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Abstract

With the development of the electrical industry, AC-DC power converters are 

being used in various fields, and power factor correction is especially important in 

high-power applications. Accordingly, boost Power Factor Correction (PFC) 

converters are widely used, but conventional boost PFC converters using diode 

bridges have the problem of significant conduction losses. To solve this problem, 

various bridgeless PFC converters have been proposed, however the early versions 

had poor Electromagnetic Interference (EMI) characteristics due to Common Mode 

(CM) noise, and with continued development, totem-pole bridgeless PFC converters 

have recently attracted attention. In addition, for unity power factor correction in 

boost PFC converters, average current mode control and interleaving methods are 

commonly used. However, these methods have drawbacks such as slow dynamic 

response, complex implementation, and vulnerability to input voltage distortion. 

Consequently, Model Predictive Control (MPC) technique has gained recognition. In 

this paper, a variable sampling time interleaving method based on Finite Control Set 

Model Predictive Control (FCS-MPC) is proposed to enhance the current shaping 

capability, power conversion efficiency, power density, and current ripple reduction 

in totem-pole bridgeless boost PFC converters. 
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The proposed method is based on FCS-MPC and has the advantage of being able 

to include nonlinear constraints among MPC. However, the ON/OFF switching of the 

switches is determined through model-based cost function comparisons, resulting in a 

variable switching frequency without the need for a separate modulator. Therefore, it 

is difficult to apply the conventional interleaving method using the phase shift of the 

existing Pulse Width Modulation (PWM) carrier wave. Accordingly, in order to 

reduce current ripple, a method was proposed to generate independent switching states 

for the two phases by varying the sampling time of the Model Predictive Current 

Control (MPCC) for single-phase current control. The proposed method was verified 

through real experiments on a 3.3kW totem-pole bridgeless boost PFC converter 

prototype.
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Ⅰ. 서  론

1.1 연구 배경 및 목적

전기 산업의 발전으로 인해 AC-DC 전력변환 장치는 전기 자동차용 차량 

탑재형 충전기 (On-Board Charger; OBC), 에너지 저장 시스템 (Energy Storage 

System; ESS), 네트워크 서버와 통신용 전원 공급 장치, 무정전 전원 공급 장치 

(Uninterruptible Power System; UPS) 등 많은 고 전력 응용 분야에서 널리 

사용되고 있다. 이에 따라 [1-8] 등 다양한 연구들이 진행되었다. 하지만 

AC-DC 변환을 위해 다이오드 브릿지 정류 회로만으로 구성된 수동 역률 보상 

장치를 사용할 경우 고조파가 발생하여 전압과 전류의 왜곡을 초래하고, 상당한 

양의 무효 전력이 발생한다. 이로 인해 주변 회로의 오작동 및 수명 단축 등의 

문제가 발생하며, 이러한 고조파 및 무효전력의 발생은 유효 전력의 비효율적인 

사용으로 이어져 경제적 손실이 야기된다. 따라서 이러한 고조파와 역률에 대해 

세계적으로 IEC-61000-3-2에 따른 등급별 표준을 준수해야 하며, 이를 위해 

역률 보정 (Power Factor Correction; PFC) 컨버터가 사용된다 [9]. 

PFC 컨버터의 종류로는 Buck, Boost 및 Buck-Boost 컨버터로 구성된다 

[10]. 위에서 언급한 컨버터에서, 부스트 PFC 컨버터는 양호한 전자기 간섭 

(Electromagnetic Interference; EMI) 특성으로 인해 고조파 왜곡 수준을 

최소화하고 단일 역률을 달성하기 위해 연속 전도 모드로 동작하는 중-고 

전력(400W ~ 수 kW) 응용 분야에서 널리 사용된다 [11, 12]. 

하지만 다이오드 브릿지를 사용한 부스트 PFC의 경우 입력 브릿지 다이오드의 

전도 손실과 전력 밀도 같은 문제로 전도 손실을 줄이고 효율을 향상시키기 위해 

[13-16] 와 같이 브릿지리스 PFC 컨버터가 제안되어왔다. 그러나 이 기술의 

초기 버전은 입력 전압이 음의 상태일 때 스위칭 주파수 성분과의 공통 모드 

(Common Mode; CM) 노이즈로 인해 EMI 특성이 좋지 못했다 [14]. 이러한 

문제점을 해결하기 위해 다양한 토폴로지가 제안되고 있으며, 그중 우수한 CM 

노이즈 특성을 갖는 토템폴 브릿지리스 PFC 컨버터가 각광받고 있다 [17]. 
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반면 부스트 PFC 컨버터에서 전류 성형 제어를 위해 일반적으로 평균 전류 

모드 제어가 사용되고 있다. 또한, 전력 변환 장치의 인덕터와 스위칭 소자를 

병렬로 사용함으로써 정격 전류를 낮춰 인덕터의 크기를 작게 하고, 전류 리플을 

저감 시켜 고조파 왜형률 (Total Harmonic Distortion; THD)을 개선하기 위해 

펄스 폭 변조 (Pulse Width Modulation; PWM)의 반송파 위상 천이를 이용한 

인터리빙이라고 하는 기법이 사용된다 [18-21]. 

하지만 평균 전류 모드 제어와 인터리빙 기법을 통한 제어 방법은 다중 

피드백 구조와 추가적인 PWM의 필요성으로 동적 응답이 느리다는 단점을 

가지며, 제어기의 구현을 위해 파라미터 조정이 불가피하다. 또한, 입력 전압 

왜곡에도 취약하고 고정된 스위칭 주파수로 제어하기 때문에 효율 향상에도 

어려움이 존재한다 [22]. 이에 따라 마이크로프로세서의 발전으로 예측 

제어방법과 같은 새로운 제어 전략들이 연구되고 있다. 이러한 예측 제어방법 중 

거의 모든 전력변환 장치의 제어를 위해 연구되고 있는 모델 예측 제어 (Model 

Predictive Control; MPC)라는 기술이 주목받고 있다 [23, 24]. 

