
 

 

 

 

博士學位論文博士學位論文博士學位論文博士學位論文                
    

3333상상상상    무정전무정전무정전무정전    전원장치용전원장치용전원장치용전원장치용    인버터의인버터의인버터의인버터의    새로운새로운새로운새로운        

전압제어기전압제어기전압제어기전압제어기    설계설계설계설계    

Design of Advanced Voltage Controller for  

Three-Phase UPS Inverters 

    

    

    

金金金金        景景景景        煥煥煥煥    
    

    

    

    

漢陽大學校漢陽大學校漢陽大學校漢陽大學校    大學院大學院大學院大學院    

    

        

    

2006 2006 2006 2006 年年年年        6666月月月月        日日日日    

 

 

 

 

 



             
博士學位論文博士學位論文博士學位論文博士學位論文                        

3333상상상상    무정전무정전무정전무정전    전원장치용전원장치용전원장치용전원장치용    인버터의인버터의인버터의인버터의    새로운새로운새로운새로운        

전압제어기전압제어기전압제어기전압제어기    설계설계설계설계    

Design of Advanced Voltage Controller for   

Three-Phase UPS Inverters 

 

 

 

 

指導敎授指導敎授指導敎授指導敎授        玄玄玄玄        東東東東        石石石石    

    

    

이이이이    論文論文論文論文을을을을    工學工學工學工學    博士學位論文博士學位論文博士學位論文博士學位論文으로으로으로으로    提出提出提出提出합니다합니다합니다합니다....    
                                                        

2002002002006666    年年年年        6666月月月月        日日日日    
    

漢陽大學校漢陽大學校漢陽大學校漢陽大學校    大學院大學院大學院大學院    
    

    

電氣工學科電氣工學科電氣工學科電氣工學科    
    

金金金金        景景景景        煥煥煥煥    
    



             
 

이이이이    論文論文論文論文을을을을    金景煥金景煥金景煥金景煥의의의의    工學博士學位工學博士學位工學博士學位工學博士學位    論文論文論文論文으로으로으로으로    認准認准認准認准함함함함....    

 

 

 

2002002002006666年年年年    6666月月月月        日日日日    

    

    

審査委員長審査委員長審査委員長審査委員長                徐徐徐徐        丙丙丙丙        卨卨卨卨            ((((인인인인))))    

審審審審    査査査査    委委委委    員員員員                金金金金        鎭鎭鎭鎭        吾吾吾吾            ((((인인인인))))    

審審審審    査査査査    委委委委    員員員員                李李李李        宅宅宅宅        基基基基            ((((인인인인))))    

審審審審    査査査査    委委委委    員員員員                徐徐徐徐        範範範範        錫錫錫錫            ((((인인인인))))    

審審審審    査査査査    委委委委    員員員員                玄玄玄玄        東東東東        石石石石            ((((인인인인))))    

    

    

    

    

    

    

    

    

漢陽大學校漢陽大學校漢陽大學校漢陽大學校    大學院大學院大學院大學院    

    



 i 

요요요요     지지지지 

 

 출력단에 LC필터를 갖는 3상 인버터는 무정전 전원장치, 태양광 발전용 

PCS(Power Conditioning System)를 비롯한 각종 교류전원장치, 그리고 전원품질을 

개선하기 위한 능동 파워 필터(Active Power Filter)등의 장치에 광범위하게 사용

되고 있는 산업사회에 필수적인 전력변환기이다. 본 연구에서는 이러한 LC필터

를 갖는 무정전 전원장치용 3상 인버터를 고성능으로 제어할 수 있는 완전 디

지털 전압제어기를 제안하고 설계하였다.  

 무정전 전원장치에 가장 적합한 인버터 전압제어기를 설계하기 위해 기존에 

연구된 많은 알고리듬 및 제어 구조의 장단점을 분석하였으며, 인버터 출력 LC

필터의 낮은 감쇄비로 인한 출력전압의 진동 문제를 해결하기 위해서 인버터 

전류 전향보상기를 설계 하였다. 그리고 전압왜곡을 직류값으로 검출할 수 있는 

디지털 필터를 포함한 불평형 및 비선형 부하에 의한 전압왜곡을 동시에 보상 

할 수 있는 동기좌표계 전압제어기를 설계 하였다. 특히 개발된 전압 제어기가 

실제로 무정전 전원장치에 쉽게 적용될 수 있도록 기존의 연구와는 다르게 무

정전 전원장치와 직접적으로 관련을 가지는 PLL(Phase Locked Loop) 기능과 병

렬운전을 연관시켜서 연구를 수행하였으며, 병렬운전시 병렬운전되는 각각의 인

버터의 PWM비동기로 인한 고조파 순환전류의 영향도 함께 연구 하였다.  

 인버터 전류 전향보상을 통해서 인버터 출력전압의 진동억제의 효과뿐 만 아

니라 병렬운전시의 부하분담의 정도도 향상시킬 수 있음을 보였으며, 제안된 전

압왜곡 보상기는 제어 진상각을 비롯한 어떠한 시스템 정수에 대한 정보를 필

요로 하지 않으면서 정상상태 오차를 영으로 만들 수 있음을 보였다. 또한 제안

된 제어기 구조는 고성능 PLL 기능을 간단하게 구현 할 수 있으며 병렬운전으

로도 쉽게 확장될 수 있음을 보였다.  

 인버터 전류의 전향보상 효과, 불평형 부하에 의한 전압왜곡의 보상효과, 비선

형 및 비선형 부하 각각에 대한 전압왜곡의 보상 그리고 불평형 부하와 비선형 

부하가 동시에 가해진 경우의 전압왜곡의 보상에 대한 모의실험을 통해 제안된 

알고리듬의 타당성을 확인하였으며, 시험을 통해 나타난 시험결과들이 모의실험 
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결과와 일치함을 보임으로써 제안된 제어기의 타당성을 확인하였다. 또한 제안

된 전압제어기를 이용한 병렬운전시스템의 시험을 통해 제안된 병렬운전 시스

템의 타당성도 확인하였다.  

 

주요어 : 인버터 전압제어기, 불평형 부하, 비선형 부하, 전압왜곡 보상,  

         동기좌표, 병렬운전, 순환전류, 고조파전류, PWM동기 
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제제제제 1 장장장장 서서서서 론론론론 

1.1 연구연구연구연구배경배경배경배경 및및및및 필요성필요성필요성필요성 

 무정전 공급장치(UPS: Uninterruptible Power Supply)는 전산실, 방송, 증권거래소, 

전화교환국, 병원 그리고 반도체 공장 등 각종 산업에서 전원계통의 정전, 순간

정전, 전압강하에 의해 발생되는 여러 가지 문제들에 대한 대비책으로 널리 사

용되고 있으며 IT(Information Technology)산업의 발전에 따라 그 수요가 점점 증

가하고 있는 추세이다. 무정전 전원장치는 크게 신뢰성 측면에서 장점을 가지는 

온-라인 더블 변환 방식(on-line double conversion)방식과 효율 측면에서 장점을 

가지는 라인-인터랙티브(line-interactive)방식으로 분류 되는데 [1], 이들은 모두 

출력단에 LC필터가 부착된 인버터로 구성되어 있다. 특히 무정전 전원장치의 

인버터부는 태양광 또는 연료전지를 이용한 발전시스템에서 파워 컨디셔닝 시

스템 (PCS, Power Conditioning System)의 핵심장치로도 이용 가능한 산업사회에서 

필수적인 전력변환장치이다.  

 무정전 전원장치용 인버터부의 가장 중요한 기능은 출력전압의 안정도이다. 즉 

계통 전압의 전원 품질과는 상관없이 인버터는 순수 정현파에 가까운 양질의 

전원을 부하에 공급하는 것이 가장 중요한 동작특성이라고 할 수 있다. 그러나 

무정전 전원장치의 부하를 살펴보면 컴퓨터 시스템, 각종 정보 통신 기기, 그리

고 자동화 제조 설비 등 정전 및 전원품질에 민감한 비선형 부하들이 그 주류

를 이루고 있다. 이러한 비선형 부하는 인버터 출력단에 고조파 전류를 유입시

켜서 인버터 출력전압을 왜곡시킨다. 또한 중성선에 고조파전류가 흐르게 하여 

필터 커패시터 및 출력 변압기의 열화 촉진 등 인버터의 수명을 단축시킬 뿐 

만 아니라 전력용 반도체의 이상 동작 및 인버터에 연결된 중요한 부하장치의 

오동작을 유발시킨다. 3상 인버터의 불평형 부하 역시 인버터의 출력전압에 영

상분 및 역상분 왜곡을 발생시킨다. 일반적으로 고성능 3 상 무정전 전원장치가 

가져야 할 전압 안정도에 대한 요구 조건은 3상 평형부하시 각 상 출력전압의 

최대오차가 정격 출력전압을 기준으로 1%미만이어야 하며, 불평형 부하시에는 

4% 미만, 그리고 비선형 부하시 출력전압의 THD(Total Harmonic distortion)가 5% 
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미만의 특성을 갖도록 요구하고 있다 [2], [3], [4]. 무정전 전원장치의 출력전압의 

안정도는 당연히 그 인버터 전압제어기의 성능에 따라 좌우되므로, 무정전 전원

장치용 인버터가 고정도의 전압 안정도 특성을 갖기 위해서는 불평형 부하 및 

비선형부하시에 인버터 출력전압 왜곡을 보상 할 수 있는 고성능의 인버터 전

압제어기를 필요로 하게 된다.  

 현재까지 연구된 3상 인버터의 전압제어기를 분석하면 크게 세가지로 분류 할 

수 있다. 즉 고속의 전류제어를 통해 부하전류 외란을 빠르게 보상하는 고성능 

피드백 제어방식과 출력전압에서 왜곡분을 연산하여 주 전압제어기의 출력에 

전향 보상하는 방식, 그리고 출력전압의 왜곡분에 대응하는 주파수에서 전압제

어기의 게인이 커지도록 설계한 비례-공진(P+Resonant) 제어기[56-60]로 구성된다. 

고성능 피드백제어기로는 데드비트(deadbeat) 전압제어 방식[7-18], 슬라이딩모드 

제어방식[19-21], 상태궤환제어기 또는 관측기를 사용한 커패시터 전류제어방식

[22], [23]등이 제안되었으며, 전향보상방법으로는 반복학습제어를 이용한 전압제

어 방식[24-42], DFT(Discrete Fourier Transformation)를 이용한 전압제어방식[44], 

그리고 역상순으로 회전하는 동기좌표계를 이용한 전압제어방식 [46], [47], [49], 

[51]이 제안되었다.  

 데드비트 전압제어기의 단점은 알려진 바와 같이 회로 정수 값에 민감하다는 

것이다. 즉 회로의 제 정수 값을 정확히 알지 못하거나 시간이 경과 함에 따라 

회로 정수 값이 변동하는 경우에는 제어 성능이 떨어지고 최악의 경우 시스템

의 안정성에 영향을 받을 수 있게 되므로, 최근까지도 기존 제어기에 대한 개선

책을 다룬 연구들이 이루어 지고 있다. 

 인버터의 출력전압은 LC 출력필터의 커패시터 양단간의 전압으로 나타난다. 

따라서 커패시터에 흐르는 전류를 매우 빠르게 제어하면 커패시터 양단간 전압

이 기준값에 빠르게 추종하게 할 수 있다. 그러나 커패시터 전류는 인버터의 구

조적인 문제로 측정이 어렵거나 그렇지 않은 경우라도 인버터 스위칭에 의한 

전류리플 성분이 커패시터 전류에 그대로 나타나기 때문에, 이 전류를 검출해서 

사용하기에는 어려움이 있다. 이러한 문제로 기존의 연구에서는 저역 통과 필터

(Low Pass Filter)를 통과한 커패시터 전류를 제어기에 인가하는 방법을 취하였다. 
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하지만 이러한 저역통과 필터의 사용은 제어기의 동특성을 저하 시키는 요인으

로 작용한다. 문헌 [23]은 이러한 시지연 문제를 보상하기 위해서 커패시터 전

류 관측기와 부하전류 관측기를 사용한 고성능 커패시터 전압제어기를 제안 하

였다. 그러나 관측기의 예측알고리듬을 구현하기 위해서는 여전히 회로정수에 

대한 정보를 필요로 하며 출력전압의 응답특성이 관측기의 게인값에 따라 크게 

좌우한다. 또한 빠른 전류제어를 위해서 18kHz 이상의 매우 빠른 스위칭 주파

수가 요구된다.  

 반복학습제어기는 출력전압의 왜곡성분이 일정한 주기(period)를 가지고 반복되

는 경우, 학습제어를 통해 왜곡성분을 주 전압제어기 출력에 미리 보상함으로써 

출력전압의 왜곡을 보상하는 구조이다. 그러나 학습제어 알고리듬은 여전히 필

터 정수에 대한 정보를 필요로 하며, 출력전압의 왜곡 성분이 주기를 갖는 정상

상태를 제어대상으로 하기 때문에 과도상태 특성 개선에 대한 연구가 필요하다. 

또한 문헌[41]에서 언급 된 바와 같이 정상상태 오차를 더욱 줄이기 위해서는 

보다 높은 PWM 스위칭 주파수가 요구된다.  

 문헌[44]는 DFT(Discrete Fourier Transformation)를 사용한 보상기를 제안 하였다. 

보상기는 출력전압 파형에 포함된 각각의 고조파 성분의 크기를 DFT로 산출하

고 이것이 영(zero)이 되도록 제어하는 비례적분제어기의 출력을 주 전압제어기

의 출력에 전향 보상하는 구조이다. 이 방법은 고조파의 크기를 계산 하는데 많

은 연산량을 필요로 한다. 

 문헌[51]은 불평형 부하를 보상 할 수 있는 동기좌표계 전압제어기를 제안 하

였으며, 문헌 [46], [47]은 비선형 부하시의 고조파 왜곡을 선택적으로 보상할 수 

있는 동기좌표계 전압제어기를 제안하였다. 그러나 이들 동기좌표계 전압제어기

내의 비례-적분제어기는 교류 신호를 가지고 동작하므로 정상상태 오차를 영으

로 만들지 못하는 단점을 가진다.  

 기존 3상 인버터 전압제어기를 무정전 전원장치용 인버터에 적용할 경우 다음

과 같은 중요한 사실을 인지 할 수 있다. 첫째로, 대다수의 연구가 비선형부하

에 의한 전압 왜곡의 보상을 다루고 있으며 불평형 부하 및 비선형 부하에 의

한 왜곡성분을 동시에 보상하는 제어기에 대한 연구는 문헌 [51-53] 외에는 별
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로 연구되지 않았다는 것이다. 실제로 산업 현장에서 사용되는 무정전 전원장치

에 적용되기 위해서는 불평형 부하 및 비선형 부하에 전압왜곡을 동시에 보상 

할 수 있는 제어기 구조가 요구된다. 

 둘째는 제어기의 대역폭 문제이다. 인버터 전압제어기가 비선형 부하시의 전압

왜곡을 효과적으로 제거하기 위해서는 전압제어기의 대역폭이 비선형 부하전류

가 갖는 고조파 주파수보다 충분히 커야 한다. 예를 들면 전압의 기본파가 

60Hz일 때 출력전압에 포함된 5차 고조파 왜곡이 발생했다고 가정하면 전압제

어기가 이 고조파 왜곡을 제거하기 위해서는 전압제어기의 제어 대역폭이 적어

도 300Hz 보다 충분히 커야 한다. 그러나 불행하게도 LC필터를 갖는 인버터의 

전압 제어기의 최대 제어대역폭은 출력필터의 공진주파수로 제한된다. 더욱이 

제어기를 이산제어(discrete control)로 구성 할 때 시스템 시간지연요소들 예를 

들면 제어기의 샘플링 및 연산시간 지연, PWM 시간 지연 등으로 인해 제어기

의 대역폭은 필터의 공진 주파수보다 훨씬 더 작게 제한된다. 실제로 PWM 

(Pulse Width modulation) 스위칭 주파수가 10KHz이고 필터의 공진 주파수가 

500Hz정도인 LC필터를 갖는 인버터의 전압제어기를 디지털 PI 제어기로 구현 

할 때 실제 전압제어기의 제어 대역폭은 약 100Hz 미만으로 제한되게 된다. 제

어 대역폭을 증가 시키기 위해서 PWM 스위칭 주파수를 늘리는 방법을 고려 

할 수 있지만 무정전 전원장치의 현실적 문제 (대용량에서의 스위칭 손실, 상품

성을 높이기 위해 필요한 기능의 제공, 예를 들면 사용자 인터페이스, 전압, 전

류, 전력 등 각종 변수들의 표시, 고장 이력 관리, 원격감시를 위한 직렬통신, 

입력단 컨버터의 제어 등)는 오히려 인버터 PWM 스위칭 주파수를 증가 시킬 

수 없는 요인으로 작용한다. 따라서 고속의 스위칭 주파수를 요구하는 커패시터 

전류제어기를 비롯한 고성능 피드백 제어방식은 실용성 측면에서 문제를 가질 

수 있다.  

 셋째는 무정전 전원장치는 상용전원 또는 바이패스 전원과 동기화된 인버터 

출력전압을 출력해야 한다. 따라서 이를 위한 PLL(Phase Locked Loops)이 동작하

는 경우, 주 전압제어기 출력의 위상은 실제 인버터 출력전압 보다 앞선다 (이

것을 제어진상각이라고 정의한다). 다시 말하자면 LC필터 및 시스템의 시지연 
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요소로 커패시터 양단전압은 전압기준보다 지연되어 출력되기 때문에 이를 보

상하기 위해서 PLL은 전압제어기의 출력신호를 인버터 출력전압보다 진상 

(leading)으로 만든다. 따라서 출력전압의 왜곡에 대한 보상신호가 제어기 출력

에 반영되기 위해서는 검출한 왜곡성분을 제어진상각 만큼 위상을 진상으로 천

이시켜서 보상해야 된다. 그러나 불행하게도 반복학습제어방법을 제외한 다른 

방법들은 제어 진상각을 온-라인(on-line)으로 반영하지 못하기 때문에 주 전압제

어기가 PLL동작과 연계하여 동작하는 경우에 제어기의 성능을 보장하기 어렵다.   

