달함수 식 (16)과 제어 전달함수 식 (17)을 이용

해서 보드선도를 나타내면 그림 5 및 그림 6과 같다. 그림 5

의 저주파 영역 이득은 -3[dB] 정도이고, 공진 주파수는 약 

1.8×10 3[rad/sec]이다. 고주파 영역에서는 감쇠 특성을 보이고 

있으며, 위상이 -180°로서 지연되고 있음을 확인할 수 있다. 

그림 6에서는 저주파 영역에서의 이득은 32.5[dB]로 나타나

며, 공진 주파수는 약 1.8×10 3[rad/sec]이다. 고주파 영역에서

는 감쇠 특성을 보이고 있으며, 위상이 -180°를 향하여 지연

되다가 -90°로 수렴해 가는 것을 알 수 있다.

그림 5 v o1̂( s)/v î( s)의 보드선도

Fig.  5  Bode diagram of v o1̂( s)/v î( s)

그림 6 v o1̂( s)/d 1̂( s)의 보드선도

Fig.  6 Bode diagram of v o1̂( s)/d 1̂( s)

2.3 보상회로 설계

이중 출력 DC-DC 컨버터는 두 개의 출력 전압을 하나의 

고주파 변압기 권선을 이용하여 비 절연된 주 출력과 절연된 

부 출력을 동시에 얻을 수 있는 구조이다. 전체 제어계는 주 

출력 전압을 검출하여 전압 제어루프를 형성하여 주 스위치 

S1에 듀티 펄스 패턴을 인가한다. 그리고 부 스위치 S2의 

듀티비는 부 출력 전압과 S1에 인가되는 듀티비로부터 발생

시킨다. 그러므로, 출력 전압의 검출을 통한 단일 전압제어 

루프만으로 두 출력 전압의 조정이 가능하게 된다. 이중 출

력 DC-DC 컨버터를 정상상태 직류 동작점을 중심으로 선형

화하여 전체 제어계를 미소 변동성분에 대한 전달함수로 표

현할 수 있다. 따라서, 전체 전압 제어계 구성을 위한 선형 

보상기 Gc(s)의 설계가 가능해 진다. 그림 7은 보상기와 패

턴 변조기를 포함하는 이중 출력 DC-DC 컨버터의 주출력 

제어계를 나타낸다. 여기서, G d1(s) 는 식 (21)에서 구한 듀티

비 입력에 대한 주 출력 전압의 전달함수를 나타내며, 두 번

째 블록의 Vm은 삼각파의 진폭으로서 패턴 변조기를 나타낸

다. 그리고 Gc(s)는 보상기의 전달함수를 나타낸다.

그림 7 전압제어시스템의 블록선도

Fig.  7  Block diagram of voltage control system

Gc(s) Gd1(s)1
Vm

vo1(s)^d1(s)^vc(s)^vo1(ref) = 0^



                                                                                                        Trans. KIEE. Vol. 54P, No. 4, DEC, 2005

독립적인 이중 출력을 갖는 DC-DC 컨버터의 해석 및 설계                                                                                    175

출력 전압의 저주파수 영역에서의 이득을 크게 하고, 차단 

주파수가 스위칭 주파수의 1/4∼1/5이 되도록 하며, 45°∼60°

범위의 위상 여유를 갖도록 제어계를 설계하기 위하여 보상

기의 전달함수 Gc(s)를 결정한다.

보상기 Gc(s)는 출력 전압 조정 특성을 향상시키기 위해 

그림 8의 연산 증폭기를 이용하여 전달함수가 하나의 영점과 

두 개의 극점을 갖도록 식 (18)과 같이 설계한다.

그림 8 2차측 컨버터의 전압 보상기

Fig.  8 Op-amp voltage compensator of

       second stage converter

v o1
v c

v ref

R 1

R 2 C 1

C 2

G c(s)=
v c(s)

v o1(s)
=

s+ω z
R 1C 2s(s+ω p)  (18)

여기서, ωz=
1
R2C1 이고, 

ωp=
C1+C2
R2C1C2 이다.

그림 9 전압 보상기 Gc(s)의 보드선도

Fig.  9 Bode diagram of designed voltage

       compensator Gc(s)

그림 9는 컨버터 시스템의 요구 조건을 만족하도록 설계한 

보상기 그림 8에 대한 보드선도이며, 영점 및 극점 주파수는 

각각 ω z=60.6[rad/sec] , ω p=322.6×10
3[rad/sec]로 설계하였다. 