따라서 본 논문에서는 MPC 기술을 기반한 토템폴 브릿지리스 부스트 PFC 

컨버터의 전류 성형 제어기법을 제안한다. 하지만 제안하는 MPC 기반 모델 

예측 전류 제어 (Model Predictive Current Control; MPCC)는 별도의 변조기 

없이 스위칭 신호를 구현하는 특징과 가변적인 스위칭 주파수의 특징으로 PWM 

반송파의 위상 천이를 통한 기존의 인터리빙 기법을 구현하기 어렵다는 

문제점을 가진다. 이에 따라 본 논문에서는 전류 리플 저감을 목표로 MPC 기술 

기반의 MPCC로 구현되는 가변 샘플링 타임 인터리빙 기법을 제안하고 이론적 

분석을 수행한다. 또한, 시제품을 이용한 실험 결과를 통해 제안한 기법의 

타당성을 검증하고 분석한다. 

논문의 나머지 부분은 다음과 같이 구성한다. 2장은 부스트 PFC 컨버터의 

토폴로지와 전류 제어 기술을 제공한다. 3장은 전류 제어를 위한 모델 예측 

전류 제어의 비용함수를 설계하고 제안하는 인터리빙 기법에 대한 내용과 

이론적 분석을 제공한다. 4장은 3.3kW 토템폴 브릿지리스 부스트 PFC 컨버터 

시제품을 이용한 실험 결과를 통해 제안한 기법의 타당성 검증 및 분석을 

진행한다. 마지막으로 5장은 논문의 내용을 정리하고 마무리한다.
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Ⅱ. 부스트 PFC 컨버터

2.1 부스트 PFC 컨버터 토폴로지

2.1.1 브릿지 다이오드 부스트 PFC 컨버터

브릿지 다이오드 부스트 PFC 컨버터는 Fig. 2.1과 같이 나타나며, 그림에 

나와있는 단상 부스트 PFC 컨버터가 가장 일반적인 토폴로지이다. 이 

토폴로지는 브릿지 정류 다이오드와 부스트 컨버터가 결합된 형태로 이루어져 

있다. 브릿디 다이오드 부스트 PFC는 능동 스위치 소자의 수가 적어 구동이 

간편하다는 장점이 있다. 하지만 입력 브릿지 다이오드의 도통 손실이 크며 

이러한 손실로 인해 높은 효율을 달성하기 어렵다는 단점이 있다. 따라서 높은 

효율을 달성하기 위해 다이오드 브릿지를 제거하고 브릿지리스 구조로 전환하는 

추세이다 [17].

L

S

Do

C

+

Vo

_

+
Vg

_

Fig. 2.1 Conventional boost PFC converter.
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2.1.2 브릿지리스 부스트 PFC 컨버터

브릿지리스 부스트 PFC 컨버터는 Fig. 2.2와 같은 구조로 이루어져 있으며, 

기존 부스트 PFC 컨버터의 다이오드 브릿지 도통 손실을 줄이고 기존 부스트 

PFC 컨버터의 효율을 향상시키는 접근 방식으로 제안되었다. Fig 2.3은 

브릿지리스 부스트 PFC 컨버터의 회로 동작을 보여준다. 이때, 양의 반 주기 

동안 회로 동작은 Fig. 2.3(a)와 Fig. 2.3(b)와 같다. 양의 반 주기에서는 이 

제어 스위치로 동작하고 는 켜진 상태로 유지한다. 반대로 음의 반 주기에서는 

가 제어 스위치로 동작하고 을 켜진 상태로 유지하는데 이는 Fig. 2.3(c)와 

Fig. 2.3(d)와 같다. 이러한 동작으로 기존 부스트 PFC 컨버터 대비 도통 

경로의 다이오드 수가 감소하여 도통 손실을 줄일 수 있으며 효율 향상을 

기대할 수 있다. 그러나 전력 변환기의 무게, 크기 및 비용을 증가시키는 

추가적인 인덕터가 필요하다. 또한, 이 브릿지리스 PFC 컨버터는 양의 반 주기 

동안에는 스위치 S2의 바디 다이오드를 통해 접지되어 0 전압을 유지한다. 

하지만 음의 반 주기 동안 스위칭 주파수 성분을 갖는 출력 전압과 같은 

진폭으로 맥동하므로 CM EMI 노이즈가 매우 크다는 단점이 존재한다 [25, 26]. 

S1 S2

Do2Do1

C

+

Vo

_

L1

L2

+

Vg

_

Fig. 2.2 Bridgeless boost PFC converter.
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+
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_
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+
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(d)

Fig. 2.3 Operation modes of bridgeless boost PFC converter: 

(a) and (b) in positive half cycle, (c) and (d)　in negative half cycle.
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2.1.3 세미-브릿지리스 부스트 PFC 컨버터

세미-브릿지리스 PFC 컨버터는 브릿지리스 부스트 PFC 컨버터의 단점인 CM 

노이즈에 의한 EMI 특성을 개선하기 위한 회로로 Fig. 2.4와 같은 구조를 

가진다. 그림에서 볼 수 있듯, 브릿지리스 부스트 PFC 컨버터 회로에 입력 측의 

접지와 출력 측의 접지 사이에 다이오드 , 를 추가시킨 형태이다. 이러한 

형태로 입력 전압의 양의 주기에는 을 통해 출력 접지가 계통에 연결되며, 

음의 주기에는 출력 접지가 를 통해 계통과 연결되어 CM 노이즈를 억제할 수 

있다. 또한, 스위치의 역 병렬 다이오드 , 를 통해 전체 전류가 병렬의 

경로를 가지고 흐르기 때문에 기존 부스트 PFC 컨버터에 비해 손실이 줄어드는 

장점을 가진다 [27, 28]. Fig. 2.5는 세미-브릿지리스 부스트 PFC 컨버터의 

회로 동작을 보여준다. 하지만 인덕터 전류가 입력 정류 다이오드 과  중 

하나의 다이오드만 도통 되어 기존 부스트 PFC 컨버터에 비해 도통 손실은 

절반이지만 무시할 수 없는 수준의 도통 손실을 가지고 있다. 또한 추가적인 

인덕터가 필요하지만 두 개의 인덕터는 입력 전압의 반주기마다 번갈아 동작하기 

때문에 이용률이 절반이 되는 단점을 가지고 있다.

