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Abstract - This paper proposes the aggregated modeling and control of integated boost-flyback converter

(IBFC) for understanding of dynamics characteristic and designing of relevant controller. The basic concept of

the aggregated modeling is to substitute the boost or the flyback converter with an equivalent current source.

Since each converter with equivalent current source corresponds to the basic boost and flyback converters, the

overall mathematical process is significantly simplified for the modeling. Afterwards each result is combined to

construct the complete model of the IBFC, and the relevant controller is designed through the achieved

small-signal model. Simulation and experimental results show excellent agreement with the theoretical

expectations.
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1. 서 론

오늘날 태양광이나 연료 전지와 같은 신재생 에너지

분야는 환경오염 및 에너지 고갈 문제를 해결할 수 있

는 미래의 에너지원으로 인식되고 있다. 이러한 에너지

원은 상대적으로 저전압(약 20～50 V)을 출력하기 때문

에, 계통에 연계하여 응용분야에 사용하기 위해서는 고

전압(약 380～400 V)으로 승압해 주어야 한다. 이를 위

한 다양한 승압형 컨버터에 대한 모델링 및 분석이 연

구되었다[1]. 많은 승압형 컨버터 토폴로지 중에서, 부스

트-플라이백 컨버터(integrated boost- flyback

converter, IBFC)는 적은 회로 소자로 고전압 증폭이 가

능한 부스트 컨버터의 장점과 변압기에 의한 시스템 절

연 및 권선비에 비례하는 전압 증폭이 가능한 플라이백

컨버터의 장점을 모두 가진 승압형 컨버터 토폴로지이

며, 많은 분야에서 응용되고 있다[2-5]. 기존의 연구에서

는 응용 분야에 따른 동작 상태 해석 및 특성 분석에

대해 제시하고 있지만, 부스트-플라이백 컨버터의 세부

적인 모델링 과정 및 제어기 설계 과정은 제시하지 않

았다. 그림 1은 일반적인 형태의 부스트-플라이백 컨버

터 구조를 보여준다. 부스트 컨버터는 불연속 도통 모드

(discontinuous conduction mode, DCM)로, 플라이백 컨

버터는 연속 도통 모드(continuous conduction mode,

CCM)로 동작하도록 설계하였다[6]. 기존에 제안된 모델

링 방법(Switch energy conservation, State-space

average method)[7-9]은 단일 컨버터를 해석하기 위한 방

법이므로, 2대의 컨버터가 서로 다른 도통 모드로 동시

에 동작하는 부스트-플라이백 컨버터의 경우 이러한 모

델링 기법을 직접적으로 적용하기엔 어려움이 발생한다.

또한 회로 내 존재하는 소자들이 시스템 동작에 상호

영향을 주기 때문에, 4차 상태 공간 방정식을 유도함에

있어 수학적인 계산 과정이 매우 복잡해지는 단점이 있

다.

본 논문에서는 높은 승압 특성을 가진 부스트-플라이

백 컨버터의 개선된 모델링 방법 및 부하 가변 시에도

안정적인 출력 전압을 유지하는 제어기 설계 기법을 제

시한다. 위에서 언급된 문제점을 극복하기 위해 제안된

모델링 방법의 개념은 부스트-플라이백 컨버터를 그림

2에 나타낸 것처럼 등가 전류 소스를 포함한 단일 부스
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트, 플라이백 컨버터로 각각 나누어 주는 것이다
[10]
. 나

누어진 2대의 컨버터는 다른 컨버터에 상응하는 등가

전류 소스와 2개의 상태 변수(인덕터 전류, 커패시터 전

압)를 포함한 형태로 나타나며, 기존에 단일 컨버터를

해석하는 방법으로 널리 이용되고 있는 상태-공간 평균

화 방법(State-space average method)를 적용하여 각

컨버터의 2차 상태 공간 방정식을 쉽게 유도 할 수 있

다. 유도된 2개의 상태 공간 방정식을 하나로 연립하여

부스트-플라이백 컨버터의 전체적인 4차 대 신호 상태

방정식을 유도한다
[11-13]
. 제안된 방법은 기존 해석에 널

리 적용된 상태-공간 평균화 방법으로 모델링 과정을

쉽게 수행할 수 있으며, 시스템 소자들의 상호 영향을

분리함으로서 상태 공간 방정식을 유도하기 위한 수학

적인 과정을 간소화 할 수 있다. 대 신호 상태 방정식에

서 동작점을 분석하였고 소 신호 방정식을 유도하여 이

를 바탕으로 부하 가변 시에도 안정적인 출력 전압을

유지하는 제어기를 설계하였다
[14]
. 제안된 모델링 방법

및 제어기 설계의 유효함을 증명하기 위해 시뮬레이션

및 실험 결과를 제시하여 타당성을 검증하였다.

