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Abstract

This paper proposes a control methodology for a high efficiency operation of an inductive power transfer

(IPT) converter by combining full bridge (FB) and half bridge (HB) controls. To apply the proposed control to

the IPT converter, the characteristics of each control method are analyzed. By examining the output voltages of

the IPT converter and a theoretical loss analysis, the control shifting points between FB and HB controls are

evaluated in accordance with the coupling coefficients and the load. Based on the control shifting points, the

FB-HB control algorithm is implemented. By applying FB-HB control, high efficiency operation at the light

load condition can be achieved.
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Fig. 1. Block diagram of a 3 stage IPT system.

1. 서 론

일반적인 3 stage 구조의 전기자동차 (electric

vehicle, EV) 충전용 자기 유도 방식 무선 전력 전송

(inductive power transfer, IPT) 시스템은 그림 1과 같

이 PFC 컨버터, IPT 컨버터, DC-DC 컨버터, EV용 배

터리 부하로 구성된다[1]-[2]. 여기서 DC-DC 컨버터는 배

터리의 충전 전력 제어를 담당하며 IPT 컨버터는 무선

전력 전송을 담당한다. IPT 컨버터는 세부적으로 풀브

릿지 인버터, 보상 네트워크, 송·수신패드 및 다이오드

정류기로 구성되는데, 무선 전력 전송의 핵심이 되는

송·수신패드는 일반 변압기에 비해 자기적 결합이 약해

누설인덕턴스가 크기 때문에 시스템의 VA 정격이 크게

증가할 수 있다. 따라서 IPT 시스템은 통상적으로 커패

시턴스 성분을 포함하는 보상 네트워크를 구성하여 송·

수신패드의 큰 누설인덕턴스를 보상한다[1]-[4]. 보상 네트

워크는 부하 변화에 따라서 정전압 (constant voltage,

CV) 출력 또는 정전류 출력 특성을 갖는 토폴로지로 나

눌 수 있다. 일반적인 3 stage 구조의 IPT 시스템에서는

DC-DC 컨버터가 배터리 충전 제어의 대부분을 담당하

기 때문에, 보상 네트워크로서 별도의 정전압 제어가 필

요 없는 CV 토폴로지를 선정하는 것이 유리하다[5]-[6].

CV 토폴로지를 적용한 IPT 컨버터의 출력 전압은 공진

주파수에서 동작 시 부하 변화에 무관하게 일정하지만,
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Fig. 2. Circuit diagram of IPT converter, DC-DC

converter and battery for EV.

송·수신패드의 결합계수가 변동함에 따라 그 값이 비례

하여 변하는 특징이 있기 때문에, IPT 컨버터의 설계

및 제어 시 결합계수 변동을 고려해야 한다. 결합계수는

송·수신패드의 상대적 위치에 의존하는 값으로, 차량 주

차 시 달라지는 패드의 수평 이격과 차종에 따라 달라

지는 패드 간 수직 거리에 의해 변동된다[6]. 효과적인

EV 충전 인프라 구축과 범용적인 송신측 시스템 구성

을 위해서는, 단일 송신측 시스템으로 많은 종류의 차량

을 충전하는 것이 유리하다. 그러나 차량의 종류에 따라

차체의 높이가 다르기 때문에 고려해야 되는 결합계수

의 변동 범위도 넓어지게 된다. 따라서 최근 넓은 결합

계수 범위를 갖는 IPT 시스템에 대한 연구가 활발히 진

행되었다[6]-[8]. 하지만 넓은 결합계수 변동 범위를 고려

하면 이에 비례하여 출력 전압 범위도 넓어지기 때문에

최대 출력 전압도 커지게 된다. IPT 컨버터의 최대 출

력 전압이 커져 DC-DC 컨버터의 전압 정격을 초과하

게 되면 시스템이 소손될 위험이 있기 때문에, IPT 컨

버터의 출력 전압을 특정 값 이하로 제한해줄 수 있는

제어 방식이 필요하다[6]-[7].