L1

L2

S1 S2

Do1 Do2

C

+

Vo

_

Dg1 Dg2

+

Vg

_

Fig. 2.4 Semi-bridgeless boost PFC converter.
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+
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Fig. 2.5 Operation modes of semi-bridgeless boost PFC converter: 

(a) and (b) in positive half cycle, (c) and (d)　in negative half cycle.



- 8 -

2.1.4 토템폴 브릿지리스 부스트 PFC 컨버터

Fig. 2.6는 토템폴 브릿지리스 부스트 PFC 컨버터의 회로이다. 토템폴 

브릿지리스 부스트 PFC 컨버터는 전류가 흐를 때 두 개의 능동 소자만을 

통과하므로 다른 토폴로지와 비교하였을 때 전도 손실이 작다는 특징이 있으며, 

출력이 각 계통 반 주기 동안 느린 다이오드나 스위치에 의해 입력에 고정되어 

CM 간섭 문제를 해결하기 때문에 CM 노이즈 특성이 우수하다 [29], [30]. 

그뿐만 아니라 양방향 동작이 가능하여 ESS 및 전기자동차용 OBC와 같이 

양방향이 필요한 애플리케이션에도 적용할 수 있다. 이러한 이유로 토템폴 

브릿지리스 부스트 PFC 컨버터는 현재 인기를 얻고 있다 [17].

Do1

Do2

SH

SL

C

+

Vo

_

L
Vg

Fig. 2.6 Totem-pole bridgeless boost PFC converter
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2.2 토템폴 브릿지리스 부스트 PFC 컨버터의 전류 제어 기술

2.2.1 스위칭 모드

부스트 PFC 컨버터를 다양한 부하 조건에서 전력변환 효율을 향상시키고 

정현파 입력 전류를 생성하기 위한 스위칭 전도 방식으로 연속 전도 모드 

(Continuous Conduction Mode; CCM), 불연속 전도 모드 (Discontinuous 

Conduction Mode; DCM), 임계 전도 모드 (Critical Conduction Mode; CrM) 세 

가지 방법이 주로 사용된다 [31].

DCM에서 인덕터 전류는 인덕터 전류가 0일 때 스위치가 ON되어 스위칭 

손실을 줄일 수 있다는 장점이 존재하지만, 스위칭 주기마다 인덕터 전류가 

0으로 되돌아감으로써 불연속적으로 제어된다. 그 결과 높은 전류 리플과 위상에 

따라 스위칭 주파수가 변하고 입력 전류 왜곡이 심하여 입력 고조파 규정을 

만족시키기 어려우므로 300W 미만의 전력 수준에 사용되며 더 복잡한 EMI 

필터링이 필요하다 [14].

CrM은 CCM과 DCM의 경계에서 동작한다. 전류 레퍼런스와 전류 값이 

동일하면 스위칭을 중단하고 인덕터 전류가 0일 때 스위치가 ON 되기 때문에 

스위칭 손실이 낮다. 또한 인덕터 전류의 피크 값과 RMS 값이 DCM에 비해 

감소한다 [32]. 하지만 가변 주파수에서 동작하며 DCM과 동일하게 입력 전류 

리플이 크기 때문에 CCM보다 고조파 왜곡이 높아 입력 필터 사이즈가 커야하는 

단점이 있다.

CCM은 전류가 고정된 스위칭 주파수로 인덕터를 통해 지속적으로 흐르며 

정현파 형태로 제어된다. 따라서 이 방법은 전류의 피크 값이 낮기 때문에 전도 

손실이 줄어들고 스위치에 대한 요구사항도 상대적으로 작다 [33].

결론적으로 부스트 PFC 컨버터의 CrM 및 DCM 동작은 저전력 및 중간 전력 

애플리케이션에 최적이다. 반면, 부스트 PFC 컨버터의 CCM 동작은 최소 비용 

및 크기 측면에서 중간 및 고 전력 애플리케이션에 최적이다 [34]. 따라서 본 

논문에서 사용하는 3.3kW의 컨버터의 스위칭 모드로써 CCM을 사용한다.
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2.2.2 평균 전류 모드 제어 기법

토템폴 브릿지리스 PFC 컨버터의 전류 성형 제어를 위해 가장 널리 사용되는 

평균 전류 모드 제어기의 설계를 위해 모델링에는 다음과 같은 가정을 한다.

1) 출력 전압  에는 DC 성분만 포함되어 있다.

2) 스위칭 주파수는 입력 전압 주파수보다 충분히 높고 입력 전압은 

      한 스위칭 기간 동안 일정하다고 가정한다.

3) 컨버터는 CCM에서 동작한다.

Fig. 2.7은 브릿지리스 PFC 컨버터 중 하나인 토템폴 브릿지리스 부스트 PFC 

컨버터의 스위칭 동작에 대한 전류 도통 경로를 보여준다. 여기서  은 

인덕터에 인가되는 전압, 은 인덕터를 통해 흐르는 전류,  는 입력 전압, 

 와  은 스위칭 주파수에 따라 상보적으로 동작하는 능동 스위치, 과 

 는 계통 전압 주파수와 동일하게 동작하는 정류 다이오드.  는 출력 

커패시터,  은 인덕터,  는 커패시터로 흐르는 전류, 은 부하, 은 출력 

전압, 는 출력 전류를 의미한다.
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Fig. 2.7 Operation modes of totem-pole bridgeless boost PFC converter: 

(a) and (b) in positive half cycle, (c) and (d)　in negative half cycle.
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Fig. 2.7(a)와 Fig. 2.7(b)는 의 양의 반 주기에서의 상황을 보여준다. 이 

경우 정류 다이오드 를 통해 정류가 된다. Fig. 2.7(a)는  가 켜진 동작 

모드를 보여준다. AC 측에서 DC 측으로 전원이 공급되는 정류 상황에서는 전류 

흐름이 제시된 바와 같으므로 인덕터 전압 은 음의 값을, 인덕터 전류  은 

음의 기울기를 가진다. 정류된 전류는 DC 링크 커패시터를 충전하고 부하에 

전원을 공급한다. Fig. 2.7(b)는 이 켜지면서  은 양의 값,  은 양의 

기울기를 가진다. 이 모드에서는 DC 링크 커패시터  가 방전되어 부하에 

전류를 공급한다.