2. 시스템 해석 및 모델링

2.1 시스템 해석

그림 1에 나타난 부스트-플라이백 컨버터는 2대의 컨

버터가 직렬 연결된 구조로서 서로 다른 도통 모드(부스

트 컨버터 : 불연속 도통 동작 모드, 플라이백 컨버터 :

연속 도통 동작 모드)로 동시에 동작하므로, 이를 해석

하기 위해 기존에 단일 컨버터 모델링 방법에 널리 이

용된 상태 공간 평균화 방법을(State-space average

method) 적용하기 어려운 단점이 있다. 또한, 회로 내

존재하는 상태 변수는 도통 모드에 따라 동작 특성이

크게 달라지고 시스템의 특성에 복잡한 영향을 주기 때

문에, 정상 상태 해석 및 시스템 모델링을 위한 4차 상

태 공간 방정식을 유도하기 위한 수학적인 계산 과정이

매우 복잡하다. 이러한 문제점을 해결하기 위해 부스트-

플라이백 컨버터 회로를 그림 2에 나타낸 것처럼 등가

전류 소스를 포함한 독립적인 단일 부스트 컨버터와 플

라이백 컨버터로 분리한 후, 시스템 해석 및 모델링 과

정을 수행하였다.

2대의 단일 컨버터는 상태 공간 평균화 방법으로 이

용하여 정상 상태 동작 특성을 쉽게 해석할 수 있다. 상

태 공간 평균화 방법으로 각 컨버터에서 2개의 2차 상

태 공간 방정식을 유도하고 등가 전류 소스 변수를 상

태 변수와 입력 변수로 치환하고 하나로 연립하여 전체

적인 부스트-플라이백 컨버터의 4차 대 신호 상태 공간

방정식을 유도 할 수 있다. 상태-공간 평균화 기법을 적

용하기 위해서는 각 상태 변수의 시스템 세부 구간별

동작 특성을 해석하여야 하는데, 이를 위해 구간별 통유

률을 반드시 알아야 한다.

그림 1  일반적인 부스트-플라이백 컨버터

Fig. 1 Conventional integraged boost-flyback converer

                    (a) 

(b)

  그림 2  등가 전류 소스를 포함한 컨버터 

 (a) 부스트 컨버터, (b) 플라이백 컨버터

Fig. 2 Converter with equivalent current source

(a) boost converter, (b) flyback converter

  
(a)
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(b)

그림 3  인덕터 전류 파형 (a) 부스트 인덕터, (b) 자화 

인덕터

Fig. 3 Inductor current waveforms (a) boost inductor, (b)

magnetizing inductor

그림 3(b)의 플라이백 컨버터의 경우 연속 도통 모드

로 동작하기 때문에 세부 구간별 통유률을 쉽게 유도

할 수 있다. 하지만, 그림 3(a)에 나타낸 부스트 컨버터

는 불연속 도통 모드로 동작하므로, 부스트 인덕터 전류

가 상승하는 세부 구간 1, 인덕터 전류가 감소하며 저장

된 에너지가 커패시터(Ce)에 전달되는 세부 구간 2, 인

덕터 전류가 0이 되는 세부 구간 3으로 나눠지므로, 각

세부 구간별 통유률을 정확히 알 수 없다. 따라서, 부스

트 인덕터 최대 전류와 평균 전류의 관계식을 이용하여

부스트 인덕터 세부 구간 2, 3을 세부 구간 1의 통유율

과 상태 변수로 표현 해 주어야 한다. 그림 3(a)에서 부

스트 인덕터 최대 전류는 식(1)과 같이 표현된다.






 
  

 
  


(1)

  여기서, fs는 스위칭 주파수, Ts는 스위칭 주기를 나

타낸다. 한 주기 동안의 부스트 인덕터 평균 전류는 식

(2)와 같이 표현된다. “-”은 한 주기 동안의 평균화 수

치를 나타낸다. 식(1)을 식(2)에 대입하여 그림 3(a)의

부스트 컨버터 세부 구간 2(daTs), 3(dbTs)의 통유률을

식(3), 식(4)와 같이 상태 변수, 평균값, 통유률로 표현할

수 있다. 각 컨버터의 세부 구간 모드 해석은 다음과 같

다.