 결과적으로 인버터 전압제어기가 무정전 전원장치에 적합하고 실용성 측면에

서 장점을 가지기 위해서는  

� 제한된 PWM스위칭 주파수, 즉 제어기의 제어대역폭이 낮아도 불평형 

부하 및 비선형 부하 보상이 가능한 구조  

� 전압왜곡을 보상하기 위해서 제어입력과 실제 출력전압과의 위상 정

보, 즉 제어진상각 및 어떠한 시스템 정수의 정보를 필요로 하지 않

는 구조 

� 바이패스 전원과 동기화된 전압출력을 위한 PLL(Phase Locked loops)을 

용이하게 구현 할 수 있는 구조 

의 조건을 만족시킬 수 있는 무정전 전원장치용 3상 인버터용 전압제어기에 대

한 연구가 필요하다.  
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1.2 연구연구연구연구내용내용내용내용 및및및및 구성구성구성구성 

 본 연구의 목적은 3상 무정전 전원장치에 가장 적합하고 실제 제품에 쉽게 적

용 될 수 있는 3상 인버터용 고성능 전압제어기를 구현하는 것이다. 특히 실용

성 측면에서의 장점을 배가 시키기 위해서 전압제어기의 병렬운전에 대한 연구

도 병행하였다. 이상의 목적을 두고 본 논문에서는 다음 네 가지 사항에 대해서 

연구하였다.  

 첫째, 기존의 연구된 많은 알고리듬 및 제어 구조의 장단점을 분석하였다. 기

존의 전압제어기가 무정전 전원장치에 적용되는 경우에 가질 수 있는 제한조건

을 분석하였으며, 특히 불평형 전압왜곡의 보상을 위한 동기좌표계 전압제어기 

구조[51]와 임의의 고조파 전압왜곡의 보상을 위한 동기좌표전압제어기 [46], 

[47]의 단점을 분석함으로써, 두 개의 구조를 통합한 새로운 구조의 동기좌표계 

전압제어기를 제안하였다.  

  둘째, 제어진상각을 포함하여 어떠한 시스템 정수의 정보가 없어도 불평형 부

하에 의한 불평형 전압왜곡 그리고 비선형 부하에 의한 고조파 전압왜곡을 동

시에 보상이 가능한 새로운 동기좌표계 전압제어기 설계에 대한 연구를 수행하

였다. 전압왜곡을 보상함에 있어서, 제어기의 대역폭이 낮아도 정상상태 오차를 

영으로 만들기 위해서, 출력전압의 불평형 전압왜곡 및 비선형 전압 성분의 d-q 

변환값을 직류로 만들기 위한 디지털 필터를 설계하였다. 또한 LC필터의 낮은 

감쇄비에 의한 출력전압의 진동 문제를 해결하기 위해서 인버터 전류의 전향보

상 구조와 전향보상게인의 설계에 대한 연구도 수행하였다.  

 셋째, 제안된 제어기의 구조에서 출력전압의 위상을 계통전원과 동기 시키기 

위한 PLL(Phase Locked Loop) 구현에 대한 연구를 수행하였으며 

  마지막으로 제안된 제어기의 병렬운전에 대한 연구를 수행하였다. 특히 병렬

운전시 병렬운전되는 각각의 인버터의 PWM (Pulse Width Modulation) 출력전압의 

비동기로 인한 고조파 순환전류의 영향에 대한 연구도 함께 수행하였다.  

 본 연구에서 제안된 전압제어기의 타당성과 구현 가능성을 입증하기 위해 모

의 실험을 통한 검증이 이루어졌으며 실제로 전압제어기를 고속연산의 

DSP(Digital Signal Processor)를 사용하여 구현하고 30kW 급의 무정전 전원장치에 
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적용하여 실험을 수행하였다. 이 결과로부터 제안된 전압제어기의 성능과 실용

성을 확인 하였다.  
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제제제제 2 장장장장 기존기존기존기존 인버터인버터인버터인버터 전압제어기전압제어기전압제어기전압제어기 

 LC필터를 갖는 인버터의 출력전압의 왜곡의 원인은 LC필터 리액터 양단의 전

압강하에 기인한다. 이 문제를 해결하기 위해서 초기에는 부하의 종류에 따라 

LC필터가 가능한 작은 출력임피던스를 갖도록 전략적으로 LC필터를 선정하는 

방법이 제시되었다 [5], [6]. 그러나 이러한 하드웨어적 방법은 다양한 부하에 대

해 적용할 수 없기 때문에 DSP (Digital Signal Processor)를 사용한 고성능 디지털 

인버터 전압제어기의 설계에 대한 연구가 최근까지 진행되고 있다. 본 장에서는 

기존에 연구된 디지털 인버터 전압제어기의 특성에 대해서 연구하고, 기존 전압

제어기가 무정전 전원장치의 인버터에 적용되는 경우에 가질 수 있는 문제에 

대해서 분석한다.    

2.1 인버터인버터인버터인버터 LC필터의필터의필터의필터의 전압전압전압전압 제어제어제어제어 특성특성특성특성  

 출력단에 LC필터를 갖는 인버터의 단상 등가 전력회로는 그림 2.1과 같이 나

타나며 이 전력회로에 대한 블록선도는 그림 2.2와 같이 나타난다. 그림 2.2에서 

입력전압에 대한 출력전압의 전달함수는 다음과 같이 표현된다.  

2

2 2 2

( ) 0

( ) 1

( ) 1 2
Load

fC

inv f f f f f f fI s

V s

V s L C s R C s s s

ω

ς ω ω
=

= =
+ + + +

        (2.1) 

여기서 
f

ω 는 LC필터의 공진 주파수, 그리고 
f

ς 는 LC필터의 감쇄비로 다음과 

같다.  

,

1

2

f f

f f

ff f

R C

LL C
ω ς= =                       (2.2) 

 식(2.1)은 전압제어기 설계와 관련하여 두 가지의 중요한 의미를 보여준다. 첫

째는, LC필터의 감쇄비가 매우 낮기 때문에 과도상태에서 인버터 필터 커패시터

의 양단전압, 즉 부하전압이 쉽게 진동할 수 있다는 것이며, 둘째는 전압제어기

의 제어 대역폭을 LC필터의 공진주파수 이하로 제한한다는 것이다. 일반적으로 
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LC필터의 저항성분은 0.02~0.035p.u. 정도이며 감쇄비는 대략 필터 저항성분의 

반 정도의 값을 가지므로 LC필터의 감쇄비는 매우 작은 값을 갖는다. 따라서 

LC필터 공진주파수 대역의 주파수를 갖는 전압이 인가되면 LC필터 커패시터 

양단 전압에 진동 및 오버슈트가 발생하게 되어 시스템이 불안정해진다. 그림 

2.3는 표 2.1의 정수값을 갖는 LC필터에 과도 상태에서 아무런 제어를 하지 않

은 채 10KHz의 PWM 전압을 입력한 경우, 필터 커패시터의 출력전압의 파형을 

나타낸다. 그림 2.3에서 보이는 바와 같이 과도상태에서 공진 대역의 주파수 성

분으로 인하여 출력전압에 진동 및 오버슈트가 심하게 나타나며, 정상상태에서

는 출력전압이 전압기준보다 지연됨을 알 수 있다. 출력전압의 진동문제는 필터 

리액터에 직렬로 저항을 연결하여 LC필터의 감쇄비를 증가시킴으로써 해결 할 

수 있으나 LC필터의 저항성분은 부하전류와 결합하여 손실을 발생시키므로 실

용성 측면에서 문제를 가진다. 결과적으로 LC필터의 낮은 감쇄비로 인한 커패

시터 양단전압의 진동 및 오버슈트 문제는 적절한 전압제어기의 설계로 해결하

여야 하는 과제로 남게 된다.  

 전압제어기 설계와 관련한 다른 한가지 특성은 LC필터가 전압제어기 대역폭을 

필터 공진주파수 이하로 제한시키는 것이다. 그림 2.4는 식(2.1)에 대한 보드선

도이다. 
f

ω ω> 의 주파수조건에서 인버터 필터 커패시터의 전압이 40dB/dec의 

비율로 감쇄하는 것을 알 수 있다. 이러한 주파수 영역에서 LC필터 커패시터 

양단의 전압 크기를 일정하게 유지 시키기 위해서는 감쇄된 전압만큼 PWM 인

버터의 출력전압
inv
v 를 높여 주어야 하는데 일반적으로 인버터의 직류링크(DC 

link) 전압이 일정한 값으로 제한되어 있기 때문에 물리적으로 가능하지 않다. 

결과적으로 인버터 전압제어기를 어떠한 형태로 설계하더라도 제어기의 제어대

역폭은 그 구조 및 특성에 상관없이 LC필터의 공진주파수 이하로 제한된다. 즉 

제어기의 대역폭 cω 는  

c fω ω≤                                  (2.3) 

로 제한된다.    

 그림 2.2에서 LC필터의 출력임피던스 ( )OZ s 는 부하전류에 대한 출력전압의 

전달함수로 다음과 같이 표현된다.  
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2( ) 0

( )( )
( )

( ) 1inv

f fC
O V s

Load f f f f

L s RV s
Z s

I s L C s R C s=

+
= − =

+ +
   (2.4) 

그림 2.5은 표 2.1의 LC필터 정수에 대한 식(2.4)의 보드선도이다. 그림 2.5에서 

보여주는 바와 같이 LC필터의 출력 임피던스의 크기는 fω ω< 영역에서 부하전

류의 주파수와 비례하여 증가하는 하모닉 임피던스 특성을 가진다.  

 

invv
Cv Loadv

fC

fR fL

Lvinvi Loadi

 

그림 2.1 LC필터의 단상 등가회로 

Fig. 2.1. A equivalent circuit of the LC filter. 

 

( )invV s

ff RsL +
1

sC f

1( )invI s

( )
Load
I s

( )CI s ( )CV s

 

그림 2.2 인버터 LC필터의 단상 등가 블록도  

Fig. 2.2. The block diagram of the LC filter. 
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표 2.1 LC 필터 정수 

Table 2.1. LC filter parameters. 

LC필터 정수 값 

f
R  0.04Ω  

f
L  115 Hµ  

f
C  600 Fµ  

f
ω  3807 rad/s 
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 (a) 전압기준과 출력전압 
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(b) 확대된 전압기준과 출력전압 

 

그림 2.3 전압 기준치와 실제 전압 파형(점선: 기준전압, 실선: 출력 전압) 

Fig. 2.3. Voltage reference and its feedback. 

(the dotted line: the reference, the solid line: The feedback)  
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Bode Diagram of the voltage Tranfer function
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그림 2.4 LC필터 전압전달함수의 보드선도  

Fig. 2.4. Bode plot of the voltage transfer function for LC Filter. 
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Bode Diagram of the output impedance
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그림 2.5 LC필터 출력임피던스의 보드 선도 

Fig. 2.5. Bode plot of the output impedance of LC filter. 
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2.2 동기좌표계동기좌표계동기좌표계동기좌표계 전압제어기전압제어기전압제어기전압제어기  

 그림 2.6은 출력단에 LC필터를 갖는 3상 인버터의 구성도이다. 그림 2.6에서 

필터 커패시터에 흐르는 전류는 다음과 같이 표현된다.  

C
C f inv Load

dV
I C I I

dt
= = −                         (2.5) 

여기서  

T

C C a Cb C cI i i i =   , 
T

C C a Cb C cV v v v =     

T

inv inva invb invcI i i i =   , 
T

Load Load a Load b Load cI i i i =    

식(2.5)를 Park 변환행렬을 이용하여 d-q 등가 변환하면 다음과 같다.  

1 0 1 00

0 1 0 10

C d C d invd Load df f

C q C q invq Load qf f

v v i iC C

v v i iC C

ω
ω

−           
= + +            −−            

ɺ

ɺ

   (2.6) 

식(2.6)을 인버터 출력전류에 대해서 정리하면 다음과 같다.  

  
inv d f C d f C q Load d

invq f C q f C d Load q

i C v C v i

i C v C v i

ω

ω

= − +

= + +

ɺ

ɺ
                       (2.7) 

식 (2.7)의 등가 블록도는 그림 2.7와 같으며 비례적분 제어기로 다음과 같이 구

성될 수 있다.  

 

* * *

* * *

( ) ( )

( ) ( )

inv d cp C d C d ci C d C d f C q Load d

invq cp C q C q ci C q C q f C d Load q

i K v v K v v dt C v i

i K v v K v v dt C v i

ω

ω

= − + − − +

= − + − + +

∫
∫

 (2.8) 

한편 그림 2.6에서 필터 리액터의 양단간 전압은 다음과 같이 표현된다.   

inv
L f inv f inv C

dI
V R I L V V

dt
= + = −                       (2.9) 
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 여기서 
T

L La Lb LcV v v v =     

식(2.9)를 Park 변환행렬을 이용하여 d-q 등가 변환하면 다음과 같다.  

1 0 1 00

0 1 0 10

inv d invd invdf f C d

invq invq invqf f C q

i i vL L vd

i i vL L vdt

ω
ω

 −         
= + +            −−              

 (2.10) 

식(2.10)을 인버터 전압에 대해서 정리하면  

  

inv d f inv d f inv q C d

invq f invq f inv d C q

d
v L i L i v

dt

d
v L i L i v

dt

ω

ω

= − +

= + +
                        (2.11) 

식(2.11)은 그림 2.8의 등가블록도로 나타나며 비례적분제어기로 다음과 같이 구

성 된다.  

 

* * * *

* * * *

( ) ( )

( ) ( )

invd vp invd invd vi inv d invd f inv q C d

invq vp invq invq vi inv q invq f inv d C q

v K i i K i i dt L i v

v K i i K i i dt L i v

ω

ω

= − + − − +

= − + − + +

∫
∫

         (2.12) 

식 (2.8) 및 식(2.12)에 의해서 3상 인버터용 동기좌표계 d-q 전압제어기는 그림 

2.9와 같이 구성 된다.   
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그림 2.6 출력단에 LC필터를 갖는 3상 인버터 전력회로 

Fig. 2.6. A three-phase inverter with LC filter. 
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그림 2.7 전류제어 블록도 

Fig. 2.7. Block diagram of the current control loop. 
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dinvI

qinvI

cdV

cqV

dinvV

qinvV

LdV

LqV

ff RsL +

1

ff RsL +

1

fLω

fLω

 

 

그림 2.8 전압제어 블록도 

Fig. 2.8. Block diagram of the voltage control loop. 
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그림 2.9 동기좌표계 전압제어기 

Fig. 2.9. Block diagram for the synchronous reference frame controller. 
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식(2.8) 및 식(2.12)에서 적분제어게인을 영이라고 가정하면 근사적으로 다음과 

같이 표현 할 수 있다.  

* *( )inv dq vp C dq C dq Load dqI K V V I≅ − +                        (2.13) 

* * *( )inv dq cp C dq C dq cdqV K I I V≅ − +                        (2.14) 

여기서 
T

inv dq inv d inv qI i i =      

식(2.13) 및 식(2.14)으로부터 동기좌표계 전압제어기의 단상 등가 제어블록도는 

그림 2.10과 같이 나타낼 수 있다. 그림 2.10에서 (
inv Load C
I I I− = ) 이므로 그림 

2.10은 등가적으로 그림 2.11과 같다. 그림 2.11에서 전압기준 및 부하외란에 대

한 출력전압 응답의 전달함수는 각각 식(2.15) 및 식(2.16)와 같이 표현된다.   

* 2

( ) 0

( )

( ) ( ) 1
Load

c c v

c f f f c f c vI s

V s K K

V s L C s R K C s K K
=

=
+ + + +

         (2.15) 

*

2

( ) 0

( )
( )

( ) ( ) (1 )
c

f fC
o

Load f f f c f c vV s

L s RV s
Z s

I s L C s R K C s K K
=

+
= − =

+ + + +
    (2.16) 

그림 2.12는 LC필터가 표 2.1에 나타난 정수 값을 갖는 경우 식(2.16)의 보드선

도를 나타낸다. 그림 2.12에서 보이는 바와 같이 동기좌표 전압제어기는 전류게

인
c

K 을 증가시키면 출력임피던스가 감소되는 것을 알 수 있다. 따라서 동기좌

표계 전압제어기는 전류제어를 통해 부하전류 외란에 대해서도 빠르게 응답 할 

수 있음을 알 수 있다.  

 동기좌표계 상에서 전류제어 및 전압제어를 수행하게 되는 주된 이유는 제어

기준값과 궤환신호가 동기좌표계상에서 항상 직류값이 되므로 비례-적분제어기

를 이용하여 정상상태 오차를 영(zero)으로 만들 수 있다는 것이다. 동기좌표 전

압제어기를 무정전 전원장치용 인버터에 적용하는 경우, 또 하나의 장점은 인버

터 출력전압의 위상을 계통전원에 동기 시키기 위한 PLL(Phase Locked Loops)을 
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구현하기 쉽다는 것이다[61]. 그러나 불평형 부하 및 비선형 부하시 전압 및 전

류의 궤환 신호가 각각 기본주파수의 2배 및 (n±1)배로 맥동하게 되어 정상상

태 오차를 영으로 만들지 못한다. 이와 같은 현상은 그림 2.13에 나타낸 모의 

실험 결과에서도 확인 할 수 있다. 이 그림에서 Upd 및 Upq는 그림 2.9에서 d 

및 q-축 전압제어기의 출력신호로써, 100msec시점에서 A상에만 부하를 걸었을 

경우에 대한 파형을 나타낸다. 100msec전의 평형 상태에 대해서는 전압제어기 

출력이 직류값이지만 불평형 부하 구간에 대해서 제어기의 출력이 기본 주파수

의 2배로 맥동하는 것을 볼 수 있다. 이러한 상황에서 비례-적분제어기는 대역

폭의 한계로 맥동신호에 대해서 정상상태 오차를 영으로 만들지 못하며 결과적

으로 인버터 출력전압의 왜곡을 보상 할 수 없게 된다.  

 

)(
*

sIinv
)(sKv

)(* sV C

)(sI invff RsL +
1

sC f

1
)(sVc

)(
*
sV inv

)(sILoad

)(sKv
)(sIc

)(* sV C

)(sILoad

 

 

 그림 2.10 동기좌표계 전압제어 단상 등가 블록도 

Fig. 2.10. The single phase equivalent circuit of the synchronous reference frame voltage controller. 

)(
*
sIC

)(sKv

*
( )invV s ( )invI s

( )LoadI s

ff RsL +
1

sC f

1

)(sVC

)(sVC
)(sKc

)(sIC)(* sV C

 

그림 2.11 커패시터 전류제어기 블록도   

Fig. 2.11. The block diagram of a capacitor current controller.  
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그림 2.12 전류제어 게인에 따른 동기좌표 전압제어기의 출력임피던스 특성 

Fig. 2.12. The output impedance characteristics of the synchronous reference frame voltage controller 

versus current control gain . 