Fig. 2.7(c)와 Fig. 2.7(d)는  가 음의 반 주기에서의 상황을 보여준다. 이 

경우 정류 다이오드 을 통해 정류가 된다. Fig. 2.7(c)는 스위치 이 켜지고 

 이 양의 값을,  은 양의 기울기를 갖는 동작 모드를 보여준다. Fig. 

2.7(a)에서와 같이 정류된 전류는 DC 링크 커패시터를 충전하고 부하에 전류를 

공급한다. Fig. 2.7(d)는 스위치  가 ON되어  이 음의 값을,  은 양의 

기울기를 갖는 동작 모드를 보여준다. Fig. 2.7(b)에서와 같이 DC 링크 

커패시터  가 방전되어 부하에 전류를 공급한다.

따라서 Fig. 2.8과 같이 양의 반 주기와 음의 반 주기 동안 입력 전압의 등가 

회로로 나타낼 수 있다. 등가 회로는 동기식 부스트 컨버터를 생성한다. 여기서 

양의 반 주기 동안  은 제어 스위치로 동작하고  는 동기 스위치로 동작한다. 

반대로, 음의 반주기 동안  는 제어 스위치로 동작하고 은 동기 스위치로 

동작한다. 이러한 동작을 제어 스위치  과 동기 스위치  로 Fig. 2.9처럼 

나타낼 수 있다. 나타낸 Fig. 2.9(a)와 Fig. 2.9(b)의 등가회로는 평균 전류 모드 

제어 제어기 설계에 사용한다. 
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Fig. 2.8 Equivalent circuit of totem-pole bridgeless boost PFC converter.

(a) Positive half cycle, (b) Negative half cycle.
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Fig. 2.9 Equivalent circuit of totem-pole bridgeless boost PFC converter 

represented by a control switch  and a synchronous switch .

(a) Control switch  is ON, (b) Control switch  is OFF.
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인덕터에 인가되는 전압과 커패시터에 흐르는 전류는 다음과 같다.

  


 

  


 



 is ON (2.1)

  


  

  


  



 is OFF (2.2)

단일 스위칭 기간 동안의 평균 방정식은 식 (2.1)과 식 (2.2)에 듀티비  를 

대입하면 식 (2.3)과 같다. 결과적으로 이러한 방정식은 인덕터의 voltage 

second balance와 커패시터의 charge balance로 인해 0이 된다.

 ′  

〈

〉     ′ 

〈

〉  


 ′ 


   ′ 



(2.3)

또한, 평균 변수를 대신호의 직류 성분과 소신호 교류 변동 성분으로 식 

(2.4)와 같이 표현한다. 

〈〉  

〈 〉  

〈 〉  

〈 〉 

〈 ′〉  ′

(2.4)

여기서  은 인덕터 전류 의 변동 성분,  는 입력 전압 의 변동 성분, 

 는 출력 전압 의 변동 성분 그리고  는 듀티비 의 변동 성분을 의미한다. 
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대신호 성분과 소신호 교류 변동 성분으로 대체한 결과는 식 (2.5)와 같다.




〈〉  〈〉〈〉〈 ′〉〈〉〈〉




  〈 ′〉〈〉

〈〉
(2.5)

식 (2.5)를 토템폴 브릿지리스 PFC 컨버터의 전달함수를 구하기 위해 Laplace 

도메인으로 변환하면 식 (2.6)와 같다.

    ′  


   ′ 





(2.6)

따라서 식 (2.7)과 식 (2.8)과 같은 전달함수로 나타낼 수 있으며 는 

듀티-인덕터 전류 전달함수를, 는 전류-출력 전압의 관계식으로 정리할 

수 있다. Fig. 2.10의 전류 제어기 는 전달함수 식 (2.7)을 사용하여 설계되고, 

전압 제어기 는 전달함수 식 (2.8)을 사용하여 설계된다.

 




  


  ′

 ′

(2.7)

 


 ′

 ′
(2.8)
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Fig. 2.10 Voltage-current control block diagram and circuit of 

totem-pole bridgeless boost PFC converter.
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2.2.3 인터리빙 기법

Fig. 2.11은 2상 토템폴 브릿지리스 부스트 PFC 컨버터 및 인터리빙 기법 

블록 다이어그램을 나타낸다. Fig. 2.11에서 볼 수 있듯, 2개의 인덕터와 스위칭 

주파수로 동작하는 4개의 스위치 , , , 와 입력 주파수로 동작하는 

다이오드 ,  2개로 시스템이 구성된다. 이는 두 개의 단상 동기 부스트 

PFC 컨버터를 병렬로 구성한 회로이다. 또한, 토템폴 브릿지리스 부스트 PFC 

컨버터의 인터리빙 기법은 다음과 같은 과정을 가진다. 전압 제어기를 통해 

생성된 전류 지령을 상의 수로 나누어 (2상의 경우 1/2, N상의 경우 1/N) 센싱 

한 전류와 생성된 전류 지령의 오차를 0으로 하는 전류 제어기의 출력인 듀티 

를 생성한다. 생성된 듀티 와 360°/N으로 위상 천이한 N개의 PWM 캐리어 

파형과 비교한다. 그 결과 두 상의 게이팅 신호는 180°의 위상차를 가지게 되어 

인터리빙 효과를 얻을 수 있다. 예를 들어 2상의 경우 0°와 180° 2개의 

위상차를 인가해 주면 되는데, 스위치  과 ,  과 는 상보적으로 

동작하고 180°의 위상차를 가지기 때문에 Fig. 2.12와 같은 인터리빙 효과를 

얻게 된다.
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Fig. 2.11 Voltage-current control block diagram and totem-pole bridgeless boost PFC 

converter circuit using interleaving method.
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Fig. 2.12 Waveform of two-phase inductor current interleaving effect.

