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초 록 

이중 삼상 전동기는 고정자 권선이 두 개의 삼상 권선으로 이루어진 

구조의 전동기를 의미하며, 높은 토크 밀도 및 내결함성의 장점으로 

선박/항공기 및 차량의 견인 전동기로 검토된다. 이때 두 고정자 권선 

간에 위상차가 존재하는 경우 토크 맥동이 상쇄되고 추가적인 토크 출력 

상승의 효과를 얻을 수 있어 이에 관한 많은 연구가 진행되었다. 

위상차가 존재하는 이중 삼상 전동기의 경우, 6 고조파 자속으로 인한 

6 고조파 전류가 발생하게 되며 공진 제어기 및 다중 동기 좌표계 상의 

비례 적분 제어기를 통한 이중 삼상 전동기의 6 고조파 전류 저감에 

관한 많은 선행 연구들이 수행되었다. 

하지만 기존 연구의 고조파 전류 제어기는 안정도와 동특성 문제를 

가지고 있어 본 연구에서는 이를 해결할 수 있는 전류 제어기의 이득 

설정 방법에 관해 연구한다. 이때 제안하는 고조파 전류 제어기의 

형태는 추가적인 필터가 없는 다중 동기 좌표계 상의 적분 제어기이다. 

제어기의 이득 설정에 앞서 유한 요소 해석을 통한 이중 삼상 영구 

자석 동기 전동기의 비이상적 특성에 대해 분석하며 이를 통해 

일반적으로 알려진 바와 달리 대상 전동기의 vector space decomposition 

(VSD) 모델링 상의 인덕턴스에 돌극성이 존재함을 규명하였다. 

본 연구에서는 제안하는 고조파 전류 제어기에 적절한 이득 설정 

방법을 이산 시간 또는 연속 시간 제어 및 전동기 모델의 돌극성 유무를 

모두 고려하여 네 가지 경우에 대해 나누어 설명한다. 각 경우에 대해 

이상적인 고조파 전류 제어기가 만족해야 하는 개루프 응답을 구하고, 

이러한 응답을 가지도록 하는 전류 제어기 이득을 연립 방정식을 통해 

구한다. 

제안하는 제어기 이득을 사용한 고조파 전류 제어기는 6 고조파 전류 

저감과 12 고조파 전류 제어를 통한 토크 맥동 저감 두 가지 주제에 

대해 실험적으로 검증되었으며, 다양한 부하, 속도 조건에서 기존 

제어기와 달리 안정하고 원하는 제어 동특성을 가짐을 확인하였다. 
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제 1장 서론 

Equation Chapter 1 Section 1 

 

 

최근 여러 환경 규제들의 도입으로 인해, 전기 추진 시스템을 적용한 

자동차, 선박, 항공기가 개발 및 상용화 되고 있다. 전기 추진 선박에는 

높은 토크 출력을 위해 다상 전동기 및 텐덤형 전동기가 사용되며, 전기 

항공기의 경우 신뢰성을 위해 다상 전동기가 사용된다. 전기 자동차의 

경우 요구되는 토크 사양이 낮으며 항공기 대비 구동 장치의 신뢰성을 

보장할 필요가 상대적으로 낮으므로 3상 전동기가 일반적으로 사용된다.  

고성능 전기 자동차의 수요 증가로, 전동기와 인버터의 고전압 및 

대전류화가 진행되고 있다. 인버터 스위치 소자의 물리적 전압 및 전류 

한계를 극복하기 위한 방안으로 개방 권선형 전동기 및 다상 전동기가 

활발히 검토되고 있다. 

다상 전동기의 대표적인 예시로 6상 전동기 중, 중성점이 두개로 

분리된 전동기를 이중 삼상 전동기라 한다. 일반 삼상 전동기의 병렬 

권선을 분리하여 이중 삼상 전동기로 구성할 경우, 하나의 스위칭 

소자에 인가되는 전류의 크기를 절반으로 줄일 수 있다. 이로 인해 

절반의 전류 정격을 가지는 스위치 소자로도 구동 시스템의 출력 토크를 

늘릴 수 있다는 장점이 있다. 직렬 권선을 분리하여 이중 삼상 전동기를 

구성할 경우, 전동기의 역기전력이 절반으로 되어 동일 형태의 삼상 

전동기 전동기 대비 운전 가능 속도를 두 배 늘릴 수 있는 장점이 있다. 

이처럼 이중 삼상 전동기는 인버터를 추가적으로 사용함으로써, 동일 

형상의 삼상 전동기 대비 출력을 두 배 늘릴 수 있는 장점이 있어, 이중 

삼상 전동기의 제어에 대한 다양한 연구가 활발히 진행되고 있다 [1]. 
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그림 1-1. 이중 삼상 전동기의 두가지 형태 

 

이중 삼상 전동기는 두 삼상 권선의 공간적 배치에 따라, 그림 

1-1(가)와 같이 두 권선이 공간적으로 30◦의 전기각 차이를 가지는 

경우와, (나)와 같이 공간적 차이가 없는 경우로 나뉜다. 

그림 1-1의 (나)와 같이 공간적으로 전기각 차이가 없는 경우, 

일반적인 삼상 전동기의 직렬 혹은 병렬 연결을 수정하는 비교적 간단한 

방법으로 구성될 수 있다는 장점이 있다. 반면, 그림 1-1(가)에서 표현한 

것과 같이 공간 상에서 두 세트의 권선간 위상차를 30◦ 인가한 되는 

경우 전동기를 구성하는 슬롯과 극의 수가 특정 조합일 때만 구성이 

가능하다. 

그림 1-1(가)와 같이 권선간 위상차가 30◦ 인가되는 경우, 권선 결선 

방법이 복잡하지만, 여러 장점을 지닌다. 권선의 구조적 특징으로 인해 

권선 계수(winding factor)가 커져 동일 전류 대비 토크가 3% 증가하게 

되며, 이로 인해 기저 속도 이하에서 권선간 위상차가 없는 이중 삼상 

전동기 대비 높은 효율을 가진다. 또한 30◦ 위상차를 가지는 권선 구조 

특성으로 인해 6고조파 토크 맥동이 상쇄된다는 장점을 지닌다. 이러한 

장점들로 인해, 30◦ 위상차를 이중 삼상 유도 전동기에 관한 많은 

연구들이 활발히 이루어져왔으며, 본 논문에서 언급하는 이중 삼상 

전동기는 30◦ 위상차를 가지는 이중 삼상 전동기를 의미한다. 

이중 삼상 유도기에 대한 초기 연구에서는 6상 전동기를 독립적인 두 

개의 3상 시스템으로 모델링하여 제어 하였다. 하지만 이 경우, 인접 
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권선끼리 30◦ 위상 차이를 가짐으로써 발생하는 상호 결합 인덕턴스로 

인해 고조파 전류가 발생하는 문제가 있었다 [2,3]. 

선행연구 [4]는 vector space decompostion(VSD)을 이용한 6상 전동기 

모델링 방법을 제안하였다. 해당 모델링을 기반으로 인접 권선 간 상호 

결합 인덕턴스를 고려한 제어를 수행할 수 있다. 이를 토대로 선행연구 

[5-13]에서는 고조파 전류 발생을 감소시키는 VSD 좌표계 상의 SVPWM 

방법에 관한 연구하였다. 

한편, 전기 자동차에서는 높은 토크 밀도, 효율, 동작 속도를 가지는 

매입형 영구 자석 동기 전동기가 일반적으로 사용되며, 이중 삼상 

매입형 영구 자석 동기 전동기를 자동차, 철도, 선박, 항공기 등에 

사용하는 시도가 있다 [14-16]. 

매입형 영구 자석 전동기에서는 영구 자석에 의한 포화, 회전자 및 

고정자 형상에 의해 6 배수 고조파 자속이 발생하며, 이로 인해 고조파 

전류가 발생한다. 따라서 이중 삼상 매입형 영구 자석 전동기에 앞서 

설명한 고조파 전류 저감을 위한 SVPWM 방법을 적용하더라도 인버터 

비선형성이나 전동기 고조파 자속에 의해 고조파 전류가 여전히 

발생하고, 이중 삼상 전동기의 인덕턴스 특성상, 일반 삼상 전동기 대비 

더 큰 크기의 6 고조파 전류가 발생한다.  

이중 삼상 전동기는 추가적인 6 고조파 전류가 발생하더라도 해당 

고조파 토크 맥동이 발생하지는 않지만, 상 전류를 왜곡시켜 스위칭 

소자에 인가되는 최대 전류가 증가 하며 전동기에 추가적인 동손이 

발생한다. 이에 많은 선행 연구들이 이중 삼상 영구 자석 전동기의 

고조파 전류 저감을 위한 추가적인 전류 제어기를 제안하였다 [17-30]. 

선행연구 [18]에서는 동기 좌표계 6고조파 공진 제어기를 통하여 

인버터의 비선형성으로 인해 발생하는 고조파 전류를 저감하였으며, 

선행연구 [19,20]에서는 6고조파 전류를 억제하지 않고 상 전류의 

최대치를 저감하는 방향으로 전류를 주입하여, 소자의 최대 전류를 

줄이면서 최대 토크를 증가 시키는 방법을 제안하였다. 

다만, 공진 제어기는 이산 시간 구현시 고속 운전에서 불안정해짐이 
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알려져있다. 선행연구 [21-23]에서는 이산 시간 구현시 안정도를 

증가시키는 방법에 대해 연구하였고, 선행연구 [26]에서는 공진 제어기를 

대신하여 고조파 전류를 억제하는 고조파 전압 주입 방법에 대해 

연구하였다. 

한편, 공진 제어기를 대신하여, 선행 연구 [31]에서 제안된 다중 동기 

좌표계(Multi Synchronous Reference Frame, MSRF) 방식의 고조파 전류 

제어기를 이중 삼상 동기 전동기에 적용한 선행 연구들이 다수 존재한다 

[27-30]. 

다중 동기 좌표계 기반의 고조파 전류 제어기는 고조파 주파수로 

회전하는 동기 좌표계를 추가하고, 해당 동기 좌표계 상에서 비례 

적분(Proportional Integral, PI) 제어기를 통해 고조파 전류 제어를 수행한다. 

이 때, PI 제어기 대신 적분 제어기만 사용하면 일반적인 공진 제어기와 

등가인데, 추가된 비례 제어항이 동특성을 향상시켜 공진 제어기 대비 

빠른 동특성의 고조파 전류 제어를 수행할 수 있다. 

하지만 추가된 비례 항으로 인해 여러 동기 좌표계 사이에 간섭이 

일어나게 된다. 이러한 간섭을 방지하기 위하여, 선행 연구 [27,28]에서는 

측정 전류에 저역 통과 필터를 추가하였고, 선행 연구 [29,30]에서는 

측정 전류의 시지연(Time delay)을 통한 추가 좌표계를 만들어내어 동기 

좌표계 사이 간섭을 방지하였다. 

앞서 설명한 많은 선행 연구들이 이중 삼상 전동기의 고조파 전류 

제어에 관하여 연구하였지만, 공진 제어기를 적용한 대부분의 연구들은 

저속에서의 정상 상태 성능에 맞춰 제안하는 제어기를 검증하였으며 

다중 동기 좌표계 기반의 고조파 전류 제어기 또한 고조파 전류 

대역폭이 전동기 제어에 적용하기에 충분히 높지 못한 한계가 있다. 

한편, 다수의 선행 연구들은 이중 삼상 전동기의 고조파 전류가 

발생하는 차분 좌표계 인덕턴스에 돌극성이 없다 가정하고, 표면 부착형 

동기 전동기와 같은 방법으로 제어기의 이득을 설정 하였다. 하지만 

실제 전동기에서는 인덕턴스에 돌극성이 존재하며, 따라서 선행 

연구에서 제안한 제어기 형태를 적용할 경우, 제어하고자 하는 다중 
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동기 좌표계의 회전 속도가 높아지거나, 빠른 제어 대역폭을 설정할 

경우 제어가 발산할 가능성이 있다. 

 

따라서 본 연구에서는 연구 대상 전동기인 이중 삼상 매입형 영구 

자석 동기 전동기에 적용 가능한 안정하고 높은 제어 대역폭을 가지는 

고조파 전류 제어기 설계 방법에 대해 설명한다. 앞서 설명한 바와 같이 

공진 제어기를 사용하는 경우 동특성과 안정성이 부족하기 때문에, 본 

연구에서는 다중 동기 좌표계 기반의 고조파 전류 제어기를 채택한다. 

다중 동기 좌표계 기반 고조파 전류 제어기에 대한 기존 연구에서는 

간섭을 방지하기 위해 저역 통과 필터 또는 위상 지연을 통한 전류 

필터를 사용한다. 하지만 추가적인 필터는 전류 제어 대역폭의 한계를 

발생시키고 제어 대역폭이 높아지는 경우 간섭으로 인한 발산의 

가능성이 있다. 따라서 본 논문에서는 필터를 사용하지 않는 고조파 

전류 제어기를 제안한다.  

제안하는 고조파 전류 제어기는 새로운 제어기 이득 설정 방법을 통해 

필터 없이 동기 좌표계 사이의 간섭을 방지할 수 있다. 이 때 제어기 

이득은 전류 제어 개루프 전달 함수가 원하는 주파수 응답을 가지도록 

하며, 개루프 전달 함수 계산시 이산 시간 제어 및 전동기 인덕턴스의 

돌극성을 고려하여 돌극성이 있는 전동기의 다양한 속도 영역에서의 

고조파 전류 제어가 가능하다. 
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본 논문은 다음과 같이 구성된다. 

 

제 1장에서는 본 논문의 연구 배경 및 목적에 대해 설명한다. 

 

제 2장에서는 이중 삼상 동기 전동기의 일반적 모델링에 관해 

설명하며, 모델링에 활용되는 좌표계 구성 방법에 대해 설명한다. 또한 

이중 삼상 전동기의 유한 요소 해석(FEA) 결과를 통해, 일반적으로 

알려진 전동기 특성과, 실제 특성의 차이점에 대해 분석한다. 추가로 

대상 전동기의 회전자 각도에 따른 토크 특성과, 토크 맥동을 저감할 수 

있는 전류 지령 조건에 대해 설명한다. 

 

제 3장에서는 고조파 전류 제어에 관한 기존 연구에 대해 설명한다. 

고조파 전류 제어는 이중 삼상 전동기 뿐만 아니라, 일반 삼상 전동기 

및 계통 연계형 컨버터에 널리 사용되며 이에 관해 다수의 선행 

연구들이 존재한다. 해당 장에서는 선행 연구를 공진 제어기 기반과 

다중 동기 좌표계 기반의 고조파 전류 제어기로 분류하여 각각의 특징에 

대해 분석하고, 기존 고조파 전류 제어기들의 한계점을 개루프 전달함수 

주파수 분석을 통해 설명한다. 

 

제 4장에서는 제안하는 고조파 전류 제어기 설계 방법에 대해 

설명한다. 이산 시간 또는 연속 시간 제어 및 전동기 모델의 돌극성 

유무를 모두 고려하여 네 가지의 제어기 이득 설계 방법에 대해 

설명한다. 돌극성이 있는 이산 시간 모델에 대한 모의 실험을 통해, 

제안하는 전류 제어기가 선행 연구의 제어기들과 어떠한 차이점을 

가지는지 분석한다. 

 

제 5장에서는 제안하는 고조파 전류 제어기를 실험적으로 검증한다. 

이 때 실험은 6 고조파 전류 저감과 12 고조파 전류 제어를 통한 토크 
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맥동 저감 두 가지 주제에 대해 수행하였다. 

 

마지막으로 제 6장에서는 본 논문의 연구 결과를 정리하고, 향후 연구 

주제에 대해 설명한다. 
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제 2장 이중 삼상 동기 전동기 분석 

Equation Chapter 2 Section 1 

본 장에서는 연구 대상 전동기인 30◦ 위상차를 가지는 이중 삼상 동기 

전동기의 자속, 토크를 분석하고 이를 통해 대상 전동기의 특성을 

개관한다.  