IPT 컨버터의 출력 전압 제한을 위해서는 풀브릿지

인버터에 부가적인 제어를 적용하여 네트워크 입력 전

압을 감소시켜야 한다[6]. 기존의 연구에서는 위상 천이

풀브릿지 (phase shift full bridge, PSFB) 제어를 적용

함으로써 보상 네트워크 입력 전압을 제어하고 IPT 컨

버터의 출력 전압을 제한하였다[6],[9]. 하지만 PSFB 제어

적용 시, 보상 네트워크의 입력 전류 증가 및 스위칭 손

실의 증가로 인하여 경부하 효율 특성이 나쁘다는 단점

이 있다[6]-[7].

따라서 본 논문에서는 IPT 컨버터의 출력 전압 제한

을 위한 제어 방식으로 PSFB 제어와 하프브릿지 제어

를 결합한 풀브릿지-하프브릿지 제어를 제안한다. 하프

브릿지 제어는 보상 네트워크 입력 전압을 풀브릿지 제

어 대비 절반으로 감소시키는 제어 방식으로, 특정 토폴

로지에서는 하프브릿지 제어 적용 시 부하 변화에 무관

한 전류를 감소시킬 수 있어 경부하 효율 증대가 가능

하다[10]. IPT 컨버터의 특성상, 제어 방식과 결합계수,

부하에 따라 효율 특성이 다르게 나타날 것이기 때문에

풀브릿지-하프브릿지 제어를 적용하기 위해서는, 제어

방식별 결합계수 및 부하에 따른 효율 분석이 필요하다.

따라서 본 논문에서는 결합계수 및 부하 변동을 모두

고려하여 효율 측면에서 가장 유리하도록 풀브릿지 제

어와 하프브릿지 제어의 동작 영역을 선정한다. 최종적

으로, 선정한 동작 영역을 바탕으로 풀브릿지-하프브릿

지 제어의 알고리즘을 구현하고 실험을 통해 검증한다.

2. 시스템 구성

IPT 시스템은 송신패드와 수신패드를 이용해 무선으

로 전력을 전달하는 시스템으로서, 송·수신패드의 상대

TABLE I

DESIGN CONSIDERATIONS OF IPT CONVERTER

Parameter Value

DC-link voltage,  380 [V]

Output power,  410-3300 [W]

Voltage of battery,  240-410 [V]

Coupling coefficient,  0.062-0.214

적 위치에 따른 결합계수 변동을 고려하여 설계 되어야

한다. 또한 배터리 충전용 IPT 컨버터는 배터리 충전

제어에 따른 출력 변동과 충전 상태에 따른 배터리 전

압 변동을 고려해야 한다. 본 논문에서 배터리 부하는

100개의 셀이 직렬로 연결된 전기자동차용 배터리 팩을

가정하였으며, 정격 부하는 3.3kW이다. 결합계수의 변동

범위는 넓은 범위의 수직 거리 (50-170mm)와 수평 이

격을 고려하여 0.062-0.214로 가정하였다. 표 1은 본 논

문에서 다루는 IPT 시스템의 설계 사양을 나타낸다.

그림 2는 IPT 컨버터와 DC-DC 컨버터, EV용 배터리

부하를 나타낸다. 이 중에서 IPT 컨버터는 풀브릿지 인

버터, 보상 네트워크, 다이오드 정류기로 구성된다. IPT

컨버터의 출력 단에 450V 전압 정격을 갖는 DC-DC 컨

버터를 추가하여 배터리 충전 제어를 담당하도록 하면,

보상 네트워크는 별도의 정전압 제어가 필요 없는 CV

토폴로지로 간소화 될 수 있다. CV 토폴로지 중 가장

간단한 구조인 SP 토폴로지의 경우, 부하의 변동에 따

라서 영-위상각 (zero-phase angle, ZPA) 주파수가 변

동하는 특성으로 인해 넓은 부하 조건을 갖는 어플리케

이션에 적용하기에는 부적합하다[3],[6]. 부하에 따라 ZPA

주파수가 일정한 특징을 갖는 LCL-S 토폴로지는 송신

패드 전류 의 크기를 조절할 수 없다는 단점이 있다.

