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디지털 슬로프 보상을 사용하는 피크 전류 컨트롤 ZVS 풀 

브리지 컨버터
요약

이 애플리케이션 노트에서는 디지털 슬로프 보상 기능을
제공하는 750W 피크 전류 컨트롤 ZVS FB(제로 전압 스
위칭 풀 브리지) 컨버터 레퍼런스 설계의 플랜트 모델링,
컨트롤 시스템 설계 및 펌웨어 구현에 대해 자세히 설명
합니다. 이 ZVS FB 컨버터는 입력 DC 전압 400V를 출
력 DC 전압 12V로 강하하도록 설계되었습니다. 레퍼런
스 설계의 고유한 기능은 완전 소프트웨어 기반 슬로프
보상 알고리즘을 사용하여 피크 전류 컨트롤을 구현하는
것입니다. 이를 통해 슬로프 보상에 외부 아날로그 구성
요소를 사용할 필요가 없습니다. 이 알고리즘은 토폴로
지에 독립적이며, 최소 대기 시간으로 DSC(디지털 신호
컨트롤러)에 쉽게 구현됩니다. 이는 근 아날로그 응답을
획득하는 데 필요합니다. 

소개

전력 전자 공학 업계에서 더 뛰어난 효율, 안정성 및 전력
밀도에 대한 요구가 커지고 있습니다. 이는 특히 통신 및
서버 전력 분야에서 디지털 전력 솔루션의 급격한 성장
을 이끌었습니다. 디지털로 컨트롤되는 전원 공급 장치
의 장점과 문제점은 지난 수 년간 토론과 논쟁을 거쳐 왔
습니다. 전력 반도체 산업의 고급 고속 디바이스와 결합
된 마이크로컨트롤러의 전원 공급 장치 컨트롤용 고급
주변장치의 통합 덕분에 업계에서 디지털 전력의 시장
침투력이 커졌습니다. 이전에는 아날로그 솔루션의 장점
이었던 컨트롤 기술이 디지털 공간에서 이제 더 적합합
니다. 이러한 맥락에서 이 레퍼런스 설계는 소프트웨어
오버헤드가 가장 적은 완전 디지털 슬로프 보상 기술을
사용하여 ZVS 풀 브리지 토폴로지(그림 1에 개괄적으로
나와 있음)에 피크 전류 컨트롤을 구현합니다. 

이 애플리케이션 노트에서 제안하는 알고리즘은
Microchip Technology Inc.가 특허를 보유한 자산으로서,
초고속으로 슬로프 보상 피크 전류 레퍼런스를 계산할
때 최소의 소프트웨어 대기 시간을 제공합니다. 

ZVS FB 컨버터는 매우 효율적으로 작동하고 컨트롤하
기 쉬워서 서버 및 통신 전원 공급 장치, 배터리 충전기
및 갱신 가능 애플리케이션에 가장 많이 사용되는 토폴
로지 중 하나입니다. 이 토폴로지에서는 평균 전류 모드
컨트롤 구현과 전압 모드 컨트롤 구현 모두 대개 자기 불
균형 방지를 위해 변압기와 직렬로 연결되는 콘덴서를
필요로 합니다. 피크 전류 컨트롤을 구현하면 동적 자속
평형 덕분에 직렬 콘덴서가 필요 없습니다. 그러나 피크
전류 컨트롤에서는 50%보다 큰 듀티 사이클을 위한 잘
알려진 저조파 발진을 억제하기 위해 슬로프 보상 램프
가 인덕터 전류에 추가되거나 전압 루프 보상기에 의해
생성된 피크 전류 레퍼런스에서 제거됩니다. 피크 전류
컨트롤은 대개 선형 증폭기, 트랜지스터, RC 네트워크
및 아날로그 비교기(그림 2)를 사용하거나 전용
ASIC(Application-Specific Integrated Circuit)를 사용하
여 구현되는 아날로그 기술입니다. 

세 가지 방식을 통해 피크 전류 컨트롤을 디지털로 수행
할 수 있습니다. 첫 번째 방식은 예측 피크 전류 컨트롤로
널리 알려졌습니다. 이 기술에서 PWM의 첨단 변조이며
모든 사이클이 시작될 때 듀티 사이클이 계산됩니다. 이
기술을 사용하면 슬로프 보상과 아날로그 비교기가 필요
없습니다. 여기에서는 인덕턴스, 감지된 입력 및 출력 전
압과 스위칭 기간을 기준으로 유효 듀티 사이클이 계산
됩니다. 이 방식의 단점은 바뀌기 쉬운 인덕턴스 값에 대
한 종속성입니다.

두 번째 방식은 기본적으로 디지털 보상기, 아날로그 슬
로프 보상(외부) 및 아날로그 비교기(마이크로컨트롤러
에 대해 내부)를 포함하는 하이브리드 기술입니다.

하이브리드 기술은 그림 2에서 아날로그 보상기를 제거
하고 이를 디지털 보상기로 바꾼 것입니다. 보상기의 출
력은 그림 3과 같이 내장된 고속 아날로그 비교기의
DAC(아날로그-디지털 컨버터)에 "디지털 피크 전류 레
퍼런스"를 공급합니다. 그런 다음 (내부) 아날로그 비교
기가 DAC 출력을 슬로프 보상 인덕터 전류 파형과 비교
하고 PWM 모듈에 잘림 신호를 제공합니다. 인덕터/스위
치 전류 파형은 외부 아날로그 회로를 사용하여 슬로프
보상 램프에 추가됩니다. 아날로그 슬로프 보상은 추가
구성요소가 필요할 뿐만 아니라 광범위한 입력 전압에
최적이 아닐 수 있습니다. 

저자 : Sabarish Kalyanaraman
Microchip Technology Inc.
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이 레퍼런스 설계에 사용되는 세 번째 방식은 완전 디지
털 구현으로, 피크 전류 컨트롤 구현을 위한 외부 구성요
소가 필요 없습니다(그림 3에 개괄적으로 나와 있음). 디
지털 보상기, 슬로프 보상 및 아날로그 비교기는 마이크
로컨트롤러에 대해 내부입니다. 여기에서는 펌웨어에 구
현된 알고리즘에 의해 슬로프 보상이 수행됩니다. 

이 알고리즘은 그림 3과 같이 입력 전압, 출력 전압, 인덕
터 전류 및 디지털 피크 전류 레퍼런스(디지털 보상기에
서)를 가져와서 슬로프 보상 피크 전류 레퍼런스를 생성
합니다. 

그런 다음 슬로프 보상 피크 전류 레퍼런스가 내부 고속
비교기의 DAC에 공급됩니다(반전 입력). 인덕터 전류 피
드백이 비교기의 비반전 입력에 바로 공급됩니다. 이 방
식의 장점은 구성요소 감소로 인한 안정성 향상과 더 동
적인 응답을 위한 적응형 알고리즘 구현력 향상입니다.
완전 디지털 피크 전류 컨트롤의 구현은 이후 섹션에서
자세히 설명합니다. 

그림 1: ZVS 풀 브리지 컨버터

그림 2: 피크 전류 컨트롤 – 아날로그
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그림 3: 피크 전류 컨트롤 – 디지털
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하드웨어 개요
이 섹션에서는 다음 사항에 대해 자세히 설명합니다. 

• 토폴로지 및 사양에 대한 간단한 설명
• 스위칭 스키마에 대한 자세한 설명
• 중요 컨트롤 스키마 및 피드백 네트워크에 대한 자
세한 설명

그림 1과 같이 ZVS FB 컨버터에는 전파 동기 정류 방식
과 중앙 탭 보조 구성의 변압기가 있습니다. 변압기의 1
차 측에 있는 풀 브리지(Q1-Q2 및 Q3-Q4)의 각 레그는
하나의 PWM 쌍으로 구동됩니다. 그림 1에서 Llk는 변압
기 누설 인덕턴스와 누설 에너지의 공진 전환 획득에 필
요한 외부 인덕턴스의 합계를 나타냅니다. 누설 에너지로
인해 MOSFET를 켜기(ZVS 스위칭) 전에 각 MOSFET의
Coss 용량에서 충전된 양이 모두 소모됩니다. 2차 측에서
는 동기 정류기(Q5-Q6 및 Q7-Q8)의 레그마다 2개의 병

렬 MOSFET가 하나의 PWM 쌍으로 구동됩니다. 이 병
렬 구성 덕분에 높은 부하 중에도 고효율 동작이 가능합
니다. L과 C가 출력 필터 단계를 구성하며 부하는 Rload로

표현됩니다.

일반적인 서버/통신 애플리케이션에서는 프런트 엔드
PFC(Power Factor Correction) 컨버터가 ZVS FB 컨버
터에 대한 입력을 제공합니다. PFC 단계는 대개 범용 입
력 전압(90V-264V, 47Hz-63Hz AC)을 가져와서 400V의
정격 출력 전압을 제공합니다. 이 레퍼런스 설계에서는
380V-410V의 입력 전압이 고려됩니다. 표 1에 750W
ZVS FB 컨버터의 사양과 몇 가지 주요 구성요소 값이 나
와 있습니다. 

표 1: 컨버터 사양 및 주요 구성요소 값
토폴로지 동기 전파 정류 방식의 중앙 탭 보조 및 ZVS 풀 브리지

입력 전압 380V-410V DC
출력 전압 12V, ±1%
출력 750W(62.5A @ 12V DC)
컨트롤 방식 디지털 슬로프 보상을 사용한 PCMC(Peak Current-Mode Control)
변압기 권선비 25:1:1
필터 인덕터(L) 2.78μH
출력 필터 콘덴서(C) 7.5mF
공진 인덕터(Llk) 38μH
피크 효율 96%
폼 팩터 모든 구성요소가 1U 폼 팩터(41mm 높이)에 맞게 설계됨
기타 기능 • 갈바닉 절연

• I2C 통신 지원
• 프런트 엔드 PFC와 UART 통신
DS0002388A_KR-page 4  2018 Microchip Technology Inc.
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스위칭 스키마
그림 4에서는 이 레퍼런스 설계에 사용되는 ZVS FB 컨
버터의 스위칭 파형을 보여 줍니다. 여기에서 icmp는 비교
기에 대한 피크 전류 레퍼런스 입력이고, i'cmp i는 2차 측

이라고 하는 피크 전류 입력이고, IL은 인덕터 전류입니
다. 그림 1에서는 그림 4에 표시된 각 MOSFET의 스위
칭 파형을 보여 줍니다.

그림 4: ZVS FB 컨버터의 스위칭 파형
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상보형 모드에서 그림 4와 같이 Q1-Q2 MOSFET로 구
성된 레그는 PWM(각각 PWM1H와 PWM1L) 한 쌍으로
구동됩니다. 상보형 모드에서 Q3-Q4 MOSFET로 구성
된 레그는 한 쌍의 PWM(각각 PWM2H와 PWM2L)으로
구동됩니다. MOSFET Q1-Q2는 그림 4와 같이 Q3-Q4
에 대해 180°씩 위상이 전이됩니다. 폐루프 컨트롤에서
위상 변화가 동적으로 바뀌는 기존 PSFB 구현과 달리 풀
브리지의 두 레그 간의 이 위상 전이는 고정된 상태로 유
지됩니다. 그림 4에서 검정으로 표시된 PWM 파형 부분
은 상보형 PWM 간 공진 간격(무반응 시간)을 나타냅니
다. 동기 보조 정류기(Q5-Q6 및 Q7-Q8)를 구동하는
PWM 생성기는 독립 시간 기반 모드에서 구성됩니다. 독
립 시간 기반 모드에서 각 PWM의 위상과 듀티 사이클을
독립적으로 구성할 수 있습니다. 이 경우에는 PWM3H에
대해 180°의 위상차를 구하도록 PWM3L이 구성되어 있
습니다. PWM3H는 Q5-Q6을 구동하고, PWM3L은 Q7-
Q8을 구동합니다. MOSFET Q5-Q6은 PWM 사이클의
첫 번째 반기 중 수행됩니다. MOSFET Q6-Q7은 PWM
사이클의 두 번째 반기 중 수행됩니다. 그림 4와 같이 주
스위치의 한 PWM 사이클 내에 두 사이클의 인덕터 전류
(IL)가 있습니다. t1, t2, t3 및 t4 간격이 한 PWM 사이클을
구성합니다.

PWM 사이클 내의 다른 간격은 이후 섹션에 간단히 설명
되어 있습니다. 여기에서는 두 용어 'MOSFET'와 '스위치
'를 혼용합니다.