이중 삼상 전동기의 모델링에 관한 다수의 선행 연구들이 존재하지만, 

대부분 기본파 성분의 모델링에 국한되어 있다. 따라서 본 연구에서 

대상 전동기의 일반적 형태인 삼상 전동기의 고조파 자속 및 인덕턴스의 

모델링을 통해 대상 전동기의 고조파 특성에 대해 분석한다.  

이때 이중 동기 좌표계(Dual Reference Frame, DRF)와 Vector space 

decomposition(VSD) 기법을 활용한 좌표계 두가지에 대해 전동기를 

모델링하고, 각 좌표계에서 전동기의 기본파 및 고조파 특성이 어떻게 

나타나는지 기술한다. 

추가로 유한 요소 해석(FEA)를 이용하여 이중 삼상 전동기의 자기 

포화(Magnetic saturation)를 고려한 자속 및 토크 특성을 분석한다. 이를 

통해 수식으로 유도한 자속 및 토크의 고조파 특성이 실제와 얼마나 

차이가 있는지 알아본다. 

 

 

 

이중 삼상 전동기는 30◦
 위상 차이를 가지는 6상 전동기의 특수한 

형태이다. 일반성을 갖기 위해 본 절에서 30◦
 위상 차이를 가지는 6상 

전동기의 특징에 대해 알아보고 이로부터 이중 삼상 전동기의 특징에 

대해 기술한다. 

 

2.1.1 권선 배치도 

 

그림 2-1은 6 상 권선을 가지는 영구 자석 동기 전동기의 권선도를 

보여준다. A, B, C 권선이 120◦ 의 위상 차이를 가지며, 마찬가지로 X, Y, Z 
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권선이 120◦ 의 위상 차이를 가진다. 이때 A, X 권선은 30◦의 위상 

차이를 가진다.  
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A+
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ds

qs

θrϕe

 

X+

X-

ds

qs

θrϕe

  

 (가) A 상 (나) X 상  

 

B
+

B
-

ds

qs
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Y+

Y-

ds

qs

θrϕe

  

 (다) B 상 (라) Y 상  

 ds

qs

θrϕe

C
+

C
-

 ds

Z
+

Z
-

ds

qs

θrϕe

 

  

 (마) C 상 (바) Z 상  

그림 2-1. 6 상 전동기의 권선 분포 예시 



 

11 

 

 

각 권선을 벡터도로 나타내면 그림 2-2와 같다. 

0°

30°

120°

150°

-120°
-90°

A

C

XY

Z

B

 

그림 2-2. 6상 전동기의 권선 벡터도 

 

이렇게 6개의 권선으로 구성된 전동기를 두 개의 중성점을 가진 

전동기로 구성 할 수 있다. 120◦ 위상차를 가진 A, B, C 권선이 한 조를 

이루며 X, Y, Z 권선이 다른 한 조를 구성한다. 많은 선행 연구에서, 이런 

구성을 가진 전동기를 이중 삼상 (Dual Three Phase) 전동기라 지칭한다 

[4]. 

6개의 권선을 가진 전동기를 Y결선된 단일 삼상 전동기로도 구성할 

수 있다. 이때, A-X, B-Y, C-Z 권선을 각각 직렬 연결 하여 삼상 전동기를 

구성하게 된다. 

 

2.1.2 이상적인 권선 자속 및 인덕턴스 

 

이상적인 전동기의 각 상의 권선이 이상적인 정현 분포를 가진다고 

가정하면, 임의의 권선 x의 권선함수 𝑁𝑥(𝜙𝑒)는 다음 수식과 같이 표현할 

수 있다.  
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 ( ) ( )cos
2

ct
x e e x

N
N  = + . (2.1) 

이때 변수 𝜙𝑒는 그림 2-1에 표현된 바와 같이 A상 권선을 기준으로 

하는 정지좌표계 d축으로부터 반시계 방향으로 증가하는 각이다. 그림 

2-1과 같은 형태를 가지는 전동기에 대해 권선 함수는 다음과 같이 

나타난다. 이때 Nct 는 권선의 수 Φx 는 권선의 공간적 위상 각을 

의미하며 이를 각 상 권선에 대해 나타내면 아래 식과 같다. 

 

( )

( )

( )

( )

( )

( )

( )

( )

( )

( )

( )

cos

cos 120

cos 120

cos 302

cos 150

cos 90

eA e

eB e

eC e ct

eX e

eY e

eZ e

N

N

N N

N

N

N













   
   

−    
   + 
   =
   − 
   

−    
   

+      

. (2.2) 

이때 각 권선의 권선 함수는 그림 2-3과 형태로 나타난다. 

 

그림 2-3. 일반적인 6상 전동기의 권선 함수 

 

이상적인 경우, 영구 자석에 의한 공극 자속 BPM 은 다음과 같다. 

 ( ) ( )1, cosPM e r e rB B   = − . (2.3) 

식 (2.2)와 (2.3)을 이용하면 영구 자석에 의한 임의의 권선 x의 

쇄교자속은 다음과 같이 표현가능하다. 

 ( ) ( ) ( )_ ,
2

ag axis

x PM r x e PM e r e

D L
N B d




     

−
=  . (2.4) 
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여기서 Dag는 공극의 외부 직경, Laxis는 전동기의 길이를 의미한다. 

이를 이용하여 6상 권선의 영구 자석에 의한 쇄교자속 λPM_6ph은 다음과 

같이 표현할 수 있다. 

 

( )

( )

( )

( )

( )

_

_

_

PM_6ph

_

_

_

cos

cos 120

cos 120

cos 30

cos 150

cos 90

rA PM

rB PM

rC PM

PM

rX PM

Y PM r

Z PM r










 

 

  
  

−   
   + 
  = =
   − 
  

−   
  

+     

λ . (2.5) 

위 수식에서 λPM은 다음과 같이 정의된다. 

 
1

2
PM ag axis ctD L N B


 . (2.6) 

한편, 임의의 두 권선 x와 y의 상호 인덕턴스는 다음과 같이 표현된다. 

 ( ) ( ) ( )1

0 ,
2

ag axis

xy x e y e e e r e

D L
L N N g d




     −

−
=  . (2.7) 

위 수식에서 Nx, Ny는 x와 y권선의 권선 함수를, ge
-1는 고정자 및 

회전자의 형상에 따라 결정되는 역 공극(Inverse air-gap) 함수를 의미한다. 

공극 함수의 최대값을 gmax 최소값을 gmin 이라고 할 때 이상적인 경우 

역 공극 함수를 다음과 같이 나타낼 수 있다. 

 
( ) ( ) ( ) ( )

( )

1 1 1 1 1

max min max min

1 1

0 2

1 1
, cos2

2 2

cos2

e e r e r

e r

g g g g g

g g

   

 

− − − − −

− −

= + + − −

= + −

. (2.8) 

또한, 수식 (2.7)에서 권선함수 Nx와 Ny가 다음과 같이 이상적인 정현 

분포를 가진다고 가정하자.  

 

( ) ( )

( ) ( )

cos
2

cos
2

ct
x e e x

ct
y e e y

N
N

N
N

 

 

= −

= −

. (2.9) 

수식 (2.7)에 (2.8)과 (2.9)를 대입하면 상호 인덕턴스는 다음과 같이 

표현될 수 있다. 
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  (2.10) 

위 수식에서 L0, L2, ΣΦ, ΔΦ는 다음과 같이 정의된다. 

 

2 1

0 0 0

2 1

2 0 2

8

16

ag axis ct

ag axis ct

x y

x y
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. (2.11) 

6상 권선의 인덕턴스 행렬 L6ph 는 일반적으로 다음과 같이 표시될 수 

있다. 

 
6ph

A AB AC AX AY AZ

BA B BC BX BY BZ

CA CB C CX CY CZ

XA XB XC X XY XZ

YA YB YC YX Y YZ

ZA ZB ZC ZX ZY Z

L L L L L L

L L L L L L

L L L L L L

L L L L L L

L L L L L L

L L L L L L

 
 
 
 

=  
 
 
 
  

L . (2.12) 

수식 (2.10)을 이용하여 6상 권선의 인덕턴스를 구하면 (2.13)과 같다.  

 

( )
( ) ( )

( ) ( )
(2) (2)

6ph 0 6 2

(2) (2)

0

15

15 30

0 1 1 3 3 0

1 0 1 0 3 3

1 1 0 3 0 3

2 3 0 3 0 1 1

3 3 0 1 0 1

0 3 3 1 1 0

r r

ls

r r

L L L

L

 

 

 − 
= + +  

−  −  

 − − −
 
− − − 

 
− − − 

+
 

− − − 
 − − −
 
 − − − 

C C
L I

C C

. (2.13) 

이때 Lls 는 각 상 권선의 누설 인덕턴스를 의미하고, 행렬 I6는 

6차원의 항등행렬을 의미한다. 행렬 C(n)은 다음과 같이 정의된다. 
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 ( )

( ) ( )

( ) ( )

( ) ( )
( )

cos cos 60 cos 60

cos 60 cos 120 cos

cos 60 cos cos 120

r r r

n r r r r

r r r

n n n

n n n

n n n

  

   

  

 −  +  
 

= −  −  
 +  +  

C . (2.14) 

위에서 구한 L6ph 와 λPM_6ph을 이용하여 권선의 쇄교자속 λ6ph 를 다음과 

같이 정의할 수 있다. 

 
6ph 6ph 6ph PM_6ph=  +λ L i λ . (2.15) 

여기서 6상 권선의 쇄교자속 λ6ph 과 전류 i6ph는 다음과 같이 정의된다. 

  
T

6ph A B C X Y Z     λ . (2.16) 

  
T

6ph A B C X Y Zi i i i i ii . (2.17) 
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2.1.3 고조파 자속 및 인덕턴스 

 

이상적인 전동기와 달리 실제 전동기의 경우 슬롯 간격, 권선 턴수의 

한계로 인해 권선이 공간상에 정현적으로 분포할 수 없다. 따라서 각 

상의 권선함수는 고조파 성분을 포함하게 된다. 이러한 고조파 성분은 

30◦ 위상차를 가지는 6상 전동기에서 더 크게 나타난다. 

아래 그림은 같은 고정자 슬랏 수를 가지는 3상 전동기와 30◦ 

위상차를 가지는 6상 전동기의 고정자 권선 분포를 보여준다. 

 

   

  

 (가) 3상 전동기 (나) 6상 전동기  

그림 2-4 3상 전동기와 30◦ 위상차를 가지는 6상 전동기의의 권선 분포 

 

위의 전동기에서 3상 전동기의 A상 권선을 강조하여 표현하면 다음과 

같다. 



 

17 

 

 

그림 2-5 3상 전동기의 A상 권선 

 

한편, 6상 전동기의 A상 권선과 X상 권선을 강조하여 표현하면 다음과 

같다. 

    

 (가) A상 (나) X상  

그림 2-6 3상 전동기와 6상 전동기의의 권선 분포 

 

위의 그림 2-5와 그림 2-6을 비교하였을 때 3상 전동기의 A상 권선은 

분포권을 가지게 된다. 이를 6상 전동기로 변경할 경우 3상 전동기의 

A상 권선이 분리되어 개별 권선은 집중권 형태가 된다. 따라서 같은 

슬랏 수를 가지는 3상 전동기에 비해 6상 전동기의 슬롯 피치 각도가 

크게 된다. 

이처럼 3상 전동기에 비해 권선을 분리해야 하기 때문에 6상 전동기 

권선의 자속 및 인덕턴스의 고조파 성분이 더 크게 발생한다. 따라서 
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6상 전동기를 실제와 같이 모델링 하기 위해서는 고조파 성분에 대한 

분석이 필요하다. 본 절에서는 6상 전동기의 고조파 자속 및 인덕턴스에 

대해 모델링 한다. 

대칭형 전동기에 대해 권선함수는 반파 대칭이라 가정할 수 있으므로, 

권선 x의 권선함수 𝑁𝑥(𝜙𝑒)는 다음 수식과 같이 표현할 수 있다 [32]. 

 ( ) ( ) ( )( )
1,3

cosx e ect n x n
n

N N n 
=

= − . (2.18) 

또한 마찬가지 이유로, 영구 자석에 의한 자속 BPM 또한 공극상에 

정현적으로 분포할 수 없다. 이 경우 고조파 성분을 포함한 BPM 은 다음 

수식으로 표현 될 수 있다. 

 ( ) ( )( )

1,2,3

, cosPM e r n e r

n

B B n   
=

= − . (2.19) 

식 (2.18)과 (2.19)를 이용하면 영구 자석에 의한 임의의 권선 x의 

쇄교자속은 다음과 같이 표현가능하다. 

 

( ) ( ) ( )( ) ( )

( ) ( )( ) ( )

( ) ( )( )

_ ( )

1,2 1,2

( )

1,2

( )

1,3,5

cos cos
2

cos cos
2

cos .
2

ag axis

x PM r e m e r ect n x n
n m

ag axis

n e e r ect n x n
n

ag axis

n rct n x n
n

D L
N n B m d

D L
N B n n d

D L
N B n









     

   

 

−
= =

−
=

=

   
= −  −   

   

 
= − − 

 

= −

 





  (2.20) 

λPM_6ph 은 다음과 같이 나타낼 수 있다. 

 
( )

( )

( )

( )

( )

( )

PM_6ph

1,3,5

cos

cos 120

cos 120
.

cos 30

cos 150

cos 90

r

r

r

PM n
n r

r

r

n

n

n

n

n

n














=

 
 

−  
 + 
 =
 − 
 

−  
 

+   

λ  (2.21) 

위의 수식에서 자석에 의한 권선 쇄교자속은 전기각에 대해 홀수 

고조파만 가짐을 알 수 있다. 
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일반적으로 회전자가 전기각 반 주기에 대해 대칭적인 구조이므로, 역 

공극 함수가 짝수 고조파만 가진다고 가정할 수 있다. 이 경우 임의의 

두 권선 x와 y의 상호 인덕턴스는 짝수 고조파를 가지게 되며, 이는 

다음과 같이 표현 가능하다. 

 ( )0

2,4,6,

cos cos
2

xy n r

n

L L L n 
=

 
=  + − 

 
 . (2.22) 

이를 이용하여 고조파가 포함된 6상 권선의 인덕턴스를 구하면 다음과 

같다. 

 

( )

( ) ( )

( ) ( )

0
6ph 0 6

( ) ( )

2,4,6, ( ) ( )

0 1 1 3 3 0

1 0 1 0 3 3

1 1 0 3 0 3

2 3 0 3 0 1 1

3 3 0 1 0 1

0 3 3 1 1 0

15

15 30

ls

n r n r

n

n n r n r

L
L L

L
 

 =

 − − −
 
− − − 

 
− − − 

= + +
 

− − − 
 − − −
 
 − − − 

 − 
+  

−  −  


L I

C C

C C

. (2.23) 
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6상 전동기를 독립적인 3상 전동기의 조합으로 생각할 수 있다. 이를 

이중 좌표계(Dual Reference Frame, DRF) 모델링이라고 한다 [28,33-35]. 

이중 좌표계 모델링에서는 그림 2-2의 권선 벡터도에서 120◦의 위상차를 

가진 A, B, C를 하나의 3상 전동기로, X, Y, Z를 또 다른 3상 전동기로 

모델링한다.  

한편, 많은 선행연구들에서 DRF 좌표계가 아닌 Vector space 

decomposition (VSD)좌표계 개념을 도입하여 6상 전동기를 제어하기도 

한다. VSD좌표계 상에서는 ABC, XYZ 를 하나의 6상 전동기로 

모델링하며, 서로 독립인 6개의 좌표축을 설정하여 각 좌표축 성분들을 

독립적으로 제어한다.  