LCCL-S 토폴로지는 LCL-S 토폴로지와 같이 일정한

ZPA 주파수를 갖는다는 장점과 더불어, 직렬로 연결된

필터커패시터 를 통해 의 크기를 조절할 수 있으며,

입력 전류의 DC 오프셋을 제거할 수 있다는 장점을 가

진다[6]. 따라서 본 논문에서는 IPT 컨버터의 보상 네트

워크로서 LCCL-S 토폴로지를 선정하였다. LCCL-S 토

폴로지를 적용한 IPT 컨버터의 출력 전압 는 부하
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변동에는 무관하고 결합계수에만 비례하는 특징이 있다.

식 (1)은 결합계수에 비례하는 IPT 컨버터의 등가 교류

출력 전압 를 나타낸다
[6]-[7].

  

 
 

 
(1)

IPT 컨버터의 출력 전압 설계 시에는 자속 전달 측면

에서 가장 나쁜 조건인, 최소 결합계수 조건 (설계 포인

트)에서도 3.3kW를 출력할 수 있도록 설계한다[6]. 본 논

문에서는 설계 포인트  = 0.062에서의 최소 출력 전

압 을 DC-DC 컨버터의 최대 승압비 (약 2.5배)를

고려하여 165V가 되도록 설계하였다. 하지만 결합계수

변동 범위를 넓게 고려하였기 때문에, 높은 결합계수에

서 IPT 컨버터의 출력 전압이 DC-DC 컨버터의 전압

정격을 초과할 수 있으며, 이로 인하여 시스템이 소손될

위험이 있다. 따라서 본 논문에서는 시스템 동작 시 안

전성을 고려하여 IPT 컨버터의 출력 전압 제한 값

을 450V로 선정하고, IPT 컨버터의 출력 전압이

전체 결합계수 조건에서 165-450V가 되도록 풀브릿지

인버터를 제어한다.

3. 풀브릿지-하프브릿지 제어

본 절에서는 본문 2에서 설계한 IPT 컨버터에 풀브릿

지-하프브릿지 제어를 적용하기에 앞서, 풀브릿지 (Full

bridge, FB) 제어와 하프브릿지 (Half bridge, HB) 제어

의 특징을 분석한다. 또한 결합계수에 따른 출력 전압

분석과 부하에 따른 이론적 손실 분석을 통하여, 결합계

수 및 부하를 모두 고려한 FB 제어와 HB 제어의 전환

점을 선정한다.

3.1 제어 방식 비교

FB 제어는 그림 3과 같이 기본적으로 50% duty를 갖

도록 양의 반주기에서는 스위치 , 를, 음의 반주기

에서는 , 를 on 시키는 제어이다. FB 제어 적용 시

높은 결합계수 조건에서도 출력 전압을 450V 이내로 유

지시키기 위해서는 부가적으로 PSFB 제어, 비대칭 듀티

제어 등을 적용해야한다[9]. 이 중에서 PSFB 제어는 보

상 네트워크 입력 전압의 대칭성이 유지 되고, DC 성분

이 존재하지 않는다는 장점이 있다. 따라서 본 논문에서

는 높은 결합계수 조건에서 FB 제어 적용 시, PSFB 제

어를 부가적으로 적용하여 IPT 컨버터의 출력 전압을

450V로 유지시킨다[6].

HB 제어는 그림 4와 같이 풀브릿지 인버터를 마치

하프브릿지 인버터처럼 동작시키는 제어 방식으로, 

를 상시 on 하고 를 상시 off 시킨 상태에서 과 

를 상보적으로 on/off 하여 구현할 수 있다[10]. HB 제어

TABLE II

VOLTAGE AND CURRENTS AT THE SAME OUTPUT

POWER IN ACCORDANCE WITH CONTROL METHODS

Parameter FB control HB control

Resonant

network

Input voltage ± 0 or

Input current  

Primary current  

Output voltage  

Output current  

를 적용하여 보상 네트워크의 입력 전압 을 FB 제어

대비 절반으로 감소시키면 식 (1)에 의해 출력 전압도

절반으로 감소한다.

부하가 동일할 때, 절반으로 감소하는 입·출력 전압으

로 인해 입·출력 전류는 모두 두 배로 증가하게 되어 도

통 손실이 증가할 수 있다. 하지만 LCCL-S 토폴로지의

특성상, 식 (2)에 의하여 부하 변화에 무관한 전류인 송

신패드에 흐르는 전류 도 절반으로 감소하게 된다.

