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이 주제에서는 고성능, 고밀도 및 비용 효과적인 PFC를 위한 질화 갈륨(GaN)에 최적화된 PFC(역률 보정) 및 토폴로지 및 제어 
방법론을 소개합니다. 새로운 제로 전압 감지(ZVD) 회로 및 알고리즘을 사용하면 전체 라인 사이클 및 부하 범위에서 제로 전
압 스위칭(ZVS)과 총 고조파 왜곡(THD)을 개선할 수 있습니다. 전력 밀도가 120 W/in3이고 THD가 <6% 미만인 5kW 프로토타입은 
시동, 과도 응답 및 AC 드롭아웃을 위한 최적의 제어 방법을 입증하기 위한 개념 증명 역할을 합니다.

머리말
PFC 회로는 의도적으로 입력 전류를 순간 라인 전압과 동
일한 위상으로 형성하여 총 피상 전력 소비를 최소화합니
다. 데이터 센터를 예로 들면(그림 1참조), 작고 안정적이며 
효율적인 전원 공급 장치가 왜 그렇게 중요한지 그 이유를 
알 수 있습니다. 그림 1에 나와 있는 일반적인 데이터 센터 
서버 랙의 예를 보면 전원 공급 장치(PSU)가 7개로, 각 
PSU에는 자체 PFC가 있습니다.

각 PFC는 개별 서버의 기능 요구 사항을 충족하기 위해 수 
킬로와트를 공급해야 합니다. 데이터 센터 수준에서 일반

적인 설치는 약 50MW에 대한 지원이 필요합니다. 데이터 
센터 업계는 전 세계적으로 약 8,000개의 데이터 센터가 
있다고 추산하고 있습니다. 수치가 이렇다 보니 작고, 안정
적이며 효율적인 전원 공급 장치가 그렇게 중요한 이유를 
쉽게 알 수 있습니다.

이 백서에서는 이러한 종류의 시스템과 매우 관련이 있는 
몇 가지 흥미로운 새로운 PFC 기술에 대해 설명합니다.

그림 1. 일반적인 엔터프라이즈 데이터센터 시스템.
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부스트 컨버터 토폴로지 검토
먼저 일반적인 PFC 내부의 몇 가지 핵심 기술에 대해 간단
히 살펴보겠습니다.

부스트 컨버터는 PFC를 움직이는 역할을 합니다. 그림 2

부터 그림 5는 AC 라인 사이클 중에 발생하는 4가지 작동 
모드 중 부스트 컨버터 회로도입니다. 그림 2와 그림 4는 
컨버터가 어떻게 작동하는지 보여줍니다. 그림 2와 그림 3

는 제어 전계 효과 트랜지스터(FET)의 작동 모습을 보여줍
니다. 이 FET는 일반적으로 "D" 전도 시간이라고 하는 것
을 담당합니다. 그림 4와 그림 5는 정류 기간 동안의 작동
을 보여줍니다. 여기서는 다이오드를 사용하고 있지만 동
기 정류기(SR)도 사용할 수 있습니다. 컬러 선은 각 전도 기
간 동안의 전류 흐름 경로를 표시합니다. 예를 들어, 양의 
1/2 사이클 제어 FET 간격 동안 전류는 입력 인덕터, FET 

및 AC 소스를 통해 흐릅니다. 그림 2에서 보면 양극 1/2 사
이클 중 전류 흐름이 항상 입력 소스의 양극 단자를 벗어나
는 것을 볼 수 있습니다. 음의 1/2 사이클 동안 전류 흐름은 
항상 입력 소스의 음극 단자를 벗어나는 경향을 보입니다.

그림 6부터 그림 9는 그림 2부터 그림 5와 같은 정보를 나
타내며, 단, 이번에는 토폴로지를 토템 폴 PFC 부스트 컨
버터로 교체했다는 점이 다릅니다. 그 중심에는 여전히 부
스트 컨버터가 있지만, 일부 추가 스위치가 다양한 작동 모
드 간 자동 전환을 용이하게 합니다.

FET 구간 하나는 고주파 구간으로 지정되며, 스위치 S1과 
S2로 구성됩니다. 이 구간의 경우 스위칭 손실, 전도 손실 
및 역복구는 장치 특성이 매우 중요합니다. 다른 구간은 스
위치 S3과 S4로 구성됩니다. 이는 저주파 구간이며, 경우에 
따라 다이오드로 대체할 수 있습니다. 저주파 구간의 기능
은 AC 라인 주파수에서 전환하여 부스트 컨버터의 전도 경
로를 완성하는 것입니다.

토템 폴 PFC는 최고의 효율과 가장 작은 폼 팩터가 필요한 
모든 애플리케이션에 적합합니다. 최근 몇 년간 GaN 및 
SiC(실리콘 카바이드) 같은 넓은 밴드갭 장치의 확산되면
서 이 토폴로지의 적합성과 관련성이 더높아졌습니다. 크
기를 작게 유지하면서 효율성을 높이는 데 필요한 제어 복
잡성이 바로 실제 이 백서의 작성 이유입니다.

양의 1/2 주기 음의 1/2 주기
제어 FET

Lg

Vdc

Vac

+

–

그림 2. 제어 FET 전도, 양의 ½.

Lg

Vdc

Vac

+

–

그림 3. 제어 FET 전도, 음의 ½.

정류기

Lg

Vdc

Vac

+

–

그림 4. 정류기 전도, 양의 ½.

Lg

Vdc

Vac

+

–

그림 5. 정류기 전도, 음의 ½.

표 1. PFC 부스트 컨버터 토폴로지.
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양극 1/2 주기 음의 1/2 주기
제어 FET

Lg

Vac

+

–

S1 S3

S4S2

Vdc

그림 6. 제어 FET 전도, 양의 ½.
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그림 7. 제어 FET 전도, 음의 ½.

정류기
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+

–

S1 S3

S4S2
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그림 8. 정류기 전도, 양의 ½.
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S4S2
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그림 9. 정류기 전도, 음.

표 2. 토템 폴 PFC 부스트 컨버터 토폴로지
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전도 모드
앞서 언급했듯이, 토템 폴 PFC 컨버터는 기본적으로 부스
트 컨버터입니다. 따라서 설계 및 제어를 통해 인덕터 전류
를 관리하여 여러 다른 리플 전류 동작을 달성할 수 있습니
다. 그림 10부터 그림 12는 빨간색으로 표시된 인덕터 전
류의 리플 전류 포락선과 파란색으로 표시된 사이클 평균 
인덕터 전류를 보여줍니다.
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• 하드 스위칭 및 역복구.

• 더 낮은 전도 손실.