 

 

 

그림 2.13 불평형 부하시 동기좌표계의 비례적분제어기 출력신호  

Fig. 2.13. The output waveform of PI controller in the conventional synchronous reference frame 

controller under the unbalanced load condition. 
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2.2.1 불평형불평형불평형불평형 부하부하부하부하 보상을보상을보상을보상을 위한위한위한위한 동기좌표계동기좌표계동기좌표계동기좌표계 전압제어기전압제어기전압제어기전압제어기  

 불평형 부하시의 부하전압이 왜곡되는 문제를 해결하기 위해서 문헌 [51]은 역

상순(시계 방향)으로 회전하는 동기좌표계를 불평형 부하 보상기로 이용하는 새

로운 동기좌표계 전압제어기를 제안 하였다. 그림 2.14에 기존 동기좌표계 전압

제어기의 구성을, 그리고 그림 2.15는 문헌[51]에서 제안된 불평형 부하보상을 

위한 동기좌표계 전압제어기의 구성도를 비교하여 나타낸다. 그림 2.15에서 

UVC(Unbalanced Voltage Compensator)는 불평형 전압왜곡을 보상하는 보상기이다.   

 3상 평형 전압을 정상순방향(반시계방향)으로 회전하는 동기좌표계로 변환하면 

직류값이 되는 반면에 역상순(시계방향)으로 회전하는 동기좌표계로 변환하면 

식(2.13)과 같이 기본 주파수의 2배로 맥동하는 2상 전압으로 표현된다.  

cos( )
cos(2 )

( ) cos( 120 )
cos(2 )

cos( 240 )
b

p

p b

pt
p b

p

V t
V t

T V t
V t

V t
θ ω

ω
ω

θ ω
ω

ω
=

 
   

= −   −   − 

�

�

            (2.17) 

 여기서 pV = 상전압 최대치 

 그림 2.15는 이러한 관계식을 이용하여 보상기의 비례-적분제어기의 기준값으

로 식(2.17)의 전압을 전압기준으로 하고 부하전압을 역상순 동기좌표축 변환한 

값을 궤환하여 이들간의 오차가 영이 되도록 제어하는 구조로 되어 있다. 그러

나 이러한 구조에서 비례-적분제어기는 기본주파수의 2배인 교류 신호들을 제어

하게 되어 결과적으로 정상상태 오차를 영으로 만들수 없게 된다 [91]. 더욱이 

이 방식은 비선형 부하에 의한 전압왜곡은 보상 할 수 없다는 단점을 가진다.  

. 
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그림 2.14 동기좌표계 전압제어기의 구성 

Fig. 2.14. The scheme of the conventional synchronous reference frame voltage controller. 
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그림 2.15 불평형 부하보상기를 갖는 동기좌표계 전압제어기 

Fig. 2.15. The synchronous reference frame voltage controller with the compensator for unbalanced 

loads.  
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2.2.2 비선형비선형비선형비선형 부하부하부하부하 보상을보상을보상을보상을 위한위한위한위한 동기좌표계동기좌표계동기좌표계동기좌표계 전압제어기전압제어기전압제어기전압제어기   

 문헌[47]은 그림 2.15에서와 비슷한 개념으로 비선형 부하시 부하전압에 포함

된 고조파 왜곡을 선택적으로 보상 할 수 있는 동기좌표계 전압제어기의 구성

이 제시되어 있다. 그림 2.16은 문헌[47]에서 제시되어 있는 고조파 왜곡의 보상

을 위한 동기좌표 전압제어기의 구성도이다. 이 그림에서 부하전압에 포함된 고

조파 왜곡성분은 전압기준과 실제 부하전압간의 차로 다음과 같이 얻어진다.  

*

h C CV V V= −                            (2.18) 

 여기서 
* * * *, ,

T T T

h ha hb hc C C a Cb C c C C a Cb C cV v v v V v v v V v v v     = = =       

 그림 2.16에서 고조파 왜곡을 보상하는 HVC(Harmonic Voltage Compensator)의 

적분제어기의 궤환값은 보상하려는 고조파 주파수로 정상순 또는 역상순으로 

회전하는 동기좌표계를 사용하여 각각 다음과 같이 연산된다.   

 

( )
b

ha

nd

hbn t
nq

hc

v
e

T v
e

v
θ ω

θ+

=
+

 
   

=   
   

 

                       (2.19) 

( )
b

ha

nd

hbn t
nq

hc

v
e

T v
e

v
θ ω

θ−

=−
−

 
   

=   
   

 

                       (2.20) 

이때 식(2.19) 및 식(2.20)의 궤환 신호는 순수 직류값이 아니며 기본주파수의 (n

±1)배의 주파수로 맥동하는 신호이므로 앞에서 기술한 바와 같이 적분제어기가 

정상상태 오차를 영으로 만들지 못한다. 또한 역 변환시 (d-q 신호를 abc변수로) 

서론에서 기술한 제어 진상각의 정보를 반드시 필요로 한다.    
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그림 2.16 비선형부하 보상을 위한 동기좌표계 전압제어기  

Fig.2.16. The synchronous reference frame controller with compensator for non-linear loads.  

 

2.3 비례비례비례비례+공진제어기공진제어기공진제어기공진제어기  

 고조파 왜곡보상을 위한 그림 2.16의 전압제어기의 또 다른 단점은 부하전압에 

포함된 여러 고조파 왜곡을 모두를 보상하기 위해서는 많은 연산량을 필요로 

한다는 것이다. 예를 들면 5
th
, 7

th
, 11

th
, 13

th
 의 4개 성분의 고조파 왜곡을 보상하

기 위해서는 4개 고조파분의 위상정보와 4개의 d-q변환, 그리고 8개의 적분제어

기가 필요하다. 이러한 문제를 해결하기 위해서 문헌 [47], [56]~[60]은 동기좌표

계 전압제어기를 정지좌표계에서 등가적으로 수행할 수 있는 비례공진제어기(P 

+ Resonant)를 제안하였는데 이러한 비례-공진제어기의 구성을 그림 2.17에 나타

낸다. 이 그림에서 나타난 바와 같이 비례공진제어기는 고조파 전압 왜곡보상을 

위한 동기 좌표계 전압제어기와 등가 구조를 가지며 이때 전달함수는 다음과 

같이 표현된다.  
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2 2

cos cos sin
( )

2

k k k k k
k I k k

k k

s
H s K

s s

ϕ ω ϕ ω ϕ
ω

ω ω
+ −

=
+ +

               (2.21) 

 여기서 k k Delayϕ ω τ=  

즉 출력전압에 포함된 임의의 고조파 왜곡 주파수에서 공진을 발생하도록 하여 

제어기의 게인을 높임으로써 고조파 왜곡을 보상하는 구조로 되어있다.  

 비례공진 제어기를 이산화 제어기로 구성할 경우에 두 가지의 제약조건을 갖

는다. 첫번째 제약은 식(2.21)에서 보상하려고 하는 주파수를 나타내는
k

ω 를 디

지털 필터로 정확하게 구현할 수 없는 것이며, 다른 하나는 식(2.21)은 여전히 

제어진상각 
k

ϕ 값을 필요로 한다는 것이다. 따라서 비례공진 제어기 역시 정확

한 진상각의 정보를 알기 위해서 반복제어 기법을 통한 예측 알고리듬을 적용

할 수 밖에 없는 제약을 가진다.  

( )[ ]sH RP +

( )[ ]sH RP +

( )[ ]sH RP +

abcx abcy

tt ωω −− cos/sin

tt ωω cos/sin

abcx abcy

−dq

αβ

abc

+dq

αβ +dq

αβ

αβ

abc

αβ−dq

αβ

 

2.17 비선형 부하 보상을 위한 동기좌표 전압제어기의 비례공진제어기로의 등가변환 

Fig. 2.17. Conversion of the synchronous reference frame d-q PI controller for nonlinear load 

compensation to the stationary frame P+R controller. 
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2.4 데드비트데드비트데드비트데드비트(deadbeat) 전압제어기전압제어기전압제어기전압제어기 

 1988년 Kawamura가 데드비트(deadbeat) 제어 이론을 PWM 인버터에 적용한 이

래 최근까지도 기존 제어기에 대한 개선책을 다룬 연구들이 이루어 지고 있다. 

잘 알려진 바와 같이 데드비트 전압제어기의 단점은 그 성능이 회로정수의 값

에 민감하다는 것이다. 본 장에서는 모의 실험을 통해 데드비트 전압제어기의 

성능을 확인하고 특히 정수값에 오차가 성능에 미치는 영향을 살펴본다.  

 그림 2.18에 표시된 단상 인버터 회로에 대해 커패시터 전압 
C
V 와 인버터의 

전류 
inv
I 를 상태 변수(state variable)로 잡는 경우 다음과 같은 상태 변수 방정식

이 성립한다.  

 

( ) ( ) ( ) ( )x t Ax t Bu t Fw t= + +ɺ     (2.22) 

여기서        [ ]( ) ( ) ( ) , ( ) ( ), ( ) ( )
T

inv C inv Loadx t I t V t u t V t w t I t= = =  

              

1
0 1 0

1, ,
1

0 0

f

f

f

f

L
LA B F

C
C

− 
    
     −= = =    
        

  

 

 

제어기의 샘플링 주기 
s
T 가 충분히 작은 값으로, 2s f fT L Cπ<< 의 조건을 만족

시키면 식(2.22) 은 다음과 같이 표현된다  

( 1) ( ) ( ) ( )x k Ax k Bu k Fw k+ = + + .   (2.23)  

여기서,  

11 12

21 22
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1
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 
    = ≡  −   
 
 

 이다. 

식(2.23)의 z-변환으로부터 식(2.24)과 식(2.25)를 얻을 수 있다.  

11 12 1 1( ) ( ) ( ) ( ) ( )inv inv C inv LoadzI z a I z a V z bV z f I z= + + +   (2.24)  

21 22 2 2( ) ( ) ( ) ( ) ( )C inv c inv LoadzV z a I z a V z b V z f I z= + + + .  (2.25)  

식(2.24)과 식(2.25)로부터 ( )
c
V z 는 다음과 같이 구할 수 있다.  

2 1 21 2 11 2 1 21 2 11

2

11 22 11 22

1
( ) [( ( ) ( ) ( ( ) ( )],

( ) .

c inv LoadV z b z b a b a V z f z f a f a I z

z a a z a a

= + − + + −
∆
∆ = − + +

 (2.26) 

따라서, 식(2.26)로부터 다음과 같은 차분 방정식이 얻어진다.  

1 2

1 2 1 2

( ) ( 1) ( 2)

( 1) ( 2) ( 1) ( 2)

C C C

inv inv Load Load

V k l V k l V k

mV k m V k n I k n I k

+ − + −

= − + − + − + −
    (2.27) 

여기서, 

1 11 22 2 11 22 1 2 2 1 21 2 11 1 2 2 1 21 2 11( ), , , , ,l a a l a a m b m b a b a n f n f a f a=− + = = = − = = − 이다. 

  

식(2.27)에서 k 값을 k+1로 증가시키고 커패시터 전압인 ( 1)
C
V k + 을 지령치인 

* ( )
C
V k 로 대체하면 단상 인버터의 출력전압 지령치는 다음의 식 (2.28)과 같게 

된다.  
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2 1 2

1 1 1

*1 2

1 1 1

( ) ( 1) ( ) ( 1)

1
( ) ( 1) ( ).

inv inv Load Load

C C C

m n n
V k V k I k I k

m m m

l l
V k V k V k

m m m

= − − − − −

+ + − +
             (2.28) 

식(2.28)에 대한 모의 실험 결과를 그림 2.19 및 그림 2.20에 나타내었다. 모의 

실험은 전압기준치를 전원단의 12.5m 시점에서 시작하여 62.5ms에서 끝나는 경

우에 대해 모의 실험을 수행하였다. 먼저 그림 2.22에 제 회로정수를 정확히 알

고 있을 때의 데드비트 전압 제어기의 모의 실험 결과를 표시하였다. 그림 

2.19(a)의 파형을 보면 전압의 처음 인가 될 때의 전압 지령치의 급변에 대해 

오버슈트를 보이는 것을 제외하면 전체적으로 제어기가 안정적으로 작동함을 

볼 수 있다. 그림 2.19(b)는 (a)의 파형을 확대한 것으로 확대된 파형에서 보면 

데드비트(deadbeat) 제어기의 특성상 정상 상태에서 약간의 시간 지연을 가지고 

실제 전압이 전압 지령치를 추종함을 확인할 수 있다. 그림 2.20은 회로 정수에 

오차가 존재하는 경우에 대한 모의 실험 결과를 표시한 것이다. 그림 2.18에 표

시되어 있는 LC 회로의 인덕턴스 값과 커패시턴스 값에 각각 10%의 오차가 있

고 그림 2.21에 표시된 등가 저항
f

R 에 50%의 오차가 존재하는 경우에 대해 모

의 실험을 수행한 결과이다. 그림 2.20(a)에서 보면 정상 상태의 전압에도 오차

가 있는 것을 확인 할 수 있으며 그림 2.20(b)의 확대된 파형에서도 정상 상태

의 오차가 존재함을 알 수 있다. 따라서 전체 시스템의 등가 저항 
f

R 를 정확히 

모르는 경우 또는 시간이 경과함에 따라 회로 정수 값이 변동하는 경우에는 제

어 성능이 떨어지고 최악의 경우 시스템의 안정성에 영향을 받을 수 있음을 알 

수 있다.  
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그림 2.18 단상 인버터 전력회로 

Fig. 2.18. The power circuit of a single phase inverter. 

 

 

 

0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08
-120

-80

-40

0

40

80

120

V
o
lt
a
g
e
 R
e
fe
r
e
n
c
e
 &
 R
e
a
l 
V
o
lt
a
g
e
[V
]

Time[s]     

0.01 0.02 0.03 0.04

Time[s]

-120

-80

-40

0

40

80

120

V
o
lt
a
g
e
 R
e
fe
r
e
n
c
e
 &
 R
e
a
l 
V
o
lt
a
g
e
[V
]

 

      (a) 전압 지령치와 실제 전압       (b) 확대된 전압 지령치와 전압 파형 

그림 2.19 전압 지령치와 실제 전압 파형 (정수값에 오차가 없는 경우) 

Fig. 2.19. The voltage reference and its feedback in a deadbeat controller. 

(without any error in LC filter parameters) 
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        (a) 전압 지령치와 실제 전압         (b) 확대된 전압 지령치와 전압 파형  

그림 2.20 전압 지령치와 실제 전압 파형 (정수값에 오차가 있는 경우) 

Fig. 2.20. The voltage reference and its feedback in a deadbeat controller. 

 (with a error in LC filter parameters) 

 

2.5 관측기를관측기를관측기를관측기를 이용한이용한이용한이용한 커패시터커패시터커패시터커패시터 전류전류전류전류 제어제어제어제어기기기기 

 그림 2.12에서 커패시터 제어기의 게인이 증가시키면 인버터 출력임피던스의 

크기가 감소됨을 알았다. 결과적으로 커패시터에 흐르는 전류를 매우 빠르게 제

어하면 커패시터 양단간 전압이 전압 기준값에 빠르게 추종하게 할 수 있다. 즉, 

전압제어기의 전압 지령치인 *

c
V 로부터 식 (2.29)과 같이 전류 지령치 *

c
I 를 얻어

낸 후 식(2.30)과 같은 전류 제어를 통해 커패시터의 전압을 제어하게 된다.  

*
* c
c f

dV
I C

dt
=  .    (2.29) 

* * *( )( )i
i p c c c

K
V K I I V

s
= + − +                        (2.30) 

식(2.30)의 전류 제어기는 비례-적분 제어기(PI controller)이며 
p

K 와 
i

K 가 각각 

비례 이득과 적분 이득을 나타내고 있다. 단상 PWM 인버터의 커패시터 전류제

어기에 의한 모의 실험 결과를 그림 2.21에 나타낸다. 모의 실험 조건은 표 2.1

에 나타낸 것과 같으며 전압기준을 33.3m 시점에서 발생하여 81.7ms에서 끝나

는 경우에 대해 모의 실험을 수행하였다. 그림 2.21(a)에 커패시터 전압의 지령
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치와 샘플링된 커패시터 전압을 나타내었고 그림 2.21(b)에 전압 급변 발생시점

의 파형을 확대하여 표시하였다. 그림 2.21(a)에 나타낸 것과 같이 제어기의 정

상상태 특성은 우수하지만 그림 2.21(b)에 표시된 것과 같이 전압 급변시의 전

압 오버슈트가 발생하고 전압 맥동이 1/8주기 이상 진행됨을 볼 수 있다. 이러

한 오버슈트와 전압 맥동은LC필터의 낮은 감쇄비에 의한 것으로써 식(2.30)에 

나타난 전압 제어기 구조로는 피할 수 없다. 또한 실제 시스템에서 커패시터 전

류는 인버터의 구조적인 문제로 측정이 어려우며 그렇지 않은 경우라도 그림 

2.22에 표시한 것과 같이 커패시터의 전류는 인버터의 스위칭에 의한 전류리플 

성분이 그대로 나타나기 때문에 측정해서 사용하기에 어려움이 있다. 이러한 문

제로 기존의 연구에서는 저역 통과 필터(LPF)를 통과한 커패시터 전류를 제어

기에 인가하는 방법을 사용하는 방법을 취하였다. 하지만 이러한 저역 통과 필

터의 사용은 전류 측정시의 지연의 문제로 제어기의 동특성을 저하시키는 요인

으로 작용한다. 이러한 문제를 해결하기 위해서 문헌 [23]은 커패시터 전류 관

측기 및 데드비트 전압, 전류제어기를 사용한 고성능 커패시터 전류제어기를 제

안하였다. 그림 2.23은 문헌[23]에서 제안한 커패시터 전류제어기를 갖는 전압제

어 블록도이다. 커패시터 전류검출시의 시간지연을 개선하기 위해 관측기를 이

용하여 커패시터 전류를 예측하고 외란에 대한 응답 속응성을 보상하기 위해 

부하전류관측기를 사용하여 부하 전류값를 예측하였다. 이 제어기는 100%의 비

선형 부하에서도 전압왜형률이 0.62%정도인 매우 우수한 결과를 달성하였으나 

데드비트 전압제어기에서와 같이 관측기를 구성함에 있어 회로정수에 대한 정

확한 정보를 필요로 하며 출력전압의 응답특성이 관측기의 게인값에 따라 좌우

되는 단점을 가진다. 또한 그림 2.23의 제어기는 높은 제어대역폭을 위해서 

36kHz의 매우 빠른 샘플링을 요구하므로 PWM 스위칭 주파수가 제한되는 대용

량 인버터에 적용하기에는 어렵다.     
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       (a) 전압 지령치와 실제 전압         (b) 확대된 전압 지령치와 전압 파형 

그림 2.21 전압 지령치와 실제 전압 파형 

Fig.2.21. The voltage reference and its feedback in a capacitor current controller. 
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그림 2.22 커패시터 전류 파형 

Fig. 2.22. Capacitor current waveform. 
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Fµ

Fµ

 

 

그림 2.23 전류 관측기를 갖는 커패시터 전류 제어기  

Fig. 2.23. The capacitor current control scheme with an observer for current detection. 