 


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(a) 모드 1 [0 - dTs]
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 
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
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(b) 모드 2 [daTs - dbTs]
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
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(c) 모드 3 [dbTs - Ts]

     그림 4  부스트 컨버터 모드 해석

Fig. 4 Analysis of boost converter mode
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 





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




  

(b) 모드 2 [dTs - Ts]

   그림 5  플라이백 컨버터 모드 해석

Fig. 5 Analysis of flyback converter mode

부스트 컨버터는 부스트 인덕터 Lb와 다이오드 D1,

D2, 커패시터 Ce, 플라이백 컨버터에 상응하는 등가 전

류 소스(iflyback)로 구성되어 있다. 불연속 도통 구간에서

동작하므로 그림 4처럼 3개의 모드로 표현된다.

1) [0 - daTs] [Fig. 4(a)]: 메인 스위치 S1가 턴-온 되며,

다이오드 D2는 역전압이 인가되어 오픈 된다. 부스트 인

덕터 Lb는 입력 전압 Vin에 의해서 선형적으로 충전된

다.

2) [daTs - dbTs] [Fig. 4(b)]: 메인 스위치 S1이 daTs에서

턴-오프 되고, 다이오드 D2가 도통된다. 인덕터를 통해

흐르는 전류 iLb가 0이 되는 dbTs 구간까지 캐패시터 Ce

를 충전시킨다.

3) [dbTs - Ts] [Fig. 4(c)]: 다이오드 D2가 오픈 상태가

되며 부스트 인덕터 Lb의 에너지는 0이 된다.

다시 메인 스위치 S1가 턴-온 되면, 다음 스위칭 주기

가 시작되는 동작을 반복하게 된다. 그림 4에 각 모드별

상태 방정식을 나타내었다.

플라이백 컨버터는 자화 인덕터 Lm, 다이오드 D3, 커

패시터 Ce, 부스트 컨버터에 상응하는 등가 전류 소스

(iboost)로 구성되어 있다. 플라이백 컨버터는 연속 도통

모드로 동작하므로 2개의 모드로 표현된다.

1) [0 - dTs] [Fig. 5(a)]: 메인 스위치 S1가 턴-온 되며,

다이오드 D3는 역전압으로 인하여 오픈 된다. 커패시터

Ce 전압이 자화 인덕터 Lm를 선형적으로 충전시키고

iLm이 최대값까지 증가한다.

2) [dTs - Ts] [Fig. 5(b)]: 메인 스위치 S1이 dTs에서 턴

-오프 되고, 다이오드 D3가 도통된다. 따라서 변압기에

저장된 에너지가 2차측으로 전달된다. 그림 5에 각 모드

별 상태 방정식을 나타내었다.

2.2 시스템 모델링

정상 상태의 한 주기 동안 부스트 컨버터와 플라이백

컨버터를 해석하였으므로, Voltage-Second-

Balance(V-S-B) 와 Capacitor-Charge-Balance

(C-C-B) 이론을 각 상태 변수에 적용하여 컨버터의 2

차 상태 공간 방정식을 독립적으로 유도할 수 있다.
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(a)

(b)

그림 6  개 루프 상태에서의 부스트-플라이백 컨버터

        주파수 응답

        (a) 제어입력에 대한 출력 전압 전달함수

        (b) 출력 임피던스

Fig. 6 Frequency responses of boost-flyback

converter in open loop by MATLAB

(a) Control-to-output transfer function

(b) Output impedance

그림 7  부스트-플라이백 컨버터의 출력 전압 제어 

블록도

Fig. 7 Block diagram of the output voltage control

유도된 2차 상태 공간 방정식에는 등가 전류 소스에 해

당하는 변수가 포함되어 있는데 이를 시스템의 상태 변

수와 입력 변수, 통유율로 치환하고 2개의 상태 공간 방

정식을 연립하면 DC 동작점 해석을 위한 부스트-플라

이백 컨버터의 전체적인 4차 상태 공간 방정식을 식(5)

와 같이 유도할 수 있다.

식(5)의 4차 대 신호 상태 공간 방정식에서 부스트-플

라이백 컨버터의 DC 동작점을 구하였으며, 부스트 인덕

터 전류 ILb=3.33A, 커패시터(Ce) 전압 VCe=58.904V, 자

화 인덕턴스 전류 ILm=4.19A, 그리고 통유율 D=0.404 이

다.