• 작은 전류 리플.

• 간단한 제어.

그림 10. 연속 전도 모드(CCM).
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• ZVS.

• 더 높은 전도 손실.

• 큰 리플.

• 복잡한 제어.

그림 11. 전환 전도 모드(TCM).
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• CCM/TCM의 조합.

• 각각의 이점을 이용하려는 시도.

• 복잡한 제어.

그림 12. 다중 모드.

첫 번째 가장 흔한 모드는 CCM으로, 이 모드에서 인덕터
는 항상 양의1/2 사이클에 대해 양이고, 음의 1/2 사이클에 
대해 음입니다. CCM의 가장 큰 단점은 하드 스위칭에서 
발생합니다. 또한 FET의 바디 다이오드를 역복구해야 하
기 때문에 이 모드에 대해서는 실리콘 금속 산화막 반도체 
FET를 사용할 수 없습니다. 대신, 낮음에서 제로로 역복구
를 감안해 SiC 또는 GaN과 같은 광대역 갭 디바이스를 사
용해야 합니다.

이것 외에도 CCM에는 작은 리플, 낮은 RMS(루트 평균 제
곱) 전류로 인한 전도 손실 감소, 잘 알려져 있고 비교적 간
단한 제어 방법 등 여러 가지 이점이 있습니다.

두 번째 모드는 TCM으로, 여기서는 인덕터 전류 리플의 
크기가 조정되어 전류가 모든 스위칭 사이클(실제로는 0도 
이하로 떨어질 수 있음)이 되도록 합니다. 제어 장치는 항
상 전류가 0에 이를 때까지 기다렸다가 다음 스위칭 사이
클을 시작해야 하기 때문에 TCM은 가변 주파수로 작동합
니다. TCM을 사용하는 가장 큰 이유 중 하나는 모든 입력 
및 부하 조건에서 ZVS를 달성할 수 있다는 사실입니다. 하
지만 리플 전류가 높을수록 RMS 전류가 커지기 때문에 전
도 손실도 더 커집니다. 모든 작동 조건에서 높은 역량과 
ZVS를 얻으려면 필요한 제어가 상당히 복잡해질 수 있습
니다.

다중 모드 PFC는 CCM과 TCM의 이점을 모두 활용하며 단
일 컨버터에 그러한 이점을 포착합니다. 더 작은 인덕터를 
사용하지만, 리플이 완전한 TCM에서 만큼 높아질 정도로 
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작지는 않습니다. 결과적으로, RMS 전류가 더 낮아지기 
때문에 전도 손실도 낮아집니다. 다중 모드는 특정한 라인 
및 부하 조건에서 ZVS를 캡처할 수 있지만 모든 곳에서 캡
처되지는 않습니다. 결과적으로 CCM과 TCM 케이스 사이
의 전도 손실 수준이 올라가게 됩니다.

다중 모드의 한 가지 단점은 제어가 매우 복잡해진다는 것
입니다. 기본적으로, ZVS 및 역률에 대한 제어를 관리하고 
CCM에서 TCM으로 모드 전환이 충분히 매끄러워서 역률
에 큰 왜곡이 일어지지 않도록 해야 합니다.

데이터 센터 랙 서버 애플리케이션으로 돌아가는 가장 큰 
목표는 작은 공간에서 효율을 극대화하는 것입니다. 최상
의 토폴로지는 스위칭 주파수를 높이는 데 따른 크기 감소
의 이점을 얻을 수 있을 정도로 빠르게 전환할 수 있는 토
폴로지입니다. 이런 점에서 TCM 및 다중 모드 옵션이 더 
자세히 살펴볼 만 합니다.

그림 13부터 그림 16는 다중 모드 설계와 TCM 설계에 대
한 GaN 스위치의 FET 손실을 비교한 것입니다. 이 설계는 
230VAC, 60Hz 입력 및 400V 출력을 사용하여 실행됩니다. 

그림 13와 그림 15는 다중 모드 설계 성능을 보여줍니다. 

그림 13는 절반의 라인 사이클에 걸쳐 주기별로 주파수가 
어떻게 변하는지 보여줍니다. 다양한 색의 선은 다양한 부
하 조건을 나타냅니다. 다중 모드의 경우 주파수가 낮은 쪽
에서 60kHz로 클램핑됩니다. 컨버터가 60kHz 주파수로 실
행될 때마다 CCM에 있게 됩니다. 60kHz를 넘는 주파수는 
TCM입니다. 주파수 변동 범위는 대략 60kHz~250kHz 사
이입니다. 그림 15는 시동 손실, 턴오프 손실 및 전도 손실
을 나타냅니다. 다중 모드 케이스의 경우 시동 및 전도 손
실이 상당히 큽니다.

그림 14와 그림 16는 TCM 설계에 대한 유사한 데이터를 
보여줍니다. 이 경우 주파수 변동 범위는 75kHz~750kHz 

사이입니다. 이는 다중 모드 케이스에 비해 훨씬 더 넓습니
다. 손실을 보면, TCM 케이스에 대해 그림 16에서의 
RDS(on) 관련 손실이 높지만 시동 손실은 훨씬 더 낮습니다. 

결과적으로 TCM 케이스가 FET 관련 손실이 훨씬 낮습니
다.

그림 13. CCM/TCM 다중 모드 주파수 범위.

그림 14. CCM/TCM 다중 모드 FET 손실.

그림 15. TCM 주파수 범위.
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그림 16. TCM FET 손실.

표 3에는 몇 가지 주요 시스템 문제가 요약되어 있습니다. 

TCM 설계는 더 낮은 인덕턴스 요구 사항을 감안했을 때 
인덕터가 물리적으로 더 작습니다. TCM에서는 리플 전류
가 클수록 더 큰 전자기 간섭(EMI) 필터가 필요합니다. 

TCM 토폴로지에서 FET 손실이 더 낮기 때문에 높은 밀도
와 높은 효율을 요구하는 데이터 센터 전력 변환 시스템에 
매우 적합합니다.

토폴로지
다중 모드 CCM과 

TCM TCM

인덕터 150µH 25µH

fS 범위 60 kHz~250 kHz 75 kHz~750 kHz

FET 손실 높음 낮음
인덕터 크기 대 소
EMI 필터 크기 소 대

표 3. 전도 모드가 FET 손실에 미치는 영향.

제어 방법 및 제약 조건
TCM 작동의 잠재적 효율성 이점을 포착하려면 적절한 제
어 방법이 필요합니다. 안타깝게도 이 방법은 지금까지 달
성하기가 어려웠습니다. 이 문제를 보다 잘 이해하려면 제
어 장치가 실제로 수행해야 하는 작업을 자세히 살펴보아
야 합니다. 그림 17은 TCM 컨버터의 단순화된 회로도입니
다. ZVS를 가져오려면 이러한 기생적 구성 요소를 반드시 
고려해야 하기 때문에 GaN FET COSS를 추가로 넣었습니
다.

