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초 록 

3상 인버터의 식스-스텝 운전(Six-step operation)은 전압 육각형의 

꼭짓점 벡터만을 이용하여 직류단 전압 이용률을 최대화하는 운전 

기법이다. 식스-스텝 운전을 통하여, 주어진 직류단 전압 조건 하에서 

전동기의 가용 토크를 최대화 할 수 있다. 또한 펄스폭 변조(Pulse-width 

modulation, PWM)와 비교하여, 인버터의 스위칭 손실이 현저히 

줄어든다는 장점이 있다. 이러한 이유로 높은 출력 토크 및 인버터 

효율을 얻을 수 있는 식스-스텝 운전에 대한 연구가 활발하게 

이루어지고 있다. 

식스-스텝 운전시 전압의 크기는 최대화된 상태이므로, 출력 전압의 

위상만이 정상상태 자유도로 남게 된다. 다수의 선행 연구들은 전압각에 

초점을 맞추어 기본파 전압각의 변화분을 입력으로 가지는 선형 

시스템으로 영구자석 동기 전동기(Permanent-magnet synchronous motor, 

PMSM)의 식스-스텝 운전을 모델링하고, 모델링에 기반하여 주파수 

영역(Frequency domain) 분석을 통해 제어기를 설계하였다. 하지만 해당 

모델링은 평형점 근방의 소신호 분석을 바탕으로 수립되므로, 대신호에 

대한 정확성이 보장되지 않는다. 또한 주파수 영역에서의 분석은 출력 

전압의 기본파 성분에만 초점을 맞추기 때문에, 식스-스텝 운전의 

고조파 전압 성분이 동특성에 끼치는 영향이 고려되지 않는다. 이러한 

모델링 오차는 식스-스텝 운전의 동특성 향상에 있어 제약 사항으로 

작용한다. 

본 논문은 PMSM 식스-스텝 운전의 동특성 향상 방법에 대하여 

연구한다. 회전자 기준 좌표계 상에서 식스-스텝 운전의 순시 전압은 

회전자의 반대 방향으로 회전하는 효과를 지닌다. 본 논문에서는 순시 

전압의 회전 효과를 반영하기 위하여 시간 영역(Time domain)에서 분석을 

진행한다. 회전자 기준 좌표계 상에서 전압 인가 시간에 따른 순시 자속 

궤적을 수식화하고, 이를 바탕으로 PMSM 식스-스텝 운전의 시간-

최적(Time-optimal) 절환 방법을 유도한다. 

  



 

ii 

 

회전자 기준 좌표계 상에서 자속의 시간-최적 경로는 목표 운전점을 

크게 우회하는 형태로 나타난다. 이러한 경로는 회전자 기준 좌표계에서 

설계된 선형 제어기를 통해 구현하기 어렵고, 개루프 형태를 취해야 

한다는 문제점이 존재한다. 반면, 정지 좌표계 상에서 자속의 시간-최적 

경로는 출력 토크 증가 상황에선 지름길로, 감소 상황에선 우회로로 

나타난다. 본 논문에서는 정지 좌표계 자속 궤적에 대한 고찰을 

바탕으로 폐루프 형태의 시간-최적 절환 방법을 제안한다. 제안하는 

방법은 데드비트(Dead-beat) 제어 구조를 취하며, 자속 벡터 예측을 

통하여 자속이 시간-최적의 경로를 따르도록 전압 벡터를 인가한다. 

본 논문에서는 시간-최적 절환 방법을 적용한 전류 제어 구조를 

제안한다. 시간-최적 절환 방법을 하위 제어기로 구성하여 식스-스텝 

운전의 동특성을 확보하며, 상위 전류 제어기를 통하여 전류 제한에 

대한 모니터링 및 토크 제어를 수행한다. 30 kW 급 하이브리드 자동차 

견인용 IPMSM을 대상으로, 제안하는 방법의 성능을 시뮬레이션 및 

실험으로 검증하였다. 제안하는 방법을 통하여 식스-스텝 운전의 

동특성을 현저히 개선할 수 있음을 보였다. 

 

주요어: 식스-스텝 운전, 영구자석 동기 전동기, 자속 제어, 예측 제어, 

시간-최적 제어 

학  번: 2018-23289 
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제 1장 서론 

 

 

전동기 구동 시스템은 전동기, 전력 변환 장치, 제어 시스템 등으로 

구성되며, 연결되어 있는 기계 시스템이 원하는 동작을 이루는 것을 

목표로 한다. 제어 대상이 되는 기계적 변수들은 토크, 속도, 위치 

등이며, 최종적으로 제어하고자 하는 변수의 종류에 따라 토크 제어, 

속도 제어, 위치 제어 시스템 등으로 구분할 수 있다. 속도 및 위치 제어 

시스템의 경우, 각 제어기를 종속적(Cascade) 형태로 연결하는 구조가 

일반적으로 사용되며 가장 내부 루프에는 토크 제어기가 위치하게 된다. 

전동기는 전기 에너지를 기계 에너지로, 또는 기계 에너지를 전기 

에너지로 변환하며 자속과 전류의 상호작용을 통해 토크를 발생시킨다. 

일반적으로 토크는 제어용으로 측정하는 변수가 아니다. 따라서 

전동기의 토크 제어는 토크 측정을 통해 궤환(Feedback)하지 않고, 전류 

혹은 자속 정보를 궤환하여 제어하는 구조를 취한다. 이 때 제어기의 

출력은 전압 지령이며, 전력 반도체 소자로 구성된 변환 장치를 통해 

합성되어 최종적으로 전동기에 인가 된다. 

 

영구자석 동기 전동기(Permanent-magnet synchronous motor, PMSM)는 

회전자에 영구자석을 부착하여 전기적 여자 회로 없이 공극에 자속을 

형성하는 전동기이다. 유도 전동기 혹은 계자 권선형 전동기와 달리 

회전자에 별도의 여자 회로가 없기 때문에 높은 효율 및 빠른 동특성을 

지니며, 토크와 출력 밀도 측면에서도 우수하여 여러 산업 분야에 

사용되고 있다. PMSM은 회전자에 자석이 부착된 구조에 따라 크게 표면 

부착형 영구자석 동기 전동기(Surface-mounted PMSM, SPMSM)와 매입형 

영구자석 동기 전동기(Interior PMSM, IPMSM)으로 분류 된다. SPMSM과 

비교하여, IPMSM은 영구자석을 회전자 내부에 매입 시켜서 높은 

회전속도에서도 기계적 안정성이 높고 자기적 돌극성(Saliency)을 

이용하여 높은 토크 및 출력 성능을 가진다. 



 

２ 

 

이상적인 PMSM의 토크 및 전압 방정식은 회전자 기준 좌표계(Rotor 

reference frame) 상에서 다음과 같이 모델링 될 수 있다. 
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식 (1.1)에 나타나 듯이 동일한 토크를 생성할 수 있는 PMSM의 전류 

운전점은 무수히 많다. 인버터를 이용하여 PMSM을 구동하는 경우, 

고정자 전류의 크기와 위상을 실시간으로 제어할 수 있으며, 이를 통해 

토크 제어를 수행할 수 있다. 토크 조건을 만족하는 다양한 전류 운전점 

중, 전압 여유분(Margin)이 충분한 기저 속도(Base speed) 이하의 

영역에서는 통상적으로 PMSM의 효율을 고려한 운전점을 선택한다 [1]. 

식 (1.2)의 역기전력(Back electromotive force) 성분은 회전 속도에 

비례한다. 이는 회전 속도가 증가할수록 운전점 유지를 위하여 더 큰 

전압이 필요하다는 것을 의미한다. 하지만 인버터가 합성할 수 있는 

전압은 공간 벡터 상에서 DC 링크 전압에 비례하는 육각형으로 

제한된다. 주어진 전압 제한 조건 하에서 PMSM의 토크 능력(Torque 

capability)을 향상 시키기 위한 전략은 크게 약자속 운전(Flux-weakening 

operation)과 과변조 기법(Overmodulation method) 두 가지로 구분할 수 

있다. 

 

토크 능력 향상에 관한 초기의 연구에서는 약자속 운전과 과변조 

기법에 관한 연구가 개별적으로 진행되어 왔다 [2]-[11]. 참고 문헌 [2]-

[7]은 전압 제한 조건을 만족하도록 실현 가능한(Feasible) 운전점을 

선택하는 약자속 제어 방법에 대해 연구하였다. 하지만 초기의 약자속 

제어 연구는 전류 제어기의 포화 현상을 방지하기 위하여 전압 제한 

조건을 전압 육각형의 내접원으로 한정 지었으며, 이로 인해 DC 링크 
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전압 활용률이 제한되었다. 참고 문헌 [8]-[11]은 인버터의 DC 링크 전압 

활용률을 높이기 위한 과변조 기법에 관해 연구하였다. 해당 연구들은 

정상상태(Steady-state)에서의 주기 평균 전압 이득(Per-fundamental-cycle 

voltage gain) 및 고조파 특성에 초점을 맞추었다. 하지만 주로 V/f와 같은 

스칼라 제어(Scalar control)를 대상으로 진행되었으며, 벡터 제어(Vector 

control) 상황 하에서의 전류 제어기 및 약자속 제어기와의 상호작용에 

대한 고려가 미흡하였다. 

초기 연구들을 바탕으로, PMSM의 약자속 운전을 과변조 영역으로 

확장하는 연구들이 활발히 진행되었다 [12]-[18]. 참고 문헌 [12]-[14]는 

저역 통과 필터(Low pass filter)를 이용한 약자속 제어기를 제안하였으며, 

참고 문헌 [15]-[17]은 전압 영역(Voltage domain)에서 등토크 곡선과 전압 

제한 육각형의 교점을 계산하여 전압을 인가하는 방법을 제안하였다. 

참고 문헌 [18]은 모델 예측 제어(Model predictive control, MPC)를 이용한 

방법을 제안하였다. 참고 문헌 [12]-[18]은 PMSM 약자속 운전을 과변조 

영역으로 확장 시켰지만, DC 링크 전압 활용률을 최대화 하는 식스-스텝 

운전(Six-step operation)에 도달하지는 못하였다. 

 

3상 인버터의 식스-스텝 운전은 공간 벡터 상의 전압 육각형 꼭짓점 

벡터만을 이용하여 DC 링크 전압 활용률을 최대화 하는 운전 방법이다. 

식스-스텝 운전시 극전압(Pole voltage)은 구형파 형태를 지니므로, 구형파 

운전(Square-wave operation)으로 불리기도 한다. 식스-스텝 운전을 

이용하면 기본파 전압 크기를 선형 변조 영역과 비교하여 약 10.27% 

높일 수 있다 [10]. 식스-스텝 운전시 전압 고조파 성분으로 인하여 전류 

및 토크 리플이 발생한다는 단점이 존재한다. 하지만, 한정된 DC 링크 

전압 조건 하에서 전동기의 최대 토크 능력을 이끌어낼 수 있으며, 

펄스폭 변조(Pulse-width modulation, PWM)와 비교하여 스위칭 손실을 

현저히 줄일 수 있다는 장점 [19]으로 인해, 과거부터 현재까지 식스-

스텝 운전에 대한 연구가 활발하게 이루어지고 있다. 
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식스-스텝 운전시 인버터가 합성하는 기본파 전압 크기는 2/π∙Vdc로 

고정되기 때문에, 기본파 전압 위상만이 제어 자유도로 남게 된다. 

자유도로 남는 전압각을 이용하여 토크를 직접적으로 제어하는 

방법(Direct torque control, DTC)에 대한 연구가 활발히 이루어졌다 [20]-

[29]. 참고 문헌 [20]-[27]은 정상상태에서의 토크와 전압각의 관계에 

기반한 전압각 제어 방식을 제안하였다. 하지만 해당 연구들은 PMSM의 

동특성을 고려하지 않았기 때문에 제어기의 이득 설정 방법에 관한 

이론적 근거가 없으며, 이로 인해 제한된 토크 응답성을 가진다. 

전압각에 대한 PMSM의 토크 및 전류 응답은 비선형적으로 나타난다. 

이러한 비선형적 특성을 반영하기 위하여, 참고 문헌 [28]과 [29]는 

평형점 근방의 선형화를 통한 소신호 분석(Small signal analysis)과 근-궤적 

분석(Root-locus analysis)을 통한 제어기 설계 방법을 제안하였다. 

전압각에 대한 소신호 응답은 운전점에 따라 달라진다. 이러한 현상을 

고려하기 위하여, 참고 문헌 [28]에서는 평형점 탐색 알고리즘을 통해 

제어기 이득을 갱신하였으며, 참고 문헌 [29]에서는 회전자 기준 좌표계 

d축 전류 정보를 궤환하는 구조를 통해 가변 이득을 사용하지 않고 

전반적인 제어 안정도를 높이고자 하였다. 참고 문헌 [28]과 [29]에서 

제안된 방법은 고전적인 전압각 제어 [20]-[27]와 비교하여 제어 안정도 

및 응답성을 개선할 수 있지만, 모든 운전점에 대한 근-궤적 분석이 

선행되어야 하며, 전압각에 대한 토크 응답성이 운전점에 따라 달라지는 

효과를 반영하기 위해 추가적인 알고리즘이 필요하다는 단점이 존재한다. 

추가적으로 해당 연구들은 폐루프 전달 함수의 극점(Pole)을 통한 제어 

안정도에 초점을 맞추었으며, 영점(Zero)을 포함한 폐루프 제어 동특성에 

대한 분석이 미흡하다는 한계점이 있다. 또한 DTC 구조에 내재된 

문제점으로, 참고 문헌 [20]-[29]에서 제안된 방법들은 토크 추정기의 

구성 방법에 따라 응답 성능에 차이가 발생할 수 있으며, 인버터와 

전동기가 가지는 전류 제한을 실시간으로 고려하며 제어하기 힘들다는 

단점이 있다. 
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일반적으로 기저 속도 이하의 영역에서는 회전자 기준 좌표계 

상에서의 전류 제어가 널리 사용된다. 추가적인 제어 구조 절환 없이, 

전류 제어 구조를 활용하여 식스-스텝 운전을 수행하는 방법에 대한 

연구가 진행되었다. 참고 문헌 [30]은 비례-적분 제어기 기반 약자속 

제어기 [6], 과변조 기법 [9], 동특성 향상을 위한 전압 지령 수정부를 

통하여 전류 제어 기반의 식스-스텝 운전을 구현하였다. 참고 문헌 

[31]에서는 참조표 기반의 약자속 운전 [3]과 퓨리에 분석(Fourier 

analysis)을 기반으로 한 과변조 방법을 통하여 전류 제어 기반의 식스-

스텝 운전을 구현하였다. 참고 문헌 [32]에서는 반송파 기반의 과변조 

기법과 가변 샘플링 방법을 통하여 전류 제어 기반의 식스-스텝 운전을 

구현하였다. 

약자속 운전시 토크 지령에 대한 출력 토크의 선형성을 고려하기 

위하여, d, q축 전류 지령에 관한 참조표를 이용하는 방식이 일반적으로 

사용된다 [3], [7]. 하지만 식스-스텝 운전시 제어 자유도는 전압각 

하나이므로, 참조표 오차 혹은 제정수 변동으로 인해 지령이 실현 

불가능할 경우, d, q축 전류 제어기가 충돌할 가능성이 있다 [33]. 이러한 

충돌 가능성을 없애고자, d 혹은 q축 전류만을 제어 변수로 사용하고, 

다른 축 전류는 종속적으로 동작하는 방법에 대한 연구가 진행되었다 

[34], [35]. 참고 문헌 [34]는 단일 d 혹은 q축 전류 제어기 및 출력 

형태에 따라 약자속 운전 영역을 분석하였다. 참고 문헌 [35]는 식스-

스텝 운전의 자유도를 전압 벡터의 인가 시간으로 치환하여, q축 전류 

제어기를 통한 가변 인가 시간(Variable time-step) 제어 방법을 제안하였다. 

참고 문헌 [20]-[34]는 고정된 샘플링 주기를 가지는 제어 시스템에서 

구현되어 추가적인 맥동 성분이 발생하는 반면, 참고 문헌 [35]는 가변 

샘플링을 이용하여 불필요한 맥동 성분 없이 식스-스텝을 수행할 수 

있다. 하지만 모든 운전점에 대한 소신호 분석 및 근-궤적 분석을 

통하여 제어기 이득을 설정해 주어야한다는 번거로움이 존재한다. 

DTC 기반의 식스-스텝 운전과 비교하여, 전류 제어 기반의 식스-스텝 

운전은 기저 속도 부근에서의 PWM 모드와의 절환 및 전류 제한에 대한 
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모니터링이 용이하다. 또한 직접적으로 측정하는 정보인 전류를 

이용하므로, 토크 추정기가 필요한 DTC 기반의 방법보다 제어 동특성이 

빠르다는 장점이 있다. 하지만 기존 연구들은 기본파 성분에 초점을 

맞추어, 주파수 영역(Frequency domain)에서의 분석을 통해 제어기를 

설계하였다. 식스-스텝 운전시 상당한 6배수 고조파 전압 성분이 

존재하는데, 다수의 선행 연구에서는 해당 고조파 성분이 동특성에 

끼치는 영향을 고려하지 않았다. 

 

식스-스텝 운전시 순시 고정자 자속은 정지 좌표계 상에서 육각형의 

궤적을 그린다 [36]-[42]. 참고 문헌 [38]-[41]은 데드비트 자속 제어를, 

참고 문헌 [42]는 Direct-self control을 이용한 식스-스텝 운전 방법을 

제안하였다. 해당 방법들은 기존의 전압각 제어 방식보다 빠른 동특성을 

가지지만, 전압 벡터의 스위칭이 육각형 자속 궤적의 꼭짓점 근방에서만 

이루어지며, 이는 동특성 향상에 있어서 제약 사항으로 작용한다. 참고 

문헌 [43]에서는 MPC 전류 제어 기반의 식스-스텝 운전 방법이 

제안되었으나, 사전 실험을 통해 전 영역의 자속 및 인덕턴스를 포함한 

다수의 참조표가 필요하며, 다소 복잡한 행렬 연산을 수행해야한다는 

단점이 존재한다. 

 

본 논문에서는 식스-스텝 운전의 시간-최적 절환 방법을 포함한 

동특성 개선 방안을 연구한다. 주파수 영역 분석을 진행한 다수의 기존 

연구와는 달리, 본 논문에서는 순시 전압의 영향을 고려하기 위하여 

시간 영역(Time domain)에서 식스-스텝 운전을 분석한다. 시간 영역에서 

분석한 순시 자속 궤적을 바탕으로, 식스-스텝 운전의 한계 동특성을 

이론적으로 규명하고, 시간-최적 운전점 절환 방법을 제안한다. 
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본 연구의 목적은 다음과 같다. 

 

- 식스-스텝 운전시, 회전자 기준 좌표계 상에서의 순시 전압 벡터는 

회전자의 회전 방향과 반대로 회전한다. 순시 전압 벡터 회전 

효과를 반영하기 위하여, 시간 영역에서 식스-스텝 운전시 

PMSM의 순시 자속 궤적을 모델링한다. 이를 바탕으로 

개루프(Open-loop) 형태의 시간-최적 운전점 절환 방법을 모색하며, 

식스-스텝 운전의 한계 동특성을 이론적으로 규명한다. 

 

- 시간-최적 절환에 대한 고찰을 바탕으로, 정지 좌표계 자속 정보를 

이용한 폐루프(Closed-loop) 형태의 운전점 절환 방법을 제안한다. 

정지 좌표계 자속 지령은 자속각 지령으로부터 계산되며, 제안하는 

방법은 자속 벡터 예측을 통하여 시간-최적으로 자속 지령을 

추종한다. 계단, 램프, AC 형태의 자속각 지령에 대하여 제안하는 

방법의 지령 추종 성능을 시뮬레이션 및 실험으로 검증한다. 

 

- 시간-최적 절환 방법을 적용한 토크 제어 방법을 제안한다. 

제안하는 방법은 상위 제어기가 전류 정보를 궤환 받아 자속각 

지령을 결정하며, 시간-최적 절환 방법을 통하여 상위 

제어기로부터 결정된 자속각 지령을 추종한다. 주어진 토크 제어 

대역폭을 만족하기 위한 제어기 이득 설정 방법에 대해 소개하며, 

제안하는 토크 제어 방법의 성능을 시뮬레이션 및 실험으로 

검증한다. 
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- 식스-스텝 운전을 기저 속도 이하의 저속 영역에서 수행할 경우, 

인가 전압과 역기전력 성분의 과도한 차이로 인하여 전류 제한 

이상의 큰 전류가 발생할 수 있다. 따라서 저속 영역에서는 PWM 

운전이 필수적이며, 기저 속도 부근에서의 PWM 모드와 식스-스텝 

모드 간의 절환이 필요하다. 본 논문에서는 전류 제어를 통한 

PWM 운전을 대상으로, 기저 속도 부근에서의 절환 방법을 

제안한다. 

  



 

９ 

 

 

 

본 논문은 다음과 같이 구성된다. 

 

제 1장에서는 본 논문의 연구 배경 및 목적에 대해 서술한다. 

 

제 2장에서는 영구자석 동기 전동기의 식스-스텝 운전에 관한 기존 

연구들에 대해 소개한다. 제어 구조를 기반으로 각 연구들을 분류하고, 

각각의 장점 및 한계점에 대해 비교한다. 

 

제 3장에서는 순시 전압 벡터의 회전 효과를 반영하여 PMSM의 식스-

스텝 순시 자속 궤적을 모델링한다. 이를 바탕으로 개루프 형태의 시간-

최적 절환 방법을 모색한다. 

 

제 4장에서는 3장에서 제안한 방법에 대한 고찰을 바탕으로 폐루프 

형태의 시간-최적 절환 방법을 제안한다. 제안하는 폐루프 시간-최적 

절환 방법은, 정지 좌표계 자속 추정기, 자속 지령 생성기, 자속 벡터 

예측 방법으로 이루어진다. 

 

제 5장에서는 4장의 시간-최적 절환 방법을 적용한 토크 제어 방법에 

대해 제안한다. 제안하는 토크 제어 방법은 고정자 자속 기준 좌표계 

q축 전류 제어 구조를 가지며, 제어기 형태 및 이득 설정 방법에 관하여 

서술한다. 

 

제 6장에서는 기저 속도 부근에서의 PWM을 통한 전류 제어와 

제안하는 식스-스텝 운전 방법 간의 절환 방법에 대해 논의한다. 

 

제 7장에서는 본 논문의 연구 결과에 대해 정리하고, 향후 연구 

방향에 대해 소개하며 마무리한다. 
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제 2장 식스-스텝 운전 제어에 관한 기존 연구 

 

본 장에서는 1장에서 소개한 기존의 여러 식스-스텝 운전 연구에 대해 

분류하고, 각각의 기본 원리 및 특징에 대하여 살펴본다. 

 

 

2.1.1 정상상태 토크 식 기반의 방법 [20]-[27] 

식 (1.2)의 전압 방정식에서 전압 강하에 의한 성분이 작다는 가정 

하에, 정상상태 dq-자속은 다음과 같이 dq-전압을 통해 근사 될 수 있다. 

 
1

r r

ds ds
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qs qsr

v
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J . (2.1) 

식 (1.3)을 만족하는 이상적인 PMSM에 대하여, 출력 토크는 다음과 

같이 dq-전압으로 표현될 수 있다. 
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. (2.2) 

식 (2.2)는 다음과 같이 전압의 크기와 위상으로 표현 가능하다. 
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. (2.3) 

여기서 Vs1과 θv1은 인버터가 합성하는 기본파 전압의 크기와 위상을 

나타낸다. 식 (2.3)은 PMSM의 정상상태 출력 토크가 Vs1과 θv1을 통해 

제어될 수 있음을 나타낸다. 
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그림 2-1. 회전자 기준 좌표계에서 바라본 전압 벡터 

 

그림 2-1은 선형 변조와 식스-스텝 운전시 회전자 기준 좌표계에서 

바라본 전압 벡터를 나타낸다. 그림 2-1(가)의 선형 변조 경우, Vs1은 

0부터 Vdc/√3까지, θv1은 0에서 2π까지 자유롭게 합성할 수 있다. 

반면, 식스-스텝 운전시에는 전압 육각형의 꼭짓점 벡터만 인가되며, 

순시 인가 전압의 크기는 2/3∙Vdc로 고정된다. 회전자가 반시계 방향으로 

회전한다면, 그림 2-1(나)에 나타나듯이 식스-스텝 운전의 순시 전압은 

회전자 기준 좌표계 상에서 시계 방향으로 회전하고, 정상상태에서 

전기각 60º 동안 같은 전압 벡터가 인가된다. 기본파의 위상이 θv1이라면 

각각의 전압 벡터는 (θv1 + π/6)부터 (θv1 − π/6)까지 인가된다. 이 때, 평균 

dq-전압 �̅�𝑑𝑠
𝑟 과 �̅�𝑞𝑠

𝑟 은 다음과 같이 계산된다. 
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  . (2.5) 

식 (2.4)와 (2.5)에 나타나 듯이 식스-스텝 운전시 Vs1은 2/π∙Vdc로 

최대화 된다. 따라서 θv1만이 토크 제어의 자유도로 남게 되며, θv1은 전압 

벡터의 인가 시간 조절을 통하여 변경된다 [35]. 
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MotoringGenerating

MTPV
points

MTPV
points  

그림 2-2. 식스-스텝 운전시 전압각에 따른 토크 (Vdc = 250 V) 

 

그림 2-2는 식 (2.3)과 시험용 IPMSM의 대표 제정수를 이용하여 얻은 

식스-스텝 운전에서 전압각에 따른 토크 곡선을 나타낸다. 시험용 

IPMSM의 대표 제정수는 부록 A에 수록되어 있다. θv1이 90º일 때, 인가 

전압은 양의 q축 값만을 가지며 출력 토크는 0이 된다. θv1이 90º에서 

멀어질수록 출력 토크의 크기는 증가하다가, θv1이 단위 전압 당 최대 

토크(Maximum torque per voltage, MTPV) 운전점을 넘어서면 다시 감소하게 

된다. 
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(가) 참조표를 이용한 전압각 제어  
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(나) 비례-적분 제어기를 이용한 전압각 제어 

그림 2-3. 직접 토크 제어 구조 기반의 전압각 제어 방법 [20]-[27] 
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식스-스텝 운전시 토크 제어 자유도는 θv1만이 남으며, MTPV 곡선을 

지나기 전까지 출력 토크와 θv1은 양의 상관 관계를 지닌다. 초기의 

전압각 제어 연구 [20]-[27]은 그림 2-3과 같이 참조표 혹은 비례-적분 

제어기를 이용하여 식스-스텝 운전을 구현하였다. 

하지만 식 (1.2)에 나타나 듯이 PMSM의 전압 방정식에는 자속에 대한 

미분 항이 존재한다. 이로 인해 PMSM의 자속, 전류, 토크는 전압에 

대한 동특성이 존재한다. 전압에 대한 자속의 응답은 식 (1.2)와 (1.3)의 

연립을 통하여 다음과 같이 나타난다. 
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    . (2.7) 

식 (2.6), (2.7)에 나타나 듯이, 전압에 대한 자속의 응답은 2차 전달 

함수 형태로 나타난다. PMSM은 회전자에 별도의 전기적 여자 회로가 

없고 전류와 자속은 일대일 대응 관계를 가지기 때문에, 전류 또한 

전압에 대하여 2차 전달 함수 형태를 가지게 된다. 이 때, 식 (2.7)을 

통해 얻어진 감쇠 시상수 τ는 다음과 같다. 

 
 
2 ds qs
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L L

R L L
 


. (2.8) 

시험용 IPMSM의 경우, 대표 제정수 기반으로 계산된 감쇠 시상수는 

약 21 ms이다. 전압에 대한 동특성을 고려하지 않고, 전압각을 계단 

형태로 바꿀 경우, 전류 및 토크는 감쇠 진동(Damped oscillation)을 하게 

된다. 시험용 IPMSM의 경우, 전류 및 토크 진동이 충분히 감쇠하기까지 

약 5τ (≈ 105 ms) 이상의 시간이 소요된다. 

참고 문헌 [20]-[27]은 이러한 PMSM의 전압에 대한 동특성을 

무시하고 정상상태 토크 식에 기반하여 제어기를 설계하였다. 이러한 

가정은 식스-스텝 운전에서의 토크 응답성을 높이는데 있어 제약 

사항으로 작용한다. 
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2.1.2 PMSM의 동특성을 고려한 전압각 제어 [28], [29] 

PMSM의 동특성을 고려한 전압각 제어기 설계 방법에 관하여 많은 

후속 연구들이 진행되었다. 식 (1.2)에 나타나 듯이, PMSM의 전압 

방정식은 전압각에 대한 비선형 방정식으로 나타난다. 참고 문헌 [28]과 

[29]는 시스템의 분석을 위하여 평형점 근방에서의 선형화를 수행하였다. 

 1 1,0 1v v v     . (2.9) 
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여기서 x0는 θv1,0에 대한 변수 x의 평형점을 나타내며, Δx는 평형점 

근방의 소신호를 나타낸다. 식 (1.3)을 만족하는 이상적인 PMSM의 경우, 

전류 및 자속의 평형점과 소신호는 아래의 관계식을 통해 표현된다. 
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참고 문헌 [28]과 [29]는 식스-스텝 운전의 dq-전압을 식 (2.4)와 (2.5)에 

기반하여 다음과 같이 근사 하였다. 
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 (2.14) 

식 (2.9)-(2.14)와 전압 방정식을 연립하여, θv1,0에 대한 전류 운전점과 

Δθv1에 대한 소신호 전류 응답을 구할 수 있다. 
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. (2.16) 

여기서 D(s)는 2차 특성 방정식으로, 식 (2.7)과 동일하다. 식 (2.15)와 

(2.16)을 바탕으로, θv1,0에 대한 토크 운전점 Te,0과 Δθv1에 대한 소신호 

토크 ΔTe의 응답을 구할 수 있다. Te,0는 저항에 의한 전압 강하 성분이 

작다는 가정 하에 식 (2.3)과 동일한 형태로 나타나며, ΔTe는 다음과 같이 

나타난다. 