 

2.6 DFT를를를를 이용한이용한이용한이용한 전압제어기전압제어기전압제어기전압제어기 

 문헌[44]는 부하전압의 고조파왜곡을 보상하기 위해서 DFT(Discrete Fourier 

Transformation)를 사용한 보상기(compensator)를 제안 하였다. 그림 2.24은 DFT방

법을 이용하여 5차 고조파 왜곡을 보상하는 전압제어기의 구조를 나타낸다. 그

림 2.24에서 보상기는 출력파형에 포함된 특정 고조파 성분의 크기를 DFT을 통

해 산출하고 이것을 출력전압의 실효치를 제어하는 비례적분제어기의 출력에 

전향 보상하는 구조를 갖는다.이 방법의 단점은 출력전압으로부터 고조파의 크

기를 계산 하는데 많은 연산량을 필요로 하고, 불평형부하에 의한 출력전압의 

왜곡은 보상 할 수 없다는 것이다. 또한 그림 2.24에서 정상상태 오차를 영으로 
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하기 위해서는 보상기의 비례적분제어기 출력를 5차 주파수의 교류로 변환할 

때 제어진상각의 정보가 반드시 필요하다.  

 

 

ω

ω

ω

 

그림 2.24 DFT를 이용한 전압제어기 

Fig. 2.24. Block diagram of a voltage controller with DFT compensator.  

 

2.7 반복반복반복반복학습학습학습학습제어기제어기제어기제어기 

  앞에서 분석된 별도의 보상기를 가지고 보상기의 출력을 주 전압제어기에 전

향 보상하는 방법과 비례-공진제어기는 모두 제어진상각의 문제로 인해 정상상

태 오차를 영으로 만들기 어렵다. 이러한 제어진상각의 문제는 유일하게 반복제

어기로 극복 될 수 있다. 즉 인버터 출력전압의 왜곡분이 일정한 주기를 가지고 

반복되는 형태의 주기함수라고 가정하면 이 오차를 메모리에 저장하고 이 오차 

신호에서 제어 진상각을 보정한 신호를 주 전압제어기에 전향 보상하면 정상상

태 오차를 영으로 만들 수 있다. 반복제어기는 주기함수인 오차신호를 메모리에 

저장하는 것 대신 반복학습제어를 통해 순시적으로 보상하는 것이 기본원리이
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다. 그림 2.25은 문헌 [41]에서 제시된 3상 인버터 전압제어를 위한 반복제어기

의 구성도이다. 이러한 반복제어기는 출력전압의 왜곡성분이 주기함수로 표현된

다는 가정하에서 불평형 부하 및 비선형 부하에 의한 전압왜곡을 모두 보상 할 

수 있다는 장점을 갖는다. 그러나 문헌[41]에 나타난 바와 같이 반복되는 오차

의 모델링과정에서 필터 정수에 대한 정보를 필요로 하기 때문에 그 성능이 데

드비트 제어기에서와 같이 필터 정수에 매우 민감하며 정상상태 정착시간

(settling time)이 약 4초 정도로 매우 느리며, 정상상태 오차를 더욱 줄이기 위해

서는 보다 높은 PWM 스위칭 주파수가 요구된다. 한편 무정전 전원장치의 경우, 

안정된 계통전원 대신 발전기가 바이패스 전원으로 사용될 수 있는데 이 경우 

발전기의 출력전원의 출력 주파수가 수초 미만의 주기로 흔들릴 경우 반복제어

기의 성능은 보장할 수 없게 된다. 따라서 출력전압의 위상 안정도 특성이 나쁜 

발전기와의 연계 운전도 고려해야 하는 무정전 전원장치 대해서는 반복제어기

는 실용성 측면에서 문제를 가질 수 있다.  

 

 

 

그림 2.25 3상 PWM 인버터의 반복제어기  

Fig. 2.25. A digital repetitive learning controller for a three-phase UPS inverter. 
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제제제제 3 장장장장 새로운새로운새로운새로운 동기좌표계동기좌표계동기좌표계동기좌표계 전압제어기전압제어기전압제어기전압제어기 설계설계설계설계 

 3.1 제안된제안된제안된제안된 전압제어기의전압제어기의전압제어기의전압제어기의 구성구성구성구성  

 기존 전압제어기의 특성을 분석한 결과, 인버터 전압제어기가 무정전 전원장치

에 적합하게 적용되기 위해서는 다음의 조건을 만족시킬 수 있는 구조의 인버

터 전압제어기를 설계할 필요하다.   

� 불평형 부하 및 비선형 부하에 의한 전압왜곡을 동시에 보상할 수 있

는 구조 

� 제어진상각을 포함한 LC필터의 정수에 대한 정보가 없어도 정상상태

오차를 영으로 만들 수 있는 구조 

� LC필터의 낮은 감쇄비로 인한 출력전압의 진동문제를 해결 할 수 있

는 구조  

� PLL 기능의 구현과 병렬운전이 용이한 구조 

위와 같은 설계목표를 만족시킬 수 있는 새로운 동기좌표 전압 제어기를 그림 

3.1과 같이 제안한다. 그림 3.1의 제어시스템은 크게 시스템의 감쇄비를 증가시

켜 필터 커패시터 출력전압의 진동 및 오버슈트를 감소시키기 위한 인버터전류 

전향보상기, 바이패스전원 및 출력전압의 위상 정보를 연산하기 위한 

DPLL(Digital Phase Locked Loops), 출력전압의 불평형 전압왜곡 보상을 위한 불평

형 부하 보상기, 그리고 고조파 전압 왜곡을 보상하기 위한 비선형 부하 보상기

로 구성된다. 불평형 부하시 그 장점을 취할 수 없는 내부 루프의 전류제어기는 

제거하였으며 이때 제어 시스템의 감쇄비를 증가 시키는 전류제어 게인의 역할

은 인버터전류 전향보상기가 대신 하도록 하였다. 제안된 제어 시스템의 가장 

중요한 특징은 주 전압제어기가 불평형 그리고 3상 비선형 부하 상태에서도 동

기좌표계의 비례-적분 제어기가 3상 평형부하에서와 같이 직류값의 제어신호들

을 가지고 동작함으로써 정상상태 오차를 영으로 만들 수 있다는 것이다.  
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그림 3.1 새로운 동기좌표 전압제어기의 구성 

Fig. 3.1. The proposed new synchronous reference frame controller.  

 

 

 

 

 



 

 

 

- 37 - 

3.2 인버터전류인버터전류인버터전류인버터전류 전향보상전향보상전향보상전향보상기기기기 설계설계설계설계  

3.2.1 전향보상기의전향보상기의전향보상기의전향보상기의 구성구성구성구성 

 그림 3.1에서 인버터 전류 전향보상기의 단상등가 블록도는 그림 3.2와 같다. 

그림 3.2에서 ( ) 0LoadI s = , PWM=1, 그리고 시지연 요소 ( ) 1D s =  이라고 가정하면  

 

*

* 2

( ) ( )

1

1

C C f inv C C f f f

C

C f f f f f inv

V V sC G V V R sL sC

V

V s L C sR C sC G

+ − = +

=
+ + −

        (3.1) 

식(3.1)에서  

[ ( )]inv f fG aR s bL= − +                         (3.2) 

 

로 놓으면 

 
* 2

1

(1 ) (1 ) 1

C

C f f f f

V

V s b L C s a R C
=

+ + + +
            (3.3) 

따라서, 

1 1

1 1

f

c

f fb L C b

ω
ω = =

+ +
                 (3.4) 

1 1

21 1

f f

c f

f

R Ca a

Lb b
ξ ξ

+ +
= =

+ +
               (3.5) 

계수 a와 b를 적절히 정함으로써 2차 응답을 갖는 제어계통의 주파수밴드 cω 및 

감쇄계수 cξ 를 자유로이 설계할 수 있다. 본 연구에서는 식(3.2)의 인버터 전류

의 전향보상게인 ( )
inv

G s 의 미분항을 밴드패스 필터로 구현하여 식(3.6)과 같이 

구성하였다.   
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2 2

2
( )

2

d d
inv f f

d d d

s
G s aR aR

s s

ξ ω
ξ ω ω

= − −
+ +

                   (3.6) 

 여기서 dω = 중심주파수  

식(3.6)의 첫번째 항은 직류게인이 
f

aR 인 밴드패스 필터(Band-pass Filter)이다.  

이산시스템으로 구현하기 위해서 식(3.6)을 Backward Eulor방식으로 s-domain 에

서 z-domain 으로 다음과 같이 변환한다. 즉 (1 ) samps z T z= − 이므로,  

 

2

2 2 2

2 ( )
( )

(1 2 ) 2(1 ) 1

d d samp

inv f

d d samp d samp d d samp

T z z
G z aR

T T z T z

ξ ω

ξ ω ω ξ ω

−
= −

+ + − + +
      (3.7) 

여기서 BPF의 중심 주파수는 LC필터의 공진주파수로 잡고 감쇄비는 1로 하였

다. 즉, 

 d fω ω= , 1dξ =                          (3.8) 
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그림 3.2 인버터 전류 전향보상기의 구성 

Fig. 3.2. The scheme of the current feed-forward compensation. 
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3.2.2 전향보상기의전향보상기의전향보상기의전향보상기의 게인게인게인게인 설계설계설계설계 

 그림 3.2에서 시지연요소 ( ) (2 ) /(2 )d dD s sT sT= − + 로 모델링하고 식(3.3)에서 

1b = 로 놓으면 전압 전달함수는 다음과 같이 표현된다.  

* 2

(2 ) 1

(2 ) ( 1) (2 ) /(2 )

C d

C d f f f f f f d d

V sT

V sT L C s R C s aR C s sT sT

−
= ⋅

+ + + + ⋅ − +
   (3.9) 

a 값에 따른 근궤적을 산출하기 위한 식(3.9)의 특성방정식은 다음과 같이 표현

된다.  

2

3 2

2
1 0

( 2 ) ( 2 ) 2

f f d f f

f f d f f d f f d f f

R C T s R C s
a
L C T s R C T L C s T R C s

− +
+ =

+ + + + +
      (3.10) 

식(3.10)의 이산화 모델에서 a가 영에서 무한대까지 변화할 때의 근 궤적 및 과

도 상태 분석에 대한 결과를 그림 3.3에서부터 그림 3.12에 걸쳐서 나타낸다. 그

림 3.3은 표 2.1의 필터정수에 대한 근궤적이다. 그림 3.3에서 P1지점은 제어기

의 감쇄비가 1이 되는 지점으로 이때의 a 값은 20.4이다. P2는 모든 근이 z평면 

단위원내에 존재 하는 경우의 a 의 최대값으로 이때의 a 값은 약 30이다. 그림 

3.3의 각 지점에서의 과도응답을 그림 3.4와 그림 3.5에 각각 나타낸다. 그림 3.6

은 필터 인덕턴스가 200µH일 경우의 근궤적을 나타낸다. 그림 3.6에서 P1 및 

P2는 근을 반 단원에 존재하게는 a 의 임계 값으로 각각 12.7과 15.6이다. P3는 

제어기의 감쇄비가 1인 지점으로 a 의 값은 24.7이다. 시스템을 안정을 위한 a

의 최대값은 P4의 지점의 값으로 53.9를 나타낸다. 그림 3.7 및 그림 3.8은 그림 

3.6의 각각의 지점에서의 과도응답을 나타낸다. 필터 인덕턴스가 200µH일 경우

는 필터 인덕턴스가 110µH일 경우의 비교해서 z 평면 반 단위원 안에도 근들이 

존재하며 이때 대응되는 a 값의 범위는 약 12 ~ 19정도이다. 그림 3.9는 필터인

덕턴스 값이 300µH 일 때의 결과를 나타내며 그림 3.10 및 그림 3.11은 그림 

3.9의 각 지점에서의 과도응답을 나타낸다. 이 경우 근들이 반 단위원 내에 존

재하게 하는 a 의 범위는 15~30으로 필터 인덕턴스가 200µH 일 경우보다 증가

되는 것을 알 수 있다. 또한 시스템의 안정을 위한 a 의 최대값도 85정도로 필

터 인덕턴스가 110µH 일 때의 25, 그리고 200µH일 경우의 55와 비교해서 증가

되는 것을 알 수 있다.  이상의 결과에서 전류의 전향보상게인에 대한 시스템의 
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안정도는 LC필터의 공진주파수와 관련이 있으며 전향보상 게인은  

(1 )
c f

aς ς≅ + 의 관계를 고려하면   

(1 ) 1c faς ς≅ + <                        (3.11) 

즉  

max

1 f

f

a
ς

ς

 −
<   
 

                        (3.12) 

로 선정하는 것이 시스템의 안정도 측면에서 바람직함을 알 수 있다. 그림3.12

에 그림 3.3, 그림 3.6, 그리고 그림 3.9의 결과를 동시에 나타낸다.  

 

 

 

 

 

 

 



 

 

 

- 41 - 

 

 

그림 3.3 Lf=110µH 인 경우의 게인 a에 대한 근궤적  

Fig. 3.3. Root locus versus feed-forward gain a for Lf=110µH.  
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그림 3.4 그림 3.3의 P1지점에서의 과도응답 

Fig. 3.4. Transient response at P1 shown in Fig. 3.3. 

 

그림 3.5 그림 3.3의 P2지점에서의 과도응답 

Fig. 3.5. Transient response at P2 shown in Fig.3.3. 
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그림 3.6 Lf=200µH인 경우의 게인 a에 대한 근궤적  

Fig. 3.6. Root locus versus feed-forward gain a  for Lf=200µH.  
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그림 3.7 그림 3.6의 P1, P2, P3지점에서의 과도응답 

Fig. 3.7. Transient response at P1, P2 and P3 shown in Fig. 3.6. 

 

 

그림 3.8 그림 3.6의 P4지점에서의 과도응답 

Fig. 3.8. Transient response at P4 shown in Fig. 3.6. 
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그림 3.9 Lf=300µH 인 경우의 게인 a에 대한 근궤적  

Fig. 3.9. Root locus versus feed-forward gain a for Lf=300µH.  
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그림 3.10 그림 3.9의 P1, P2, P3지점에서의 과도응답 

Fig. 3.10. Transient response at P1, P2 and P3 shown in Fig. 3.9. 

 

 

그림 3.11 그림 3.9의 P4지점에서의 과도응답 

Fig. 3.11. Transient response at P4 shown in Fig. 3.9. 
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그림 3.12 게인 a에 대한 근궤적  

Fig. 3.12. Root locus versus feed-forward gain of a.  
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3.2.3 제안된제안된제안된제안된 전압제전압제전압제전압제어기어기어기어기의의의의 출력임피던스출력임피던스출력임피던스출력임피던스 특성특성특성특성  

 그림 3.2의 블록도에서 출력임피던스는 다음과 같이 표현된다.  

2

(1 )( )
( )

( ) (1 ) 1

f fC
O

Load f f f f v

L s a RV s
Z s

I s L C s a R C s K

+ +
= − =

+ + + +
             (3.13) 

즉 부하전류의 외란에 대한 LC필터의 커패시터 전압 응답은 (1 )
f f

L s a R+ +  에 

관련하여 발생된다. 그림 3.13은 여러 가지 a 값에 대한 식(3.13)의 보드선도를 

나타낸다. a 값이 증가 할수록 LC필터의 공진주파수에서 출력임피던스의 최대

값이 작아지고 그 크기는 증가하는 것을 알 수 있다. 또한 그림 3.13의 위상곡

선으로부터 a 값이 증가 할수록 출력임피던스가 점점 저항성분으로 변해가는 

것을 알 수 있다.  즉 (1 ) f fa R Lω+ ≫ 가 되도록 a 를 선정하면 출력임피던스의 

크기는 부하전류의 주파수에 관계 없이 식(3.14)과 같이 표현 된다.   

( ) (1 )O fZ j a Rω ≅ +                      (3.14) 
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그림 3.13 게인 a 값에 대한 출력임피던스의 보드 선도 

Fig. 3.13. Bode diagram of the output impedance versus gain a. 
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3.3 불평형불평형불평형불평형 부하부하부하부하 보상기보상기보상기보상기 설계설계설계설계  

3.3.1 불평형불평형불평형불평형 3상상상상 시스템의시스템의시스템의시스템의 평형평형평형평형 대칭성분대칭성분대칭성분대칭성분  

 상순이 a-b-c인 3상 시스템에서 3상 불평형전압은 대칭좌표법(method of 

symmetrical coordinates)을 이용하여 완벽하게 표현 할 수 있다[90].  

즉 3상 인버터 출력전압이 불평형 상태라고 가정하면 이 출력전압 벡터는 그것

의 영상성분, 정상성분, 역상성분의 합으로 다음과 표현 할 수 있다.  

 
0 p n

C C C C= + +V V V V                       (3.15) 

 여기서 

 , ,
T

c ca cb ccV V V =  V
� � �

, , ,
T

p p p p

C Ca Cb CcV V V =  V
� � �

,  

 , ,
T

n n n n

C Ca Cb CcV V V =  V
� � �

, , ,
T

o o o o

C Ca Cb CcV V V =  V
� � �

 

 

연산자 h를  

 

2

3
1 3

1120
2 2

j

h e j
π

= = = − +�
                      (3.16) 

로 정의하면  

2

3

1 3
1 240 1 120

2 2

1360 1

h j

h

= = − = − −

= =

� �

�

                  (3.17) 

식(3.15)에서 정상성분 및 역상성분은 각각 3상 평형, 대칭성분이므로 b, c상의 

정상성분 전압은 a상의 전압과 주어진 상순으로 120˚의 위상차를 가진다.  