 

 
(2)

따라서 HB 제어를 적용하면 부하가 증가함에 따라 도

통 손실은 증가할 수 있으나, 의 감소로 인하여 경부
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하 영역에서는 효율 증대를 기대할 수 있다. 표 2는

PSFB가 적용되지 않은 50% duty의 FB 제어를 기준으

로, HB 제어 적용 시 변화하는 IPT 컨버터의 주요 전

압 및 전류를 나타낸다.

3.2 결합계수에 따른 제어 전환점 선정

송·수신패드의 결합계수 변동은 직접적으로 IPT 컨버

터의 출력 전압에 영향을 미치기 때문에 FB-HB 제어

적용을 위해서는 결합계수 변동을 고려한 제어 전환점

선정이 필요하다. 어떠한 제어를 적용하더라도 IPT 컨

버터의 출력 전압은 항상 설계 범위인 165V-450V 내의

값을 가져야한다. 최소 출력 전압 설계 값은 FB 제어를

기준으로 하여 165V이기 때문에 낮은 결합계수 조건에

서는 항상 FB 제어를 적용해야 한다. 결합계수가 증가

함에 따라, 전체 결합계수 영역에서 FB 제어만 적용하

는 경우와, 특정 결합계수 조건에서부터 HB 제어를 적

용하는 경우로 나눌 수 있는데, 전체 결합계수 영역에서

FB 제어만을 적용하기 위해서는 출력 전압이 450V가

되는 조건인  0.17인 조건에서부터 PSFB 제어를 부

가적으로 적용해야한다. 특정 결합계수 조건부터 HB 제

어를 적용하는 경우, FB 제어에서 HB 제어로 전환할

때의 출력 전압이 절반으로 감소하더라도 최소 출력 전

압 165V보다는 큰 값을 가져야한다. 그러므로 결합계수

에 따른 FB 제어에서 HB 제어로의 제어 전환점은 출력

전압이 330V가 되는 결합계수 조건인  = 0.124보다

큰 결합계수 조건으로 선정할 수 있다. 그림 5는 전체

결합계수 조건에서 FB 제어를 적용할 때의 출력 전압과

 = 0.124에서 HB 제어로 전환하여 제어하는 경우의

출력 전압을 나타낸다.

3.3 부하에 따른 제어 전환점 선정

본 논문에서 보상 네트워크로 선정한 LCCL-S 토폴로

지의 특성 상, HB 제어 적용 시 FB 제어 대비 부하 변

화에 무관한 전류인 가 절반으로 감소하기 때문에 경

부하 영역에서 HB 제어를 적용한다면 경부하 효율 증

대를 기대할 수 있다. 그림 6은 임의로 선정한 부하에

TABLE III

CONDITIONS OF COUPLING COEFFICIENT AND

OUTPUT POWER FOR LOSS ANALYSIS

Coupling coefficient 0.124, 0.154, 0.184, 0.214

Output power [W] 400, 1000, 1500, 2400, 3300

따른 제어 전환 포인트 를 기준으로, 보다 낮

은 부하에서는 HB 제어를 적용하고 보다 높은 부

하에서는 FB 제어를 적용하였을 때 부하에 따른 송·수

신패드의 전류 와 를 나타낸다. 보다 낮은 부하

영역에서 HB 제어로 동작 시, _는 부하 변화에도 일
정하고 _는 부하에 비례하여 증가하는 것을 알 수

있다. 이때 부하가 계속 증가하여 에 도달하면 제

어 방식이 HB 제어에서 FB 제어로 전환된다. FB 제어

로 전환하면 표 2에서와 같이, 이 두 배로 증가하기

때문에 _는 _보다 두 배로 커지게 되는 반면,

_는 _에 비해 절반으로 감소하게 된다. 를

지나 부하가 계속 증가하게 되면 _는 일정한 값을

갖게 되고, _는 부하에 비례하여 증가하게 된다. 이

처럼 제어 방식별로 부하에 따른 전류의 변화 양상이

다르기 때문에 손실 분포 양상 또한 다르게 나타난다.

