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1. 서 론

최근 전자제품의 동향은 기기간의 멀티미디어화에 대

한 사회적 관심도가 높아짐에 따라 소형 및 휴대용 전

자기기를 주목하고 있다. 이 중에서도 모바일 디바이스

가 새로운 정보기기로서 각광받기 시작하면서 이러한

장치의 배터리를 충전하기 위한 휴대용 어댑터의 고전

력밀도화가 중요시 되고 있다. 휴대용 어댑터의 경우,

각 소자에서의 발열 및 어댑터의 크기가 중요한 요소이

며, 적은 손실에도 소자에서의 발열은 크게 나타날 수

있기 때문에 이로 인한 방열 시스템 구축은 어댑터의

크기에 영향을 미칠 수 있다. 이를 위해 스위치 손실을

저감하여 발열을 최소화하고, 고주파수 구동을 통해 어

댑터의 크기를 줄임으로써 휴대용 어댑터의 고전력밀도

화를 달성하여야 한다.

기존 휴대용 어댑터는 소자 수가 적고 회로 구조가

간단한 플라이백 컨버터가 주로 사용되었다. 이 중에서

QR 플라이백 컨버터는 스위치 양단 전압이 최저전압에

서 스위칭 됨으로써 손실을 저감하였으나 [1], 하드 스위

칭 동작을 하여 스위칭마다 발생하는 손실로 인해 고주

파수 구동이 제한된다. 또한, 변압기의 누설 인덕턴스

에너지에 의한 공진 스파이크성 전압으로 인해 별도의

스위치 보호회로가 필요하기 때문에 어댑터의 고전력밀

도화 달성에 한계를 갖는다. 반면, ACF 컨버터는 누설

인덕턴스 에너지를 입력 측으로 회귀시켜 줌으로써 누

설 인덕턴스로 인한 손실을 최소화하고, ZVS 턴 온 동

작을 통해 스위칭 손실을 저감할 수 있다[2],[3]. ACF 컨

버터의 동작모드 중, 연속전류모드(Continuous Conduction

Mode) ACF 컨버터는 스위치가 턴 온 될 때 누설 인덕

턴스 에너지를 이용하여 ZVS 턴 온 동작을 달성한다.
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Fig. 1. Active clamp flyback converter.
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Fig. 2. Key waveforms of boundary conduction mode active

clamp flyback converter.

그러나 누설 인덕턴스 에너지는 출력 부하에 의해 결정

되므로 경부하에서는 1차 측에 흐르는 전류가 낮아지게

되어, ZVS 턴 온 동작이 이루어지지 않고 하드 스위칭

동작을 하기 때문에 높은 스위칭 손실이 발생한다. 반

면, 경계전류모드(BCM) ACF 컨버터는 스위치가 턴 온

될 때, 자화 인덕터를 이용하여 ZVS 턴 온 동작을 하기

때문에 경부하에서도 ZVS 턴 온 동작을 통한 스위칭

손실 저감이 가능하다. 또한, 스위칭 특성이 우수한

GaN-FET를 적용함으로써 스위치에서 발생 가능한 손

실을 최소화하고, 소자에서의 발열을 최대한 저감할 수

있다. 이러한 특징들을 바탕으로 수식을 도출하고 최적

설계를 진행함으로써 BCM ACF 컨버터의 고주파수 구

동을 통해 휴대용 어댑터의 고효율 및 고전력밀도를 달

성할 수 있다. 따라서 본 논문에서는 BCM ACF 컨버터

의 동작원리 및 최적설계를 제안하고, 설계 방안의 타당

성 검증을 위해 65W급 시작품을 제작하여 실험결과를

제시한다.

2. 경계전류모드 능동 클램프 플라이백 컨버터

2.1 모드분석

그림 1은 ACF 컨버터를 나타낸다. 그림 1에서 Lm은

변압기의 자화 인덕터를 나타내며, Lk는 누설 인덕터를

나타낸다. 1차 측은 메인 스위치인 M1과 클램프 스위치

인 M2, 클램프 커패시터인 Ccl로 구성되며, 각 스위치의

출력 커패시턴스는 Coss1, Coss2이다. 2차 측은 동기식 정

류기(Synchronous Rectifier, SR)와 출력 커패시터 Co로

구성되어 있다. 그림 2는 BCM ACF 컨버터의 정상상태

주요 파형을 나타내며, 그림 3은 ACF 컨버터의 동작 모

드를 나타내었다. 스위치 동작을 토대로 5개의 모드로

구분하였으며 회로 해석의 편의를 위해 다음과 같은 가

정을 한다.

