
 
ABSTRACT 

 본 연구에서는 배터리 에너지 저장 장치(Battery 

Energy Storage System, BESS)에 적용 가능한 차동 

컨버터(Differential Converter)의 설계를 진행하였다. 

차동 컨버터는 기존의 토폴로지와 비교했을 때, 배터리 

충전 전류의 제어가 용이하고 스위치의 개수를 최소화하

여 제작 비용이 감소한다는 장점이 있다. 추가로, 하프 

브리지와 이중 인덕터 구조를 통합한 차동 컨버터는 스

위치에 가해지는 전압 및 전류 부담을 완화할 수 있다. 

이러한 장점들과 컨버터의 효율을 검증하기 위해, 50kW 

BESS 용도로 하프 브리지 푸시 풀 차동 컨버터를 설계

하였고, PSIM 시뮬레이션으로 400V DC 계통에서 해당 

컨버터의 적용 가능성 및 성능을 검증하였다.  

  
 Keywords: Partial Power Processing, Differential Converter, 

Energy Storage System. 

1. 서 론  
 신재생 에너지 산업이 빠르게 성장하면서, 에너지 저

장 시스템의 핵심 요소인 리튬 이온 배터리에 대한 관심 

역시 크게 증가하였다. 다양한 종류의 전력 수요에 맞추

기 위해, 배터리 팩들을 직렬로 연결하여 전압을 높이거

나, 병렬로 연결하여 용량을 높인다. 따라서 BESS에는 

수백개의 셀이 직렬 및 병렬로 연결된 구조가 일반적이

다. 그러나 각각의 셀의 특성이 완벽하게 일치하지 않으

므로 운전 중 병렬로 연결된 스트링 간의 불평형이 발생

한다면, 불평형 전류가 흘러 셀에 악영향을 미친다.  

 이러한 현상을 방지하기 위해, 배터리 팩과 동일한 

용량의 병렬 밸런싱용 컨버터가 각각의 BESS와 병렬로 

연결되는 것이 일반적이다. 예를 들어, 그림 1과 같은 3

개의 50kW 배터리가 사용된 병렬 BESS 시스템의 경우 

컨버터 1대의 용량이 50kW이다. 상용 컨버터의 전력밀

도인 1kW/L을 고려하면, 컨버터 1대의 부피가 50L 이

상이 된다. 따라서, BESS의 용량이 증가할수록 증가하는 

컨버터의 부피 가 전체 시스템의 부담이 된다. 이러한 

문제점을 해결하기 위해, 컨버터가 전체 전력을 처리하

지 않고, 일정 비율의 전력만을 처리하는 부분전력처리

(Partial Power Processing, PPP) 개념을 적용하면 컨버

터의 용량을 감소시키고 전체 시스템의 효율을 개선할 

수 있다. 부분 전력 처리 개념을 적용하기 위해서는 양

방향 차동 DC-DC 컨버터 토폴로지가 필요하다. 본 논

문은 BESS용도의 하프 브리지 푸시 풀(HB-PP) 구조

를 이용한 차동 컨버터의 강압형 컨버터의 설계에 대해 

다룬다.  

  

2. 차동 컨버터의 양방향 컨버터 토폴로지 비교 

 
2.1 차동 컨버터의 필요성 및 토폴로지 비교 

차동 컨버터는 부분전력처리개념을 이용하여 차이 전

력만 처리하여 불필요한 전력변환을 최소화하는 신개념 

전력처리기술이다. 차동 컨버터를 이용하여 부분전력처

리를 할 경우 전체 시스템의 효율은 다음 식과 같다.  

ŋ𝑠𝑦𝑠𝑡𝑒𝑚 =
ŋ𝑐𝑜𝑛𝑣𝑒𝑟𝑡𝑒𝑟

𝛼 + ŋ𝑐𝑜𝑛𝑣𝑒𝑟𝑡𝑒𝑟(1 − 𝛼)
 (1)  

ŋ𝑐𝑜𝑛𝑣𝑒𝑟𝑡𝑒𝑟는 컨버터의 효율, α는 차동 컨버터의 전력분

담률로 식 (2)와 같이 정의된다. 여기서 𝑉𝐷𝐶는 DC BUS

의 전압, 𝑉𝐵𝑎𝑡는 배터리(BESS)의 전압을 의미한다.  