 

 

 
   

   

1,0

1,0

,0 ,0 ,0 ,0 ,0

2
cos

,0 1,0

sin

,0 1,0 1

3

2

3
tan

2

cot .

v s

qs ds

v s

ds qs

r r r r r r r r

e ds qs qs ds qs ds ds qs

Rrdc

PM ds qs ds r vL L

Rr

ds qs qs r v vL L

T p i i i i

V
p L L i s

D s

L L i s





   

  

  

        

    


    


 (2.17) 

 

3 ph. 

cable

Te

PMSM
PID

controller

θrm

iabcs

PWM 

inverterVoltage 

selection

abcS

ˆ
eT

vabcs

Torque

estimator

θv1
*
 

Te
*
 

ˆ s

dqsv

ωr

Equilibrium 

point search

Kp  Ki  Kd

ωr

 

(가) 평형점 탐색을 통해 가변 이득을 설정하는 방법 [28] 
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(나) d축 전류 궤환을 이용하는 방법 [29] 

그림 2-4. PMSM의 동특성을 고려한 전압각 제어 방법 [28], [29] 



 

１６ 

 

식 (2.17)에 나타나 듯이, ΔTe는 Δθv1에 대하여 다소 복잡한 2차 전달 

함수 형태로 나타나며, 해당 전달 함수는 ωr과 θv1,0에 의존한다. 따라서 

고정 이득을 사용하여 제어기를 설계할 경우, ωr과 θv1,0에 따라 설계한 

제어 대역폭이 실제 제어 대역폭과 달라질 수 있으며, 이로 인해 제어 

안정도가 악화될 가능성이 존재한다. 이러한 특징을 고려하여, 참고 문헌 

[28]과 [29]는 그림 2-4의 방법들을 제안하였다. 

참고 문헌 [28]에서는 식 (2.17)에 기반하여 폐루프 전달 함수의 

극점(Pole)을 설계하고, 추가적인 평형점 탐색 알고리즘을 통해 제어기의 

이득을 실시간으로 설정해주는 그림 2-4(가)의 방법을 제안하였다. 제어 

시스템의 안정도는 폐루프 전달 함수의 극점이 결정하지만, 제어 

동특성은 폐루프 전달 함수의 극점 뿐 아니라 영점(Zero)에 의해서도 

영향을 받는다. 참고 문헌 [28]에서는, 제안 방법의 안정도에 관한 

분석은 이루어졌으나, 영점이 제어 동특성에 끼치는 영향에 대한 분석이 

이루어지지 않았다는 한계점이 존재한다. 

참고 문헌 [29]에서는 고정 이득을 가지는 적분 제어기와 d축 전류 

궤환을 이용하는 그림 2-4(나)의 방법을 제안하였다. 제어기의 이득을 

고정 상수로 설정하더라도, d축 전류 궤환을 통하여 전반적인 제어 

안정도를 높일 수 있음을 근-궤적 분석을 통해 보였다. 하지만 d축 전류 

궤환 이득 설정 방법에 대한 이론적 분석이 이루어지지 않았으며, 근-

궤적 분석을 통한 폐루프 전달 함수의 극점 및 안정도에 초점을 

맞추었기 때문에, 참고 문헌 [28]과 마찬가지로 영점이 동특성에 끼치는 

영향에 대한 분석이 이루어지지 않았다. 
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2.1절에서는 DTC 구조에 기반한 전압각 제어 방법에 대하여 

소개하였다. 하지만 해당 방법들은 토크 추정기의 구성에 따라 성능 

차이가 발생할 수 있으며, 인버터와 전동기가 가지는 전류 제한을 

실시간으로 고려하여 제어하기 힘들다. 또한 다수의 DTC 기반 방법들은 

기저 속도 이하의 저속 영역에서는 전류 제어 구조를 이용하기 때문에, 

기저 속도 부근에서의 제어 알고리즘간의 절환이 필요하다는 단점이 

존재한다. 

이러한 DTC 기반의 방법들의 한계점을 보완하기 위하여, 전류 제어 

구조를 활용하여 식스-스텝 운전을 수행하는 방법에 대한 연구가 

진행되었다. 

 

2.2.1 전압 지령 수정 방법을 통한 식스-스텝 운전 [30] 
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그림 2-5. 참고 문헌 [30]의 제어 방법 

 

참고 문헌 [30]은 전류 제어 구조를 이용한 식스-스텝 운전 방법을 

제안하였다. 그림 2-5는 참고 문헌 [30]에서 제안한 방법의 블록도를 

나타내며, 제안한 방법은 잘 알려진 비례-적분 제어기 기반의 약자속 

제어기 [6] 및 과변조 기법 [9]와 더불어, 추가적인 전압 지령 수정 

방법으로 구성된다. 
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그림 2-6. 참고 문헌 [6]에서 제안한 약자속 제어기 

 

 

그림 2-7. 참고 문헌 [9]에서 제안한 과변조 기법 

 

그림 2-6과 그림 2-7은 각각 참고 문헌 [30]에서 이용한 약자속 

제어기와 과변조 기법을 나타낸다. 그림 2-6은 비례-적분 제어기를 

이용한 약자속 제어기로, 전류 제어기의 출력 크기 |𝐯𝑑𝑞𝑠
𝑟 ∗

|이 Vlim
* 보다 

클 경우, 약자속 제어기에 의해 d축 전류 지령이 전압 크기를 줄이는 

방향으로 수정된다. 선형 변조 영역만을 이용하는 약자속 운전에서는 

Vlim
*를 Vdc/√3  이하로 설정하여, 전류 제어기의 출력 전압 지령의 크기가 

전압 육각형의 내부에 위치하도록 한다. 반면, 참고 문헌 [30]에서는 

약자속 제어기의 Vlim
*를 2/3∙Vdc 이상으로 설정하여, 약자속 운전시 전류 

제어기의 출력이 전압 육각형 외부에 위치하도록 한다. 이 때, 전압 

육각형 외부에 위치한 전압 지령은, 그림 2-7에 나타난 과변조 기법을 

통하여 식스-스텝 전압을 합성하게 된다. 
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앞서 살펴 보았듯이, 적절한 약자속 제어와 과변조 기법을 통하여 

전류 제어 구조를 유지하고도 식스-스텝 운전을 달성할 수 있다. 하지만 

식스-스텝 운전시 인버터의 합성 전압의 크기는 2/π∙Vdc로 포화 되므로, 

전류 제어 동특성이 악화된다. 참고 문헌 [30]에서는 추가적인 전압 지령 

수정부를 구성하여, 전류 제어 동특성을 향상 시키는 방법을 제안하였다. 
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그림 2-8. 참고 문헌 [30]의 전압 지령 수정 방법 

 

이상적인 PMSM 전압 방정식은, d축, q축 유효 역기전력 𝑒𝑑𝑠
𝑟  , 𝑒𝑞𝑠

𝑟 을 

통해 다음과 같이 표현할 수 있다. 
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인버터의 합성 전압과 유효 역기전력의 차이는 전류의 변화를 

이끌어낸다. 따라서 인가 가능한 최대 전압과 유효 역기전력의 차이는 

일종의 전류 제어를 위한 전압 여유분(Voltage margin)으로 볼 수 있다. 

식스-스텝 운전시 인버터의 합성 전압은 최대화된 상태로 고정되므로, 

전류 제어를 위한 전압 여유분을 확보하기 위해서는 유효 역기전력을 

수정해야 한다. 즉, d축 전류 제어의 전압 여유분을 증가시키기 위해서는 

𝑖𝑞𝑠
𝑟 을 증가시킴으로써 𝑒𝑑𝑠

𝑟 을 줄여야 하고, q축 전류 제어의 전압 여유분을 

증가시키기 위해서는 𝑖𝑑𝑠
𝑟 을 감소시킴으로써 𝑒𝑞𝑠

𝑟 을 줄여야 한다. 
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참고 문헌 [30]에서는, 그림 2-8에 나타난 전압 지령 수정 방법을 

구현하여, 전류와 유효 역기전력 사이의 교차 결합 특징을 이용한 

동특성 개선 방안을 제시하였다. 그림 2-8에 나타난 방법은 전압 지령이 

다음과 같이 수정되는 효과를 지닌다. 
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일반적으로 PMSM에서는 영구자석에 의한 쇄교 자속 λPM으로 인하여 

q축 전압 여유분이 부족하다. 그림 2-8의 전압 지령 수정 방법을 적용할 

경우 d축 전류의 언더슈트(Undershoot)가 발생하며, 이를 통해 q축 전압 

여유분을 확보하게 된다. 확보된 q축 전압 여유분을 통하여 q축 전류의 

응답성을 개선하게 되고, 이를 통해 합성 전압이 최대화된 식스-스텝 

운전 하에서도 전류 제어 동특성을 확보할 수 있게 된다. 

 

참고 문헌 [30]은 잘 알려진 전류 제어 구조와 추가적인 전압 지령 

수정 방법을 통하여, 추가적인 제어 알고리즘 절환 없이 식스-스텝 

운전을 달성하였다. 해당 방법은 입력 자유도가 전압각 하나뿐인 식스-

스텝 운전 하에서 d축, q축 전류를 마치 개별적으로 제어하는 것처럼 

보이지만, 실제로는 약자속 제어기가 d축 전류 지령을 수정하여 주어진 

q축 전류 지령을 추종하는 식스-스텝 운전을 수행한다. 

하지만 참고 문헌 [30]은 기본파 주파수에 대한 샘플링 주파수의 

비율이 충분히 크다는 가정하에 삼각파 비교 방식으로 식스-스텝 운전을 

구현하였다. 기본파 주파수에 대한 샘플링 주파수의 비율이 충분히 크지 

않은 구동 시스템에 해당 방법을 적용할 경우, 출력 전압이 샘플링 주기 

Ts 동안 고정되는 0차 홀드(Zero-order hold, ZOH) 현상으로 인해 불필요한 

전류 및 토크 리플이 발생한다 [44]. 또한 참고 문헌 [30]의 전압 지령 

수정 방법을 복소 벡터(Complex vector) 전류 제어기에 적용할 경우, 

추가적인 기본파 성분의 전류 리플이 발생하게 되는데, 이에 대한 

자세한 설명은 6.1.2절에서 다루도록 한다. 



 

２１ 

 

2.2.2 가변 인가 시간 제어를 통한 q축 전류 제어 [35] 

고정 샘플링 시스템에서 일반적인 삼각파 비교 방식을 통하여 식스-

스텝 운전 전압을 합성할 경우, 출력 전압의 ZOH 현상으로 인하여 

합성되는 정지 좌표계 전압 벡터가 Ts 동안 고정된다. 따라서 기본파 

주파수에 대한 샘플링 주파수의 비율이 충분히 크지 않은 경우, 각각의 

전압 벡터 인가 시간이 불규칙해지면서 불필요한 전류 및 토크 리플이 

발생하게 된다 [44]. 이를 해결하고자 참고 문헌 [35]에서는 가변 

샘플링을 이용한 제어 방법을 제안하였다. 
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그림 2-9. 참고 문헌 [35]의 제어 방법 

 

그림 2-9는 참고 문헌 [35]에서 제안한 방법을 나타낸다. 식스-스텝 

운전시 제어 자유도는 하나만 존재하므로, 참고 문헌 [35]는 회전자 기준 

좌표계 q축 전류만을 제어 변수로 사용하고, d축 전류는 q축 전류의 

반응에 종속되어 동작하도록 하였다. 

기본파 전압각의 변화분은 전압 벡터의 인가 시간 Δt와 다음의 

관계식을 만족한다. 

 1
3

v r t


     . (2.21) 

예를 들어, ωrΔt를 π/3로 고정하면 기본파 전압각은 변하지 않으며, 

ωrΔt를 π/4로 줄였다가 다시 π/3로 고정하면 기본파 전압각이 π/12 

증가하게 된다. 
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참고 문헌 [35]는 이러한 Δθv1과 Δt의 관계를 이용하여 가변 샘플링을 

통한 q축 전류 제어 구조를 제안하였다. 이 때, q축 전류 제어기의 

출력은 전압각의 변화분 Δθv1이며, 전압 벡터 인가 시간은 식 (2.21)에 

기반하여 샘플링 시간 ts를 가변 하는 형태로 다음과 같이 설정된다. 
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식 (2.22)에 기반하여 샘플링 시간을 설정할 경우, 정상상태에서 ts는 

π/(3ωr)로 속도에 동기 되므로 우수한 정상상태 성능을 가진다. 참고 

문헌 [35]에서는 ts가 충분히 작다는 가정 하에 dq-전류의 미분 값을 

아래와 같이 근사 한다. 
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식 (2.23)과 운전점 근방의 소신호 전달 함수를 나타내는 식 (2.16)을 

연립하면, Δθv1에 대한 d축, q축 전류의 전달 함수를 얻을 수 있다. 
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. (2.24) 

비례-적분 제어기를 이용하여 q축 전류를 제어할 경우, q축 전류 

지령에 대한 q축 전류의 폐루프 전달 함수는 다음과 같이 나타난다. 
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 (2.27) 

식 (2.24)로부터, q축 전류에 대한 d축 전류 전달 함수는 다음과 같이 

나타난다. 
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식 (2.25)와 (2.28)을 곱하면, q축 전류 지령에 대한 d축 전류의 전달 

함수를 구할 수 있으며, 다음과 같이 나타난다. 
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식 (2.25)와 (2.29)를 살펴보면, q축 전류 지령에 대한 d축 및 q축 전류 

전달 함수의 분모가 동일한 것을 확인할 수 있다. 따라서 안정적인 q축 

전류 제어기를 설계하면, d축 전류에 대한 안정도가 보장된다. 참고 문헌 

[35]에서는 식 (2.25)에 기반한 근-궤적 분석을 통하여, 식 (2.25) 및 (2.29)

의 극점이 안정하도록 제어기 이득을 설정하였다. 이 때, 샘플링 시점의 

전류와 실제 PMSM의 평균 전류 사이에는 옵셋 형태의 오차가 

발생하므로, 참고 문헌 [35]에서는 참고 문헌 [45]의 보상 방법을 

적용하였다. 

 

참고 문헌 [35]는 q축 전류 제어 구조를 이용한 식스-스텝 운전을 

제안하였다. q축 전류 제어기의 출력은 전압각 변화분 Δθv1이며, 이를 

전압 벡터의 인가 시간 ts로 치환하고, 가변 샘플링 시스템을 통해 

구현하였다. 이 때, 정상상태에서 각 전압 벡터의 인가 시간은 π/(3ωr)로 

속도에 동기화 되며, 우수한 정상상태 성능을 가진다. 

하지만 식 (2.25)에 나타나 듯이, q축 전류의 폐루프 전달 함수는 ωr과 

θv1,0에 의존하므로, 이를 고려하기 위하여 목표로 하는 운전 영역들에 

대하여 근-궤적 분석을 수행해야 한다는 번거로움이 있다. 또한 근-궤적 

분석을 통한 폐루프 전달 함수의 극점 및 안정도에 초점을 맞추었기 

때문에, 영점이 동특성에 끼치는 영향에 대한 분석이 이루어지지 않았다. 
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PMSM의 전압 방정식은 정지 좌표계 상에서 다음과 같이 나타난다. 

 

s s s

ds ds ds

ss s s

qs qs qs

v i d
R

v i dt





     
      

          
. (2.31) 

인가 전압과 고정자 자속 간에 교차 결합 성분이 존재 하는 회전자 

기준 좌표계 전압 방정식과 달리, 정지 좌표계 상에서는 인가 전압과 

고정자 전압 사이에 교차 결합 성분이 존재하지 않는다. 따라서 정지 

좌표계 상에서는 인가된 전압 벡터가 해당 방향으로의 고정자 자속 

변화를 야기한다. 

식스-스텝 운전시 정지 좌표계 전압 벡터는 다음과 같이 나타난다. 
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. (2.32) 

따라서 고정자 권선 저항의 영향이 작다는 가정 하에, 식스-스텝 

운전시 정지 좌표계 고정자 자속 궤적은 육각형 궤적을 그리며 일정한 

속력으로 움직이게 된다 [36]. 이러한 특징을 이용하여 참고 문헌 [37]-

[41]은 데드비트 자속 제어 구조의 식스-스텝 운전을 제안하였다. 
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그림 2-10. 데트비트 자속 제어 기반의 식스-스텝 운전 [38]-[40] 
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그림 2-10은 참고 문헌 [38]-[40]에서 제안한 데드비트 자속 제어 

구조를 나타낸다. 해당 방법의 내부 루프에는 데드비트 자속 제어기가 

위치한다. 자속각 변화분 지령 Δθλ
*과 ωr, Vdc 정보를 바탕으로 정지 

좌표계 자속 지령을 생성하고, 자속 궤적 꼭짓점 근방의 한 샘플 내에서 

전압 벡터를 변경하여 자속각을 변화 시킨다. 
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그림 2-11. 자속각 변화분 지령에 따른 자속 궤적의 변화 [38] 

 

그림 2-11은 자속각을 변화 시키는 기본 원리를 나타낸다 [38]. 그림 

2-11(가)는 Δθλ
* = 0일 때의 정상상태 자속 궤적으로, 자속 벡터는 

정육각형의 궤적을 따라 움직이게 된다. 만약 그림 2-11(나)와 같이 자속 

벡터가 정상상태 육각형 궤적의 꼭짓점에 도달하기 한 샘플 전에 인가 

전압 벡터를 바꿔준다면, 자속 벡터는 육각형 내부 궤적으로 움직이게 

된다. 이 경우, 그림 2-11(가)와 비교하여 Δθλ가 ωrTs 만큼 증가하게 된다. 

이와 유사하게 그림 2-11(다)와 같이 육각형의 꼭짓점에 도착하고 한 

샘플 후에 전압 벡터를 바꿔준다면, 자속 벡터 육각형의 외부 궤적으로 

움직이게 되며, Δθλ가 ωrTs 만큼 감소하게 된다. 
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통상의 삼각파 비교 방식을 사용하는 고정 샘플링 시스템에서는 전압 

벡터가 샘플링 주기 Ts 동안 고정되며, 기본파 주파수에 대한 샘플링 

주파수 비율이 낮을 경우, 물리적으로 각 전압 벡터의 인가 시간을 

동일하게 할 수 없다. 따라서 참고 문헌 [39]에서는 참고 문헌 [46]에서 

제안한 톱니파 기반의 스위칭 방식을 적용하였다. 
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(나) c상 스위칭 지령 및 극전압 시간 순서도 

그림 2-12. 톱니파를 이용한 전압 벡터 스위칭 [39], [46] 
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그림 2-12는 톱니파를 이용한 스위칭을 수행했을 때의 자속 궤적과 

스위칭 신호 및 극전압(Pole voltage)에 대한 예시를 나타낸다. 이 때, Sa는 

off, Sb는 on으로 고정된 상태이며, Sc는 (k-1)번째와 k번째 샘플링 

사이에서 켜지는 동작(turn on)을 수행하게 된다. 기존의 삼각파 비교 

방식의 스위칭을 (k-1)번째와 k번째 샘플링 사이에서 이용할 경우, c상 

스위치는 불필요한 스위칭을 수행하게 되며, 이로 인해 식스-스텝 

운전을 달성할 수 없다. 따라서, 참고 문헌 [39]에서는 참고 문헌 

[46]에서 제안한 톱니파 이용 스위칭 방법을 통하여, 고정 샘플링 

시스템에서도 각 전압 벡터의 정상상태 인가 시간이 π/(3ωr)로 동일한 

식스-스텝 운전을 수행할 수 있도록 하였다. 그림 2-12(나)는 c상 

스위치가 켜지는 경우에 대해 나타낸 것이며 이 때의 톱니파는 1에서 

0으로 감소하는 형태이다. 반대로 꺼지는 동작(Turn off)을 수행해야하는 

경우에는, 0에서 1로 증가하는 톱니파를 사용해야 한다. 이를 통하여, 

그림 2-11(라)와 같이 Δθλ를 ±ωrTs 이내의 값으로 변경할 수 있게 된다. 

참고 문헌 [39]에서는 정상상태 육각형의 꼭짓점 근방에서의 

스위칭만을 고려하였으며, 이로 인하여 최대 Δθλ의 크기는 ωrTs가 된다. 

참고 문헌 [39]는, 데드비트 자속 제어기의 상위 제어기로 전기각 60º에 

대한 평균 추정 토크를 제어하는 제어기를 구성하였다. 이 때, 토크 

추정기는 반복 제어기(Repetitive controller) 형태로 구현할 수도 있다 [40]. 

토크 제어기는 전기각 60º 마다 한번씩 동작하며, 식 (2.3)에 기반한 선형 

근사를 통해 토크 오차로부터 Δθλ를 갱신한다. 

 

다수의 기존 연구들은 식 (2.14)와 같이 식스-스텝 운전의 인가 전압을 

기본파 성분만으로 모델링하였던 반면, 참고 문헌 [39]는 정지 좌표계 

상에서의 해석을 통해, 전압 고조파 및 자속 고조파를 고려한 식스-스텝 

운전을 수행하였다. 하지만 이 때, 전압 벡터의 스위칭은 자속 궤적의 

꼭짓점 한 샘플 이내에서만 이루어지므로, 샘플링 주파수가 기본파 

주파수보다 충분히 큰 시스템에서의 동특성에 대한 고려가 이루어지지 

않았다. 
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제 3장 모델 기반의 시간-최적 운전점 절환 

 

식스-스텝 운전 하에서 인버터가 합성하는 기본파 전압 크기는 

2/π∙Vdc로 포화되고, 기본파 전압각 θv1만이 유일한 제어 입력 자유도로 

남는다. 다수의 연구들은 운전점 근방의 선형화를 통하여 기본파 

전압각의 변화분 Δθv1을 입력으로 가지는 상태 방정식을 수립하고, 해당 

모델링에 기반하여 주파수 영역(Frequency domain) 분석을 통해 제어기를 

설계하였다 [28], [29], [33]-[35]. 하지만 식스-스텝 운전시 회전자 기준 

좌표계 상에서의 순시 dq-전압은 상당한 (6n)차수 고조파 성분을 가진다 

(n = 1, 2, 3, etc.) [11]. 주파수 영역 분석에서는 기본파 전압각에만 초점을 

맞추기 때문에 고조파 성분은 무시되며, 이러한 모델링 오차는 식스-

스텝 운전의 동특성 향상에 있어 제약 사항으로 작용한다. 

 

본 장에서는 PMSM의 식스-스텝 운전 하에서의 순시 자속 궤적을 

모델링한다. 회전자 기준 좌표계 상에서 순시 전압 벡터의 회전 효과를 

반영하기 위하여 시간 영역(Time domain)에서 분석을 진행한다. 시간 

영역에서의 분석을 통하여 식스-스텝 운전의 시간-최적(Time-optimal) 

절환 방법을 모색하며, 시뮬레이션 및 실험을 통하여 해당 방법을 

검증한다. 
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3.1.1 식스-스텝 운전의 순시 전압 벡터 
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그림 3-1. 회전자 기준 좌표계에서 바라본 전압 벡터 

 

표 3-1. 기호 및 약어 정리 

변수 설명 비고 

tn n번째 전압 벡터의 인가 시작 시점  

ϕv,n n번째 전압 벡터의 인가 시작각 dr 좌표축 기준 

θv 인가되고 있는 전압 벡터의 순시각 dr 좌표축 기준 

Δtn n번째 전압 벡터의 인가 시간 Δtn = tn+1 − tn 

Δϕv,n (n+1)번째와 n번째 전압 벡터 인가 시작각 차이 Δϕv,n = ϕv,n+1 − ϕv,n 

Δθv,n n번째 전압 벡터의 인가 각 간격(Angular interval)  
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식스-스텝 운전시 인버터는 전압 육각형의 꼭짓점 벡터만을 합성하며, 

합성된 전압 벡터는 회전자 기준 좌표계 상에서 -ωr로 회전하게 된다. 

그림 3-1은 임의의 n번째 단계에 인가되는 전압 벡터를 회전자 기준 

좌표계에서 나타낸 것이다. 여기서 ‘단계’는 정지 좌표계 상에서 일정한 

전압 벡터가 인가되는 간격으로 정의한다. 그림 3-1에 포함된 기호와 

약어는 표 3-1에 정리하였다. 

그림 3-1(가)는 임의의 n번째 단계에서 전압 벡터의 인가 시작 시점을 

나타낸다. 회전자가 반시계 방향으로 정속 회전한다는 가정 하에, 회전자 

기준 좌표계 상에서 전압 육각형은 시계 방향으로 정속 회전하게 된다. 

그림 3-1(나)에 나타나 듯이, n번째 단계에서의 순시 전압각 θv는 다음과 

같이 표현할 수 있다. 

     ,v r n v nt t t      . (3.1) 

식스-스텝 운전시 인가되는 전압의 크기는 2/3∙Vdc이므로, n번째 단계 

내에서 순시 dq-전압은 아래와 같이 나타낼 수 있다. 

     ,

2

3

r

dqs dc r n v nt V t t     v u . (3.2) 

여기서 u(θ)는 단위 크기와 위상 θ를 가지는 단위 벡터로 아래와 같이 

정의된다. 

  
cos

sin






 
 
 

u . (3.3) 

전압 벡터가 다음 전압 육각형 꼭짓점으로 바뀌는 순간, n번째 단계가 

끝나고 (n+1)번째 단계가 시작된다. 그림 3-1(다)는 해당 시점을 나타내며, 

표 3-1의 정의에 따라 해당 순간은 t = tn+1이 된다. 이 때, n번째 단계의 

각 간격 Δθv,n은 다음과 같이 표현할 수 있다. 

  , 1 ,
3

v n r n n v nt t


        . (3.4) 

물리적으로 음의 인가 시간은 불가능하기 때문에 Δϕv,n은 π/3의 상한을 

가진다. 정상상태에서는 임의의 n에 대하여 Δθv,n = π/3, Δϕv,n = 0이 된다. 
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3.1.2 영구자석 전동기의 자속 궤적 모델링 

본 절에서는 본 논문에서 가정하는 PMSM의 특성과 이에 따른 

모델링에 대하여 서술한다. 

PMSM의 전압 방정식을 통하여 다음과 같은 상태 방정식을 수립할 수 

있다. 

 
r r r r

dqs s dqs r dqs dqs

d
R

dt
    λ i J λ v . (3.5) 

PMSM은 회전자에 별도의 전기적 여자 회로가 없다. 철심과 

영구자석의 이력(Hysteresis) 특성, 주파수에 따른 투자율 및 전도율 

변화에 의한 영향이 작다는 가정 하에, PMSM의 고정자 자속과 전류는 

일대일 대응 관계를 가진다. 즉, 주어진 회전자 위치에 대하여 𝛌𝑑𝑞𝑠
𝑟 이 

정해지면 𝐢𝑑𝑞𝑠
𝑟 과 Te가 결정되며, 반대로 𝐢𝑑𝑞𝑠

𝑟 이 정해지면 𝛌𝑑𝑞𝑠
𝑟 과 Te가 

결정된다. 이러한 일대일 대응 관계를 이용하여, 식 (3.5)를 전류 또는 

자속 중 하나에 관한 상태 방정식으로 표현 할 수 있다. 

제어 성능은 제어 대상 변수의 정확한 측정 또는 추정에 근거한다. 

전류 센서는 자속 센서와 비교하여 정확성 및 경제성 측면에서 

우수하므로 전류 측정에 기반한 제어 구조가 널리 사용된다. 따라서 

실측 가능한 전류 기반으로 상태 방정식을 기술하고, 이를 통하여 

전류에 대한 벡터 제어(Vector control)를 수행하는 경우가 많다. 다만 

실제 자속은 전류에 대하여 자기 포화, 교차 결합, 공간 고조파 등 

비이상적 특성들을 가지므로 비선형적 전류-자속 관계에 대한 적절한 

모델링이 필요하다. 

저항에 의한 전압 강하 성분을 무시할 수 없는 기저 속도 이하 

영역에서는 전류-자속 관계에 대한 모델링이 필수적으로 수반된다. 

하지만 일반적으로 식스-스텝 운전은 기저 속도 이상의 약자속 운전 

영역에서 적용된다. 해당 운전 영역에서 저항에 의한 전압 강하 성분을 

무시할 수 있다는 가정 하에 식 (3.5)를 아래와 같이 근사할 수 있다. 

 
r r r
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근사 된 상태 방정식은 자속과 전압으로 표현되므로, 전류가 아닌 

자속에 대해 살펴 보는 것이 직관적이다. ωr이 일정하다는 가정 하에 식 

(3.6)의 일반해는 아래와 같이 나타낼 수 있다 [47]. 

 

            
          

0

0

0 0 0

0 0 0

exp exp

.

t
r r r

dqs r dqs r dqs
t

t
r r

r dqs r dqs
t

t t t t t t t t dt

t t t t t t t dt

 

 

         

         





λ J λ J v

R λ R v

 (3.7) 

여기서 R(θ)는 회전 변환 행렬로, θJ의 지수 행렬(Exponential matrix)인 

exp(θJ)와 동일하다. 

식 (3.7)의 첫 번째 항은 초기값에 의존하는 항으로, 식 (3.6)의 고유 

응답(Natural response)에 해당한다. 두 번째 항은 인가된 전압에 의한 

자속 벡터의 반응으로 강제 응답(Forced response)에 해당한다. 만약 저항 

성분을 무시하지 않았다면, 두 항 모두 exp(-R/L∙t) 형태의 감쇠 성분이 

존재했을 것이다. 

식 (3.7)에 식 (3.2)를 대입하면 식스-스텝 운전시 n번째 단계 내에서의 

순시 자속 궤적을 얻을 수 있다. 
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λ R Λ u . (3.8) 

여기서 Λn-1은 (n-1)번째 단계의 끝 시점이자 n번째 단계의 시작 

시점에서의 자속 벡터 값으로, 아래와 같이 정의 된다. 

 1 ( )r

n dqs nt t Λ λ . (3.9) 
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3.1.3 정상상태 자속 궤적 

식스-스텝 운전의 정상상태에서 각각의 전압 벡터는 전기각 60º 동안 

인가된다. 임의의 n에 대하여, 전압 벡터의 인가 시간 Δtn은 아래와 같다. 

 
3 r

nt



  . (3.10) 

또한 평균 전압각 θv1과 각 단계의 시작각 ϕv,n은 정상상태에서 아래와 

같이 30º 차이를 가진다. 

 , 1
6

v n v


   . (3.11) 

정상상태에서 각 단계의 자속 궤적은 동일하다. 따라서 자속 벡터는 

아래와 같은 경계 조건을 만족해야한다. 

    1

r r

dqs n dqs nt t t t  λ λ . (3.12) 

식 (3.9)-(3.12)를 연립하여, 정상상태 궤적의 시작 자속 값 Λ0와 궤적의 

방정식을 다음과 같이 표현 할 수 있다. 
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λ R u u . (3.14) 

정상상태에서 ωr(t − tn)은 0과 π/3 사이의 값을 가지며, 평균 자속 벡터 

𝛌𝑑𝑞𝑠,𝑎𝑣𝑔
𝑟 는 아래와 같이 나타난다. 
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λ λ u . (3.15) 

𝛌𝑑𝑞𝑠,𝑎𝑣𝑔
𝑟 의 크기 및 위상을 살펴보면, 크기는 식스-스텝 운전시 

인버터가 합성하는 기본파 전압 크기 2/π∙Vdc를 전기각 속도로 나눈 값과 

동일하며, 위상은 기본파 위상에 90º 뒤쳐지는 것을 확인할 수 있다. 