양의 사이클 전력 전달 간격(t1)
PWM 사이클 시작 시 Q1 및 Q4 대각선 스위치가 수행되
어 변압기(ipri)에 양의 전류가 생성됩니다. 간격은 Q1 스
위치의 ZVS 켜기로 시작됩니다. 인덕터 전류가 증가하
기 시작하고, 세팅된 피크 전류 레퍼런스(i'cmp)에 도달하
면 Q1 스위치가 꺼지고, 짧은 공진 간격(무반응 시간) 후
상보형 Q2 스위치가 꺼집니다. 이 공진 간격 중 공진 인
덕터에 저장된 에너지로 인해 Llk,가 Q2 MOSFET의 Coss
방전과 Q1 MOSFET의 Coss 충전을 일으킵니다. Q2의
Coss가 완전히 방전되는 경우와 같이 무반응 시간이 선택
되면 ZVS와 함께 Q2가 켜집니다. Q3-Q4 위상이 끝날 때
까지 Q4 MOSFET가 계속 켜져 있어 PWM 기간의 반기
끝에도 표시가 됩니다. 

2차 측에서 t1 간격 동안 전류가 변압기 터미널에서 출력
필터로 흐르고, 켜지는 Q5-Q6 MOSFET를 통해 로드됩
니다. Q5-Q6 쌍은 전체 양의 전류 사이클(t1 및 t2) 동안
켜져 있습니다.

양의 사이클 프리휠링 간격 (t2)
그림 4와 같이 이 간격은 Q2 스위치의 ZVS 켜짐으로 시
작하고, Q2는 Q1-Q2 위상이 끝날 때까지 켜져 있습니다.
변압기 전류(ipri)는 양의 방향으로 계속 플리휠링합니다.
변압기 1차 전압은 t2 중 기본적으로 0입니다. 2차 측에서
인덕터 전류(IL)는 음의 슬로프를 가지며 인덕터 Q5-Q6
과 변압기 권선을 통해 프리휠링합니다. t2 간격이 끝나
면 Q3-Q4 상보형 쌍 기간이 끝에 도달할 때 Q4 스위치
가 꺼집니다(이 쌍은 그림 4와 같이 Q1-Q2에 대해 180°
씩 위상이 전이되기 때문임). Llk에 저장된 에너지가 Q3
의 Coss를 방전하고 Q4의 Coss를 충전하는 짧은 공진 간
격 후 상보형 Q3 스위치가 켜집니다. 그 결과, t3 간격이
시작될 때 Q3의 ZVS가 켜집니다. 

t2 간격이 끝날 때 Q5-Q6 쌍이 꺼지고, 짧은 무반응 시간
후 Q7-Q8 스위치가 켜집니다. 이 무반응 시간 동안 Q7-
Q8 쌍이 켜질 때까지 인덕터 전류가 Q5-Q6과 Q7-Q8의
바디 다이오드를 통해 흐릅니다.

음의 사이클 전력 전달 간격(t3)
이 간격은 보조 정류기에서 Q3의 ZVS 켜기와 Q7-Q8 켜
기로 시작합니다. Q2 스위치는 t2 간격에서 이미 스위칭
되어 있습니다. 변압기 전류(ipri)는 음의 방향으로 증가하
여 음의 전력 전달 사이클이 생성됩니다. 그림 4와 같이 2
차 측의 인덕터 전류가 증가하기 시작합니다. 전류가 세
팅된 피크 전류 값(icmp)에 도달하면 Q3 MOSFET가 꺼집
니다. 공진 간격이 지나면 상보형 Q4 스위치가 켜집니다.
공진 간격 중 Llk의 누설 에너지가 Q3의 Coss를 레일 전압
으로 충전하면서 Q4의 Coss를 방전합니다. 드레인을 통
과하여 Q4 MOSFET의 소스까지 전달되는 전압이 0V에
가까워지면 켜질 준비가 되고 t4 간격의 시작 부분에 표
시가 됩니다. 변압기 음의 전류 사이클(t3-t4) 전체에서
Q7-Q8 스위치는 켜져 있습니다.
DS0002388A_KR-page 6  2018 Microchip Technology Inc.
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음의 사이클 프리휠링 간격(t4)
그림 4와 같이 이 간격은 Q4 스위치의 ZVS 켜짐으로 시
작하고, Q4는 Q3-Q4 위상이 끝날 때까지 켜져 있습니다.
변압기 전류(ipri)는 Q2과 Q4 사이를 순환하면서 음의 방
향으로 계속 플리휠링합니다. 변압기 1차 전압은 t4 중 기
본적으로 0입니다. 2차 측에서 인덕터 전류(IL)는 음의 슬
로프를 가지며 인덕터 Q7-Q8과 변압기 권선을 통해 프
리휠링합니다. 그림 4와 같이 t4가 끝나면 Q1-Q2 상보형
쌍 기간이 끝에 도달할 때 Q2 스위치가 꺼집니다. Llk에 저
장된 에너지가 Q1의 Coss를 방전하고 Q2의 Coss를 충전하
는 짧은 공진 간격 후 상보형 Q1 스위치가 켜집니다. 그
결과, 다음 양의 전력 전달 간격(t1)이 시작될 때 Q1의
ZVS가 켜집니다. t4 간격이 끝날 때 Q7-Q8 스위치도 꺼
지고, 짧은 무반응 시간 후 Q5-Q6 스위치가 켜집니다. 이
무반응 시간 동안 Q5-Q6 쌍이 켜질 때까지 인덕터 전류
가 Q7-Q8 및 Q5-Q6 쌍 모두의 바디 다이오드를 통해 흘
러, 다음 양의 전력 전달 사이클의 시작 부분에 표시를 합
니다.

디지털 슬로프 보상을 사용하는 ZVS FB 컨
버터 디지털 컨트롤
dsPIC® DSC가 포함된 컨트롤 블록 다이어그램이 그
림 5에 개괄적으로 나와 있습니다. 디지털 슬로프 보상을
사용하는 ZVS FB 컨버터의 폐루프 컨트롤에는 다음과
같은 3개의 주요 피드백 신호가 필요합니다. 

• 출력 전압(Vo)
• 인덕터 전류(IL)
• 입력 전압(Vin)

출력 전압은 저항 분배기 네트워크(게인, KVO)에 의해 감
지되며, 전용 ADC 코어 1 채널인 AN1에 공급됩니다. 그
런 다음 디지털화된 출력 전압이 디지털 레퍼런스 전압
인 Vref,에서 제거되고, 오류, dV가 디지털 전압 루프 보상
기에 공급됩니다. 디지털 보상기의 출력은 비보상 피크
전류 레퍼런스인 Ic.입니다.

그림 5: 디지털 슬로프 보상을 사용하는 ZVS 풀 브리지 컨버터
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컨버터 입력 터미널에 반영된 인덕터 전류(iIN)의 피드백
이 CT(전류 변압기)에 의해 감지됩니다. CT의 출력이 증
폭되고 전용 ADC 코어 0 채널인 AN0에 공급됩니다. 그
림 5와 같이 전류 감지 네트워크의 총 게인은 Kisense,입니
다. PWM 반기(밸리 전류)가 시작될 때마다 반영된 인덕
터 전류를 샘플링하기 위해 AN0 채널이 트리거됩니다.
반영된 입력 전압(그림 5에 표시된 변압기 보조)의 피드
백이 저항 분배기 네트워크(게인, KVIN)에 의해 감지되고
전용 ADC 코어 3 채널인 AN3에 공급됩니다. 전력 전달
간격인 t1과 t3(그림 4) 중에만 2차 권선의 중심 탭 전체
에 입력 전압이 반영됩니다. 따라서 AN3에서 감지되는
반영된 입력 전압 샘플링을 위한 트리거를 t1 또는 t3 내
에서 발생하도록 설정해야 합니다. 풀 브리지 구동의 반
기가 시작될 때마다 실행되는 디지털 슬로프 보상 알고
리즘에 의해 디지털 피크 전류 레퍼런스, 입력 전압 피드
백, 출력 전압 피드백 및 감지된 밸리 전류가 처리됩니다.
디지털 슬로프 보상 알고리즘의 출력은 슬로프 보상 피
크 전류 레퍼런스인 icmp입니다. 슬로프 보상 피크 전류
레퍼런스가 계산되고 12비트 DAC에 공급됩니다. DAC
출력은 내부 고속 아날로그 비교기의 반전 터미널에 대
한 입력입니다. 아날로그 비교기의 비반전 터미널에는
전류 감지 네트워크의 출력인 감지된(반영된) 인덕터 전
류가 공급됩니다. 감지된 인덕터 전류가 프로그래밍된
icmp 값에 도달하면 아날로그 비교기 출력이 하이 상태가
됩니다. 아날로그 비교기의 출력은 그림 4와 같이
PWM1H 또는 PWM2H를 끄는 고속 PWM 모듈의 초고
속 폴트 소스로 구성됩니다.

앞에서 언급했듯이 디지털 슬로프 보상을 사용하는 피크
전류 컨트롤 구현에는 3개의 주요 피드백 신호가 필요하
며 이는 다음 섹션에서 설명합니다.

인덕터 전류
피크 전류 컨트롤의 경우 인덕터 전류의 정확한 피드백이
필요합니다. 풀 브리지 MOSFET의 FSW의 스위칭 주파수
는 2 FSW의 인덕터 전류 주파수를 발생시킵니다. 일반적
으로 인덕터 전류의 정확한 복제를 위해 센서 대역폭이 인
덕터 전류 주파수의 15-20배 이상이어야 합니다. 따라서
FSW가 75kHz인 경우 전류를 제대로 복제하기 위해서는
전류 감지 회로의 대역폭이 2MHz 이하여야 합니다. 분
로 또는 홀 효과 센서를 사용하여 인덕터 전류를 직접 측
정할 수 있지만 두 방식 모두 단점이 있습니다. 분로 측정
방식의 경우 ADC 핀에 공급하기 전에 분로 전체의 전압
을 처리하기 위해서 공통 모드 전압이 크고 대역폭이 높
은 값비싼 회로가 필요합니다. 또한 분로가 대개 인덕터
전류에 직렬로 배치되어 I2R 손실을 발생시키므로 비효
율적인 솔루션입니다. 홀 효과 센서의 단점은 비용이 많
은 드는 고대역폭 센서입니다. 따라서 이 솔루션은 고려
되지 않습니다.

분로 및 홀 효과 측정의 단점은 비용은 적게 들고 대역폭
은 높은 솔루션인 CT(전류 변압기)로 해결됩니다. 인덕
터 전류는 기본적으로 DC 전류이며 CT를 사용하여 직접
측정할 수 없습니다. 그러나 그림 5와 같이 입력 전류의
경로(IIN,)에 CT(NCT 회전)를 배치하여 반영된 인덕터 전
류의 피드백을 구할 수 있습니다. 이 설계에서는 CT 터미
널이 버든(burden) 저항(Rb)에 연결된 다음 저역 필터와
고대역폭 증폭기에 연결됩니다. 전력 전달 간격 중에만 1
차 측에 인덕터 전류가 반영됩니다(그림 4의 t1 및 t3). 전
류 변압기 코어 리셋에 사용 가능한 시간 간격은 PWM 반
기 또는 인덕터 전류 사이클 기준의 프리휠링 간격(t2 및
t4)입니다. 

CT의 주 터미널을 통해 흐르는 전류의 반영(Rb 전체의 전
압 형태)는 Rb의 값을 낮게 유지하여 최소값으로 유지할
때 가장 정확합니다. 그림 6과 같이 CT에서 버든
(burden) 저항을 통해 흐르는 전류는 자화 전류와 강하된
입력 전류의 합입니다. 여기에서 코어 손실 전류는 무시
가능한 것으로 간주됩니다. 그림 6에 표시된 CT의 경우
버든(burden) 저항(Rb)을 통해 흐르는 전류에 대한 식은
식 1로 지정됩니다.

식 1:

그림 6: 전류 변압기

목표는 자화 전류(iLM,)를 최소화하여 1차 전류(i'INS ≈ iINS)
의 참 반영을 구하는 것입니다. 자화 전류는 보조 터미널
전체의 전압에 정비례하며 CT( )의 2차 측 회전
의 제곱에 반비례합니다. 

i'INS iINS iLM+=

+

–

iIN iINS i'INS

LMCT

1:NCT

iLM

Rb Vb

iLMα
vb

NCT
2

------------
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iLM, 최소화를 위해 버든(burden) 저항을 낮은 값으로 유
지하면서 CT 2차 권선의 회전을 늘리는 것이 좋습니다.
이는 1차 권선을 통해 전류를 제대로 복제하기 위해서는
CT의 고유 게인을 최소값으로 유지해야 함을 나타냅니
다. 이 게인 감소는 CT의 1차 권선의 저 전류에서 SNR 

(신호 대 잡음비)이 낮다는 단점이 있습니다. 이 단점을
극복하기 위해 NCT 는 증가하면서 Rb 전체의 전압을 증폭
하도록 선형 증폭기가 선택되었습니다. 그림 7은 CT 네
트워크의 회로도를 보여 줍니다.