비보상 컨버터 시스템의 패턴 변조기의 전달함수와 G d1(s) 를 

함께 나타낸  보드선도는 그림 10 ①이다. 그리고 그림 10 

②는 설계된 보상기를 부가한 전체 제어계의 보드선도이다.

비보상 이중 출력 DC-DC 컨버터에 대한 보드선도의 그림 

10 ①에서 저주파수 영역의 이득은 25[dB] 정도이고, 교차 주

파수는 4×10 3[rad/sec]정도로서 약 0.64[kHz]이며, 위상여유는 

약 13.3°(이득여유 ∞)이다. 그림 10 ②의 보드선도에서는 설

계된 보상기에 의해 다음과 같이 보상됨을 알 수 있다.

첫째, 저주파수 영역에서 100dB 이상의 높은 이득을 나타

내고 있으므로 출력 전압의 정상상태 오차를 줄일 수 있다.

둘째, 교차 주파수는 150×10 3[rad/sec]로서 약 24[kHz]이고 

스위칭 주파수 100[kHz]의 약 1/4로서 컨버터 시스템의 과도

특성을 향상시킬 수 있다.

셋째, 위상여유는 56.6°(이득여유 137[dB])로서 안정 조건

인 45°∼60°의 범위 내에서 적절히 설계되었음을 알 수 있다.

그림 10 보상 전․후 시스템의 보드선도

Fig.  10 Bode diagram of uncompensated and

        compensated system

3. 시뮬레이션 및 실험 결과

3.1 시뮬레이션 결과 및 고찰

그림 11은 주 출력측의 부하 전류 i o1을 증가시킨 경우의 

각부 파형으로서 (a) 주 출력 전압 v o1 , (b) 주 출력측 부하 

전류 i o1 , (c) 부 출력 전압 v o2 , (d) 부 출력측 부하 전류 i o2

를 각각 나타낸다. i o1이 증가하더라도 v o2는 설정한 기준전

압 15[V]의 정전압 조정 특성을 나타내며, v o1  또한 기준전

압 48[V]로 일정하게 조정된다.

그림 11 주 출력측 부하변동에 대한 시뮬레이션 

결과

Fig.  11 Simulation results for main-load variation

그림 12는 부 출력측의 부하 전류 i o2를 변동시킨 경우에 

대한 각부 파형으로서 그림 2.38과 같이 (a) 주 출력 전압 

v o1 , (b) 주 출력측 부하 전류 i o1 , (c) 부 출력 전압 v o2 , (d) 

부 출력측 부하 전류 i o2를 각각 나타낸다. i o2의 변화에 대

해서 주 출력과 부 출력 전압 모두 거의 일정하게 조정되고 

있다. 따라서, 제안된 이중 출력 DC-DC 컨버터는 부 출력측 

부하변동에 거의 영향을 받지 않고 동작한다는 것을 알 수 

있다.



電氣學會論文誌 54P卷 4號 2005年 12月

176

그림 12 부 출력측 부하변동에 대한 시뮬레이션 

결과

Fig.  12 Simulation results for sub-load variation

3.2 실험 결과 및 고찰

그림 13에서 (a)는 이중 출력 DC-DC 컨버터의 고주파 변

압기 1차측에 흐르는 전류 i 1과 2차측에서 흐르는 전류 i 2의 

파형을 나타낸다. 그리고, (b)는 주 스위치 S1과 부 스위치 

S2에 듀티로서 인가되는 게이트 펄스 파형이다. (a)의 1․2

차측 전류가 게이트 펄스에 의해 도통과 차단을 반복함을 알 

수 있다. 이중 출력 DC-DC 컨버터의 해석에서 제시된 스위

칭 상태에 따른 이론적인 파형과 측정 파형이 일치함을 확인

할 수 있다.

(a)  first and second current

(b) Gate pulse pattern of SS1  and SS2

그림 13 저부하 전류 i o2에서의 전류 및 듀티비

Fig.  13 Current and duty on low load current i o2

그림 14는 부 출력측의 부하 전류 i o2를 증가시킨 경우의 

파형으로 (a)는 1․2차측 전류를 나타내며 (b)는 부 출력측 

전류의 증가로 스위칭 펄스폭이 늘어난 것을 확인 할 수 있

다. 부 스위치 SS2에 인가되는 펄스폭의 증가는 (a)에서 보인 

것처럼 2차측 전류의 증가를 가져와서 결국 부하 전류의 증

가로 나타나게 된다.