1) 출력전압 Vo가 일정할 만큼 출력 커패시터 Co는

충분히 크다.

2) 그림에 도시한 기생성분을 제외한 모든 기생성분은

제외한다.

3) 2차 측 SR스위치는 출력 다이오드 Do로 표현한다.

4) 각 스위치의 바디 다이오드 및 출력 다이오드

Forward Voltage는 0 V이다.

Mode 1 (t0-t1): 메인 스위치 M1이 턴 온 되면 Mode

1이 시작된다. Mode 1에서 M1에 흐르는 전류 ids1은 Lk

에 흐르는 전류 iLk 및 Lm에 흐르는 전류 iLm과 동일하

며, Lk와 Lm에는 에너지가 저장된다. 또한, Lm의 양단에

는 양의 전압이 인가되어 iLm은 선형적으로 증가하게 된

다. 컨버터 동작은 BCM구동이므로 Lm에 흐르는 최대

전류는 식 (1)과 같다.

  


 (1)

식 (1)에서 Ts는 스위칭 주기를 나타내며, D는 스위칭

주기 중에 메인 스위치 M1이 턴 온 되어 있는 시간을

나타낸다. Mode 1은 메인 스위치 M1이 턴 오프 될 때

종료된다.

Mode 2 (t1-t2): 메인 스위치 M1이 턴 오프 되면

Mode2가 시작된다. Mode 2는 Dead time구간으로써, Lk

와 Lm이 Coss1, Coss2와 공진을 하게 되고, 이로 인해 각

스위치의 양단전압은 충, 방전이 이루어지게 된다. 따라

서 Lk와 Lm에 저장된 에너지는 Coss1의 양단 전압을 0 V

에서 Vin+Vcl까지 충전시키고, Coss2의 양단 전압을

Vin+Vcl에서 0 V까지 방전시킨다. Coss2의 양단 전압이

방전된 후에 M2는 바디 다이오드를 통해 도통하므로

ZVS 턴 온 조건을 만족하게 된다. ZVS 턴 온 조건은

Coss1, Coss2의 양단 전압이 충, 방전된 후에 클램프 스위
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치 M2가 턴 온 되어야 하므로 식 (2)를 만족하여야 하

며, tdead1는 Mode 2의 시간을 나타낸다
[4].

 ≥

  
(2)

이때, 공진으로 인해 Lk의 양단 전압은 음의전압이 인가

되어 iLk는 그림 2와 같이 급격히 감소하게 된다. Mode

2는 Coss1, Coss2 양단 전압의 충, 방전이 끝나면 종료된다.

Mode 3 (t2-t3): Coss1, Coss2 양단 전압의 충, 방전이

끝나면 Mode 3은 시작된다. 충, 방전이 끝난 후에 출력

다이오드 및 M2의 바디 다이오드는 도통 조건이 성립하

게 되어 도통하게 된다. 이로 인해 Coss2는 공진에 참여

하지 않게 되어 Lk는 Ccl과 공진하게 되고, 공진으로 인

해 iLk는 그림 2와 같은 파형을 보이게 된다. 또한, 출력

다이오드가 도통되었으므로 Lm의 양단 전압은 –nVo이

며, 음의 전압이므로 iLm은 선형적으로 감소하게 된다.

Mode 3은 클램프 스위치 M2가 턴 온 될 때 종료된다.
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(e) Mode 5

Fig. 3. Operation modes of active clamp flyback converter.
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Mode 4 (t3-t4): 클램프 스위치 M2가 턴 온 되면

Mode 4가 시작된다. 이전 Mode 3에서 2차 측의 출력

다이오드 Do가 턴 온 되었으며, Lm에 저장된 에너지가

모두 출력 측으로 전달되는 BCM구동이므로 식 (3)이

성립하게 된다.




_

    (3)

이때, 식 (3)에서 fsw는 스위칭 주파수, Po는 출력전력을

나타내며, 에너지보존법칙에 의해 입력전력과 출력전력

이 같다고 가정한다. 또한, Lk와 Ccl은 이전 Mode 3에서

와 동일하게 공진을 하며, 이로 인해 iLm은 iLk보다 크므

로 2차 측으로 전류가 흐르게 되어 그림 2와 같은 파형

을 보이게 된다. 2차 측 Do에 흐르는 전류 iDo는 공진에

의해 0 A로 떨어지게 되어 기존의 SR스위치는 Zero

Current Switching(ZCS) 턴 오프 동작을 하게 된다.