2120

240

p p p

b a a

p p p

c a a

V V h V

V V hV

= − =

= − =

�

�

� � �

� � �                         (3.18) 

역상성분의 전압은 주어진 상순과 반대로 a-c-b상순으로 120˚의 위상차를 가지
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므로 다음과 같이 표현된다.  

2

120

120

n n p

b a a

n n p

c a a

V V hV

V V h V

= =

= − =

�

�

� � �

� � �                         (3.19) 

또한 영상성분은 각상의 전압크기 및 위상이 모두 같으며 다음과 같이 표현된

다. 

 
0 0 0

a b cV V V= =
� � �

                               (3.20) 

그림 3.14은 각 대칭성분의 관계를 나타낸 벡터도이다. 식(3.16)~(3.20)를 이용해

서 식 (3.15)를 행렬로 표현하면  

 

0

2

2

1 1 1

1

1

Ca Ca

p

Cb Ca

n

Cc Ca

C pno

V V

V h h V

V h h V

    
    =    

        

=V MV

� �

� �

� �

                         (3.21) 

여기서  

0

2

2

1 1 1

1

1

Ca

p

pno Ca

n

Ca

V

V h h

V h h

   
   = =   

     

V M

�

�

�
                        (3.22) 

식(3.22)에서 
pno
V 는 평형인 대칭성분 전압벡터, M 은 대칭성분을 불평형 상전

압으로 변환하는 변환 행렬이다.  따라서 식(3.22) 로부터 대칭성분 전압벡터는  

1

pno C

−=V M V                              (3.23) 

여기서  

1 * 2

2

1 1 1
1 1

1
3 3

1

h h

h h

−

 
 = =  
 
 

M M                      (3.24) 



 

 

 

- 51 - 

따라서 대칭 성분의 전압은  

0

2

2

1 1 1
1

1
3

1

ca ca

p

ca cb

n

ca cc

V V

V h h V

V h h V

    
    =    

        

� �

� �

� �
                     (3.25) 

식(3.25)에 식(3.23) 및 식(3.24)를 대입하면 3상 평형의 대칭성분인 정상성분 및 

역상성분은 다음과 같이 표현 된다.  

2

2

2

1
1

1
3

1

p

Ca Ca

p

Cb Cb

p

Cc Cc

V h h V

V h h V

V h h V

    
    

=    
    

    

� �

� �

� �
                   (3.26) 

2

2

2

1
1

1
3

1

n

Ca Ca

n

Cb Cb

n

Cc Cc

V h h V

V h h V

V h h V

    
    

=    
    

    

� �

� �

� �
                   (3.27) 

 

3.3.2 정상성분정상성분정상성분정상성분 및및및및 역상성분역상성분역상성분역상성분 검출을검출을검출을검출을 위한위한위한위한 디지털디지털디지털디지털 필터필터필터필터 설계설계설계설계 

 식(3.26) 및 식(3.27)는 각각 식(3.28)과 식(3.29)과 같이 풀어서 표현 할 수 있다.  

1 1/ 2 1/ 2 0 1 1

1/ 2 1 1/ 2 1 0 1

1/ 2 1/ 2 1 1 1 0

1 1

3 2 3

p

Ca Ca Ca

p

Cb Cb Cb

p

Cc Cc Cc

V V V

V V V
j

V V V

− − −

− − −

− − −

= −

        
        
        
                

� � �

� � �
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      (3.28) 

1 1/ 2 1/ 2 0 1 1

1/ 2 1 1/ 2 1 0 1

1/ 2 1/ 2 1 1 1 0

1 1

3 2 3

n

Ca Ca Ca

n

Cb Cb Cb

n

Cc Cc Cc

V V V

V V V
j

V V V

− − −

− − −

− − −

=

        
        +        
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� � �

� � �

� � �

      (3.29) 

이때 식(3.28)의 정상성분과 식(3.29)의 역상성분은 각각 그림 3.15 및 그림 3.16

과 같은 구조의 디지털 필터로 구현 할 수 있다. 식(3.28) 및 식(3.29)의 j  는 

90 ° 위상 지연을 의미하므로 다음과 같이 올패스 필터(all-pass filter)로 구현할 

수 있다 

( ) ( )s
delay C

s

s
V s V s

s

ω
ω

−
= −

+
                       (3.30) 
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그림 3.15 및 그림 3.16 최종출력은 3상 평형이므로 각각 a-b-c상순으로 회전하

는 동기좌표계와 그것과 역상순으로 회전하는 동기좌표계를 사용하여 다음과 

같이 변환하면.  

( )p p

cdq abcT tω=V V                          (3.31) 

( )n n

cdq abcT tω= −V V                         (3.32) 

여기서 T는 변환행렬로써 다음과 같이 정의된다.  

2 4
cos cos( ) cos( )

3 3

2 2 4
( ) sin sin( ) sin( )

3 3 3

1 2 1 2 1 2

T

π π
θ θ θ

π π
θ θ θ θ

 − − 
 
 = − − − − − 
 
  
 

                 (3.33) 

여기서 중요한 사실은 정상성분 및 역상성분은 3상 평형으로 표현되므로 식

(3.31) 및 식(3.32)의 출력은 직류값으로 나타난다는 것이다. 결과적으로 부하전

압의 불평형분은 그림 3.15 및 그림 3.16의 디지털 필터와 동기좌표 변환을 통

해 등가 직류값으로 변환될 수 있다.   
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(a)영상성분               (b)정상성분                 (c)역상성분 

 

그림 3.14 불평형 3상 전압의 대칭성분 

Fig. 3.14. The symmetrical components of the unbalanced three phase voltage.  
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그림 3.15 정상성분 검출을 위한 디지털 필터 

Fig. 3.15. Digital Filter for measuring the positive sequence components of unbalanced three phase 

voltage. 
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그림 3.16 역상성분 검출을 위한 디지털 필터  

Fig. 3.16. Digital Filter for measuring the positive sequence components of unbalanced three phase 

voltage. 
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3.3.3 불평형불평형불평형불평형 부하부하부하부하 보상기보상기보상기보상기  

 그림 3.17는 그림 3.15 및 그림 3.16에 나타난 디지털 필터와 동기좌표계를 사

용하여 불평형 부하시의 전압왜곡을 보상하는 불평형 전압왜곡을 보상하기 위

한 제어 구성도를 나타낸다. 이미 언급한 바와 같이 식(3.31) 및 식(3.32)는 각각 

직류값이므로 그림 3.17의 PI 전압제어기는 직류값을 가지고 동작하게 되어 비

록 그 제어대역폭이 작아도 정상상태 오차가 없는 성능을 발휘할 수 있다. 결과

적으로 그림3.17의 전압제어기는 제어대역폭이 매우 낮아도 불평형 부하에 의한 

역상성분의 전압왜곡을 완벽하게 보상 할 수 있다. 
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그림 3.17 불평형 부하보상을 위한 동기좌표계 전압제어기  

Fig. 3.17. Proposed synchronous reference frame controller for compensation of  

unbalanced voltage distortion. 



 

 

 

- 55 - 

3.4 비선형비선형비선형비선형 부하부하부하부하 보상기보상기보상기보상기 설계설계설계설계  

 일반적으로 인버터 출력전압에 n차 고조파 성분이 포함되어 있으면 이것을 동

기좌표계로 변환할 때 n차 고조파 성분은 (n±1)차의 맥동분으로 나타난다. 반

대로 동기좌표계 전압제어기의 출력에 n 차의 고조파 성분이 존재하면 이를 역

변환한 전압기준치 파형에는 (n±1)차 고조파가 중첩되게 된다. 예를 들면 5차 

고조파분이 포함된 출력전압을 동기좌표계로 변환하면 6차의 맥동성분을 갖는 

직류분으로 변환되고 이때 전압제어기의 제어대역이 이 맥동분의 주파수 보다 

충분히 크지 않으면 이 맥동분은 제거되지 못하고 결과적으로 출력전압에 5차 

또는 7차 고조파 성분을 이 생기게 한다. 이러한 문제를 해결하기 위한 비선형 

부하보상기를 그림 3.18과 같이 제안한다. 비선형 부하에 의한 고조파 전압왜곡

을 불평형 부하 보상기에서와 같이 맥동성분이 없는 직류값으로 얻기 위하여 

밴드패스 필터를 갖는 동기좌표계 변환기를 사용하였다.  

전압지령치와 출력전압으로부터 출력전압에 포함된 고조파분은 다음과 같이 구

해진다.  

*

h C Cv v v= −                        (3.34) 

보상이 필요한 임의의 고조파 왜곡분은 다음과 같이 검출한다. 
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1 2
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                       (3. 35) 

( )
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( )
(1 ) 1kdq

n

h

T s
V K T n t V

T s T s
ω= ⋅ −

+ +
                      (3. 36) 

식(3.35) 및 식(3.36)은 각각 보상하려는 고조파 성분의 정상성분 및 역상성분을 

의미하며, n은 보상하려는 고조파이 주파수를 의미한다. 불평형 부하보상기에서

와 마찬가지로 식(3.35) 및 식(3.36)의 출력값은 직류값이므로 보상기내의 비례적

분제어기는 정상상태오차를 영으로 할 수 있다. 또한 직류값으로 동작하는 동기

좌표계의 고유한 특성에 의해서 d-q축 전압제어기의 출력은 정상상태 오차를 영

으로 하기 위한 위상정보를 가지고 있으므로 시간지연 보상을 위한 별도의 위

상각 정보를 필요치 않는다.  
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그림 3.18 비선형 부하 보상을 위한 동기좌표계 전압제어기  

Fig. 3.18. Proposed synchronous reference frame controller for compensation of  

harmonic voltage distortion. 

 

3.5 PLL 설계설계설계설계 

 문헌 [61]은 동기좌표계를 사용하여 고성능 디지털 PLL을 구현할 수 있음을 

보였다. 본 연구에서 그림3.1의 DPLL은 그림 3.15의 정상성분 검출을 위한 디지

털 필터를 이용하여 그림 3.19와 같이 매우 쉽게 구성된다. 일반적으로 무정전 

전원장치에서의 PLL은 실제 전원의 전기각을 검출하는 것뿐 만 아니라 보상 전

압의 기준 위상을 만들어주는 데에도 그 의의가 있다. 만약 전원 전압에 사고가 

일어난 경우 PLL이 그 영향을 받아 출력 위상이 변해 주파수가 변동하게 된다

면 그것은 주파수 변화에 민감한 부하의 경우 안 좋은 영향을 끼칠 수 있다. 따

라서 출력 전압의 주파수의 변동률을 최소화 하는 것이 필요하다. 그러나 기존

의 PLL은 전원 전압의 주파수가 변동할 경우 출력 전압의 주파수도 변하게 된
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다. 만일 기존의 PLL을 이용하여 주파수 변동의 효과를 최소화 하려면 제어기

의 이득(gain)을 낮추어서 구현할 수 있다. 그러나 이와 같은 방법은 PLL의 동

특성을 저하시키게 된다. 이러한 문제를 개선하기 위해서 그림 3.19의 PLL을 위

한 비례-적분제어기에 주파수 제한기(limiter)와 안티 와인드업(anti-wind up)을 추

가하였다. 주파수 제한기는 전원 주파수 변동률을 일정한 범위 내에서 제한하는 

기능을 수행한다.  안티 와인드업은 제어기 출력신호의 미분을 보상하여 제어기

의 포화를 방지하는 역할을 한다.  

 기존의 방법과 주파수를 제한한 방법의 차이를 알아보기 위하여 표 3.1과 같은 

조건에서 모의 시험을 수행하였다. 그림 3.20과 같이 모의 사고가 일어난 경우 

무정전 전원장치의 인버터 출력전압은 그림 3.21과 같다. 그림 3.22는 보상이 일

어나는 과정중의 인버터 출력전압의 주파수를 나타낸 것이다. 그림에서 보는 것

처럼 보상의 시작 부분과 끝 부분에서 주파수 변동이 일어나는 것을 알 수 있

다. 이러한 주파수 변동은 제한해야 할 필요가 있다. 그림 3.23은 그림 3.19의 

PLL을 이용한 결과이다. 그림 3.22에서 보는 것처럼 기존의 PLL은 보상의 시작

과 끝부분에서 주파수 변동이 크게 나타나는데 비하여 그림 3.23의 제안된 PLL

은 제한한 주파수 대역인 59.4~60.6Hz 에서 주파수가 제한되어 있음을 알 수 있

다. 제안된 PLL을 이용할 경우 정상 상태에서 제어기 입력이 변동하더라도 동

특성이 저하되지 않아 주파수 범위가 제한된 상태에서 손실을 최소화 하며 안

정된 출력 전압을 낼 수 있다. 또한 정전 모드 에서 동기 투입 모드로 들어갈 

경우 출력 전압이 제한된 주파수 범위 내에서 전원 전압과 동기가 맞추어 지므

로 별도의 알고리즘 없이 간단히 전원 전압과 동기 시킬 수 있다. 따라서 이와 

같은 PLL은 무정전 전원장치에 매우 적합하다고 볼 수 있다.  

 



 

 

 

- 58 - 

saV

sbV

scV

p
saV
p
sbV
p
scV

( )bT θθθθ

sdV

sqV

0=*
sdV

bθθθθ

bθθθθ

bωωωω

 

 

그림 3.19 DPLL 구성 

Fig. 3.19. Configuration of DPLL 

 

 

표 3.1 모의시험 조건 

Table. 3.1 Test condition for PLL 

� 실행 시간 : 0.0~0.6sec 

� 전원 전압 Peak 값 : 310V 

� 사고 발생 시간 : 0.2~0.44sec(15주기) 

� 사고 조건 : 20%의 B상 sag , B상 55도, C상 -20도의 phase jump 발생  

 

 

 

 

그림 3.20 모의 사고가 발생한 전원 전압 

Fig. 3.20. Failed utility voltage source. 
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그림 3.21 보상된 부하 전압 

Fig. 3.21. The inverter output voltage in UPS. 
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그림 3.22 기존의 PLL을 이용한 경우의 인버터 출력전압의 주파수 

Fig. 3.22. The frequency of the inverter output voltage in conventional PLL method.   
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그림 3.23 개선된 PLL을 이용한 경우의 부하 전압의 주파수 

Fig. 3.23. The frequency of the inverter output voltage in proposed PLL method. 
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3.6 병렬운전병렬운전병렬운전병렬운전 전전전전압제어기압제어기압제어기압제어기 설계설계설계설계   

 무정전 전원장치는 신뢰성을 높이기 위한 이중화(redundancy)의 목적으로 또는 

용량 증대의 목적을 위해서 무정전 전원장치의 병렬운전은 필수적이다. 무정전 

전원장치의 병렬운전의 핵심기술은 병렬 운전되는 각각의 인버터간에 순환전류

가 흐르지 않도록 하는 것이다. 다시 말하자면 병렬 운전되는 인버터가 각각의 

출력전류를 모두 부하로 흐르게 하여 병렬 운전되는 각각의 인버터가 부하를 

서로 균등하게 부담하는 것이다. 병렬 운전되는 인버터의 출력전압을 정현파라

고 가정하면 인버터 사이의 흐르는 순환전류는 각 인버터 출력전압의 위상 또

는 전압의 크기의 차이에 의해서 발생하는데 이것을 기본파 순환전류라고 정의

한다. 이러한 기본파 순환전류를 최소화 시키기 위해서는 각 인버터 출력전압의 

위상 및 크기의 동기화가 매우 중요하다.  

 한편 기존의 연구에서는 시도되지 않았지만 인버터 병렬운전시 해결해야 할 

또 다른 과제는 각각의 인버터 PWM (Pulse Width Modulation) 출력 파형의 비동

기로 인해 흐르는 순환전류(고조파 순환전류라고 정의한다)를 제거하는 것이다. 

이러한 고주파 순환전류는 부하전류 검출 할 때 옵셋 문제를 야기시키고 기본

파 순환전류 제거를 위한 병렬제어기의 성능을 저하시킬 뿐 만 아니라 

EMC/EMI 문제를 발생시킨다.  

 본 장에서는 제안된 인버터 전압제어기를 사용한 3상 인버터 병렬운전 및 병

렬운전 제어기의 설계에 대해서 기술하고 PWM출력파형의 비동기로 인한 고조

파 순환 전류를 제거하기 위한 간단하고 효과적인 PWM 동기 방법을 제안한다. 

 

3.6.1 순환전류의순환전류의순환전류의순환전류의 특성특성특성특성 분석분석분석분석 

 병렬 운전되는 인버터의 등가회로는 그림 3.24와 같이 나타난다. 인버터1 및 

인버터2의 각각의 출력전압을 
1inv

v , 
2inv

v 라고 하고, 인버터 전류를 각각 
1inv

i , 

2inv
i , 각각의 LC필터의 커패시터전류를 

1C
i , 

2C
i 각각의 부하전류를 

1Load
i , 

2Load
i  

부하전압을 
Load
v , 그리고 각각의 필터 커패시터를

1f
C , 

2f
C  필터리액터 임피던

스 
1L

Z , 
2L

Z 라고 하면 그림 3.24는 다음과 같은 회로방정식으로 표현된다.  
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1 2L L L
Z Z Z= = , 

1 2f f f
C C C= = 라고 가정하면 식(3.37)에서  

1 2
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2
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L
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L
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i i
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i i
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−
− =
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+ =

                      (3.41) 

그리고 식(3.40)에서 

 1 2

1
( 2 )inv inv f Load

Load

i i j C v
Z

ω+ = +                   (3.42) 

식(3.41) 및 식(3.42)에서 부하전압은 다음과 같다.  
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+
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그림 3.24 병렬운전 인버터의 등가회로 

Fig. 3.24. The equivalent circuit of a parallel connected inverter system.  

 

식(3.37)~식(3.43)으로부터   

1 2
1

1 2
2

1 1
2

2 2

1 1
2

2 2

inv inv
inv Load f

L Load

inv inv
inv Load f

L Load

v v
i v j C

Z Z

v v
i v j C

Z Z

ω

ω

 −
= + + 

 

 −
= − + + 

 

          (3.44) 

식(3.44)은 각각의 인버터 출력전류는 부하전류분과 순환전류분으로 구성되어 

있음을 알 수 있다. 이때 순환전류는 다음과 같이 표현된다.  

1 2

2

inv inv
cir

L

v v
i

Z

−
=                             (3.45)  

결과적으로 병렬운전시에 순환전류의 특성은 전적으로 LC필터의 필터리액터 임

피던스에 따라 좌우된다는 것을 알 수 있다.  