Lg

Vac

+

–

S1 S3

S4S2

Vdc

COSS

COSS

+

–

il(t)

vc(t)

그림 17. 관련 기생 요소를 사용한 간소화된 토템 폴 PFC.

그림 18는 데드 타임 관련 회로 요소가 포함된 ZVS 등가 
회로를 보여줍니다.

Lg

+

–

2 × COSS

그림 18. ZVS 등가 회로.

방정식 1부터 방정식 3는 관련 미분 방정식입니다.

il t = 2 ×  Coss ×  dvc tdt (1)

vac t −  vc t = Lg dil tdt (2)

Z0 = Lg2 ×  Coss (3)

이 컨버터에 대한 제어는 두 가지 기본적인 요구 사항까지 
간소화할 수 있습니다.

• 모든 작동 지점에서 ZVS를 달성해야 합니다.

• 0의 THD를 타겟으로 해야 합니다.

이러한 요구 사항은 시동 전에 VC(t) = VOUT이면 S1이 ZVS

를 달성하고, 시동전에 VC(t) = 0이면 S2가 ZVS를 달성한다
는 것을 의미합니다.

한 스위칭 사이클에서 인덕터의 전류의 평균을 내고 이 평
균을 AC 입력 전압이 저항에 전원을 공급하는 것처럼 보이
는 전류 값과 동일하도록 하면 두 번째 목표를 달성할 수 
있습니다. 이 등가 저항에서 소모되는 전력은 출력에서 소
모되는 전력과 동일합니다. 표 4는 이 개념을 수학적으로 
정의합니다.
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AC 라인 전압 vac t = 2 ×  vac, rms ×  sin ω ×  t + φ
사이클 평균 인덕터 
전류 ILg t )를 위한 직렬 전압 레퍼런스 Ts = vac tRe
PFC 등가 저항 Re = vac, rms2PoutILg t )를 위한 직렬 전압 레퍼런스 Ts – 각 스위칭 사이클에 대해 평균

화된 Lg의 전류를 나타냅니다

표 4. 수학적 THD 설명.

남은 일은 마이크로컨트롤러가 모든 입력 및 출력 조건에
서 진실되도록 타이밍 매개 변수를 풀도록 하는 것 뿐입니
다. 다음 섹션에서 볼 수 있듯이 이 작업은 간단한 일이 아
닙니다.

타이밍 정의
이제 마이크로컨트롤러가 관리해야 하는 타이밍 매개 변
수에 대해 간단히 알아보겠습니다. 시스템 회로도를 복제
하고 그림 19와 그림 20에 몇 가지 주요 파형을 추가했습
니다.

Lg

Vac

+

–

S1 S3

S4S2

Vdc

COSS

COSS

+

–

ISW (t)

VSW (t)

그림 19. 간소화한 TCM 컨버터.

그림 20. TCM 컨버터 주요 파형 및 타이밍.

그림 20 위에는 S1 및 S2에 대한 게이트 드라이브신호가 
있습니다. 바로 그 아래에는 빨간색으로 Lg의 전류, 파란색
으로 S1/S2의 드레인 소스 연결부 전압이 표시되어 있습니
다. 중요한 타이밍 매개 변수는 4가지가 있습니다. 이러한 
타이밍 매개 변수는 FET가 회로에서 수행하는 역할을 기
준으로 정의됩니다. 양의 1/2 사이클 동안 S2는 제어 FET 

이고 S1은 동기 정류기입니다. 음의 1/2 사이클 동안은 각 
FET의 역할이 서로 바뀝니다.

이러한 정의를 사용하면 tON은 제어 FET의 온타임이 되고 
tOFF는 동기 정류기의 온타임이 됩니다. tRP는 제어 FET 턴
오프와 동기 정류기 시동 시점 사이의 데드 타임입니다. 

tRP의 "p"는 이 데드 타임이 인덕터 전류의 피크에서 발생
한다는 사실을 나타냅니다. tRV는 동기 전류기 턴오프와 제
어 FET 시동 시점 사이의 데드 타임입니다. tRV의 "v"는 이 
데드 타임이 인덕터 전류의 밸리에서 발생한다는 사실을 
나타냅니다.

가장 일반적인 의미에서 마이크로컨트롤러는 FET와 단위 
역률 양쪽 모두에 대해 ZVS의 이중 목표를 달성할 수 있도
록 스위칭 사이클마다 이 타이밍 매개 변수를 4개를 계산
해야 합니다.

COT(Constant On Time)

먼저 전환 모드 제어를 위한 가장 간단한 제어 방법부터 살
펴보겠습니다. 방정식 4은(는) 각 스위칭 사이클에 대해 평
균화된 Lg의 전류를 나타냅니다. tON이 상수이면 사이클 평

균 입력 전류 ILg t )를 위한 직렬 전압 레퍼런스 Ts 는 항

상 Vac(t)에 비례하는 것을 알 수 있습니다.

ILg t Ts = Vac t2  Lg tON (4)

이는 COT 제어입니다. 이 제어는 단순히 지정된 전력 레벨
에 대한 제어 FET에 COT를 사용하면 작동합니다. 온타임
은 전체 입력 전압 범위에서 일정하게 유지됩니다. 일종의 
제로 전류 센서를 사용해 신호를 제공함으로써 인덕터 전
류가 0A에 도달하면 컨버터가 켜지도록 합니다.

그림 21부터 그림 26는 COT 작동 중 작동 파형을 보여줍
니다. 그림 21부터 그림 25는 VOUT 및 1/2 VOUT에 대한 AC 

라인 전압과 수평 마커를 보여줍니다. 그림 22부터 그림 
26는 인덕터 전류와 스위치 노드 전압의 스위칭 사이클 활
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동을 확대해 보여줍니다. 또한 AC 입력, VOUT 및 1/2 VOUT

도 볼 수 있습니다. 라인 사이클에서 서로 다른 3개 지점이 
나와 있습니다. 첫 번째는 입력 전압이 매우 낮을 때 COT

가 어떻게 작동하는지 보여줍니다. 두 번째는 1/2 VOUT보
다 약간 아래에서 작동을 보여주며 , 세 번째는 1/2 VOUT 

위에서 작동을 보여줍니다.

그림 21. COT, VIN << 1/2 VOUT, AC 라인 타이밍.

그림 22. COT, VIN << 1/2 VOUT, 파형.