만약 저항에 의한 전압 강하 성분을 무시하지 않았다면, 저항의 

영향으로 인하여 평균 자속 및 위상 지연의 크기가 줄어들 것이다. 
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MTPF

θv1 = 90 °

θv1 = 180 °

θv1 = 0 °

θv1 = 270 °

 

(가) 자속 궤적 

MTPF θv1 = 90 °

θv1 = 180 °

θv1 = 0 °

 

(나) 전류 궤적 

그림 3-2. 시험용 IPMSM의 식스-스텝 운전시 정상상태 자속 및 전류 궤적 
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그림 3-2는 모델링을 통해 얻은 식스-스텝 운전의 정상상태 자속 및 

전류 궤적이다. θv1에 대하여 0º 부터 360º까지 15º 간격으로 나타냈으며, 

시험용 IPMSM의 세부 사양은 부록 A에 수록되어 있다. MTPA와 

MTPF는 각각 단위 전류 당 최대 토크(Maximum torque per Ampere, 

MTPA)와 단위 자속 당 최대 토크(Maximum torque per flux, MTPF)를 

의미한다. 일반적으로, PMSM의 운전점은 전류 제한을 고려하여 MTPA와 

MTPF 곡선 사이에 위치한다. 

그림 3-2(가)는 정상상태 자속 궤적으로, 평균 위상은 θv1에 비해 90º 

뒤쳐지며, 속도가 증가할수록 크기가 줄어드는 것을 확인할 수 있다. 

궤적은 물방울 형태를 띄는데, 이는 이상적 SPMSM 고속 운전의 순시 

전류 궤적과 유사하다 [48]. 그림 3-2(나)는 정상상태 전류 궤적으로, 

모델링한 자속 궤적과 유한 요소 해석(Finite element analysis, FEA) 기반의 

전류-자속 관계를 통하여 얻었다. 그림 3-2(나)의 점선으로 표현된 

등고선들은 대상 IPMSM의 등토크 곡선을 의미한다. 이 때, FEA에서는 

자기 포화, 교차 결합, 공간 고조파 영향이 고려되었다. 

자속 궤적은 θv1 및 회전 속도에 대하여 규칙적인 형태를 가지는 반면, 

전류 궤적은 PMSM의 비이상성(Non-ideality)으로 인하여 상대적으로 

불규칙한 형태를 띈다. 식 (1.3)을 만족하는 이상적인 자기 모델을 

가정하더라도, 식 (3.6)을 전류로 표현하면 전압에 대한 입력 행렬이 

인덕턴스 역행렬로 나타나면서 수식 전개가 복잡해진다. 따라서 본 

논문에서는 자속을 상태 변수(State variable)로 두고 식스-스텝 운전의 

운전점 절환에 대한 분석을 진행하며, 순시 전류 궤적은 계산된 자속 

궤적과 FEA로 구한 전류-자속 관계를 통해 얻도록 한다. 
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3.1.4 절환에 따른 자속 궤적 

식스-스텝 운전의 정상상태에서 각 단계의 Δθv는 60º이며, θv1을 바꾸기 

위해서는 Δθv ≠ 60º인 하나 이상의 스위칭 단계가 필요하다 [35]. 예를 

들어 Δθv를 50º로 줄였다가 다시 60º로 고정시키면 θv1이 10º 증가한다. 

만약 절환 직후 자속 벡터가 목표로 하는 자속 궤적과 차이가 있다면 

해당 성분은 전류의 감쇠 진동을 야기한다. 바꿔 말하면 절환 직후의 

자속 벡터가 목표로 하는 자속 궤적과 가까울수록 과도 응답을 개선할 

수 있다. 과도 응답 개선 방안을 모색하기에 앞서, 본 절에서는 각 

단계의 스위칭 직후 자속 벡터의 위치를 수식화하고자 한다. 

 

절환 시작 시점을 t = t1로 두면, 식 (3.4)를 식 (3.14)에 대입하여 첫 

번째 스위칭 후의 자속 벡터 Λ1를 얻을 수 있다. 

 

 

   
 

 

 

1 2

2 1

2 1 1

,1

,1 1

,1

1 ,1

2 2
0

3 3 2 / 3 3

2 2
( ) 0 (1 )

3 3 3 2 / 3 3

2
0

3 3 2 / 3 3

r

dqs

rdc
r v

r

vdc
v v

r

vdc
v v

r

t t

t tV
t t

V

V

  
 

 

   
 

 

  
 

 

 

     
            

    

    
              

    

    
         

   

Λ λ

R u u

R u u

R u u .


 (3.16) 

유사하게 식 (3.16)을 식 (3.8)에 대입하여 두 번째 스위칭 후의 자속 

벡터 Λ2를 얻을 수 있다. 
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 (3.17) 

위 계산을 반복하면, 임의의 k-단계에 걸친 절환 직후 최종 자속 벡터 

Λfin은 아래와 같이 표현된다. 
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여기서 Δθv1은 전체 전압각 변화분으로, 절환 과정에서 각 단계의 

전압각 변화분 합으로 아래와 같이 나타난다. 
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k

v v n

n

 


   . (3.19) 

식 (3.18)을 전개했을 때, 첫 번째 항은 목표 정상상태 자속 궤적의 

시작점에 해당하고, 두 번째 항은 절환 직후 자속 벡터와 목표 

지점까지의 차이에 해당한다. 두 번째 항이 0 아닌 값을 가지면 전류의 

감쇠 진동을 야기한다. 오차와 관련된 두 번째 항을 전압 및 속도에 

대해 정규화(Normalization) 하여, 아래와 같이 �̃�𝑛𝑜𝑟𝑚을 정의한다. 
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Λ u . (3.20) 

식 (3.19)와 식 (3.20)은 주어진 Δθv1에 대하여 무수히 많은 절환 

방법이 있음을 시사한다. k-단계에 걸친 절환을 한다면 Δϕv,n 집합에 

대하여 (k − 1)의 자유도가 존재하며, 해당 자유도를 이용하여 �̃�𝑛𝑜𝑟𝑚의 

크기 |�̃�𝑛𝑜𝑟𝑚|를 0으로 만드는 절환을 수행할 수 있다. |�̃�𝑛𝑜𝑟𝑚|  = 0인 

절환을 수행한다면, 절환 직후 바로 목표 자속 벡터에 도달하므로 절환 

후 불필요한 전류 및 토크의 진동이 발생하지 않는다. 하지만 k가 커질 

수록 절환에 소요되는 시간이 길어지기 때문에, 시간-최적 절환을 

위해서는 절환 후의 |�̃�𝑛𝑜𝑟𝑚|  뿐 아니라 k의 크기도 고려되어야 한다. 

다음 절에서는 주어진 k에 대하여 |�̃�𝑛𝑜𝑟𝑚|를 최소화 하는 방안에 대하여 

분석한다. 
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(라) 네 단계에 걸친 절환  

그림 3-3. 절환 소요 단계에 따른 a상 전압과 스위칭 시점 자유도 

 

그림 3-3은 절환 소요에 따른 스위칭 자유도를 나타낸다. 여기서 빨간 

점선과 파란 점선은 각각 절환 전과 절환 후의 θv1에 대하여 합성하는 

a상 전압을 나타낸다. 

그림 3-3(가)는 한 단계에 걸쳐 θv1을 바꿀 때의 a상 전압을 나타낸다. 

한 단계에 걸쳐서 절환하는 것은 식 (3.19)에서 k = 1인 경우로, 스위칭 

시점에 대한 자유도가 존재하지 않는다. 반면, 두 단계에 걸쳐 절환하는 

것은 식 (3.19)에서 k = 2인 경우로, 그림 3-3(나)와 같이 절환 사이의 

스위칭 시점에 대한 자유도가 발생하게 된다. 이와 유사하게, 세 단계에 

걸쳐서 절환하는 경우, 절환 사이의 스위칭 시점에 대한 자유도가 두 개 

존재한다. 네 단계에 걸쳐서 절환하는 경우는, 절환 사이의 스위칭 

시점에 대한 자유도가 세 개 존재하게 된다. 본 절에서는 이러한 스위칭 

시점에 대한 자유도를 이용한 시간-최적 운전점 절환 방법에 대해 

모색한다. 
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3.2.1 한 단계에 걸친 절환 

Λ0 Λfin 

 

(가) 자속 궤적 

 

(나) 전류 궤적 

그림 3-4. 1-단계 절환 자속 및 전류 궤적 
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1-단계 절환은 식 (3.19)에서 k = 1인 경우로, 주어진 Δθv1에 대하여 

추가적인 자유도가 존재하지 않는다. 이는 θv1을 계단 형태로 바꾸는 

것과 동일하므로 큰 전류 및 토크의 진동을 야기한다. 따라서 다수의 

기존 연구들은 추정 토크 또는 전류를 궤환 받아 제어기를 구성하고 

θv1을 서서히 바꾼다 [20]-[29]. 하지만 본 장에서는 식스-스텝 운전의 

제어가 아닌 개루프(Open-loop) 형태의 절환 방식에 대하여 초점을 

맞추므로, 1-단계 절환도 살펴보고자 한다. 

 

그림 3-4는 1-단계 절환을 수행하였을 때의 모델링 기반 계산 결과와 

시뮬레이션 결과를 나타낸다. 시뮬레이션 모델에 관한 자세한 설명은 

부록 B에 수록되어 있다. 절환 조건은 ωrpm = 2,400 r/min, 초기 θv1 = 90º, 

목표 θv1 = 120º로, Δθv1 = 30º이다. 그림 3-4(가)는 식 (3.8)로 계산된 자속 

궤적과 저항 효과가 포함된 시뮬레이션 자속 궤적을 나타낸 것이다. 

여기서 Λ0와 Λfin는 각각 절환 시작과 마지막 시점의 자속 벡터를 

나타낸다. 앞서 언급한 바와 같이, 그림 3-4(나)의 전류 궤적은 FEA를 

통한 전류-자속의 관계와 계산된 자속 궤적을 통하여 구하였다. 

그림 3-4의 정상상태 궤적들을 살펴보면, 모델링을 통해 계산된 

궤적이 시뮬레이션을 통해 얻어진 궤적들과 잘 일치함을 확인할 수 있다. 

하지만 과도 상태 궤적을 살펴보면, 계산된 궤적은 시뮬레이션 궤적과 

달리 목표 궤적으로 수렴하지 않는 것을 확인할 수 있다. 이는 저항 

효과를 무시한 모델 기반으로 식 (3.8)이 수립되었기 때문이다. 그럼에도 

불구하고, t ≪ L/R 인 절환 직후 두세 단계 이내에서는 과도 궤적이 

상당히 유사한 것을 볼 수 있다. 

1-단계 절환은 PMSM의 동특성을 고려하지 않은 절환이기 때문에 큰 

전류 및 토크의 진동을 야기한다. 앞서 언급한 바와 같이 폐루프 

제어기를 구성하여 진동을 줄일 수 있지만, 이는 결국 Δθv1을 천천히 

바꾸는 형태이므로 식스-스텝 운전의 시간-최적 절환과는 거리가 멀다. 

따라서 이어지는 절에서는 k를 순차적으로 늘려가면서 |�̃�𝑛𝑜𝑟𝑚|을 0으로 

만드는 절환 방법에 대해 모색하고자 한다. 
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3.2.2 두 단계에 걸친 절환 
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그림 3-5. 2-단계 절환에 대한 벡터도 

 

2-단계 절환은 식 (3.19)에서 k = 2인 경우로, 주어진 Δθv1에 대하여 

스위칭 자유도가 하나 존재한다. 만약 Δϕv,1을 절환의 자유도로 둔다면, 

Δϕv,2는 자동적으로 Δθv1 − Δϕv,1으로 결정된다. 

식 (3.20)에 의하여 k = 2일 때, �̃�𝑛𝑜𝑟𝑚은 u(0)와 u(π/3)의 선형 결합으로 

나타난다. 이를 벡터도로 나타내면 그림 3-5와 같다. 그림에서 파란색 

점선은 도달 가능한 �̃�𝑛𝑜𝑟𝑚 의 자취로, Δϕv,n은 60º를 상한으로 가지기 

때문에 직선이 아닌 선분으로 나타난다. 또한 Δϕv,1 = Δϕv,2 = 0.5∙Δθv1일 때 

|�̃�𝑛𝑜𝑟𝑚|이 최솟값을 가진다. 

 

Λfin(60°, -30°)

Λfin(45°, -15°)

Λfin(30°, 0°)

Λfin(15°, 15°)

Λfin(0°, 30°)

Λfin(-15°, 45°)

Λfin(-30°, 60°)

 

그림 3-6. (Δϕv,1, Δϕv,2)의 조합에 따른 2-단계 절환의 자속 궤적 
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그림 3-6은 2-단계 절환을 수행했을 때의 자속 궤적을 나타내며, 절환 

조건은 앞서 설명한 1-단계 절환과 동일하다. (Δϕv,1, Δϕv,2)의 조합에 따른 

Λfin의 자취가 선분으로 나타나며, 이는 그림 상에서 초록색 점선으로 

나타내었다. 다양한 조합 중 Δϕv,1 = Δϕv,2 = 0.5∙Δθv1일 때 Λfin과 목표 궤적의 

시작점이 제일 가까워지지만, 자속 오차를 0으로 만드는 것은 

불가능하다. 따라서 자속 오차를 0으로 만들기 위해서는 추가적인 

단계가 필요하다. 

 

3.2.3 세 단계에 걸친 절환 

3-단계 절환은 식 (3.19)에서 k = 3인 경우로, 2개의 스위칭 자유도가 

존재한다. 주어진 Δθv1에 대하여 Δϕv,1 및 Δϕv,2를 독립적으로 설정할 수 

있으며, 이 경우 Δϕv,3은 Δθv1 − Δϕv,1 − Δϕv,2로 결정된다. 

앞서 2-단계 절환과 유사하게, k = 3일 때 �̃�𝑛𝑜𝑟𝑚은 u(0), u(π/3), u(−π/3)의 

선형 결합으로 나타난다. 이를 벡터도로 나타내면 그림 3-7(가)와 같으며, 

그림 상의 점선 벡터는 실선 벡터를 평행 이동한 것을 나타낸다. 2-단계 

절환에서는 �̃�𝑛𝑜𝑟𝑚의 자취가 선분으로 나타났던 반면, 3-단계 절환에서는 

기저 벡터가 3개이므로 �̃�𝑛𝑜𝑟𝑚 의 자취가 원점을 포함하는 면으로 

나타난다. 
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(가) ≠ 0 경우 
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(나) = 0 경우 

그림 3-7. 3-단계 절환에 대한 벡터도 

 

 ,1 ,2 ,3 1v v v v          . (3.21) 

3-단계 절환에 대하여, �̃�𝑛𝑜𝑟𝑚 = 0이 될 필요 충분 조건은 식 (3.21)과 

같다. 이 때의 �̃�𝑛𝑜𝑟𝑚  벡터도는 그림 3-7(나)와 같이 나타난다. 이 경우, 

절환 직후 자속 벡터가 목표 정상상태 궤적으로 합류하게 되며, 원치 

않는 전류 및 토크의 진동 없이 3-단계에 걸쳐 시간-최적 절환을 수행 

할 수 있다. 단, Δϕv,n은 π/3를 상한으로 가지므로, |Δθv1| > π/3에 대하여 3-

단계 절환으로 �̃�𝑛𝑜𝑟𝑚= 0을 만드는 것은 불가능하다. 
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Λ2
Λfin

Λfin

Λ2

Λ0 Λ1 

Λ1 

 

(가) 자속 궤적 

Ifin

I2

I0 I1 

I1 

IfinI2

 

(나) 전류 궤적 

그림 3-8. 제안하는 3-단계 절환의 자속 및 전류 궤적(Δθv1 > 0) 
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(가) 자속 궤적 

I0 

Ifin
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I1 

I2
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(나) 전류 궤적 

그림 3-9. 제안하는 3-단계 절환의 자속 및 전류 궤적(Δθv1 < 0) 
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그림 3-8과 그림 3-9는 제안하는 3-단계 절환의 자속 및 전류 궤적들을 

나타낸다. 여기서 ωrpm = 2,400 r/min, 초기 θv1 = 90º으로 앞에서 설명한 1-, 

2-단계 절환 조건과 동일하며, Δθv1은 ± 30º, ± 45º로 총 4 가지 경우에 

대하여 도시하였다. 전류 궤적에 도시되어 있는 Ik는 자속 궤적의 Λk에 

대응되는 전류 벡터이다. 

제안하는 3-단계 절환 적용 시, 자속 및 전류 벡터의 궤적은 목표 

지점을 크게 우회하는 것처럼 보이지만, 정지 좌표계 상에서는 지름길로 

가로 질러 목표 지점에 시간-최적으로 도달하게 된다. 정지 좌표계 

상에서의 분석은 다음 장에서 자세히 다루도록 한다. 그림 3-8(나)를 

살펴보면 과도 상태 d축 전류 궤적이 목표 운전점 보다 크게 감소하는 

특징을 지니는데, 이는 다수의 PMSM의 동특성 개선 방법에서 나타나는 

특징이다 [49]-[52]. Δθv1 > 0 절환 시 전류 궤적은 원점 기준 왼쪽으로 

우회하는 반면, 그림 3-9의 Δθv1 < 0 절환 궤적은 원점 기준 오른쪽으로 

우회하는 것을 확인할 수 있다. 

그림 3-8과 그림 3-9을 살펴보면, 제안하는 3단계 절환은 Δθv1의 

절댓값이 커질수록 더 크게 우회하는 경로를 가지며, 이로 인해 과도 

전류의 크기가 증가하는 것을 확인할 수 있다. 식 (3.21)의 조건만이 3-

단계 시간-최적 절환의 유일한 해이기에, 제안하는 3-단계 시간-최적 

절환에서는 과도 전류의 크기를 줄일 수 있는 방법이 없다. 따라서 

이어지는 절에서는 한 단계를 추가한 4-단계 절환을 통해 과도 전류를 

줄이기 위한 방안을 살펴보고자 한다. 
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3.2.4 네 단계에 걸친 절환 

앞서 제안하는 3-단계 절환은 식 (3.21)에 기반하여 시간-최적으로 

운전점을 변경할 수 있었지만, 우회하는 궤적 상에서 큰 과도 전류가 

발생하고, |Δθv1| > π/3에 대한 절환이 불가능하다는 제약 사항이 있었다. 4-

단계 절환의 경우, 3-단계 절환과 비교하여 절환에 소요되는 시간이 

늘어난다는 단점이 있지만, 추가된 자유도를 이용하여 3-단계 절환의 

제한 사항을 보완할 가능성이 있다. 
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그림 3-10. 4-단계 절환에 대한 벡터도 

 

앞서 2-, 3-단계 절환과 유사하게, 4-단계 절환의 �̃�𝑛𝑜𝑟𝑚은 그림 3-10과 

같이 벡터도로 나타낼 수 있으며, u(0), u(π/3), u(−π/3), u(−2π/3)의 선형 

결합으로 나타난다. 여기서 Δϕv,1과 Δϕv,4와 관련된 벡터 성분은 

역평행(Anti-parallel)하다는 특징이 존재한다. 식 (3.21)과 유사하게, 

주어진 �̃�𝑛𝑜𝑟𝑚= 0이 되기 위한 조건은 아래와 같다. 

 ,1 ,4 ,2 ,3v v v v          . (3.22) 

식 (3.19)와 식 (3.22)를 연립하여, Δθv1에 대해 �̃�𝑛𝑜𝑟𝑚 = 0으로 만드는 

Δϕv,n의 집합은 다음과 같이 표현 가능하다. 
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여기서 ψ는 4-단계 시간-최적 절환에서의 자유도로, 식 (3.23)을 

만족하는 절환은 ψ와 무관하게 모두 같은 절환 시간을 소요한다. 또한 ψ 

= Δθv1인 경우는 앞서 제안한 3-단계 절환과 등가이다. 

 

π/6

π/6

Δθv1

ψ 

Δϕv,1  boundary

 

그림 3-11. Δθv1에 따른 4-단계 절환 ψ의 범위 

 

Δϕv,n은 π/3를 상한으로 가지므로, ψ의 범위 또한 Δθv1에 대하여 

제한된다. 그림 3-11은 Δθv1에 대한 ψ의 범위를 나타낸 것이다. 4-단계에 

걸친 절환의 경우, 절환 가능한 Δθv1의 상한이 2π/3으로 3-단계 절환 

가능 범위의 두 배가 됨을 확인할 수 있다. 또한 이론적으로는 Δθv1의 

하한이 존재하지 않음을 확인할 수 있다. 하지만 절환 중 전류 제한을 

초과할 수 있음에 유의해야한다. 
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(가) 자속 궤적 

 

(나) 전류 궤적 

그림 3-12. ψ에 따른 4-단계 절환의 자속 및 전류 궤적 
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그림 3-12는 ψ에 따라 4-단계 절환의 자속 및 전류 궤적이 변하는 

것을 나타낸다. 앞서 언급한 바와 같이 ψ = Δθv1인 절환은 앞선 3-단계 

절환과 등가이다. 절환 조건은 ωrpm = 2,400 r/min, 초기 θv1 = 90º, 목표 θv1 = 

120º로, Δθv1 = 30º이다. 그림 3-12(가)를 살펴보면, 다른 자속 궤적에 비해 

ψ = Δθv1/2의 자속 궤적이 제일 짧게 우회하는 것을 알 수 있다. 짧게 

우회하는 자속 궤적은 곧 짧게 우회하는 전류 궤적을 의미하므로, 이 

때의 과도 상태 전류의 최대 크기가 3-단계 절환을 포함하여 제일 

작음을 그림 3-12(나)를 통해 알 수 있다. 따라서, 본 논문에서는 ψ = 

Δθv1/2인 4-단계 절환을 제안한다. 제안하는 4-단계 절환은 3-단계 절환과 

비교하여 절환 소요 시간이 길어지지만 추가적인 자유도를 이용하여 

과도 상태 전류 크기를 줄일 수 있다. 
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일반적으로 θv1
*는 토크, 전류, 혹은 자속 정보를 궤환 받아 제어기를 

통해 생성된다 [20]-[43]. 하지만 본 장에서는 폐루프(Closed-loop) 제어가 

아닌 운전점 절환에 초점을 맞추기 때문에 θv1
*를 개루프 계단 형태로 

인가하여 제안하는 절환 방법의 성능을 검증한다. 

 

3.3.1 제안하는 절환 방법의 구현 및 검증 
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그림 3-13. 제안하는 모델-기반의 절환 알고리즘 구현 블록도 

 

그림 3-13은 본 장에서 제안하는 절환 알고리즘의 구현 블록도이다. 

제안하는 절환 방법은 θv1
*을 입력으로 받아 Δθv1

*을 계산하고 Δϕv
* 

시퀀스를 생성한다. 3-단계 절환은 식 (3.21)로, 4-단계 절환은 식 (3.23)

에서 ψ = Δθv1/2을 기반으로 시퀀스가 결정된다. 절환 중 단계를 나타내는 

Cntsw 값에 따라 Δϕv
* 값이 시퀀스를 따라 바뀐다. 

제안하는 절환 수행을 위하여, n번째 단계의 전압 벡터가 θv = ϕv,n+1
* − 

π/3인 시점에 다음 벡터로 스위칭 해야한다. 통상의 경우, 삼각 

반송파(Triangular carrier)와 극전압(Pole voltage) 지령을 비교하여 게이팅 

신호를 생성하는 삼각파 비교 방식이 널리 사용된다. 삼각파 비교 

방식으로 식스-스텝 운전을 구현할 경우, 출력 전압이 샘플링 주기 Ts 

동안 고정되는 0차 홀드(Zero-order hold, ZOH) 현상이 발생한다. 기본파 

주파수에 대한 샘플링 주파수의 비율이 낮아질수록, ZOH의 효과로 인해 

각각의 전압 벡터 인가 시간이 불규칙해지면서 불필요한 전류 및 토크 

리플이 발생한다. 

  



 

５３ 

 

이러한 문제를 해결하기 위하여 가변 샘플링을 이용한 방법 [32], [35], 

[53], [54]과 톱니 반송파(Sawtooth carrier)를 이용한 방법 [27], [39], [46]이 

제안되었다. 가변 샘플링을 이용한 방법은 Ts를 변화시켜 전압 벡터를 

원하는 시점에 스위칭 하는 방법이다. 정상상태에서는 샘플링 주파수가 

기본파 주파수의 6배수가 되며, 과도 상태에서는 Ts가 변하는 특징이 

있다. 톱니 반송파를 이용한 방법은 톱니 반송파와 스위칭 지령이 만날 

때 발생하는 인터럽트(Interrupt) 신호를 이용하여 전압 벡터를 스위칭 

하는 방법이다. 샘플링 주기 내에서 다음 전압 벡터로의 스위칭이 

가능하기 때문에 고정 샘플링 시스템에 적용 가능하며, 매 샘플 마다 

마이크로프로세서의 PWM 모듈 레지스터를 설정해야 한다는 특징이 

있다. 두 방법은 구현에만 차이가 있을 뿐 성능에는 큰 차이가 없다고 

사료되어, 본 논문에서는 톱니 반송파 기반의 방식을 채택하였다. 
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(나) θv,p − (ϕv,n+1
* − π/3) < ωrTs 

그림 3-14. n번째 단계에서 샘플링 시점에 따른 전압 벡터도 

 

그림 3-14는 톱니 반송파 기반의 방식을 적용했을 때 n번째 

단계에서의 전압 벡터도를 나타낸다. 𝐯𝑑𝑞𝑠,𝑝
𝑟 는 샘플링 시점에 예측한 

다음 샘플링 시점 전압 벡터이며, θv,p는 𝐯𝑑𝑞𝑠,𝑝
𝑟 의 각도이다. Ts 동안 ωr의 

변화가 크지 않다는 가정 하에, m번째 샘플링 시점의 θv,p는 아래와 같이 

계산할 수 있다. 

      ,v p v r sm m m T    . (3.24) 

θv,p와 (ϕv,n+1
* − π/3)의 차이는 ωrTs와 비교하여 다음의 두 가지 경우가 

존재 한다: 1) θv,p − (ϕv,n+1
* − π/3) ≥ ωrTs , 2) θv,p − (ϕv,n+1

* − π/3) < ωrTs. 그림 

3-14(가)는 첫 번째 경우의 벡터도를 나타내며, 현재 인가 되는 전압 
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벡터를 다음 샘플링 주기 동안 유지하여도 θv가 (ϕv,n+1
* − π/3)을 넘어서지 

않게 된다. 반면 그림 3-14(나)에 나타난 두 번째 경우, 다음 샘플링 주기 

사이에 전압 벡터가 다음 벡터로 스위칭 되어야한다. 

 

*

, , 1 3v p v n

sw

r s

D
T

  



 
 . (3.25) 

Ts 동안 0에서 1로 단조 증가하는 톱니 반송파가 식 (3.25)로 설정한 

Dsw를 만나는 시점이 θv = ϕv,n+1
* − π/3인 시점이다. 해당 시점에서 발생되는 

인터럽트를 이용하여 전압 벡터를 스위칭 하게 되고, (n+1)번째 전압 

벡터는 ϕv,n+1
*에서 인가되기 시작한다. 이 때, Cntsw 값을 증가시키고 다음 

Δϕv
* 시퀀스 값을 기반으로 절환을 수행한다. 절환이 끝난 경우 Δϕv

* = 0, 

Cntsw = 0으로 초기화 한다. 
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3.3.2 시뮬레이션 결과 

모델 기반 절환 방법의 성능을 검증하기 위하여 FEA 기반 PMSM 

모델을 이용하여 시뮬레이션을 수행한다. FEA 기반 PMSM 모델을 

포함한 시뮬레이션 구성 방법은 부록 B에 수록되어 있다. 시뮬레이션 

조건은 Vdc = 250 V, fs = 10 kHz, 회전 속도 2,400 r/min으로, 기본파 주파수에 

대한 샘플링 주파수의 비율은 31.25이다. 기본파 전압각 θv1을 (90º, 120º, 

90º) 순서로 개루프 변경하면서 절환 방법에 따른 과도 응답을 살펴본다. 

자속, 전류, 토크는 PMSM 모델에서 관찰용으로 사용될 뿐, 절환에 

쓰이지 않는다. 
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그림 3-15. 선형으로 전압각을 변경하는 10-단계 절환 시뮬레이션 결과 

 

그림 3-15는 전압각 30º를 3º씩 10번에 걸쳐 변경하는 절환에 대한 

시뮬레이션 결과이다. 20 ms, 60 ms 부근에서 절환을 시작하며, 음영 

처리된 부분은 절환 상태임을 나타낸다. 전압각을 선형적으로 열 단계에 

걸쳐 바꿨음에도 불구하고, PMSM의 동특성을 고려하지 않았기 때문에 

절환 후 원치 않는 전류 및 토크 진동이 발생함을 확인할 수 있다. 



 

５７ 

 

s

r

ds

r

qi i

eT

s

r

ds

r

q 

asv

 

(가) a상 전압, 자속, 전류, 토크 파형 

MTPA

 

 (나) 자속 궤적 (다) 전류 궤적 

그림 3-16. 제안하는 모델 기반의 3-단계 절환 시뮬레이션 결과 
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(가) a상 전압, 자속, 전류, 토크 파형 

MTPA

 

 (나) 자속 궤적 (다) 전류 궤적 

그림 3-17. 제안하는 모델 기반의 4-단계 절환 시뮬레이션 결과 
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그림 3-16과 그림 3-17은 각각 제안하는 모델 기반의 3-, 4-단계 절환에 

대한 시뮬레이션 결과이다. 10 ms, 30 ms 부근에서 절환을 시작하며, 음영 

처리된 부분은 절환 중인 상태임을 나타낸다. 제안하는 방법은 절환 

직후 곧바로 정상상태에 도달하는 것을 확인할 수 있다. 그림 3-15의 

결과와 비교하였을 때, 제안하는 모델 기반 절환 방법은 보다 짧은 절환 

시간을 소요하면서도, 정착 시간(Settling time)이 1/20 수준으로 줄어들며 

과도 응답이 개선된 것을 확인할 수 있다. 