 식(3.45)에서 인버터 출력전압이 식(3.46)와 같이 기본주파수만을 갖는 순수 정

현파이고 
2inv

v 가 
1inv

v 보다 크기는 ∆V  만큼 작고 위상은 δ 만큼 뒤진다고 가정

하면  

1 m1

2 m2 m1

V cos

V cos( ) (V ∆V)cos( )

inv b

inv b b

v t

v t t

ω

ω δ ω δ

=

= − = − −
           (3.46) 

이에 대응하는 전압벡터는 다음과 같이 표현된다.  
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0

1 m1 m1

2 m2 m1

V 0 V

V (V V)

j

inv

j

inv

V e

V e δδ −

= ∠ =

= ∠− = − ∆

�

�                        (3.47) 

이때 순환전류 벡터
cir
I
�

는 다음과 같이 표현된다.  

 m1 m1V (V ∆V)

2( ) 2( )

j

d
cir

f f f f

Ve
I

R j L R j L

δ

ω ω

→
−− −

= =
+ +

�
              (3.48) 

 여기서 dV
�
= 인버터간 전압차이 벡터 

식(3.48)에서 순환전류 
cir
I
�

는 
d
V
�

보다 vϕ  만큼 뒤진다.  

 
1tan

f

v

f

L

R

ω
ϕ −= −                            (3.49) 

식(3.48)의 순환전류는 인버터전압간의 크기 및 위상차에 의해 다음과 같은 특

성을 갖는다.  

 

가가가가) 위상은위상은위상은위상은 같고같고같고같고 크기만크기만크기만크기만 다른다른다른다른 경우경우경우경우(
m1 m2

δ=0, V V≠ ) 

( m1 m2δ=0, V V≠ )의 조건을 식(3.48)에 대입하면 순환전류는 다음과 같이 표현

된다. 

   
∆V

2( )
cir

f f

I
R j Lω

=
+

�
                         (3.50) 

식(3.50)의 전압벡터도를 그림 3.25에 나타낸다. 이 경우에는 
d
V
�

은 
1inv

V
�

과 동상

이며 순환전류 
cir
I
�

는 
1inv

V
�

보다 vϕ 만큼 뒤진다. 만약 출력임피던스가 순수 저항

성분 ( 0
f

Lω = )이면 하면 순환전류는 
1inv

V
�

과 동상이 되어 유효분의 전류가 되며, 

출력임피던스가 순수 인덕턴스 성분( 0
f

R = ) 이면 순환전류는 
1inv

V
�

보다 90° 뒤

지게 되어 무효분이 된다.  

나나나나) 크기는크기는크기는크기는 같고같고같고같고 위상만위상만위상만위상만 다른다른다른다른 경우경우경우경우(
m1 m2

0, V Vδ ≠ = ) 

(
m1 m2

0,V Vδ ≠ = )의 조건을 식(3.48)에 대입하면 순환전류는 다음과 같이 표현된

다. 
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  m1 m1V V

2( )

j

cir

f f

e
I

R j L

δ

ω

−−
=

+

�
                         (3.51) 

식(3.51)에서 δ 가 매우 작다고 가정하면 은 다음과 같이 표현할 수 있다.  

 m1 m1 m1 m1V V cos V sin V sin

2( ) 2( )
cir

f f f f

I
R j L R j L

δ δ δ
ω ω

− +
= ≅

+ +

�
          (3.52) 

식(3.52)의 전압벡터도를 그림 3.26에 나타낸다. 이 경우에는 
d
V
�

는 
1inv

V
�

보다 90° 

진상이다. 따라서 식(3.52)의 순환전류는 출력임피던스가 순수 저항성분이면 

1inv
V
�

보다 90° 앞선 무효성분의 순환전류가 되며 반대로 출력임피던스가 순수 리

액턴스 성분이면 
1inv

V
�

과 동상인 유효성분의 전류가 된다.  

 식(3.50) 및 식(3.52)로부터 출력전압의 크기만 다른 경우에 순환전류는 ∆V 에 

비례하는 반면에 위상이 다를 경우에는 
m1

V sinδ 에 비례한다. 따라서 출력전압

의 위상차로 인해 흐르는 순환전류가 전압의 크기차이로 인한 순환전류보다 훨

씬 심각한 영향을 준다는 것을 알 수 있다.   

 한편 식(3.50) 및 식(3.52)에서 LC필터의 출력임피던스가 순수 리액턴스 성분이

라고 가정하면 전압차이로 인한 순환전류는 출력전압과 90° 뒤지게 되어 무효

전력을 발생하게 되며, 반대로 위상차이로 인한 순환전류는 출력전압과 동상이 

되어 유효분의 전력을 발생한다. 기존의 인버터 병렬 제어방법에서는 이와 같이 

출력임피던스를 순수 리액터라고 가정하여 순환전류로부터 유효 및 무효전력을 

계산하여 무효 전력분은 출력전압에 대한 전압기준의 크기를 가감하고 반대로 

유효전력분은 전압기준의 위상을 조정하였다. 그러나 일반적으로 무정전 전원장

치용 인버터의 경우 LC필터의 리액턴스는 약 0.02~0.03p.u. 정도의 실제 저항분

을 가지므로 기존의기존의기존의기존의 방법은방법은방법은방법은 순환전류를순환전류를순환전류를순환전류를 완전히완전히완전히완전히 제거하지제거하지제거하지제거하지 못하는못하는못하는못하는 문제를문제를문제를문제를 가진다가진다가진다가진다.   
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그림 3.25 인버터 출력전압 및 순환전류 벡터도 (전압크기차이만 존재하는 경우) 

Fig. 3.25. Vector diagram of the inverter output voltage and the circulation current in case of the  

voltage magnitude error. 
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그림 3.26 인버터 출력전압 및 순환전류 벡터도 (위상차만 존재하는 경우) 

Fig. 3.26. Vector diagram of the inverter output voltage and the circulation current in case of the  

voltage phase error. 
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3.6.2 병렬운전을병렬운전을병렬운전을병렬운전을 위한위한위한위한 전압제어기전압제어기전압제어기전압제어기 설계설계설계설계  

 제안된 전압제어기의 경우 필터리액터의 임피던스는 다음과 같다.   

( ) (1 )L f fZ j a R j Lω ω= + +                        (3.53) 

기본파 주파수 대역에서 식(3.53)은. 다음과 같이 표현된다.  

(1 )L f b fZ a R j Lω= + +                           (3.54) 

따라서 제안된 전압제어기를 병렬운전에 적용할 경우에 순환전류는 다음과 같

이 나타난다.  

2(1 ) 2

d
cir

f b f

V
I

a R j Lω
=

+ +

�
�

                     (3.55) 

한편 식(3.54)에서 a를 충분히 크게 선정하면  

(1 ) f fa R j Lω+ >>                            (3.56) 

가 되어 필터리액터 임피던스는 식(3.57)과 같이 순수 저항으로 나타나게 되며 

(1 )L fZ a R≅ +                               (3.57) 

이 경우의 순환전류를 _cir aI
�

라고 하면 다음과 같다.  

_
2(1 )

d
cir a

f

V
I

a R
=

+

�
�

                           (3.58) 

식(3.58)의 순환전류는 전압차이의 벡터와 동상이므로 인버터간에 전압크기의 

차이가 발생 할 때는 유효분 전력을 발생시키고 위상차가 발생할 때는 무효분

의 전력을 발생시키게 된다. 이와 같은 관계를 그림 3.27에 벡터도로 나타낸다. 

그림 3.28과 그림 3.29는 제안된 제어기의 병렬운전시 전압차 및 위상차이가 발

생시 인버터 전류 전향 보상게인값에 따른 발생되는 순환전류 특성을 나타낸다. 

한편 제안된 전압제어기의 경우에 a 값에 따른 식(3.54)의 크기는 그림 3.30에 

나타난 바와 같이 a 값이 증가할수록 그 크기가 증가하는 형태를 갖는다. 예를 

들면 그림 3.29에서 ( a =10) 정도로 선정하여도 필터 인덕터의 임피던스가 약 7

배 이상 증가한다. 결과적으로 a를 적정히 선정하면   
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(1 ) / 2Oi f LoadZ a R Z= + ≫                        (3.59) 

이 되어서 기존 전압제어기에 비해 인버터간에 흐르는 순환전류가 더 억제되게 

된다.  

 앞에서 분석한 결과를 바탕으로 제안된 전압제어기의 병렬운전을 위한 기본파 

순환전류 제어기를 그림 3.31과 같이 구성 된다. 병렬 운전되는 각각의 인버터

는 자신의 부하전류를 식(3.60)과 같이 동기좌표계로 변환하여 CAN 통신을 통

해 다른 장비에 전송하며, 각각의 인버터는 이들 전류를 모두 더하여 공통의 부

하단에 흐르는 전 부하전류를 산출한다. 이때 각각의 인버터가 공급해야 할 부

하전류 
*

Load dq
I 는 식(3.61)와 같이 계산되며 실제로 흐르는 순환전류는 식(3.62)와 

같이 연산한다. 이러한 구조는 순환전류의 연산을 위한 전부하전류를 검출하기 

위해서 부하단에 별도의 전류센서를 설치할 필요가 없기 때문에 상품적 가치를 

향상 시킨다. 그림 3.30의 순환전류제어기는 그림 3.1에서 제안된 제어기의 상위

에 위치하며 그림 3.31과 같다. 

( )Load dq b LoadI T Iθ=                           (3.60) 

여기서 , ,
T

Load dqo Load d Load q Load oI i i i =   , , ,
T

Load Load a Load b Load cI i i i =    

*

( )

1

n

Load dq Load n dq

n

I I n
=

=∑                        (3.61) 

 여기서 n = 병렬운전 인버터 대 수  

*

cir dq Load dq Load dqI I I= −                        (3.62) 
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smallδ ≅
DV
�

2CV
�

1CV
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                   (a) 전압크기만 있는 경우              (b) 위상차이만 있는 경우 

 

그림 3.27 제안된 전압제어기의 순환전류 벡터도  

Fig. 3.27. The ouput voltages and the circulating current vector diagram for the proposed voltage 

controller.  

 

그림 3.28 전압차이에 의한 순환전류 

Fig. 3.28. The magnitude of the circulation current by voltage magnitude difference in the proposed 

control system.  
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그림 3.29 위상차이에 의한 순환전류 

Fig. 3.29. The magnitude of the circulation current by voltage phase difference in the proposed 

control system. 

 

그림 3.30 제안된 전압제어기의 출력 임피던스 특성 

Fig. 3.30. The output impedance characteristics versus gain a in the proposed controller. 
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n
1

cirPK

n
1

cirPK
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( )d1Loadi
dciri

*
dLoadi

( )d1Loadi
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그림 3.31 제안된 기본파 순환전류제어기 

Fig. 3.31. Proposed control scheme for elimination of the circulation current. 
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=
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∑
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그림 3.32 병렬 제어시스템의 전압제어기 구성도 

Fig. 3.32. Proposed control system for parallel operation of inverter system. 

 

 

 



 

 

 

- 71 - 

3.6.3 고조파고조파고조파고조파 순환전류순환전류순환전류순환전류 및및및및 PWM 동기동기동기동기 

 그림 3.24에서 인버터 출력전압 
1inv

v , 
2inv

v 는 실제적으로는 인버터로부터 출력

되는 PWM 전압파형이다. 병렬 운전되는 인버터는 고유의 DSP 제어보드를 가

지는데 이들 각각의 DSP 보드의PWM 발생을 위한 인터럽트 신호는 서로 시간

오차를 가지고 발생 한다. 이로 인해 인버터 출력 PWM 전압파형은 비동기화 

되며 따라서 샘플링 시간마다 2
dc
V 크기의 전압차이 발생하고 이로 인해 인버터

간에는 스위칭 주파수를 갖는 고조파 순환전류가 흐르게 된다. 그림 3.33는 각

각의 인버터간 PWM 비동기로 인한 고주파 순환전류를 나타낸다. 이러한 PWM 

비동기에 의한 고조파 순환전류는 병렬로 연결된 인버터간에 흐르게 되어 

EMI/EMC문제를 발생시킨다. 한편 PWM 비동기시 인버터 각각의 부하전류에는 

고조파 순환전류가 포함돼서 흐르고 그림 3.31의 제어기는 이러한 상황에서 식

(3.62)와 같이 순환전류를 연산한다. 이때 각각의 부하전류에 포함된 고조파 순

환전류의 영향으로 샘플링 상태에 따라 식(3.64)에 의해 계산된 순환전류는 오

차를 가질 수 있다. 이러한 영향을 다음 장의 모의실험에서 상세히 분석하였다. 

결과적으로 PWM 비동기화에 의한 고조파 순환전류는 EMI/EMC문제를 발생시

킬 뿐 만 아니라 정확한 부하분담 제어에 있어 외란으로 작용 할 수 있기 때문

에 최소화 시킬 필요가 있으며, 최소화 시킬 수 있는 유일한 방법은 각각의 인

버터의 PWM 출력을 동기화 시키는 것이며 이를 위한 동기화 기법을 다음과 

같이 제안한다.  
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그림 3.33 PWM 비동기화로 인한 고조파 순환전류 발생 

Fig. 3.33. The harmonic circulation current by PWM non-synchronization. 

 

 그림 3.34은 각각의 DSP 보드로 제어되는 3상 인버터의 병렬운전 구성도이다. 

편의상 INVETER 1을 마스터, 그리고 INVERTER 2를 슬래이브라고 명명한다.  

그림 3.35은 마스터 및 슬래이브 인버터가 PWM 발생을 위한 DSP 내부의 PWM 

타이머 인터럽트 주기를 나타낸다. 여기서 
_PWM M

T , 
_PWM S

T 은 각각 마스터 DSP

및 슬래이브 DSP의 TPR (Timer Period Register)에 저장되는 값이고 
PR
T 는 PWM 

주기이다. 마스터의 언더플로우 인터럽트가 발생하는 시점을 m, (m+1) ⋅ ⋅ ⋅로 나

타냈으며 슬래이브의 경우에는 s, (s+1) ⋅ ⋅ ⋅로 표시하였다. 그림에서 나타난 바와 

같이 슬래이브의 언더플로우 인터럽트가 마스터 보다 
SM
T 만큼 지연되어 발생한

다고 가정하였다. 마스터와 슬래이브 DSP는 DSP TMS320F2812내부에 내장된 

CAN (Controller Area Network) 모듈을 통해 연결되어 병렬운전에 필요한 각각의 

전압, 전류 그리고 각종 고장정보를 통신을 통해 공유한다. 마스터 DSP는 PWM 

타이머의 언더플로우 인터럽트가 발생하면(m시점)에서 TCR(Transmit Control 

Register)의 TCR(transmission Request Set) 비트를 1로 만들어 CAN 송신 인터럽트
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를 발생시킨다. 이 시점에서 그림 3.36의 데이터 프레임이 슬래이브로 전송한다. 

이때 데이터 프레임의 전송시간은 식(3.67)과 같이 미리 정해진다.  

_ _comm d tx data d rxT T T T= + +                           (3.67) 

여기서 _d txT , _d rxT 는 각각 마스터 DSP의 송신 인터럽트 및 슬래이브 DSP의 

수신 인터럽트 지연시간이며 dataT 는 데이터 프레임의 전송시간을 의미한다. 본 

논문의 경우 송수신 지연시간은 각각 5µs 및 6µs 이며 데이터프레임은 그림 

3.36에서와 같이 76비트이고 통신속도는 1MBPS이므로 76µs 이다. 슬래이브 

DSP의 CAN 모듈은 데이터 프레임을 전부 수신하면 수신 인터럽트를 발생시키

고 이때 슬래이브 수신 인터럽트 루틴은 PWM 타이머 카운터 현재 값 
cnt
T 를 

메모리에 저장한다. 수신인터럽트가 발생한 시점과 마스터 DSP의 PWM 타이머 

카운터의 언더플로우 인터럽트 발생시점 사이의 시간 rMT 은 다음과 같으므로 

rM PR commT T T= −  _( )xM pwm Mt T<                          (3.68)  

마스터 DSP의 타이머 언더플로우 인터럽트와 슬래이브 DSP 타이머 언더플로우 

인터럽트의 지연시간 
SM
T 는 다음과 같이 연산된다.  

SM cnt rMT T T= +                                (3.69) 

식(3.69)의 결과에 따라 슬래이브 DSP는 자기의 PWM 타이머 인터럽트가 마스

터 DSP의 타이머 인터럽트보다 앞서는지 아니면 뒤지는지를 판단하고 만약 앞

서면 슬래이브의 타이머 피리어드 레지스터 TPR의 값을 1씩 증가시키고 반대로 

뒤지면 1씩 감소시킨다. 그림 3.37 및 그림 3.38은 각각 슬래이브 PWM 타이머

의 업카운팅 (counting upward) 및 다운 카운팅 (counting downward) 모드에서 

CAN 수신 인터럽트 발생했을 때 모든 경우의 
SM
T 을 나타낸다. 그림 3.39은 

PWM 동기화를 위해 슬래이브 DSP의 수신 인터럽트 루틴에서 수행되는 제어 

프로그램의 플로우 차트를 나타낸다.  
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그림 3.34 각각의 DSP 보드로 제어되는 인버터 병렬운전 시스템 

Fig. 3.34. Configuration of DSP controlled parallel inverter system. 
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그림 3.35 DSP 보드의 PWM 발생 및 CAN 통신 주기  

Fig. 3.35. PWM Timer interrupts cycle and CAN communication cycle. 

 

 

 

 

그림 3.36 CAN 버스상의 Data 프레임  

Fig. 3.36. The data frame on CAN bus. 
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그림 3.37 슬래이브 업 카운팅 모드에서의 CAN 수신 인터럽트 발생 

Fig. 3.37. PWM interrupts cycle in upward counting mode of the slave PWM timer. 
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그림 3.38 슬래이브 다운 카운팅 모드에서의 CAN 수신 인터럽트 발생 

Fig. 3.38. PWM interrupts cycle in downward counting mode of the slave PWM timer. 