본 장에서는 각 좌표계의 정의와 특징, 그리고 각 좌표계 상에서 

전동기의 자속이 어떤 형태로 나타나는지 살펴본다.  
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2.2.1 DRF 좌표계 기반 6상 전동기 모델링 

 

2.2.1.1 좌표계 정의 

 

아래 그림 2-7의 좌표축은 DRF 좌표계의 ds-qs축과 dr-qr축을 보여준다. 

정지 DRF 좌표계의 기준 축인 ds축은 권선 A와 위상이 같은 축이며 

qs축은 이에 수직인 축이다.  

회전자 기준 DRF 좌표계의 dr축은 회전자 자석의 위치를 의미하며, 

ds축과 dr축 사이의 각도 θr 은 회전자가 A상 권선으로부터 돌아간 

정도인 회전자 전기각을 의미한다.  

0°

30°

120°

150°

-120°
-90°

A

C

XY

Z

B

ds

qs
drqr

θr

 

그림 2-7. 6상 전동기의 DRF 좌표축 

 

다음 수식과 같이 임의의 6상 권선의 물리적 양을 요소로 하는 공간 

백터 변수 f6ph 를 정의할 수 있다. 이때 벡터의 각 성분은 각 상 권선의 

스칼라 양이다. 

  
T TT T

6ph ABC XYZ A B C X Y Zf f f f f f  = f f f . (2.24) 

공간 벡터 𝐟𝐷𝑅𝐹
𝑠 을 다음과 같이 정의한다.  
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T T

T T

1 2 1 1 1 2 2 2

s s s

DRF dqn dqn d q n d q nf f f f f f   =   f f f . (2.25) 

위 수식에서 fd1,  fd2 는 ds축 상의 스칼라 값이고 fq1,  fq2 는 qs축 상의 

스칼라 값이다. fn1,  fn2 은 ds-qs축에 모두 수직인 ns축 상의 스칼라 값이다. 

이 경우 𝐟𝐷𝑅𝐹
𝑠 와 f6ph 는 다음과 같은 관계를 가진다. 

 

( )

( )
6ph

3 31

3 32 6

0
.

DRF

s

dqn ABCs

DRF s

dqn XYZ


     
= =     
     

fT

T 0f f
f

0 Tf f  (2.26) 

위 수식에서 03 는 3차원의 0행렬이며 T3(α)는 다음과 같이 정의된 변환 

행렬이다. 

 ( )
( ) ( )
( ) ( )

2 4
3 3

2 4
3 3 3

cos cos cos
2

sin sin sin
3

1 2 1 2 1 2

 

 

  

   

 + +
 

= + + 
 
 

T . (2.27) 

T3(α)의 위 두 행을 다음 수식과 같이 T2(α)라고 표현 가능하며, 이는 

영상분이 없는 3상 전동기의 Park 변환과 같다. 

 ( )
( ) ( )
( ) ( )

2 4
3 3

2 2 4
3 3

cos cos cos2

sin sin sin3

 

 

  


  

 + +
=  

+ + 
T . (2.28) 

각 행렬의 역행렬은 다음과 같다. 

 ( )
( ) ( )
( ) ( )

T
2 4
3 3

1 2 4
3 3 3

cos cos cos

sin sin sin

1 1 1

 

 

  

   
−

 + +
 

= + + 
 
 

T . (2.29) 

 ( ) ( )
1 T

2 2

3

2
 

−
=T T . (2.30) 

이를 이용하면 변환 행렬 TDRF 의 역행렬을 다음과 같이 계산할 수 

있다. 

 
( )

( )

1

3 31

1

3 3 6

0
DRF



−

−

−

 
 =
 
 

T 0
T

0 T

. (2.31) 

식 (2.26)으로부터 𝐟𝑑𝑞𝑛1
𝑠 은 ABC 권선의 물리량으로만 계산되고 𝐟𝑑𝑞𝑛2

𝑠 는 

XYZ 권선의 물리량으로만 계산된다. 이로부터 위의 변환이 6상 

전동기를 독립적인 3상 전동기의 조합으로 모델링 함을 알 수 있다. 



 

23 

 

회전자 기준 DRF 좌표계에서의 공간 벡터 𝐟𝐷𝑅𝐹
𝑟 을 다음과 같이 

정의한다. 이후의 서술부터 회전자 기준 DRF 좌표계를 동기 DRF 

좌표계라고 호칭한다. 

 

( )

( )
( )

3 3

3 3

.

DRF r

rr s

DRF DRF

r







−

 − 
 

− 

R

R 0
f f

0 R  (2.32) 

위 수식에서 R3(θr)은 다음과 같이 정의된 회전 변환 행렬이다. 

 ( )3

cos sin 0

sin cos 0

0 0 1

r r

r r r

 

  

− 
 

=
 
  

R . (2.33) 

R3(θr)의 위 두 행을 다음 수식과 같이 R(θr)이라고 표현 가능하며, 

이는 영상분이 없는 3상 전동기의 회전 변환과 같다. 

 ( )
cos sin

sin cos

r r

r

r r

 


 

− 
=  
 

R . (2.34) 

이때 R3(θr)의 역행렬은 다음과 같은 특징을 가진다. 

 ( ) ( )
1

3 3r r 
−
= −R R . (2.35) 

이 특징을 이용하여 RDRF(-θr)의 역행렬을 다음과 같이 정의할 수 있다. 

 1( ) ( )r rDRF DRF −− =R R . (2.36) 
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2.2.1.2 기본파 자속 

 

위에서 설명한 좌표 변환 식을 이용하여 식 (2.15)의 λ6ph 를 동기 DRF 

좌표계상의 자속 𝛌𝐷𝑅𝐹
𝑟 로 변환 할 수 있다. 이를 표현하면 다음 수식과 

같다. 

 

( )

( )

( )

( )

( )

( )

( )

( )
( )

3 33 3

6ph

3 33 3 6

3 33 3

6ph 6ph PM_6ph

3 33 3 6

0

0

rr

DRF

r

r

r













  − 
  

−   

  − 
=  +  

−   

T 0R 0
λ λ

0 T0 R

T 0R 0
L i λ

0 T0 R

. (2.37) 

이를 정리하면 다음과 같이 표현 가능하다. 

 
PM_

r r

DRF DRF DRF DRF= +λ L i λ . (2.38) 

공간 고조파가 없는 경우 위 수식에서 동기 DRF 좌표계 인덕턴스 

LDRF 와 영구 자석에 의한 자속 λPM_DRF 는 다음과 같이 표현된다. 

 

1 1 1 1 1 1 2 1 2 1 2

1 1 1 1 1 1 2 1 2 1 2

1 1 1 1 1 1 2 1 2 1 2

2 1 2 1 2 1 2 2 2 2 2

2 1 2 1 2 1 2 2 2 2 2

2 1 2 1 2 1 2 2 2 2 2

d d q d n d d d q d n

q d q q n q d q q q n

n d n q n n d n q n n

DRF

d d d q d n d d q d n

q d q q q n q d q q n

n d n q n n n d n q n

DRF

L L L L L L

L L L L L L

L L L L L L

L L L L L L

L L L L L L

L L L L L L



 
 
 
 
 
 
 
 
  

= −

L

R ( ) ( )1

6ph

6 0 2

0 0 0 03 3
.

2 2

0 0 0 0

r DRF DRF DRF r

p p

ls

p p

L L L

−

   
   
   = + +
   
   
   

T L T R

I I I I

I
I I I I

 (2.39) 

  
T

PM _ 1 0 0 1 0 0DRF PM=λ . (2.40) 

이때 행렬 I와 Ip 는 아래와 같이 정의된다. 

 
1 0

0 1

 
=  
 

I . (2.41) 

 
1 0

0 1
p

 
=  

− 
I . (2.42) 

식 (2.39)의 동기 DRF 인덕턴스에서 대각성분을 제외한 성분이 상호 
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결합 인덕턴스에 해당한다. 수식에서 알 수 있듯이 d1축과 d2축 사이,  

q1축과 q2축 사이에 상호 결합 인덕턴스 성분이 존재함을 알 수 있다. 

따라서 동기 DRF 좌표계 상에서 전동기 제어시 ABC 권선과 XYZ 

권선 사이의 상호 결합성분을 고려한 제어가 필요하다. 

 

2.2.1.3 고조파 자속 

 

2.1.3절에서 기술한 바와 같이 실제 권선 자속과 인덕턴스에는 고조파 

성분이 포함된다. 식 (2.21)의 고조파를 포함한 영구자속에 의한 자속은 

DRF 좌표계 상에서 다음 식과 같이 표현된다. 

 

( )

( )

( )

( )

( )

( )

( )

( )

( )

( )

( )

PM _ PM_6ph

3 33 3

1,3,5 3 33 3 6

cos

cos 120

cos 1200
.

cos 30

cos 150

cos 90

DRF DRF r DRF

r

r

rr

PM k
k r r

r

r

k

k

k

k

k

k












 





=

= −

 
 

−  
 +   −   =     − −    
 

−  
 

+   



λ R T λ

T 0R 0

0 T0 R

 

  (2.43) 

위 식을 고조파 차수에 따라 나눠서 표현하면 아래와 같이 간략화 

된다. 
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 (2.44) 

위 수식으로부터, 3의 홀수 배수 고조파 성분은 영상분 좌표계인 

ns축에, 6의 배수 고조파 성분들은 dq축에 유기됨을 알 수 있다.  
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2.2.2 VSD 좌표계 기반 6상 전동기 모델링 

 

2.2.2.1 좌표계 정의 

 

VSD 좌표계는 다상 전동기의 좌표 변환에 사용되는 기법으로, 6상 

전동기의 경우 VSD 좌표계를 사용함으로써 6 차원의 벡터 공간이 

직교(orthogonal)하는 3개의 2차원 공간으로 사상(mapping) 된다[4]. 서로 

독립인 6차원의 좌표계로 사상함으로써, 각 좌표계의 변수들의 상호 

결합성분이 소거되기 떄문에 많은 선행연구에서 VSD 좌표계 기반의 

제어 및 모델링에 관해 연구하였다[4,36,37]. 

사상에 사용되는 변환 행렬에는 여러가지 종류가 있지만, 본 

논문에서는 아래의 변환 행렬을 기준으로 설명한다.  

공간 벡터 𝒇 𝑉𝑆𝐷
𝑠 를 다음과 같이 정의한다.  

 
T T

T T T

1 2 1 2

s s s s

VSD DQ JK Z Z D Q J K Z Zf f f f f f   =   f f f f . (2.45) 

𝐟𝑉𝑆𝐷
𝑠 와 f6ph 는 다음과 같은 관계를 가진다. 

 

6ph

1 2

s

DQ

ABCs s

VSD JK VSD

XYZs

Z Z

 
  

= =   
  

  f

f
f

f f T
f

f

. (2.46) 

이떄 각 좌표축 D, Q, J, K, Z1, Z2이 서로 직교성을 가지도록 하는 변환 

행렬 TVSD 를 다음과 같이 정의한다. 

 

( ) ( )
( ) ( )

2 2 6

2 2 6

2
3 33

2
33 3

0

01

2
VSD





 
 

− 
=  

 
 
 

T T

T T
T

1 0

0 1

. (2.47) 

위 수식에서 행벡터 �⃗⃗� 3과 �⃗⃗� 3는 다음과 같이 정의된다. 

  3 1 1 1=1 . (2.48) 

  3 0 0 0=0 . (2.49) 

변환 행렬 TVSD 의 역행렬을 다음과 같이 계산할 수 있다. 
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332 26 6 3
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T T 1 0
T T

T T 0 1

. (2.50) 

회전자 기준 VSD 좌표계 공간 벡터 𝐟𝑉𝑆𝐷
𝑟 을 다음과 같이 정의한다. 

이후의 서술부터 회전자 기준 VSD 좌표계를 동기 VSD 좌표계라고 

호칭한다. 

 

( )

( )

( )

2 2

2 2

2 2

VSD r

r

r s

VSD r VSD







−

 − 
 

− 
 
 

R

R 0 0

f 0 R 0 f

0 0 I
. (2.51) 

RVSD(-θr)의 역행렬을 다음과 같이 정의할 수 있다. 

 1( ) ( )r rVSD VSD −− =R R . (2.52) 

 

2.2.2.2 VSD좌표계 변수와 DRF좌표계 변수의 관계 

 

𝐟𝑉𝑆𝐷
𝑠 변수와 𝐟𝐷𝑅𝐹

𝑠  변수 사이에는 다음과 같은 관계가 존재한다. 
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 (2.53) 

위 수식으로부터 VSD 좌표계의 D축, Q축 변수는 각각 DRF d축과 q축 

성분의 평균임을 알 수 있다. 또한 VSD 좌표계의 J축, K축 변수는 각각 

DRF d축과 q축 성분의 차이이다.  

이러한 특징을 강조하기 위해 DQ 좌표계는 평균성분 좌표계, JK 

좌표계는 차분성분 좌표계라 기술한다. 

식 (2.53)의 VSD변수와 DRF변수 사이의 관계는 참고 문헌들의 VSD 

좌표계 정의를 사용했을 때와 차이가 있다. 아래 수식은 참고 문헌 [4] 

에서 정의한 변환 행렬 [T]과 이를 이용했을 때의 𝐟𝑉𝑆𝐷
𝑠 와 𝐟𝐷𝑅𝐹

𝑠   변수 

사이의 관계를 보여준다. 
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. (2.55) 

위의 수식으로부터 본 논문에서 제시하는 VSD 좌표계 상의 변수와 

참고문헌 [4]에서 제시하는 VSD 좌표계 상의 변수는 K좌표계 상의 값의 

부호가 반대인 관계임을 알 수 있다. 본 논문에서 이와 같이 K좌표계를 

설정한 이유는, VSD 좌표계의 JK평면이 DRF dq 좌표계 상에서 두 세트 

성분의 차분임을 강조하기 위함이다. 한편 참고 문헌 [4]의 경우 식 (2.51)

의 회전 변환을 적용할 수 없음에 유의해야 한다. 

 

한편, 두 좌표계 변수 사이의 관계를 행렬로 표현하면 다음과 같다. 
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s s
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T

f f
. (2.56) 

또한, 동기 좌표계에서 𝐟𝑉𝑆𝐷
𝑟 변수와 𝐟𝐷𝑅𝐹

𝑟   변수 사이 관계를 변환 행렬 

TVD 를 이용하여 표현할 수 있다. 

 
( ) ( )r r

VSD VSD r VD DRF r DRF

r

VD DRF

 = −

=

f R T R f

T f
. (2.57) 

변환 행렬 TVD 의 역행렬을 TDV라 할 때 TDV는 다음과 같다. 
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T T . (2.58) 

 

2.2.2.3 기본파 자속 

 

동기 VSD 좌표계상의 자속 𝛌𝑉𝑆𝐷
𝑟 은 (2.15)의 λ6ph 을 변환하여 구할 수 

있다. 

 
( )

( ) ( )
6ph

6ph 6ph PM_6ph .

r

VSD VSD r VSD

VSD r VSD





−

= −  +

λ R T λ

R T L i λ
 (2.59) 

이를 정리하면 다음과 같이 표현된다. 

 
PM_

r r

VSD VSD VSD VSD= +λ L i λ . (2.60) 

한편, 변환 행렬 TVD 를 이용하면 동기 VSD 좌표계 자속을 동기 DRF 

좌표계 자속으로부터 구할 수 있다. 이를 수식으로 표현하면 다음과 

같다. 

 
PM_

PM_ .

r r

VSD VD DRF

r

VD DRF DRF VD DRF

r

VD DRF DV VSD VD DRF

=

= +

= +

λ T λ

T L i T λ

T L T i T λ

 (2.61) 

따라서 동기 VSD 좌표계 인덕턴스 LVSD 와 영구 자석에 의한 자속 

λPM_VSD 는 다음과 같이 구할 수 있다. 