𝛼 = 1 −
𝑉𝐵𝑎𝑡

𝑉𝐷𝐶
 (2) 

식 (1)로부터 차동 컨버터의 전압분담률이 낮을 수록 

전체 시스템의 효율이 증가하는 것을 알 수 있다.  
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표 1. DAB와 HB-PP의 비교 

항목 DAB HB-PP (이중 인덕터) 

스위치 개수 8 4 

변압기 대수 1 1 

인덕터 개수 1 1 (2) 

커패시터 개수 2 2 

 

ESS1 ESS2 ESS3

DC BUS

2.5kW
2.5kW

2.5kW

+

Vconv

-

+

Vbat

-

+

VDC

-

+

Vconv

-

+
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-

+
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-

+

Vbat

-

 
 

그림 1. 차동 컨버터가 적용된 BESS 시스템 
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그림 2. HB-PP 토폴로지의 구조 
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차동 컨버터는 높은 입출력 전압비, 양방향 전류 공급, 

넓은 제어 범위 등의 특성을 요구한다. 이러한 조건을 

만족시키기 위해 DAB(Dual Active Bridge), HB-

PP(Half Bridge-Push Pull) 토폴로지를 고려할 수 있다

. 변압기를 사용하면 변압기를 사용하지 않는 양방향 

DC-DC 컨버터 토폴로지에 비해 적은 개수의 인덕터를 

사용하여 효율적으로 전압분담률을 증가시킬 수 있다는 

점을 이용하여, 변압기가 사용된 두 개의 토폴로지를 고

려한다. DAB와 HB-PP 토폴로지를 표 1에서 비교하였

다. HB-PP 토폴로지를 사용하면 DAB에 비해 스위치의 

개수를 절반으로 절감시켜 컨버터의 부피를 감소시킬 수 

있고, 전류 리플이 감소한다는 이점이 존재한다. 이러한 

점을 고려하여, 본 연구에서는 HB-PP 구조를 이용한 

차동 컨버터의 설계를 진행하였다. 

 

2.2 컨버터 구조 및 동작 원리 

제안하는 컨버터 회로의 구조는 그림 2와 같이 두 개

의 인덕터가 사용된 HB-PP 차동 컨버터이다. 두 개의 

인덕터를 사용하는 것으로 인덕터에 가해지는 전류 부담

을 절반으로 줄이고자 하였다. 전력이 하프 브리지 단에

서 푸시 풀 단으로 전달되는 경우 강압형 모드로 동작하

고, 반대의 경우 승압형 모드로 동작한다. 본 논문에서는 

지면제한으로 강압형 모드에 대해 설명한다. 편의상 하

프 브리지 측을 1차측, 푸시 풀 측을 2차측으로 칭한다. 

컨버터의 스위치 𝑄1~𝑄4는 그림 3과 같은 스위칭 펄스에 

따라 ON-OFF 상태가 전환되고 이에 따라 컨버터는 모

드 1( 𝑡0~𝑡1) , 모드 2( 𝑡1~𝑡2) , 모드 3( 𝑡2~𝑡3) , 모드 

4(𝑡3~𝑡4)의 순서로 전환한다. 각 모드의 변압기 1차측, 2

차측 권선의 전압, 인덕터의 전류 파형은 그림 3과 같고, 

각 모드의 등가 회로는 그림 4에 나타나 있다.  

그림 4에서 𝑄3 , 𝑄4가 개방되면 각각의 스위치에 연결

된 인덕터와 변압기가 연결되어 인덕터 양단의 전압은 

출력 전압과 변압기 전압의 관계식이 되고, 스위치가 단

락 된 경우 인덕터 전압은 출력 전압과 동일하다. 변압

기 전압이 출력 전압보다 크기 때문에, 𝑄3 , 𝑄4가 도통 

되면 인덕터의 전류가 증가하게 된다. 다시 말하면 𝐿1은 

모드 3에서, 𝐿2는 모드 1에서 전류가 증가하여 피크 값

에 도달하고, 나머지 모드에서는 전류가 감소한다. 1차측

의 직렬로 연결된 두 개의 커패시터가 입력 전압을 절반

으로 분할하여 모드 1과 모드 3에서는 절반으로 분할된 

입력 전압이 변압기 1차측에 인가된다. 𝐿1과 𝐿2의 인덕

턴스가 𝐿로 같을 때, 전류가 증가하는 경우 모드 1에서 

𝐿2전류 𝑖𝐿2(𝑡)는 아래 식으로 나타낼 수 있다. 