그림 7: 전류 감지 네트워크의 회로도

그림 7은 증폭기 입력의 저역 필터와 증폭기 출력의 저역
필터를 보여 줍니다. 결과 2차 필터의 코너 주파수가 선
택되어 전류 파형에 있는 고주파수 스위칭 노이즈가 제
거됩니다. 필터 단계 전달 함수는 식 2로 지정됩니다.

식 2:

여기에서 C17 = C18 = 820pF 및 R13 = R18 = 100Ω일
경우 코너 주파수가 1.24MHz가 됩니다. 이는 위상 지연
을 감지된 전류로 유도하지 않고 모든 스위칭 주파수 노
이즈 구성요소를 제거하기에 충분합니다.

CT의 게인은 식 3으로 지정됩니다. 

식 3:

여기에서 R27 = Rb = 24.9Ω  및 NCT = 200일 경우 KCT 값
이 0.1245Ω 이 됩니다. 

전류 감지 네트워크 게인을 증폭하기 위해 고대역폭 비
반전 증폭기가 버든(burden) 저항인 R27(그림 6의 U1)
에 연결됩니다. 비반전 증폭기 게인에 대한 식은 식 4로
지정됩니다.

식 4:

여기에서 R14 = 100Ω , R16 = 200kΩ , R17 = 10kΩ  및
R15 = 1.69kΩ 의 경우 Kamp가 6.91이 됩니다.

따라서 전류 감지 네트워크의 총 게인인 Kisense,는 식 5로
지정됩니다.

식 5:

KCT 및 Kamp의 값을 대체할 경우 Kisense = 0.86 Gi_filter(s)
입니다.
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+
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Gi_filter(s) =
1

(1 + R13 × C17 ´ s)(1 + R18 ´ C18 ´ s)

KCT
R27
NCT
------------=

Kamp
R16

R14 R16+
----------------------------- 1 R17

R15
-----------+ 

 =

Kisense = KCT × Gi_filter ´ Kamp
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2 FSW의 인덕터 전류 주파수의 경우 필터링된 단계
Gi_filter(s)에서 제는공하 게인을 1로 볼 수 있습니다. 따라
서 전류 감지 네트워크의 정격 게인은 0.86Ω입니다.

ADC(ADC_REF)의 레퍼런스 전압이 3.3V일 경우 Kisense의

전류 센서 게인에 해당하는 시스템의 기저 전류를
ADC_REF/Kisense 식으로 지정됩니다. 값은 1차 측에서는
3.83A(Ibasepri)이고, 2차 측에 반영되는 경우 95.8A(Ibasesec)
입니다.

출력 전압
그림 8과 같이 저항 분배기 네트워크를 사용하여 출력 전
압이 감지됩니다. 출력 전압 감지 네트워크의 게인에 대
한 식은 식 6과 같이 구합니다.

식 6:

저항, R77(20Ω )은 기본적으로 루프 게인 측정을 위해
네트워크 분석기의 주입 변압기와 함께 사용하는 주입
저항으로 사용됩니다. 정격 값이 12V 이상인 양호한 동
적 범위의 출력 전압을 획득하기 위해 기저 전압(Vbase) 값
이 14.8V가 되도록 값, R79와 R78이 선택되었습니다.
즉, 전압 감지 네트워크, KVO,의 게인은 ADC_REF/Vbase입

니다. 그림 8에서 R78 = 5.23kΩ  및 R79 = 1.5kΩ 의 경
우 KVO가 0.222가 됩니다.

그림 8: 출력 전압 피드백 네트워크

피드백 신호에서 고주파수 노이즈를 필터링하기 위해 적
절한 필터 콘덴서, Cf(그림 8의 C58)를 선택하는 것도 중
요합니다. 출력 전압 피드백의 경우 고주파수 구성요소
만 제거하고 스위칭 주파수의 위상 지연을 최소화하면서
스위칭 주파수 구성요소를 유지해야 합니다. 따라서 스
위칭 주파수에서 약 10 위에 코너 주파수를 놓았습니다.
600kHz 이하의 코너 주파수 획득을 위해 C58의 값이
220pF로 선택되었습니다. 

KVO
R79

R77 R78 R79+ +( )
---------------------------------------------------- 1

1
R79 R77 R78+( )
R77 R78 R79+ +( )

---------------------------------------------------- C58 s××+
-----------------------------------------------------------------------------------------
 
 
 
 

=

5.23K

20R

1.5K 220 pF

GND_DGND_D

C58

R77

R79

R78
AN1

Vo
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입력 전압 
디지털 슬로프 보상을 구현하려면 실시간 입력 전압 측
정이 필요합니다. 디지털 신호 컨트롤러는 그림 5와 같
이 다음과 같은 이유로 출력 전압과 동일한 그라운드에
레퍼런스됩니다.

• 출력 전압 피드백을 비격리할 수 있음
• 저전압 측에 레퍼런스되기 때문에 통신 네트워크
에 절연이 필요 없음

절연 경계를 넘어 입력 전압을 측정해야 하기 때문에 비
싼 선형 광 증폭기가 필요하므로 적절한 솔루션이 아닙
니다. 대체 방식은 전력 전달 사이클(그림 4의 t1 및 t3) 중
출력 그라운드에 대해 변압기 2차 권선의 중심 탭 지점에
서 전압을 감지하는 것입니다. 전력 전달 간격 중 적용된
입력 전압이 2차 권선 전체에 반영됩니다. 그림 9과 같이
저항 분배기 네트워크를 사용하여 이 측정을 수행할 수
있습니다. 입력 전압 감지 네트워크의 게인에 대한 식은
식 7로 지정됩니다.

식 7:

그림 9: 입력 전압 피드백 네트워크

동적 범위 확대를 위해 최대 450V의 입력 전압을 포괄하
도록 입력 저압 센서의 게인을 선택해야 합니다. 변압기
(TX) 회전 비율이 25:1:1(KVIN)인 경우 ADC 핀의 전체 전
압 범위에 대한 게인은 식 ADC_REF/VIN_MAX/N으로 지
정됩니다(값 0.1833으로 변환됨).

따라서 입력 전압 센서(Vbaseinput)에 대한 결과 기저 값은
18V(ADC_REF/KVIN)입니다.

시스템(Vbase)의 기저 전압이 14.8V로 선택되기 때문에
측정된 입력 전압에 대한 기수 변경이 필요합니다. 이는
감지된 디지털 입력 전압을 계수 Vbaseinput/Vbase로 계산해
야 함을 나타냅니다(값 1.26으로 변환됨). 마이크로컨트
롤러에서 이 범위 계수 구현은 샘플링된 입력 전압에 적
용된 곱셈 및 전이 계수로 구성됩니다. 더 나은 방식은 입
력 전압에 대한 센서 게인을 출력 전압의 센서 게인의 절
반으로 선택하는 것입니다. 그러면 동적 범위가 충족되
면서 기저 계산을 바꾸면 값 2로 변환됩니다. 따라서 센
서 게인 KVIN으로 0.111을 선택하면 입력 전압 측정에 대
한 2의 기저 계산이 바뀝니다. 측정된 디지털 입력 전압
을 1비트씩 왼쪽으로 전이하면 됩니다. R82 = 12kΩ  및
R83 = 1.5kΩ 을 대체하면 0.111의 게인이 산출됩니다.
필터 콘덴서, C60의 경우 220pF의 동일한 값이 선택되어
코너 주파수가 542kHz 이하가 됩니다. 이는 최소 위상 지
연으로 고주파수 노이즈를 필터링하는 데 충분합니다.

KVIN
R83

R82 R83+( )
---------------------------------- 1

1
R82 R83×
R82 R83+( )

---------------------------------- C60 s××+
------------------------------------------------------------------------
 
 
 
 

=

12K

1.5K 220 pF

GND_DGND_D

R83 C60

R82

AN3

VCT
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디지털 슬로프 보상
이 레퍼런스 설계의 주요 기능은 Microchip이 특허를 보
유한 소프트웨어 기반 슬로프 보상 알고리즘[1]을 사용하
는 피크 전류 컨트롤을 구현하는 것입니다. PCMC(Peak
Current-Mode Control)와 전력 컨버터 컨트롤을 위한
PCMC 사용은 여러 문헌에서 많이 연구된 주제입니다.
이 컨트롤 기술은 전압 모드 컨트롤보다 많은 장점을 갖
고 있습니다.

다음은 몇 가지 주요 장점입니다.

• 우수한 동적 응답
• 변압기 기반 컨버터에 직렬 차단 콘덴서를 사용하
지 못하게 하는 동적 자속 평형

• 고유의 라인 피드 포워드

50% 이상의 듀티 사이클에 대한 저조파 발진의 잘 알려진
현상은 대개 하드웨어 기반 슬로프 보상 회로로 극복할 수
있습니다. 그림 2에 표시된 슬로프 보상 램프는 대개 모든
인덕터 전류 사이클 종료 시 콘덴서 리셋을 위한 트랜지스
터와 함께 RC 네트워크를 사용하여 만듭니다.

제안된 소프트웨어 기반 슬로프 보상 기술을 사용하면
슬로프 보상을 위해 외부 구성요소를 사용할 필요가 없
으므로 전체 시스템의 안정성이 향상됩니다. 또한 기술
이 소프트웨어를 기반으로 하므로 입력 전압과 출력 전
압의 변화에 따라 슬로프를 조정할 수 있는 적응형 슬로
프 보상을 구현할 수 있습니다. 이는 라인 및 부하 조건
전체에서 최상의 슬로프 보상(무진동) 획득에 도움이 됩
니다. 이 섹션에서는 디지털 슬로프 보상에 대한 식의 수
리적 파생을 제공합니다. 

그림 10에 표시된 한 사이클에 대한 인덕터 전류를 생각
해 보십시오. 여기에서 ic는 디지털 전압 보상기에서 얻은
컨트롤 레퍼런스이고, icmp는 슬로프 보상 피크 전류 레퍼
런스이고, iL은 인덕터 전류입니다. 인덕터 전류의 상승
슬로프(전력 전달)는 m1이고, 하강 슬로프(프리휠링)는
m2입니다. 스위칭 기간은 Ts로 구하고, 인덕터 전류 상승
시간은 dTs로 구하고, 하강 시간은 d'Ts로 지정됩니다(d' =
1 – d).

그림 10: 보상 슬로프를 사용하는 인덕
터 전류 파형

그림 10 내용:

식 8:

식 9:  

식 8에서

식 10:  

식 9에서 식 10을 대체하고 조건을 재배열하면 식 11이
산출됩니다.

식 11:

식 11을 식 12와 같이 일반 형식으로 쓸 수 있습니다. 

식 12:

A + B = 1임을 알 수 있습니다. 따라서 A가 결정되면 식 13
을 사용하여 B를 결정할 수 있습니다.

0

iL

iv

ic

m1 –m2

dTs d'Ts

Ts

t

icmp
–ma

ic madTs– icmp=

iv m1dTs+ icmp=

d ic icmp–( ) 1
maTs
---------------=

icmp
maiv
m1 ma+( )

---------------------------
m1ic
m1 ma+( )

---------------------------+=

여기에서 

icmp Aiv Bic+=

A
ma

m1 ma+( )
---------------------------=

B
m1

m1 ma+( )
---------------------------= 
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식 13:  

보상 램프의 슬로프가 )를 충족해야 하며 

ma = m2의 경우 최적의 값이 구해지는 것으로 알려져 있
습니다.

식 14:  

따라서 ma의 범위는 식 14로 지정됩니다. 식 14를 m2로

나누면 식 15가 산출됩니다.

식 15:  

ma가 m2에 비례하여 바뀔 경우

식 16:  

식 15에서 식 16을 대체하면 식 17이 산출됩니다.

식 17:  

식 17에서 k는 범위 을 갖습니다.

A에 대해 식에서 식 16을 대체하면 식 18이 산출됩니다.

식 18:

ZVS FB 컨버터는 기본적으로 강압에서 파생된 토폴로
지입니다. ZVS FB 컨버터의 경우 슬로프 m1 및 m2가 기
본적으로 강압 컨버터와 동일하며

  및 로 지정됩니다.

여기에서 vin은 1차 측(vinpri)에서 입력 전압이며 2차 측

( )으로 보내집니다. 여기에서 N은 변압기의 회전 

비율입니다.