그림 3-16과 그림 3-17을 살펴보면, 제안하는 4-단계 절환은 3-단계 

절환과 비교하여 절환 소요 단계는 늘어나지만 과도 전류의 피크 값이 

약 70% 수준으로 감소하는 것을 확인할 수 있다. 절환 과정에서의 

토크를 살펴보면 3-단계 절환은 10 ms 부근에서 언더슈트(Undershoot)가 

발생하는데, 이는 자속 궤적이 우회하는 과정에서 q축 전류가 음인 

부분이 존재하기 때문이다. 반면 4-단계 절환에서는 자속 궤적이 서서히 

우회하면서 토크 언더슈트가 발생하지 않는 것을 확인할 수 있다. 
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3.3.3 실험 결과 

모델 기반 절환 방법의 성능을 실험적으로 검증하기 위하여 실험을 

수행한다. 실험 세트의 구성은 부록 C에 수록되어 있다. 실험 조건은 Vdc 

= 250 V, fs = 10 kHz이며, 회전 속도는 부하기에 의해 2,400 r/min으로 제어 

되었다. 이 때, 기본파 주파수에 대한 샘플링 주파수의 비율 31.25로 

시뮬레이션 조건과 동일하다. 시뮬레이션과 마찬가지로 기본파 전압각 

θv1을 (90º, 120º, 90º) 순으로 개루프 변경하면서 절환 방법에 따른 과도 

응답을 살펴본다. 시뮬레이션과 달리 실험에서는 시험용 IPMSM의 순시 

자속과 순시 토크의 측정이 불가능하다. 실험상에서는 전압 모델 기반의 

자속 추정기를 통하여 자속의 변화를 살펴본다. 자속과 전류는 앞서 

시뮬레이션과 마찬가지로 절환에는 쓰이지 않는다. 
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그림 3-18. 선형으로 전압각을 변경하는 3-단계 절환 실험 결과 

 

그림 3-18은 전압각 30º를 10º씩 3번에 걸쳐 변경하는 절환에 대한 

실험 결과이다. 10 ms, 30 ms 부근에서 절환을 시작하며, 음영 처리된 

부분은 절환 중인 상태임을 나타낸다. 전압각을 세 단계에 걸쳐 

바꿨지만, 자속의 동특성을 고려하지 않은 절환으로 인하여 절환 후 

불필요한 전류 및 자속 리플이 발생하는 것을 확인할 수 있다. 
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그림 3-19. 선형으로 전압각을 변경하는 10-단계 절환 실험 결과 

 

그림 3-19는 전압각 30º를 3º씩 10번에 걸쳐 변경하는 절환에 대한 

실험 결과이다. 10 ms, 30 ms 부근에서 절환을 시작하며, 음영 처리된 

부분은 절환 중인 상태임을 나타낸다. 전압각을 선형적으로 서서히 

바꾸면서, 그림 3-18의 3-단계 절환보다 전류 리플이 감소한 것을 확인할 

수 있다. 하지만 여전히 절환 후 원치 않는 전류 및 자속 진동이 

발생함을 확인할 수 있다. 그림 3-15의 시뮬레이션 결과와 비교하였을 

때, 실험 상에서의 전류가 시뮬레이션 상의 전류보다 빠르게 감쇠하는 

것을 확인할 수 있는데, 실제 실험 세트에서는 케이블 및 인버터 스위칭 

소자의 저항 성분으로 인하여 전체 터미널 저항이 증가하기 때문이다. 
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그림 3-20. 제안하는 모델 기반의 3-단계 절환 실험 결과 
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그림 3-21. 제안하는 모델 기반의 4-단계 절환 실험 결과 
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그림 3-20과 그림 3-21은 각각 제안하는 모델 기반 3-, 4-단계 절환에 

대한 실험 결과이다. 10 ms, 30 ms 부근에서 절환을 시작하며, 음영 처리된 

부분은 절환 중인 상태임을 나타낸다. 그림 3-19의 결과와 비교하였을 

때, 제안하는 모델 기반 절환 방법은 절환 직후 불필요한 전류 리플이 

감소하는 것을 확인할 수 있다. 그림 3-20과 그림 3-21을 살펴보면, 4-

단계 절환은 3-단계 절환과 비교하여 절환 소요 단계는 늘어나지만 과도 

전류의 피크 값이 약 70% 수준으로 감소하는 것을 확인할 수 있다. 

하지만 그림 3-16와 그림 3-17의 시뮬레이션 결과와 달리, 실험 

결과에서는 절환 직후 전류 리플이 발생하는 것을 확인할 수 있다. 

제안하는 모델 기반 절환은 식 (3.6)과 같이 저항에 의한 전압 강하 

성분이 작다는 가정 하에 유도되었다. 하지만 실제 실험 세트에서는 

케이블 및 스위칭 소자로 인하여 전체 터미널 저항이 증가하게 되고, 

이는 모델링 오차를 유발한다. 이러한 모델링 오차로 인하여 절환 

직후에 불필요한 과도 전류 리플이 발생하게 된다. 

 

이러한 저항의 영향은 식 (3.5)에 기반하여 보상할 수 있다. 저항 

영향에 대한 보상 방법은 부록 D에 수록되어 있다. 
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그림 3-22. 저항의 영향을 고려한 모델 기반 3-단계 절환 실험 결과 
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그림 3-23. 저항의 영향을 고려한 모델 기반 4-단계 절환 실험 결과 

 

그림 3-22와 그림 3-23은 저항의 영향을 보상한 3-, 4-단계 절환 실험 

결과이다. 그림 3-20과 그림 3-21의 결과와 비교하여, 제안하는 보상 

방법을 통해 과도 직후 전류 리플이 감소한 것을 확인할 수 있다.  
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본 장에서는 회전자 기준 좌표계 상에서 PMSM의 식스-스텝 운전을 

모델링하고 이를 바탕으로 시간-최적으로 운전점을 절환하는 방법을 

살펴 보았다. 제안한 방법은 Δθv1
*을 입력으로 받아 모델링 기반의 최적 

Δϕv
* 시퀀스를 출력한다. 해당 방법의 성능은 시뮬레이션 및 실험으로 

검증하였으나, 다음과 같은 문제점 및 한계점이 존재한다. 

첫 번째로, 제안한 모델 기반 절환 방법은 정상상태에서의 절환 

시작을 가정하고 계단 형태의 입력 만을 고려하였다. 따라서 입력이 

램프 혹은 AC 형태와 같이 연속적으로 변하는 경우에 대한 반응성이 

보장되지 않는다. 이로 인해 상위 제어기 구성이 까다롭다. 

두 번째로, 개루프 구조를 취한다는 점이다. 이러한 개루프 구조는 

제정수 오차 및 외란에 취약하여 실질적인 적용에 있어 제약 사항으로 

작용한다. 상위 제어기를 궤환(Feedback) 형태로 구성하여 이러한 단점을 

일부 보완할 수 있겠으나, 이 경우 앞서 언급한 연속적인 지령 변화에 

관한 문제를 피하기 힘들다. 

세 번째로, 모델링 과정에서 사용한 가정들로 인한 한계가 있다. 식 

(3.6)의 시스템 지수 행렬은 회전 속도가 일정하다는 가정 하에서만 정의 

가능하다. 또한 전압 벡터 스위칭에 있어서, 순차적인 인접 벡터로의 

스위칭만을 가정하였다. 비인접 벡터로의 스위칭이나 영전압 벡터를 

이용하는 절환에 대하여 살펴 볼 필요가 있다. 
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제 4장 자속 벡터 예측을 통한 시간-최적 운전점 

절환 방법 

 

PMSM은 이상적인 자기 모델 회로를 가정하더라도 3상 인덕턴스가 

회전자의 함수로 나타나며, 정지 좌표계 전압 방정식은 전류에 대한 

시변(Time-variant) 미분 방정식으로 표현된다. 이러한 시변 미분 

방정식은 변수 변환을 통하여 다양한 좌표계 상에서 표현 가능하다. 

다양한 좌표계가 존재하지만, 시스템 분석 및 제어기 설계에 있어 

회전자 기준 좌표계가 일반적으로 선호된다. 회전자 기준 좌표계 상에서, 

전압 방정식은 일정한 계수를 갖는 시불변(Time-invariant) 미분 

방정식으로 나타나므로 시스템 해석의 직관성이 높다. 또한 회전자 기준 

좌표계의 상태 변수는 정상상태에서 DC 값을 지니므로, 적절한 

역기전력 전향 보상과 함께 간단한 비례-적분 제어기만으로 d축과 q축 

전류를 효과적으로 분리(Decoupling)하여 제어할 수 있다. 

이러한 이유로, 앞선 3장에서는 식 (3.6)의 회전자 기준 좌표계 상의 

상태 방정식을 기반으로 식스-스텝 운전을 살펴 보았다. 하지만 이 때 

시스템 행렬이 반대각 행렬(Anti-diagonal matrix)로 나타나고, 여기에 더해 

시스템의 입력인 전압이 회전하는 형태로 나타난다. 이로 인하여 앞서 

언급한 회전자 기준 좌표계가 지니는 장점의 상당 부분이 퇴색된다. 

또한 시간-최적 절환은 회전자 기준 좌표계 상에서 우회하는 자속 

경로를 가지므로, 일반 선형 제어기를 통해 구현하기 어렵고 개루프 

형태를 취해야 한다는 단점이 존재한다. 

식스-스텝 운전시 인버터의 합성 전압은 정지 좌표계 상에서 고정된 

형태로 나타난다. 또한 정지 좌표계 전압 방정식은 교차 결합 성분이 

없으므로, 인가 전압이 해당 방향의 자속 변화를 야기한다. 따라서 본 

장에서는 정지 좌표계 상에서 식스-스텝 운전의 자속 궤적을 살펴 

보고자 한다. 앞선 시간-최적 절환 방법을 적용하였을 때의 정지 좌표계 

자속 궤적 특징을 살펴보고, 이를 바탕으로 폐루프 형태의 절환 

알고리즘을 제안한다. 
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4.1.1 정상상태 자속 궤적 

저항에 의한 전압 강하 성분이 인가 전압 보다 충분히 작다는 가정 

하에 정지 좌표계 상에서의 PMSM 전압 방정식은 다음과 같이 나타난다. 

 
s s s s

dqs s dqs dqs dqs

d d
R

dt dt
  v i λ λ . (4.1) 

회전자 기준 좌표계 상의 식 (3.6)과는 달리, 정지 좌표계 상에서는 식 

(4.1)에 나타나 듯 인가하는 전압 벡터가 직접적으로 해당 방향의 자속 

변화를 야기한다. 식 (4.1)을 기반으로 다음과 같은 일반해를 얻을 수 

있다. 

      
0

0

t
s s s

dqs dqs dqs
t

t t t t dt    λ λ v . (4.2) 

식스-스텝 운전시, 정지 좌표계 전압 벡터는 아래와 같이 표현된다. 

  
2

3

s

dqs dc vV  v u . (4.3) 

여기서 Θv는 정지 좌표계 상에서 전압 벡터의 위상으로 π/3의 배수로 

나타난다. 식 (3.1)에 표현된 회전자 기준 좌표계 상에서의 전압 벡터 

위상 θv와 아래와 같은 관계를 가진다. 

    , 1v v r r n v n n nt t t t t             . (4.4) 

식 (4.2)와 식 (4.3)을 연립하면, n번째 단계 내에서의 순시 자속 궤적을 

얻을 수 있다. 

        1 ,

2

3

s s

dqs n n dqs n dc n v nt t t t V t t      λ λ u . (4.5) 

좌표계는 어떠한 물리 현상을 해석하는 기준일 뿐, 현상의 본질은 

동일하다. 정지 좌표계 상에서 얻어진 식 (4.5)는, 회전자 기준 

좌표계에서 얻어진 식 (3.8)과 식 (4.4)를 연립한 결과와 일치한다. 
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s

dsv

s

qsv

Θv = 0Θv = π  

0

2

3 3

dc

r

V





s

ds

s

qs

Θv = 0

Θv = π

 

 (가) 전압 벡터 (나) 정상상태 자속 궤적 

그림 4-1. 정지 좌표계 전압 벡터 및 정상상태 자속 궤적 

 

그림 4-1은 정지 좌표계에서의 전압 벡터와 정상상태 자속 궤적을 

나타낸다. 그림 4-1(가)에 나타나 듯 전압 벡터는 전압 육각형의 꼭짓점 

중 하나이며, 자속 벡터는 전압에 의해 육각형 궤적을 그리며 움직인다. 

예를 들어, Θv = 0인 [2/3∙Vdc 0]T 전압을 인가하는 경우 자속 벡터는 +d축 

방향으로 이동하며, Θv = π/3인 [1/3∙Vdc 1/√3 ∙Vdc]T 전압을 인가하는 경우 

자속 벡터는 d축 기준 +60º 방향으로 이동한다. 정상상태에서 전압 

벡터는 1/6 주기 마다 인가되므로, 자속 궤적은 그림 4-1(나)과 같이 

육각형으로 나타나며 육각형 한 변의 길이 λ0는 다음과 같다. 

 0

22

6 3 3

s dc
dqs

r r

V 


 
  v . (4.6) 
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@θr = 0° 

@θr = 60° 

θλ,0  = 0° 

@θr = 180° 

@θr = 120° 

@θr = 240° @θr = 300° 

 

 (가) 회전자 기준 좌표계 (나) 정지 좌표계 

그림 4-2. 영 토크 운전시 정상상태 자속 궤적 

 

θλ,0  = 30°

@θr = -30° 

@θr = 30° 

@θr = 150° 

@θr = 90° 

@θr = 210° @θr = 270° 

 

 (가) 회전자 기준 좌표계 (나) 정지 좌표계 

그림 4-3. 정방향 토크 운전시 정상상태 자속 궤적 

 

θλ,0  = -30° @θr = 30° 

@θr = 90° 

@θr = 210° 

@θr =150° 

@θr = 270° @θr = 330° 

 

 (가) 회전자 기준 좌표계 (나) 정지 좌표계 

그림 4-4. 역방향 토크 운전시 정상상태 자속 궤적 
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그림 4-2, 4-3, 4-4는 회전자가 2,400 r/min으로 회전할 때, 출력 토크의 

부호에 따른 정상상태 자속 궤적을 나타낸다. 정지 좌표계 상에서 

빨간색으로 표시된 부분은 θr = 0 ~ 60º의 고정자 자속 궤적을 나타낸다. 

여기서 θλ,0는 회전자 기준 좌표계 상에서의 자속 궤적의 평균 위상이다. 

앞서 3.1.3절에서 살펴보았듯이 θλ,0는 저항의 영향이 작다는 가정하에 

(θv1 − 90º)의 값을 가진다. 정상상태 평균 토크의 부호는 θλ,0의 부호를 

따라가며, MTPF 곡선을 지나기 전까지 θλ,0가 증가할수록 출력 토크가 

커지게 된다. 

회전자 기준 좌표계 상에서 자속 궤적은 60º 마다 반복되는 반면, 

정지 좌표계 상에서는 고정자 자속은 토크 출력 조건과 무관하게 육각형 

궤적을 가지며 원점에 대해 60º 대칭성을 지닌다. 궤적의 모양은 토크 

출력 조건과 무관하지만, 회전자 위치에 대한 고정자 자속의 위상은 

토크 출력 조건에 따라 달라진다. 양의 토크 운전시 고정자 자속의 

위상이 회전자 위상보다 앞서며, 음의 토크 운전시 고정자 자속의 

위상이 회전자 위상보다 뒤쳐진다. 
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4.1.2 운전점 절환 시 자속 궤적 

 

@θr = 30° 

@θr = 30° 

@θr = 120° 

@θr = 120° 

@θr = 0° 

@θr = 0° 

@θr = 150° 

@θr = 150° 
 

 (가) 회전자 기준 좌표계 (나) 정지 좌표계 

그림 4-5. 모델 기반 3-단계 절환 자속 궤적 (θλ,0 = 0º → 30º) 

 

@θr = 45° 

@θr = 105° 

@θr = 165° 
@θr = 45° 

@θr = 105° 

@θr = 165° 

@θr = 210° 

@θr = 0° 

@θr = 210° @θr = 0° 

 

 (가) 회전자 기준 좌표계 (나) 정지 좌표계 

그림 4-6. 모델 기반 4-단계 절환 자속 궤적 (θλ,0 = 0º → 30º) 

 

그림 4-5와 그림 4-6은 3장에서 설명한 모델 기반 운전점 절환을 통해 

출력 토크를 증가할 때의 자속 궤적을 나타낸다. 빨간색으로 표시된 

부분은 과도 상태를 의미하며, 정상상태에서는 좌표계에 따라 각각 

물방울과 육각형 모양의 궤적을 지닌다. 

자속 궤적은 회전자 기준 좌표계 상에서 우회하는 형태를 띄지만, 

정지 좌표계 상에서는 직선 형태로 이동한다. 정지 좌표계 상에서는 

전압-자속 간의 교차 결합 성분이 없으므로, 인가된 전압 벡터가 해당 
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방향의 자속 변화를 야기한다. 따라서 큰 전압을 인가할수록 시간에 

대한 자속의 변화율이 커진다. 

하지만 식스-스텝 운전시 시간에 대한 자속 벡터의 변화율은 2/3∙Vdc로 

최대화 된다. 이는 정지 좌표계 상에서의 자속 벡터 이동 속도가 더 

이상 빨라질 수 없다는 것을 의미한다. 따라서 정상상태 육각형 궤적을 

유지한 상태로 회전자의 위상을 앞지르는 것은 물리적으로 불가능하다. 

그림 4-5(나)와 그림 4-6(나)를 살펴보면, 정지 좌표계 자속 벡터는 절환 

과정에서 육각형 궤적의 내부로 이동한다. 자속 벡터의 선속도가 고정된 

상태에서 원점으로부터의 거리가 가까워 지는 것은, 자속 벡터의 

각속도가 증가하는 효과를 일으킨다. 이로 인해 자속 벡터는 회전자의 

위상을 추월할 수 있게 된다. 

4-단계 절환 시, 정지 좌표계 자속 벡터가 3-단계 절환보다 정상상태 

궤적에 가깝게 이동하는 것을 볼 수 있다. 앞서 3장에서 4-단계 절환이 

3-단계 절환보다 과도 전류 크기가 작은 것을 확인하였다. 정성적으로 

전류의 크기는 고정자 자속과 회전자 자속의 차이에 비례하는데, 4-단계 

절환은 3-단계 절환과 비교하여 회전자 자속의 위상을 서서히 추월하기 

때문에 과도 전류의 크기가 작다고 이해할 수 있다. 
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@θr = 30° 

@θr = 60° @θr = 90° 

@θr = 120° 

@θr = -30° 

@θr = -30° 

@θr = 30° 

@θr = 60° 

@θr = 90° 

@θr = 120° 

 

 (가) 회전자 기준 좌표계 (나) 정지 좌표계 

그림 4-7. 모델 기반 3-단계 자속 궤적 (θλ,0 = 30º → 0º) 

 

@θr = 30° 

@θr = 45° @θr = 105° 

@θr = 165° 

@θr = 180° 

@θr = -30° 

@θr = -30° 

@θr = 30° @θr = 45° 

@θr = 105° 

@θr = 165° 

@θr = 180° 

 

 (가) 회전자 기준 좌표계 (나) 정지 좌표계 

그림 4-8. 모델 기반 4-단계 자속 궤적 (θλ,0 = 30º → 0º) 

 

그림 4-7과 그림 4-8은 모델 기반 운전점 절환을 통해 출력 토크를 

줄일 때의 자속 궤적을 나타낸다. 빨간색으로 표시된 부분은 과도 

상태를 의미하며, 절환을 마친 후에는 좌표계에 따라 각각 물방울과 

육각형 모양의 정상상태 궤적을 그린다. 

출력 토크 증가 상황에서는 자속 벡터가 정상상태 궤적의 안쪽으로 

이동하는 반면, 출력 토크 감소 상황에서는 정상상태 궤적의 바깥으로 

이동하는 것을 확인할 수 있다. 원점과의 거리가 멀어지면서 자속 

벡터의 각속도가 감소하는 효과가 발생하고, 이 때 회전자의 위상이 

고정자 자속의 위상을 따라 잡는 것으로 이해할 수 있다. 출력 토크 



 

７４ 

 

증가 상황과 마찬가지로, 출력 토크 감소 상황에서도 4-단계 절환의 

자속 궤적이 3-단계 절환의 자속 궤적보다 정상상태 육각형 궤적에 

가깝게 이동하는 것을 볼 수 있다. 이로 인하여 과도 전류의 크기가 

줄어든다고 이해할 수 있다. 
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4.1.3 비인접 전압 벡터 및 PWM을 이용한 절환 방법 검토 

@θr = 0° 

@θr = 30° 

@θr = 150° 

@θr = 120° 

@θr = 0° 

@θr = 30° 

@θr = 120° 
@θr = 150° 

 

그림 4-9. 인접 전압 벡터를 이용한 3-단계 절환 (θλ,0 = 0º → 30º) 

 

3장에서는, 운전점 절환에 있어서 인접한 전압 벡터로의 스위칭만을 

고려하였다. 그림 4-9는 인접한 전압 벡터를 이용한 3-단계 절환 

궤적으로, 절환 조건은 ωrpm = 2,400 r/min, θλ,0를 0º에서 30º로 증가시키는 

상황이다. 그림 상에서 빨간색으로 표시된 부분은 θr = 0 ~ 150º 동안의 

자속 및 전류 궤적을 나타낸다. 

앞선 정지 좌표계 상에서의 고찰을 바탕으로, 다음과 같은 비인접 

전압 벡터 혹은 PWM을 이용한 절환을 생각해볼 수 있다. 
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@θr = 0° 

@θr = 0° 

@θr = 30° 

@θr = 60° 

@θr = 30° 

@θr = 60° 

@θr = 150° 

@θr = 150° 

 

(가) 예시 1 

@θr = 0° 

@θr = 0° 

@θr = 90° 

@θr = 60° 

@θr = 60° 

@θr = 150° 

@θr = 150° 

@θr = 120° 

@θr = 90° 

@θr = 120° 

 

(나) 예시 2 

그림 4-10. 비인접 전압 벡터를 이용한 절환 (θλ,0 = 0º → 30º) 
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@θr = 0° 

@θr = 150° 

@θr = 0° 

@θr = 150° 

 

(가) 예시 1 

@θr = 0° 

@θr = 30° 

@θr = 150° 

@θr = 0° 

@θr = 30° 

@θr = 150° 

@θr = 120° 

@θr = 120° 

 

(나) 예시 2 

@θr = 0° @θr = 150° 

@θr = 120° 

@θr = 0° 

@θr = 120° 
@θr = 150° 

@θr = 30° 

@θr = 30° 

 

(다) 예시 3 

그림 4-11. PWM을 이용한 절환 (θλ,0 = 0º → 30º) 
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PWM을 이용하면, 시간에 대한 자속의 변화율이 2/3∙Vdc보다 작아진다. 

따라서 PWM을 이용할 경우, 자속의 절환 경로가 짧아져야 한다. 그림 

4-11은 PWM을 이용하는 절환의 예시들을 나타낸다. 그림 4-11(가)는 

PWM을 통해 스위칭 평균 0.8∙[-2/3∙Vdc 0]T의 전압 벡터를 θr = 0 ~ 150º 

동안 인가하는 상황이다. 절환 경로가 짧아지면서 정상상태 육각형 

궤적을 크게 벗어나게 되고, 3-단계 절환과 비교하여 큰 과도 전류가 

발생한다. 그림 4-11(나), (다)와 같이, PWM을 일부 구간에 사용하는 절환 

방법을 고려해볼 수 있다. 하지만 그림 4-11(가)와 마찬가지로, 3-단계 

절환과 비교하여 큰 과도 전류가 발생함을 확인할 수 있다. 
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@θr = 30° 

@θr = 60° @θr = 90° 

@θr = 120° 
@θr = 30° 

@θr = 60° 

@θr = 90° 

@θr = 120° 

 

그림 4-12. 인접 전압 벡터를 이용한 3-단계 절환 (θλ,0 = 30º → 0º) 

 

@θr = 30° @θr = 120° 

@θr = 30° 

@θr = 120° 

 

그림 4-13. PWM을 이용한 절환 (θλ,0 = 30º → 0º) 

 

그림 4-12와 그림 4-13은 각각 제안하는 3-단계 절환 및 PWM을 

이용하여 θλ,0를 30º에서 0º로 감소시키는 절환을 나타낸다. 그림 상에서 

빨간색으로 표시된 부분은 θr = 30 ~ 120º 동안의 자속 및 전류 궤적을 

나타낸다. 앞서 θλ,0를 증가시키는 상황과는 달리, θλ,0를 감소시키는 

상황에서는 PWM을 이용하여 자속 경로가 정상상태 궤적을 따라가면서 

절환을 수행할 수 있다. 이를 통하여 과도 전류의 크기가 줄어드는 것을 

확인할 수 있다. 
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그림 4-14. 제안하는 시간-최적 절환 방법의 블록도 

 

그림 4-14는 제안하는 시간-최적 절환 방법의 블록도이다. 앞선 3장의 

모델 기반 절환과의 가장 큰 차이점은 정지 좌표계 자속 정보를 궤환 

받는 폐루프 형태라는 점이다. 제안하는 방법은 1) 정지 좌표계 자속 

추정기, 2) 자속 지령 생성기, 3) 예측 기반의 자속 제어기, 4) 톱니 반송파 

기반의 전압 벡터 스위칭으로 크게 4 가지로 구성된다. 

 

4.2.1 정지 좌표계 자속 추정기 

제안하는 절환 방법은 전류 제어 구조가 아닌 자속 제어 구조를 

취한다. 따라서 고정자 자속 정보를 실시간으로 알아야하지만, 일반적인 

전동기 구동 시스템에서는 자속 센서를 부착하는 경우가 드물다. 따라서 

고정자 자속에 대한 추정이 필요하다. 

일반적으로 전동기의 고정자 자속은 전동기의 인덕턴스 정보와 고정자 

전류를 통하여 추정하는 전류 모델(Current model)과 전동기의 출력 

전압을 통하여 전압 모델(Voltage model)로부터 추정될 수 있다. 하지만 

자기 포화를 고려할 때, 전류 모델로부터 정확한 고정자 자속을 

추정하기 위해서는 사전 시험을 통한 자속 참조표 구성이 선행되어야 

한다. 반면, 전압 모델에서는 추정 시 전동기의 제정수 중 고정자 

저항만을 필요로 하기 때문에 상대적으로 제정수 의존도가 낮다는 

장점이 있다. 이와 더불어, 식스-스텝 운전시 저항의 오차가 끼치는 

영향이 상대적으로 작으므로 본 논문에서는 전압 모델을 기반으로 

고정자 자속을 추정한다. 
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PMSM의 정지 좌표계 전압 방정식을 바탕으로, 고정자 자속은 다음과 

같이 표현할 수 있다. 
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그림 4-15. 전류 샘플링, 전압 지령 계산, 전압 출력의 시간 순서 

 

마이크로프로세서를 통해 디지털 제어를 수행할 경우, 전압 지령 계산 

시간으로 인한 시지연이 발생한다. 일반적인 디지털 제어에서의 전류 

샘플링, 전압 지령 계산, 전압 출력 시간 사이의 관계는 그림 4-15와 

같이 나타난다. n번째 샘플링에서 전류 𝐢𝑑𝑞𝑠
𝑠  [n] 및 위치 θr[n]를 측정하고, 

이를 기반으로 제어를 수행하여 (n + 1)번째 샘플링에서 (n + 2)번째 샘플링 

사이에 출력할 전압 지령 𝐯𝑑𝑞𝑠
𝑠 ∗

 [n]을 계산한다. 계산된 지령을 바탕으로, 

인버터가 [nTs, (n + 1)Ts] 구간의 전압을 합성한다. 

식 (4.7)을 바탕으로, n번째와 (n − 1)번째 샘플링 시점의 자속은 아래와 

같은 관계를 가진다. 
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이 때, [(n − 1)Ts, nTs] 구간의 전압과 전류의 평균은 다음과 같이 근사할 

수 있다. 
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위의 근사식은 인버터 비선형성에 의한 전압 합성 오차가 작고, 

샘플링 사이의 전류 변화가 작다는 가정 하에 타당하다. 식스-스텝 

운전시 DC 링크 전압을 최대화하여 사용하기 때문에, 인버터 

비선형성에 의한 오차는 출력 전압에 비하여 상당히 작다. 또한 전류 

근사 과정에서의 오차는 Rs가 곱해진 형태로 자속 오차를 유발하는데, 

식스-스텝 운전시 저항에 의한 전압강하 성분은 충분히 작다는 가정하에 

자속 추정에 큰 영향을 끼치지 않는다. 

식 (4.9), (4.10)의 근사를 통하여, 식 (4.8)은 다음과 같이 표현된다. 

   *[ ] [ 1] [ 2] 0.5 [ ] [ 1]s s s s s

dqs dqs s dqs s dqs dqsn n T n R n n       λ λ v i i . (4.11) 

위와 같이 고정자 자속은 PMSM의 역기전력을 적분함으로써 계산할 

수 있다. 하지만 적분기 자체의 한계 안정성(Marginally stability)으로 

인하여, 적분 변수들의 직류 오프셋 오차에 의해 발산할 수 있다. 이러한 

적분기의 불안정성을 해소하기 위하여, 본 논문에서는 적분기에 고역 

통과 필터(High pass filter, HPF)를 직렬 연결하여 자속 관측기를 구성한다. 

식스-스텝 운전시, 합성 전압의 고조파 성분에 의하여 고정자 자속은 

(6m ± 1)의 고조파 성분을 지닌다 (m = 1, 2, 3, etc.). 추후 제안되는 

알고리즘은 고정자 자속의 기본파 성분 뿐 아니라 순시 값을 이용한다. 

따라서 HPF에 의하여 해당 고조파 성분이 감쇠 되지 않도록 차단 

주파수를 설정해야한다. 본 논문에서는 대상 IPMSM의 기저 속도 및 

감쇠 시상수를 고려하여, 차단 주파수 10 Hz를 가지는 2차 IIR 필터로 

구현하였다. 