𝑖𝐿2(𝑡) =
(

𝑛𝑉𝑖

2
− 𝑉𝑜)

𝐿
(𝑡 − 𝑡0) (3)

 

여기서 𝑉𝑖는 입력 전압이고, n은 변압기의 권수비를 의

미한다. 식 (3)의 𝑡0를 𝑡2로 변경하면 모드 3에서 𝑖𝐿1(𝑡)

를 구할 수 있다. 나머지 모든 경우에서, 인덕터에 흐르

는 전류는 다음과 같이 감소한다.  

𝑖𝐿(𝑡) = −
𝑉𝑜

𝐿
𝑡 (4) 

1차측의 스위치는 ON 상태에서는 전압 부담이 0이고, 

OFF 상태에서 유의미한 전압 부담이 가해진다. 이 때 1

차측 스위치(𝑄1, 𝑄2)의 전압 부담은 아래와 같다. 
𝑉𝐷𝑆𝑄1,2 = 𝑉𝑖 (5) 

𝐿1에서 자속 밸런스를 적용하면 다음과 같은 식을 얻

을 수 있다. 여기서 𝑇𝑠는 스위칭 주기를 의미한다. D는 

모드 1과 모드 3의 듀티를 의미한다.  

(
𝑛𝑉𝑖

2
− 𝑉𝑜) 𝐷𝑇𝑠 = 𝑉𝑜(1 − 𝐷)𝑇𝑠 (6) 

따라서, 식 (6)으로부터 권수비 n을 얻을 수 있고, 이

는 다음과 같다.  

𝑛 =
2𝑉𝑜

𝐷𝑉𝑖

(7) 

정격 용량에서 컨버터의 출력 전류는 출력 전압이 최

소일 때 최대가 된다. 따라서, 인덕터의 설계는 출력 전

압이 최소인 조건 하에서 진행한다. 인덕터에 흐르는 전
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그림 3. 스위칭 펄스에 따른 변압기 전압과  
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그림 4. 스위칭 상태에 따른 컨버터의 등가 회로:  

a) 모드 1, b) 모드 2, 4, c) 모드 3 
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그림 4. 스위칭 상태에 따른 컨버터의 등가 회로:  

a) 모드 1, b) 모드 2, c) 모드 3 
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류의 최댓값을 𝐼𝐿,𝑚𝑎𝑥 , 𝐼𝐿의 리플을 ∆𝑖𝐿이라고 할 때, 리

플을 고려한 전류의 최댓값은 식 (8)과 같다.  

𝑖𝐿,𝑚𝑎𝑥 = 𝐼𝐿 +
1

2
∆𝑖𝐿 (8) 

즉, 𝑄3 , 𝑄4에 가해지는 최대 전류 부담은 인덕터 전류

의 피크 값과 동일하다. 인덕터 전류의 리플은 모드 1에

서 𝐿2  전류의 상승폭과 같으므로, 아래와 같은 식이 성

립한다.  

∆𝑖𝐿 =
(𝑣𝑠 − 𝑣𝑜)

𝐿
𝐷𝑇𝑠 =

(
𝑛𝑉𝑖

2
− 𝑉𝑜)

𝐿
 𝐷𝑇𝑠 (9) 

 이를 L에 대해 나타내면 다음과 같다.  

𝐿 =

𝑛𝑉𝑖

2
− 𝑉𝑜

∆𝑖𝐿
𝐷𝑇𝑠 (10) 

2차측 스위치 𝑄3, 𝑄4에 가해지는 최대 전압 부담은 스

위치가 도통 되지 않을 때 발생하고, 아래 식과 같다. 
𝑉𝐷𝑆𝑄3,4 = 𝑛𝑉𝑖 (11) 

 하프-브리지에 사용되는 바이패스 커패시턴스의 계산

은 다음의 식을 사용하였다[3]. 