Mode 4는 클램프 스위치 M2가 턴 오프 될 때 종료된다.

Mode 5 (t4-t5): 클램프 스위치 M2가 턴 오프 되면

Mode 5가 시작된다. Mode 5는 앞선 Mode 2와 마찬가지

로 Dead time구간이며, 이전 모드에서 BCM동작에 의해

SR스위치가 ZCS동작을 하여 턴 오프 되었으므로 Lm이

공진에 참여하게 된다. 그러므로 Lk와 Lm은 Coss1, Coss2와

공진을 하게 되며, Coss1의 양단 전압을 Vin+Vcl에서 0 V

까지 방전시키고, Coss2의 양단 전압을 0 V에서 Vin+Vcl까

지 충전시킨다. Coss1의 양단 전압이 방전된 후에는 M1의

바디 다이오드를 통해 도통하게 되므로 ZVS 턴 온 조건

을 만족하게 된다. ZVS 턴 온 조건은 식 (4)와 같다[4].

 ≥min

  
(4)

이때, tdead2는 Mode 5의 시간을 나타낸다. Mode 5는 메

인 스위치 M1이 턴 온 될 때 종료된다.

3. 경계전류모드 능동 클램프 플라이백 컨버터

최적설계

3.1 스위치 선정

BCM ACF 컨버터의 최적설계를 위한 1차 측 스위치

선정은 각 스위치의 스위칭 특성을 비교 분석하여 선정

하였다. 표 1은 하나의 일례로 동일한 내압을 갖는

Si-FET와 GaN-FET의 주요 반도체 특성을 비교하였다.

표 1과 같이 GaN-FET는 Si-FET에 비해 작은 Rds(on)을

가지며, 짧은 턴 오프 시간 등 스위칭 특성이 우수하다.

그림 4는 하나의 일례로 입력전압 90 Vrms에서의 스위치

에 따른 손실 비교를 나타낸다. 그림 4에 보이는 바와

같이 GaN-FET를 적용하였을 때가 Si-FET를 적용하였

을 때에 비해 스위치 손실이 크게 저감되는 것을 확인

TABLE Ⅰ

COMPARISON OF Si-FET AND GaN-FET

Parameters
Si-FET

IPL65R230C7

GaN-FET

NV6117

Drain-source voltage (Vds) 650 [V] 650 [V]

Drain-source resistance (Rds(on)) 0.230 [Ω] 0.110 [Ω]

Reverse Recovery Charge (Qrr) 3100 [nC] 0 [nC]

Fall time (tf) 22 [ns] 5 [ns]

0

0.5

1

1.5

2

2.5

Turn off loss Conduction loss Total loss

L
os

s 
[W

]
Loss Comparison(IPL65R230C7 vs NV6117)

GaN-FET Si-MOSFET

Fig. 4. Loss comparison of Si-FET and GaN-FET.

할 수 있다. 따라서 BCM ACF 컨버터의 1차 측 2개의

스위치로는 GaN-FET를 적용함으로써 스위치에서 발생

하는 손실을 크게 저감할 수 있다. 이로 인해 단일 소자

에서 발생 가능한 발열을 최소화시키고, 고주파수 구동

을 통해 리액티브 소자의 크기를 최소화함으로써 고효

율 및 고전력밀도를 달성할 수 있게 된다.

3.2 시비율 및 자화 인덕턴스 선정

BCM ACF 컨버터의 최적설계를 위해 시비율과 자화

인덕턴스를 수식적으로 도출해야 한다. 시비율은 컨버터

의 입출력 변환비를 통해 도출할 수 있다. BCM ACF

컨버터의 입출력 변환비는 입력전압 및 부하 조건에 따

라 주파수를 변화시켜가며 BCM 동작을 유지하기 때문

에 식 (1)과 (3)을 통해 도출할 수 있다. 따라서 에너지

보존법칙이 성립한다고 가정하여 시비율은 식 (5)와 같

이 도출할 수 있다.

  

 





(5)

또한, 자화 인덕턴스 선정의 경우, 앞서 식 (3)에서 언급

한 바와 같이 M1이 턴 온 되어있는 동안에 자화 인덕터

Lm에 에너지를 저장하고, M1이 턴 오프 되어있는 동안

에 저장된 에너지를 모두 출력 측으로 전달하므로 식

(6)과 같이 도출할 수 있다.