상기한 자속 관측기를 통하여 n번째 샘플링 시점의 고정자 자속을 

추정할 수 있다. 하지만 그림 4-15에 나타나듯, 출력 전압과 전압 지령 

사이에는 한 샘플 시지연(One sample delay)이 발생한다. 𝛌𝑑𝑞𝑠
𝑠 [n + 1]은 [nTs, 

(n + 1)Ts] 구간의 출력 전압에 의해 결정되며, 출력 전압은 (n – 1)번째 

샘플링 시점에 계산된 전압 지령에 의하여 결정된다. 즉, n번째 샘플링 

시점에 𝛌𝑑𝑞𝑠
𝑠  [n + 1]은 이미 결정되어 있는 상태이며, 𝐯𝑑𝑞𝑠

𝑠 ∗
 [n]는 𝛌𝑑𝑞𝑠

𝑠  [n + 

2]에만 영향을 줄 수 있다. 따라서 n번째 샘플링 시점에서 추가적인 한 
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샘플 예측을 통하여 𝛌𝑑𝑞𝑠
𝑠  [n + 1]를 추정하고 이를 바탕으로 제어를 

수행해야. 본 논문에서는 n번째 샘플링 시점에서 추정한 𝛌𝑑𝑞𝑠
𝑠  [n + 1]을 

�̂�𝑑𝑞𝑠
𝑠 으로 정의한다. 
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그림 4-16. 자속 추정기 블록도 

 

그림 4-16은 식 (4.11)을 기반으로 추가적인 한 샘플 예측을 하는 자속 

추정기의 블록도이다. 제안하는 식스-스텝 운전은 위의 자속 추정기를 

이용하여 자속 제어를 수행한다. 

 

4.2.2 자속 지령 생성기 

식스-스텝 운전의 정상상태에서 자속의 크기는 ωr 및 Vdc에 의해 

결정되며 자속의 위상만이 자유도로 남는다. 자속 지령 생성기는 상위 

제어기로부터 회전자 기준 좌표계 상에서의 자속각 지령 θλ
*(= ∠𝛌𝑑𝑞𝑠

𝑟   )를 

입력으로 받아, θr, ωr, Vdc 정보를 이용하여 정지 좌표계 자속 지령 𝛌𝑑𝑞𝑠
𝑠 *를 

생성한다. 

4.1.1절에서는 식스-스텝 운전의 정상상태에서 고정자 자속의 궤적을 

살펴 보았다. 정지 좌표계 상에서 고정자 자속은 정상상태에서 육각형 

궤적을 그리며, 육각형의 크기 λ0는 식 (4.6)과 같이 ωr 및 Vdc에 의해 

결정된다. 육각형 궤적 상에서 자속 벡터의 위치는 그림 4-2, 그림 4-3, 

그림 4-4에 나타나 듯이 θr과 θλ
*에 의해 결정된다. 자속 지령을 생성하는 

것은 (θr + θλ
*)를 기준으로 한 변의 길이가 λ0인 육각형 궤적 위에 

맵핑(Mapping)하는 것과 동일하다. 
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그림 4-17. 매개변수 t로 표현된 육각형의 방정식 

 

그림 4-17은 한 변의 길이가 1인 육각형을, 0부터 6 사이의 값을 

가지는 매개변수 t에 대하여 표현한 것을 나타낸다. 육각형의 방정식은 

선분 방정식들의 집합으로 표현된다. 또한 각 변의 방정식은 동일 

형태의 직선 방정식을 회전 변환한 것으로 표현될 수 있음을 알 수 있다. 

이러한 특징을 이용하여 자속 지령 생성기는 n번째 샘플링 시점에 

아래의 계산을 통해 자속 지령을 출력한다. 
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식 (4.12)에서 m은 ϕλ가 -π/6 ~ π/6의 값을 지니도록 하는 정수이다. 

앞서 4.2.1절의 자속 추정기는 출력 전압과 지령 간의 디지털 시지연을 

고려하여 한 샘플 예측을 하였다. 이와 마찬가지로, 자속 지령 생성기 

또한 자속 추정기와의 시점을 일치 시켜주기 위하여 디지털 시지연을 

고려해야한다. 샘플링 주기 동안의 속도 변화가 작다는 가정 하에 식 

(4.12)와 같이 좌변에 ωrTs를 추가하여 한 샘플 뒤의 회전자 위치를 

예측하며, 이를 바탕으로 자속 지령을 계산한다. 
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4.2.3 예측 기반의 자속 제어기 

앞서 4.1.2절에서 운전점 절환 과정에서의 자속 궤적을 살펴 보았다. 

해당 자속 궤적을 살펴보면, 현재 전압 벡터를 유지하는 것은 고정자 

자속의 위상이 회전자 자속의 위상보다 뒤쳐지도록 하는 효과를 지니며, 

다음 순서의 전압 벡터를 인가하는 것은 고정자 자속의 위상이 회전자 

자속의 위상을 앞서는 효과를 지니는 것을 알 수 있다. 본 절에서는 

이러한 특징과 예측 제어를 통하여 시간-최적 절환의 자속 궤적을 

폐루프 형태로 구현하고자 한다. 
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그림 4-18. 전압 기준 좌표계 상에서의 용어 정의 

 

제안하는 운전점 절환 알고리즘은, 샘플링 시점의 전압을 +q축에 

동기화 시키는 전압 기준 좌표계에서 수행된다. 그림 4-18은 임의의 

시점에서 전압 기준 좌표계 상에서의 자속 벡터와 지령 벡터를 나타낸다.  

윗첨자 ‘v’는 전압 기준 좌표계를 의미한다. 전압 기준 좌표계에서 전압 

벡터가 +q축에 동기화 되기 때문에, 해당 좌표계에서의 고정자 자속 

벡터 𝛌𝑑𝑞𝑠
𝑣 는 항상 +q축으로 이동한다. 
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제안하는 알고리즘의 핵심 사항은 자속 벡터와 지령 벡터의 합류 

지점을 선정하고, 합류 지점까지의 거리를 비교하여 절환 시점을 

결정하는 것이다. 합류 지점 𝛌𝑝
𝑣 은, 정방향 회전 상황에서는 전압 기준 

좌표계 자속 육각형의 제 2사분면 꼭짓점, 역방향 회전 상황에서는 제 

1사분면 꼭짓점으로 선정한다. Δλ*는 정상상태 육각형 궤적상에서 

𝛌𝑑𝑞𝑠
𝑣 ∗

와 𝛌𝑝
𝑣 의 거리를 나타낸다. Δλ는 가상의 60º 격자 상에서의 𝛌𝑝

𝑣 와 

𝛌𝑑𝑞𝑠
𝑣 의 최단 거리로, Δλ는 아래와 같이 표현될 수 있다. 

 0

2

3

v

ds     . (4.14) 

전압 기준 좌표계 상에서 자속 벡터는 항상 +q축으로 이동하므로, 

인가 전압 벡터를 유지할 경우 𝜆𝑑𝑠
𝑣 는 변하지 않는다. 따라서 인가 전압 

벡터를 유지하면 Δλ는 일정하게 유지되는 한편, 시간이 흐름에 따라 

𝛌𝑑𝑞𝑠
𝑣 ∗

는 자속 육각형 궤적을 따라 이동하면서 Δλ*는 줄어 들게 된다. 

제안하는 알고리즘은 Δλ*와 Δλ의 크기를 비교하여 현재 전압 벡터를 

유지할지, 다음 전압 벡터를 인가할지를 결정한다. Δλ* > Δλ의 경우 Δλ*가 

줄어들도록 인가되는 전압 벡터를 유지하며, Δλ* ≤ Δλ의 경우 다음 전압 

벡터로 스위칭 한다. 
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그림 4-19. 제안하는 알고리즘 적용시 정상상태 수렴 과정  

 

그림 4-19는 제안하는 알고리즘을 통하여 정상상태에 수렴하기까지의 

과정을 시간 순서로 나타낸 것이다. 그림 4-19(가)는 Δλ* > Δλ인 상황으로, 

Δλ* = Δλ가 될 때까지 현재 전압 벡터를 유지한다. 그림 4-19(나)는 Δλ* = 

Δλ가 되는 시점으로, 이 순간 다음 전압 벡터로의 스위칭을 수행한다. 

그림 4-19(다) 전압 벡터 스위칭 직후의 시점을 나타내며, 새로운 전압 

벡터 기준 좌표계 상에서 Δλ*와 Δλ를 갱신한다. 갱신 후 동일한 과정을 

수행하여, 그림 4-19(라)를 거쳐 최종적으로 그림 4-19(마)와 같이 자속 

벡터가 자속 지령을 만나고 정상상태에 도달하게 된다. 
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4.2.4 톱니 반송파 기반의 전압 벡터 스위칭 

통상의 삼각파 비교 방식을 통하여 게이팅 신호를 생성할 경우, 출력 

전압이 샘플링 주기 Ts 동안 고정되는 0차 홀드(Zero-order hold, ZOH)의 

효과가 발생한다. 이로 인해 샘플링 주파수가 운전 주파수와 비교하여 

충분치 않은 경우, 식스-스텝 운전의 전압 벡터 인가 시간이 

불규칙해지면서 불필요한 전류 및 토크 리플이 발생한다. 이러한 현상을 

방지하기 위하여, 3.3.1절의 그림 3-13과 유사하게 톱니 반송파를 

이용하여 식스-스텝 운전의 게이팅 신호를 생성하도록 한다. 

앞서 4.2.3절에서는 Δλ* = Δλ인 순간 전압 벡터 스위칭을 수행했다. 

따라서 (Δλ* − Δλ)의 부호만이 중요했지만, 디지털 제어 주기 Ts와 관련된 

조건문이 추가 되어야한다. 식스-스텝 운전시 인버터는 Ts 동안 자속을 

최대 2/3∙VdcTs만큼 이동시킬 수 있다. 따라서 (Δλ* − Δλ) > 2/3∙VdcTs인 경우 

현재 전압 벡터를 유지해야하고, (Δλ* − Δλ) < 2/3∙VdcTs인 경우 샘플링 주기 

사이의 전압 벡터 스위칭이 필요하다. 
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Ts 동안 0에서 1로 단조 증가하는 톱니 반송파가 식 (4.15)로 설정한 

Dsw를 만나는 시점이, Δλ*와 Δλ가 같아지는 순간이다. 해당 시점에서 

발생되는 인터럽트를 이용하여 전압 벡터를 스위칭을 하게 되면, 샘플링 

주파수가 운전 주파수에 비해 충분치 않은 상황에서도 제안하는 

알고리즘을 수행할 수 있다. 
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4.3.1 시뮬레이션 결과 

제안하는 절환 방법의 성능을 검증하기 위하여 FEA 기반 PMSM 

모델을 이용하여 시뮬레이션을 수행한다. FEA 기반 PMSM 모델을 

포함한 시뮬레이션 구성 방법은 부록 B에 수록되어 있다. 시뮬레이션 

조건은 Vdc = 250 V, fs = 10 kHz, 회전 속도 2,400 r/min으로, 기본파 주파수에 

대한 샘플링 주파수의 비율은 31.25이다. 시뮬레이션 결과에 도시된 

자속은 PMSM 모델에서 관찰용으로만 사용되었으며, 제안하는 절환 

방법에는 자속 관측기를 통해 얻어진 추정 자속을 이용하였다. 
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(나) θλ
* = 0º → -30º →0º 

그림 4-20. 계단 응답 시뮬레이션 결과 

 

그림 4-20은 θλ
*를 계단 형태로 인가하여 자속, 전류, 토크의 응답성을 

살펴본 결과이다. 여기서 θλ는 PMSM 모델에서 추출된 𝛌𝑑𝑞𝑠
𝑟 의 위상으로, 

정상상태에서도 전압 고조파로 인하여 6배수 고조파를 지닌다. 그림 

4-20(가)의 결과를 살펴보면, 그림 3-16의 모델 기반 3-단계 절환과 

동일한 응답성을 가지는 것을 살펴 볼 수 있다. 즉, 제안하는 절환 

방법은 계단 응답에 대하여 모델 기반 절환과 동일한 성능을 가진다. 

또한 그림 4-20(나)의 결과를 통하여, 제안하는 방법은 회생 영역에서도 

잘 동작하는 것을 확인할 수 있다. 
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그림 4-21. 램프 응답 시뮬레이션 결과 

 

그림 4-21은 θλ
*를 램프 형태로 인가하여 자속, 전류, 토크의 응답성을 

살펴본 결과이다. θλ
*는 전류 제한 하에서 가장 큰 토크를 낼 수 있는 

45º까지 40π rad/s의 기울기로 인가된다. 앞서 3장의 모델 기반 절환 

방법은 계단 형태의 입력 만을 고려하여서, 램프 혹은 AC 형태와 같이 

연속적인 입력 변화에 대한 대응이 불가능했다. 반면 본 장에서 

제안하는 절환 방법은 자속 관측기를 통하여 추정된 자속을 이용하는 

폐루프 형태로 구성되어 있어서 연속적인 지령 변화에도 대응 가능하다. 

그림 4-21과 같이, 램프 입력에 대하여도 큰 진동 없이 잘 동작하는 

것을 확인할 수 있다. 
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(가) θλ
* = 15ºsin(2π∙50t) 
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(나) θλ
* = 30º + 15ºsin(2π∙50t) 
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(다) θλ
* = 15ºsin(2π∙100t) 
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(라) θλ
* = 30º + 15ºsin(2π∙100t) 

그림 4-22. AC 응답 시뮬레이션 결과 
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그림 4-22는 θλ
*를 50, 100 Hz의 AC 형태로 인가하여 자속, 전류, 

토크의 응답성을 살펴본 결과이다. 앞서 램프 입력과 마찬가지로, AC 

형태로 지령이 흔들리는 상황에서도 제안하는 절환 방법은 큰 진동 없이 

잘 동작하는 것을 확인할 수 있다. 대상 IPMSM은 16극으로, 2,400 

r/min으로 회전할 때 전기각 주파수는 320 Hz이다. 그림 4-22(다)와 (라)의 

결과를 통하여, 제안된 절환 방법은 θλ
*가 운전 주파수의 약 1/3 

주파수로 변할 때까지 θλ에는 위상 지연만 발생하는 것을 확인할 수 

있다. 또한 그림 4-22(가)와 (나), 그림 4-22(다)와 (라)를 비교하였을 때, 

자속각 지령의 DC 값과 무관하게 AC 응답이 유사함을 확인할 수 있다. 
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그림 4-23. 가속 상황 시뮬레이션 결과 

 

그림 4-23은 20 ms 부근에서 θλ
* = 45º의 지령을 인가하여 2,400 r/min 

부터 3,000 r/min까지 가속하는 상황을 모의한 시뮬레이션 결과이다. DC 

링크 전압과 샘플링 주파수는 각각 250 V, 10 kHz로 앞선 시뮬레이션 

조건과 동일하다. 제안하는 방법은 자속 지령을 생성할 때 회전자의 

속도를 고려하므로, 가속 상황에서도 θλ가 잘 제어되는 것을 확인할 수 

있다. 또한 제안하는 절환 방법은 자속각 제어 구조이므로, 가속시 전류 

운전점이 변하면서 토크가 감소하는 것을 확인할 수 있다. 
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4.3.2 실험 결과 

제안하는 절환 방법의 성능을 실험적으로 검증하기 위하여 실험을 

수행한다. 실험 세트의 구성은 부록 C에 수록되어 있다. 실험 조건은 Vdc 

= 250 V, fs = 10 kHz이며, 회전 속도는 부하기에 의해 2,400 r/min으로 제어 

되었다. 이 때, 기본파 주파수에 대한 샘플링 주파수의 비율 31.25로 

시뮬레이션 조건과 동일하다. 시뮬레이션과 달리 실험에서는 시험용 

IPMSM의 자속 측정이 불가능하므로, 자속 관측기를 통하여 자속의 

변화를 살펴본다. 
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(나) θλ
* = 0º → -30º →0º 

그림 4-24. 계단 응답 실험 결과 

 

그림 4-24는 θλ
*를 계단 형태로 인가하여 자속, 전류의 응답성을 

살펴본 결과이다. 여기서 𝜃𝜆 는 자속 관측기를 통해 얻어진 �̂�𝑑𝑞𝑠
𝑟 의 

위상으로, 정상상태에서도 전압 고조파로 인하여 6배수 고조파를 지닌다. 

그림 4-24(가)의 결과를 살펴보면, 그림 3-22의 저항의 효과를 고려한 

모델 기반 3-단계 절환 결과와 유사한 응답성을 가지는 것을 확인할 수 

있다. 또한 그림 4-24(나)의 결과를 통하여, 제안하는 방법은 회생 

영역에서도 동작하는 것을 확인할 수 있다. 

시뮬레이션 결과와 달리, 실험 결과에서는 절환 직후 과도 전류 

리플이 발생하는 것을 확인할 수 있는데, 이는 제안하는 방법이 저항에 

의한 전압 강하 성분이 작다는 가정 하에 설계되었기 때문이다. 실제 

실험 세트에서는 케이블 및 스위칭 소자로 인하여 전체 터미널 저항이 

증가하여, 모델링 오차로 인한 과도 전류 리플이 존재한다. 하지만 상위 
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제어기 등을 통하여 θλ
*를 서서히 바꾸는 경우, 저항 모델링 오차로 인한 

전류 리플은 상당 부분 줄어들게 된다. 
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그림 4-25. 램프 응답 실험 결과 

 

그림 4-25는 θλ
*를 램프 형태로 인가하여 자속, 전류의 응답성을 

살펴본 결과이다. θλ
*는 전류 제한 하에서 가장 큰 토크를 낼 수 있는 

45º까지 40π rad/s의 기울기로 인가된다. 시뮬레이션 결과와 마찬가지로, 

제안하는 방법은 연속적인 지령 변화에 대응 가능한 것을 확인할 수 

있다. 또한 계단 응답과 달리, 램프 응답에서는 불필요한 전류 리플 없이 

정상상태에 도달하는 것을 확인할 수 있다. 

  



 

９９ 

 

5 ms

ˆˆr

ds

r

qs 

* ˆ
 

s

r

ds

r

qi i

asv

C
u
rr

en
t 

[p
u
]

0

0.5

1

-0.5

-1

F
lu

x
 [

p
u
]

0.5

1

0

V
o
lt
a
g
e 

[V
]

0

100

200

-100

F
lu

x
 a

n
g
le

 [
°]

0

20

40

-20

-200

1.5

 

(가) θλ
* = 15ºsin(2π∙50t) 
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(나) θλ
* = 30º + 15ºsin(2π∙50t) 
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(다) θλ
* = 15ºsin(2π∙100t) 
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(라) θλ
* = 30º + 15ºsin(2π∙100t) 

그림 4-26. AC 응답 실험 결과 
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그림 4-26은 θλ
*를 50, 100 Hz의 AC 형태로 인가하여 자속, 전류의 

응답성을 살펴본 결과이다. 앞서 램프 입력과 마찬가지로, AC 형태로 

지령이 흔들리는 상황에서도 제안하는 절환 방법은 큰 진동 없이 잘 

동작하는 것을 확인할 수 있다. 시뮬레이션 결과와 마찬가지로, 그림 

4-26(다)와 (라)의 결과를 통하여 제안된 절환 방법은 θλ
*가 운전 

주파수의 약 1/3 주파수로 변할 때까지, 𝜃𝜆 은 약간의 위상 지연만 

발생하는 것을 확인할 수 있다. 또한 그림 4-26(가)와 (나), 그림 

4-26(다)와 (라)를 비교하였을 때, 자속각 지령의 DC 값과 무관하게 AC 

응답이 유사함을 확인할 수 있다. 
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제안하는 절환 방법은 자속각 제어 구조를 취하며, 궤환 되는 자속 

정보는 전압 모델 기반의 자속 추정기를 통하여 얻어진다. 제안하는 

절환 방법은 별도의 전류 제어 루프가 없으므로 전류 제한에 대한 

모니터링이 어렵다. 따라서 전류 정보를 궤환하여 θλ
*를 결정해주는 상위 

제어기를 구성해주는 것이 바람직하다. 

상위 제어기와 제안하는 시간-최적 절환 방법을 종속적(Cascade) 

형태로 연결하기 위해서는, 제안하는 절환 방법의 전달 함수(Transfer 

function) 분석이 선행되어야 한다. 하지만, 제안하는 절환 방법은 정지 

좌표계 상에서의 자속 궤적 특징을 바탕으로 설계되어서 일종의 

데드비트 및 예측 제어를 결합한 형태이다. 이러한 이유로 인해, 주파수 

영역에서의 전달 함수를 수식화 하는 것이 까다롭다. 

따라서 자속각 지령을 AC 형태로 인가하고 출력 자속각의 해당 

주파수 성분을 분석하여, 제안하는 절환 방법의 전달 함수를 취득하고자 

한다. 이 때, 실험상으로는 시험용 IPMSM의 실제 자속에 대한 직접적인 

측정이 불가능하므로, 시뮬레이션을 통하여 전달 함수를 얻고자 한다. 단, 

절환 자체에는 실제 자속이 아닌 추정된 자속을 이용하여 시뮬레이션을 

수행하였다. 

시뮬레이션에서는 Vdc = 250 V로 고정하였으며, fr 및 fs를 변경하며 

다음과 같은 자속각 지령을 인가하였다. 

  * *30 cos 2 f t      . (4.16) 

AC 지령의 주파수와 진폭을 바꿔가면서 실제 자속각 θλ의 해당 

주파수 성분 δθλ를 얻음으로써, 다음과 같이 전달 함수를 구할 수 있다. 
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f = 0.5·fr

 

(가) fr = 400 Hz, fs = 10 kHz 

f = 0.5·fr

 

(나) fr = 600 Hz, fs = 10 kHz 
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f = 0.5·fr

 

(다) fr = 400 Hz, fs = 5 kHz 

그림 4-27. 제안하는 절환 방법의 전달 함수 

 

그림 4-27은 fr 및 fs 조건에 따른 제안하는 절환 방법의 전달 함수를 

나타낸다. 그림 4-27(가)를 살펴보면, 상대적으로 소신호인 δθλ
* = 1º 부터 

대신호인 δθλ
* = 15º까지, 유사한 이득과 위상을 가지는 것을 확인할 수 

있다. 또한 δθλ
*와 무관하게, 제안하는 절환 방법은 약 2∙fr에서 -3 dB의 

이득을 가지며, 약 0.5∙fr에서 45º의 위상 지연을 가지는 것을 확인할 수 

있다. 

그림 4-27(나)와 (다)를 살펴보면, 약 0.5∙fr까지는 그림 4-27(가)와 

유사한 형태를 가지는 것을 알 수 있다. 하지만 기본파 주파수 대비 

샘플링 주파수 비율이 줄어들면서 0.5∙fr 이상에서는 다소 차이가 

발생한다. 

전달 함수 분석을 바탕으로, 이어지는 장에서는 상위 제어기 구성 

방법을 제안한다. 
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제 5장 시간-최적 절환 방법을 적용한 토크 제어 

 

전동기 구동 시스템에 연결되어 있는 기계 시스템의 원하는 동작 

구현을 위해서는 토크 제어가 필수적이다. 4장에서의 시간-최적 절환 

방법은 자속각 제어 구조를 지닌다. 따라서 토크 제어를 위해서는 

적절한 자속각 지령 결정 방법이 필요하다. 

본 장에서는 시간-최적 절환 방법을 적용한 토크 제어와 상위 제어기 

설계 방법에 대해 논의한다. 

 

 

5.1.1 참조표를 이용하는 구조 
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그림 5-1. 참조표를 이용한 식스-스텝 운전 

 

그림 5-1과 같이 (Te
*, ωr, Vdc)를 입력으로, θλ

*를 출력으로 가지는 

참조표(Look-up table, LUT)를 이용하는 방법을 고려해 볼 수 있다. 이 

경우, 토크 지령이 변화하면 참조표를 통해 즉각적으로 자속각 지령이 

결정된다. 참조표에 오차가 없다는 가정 하에 제안한 시간-최적 절환 

방법을 적용할 경우, 그림 4-27의 전달 함수와 동일한 토크 응답성을 

기대할 수 있다. 

하지만 제안하는 시간-최적 절환 방법은 자속 제어 구조를 가지며, 

자속은 전압 모델을 통해 추정된다. 전압 모델 자속 추정기에서 저항에 

의한 전압 강하 성분을 반영하기 위하여 측정한 전류 정보가 이용된다. 

하지만 기저 속도 이상에서는 저항에 의한 전압 강하 성분이 상당히 

작으므로, 사실상 전류에 대한 궤환 루프가 없다고 봐도 무방하다. 
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따라서 참조표를 이용하여 직접적으로 자속각 지령을 결정할 경우, 전류 

제어 루프의 부재로 인하여 전류에 대한 모니터링이 어렵다. 따라서 

그림 5-1과 같이 직접적인 자속각 참조표를 통한 토크 제어 방식은 실제 

시스템에 적용하기 부적합하다. 

 

5.1.2 직접 토크 제어 구조 
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그림 5-2. 직접 토크 제어 구조의 식스-스텝 운전 

 

식스-스텝 운전시 출력 전압의 크기는 고정되므로 정상상태 입력 

자유도는 전압각 하나만이 남는다. 따라서 남는 하나의 자유도를 

이용하여 직접적으로 토크를 제어하는, 직접 토크 제어(Direct torque 

control, DTC) 방식을 고려해볼 수 있다. 

그림 5-2는 제안하는 절환 방법과 DTC 방식을 합친 제어 구조이다. 

일반적인 전동기 구동 시스템에서, 토크는 제어용으로 측정하는 변수가 

아니다. 따라서 DTC 방식를 이용하기 위해서는 토크에 대한 추정이 

필수적이다. 철손 및 기계적 손실이 작다는 가정하에, PMSM의 출력 

토크는 다음과 같이 추정 자속 벡터와 전류 벡터의 외적(Cross product)을 

통해 추정할 수 있다. 

    
3 3ˆ ˆ ˆˆ
2 2

s s s s s s

e dqs dqs ds qs qs dsT p p i i    λ i . (5.1) 
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그림 5-3. 자속 평면에서의 시험용 IPMSM 토크맵 (FEA) 

 

그림 5-3은 시험용 IPMSM의 출력 토크를 고정자 자속에 대한 직교 

좌표계(Cartesian coordinate)와 극 좌표계(Polar coordinate)에서 나타낸 

것이다. 여기서 λs는 자속의 크기, θλ는 회전자 기준 좌표계 상에서의 

자속각을 나타낸다. 일반적인 PMSM의 운전점은 전류 제한 조건 하에서 

MTPA와 MTPF 곡선 사이에 위치한다. MTPF는 주어진 자속 크기에 

대하여 토크를 최대화하는 것을 의미하므로, MTPF 조건식은 아래와 

같이 표현된다. 

 0eT







. (5.2) 

그림 5-3(나)를 살펴보면 MTPF 곡선을 지나기 전까지 θλ가 증가함에 

따라 토크가 증가하며, MTPF 곡선을 지난 후에는 θλ가 증가하면 토크가 

감소하는 것을 볼 수 있다. MTPF 운전이 필요한 무한 속도 시스템의 

경우, MTPF 곡선을 넘어서지 않도록 토크 지령에 대한 제한기(Limiter)를 

추가적으로 구성하여 MTPF 운전을 고려한 토크 제어를 수행할 수 있다 

[1]. MTPF 운전이 필요 없는 유한 속도 시스템의 경우, 양의 이득을 

가지는 선형 제어기를 구성하여 토크 제어를 수행할 수 있다. 

DTC 방식을 이용할 경우, 간단한 선형 제어기와 연산을 통하여 토크 

제어가 가능하다. 하지만 전류에 대한 제어가 이루어지는 것이 아니기 

때문에 인버터 및 전동기의 전류 제한에 대한 모니터링이 어렵다. 
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5.1.3 자속 기준 제어 구조 

자속 기준 제어(Field-oriented control)는 3상 전동기의 상전류를 인가 

주파수(Exiting frequency)와 동일한 속도로 회전하는 좌표계에서 dq로 

표시되는 직교 성분으로 변환하여 제어하는 방법이다 [55]. 전류의 

크기와 위상을 동시에 제어하므로 벡터 제어(Vector control)라고도 불린다. 
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 (가) 회전자 기준 좌표계 (나) 고정자 자속 기준 좌표계 

그림 5-4. 벡터 제어에 사용되는 좌표계 

 

그림 5-4는 PMSM의 벡터 제어에 일반적으로 널리 사용되는 두 가지 

기준 좌표계를 나타낸다. 

그림 5-4(가)는 회전자 기준 좌표계로, 회전자 자속 기준 제어(Rotor 

flux oriented control, RFOC)에서 사용되는 기준 좌표계이다. 회전자 기준 

좌표계는 PMSM의 회전자에 부착된 영구자석의 쇄교 자속 위치에 동기 

되어 있는 좌표계이다. 따라서 회전자 위치 센서가 부착되어 있는 

전동기의 경우 별도의 추정 알고리즘 없이 직관적으로 기준 좌표계를 

구할 수 있다는 장점을 가진다. 

자기 포화가 없는 이상적인 PMSM에 대하여, 회전자 기준 좌표계에서 

인덕턴스 행렬은 교차 결합 성분 없이 d축 및 q축 인덕턴스만으로 

표현된다. 
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따라서 RFOC를 수행하는 경우, 적절한 전향 보상과 간단한 비례-적분 

제어기 설계를 통하여 d축과 q축 전류를 분리(Decoupling)하여 

독립적으로 제어할 수 있다. 

하지만 식스-스텝 운전을 포함한 약자속 영역에서는 입력 자유도가 

전압각 하나만 남으므로, 이러한 RFOC의 장점이 퇴색된다. 또한, 자기 

포화가 심한 전동기의 경우, 전류 운전점 변화에 따른 토크 및 출력 

전압의 변화를 예측하기 어렵다. 이러한 이유로, 대부분의 RFOC 기반 

약자속 운전의 경우, 사전 실험을 통해 전압 제한과 토크 선형성을 모두 

만족하는 운전점을 참조표 형태로 저장해 둔다 [7]. 

 

그림 5-4(나)는 고정자 자속 기준 좌표계로, 고정자 자속 기준 

제어(Stator flux oriented control, SFOC)에 사용되는 좌표계이다. 고정자 

자속 기준 좌표계는 고정자 자속 벡터에 기준 좌표계의 d축을 동기 

시키는 좌표계이다. 직접 토크 제어와 유사하게, 고정자 자속의 크기와 

고정자 자속에 직교하는 축의 전류를 제어하는 SFOC에 대한 연구가 

많이 진행되고 있다 [56]-[61]. 자속 센서가 부착되지 않은 일반적인 

전동기에서 SFOC를 수행하기 위해서는 자속 추정기가 필수적으로 

요구된다는 특징이 있다. 

고정자 자속 기준 좌표계 상에서, d축 자속 값은 고정자 자속 벡터의 

크기가 되며, q축 자속은 좌표계의 정의에 따라 0이 된다. 따라서 출력 

토크는 아래와 같이 나타난다. 