𝐶𝑏 =
𝐼𝑝,𝑚𝑎𝑥 ×

𝐷𝑒𝑞𝑇𝑠

2
𝑑𝑉

(12)
 

 이 때 𝐼𝑝,𝑚𝑎𝑥는 𝑄1, 𝑄3가 ON일 때 1차측에 흐르는 전류

의 평균값, 𝑑𝑉는 1차측 전압의 감소량이다. 본 논문에서

는 dV는 10%를 초과하지 않도록 설계하였다. 𝐷𝑒𝑞는 모

드 1과 모드 3의 D의 합을 의미하고, 현재 두 모드의 

듀티가 동일하다고 가정하였기 때문에 아래의 관계가 성

립한다.  
𝐷𝑒𝑞 = 𝐷1 + 𝐷2 = 2𝐷 (13) 

 

3. 시뮬레이션 검증 
표 2은 시뮬레이션에 사용한 회로 상수들의 값이다. 

모드 1과 모드 3의 듀티를 D=0.35로 동일하게 설정한 

상태에서, 입력 전압 및 출력 전압을 식 (6)에 적용하여 

계산한 권수비 n=2/7을 사용하였다. 또한, 식 (10)에서 

인덕터 전류 리플 ∆𝑖𝐿 = 1%로 설정하여 계산한 인덕턴스 

𝐿 =  208𝑢𝐻와, 식 (12)로 계산한 바이패스 커패시턴스 

𝐶𝑏 = 3.14𝑢𝐹를 사용하였다.   
위 과정을 통해 계산한 시스템 파라미터 값들을 적용

한 컨버터가 의도한 대로 동작하는지에 대해 PSIM 시뮬

레이션을 통해 검증하였고 해당 시뮬레이션을 통해 얻은 

파형을 그림 5에 나타내었다. 시뮬레이션 결과, 시스템이 

요구하는 125A의 전류 및 20V의 전압이 출력단에서 나

타나는 것을 확인할 수 있다. 모드 1과 모드 3의 듀티를 

동일하게 설정했을 경우, 각 인덕터 𝐿1과 𝐿2에 출력 전

류의 50% 정도가 나뉘어서 흐르고, 결과적으로 𝑄3 , 𝑄4

에 가해지는 전류 부담 역시 완화되는 현상을 확인할 수 

있다.  

 

4. 결 론 
본 논문에서는 2.5kW급 하프 브리지 컨버터와 이중 

인덕터 푸시-풀 컨버터 구조를 사용한 차동 컨버터 시

스템을 설계하였으며 컨버터가 시스템 요구 조건에 맞게 

동작하는 것을 시뮬레이션을 통해 검증하였다. 향후 컨

버터의 승압 동작을 포함한 전체 제어방법에 대한 연구

를 진행할 예정이다.  

 

본 연구는 산업통상자원부와 한국산업기술진흥원이 지원하는 경

제협력권산업 육성사업(P0025291)과 교육부의 재원으로 한국

연구재단의 지원을 받아 수행된 지자체-대학 협력기반 지역혁신 

사업(2021RIS-003)의 결과입니다. 
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그림 5. PSIM 시뮬레이션 결과 

표 2. 시뮬레이션에 사용된 회로 상수 

입력 전압 𝑽𝒊 400V 

출력 전압 𝑽𝒐 20V 

평균 출력 전류 𝑰𝒐 125A 

인덕터 평균 전류 𝑰𝑳 62.5A 

인덕터 전류 리플 ∆𝒊𝑳 1% 

듀티 D 0.35 

권수비 n 1:3.5 

변압기 1차측 전압 𝒗𝒑 -200 ~ 200V 

변압기 2차측 전압 𝒗𝒔 -57.14~57.14V 

스위칭 주파수 𝒇𝒔 100kHz 

인덕터 𝑳 208uH 

바이패스 커패시터 𝑪𝒃 3.14uF 
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