소 신호 AC 해석을 위한 상태 공간 방정식을 유도하

기 위해 상태 변수 iLb, vCe, iLm, vo와 입력 변수 vin, io와,

통유율 d를 DC 동작점과 미소 변동분으로 식(6)에 나타

내었다.
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


(6)

식(6)을 대 신호 상태 공간 방정식 식(5)에 대입하여

선형화하면 소 신호 상태 공간 방정식을 식(7)와 같이

유도할 수 있다. 단, 대부분 소 신호 AC 분석의 경우

비 선형화항과 충분히 작은 2차 소 신호항은 무시하는

것으로 가정한다
[14]
.

소 신호 상태 공간 방정식 식(7)로부터 전압 제어기

설계를 위한 제어 입력에 대한 출력 전압 전달함수를

식(8)과 같이 유도 할 수 있으며, 전달함수의 계수는 부

록에 나타내었다.

  













(8)

그림 6(a)는 개 루프 상태에서의 제어입력에 대한 출

력전압 전달함수의 이득/위상 주파수 응답을 보여준다.

저 주파수(2.8Hz)와 고 주파수(68kHz) 영역에서 각각 실

수 극점이 하나씩 위치하며 2.24kHz 지점에 복소 극점

(Complex pole) 한 쌍이 위치하여 공진 주파수가 형성

되며 총 4개의 극점을 가진 시스템이 된다. 또한 2개의

실수 영점(2.5kHz, 68kHz)과 하나의 우 평면 영점

(11kHz)이 공진 주파수 영역보다 높은 주파수 영역에

위치하는 것을 확인 할 수 있다. 저 주파수 영역에서의

이득은 약 55㏈이다. 그림 6(b) 개 루프 상태에서의 출

력 임피던스 주파수 응답이다. 저 주파수 영역에서 이득

/위상 여유가 감소하므로 극점이 존재하는 것을 알 수

있다.

3. 제어기 설계

그림 7 은 부스트-플라이백 컨버터의 출력 전압 제

어 블록도를 나타내며, 식(9)로 표현된다. Gvd(
)

는 제어 입력에 대한 출력 전압 전달함수, Gvin









 






 

(9)
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(a)

(b)

그림 9  폐 루프 상태에서의 부스트-플라이백 컨버터 

주파수 응답

        (a) 기준 전압에 대한 출력 전압 전달함수

        (b) 출력 임피던스 

Fig. 9 Frequency responses of boost-flyback

converter in closed loop by MATLAB

(a) Reference-to-output transfer function

(b) Output impedance

   그림 8  루프이득 T 의 주파수 응답

   Fig. 8  Frequency response of loop gain 그림 10  SIMPLIS에 의한 제어 입력에 대한 출력 전압의

        주파수 응답

Fig. 10 Frequency response of control-to-output

transfer function by SIMPLIS

  그림 11  부하 가변 시 출력 파형

           (a) 출력 전압 (b) 부하 전류

Fig. 11 Load variation

(a) Output voltage (b) Load current

 

(
)은 입력 전압에 대한 출력 전압의 전달함수,

Zout(
)은 출력 임피던스, Gc는 보상기, Gpwm은

PWM 이득, H는 센서 이득, T는 루프 이득을 나타낸다.

부스트-플라이백 컨버터는 저 주파수 영역에 위치한

극점의 영향으로 위상 여유가 감소하므로 이를 고려하

여 제어기를 설계하여야 한다. 부하 가변 시에도 안정적

인 출력 전압 추종이 가능한 피드백 제어 루프 설계를

위해, 제어입력에 대한 출력 전압 전달함수를 기반으로

하여 비례-적분(Proportional-Integral, PI) 보상기를 아

래와 같은 과정으로 설계하였다. 1) 정상 상태의 오차를

제거하기 위해서 적분에 해당하는 극점을 추가한

다.(0Hz) 2) 10Hz에 영점을 추가하여 공진 주파수 앞에

서의 위상 여유를 확보한다. 3) 크로스오버 주파수를 공

진 주파수의 10배 정도 낮은 지점에 위치시켜 시스템의

안정도를 높인다.(100Hz) 4) dc 이득을 결정한다. 그림 8

은 설계된 PI 제어기를 적용한 루프이득 T 의 주파수

응답이다. 100Hz 의 주파수 대역폭과 85º의 위상 여유를

확보함으로서 시스템이 빠른 응답 속도와 높은 안정성

을 갖도록 하였다.