하지만 앞서 서론에서 언급했듯, 평균 전류 모드 제어와 함께 인터리빙 기법을 

사용하는 선행 연구의 제어기법은 다중 피드백 구조와 다중 PWM의 필요성으로 

인한 복잡한 구조, 제어기 구현을 위한 파라미터 조정의 필요성, 동적 응답이 느

린 특징, 입력 전압 왜곡에 취약하고 효율 개선에 한계가 있다는 단점들이 존재

한다.
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Ⅲ. 제안하는 전류 제어 기법

2장에서 기술한 제어 기법은 다중 피드백 구조와 다중 PWM의 필요성으로 

동적 응답이 느림, 입력 전압 왜곡에 취약, 제어기를 구현하기 위해 파라미터 

조정이 불가피한 단점들이 존재한다. 따라서 최근에는 전력변환기의 제어를 위해 

새롭고 빠른 마이크로프로세서가 사용되고 있으며, 새로운 제어 전략의 개발이 

연구되고 있다. 연구되고 있는 제어 전략들 중 하나로 MPC라는 기술이 최근 

각광받고 있다. MPC 기술 중에서 유한 제어 세트 모델 예측 제어(Finite 

Control Set-Model Predictive Control; FCS-MPC)는 최적의 제어를 달성할 수 

있는 능력, 빠른 동적 응답, 시스템의 비선형 제약 조건을 쉽게 포함할 수 있는 

능력, 상이한 시스템 요구사항을 제어기에 통합할 수 있는 유연성 등으로 인해 

관심이  높아지고 있다 [35-38].

FCS-MPC는 이산 시간 모델로부터 미래 값을 예측하고 비용함수를 비교한 후 

기준값과 예측값 사이의 오차가 작은 스위칭 상태를 선택하여 제어를 수행한다. 

즉, FCS-MPC에서 제어기에 의해 선택된 조작 변수는 이산적이며 유한 세트로 

제한된 컨버터의 스위치를 의미한다. 이에 대한 그림은 Fig. 3.1과 같다.

이러한 특징으로 기존의 제어 기법과 달리 제어 이득 설계 및 조정이 

불필요하다 [39, 40]. 또한, FCS-MPC는 비용 함수 비교 시간인 샘플링 타임 

마다 스위칭을 수행하지 않기 때문에 스위칭 주파수가 샘플링 주파수보다 

낮아 스위칭 손실을 줄일 수 있어 효율 향상을 위한 제어방법으로 적합하다 

[22]. 따라서 본 논문에서는 토템폴 브릿지리스 부스트 PFC 컨버터의 전류 성형 

제어를 위해 FCS-MPC를 기반한 MPCC를 사용한다.
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3.1 단상 토템폴 브릿지리스 PFC 컨버터의 모델 예측 전류 제어기 설계

전류 성형 제어를 위한 MPCC는 Fig. 3.2와 같이 샘플링 타임 내에 서로 다른 

스위칭 상태 조건에서 다음 주기의 전류를 예측하고, 비용함수 비교를 통해 예측 

변수인 인덕터 전류 와 기준 값 를 비교하여 오차가 작은 

스위칭 상태를 선택한다.

MPCC 비용함수는 Fig. 2.7의 등가회로의 회로 방정식에서 도출된다. 제어 

스위치 의 ON과 OFF에 대한 키르히호프 법칙에 따른 회로 방정식으로 

인덕터에 흐르는 전류의 변화에 대해서 나타내면 다음과 같이 식 (3.1)로 

표현된다.




  ,  is ON




   ,  is OFF

(3.1)

여기서  는 입력 전압,  은 출력 전압,  은 인덕턴스 값, 은 인덕터 

전류를 의미한다. 

식 (3.1)의 연속 시간 모델 (Continuous time model)로 나타나 있는 입력 

전류 미분 형태를 포워드 오일러 (Forward euler) 방법으로 나타내면 식 

(3.2)와 같은 이산 시간 모델 (Discrete time model)로 나타낼 수 있다.







(3.2)

여기서 는 샘플링 타임이다.
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식 (3.1)과 (3.2)를 통해 다음 주기의 인덕터 전류는 식 (3.3)과 같이 

표현된다.

 









  




  

 


(3.3)

위의 식들을 사용하여 MPCC의 ON/OFF 비용함수는 다음과 같이 표현된다.

   (3.4)

식 (3.3)과 식 (3.4)를 제어 블록 다이어그램으로 표현하면 Fig. 3.3과 같다. 

Fig. 3.3에서 전압 제어기는 식 (2.8)을 사용하여 설계하며, 제안하는 MPCC를 

통해 전류를 제어한다. 또한, 식 (3.4)의 비교인 비용함수 비교를 통해 스위칭 

상태를 결정하며 게이팅 시그널이 출력으로 나온다.
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Fig. 3.3 Diagram of the proposed control method 

for a single-phase totem-pole bridgeless boost PFC converter.
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3.2 2상 토템폴 브릿지리스 PFC 컨버터의 제안하는 인터리빙 기법

MPCC 기반 전류 성형 제어는 MPC 기술 중 하나인 FCS-MPC를 기반으로 

하기 때문에 가변 스위칭 주파수와 별도의 변조기를 사용하지 않는 특징으로 

PWM의 반송파 위상천이를 통한 기존의 인터리빙 기법을 적용시키기 어렵다. 