그러므로 효율 측면에서 가장 유리하도록 FB 제어 또는

HB 제어의 동작 영역을 선정하기 위해서는, 결합계수

조건별 부하에 따른 손실 분석을 통해 각 결합계수별

를 선정해야 한다. 따라서 본 절에서는 HB 제어

로 전환 가능한 결합계수 조건인  ≥ 0.124인 조건에서

FB 제어와 HB 제어 각각의 부하에 따른 손실 분석을

수행하여 FB 제어와 HB 제어의 부하에 따른 제어 전환

점을 선정한다. 손실 분석을 위해 결합계수 조건은

0.124에서 0.214까지 0.03 단위로 나누었으며, 각각의 결

합계수 조건에 대해서 표 3과 같이 부하별 손실 분석을

수행하였다.

분석에 고려한 손실 요소는 MOSFET의 에 의

한 도통 손실과 스위치 off 손실, 입력 인덕터 의 동

손 및 철손, 보상 네트워크를 구성하는 커패시터의 직렬

등가 저항에 의한 손실, 송·수신패드의 동손, 정류기의
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Fig. 7. Loss distribution charts in accordance with coupling coefficient and output power.
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Fig. 8. Flow chart of the proposed FB-HB control.

TABLE IV

CONTROL SHIFTING POINTS IN ACCORDANCE WITH

OUTPUT POWER AT EACH COUPLING COEFFICIENT

Coupling coefficient 0.124 0.154 0.184 0.214

 [W] 1600 1800 2000 2400

도통 손실이다[11].

그림 7은 각각의 결합계수 조건에서 제어 방식에 따

른 부하별 손실 분포를 나타낸 것이다. 손실 요소 중 

의 손실과 송신패드 손실의 경우 에 의해 결정되는 값

으로 부하에 무관한 손실이다.  손실의 경우  ≤
0.17인 조건에서는 부하 및 결합계수에 무관하게 일정한

것을 확인할 수 있다.  0.17인 조건에서는 FB 제어

시 PSFB 제어가 함께 적용되기 때문에 입력 전압이 감

소하여 가 감소하여  손실도 약간 감소하게 된다.

HB 제어 적용 시 보상 네트워크 입력 전압이 FB 제

어 대비 절반으로 감소하기 때문에 가 절반으로 감소

하여  손실이 1/4배로 감소하는 것을 확인하였다. HB

제어의 경우 에 의해 발생하는 손실이 FB 제어보다

작기 때문에, HB 제어의 경부하 효율이 FB 제어 보다

유리한 것을 확인하였다.

MOSFET의 도통 손실과  손실은 보상 네트워크

입력 전류 에 의해 발생하고 정류기의 도통 손실과,

2차 측 공진 커패시터  손실은 2차측 전류 에 의해

발생한다. 과 는 HB 제어 시 두 배로 증가하는 전

류로, 중부하 영역에서 큰 도통 손실을 야기하기 때문에

중부하 영역에서의 효율은 FB 제어가 HB 제어에 비해

더 높은 것을 확인하였다. 표 4는 손실 분석 결과를 바
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Fig. 9. Efficiency graphs of full bridge and half bridge control in accordance with the coupling coefficients and the output

power.
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Fig. 10. 3.3kW IPT converter test bed.

탕으로 선정한 각 결합계수별 부하에 따른 제어 전환점

를 나타낸다.

3.4 제어 알고리즘 구현

그림 8은 출력 전압 분석을 통하여 선정한 결합계수

에 따른 제어 전환점 와, 각 결합계수별 부하에 따

른 효율 분석을 통하여 선정한 제어 전환점 를

바탕으로 구현한 FB-HB 제어의 알고리즘을 나타낸다.