 
VSD VD DRF DVL=L T T . (2.62) 

 
_ _PM VSD VD PM DRF=λ T λ . (2.63) 

위의 수식으로부터, 공간 고조파를 무시한 경우의 LVSD와 λPM_VSD는 

다음과 같이 표현될 수 있다. 
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 (2.64) 

  
T

PM _ 1 0 0 0 0 0VSD PM=λ . (2.65) 

식 (2.64)의 동기 VSD 인덕턴스는 대각 성분만이 존재한다. 이를 통해 

VSD 좌표계는 DRF 좌표계에서 존재하였던 상호 결합 성분을 

효과적으로 상쇄하였음을 알 수 있다. 따라서 VSD 좌표계를 사용하면 

6개의 변수들을 독립적으로 제어할 수 있다.  

한편, DQ 좌표계의 인덕턴스에 돌극성 성분, L2가 포함되며, JK 

좌표계와 Z1Z2 좌표계의 인덕턴스는 누설 인덕턴스 성분, Lls만 존재함을 

알 수 있다. 이때, DQ 좌표계를 제외한 좌표계의 인덕턴스는 작으므로, 

작은 외란 전압에도 JK 좌표계와 Z1Z2 좌표계에는 큰 전류가 흐르게 

된다.  

 

2.2.2.4 고조파 자속 

 

식 (2.44)에서 동기 DRF 좌표계 상의 영구 자석 고조파 자속을 

설명하였다. 이때 변환행렬 TVD 을 이용하여 동기 VSD 좌표계 상의 

영구 자석 고조파 자속을 구할 수 있다. 

𝐟𝑉𝑆𝐷
𝑟 변수와 𝐟𝐷𝑅𝐹

𝑟   변수 사이 관계도 다음과 같이 변환 행렬 TVD 를 

이용하여 표현할 수 있다. 



 

32 

 

 
_ _PM VSD VD PM DRF=λ T λ . (2.66) 

이를 전개하면 다음과 같다. 
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 (2.67) 

위 수식으로부터, 6의 홀수 배수 고조파 성분들은 JK축에, 6의 짝수 

배수 고조파 성분, 즉 12의 배수 고조파 성분들은 DQ축에 유기됨을 알 

수 있다. 한편, 3의 홀수 배수 고조파 성분은 영상분 좌표계인 Z1Z2축에 

유기된다.  

이와 같은 특징 덕분에 선행연구들에서 6고조파 12고조파 제어기를 

각각 JK 좌표계, DQ 좌표계에 구성하여 영구 자석에 의한 고조파 자속을 

독립적으로 제어하였다 [17,27]. 

위에서 설명한 영구 자석에 의한 자속을 표로 정리하면 다음과 같다. 
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표 2-1 VSD좌표계의 좌표축에 따른 고조파 성분 

좌표축 영구 자석에 의한 자속 

DQ 6의 짝수 배수 

JK 6의 홀수 배수 

Z1Z2 3의 홀수 배수 
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이중 삼상 전동기란 앞서 설명한 일반적인 6상 전동기 중 120도 

위상차이가 나는 3상 권선을 하나의 중성점으로 연결하여 두 개의 서로 

독립된 중성점이 있는 전동기를 의미한다 [37]. 

따라서 각 3상 권선에 영상분 전류가 흐르지 않으므로 앞서 설명한 

일반적인 6상 전동기의 모델링에서 영상분이 소거된 형태로 간략히 

나타낼 수 있다. 본 절에서는 이러한 이중 삼상 전동기의 모델링에 대해 

알아보며, 본 절 이후의 수식에서 중복되는 변환 행렬이나 표현이 있는 

경우, 별도의 언급이 없을 때는 영상분이 소거된 이중 삼상 전동기 

모델링 상의 변환 행렬과 표현을 의미한다. 

 

2.3.1 DRF 좌표계 기반 모델링 

 

2.3.1.1 DRF 좌표계 변환 행렬 

 

앞서 살펴본 모델링은 영상분을 무시하면 다음과 같이 간략하게 

나타난다. 

 
T T

T T

1 2 1 1 2 2

s s s s s s s

DRF dq dq d q d qf f f f   =   f f f . (2.68) 

상 변수로부터 정지 DRF 좌표계 변환은 다음과 같다.  

 

6ph

1

2

s

dq ABCs

DRF DRFs

dq XYZ

   
= =   
    

f

f f
f T

f f . (2.69) 

이때 변환 행렬 TDRF는 아래와 같이 다시 정의된다. 

 

( )

( )
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3

2 6

3
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0
T

0
T

0
T

0

. (2.70) 

이때 역변환은 다음과 같다. 
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 T

6ph

3

2

s

DRF DRF=f T f . (2.71) 

동기 DRF좌표계 변수는 변환 행렬 RDRF(-θr)을 이용하여 다음과 같이 

구할 수 있다. 

 ( )r s

DRF DRF r DRF−f R f . (2.72) 

이때 변환 행렬 RDRF(-θr)은 아래와 같이 다시 정의된다. 

 ( )
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− =  
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R 0
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0 R
. (2.73) 

변환 행렬 RDRF(-θr)의 역행렬은 아래와 같다. 

 ( ) ( )
1

DRF r DRF r 
−

− =R R . (2.74) 

 

2.3.1.2 DRF 좌표계 자속 

 

동기 DRF 좌표계 자속은 다음과 같다. 

 
PM_

r r

DRF DRF DRF DRF= +λ L i λ . (2.75) 

위 수식에서 동기 인덕턴스 LDRF와 영구 자석에 의한 자속 λPM_DRF 는 

다음과 같다. 
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2 1 2 1 2 2 2

2 1 2 1 2 2 2

0 2

3 3
.

2 2

d d q d d d q

q d q q d q q

DRF

d d d q d d q

q d q q q d q

p p

ls

p p

L L L L

L L L L

L L L L

L L L L

L L L

 
 
 
 
 
  

    
= + +     

     

L

I II 0 I I

I I0 I I I

 (2.76) 

 
( )  

( ) ( )

T

PM _ 1

_ 6 _ 6
1,2,3

1 0 1 0

cos6 cos6 .

DRF PM

r rPM C m PM S m
m

m m



 
=

=

+ +

λ

λ λ
 (2.77) 

이때 행렬 λPM_C와 λPM_s는 2행 2열의 행렬이다. 

 

  



 

36 

 

2.3.2 VSD 좌표계 기반 모델링 

 

2.3.2.1 VSD 좌표계 변환 행렬 

 

식 (2.45)은 영상분을 무시할때 다음과 같이 간략하게 표시된다. 

 
T T

T Ts s s s s s s

VSD DQ JK D Q J Kf f f f   =   f f f . (2.78) 

상 변수로부터 정지 VSD 좌표계 변환은 다음과 같다.  

 
6ph

s

VSD VSD=f T f . (2.79) 

이때 변환 행렬 TVSD는 아래와 같이 다시 정의된다. 

 
( ) ( )
( ) ( )

2 2 6

2 2 6

01

02
VSD





 
=  

− 

T T
T

T T
. (2.80) 

이때 역변환은 아래와 같다. 

 T

6ph 3 s

VSD VSD=f T f . (2.81) 

동기 VSD좌표계 변수는 변환 행렬 RVSD(-θr)을 이용하여 다음과 같이 

구할 수 있다. 

 ( )r s

VSD VSD r VSD−f R f . (2.82) 

이때 변환 행렬 RVSD(-θr)은 아래와 같이 다시 정의된다. 

 ( )
( )

( )
r

VSD r

r






 − 
− =  

− 

R 0
R

0 R
. (2.83) 

변환 행렬 RVSD(-θr)의 역행렬은 아래와 같다. 

 ( ) ( )
1

VSD r VSD r 
−

− =R R . (2.84) 

식 (2.73)과 (2.83)을 비교하면 DRF좌표계와 VSD좌표계의 회전 변환 

행렬이 동일함을 알 수 있다. 

한편, 이중 삼상 전동기에서 VSD좌표계와 DRF좌표계 사이의 변환 

행렬은 다음과 같다. 

 s s

VSD VD DRF=f T f . (2.85) 
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1

2
VD

 
=  

− 

I I
T

I I
. (2.86) 

변환 행렬 TVD 의 역행렬을 TDV라 할 때 TDV는 다음과 같다. 

 
DV

 
=  

− 

I I
T

I I
. (2.87) 

 

2.3.2.2 VSD 좌표계 자속 

 

동기 VSD 좌표계 자속은 다음과 같다. 

 
PM_

r r

VSD VSD VSD VSD= +λ L i λ . (2.88) 

위 수식에서 동기 인덕턴스 LVSD 는 다음과 같다. 

 

0 23 3

D DQ DJ DK

QD Q QJ QK

VSD

JD JQ J JK

KD KQ KJ K

p

ls

L L L L

L L L L

L L L L

L L L L

L L L

 
 
 
 
 
  

     
= + +     

     

L

I 0 I 0 I 0

0 0 0 0 0 0

 (2.89) 

영구 자석에 의한 자속 λPM_VSD 은 다음과 같다. 

 

( )  

( ) ( )

( ) ( )
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PM _ 1

6 1 6 1
1,3,5
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cos6 cos6
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.
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m r r

r r
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− +
=

=

   
   
   + +
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λ

 (2.90) 
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2.3.3 에너지 보존 법칙에 기반한 토크 방정식 

 

본 절에서는 이중 삼상 전동기의 토크식을 에너지 보존 법칙 기반으로 

DRF 좌표계와 VSD 좌표계 상에서 유도한다. 

에너지 보존 법칙에 의해 전동기에 전기적으로 입력되는 에너지는 

전동기의 손실분을 제외하고 전동기의 기계적 출력과 전동기 내부 

에너지 변화로 나타난다. 이를 수식으로 표현하면 다음과 같다 [38]. 

 in out mdE dE dW= + . (2.91) 

위 수식에서 Ein 은 전동기의 전기적 입력 에너지에서 손실을 제외한 

성분, Eout은 전동기의 기계적 출력, 그리고 Wm 은 내부에 저장된 자기 

에너지이다.  

전기적 입력과 기계적 출력은 다음 수식과 같다. 

 T T

in ABC ABC XYZ XYZdE d d= +i λ i λ . (2.92) 

 
out e rmdE T d= . (2.93) 

 

2.3.3.1 DRF 좌표계에서의 토크 

 

전기적 입력을 표현한 식 (2.92)는 DRF좌표계 변수로 다음과 같이 

표현된다. 

  
3

2

s T s

in DRF DRFdE d= i λ . (2.94) 

위 식에서 자속의 미소 변화분 𝑑𝛌𝐷𝑅𝐹
𝑠 는 아래와 같이 표현된다. 

 ( )  ( ) ( )s r r r

DRF DRF r DRF DRF r DRF DRF r DRFd d d d  = = +λ R λ R λ R λ . (2.95) 

이때 DRF좌표계 회전 변환 행렬의 미소 변화 dRDRF (θr)은 다음과 

같다. 
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( )
( )

( )

( )

( )

( ) .

r

DRF r

r

r

r

r

DRF DRF r r

d d

d

d











 

 
=  

 

 
=  
 

=

R 0
R

0 R

JR 0

0 JR

J R

 (2.96) 

위 식에서 JDRF 는 다음과 같이 정의된다. 

 
DRF

 
 
 

J 0
J

0 J
. (2.97) 

식 (2.94)과 (2.95)를 연립하면 전기적 입력은 동기 DRF좌표계 상에서 

다음과 같다. 

 

( )( ) ( ) ( )

( ) ( )
( )

( )

T

T

T

3

2

3

2

3
.

 

 

 
2

r r r

in DRF r DRF DRF r DRF DRF r DRF

rr r r

DRF DRF r DRF r DRF DRF r

r

r r r

DRF DRF DRF DRF r

dE d d

d d

d d

  


  





 = + 

  
= − +  

   

 = + 

R i R λ R λ

JR 0
i R R λ λ

0 JR

i λ J λ

 (2.98) 

한편, 동기 DRF자속 𝛌𝐷𝑅𝐹
𝑟 은 전류와 회전자 각도의 함수이므로, 미소 

변화분 𝑑𝛌𝐷𝑅𝐹
𝑟 을 다음 식 처럼 표현 할 수 있다. 

 
r r

r rDRF DRF
DRF DRF rr

DRF r

d d d


 
= +
 

λ λ
λ i

i
. (2.99) 

위 식에서 자속의 전류에 대한 편미분과 자속의 회전자 각에 따른 

편미분을 아래와 같이 각각 LDRFh 와 𝛄𝐷𝑅𝐹
𝑟 로 표현할 수 있다. 이때 LDRFh 

를 증분 인덕턴스라고 명명한다. 

 

1 1 1 1

1 1 2 2

1 1 1 1 1

1 1 2 2

2 2 2 2

1 1 2 2

2 2 2 2
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r r r r

d d d d
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d q d q

r r r r

q q q q d h

r r r r

d q d q

DRFh r r r r

d d d d

r r r r

d q d q

r r r r

q q q q

r r r r

d q d q

i i i i

L L

i i i i

i i i i

i i i i

   

   

   

   

    
 
    

    
 
    

=  
    
    
 
    
 
     

L

1 1 1 2 1 2

1 1 1 1 2 1 2

2 1 2 1 2 2 2

2 1 2 1 2 2 2

d q h d d h d q h

q d h q h q d h q q h

d d h d q h d h d q h

q d h q q h q d h q h

L L

L L L L

L L L L
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. (2.100) 
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 1 21 2
1 1 2 2

r rr r
q qr r r r rd d

DRF d q d q

r r r r

  
   

   

   
 =         

γ . (2.101) 

이때 전기적 입력은 다음과 같이 표현 된다.  

 

T

T

3

.

 

 

2

3

2

r r r

in DRF DRF DRF DRF r

r r r r

DRF DRFh DRF DRF r DRF DRF r

dE d d

d d d



 

 = + 

 = + + 

i λ J λ

i L i γ J λ

 (2.102) 

따라서 출력 에너지의 미소변화분은 다음과 같이 표현된다. 

 

T

T T

3

2

3

 

 
3

2 2

out in m

r r r r

DRF DRFh DRF DRF r DRF DRF r m

r r r r r

DRF DRF DRF DRF r DRF DRFh DRF m

e rm

dE dE dW

d d d dW

d d dW

T d

 





= −

 = + + − 

 
 = + + −  

 

=

i L i γ J λ

i γ J λ i L i

 (2.103) 

전동기의 극쌍수를 p라고 할 때 식 (2.103)을 기반으로 다음과 같은 

항등식을 얻을 수 있다. 

( )T T1 3 3
0

2 2

r r r r rm m
e DRF DRF DRF DRF r DRF DRFh DRFr

r DRF

W W
T d d

p




    
= + + − + −   

    
i γ J λ i L i

i
. 

  (2.104) 

위 식으로부터 출력 토크를 다음과 같이 표현할 수 있다.  

 T T3 3

2 2

r r r r m
e DRF DRF DRF DRF DRF

r

W
T p p p




= + −


i J λ i γ . (2.105) 

한편, 식 (2.104)에서 Wm의 전류에 대한 편미분은 다음과 같은 식을 

만족한다. 

 T3

2

rm
DRF DRFhr

DRF

W
=


i L

i
. (2.106) 

Wm 및 LDRFh가 전류 및 회전자 각도의 함수임을 주지하고, 식 (2.106)을 

전류에 대해 선적분 하면 전류 𝐢𝐷𝑅𝐹
𝑟  , 각도 θr에서의 Wm 을 아래 식과 

같이 나타낼 수 있다. 

 ( ) ( ) ( )
4

4 4 4

4

, , ,
r
DRFr m

m DRF r r m r

W
W d W  


= +


i

0
i i i 0

i
. (2.107) 
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위 식에서 i4 는 𝐢𝐷𝑅𝐹
𝑟 와 같은 차원을 가지는 적분 변수이며 

𝑊𝑚(𝟎4, 𝜃𝑟)은 0 전류 에서의 에너지로 적분 상수에 해당한다. 

식 (2.106)을 식 (2.107)에 대입하면 다음 식과 같이 나타난다. 