이런 문제점을 극복하기 위해 이산 시간 모델로부터 예측된 미래 값과 

비용함수의 비교점인 샘플링 타임에 가중치를 부여하여 스위칭 주기를 변경하여 

두 상의 스위칭 상태가 독립적으로 동작하도록 하여 인터리빙 효과를 구현하는 

방법을 제안한다.

Fig 3.4는 제안한 방법을 사용하여 제어되는 2상 토템폴 브릿지리스 부스트 

PFC 컨버터로 구성된 회로를 보여준다. Fig. 3.4에서 볼 수 있듯 두 상의 

스위칭 소자를 제어하기 위해 두 개의 MPCC 블록이 있다. 출력 전압 은 

레퍼런스 를 추적하고 전압 보상기 를 통해 제어되어 AC 입력 전류 

레퍼런스를 생성한다. 각 상의 인덕터 전류(, )는 각 MPCC 블록을 통해 

개별적으로 제어되어 정현파 인덕터 전류를 형성한다. 두 위상의 인터리빙 

효과를 구현하기 위해 하나의 MPCC의 비용함수 비교 시간인 샘플링 타임을 

변경하여 제어한다. 
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Fig. 3.4 Diagram of the proposed method 

for a two-phase totem-pole bridgeless boost PFC converter.
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제안한 방법을 설명하기 위해 먼저 두 MPCC의 비용함수를 도출한다. 인덕터 

상의 스위칭 ON/OFF 상태에 따라 표현하면 식 (3.5)와 같다.

  









   




   

 


(3.5)

여기서 은 상 MPCC의 샘플링 타임이다.

인덕터 의 스위칭 ON/OFF 상태에 따라 표현하면 식 (3.6)과 같다.

  









   




   

 


(3.6)

여기서 는 상 MPCC의 샘플링 타임이다.

식 (3.5)와 식 (3.6)을 통해 인덕터 과  상의 MPCC 비용함수 방정식 

과 는 다음과 같이 표현된다. 

     (3.7)

     (3.8)

Fig 3.5는 제안된 인터리빙 기법을 적용했을 때 두 위상의 인덕터 전류 

파형을 보여준다. 여기서 파란색과 주황색의 실선은 ON의 기울기를 점선은 

OFF의 기울기를 나타낸다.



- 28 -

두 위상의 인덕터 전류  및 는 미리 결정된 샘플링 타임에서 이산 

시간 모델로부터 미래 값을 예측하고 기준 에 비해 작은 오차로 스위칭 

상태를 선택한다. 따라서 샘플링 타임을 변경하면 비용 함수와 기준 간의 비교 

순간이 변경된다. 결과적으로, 각 상의 스위칭 상태가 독립적으로 변경되어 

인터리빙 효과가 구현된다.
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Fig. 3.5 Inductor current switching operation waveform according to cost function 

comparison of the proposed interleaving method.
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Fig. 3.6은 제안한 인터리빙 기법의 샘플링 타임 변화에 대한 인덕터 전류의 

스위칭 주기에 따른 인덕터 전류 파형을 나타낸다. 두 상의 인덕터 전류 

기울기가 스위칭 주기가 시작과 마지막에 겹쳐지게 되는 한 주기를 이라고 

한다. 과 는 각각 두 상의 인덕터 전류 , 의 한 스위칭 주기를 

나타낸다.

0 t
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t

t
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Fig. 3.6 Inductor current switching period waveform 

of the proposed interleaving method.
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3.2.1 제안하는 가변 샘플링 타임 인터리빙 기법의 조건

제안하는 기법 분석의 편의를 위해 다음과 같은 가정을 한다.

1) 컨버터는 CCM에서 동작한다.

2) 출력 전압 에는 DC 성분만 포함되어 있다.

3) 변수에 따른 샘플링 타임 와 인덕터 전류의 스위칭 주기는 비례한다.

4) 샘플링 주파수가 매우 높기 때문에 동안 전압은 일정하다.

Fig. 3.7은 인덕터 상의 샘플링 타임에 대해 변수 를 사용하여 샘플링 

타임을 변경한 경우를 보여주며, 여기서 는 양의 변수이다.

두 상 중 스위칭 주기가 더 긴 상의 기준 스위칭 주기를 라고 하고, 다른 

비교되는 상의 스위칭 주기를 라고 한다.

Tcomp = TL1

DTL2 (1-D)TL2

DTL1 (1-D)TL1

D�TL1
(1-D)�TL1

iL2

iL1

Tstd = TL2

t

Inductor 
Current 

(A)

�TL1   = �Tcomp

�Tcomp

Fig. 3.7 One switching period of two-phase inductor current waveform

of the proposed interleaving method.
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그림에 도시된 바와 같이, 스위칭 주기 와 의 차이는 와 같으며 

식 (3.9)과 같이 표현된다.

    (3.9)

식 (3.9)의 유사성을 이용하여 전류의 상승 기울기와 하강 기울기는 다음과 

같이 표현된다.



 × (3.10)



  × (3.11)

따라서 두 상 중 하나의 샘플링 타임을 변수 를 사용하여 변경하면 식 

(3.10)과 식 (3.11)의 성분이 기준 스위칭 주기 에 포함되어 리플이 

증가하게 된다. 이때 리플은 2상 인덕터의 전류가 상승 및 하강 기울기에 의한 

합산되는 높이와 상쇄되는 높이 간의 비율로 정의된다. 정의된 리플은 변수 가 

0.25일 때 100%에 도달한다. 또한, 한 상의 샘플링 타임에 양의 변수 를 

대입하면 샘플링 타임이 길어질수록 인덕터 전류가 포화될 수 있으므로 의 

최댓값은 0.25로 설정한다. 추가적으로 음의 변수를 통해 샘플링 타임을 

줄인다면 스위칭 주파수가 높아지기 때문에 스위칭 손실을 고려하여 의 

최소값은 –0.25로 설정된다. 결과적으로 인터리빙 효과를 구현하기 위한 값의 

조건은 < 0.25, ≠0이다.
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3.2.2 가변 샘플링 타임에 따른 각 스위칭 상태의 간격 길이 계산

이전 조건에 따라 변수 를 선택하면 식 (3.12)의 관계를 만족한다.