(a) First and second current

(b) Gate pulse pattern of SS1  and SS2

그림 14 고부하 전류 i o2에서의 전류 및 듀티비

Fig.  14 Current and duty on high load current i o2

그림 15는 변압기의 1차측에 걸리는 전압 파형으로서 스위

칭 상태에 따라서, +152V에서 -15V로 변화하게 된다.

그림 15 변압기 1차측 전압

Fig.  15 First side voltage of transformer

제안한 이중 출력 DC-DC 컨버터의 출력 전압 조정 특성

을 확인하기 위하여 부하 전류를 변화시키면서 주 출력 전압 

v o1과 부 출력 전압 v o2를 측정하였다. 그림 16은 주 출력측 

부하 전류 i o1을 변화시키면서 측정한 출력 전압 v o1과 v o2

이다. 부하 전류 0.4A∼0.9A 사이에서는 두 출력 전압이 
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15V, 48V로 일정한 조정 특성을 나타내는 것을 확인할 수 

있다. 그림 17은 부 출력측 부하 전류 i o1을 변화시키면서 출

력 전압 v o1과 v o2를 측정한 결과이다. 부 출력 전압은 전체 

범위에서 일정한 조정 특성을 나타냈으며, 주 출력 전압은 

0.6A이상의 부하 전류에서 조정 특성이 떨어지는 것을 알 수 

있다.

그림 16 i o1의 변동에 대한 실험결과

Fig. 16 Experimental results of regulation for i o1  

variation
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그림 17 i o2의 변동에 대한 실험결과

Fig. 17 Experimental results of regulation for i o2  

variation
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4. 결  론

제안하는 이중 출력 DC-DC 컨버터는 주 출력과 고주파 

변압기로 주 출력과 분리시켜 절연한 부 출력을 얻을 수 있

는 구조이다. 이러한 구조는 기존의 2차측 다중 권선을 이용

하는 다출력 컨버터 구조에 비해 크기와 손실을 감소시킬 수 

있다. 또한 2차측에 부 스위치를 부가함으로서 기존의 1차측 

주 스위치만을 이용하는 다중 권선 방식에서 두 출력 전압을 

독립적으로 조정하기 어려운 문제를 해결할 수 있으며, 절연

된 부 출력 전압의 조정 특성 또한 향상시킬 수 있었다.

본 논문에서는 제안한 컨버터를 해석․설계하기 위하여 스

위칭 상태별 동작모드를 구분하고, 상태공간 평균화법을 적용

하여 컨버터 시스템을 모델링 하였다. 그리고 상태공간 평균

화법으로 모델링한 컨버터의 상태 변수를 직류 정상성분과 

미소 변동성분으로 구분 해석하였다. 직류 정상성분에 의한 

정상특성 해석으로부터 스위치에 인가되는 듀티비에 따른 컨

버터의 입출력 전압이득, 출력전압 리플 등을 고찰해 봄으로

써 설계시 입출력 전압이 먼저 결정되면 그것에 따른 듀티비

로부터 컨버터의 회로 파라미터 선정 기준을 얻을 수 있다.

또한, 미소 변동성분에 의한 동특성 해석을 통해서는 정상

상태 직류 동작점 중심으로 선형화한 컨버터의 제어 전달함

수를 이용하여 출력 전압 조정을 위한 제어계를 설계할 수 

있었다. 전․후단 각각의 컨버터 제어 전달함수로부터 하나

의 영점과 두 개의 극점을 갖는 보상기를 설계하여 일반적인 

전원 장치에 요구되는 세 가지 사양을 만족하도록 제어계를 

설계하였다.

본 논문에서 제안한 컨버터 시스템의 모델링, 해석 및 설

계의 타당성을 확인하기 위하여 실험한 결과 이중 출력 

DC-DC 컨버터의 1․2차측 측정 전류 파형이 스위칭 상태에

서의 이론적인 파형과 일치하였으며, 주 출력 스위치와 부 출

력 스위치에 인가되는 듀티비에 따라 전류 파형의 변화를 확

인하였다. 또한, 주 출력과 부 출력 사이의 부하 전류 변화에 

따른 전압 조정 특성으로부터 컨버터의 동작 범위를 설정 할 

수 있다. 그리고, 동작 범위내에서 주 출력 또는 부 출력 부

하 전류의 변화에 무관하게 두 출력 전압은 일정하게 조정된

다.
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