 ( ) ( ) ( )
4

T

4 4 4

3
, , ,

2

r
DRFr r

m DRF r DRF DRFh r m rW d W  = +
i

0
i i L i i 0 . (2.108) 

식 (2.100)의 LDRFh 정의를 생각하면 위 식은 부분 적분을 통하여 

다음과 같이 표현될 수 있다. 

 

( )
( )

( )

( ) ( ) ( )

4

4

4T

4 4

4

T

4 4 4

,3
, ,

2

3 3
, , ,

2 2

r
DRF

r
DRF

DRFh rr r

m DRF r DRF m r

r r

DRF DRFh DRF r DRFh r m r

W d W

d W


 

  


= +



= − +





i

0

i

0

λ i
i i i 0

i

i λ i λ i i 0

.(2.109) 

위 식을 각도 θr 에 대해 편미분 하면 다음과 같다. 
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2 2

,3 3
,
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= − +



 
= − +

  


= − +









i

0

i

0

i

0

i λ λ i i 0

0λ λ
i i i

0
i γ γ i i

 (2.110) 

위 식을 식 (2.105)에 대입하면 다음과 같다. 

 
( )

( )
4

1 2
.

4T

4 4

,3 3
,

2 2

r
DRF

e e
e cog

m rr r r

e DRF DRF DRF DRF r

r

T T T

W
T p p d p







= + −


i

0

0
i J λ γ i i

. (2.111) 

위의 토크 수식에서 Te1은 전류와 자속의 외적으로 일반적으로 알려진 

토크 성분이다. Te2 는 자속의 토크의 각도에 변화가 있을때만 존재하는 

성분이며 Te.cog 는 전류가 없을때도 발생하는 토크로써 일반적으로 코깅 

토크라고 한다 [39]. 

공간 고조파가 없는 이상적인 전동기의 경우 자속의 각도에 따른 

변화가 없기에 Te2를 무시할 수 있으며, 코깅 토크가 없을 때 Te.cog 항을 

무시할 수 있다. 이때의 토크를 인덕턴스와 영구자속에 의한 자속항을 

이용하여 다음과 같이 표현할 수 있다. 
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 ( ) ( ) ( )1 1 1 1 2 2 2 2 1 2

3

2

r r r r r r

e d q d q d q d q pm q qT p L L i i L L i i i i = − + − + +
 

. (2.112) 

 

2.3.3.2 VSD 좌표계에서의 토크 

 

전기적 입력을 표현한 식 (2.92)는 식 (2.81)의 좌표 변환 관계를 

이용하여 VSD좌표계 변수로 다음과 같이 표현된다. 

  3 s T s

in VSD VSDdE d= i λ . (2.113) 

위 식에서 자속의 미소 변화분 𝑑𝛌𝑉𝑆𝐷
𝑠 는 아래와 같이 표현된다. 

 ( )  ( ) ( )s r r r

VSD VSD r VSD VSD r VSD VSD r VSDd d d d  = = +λ R λ R λ R λ . (2.114) 

이때 VSD좌표계 회전 변환 행렬 RVSD (θr)와 DRF 좌표계의 회전 변환 

행렬 RDRF (θr)가 같으므로 RVSD (θr) 미소 변화 dRVSD (θr)은 다음과 같다. 

 ( ) ( ) .VSD r VSD VSD r rd d  =R J R  (2.115) 

이때 위 식에서 JVSD 는 식 (2.97)의 JDRF 와 같다. 

식 (2.113)과 (2.114)를 연립하면 전기적 입력은 동기 VSD 좌표계 

상에서 다음과 같다. 

 

( )( ) ( ) ( )

( ) ( )
( )
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T

T

T

3

3 .
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r r r

in VSD r VSD VSD r VSD VSD r VSD
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VSD VSD r DRF r VSD VSD r
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d d

  


  





 = + 

  
= − +  

   

 = + 

R i R λ R λ

JR 0
i R R λ λ

0 JR

i λ J λ

 (2.116) 

한편, 동기 VSD 자속 𝛌𝑉𝑆𝐷
𝑟 은 전류와 회전자 각도의 함수이므로, 미소 

변화분 𝑑𝛌𝑉𝑆𝐷
𝑟 을 다음 식 처럼 표현 할 수 있다. 

 
r r

r rVSD VSD
VSD VSD rr

VSD r

d d d


 
= +
 

λ λ
λ i

i
. (2.117) 

위 식에서 자속의 전류에 대한 편미분과 자속의 회전자 각에 따른 

편미분을 아래와 같이 각각 LVSDh 와 𝛄𝑉𝑆𝐷
𝑟 로 표현할 수 있다. 이때 LVSDh 

를 증분 인덕턴스라고 명명한다. 
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L
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. (2.118) 

 

r rr r
Qr r r r rJD K

VSD D Q J K

r r r r

  
   

   

   
 =         

γ . (2.119) 

위 변수들로 식 (2.102)부터 식 (2.110)을 반복하면 토크는 아래 식과 

같이 VSD 좌표계 변수로 표현된다. 

 ( )
( )

4

1
2

.

4T

4 4

,
3 3 ,

r
VSD

e
e

e cog

m rr r r

e VSD VSD VSD VSD r

rT
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T

W
T p p d p







= + −


i

0

0
i J λ γ i i

. (2.120) 

이상적인 전동기의 토크를 식 (2.88)의 인덕턴스와 영구자속에 의한 

자속을 이용하여 다음과 같이 표현할 수 있다. 

 

( ) ( )

T3

3

r r

e VSD VSD VSD

r r r r r

D Q D Q J K J K PM Q

T p

p L L i i L L i i i

=

 = − + − +
 

i J λ
. (2.121) 

한편, 식 (2.64)의 이상적인 VSD 인덕턴스에서 LJ와 Lk가 누설 

인덕턴스로 같음을 확인하였다. 이로 인해 차분 성분 전류는 토크에 

기여하지 않는다고 알려져있다 [36,37,40] . 

  



 

44 

 

 

 

본 절에서는 실제 이중 삼상 전동기의 자속, 토크 특성을 유한 요소 

해석(Finite Element Analysis, FEA)을 통해 구한다. 이를 통해 앞선 절에서 

설명한 이상적인 이중 삼상 전동기에 비해 실제 전동기에서 발생하는 

비이상적, 비선형적 특성에 대해 알아본다. 특히 회전자 위치에 따른 

자속 및 토크 변화를 중점으로 본 연구의 주제인 고조파 전류 제어의 

필요성에 대해 설명한다. 

 

전동기의 실제 특성을 분석하기 위해 그림 2-4와 같은 형태의 이중 

삼상 전동기를 대상으로 FEA를 수행하였다. 각도별, 전류별 전동기의 

자속 및 토크를 해석하기 위해 동기 VSD 좌표계 전류 𝑖𝐷
𝑟 , 𝑖𝑄

𝑟 , 𝑖𝐽
𝑟, 𝑖𝐾

𝑟   및 

전동기의 회전자 위치 θr 을 아래 표의 범위 내에서 변경하였다. 이때 

운전 조건의 총 개수는 8,895,852개 이다. 

 

표 2-2 유한 요소 해석 운전점 조건 

 

  

변수 시작 끝 간격 개수(개) 

𝑖𝐷
𝑟  -40 A 40 A 2 A 41 

𝑖𝑄
𝑟  -40 A 40 A 2 A 41 

𝑖𝐽
𝑟 -20 A 20 A 2 A 21 

𝑖𝐾
𝑟  -20 A 20 A 2 A 21 

θr 0◦ 55◦ 5◦ 12 
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2.4.1 대상 전동기의 동기 VSD좌표계 자속 및 인덕턴스 

 

본 절에서는 대상 전동기의 운전점에 따른 자속을 나타내고, 이를 

이용해 인덕턴스 및 영구 자석에 의한 자속을 구한다. 또한 인덕턴스와 

자속의 평균 및 고조파 특성이 2.3절에서 살펴본 이론적인 형태와 

일치하는지 살펴본다.  

 

2.4.1.1 평균 자속 

 

아래  그림 2-8은 DQ전류, 𝑖𝐷
𝑟  , 𝑖𝑄

𝑟 가 0 A일 때 JK전류, 𝑖𝐽
𝑟 , 𝑖𝐾

𝑟 에 따른 

동기 VSD 좌표계 자속을 보여준다. 이때 VSD 좌표계 자속은 회전자 

위치에 따른 평균값이다. 

그림에서 자속 𝜆𝐷
𝑟  , 𝜆𝑄

𝑟 이 전류 𝑖𝐽
𝑟 , 𝑖𝐾

𝑟 에 따라 거의 변하지 않음을 

확인할 수 있다. 이는 앞선 절에서 설명한 VSD 좌표계에서 𝜆𝐷
𝑟 , 𝜆𝑄

𝑟 과 

𝜆𝐽
𝑟, 𝜆𝐾

𝑟이 서로 독립인 것에 부합하는 현상이다. 

한편, 𝜆𝐽
𝑟 , 𝜆𝐾

𝑟은 𝑖𝐽
𝑟, 𝑖𝐾

𝑟가 변화할 때 그 값이 변화함을 알 수 있다. 이는 각 

축의 자기 인덕턴스 LJ, LK 에 의한 효과이며 이때 상호 간섭 인덕턴스는 

무시할만한 수준임을 알 수 있다.  

다만 그림으로부터 자속의 전류에 대한 변화율, 즉 자기 인덕턴스 LJ, 

LK 가 서로 다름을 알 수 있다. 앞선 절에서는 LJ, LK 가 고정자 권선의 

누설 인덕턴스로 그 값이 작으며 서로 일치한다고 하였다. 하지만 이는 

이상적인 전동기에서 성립하며, 고정자와 회전자의 형상, 고정자 권선의 

분포 등의 비 이상적인 조건을 고려하였을 때 실제 전동기에서는 LJ, 

LK축 인덕턴스가 다름을 알 수 있다. 
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그림 2-8. 𝒊𝑫
𝒓 , 𝒊𝑸

𝒓  가 0 A일 때의 동기 VSD 좌표계 자속 𝝀𝑫
𝒓 , 𝝀𝑸

𝒓 , 𝝀𝑱
𝒓, 𝝀𝑲

𝒓  

 

아래 그림 2-9은 𝑖𝐽
𝑟 , 𝑖𝐾

𝑟 가 0 A일 때 𝑖𝐷
𝑟  , 𝑖𝑄

𝑟 에 따른 동기 VSD 좌표계 

자속을 보여준다. 이때 VSD 좌표계 자속은 회전자 위치에 따른 

평균값이다. 그림에서 흰색 점선은 정격 전류를 의미하며, 빨간 선은 

단위 전류당 최소 동손 (Maximum Torque per Ampere, MTPA) 운전점을 

나타낸다. 𝜆𝐽
𝑟, 𝜆𝐾

𝑟은 그 크기가 0인데, 이는 𝑖𝐽
𝑟, 𝑖𝐾

𝑟  가 0이기 때문이다. 

그림으로부터 평균 𝜆𝐽
𝑟, 𝜆𝐾

𝑟는 𝑖𝐷
𝑟 , 𝑖𝑄

𝑟변화에 대해 독립임을 알 수 있다. 
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Rated 

current

MTPA
 

그림 2-9. 𝒊𝑱
𝒓, 𝒊𝑲

𝒓가 0일 때의 동기 VSD 좌표계 자속 𝝀𝑫
𝒓 , 𝝀𝑸

𝒓 , 𝝀𝑱
𝒓, 𝝀𝑲

𝒓  

 

2.4.1.2 평균 증분 인덕턴스 

 

아래 그림은 2.3.3절에서 정의한 식 (2.118)의 증분 인덕턴스 LVSDh 중 

자기 증분 인덕턴스, LDh, LQh, LJh, LKh의 𝑖𝐷
𝑟 , 𝑖𝑄

𝑟 에 따른 변화를 보여준다. 

이때 𝑖𝐽
𝑟, 𝑖𝐾

𝑟는 0으로 고정하였다. 
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Rated current

MTPA

 

그림 2-10. 𝒊𝑱
𝒓, 𝒊𝑲

𝒓가 0일 때의 동기 VSD 좌표계 증분 인덕턴스 

 

위 그림으로 부터 𝑖𝐷
𝑟 , 𝑖𝑄

𝑟 의 크기가 원점으로부터 좌 상단 방향으로 

MTPA 운전점을 따라 증가할 때 DQ축 자기 증분 인덕턴스, LDh, LQh가 

변화하며, 이는 일반적인 3상 전동기에서 전류 증가에 따른 자기 

포화도(level of magnetic saturation) 변화로 설명된다. 

한편, 위 그림에서 𝑖𝐷
𝑟 , 𝑖𝑄

𝑟 에 따라 LJh, LKh또한 변화하며, 이는 앞선 

절에서 설명한 DQ축과 JK축 사이의 상호 간섭이 없다는 설명에 

대치된다. LJh, LKh의 운전점에 따른 변화의 원인은 LDh, LQh 의 변화와 

마찬가지로 전류 증가에 따른 자기 포화도 변화로 설명할 수 있다 [34]. 

또한 JK축 전류 제어기를 플랜트가 부하의 크기에 따라 변화함을 

고려해서 구성해야함을 알 수 있다. 
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2.4.1.3 각도에 따른 고조파 영구 자석 자속 

 

아래 그림 2-11과 그림 2-12는 𝑖𝐷
𝑟 , 𝑖𝑄

𝑟 , 𝑖𝐽
𝑟, 𝑖𝐾

𝑟 를 전부 0으로 두었을때의 

회전자 각도에 따른 동기 VSD좌표계 자속을 보여준다. 이때 모든 

전류가 0이므로 동기 VSD좌표계 자속 중 영구 자석에 의한 자속 성분만 

확인할 수 있다. 

아래 그림 2-11은 𝜆𝐷
𝑟 , 𝜆𝑄

𝑟 을 보여준다. 이때 왼쪽 그림에서 맥동 

성분만을 보여주기 위해 𝜆𝐷
𝑟 은 영구 자석에 의한 자속의 평균값을 뺀 

값을 도시하였다. 오른쪽 그림은 𝜆𝐷
𝑟 , 𝜆𝑄

𝑟 의 푸리에 변환(Fast Fourier 

Transform, FFT)을 통한 주파수 분석 결과를 보여준다. 이를 통해 맥동 

성분은 12고조파 성분으로 구성되어 있음을 알 수 있으며 이는 앞선 

절에서 분석한 수식 (2.90)과 일치한다. 

 

그림 2-11. 각도에 따른 DQ 좌표계 영구 자석 자속 

 

아래 그림 2-12는 𝜆𝐽
𝑟, 𝜆𝐾

𝑟 을 보여준다. 왼쪽 그림은 𝜆𝐽
𝑟, 𝜆𝐾

𝑟 의 각도에 따른 

변화를 보여주며 오른쪽 그림은 자속의 주파수 분석 결과를 보여준다. 

주파수 분석 결과를 통해 𝜆𝐽
𝑟, 𝜆𝐾

𝑟 의 평균값은 0이고 6고조파, 18고조파 등 

6의 홀수배 고조파 성분으로 구성되어 있음을 알 수 있다. 이는 앞선 

절에서 분석한 수식 (2.90)의 결과와 일치한다. 
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그림 2-12. 각도에 따른 JK 좌표계 영구 자석 자속 

 

아래 그림 2-13은 그림 2-12에서 살펴본 𝜆𝐽
𝑟, 𝜆𝐾

𝑟 를 출력 토크별로 

보여준다. 토크가 0, 10, 20 N∙m로 증가할 때 𝑖𝐷
𝑟 , 𝑖𝑄

𝑟 는 MTPA곡선을 따라 

증가하며 𝑖𝐽
𝑟, 𝑖𝐾

𝑟 은 0으로 설정하였다. 이때 토크가 0 N∙m인 경우의 

𝜆𝐽
𝑟, 𝜆𝐾

𝑟자속은 그림 2-12와 동일하다. 