그림 9에서 FB flag와 HB flag는 풀브릿지 인버터의 동

작 상태를 나타내주는 변수이다. 시스템 동작 초기에는

결합계수 및 부하 조건이 불명확한데, 만약 결합계수와

부하가 모두 높은 상태에서 초기 동작을 한다고 가정하

면 HB 제어로 동작 시 입·출력 전류가 크게 흘러 반도

체소자의 전류 정격 초과 및 시스템 소손의 우려가 있

다. 따라서 초기 조건을 FB flag=1, HB flag=0로 지정하

여, 전체 결합계수 및 부하 영역에 대하여 사용 가능한

FB 제어로 초기 제어를 시작한다. 풀브릿지 인버터의

스위칭이 시작되고 송신패드에서 수신패드로 전력이 전

달되면, 디지털 통신을 이용해 IPT 컨버터의 출력 전압

를 계측하고 결합계수를 추정한다. 결합계수 추정

값 가 보다 작으면 전체 부하 조건에서 FB 제

어로 동작하며, 보다 크다면 부하 조건에 따라서

HB 제어로 전환이 가능하다. 출력 전압과 전류를 통해

계산한 IPT 컨버터의 출력 이 보다 크다면 FB

제어를 그대로 유지하고, 보다 작다면 HB 제어를

적용한다. 이로써 한 사이클의 제어가 종료되게 된다.

만약, IPT 컨버터가 HB 제어로 동작하고 있는 상태에

서 새로운 제어 사이클이 시작되면 HB 제어 시 계측된

출력 전압 에 제어기 내부적으로 두 배를 곱해주

고, 그 값을 FB 제어 시 사용되었던 결합계수 계산식에

동일하게 적용하여 결합계수를 추정한다.

3.5 제어 방식에 따른 효율 비교

그림 9는 손실 분석 결과를 바탕으로 한, IPT 컨버터

의 제어 방식별 결합계수 및 부하에 따른 효율 그래프

를 나타낸다. 경부하 영역에서 FB 제어 대신 HB 제어

를 적용하면, 결합계수 조건에 따라 400W에서의 효율이

최대 10.22%, 평균 8.43% 상승하는 것을 이론적인 분석

을 통해 확인하였다.
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Fig. 12. Waveforms of the IPT converter with FB and HB

control at 0.154.
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Fig. 11. Efficiency of the IPT converter with FB and

FB-HB control at 0.154.

4. 실험 결과

그림 10은 전기자동차 충전용 3.3kW급 IPT 컨버터의

테스트 베드를 나타낸다. 그림 11은 0.154인 결합계

수 조건에서 IPT 컨버터에 FB 제어만을 적용한 경우와

FB-HB 제어를 적용한 경우의 부하에 따른 효율 곡선

을 나타낸다. 효율 측정은 400W부터 3300W까지 200W

단위로 진행하였다. FB-HB 제어 적용 시 400W에서의

효율은 88.63%로 나타나는 것을 확인하였다. 이는 기존

의 FB 제어 시 400W에서의 효율인 70.03%보다 18.6%

개선된 값이다. 그림 12는 IPT 컨버터가 400W를 출력

할 때 공진 네트워크 입력 전압과 입력 전류, 그리고

IPT 컨버터의 출력 전압을 제어 방식에 따라 나타낸 것

이다. HB 제어를 적용하면 FB 제어 대비 입력 전압 및

출력 전압이 절반으로 감소하는 것을 확인할 수 있다.

5. 결 론

본 논문에서는 IPT 컨버터의 출력 전압 제한 및 고효

율 운전을 위하여 위상 천이 풀브릿지 제어와 하프브릿

지 제어를 결합한 제어 방식을 제안하였다. 제어 방식별

동작 영역 선정을 위하여, 결합계수의 변동에 따른 출력

전압을 분석하고 결합계수에 따라 하프브릿지 제어로

전환 가능한 제어 전환점을 선정하였다. 선정한 결합계

수 조건에 대하여 각각 풀브릿지 제어와 하프브릿지 제

어의 부하에 따른 손실 분석을 수행하였으며, 분석 내용

을 바탕으로 풀브릿지-하프브릿지 제어의 알고리즘을

구현하였다. 또한 제어 방식별 결합계수 및 부하에 따른

이론적인 효율 분석을 통하여 경부하 영역에서 풀브릿

지 제어 대신 하프브릿지 제어를 적용하면 효율 증대가

가능하다는 것을 확인하고, 이를 실제 3.3kW IPT 컨버

터에 적용하여 실험을 통해 검증하였다.

본 연구는 2016년도 산업통상자원부의 재원으로

한국에너지기술평가원(KETEP)의 에너지인력양성

사업으로 지원받아 수행한 인력양성 성과입니다.
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