 

 

 



 

 

 

- 78 - 

rMcntsM TTT +=

TTPR SPWM ∆−← _

rMcntsM TTT +=

SPWMTPR _←TTPR SPWM ∆+← _

 

 

그림 3.39 PWM 동기화를 위한 프로그램 플로우 차트  

Fig. 3.39. Flow chart of CAN receive interrupt routine for PWM synchronization. 
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제제제제 4 장장장장 모의모의모의모의 실험실험실험실험 

 제안된 전압제어기의 타당성 검증을 위한 컴퓨터 모의 실험 결과에 대해서 기

술한다. 먼저 인버터 전류 전향보상의 결과에 대해서 기술하며, 불평형부하 및 

비선형부하상태에서 제안된 제어기의 전압왜곡 보상특성에 대한 결과에 대해서 

기술한다. 인버터 출력전압을 보상함에 있어서, 출력전압의 전압왜곡 검출을 위

해 본 논문에서 제안한 디지털 필터의 성능을 관찰하고, 제안된 보상기의 비례-

적분제어기가 불평형 및 비선형 부하상태에서도 직류값을 가지고 동작함으로써 

정상상태 오차를 영(zero)으로 만들 수 있는지에 대해서 관찰 하였다. 마지막으

로 병렬운전시 병렬운전되는 각각의 인버터가 비동기화된 PWM 출력전압을 발

생하는 경우, 비동기화된 각각의 PWM 전압이 병렬운전 제어 시스템에 미치는 

영향을 모의 실험을 통해 관찰한다.  

4.1 인버터인버터인버터인버터 전류전류전류전류 전향보상전향보상전향보상전향보상 

 모의 실험은 MatlabV7.1을 사용하여 그림 4.1과 같이 구성하였다. 제어시스템은 

Ts의 샘플링 주기를 갖는 이산 제어계로 구성하였다. 따라서 제어시스템은 기본

적으로 Tsamp의 시간 지연을 갖는다. 인버터는 정현파 PWM 인버터로 구현하였

다. 모의 실험에 사용된 회로 정수는 표 4.1에 나타내었다. 그림 4.2에서부터 그

림 4.11까지는 전향보상 게인에 대응하는 인버터 출력전압(Vcap)을 나타낸다. 그

림 4.2은 전향 보상 게인 0a = 인 경우의 결과를 나타낸다. 이 경우에는 LC필터

의 낮은 감쇄비로 인하여 과도상태에서 필터 커패시터 출력전압이 진동하는 것

을 알 수 있다. 그림 4.3, 그림 4.4, 그리고 그림 4.5는 각각 5a = , 10a =  그리

고 15a = 인 경우의 모의 실험 결과를 나타낸다. 이 그림에서 a 값이 증가 할수

록 제어기의 감쇄비가 증가하여, 과도상태에서 커패시터의 출력전압의 진동이 

감소되는 것을 알 수 있다. 그림 4.6는 24a = 인 경우의 모의 실험 결과이다. 인

버터 출력전압이 맥동하며 오히려 시스템이 불안정해지는 것을 알 수 있다.  

 그림 4.7, 그림4.8, 그림4.9, 그림 4.10, 그리고 그림4.11은 부하상태에서의 모의 

실험 결과를 나타낸다. 각각의 게인은 무부하일 경우와 동일하다. 인버터 출력

전압의 진동 억제 현상은 무부하시의 모의 실험 결과와 동일하다. 단지 부하상
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태에서는 a 값이 증가 할수록 커패시터 출력전압의 최대값이 전압기준에 비교

해서 점점 감소하게 되는데, 이것은 a 값이 증가 할수록 LC필터의 저항성분이 

증가되어 부하전류에 의한 LC필터의 전압강하가 커지기 때문이다. 이상의 모의 

실험 결과로부터 시스템이 안정하게 동작하는 a 값은 약 10~20사이이며 이것은 

3장에서 제시한 설계 결과와 일치함을 알 수 있다. 
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그림 4.1 인버터 전향보상에 대한 모의시험 모델 

Fig. 4.1. Simulation model for the inverter current compensation 

 

 

표4.1 LC필터 회로 정수  

Table 4.1. LC Filter parameters. 

저항 0.04Ω 

인덕턴스 200 Hµ  
인버터 출력 

LC필터 정수 
커패시터 600 Fµ  

LC필터 공진 주파수 605Hz 

LC필터 감쇄비  0.04671 

샘플링 주기 100μsec 

PWM스위칭 주파수 10kHz 

 



 

 

 

- 81 - 

0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12

-100

0

100

Vc with a=0

0.033 0.034 0.035 0.036 0.037 0.038 0.039 0.04 0.041 0.042 0.043

-100

0

100

Vc,ref and Vc at transient state, a=0

 

그림 4.2 무부하 상태에서 출력 전압 응답 특성( 0a = ) 

Fig. 4.2. System response for 0a =  in no-load condition. 
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그림 4.3 무부하 상태에서 출력전압 응답 특성( 5a = ) 

Fig. 4.3. System response for 5a =  in no-load condition. 
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 그림 4.4 무부하 상태에서 출력전압 응답 특성( 10a = ) 

Fig. 4.4. System response for 10a =  in no-load condition. 
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그림 4.5 무부하 상태에서 출력전압 응답 특성( 15a = ) 

Fig. 4.5. System response for 15a =  in no-load condition. 
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그림 4.6 무부하 상태에서 출력전압 응답 특성( 24a = ) 

Fig. 4.6. System response for 24a =  in no-load condition. 
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그림 4.7 부하상태에서 출력전압 응답특성( a =0) 

Fig. 4.7. System response for a =0 in load condition. 
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그림 4.8 부하상태에서 출력전압 응답특성( a =5) 

Fig. 4.8. System response for a =5 in load condition. 
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그림 4.9 부하상태에서 출력전압 응답특성( a =10) 

Fig. 4.9. System response for a =10 in load condition. 
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그림 4.10 부하상태에서 출력전압 응답특성( a =15) 

Fig. 4.10. System response for a =15 in load condition. 
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그림 4.11 부하상태에서 출력전압 응답특성( a =24) 

Fig. 4.11. System response for a =24 in load condition. 
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4.2 불평형불평형불평형불평형 부하부하부하부하 보상보상보상보상  

  그림 4.12은 본 논문에서 제안한 불평형 전압 검출을 위한 디지털 필터의 성

능을 모의 실험한 결과를 나타낸다. 궤환 되는 3상 전압은 A상의 전압의 크기

가 다른 상전압에 비해 20%정도 큰 경우를 모의실험 하였다. 불평형 입력전압

에 대하여 그림 3.15의 정상분 검출 필터(PSF, Positive Sequence Filter) 및 그림

3.26 의 역상분 검출 필터(NSF, Negative Sequence Filter)의 출력은 각각 3상 평형

으로 출력되며 상회전 방향이 반대인 각각의 동기좌표계 변환을 통해 직류값으

로 변환되는 것을 알 수 있다.   

 그림 4.13 및 그림 4.14은 불평형 부하에 대한 제어기의 과도 응답 특성을 관

찰하기 위한 모의 실험 결과를 나타낸다. 3상 인버터가 무부하 상태로 운전 중

에 100mse시점에서 A 상에만 100%의 정격 부하를 투입하였다. 그림 4.13은 별

도의 보상기가 없는 기존의 동기좌표계 전압제어기에 대한 결과를 그리고 그림 

4.14는 그림3.17의 불평형 전압왜곡 보상기를 적용한 동기좌표계 전압제어기에 

대한 모의 실험 결과로써 각각 인버터 출력전압파형, 출력전압의 실효치, 출력

전압에 포함된 역상성분, 그리고 주 전압제어를 위한 비례적분제어기 및 보상기

의 비례적분제어기의 출력신호를 나타낸다. 그림 4.13의 보상기가 없는 기존의 

동기좌표계 전압제어기의 경우에는 불평형 부하가 가해지기 전에는 주 전압제

어기의 비례적분제어기가 직류값을 가지고 동작하며 인버터 출력전압도 3상 평

형이지만 불평형 부하가 가해지게 되면 주 전압제어기의 비례-적분 제어기 출력

이 출력전압 주파수의 2배로 맥동하며, 인버터 출력전압은 역상성분의 왜곡으로 

인해 각각의 실효치가 다른 불평형 전압이 되는 것을 알 수 있다. 이에 비해 본 

논문에서 제안한 보상기를 갖는 동기좌표계 전압제어기의 경우에는 불평형의 

부하가 가해져도 인버터 출력전압의 역상분 왜곡은 출력전압 주파수의 한 주기 

이내에 제거됨을 보인다.  또한 주 전압제어기의 비례-적분제어기와 보상기 내

의 비례-적분제어기 모두가 불평형 부하 조건하에서도 계속 직류 값을 가지고 

동작되는 것을 알 수 있다.  
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그림 4.12 디지털 필터를 사용한 불평형 전압의 변환특성 

Fig. 4.12. Conversion unbalanced voltage to d-q transformation using the digital filter proposed in the 

paper. 
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그림 4.13 불평형 부하시 기존 동기좌표제어기의 전압 응답 특성 

Fig. 4.13. Voltage response of the conventional synchronous reference frame controller under the 

unbalanced load. 
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그림 4.14 불평형부하시 제안된 동기좌표제어기의 전압응답특성 

Fig. 4.14. Voltage response of the proposed synchronous reference frame controller under the 

unbalanced load. 
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4.3 비비비비선형선형선형선형 부하부하부하부하 보상보상보상보상  

 그림 4.15 및 그림 4.16은 3상 다이오드 정류기 부하시 동기좌표계 전압제어기

의 동작특성에 대한 모의 실험 결과이다. 그림 4.15는 보상기가 없는 기존의 동

기좌표계 전압제어기에 대한 결과를 나타내며, 그림 4.16은 제안된 그림 3.18의 

보상기를 적용하여 출력전압의 5차 및 7차 고조파 왜곡을 보상한 모의 실험 결

과이다. 각각의 그림은 출력전압 파형, 부하전류 파형, 출력전압의 THD, 그리고 

출력전압에 대한 FFT 결과를 나타낸다. 그림 4.15의 보상기가 없는 기존의 동기

좌표계 전압제어기의 경우, 3상 정류기 부하시 출력전압의 THD는 약 6% 정도

이며, 출력전압에 5차 및 7차 고조파가 존재함을 알 수 있다. 이에 비해 보상기

를 갖는 동기좌표계 전압제어기의 경우에는, 보상기의 동작으로 인해 출력전압

에 포함된 5차 및 7차 고조파가 거의 영(zero)으로 제거 되는 것을 알 수 있으

며 출력전압의 THD 도 2.9%로 보상전의 6%에 비해 50%이상 개선 되는 것을 

보인다.  

 

4.4 불평형불평형불평형불평형 및및및및 비선형부하비선형부하비선형부하비선형부하 동시동시동시동시 보상보상보상보상  

 그림 4.17 와 그림 4.18은 3상 다이오드 정류기 부하 및 불평형 부하가 동시에 

가해졌을 경우에 대한 모의 실험 결과이다. 그림 4.17는 보상기가 없는 기존의 

동기좌표계 전압제어기에 대한 결과를 그리고 그림 4.18은 그림3.17의 불평형 

전압왜곡 보상기와 그림 3.18의 고조파 전압왜곡 보상기를 적용하여 출력전압의 

5차 및 7차 고조파 왜곡을 보상한 모의 실험 결과이다. 각각의 그림은 출력전압

의 파형, 출력전압 각 상전압의 실효치, 각 상의 부하전류 파형, 그리고 각 상 

출력전압의 FFT 결과를 나타낸다. 그림 4.17의 보상기가 없는 기존의 동기좌표

계 전압제어기의 경우, 여전히 출력전압에는 5차 및 7차 고조파가 존재하며, 각

상의 출력전압의 실효치도 동일하지 않음을 알 수 있다. 인버터 출력전압의 파

형이 불평형 부하로 인한 역상분 왜곡과 비선형 부하로 인한 고조파 왜곡이 동

시에 존재하여 출력전압의 THD는 약 3.4% 그리고 불평형률은 약 2.9%정도로 

나타난다. 이에 비해 제안된 동기좌표계 전압제어기의 경우에는, 불평형 및 비
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선형 부하에 대한 보상으로 인버터 출력전압에 포함된 5차 및 7차 고조파는 거

의 영(zero)으로 제거 되며, 동시에 출력전압의 불평형 상태도 불평형률 0.2%로 

개선되었다. 결과적으로 이러한 모의실험의 결과는 제안된 동기좌표계 보상기가 

불평형 부하 및 비선형 부하시의 전압 왜곡을 동시에 보상 할 수 있음을 보여

주고 있다. .  
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그림 4.15 비선형 부하시 기존 동기좌표제어기의 전압응답특성 

Fig. 4.15. Voltage response of the conventional synchronous reference frame controller under the 

nonlinear load. 
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그림 4.16 비선형 부하시 제안된 동기좌표제어기의 전압응답특성 

Fig. 4.16. Voltage response of the proposed synchronous reference frame controller under the 

nonlinear load. 
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그림 4.17 불평형 및 비선형 부하시 기존 동기좌표제어기의 전압응답특성 

Fig. 4.17. Voltage response of the conventional synchronous reference frame controller under both  

unbalanced and nonlinear loads. 
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그림 4.18 불평형 및 비선형 부하시 제안된 동기좌표제어기의 전압응답특성 

Fig. 4.18. Voltage response of proposed synchronous reference frame controller under both 

unbalanced and nonlinear loads. 
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4.5 병렬운전시병렬운전시병렬운전시병렬운전시 PWM 비동기비동기비동기비동기 영향영향영향영향 

 본 장에서는 병렬운전되는 PWM 인버터 시스템에서 인버터 각각의 PWM 전압 

출력의 비동기가 병렬운전 시스템에 미치는 영향에 대한 모의실험 결과를 나타

낸다. 병렬운전되는 인버터의 모의 실험 모델은 그림 4.19과 같다. 그림 4.19에

서 병렬운전되는 각각의 인버터에 대한 전압기준은  

* 2 220
sin t

3
CV ω=                             

로 동일하게 주고 인버터 각각의 PWM 스위칭 주파수는 10kHz, 그리고 부하는 

순수 저항부하로 부하저항은 2Ω으로 모의 실험을 수행하였다. 그림 4.20는 그림 

4.19에서 인버터 각각의 PWM 출력 전압파형이 비동기인 경우의 결과를 나타낸

다. 그림 4.20에서
1_ 60 2_ 60

,
PWM Hz PWM Hz
v v 는 각각 INVERTER1 및 INVERTER2의 

PWM 전압파형의 60Hz 성분을, 그리고 
cir
i 은 인버터간에 흐르는 순환전류를 나

타낸다. 그림에서 나타난 바와 같이 각각의 PWM 출력전압이 비동기화 되어도 

그것의 60Hz 성분은 동일하지만 PWM 비동기로 인한 전압차이로 PWM 발생 

주파수와 동일한 고조파 순환전류(그림 4.20 (c))가 흐르는 것을 알 수 있다. 그

림 4.21 (a) 및 (c)는 같은 조건에서 인버터 각각에 흐르는 부하전류파형을 그림 

4.21 (b) 및 (d)는 각 부하전류의 60Hz 성분을 그리고 그림 4.21 (e)는 각각의 부

하전류의 60Hz 성분의 합과 전부하전류의 180° 대칭성분(
Load
i− )을 나타낸다. 이 

결과로부터 전부하전류는 인버터 각각의 부하전류의 60Hz 성분의 합과 동일하

다. 따라서 인버터 각각의 부하전류에 포함된 고조파 순환전류는 인버터간에 흐

른다는 것을 알 수 있다. 그림 4.22(a)는 인버터 각각의 PWM 전압파형의 60Hz 

성분을 그림 4.22 (b)는 인버터 각각의 부하전류를 이용하여 계산한 식(3.62)의 

순환전류를 그리고 그림 4.22(c)는 그림 4.22(b)의 순환전류에서 스위칭 주파수를 

제거한 파형을 나타낸다. 인버터 PWM 전압파형의 60Hz 성분은 동일해도 식

(3.62)의 순환전류는 그림 4.22(b)와 같이 연산된다. 3장에서 기술한 바와 같이 기

본파 순환전류의 제거를 위한 병렬제어시스템에서 순환전류 연산기는 병렬 운

전되는 인버터 각각의 부하전류를 사용하여 제어에 필요한 순환전류를 연산하

는데, 이 경우 그림 4.22의 순환전류는 기본파 순환전류의 제거를 위한 제어기
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에 대해 부하전류 검출외란으로 작용할 수 있다. 그림 4.23, 그림4.24, 그리고 그

림 4.25는 PWM 동기가 일치하는 경우에 대해서 같은 결과를 나타낸다 이 결과

로부터 병렬운전되는 인버터의 PWM 출력전압파형이 서로 정확히 동기화 되면 

그림 4.23(c)와 같이 인버터간 PWM 전압차는 발생하지 않으며(
1 2

0
PWM PWM
v v− = ) 

이로 인한 고조파 순환전류는 발생하지 않음을 보인다. 결과적으로 병렬운전시, 

병렬운전되는 각각의 인버터의 PWM 비동기로 인한 고조파 순환전류는 정확한 

기본파 순환전류를 연산하는데 측정오차를 유발하는 외란으로 작용 할 수 있기 

때문에, 정확한 부하분담 제어를 위해서 고조파 순환전류를 제거 할 필요가 있

음을 알 수 있다.  
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그림 4.19 병렬운전 모의시험 모델 

Fig. 4.19. Simulation model for parallel operation of inverter system. 
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그림 4.20 PWM 비동기로 인한 고조파 순환전류  

Fig. 4.20. Harmonic circulation current due to PWM non-synchronization. 
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그림 4.21 PWM 비동기시 병렬운전중인 각 인버터의 부하전류 및 고조파 순환전류  

Fig. 4.21. Inverter load current waveforms and harmonic circulation current in case of PWM non-

synchronization. 
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그림 4.22 PWM 비동기시 병렬운전중인 각 인버터의 출력전압 및 고조파 순환전류  

Fig. 4.22. Inverter Output voltage waveforms and the circulation current in case of PWM non-

synchronization. 
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그림 4.23 PWM 동기시 고조파 순환전류  

Fig. 4.23. The harmonic circulation current in case of PWM synchronization. 
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그림 4.24 PWM 동기시 병렬운전중인 각 인버터의 부하전류 및 고조파 순환전류  

Fig. 4.24. Inverter load current waveforms and harmonic circulation current in case of PWM 

synchronization. 
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그림 4.25 PWM 동기시 병렬운전중인 각 인버터의 출력전압 및 고조파 순환전류  

Fig. 4.25. Inverter Output voltage waveforms and the circulation current in case of PWM 

synchronization. 
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제제제제 5 장장장장 실험결과실험결과실험결과실험결과 및및및및 검토검토검토검토 

5.1 시스템시스템시스템시스템 구성구성구성구성  

5.1.1 시험시험시험시험 장치의장치의장치의장치의 구성구성구성구성 

 본 논문에서 제안된 동기좌표계를 이용한 불평형 및 비선형 부하시의 전압왜

곡 보상기의 특성을 확인하기 위한 시험장치의 사진을 그림 5.1 및 그림 5.2에 

나타낸다. 그림5.1은 전체 시험장치의 사진이며 그림 5.2는 3상 컨버터 및 인버

터를 구성하는 IGBT 스택의 사진이다. 시험장치의 전력회로 구성은 그림5.3과 

같으며 크게 정류부인 PWM 컨버터, 직류링크, 3상 전압발생을 위한 PWM 인버

터, 출력변압기, 그리고 필터커패시터로 구성되어 있다. 출력변압기의 누설 리액

턴스는 필터 커패시터와 함께 PWM 스위칭 노이즈를 제거하는 LC필터 역할을 

수행한다.  