식 18에서 ZVS FB 컨버터에 대한 m1 및 m2의 식을 대체
하면 식 19가 산출됩니다.

식 19:

식 20:

최상의 슬로프 보상을 획득하기 위해 식 19와 식 20에서
무진동 응답에 대해 k = 1을 대체할 수 있으며, 식 21에서
슬로프 보상 피크 전류 레퍼런스에 대한 식을 구합니다.

식 21:

슬로프 보상 알고리즘은 식 21로 지정됩니다. 밸리 전류,
iv 측정 후 인덕터 전류 사이클이 시작할 때마다 최소한의
대기 시간으로 소프트웨어에 이 방정식을 구현해야 합니
다. 식 21에서 d와 d'는 입력 및 출력 전압에 종속되며, ic
는 디지털 전압 보상기의 출력임을 알 수 있습니다. 이들
세 가지 신호(d, d' 및 ic)를 더 낮은 속도(인덕터 전류 주파
수에 대해)로 계산할 수 있습니다. 이는 전압이 훨씬 더
낮은 속도로 바뀌기 때문입니다. 보상기 출력도 더 낮은
속도로 바뀝니다. 그러나 초고속을 기준으로 밸리 전류
가 동적으로 바뀔 수 있습니다. ZVS FB 컨버터의 경우
변압기의 자속 평형을 위해 전압 보상기에서 생성하는
피크 전류 레퍼런스가 짝수의 인덕터 전류 사이클(2개의
인덕터 전류 사이클이 1개의 PWM 기간을 구성하므로 1
개의 변압기 전류 사이클) 동안 계속 그대로 유지되어야
합니다. 즉, 자속 평형을 획득하기 위해 2개 이상의 인덕
터 전류 사이클마다 전압 보상기의 비보상 피크 전류 레
퍼런스(ic)를 업데이트할 수 있습니다. 지정된 PWM 사이
클에 대한 소프트웨어 구현 시 수량, d, d' 및 ic,가 계산되
어 이전 PWM 사이클이 끝날 때 사용 가능합니다. PWM
반기(인덕터 전류 사이클 1개)가 시작될 때마다 식 21에
서 밸리 전류가 측정되고 업데이트됩니다.

B 1 A–=

ma
1
2
--- m1 m2+( )>

1
2
--- m1 m2+( ) ma m2≤<

1
2
---
m1
m2
-------- 1+ 
  ma

m2
--------< 1≤

여기에서

ma km2=
k 1≤

1
2
---
m1
m2
-------- 1+ 
  k 1≤<

0.5 0.5
m1
m2
--------+ 

  1, 
 

A
km2

m1 km2+( )
-------------------------------=

m1
vin vo–
L

--------------------= m2
vo
L
------=

vinpri
N

---------------

A
k
vo
L
------

vin vo–
L

-------------------- k
vo
L
------+ 

 
------------------------------------------

kvo
vin vo– kvo+
------------------------------------= =

B
vin vo–( )

vin vo– kvo+
------------------------------------=

icmp div d 'ic+=

여기에서

  및 d' = 1 – d이며 그림 4와 같이 iv는 모든 인

덕터 전류 사이클의 시작 부분에 있는 밸리 전류입

니다.

d
vo
vin
--------=
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플랜트 모델링 
이 섹션에서는 디지털 슬로프 보상을 사용하는 피크 전
류 컨트롤 ZVS FB 컨버터를 위한 플랜트의 전체 수학적
모델이 파생됩니다. 

플랜트 모델을 구성하는 4개의 구성요소가 그림 11에 표
시되어 있습니다. 

그림 11: 플랜트 모델의 구성요소

다음 섹션에서는 구성요소가 각각 따로 파생된 후 적합한
보상기 설계에 사용할 수 있는 전체 플랜트 모델을 구하
기 위해 통합됩니다. 피크 전류 컨트롤 시스템에서 컨트
롤할 출력 변수는 출력 전압, vo이고, 컨트롤 변수는 피크
전류 레퍼런스, ic입니다. 따라서 대상 플랜트 모델은 출
력 전압 및 피크 전류 레퍼런스와 관련된 s-도메인 전달
함수를 구하는 것입니다.

식 22:

피크 전류 컨트롤의 동역학
그림 12에 표시된 인덕터 전류의 파형을 생각해 보십시
오. 그림에서 파형은 사이클의 시작과 끝에서 밸리 전류
가 동일하지 않은 일반 사례를 보여 줍니다.

그림 12: 평균 값의 파생을 보여 주는 인덕터 전류 파형

그림 12에서 인덕터 전류(슬로프, m1 및 간격 dTs에 해당)
의 첫 번째 삼각형 부분의 평균은 으로 지정되고,

점선(1)으로 표시됩니다. 인덕터 전류(슬로프, m2 및 d'Ts,
에 해당하며 으로 지정됨)의 첫 번째 삼각형 부분
의 평균은 

점선(2)으로 표시됩니다. 스위칭 기간, Ts, 동안 인덕터 전
류의 두 삼각형 부분 평균은 다음 식으로 지정됩니다.

(  ) 

따라서 컨트롤 전류, ic에서 전류 파형의 삼각형 부분 평
균과 보상 슬로프 파형의 기여도를 빼서 스위칭 기간, Ts
동안의 평균 인덕터 전류를 구할 수 있습니다. 이는 식 23
으로 지정됩니다(그림 12에 점선(3)으로 표시됨).

식 23:

피크 전류
컨트롤의
동역학

플랜트 모델

시스템 상태에
따른
동역학

ZVS FB
컨버터의
동역학

저조파
발진
모델

Gvic
vo s( )
ic s( )
--------------=

ic

i

m2d 'Ts
2

--------------------

0

iL ic ma dTs– d
m1dTs
2

------------------- d '
m2d 'Ts
2

--------------------+ 
 –=

 
 
 

t

m1dTs
2

-------------------
(1)
(3) (2)

–ma

m1

–m2

dTs d'Ts Ts

m1dTs
2

-------------------

m2d 'Ts
2

--------------------

d
m1dTs
2

----------------- d '
m2d 'T
2

-----------------+

iL ic madTs– d
m1dTs
2

------------------- d '
m2d 'Ts
2

--------------------+ 
 –=
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식 23은 선형이 아니며 식 24로 표현 가능한 방정식의 모
든 수량의 정격 값으로 이루어진 동작 지점 주위에서 교
란되고 선형화될 수 있습니다.

식 24:

대문자로 표시된 식 24의 모든 조건이 정적 수량을 구성
하고 해당 섭동에는 '~' 기호가 붙습니다. 식 23에서
식 24를 대체하고 모든 DC 조건(정적 수량의 곱으로 구
성된 조건)과 더 작은 조건(2개 이상의 섭동의 곱으로 구
성된 조건)을 제거하면 식 25 [2]와 같이 선형화된 평균
인덕터 전류의 식이 구해집니다.

식 25:

식 25의 모든 시간 가변성 수량은 작은 신호 섭동이므로
다음 수학 식에서는 명확하게 하기 위해 '~' 기호가 삭제
되었습니다. 

ZVS FB 컨버터의 경우 그림 12의 슬로프, m1 및 m2가

식 26으로 지정됩니다.

식 26:

여기에서 vin은 1차 측(vinpri)에서 입력 전압이며 2차 측

(  여기에서 N은 변압기의 회전 비율임)으로 보내집

니다.

식 25에서 식 26을 대체하고 조건을 재배열하면 식 27이
산출됩니다.

식 27:

식 27의 블록 다이어그램 모델이 그림 13에 나와 있습니
다.

그림 13: 피크 전류 컨트롤 및 보상 램프
에 따른 동역학

iL IL iL
˜+=

ic Ic ic
˜+=

vin Vin vin
˜+=

m1 M1 m1
˜+=

m2 M2 m2
˜+=

ma Ma ma
˜+=

d D d̃+=
d ' D' d̃–=

ic iL MaTsd DTsma
D2Ts
2

---------------m1
D '2Ts
2

----------------m2+ + + +=

m1
vin vo–
L

--------------------= m2
vo
L
------=그리고

vinpri
N

---------------

d Fm ic iL– Fgvin– Fvvo–( )=

Fm
1
MaTs
---------------=

Fg
D2Ts
2L

---------------=

Fv
1 2D–( )Ts
2L

------------------------------=

여기에서

– 

–
+

ic

Fv vo

vin

Fm

Fg

iL

d
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시스템 상태에 따른 동역학
컨트롤 전류, 듀티 사이클 및 평균 인덕터 전류와 관련된
선형화된 작은 범용 신호 모델(식 25)이 파생되어 이전
섹션에 설명되어 있습니다. 이 모델은 3개의 공통 컨버터
유형(강압, 부스트 및 강압 부스트) 모두에 들어맞습니다.
각 토폴로지에 고유한 슬로프에 대한 식을 대체하여 그
와 관련된 특정 식을 구할 수 있습니다. 앞에서 언급했다
시피 ZVS FB는 강압에서 파생된 토폴로지입니다. 기본
적으로 그림 14에 표시된 LC 저역 필터인 출력 단계(변
압기의 2차 측)를 보면 이를 확인할 수 있습니다. 풀 브리
지, 변압기 및 중앙 탭 정류기 네트워크는 강압 컨버터의
스위칭 네트워크를 효과적으로 대체합니다. 이 스위칭
네트워크(풀 브리지, 변압기 및 정류기로 구성됨)의 출력
은 실제로는 2차 측으로 보내지고 유효 듀티 사이클, d가
곱해지는 풀 브리지 VDC에 대한 입력 DC 전압입니다.

그림 14에서

 

에 듀티 사이클(vin × d)이 곱해지고 이는 LC 필터에 대한
입력으로 변환됩니다.

그림 14: ZVS FB 출력 단계

강압에서 파생된 컨버터의 작은 신호 모델은 상태 공간 형
태로 표현 가능하며 식 28에 표시되어 있습니다.

식 28:

식 28의 상태 공간 모델에서 

• x는 상태 변수(인덕터 전류, iL 및 콘덴서 
전압, vc)로 구성된 상태 벡터입니다.

• x는 상태 벡터의 첫 번째 차입니다.
• A는 대개 필터 인덕턴스, 필터 용량, 콘덴서 ESR, 
인덕터 DCR, 부하 등의 회로 파라미터로 구성된 
상태 매트릭스입니다.

• B1은 컨트롤 입력, d(듀티 사이클)에 상태를 연결
하는 컨트롤 벡터입니다.

• B2는 입력 전압에 상태를 연결하는 입력 벡터입니
다.

• y는 출력입니다. 식 28에서 이 출력이 
출력 전압으로 선택됩니다.

• C는 출력 매트릭스이며 선택한 출력에 따라 다를 
수 있습니다.

출력 전압(Cv)과 인덕터 전류(Ci)에 해당하는 2개의 출력
매트릭스가 식 29에 표시되어 있습니다.

식 29:

vin
vdc
N

---------=

+

vin × d

–

+

Rdcr
L

ic

Resr

iL vo iload

Rload

Cvc

x·

i
·
L

v·c 
 
 
 

A

Rdcr R+( )–
L

------------------------------
R– 1

L
----------

R1
C
-------

R– 1

Rload C
-------------------

 
 
 
 
 
 
 

x

iL

vc 
 
 
 

B1

VIN
L

----------

0 
 
 
 
  uC

d

B2

D
L
----

0 
 
 
 

ud

vin

+ +=

  

          
       

}

  
  

y

vo( )

Cv

R R1( )
=

x

iL
vc 
 
      

  

Cv R R1( )=

Ci 1 0( )=

R
Resr Rload•
Resr Rload+( )

--------------------------------------=

R1
Rload

Resr Rload+( )
--------------------------------------=

여기에서
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대상 플랜트 모델은 식 22와 같이 출력 전압과 피크 전류
레퍼런스 사이의 식을 구하는 것입니다. 피크 전류 컨트
롤에서 피크 전류 레퍼런스가 유효 듀티 사이클을 나타
냅니다. 이는 듀티 사이클이 컨트롤 변수인 전압 모드 컨
트롤 또는 평균 전류 모드 컨트롤 스키마와 다릅니다. 따
라서 식 25에서 중간 컨트롤 변수, 듀티 사이클(d)을 제거

해야 합니다. 듀티 사이클 변수를 제거하려면 듀티 사이
클을 출력 전압에 연결하는 작은 신호 전달 함수와 듀티
사이클을 인덕터 전류에 연결하는 작은 신호 전달 함수
를 구해야 합니다. 전달 함수를 구하기 위해 시간 도메인
상태 공간 모델(식 28)이 식 30과 같이 s-도메인으로 변
환됩니다.