λJ
r

λK
r

 

그림 2-13. 부하에 따른 𝝀𝑱
𝒓, 𝝀𝑲

𝒓의 고조파 특성 

 

위 그림에서 토크, 즉 𝑖𝐷
𝑟 , 𝑖𝑄

𝑟 의 변화에 관계 없이 𝜆𝐽
𝑟 , 𝜆𝐾

𝑟 의 평균값이 

0으로 유지됨을 알 수 있다. 이때 평균 값의 유지는 그림 2-9에서도 

확인할 수 있었다. 

평균값과 달리 맥동의 크기는 𝑖𝐷
𝑟 , 𝑖𝑄

𝑟 에 따라 변화한다. 이때 𝑖𝐽
𝑟, 𝑖𝐾

𝑟 은 

0으로 유지되고 있으므로 이는 𝜆𝐽
𝑟 , 𝜆𝐾

𝑟 의 고조파 특성이 𝑖𝐷
𝑟 , 𝑖𝑄

𝑟 에 의해 

변화함을 의미한다. 이를 통해 이상적인 경우와 달리 실제 전동기에서는 

JK평면과 DQ평면 자속간에 상호 결합 성분에 각도 평균 성분은 없지만 

고조파 성분이 존재함을 알 수 있다.  
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이렇게 부하에 따라 변화하는 𝜆𝐽
𝑟, 𝜆𝐾

𝑟 은 𝑖𝐽
𝑟, 𝑖𝐾

𝑟 를 제어하는데 있어 

외란으로 작용한다. 따라서 𝑖𝐽
𝑟, 𝑖𝐾

𝑟 제어시 이와 같은 외란의 변화를 

고려하여 동특성을 설정해야 한다. 
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2.4.1.4 각도에 따른 증분 인덕턴스 

 

그림 2-14. 부하에 따른 LDh, LQh 

 

위 그림 2-14는 여러 토크 조건에서의 LDh, LQh를 보여준다. 그림 

2-13에서와 마찬가지로 𝑖𝐽
𝑟, 𝑖𝐾

𝑟은 0으로 유지하였으며 토크에 따라 𝑖𝐷
𝑟 , 𝑖𝑄

𝑟가 

MTPA곡선을 따라 증가한다. 모든 부하에서 증분 인덕턴스에 12 고조파 

성분이 포함됨을 알 수 있다. 또한 부하가 증가할수록 LDh, LQh 의 차이, 
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즉 돌극비가 줄어듬을 알 수 있다. 

 

그림 2-15. 부하에 따른 LJh, LKh 

 

위 그림 2-15은 여러 토크 조건에서의 LJh, LKh를 보여준다. 그림 

2-14에서와 마찬가지로 𝑖𝐽
𝑟, 𝑖𝐾

𝑟은 0으로 유지하였으며 토크에 따라 𝑖𝐷
𝑟 , 𝑖𝑄

𝑟가 

MTPA곡선을 따라 증가한다. 모든 부하에서 증분 인덕턴스에 12 고조파 

성분이 포함됨을 알 수 있다. 따라서 𝑖𝐽
𝑟, 𝑖𝐾

𝑟 의 고조파 성분에는 
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2.4.1.3에서 설명한 자속에 의한 6고조파 전류 뿐만 아니라 증분 

인덕턴스에 의한 12 고조파 성분 또한 포함될 것을 알 수 있다. 

한편, 인덕턴스의 평균값이 부하에 따라 변화함을 알 수 있다. 이는 

그림 2-10에서 설명한 JK축 평균 증분 인덕턴스의 변화와 동일한 

현상이며 이로 인해 부하가 증가할수록 LJh와 LKh의 차이가 줄어든다. 

하지만 이러한 변화는 전동기의 형상 및 코어의 물성에 의한 것으로 

일반적으로 성립한다고 할 수는 없다.  
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2.4.2 대상 전동기의 토크  

 

앞선 2.3.3절에서 설명한 바와 같이 이중 삼상 전동기의 토크를 VSD 

좌표계 변수로 표현한 식은 아래와 같다. 

 ( ) ( )
4

1
2

T

4 4 .3 3 ,
r
VSD

e
e

r r r

e VSD VSD VSD VSD r e cog r

T
T

T p p d T = + +
i

0
i J λ γ i i . (2.122) 

위 식은 토크는 각도 및 평균 전류, 𝑖𝐷
𝑟 , 𝑖𝑄

𝑟 뿐만 아니라 차분 전류, 

𝑖𝐽
𝑟, 𝑖𝐾

𝑟 에 따라 변할 수 있음을 나타낸다. 따라서 본 절에서는 일반 삼상 

전동기에 비해 추가된 차분 전류 성분이 토크에 미치는 영향에 대해 

알아본다. 

 

그림 2-16. 𝒊𝑱
𝒓, 𝒊𝑲

𝒓  에 따른 평균 토크 변화 

위 등고선도는 이중 삼상 전동기의 FEA 해석 결과상의 토크를 DQ 
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전류 평면 상에서 도시한다. 이때 차분 전류 𝑖𝐽
𝑟, 𝑖𝐾

𝑟 를 -10 A에서 10A 

범위를 10 A 간격으로 변동시켰으며 총 9가지 𝑖𝐽
𝑟, 𝑖𝐾

𝑟   조합에 따른 토크를 

보여준다. 또한 토크는 회전자 위치에 따른 평균값을 도시하였다. 

9개의 등고선도중 제목이 Te 로 되어 있는 가운데 그림은 차분 전류가 

0 A일 때 DQ평면 상의 토크를 보여준다. 이외의 등고선도는 해당 𝑖𝐽
𝑟, 𝑖𝐾

𝑟  

전류에서의 토크와 차분 전류가 0일 때의 토크의 차이를 보여준다. 

위 그림으로부터 정격 전류, 20 Arms 대비 20% 이상 크기의 차분 전류 

𝑖𝐽
𝑟, 𝑖𝐾

𝑟가 인가됨에도 평균 토크는 거의 차이가 없음을 알 수 있다. 

 

그림 2-17. 회전자 각도 0◦에서 𝒊𝑱
𝒓, 𝒊𝑲

𝒓  에 따른 토크 변화 

 

위 그림은 회전자 각 θr = 0◦에서의 토크를 그림 2-16과 같은 방법으로 

도시한 결과이다. 평균 토크의 경우와 달리 차분 전류가 인가됨에 따라 
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토크가 변화함을 알 수 있다. 즉, 차분 전류가 발생하면 평균 토크에는 

영향이 없지만 토크 맥동이 발생할 수 있음을 시사한다. 즉, 지금까지의 

연구들에서 이중 삼상 전동기의 장점으로 알려졌던 6고조파 토크 맥동 

저감 효과는 실제 전동기의 형상과 코어의 포화를 고려하였을 때 항상 

나타난다고 할 수 없다. 

아래 그림은 차분 전류의 크기가 1 A일 때 회전자 각 θr = 0◦에서의 

토크를 보여준다. 

 

그림 2-18. 회전자 각도 0◦에서 𝒊𝑱
𝒓, 𝒊𝑲

𝒓  에 따른 토크 변화 

 

 

차분 전류의 크기가 작아짐에 따라 차분 전류가 토크에 미치는 영향이 

줄어들며, 이중 삼상 전동기의 장점인 6고조파 토크 맥동 저감을 



 

58 

 

위해서는 차분 전류 제어가 필요함을 알 수 있다 
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본 절에서는 VSD 좌표계 상의 이중 삼상 전동기의 토크 수식을 

통하여 토크 맥동 및 이를 저감하기 위한 전류 지령에 대해 설명한다. 

전동기의 토크 맥동은 전동기의 출력 토크가 전류 뿐만 아니라 회전자 

위치 θr 에 대한 함수이기 때문에 발생한다. 따라서 모든 회전자 위치 θr 

에 대해 원하는 지령 토크를 출력하는 전류를 전동기에 인가한다면 토크 

맥동을 상쇄시킬 수 있다. 

r

Qi

r

Di

θr1

θr2

θr3

 

그림 2-19. 각도에 따른 등 토크 곡선 모식도 

 

위 회전자 각도가 θr1, θr2, θr3 일 때 임의의 토크 Te.ref 를 출력하는 

등토크 곡선을 전류 평면 상에서 모식화 하여 보여준다. 이때 가로축은 

동기 VSD좌표계 D축, 세로축은 동기 VSD 좌표계 Q축 이라고 하자. 

회전자 위치가 θr1, θr2, θr3 로 변화할 때 전류 지령을 각각 검은색, 

빨간색, 파란색 곡선 위의 점을 선택한다면 토크 맥동이 발생하지 

않는다. 즉, 각도 변화에 따른 토크 맥동을 억제할 수 있는 전류 지령은 

무수히 많은 조합이 가능하다. 

여러 조합 중, 각 회전자 위치에서의 등 토크 곡선과 원의 접선, 즉  

MTPA 운전점을 선택하여 각도에 따라 전류 지령을 바꾸는 운전을 순시 

최소 동손 운전이라고 지칭(Instantenously Maximum torque per Ampere, 

IMTPA) 한다 [39] . 

선행연구 [39] 에서는 각 회전자 위치마다의 MTPA 운전점을 구하기 

위해 토크 오차와 전류 크기에 관한 최적화 문제를 라그랑지안 함수를 

도입하여 해결한다.  
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주어진 회전자 위치 θr에 대해 이중 삼상 전동기에서의 MTPA 

운전점을 구하는 최적화 문제를 아래 식과 같이 표현할 수 있다. 이때 

문제를 해결하기 위해서 4차원 공간 상의 최적 운점점을 찾아야 한다.  

 min 
r T r

VSD VSDi i , 

 subject to ( )*

r

r

e e VSDT T


= i . (2.123) 

한편, 앞 절에서 보인 바와 같이, 실제 전동기에서 𝑖𝐽
𝑟 , 𝑖𝐾

𝑟 가 평균 

토크에 미치는 영향은 거의 없다. 회전자 위치에 따른 토크에서도 그림 

2-18에서와 같이 𝑖𝐽
𝑟 , 𝑖𝐾

𝑟 가 1 A 인 경우를 살펴본 바, 차분 성분 전류 

크기가 작을 때 토크의 변화는 미미하다.  

따라서 본 연구에서는 𝑖𝐽
𝑟 , 𝑖𝐾

𝑟 를 0로 가정하여 최적화 문제의 차원을 

낮춘다. 이때 𝑖𝐽
𝑟 , 𝑖𝐾

𝑟가 0이 아닌 공간에서 식 (2.123)의 최적해가 존재 할 

수 있다. 다만, 𝑖𝐽
𝑟 , 𝑖𝐾

𝑟 의 크기를 증가시키며 동손을 증가할 때 얻을 수 

있는 토크의 변화는 미미하기에 𝑖𝐽
𝑟 , 𝑖𝐾

𝑟를 0으로 가정하였을 때 구한 해를 

준최적해라 가정한다. 

이때 주어진 회전자 위치 θr 및 𝑖𝐽
𝑟 , 𝑖𝐾

𝑟에 대해 이중 삼상 전동기에서의 

MTPA 운전점을 구하는 최적화 문제를 아래 식과 같이 표현할 수 있다. 

 min 
r T r

DQ DQi i , 

 subject to ( )*

, r
r JK

r

e e DQT T


=
i

i . (2.124) 

위의 최적화 문제는 라그랑지안 보조 변수 ν를 도입하여 아래 식과 

같이 라그랑지안 함수로 표현할 수 있다. 

 

( )( )

( )

 ( )

4 1

2 1

*

,

T

*

4 4 .

*

2 2 1 2 .

( , )

3 3

3 3 ,

r
r JK

r
VSD

r
DQ

r r T r r

DQ DQ DQ e DQ e

r r

r T r rDQ DQ

DQ DQ VSD e cog er r

JK JK

r T r r r r

DQ DQ DQ DQ VSD e cog e

T T

p p d T T

p p d T T


 










= + −

    
 = + + + −   
     

 
= + + + − 

 





i

i

0

i

0

i i i i

i Jλ
i i γ i i

i Jλ

i i i Jλ γ i 0 i

.(2.125) 

식 (2.111)의 VSD 좌표계 토크 수식을 참고할 때 라그랑지안 함수를 

최소하 하는 Karush-Kuhn-Tucker (KKT) 조건은 다음 수식과 같다. 
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 ( )

 ( )
2 1

T

*

2 2 1 2 .

3 1

( , )

2 3

3 3 ,
r
DQ

r

DQ r

DQ

r r T r r

DQ DQ DQh DQ DQ

r r r

DQ DQ VSD e cog e

p

p p d T T











  
 =  

   

 + − +
 =
 

+ + −  

=


i

0

i
i

i Jλ L Ji γ

i Jλ γ i 0 i

0

. (2.126) 

𝐢𝐷𝑄
𝑟 를 외적하여 보조 변수 ν를 소거하면 MTPA 운전점은 다음과 같은 

식을 만족한다. 

 T T T 0r r r r r r

DQ DQ DQ DQh DQ DQ DQ+ + =λ i i JL Ji γ Ji . (2.127) 

 

 

그림 2-20. 각도에 따른 대상 전동기의 MTPA 곡선 및 20 N∙m IMTPA 궤적 

 

위 그림은 회전자 위치에 따라 식 (2.127)을 만족하는 전류 궤적을 

빨간색 선으로 보여준다. 각 회전자 위치에서 MTPA선은 등토크 곡선과 

원의 접점을 이은 선의 형태임을 알 수 있다. 

토크 지령이 20 N∙m일 때를 예시로 들어보자. 그림에서 하얀색 원은 

각 회전자 위치에서 MTPA선과 20 N∙m 등 토크 곡선의 교점을 표시한다. 
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여러 각도의 하얀색 원, 즉 지령 토크에 대한 MTPA 점을 이은 지령 

궤적이 하얀색 타원 형태로 나타나며, 이를 IMTPA 궤적이라 한다. 이때 

회전자 위치가 변함에 따라 IMTPA 궤적 상의 전류 지령을 합성하게 

되면 토크 맥동이 없이 지령 토크를 합성할 수 있다. 

아래 그림 2-21은 토크별 IMTPA 궤적을 보여준다. 그림에서 토크 

크기에 따라 궤적의 형태가 비 선형적으로 변화함을 알 수 있다. 

0 N∙m

10 N∙m

20 N∙m

 

그림 2-21. 토크 별 IMTPA 궤적 

 

위 그림의 궤적 D축 Q축 값을 각도에 따라 도시하면 아래 그림 

2-22와 같다. 이때 위쪽 그림은 각도에 따른 𝑖𝐷
𝑟   𝑖𝑄

𝑟   지령, 아래 그림은 

지령의 FFT 결과이다. 
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0 N∙m

10 N∙m

20 N∙m

 

 

그림 2-22. 대상 전동기의 IMTPA 전류 지령 및 주파수 분석 결과 

 

그림으로부터 IMTPA 전류 지령은 DC, 12, 24 고조파 성분으로 이루어 

져 있음을 알 수 있다. 이는 앞선 절에서 설명한 바와 같이 이중 삼상 

전동기의 토크 맥동이 12의 짝수 배수 고조파로 이루어져 있기 때문이다. 

따라서 12, 24 고조파 전류를 합성한다면 대상 전동기에서 토크 맥동을 

상쇄할 수 있다. 다만, 24 고조파의 경우 전동기의 속도가 증가함에 따라 

그 주파수가 급격히 증가하며, 전압 합성에 사용되는 PWM 인버터가 

제한된 스위칭 주파수를 가지기 때문에 토크 맥동 제어가 어렵다. 

따라서 본 연구에서는 토크 맥동 저감을 위해 동기 VSD좌표계에서 

기본파 및 12고조파로 이루어진 DQ축 전류 제어기를 제안한다. 
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제 3장 고조파 전류 제어에 관한 기존 연구 

Equation Chapter 3 Section 1 

2장에서 이중 삼상 전동기의 고조파 전류 제어의 필요성에 대해 

알아보았다. 본 장에서는 기존에 연구된 고조파 전류 제어기의 일반적 

형태와 이중 삼상 전동기에 적용된 형태, 그리고 기존 연구에서 적용한 

전류 제어기의 한계에 대해 설명한다. 