 

 

(6)
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-
Vcl

+ Ccl

Lk

Co/n
2

nVo

Fig. 5. Resonant equivalent circuit during M2 conduct.

3.3 클램프 커패시터 선정

BCM ACF 컨버터에서 클램프 스위치 M2가 턴 온

되어있는 동안에 누설 인덕턴스 Lk는 1차 측의 클램프

커패시터 Ccl과 공진을 하게 된다. 1차 측 Lk에 흐르는

전류 iLk파형은 공진 파형이 나타나며 이로 인해 2차 측

에 흐르는 전류 파형도 공진의 형태를 갖게 된다. 그림

5는 이때의 공진 등가회로를 나타내었으며 일정한 출력

전압을 얻기 위해 출력 커패시터 Co는 매우 크다고 가

정한다. 1차 측으로 등가화된 Co는 Ccl에 비해 매우 크

며, 직렬연결 되어 있으므로 공진주파수는 Lk와 Ccl에 의

해 식 (7)과 같이 나타낼 수 있다.

 



(7)

이때, 그림 2와 같이 M2가 턴 오프 되는 시점에서 공진

이 끝나도록 공진 주파수와 스위칭 주파수가 같아지게

Ccl를 설계해야 한다. Ccl를 크게 선정하여 공진 주파수

가 스위칭 주파수보다 느려지게 되면, 메인 스위치 M1

이 턴 온 되는 시점에서 여전히 2차 측 SR은 도통되어

있으므로, ZCS 턴 오프 동작이 제대로 이루어지지 않게

되어 스위칭 손실 발생을 초래하게 된다. 반면, Ccl를 작

게 선정하여 공진 주파수가 스위칭 주파수보다 빨라지

게 되면, M2의 턴 온 구간동안 iLk와 iDo의 첨두치가 커

지고 이로 인해 RMS전류가 증가하여 M2와 SR에서의

도통 손실이 증가하게 된다. 따라서 스위칭 주파수와 공

진 주파수가 같아지도록 Ccl를 설계하여 안정적인 ZCS

턴 오프 동작을 보장함과 동시에 iLk의 첨두치를 줄이고

RMS전류를 감소시켜 도통손실을 저감하여야 한다. 그

러므로 클램프 커패시터 Ccl은 식 (7)을 활용하여 식 (8)

과 같이 나타낼 수 있다.

  


(8)
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Fig. 6. Active clamp flyback converter with LC filter.

이때, Ccl를 키울수록 iDo의 첨두치가 낮아져서 도통 손

실을 저감할 수 있지만, SR에서의 ZCS 턴 오프 동작을

보장해야 한다. 그러므로 공진 주파수와 스위칭 주파수

가 같아질 때까지만 Ccl를 키울 수 있기 때문에 고효율

을 달성하는 것에 한계가 있다.

이를 위해 2차 측에 LC필터를 추가하는 2차 공진 방

안을 적용하였다[5],[6],[7]. 그림 6은 LC필터를 추가한 BCM

ACF 컨버터를 나타낸다. LC필터를 추가함으로써 M1이

턴 오프 되어있는 동안에 Lk, Ccl과 함께 공진 커패시터

Cr이 공진하게 된다. 식 (9)는 이때의 등가커패시턴스를

나타내며 식 (10)은 공진 주파수를 나타낸다.

 
  

⋅

(9)

 



(10)

Cr이 공진에 참여함으로써 공진 주파수의 커패시턴스는

등가 커패시턴스로 나타나게 된다. 이를 적용하여 공진

주파수를 스위칭 주파수와 같아지도록 커패시턴스를 설

계하면 SR의 ZCS 턴 오프 동작을 보장하면서도 클램프

커패시터를 키울 수 있으므로 첨두치를 줄일 수 있고

RMS전류가 감소하여 도통 손실을 저감할 수 있게 된다.