그림 9(a)는 폐 루프 상태에서의 기준 전압에 대한 출

력 전압 전달함수의 주파수 응답이며, 그림 9(b)는 폐

루프 상태에서의 출력 임피던스 이다. 저 주파수 영역에

서 출력 임피던스의 크기가 음의 큰 값을 갖는 것을 확

인할 수 있다.
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(a)

(b)

그림 13  능동 소자 회로를 포함한 200W급 IBFC

(a) 회로도 (b) 실험 세트

Fig. 13 200W IBFC with active-clamping circuit

(a) Schematic diagram (b) Prototype

4. 시뮬레이션 결과

그림 10는 SIMPLIS 시뮬레이터를 이용하여 부스트-

플라이백 컨버터의 이득/위상 여유 주파수 응답을 나타

낸 것이다. 그림 6(a)에서 얻어진 제어입력에 대한 출력

전압 전달함수와 비교하면 결과가 일치하는 것을 확인

할 수 있으며, 이것은 제안된 모델링 방법의 유효함을

증명한다. 단, 그림 10에서 고 주파수 영역(100kHz)의

갑작스런 변화는 시뮬레이션에서 스위칭 주파수를

100kHz로 선정하였기 때문이다.

그림 11은 제어 입력에 대한 출력 전압 전달함수를

바탕으로 하여 설계된 PI제어기를 시스템에 적용한 후,

부하 가변 시에도 출력 전압(200V)을 일정하게 추종하

는 PSIM 시뮬레이션 결과이다. 부스트-플라이백 컨버터

는 정상 상태에서 100W의 정격 전력과 200V 출력 전압

을 유지하도록 설계하였으며, 출력 전력이 100W에서

20W로 가변되어도 출력 전압은 일정하게 200V를 추종

한다. 과도 상태에서 시스템의 출력 전압변동은 정상상

태 출력 전압(200V)의 1% 범위이다.

표    1  시스템 소자의 주요 정격

Table 1 The specification of system component

Parameter Symbols Values

Output power Po 100[W]

Input voltage Vin 30[V]

Output voltage Vo 200[V]

Boost inductance Lb 15[μH]

Magnetizing inductance Lm 200[μH]

DC-link capacitance Ce 4.4[㎌]

Output capacitance Co 440[㎌]

Output resistance R 400[Ω]

Switching frequency fs 100[㎑]

Transformer turns ratio n 5

그림 12  주파수 분석기(Venable model 3120)에 의한 

100W IBFC의 이득/위상 주파수 응답

Fig. 12 Gain/phase plot of the 100W IBFC by

FRA(Venable model 3120)

5. 실험 결과

표 1에 제시된 정격으로 100W급 프로토 타입 실험

세트를 제작하여 실험을 수행하였고 제어기는 TI사의

TMS320F28335 DSP를 이용하여 구현하였다.

그림 12는 주파수 분석기(Frequency Response

Analyzer : Venable model 3120)를 이용하여 얻어진 이

득/위상 주파수 응답이다. 그림 6(a)에 나타낸 제안된 모

델링 방법에 의한 이론적인 주파수 응답 파형과 그림

10에 나타낸 SIMPLIS 시뮬레이션 주파수 응답 파형을

그림 12와 비교하면 시스템의 주파수 응답 특성이 일치

하는 것을 확인할 수 있다. 10kHz 이상의 고 주파수 영

역에서는 출력단 전해 커패시터에 존재하는 내부 등가

직렬 저항(Equivalent Series Resistor : ESR)이 시스템

에 미치는 영향이 커지기 때문에 이론적인 주파수 응답

파형과 실험 결과가 일치하지 않는다.

그러나, 부스트-플라이백 컨버터는 저 주파수 영역에

서 정상 동작 특성을 갖도록 설계하였으며, 전압 제어기

의 대역폭도 100Hz 이므로, 고 주파수 영역에서의시스

템의 특성은 고려 대상이 아니다. 따라서, 주파수 응답

실험 결과는 저 주파수 영역(5kHz 이하)에서 이
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  그림 14  100W에서 20W로 부하 가변 시 파형

Fig. 14 Load variation from 100W to 20W

그림 15  인터리브드 운전시 부스트 인덕터 전류와 출력 

전압 파형

Fig. 15 Boost inductor current and output voltage

waveform under interleaved operation

            그림 16  ZVS 파형

Fig. 16 ZVS waveforms

(a)

(b)

그림 17  부하 가변 실험 파형 

       (a) 출력 전력을 200W에서 40W로 감소 시킨 경우

       (b) 출력 전력을 40W에서 200W로 증가 시킨 경우

Fig. 17 Load variation

(a) Output power level change from 200W to 40W

(b) Output power level change from 40W to 200W

론적인 예측값과 비교하였으며, 그 결과는 제안된 방법

의 유효함을 보여준다.