  
3 3

2 2

f f f f

e dqs dqs ds qsT p p i  λ i . (5.4) 

여기서 윗첨자 ‘f’는 고정자 자속 기준 좌표계 상에서의 변수임을 

나타낸다. 회전자 기준 좌표계 변수로 표현된 토크 식과 비교하였을 때, 

고정자 자속 기준 좌표계 변수로 표현된 토크 식은 보다 단순하게 

표현되는 것을 확인할 수 있다. 또한 저항에 의한 전압 강하 성분이 

작다는 가정 하에 출력 전압의 크기는 다음과 같다. 

 
f f

dqs r ds v . (5.5) 
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일반적으로 SFOC 운전점을 결정하는 제어 변수로는 d축 자속과 q축 

전류가 선호된다. 𝜆𝑑𝑠
𝑓 ∗

를 통해 출력 전압의 크기를, 𝑖𝑞𝑠
𝑓 ∗

를 통해 토크를 

제어함으로써, 약자속 영역에서의 운전점 결정이 RFOC 보다 용이하다. 

고정자 자속 추정이 정확하게 이루어진다는 가정 하에 𝑖𝑞𝑠
𝑓 ∗

는 식 (5.4)

로부터 다음과 같이 계산할 수 있다. 

 

*
* 2

3

f e
qs f

ds

T
i

p 
 .  (5.6) 

식스-스텝 운전시, 𝜆𝑑𝑠
𝑓 는 DC 링크 전압과 회전 속도에 의해 

자동적으로 정해지므로, 𝜆𝑑𝑠
𝑓 에 대한 별도의 제어기를 구성할 필요가 

없으며, SFOC q축 전류 제어를 통하여 토크 선형성을 만족할 수 있다. 

이러한 이유로, SFOC가 RFOC 보다 식스-스텝 운전시 토크 선형성을 

고려한 운전점 결정에 용이하다고 생각된다. 따라서 본 논문에서는 

SFOC q축 전류 제어 구조를 이용한 식스-스텝 운전을 제안한다. 
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5.2.1 SFOC q축 전류 제어 구조 
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그림 5-5. 제안하는 식스-스텝 운전 블록도 
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그림 5-6. SFOC q축 전류 지령 생성기 

 

그림 5-5는 제안하는 식스-스텝 운전 제어 구조이다. SFOC q축 전류 

제어 구조를 가지며, 내부에는 4장에서 제안한 시간-최적 절환 방법이 

위치한다. 이 때, 고정자 자속 기준 좌표계는, 추정된 정지 좌표계에서의 

자속의 위상 𝜃𝜆
𝑠로부터 결정된다. 

그림 5-6은 SFOC q축 전류 지령 생성기를 나타낸다. 지령 생성기는 

주어진 전기각 속도, DC 링크 전압 조건 하에서 토크 지령을 만족시키는 

SFOC q축 전류 지령을 계산한다. 전류 지령 계산은 철손의 영향, 온도에 

따른 자속의 변화, MTPF 운전 등을 반영하기 위해 참조표를 통해 

이뤄질 수도 있으며, 식 (5.5)의 토크 식에 기반하여 계산할 수도 있다. 

토크 식을 이용할 경우, 전류 지령은 다음과 같이 계산할 수 있다. 
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참조표 혹은 토크식을 통해 1차적으로 계산된 q축 전류 지령은 

제한기를 통과하여 최종적으로 결정된다. 이 때, q축 전류 지령의 크기 

제한 𝑖𝑞𝑠,lim
𝑓 ∗

은 인버터 및 PMSM의 전류 제한 Is,lim을 고려하여 다음과 

같이 설정한다. 

 2 2

,lim ,lim

f f

qs s dsi I i  . (5.8) 

 

5.2.2 제어기 설계 고려 사항 
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그림 5-7. 제어 루프 블록도 

 

그림 5-7은 제안하는 식스-스텝 운전의 제어 루프 블록도를 나타낸다. 

T(s)는 4장의 시간-최적 절환 방법의 전달 함수로, 그림 4-27에 표시되어 

있다. 시간-최적 절환 방법은 전류 제어기의 출력을 바탕으로 평균 

자속각을 제어한다. T(s)는 약 0.5∙fr 까지 45º의 위상 지연만 발생할 뿐, 

이득은 1에 가깝다. 

PMSM은 회전자에 별도의 전기적 여자(Excitation) 회로가 없으므로, 

자속과 전류는 일대일 대응 관계를 가진다. 자기 포화가 없는 이상적인 

전동기의 경우, 전류와 자속은 회전자 기준 좌표계 상에서 다음과 같은 

관계식을 가진다. 

 
r r

dqs dqs dqs PM λ L i λ . (5.9) 

회전자 기준 좌표계 상에서의 전류 벡터와 고정자 자속 기준 좌표계 

상에서의 전류 벡터는 아래와 같은 관계식을 가진다. 

  r f

dqs dqsi R i . (5.10) 
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또한 회전자 기준 좌표계 상에서의 자속 벡터는 다음과 같이 λs와 θλ에 

대하여 표현 가능하다. 
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λ . (5.11) 

식 (5.9)-(5.11)을 연립하면 고정자 자속 기준 좌표계 상에서의 전류 

벡터는 아래와 같이 λs와 θλ에 대하여 표현 가능하다. 
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 (5.12) 

여기서 ΣLs와 ΔLs는 각각 다음과 같이 정의된다. 

  1
2s ds qsL L L  . (5.13) 

  1
2s ds qsL L L  . (5.14) 

식 (5.12)에 나타나듯이, 이상적인 PMSM 모델을 가정하더라도 고정자 

자속 기준 좌표계 상에서의 전류는 자속에 대하여 복잡하게 표현되는 

것을 확인할 수 있다. 그림 5-7에서는 λs 및 θλ에 대한 d축, q축 전류의 

함수를 각각 가변 이득(Variable gain) 블록 Gid와 Giq로 표시하였다. 

제어기 설계 시, 이러한 플랜트 특성을 고려하여 제어기 이득을 

설정해야 한다. 

  



 

１１４ 

 

  

그림 5-8. 순시 자속각의 고조파 스펙트럼 

 

그림 5-7에서 θλ,6n은 순시 자속각의 고조파 성분을 나타낸다. 그림 

3-2(가)에 나타나 듯이, 식스-스텝 운전시 전압 고조파로 인하여 

정상상태에서 순시 자속각은 고조파 성분을 가진다. 그림 5-8은 

정상상태 순시 자속각의 고조파 스펙트럼을 나타낸다. 6배수 고조파 

성분이 존재하며 그 중 6고조파 성분이 약 1º로 가장 큰 것을 확인할 수 

있다. 이러한 고조파 성분은 θλ 및 ωr에 상관 없이 동일하다. θλ,6n은 전류 

제어기 입장에서 외란으로 작용한다. 따라서 이러한 고조파 외란을 

차단할 수 있도록 전류 제어기를 설계해야 한다. 
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5.2.3 제어기 형태에 따른 소신호 전달 함수 분석 
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그림 5-9. 비례기와 적분기를 이용하는 선형 제어기 

 

그림 5-9는 일반적으로 널리 사용되는 선형 제어기들을 나타낸다. 

정상상태 오차를 없애기 위하여 적분기를 포함한 제어 구조만을 

고려하였다. 또한 궤환 되는 𝑖𝑞𝑠
𝑓 는 6배수 고조파 성분을 지니고 있고 

미분기는 이러한 고조파 성분을 증폭시키므로, 미분기를 포함한 구조는 

고려하지 않는다. 위의 세 가지 제어기 형태에 대하여 지령과 외란에 

대한 𝑖𝑞𝑠
𝑓 의 소신호 분석을 진행하고, 해당 분석을 통해 적합한 제어기 

구조를 모색한다. 
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소신호 분석을 위하여, 그림 5-7의 T(s)와 Giq에 대한 적절한 근사가 

필요하다. 그림 4-27에서 T(s)는 약 0.5∙fr 까지 약간의 위상 지연만 

발생할 뿐 이득은 1에 가까운 것을 확인할 수 있다. 제어 주파수 대역 

ωc를 0.5∙(2π∙fr) 이하로 설정한다는 가정 하에, 해당 영역에서의 T(s)는 

1로 근사한다. 

식 (5.12)에 나타나 듯이 이상적인 PMSM을 가정하더라도 𝑖𝑞𝑠
𝑓 는 θλ에 

대하여 비선형 함수 형태로 나타난다. 소신호 분석을 위하여, Giq는 

아래와 같이 평형점 θλ,0 근방에서 선형화를 통해 근사할 수 있다. 

 ,0      . (5.15) 
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f f f
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그림 5-10. 평형점 근방의 소신호 모델 

 

그림 5-10은 앞서 설명한 근사를 통해 얻어진 평형점 근방에서의 

소신호 모델이다. 해당 모델을 통하여 살펴 볼 전달 함수는 두 가지이다. 

첫 번째는 δ𝑖𝑞𝑠
𝑓  *에 대한 δ𝑖𝑞𝑠

𝑓 이며, 해당 전달 함수는 전류 제어 응답성을 

나타낸다. 두 번째는 θλ,6n에 대한 δθλ이며, 해당 전달 함수는 외란 차단 

성능을 나타낸다. 
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그림 5-9(가)와 같이 적분 제어기로 이용하는 경우, 평형점 근방의 

소신호 전달 함수는 다음과 같이 표현된다. 
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. (5.19) 
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여기서 ωc는 다음과 같다. 

 ,0c iq iG K  . (5.21) 

지령 및 외란에 대한 소신호 응답은 식 (5.19)와 (5.20)과 같이 1차 

저역 통과 필터(Low pass filter) 형태로 나타나며, 동일한 차단 주파수를 

지니는 것을 확인할 수 있다. 앞서 언급한 바와 같이 ωc는 시간-최적 

절환 방법의 전달 함수를 고려하여 0.5∙(2π∙fr) 이하로 설정하므로, 6n∙(2π∙fr) 

(n ≥ 1) 주파수 성분을 가지는 외란은 식 (5.20)의 전달 함수를 통하여 

차단될 수 있다. 

하지만 실제 Giq는 운전점에 따라 변한다. 이로 인하여 Ki를 정적 

이득(Static gain)으로 설정할 경우, θλ,0에 따라 전류 응답성이 달라질 수 

있다. 대신호에 대해서도 동일한 응답성을 가지기 위해서는 적절한 가변 

이득(Variable gain) 형태로 Ki를 설정해야 한다. 

 

그림 5-9(나)와 같이 비례-적분 제어기를 이용하는 경우, 평형점 

근방에서의 전달 함수는 다음과 같이 표현된다. 
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여기서 ωc와 ωpi는 다음과 같다. 
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식 (5.22)와 식 (5.23)을 살펴보면, 비례-적분 제어기를 사용하는 경우 

지령 및 외란에 대한 전달 함수가 모두 영점(Zero)이 생기는 것을 

확인할 수 있다. 지령에 대한 전달 함수를 살펴보면, 고정된 ωc에 대하여 

Kp를 키울수록 전달 함수가 1에 가까워지면서 빠른 응답성을 가질 수 

있다. 하지만 이 경우, 외란 전달 함수의 영점 또한 0에 가까워지며 외란 

차단 성능을 확보하기 힘들다. 이는 궤환 되는 전류에 있는 고조파 

성분이 Kp를 통해 악영향을 끼치는 것으로 해석할 수 있다. 

비례-적분 제어기 구조를 유지하면서 외란 차단 성능을 개선하기 

위해서는 전류 궤환 부에 추가적인 저역 통과 필터 혹은 대역 통과 

필터를 설치해야한다. 하지만 이 경우, 필터에 의한 시지연으로 인하여 

전반적인 제어 안정도가 악화될 수 있다. 

 

그림 5-9(다)와 같이 적분-비례 제어기를 구성하여, 일종의 능동 

댐핑(Active damping)을 통해 제어 안정성을 높이는 효과를 기대할 수 

있다. 이 때, 평형점 근방에서의 전달 함수는 다음과 같이 표현된다. 
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여기서 ωc와 ωip는 다음과 같다. 
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식 (5.26)을 살펴보면, 적분-비례 제어기를 사용하는 경우, 지령에 대한 

전달 함수는 적분 제어기와 동일하게 1차 저역 통과 필터 형태를 가진다.  

하지만, 식 (5.27)의 외란 전달 함수가 영점을 포함하는 것을 확인할 수 
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있다. 이는 고조파 성분이 포함된 전류 정보를 직접적으로 궤환 하면서, 

고조파가 Kip를 통해 악영향을 끼치는 것으로 해석할 수 있다. 

Kip의 입력 부분에 추가적인 저역 통과 필터 혹은 대역 통과 필터를 

구성하여 6배수 고조파 성분을 차단한다면, 적분-비례 제어기의 능동 

댐핑 효과를 기대할 수 있다. 하지만 이 경우, 필터의 추가적인 

시지연으로 인하여 전반적인 제어 안정도가 악화될 수 있다. 따라서 

외란 차단 측면에서, 비례-적분 제어기와 마찬가지로 적분-비례 제어기 

또한 부적합하다. 

 

정리하자면, 비례기가 포함된 제어기는 비례기와 적분기 이득을 통해 

제어 주파수 대역 ωc를 2 자유도로 설정할 수 있지만, 외란 전달 함수에 

영점이 존재하게 되면서 외란 차단에 부적합하다. 비례기가 포함된 

구조를 이용하려면, 궤환 되는 전류에 대하여 6배수 고조파 성분을 

차단하는 추가적인 필터가 필요한데, 필터를 이용할 경우 필터의 

시지연으로 인하여 제어 안정도가 악화될 가능성이 있다. 따라서 본 

논문에서는 적분 제어기 만을 이용하여 전류 제어기를 구성한다. 

하지만 정적 이득으로 적분 제어기를 구성할 경우, 운전점에 따라 

Giq가 변하고, 이로 인해 등가 제어 주파수 대역이 변하면서 서로 다른 

운전점에서 일정한 응답성을 얻을 수 없다. 따라서 이어지는 절에서는 

적분 제어기의 가변 이득 설정 방법에 대하여 설명한다. 
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5.2.4 제어기 이득 설정 

적분 제어기로 전류 제어기를 구성할 경우 비교적 단순한 구조로 

외란에 대한 차단 성능을 확보함과 동시에 1차 저역 통과 필터 형태의 

𝑖𝑞𝑠
𝑓

  응답성을 얻을 수 있다. 하지만 𝑖𝑞𝑠
𝑓 는 θλ에 대하여 비선형적으로 

표현되므로, 정적 이득을 사용할 경우 운전점에 따라 전류 응답성이 

달라지게 된다. 

따라서 일정한 응답성을 가지기 위해서는 적절한 가변 이득 설정이 

필요하다. 다음과 같은 적분기 이득 설정을 통하여, q축 전류에 대한 

동일한 응답성을 기대할 수 있다. 

 

1
f

qs

i c

i
K








 
    

. (5.30) 

식 (5.30)에 나타나 듯이, 적분기 이득을 계산하기 위해서는 θλ에 대한 

𝑖𝑞𝑠
𝑓 의 편미분 정보가 필요하다. 자기 포화가 없는 이상적인 PMSM의 

경우, ∂𝑖𝑞𝑠
𝑓

/ ∂𝜃𝜆 는 식 (5.18)에 기반하여 다음과 같이 인덕턴스 및 

자속각을 통하여 표현할 수 있다. 

 2 cos2 cos
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. (5.31) 

하지만 약자속 영역에서는 철심의 포화 현상으로 인하여 명목 

제정수를 이용하여 ∂𝑖𝑞𝑠
𝑓

/ ∂𝜃𝜆 를 계산할 경우, 오차가 발생할 수 있다.  

따라서 포화 및 교차 결합 현상에 대한 영향을 살펴보고자 한다. 
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그림 5-11. 증분 인덕턴스 맵(FEA) 

 

그림 5-11은 시험용 IPMSM의 증분 인덕턴스(Incremental inductance) 

맵을 나타낸다. 여기서 증분 인덕턴스는 회전자 기준 좌표계에서 전류에 

대한 기본파 자속의 편미분을 의미한다. 이를 행렬로 나타내면 다음과 

같다. 
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이상적인 PMSM의 경우, 각 축의 자속은 해당 축 전류에 대하여 

일변수 선형 함수(Univariate linear function)로 나타난다. 하지만 실제로는 

철심의 포화와 교차 결합 현상으로 인하여, 자속은 다변수 비선형 

함수(Multivariate nonlinear function)로 나타난다. 이로 인하여, 교차 

인덕턴스 Ldqh, Lqdh가 나타나며, 각 인덕턴스는 모두 전류에 대한 비선형 

함수로 나타난다. 철손의 영향이 작다는 가정 하에, 가역 정리(Reciprocity 

theorem)에 의하여 Ldqh = Lqdh의 성질이 일반적으로 성립한다. 

회전자 기준 좌표계 상에서의 미소 자속 변화분 𝑑𝛌𝑑𝑞𝑠
𝑟 은 다음과 같이 

미소 전류 변화분 𝑑𝐢𝑑𝑞𝑠
𝑟 과 인덕턴스 행렬을 통해 나타낼 수 있다. 

 
r r

dqs h dqsd dλ L i . (5.33) 

이 때, 𝑑𝐢𝑑𝑞𝑠
𝑟 은 식 (5.10)을 통하여, 고정자 자속 기준 좌표계 상에서의 

미소 전류 변화분 𝑑𝐢𝑑𝑞𝑠
𝑓

과 미소 자속각 변화분 dθλ으로 표현 가능하다. 

    r f f

dqs dqs dqsd d d     i R i JR i . (5.34) 

이와 동일하게, 𝑑𝛌𝑑𝑞𝑠
𝑟   또한 dθλ와 미소 자속 크기 변화분 dλs로 다음과 

같이 표현 가능하다. 
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λ R . (5.35) 

식 (5.33)-(5.35)를 연립하면 다음과 같이 고정자 자속 기준 좌표계 

상에서의 미소 변화분에 대한 관계식을 얻을 수 있다. 

    1 sf f

dqs dqs h

s

d
d d
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i Ji R L R . (5.36) 

식 (5.36)을 통하여, ∂𝑖𝑞𝑠
𝑓

/∂θλ는 다음과 같이 표현된다. 
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 L
. (5.37) 

여기서 ΣLh와 ΔLh는 각각 다음과 같이 정의한다. 

  1
2h dh qhL L L  . (5.38) 

  1
2h dh qhL L L  . (5.39) 
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그림 5-12. 자속 극 좌표계 상에서의 고정자 자속 기준 좌표계  

d축, q축 전류 (FEA) 
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 (가) q축 전류 직접 미분 (나) d축 전류 및 인덕턴스 정보 이용 

그림 5-13. 자속각에 대한 고정자 자속 기준 좌표계 q축 전류 편미분 결과 

 

식 (5.37)의 검증을 위하여 유한 요소 해석(Finite element analysis, FEA)을 

수행하였다. 그림 5-12는 FEA를 통해 얻어진 고정자 기준 좌표계 

상에서의 d축, q축 전류를 자속 극 좌표계 상에서 나타낸 것이다. 

그림 5-13은 자속각에 대한 고정자 자속 기준 좌표계 q축 전류 편미분 

결과를 나타낸다. 그림 5-13(가)는 그림 5-12(나)의 결과를 바탕으로 수치 

미분을 통해 얻어진 결과이며, 그림 5-13(나)는 FEA를 통해 얻어진 

인덕턴스와 d축 전류 정보를 이용하여 식 (5.37)의 계산을 바탕으로 

얻어진 결과이다. PMSM의 운전점은 MTPA 곡선, MTPF 곡선, 전류 제한 
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곡선 사이에 위치하는데, 해당 운전 영역에 대하여 두 결과가 잘 

일치하는 것을 확인할 수 있다. 실제로 운전하지 않는 양의 d축 전류 

영역과 전류 제한 이상의 영역 대하여도 두 결과가 잘 일치하는 것을 

확인할 수 있으며, 이를 통해 식 (5.37)의 타당성을 확인 할 수 있다. λs가 

큰 영역에서는 다소 불일치하는 것을 확인할 수 있는데, 이는 수치 미분 

과정에서 발생하는 오차로 생각된다. 철심의 포화가 없는 이상적인 

PMSM의 경우, 증분 인덕턴스는 상수로 표현되며, 식 (5.37)과 식 (5.31)

은 동일하게 나타난다. 

식 (5.37)에 기반하여 적분기 이득을 설정해줄 경우, 전동기의 포화 

현상을 고려한 이득을 설정할 수 있다. 이 경우, d축 전류 정보는 측정한 

전류 정보를 기반으로 얻어질 수 있는 반면, Ldh, Lqh, Ldqh 정보를 이용하기 

위해서는 사전 실험이 필요하다는 단점이 존재한다. 따라서 추가적인 

근사를 통하여 이득 설정을 보다 간단하게 할 수 있을지 살펴보고자 

한다. 

식 (5.37)의 인덕턴스와 관련된 성분은 다음과 같이 표현할 수 있다. 
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 (5.40) 

여기서 ΘL은 다음과 같이 정의된다. 

  atan 2 ,L dqh hL L  . (5.41) 
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그림 5-14. ΣLh, ΔLh, √(ΔLh
2 + Ldqh

2), ΘL 맵(FEA) 

 

그림 5-14는 그림 5-11의 증분 인덕턴스 맵을 바탕으로 얻어진 ΣLh, ΔLh, 

2 2

h dqhL L   , ΘL 맵을 나타낸다. 그림 5-14(가)와 그림 5-14(다)를 

살펴보면, 시험용 IPMSM은 약자속 운전영역에서 2 2

h dqhL L  는 ΣLh의 

약 20% 이하 수준인 것을 알 수 있다. 2 2

h dqhL L  의 영향이 ΣLh 보다 

작다는 가정 하에, 명목 제정수를 이용하여 다음과 같은 근사를 통하여 

적분기 이득을 설정해줄 수 있다. 
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 (5.42) 
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식 (5.42)는 d축 전류 정보를 바탕으로 계산되므로, 철심 포화에 의한 

영향을 반영할 수 있을 것으로 생각된다. 식스-스텝 운전 하에서 𝑖𝑑𝑠
𝑓 는 

6배수 고조파 성분을 가지고 있지만, 해당 고조파 성분은 적분기를 

통과하면서 감쇠 되므로, 적분기 이득에 별도의 필터 없이 𝑖𝑑𝑠
𝑓   정보를 

이용하여도 제어 안정성에 큰 영향을 끼치지 않을 것으로 유추된다. 

 

제안하는 시간-최적 절환 방법은 SFOC q축 전류 제어 구조뿐만 

아니라, RFOC q축 전류 제어 구조에도 적용할 수 있다. 이에 대한 자세한 

내용 및 실험 결과는 부록 E에 수록 되어 있다. 
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5.3.1 시뮬레이션 결과 

본 절에서는 제안하는 방법의 성능을 검증하기 위하여 FEA 기반 

PMSM 모델을 이용하여 시뮬레이션을 수행한다. FEA 기반 PMSM 

모델을 포함한 시뮬레이션 구성 방법은 부록 B에 수록되어 있다. 

시뮬레이션 조건은 Vdc = 250 V, fs = 10 kHz이다. 도시된 회전자 기준 좌표계 

전류 및 토크는 관찰용으로만 사용되었으며, 전류 제어는 자속 추정기를 

통해 얻어진 고정자 자속 기준 좌표계 상에서 이루어졌다. 전류 제어기 

대역폭은 80 Hz로 선정하였다. 
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그림 5-15. 계단 응답 시뮬레이션 결과 

 

그림 5-15는 제안하는 방법의 계단 응답 시뮬레이션 결과이다. 회전 

속도는 2,400 r/min으로, 기본파 주파수에 대한 샘플링 주파수의 비율은 

31.25이며, 10 ms에 지령을 인가하고 30 ms에 제거하는 상황을 모의하였다. 

고정자 자속 기준 좌표계 q축 전류 지령의 크기는 0.9 pu이며, 이는 250 V, 

2,400 r/min 조건에서 0.8 pu 토크에 해당한다. 그림 5-15에서 도시된 전류 

및 자속각은 연속 시간 영역의 PMSM 모델에서 출력된 값이다. 

그림 5-15(가)는 정방향 토크 인가 시의 결과를 보여준다. 계단 형태의 

전류 지령에 대하여, 상위 전류 제어기를 통해 자속각 지령이 결정되며, 

하위 자속각 제어기를 통해 자속각이 제어된다. 제안하는 방법을 통하여 

고정자 자속 기준 좌표계 q축 전류의 응답이 1차 저역 통과 필터 형태로 

나타나는 것을 확인할 수 있다. 또한 그림 5-15(나)의 결과를 통하여, 

제안하는 방법은 회생 영역에서도 잘 동작하는 것을 확인할 수 있다. 
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그림 5-16. AC 응답 시뮬레이션 결과 1 

 

그림 5-16은 AC 응답 시뮬레이션 결과이다. 회전 속도 2,400 r/min으로, 

기본파 주파수에 대한 샘플링 주파수의 비율은 31.25이며, 고정자 자속 

기준 좌표계 q축 전류를 10, 20, 80 Hz의 AC 형태로 인가하였다. 전류 

제어기 대역폭은 앞선 계단 응답 시뮬레이션과 동일하게 80 Hz로 

설정되었다. 그림 5-16(가)의 10 Hz 결과를 살펴보면, 약간의 위상 지연만 

발생할 뿐, AC 지령을 잘 추종하는 것을 볼 수 있다. 그림 5-16(나)의 20 

Hz 결과를 살펴보면, 전류 응답의 진폭은 지령과 비슷하지만, 약 15º의 

위상 지연이 발생한다. 그림 5-16(다)의 80 Hz 결과를 살펴보면, 전류 

응답의 진폭이 지령의 크기의 약 0.7배를 지니며, 약 60º의 위상 지연을 

가진다. 80 Hz의 대역폭을 가지는 이상적인 1차 저역 통과 응답이라면 

45º의 위상 지연을 가져야하지만, 제안하는 방법은 이보다 큰 위상 

지연을 가지는 것을 볼 수 있다. 이는 이득 설정 과정에서 4장의 절환 

방법을 1로 근사 하면서 생긴 현상으로 해석된다. 
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그림 5-17. AC 응답 시뮬레이션 결과 2 

 

그림 5-17은 0.5 pu의 DC 지령을 추가하여, 그림 5-16과 동일한 조건 

하에서 AC 응답을 살펴본 결과이다. 그림 5-17은 앞선 그림 5-16과 

유사한 AC 응답을 지닌다. 이를 통하여 제안하는 방법은 DC 운전점과 

무관하게 동일한 AC 응답을 지니는 것을 확인할 수 있다. 
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5.3.2 실험 결과 

본 절에서는 제안하는 방법의 성능을 실험적으로 검증하기 위하여 

실험을 수행한다. 실험 세트의 구성은 부록 C에 수록되어 있다. 실험 

조건은 Vdc = 250 V, fs = 10 kHz이며, 회전 속도는 부하기에 의해 제어 

되었다. 제안된 방법의 실험 결과에서 도시 된 회전자 기준 좌표계 

전류는 관찰용으로만 사용되었으며, 전류 제어는 자속 추정기를 통해 

얻어진 고정자 자속 기준 좌표계 상에서 이루어졌다. 전류 제어기 

대역폭은 80 Hz로 선정하였다. 

실험 세트 상에서, 대상 IPMSM과 부하기 사이의 기계적 공진으로 

인해 과도 상태 토크를 측정하기 어렵다. 따라서 식 (5.1)과 같이 추정 

자속 벡터와 전류 벡터의 외적을 통하여 추정한 토크를 도시하였다. 
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그림 5-18. 계단 응답 실험 결과 1 (ωrpm = 2,400 r/min, 정방향 토크 출력) 

 

그림 5-18은 회전 속도 2,400 r/min에서 제안하는 방법의 계단 응답을 

살펴본 실험 결과이다. 기본파 주파수에 대한 샘플링 주파수의 비율은 

31.25이며, 20 ms에 계단 형태의 지령을 인가하고 60 ms에 제거하였다. 

인가하는 고정자 자속 기준 좌표계 q축 전류 지령은 0.45 pu 및 0.9 

pu이며, 이는 각각 250 V, 2,400 r/min 조건에서 약 0.4 pu, 0.8 pu 토크에 

해당한다. 

그림 5-18의 결과를 통하여, 고정자 자속 기준 좌표계 q축 전류가 잘 

제어되는 것을 확인할 수 있다. 수렴 시간(Settling time)은 인가하는 

지령의 크기와 관계 없이 약 10 ms로, 설계된 제어 시정수 1/(2π∙80)의 

5배와 유사하다. 또한 이를 통해 제안하는 제어기 이득 설정 방법이 잘 

동작하는 것을 유추할 수 있다. 
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그림 5-18(나)를 살펴보면, d축 전류가 90 ms 부근에서 흔들리는데, 

이는 M-G 세트 실험 환경에서 DC 링크 전압이 과도 상태에서 흔들려서 

발생하는 현상으로 사료된다. DC 링크 전압이 흔들리더라도 고정자 자속 

기준 좌표계 q축 전류는 잘 제어되고 있음을 확인할 수 있다. 
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그림 5-19. 계단 응답 실험 결과 2 (ωrpm = 2,400 r/min, 역방향 토크 출력) 

 

그림 5-19은 회전 속도 2,400 r/min에서 회생 영역에서 계단 응답을 

살펴본 실험 결과이다. 기본파 주파수에 대한 샘플링 주파수의 비율은 

31.25이며, 20 ms에 계단 형태의 지령을 인가하고 60 ms에 제거하였다. 

인가하는 고정자 자속 기준 좌표계 q축 전류 지령은 -0.45 pu 및 -0.9 

pu이며, 이는 각각 250 V, 2,400 r/min 조건에서 약 -0.4 pu, -0.8 pu 토크에 

해당한다. 

그림 5-19의 결과를 통하여 제안하는 방법은 회생 영역에서도 잘 

동작하는 것을 확인할 수 있다. 그림 5-19(나)를 살펴보면, d축 전류가 70 

ms 부근에서 흔들리는데, 이는 M-G 세트 실험 환경에서 DC 링크 

전압이 과도 상태에서 흔들려서 발생하는 현상으로 사료된다. DC 링크 

전압이 흔들리더라도 제안하는 방법을 통해 고정자 자속 기준 좌표계 

q축 전류는 잘 제어되고 있음을 확인할 수 있다. 
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그림 5-20. 계단 응답 실험 결과 3 (ωrpm = 3,000 r/min, 정, 역방향 토크 출력) 
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그림 5-20는 회전 속도 3,000 r/min에서 제안하는 방법의 계단 응답을 

살펴본 실험 결과이다. 기본파 주파수에 대한 샘플링 주파수의 비율은 

25이며, 20 ms에 부하를 인가하고 60 ms에 부하를 제거하였다. 인가하는 

전류 지령은 ±0.55 pu이며, 이는 250 V, 3,000 r/min 조건에서 약 ±0.4 pu 

토크에 해당한다. 