그림 23. COT, VIN < 1/2 VOUT, AC 라인 타이밍.

그림 24. COT, VIN < 1/2 VOUT, 파형.

그림 25. COT, VIN > 1/2 VOUT, AC 라인 타이밍.

그림 26. COT, VIN > 1/2 VOUT, 파형.

그림 21부터 그림 26에 대한 몇 가지 관찰 사항:

• 시스템이 COT로 실행되고 불연속 전도 모드(DCM) 및 
CCM 경계에서 지속적으로 작동한다는 것은 매우 확실
합니다.

• 스위칭 주파수는 큰 폭으로 변동합니다.

• VIN > ½ VOUT이면 ZVS가 상실됩니다.

• 인덕터 전류는 모든 스위칭 사이클마다 음으로 전환합
니다.

• 제로 크로싱 근처에는 전원이 공급되지 않습니다.

세 번째, 네 번째 및 다섯 번째 글머리 기호에서 설명한 문
제는 각 스위칭 사이클마다 음의 전류가 생성되는 이유를 
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설명하지 않기 때문에 일정 온타임이 지나치게 대락적인 
근사치인 데 따른 결과입니다.

다음 섹션에서는 이러한 문제를 어떻게 해결할 수 있는지 
설명합니다.

ZCD

적어도 이론적으로는 제로 크로싱에서 ZVS 손실과 고조파 
왜곡을 모두 해결할 방법이 있습니다. 이 방법에는 정밀한 
제로 전류 감지(ZCD) 알고리즘과 적절한 타이밍을 결정할 
수 있는 신뢰도 높은 알고리즘이 필요합니다. 그림 27은 이 
컨버터의모습입니다.

Lg

Vac

+

–

S1 S3

S4S2 COSS

COSS

+

–

VSW (t)

ISENSE

그림 27. ZCD 회로도.

그림 28부터 그림 36는 3개의 작동 지점에서 컨버터 파형
을 보여줍니다. 그림 28, 그림 31 및 그림 34은 각각 AC 입
력 전압, VOUT과 1/2 VOUT을 보여줍니다. 그림 29, 그림 30, 

그림 32, 그림 33, 그림 35 및 그림 36는 스위치 노드 전압 
VC(t)와 인덕터 전류 IL(t)를 보여줍니다. 각 타이밍 간격을 
음영 표시했습니다.

그림 28부터 그림 30는 VIN이 1/2 VOUT 미만일 때의 작동
을 나타냅니다. 이 영역에서는 인덕터 전류가 정확히 0이 
되면 동기 정류기가 항상 꺼지는 것을 볼 수 있습니다. 

COT(Constant On Time) 케이스와 유사합니다. 하지만 입
력이 1/2 V OUT 위로 올라가는 경우 동기 정류기는 더 오래 
지속되어야 합니다. 그림 31부터 그림 33에서 보다시피 동
기 정류기 시간이 더 길수록 음극 전류를 축적하여 하드 스
위칭 없이 스위치 노드를 전환하기에 충분한 에너지가 확
보되게 합니다.

또 다른 관찰은 그림 34부터 그림 36에서 보다시피 부하로 
에너지를 지속적으로 전달한다는 것입니다. 스위치 노드
를 VOUT으로 공진-전환하고 일부 전류를 출력으로 전송하
는 데 필요한 인덕터 전류가 항상 충분하다는 것을 알 수 

있습니다. 컨버터는 더 이상 COT(Constant On Time)로 작
동하지 않습니다. 실제로 이 제어 방법에서는 타이밍 매개 
변수 4개가 모두 가변적입니다.

그림 28. VIN<1/2 VOUT, ZCD AC 라인 사이클 위치.

그림 29. VIN<1/2 VOUT, ZCD 인덕터 전류.

그림 30. VIN<1/2 VOUT, ZCD FET VDS.
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그림 31. VIN>1/2 VOUT, ZCD AC 라인 사이클 위치.

그림 32. VIN>1/2 VOUT, ZCD 인덕터 전류.

그림 33. VIN>1/2 VOUT, ZCD FET VDS.

그림 34. VIN<<1/2 VOUT, ZCD AC 라인 사이클 위치.

그림 35. VIN<<1/2 VOUT, ZCD 인덕터 전류.

그림 36. VIN<<1/2 VOUT, ZCD FET VDS.

그림 37부터 그림 41는 그림 19와 그림 20의 타이밍 매개 
변수 4개(tON, tOFF, tRP, tRV)가 라인 사클에 걸쳐 어떻게 달
라지는지 여줍니다. 이러한 타이밍 매개 변수 외에도 AC 

입력 전압, 사이클 단위 스위칭 주파수, 평균 인덕터 전류 
및 리플 전류 포락선 그래프를을 포함시켰습니다.
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그림 37. ZCD 제어 매개 변수: VIN.

그림 38. ZCD 제어 매개 변수: fs.

그림 39. ZCD 제어 매개 변수: tON, tOFF.

그림 40. ZCD 제어 매개 변수: 데드 타임.
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그림 41. ZCD 제어 전류 포락선.

그림 28부터 그림 36까지 시뮬레이션 결과에서 보면 ZVS

는 어디에나 있는 것이 분명합니다. 그림 41의 평균 전류는 
분명히 양호한 전력 역률을 보여줍니다. COT 제어에 대한 
앞에서 논의한 내용을 바탕으로, 저는 온타임 행동이 어느 
정도 타당하다고 생각합니다. 상당히 넓은 입력 전압 범위
에 대해 대략적으로 일정하지만, 제로 크로싱 왜곡 문제를 
해결하기 위해 제로 크로싱에서 더 길어집니다.

하지만 몇 가지 문제가 있습니다. 가장 먼저, 타이밍 매개 
변수 4개(tON, tOFF, tRP, tRV)에 대해 이 시스템을 해결하는 
것이 불가능합니다. 제어 방정식은 실시간으로 풀기에는 
너무 복잡합니다. 따라서 근사치를 잡아야 하는데, 이는 어
쩔 수 없이 ZVS나 THD, 또는 양쪽을 모두를 훼손하게 됩니
다.

이 접근 방식에는 한 가지 문제가 더 있습니다. 효과적인 
제로 전류 감지기는 어떻게 설계하고 구현해야 할까요?