  
  



  
  



  
  



 (3.12)

여기서 상수 는 의 밑변 길이, 상수 는 의 밑변 길이, 상수  는 

의 밑변 길이, 은  의 순차적인 주기, 은  내의 의 개수를 

의미하며 변수 의 역수이다.

샘플링 타임을 가변하여 생성된 ,  및  는 동일한  와 인덕터 전류 

기울기를 가진다. 따라서 삼각형의 닮음을 이용하여  를  로 두 상의 스위칭 

상태에 따른 구간별 기준으로 표현할 수 있다. 식 (3.12)의 관계식에 따르면 

 의 한 주기에 대한 기본 식들을 식 (3.13~3.16)와 같이 나타낼 수 있다.

“간격 1”은  의 한 주기 내에서  에서 이전 주기의  를 뺀 의 

간격이며, 다음과 같이 표현된다.

 (3.13)

“간격 2”는  의 한 주기 내에서  에서 이전 주기의  를 뺀 값을 기준으로 

한 의 구간으로 식 (3.14)와 같이 표현된다.

 (3.14)
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“간격 3”은 의 한 주기 내에서  를 기준으로 한 의 간격으로 식 

(3.15)과 같이 표현된다.

 (3.15)

“간격 4”는 의 한 주기 내에서  를 기준으로 한 이며 다음과 같이 

표현된다.

 (3.16)

증가하는  와  를 고려한 구간은  내에서 나누어진다. 이는 Table 

3.1과 같이 ‘case 1 ~ case 8’ 까지의 경우로 ‘간격 1 ~ 간격 4’로 표현된다.
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Table 3.1 The interval of B one period according to the switching state of the two 

phases in A.

(3.11), (3.12)

Case 간격 1 간격 2

1      


2   
    



3   
    



4      


5   
  

6   
  

7    

8    

(3.13), (3.14)

Case 간격 3 간격 4

1  

2  

3   

4   

5  
   

 

6  
   

  

7  
   

  

8  
   

 
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의 특정 조건에 따른 경우는 각각 다음과 같이 8가지로 구분된다.

case 1 : 의 첫 번째 주기의 간격

case 2 : < 일 때 의 간격

case 3 : 에서 현재 주기의  와 다음 주기의  가 존재하는  의 간격

이 때, 의 범위는 <0.5이고  와  는 공배수 관계가 아니다. 

case 4 : <0.5이고 < < 일 때  의 간격

case 5 : 에서 현재 주기의  와 다음 주기의  가 존재하는  의 간격

이 때, 의 범위는 >0.5이고  와  는 공배수 관계가 아니다.

case 6 : >0.5이고 < < 일 때  의 간격

case 7 :  < 일 때 의 간격

case 8 : 의 마지막 주기의 간격

여기서  는  의 듀티비  를 의미한다.

결론적으로 2상 스위칭 상태에 따른 각 구간별 의 밑변의 길이를 구한다. 

이에 따라 에서 변수 의 값과 듀티비  에 따른 상쇄되는 간격의 비율이 

나타난다.
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Ⅳ. 성능 검증 및 분석

4.1 최적 샘플링 타임 변수 선정

제안한 기법의 성능을 검증하기 위해 PLECS 시뮬레이션의 3.3kW 컨버터를 

사용하였으며, 검증을 위한 PFC 컨버터 회로의 파라미터는 Table 4.1과 같다.

Fig. 4.1은 피크 전압 근처의 () 한 주기에서의 피크-피크 리플과 평균 

리플을 보여준다. 그림에서 볼 수 있듯 가 0이면 인터리빙 효과가 없는 상황을 

의미한다. 가 0.001일 때 변수가 매우 작아 인터리빙 효과가 미비한 

상황이며, 가 증가함에 따라 인터리빙 효과에 의해 전류 리플이 감소하는 

것을 확인할 수 있다. 하지만 0.1 이상의 양의 변수 를 적용하면 리플이 

증가한다. 따라서 본 논문에서는 전류 리플이 가장 낮은 음의 변수 –0.2를 

선택한다.

Quantity Value

Input Voltage 220 [Vrms]

Line Frequency 60 [Hz]

Output Voltage 380 [Vdc]

Load Resistance 46 [Ω]

Sampling Frequency 50 [kHz]

Input Inductance 2.5 [mH]

Output Capacitance 1000 [μF]

Table 4.1 Electrical parameter of the PFC converter.
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Fig. 4.1 Comparison of peak-to-peak ripple in  one period.

Fig. 4.2는 제안된 인터리빙 기법을 적용하지 않은 경우와 적용한 경우의 

입력전류 
과 입력 전압 의 파형을 각각 보여준다. 적용하지 않은 경우에 

비해 피크 전압 부근의 의 한 주기 동안의 평균 전류 리플은 49.09% 

감소했고, 피크 간 전류 리플은 25.58% 감소함을 보여준다. 또한, 제안한 

기법을 적용한 경우 입력 전압과 전류의 역률은 0.99 이상의 높은 값이다.
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Fig. 4.2 Simulation waveform of the input voltage and input current. 

(a) Without Applying the proposed interleaving method,

(b) With applying the proposed interleaving method.
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4.2 실험 결과 및 분석

시뮬레이션 결과와 제안한 기법의 성능을 검증하기 위해 Fig. 4.3과 같이 

3.3kW 토템폴 브릿지리스 부스트 PFC 컨버터 프로토타입을 사용하여 실험을 진

행한다. 실험에 사용된 매개변수는 시뮬레이션과 동일하며, 시뮬레이션을 통해 

선정된 최적의 변수를 실험에 적용하였다. 제안한 기법의 성능을 평가하기 위해 

오실로스코프를 이용하여 측정 및 분석한다.