제안하는 시간-최적 절환 방법과 전류 제어기를 통하여 고정자 자속 

기준 좌표계 q축 전류가 잘 제어되는 것을 확인할 수 있다. 또한 그림 

5-20의 3,000 r/min 실험 결과는 그림 5-18 및 그림 5-19의 2,400 r/min 

실험 결과와 유사한 수렴 시간을 가진다. 
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그림 5-21. AC 응답 실험 결과 (ωrpm = 2,400 r/min) 

 

그림 5-21은 AC 응답 실험 결과이다. 고정자 자속 기준 좌표계 q축 

전류를 10, 20, 80 Hz의 AC 형태로 인가하였다. 이 때, 0.5 pu의 DC 지령과 

함께 AC 지령이 인가 된다. 전류 제어기 대역폭은 앞선 계단 응답 실험 

결과와 동일하게 80 Hz로 설정되었다. 

시뮬레이션 결과와 동일하게, 10 Hz의 AC 지령에 대해서는 약간의 

위상 지연만 발생하지만, AC 지령 주파수가 증가함에 따라 위상 지연이 

증가하는 것을 확인할 수 있다. 또한 80 Hz 결과에서, 전류 응답의 

진폭은 지령의 크기의 약 0.7배이며, 약 50º의 위상 지연을 가진다. 80 

Hz의 대역폭을 가지는 이상적인 1차 저역 통과 응답이라면 45º의 위상 

지연을 가져야하지만, 제안하는 방법은 이보다 큰 위상 지연을 가지는 

것을 볼 수 있다. 이는 이득 설정 과정에서 4장의 절환 방법을 1로 근사 

하면서 생긴 현상으로 해석된다. 
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제 6장 기저 속도 부근 PWM 모드와의 절환 

 

식스-스텝 운전은 기본파 전압의 크기가 
2

𝜋
 Vdc로 최대화 된다. 따라서 

기저 속도 이하의 저속 영역에서 식스-스텝 운전을 수행할 경우, 인가 

전압과 PMSM 전압 방정식의 ωrλPM 성분의 차이로 인하여 전류 제한 

이상의 큰 전류가 발생할 수 있다. 따라서 식스-스텝 운전은 약자속 

영역에서 적용하여야 하므로 기저 속도 부근에서 PWM 모드와 식스-

스텝 모드 간의 절환은 필수적이다. 

 

Torque

Speed

선형 변조

식스-스텝

 

그림 6-1. PMSM의 능력 곡선 및 MI에 따른 영역 구분 

 

표 6-1. 그림 6-1에 도시된 영역들의 특징 

영역 이름 

특징 
선형 변조 영역 과변조 영역 식스-스텝 영역 

전압 변조 지수 0 ~ 0.907 0.907 ~ 1 1 

dq-전류 

분리 제어 
가능 가능 불가능 

약자속 운전 X X O 

전압 합성 방식 PWM PWM Six-step 

 

그림 6-1은 식스-스텝 운전을 적용하였을 때의 PMSM 능력 곡선과 

전압 변조 지수(Modulation index, MI)에 따른 영역 구분을 나타낸다. 

여기서 MI는 전압의 기본파 성분 크기 Vs1에 대한 지표로 다음과 같이 

정의된다. 

 
1

2
MI s

dc

V

V

. (6.1) 
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MI에 따라 전체 운전 영역을 3가지로 구분할 수 있으며, 각 영역의 

특징은 표 6-1에 나타나있다. 

선형 변조(Linear modulation) 영역은 0 ≤ MI < 0.907의 영역으로, 기본파 

전압 크기가 전압 육각형의 내접원의 크기보다 작은 영역을 나타낸다. 

해당 영역에서는 (6n ± 1) 고조파 성분 없이 기본파 전압을 합성할 수 

있다. 선형 변조 영역에서는 전압의 크기와 위상을 자유롭게 제어할 수 

있으므로, PMSM의 d축 및 q축 전류를 분리(Decoupling)하여 제어할 수 

있다. 따라서 동일한 토크를 낼 수 있는 다양한 d축, q축 전류 운전점 

중에, 동손을 최소화할 수 있는 단위 전류당 최대 토크(Maximum torque 

per Ampere, MTPA) 운전 혹은 동손과 철손 모두를 고려한 최소 

손실(Maximum torque per loss, MTPL) 운전 등을 수행할 수 있다. 

과변조(Overmodulation) 영역은 0.907 ≤ MI < 1의 영역으로, 선형 변조 

영역과 식스-스텝 영역 사이에 위치하는 영역이다. 선형 변조 영역과 

동일하게 전압의 크기와 위상이 입력 자유도로 존재하므로, PMSM의 d축 

및 q축 전류를 분리하여 제어할 수 있다. 하지만 과변조로 인한 (6n ± 1) 

전압 고조파 성분이 존재하며, 이로 인한 추가적인 전류, 토크 리플 및 

손실이 발생한다. 전압의 고조파 성분은 과변조 방법에 따라 다르게 

나타난다 [10]. 

식스-스텝 영역은 기본파 전압의 크기가 
2

𝜋
 Vdc로 최대화 된 영역으로, 

MI는 항상 1로 고정된다. 따라서 입력 자유도가 전압의 위상 하나만 

남게 되고, d축, q축 전류를 독립적으로 제어할 수 없다. 따라서 앞선 

5장에서는 고정자 자속 기준 좌표계 q축 전류 제어 구조를 통하여 토크 

제어를 수행하였다. 

본 장에서는 기저 속도 부근에서의 PWM 모드와 식스-스텝 모드 간의 

절환 방법을 제안한다. 기저 속도 이하 영역의 PWM 모드에서는 

일반적으로 널리 사용되는 회전자 기준 좌표계 상에서의 비례-적분 전류 

제어기를 통하여 토크를 제어하며, 기저 속도 이상의 식스-스텝은 

5장에서 제안한 방법을 통하여 토크를 제어한다. 절환 여부 판단 기준과 

절환 시 적분기 초기화 방법을 제안한다. 
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본 절에서는 PWM 모드 내에서 선형 변조 영역과 과변조 영역 간의 

절환에 관한 내용을 서술한다. 

 

6.1.1 역연산 안티 와인드업의 영향 [62] 

 

Ka

Kp

Ki




 ( )R r

r

dqsi

*r

dqsi
 

*

,

r

dqs FFv
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dqsv
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r
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그림 6-2. 역연산 안티 와인드업 기법이 적용된 비례-적분 전류 제어 구조 

 

전류 제어기의 적분기는 지령 전류와 실제 전류 사이의 차이를 

적분하여 전압 지령을 생성하며, 이는 전류의 정상상태 오차를 없애는 

역할을 한다. 하지만 순간적인 전압 부족으로 인한 과변조 상황에서는, 

전류 제어기의 출력과 과변조로 수정되는 전압 지령 간에 차이가 

발생하며 이는 적분기의 와인드업(Windup) 현상을 야기한다. 이러한 

와인드업 현상을 해소하기 위하여 다양한 안티 와인드업 기법이 

연구되었다 [63]-[65]. 일반적으로 간단한 구조로 구현이 가능한 

역연산(Back calculation) 기법이 전동기 제어에 있어서 널리 사용된다. 

그림 6-2는 역연산 안티 와인드업 기법을 적용한 전류 제어 구조를 

나타내며, 빨간색으로 강조된 부분은 역연산 안티 와인드업 제어기를 

나타낸다. 여기서 Kp는 비례 이득, Ki는 적분 이득, Ka는 안티 와인드업 

이득, 𝐯𝑑𝑞𝑠,𝐹𝐹
𝑟 ∗

는 피드포워드(Feedforward) 전압을 의미한다. Δ𝐯𝑑𝑞𝑠
𝑟 은 전류 

제어기 출력 𝐯𝑑𝑞𝑠
𝑟 ∗

과 과변조 이후의 출력 𝐯𝑑𝑞𝑠
𝑟 ∗∗

  간의 차이로, 다음과 

같이 정의된다. 

 
* **r r r

dqs dqs dqs v v v . (6.2) 
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비례-적분 전류 제어기는 크게 상태 궤환 전류 제어기(State feedback 

current controller)와 복소 벡터 전류 제어기(Complex vector current 

controller)로 구분된다. 

상태 궤환 전류 제어기의 경우, 이상적인 PMSM에 대하여 다음과 

같이 이득 및 전향 보상을 설정한다. 

 ˆ
p cc sK L . (6.3) 

 ˆ
i cc sK R . (6.4) 

  ,
ˆˆr r

dqs FF r s dqs PM v L i λ . (6.5) 

 
1

a p

K K . (6.6) 

제어기 이득에 사용된 제정수와 전동기의 제정수 간에 오차가 없고, 

과변조 이후의 출력 𝐯𝑑𝑞𝑠
𝑟 ∗∗

를 인버터가 정확히 합성한다는 가정 하에, 

역연산 안티 와인드업의 적용 여부에 따라 상태 궤환 전류 제어기의 

전류 전달 함수는 다음과 같은 수식으로 표현된다. 

  
1*r r rcc

dqs dqs s s dqs

cc cc

s
s

s s



 


   

 
i i L R v  (Without anti-windup). (6.7) 

 
* 11r r rcc

dqs dqs s dqs

cc ccs



 

 
   

  
i i L v  (With anti-windup). (6.8) 

식 (6.7)에 나타나 듯이, 별도의 안티 와인드업 제어기 없이 상태 궤환 

전류 제어기를 이용할 경우, Δ𝐯𝑑𝑞𝑠
𝑟 에 대한 전달 함수 행렬은 교차 결합 

성분이 없는 2차 대역 통과 필터 형태로 나타난다. 해당 성분은 지령에 

대한 1차 저역 통과 필터 성분에 더해져 과도 전류 응답을 악화 시키며, 

전류가 정상상태에 도달하기까지 전동기 시정수의 5배 이상 시간이 

소요된다. 

반면 역연산 안티 와인드업을 적용할 경우, Δ𝐯𝑑𝑞𝑠
𝑟 에 대한 실제 전류의 

전달 함수는 식 (6.8)에 나타나 듯이 1차 저역 통과 필터 형태로 

나타난다. 이는 지령에 대한 전달 함수와 동일한 형태를 가지며, 역연산 

안티 와인드업은 전류 지령을 수정하는 효과를 지닌다 [65]. 
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복소 벡터 전류 제어기의 경우, 이상적인 PMSM에 대하여 다음과 

같이 이득 및 전향 보상을 설정한다. 

 ˆ
p cc sK L . (6.9) 

  ˆ ˆ
i cc s r s  K R JL . (6.10) 

 ,
ˆr

dqs FF r PMv λ . (6.11) 

 
1

a p

K K . (6.12) 

상태 궤환 전류 제어기의 적분기는 해당 축의 전류 오차 성분만을 

적분하고, 전류에 의한 상호 간섭 성분을 전향 보상한다. 반면, 복소 

벡터 전류 제어기의 적분기는 d축, q축 전류 오차를 교차적으로 적분하여 

상호 간섭 성분을 생성한다는 특징이 있으며, 제정수 오차에 대하여 

상태 궤환 전류 제어기보다 비교적 강인하다고 알려져 있다 [62]. 

제어기 이득에 사용된 제정수와 전동기의 제정수 간에 오차가 없고, 

과변조 이후의 출력 𝐯𝑑𝑞𝑠
𝑟 ∗∗

를 인버터가 정확히 합성한다는 가정 하에, 

역연산 안티 와인드업의 적용 여부에 따라 복소 벡터 전류 제어기의 

전류 전달 함수는 다음과 같은 수식으로 표현된다. 

  
1*r r rcc

dqs dqs s s r s dqs

cc cc

s
s

s s




 


    

 
i i L R JL v  (Without anti-windup). (6.13) 

 
* 11r r rcc

dqs dqs s dqs

cc ccs



 

 
   

  
i i L v  (With anti-windup). (6.14) 

식 (6.13)에 나타나 듯이, 안티 와인드업 제어기 없이 복소 벡터 전류 

제어기를 이용할 경우, Δ𝐯𝑑𝑞𝑠
𝑟 에 대한 전달 함수 행렬은 교차 결합 

성분을 포함한 3차 대역 통과 필터 형태로 나타난다. 따라서 식 (6.7)의 

상태 궤환 전류 제어기의 경우와 비교하였을 때, 복소 벡터 전류 

제어기의 경우가 보다 진동적인 전류 응답을 가질 것을 예상할 수 있다. 

역연산 안티 와인드업을 적용할 경우, Δ𝐯𝑑𝑞𝑠
𝑟 에 대한 실제 전류의 전달 

함수는 식 (6.14)과 같이 나타난다. 식 (6.8)과 동일하게, 역연산 안티 

와인드업은 복소 벡터 전류 제어기의 경우에도 전류 지령을 수정하는 

효과를 지니는 것을 알 수 있다. 
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안티 와인드업의 유무와 전류 제어기 형태에 따른 전류 응답을 살펴 

보기 위하여, 표 A-1의 정격 제정수를 가지는 이상적인 PMSM 모델에 

대한 시뮬레이션을 진행하였다. 시뮬레이션 조건은 Vdc = 250 V, fs = fsw = 10 

kHz이며, 전류 제어 대역폭은 200 Hz이다. 1,600 r/min 일정 속도, 무부하 

상태에서 MTPA 1 pu 운전점에 대한 전류 지령을 계단 형태로 

인가하였으며, 최소 거리 과변조(Minimum distance error overmodulation) 

방법을 이용하였다. 이 때 전동기 속도는 1,600 r/min으로 유지된다고 

가정하였다. 
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(가) 안티 와인드업 미적용 
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(나) 역연산 안티 와인드업 적용 

그림 6-3. 상태 궤환 전류 제어기 시뮬레이션 결과 (ωrpm = 1,600 r/min) 

 

그림 6-3은 상태 궤환 전류 제어기를 이용하였을 때, 안티 와인드업 

여부에 따른 시뮬레이션 결과를 나타낸다. 그림 6-3(가)의 경우, 전류 및 

토크에 오버슈트가 발생하고 과도 상태가 오래 지속되는 것을 확인할 수 

있다. 반면, 그림 6-3(나)의 경우, 오버슈트 없이 정상상태에 수렴하는 

것을 확인할 수 있다. 
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(가) 안티 와인드업 미적용 
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(나) 역연산 안티 와인드업 적용 

그림 6-4. 복소 벡터 전류 제어기 시뮬레이션 결과 (ωrpm = 1,600 r/min) 

 

그림 6-4는 복소 벡터 전류 제어기를 이용하였을 때, 안티 와인드업 

여부에 따른 시뮬레이션 결과를 나타낸다. 그림 6-4(가)의 경우, 와인드업 

현상으로 인하여 과도 상태가 오래 지속되는 것을 확인할 수 있다. 또한 

그림 6-3(가)와 비교하여 전류가 진동하며 수렴하는 것을 볼 수 있는데, 

이는 식 (6.13)에서 전압 부족분에 대한 전류 전달 함수가 공진 성분을 

포함하기 때문이다. 역연산 안티 와인드업을 적용한 경우, 큰 진동 없이 
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정상상태에 수렴하는 것을 그림 6-4(나)를 통해 확인할 수 있다. 

그림 6-3과 그림 6-4의 결과를 통하여, 전압이 부족한 상황에서 역연산 

안티 와인드업 제어기는 전류 지령 수정 효과를 통해 와인드업 현상을 

방지하는 것을 확인할 수 있다. 발생한 전압 부족 현상이 해소되면, 회전 

속도 1,600 r/min에 대하여 전류 제어기의 출력은 선형 변조 영역에 

위치하게 된다. 이 때, Δ𝐯𝑑𝑞𝑠
𝑟 는 0이 되고, 𝐢𝑑𝑞𝑠

𝑟 은 𝐢𝑑𝑞𝑠
𝑟 ∗

로 정상적으로 

수렴하는 것을 시뮬레이션을 통해 확인할 수 있다. 

 

하지만 그림 6-1에 도시한 과변조 영역에서의 경우, 정상상태 전류 

제어기의 출력의 전압 변조 지수는 0.907 보다 커지게 되며, Δ𝐯𝑑𝑞𝑠
𝑟 는 

정상상태에서 DC 값을 가지게 된다. 이로 인하여, 실제로는 MI > 0.907로 

수렴할 수 있는 전류 운전점임에도 불구하고, 역연산 안티 와인드업 

제어기를 적용할 경우 전류의 수렴점이 지령과 달라지는 현상이 

발생한다. 해당 현상을 확인 하기 위해, 회전 속도를 1,600 r/min에서 

1,800 r/min로 변경하여 동일한 시뮬레이션을 수행하였다. 
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(가) 안티 와인드업 미적용 
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(나) 역연산 안티 와인드업 적용 

그림 6-5. 상태 궤환 전류 제어기 시뮬레이션 결과 (ωrpm = 1,800 r/min) 
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(가) 안티 와인드업 미적용 
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(나) 역연산 안티 와인드업 적용 

그림 6-6. 복소 벡터 전류 제어기 시뮬레이션 결과 (ωrpm = 1,800 r/min) 

 

그림 6-5(가)와 그림 6-6(가)를 살펴보면, 1,600 r/min의 결과와 동일하게 

안티 와인드업 미적용시 전류에 원치 않는 오버슈트 혹은 진동이 

발생하는 것을 확인할 수 있다. 일정 시간이 흐르면 과도 상태가 끝나고 

전류 운전점이 지령에 수렴하는 것을 확인할 수 있다. 
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그림 6-5(나)와 그림 6-6(나)를 살펴보면, 역연산 안티 와인드업 

기법으로 인하여 불필요한 전류 오버슈트 및 진동이 발생하지 않는 것을 

확인할 수 있다. 하지만 전류 운전점이 지령으로 수렴하지 못하고 

정상상태 오차가 발생하는 것을 확인할 수 있다. 이는 Δ𝐯𝑑𝑞𝑠
𝑟 의 DC 

성분이 역연산 안티 와인드업 제어기를 통하여 정상상태에서도 전류 

지령을 수정하는 효과를 발생시키기 때문이다. 

 

시뮬레이션을 통해 살펴본 바와 같이, 과변조 영역에서 역연산 안티 

와인드업을 활성화 시킬 경우, 정상상태 전류 오차가 발생한다. 따라서 

과변조 영역에서의 전류 제어를 위해서는 역연산 안티 와인드업을 

비활성화(Deactivation) 해주어야 하는데, 이 경우 별도의 절환 알고리즘 

없이도 적분기의 와인드업 현상과 과변조 기법을 통하여 선형 변조 

영역과 과변조 영역 간의 절환이 가능하다. 하지만, 그림 6-5(가)와 그림 

6-6(가)에 나타나 듯이 전류 및 토크의 과도 응답성이 저하되므로, 

별도의 동특성 개선 방안이 필요하다. 

역연산 안티 와인드업을 대체하여 전류 제어의 동특성을 개선하기 

위해, Δ𝐯𝑑𝑞𝑠
𝑟   정보를 바탕으로 과도 상태 전류 지령을 수정하는 방법 [14], 

[66], [67]과 전압 지령을 수정하는 방법 [30]에 대한 연구가 있었다. 이중, 

전류 지령을 수정하는 방법을 사용할 경우, 역연산 안티 와인드업과 

마찬가지로 과변조 영역에서 정상상태 전류 오차가 발생한다. 따라서 

이어지는 절에서는, 전류 제어기 포화 상황에서 전압 지령을 수정하여 

전류 제어 동특성을 개선하는 방법에 대하여 살펴본다. 
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6.1.2 전압 지령 수정을 통한 전류 동특성 개선 방법 [30] 

기저 속도 부근의 영역에서 저항에 의한 전압 강하가 작다는 가정하에, 

이상적인 PMSM 전압 방정식으로부터 다음과 같은 관계식을 얻을 수 

있다. 

 
r r r

dqs dqs s dqs

d

dt
 v e L i . (6.15) 

여기서 𝐞𝑑𝑞𝑠
𝑟 은 PMSM의 유효 역기전력으로, 다음과 같이 표현된다. 

 

r r
dsr qs qs

dqs rr r
qs PM ds ds

e L i

e L i




   
    

    

e . (6.16) 

식 (6.15)에 나타나 듯이, 인가 전압과 PMSM의 유효 역기전력의 

차이는 전류의 변화를 이끌어낸다. 따라서 인가 가능한 최대 전압과 

유효 역기전력의 차이는 일종의 전류 제어를 위한 전압 여유분(Voltage 

margin)으로 볼 수 있다. 𝐞𝑑𝑞𝑠
𝑟 은 회전자의 회전 속도에 비례하는 반면, 

인가 가능한 최대 전압은 전압 육각형으로 제한되므로, 속도가 

높아질수록 전압 여유분이 부족해진다. 

전압 여유분이 부족한 상황에서 인가 가능한 최대 전압은 고정되어 

있으므로, 전류 제어를 위한 전압 여유분을 확보하기 위해서는 과도 

상태에서의 유효 역기전력을 수정해야 한다. d축 전압 여유분을 증가시키 

위해서는, 𝑖𝑞𝑠
𝑟 을 증가시킴으로써 𝑒𝑑𝑠

𝑟 을 줄여야 한다. q축 전압 여유분을 

증가시키기 위해서는, 𝑖𝑑𝑠
𝑟 을 감소시킴으로써 𝑒𝑞𝑠

𝑟 을 줄여야 한다. 

전류와 유효 역기전력 사이의 교차 결합 특징을 이용하기 위하여, 

참고 문헌 [30]에서는 전압 부족분 Δ𝐯𝑑𝑞𝑠
𝑟   정보를 이용하여 전류 제어기 

출력 𝐯𝑑𝑞𝑠
𝑟 ∗

을 𝐯𝑑𝑞𝑠,𝑚
𝑟 ∗

으로 수정한다. 

 
* *

, sign( )r r r

dqs m dqs r dqs  v v J v . (6.17) 

예를 들어, 정방향 회전 중 Δ𝑣𝑞𝑠
𝑟   > 0로 q축 전압이 부족한 상황에서는, 

𝑣𝑑𝑠,𝑚
𝑟 ∗

 < 𝑣𝑑𝑠
𝑟 ∗으로 d축 전압 지령을 수정한다. 수정된 전압 지령을 통해 

𝑖𝑑𝑠
𝑟 을 감소시켜 q축 전압 여유분을 확보하게 된다. d축 전압이 부족한 

상황에 대해서도 유사한 원리로 동작한다. 
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그림 6-7. 전압 지령 수정 방법의 디지털 구현 

 

그림 6-7은 식 (6.17)을 디지털 영역에서 구현하는 방법을 나타낸다. 

해당 방법의 성능을 살펴보기 위하여 시뮬레이션을 진행하였다. 상태 

궤환 전류 제어기와 복소 벡터 전류 제어기 구조에 대하여 그림 6-7의 

방법을 적용하였다. 시뮬레이션 조건은 앞선 그림 6-5, 그림 6-6의 

조건과 동일하며, 과변조 영역에서의 정상상태 오차를 막기 위하여 

역연산 안티 와인드업은 비활성화 하였다. 
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(가) 상태 궤환 전류 제어기 
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(나) 복소 벡터 전류 제어기 

그림 6-8. 전압 지령 수정 방법 적용 시뮬레이션 결과 (ωrpm = 1,800 r/min) 

 

그림 6-8은 전류 제어기 구조에 따른 전압 지령 수정 방법 적용 시 

시뮬레이션 결과를 나타낸다. 

그림 6-8(가)의 상태 궤환 전류 제어기의 경우를 살펴보면, 그림 

6-4(가)와 비교하여 빠르게 정상상태에 수렴하는 것을 확인할 수 있다. 

전압 지령 수정 방법을 적용하였을 때, 과도 상태에서 q축 전압 

여유분을 확보하기 위하여 d축 전류에 언더슈트가 발생하는 것을 확인할 

수 있다. PMSM의 d축 전류는 회전자의 자속 축에 해당하므로, d축 

전류에 언더슈트가 발생하더라도 토크는 1차 저역 통과 필터 형태의 

과도 응답을 가지는 것을 확인할 수 있다. 

반면, 그림 6-8(나)의 복소 벡터 전류 제어기의 경우를 살펴보면, 그림 

6-5(가)와 비교하여 과도 응답이 더 악화되는 것을 확인할 수 있다. 앞서 

식 (6.13)을 살펴보면, 복소 벡터 전류 제어기에서 전압 부족분에 대한 

전류의 전달 함수 행렬은 교차 결합 성분을 포함한다. 이로 인하여, 유효 

역기전력과 전류 간의 교차 결합 성질을 이용한 전압 지령 수정 방법을 

적용하는 경우, 상호 간섭으로 인하여 과도 응답이 악화되는 것으로 

해석된다. 
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6.1.3 능동 저항을 이용한 복소 벡터 전류 제어기 동특성 개선  

상태 궤환 전류 제어기의 경우, 참고 문헌 [30]의 방법을 이용하여 

과변조 영역에서의 전류 제어 과도 응답을 개선할 수 있었다. 하지만 

이를 복소 벡터 전류 제어기에 적용하는 경우, 오히려 과도 응답이 

악화됨을 확인하였다. 본 절에서는 복소 벡터 전류 제어기를 적용할 때 

과변조 영역 동특성 개선 방안에 대하여 논의한다. 

식 (6.13)에 나타난 전압 부족분에 대한 전류의 전달 함수 행렬 H(s)는 

다음과 같이 나타난다. 
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L R JL  (6.18) 

앞서 6.1.2절에서 논의 하였듯이, 전류 제어를 위한 전압 여유분이 

부족한 상황에서 전류 제어의 동특성을 향상 시키기 위해서는 유효 

역기전력을 수정해야한다. H(s)의 반대각 성분의 부호를 살펴보면, q축 

전압 부족분은 d축 전류를 줄이는 방향으로, d축 전압 부족분은 q축 

전류를 늘리는 방향으로 영향을 주는데, 이는 전류 제어를 위한 전압 

여유분을 확보하는 방향인 것을 알 수 있다. 

그림 6-5(가)와 그림 6-6(가)를 살펴보면, 안티 와인드업을 적용하지 

않은 상황에서 정상상태에 수렴하기까지 상태 궤환 전류 제어기는 약 30 

ms의 시간이 소요되는 반면, 복소 벡터 전류 제어기는 약 20 ms가 

소요된다. 이를 통하여, 복소 벡터 전류 제어기는 H(s)의 교차 결합 

성분으로 인한 효과로, 상태 궤환 전류 제어기 보다 빠르게 정상상태에 

수렴하는 것을 알 수 있다. 하지만 식 (6.18)의 H(s)는 허수축에 인접한 

극점(Pole)을 가지기 때문에, 과도 상태 전류가 감쇠 진동하는 형태를 

가진다. 이러한 진동 성분을 줄이기 위하여, 능동 저항을 추가하는 것을 

고려해 볼 수 있다. 
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그림 6-9. 능동 저항을 추가한 전류 제어 구조 

 

그림 6-9는 능동 저항 Ra를 추가한 전류 제어 구조를 나타낸다. 능동 

저항을 추가할 경우, 디지털 시지연에 의한 영향이 작다는 가정 하에, 

플랜트 저항이 (Rs + Ra)로 수정되는 효과를 가진다. 따라서 적분기 

이득도 이를 반영하여 다음과 같이 설정해 주어야한다. 

  ˆ ˆ
i cc s a r s   K R R JL . (6.19) 

이 경우, H(s)의 자연 주파수와 감쇠 계수는 다음과 같이 나타난다. 
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Ra를 증가시킬수록 감쇠 계수가 증가하여, 과도 상태에서의 전류 

진동적인 응답을 개선할 수 있다. 하지만, Ra를 키울수록 디지털 

시지연에 의한 효과 또한 증가하므로, 이로 인해 전류 제어가 

불안정해질 수 있다. 이 경우, 한 샘플 뒤의 전류 예측을 이용하여 

시지연에 의한 효과를 보상해줌으로써 안정도를 개선할 수 있다 [48], 

[68]. 

능동 저항에 따른 복소 벡터 전류 제어기에서의 과변조 영역 운전 

특성을 살펴보기 위하여, Ra = 10Rs ~ 50Rs로 변경해가며 시뮬레이션을 

진행하였다. 기타 시뮬레이션 조건은 그림 6-6(가)와 동일하다. 
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(나) Ra = 20Rs 
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(다) Ra = 30Rs 
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(라) Ra = 40Rs 
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(마) Ra = 50Rs  

그림 6-10. 능동 저항에 따른 복소 벡터 전류 제어기의  

과도 응답 시뮬레이션 결과 (ωrpm = 1,800 r/min) 

 

그림 6-10은 능동 저항에 따른 복소 벡터 전류 제어기의 과도 응답을 

살펴본 결과이다. Ra를 늘릴수록 과도 상태의 진동적인 응답이 사라지는 

것을 확인할 수 있다. 그림 6-10(다)의 Ra = 30Rs 경우, 식 (6.21)을 통해 

계산된 ζ는 0.72로, 시뮬레이션 상에서 가장 빠르게 정상상태에 도달하는 

것을 확인할 수 있다. 이 이상으로 Ra를 늘리는 경우, 진동적인 응답은 

사라지지만 토크 오버 슈트가 발생하는 것을 확인할 수 있다. 이는 Ra가 

증가할수록 식 (6.19)를 통해 설정된 적분기 이득이 커지면서, 적분기의 
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와인드업 현상이 심화되기 때문으로 해석된다. 

 

전압 지령 수정 방법이 적용된 상태 궤환 전류 제어기와 적절한 능동 

저항이 추가된 복소 벡터 전류 제어기는 과변조 영역에서 유사한 

동특성을 지닌다. 하지만 전압 지령 수정 방법은, 전류 제어기의 출력 

𝐯𝑑𝑞𝑠
𝑟 ∗

과 과변조 이후의 전압 지령 𝐯𝑑𝑞𝑠
𝑟 ∗∗

  간에 평균 위상 차이가 

발생하게 된다. 식스-스텝 모드에서 PWM 모드로의 절환을 위해서는 

전류 제어기의 적분기를 적절한 초기 값으로 갱신해 주어야하는데, 전압 

지령 수정 방법으로 인한 위상 차이는 과변조 기법에 따라 상이하게 

발생하므로, 초기값 설정에 어려움이 존재한다. 반면, 복소 벡터 전류 

제어기는 별도의 전압 지령 수정부가 필요 없으므로, 𝐯𝑑𝑞𝑠
𝑟 ∗∗

와 𝐯𝑑𝑞𝑠
𝑟 ∗

 간의 

평균 위상 차이가 없다. 이는, 모드 간 절환에 있어서 적분기 초기값 

설정에 용이하다는 장점으로 작용한다. 따라서, 본 논문에서는 복소 벡터 

전류 제어 구조를 채택하여 PWM 모드와 식스-스텝 모드 간의 절환 

방법을 모색한다. 
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그림 6-11. 운전 모드 결정 방법 

 

그림 6-11은 모드 결정 방법을 나타낸다. PWM 모드에서 전류 

제어기의 지령은, 토크 지령과 최소 손실 운전을 위한 참조표를 통하여 

결정된다. 해당 운전점에서의 자속 크기 λs
*를 사전 실험을 통하여 

저장해둔 뒤, 식스-스텝 운전시의 자속 크기 
2

𝜋

𝑉𝑑𝑐

𝜔𝑟
와 λs

*를 비교하여 운전 

모드를 결정한다. λs
*가 

2

𝜋

𝑉𝑑𝑐

𝜔𝑟
  보다 작은 경우에는 PWM 모드로 동작하며, 

반대로 λs
*가 

2

𝜋

𝑉𝑑𝑐

𝜔𝑟
 보다 큰 경우에는 식스-스텝 모드로 동작한다. 