그림 42부터 그림 45는 타이밍 문제를 보여줍니다. 그림 
39는 시스템의 회로도입니다. 그림 43는 ZVS와 왼쪽에 있
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는 이상적인 전력 역률에 대한 이상적인 타이밍을 보여줍
니다. ZCD 기반 제어를 위해서는 동기 정류기의 전류가 0

에 도달하는 시점을 정확하게 측정해야 합니다. 문제는 측
정, 감지 및 펄스 생성에 지연이 발생하여 기본적으로 동기 
정류기가 더 오래 홀드된다는 것입니다. 이는 ZVS에는 문
제가 아니지만 역률에 문제가 되어 더 높은 RMS 전류에서 
추가적인 손실을 초래합니다. 마이크로컨트롤러에서 고대
역폭, 저지연 센서 및 추가 계산을 추가하면 전류 파형에 
도입된 오류를 보상할 수 있습니다. 그림 44와 그림 45의 
그래프는 이 오류를 보여줍니다.

요점은, 전류 감지 문제는 이미 복잡한 제어를 받고 있는데 
이를 더 복잡하게 만든다는 것입니다.
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Micro
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Pulse 

generator
Driver

Delay

그림 42. ZCD 타이밍 과제.

IL

Vgs1

Vgs2

Vds1

Time

A.

그림 43. 이상적인 ZCD 타이밍 파형.
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그림 44. 타이밍 오류로 인한 ZCD 리플 전류 왜곡.
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그림 45. 실제 ZCD 타이밍 파형.
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ZVD

제어를 간소화하는 경로의 첫 번째 단계는 4가지 타이밍 
매개 변수 중 하나 이상을 가져가 상수로 만드는 것입니다. 

시뮬레이션에서 보았듯이 온타임과 오프타임에 이 작업을 
수행할 수 있는 옵션은 아니지만 데드 타임에 작업을 수행
할 수 있습니다. 공진 밸리의 데드 타임을 보면 매우 복잡
하고 비직관적이라는 것을 알 수 있습니다. 기본적으로 데
드 타임을 ZCD 제어 프로필의 끝점과 동일한 값으로 설정
해 이 데드 타임을 강제로 상수와 같게 만드는 것은 어떨까
요? 이는 방정식 5에서 보다시피 공명 기간의 4분의 1에 
해당합니다.

14 × fr =  14  ×  12π × Lg × 2 ×  COSS (5)

자세한 사항은 다음 그림 46를 참조하세요.

그림 46. tRV 타이밍 간소화.

그림 47부터 그림 50에서 이 단순화 과정을 통한 시스템의 
성능을 살펴보면 원래의 ZCD 제어와 간소화된 제어의 주
파수 편차가 매우 유사하다는 것을 알 수 있습니다. 뿐만 
아니라, 리플 전류 포락선도 유사합니다. 양쪽 모두 이론적
인 역률을 1을 달성합니다. 이러한 간소화는 성능에는 영
향을 미치지 않고 알고리즘을 간소화하기 때문에 매우 합
리적입니다.

그림 47. 상수 tRV, 주파수 변동.

그림 48. 가변 tRV, 주파수 변동.
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그림 49. 상수 tRV, 리플 전류 포락선.
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그림 50. 가변 tRV, 리플 전류 포락선.

그림 51부터 그림 59는 이 새로운 제어 방법을 사용하여 
주기별로 파형이 어떻게 작동하는지 보여줍니다. 이 수치
와 그림 28부터 그림 36까지의 차이점은 tRV가 일정하고 
t ON, tOFF 및 tRP 제어 시간이 상수 tRV 데드 타임을 고려하
여 다시 계산된다는 것입니다. 파형은 상당히 합리적인 모
양입니다. ZVS에는 스위칭 사이클마다 존재합니다. 그리
고 그림 47부터 그림 50에서 보았다시피 역률도 탁월합니
다.

그림 51. VIN<<1/2 VOUT, ZVD AC 라인 사이클 위치.

그림 52. VIN<<1/2 VOUT, ZVD 인덕터 전류.

그림 53. VIN << 1/2 VOUT, ZVD FET VDS.

그림 54. VIN < 1/2 VOUT, ZVD AC 라인 사이클 위치.

그림 55. VIN < 1/2 VOUT, ZVD 인덕터 전류.
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그림 56. VIN < 1/2 VOUT, ZVD FET VDS.

그림 57. VIN > 1/2 VOUT, ZVD AC 라인 사이클 위치.

그림 58. VIN > 1/2VOUT, ZVD 인덕터 전류.

그림 59. VIN > 1/2 VOUT, ZVD FET VDS.

안타깝게도, 여전히 문제가 있습니다. 이 시스템에는 정확
한 해결책이 없습니다. 이 간소화 후 남은 방정식은 여전히 
너무 복잡해서 실시간으로 해결할 수가 없습니다.

다행히도 모두 헛일은 아니며, 시도해 볼 만한 다른 것이 
있습니다.

TCM 제어를 위한 실용적인 솔루션으로 가는 경로의 마지
막 단계는 ZVD 기반 피드백 루프를 구현하는 것입니다. 그
림 60부터 그림 62는 ZVD 피드백으로 제가 의미하는 바를 
보여줍니다. 기본적으로, 저는 ZVS로 스위치가 켜질 때마
다 마이크로컨트롤러로 다시 보고하는 상태 비트를 추가
하려고합니다. 예를 들어, 그림 61와 그림 62를 살펴보세
요. 그림 61는 인덕터 전류, 스위치 노드 전압, 저압측 ZVD 

플래그를 보여줍니다. ZVS로 모든 스위칭 사이클에서 시
스템이 켜지는 것이 확실하기 때문에 ZVD 플래그가 어설
션됩니다. 그림 62는 동일한 파형을 보지만 주파수를 조정
하면 ZVS가 상실됩니다. 따라서 ZVD 플래그가 없습니다.

ZVD 플래그는 ZVS로 스위치가 켜질 경우 높은 신호를 어
설션하여 작동하며, 그렇지 않을 경우 아무것도 어설션하
지 않습니다. 이 신호에 괸해 관찰되는 하나의 중요한 사실
은 ZVS가 정확히 언제 발생했는지 알 필요가 없다는 것입
니다. 발생했다는 사실만 알면 됩니다. 따라서 이 기능의 
타이밍 요구 사항에는 어느 정도 유연성이 있습니다.

실제로, TI GaN 스위치 내부에 이 ZVD 신호를 구현하게 될 
겁니다. 이는 이 방법이 효과가 있으려면 반드시 필요한 요
건은 아니지만, 구현을 정말 간단하게 만들어 줍니다.
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ZVD

GaN FET

LMG3526R030  

ZVD
GaN FET

LMG3526R030  

VC(t)

IL(t)

TMS320F280049C  

그림 60. GaN 스위치 ZVD 피드백.

그림 61. ZVS를 보여주는 ZVD 감지.

그림 62. ZVS 손실을 보여주는 ZVD 감지.