또한, 제안한 기법의 성능을 비교하기 위해 PWM 반송파의 위상천이를 통해 

인터리빙 효과를 구현하는 스위칭 주파수 50kHz의 평균 전류 모드 제어 기법과 

비교 분석을 수행한다. Fig. 4.4는 제안한 기법을 적용한 경우와 적용하지 않은 

경우의 입력 전류 
과 2상의 인덕터 전류 , 의 파형을 보여준다.

Digital 
Controller

Oscilloscope

Power Analyzer

PFC Stage

Input Power

Fig. 4.3 Experimental setup of totem-pole bridgeless boost PFC converter prototype.
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Fig 4.4 (a)에서 두 상의 인덕터 전류  , 는 동일한 전류로 
은 과 

의 합으로 나타난다. 한편, Fig. 4.4 (b)는 제안한 방법을 인덕터 전류 에 

적용한 결과이다. 그 결과 Fig. 4.4 (a)에 비해 입력 전류 
의 전류 리플이 

감소함을 보인다. Fig. 4.5는 제안한 기법을 적용하지 않은 경우, 적용한 경우, 

기존 제어 기법을 적용한 경우의 입력 전류 
, 입력 전압 , 출력 전압 의 

파형 결과를 보여준다.

, (7.5A/div)(7.5A/div)

Time (5ms/div)

(a)

,  (7.5A/div)(7.5A/div)

Time (5ms/div)

(b) 

Fig. 4.4 Experimental waveform of model predictive current control for PFC.

(a) Without applying the proposed interleaving method,

(b) With applying the proposed interleaving method.
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 (15A/div)
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(100V/div)

Time (5ms/div)

(b)

(15A/div)

(100V/div)

(100V/div)

Time (5ms/div)

(c)

Fig. 4.5 Experimental waveform of comparison between 

proposed method and conventional method.

(a) Without applying the proposed interleaving method,

(b) With applying the proposed interleaving method,

(c) Conventional interleaving method.
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Fig. 4.5의 입력 전류 리플률 분석 결과는 Table 4.2과 같다. 제안한 기법과 

기존 기법을 비교한 결과, 전류 리플률의 피크-피크 값은 3.6% 더 높게 

나타난다. 반면, 평균치는 2.1% 낮은 것으로 나타난다. Fig. 4.6은 제안한 

기법과 기존 기법의 측정된 역률 비교를 보여준다. 역률 비교 결과, 제안한 

기법은 기존 기법에 비해 전체 부하 조건에서 더 높거나 비슷한 역률을 보이는 

것으로 나타난다. 특히, 100% 부하에서는 두 기법 모두 0.99 이상의 높은 

역률이 나타나지만 제안한 기법의 역률은 0.9926으로 측정되어 기존 기법보다 

높은 역률을 보인다. 또한, 제안한 기법의 THD는 IEC-61000-3-2 Class A 

표준을 만족한다. 이러한 결과는 제안한 기법이 입력 전류의 전류 성형 제어에 

적합하다는 것을 의미한다. 추가적인 실험으로는 제안한 기법의 75%에서 

100%까지 부하 변화에 대한 실험을 수행하였다. 

Conditions
Without 

interleaving

Proposed

method

Conventional 

method

Peak-to-Peak

Value Rate (%)
100 76.1 72.5

Average

Value Rate (%)
100 51.3 53.4

Table 4.2 Ripple rate of input current.

Fig. 4.6 Measurements of the power factor at different load conditions.
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Fig. 4.7은 제안한 기법을 적용했을 때 부하 변동 75%에서 100%까지에 따른 

과도 응답 특성 파형을 보여준다. 그림에서 볼 수 있듯, 제안한 기법이 부하 

변동에도 강인함을 보여준다.

Load Change

 (100V/div)

(10A/div)

Time (50ms/div)

Fig. 4.7 Transient response of input current  and output voltage 

under load fluctuation from 75% to 100% load.
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Ⅴ. 결론

본 논문에서는 토템폴 브릿지리스 PFC 컨버터의 전류 성형 및 전류 리플 

감소를 위한 MPCC를 이용한 가변 샘플링 타임 인터리빙 기법을 제안하였다.

제안한 기법은 FCS-MPC 기술의 MPCC를 기반으로 하기 때문에 스위칭 

주파수가 가변적이며, 동시에 별도의 변조기가 필요하지 않는 특징이 있다. 

따라서 PWM의 반송파의 위상천이를 이용한 기존의 인터리빙 기법은 구현하기 

어렵다는 문제가 있다. 이러한 문제를 극복하기 위해 이산 시간 모델로부터 

예측된 미래 값과 비용함수의 비교시간인 샘플링 타임에 가중치를 부여하여  

스위칭 주기를 변경하는 방법을 제안하였다. 그 결과 두 상의 스위칭 상태가 

독립적으로 동작하도록 하여 인터리빙 효과를 구현하였으며, 시제품 기반의 실제 

실험을 통해 제안한 기법의 타당성을 검증하였다. 

실험 결과, 제안한 기법은 입력 전류 리플을 감소시키는 효과가 있는 것으로 

나타났으며, 특히 100% 부하에서의 역률은 0.99 이상의 높은 역률을 보였다.  

또한, 추가적으로 부하 변동 실험을 수행하여 제안한 기법의 강인한 제어기 

성능을 확인하였다. 이러한 강인함은 전력 공급의 불안정에 효과적으로 대응하여 

안정적이고 효율적인 운영을 가능하게 한다.

본 논문에서 제안 및 검증한 결과들은 향후 고성능 전력변환 시스템에 

제어기법으로 적용될 수 있으며, 산업계에서 실용화 및 확장될 수 있을 것으로 

판단된다. 

뿐만 아니라, 두 개의 상으로 구성된 토템폴 브릿지리스 부스트 PFC 컨버터의 

경우를 중점을 두고 연구되었다. 하지만 두 개 이상의 상으로 구성되는 경우에는 

제안한 기법의 적용을 위해서는 추가적인 연구가 필요하다.
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