식 30:

식 30의 s-도메인 상태 공간 모델에서 상태와 듀티 사이
클을 연결하는 작은 신호 식이나 입력 전압을 구할 수 있
습니다. 다만, ZVS FB 토폴로지에 고유한 공진 인덕터의

동역학을 포함하지 않으면 식 30의 모델은 불완전합니
다. 다음 섹션에서는 ZVS FB 동역학을 포함하도록
식 30의 모델을 수정합니다.

x

iL

vc 
 
 
 

A

Rdcr R+( )–
sL

------------------------------
R– 1

sL
----------

R1
sC
-------

R– 1

sRload C
----------------------

 
 
 
 
 
 
 

x

iL
vc 
 
 

B1

VIN
sL
----------

0 
 
 
 
  uC

d

B2

D
sL
-------

0 
 
 
 

ud

vin

+ +=

  

            
  

    
}

  
  

y

vo( )

Cv

R R1( )
=

x

iL
vc 
 
      

  
 2018 Microchip Technology Inc. DS0002388A_KR-page 17



AN2388

ZVS FB 모델의 동역학
앞에서 언급했다시피, ZVS FB 컨버터(그림 14)의 출력
단계를 보면 컨버터는 기본적으로 강압에서 파생된 토폴
로지임을 알 수 있습니다. 강압 컨버터와 비슷한 스위칭
노드의 전압은 기본적으로 입력 전압에 듀티 비율
(vin × d)과 저역 필터 단계를 곱한 값입니다. 그러나 스위
칭 노드 전압이 생성되는 방식에서 차이가 발생합니다.
그림 1과 같이 ZVS FB 컨버터의 경우 이는 풀 브리지
MOSFET, 변압기 및 중앙 탭 전파 정류기에 의해 수행됩
니다. 그림 14의 입력 노드는 실제로는 변압기 2차 측의
중심 탭 지점입니다. 여기에서 그림 5와 같이 필터 인덕
터가 변압기에 연결됩니다. ZVS FB 컨버터에 대한 강압
컨버터의 상태 공간 방정식 사용이 필요 없는 중요한 차
이 하나는 변압기 1차 측에 공진 인덕터가 있다는 것입니
다. 이 인덕터로 인해 상태 방정식이 많이 변경되며 강압
컨버터 모델은 공진 인덕터 덕분에 동역학을 포함하도록
적절히 수정되어야 합니다. 이 섹션 [3]에서 전체 시스템
모델로 인한 동역학의 효과가 파생됩니다.

대부분의 ZVS FB 애플리케이션에서 공진 인덕터는 변
압기(Llk)의 누설 인덕턴스로 내장되어 있습니다. 공진 인
덕터는 기본적으로 컨버터 [3]에서 보는 유효 듀티 사이
클을 파괴합니다. 그림 15와 같이 공진 인덕턴스로 인한
듀티 사이클 부식량은 풀 브리지(VIN)와 부하 전류(iL) 모
두에 대한 입력 전압의 영향을 받습니다. 유효 듀티 사이
클이 식 31에 지정됩니다.

식 31:

여기에서

• dc는 컨트롤러 작업으로 인한 프로그래밍된 듀티 
사이클(이 경우 피크 전류 컨트롤로 인한 유효 듀
티 사이클)입니다.

• di는 부하 전류로 인한 듀티 사이클입니다.
• dv는 입력 전압으로 인한 듀티 사이클입니다.

그림 15: 변압기 전류 및 유효 듀티 사이클

deff dc di dv+ +=

D
Ts
2

------- 
 

Deff
Ts
2

------- 
 

0 t1 t2 t4 t5t3

t

Ip

Iv1

Iv2

Δd

Vsec

Slope =
VIN
Llk

Vpri
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그림 15에서 변압기 2차 측에 보이는 듀티 사이클이 1차
측에서 보이는 듀티 사이클보다 낮음을 확인할 수 있습
니다. 대각선 스위치가 켜지면 전력 전달 사이클이 시작
될 때 변압기 전류(ipri)가 식 32에 의해 정의된 슬로프로
방향을 반전시킵니다.

식 32:

그림 15와 같이 안정된 상태에서 인덕터 전류의 밸리 지
점이 변압기 1차 전류에 iv1 및 iv2로 밸리 지점에 반영됩
니다. 여기에서는 변압기의 자화 전류를 무시할 수 있으
며 iv1 = iv2로 간주됩니다. 식 32를 재배열하면 식 33이
산출됩니다.

식 33:

식 33에서 식 34가 파생될 수 있습니다.

식 34:

안정된 상태에서 인덕터의 밸리 전류는 식 35에 표시된
리플 값에 대해 조정된 평균 인덕터 전류일 뿐입니다.

식 35:

ZVS FB 컨버터의 경우 인덕터 리플 전류( )는 식 36
으로 산출됩니다.

식 36:

식 35에서 식 36을 바꾸면 식 37이 산출됩니다.

식 37:

식 37에서 볼 수 있듯이 듀티 사이클 수정 계수는 입력 전
압, 출력 전압, 인덕터 전류 및 스위칭 주파수와 공진 인
덕턴스의 함수입니다.

식 38:

Ts, Llk 및 출력 전압이 고정되므로 듀티 사이클 수정 계수
를 입력 전압 및 부하 전류의 함수로 간주할 수 있습니다.

식 39:

식 40:

입력 전압을 고정된 상태로 유지하는 iL에 대해 식 37에
서 Δd를 미분하면 식 41에 지정된 대로 부하 전류로 인해
듀티 사이클의 민감도가 산출됩니다.

식 41:

마찬가지로 부하 전류를 고정된 상태로 유지하는 vIN에

대해 식 53에서 Δd를 미분하면 식 42에 지정된 대로 입력
전압으로 인해 듀티 사이클의 민감도가 산출됩니다.

식 42:

여기에서

식 43:

식 43에서 조건, Rd는 저항 단위를 갖습니다. 식 41과
식 42를 파생시키면 식 31에서 유효 듀티 사이클을 구하
기 위한 모든 구성요소를 사용할 수 있습니다. 식 30에서
파생된 공진 인덕터를 고려하지 않은 ZVS FB 컨버터 2
차 측의 작은 신호 모델이 그림 16에 나와 있습니다. 
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그림 16: 공진 인덕터 동역학을 사용하

지 않는 ZVS FB 컨버터의 보조 
단계의 작은 신호 모델

그림 16에서 를 ( )로 바꾸면 그림 17과 같이 공진
인덕터로 인한 동역학 고려와 ZVS FB 컨버터의 작은 신
호 모델이 표시됩니다. ZVS FB 컨버터에 대한 작은 신호
모델이 식 44에 나와 있습니다.

식 44:

여기에서 , R 및 R1이 식 29에 정의되
어 있습니다.

식 44와 같이 공진 인덕턴스에 종속된 조건, Rd는 인덕터
DCR과 함께 늘어나기 때문에 시스템의 전체 댐핑을 늘
립니다. 식 44에서 ZVS FB에 대한 모든 전달 함수를 파

생시킬 수 있습니다. 그림 17은 부하 전류 변화와 입력 전
압 변화로 인해 듀티 사이클 조건을 포함한 후 구해지는
수정된 작은 신호 모델을 보여 줍니다.

그림 17: 공진을 사용하는 ZVS FB 컨버터의 작은 신호 모델 인덕터 동역학
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듀티 사이클 전달 함수에 대한 출력 전압, Gvd(s)는 식 45
로 지정됩니다.

식 45:

듀티 사이클 전달 함수에 대한 인덕터 전류, Gid(s)는
식 46으로 지정됩니다.

식 46:

변동(vin) 전달 함수에 대한 출력 전압, Gvg(s)는 식 47로
지정됩니다.

식 47:

변동(vin) 전달 함수에 대한 인덕터 전류, Gvd(s)는 식 48로
지정됩니다.

식 48:

식 45 ~ 식 48 범위에서 사용되는 매트릭스, I는 2차 항등
매트릭스입니다.

식 49와 식 50과 같이 식 45 ~ 식 48을 사용하여 컨트롤
및 변동 입력에 시스템 상태를 연결하는 선형화된 작은
신호 식을 파생시킬 수 있습니다.

식 49:

식 50:

식 45 및 식 46을 식 27과 결합하고 d를 제거하면 그
림 18과 같은 작은 신호 모델이 생성됩니다. 그림 18에서
식 51과 같이 출력 전압과 피크 전류 레퍼런스 사이의 관
계를 구할 수 있습니다.

그림 18: 작은 신호 모델

식 51:
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저조파 발진 모델
피크 전류 컨트롤 컨버터의 잘 알려진 아티팩트는 50%
이상의 듀티 비율에 대해 인덕터 전류에서 보이는 저조
파 발진입니다(그림 B-3에 표시됨). 인덕터 전류의 저조
파 발진은 PWM 스위칭 주파수의 배수에서 발생합니다.
이러한 저조파 발진을 수학적으로 설명하기에 적합한 모
델을 포함하지 않으면 피크 전류 컨트롤(식 51)의 플랜트
모델이 불완전합니다. 

그림 19의 파형을 고려하고 시스템 전압, 컨트롤 레퍼런
스 전류(ic) 및 보상 슬로프가 일정하다고 가정할 경우 후
속 사이클에서 로 지정된 kth 사이클 시작 시 인덕터

전류의 섭동 효과를 계산할 수 있습니다. 그림 19에서 모
든 kth 사이클의 인덕터 전류 섭동이 식 52로 표현됨을 확
인할 수 있습니다.

식 52:

그림 19: 인덕터 전류의 섭동을 보여 주는 파형

식 52의 z 변환은 다음을 산출합니다. 

식 53:

인덕터 전류 섭동과 컨트롤 전류 간의 연속 시간 관계를
구하려면 식 53에서 z = esT

s를 치환하고 ZOH 전달 함수
(식 54)로 합성곱하여 식 55 [2] [4]를 구합니다.

식 54:

식 55:

식 56과 같이 에 대해 2차 파데 근사를 적용합니다.

식 56:

식 55에서 식 56을 대체하고 간소화하면 식 57이 산출됩
니다.

식 57:
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둘 다 고주파수에서 매칭하여 식 57의 모델을 작은 신호
모델(식 51)에 포함할 수 있습니다. 고주파수 효과가 포
함된 모델이 그림 20에 나와 있습니다.

그림 20: 고주파수 동역학이 포함된 
플랜트 모델

그림 20에서 고주파수 모델 조건, He(s)는 식 58로 지정
됩니다.

식 58:

그림 20에 해당하는 출력 전압과 컨트롤 전류 사이의 최
종 작은 신호 관계는 식 59로 지정됩니다.

식 59:

–

–
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Fg vin
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------------------------------------------------------------------------------------------= =
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컨트롤 시스템 설계
이 섹션에서는 이전 섹션에서 파생된 플랜트 모델을 사
용하여 적절한 컨트롤 시스템을 설계합니다. 피크 전류
컨트롤 ZVS FB 컨버터에 대한 컨트롤 블록 다이어그램
이 그림 21에 나와 있습니다. 그림 21에서 강조 표시된
부분의 블록 다이어그램 감소에 의해 컨트롤 입력 전달

함수에 대한 출력 전압이 파생될 수 있습니다. Fv, Fm 및
Fg에 대한 식은 “피크 전류 컨트롤의 동역학” 섹션에서
구합니다. He(s)에 대한 식은 “저조파 발진 모델” 섹션에
서 구합니다. ZVS FB의 Gvd(s) 및 Gid(s)에 대한 식은
“ZVS FB 모델의 동역학” 섹션에서 식 45 및 식 46으로
구합니다.

그림 21: 컨트롤 블록 다이어그램

컨트롤 입력, Gvc(s)의 출력 전압에 대한 식은 식 59에서
구합니다.

식 59는 피크 전류 컨트롤 시스템에 대한 플랜트 전달 함
수를 지정합니다. 식 45 및 식 46에서 식 59의 Gvd(s) 및
Gid(s)에 대한 식을 대체하면 ZVS FB 컨버터에 대한 플랜
트 전달 함수가 산출됩니다. 그림 22에 간소화된 컨트롤
블록 다이어그램이 나와 있습니다. 이 플랜트 전달 함수,
Gvc(s)를 고려하여 적절한 보상기가 설계되었습니다.