ZVD 신호가 실제로 다른 제어 변수 계산을 제거하는 데 어
떻게 도움이 되는지 명확히 알아보려면 그림 63부터 그림 
67를 참조하세요.

그림 63의 블록 다이어그램은 새로운 시스템을 보여 주며, 

그림 65부터 그림 67에 보면 파형이 레이블로 표시되어 있
고 컬러 코드가 부여되어 있습니다. 그림 65부터 그림 67

에 있는 그래프 위에 보면 각 FET에 대한 2개의 게이트 드
라이브 신호 및 관련 ZVD 신호가 나와 있습니다. 다음은 
스위치 노드 전류와 스위치 노드 전압입니다. 저는 또한 시
스템이 역률 1에 상응하는 평균 전류를 제공할 때의 모습
을 보다 효과적으로 시각화하기 위해 레퍼런스 파형을 삽
입했습니다.

그림 65부터 그림 67는 3가지 작동 지점을 보여줍니다. 그
림 65는 이상적인 것보다 낮게 실행되고 있는 작동 주파수
입니다. 그림 67는 이상적인 주파수에서 실행되고있으며, 

그림 68는 이상적인 주파수보다 더 빠른 속도로실행되고 
있습니다. ZVD 신호가 모두 존재하는 유일한 시점은 변조
된 파형이 타겟 파형과 동기화되는 시점입니다. 사실, 각 
1/2 사이클에서 ZVD 신호 중 하나만 보면됩니다. 예를 들
어, 양의 1/2 사이클 동안 저압측 FET가 항상 ZVS를 얻거
나 손실되는 임계값에 도달하도록 기간을 조정하면 제어 
목표를 달성할 수 있습니다.

Lg

Vac

+

–

S1 S3

S4

S2

Vhs ,g  

Vhs ,zvd  

ISW  
VSW  

Vls,zvd  Vls,g  

VOUT

그림 63. ZVD 피드백 회로도.

Microcontroller

��Estimate fSW

��Calculate timing for 0% THD

��tON, tOFF, tRP, tRV

Vac

Vout

Vhs,zvd

Vls,zvd

Vhs,g

Vls,g

그림 64. 마이크로컨트롤러 신호.
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그림 65. 고압측에서 ZVS의 ZVD 피드백 손실. 그림 66. ZVD 피드백 손실 전체 ZVS.

그림 67. 저압측에서 ZVS의 ZVD 피드백 손실.
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제어 요약
이 주제를 마치기 전에 ZVD 기반 제어와 몇 가지 다른 
ZCD 구현의 차이점을 개략적으로 살펴보겠습니다. 표 5을 
참조하십시오. 왼쪽에 보이는 것이 ZVD 제어입니다. 오른
쪽에는 션트 저항 기반의 전류 감지를 추가했습니다. 그 옆
에는 전류 변압기가 있습니다.

구현 측면에서 보면 ZVD 기반 제어는 매우 단순할 수 있습
니다. 기존 절연기에 채널만 하나 추가하면 됩니다. 이와는 
달리, 저항 방법의 경우 저항, 연산 증폭기, 및 콤퍼레이터

가 필요합니다. 전류 변압기 방식에는 여러 개의 전류 변압
기, 콤퍼레이터, 그리고 일부 추가 스너버 회로가 필요합니
다. 저항기와 전류 변압기 방법 모두 더 비용이 많이 듭니
다.

또한 저항이나 스너버와 같은 손실 유도 부품을 추가할 필
요가 없기 때문에 ZVD 감지가 더 효율적입니다.

마지막으로, 제어가 훨씬 간단하기 때문에 ZVD 기반 제어
에 대해 더 정확합니다.

LMG3526R030의 TI GaN ZVD 기능 션트 저항 방법 전류 변압기 방법
회로 다이어그램

ZVD

LMG3526R0x0

LMG3526R0x0

ZVD

Op

Amp

Comparator

RS

CS

RS

CS

주변장치 회로 절연기에 추가된 채널 1개. • 션트 저항기 1개.

• 고대역폭 연산 증폭기 1개.

• 고속 콤퍼레이터 1개.

• 전류 변압기 2개.

• 콤퍼레이터 2개.

• 클램핑 회로: 고전압 커패시터 2개, 저

항기 2개.

주변 회로 비용 $ $$$ $

효율 영향 영향 없음 션트 손실로 인한 효율 감소 변류기 및 스너버 회로 손실로 인한 효율 
감소

풋프린트 크기 추가 풋프린트가 거의 없음 대 대
제어 복잡성 간단 복잡 복잡

표 5. ZVD의 장점 및 다른 솔루션과의 비교.

설계 예
그림 68는 새로운 제어 알고리즘을 보여주기 위해 개발된 
하드웨어 프로토타입의 회로도입니다. 그림 69는 설계의 
사진으로, 표 6에 사양이 열거되어 있습니다.

이 설계의 토폴로지에서는 2상 일체형 TCM(iTCM) 전력계 
설계를 사용합니다. 컨버터는 400V의 출력 전압으로 230V 

입력에서 작동하도록 설계되었습니다. 저주파 인덕터는 
140µH 이며 고주파 인덕터는 14µH로, 약 14 µH의 등가 
TCM 인덕턴스를 제공합니다. 작동 주파수의 변동 범위는 
75kHz~1.2MHz입니다. 마이크로컨트롤러는 
TMS320F280049C이며, GaN 스위치는 일체형 ZVD 보고 
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기능을 사용합니다. 전체적으로 이 설계는 약 120W/in3입
니다.

Lg1

Vac

+

–

S21 S4

S3

S11

VA  

IL,B  
Vdc

S22

S12

Lg2

Lb1 Lb2

Cb

IL,A  

VB  

그림 68. 설계 예시 하드웨어 회로도.

그림 69. 설계 예시 보드 사진.

매개 변수 값
AC 입력 208 V~264V

라인 주파수 50~60Hz

DC 출력 400 V

최대 전력 5 kW

최대 부하 시 대기 시간 20 ms

저주파 인덕터(Lg) 140µH

고주파 인덕터(Lb) 14µH

고주파 차단 커패시터(Cb) 1.5µF

THD <5%

EMI 유럽 표준(EN) 55022 클래스 A

작동 주파수 가변, 75kHz~1.2MHz

매개 변수 값
마이크로컨트롤러 TI: TMS320F280049C

고주파 GaN FET(S11, S12, S22, S21) TI: LMG3526R030

내부 치수 38 mm × 65 mm × 263 mm

전력 밀도 120 W/in3

표 6. 설계 예시 사양.