 

 

 

공진 제어기(Resonant controller, RC)는 뛰어난 정상 상태 성능과 주파수 

선택 능력으로 계통 연계, 전동기 제어등의 응용 분야에서 고조파 

제어에 널리 사용된다 [41]. 

제어 대상 주파수가 ω, 이득이 K인 공진 제어기를 연속 시간 주파수 

영역(s-domain)상에서 표현하면 다음과 같다. 

 
2 2

s

s

s
K

s 
=

+

y

x
. (3.1) 

이때 xs 와 ys 는 정지 좌표계 상에서 표현된 복소 벡터이다. 

아래 그림은 제어 대상 주파수가 ω 가 100 Hz일 때 식 (3.1)로 표시된 

전달함수의 정지좌표계 에서의 주파수 응답을 보여준다. 

 

그림 3-1. 정지 좌표계에서 본 공진 제어기 주파수 응답 
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그림으로부터 공진 제어기는 ω 크기를 갖는 양의 주파수(정상분)와 

음의 주파수(역상분) 모두에서 무한대 이득을 가지는 것을 알 수 있다. 

무한대의 개루프 이득은 정상 상태에서 오차가 0임을 의미하며, 공진 

제어기는 정상분과 역상분 주파수 성분의 오차를 모두 제어할 수 있다. 

하나의 제어기로 두 성분을 제어하는 장점 때문에 이중 삼상 전동기의 

차분 성분 좌표계 6고조파 전류 제어에 공진 제어기를 적용하는 연구가 

활발히 이루어져 왔다. 선행연구 [17,18,24,25]에서는 이중 삼상 전동기의 

차분 성분 좌표계에 발생하는 6고조파 전류 억제를 위해 일반적인 

형태의 공진 제어기를 적용하였으며 [19,20]에서는 상 전류의 최대치를 

감소 시키기 위해 추가적인 6고조파를 주입하는 데에 공진 제어기를 

적용하였다.  

한편 식 (3.1)의 공진 제어기는 실제 구현시 아래 그림과 같이 두 개의 

적분기를 이용하여 구현된다. 이때 두 개의 적분기로 구성되므로 해당 

구조를 second order generalized integrator(SOGI) 라고 부른다. 

y
sx

s

s

1

s

1

+-

ω
2

K

 

그림 3-2. SOGI를 이용한 공진 제어기 구현 

 

SOGI를 이용한 공진 제어기를 이산 시간 영역에서 구현시 적분기의 

형태 및 적절한 시지연 보상이 필요하다. 선행연구 [21,22]에서는 이중 

삼상 전동기에 공진 제어기를 적용할 때 발생할 수 있는 이산화 오류에 

대해 설명하며, 선행연구 [42,43] 에서는 고정된 주파수를 가지는 계통 

연계 컨버터에 적용 가능한 이산화 오류를 보상하는 이득 설정법에 

관하여 설명한다. 

한편 식 (3.1)의 공진 제어기 전달함수는 복소수 j를 이용하여 아래와 

같이 표현할 수 있다. 
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1 1

2

s

s

K

s j s j 

 
= + 

− + 

y

x
. (3.2) 

위의 전달 함수는 두 개의 전달함수로 구성되어 있으며 실제 구현시 

아래 그림과 같이 구현된다. 이때 각각의 전달함수가 하나의 적분기로 

구성되므로 해당 구조를 reduced order generalized integrator(ROGI) 라고 

부른다. 

s

1
++

 jω

s

1
++

-jω

++ K/2x
s

y
s

 

그림 3-3. ROGI를 이용한 공진 제어기 구현 

ROGI는 그 특성상 하나의 전달함수가 하나의 주파수 대역을 제어하게 

된다. 따라서 이산 시간 구현시 제어 시지연으로 인한 위상 보상을 

SOGI에 비해 쉽게 할 수 있다는 장점이 있다.  

선행연구 [44,45]에서는 ROGI를 이용한 전류 제어시 적절한 이산화 

방법 및 제어기 이득에 관하여 연구하였으며, [46]에서는 좌표계에 따른 

ROGI를 이용한 공진 제어기의 과도 상태 성능에 관해 연구하였다.  

하지만 공진 제어기는 그 특성상 과도 응답, 제어 대역폭을 조절할 수 

없으며 제어 대상 플랜트에 따라 그 특성이 정해지므로 속도 및 

제정수가 변화하는 전동기에 적용시 동특성이 떨어지는 문제가 있다 

[26]. 

아래 그림 3-4는 연속 시간 영역에서의 전동기 전류 제어 블록 

다이어그램을 보여준다. 이때 전동기의 저항을 R, 인덕턴스를 L로 

표현하였으며 그 값은 각각 80 mΩ, 120 μH이다. 돌극성은 없으며, 영구 

자석에 의한 자속은 무시하였다. 



 

67 

 

idq
r*

s

1
++

 j6ω

s

1
+-

j6ω

++

idq
r

+- Kp

Ki

++

 jω

s

1

Kr

Kr

( )

1

R s j L+ +

idq
r

++

+

vdq
r

 

그림 3-4. 동기좌표계 기본파 및 6고조파 전류 제어 블록도 

 

그림에서 idq
r* idq

r vdq
r 은 각각 동기좌표계 전류 지령, 전류 및 전압을 

나타내며 ejθr 은 동기 좌표계에서 정지 좌표계로의 회전 변환을 

의미한다. 기본파 전류 제어기로 참고문헌 [47]의 복소 벡터 방식 비례 

적분(Proportional Integral, PI) 제어기를 사용하였으며 6고조파 공진 

제어기는 ROGI의 형태로 구현하였다. 비례, 적분 및 공진 제어기 이득은 

아래 식과 같이 설정하였다. 

 

p cc

i cc

r cc

K L

K R

K R







=

=

=

. (3.3) 

위 제어기는 비례 적분 제어기 및 공진 제어기의 조합이므로 PIR 

제어기라고 불린다. PIR제어기 개루프 전달함수 H(s)는 다음과 같다. 
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아래 그림은 기본파 주파수 ω가 100 Hz, 제어기 대역폭 ωcc가 100 Hz 

일 때 개루프 응답을 동기좌표계에서 나타낸다. 
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그림 3-5. 식 (3.3)의 이득을 사용하는 PIR 제어기 개루프 응답 

 

위 그림에서 PI 제어기가 0 Hz 부근의 개루프 이득을, 공진 제어기가 

정상분 6고조파, 역상분 6고조파 부근의 개루프 이득을 매우 크게 

만들어, 정상 상태 전류 오차를 없앨 수 있음을 알 수 있다. 

한편, 위 주파수 응답에서 6고조파 주파수에서 위상 여유가 약 10도 

정도로 부족함을 알 수 있다. 부족한 위상 여유는 진동적인 제어 응답을 

야기하며 이를 모의 실험을 통해 확인한 결과는 아래 그림과 같다.  

 

그림 3-6. 식 (3.3)의 이득을 사용하는 PIR 제어기 모의 실험 결과 
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d축, q축 전류지령이 각각 0.1초, 0.3초에 0A에서 -1, 1A로 계단적으로 

변화하며 0.5초에 6고조파 외란이 인가되었다. 

계단 형태의 지령이 인가될 때 전류에 진동적인 응답이 약 50ms동안 

지속된다. 또한 q축전류 지령이 변화할 때 d축 전류에 진동적인 응답이 

나타나며, 이는 기본파 전류 제어기에 공진 제어기를 추가 함으로써 

전동기의 극점 상쇄가 정확히 이루어 지지 않기 때문이다. 한편, 0.5초에 

인가된 고조파 외란에 대해 약 0.2초 후 정상 상태에 도달하는 것을 알 

수 있다. 이는 1차 응답 시스템 기준 약 4 Hz의 제어 대역폭과 동일하며, 

빠른 동특성을 요구하는 전동기 제어에 부적합하다. 

이처럼 공진 제어기는 그 구현의 간편성과 정상 상태 성능으로 계통 

연계 컨버터 등에 널리 사용되지만 제어 대상에 따라 과도 응답이 

달라지기 때문에 속도를 포함한 전동기 제정수가 빠르게 변화하는 이중 

삼상 전동기의 고조파 전류 제어에는 동특성과 제어 안정도 측면에서 

적합한 제어 성능을 제공하기 어렵다. 
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앞 절에서 설명한 공진 제어기 대신 다중 동기 좌표계(Multi 

Synchronous Reference Frame, MSRF)기반의 고조파 전류 제어기에 대해 

많은 연구가 이루어져왔다. 

다중 동기 좌표계는 고조파 성분을 각 고조파 성분이 DC가 되는 

고조파 동기 좌표계 상에서 제어 하는 개념이다. 이는 적분 제어기로 

DC 신호에 대한 정상 상태 오차를 0으로 만들 수 있음에 착안한 

것이다[31].  

예를 들어 동기 좌표계 6고조파 전류를 제어하기 위해서 동기 

좌표계로부터 -6ω, 6ω 의 속도로 회전하는 고조파 동기 좌표계 상에서 

적분기가 포함된 제어기를 구현한다. 적분기로만 구성된 6고조파 MSRF 

제어기를 그림으로 표현하면 다음과 같다. 
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그림 3-7. 다중 동기 좌표계 상의 적분 제어기 

 

기준 좌표계로부터 ωh속도로 회전하는 좌표계 상의 적분기는 기준 

좌표계 상에서 다음과 같이 표현된다. 이에 대한 자세한 설명은 4.2절에 

수록하였다. 

 
1

hs j−
. (3.5) 

식 (3.5)를 이용하면 그림 3-7의 제어기 전달함수를 다음 식과 같이 

표현할 수 있다. 
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식 (3.6)으로부터 그림 3-7의 제어기 전달함수가 동기 좌표계 6 고조파 

공진 제어기와 등가임을 알 수 있다. 선행연구 [48]에서는 이를 이용하여 

계통 연계 컨버터의 6고조파 전류 제어에 MSRF상의 적분 제어기를 

사용하였다. 

하지만 MSRF상의 적분 제어기는 그 형태가 공진 제어기와 등가이기 

때문에 여전히 앞선 절에서 설명한 동특성 및 제어 안정도 문제가 

존재한다. 

이러한 동특성 문제를 해결하기 위해 선행연구 [49], [50]에서는 계통 

연계 컨버터를 대상으로 MSRF상의 적분기 대신 Vector Proportional 

Integral(VPI) 구조를 제안하였다. 

위 연구에서 제안하는 VPI 구조는 고조파 좌표계 상에서 전동기 또는 

RL부하의 극점을 상쇄하는 이득이며, 이는 선행연구 [47]에서 제안한 

complex vector(CV) 제어기와 동일한 형태 및 개념이다. 본 연구에서는 

해당 제어기를 MSRF상의 CV 고조파 전류 제어기(MSRF-CV) 라고 

지칭한다.  

이를 이용한 동기 좌표계 6고조파 전류 제어기 블록도는 아래와 같다. 

+-

idq
r*

idq
r

Kp

Ki

+

 jω

s

1

( )

1

R s j L+ +

idq
r

++

+Kp
+

Kp7

Ki7

 jω

s

1
++

j7ω

s

1
++

Kp5

Ki5

 jω

s

1
++

 -j5ω

s

1
++

++

++

e-j6θr ej6θr

ej6θr e-j6θr

++

++

H

P

F

+-

idq
r

0
 

그림 3-8. 선행연구 [49]의 MSRF 상의 CV 고조파 전류 제어기  
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이때 Ki, Kp는 기본파 전류 제어기 이득, Ki7, Kp7은 동기좌표계 6고조파, 

즉 정지좌표계 7고조파 전류 제어기 이득, Ki5, Kp5는 동기 좌표계 -

6고조파, 즉 정지좌표계 -5고조파 전류 제어기 이득을 나타낸다. HPF는 

기본파 제어기와 고조파 제어기의 간섭을 막는 역할이며, 선행 연구 

[49]에서는 계통 주파수가 일정임을 가정하여 차단 주파수가 계통 

주파수인 4차 고역 통과 필터(HPF)를 적용하였다. 

그림 3-5의 공진 제어기와 기본파 주파수와 대역폭을 동일하게 

설정하였을 때 그림 3-8과 같은 MSRF-CV 전류 제어기의 개루프 

응답으로 안정도를 확인할 수 있다. 

 

MSRF-CVRC

 

그림 3-9. MSRF-CV 전류 제어기 개루프 응답 

 

위 그림에서 RC로 나타낸 검정색 파형은 그림 3-5의 공진 제어기를, 

빨간색 파형은 MSRF-CV 고조파 전류 제어기 개루프 응답을 보여준다. 

MSRF-CV는 공진 제어기와 마찬가지로 기본파 및 -6, +6고조파에서 

무한대의 개루프 이득을 가지며 정상상태 오차를 제어할 수 있음을 알 

수 있다. 한편 6고조파 주파수 부근에 위상 여유는 90도로 증가하여 

공진 제어기의 경우보다 더 안정할 것을 예측할 수 있다. 이를 모의 

실험을 통해 확인한 결과는 아래 그림과 같다.  
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그림 3-10. MSRF-CV 전류 제어기 모의 실험 결과 

 

그림 3-10의 모의 실험은 그림 3-6의 모의 실험과 같은 방식으로 

수행되었으며, 그림 3-6의 공진 제어 방식과 비교하였을 때 MSRF-

CV방식이 상호 간섭 억제 및 고조파 제어 동특성이 우수함을 알 수 

있다. 

이처럼 동특성이 우수한 MSRF-CV 방식을 전동기에 적용한 다수의 

선행 연구들이 있다. 하지만 대부분의 연구들이 고조파 성분 분리를 

위해 피드백 전류에 필터를 도입하며, 이산 시간 제어에 대한 고려와 

고속 및 극 저속에서의 적용 가능성에 대한 연구가 부족하다. 

선행연구 [27,28]에서는 이중 삼상 전동기의 6고조파 전류 제어를 위해 

MSRF 좌표계 상에 PI 전류 제어기를 사용한다. 이때 각 고조파 성분의 

분리를 위해 피드백 전류에 저역 통과 필터(LPF)가 사용된다. 

선행연구 [29,30]은 이중 삼상 전동기의 6, 12 고조파 전류 제어에 

MSRF-CV 고조파 제어기를 적용한다. 두 연구에서는 고조파 제어기에 

입력되는 피드백 전류에 기존에 널리 사용되던 LPF 대신 시 지연을 

통한 가상 좌표계 도입으로 LPF를 제거하고, 이를 통해 안정도와 제어 

대역폭을 높일 수 있다고 주장한다. 하지만 가상 좌표계 구현시 측정 

전류에 시 지연이 필수적이며 이로 인한 위상 지연 효과에 대한 언급은 

없다. 또한 저속 및 고속 영역에서 제안된 방법의 검증이 부족하다. 
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선행연구 [51-53]에서는 토크 맥동 저감을 위해 MSRF 방식의 고조파 

전류 제어기를 도입하였다. 앞선 연구들과 마찬가지로 피드백 전류에 

필터를 적용하였으며, 다양한 속도에서의 적용 가능성에 대한 논의가 

부족하다. 

선행연구 [54]에서는 단일 삼상 전동기의 고조파 전류 제어에 있어 

MSRF를 적용하고 고조파 분리용 필터로 LPF이외에 적용 가능한 필터에 

관해 연구하였으며, 이를 기본파 주파수 500 Hz 까지 검증하였다. 다만, 

이산 시간 구현에서 발생하는 문제에 관해 언급이 부족하다. 
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앞 절에서 설명한 바와 같이, 다중 동기 좌표계 기반 고조파 전류 

제어기의 이산화 오류 및 이산 시간 제어에서 안정성, 다양한 

속도에서의 적용 가능성 등에 대한 연구가 부족하였다.  

본 절에서는 선행 연구들에서 제안한 필터를 사용하는 다중 동기 

좌표계 기반의 고조파 전류 제어기를 이산 시간 영역에서 구현시 

발생하는 진동 및 발산 현상에 대해 설명한다. 