그림 22: 간소화된 컨트롤 블록 다이어
그램

그림 22에서 피드백 감지 네트워크의 효과는 고려되지
않습니다. 그러나 실시간 시스템에서는 전압 및 전류 측
정을 위해 감지 네트워크가 필요합니다. “디지털 슬로프
보상을 사용하는 ZVS FB 컨버터 디지털 컨트롤” 섹션에
설명된 대로 피크 전류 컨트롤 ZVS FB의 폐루프 컨트롤
을 위해 인덕터 전류, 입력 전압 및 출력 전압이 감지됩니
다. 앞에서 말한 대로 실시간 컨트롤에서는 출력 전압의
피드백이 VbaseIbase에 대해 단위로 나뉘고 인덕터 전류 피
드백이에 대해 단위로 나뉩니다. 따라서 그림 23과 같이
하드웨어에서 구한 루프 게인 응답 매칭을 위해 변압기
의 2차 측에 보내지는 Ybase (Ibase/Vbase)의 계수를 모델의
개루프 전달 함수에 곱해야 합니다.

그림 23: 센서 게인 계산을 고려한 
폐루프

플랜트 구성요소의 정격 값이 표 2에 나와 있습니다.
식 45 및 식 46에서 이들 구성요소 값을 대체하여 Ybase
(식 60)를 포함한 플랜트 전달 함수가 구해집니다.
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식 60:

식 60은 플랜트 모델이 실제로 초고주파수에서 폴과 0을
가지며 저주파수(1643 rad/초)에서는 폴이 하나만 있음
을 보여 줍니다. 이는 인덕터 상태에 해당하는 폴이 초고
주파수로 푸시되어 효과가 거의 없는 피크 전류 컨트롤
시스템의 일반적인 특징입니다.

식 61에 표시된 PI 보상기는 플랜트를 컨트롤하도록 선
택되었습니다.

식 61:

다음은 보상기 설계 시 주요 고려 사항입니다.

• 위상 여유(> 45°) 확보
• 게인 여유(> 10dB) 확보
• 3.5kHz의 크로스오버 확보
• 스위칭 주파수 감쇠 ≤ 40dB
• 개루프: TF = Gc(s)Gvc(s)Gfb(s)Ybase
• Gfb(s)는 출력 전압 센서 LP 필터의 전달 함수임
• 위의 목표 달성을 위해 kp 및 ki 선택

kp 및 ki 에 대해 선택된 값은 각각 18.5k와 302.5k입니다.
따라서 s-도메인의 PI 보상기는 식 62로 지정됩니다.

식 62:

PI 보상기는 그림 24와 같이 기본적으로 비례 Up와 적분
출력 Ui를 각각 따로 고려하여 구현됩니다.

그림 24: PI 보상기 블록 다이어그램

따라서

위의 식을 z-도메인으로 변환하면 다음 식이 구해집니다.

위의 식을 역 z 변환하면 식 63이 구해집니다.

식 63:

마찬가지로

쌍선형 변환, 

을 적용하여 위의 식을 z-도메인으로

변환하면 다음 식이 구해집니다.

여기에서 샘플링 기간(쌍선형 변환에서 s에 대한 식)은
스위칭 기간, Ts와 동일합니다. 이전 식에서 조건을 재배
열하면 다음 식이 구해집니다. 

표 2: 플랜트 구성요소의 정격 값
파라미터 값 파라미터 값

Rload 0.1920Ω Vg 400V
Resr 0.03mΩ Vo 12V
Yder 5mΩ C 7500μF
N 25 FSW 72.8 kHz
L 2.7μH M1
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 
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 
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위의 방정식을 역 z 변환하면 식 64가 구해집니다.

식 64:

따라서 식 65와 같이 식 63과 식 64의 합으로 디지털 PI
보상기의 출력이 구해집니다.

식 65:

1개의 곱셈 명령(Up 계산용), 2개의 MAC 명령 및 구성요
소 더하기를 위한 1개의 덧셈을 사용하여 dsPIC® DSC
에 식 65의 계차 방정식이 구현됩니다. 식 62에서 kp의 값
이 18.5임을 확인할 수 있습니다. 고정 소수 프로세서에
서 이 값을 디지털로 구현하기 위해 Q6.10의 숫자 형식

이 선택됩니다. 이 형식이 ±32의 범위를 갖기 때문입니
다. 적분 컨트롤러의 경우 구현되는 유효값은 식 64에 의
해 지정된 대로 kiTs/2이며 이는 값 2.074로 변환됩니다.
kiTs/2를 나타내기 위해 Q3.13 고정 소수 숫자 형식이 선
택됩니다. 이 형식이 ±4의 동적 범위를 갖기 때문입니다.
식 66에 의해 지정된 시스템의 개루프 전달 함수의 주파
수 응답 선도가 그림 25에 나와 있습니다.

식 66:

식 66에서는 식 6에서 보이는 바와 같이, Gfilter가 출력 전
압 감지 필터의 주파수 구성요소와 동일합니다. 

그림 25에 나와 있는 루프 게인이나 개루프 전달 함수
(GOLTF(s))의 보드 선도에서 모든 설계 목표가 충족되었
음을 확인할 수 있습니다.

그림 25: GOLTF(s)의 보드 선도

Ui k[ ] Ui k 1–[ ]
kiTs
2

------------error k[ ]
kiTs
2

------------error k[+ +=

UPI k[ ] kperror k[ ] Ui k 1–[ ]
kiTs
2

------------error k[ ]+ +=
kiTs
2

------------error k 1–[ ]+

GOLTF GcGvcGfilterYbase=
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펌웨어 구현
이 섹션에서는 다음과 같은 주요 기능을 비롯하여 펌웨
어 설계 및 구현에 대한 모든 사항을 살펴봅니다.

• 실시간 컨트롤에 사용되는 dsPIC DSC
• 주요 ISR(Interrupt Service Routine)에 대한 설명
• 디지털 컨트롤 구현을 위한 dsPIC DSC 리소스
• 효율 향상을 위한 몇 가지 기술

dsPIC33EP "GS" 디바이스 제품군의 주요 
기능

이 레퍼런스 설계에서는 dsPIC DSC의 dsPIC33EP
"GS" 제품군에서 제공하는 dsPIC33EP64GS504 디지
털 신호 컨트롤러를 사용하여 A 피크 전류 컨트롤 ZVS
FB 컨버터의 실시간 구현이 이루어집니다. 이 디지털 신
호 컨트롤러 제품군은 디지털 전력 변환 애플리케이션에
이상적이며 아날로그 비교기에 사용할 수 있는 고속 12
비트 ADC 및 고속 12비트 DAC과 함께 고해상도 PWM
을 갖추고 있습니다. 디지털 슬로프 보상을 위한 최상의
성능을 얻기 위한 주요 요건은 빠른 고해상도 ADC 및 아
날로그 비교기와 결합된 빠른 실행 시간입니다.
dsPIC33EP "GS" 디바이스 제품군은 위의 요건을 모두
충족합니다. 

다음 기능을 통해 디지털 슬로프 보상을 구현할 수 있습
니다.

• 소프트웨어 실행 시간 단축
- DSP 엔진을 통한 70 MIPS 
- 대체 워킹 레지스터 세트 

• ADC 변환 대기 시간 단축
- 12비트, 3.25Msps(변환 시간 300ns 이하)
- 조기 인터럽트 생성
- 4개의 전용 SAR ADC 코어 및 

1개의 공유 SAR ADC 코어
• 빠른 아날로그 비교기

- 응답 시간 15ns 및 12비트 DAC

디바이스의 고 클록 주파수(70MIPS) 및 저 ADC 변환 대
기 시간 외에도 성능 가속화를 지원하는 2가지 주요 기능
은 대체 워킹 레지스터와 ADC의 조기 인터럽트 생성입
니다. 다음 섹션에서 이 두 기능에 대해 설명합니다.

대체 워킹 레지스터
dsPIC33EPXXGS50X 디바이스 제품군에는 기본 세트
외에도 2개의 추가 대체 워킹 레지스터 또는 컨텍스트 세
트가 있습니다. 컨텍스트 1(CTXT1)과 컨텍스트
2(CTXT2)라는 이들 두 추가 대체 워킹 레지스터 세트를
특정 IPL(Interrupt Priority Level)에 연결되도록 구성할
수 있습니다.

예를 들어, 적절한 구성 bit 세팅을 사용하여 IPL7을
CTXT1에 연결하고, IPL5를 CTXT2에 연결할 수 있습니
다. 이렇게 하면 IPL 7의 ISR과 IPL 5의 ISR에서 ISR 소
프트웨어 실행 전후에 컨텍스트 저장 및 복원을 생략할
수 있습니다. IPL7이 포함된 ISR이 호출되면 디바이스
하드웨어가 CTXT1에 해당하는 대체 워킹 레지스터 세
트로 자동 전환됩니다. 마찬가지로 IPL5가 포함된 ISR이
호출되면 디바이스 하드웨어가 CTXT2에 해당하는 대체
워킹 레지스터 세트로 자동 전환됩니다. 

자세한 내용은 "dsPIC33/PIC24 제품군 레퍼런스 매뉴얼"
의 "dsPIC33E 인핸스드 CPU" (DS70005158)를 참조하
십시오.

조기 인터럽트 생성
ADC 코어는 변환 시작 트리거부터 변환 종료까지의 시
간을 일정량 가져옵니다. 대개 변환이 끝날 때 해당 ADC
ISR이 호출되고, ISR로 들어가기 전에 일정 시간(~13
TCY)이 경과합니다. dsPIC33EPXXGS50X 제품군에서
는 ADC가 변환 중일 때도 컨트롤이 ADC ISR에 들어갈
수 있기 때문에 인터럽트 진입 대기 시간이 거의 완전히
마스킹됩니다. 이 기능은 변환 프로세스 중 샘플링된 값
에 종속되지 않는 작업을 수행하는 데 특히 유용합니다.
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디바이스 리소스 및 소프트웨어 아키텍처
표 3에는 dsPIC33EP64GS504 디바이스 제품군에 사용
되는 모든 리소스가 나와 있습니다. 

표 3: 디바이스 리소스
설명 디바이스 리소스

프로그램 메모리(컴파일러 최적화 없음) 4716바이트(11%)
데이터 메모리 208바이트(3%)
MIPS 사용량 20MIPS(28.5%)

[통신 ISR은 포함되지 않음]
PWM 모듈(3쌍) PWM1H/1L – 풀 브리지 Q1-Q2 MOSFET

PWM2H/2L – 풀 브리지 Q3-Q4 MOSFET
PWM3H/3L – 동기 정류기 Q5-Q6 및 Q7-Q8

ADC 모듈 AN0 – 라인 전류 피드백
AN1 – 출력 전압 피드백
AN3 – 중심 탭 전압 피드백
AN4 – 원격 전압 피드백(1)

AN10 – 부하 공유 레퍼런스(1)

AN11 – 부하 공유 피드백(1)

아날로그 비교기 CMP3C – 피크 전류 컨트롤에 대한 라인 전류
CMP2D – 출력 전압 폴트

GPIO RC5, RC6 – 병렬 활성화 및 비활성화용 
동기 MOSFET
RC3 – 팬 컨트롤
RB3 – 디버깅용 DACOUT
RC8 – 폴트 LED용 I/O 
RC7 – 온도 폴트 입력

UART1 PFC 단계와 통신:
RC11 – U1TX
RC12 – U1RX

UART2 외부 통신:
RC0 – U2RX
RC13 – U2TX

I2C 외부 통신:(1)

RB6 – SCL
RB7 – SDA
RC4 및 RB5

프로그램/디버깅 PGEC3/PGED3
참고 1: 소프트웨어에 구현되지 않았습니다.
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그림 26은 소프트웨어 구현을 개괄적으로 보여 줍니다.
컨버터 컨트롤을 위한 총 5개의 주요 ISR이 있음을 알 수
있습니다. PFC 통신과 외부 통신을 위한 UART ISR은
그림 26에 나와 있지 않습니다. 그림 26에 주요 ISR이 설

명되어 있고, 표 4에는 해당 우선 순위 수준이 나와 있습
니다. 모든 ISR에 대한 소프트웨어 실행 타이밍 다이어
그램이 그림 27에 나와 있습니다.