그림 70부터 그림 72는 단상 TCM과 iTCM 토폴로지의 회
로도를 비교한 것입니다. iTCM 토폴로지는 TCM 인덕터를 
저주파 인덕터 Lg와 고주파 인덕터 Lb라는 2개의 인덕터로 
분할합니다. 방정식 6는 이러한 인덕터 2개를 TCM 인덕터
와 수학적으로 연관 짓습니다.

Lg,TCM = Lg, iTCM = || Lb (6)

iTCM 컨버터에 Cb를 추가하면 고주파 전류만 Lb분기를 통
과하도록 할 수 있습니다. Cb에 걸친 차동 전압은 입력 전
압 Vac와 동일하게 됩니다.

이 컨버터가 그림 70부터 그림 72까지 어떻게 작동하는지 
보다 잘 이해하기 위해 TCM과 iTCM 컨버터 모두에서 가
장 중요한 전류 분기 중 리플 전류 포락선을 추가했습니다. 

그림 70에서 TCM 컨버터를 보면 리플 전류 포락선을 확인
할 수 있습니다. 그림 71에서 iTCM 컨버터는 이 빨간색 파
형을 가져와 파란색으로 표시된 저주파 구성 요소와 주황
색으로 표시된 고주파 구성 요소 등 두 부분으로 분할합니
다. 이러한 구성 요소 분할을 통해 iTCM 컨버터에 있는 인
덕터 2개를 개별적으로 최적화할 수 있습니다. TCM 인덕
터에 존재하는 다량의 DC 바이어스 전류를 운반하는 부담 
없이 고주파 전류에 맞게 고주파 인덕터를 최적화할 수 있
습니다. 또한, 낮은 리플 전류와 높은 DC 바이어스에 맞게 
저주파 iTCM 인덕터를 최적화할 수 있으며 파워드 아이언 
같은 저렴한 코어 물질을 활용할 수도 있지만, TCM 인덕
터는 페라이트여야 합니다.

이 토폴로지의 추가적인 잠재적 이점은 고주파 전류가 모
두 컨버터 내에 들어 있다는 것입니다. 이렇게 하면 EMI에 
훨씬 더 적은 영향을 미치고 EMI 필터에서 필요한 차동 모
드 인덕턴스를 줄일 수 있습니다.

마지막으로, 빨간색 전류 포락선은 컨버터 2곳에서 모두 
동일하므로 TCM 인덕터를 iTCM 컨버터에 있는 인덕터 2

개의 병렬 조합으로 생각할 수 있습니다.
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Lg,TCM

Vac

S1 S3

S4

S2

Vdc

그림 70. TCM 리플 전류 포락선.

Lg,iTCM

Vac

S1 S3

S4

S2

Vdc

Cb

Lb

그림 71. iTCM 리플 전류 포락선.

+ =

Low-

frequency 

ripple 

current

High-
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current

Switch-

node

ripple 

current

그림 72. TCM과 iTCM 리플 전류 관계 비교.

그림 73부터 그림 78는 세 가지 입력 전압의 실제 스위칭 
파형을 보여줍니다. 그림 73부터 그림 75는 입력 전압 파
형을 나타내며, 아래 그림에 사용된 입력 전압을 강조 표시
한 파란색 점이 있습니다. 그림 76부터 그림 78의 그래프
에서 Lg와 Lb를 통과하는 전류와 이러한 전류의 합계(Isw로 
표시됨)를 그래프로 표시합니다.

VIN = 25 VIN = 150 VIN = 300 V

그림 73. iTCM/TCM VIN = 25. 그림 74. iTCM/TCM VIN = 150. 그림 75. iTCM/TCM VIN = 300.

Power Supply Design Seminar

GaN 최적화 전환 모드 역률 보정 21 April 2024



VIN = 25 VIN = 150 VIN = 300 V

그림 76. iTCM/TCM VIN = 25, 전류 파형. 그림 77. iTCM/TCM V IN = 150, 전류 파형. 그림 78. iTCM/TCM VIN = 300, 전류 파형.

실험 결과
그림 79 및 그림 80는 효율성(자동 위상 쉐딩 지원) 및 THD 

성능을 보여줍니다. 최고 효율이 99.1%를 초과하며, 대부
분의 부하 범위에서 99%를 초과합니다. 위상 쉐딩 또는 추
가는 2kW 주변에서 발생합니다.

THD는 놀랍습니다. 전류 피드백이 없는 점을 감안할 때 특
히 더 놀랍습니다. THD는 어디서나 10% 미만이며, 대부분 
부하 범위에서 5% 미만입니다.

실제로 무부하 조건에서 THD를 측정하는 경우 컨버터가 
1MHz 스위칭 주파수 주변에서 구동되고 출력을 쉽게 조정
할 수 있습니다. 약 5W 정도의 손실이 있고, 이 상태에서도 
제어 장치는 THD를 9% 미만으로 유지할 수 있습니다. 이 
제어 장치는 5kW 컨버터에서 5W 부하로 전류를 9% THD

로 파형 형성할 수 있습니다. 개인적으로, 저는 이렇게 성
능이 뛰어난 장치는 듣도보도 못했습니다.
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그림 79. 측정된 효율.
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그림 80. 측정된 THD.

Power Supply Design Seminar

GaN 최적화 전환 모드 역률 보정 22 April 2024



그림 81 및 그림 82는 공기 흐름이 적용된 상태에서 최대 
전력으로 작동하는 장치의 열 스캔 모습입니다. 전체적으
로, 장치는 상당히 온도가 낮은 상태로 구동됩니다. 모든 
FET와 인덕터는 약 60°C 미만으로 보입니다. 이는 높은 효
율과 낮은 전력 손실을 감안할 때 예상 가능한 온도입니다.

VIN = 230V VIN – VOUT = 400V

IOUT = 12.5A 공기 흐름 = 38 CFM

그림 81. 열 스캔, 보기 1.

VIN = 230 V VIN – VOUT = 400V

IOUT = 12.5 A 공기 흐름 = 38 CFM

그림 82. 열 스캔, 보기 2.

그림 83부터 그림 85는 230VAC 입력 및 400VDC 출력으로 
전부하 작동 조건에서 구동 중인 새로운 제어 장치 시스템
의 파형입니다. 회로도는 그림 68를 참조하십시오. 각 그림
에서 각 위상에 대한 토템 폴 하프 브리지 스위치 전류와 

스위치 노드 전압을 볼 수 있습니다. 그림에서는 설계자가 
일반적으로 ZVS를 달성하기 위해 특별히 고려해야 하는 
세 가지 다른 영역에 상응하는 세 가지 조건을 보여줍니다. 