3.4 손실 분석 및 설계

표 2는 BCM ACF 컨버터의 주요 손실요소인 스위치

손실과 자성체 손실을 나타내었다. 스위치 손실은 1차

측 메인 스위치 및 클램프 스위치의 도통 손실, 턴 오프

손실, 게이트 드라이버 손실과 2차 측 동기식 정류기의

도통 손실, 게이트 드라이버 손실을 구하였다[8]. 1차 측

메인 스위치와 클램프 스위치는 ZVS 턴 온 동작 및 누

설 인덕턴스 에너지를 입력 측으로 회귀시켜주기 때문

에 턴 온 손실 및 Cds 손실을 제거하였다. 2차 측 SR스

위치는 턴 온 시에는 바디 다이오드가 도통한 이후 턴
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TABLE Ⅱ

EQUATIONS FOR LOSS ANALYSIS

Loss Equation

Primary

Switch

Main

MOSFET

Conduction _
 ∙ _

Turn off 

   
∙ _ ∙  ∙ 

Gate driver _∙ _
 ∙ 

Clamp

MOSFET

Conduction _
 ∙ _

Turn off 

   
∙ _min ∙  ∙ 

Gate driver _ ∙ _
 ∙ 

Secon-

dary

Switch

SR

MOSFET

Conduction _
 ∙ _

Gate driver _∙ _
 ∙ 

Mag-

netics

Trans-

former

Core  ∙ 

Copper _
 ∙ __  _

 ∙ __

온 되고, 턴 오프 시에는 ZCS 턴 오프 동작하기 때문에

턴 온 및 턴 오프 손실을 제거하였다. 자성체 손실은 주

요 손실인 철손과 동손을 고려하였다. 이때, 트랜스포머

코어는 크기 및 손실을 고려하여 A社의 JPP-96재질을

갖는 ATQ21 코어로 선정하였다. 철손의 경우, A社의

코어 데이터시트에서 제공하는 자속밀도 변화(△Bm)에

따른 단위부피당 코어손실(Pcv) 그래프를 이용하여 도출

하였다. BCM ACF 컨버터의 스위칭 주파수 및 자속밀

도에 따른 Pcv를 식 (11)의 스테인메츠 방정식을 통해

산출하면 다음과 같다.

    × 
 ×∆



  ×      
(11)

식 (11)에서 도출된 파라미터를 토대로 Pcv와 ATQ21 코

어의 부피를 이용하여 철손을 도출하였다. 동손은 DC

손실을 고려하여 권선 저항의 손실을 구하였다[9].

BCM ACF 컨버터의 최적 설계를 위하여 3개의 파라

미터(최적 턴 비 및 턴 수, 최적 스위칭 주파수)의 변화

에 따른 손실 분석을 진행하였다. 그림 7은 하나의 일례

로 턴 비가 5:1일 때, 입력전압 90 Vrms에서 턴 수 및 스
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Fig. 7. Total loss comparison according to the number of

turns and switching frequency at 5:1 turn ratio.

Fig. 8. Efficiency according to turn ratio and switching

frequency.

위칭 주파수(220 kHz∼480 kHz)의 변화에 따른 손실을

나타내었다. 턴 비가 5:1인 경우, 표 2에서 알 수 있듯이

스위칭 주파수가 증가할수록 이에 비례하여 각 스위치

에서의 스위치 손실은 증가한다. 자성체 손실의 경우,

턴 수가 많아질수록 손실은 크게 감소하며, 스위칭 주파

수에 따라 최소의 자성체 손실을 도출할 수 있다. 그림

7을 통해 턴 수가 많아질수록 전체 손실은 크게 감소하

며, 높은 턴 수에서는 스위칭 주파수에 따라 최소 손실

지점이 도출되는 것을 확인할 수 있다. 따라서 코어의

창면적 및 권선의 전류밀도를 고려하였을 때 턴 수 20:4

에서 최소 손실을 갖는 것을 확인하였다. 앞선 분석과

동일하게 각각의 턴 비에서 턴 수를 변화시켜, 같은 방

법으로 손실 분석을 실시하였으며 각 턴 비에서의 최적

턴 수를 선정하였다. 그림 8은 앞선 분석에서 각 턴 비

의 최적 턴 수를 선정한 것을 토대로 턴 비(n=3∼8)와

스위칭 주파수(200 kHz∼480 kHz)를 변화시켜 입력전압

90 Vrms에서의 BCM ACF 컨버터의 효율을 나타내었다.

이론적 분석 결과를 토대로 최적의 효율을 갖는 지점은

턴 비 5:1(20:4), 스위칭 주파수 320 kHz로 선정하였다.

따라서 스위치 손실은 1.36W, 자성체 손실은 2.05W로써
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Fig. 9. 65W-Prototype of boundary conduction mode active

clamp flyback converter(53.3mm x 54.5mm x 20mm).