그림 26: 소프트웨어 개요

표 4: 주요 ISR 및 해당 우선 순위 수준

ISR 이름 우선 순
위 수준 실행 속도 설명

_ADCAN0Interrupt() 7 146kHz 슬로프 보상 및 CMPDAC 로드
_PWM3Interrupt() 6 73kHz PWM1 폴트 활성화 및 PWM2 폴트 비활성화
_PWMSpEventMatchInterrupt() 6 73kHz PWM2 폴트 활성화 및 PWM1 폴트 비활성화
_ADCAN1Interrupt() 5 73kHz 슬로프 보상 파라미터 계산 , 전압 보상기 및 부동 시간 

조정 소프트웨어
_T1Interrupt() 4 20kHz 상태 머신 및 폴트 방지 소프트웨어

전압 루프 (AN1 ISR)
• Vo 및 Vin 측정
• 디지털 슬로프 보상에 
대한 d 및 d 계산

• 전압 보상기 실행
• 과도 부하 중 부동 시간 
조정 
신속 종료

• 고속 전류 방지

폴트 변경(SEVTCMP 및 
PWM3 ISR)

• PWM 기간 시간:
- PWM2 폴트 비활성화 
- PWM1 폴트 활성화

• 반기 시작:
- PWM1 폴트 비활성화 
- PWM2 폴트 활성화

• 반기가 시작할 때마다 
CMPDAC 극대화

슬로프 보상 
(AN0 ISR)

• 밸리 전류 측정
• 실행 디지털 슬로프 보상 
한도 검사 및 DAC와 아날
로그 비교기 로드 

• AN3 중심 탭 전압 감지 
트리거

• 고속 전류 방지 논리 
카운터

• 평균 전류 계산

상태 머신 및 
보호 (Timer1 ISR)
• 소프트 시작
• 과부하 방지
• 입력 및 출력 전압 폴트 
방지

• 폴트 LED 논리
• 경부하 감지 및 부동 시간 
조정 트리거

초기화

• 오실레이터
• I/O 포트
• ADC
• PWM
• 비교기
• 타이머
• UART

주 루프

PFC에서
명령 시작?
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_ADCAN0Interrupt() 

인덕터 전류 사이클이 시작될 때마다 슬로프 보상 루프
(ADCAN0 ISR)를 실행해야 합니다. 즉, PWM 신호의 반
기가 시작될 때마다 ADCAN0 ISR을 구현해야 합니다.
이 루프는 식 21을 구현하고 초고속 피크 전류 컨트롤에
대해 비교기 DAC를 업데이트합니다. AN0 채널의
EOC(End-of-Conversion) 후 AN0 ISR이 트리거됩니다.
AN0 채널의 변환에 대한 트리거는 PWM1 생성기의
TRIG1 및 STRIG1 레지스터 모두에 의해 세팅된 트리거
를 ORing하여 가져옵니다. ORing은 PWM1 생성기에 대
한 이중 트리거 모드 bit(DTM)를 세팅하여 수행합니다.
가속화된 슬로프 보상 계산(대체 워킹 레지스터 포함)에
는 ISR로 진입부터 비교기 DAC의 업데이트 순간까지 최
대 300ns 정도 걸립니다. 대체 워킹 레지스터 제외 시 동
일한 계산에 최대 425ns 정도 걸립니다(대체 워킹 레지
스터를 포함하는 경우보다 속도 30% 향상).

_PWM3Interrupt() and 
_PWMSpEventMatchInterrupt()

단일 비교기는 변압기 전류 사이클의 양의 반기와 음의
반기 모두에서 피크 전류를 감지하는 데 사용됩니다. 이
는 양의 피크 전류 감지와 음의 피크 전류 감지 모두에 동
일한 폴트 소스가 사용됨을 의미합니다. 따라서 양의 반
기(PWM3 ISR) 중 PWM2 폴트가 마스킹되고, 음의 반기
(SEVTCMP ISR) 중 PWM1 폴트가 마스킹됩니다. 폴트
마스킹 ISR이 모든 PWM 반기에서 슬로프 보상 ISR에
우선해야 합니다. PWM3 ISR은 TRIG3 레지스터에 구성
된 값에 의해 트리거되고, 특별 이벤트 트리거 ISR은
SEVTCMP 레지스터에 구성된 값에 의해 트리거됩니다.
이들 인터럽트는 폴트 재매핑을 수행할 뿐만 아니라 인덕
터 전류 사이클이 시작될 때마다 피크 전류 비교기의
DAC(최대값으로 세팅된 DAC)를 해제하는 작업을 수행
합니다. 현재 사이클에 대한 피크 전류 값을 계산하는 동
안 이전 피크 전류 레퍼런스로 인한 피크 전류 감지를 피
하는 것이 좋습니다. 폴트 및 DAC 관리 ISR 실행에는 각
각 최대 280ns 정도 걸립니다.
_ADCAN1Interrupt()

전압 보상기 실행과 함께 측정된 입력 및 출력 전압에 종
속된 슬로프 파라미터(d 및 d')에 대한 계산은 AN1 ISR에
서 수행됩니다. 전압 보상기의 출력은 비보상 피크 전류
레퍼런스입니다. SEVTCMP ISR과 AN0 ISR 실행이 모
두 끝난 후 음의 사이클 동안 AN1 ISR이 트리거되어 실
행됩니다. 이러한 방식으로 우선 순위가 높은 5개 ISR(우
선 순위 5 이상)이 모두 중첩 없이 실행됩니다. AN1 ISR
에서 계산되는 슬로프 파라미터 및 피크 전류 레퍼런스
는 다음 PWM 사이클을 위한 슬로프 보상 알고리즘 실행
에 사용됩니다. 즉, 슬로프 파라미터와 피크 전류 레퍼런
스가 다음 PWM 사이클에서 양의 전류 사이클과 음의 전
류 사이클 모두의 슬로프 보상에 사용됩니다. AN1 채널
변환에 대한 트리거는 PWM2 생성기의 TRIG2 레지스터
에 의해 세팅됩니다. 

AN1 ISR은 다음도 구현합니다.

• 빠른 전류 방지: 감지된 전류가 2개의 인덕터 전류 
사이클에 대해 절대 최대값을 초과하는지 확인하
고, 전류가 최대값을 초과할 경우 모든 MOSFET
를 끕니다.

• 부동 시간 종료 조정: 경부하 시 풀 브리지의 각 레
그에 있는 상보형 MOSFET 사이의 무반응 시간이 
효율 향상을 위해 늘어납니다(“부동 시간 조정” 참
조). 그러나 급격한 과도 부하 중에는 유효 듀티 사
이클 극대화를 위해 최대한 빨리 부동 시간 조정을 
끝내고 일반 무반응 시간으로 돌아가는 것이 좋습
니다. 부동 시간 조정 소프트웨어의 이러한 빠른 종
료는 AN1 ISR에서 실행됩니다.

하드웨어 가속(대체 워킹 레지스터 포함) AN1 ISR 실행
에는 1.7μs 정도 걸립니다. 대체 워킹 레지스터를 포함하
지 않고 구현할 경우 실행에 2.2μs 정도 걸립니다.

_T1Interrupt()

Timer1 ISR은 소프트 시작, 상태 머신 및 폴트 관리 소프
트웨어를 구현합니다.

폴트 관리 소프트웨어는 과부하, 입력 저전압, 입력 과전
압, 출력 저전압 및 출력 과전압을 방지합니다. 이 ISR은
또한 LED 폴트 표시 논리를 구현합니다. 폴트 표시 논리
는 미리 정해진 깜박임 수로 표시 LED(RC8 핀에 연결됨)
를 전환하여 특정 폴트 유형을 나타냅니다(표 5에 요약
되어 있음). 각 LED는 250ms 동안 켜져 있습니다. 

표 5: 시스템 폴트

Timer1 ISR은 또한 경부하 감지를 구현하고 무반응 시간
단축을 위해 부동 시간 조정을 시작합니다. 경부하 시 부
동 시간 조정 시작은 시간이 중요하지 않기 때문에 이 모
드 시작은 Timer1 ISR에 구현됩니다.

중요 ISR의 상대적 실행 순간을 나타내는 타이밍 다이어
그램이 그림 27에 나와 있습니다. 그림에서 슬로프 보상
루프, 폴트 관리 및 전압 보상기 루프에 실행 시간이 최소
한이어야 함을 추론할 수 있습니다. 최고의 성능을 위해
서 모든 중요 ISR은 어셈블리 언어로 작성됩니다. 중요하
지 않은 Timer1 ISR은 C 언어로 작성됩니다.

폴트 표시 LED 깜박임 횟수

과부하 폴트 1
입력 과전압 폴트 2
입력 저전압 폴트 3
출력 과전압 폴트 4
출력 저전압 폴트 5
고전류 폴트 ON 상태로 고정됨
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그림 27: 중요 ISR에 대한 소프트웨어 실행 타이밍 다이어그램

효율 단일 기술
이 섹션에서는 컨버터 효율 향상을 위해 소프트웨어에
구현할 수 있는 몇 가지 주요 기술을 설명합니다. 부동 시
간 조정과 버스트 모드로 경부하 시 효율을 높이고, 동기
정류기 중첩 기술로 중부하 및 고부하 시 효율을 높일 수
있습니다.

부동 시간 조정
ZVS FB 컨버터에서는 저부하 전류 시 공진 인덕턴스
(Llk)에 저장되는 에너지 양이 감소합니다. 따라서 부하
전류 감소에 따라 풀 브리지 레그의 상단 스위치와 하단
스위치 사이의 무반응 시간(공진 간격)을 늘리는 것이 좋
습니다. 이를 통해 공진 전환을 위한 시간을 늘릴 수 있습
니다. 1차 측 MOSFET에 대한 부동 시간 조정의 일반적
인 구현이 그림 28에 나와 있습니다. 소프트웨어에서 일
반적인 구현이 가능하지만, 간략히 하기 위해 그림 29와
같이 2개의 고정된 값 사이를 전환하여 부동 시간 조정의
실제 구현을 수행합니다. 소프트웨어에서는 감지된 CT
전류에 따라 레그(Leg1 → Q1-Q2 및 Leg2 → Q3-Q4)의
MOSFET 간 무반응 시간이 520ns와 1250ns 사이를 전
환합니다. 무반응 시간의 정격 값은 520ns입니다. 부하
전류가 10% 아래로 감소하면 무반응 시간이 1250ns로
전환됩니다. 그림 29와 같이 부동 시간 조정 모드 종료를
위해 10%의 이력 밴드가 제공됩니다.

그림 28: 일반적인 부동 시간 조정 구현

그림 29: 실제 부동 시간 조정 구현
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경부하 조건(무반응 시간이 1250ns)에서 컨버터가 급격
한 과다 과도 부하를 경험할 경우 최대 듀티 사이클 실현
을 위해 소프트웨어에서 신속한 부동 시간 조정 모드 종
료를 지원해야 합니다. 이를 위해 PWM 사이클마다 한
번씩 실행되는 ADCAN1 ISR에 부동 시간 조정을 끝내는
소프트웨어가 포함되었습니다. 시간이 그렇게 중요하지
않은 부동 시간 조정 모드 시작(과부하 ~ 경부하)은 훨씬

더 느린 속도로 실행 가능하며 Timer1 ISR에 구현되었습
니다. 부동 시간 조정 구현에 대한 스위칭 파형이 그림 30
에 나와 있습니다. 그림에서 부하 전류가 10% 아래로 감
소하면 부동 시간 조정 소프트웨어가 Q1과 Q2 사이의
무반응 시간과 Q3과 Q4 사이의 무반응 시간을 더 큰 값
으로 늘리는 것을 확인할 수 있습니다.

그림 30: 경부하 시 부동 시간 조정
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동기 정류기 중첩
중부하와 고부하에서 효율을 늘리기 위해 일반적으로 적
용되는 기술은 그림 4와 같이 프리휠링 간격, t2 및 t4 동
안 동기 정류기의 유도 시간을 중첩시키는 것입니다. 이
레퍼런스 설계에서는 효율 향상을 위해 중앙 탭 동기 정
류기의 레그마다 2개의 병렬 MOSFET가 있습니다. 따라

서 2개의 레그를 중첩하면 중부하와 고부하에서 4개의
MOSFET가 병렬됩니다. 병렬된 MOSFET는 RdsON을 크
게 낮추므로 효율이 상당히 향상됩니다. 중첩 중 스위칭
파형이 그림 31에 나와 있습니다. 그림에서 부하 전류가
늘어나면 icmp도 늘어나며 프리휠링 간격 중 동기 정류기
가 중첩됨을 확인할 수 있습니다.

그림 31: 과부하 시 동기 FET 중첩
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동기 중첩을 위해 다음과 같이 세팅하여 동기 MOSFET
에 구동 신호를 제공하는 PWM 생성기를 구성해야 합니
다.

1. 진정한 독립 모드로 PWMx를 구성합니다. 이 모
드에서는 PWMxH 및 PWMxL 듀티 사이클이
DTRx 및 ALTDTRx 레지스터에 의해 독립적으
로 컨트롤됩니다. 또한 PHASEx 및 SPHASEx
레지스터로 PWMxH 및 PWMxL 위상을 독립적
으로 컨트롤할 수 있습니다. 