그림 13(a)는 능동 클램핑 회로(Active-clamping

circuit)가 추가된 100W급 부스트-플라이백 컨버터 2대

를 병렬 연결하여 200W급 시스템을 구성한 회로도이다.

능동 클램핑 회로는 클램핑 커패시터(Cc)와 보조 스위치
(Saux)로 구성되어 있으며, Lr 은 변압기의 누설 인덕터

이다. 그림 13(b)는 실제 제작된 200W급 프로토 타입

실험 세트이다.

그림 14는 100W급 부스트-플라이백 컨버터의 부하

가변 시 성능 실험 결과이다. 시스템 부하를 100W에서

20W로 가변 하더라도 출력 전압을 안정적으로 유지하

는 것을 확인할 수 있으며, 그림 11의 시뮬레이션 결과

와 일치한다.

그림 15는 200W급 프로토 타입 시스템을 인터리브드

방식으로 운전하여 측정한 실험 파형이다. 인터리브드

방식을 적용함으로서 시스템에서 발생하는 도통 손실

(Conduction loss)를 저감하였다.

부스트 인덕터 Lb1과 Lb2의 전류 파형이 180º 위상차

로 불연속 도통 모드(DCM)에서 동작하며, 400V 출력

전압을 확인할 수 있다.

그림 16은 영전압 스위칭(Zero-voltage-switching :

ZVS)이 이뤄지는 실험 파형을 나타낸다. 일반적인 부

스트-플라이백 컨버터의 경우, 스위칭 소자에 높은 전압

스트레스가 발생한다. 이러한 문제점을 해결하기 위해

능동 클램핑 회로를 추가하면, 전압 스트레스를 최소화

하면서 영전압 스위칭이 이루어져 시스템의 안정성을

향상시킨다. 메인 스위치(Smain1)의 드레인-소스 전압

(VDS_main1)이 영으로 감소한 후, 메인 스위치에 게이트

신호(VGS_main1)가 인가되는 것을 확인할 수 있다.
그림 17(a)는 부스트-플라이백 컨버터의 부하 가변 시

실험 결과이다. 시스템이 정상 상태에서 동작하는 경우,
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출력 전압은 400V, 정격 출력 전력은 200W이다. 시스템

의 부하를 40W(정격 출력 전력의 20%)로 가변 하여도

전압 제어기에 의해 승압된 출력 전압(400V)을 추종한

다. 부하가 가변됨에 따라 커패시터 Ce 전압이 증가하

고, 부하 전류가 감소한다. 그림 17(b)는 반대의 경우로,

20% 정격 출력에서 100% 정격 출력 전력으로 부하를

가변 한 경우에도 일정하게 높은 전압 추종이 가능한

것을 볼 수 있다. 따라서 제안된 모델링 방법을 기반으

로 하여 설계된 제어기가 유효함을 증명한다.

6. 결 론

본 논문에서는 부스트-플라이백 컨버터의(Integrated

boost-flyback converter, IBFC)의 동작 특성 및 정상

상태 해석을 위한 개선된 모델링 방법과 부하 가변 시

에도 안정적인 출력 전압을 유지하는 제어기 설계 방법

을 제시하였다. 제안된 방법은 부스트-플라이백 컨버터

를 등가 전류 소스를 갖는 독립적인 두 개의 컨버터로

분리하여 상태 공간 방정식을 유도하기 위한 수학적인

절차를 간소화 하였고, 적합한 제어기 설계도 수행하였

다. 프로토 타입으로 제작된 200W 실험 세트에서는 시

스템에서 발생하는 도통 손실과 소자의 전압 스트레스

를 저감하기 위해 인터리브드 방식과 영 전압 스위칭

기법을 적용하였다. 수행된 시뮬레이션 및 실험 결과는

이론적인 예측 결과와 일치하는 것을 확인 하였다. 따라

서, 제안된 모델링 방법과 이를 바탕으로 설계된 전압

제어기의 유효함을 검증하였다.
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