이 세 가지 영역은 VIN <½ VOUT, VIN = ½ VOUT, 그리고 VIN 

>½ VOUT일 때입니다.

그림 83부터 그림 85는 몇 가지를 설명합니다.

• 모든 입력 전압 조건에서 양쪽 FET에 대해 ZVS 달성.

• 가변 주파수 작동을 지원하는 완벽하게 인터리빙된 시
스템.

• 매우 정현파 형태를 띠는 전류 포락선.

VIN <½ VOUT VIN = 230

VRMS = VOUT = 400V P = 5kW

vA = vB = 200V/div iL,A = iL,B = 20A/div

시간 = 2 μs/div

그림 83. 최대 전력 파형

VIN = ½ VOUT VIN = 230
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VRMS = VOUT = 400V P = 5kW

vA = vB = 200V/div iL,A = iL,B = 20A/div

시간 = 2 μs/div

그림 84. 최대 전력 파형.

VIN >> ½ VOUT VIN = 230

VRMS = VOUT = 400V P = 5kW

vA = vB = 200V/div iL,A = iL,B = 20A/div

시간 = 2 μs/div

그림 85. 최대 전력 파형.

그림 86부터 그림 88는 무부하 작동 조건에서 동일한 정보
를 보여줍니다. 부하가 너무 작기 때문에 위상 1개로만 작
동합니다.

어떤 의미에서 이러한 수치는 진정한 무부하 작동 조건을 고려할 때 훨씬 더 인상적입니다. 새로운 제어 알고리즘이 ZVD 신
호를 기반으로 양쪽 데드 타임을 모두 순응적으로 조정하여 양쪽 GaN FET에 대해 거의 이상적인 ZVS를 달성했다는 것을 
확실히알볼 수 있습니다. 이는 양쪽 공진 전이가 모두 동일하며, 이는 공진 피크 데드 타임이 공진 밸리 데드 타임과 동일하
게 변경되었음을 나타내기 때문에 확실합니다. 물론 후자는 π/2와 같은 상수입니다.

VIN << ½ VOUT VIN = 230

VRMS = VOUT = 400V P = 0kW

vA = 200V/div iL,A = 20A/div

시간 = 2 μs/div

그림 86. 무부하 파형.

VIN = ½ VOUT VIN = 230

VRMS = VOUT = 400V P = 0 kW

vA = 200V/div iL,A = 20A/div

시간 = 2 μs/div

그림 87. 무부하 파형.
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VIN >> ½ VOUT VIN = 230

VRMS = VOUT = 400V P = 0 kW

vA = 200V/div iL,A = 20A/div

시간 = 2 μs/div

그림 88. 무부하 파형.

그림 89은 PFC 전압 보상기의 제어 루프를 나타냅니다. 왼
쪽부터 보면 120Hz 노치 필터가 있습니다. 제어 루프가 

120Hz 콘텐츠를 제거하려고 하는 것을 노치 필터가 막기
때문에 이 필터는 평소보다 더 빠른 전압 루프 대역폭을 제
공합니다. 다음은 표준 PI(비례 적분) 컨트롤러의 Kp 값을 
동적으로 조정하는 비선형 제어 루프입니다. PI 컨트롤러
의 출력은 시스템의 전력 수요에 비례하며, 이 값은 작동해
야 할 위상 개수를 결정하는 데 사용됩니다. 위상이 2개 작
동 중인 경우 각 위상에 전달된 전력 명령을 2로 나눕니다. 

마지막으로, 위상 셰딩 단계의 출력에 측정된 입력 전압을 
곱하면 제어 알고리즘에 대한 사이클별 전력 명령이 생성
됩니다.

Notch �lter
KP+KI

S

|err| > 

V2 Update 

Kp

Increase Kp

|err| < 

V1

Decrease Kp

pwr > 
P2

pwr < 
P1

Phase 
shedding 
multiplier

0.5

1.0

VOUT

VREF

VIN(t)

err (feedback error voltage)

pwr
 (average power command)

Instantaneous 
power 
command

(C.)
(D.)
(E.)

(A.) (B.)

(F.)
(G.)
(H.)

A. 노치 필터가 120Hz 리플 제거

B. 0이 추가된 적분기에 상응하는 표준 PI 컨트롤러

C. P2 = 위상 추가 임계값

D. P1 = 위상 셰딩 임계값

E. 피드포워드는 실행 중인 위상 개수에 따라 각 위상에 대한 전력 명령을 조정합니다

F. V2 = 상한 오류 임계값

G. V1 = 하한 오류 임계값

H. 출력이 타겟에서 멀리 떨어져 있을 때 더 빠른 과도 응답을 위해 Kp를 동적으로 변경합니다

그림 89. 전압 루프 제어 루프.

그림 90은 대략적인 무부하 상태에서 50%까지 부하 과도 
현상을 보여주며, VIN, VOUT 및 2상 스위치 노드 전류를 보
여줍니다. 이 그림은 시스템이 출력 전압에 대한 방해를 최
소화하면서 1상 작동에서 2상 작동으로 원활하게 전환되
는 것을 명확하게 보여줍니다.
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VIN = 230 VIN – VOUT = 400V

IOUT from 0.1 A ~ 6.25 A

그림 90. 부하 과도.

그림 91은 50% 부하에서 대략적인 무부하 상태로 부하 해
제되는 것을 보여줍니다. 시스템은 출력 전압에 대한 간섭
을 최소화하면서 2상에서 1상으로 원활하게 전환됩니다.

VIN = 230 VIN – VOUT = 400V

IOUT from 6.25A ~ 0.1 A

그림 91. 부하 과도/

그림 92는 AC 전압이 반환될 때 가장 높은 값에 도달하도
록 손실 이벤트의 위상 변이가 조정되는 완전 부하 20ms 

AC 드롭아웃 이벤트를 보여줍니다. 이 조건은 돌입 후 최
악의 경우 전류 서지를 생성합니다. 출력 전압은 이벤트에
서 매끄럽고 신속하게 복구됩니다.

VIN = 230 VIN – VOUT = 400V

IOUT = 12.5 A 드롭아웃 시간 = 20ms

위상 = 30°

그림 92. AC 드롭아웃

결론
제어를 위해 전류 센서가 필요 없어 탁월한 THD와 비용 절
감의 이점을갖추고 모든 작동 조건에서 ZVS를 달성하면서 
계산적으로 단순한 전환 모드 제어 PFC를 설계할 수 있습
니다. 또한 이 솔루션은 거의 이상적인 인터리빙과 함께 2

상 iTCM 컨버터를 사용합니다. 전체적으로 이 컨버터는 
99.1% 이상의 효율과 THD <6%를 달성했습니다.
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