2. PHASEx에서 180° 위상차를 얻도록 SPHASEx
를 세팅합니다.

3. FCLCONx 레지스터에 독립 폴트 모드 bit를 세
팅합니다. 그러면 FCLCONx의 CLTSRC<4:0>
bit로 PWMxH의 폴트 컨트롤이 넘어가고,
FCLCONx의 FLTSRC<4:0> bit로 PWMxL의 폴
트 컨트롤이 넘어갑니다. 또한 폴트 중 PWMxH
상태가 FLTDAT1 bit(IOCONx<5>)의 값으로 제
어되고, 폴트 중 PWMxL 상태가 FLTDAT0
bit(IOCONx<4>)의 값으로 제어됩니다.

4. FLTDAT<1:0> bit(IOCON<5:4>)를 '0b11'로 세
팅합니다. 그러면 폴트 발생 시 PWMxH 및
PWMxL이 둘 다 '높음'이 됩니다.

5. 그림 31과 같이 Q4(PWM2L)의 상승 에지와 함
께 Q5-Q6 MOSFET가 켜지고, Q2(PWM1L)의
상승 에지와 함께 Q7-Q8 MOSFET가 켜져야 합
니다. 즉, Q2와 Q4의 상승 에지를 각각 Q6과 Q5
의 폴트 소스로 구성해야 합니다.

6. Q2는 PWM1L로 구동되고, Q4는 PWM2L로 구동
됩니다. PWM2L은 RP(재매핑 가능 핀)로 다중 송
신되기 때문에 핀을 입력 핀으로 구성하고
PWMxH에 대한 폴트 소스로 매핑할 수 있습니다.
그러나 dsPIC33EP64GS504 디바이스에서는
PWM1L이 재매핑 가능 핀으로 다중 송신되지 않
기 때문에 이 PWM을 PWMxL에 대한 폴트 소스
로 선택하는 두 가지 옵션이 있습니다.
a) PWM4를 PWM1 구성(폴트 포함)과 동일하

게 구성합니다. 디바이스의 모든 재매핑 가
능 핀에 PWM4 핀을 재매핑할 수 있습니다.
따라서 PWM4L을 (미사용) 재매핑 가능 핀
(출력 포트)에 할당하고, 외부에서 이 재매
핑 가능 핀을 PWMxL에 대한 폴트 소스로
구성할 수 있는 다른 재매핑 가능 핀(입력 포
트로 구성됨)에 연결할 수 있습니다.

b) Q1-Q2에 대해 PWM4 생성기를 선택하고
PWM4H 및 PWM4L에 대해 재매핑 가능 핀
으로 다중 송신되는 핀을 선택합니다.

버스트 모드
경부하 시나리오에서 컨버터는 비연속 유도 모드를 시작
합니다. 이 모드 중에는 동기 MOSFET를 완전히 꺼서 유
도용 MOSFET의 바디 다이오드만 남겨둘 수 있습니다
(다이오드 에뮬레이션 모드). 그 결과 변압기 2차 측의 전
류 순환이 최소화되고 효율이 향상됩니다. 경부하에서
MOSFET의 스위칭 손실을 부하에서 요구하는 전력에
비교할 수 있습니다. 이러한 조건하에서는 출력 콘덴서
뱅크가 부하를 지원하는 여러 사이클 중 풀 브리지와 동
기 정류기의 MOSFET를 완전히 끄는 것이 좋습니다. 몇
번의 PWM 사이클 후 MOSFET를 다시 켜서 출력 콘덴
서 뱅크를 충전할 수 있습니다. 입력 전력은 짧은 버스트
에서만 적용되고 컨버터는 기본적으로 대부분의 시간 동
안 꺼져 있기 때문에 이 기술을 버스트 모드라고도 합니
다. 이 기술에서는 MOSFET를 다시 시작하기 전에 짝수
의 인덕터 전류 사이클이 경과하도록 하여 변압기 자속
평형이 유지되게 해야 합니다. 

컨트롤러에 부하 전류의 정확한 피드백이 있는 경우 다
이오드 모드 기술과 버스트 모드 기술 모두 구현하기 쉽
습니다. 이를 위해서는 부하 전류에 분로를 연결합니다.
분로 전체의 전압을 필터링하고 증폭한 다음 dsPIC
DSC에 다시 공급할 수 있습니다.

이 레퍼런스 설계에서는 경부하 중 효율 향상을 위해 다
음 기술이 구현되었습니다.

1. 부동 시간 조정(“부동 시간 조정” 섹션의 그
림 29 및 그림 30에 표시됨)

2. 고부하 시 효율 향상을 위해 각 레그에서 2개의
동기 MOSFET 병렬화

3. 10% 미만의 부하에 대해 각 동기 MOSFET 쌍에
서 하나의 MOSFET 끄기
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부록 A: 설계 패키지
압축된 폴더로 이 레퍼런스 설계의 전체 설계 패키지를 사
용할 수 있습니다. Microchip 웹 사이트 www.microchip.com
에서 이 설계 패키지를 다운로드할 수 있습니다.

A.1 설계 패키지 내용
설계 패키지에는 다음 항목이 들어 있습니다.

• 레퍼런스 설계 회로도
• BOM(제품 구성 정보)
• 하드웨어 설계 거버 파일
• 소스 코드
• 하드웨어 설계 레이아웃 파일
• 데모 지침
• MATLAB® 모델
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부록 B: 전기 사양 및 동작 파형
이 섹션에서는 750W DC/DC 컨버터의 전기 사양에 대한
정보를 제공하고 하드웨어에서 캡처한 몇 가지 주요 파
형을 보여 줍니다.

B.1 전기 사양 
표 B-1에서는 DC/DC 컨버터의 주요 전기 사양을 보여
줍니다.

표 B-1: DC/DC 컨버터 전기 사양

그림 B-1: 750W DC/DC 컨버터 효율 및 % 부하 차트

B.2 동작 파형
그림 B-2에서는 400V의 입력 전압이 적용되고 750W의
부하가 출력에 연결된 상태에서 시작 중 출력 전압 파형
을 보여 줍니다. 파형에서 소프트 시작 루틴이 전압 레퍼
런스의 원활한 램핑 업을 보장하며 출력 전압이 전압 레
퍼런스를 따름을 확인할 수 있습니다.

그림 B-2:  시작 파형

파라미터 설명 최소 표준 최대 단위 코멘트

VIN DC 입력 전압 380 400 410 V
Vo DC 출력 전압 11.88 12 12.12 V ±1%
Po 출력 — 750 — W
Io 출력 전류 — 62.5 71 A
η 컨버터 효율 — 95.4 96 % 피크 효율
FSW 스위칭 주파수 — 72.84 — kHz

효
율

(%
)

부하(%)
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그림 B-2에서 소프트 시작 중 및 완료 후 출력 전압에 언
더슈트나 오버슈트가 없음을 확인할 수 있습니다. 시작
(그림 B-2) 시 소프트 시작 중 램프업 전에 출력 전압이
최소값으로 상승함을 확인할 수 있습니다. 이는 컨버터
가 기본적으로 고정된 피크 전류 레퍼런스의 개루프에서
실행되기 때문입니다. 이 시간 동안 변압기 1차 권선 전
체에 입력 전압이 적용되어 출력 콘덴서가 즉시 충전됩
니다. 그 결과, 폐루프 컨트롤의 소프트 시작 루틴이 활성
화되기 전에도 출력 전압이 증가합니다. 

그림 B-3 디지털 슬로프 보상의 애플리케이션이 없는 
(감지된) 전류 파형을 보여 줍니다. 여기에서 전압 보상
기의 출력이 바로 계산되고 아날로그 비교기의 12비트
DAC에 제공됩니다. 그림에서 일정하지 않은 안정적인
상태의 전류 파형을 발생시키는 저조파 발진을 확인할
수 있습니다.

그림 B-3: 슬로프 보상을 제외하고 감지된 전
류(t1 및 t3의 인덕터 전류)

그림 B-4에서는 디지털 슬로프 보상 알고리즘이 전압 보
상기 출력에 적용된 상태에서 감지된 전류 파형을 보여
줍니다. 그림 B-4의 파형에서 유효 듀티 사이클이 80%
이하임을 주목해야 합니다. 디지털 슬로프 보정 알고리
즘은 듀티 사이클이 50%를 넘기 때문에 저조파 발진을
없애는 데 효과적이며 전류를 원활하고 안정적인 상태로
만든다는 결론을 얻을 수 있습니다.

그림 B-4: 슬로프 보상을 포함하고 감지된 전
류(t1 및 t3의 인덕터 전류)

그림 B-5에서는 100Hz 속도의 슬루 레이트 1A/µs에서
15%-75%-15%의 동적 부하 세팅을 위한 컨버터 출력 전
압의 과도 응답을 보여 줍니다. 감지된 전류와 부하 전류
가 아래와 같이 표시됩니다.

그림 B-5: 과도 응답(15%-75%-15%, 1A/µS, 
100Hz)
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그림 B-6에서는 15%-75% 부하의 과도 부하를 확대하여
보여 줍니다. 과도 부하 중 정착 시간 및 피크 언더슈트도
보여 줍니다. 

그림 B-6: 1% 밴드 내 정착 시간을 보여 주는 
과도 부하(15%-75%)

그림 B-7에서는 75%-15% 부하의 과도 부하 스로오프를
확대하여 보여 줍니다. 과도 부하 스로오프 중 정착 시간
및 피크 언더슈트도 보여 줍니다. 

그림 B-7: 1% 밴드 내 정착 시간을 보여 주는 
부하 스로오프 과도(75%-15%)

그림 B-6과 그림 B-7에서 과도 부하 중에도 전류 파형에
서 저조파 발진이 제거됨을 확인할 수 있습니다.

그림 B-8은 100Hz 속도의 슬루 레이트 1A/µs에서 10%-
75%-10% 부하에 대한 과도 응답을 보여 줍니다.

그림 B-8: 과도 응답(10%-75%-10%, 1A/µS, 
100Hz) 

그림 B-9에서는 50% 부하에서 Q1 MOSFET의 게이트-
소스(VGS) 전압과 드레인-소스 전압(VDS)을 보여 줍니
다. 이 그림에서는 그림 4와 같이 t1 간격 시작 시 ZVS 켜
기도 보여 줍니다.

그림 B-9: 50% 부하에서 Q1 MOSFET의 ZVS 
켜기   

그림 B-10에서는 50% 부하에서 Q2 MOSFET의 게이트
-소스(VGS) 전압과 드레인-소스 전압(VDS)을 보여 줍니
다. 이 그림에서는 그림 4와 같이 t2 간격 시작 시 ZVS 켜
기도 보여 줍니다.

그림 B-10: 50% 부하에서 Q2 MOSFET의 ZVS 
켜기 
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수학 모델(식 66)로 예측한 주파수 응답 선도와 주파수
응답 분석기를 사용하여 하드웨어에서 캡처한 결과가 그
림 B-11에 비교되어 있습니다. 그림에 나와 있듯이 하드
웨어 응답이 모델 예측과 거의 일치합니다. 

그림 B-11: 주파수 응답 – GOLTF(s)

빨강: 하드웨어
파랑: 모델 예측
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부록 C: 안전 수칙

안전 위험을 피하기 위해 다음 안전 수칙과 작동 지침을
따라야 합니다. 의심스러운 사항이 있는 경우 공급업체
에 문의하십시오.

경고 – 항상 이 레퍼런스 설계를 접지해야 합니다.

경고 – 감전 위험을 알고 있으며 사용자 지침을 읽고 이
해한 공인 서비스 담당자 이외에는 이 레퍼런스 설계를
설치, 작동, 서비스 또는 수정해서는 안 됩니다. 사용자가
수행하는 모든 서비스나 수정은 사용자의 위험 부담하에
이루어지며 모든 보증을 무효화합니다.

경고 – 수신 C 주 공급 장치에 출력 터미널을 연결할 수
있으며, 적용되는 주 공급 전압에 관계없이 그라운드에
대해 최대 410V일 수 있습니다. 이들 터미널은 동작 중은
물론 전원 공급 장치에서 분리한 후에도 한동안 활성 상
태입니다. 그 동안 터미널에 접근하거나 커버를 제거하
지 마십시오.

C.1 일반 공지
• 이 레퍼런스 설계는 평가 및 개발용이며 IEC 

61010-1:2001에 정의된 정상적인 실험실 환경에
서만 작동해야 합니다.

• 마른 천으로만 닦으십시오.
• 벤치에 수평으로 놓고 작동하고, 동작 중에 레퍼런
스 설계를 이동하지 마십시오.

• 제공된 커버가 모두 제자리에 완전히 고정되지 않
은 상태로 이 레퍼런스 설계를 작동하지 마십시오.

• 유닛에 눈에 띄는 손상이 있는 경우 이 레퍼런스 
설계를 연결하거나 작동하지 마십시오.
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