 

본 논문에서는 PWM 모드와 식스-스텝 모드에 사용되는 제어 구조가 

다르다. PWM 모드에서는 그림 6-9에 나타난 RFOC 전류 제어 구조를 

이용하고 출력은 dq-전압이며, 식스-스텝 모드에서는 그림 5-5의 SFOC 

q축 전류 제어 구조를 이용하고 출력은 자속각이다. 각 제어기 적분기의 

초기 값을 고려하지 않고 절환을 수행할 경우, 과도한 전류 및 토크가 

발생할 수 있다. 따라서 모드 절환 시, 각 제어기의 적분기를 적절한 

값으로 초기화 해주어야 한다. 

식스-스텝 모드에서의 적분기 출력은 자속각에 해당한다. 따라서 PWM 

모드로 운전 중 식스-스텝 모드로 절환 시, 식스-스텝 모드 적분기를 

절환 시점 자속각으로 초기화 해주어야한다. 이를 위하여, PWM 모드 

중에도 자속 관측기를 동작(Background operation) 시키며, 절환 시 자속 

관측기의 출력 자속각 값으로 식스-스텝 모드의 적분기를 초기화 시킨다. 

PWM 모드의 전류 제어기 출력은 dq-전압 지령이다. 식스-스텝 

모드에서 정상상태 출력 dq-전압은 다음과 같이 근사 가능하다. 
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v u . (6.22) 

식스-스텝 모드로 운전 중 PWM 모드로 절환 시, 절환 직후 RFOC 

전류 제어기를 통한 합성 전압이 식 (6.22)와 같이 되도록 적분기 값을 

초기화 해주어야 한다. 이를 위하여, MI = 1이 되도록 MI* 값을 설정해야 

한다.  추가적으로 능동 저항 및 전압 전향 보상 항을 고려하여 다음과 

같이 d축, q축 적분기를 초기화 시킨다. 

   * *

,0 ,

2
Integ MI cos

2

r r

d dc s a ds ds FFV R R i v






 
       

 
. (6.23) 

   * *

,0 ,

2
Integ MI sin

2

r r

q dc s a qs qs FFV R R i v






 
       

 
. (6.24) 

본 논문에서는 옵셋 전압을 통해 쉽게 구현할 수 있고, MI = 1에 도달 

가능한 스위칭 상태 유지 과변조 기법(Switching state overmodulation)을 

적용하였다 [69]. 
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6.3.1 시뮬레이션 결과 

제안하는 절환 방법의 성능을 검증하기 위하여 FEA 기반 PMSM 

모델을 이용하여 시뮬레이션을 수행한다. FEA 기반 PMSM 모델을 

포함한 시뮬레이션 구성 방법은 부록 B에 수록되어 있다. 시뮬레이션 

조건은 Vdc = 250 V, fs = fsw = 10 kHz 이다. PWM 모드 내에서는 Ra = 30 Rs의 

능동 저항을 적용한 복소 벡터 전류 제어기를 이용하였으며, 식스-스텝 

모드에서는 5장에서 제안한 방법을 적용하였다. 각 제어기의 제어 

대역폭은 100 Hz로 통일하였다. 

 

* *r

d

r

r

r

sd

qs

qs

s

i

i

i

i

*

eeT T

asv
SVPWM SVPWMOVM

 

그림 6-12. 선형 변조 영역과 과변조 영역 간의 절환 시뮬레이션 결과 

 

그림 6-12는 선형 변조 영역과 과변조 영역 간의 절환 시뮬레이션 

결과를 나타낸다. ωrpm은 1,800 r/min이며, 1 pu의 Te
*를 계단 형태로 

인가하였다. 

선형 변조 영역과 과변조 영역에서는 별도의 제어 알고리즘 절환 없이, 

동일한 RFOC 복소 벡터 전류 제어기 구조를 이용한다. 지령이 

인가되었을 때, 전류 제어기 적분기의 와인드업 현상과 과변조 기법을 

통하여, 선형 변조 영역과 과변조 영역간의 자연스러운 절환이 
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이루어진다. 전류 제어기가 과변조 영역에서 포화 됨에도 불구하고, 앞서 

6.1.3절에서 분석한 능동 저항의 효과를 통하여 불필요한 오버슈트나 

진동 없이 정상상태에 수렴하는 것을 확인할 수 있다. 
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그림 6-13. 선형 변조 영역과 식스-스텝 영역 간의 절환 시뮬레이션 결과 

 

그림 6-13은 선형 변조 영역과 식스-스텝 영역 간의 절환 시뮬레이션 

결과를 나타낸다. ωrpm은 2,000 r/min이며, 0.9 pu의 Te
*를 계단 형태로 

인가하였다. PWM 모드에서는 RFOC 전류 제어, 식스-스텝 모드에서는 

SFOC q축 전류 제어를 수행하므로, 회전자 기준 좌표계 및 고정자 자속 

기준 좌표계 상에서의 전류를 모두 도시하였다. 

그림 6-11의 운전 모드 판별을 통하여 20 ms와 60 ms 부근에서 절환이 

수행된다. 전류와 토크 파형을 살펴보면, 제안 방법을 통한 절환이 잘 

수행되는 것을 확인할 수 있다. 
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그림 6-14. 과변조 영역과 식스-스텝 영역 간의 절환 시뮬레이션 결과 

 

그림 6-14는 과변조 영역과 식스-스텝 영역 간의 절환 시뮬레이션 

결과를 나타낸다. ωrpm은 2,200 r/min이며, 0.8 pu의 Te
*를 계단 형태로 

인가하였다. PWM 모드에서는 RFOC 전류 제어, 식스-스텝 모드에서는 

SFOC q축 전류 제어를 수행하므로, 앞선 그림 6-13과 동일하게 회전자 

기준 좌표계 및 고정자 자속 기준 좌표계 상에서의 전류를 모두 

도시하였다. 

그림 6-11의 운전 모드 판별을 통하여 20 ms와 60 ms 부근에서 절환이 

수행된다. 전류와 토크 파형을 살펴보면, 제안 방법을 통한 절환이 잘 

수행되는 것을 확인할 수 있다. 
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6.3.2 실험 결과 

제안하는 방법의 성능을 실험적으로 검증하기 위하여 실험을 수행한다. 

실험 세트의 구성은 부록 C에 수록되어 있다. 실험 조건은 Vdc = 250 V, fs 

= 10 kHz이며, 회전 속도는 부하기에 의해 제어 되었다. PWM 모드에서는 

회전자 기준 좌표계 상에서의 전류 제어를 수행하며, 식스-스텝 

모드에서는 고정자 자속 기준 좌표계 상에서의 q축 전류 제어를 

수행한다. 각 제어기의 제어 대역폭은 100 Hz로 통일하였다. 

실험 세트 상에서는 대상 IPMSM과 부하기 사이의 기계적 공진으로 

인하여, 과도 상태 토크를 측정하기 어렵다. 따라서 식 (5.1)과 같이 추정 

자속 벡터와 전류 벡터의 외적을 통하여 추정한 토크를 도시하였다. 
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그림 6-15. 선형 변조 영역과 과변조 영역 간의 절환 실험 결과 

 

그림 6-15는 선형 변조 영역과 과변조 영역 간의 절환 실험 결과를 

나타낸다. ωrpm은 1,800 r/min이며, 1 pu의 Te
*를 계단 형태로 인가하였다. 

선형 변조 영역과 과변조 영역에서는 별도의 제어 알고리즘 절환 없이, 

동일한 RFOC 복소 벡터 전류 제어기 구조를 이용한다. 지령이 

인가되었을 때, 전류 제어기 적분기의 와인드업 현상과 과변조 기법을 
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통하여, 선형 변조 영역과 과변조 영역간의 자연스러운 절환이 

이루어진다. 이 때, 전류 제어기가 과변조 영역에서 포화 됨에도 

불구하고, 앞서 6.1.3절에서 분석한 능동 저항의 효과를 통하여 빠르게 

정상상태에 도달하는 것을 확인할 수 있다. 

정상상태 전류 및 토크를 살펴보면, 시뮬레이션에서는 발생하지 않던 

수십 Hz 대역의 리플이 존재함을 확인할 수 있다. 실험 세트 구현 상의 

이유로, 대상 IPMSM의 각도 정보는 부하기에 부착된 엔코더로부터 

얻어진다. 이로 인하여 실제 각도와 측정 각도 상에는 기계적 진동으로 

인한 차이가 발생할 수 있다. 실험에서 발생하는 수십 Hz 대역의 전류 

리플은 각 오차로 인해 발생하는 것으로 사료된다. 
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그림 6-16. 선형 변조 영역과 식스-스텝 영역 간의 절환 실험 결과 
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그림 6-16은 선형 변조 영역과 식스-스텝 영역 간의 절환 실험 결과를 

나타낸다. ωrpm은 2,000 r/min이며, 0.9 pu의 Te
*를 계단 형태로 인가하였다. 

PWM 모드에서는 RFOC 전류 제어, 식스-스텝 모드에서는 SFOC q축 

전류 제어를 수행하므로, 회전자 기준 좌표계 및 고정자 자속 기준 

좌표계 상에서의 전류를 모두 도시하였다. 

그림 6-11의 운전 모드 판별을 통하여 20 ms와 60 ms 부근에서 절환이 

발생한다. 하지만 절환 직후 추정 토크에 수십 Hz 대역의 리플이 

존재하는 것을 확인할 수 있다. 제안하는 식스-스텝 운전 방법은 정확한 

순시 고정자 자속에 대한 정보가 필요한데, PWM 모드에서는 스위칭 

소자의 데드타임에 의한 전압 왜곡으로 인해, 정확한 자속 추정이 식스-

스텝 모드 보다 어렵다. 이와 더불어 앞서 언급한 기계 진동으로 인하여 

과도 상태에 리플이 발생하는 것으로 생각된다. 
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그림 6-17. 과변조 영역과 식스-스텝 영역 간의 절환 실험 결과 
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그림 6-17은 과변조 영역과 식스-스텝 영역 간의 절환 실험 결과를 

나타낸다. ωrpm은 2,200 r/min이며, 0.8 pu의 Te
*를 계단 형태로 인가하였다. 

PWM 모드에서는 RFOC 전류 제어, 식스-스텝 모드에서는 SFOC q축 

전류 제어를 수행하므로, 회전자 기준 좌표계 및 고정자 자속 기준 

좌표계 상에서의 전류를 모두 도시하였다. 

그림 6-11의 운전 모드 판별을 통하여 20 ms와 60 ms 부근에서 절환이 

발생한다. 하지만 앞서 그림 6-16의 결과와 마찬가지로, 절환 직후 추정 

토크에 수십 Hz 대역의 리플이 존재하는 것을 확인할 수 있다. 이는 

앞서 언급한 자속 추정기의 성능 한계와 기계 진동으로 인해 발생하는 

것으로 사료 된다. 
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제 7장 결론 

 

 

본 논문에서는 자속 벡터 예측을 통한 영구자석 동기 전동기의 식스-

스텝 운전 동특성 향상 방법에 대하여 연구하였다. 본 연구의 결과를 

요약하면 다음과 같다. 

 

- 시간-최적 운전점 절환 분석 

회전자 기준 좌표계 상에서의 순시 전압 벡터 회전 효과를 

반영하기 위하여, 시간 영역에서 식스-스텝 운전의 순시 자속 궤적을 

모델링하였다. 모델링을 바탕으로 식스-스텝 운전의 시간-최적 운전점 

절환 방법을 유도하였으며, 한계 동특성을 이론적으로 규명하였다. 

 

- 자속 벡터 예측을 통한 시간-최적 절환 

회전자 기준 좌표계 상에서의 시간-최적 절환에 대한 고찰을 

바탕으로, 정지 좌표계 자속 정보를 이용한 폐루프 형태의 시간-최적 

절환 방법을 제안하였다. 제안하는 방법은 자속 벡터 예측을 통하여 

시간-최적으로 자속 지령을 추종함을 시뮬레이션 및 실험을 통하여 

검증하였다. 계단, 램프, AC 형태의 자속각 지령에 대하여, 제안하는 

방법의 추종 성능을 검증하였다. 

 

- 시간-최적 절환 방법을 적용한 토크 제어 

시간-최적 절환 방법을 적용한 토크 제어 방법을 제안하였다. 상위 

제어기가 전류 정보를 궤환 받아 자속각 지령을 결정하며, 하위 

제어기로 구성된 시간-최적 절환 방법이 자속각 지령을 추종하는 

형태로 구현하였다. 주어진 토크 제어 대역폭을 만족하기 위한 제어기 

이득 설정 방법을 소개하였으며, 제안하는 토크 제어 방법의 성능을 

시뮬레이션 및 실험을 통하여 검증하였다. 
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- 기저 속도 부근에서의 PWM 모드와의 절환 

식스-스텝 운전을 기저 속도 이하의 저속 영역에서 수행할 경우, 

인가 전압과 역기전력 성분의 과도한 차이로 인하여 전류 제한 이상의 

큰 전류가 발생할 수 있다. 본 논문에서는 회전자 기준 좌표계 전류 

제어를 통한 PWM 운전을 대상으로 기저 속도 부근에서의 절환 

방법을 제안하였으며, 시뮬레이션 및 실험을 통하여 성능을 

검증하였다. 
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본 연구를 토대로 다음과 같은 후속 연구가 진행될 수 있다. 

 

- 고성능 자속 추정기 

본 논문에서 제안하는 방법은 데드비트 자속 제어 구조를 

취하므로, 자속에 대한 정확한 정보가 필요하다. 본 논문에서는 전압 

모델 기반의 자속 추정기를 이용하였으나, 전동기가 가지는 여러 

비이상적(Nonideal) 특성, 즉 공간 고조파, 고주파 저항, 철손 등에 

대한 고려가 이루어지지 않았다. 제안하는 방법의 성능을 높이기 

위해서는, 이러한 전동기의 비이상적 특성을 고려한 고성능 자속 

추정기에 대한 후속 연구가 필요할 것으로 생각된다. 

 

- 다른 종류 전동기로의 확장 

본 논문에서는 3상 영구자석 동기 전동기를 대상으로 식스-스텝 

운전을 연구하였다. 본 논문의 연구 방법론은 동기형 릴럭턴스 전동기, 

권선형 동기 전동기, 유도 전동기 등에 대해서도 적용 가능하리라 

생각된다. 이 경우 각각의 전동기에 맞게 제어 기법의 수정이 필요할 

수도 있다. 특히, 권선형 동기 전동기와 유도 전동기에는 회전자의 

전기적 여자 회로에 대한 동특성이 고려되어야 한다. 이 외에 다상 

전동기, 개방 권선(Open-end winding) 전동기 등에 대한 후속 연구가 

진행될 수 있다. 
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부 록 

A. 시험용 IPMSM의 세부 사양 

   

 (가) d축 자속 (나) q축 자속 

그림 A-1. 시험용 IPMSM의 평균 자속 (FEA) 

 

 

그림 A-2. 시험용 IPMSM의 평균 토크 (FEA) 

 

본 논문의 시험용 전동기는 HYUNDAI MOTORS 사의 하이브리드용 

견인 전동기로 매입형 영구자석 전동기이다. 그림 A-1과 그림 A-2는 

각각 회전자 기준 좌표계에서의 시험 전동기 자속 및 토크맵을 나타내며, 

표 A-1은 세부 제정수를 나타낸다. 
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표 A-1. 시험용 IPMSM의 제정수 

 

 

그림 A-3. 시험용 IPMSM의 능력 곡선 (FEA) 

 

그림 A-3은 PWM의 선형 변조 영역(Vdc = 250 V, Vlim = 
1

√3
Vdc)에서 시험용 

IPMSM의 능력 곡선을 나타낸다. 시험용 IPMSM은 유한 속도(Finite speed) 

시스템으로 최대 속도는 6,700 r/min이다. 

  

제정수 값 비고 

Pole / Slot 16 / 24  

정격 토크 (1 pu) 150 N∙m 피크 토크 286 N∙m 

정격 전류 (1 pu) 140 Apeak 피크 전류 280 Apeak 

정격 자속 (1 pu) 101 mWb 
MTPA 1 pu 운전점 기준 

자속 크기 

기저 속도 (1 pu) 1,700 r/min 
Vdc = 250 V 

선형변조 영역 기준 

λPM 80.1 mWb 
영전류 운전점 기준 

자속 크기 

Rs 13.3 mΩ  

Lds 320 μH 

MTPA 1 pu 운전점 기준 

Lqs 515 μH 
MTPA 1 pu 운전점 기준 

 



 

１７５ 

 

B. 시뮬레이션의 구성 

 

이상적인 PMSM의 경우, 과 은 각각 과 에 대한 단변수 

선형 함수(Univariate linear function)로 나타난다. 하지만 실제 PMSM의 

경우, 자기 포화와 교차 결합 현상으로 인하여 과 은 과 에 

대한 다변수 비선형 함수(Multivariate nonlinear function)이 된다. 또한 

공극의 공간 고조파로 인하여 자속은, 전류뿐 아니라 θr에 대한 

함수이기도 하다. 토크 또한 유사하게 전류 및 각도에 대한 함수로 

표현된다. 

    : , , ,r r r r r

dqs ds qs r ds qsi i   λ . (B.1) 

  : , ,r r

e ds qs r eT i i T  . (B.2) 

본 논문에서는 위에 언급한 비이상성 반영을 위하여 FEA 기반의 

PMSM 모델을 이용하였다 [70]. 
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그림 B-1. FEA 기반 PMSM 모델 블록도 

 

그림 B-1은 FEA 기반의 PMSM 모델 블록도를 나타낸다. 전압 

방정식을 기반으로, 과 은 아래와 같은 적분을 통해서 얻어진다. 

 J

r r rr
ds ds dsds

s rrr r r
qsqs qs qs
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R dt
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여기서 전류 정보는 FEA로 구한 식 (B.1)의 역변환 참조표를 통해 

얻어지며, 토크 정보는 식 (B.2)의 참조표를 통해 얻어진다. 

위의 모델을 통하여 자기 포화, 교차 결합, 공간 고조파 효과를 모의 

할 수 있으나, 다음과 같은 비이상성들은 모의되지 않음에 유의해야한다. 

우선, 식 (B.1)의 역변환은 자속과 전류가 일대일 대응 관계를 가진다는 

가정 하에서 이루어진다. 즉, 본 논문에서 이용한 PMSM 모델은 철심과 

영구자석의 이력(Hysteresis) 특성, 주파수에 따른 투자율 및 전도율 

변화는 무시한다는 가정 하에 수립되었으며 해당 비이상성은 모의되지 

않는다. 또한 식 (B.3)의 Rs는 상수로 설정하기 때문에 표피 효과(Skin 

effect) 및 근접 효과(Proximity effect)는 모의되지 않는다. 

PWM 

inverter FEA-based

PMSM model
A/D Controller  z

-1

Discrete-time domain Continuous-time domain

fs

[ ]r n

[ ]abcs ni
*[ ]abcn nv

abcs ri

abcsv  

그림 B-2. PMSM 제어 시뮬레이션 구성 블록도 

 

그림 B-2는 PMSM 모델을 포함한 제어 시뮬레이션의 구성을 나타내는 

블록도이다. 제어기는 이산 시간 영역에서 구현되어, 디지털 시지연 

효과가 반영되었다. PMSM에 인가되는 극전압(Pole voltage)은 반송파와 

극전압 지령을 비교하여 결정된다. 마이크로프로세서의 클록 

주파수(Clock frequency)가 디지털 제어 주파수 보다 충분히 커서 이산 

효과가 작다는 가정 하에, 반송파와 지령의 비교는 연속 시간 영역에서 

구현하였다. 여기서 인버터 비선형성에 의한 전압 왜곡은 고려되지 

않았다. 3상 극전압 파크 변환(Park transformation)을 통하여 그림 B-1의 

PMSM 모델에 입력 된다. 

본 연구에서는 그림 B-2의 시뮬레이션 모델을 MATHWORKS 사의 

MATLAB Simulink 상에 구현하여 검증에 활용하였다. 

  



 

１７７ 

 

C. 실험 세트 구성 

IPMSM

under test

Load 

machine 

(IM)

P
o

w
er

 s
u

p
p

ly

Inverter 1

Encoder

a

b

c

Gate drive circuit Gate drive circuit

a

b

c

Digital signal processor

(TMS320F28377D)

Analog-digital

converter 

(ADC)

Digital-analog

converter

(DAC)

Host PC

Control board

Bus voltage 

sensing

Current

sensing

Inverter 2

 Oscilloscope 

Rotor angle

sensing

 

그림 C-1. 실험 세트의 구성 

 

그림 C-1은 실험 검증을 위한 실험 세트의 구성을 나타낸다. 

부하기로는 유도기를 사용하였으며, 그림 C-2와 같이 M-G 세트를 

구성하였다. M-G 세트는 그림 C-3에 나타난 두 대의 인버터로 각각 

제어하였으며, 인버터는 INFINEON 사의 FF600R07ME4 IGBT 모듈을 

사용하여 제작하였다. 두 대의 인버터는 직류단을 공유하며, 직류 전원은 

SORENSEN 사의 SGI-330/45와 SGX-330/45를 병렬 연결하여 공급하였다. 

그림 C-4의 제어 보드(Control board)는 TEXAS INSTRUMENT 사의 

TMS320F28377D를 기반으로 제작되었다. 
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Tested

IPMSM

Load

machine (IM)

 

그림 C-2. M-G 세트 

 

   

그림 C-3. 인버터 

 

 

그림 C-4. 제어 보드 
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D. 모델 기반 시간-최적 절환의 저항 보상 

 

식 (1.3)을 만족하는 이상적인 PMSM의 전압 방정식을 통해 다음과 

같이 자속에 대한 상태 방정식을 수립할 수 있다. 

 

 1 1

0

r r r r

dqs s dqs r dqs dqs

PMr r

r s s dqs dqs s s

d
R

dt

R R




  

    

 
       

 

λ i J λ v

J L λ v L

. (D.1) 

식 (D.1)의 시스템 행렬 A는, 단위 행렬 I 및 파울리 행렬(Pauli 

matrix)을 기저(Basis)로 가지는 형태로 아래와 같이 표현할 수 있다. 

  1

r s s r pR         A J L J I I  (D.2) 

 
1 0

0 1
p

 
  

 
I  . (D.3) 

α, β는 각각 전동기 제정수에 관련된 항으로, 아래와 같이 표현된다. 

 
2

ds qss

ds qs

L LR

L L



 . (D.4) 

 
2

ds qss

ds qs

L LR

L L



 . (D.5) 

여기서 Rs는 PMSM의 고정자 권선 저항과 인버터와 전동기를 

연결하는 전선의 저항 및 인버터 스위칭 소자의 도통 저항을 모두 

포함하는 저항이다. 

시스템 지수 행렬 exp(At)는 다음과 같이 표현된다. 
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식 (D.6)을 살펴보면, 저항의 영향으로 인하여 감쇠 항이 존재하고, 

주파수가 ωr에서 ωd로 바뀐 것을 확인할 수 있다. α, β ≪ ωr 이라는 조건 

하에, 다음과 같이 α 및 β에 대한 1차 근사를 수행 할 수 있다. 
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빨간색으로 강조된 부분은 Rs의 영향으로 생긴 항을 나타낸다. 

이와 유사하게 시스템 지수 행렬의 역행렬은 아래와 같이 근사 될 수 

있다. 
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이를 바탕으로, 3장에서의 분석과 마찬가지로 시간-최적 절환의 해를 

구할 수 있다. 시간-최적 절환의 해는 WOLFRAM 사의 MATHMATICA를 

이용하여 구하였다. 
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식 (D.10) 및 (D.11)에서 빨간색으로 강조된 부분은 저항에 의해 

나타나는 추가적인 항이며, 나머지 부분은 각각 식 (3.21) 및 (3.23)과 

동일한 것을 알 수 있다.  
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E. RFOC q축 전류 제어 구조 
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그림 E-1. 제안하는 시간-최적 절환 방법을 적용한 RFOC q축 전류 제어 구조 
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그림 E-2. RFOC q축 전류 지령 생성기 

 

5.2절의 SFOC q축 전류 제어 구조와 유사하게, 그림 E-1 및 그림 E-

2와 같이 RFOC q축 전류 제어 구조에도 4장의 시간-최적 절환 방법을 

적용할 수 있다. 이 때, q축 전류 지령의 크기 제한 𝑖𝑞𝑠,lim
𝑟 은 인버터 및 

PMSM의 전류 제한 Is,lim을 고려하여 다음과 같이 설정한다. 

 2 2

,lim ,lim

r r

qs s dsi I i  . (E.1) 

적분 제어기를 이용할 경우, 식 (5.30)과 유사하게 적분기 이득은 

다음과 같이 설정해 주어야 한다. 
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식 (5.33)과 (5.35)를 연립하면, 회전자 기준 좌표계 상에서의 미소 

전류 변화분 𝑑𝐢𝑑𝑞𝑠
𝑟 은 다음과 같이 표현 가능하다. 
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식 (E.3)을 통하여 ∂𝑖𝑞𝑠
𝑟 /∂θλ은 다음과 같이 표현 된다. 
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그림 E-3. 자속 극 좌표계 상에서의 회전자 기준 좌표계 d축, q축 전류 (FEA) 
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그림 E-4. 자속각에 대한 회전자 기준 좌표계 q축 전류 편미분 결과 

 

식 (E.4)의 검증을 위하여 유한 요소 해석(Finite element analysis, FEA)을 

수행하였다. 그림 E-3은 FEA를 통해 얻어진 회전자 기준 자속 좌표계 

상에서의 d축, q축 전류를 자속 극 좌표계(Polar coordinate) 상에서 나타낸 

것이다. 그림 E-4는 자속각에 대한 회전자 기준 좌표계 q축 전류 편미분 

결과를 나타낸다. 그림 E-4(가)는 그림 E-3(나)의 결과를 바탕으로 수치 



 

１８３ 

 

미분을 통해 얻어진 결과이며, 그림 E-4(나)는 FEA를 통해 얻어진 

인덕턴스와 d축 전류 정보를 이용하여 식 (E.4)의 계산을 바탕으로 

얻어진 결과이다. 그림 E-4(가)와 (나)는 잘 일치하는 것을 확인할 수 

있으며, 이를 통해 식 (E.4)가 타당함을 확인 할 수 있다. 

PMSM의 명목 제정수(Nominal parameters)를 이용하여, 식 (E.4)를 

다음과 같이 근사한 후, 적분기 이득을 설정해 줄 수 있다. 
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그림 E-5. 시간-최적 절환 방법을 적용한 RFOC q축 전류 제어 실험 결과 

 

그림 E-5는 RFOC q축 전류 제어 실험 결과이다. 실험 조건은 그림 

5-18의 실험 조건과 동일하다. 이를 통하여 제안하는 절환 방법은 RFOC 

q축 전류 제어 구조에도 적용할 수 있음을 확인할 수 있다. 
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Abstract 

Six-step operation of a three-phase inverter maximizes the utilization of dc-link 

voltage using only the six vertices of the voltage hexagon. Thus, the six-step 

operation can enhance the torque capability of ac motors. Furthermore, the switching 

loss of the inverter is conspicuously reduced compared to the PWM operation. Due 

to the advantages of the six-step operation, a number of studies have been conducted 

on the six-step operation. 

Since the magnitude of the output voltage is maximized under the six-step 

operation, the phase angle of the output voltage remains as the only degree of 

freedom. Focusing on the voltage angle, most research has modeled the six-step 

operation of a permanent-magnet synchronous motor (PMSM) as a linear system 

with a change in the fundamental component of the voltage angle; the controllers 

have been designed based on the frequency domain analysis with a linearized model. 

However, this model is based on small signal analysis near the equilibrium point. 

This means that the accuracy of the large signal is not guaranteed. In addition, the 

frequency domain analysis only focuses on the fundamental component of the output 

voltage, so it does not take into account the effect of the harmonic component on the 

dynamic performance. This modeling error makes it difficult to improve the dynamic 

performance of the six-step operation. 

This thesis presents a method for improving the dynamic performance of PMSM’s 

six-step operation. In the rotor reference frame, the instantaneous voltage vector of 

the six-step operation has the effect of rotating in the opposite direction of the rotor. 

In this thesis, the analysis proceeds in the time domain to reflect the effects of the 

instantaneous voltage. The instantaneous trajectory of the stator flux-linkage is 

formulated according to the time interval of the applied voltage. A time-optimal 

transition method for the six-step operation of PMSM is theoretically derived from 

this formulation. 

In the rotor reference frame, the time-optimal path of the flux vector seems like a 

detour to the target locus. It is difficult to implement using a linear regulator designed 

in the rotor reference frame, and an open-loop structure is needed. In contrast, in the 

stationary reference frame, the time-optimal path appears as a shortcut when the 

output torque increases and a detour when the output torque decreases. Based on the 
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analysis in the stationary reference frame, this thesis proposes a closed-loop time-

optimal transition method. The proposed method utilizes a dead-beat control 

structure and applies a voltage vector so that the flux vector follows a time-optimal 

path through the prediction. 

This thesis also proposes a current control structure to be used in conjunction with 

the previously mentioned time-optimal transition method. By configuring the time-

optimal transition method as an inner controller, the dynamic performance of the six-

step operation is secured; the torque control with the current limit monitoring is 

performed through the outer current controller. The performance of the proposed 

method is verified through simulation and experiments for a 30 kW-IPMSM for HEV 

application. It is shown that the dynamic performance of the six-step operation can 

be conspicuously improved through the proposed method. 

 

Keywords: Six-step operation, permanent-magnet synchronous motor 

(PMSM), flux control, predictive control, time-optimal control. 
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