5.1.2 제어제어제어제어보드의보드의보드의보드의 구성구성구성구성 

 제어기의 핵심적인 역할을 수행하는 DSP(Digital Signal Processor)는 텍사스 인스

트루먼스사의 DSP인 TMS320C6711과 TMS320F2812를 사용하였다. 그림 5.4는 

DSP 제어기의 구성도를 나타낸다. 그림 5.4에서 DSP TMS320C6711는 32비트 부

동소수점 연산용으로써 동기좌표축 전압제어, PLL제어, 병렬운전 제어기등 모든 

제어용 소프트웨어를 수행하며 32비트 고정 소수점 연산용인 TMS320F2812는 

TMS320C6711의 코프로세서(co-processor)로써 내장된 12비트*16채널의 

ADC(Analog to Digital Converter)와 PWM 블록을 사용하여 무정전 전원장치의 각

종 전압 및 전류 신호를 디지털로 변환하고 TMS320C6711의 연산결과에 대응하

는 PWM 블록을 통해 인버터 IGBT의 게이트신호를 발생하는 기능을 수행한다. 

또한 병렬운전시 각각의 인버터간 통신은 TMS320F2812 내장된 CAN모듈을 통

해서 수행된다. 메모리는 프로그램 저장용인 플래시 메모리와 프로그램이 직접 

수행되는 SDRAM 이 외부 메모리로 TMS320C6711과 연결되어 있으며 컨버터측 

전류제어기는 TMS320C6711에 내장된 내부메모리에서 그리고 TMS320F2812과 

관련된 소스코드는 TMS320F2812의 내장된 내부 메모리에 저장되고 운전된다. 

DSP TMS320C6711 과 TMS320F2812간의 정보교환은 DPRAM을 통해서 수행된
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다. DPRAM은 자일링스사의 FPGA XC3S400을 사용하여 구성하였으며 이 밖에도 

디지털 입출력을 비롯한 관련된 디지털 로직회로를 FPGA로 집적화하였다.  

 

 

 

 

그림 5.1 시험 장치 외관 사진   

Fig. 5.1. Photograph of the experimental prototype. 
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그림 5.2 IGBT stack 사진 

Fig. 5.2. Photograph of the IGBT stack in the experimental prototype 

     

} }} }

 

 

그림 5.3 시험용 장비의 전력회로 및 제어시스템 구성 

Fig. 5.3. Components of the experimental prototype. 
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5.1.3 소프트웨어소프트웨어소프트웨어소프트웨어 구성구성구성구성 

 그림 5.5은 TMS320C6711에서 수행되는 제어 소프트웨어의 구성도를 나타낸다 

크게 4개의 부분으로 구성되어 있다. 2mSec 마다 시스템 인터럽트가 발생하며 

여기서는 장비의 운전과 관련된 디지털 입력 및 출력을 처리한다. 200µSec마다 

발생되는 인터럽트 신호에 의해서 컨버터의 전압 및 전류 제어를 수행하고 인

버터의 전압제어기 및 불평형 및 비선형 부하보상 루틴을 수행한다. 또한 비동

기 직렬통신을 수행하고 고장발생시 NMI (Non Maskable Interrupt)인 INT0가 발생

하여 게이트신호의 차단 등 고장처리 루틴을 수행한다. 그림 5.6은 

TMS320F2812에서 수행되는 소프트웨어의 구성도를 나타낸다. 이 루틴은 크게 

3가지의 기능을 수행하는데 200µSec마다 전압 전류등의 각종 아나로그 궤환신

호를 디지털 신호로 변환하고 TMS320C6711의 제어기 출력과 대응되는 PWM 

신호를 발생한며 병렬운전시 CAN 통신을 수행한다.  
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그림 5.4 DSP 제어기의 구성 

Fig. 5.4. Configuration of DSP controller in experimental prototype. 
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그림 5.5 TMS320C6711에서 수행되는 제어 소프트웨어의 구성 

Fig. 5.5. Configuration of control software in TMS320C6711. 
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그림 5.6 TMS320F2812에서 수행되는 제어 소프트웨어의 구성 

Fig. 5.6, Configuration of control software in TMS320F2812. 
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5.2 실험결과실험결과실험결과실험결과  

 본 연구에서 제안된 그림 3.1의 동기좌표계 전압제어기에 대한 실험결과를 그

림 5.7에서 그림 5.11에 걸쳐서 나타내었다. 시험조건은 표 5.1과 같다. 

 그림 5.7는 제안된 제어기의 실제 제어대역폭을 나타낸다. 제어기의 제어대역

폭을 측정하기 위해서 q축 전압 기준을 135V에서 142V로 120Hz 주파수로 변화 

시켰을 때 실제 출력전압이 기준치를 추종하는 시험을 수행하였다. 이 결과로부

터 실제 q축 전압이 전압기준을 추종하는 최대 응답속도는 약 120Hz로써 제안

된 제어기의 대역폭은 120Hz 이하인 것을 알 수 있다.  

 그림 5.8은 불평형부하상태에서의 3상 커패시터 전압파형인 
Ca
v ,

Cb
v , 그리고 

Cc
v  를 나타낸다. 불평형 부하조건은 모의 실험에서와 같이 A상에만 부하를 투

입하였다. 그림 5.8(a)은 불평형 보상기를 적용하지 않은 동기좌표계 전압제어기

에 대한 결과를 나타낸다. 상간불평형률은 각각 AB상은 2.1%, BC상은 3.0%, 그

리고 CA상은 0.9%이며 역상성분은 6V로 약 2.9%이다. 이에 비하여 같은 불평

형 조건에서 보상기를 적용한 경우에 대한 결과는 그림 5.8(b)에 나타난다. 각상

간 불평형률이 0.1% 미만이고 출력전압의 역상성분도 0.4V로 0.2% 미만으로 측

정되었다. 제안된 불평형 전압왜곡 보상기를 적용하였을 경우 불평형 부하 상태

에서도 커패시터 출력전압이 3상 평형임을 알 수 있다.  

 그림 5.9는 비선형 부하에 대한 결과로써 A상 커패시터 전압, 
Ca
v 와 A상 부하

전류 
Load a
i 의 파형을 나타낸다. 비선형 부하는 3상 다이오드 정류기를 사용하였

다. 그림 5.9(a)는 보상기를 적용하지 않은 경우에 대한결과이고 그림 5.9(b)는 

본 연구에서 제안한 보상 알고리듬을 적용하여 5차 및 7차 만의 고조파 왜곡성

분 보상을 시도한 경우의 대한 결과를 나타낸다. 보상기가 없는 동기좌표계 전

압제어의 경우 출력전압의 THD는 약 6%인데 비해서 에서 보상기를 적용하였

을 경우에는 1.2%로 개선되었다. 그림 5.10은 각각 그림 5.9의 전압 및 전류 파

형의 FFT 분석 결과를 나타낸다. 그림 5.10(a)의 전압파형의 FFT결과는 5차 및 

7차 성분을 갖는데 비하여 그림 5.10(b)의 전압파형의 FFT분석 결과에서는 5차 

및 7차 고조파 성분이 거의 영인 것을 알 수 있다.  

 그림 5.11는 3상 다이오드 정류기부하와 불평형부하(A상에만 선형 부하를 정격
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의 약 50%투입) 조건에서의 3상 커패시터 전압과 부하전류 파형을 나타낸다. 

그림 4.18에 나타난 모의실험 결과와 유사하게 부하전류가 비선형으로 불평형 

된 상황에서도 3상 출력전압이 평형을 유지하며 동시에 고조파 왜곡도 나타나

지 않음을 보인다.  

 그림 5.12에서 그림 5.16까지는 제안된 전압제어기를 이용한 인버터 병렬운전

에 대한 결과이다. 그림 5.12은 두 대의 무정전 전원장치를 병렬로 연결하고 아

무런 제어도 하지 않은 상태에서 각각의 인버터가 동일한 60Hz의 기준전압에 

대해서 PWM 출력전압을 발생하고 있는 상태에서 마스터 UPS의 출력전류를 측

정한 파형이다. 그림에서 보여지는 바와 같이 각각의 인버터의 PWM 비동기로 

인해 스위칭 주파수와 동일한 주파수를 갖는 고조파 순환전류가 발생하는 것을 

알 수 있다. 그림 5.13과 그림 5.14는 무부하 상태에서의 시험 결과이다. 그림 

5.13은 PWM 동기화 기법을 적용하지 않은 경우이고 그림 5.14는 본 연구에서 

제안한 PWM 동기화 기법을 적용한 경우이다. 각각의 그림에서 CH2 및 CH3은 

각각 마스터 UPS 와 슬래이브 UPS의 PWM 파형을 그리고 CH4는 마스터 UPS 

와 슬래이브 UPS 사이를 흐르는 순환전류 파형을 나타낸다. 그림 5.13의 경우 

PWM 주파수와 동일한 고조파 순환전류가 흐르고 있으나 그림 5.14는 인버터 

각각의 PWM 파형이 정확히 동기화되고 고조파 순환전류가 거의 흐르지 않음

을 알 수 있다. 그림 5.15 및 그림 5.16는 부하상태에서 제안된 제어기의 병렬운

전 시스템의 부하분담 성능을 나타낸다. 각각의 그림에서 CH2는 병렬시스템에

서의 부하전압을 CH3과 CH4는 각각 마스터 인버터와 슬래이브 인버터의 출력

전류 파형이다. 그림 5.15는 PWM 동기화 기법을 적용하지 않고 인버터 전류 

전향보상을 적용하지 않은 상태에서의 병렬운전 시험 결과를 나타내고 그림5.16

는 PWM 동기화 기법과 인버터 전류 전향 보상기를 적용한 경우에 대한 결과

이다. 그림 5.15의 경우 부하 분담 제어에 오차를 가지며 각각의 인버터 출력전

류에 고조파성분이 포함되어 있음을 알 수 있다. 반면에 그림 5.16의 전류파형

은 고조파 성분을 포함하지 않을 뿐 만 아니라 부하분담도 오차가 없이 정확히 

반분되는 것을 보인다. 이상의 결과로부터 제안된 전압제어기의 병렬운전의 타

당성 확인은 물론 인버터 전류 전향보상기 및 PWM 동기화 기법은 병렬운전시
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에 고정도의 부하 분담 성능향상에 효과기 있음을 알 수 있다 

 

표. 5.1 시험조건 

Table. 5.1 Test Conditions 

정격용량 30kVA 

출력주파수 60Hz 

출력선간전압 208V 

DC 전압 405V 

스위칭 주파수 5kHz 

  

 

 

 

 

 

그림 5.7 q축 전압 기준치에 대한 제어응답특성   

Fig. 5.7. The q-axis voltage reference and its responses of the feedback voltage and PI output signal.  
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(a) 보상기를 적용하지 않은 경우 

(20V/div, 5ms/div) 

 

 

(b) 제안된 보상기를 적용한 경우 

(20V/div, 5ms/div) 

 

그림 5.8 불평형 부하에 대한 인버터 3상 출력전압 파형 

Fig. 5.8. Three-phase inverter output voltage waveform under unbalanced load. 
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(a) 보상기를 적용하지 않은 경우 

(100V/div, 2ms/div) 

 

 

 

(b) 제안된보상기를 적용한 경우 

(100V/div, 2ms/div) 

 

그림 5.9 비선형 부하에 대한 인버터 출력전압 및 전류 파형 

Fig. 5.9. The output voltage and load current waveform under 3-phase diode rectifier load  
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 (a) 보상기를 적용하지 않은 경우 

(4V/div, 4A/div, 100Hz/div) 

 

 

 

  

(b) 제안된 보상기를 적용한 경우 

(4V/div, 4A/div, 100Hz/div) 

 

그림 5.10 그림 5.7의 전압 전류파형에 대한 FFT 스펙트럼 

Fig. 5.10. FFT spectra of the voltage and current waveforms shown in Fig. 5.7. 
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(100V/div, 50A/div, 5ms/div) 

 

 

그림 5.11 불평형 및 비선형 부하 동시 보상에 대한 결과  

Fig. 5.11. Test results for both unbalanced and non-linear loads. 
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(100V/div, 10A/div, 2ms/div) 

 

그림 5.12 무부하 상태에서 인버터간에 흐르는 고조파 순환전류  

Fig. 5.12. Harmonic circulation current waveform flowing between parallel connected inverters  

under no-load state. 
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(200V/div, 5A/div, 2ms/div) 

 

(200V/div, 5A/div, 50us/div) 

CH2: UPS#1 인버터 선간(AB) 출력전압 

CH3: UPS#2 인버터 선간(AB) 출력전압 

CH4: UPS#1 A 상출력전류  

 

그림 5.13 PWM 비동기시 무부하 상태에서의 UPS 병렬운전 특성  

Fig. 5.13. Parallel operation of UPS system without PWM synchronization under no-load state. 
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(200V/div, 5A/div, 2ms/div) 

 

(200V/div, 5A/div, 50us/div) 

CH2: UPS#1 인버터 선간 출력전압 

CH3: UPS#2 인버터 선간 출력전압 

CH4: UPS#1 A상 출력전류  

그림 5.14 PWM 동기화 기법을 적용한 무부하 상태에서의 UPS 병렬운전 특성  

Fig. 5.14. Parallel operation of UPS system with the proposed solution of  

PWM synchronization under no-load state. 
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(100V/div, 50A/div, 2ms/div) 

CH2: UPS#1 인버터 선간 출력전압 

CH3: UPS#2 인버터 선간 출력전압 

CH4: UPS#1 A상 출력전류  

 

그림5.15 기존 전력편차에 의한 병렬운전 특성 

Fig. 5.15. Test results of inverter parallel operation for the conventional power deviation method  

 

 

(100V/div, 50A/div, 2ms/div) 

CH2: UPS#1 인버터 선간 출력전압 

CH3: UPS#2 인버터 선간 출력전압 

CH4: UPS#1 A상 출력전류  

 

그림 5.16 제안된 제어기의 병렬운전 특성  

Fig. 5.16. Test results of inverter parallel operation for the proposed method  
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제제제제 6 장장장장 결론결론결론결론 

 본 연구에서는 LC필터를 갖는 3상 인버터를 고성능으로 제어할 수 있는 완전 

디지털 전압제어기를 제안하였으며 다음과 같은 결론을 얻었다.  

� 제안된 제어기는 기본구조가 동기좌표계 전압제어기로 되어 있어 구

조가 간단하고 구현하기 쉽다.   

� 동기좌표계 변환을 이용하여 인버터 출력전압을 계통전압과의 동기화

를 위한 고성능 디지털 PLL회로를 쉽게 구현할 수 있다  

� 불평형 그리고 비선형 부하상태에서도 동기좌표상의 비례-적분제어기

가 3상 평형, 선형부하상태에서와 같이 계속 직류값을 가지고 운전함

으로써 제어기의 게인 설계가 쉽고, 비록 전압제어기의 제어 대역폭

이 낮아도 정상상태 오차를 영(zero)으로 만들 수 있다. 이때 보상기 

내의 d-q축 비례-적분기의 직류 출력신호는 그 자체가 진상각 정보를 

나타내게 된다. 따라서 진상각 예측을 위한 별도의 복잡한 예측 알고

리듬을 필요로 하지 않는다. 

� d축 및 q축의 제어신호 자체가 크기 및 위상 정보를 가지고 있어, 제

어기의 전압지령기준값만을 조정 하여 인버터 출력전압의 크기 및 위

상을 조정할 수 있어 병렬운전시 전력편차를 이용한 기본파 순환전류

제거방법의 적용이 용이하므로 병렬운전으로의 확대 적용이 매우 쉽

다. 

 결론적으로 본 연구에서 제안한 알고리듬 및 전압제어기는 3상 무정전 전원장

치의 인버터용 전압제어기에 가장 적합한 제어기로 적용할 수 있을 거라고 생

각되며 태양광 발전을 위한 PCS(Power Conditioning System)을 비롯한 다른 직류-

교류 전원장치에도 확대 적용이 가능 할 것으로 생각된다. 또한 병렬운전을 위

한 기본파 순환전류 알고리듬 및 PWM 동기화 기법 역시 인버터 병렬운전 시

스템에 매우 유용하게 적용될 수 있을 것으로 생각된다. 
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    Inverter system, which uses LC component as the output filter, is essential for 

a UPS (Uninterruptible Power supply), UPQC (Universal Custom Power 

Conditioner) and PCS (Power Conditioning System) for the photovoltaic power 

system.   

    This paper presents DSP (Digital Signal Processor) controlled voltage 

controller for a 3-phase UPS inverter, which is able to compensate the voltage 

distortions due to unbalanced and nonlinear loads. The paper discussed the problem 

of conventional control schemes for the compensation of voltage distortion when 

they are applied to UPS inverter, and proposes advanced synchronous reference 

frame control scheme which is able to overcome the problem. In order to solve the 

problem of low damping ratio of LC filter, the inverter current feed-forward 

compensator including the selection of the feed-forward gain is proposed. And the 

digital filter for a compensation of the voltage distortion due to unbalanced and 
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nonlinear loads is also proposed, which makes PI controllers in the synchronous 

reference frame are able to operate with DC values even under nonlinear and 

unbalanced load, likewise ensures PI controllers are able to provide zero steady 

state error.  

 In order to improve the practical usability of the proposed scheme in the paper, 

the realization of the PLL and the parallel operation, which are essential for UPS, 

using the proposed controller is also presented. Especially, this paper shows that 

the feed-forward compensation of the inverter current and the PWM 

synchronization method proposed in the paper ensures a high precise load-sharing 

performance in parallel operation of inverter system.  

 The effectiveness of the proposed scheme has been investigated and verified in 

digital simulation. This thesis also investigates the digital implementation of the 

proposed systems and all of the related theoretical concepts and control systems 

have been verified in experimental prototype of the UPS systems.  
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