(a) 90 Vrms

(b) 115 Vrms

(c) 230 Vrms

(d) 264 Vrms

Fig. 10. Steady state key experiment waveforms of boundary

conduction mode active clamp flyback converter according

to input voltage.

TABLE Ⅲ

KEY PARAMETERS APPLIED TO THE BCM ACF

CONVERTER

Parameters Values

Input voltage (Vin) 90∼264 [Vac]

Output voltage (Vo) 20 [V]

Output power/current (Po/Io) 65 [W] / 3.25 [A]

Turn ratio (n:1) 5:1(20:4)

Magnetics inductance (Lm) 65.87 [μH]

Leakage inductance (Lk) 1.48 [μH]

Clamp capacitor (Ccl) 200 [nF]

Resonant capacitor (Cr) 24.7 [μF]

IC UCC28780

Fig. 11. Efficiency by load of boundary conduction mode

active clamp flyback converter according to input voltage.

전체손실 3.41W의 최소 손실을 가지는 것을 확인하였으

며, 이론적 분석을 통해 입력전압 90 Vrms에서 93.43%의

최고 효율을 갖는 것을 도출하였다.

4. 실험 결과

BCM ACF 컨버터에 대한 이론적 분석의 타당성 검

증을 위해 그림 9와 같이 65W 시작품을 제작하여 실험

을 진행하였다. 시작품의 크기는 53.3mm*54.5mm*20mm

이며, 실험에 사용된 주요 파라미터는 표 3과 같다.

그림 10은 입력전압에 따른 정상상태 주요 실험 파형으

로, 메인 스위치 M1의 드레인-소스 전압(Vds1)과 1차 측

전류(iLk), 2차 측 동기식 정류기 SR의 게이트(VSR_gate)

및 드레인-소스 전압(VSR)을 나타내었다. 그림에 보이는

바와 같이 메인 스위치 M1에서의 ZVS 턴 온 동작과 2

차 측 SR스위치에서의 ZCS 턴 오프 동작을 확인하였
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다. 또한, M1이 턴 오프 되어 있는 동안 누설 인덕턴스

Lk와 클램프 커패시터 Ccl, 공진 커패시터 Cr의 공진에

의해 1차 측 전류 파형은 공진하는 형태를 갖는 것을

알 수 있으며, M1이 턴 온 되기 전에 공진이 끝나는 것

을 확인하였다. 그림 11은 입력전압에 따른 BCM ACF

컨버터의 부하별 효율을 나타내었다. BCM ACF 컨버터

는 입력전압 90 Vrms에서 93.5%의 효율을 갖는 것을 알

수 있었으며, 이론적 분석 효율과의 오차는 1% 이내인

것을 확인하였다. 또한, 입력전압 115 Vrms에서 최고 효

율 94.3%의 고효율과 체적밀도 18.34 W/in3의 고전력밀

도를 달성하였다. 따라서 이론적 분석과 실험결과로부터

각 소자 설계가 타당함을 검증하였다.

5. 결 론

본 논문에서는 GaN-FET를 적용한 경계전류모드 능

동 클램프 플라이백 컨버터의 최적설계를 진행하였다.

BCM ACF 컨버터의 1차 측 스위치로는 비교를 통해

스위칭 특성이 우수하여 고주파수 구동에 적합한

GaN-FET를 적용하였고 이로 인해 스위칭 손실을 크게

저감하였다. 또한, BCM 동작을 기반으로 수식을 도출하

고 이를 활용하여 이론적 분석 및 최적 설계를 실시함

으로써 주요 파라미터를 선정하였다. 선정한 파라미터를

토대로 65 W급 시작품을 제작하여 1차 측 스위치의

ZVS 턴 온 동작 및 2차 측 SR스위치의 ZCS 턴 오프

동작을 안정적으로 구현하였으며, 고주파수 구동을 통해

리액티브 소자의 소형화를 달성하였다. 이를 통해 입력

전압 115 Vrms에서 최대 효율인 94.3%의 고효율과 체적

밀도는 18.34W/in3의 고전력밀도를 달성함으로써 이론적

분석 및 최적설계의 타당성을 검증하였다.

본 논문은 SoluM Inc, 산업통상자원부(MOTIE) 한국

에너지기술평가원(KETEP)(No. 2018201010650A), 한

국항공우주연구원의 정지궤도복합위성 개발사업

(2011-0030431)의 연구지원에 의하여 연구되었음을

밝힙니다.
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