 

3.3.1 고속 영역에서의 이산 시간 구현으로 인한 문제 

 

앞 절의 그림 3-8은 선행 연구 [49]에서 제안한 4차 HPF를 적용하는 

MSRF-CV 고조파 제어기의 블록도를 보여준다. 이때 각 MSRF 좌표계의 

적분기와 HPF는 후향 오일러(Backward Euler), 전향 오일러(Forward Euler) 

또는 쌍선형(Bilinear) 변환을 통해 이산 시간 제어에서 구현될 수 있다. 

아래 그림 3-11은 기본파 주파수에 따른 전류 제어 개루프 전달함수의 

주파수 응답을 보여준다. 제어 대역폭은 기본파 및 고조파 전류 제어에 

동일하게 100 Hz로 설정되었으며, 이산 시간 제어 주기 Ts는 100 μs (10 

kHz 제어 주파수)로 설정되었다. 기본파 주파수를 50, 100, 200, 300 Hz로 

변경하였다. 적분기는 후향 오일러, HPF는 쌍선형 변환을 통해 이산 

시간에서 구현되었다. 

그림에서 빨간색과 검은색은 각각 연속 시간, 이산 시간 영역에서의 

주파수 응답을 보여준다. 기본파 주파수가 200, 300 Hz일 때 약 -300 Hz 

근방 주파수에서 이득 여유가 없어 발산함을 알 수 있다. 

이는 이산 시간에서 4차 LPF와 고조파 제어기가 야기하는 시지연에 

의한 위상 왜곡으로 인해 전동기 극점을 상쇄하지 못하여 발생하는 

문제이다.  
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z-domains-domain

 

z-domains-domain

 

 (가)  (나) 

 

z-domains-domain

 

z-domains-domain

 

 (다)  (라) 

그림 3-11. 선행연구 [49]의 전류 제어기 이산 시간 개루프 응답  

 

위에서 언급한 불안정 문제는 선행연구 [49]과 같이 고조파 제어기의 

제어 대역폭을 약 5 Hz 수준으로 낮추면 해결할 수 있다. 하지만 낮은 

제어 대역폭은 전동기 제어에 적합하지 않다. 고조파 제어기의 대역폭 

조절 이외에도 4차 LPF의 차단 주파수, LPF의 차수 변경 등의 해결책이 

있을 수 있다. 하지만 이러한 제어기 설계 요소들을 조절하는데 많은 

시간적 비용이 발생한다. 
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3.3.2 전동기 제정수에 따른 안정도 차이 

 

아래 그림은 선행연구 [27,53]등에서 사용된 LPF를 이용한 MSRF-CV 

고조파 제어기의 이산 시간 모델을 보여준다.  
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그림 3-12. 1차 LPF를 적용한 고조파 전류 제어기 이산 시간 구현  

 

각 MSRF에서의 적분기는 후향 오일러(backward) 적분기로 

변환하였으며, LPF의 경우 이산 시간 구현의 안정도를 고려하여 전향 

오일러 변환을 통한 1차 LPF로 구성되었다. θr.c 은 이산 시간 제어로 인한 

시 지연 보상이 포함된 각도이다. [55]. 
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L = 120 μH z-domain

s-domain

 

L = 5× 120 μH z-domain

s-domain

 

 (가)  (나) 

그림 3-13. 1차 LPF를 적용한 고조파 전류 제어기 이산 시간 개루프 응답  

 

위 그림 3-13은 그림 3-12과 같이 구현된 고조파 전류 제어기를 

적용하였을때 전류 제어 개루프 전달함수의 주파수 응답을 보여준다. 

모든 주파수의 전류 제어기 이득은 100 Hz로 설정하였으며, 각 

좌표계에서 다른 제어기의 간섭을 차단하기 위해 LPF의 차단 

주파수(Cutoff frequency)를 기본파 주파수의 2배로 설정하였다.  

위 그림 (가)는 전동기 인덕턴스 L을 다른 파형들과 동일한 120 μH로 

적용한 경우, 그림 (나)는 5배의 값인 600 μH을 적용한 경우를 보여준다. 

전동기의 저항 R은 다른 파형들과 동일하게 80 mΩ를 적용하였다. 이때 

이득 설정에 제정수 오차는 없다. 검은 그래프와 빨간 그래프는 각각 

이산 시간 응답, 연속 시간 응답을 보여주며, 인덕턴스가 600 μH인 경우 

약 -100 Hz 근방에서 이득 여유가 부족하여 발산함을 알 수 있다.  

위 그림으로부터 1차 LPF를 사용하는 경우, 4차 LPF에 비해 더 높은 

속도까지 안정하지만 같은 이득 설정 및 필터 차단 주파수 방법을 

사용하였음에도 전동기의 제정수가 달라지는 경우 높은 속도에서 발산할 

가능성이 있음을 알 수 있다. 

이처럼 기존 다중 동기 좌표계 기반 제어기를 이산 시간에서 구현시 

기본파 주파수와 제어 대역폭이 낮게 설정된 경우에는 안정하나 기본파 

주파수가 상승하는 경우에는 이산화 오류, 제어 대역폭을 높이는 

경우에는 제어기간의 간섭으로 인해 발산할 가능성이 있다. 
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따라서 본 연구에서는 이산 시간 영역에서 안정하고 원하는 제어 

대역폭을 만족할 수 있는 이득 설정 방법을 제시한다. 
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제 4장 다중 동기 좌표계 고조파 전류 제어기 설계 

Equation Chapter 4 Section 1  

앞 장에서 이중 삼상 전동기의 고조파 전류 제어가 필요한 이유와 

기존 연구들의 고조파 전류 기법에 대해 살펴보았다. 본 장에서는 이중 

삼상 전동기에 적합한 고조파 전류 제어기 구조와 제어기 이득 설계 

기법에 대해 설명한다. 

이중 삼상 전동기에는 크게 두 가지 종류의 고조파 전류 제어가 

필요하다. 하나는 JK평면에서 발생하는 동기좌표계 기준 6고조파 

전류이다. JK평면의 전류는 평균 토크에 관여하지 않아 토크 관점에서는 

제어할 필요가 없다. 하지만 6고조파 전류를 억제함으로써 전동기와 

이를 구동하는 인버터의 추가 손실 및 토크 맥동을 저감할 수 있다. 

다른 하나는 DQ평면에서의 12고조파 전류 제어로, 토크 맥동을 저감할 

수 있는 최적 전류 지령을 추종하는데 사용된다. 다른 주파수의 고조파 

전류 또한 제어할 수 있으나, 본 연구에서는 그 크기가 가장 큰 

동기좌표계 6고조파 12고조파를 제어하는 것을 목표로 한다. 

제안하는 제어기는 서로 독립적인 평면인 DQ평면과 JK평면상에서 

각각의 전류 제어기로 구성된다. 각 평면의 전류제어기는 3가지 

주파수의 전류를 제어한다. VSD좌표계 DQ평면에서 기본파, -11고조파 

13고조파를 제어하며 JK평면에서는 기본파, -5고조파, 7고조파를 제어한다.  

한편, 이중 삼상 전동기의 동기 VSD 좌표계 모델에서 DQ 

인덕턴스에는 돌극성이 존재하며 JK 인덕턴스는 돌극성이 없다고 

알려져있다. 따라서 돌극성을 고려한 전류 제어기를 설계하면 DQ, 

JK평면 전류 제어에 모두 적용 할 수 있다. 다만 돌극성이 있는 경우, 

그 설계가 수식적으로 복잡하기 때문에 본 연구에서는 돌극성이 없는 

경우와 있는 경우에 적용 가능한 전류 제어기를 각 각 설계한다. 
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그림 4-1은 이중 삼상 전동기의 전류 제어 블록도를 보여준다. 아래 

그림에서 빨간색으로 음영 처리된 부분은 DQ평면 전류 제어기를 

나타낸다. 제어기는 3개의 고조파 전류를 제어하며 위에서부터 정지 

좌표계 기준 -11고조파, 13고조파 그리고 기본파 전류를 제어한다. 

파란색으로 음영 처리된 부분은 JK평면 전류 제어기를 나타내며 

마찬가지로 위에서부터 기본파, 7고조파, -5고조파 3개의 고조파 전류를 

제어한다. 

기존 연구에서는 각 고조파 전류 제어기의 간섭을 막기 위해 필터를 

사용하였다. 하지만 필터를 사용하는 경우, 속도에 따라 응답이 다르게 

나타나고 이산 시간 제어에 적용하는 경우 제어에 불안정성을 야기할 수 

있다. 따라서 본 연구에서는 필터 없는 구조를 채택하고, 각 고조파 

제어기간 상호 간섭이 없게 하는 전류 제어기 이득 설계법을 제안한다. 

앞선 절에서 MSRF상의 일반적인 ROGI 구조의 경우 공진 제어기와 

등가이며 이때 응답성이 좋지 못함을 확인하였다. 이에 많은 연구에서 

MSRF 상의 비례 적분 제어기 구조를 채택하였으며, 이때 상호 교차 

성분을 적분 제어기로 보상하는 CV 형태 제어기를 사용하였다. 

한편 제안하는 제어기 형태에서는 각 고조파 제어기 사이 필터가 없고, 

이 경우 비례(P) 제어기는 모든 고조파 동기 좌표계에서 동일한 효과를 

가진다. 따라서 제안하는 제어기는 비례 이득을 기본파 전류 제어기에만 

적용하여 기본파 전류 제어기는 비례-적분(PI) 제어기 구조, 나머지 

고조파 전류 제어기는 적분(I)제어기 구조로 이루어져있다. 

이때 고조파 전류 제어기의 적분 제어기 이득이 상수인 경우, 앞서 

낮은 동특성과 불안정을 보였던 공진 제어기와 동일한 형태이며 과도 

응답 설계가 불가능하다. 따라서 본 연구에서는 동특성과 안정도를 

보장하는 고조파 전류 제어기 이득을 설계한다. 이때 설계된 전류 

제어기 이득은 기본파 주파수에 따라 그 크기와 위상이 변화하는 값이다. 
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그림 4-1. 이중 삼상 전동기 전류 제어 블록도 
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본 절에서는 돌극성이 없는 경우에 적용 가능한 고조파 전류 제어기 

이득을 연속 시간 영역(s-domain)에서 설계한다. 연속 시간 영역에서의 

전동기 모델과 제어기 모델을 구하고, 전 속도 영역에서 원하는 제어 

특성을 가지도록 하는 제어기의 이득을 행렬 연산을 통해 구한다. 

연속 시간 영역에서 설계한 전류 제어기는 이산화 오류 및 추가적인 

딜레이로 인해 이산 시간 제어에 적용 시 불안정성을 보일 수 있다. 

따라서 이산 시간 영역(z-domain)에서 전동기 모델과 제어기 모델을 

구하고, 연속 시간 영역 설계와 같은 방법으로 제어기의 이득을 구한다. 

각 시간 영역에서 설계한 이득을 개루프 전달 함수의 주파수 응답의 

보드 선도(bode plot)를 이용하여 검증한다. 

 

4.2.1 연속 시간 영역 설계 

 

4.2.1.1 플랜트 모델 

 

이중 삼상 동기 전동기의 정지 JK 좌표계 전압 방정식을 정지좌표계 

상에서 다음 수식과 같이 표현할 수 있다. 

 
s s s

J J J

s JKs s s

K K K

v i id
R L

dtv i i

     
= +     

     

. (4.1) 

이후의 전개에서는 일반성을 가지기 위해 J, K좌표축 대신 널리 

사용되는 d, q 축을 이용하여 서술한다. 이때 d, q는 서로 수직인 

좌표축을 의미한다. d, q 축에서 식 (4.1)을 아래와 같이 다시 표현할 수 

있다. 이때 윗첨자 ‘s’ 는 정지 좌표계 변수임을 의미한다. 

 
s s s

d d d

s ss s s

q q q

v i id
R L

v i idt

     
= +     

          

. (4.2) 

위 전압 방정식에서 전압과 전류를 다음과 같이 복소 벡터 형태로 

표현할 수 있다. 
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 s s s

dq d qv jv+v . (4.3) 

 s s s

dq d qi ji+i . (4.4) 

복소 벡터의 전압과 전류를 사용하면 전동기 모델이 단일 

입/출력(Single Input and Single Output, SISO)시스템으로 아래와 같이 간단히 

표현된다 [47]. 

 ( )s s

dq s s dqR sL= +v i . (4.5) 

이를 그림으로 나타내면 다음과 같다. 

vdq
s

Rs+sLs

1 idq
s

 

그림 4-2. 연속 시간 영역 전동기 모델 

 

4.2.1.2 제어기 모델 

 

ωr 속도로 회전하는 회전자 기준 좌표계 상에서 임의의 복소 백터 

xr의 적분을 yr 이라고 하자. 이때 다음과 같은 식이 성립한다. 

 r rd

dt
=y x . (4.6) 

위 식을 각 변수의 정지 좌표계에서의 값 xs, ys을 이용하여 표현하면 

다음 식과 같다. 

 ( )r rj js sd
e e

dt

 − −
=x y . (4.7) 

이때 각도 θr 은 회전 속도 ωr 의 적분이다. 이때 ωr 이 시간에 대해 

변하지 않는다고 가정하면 식 (4.7)로 부터 다음 식을 유도할 수 있다.  

 s s s

r

d
j

dt
= − +x y y . (4.8) 

위 식을 라플라스 변환을 이용하여 s-domain상에서 나타내면 다음과 

같다.  

 
1s s

rs j
=

−
y x . (4.9) 

이처럼 ωr 속도로 회전하는 동기 좌표계 상의 적분은 정지좌표계에서 
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식 (4.9)와 같이 표현 가능하다.  

한편, 그림 4-1의 JK평면 전류 제어기를 정지 좌표계에서 표현하면 

아래 그림과 같다. 
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그림 4-3. 기본파와 -5, 7고조파 전류 제어기 연속 시간 모델 

 

위 그림에서 1/s 는 적분기의 s-domain상에서의 표현이다. idq
s* 는 

복소벡터로 표현한 정지 좌표계 전류 지령, idq
s 는 정지 좌표계 전류이며 

제어기 출력은 vdq
s* 로 표현되어 있다.  

윗 첨자 nr 은 n∙ωr 속도로 회전하는 n고조파 동기 좌표계 변수를 

의미한다. 이때 n=1인 경우의 1고조파 동기 좌표계 변수는 회전자 기준 

동기 좌표계를 의미하므로 첨자에서 1을 생략한다.  

e-jnθr은 정지 좌표계에서 n고조파 동기 좌표계로의 회전 변환을 

나타내며 임의의 복소 변수 fdq 의 정지 좌표계 에서의 값과 n고조파 

동기 좌표계 에서의 값 사이에는 다음 관계식이 성립한다. 

 n rjnr s

dq dqe
−

=f f . (4.10) 

위의 좌표 축에 관한 설명을 도식화 하면 다음과 같다. 
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그림 4-4. 좌표축 관계 

 

그림 4-3 의 제어기 모델을 s-domain 상에서 나타내면 다음과 같다. 

 ( )* *7 5

7 5

s s si i i

dq p dq dq

r r rs j s j s j  

 
= + + + − 

− − + 

k k k
v k i i . (4.11) 

 

4.2.1.3 고조파 전류 제어기의 주파수 응답 형태 

 

식 (4.5)의 전동기 모델과 식 (4.11)의 제어기 모델을 아래 식처럼 

G(s)와 C(s)라 표현 하자. 

 ( )
1

s

dq

s

s sdq

s
R sL

= =
+

i
G

v
. (4.12) 

 ( )
( )

*

7 5

* 7 5

s

dq i i i

ps s
r r rdq dq

s
s j s j s j  

 
= + + + 

− − +−  

v k k k
C k

i i
. (4.13) 

이때 시스템의 개루프 전달함수 H(s)는 다음과 같다. 

 ( )
( )

( ) ( )

7 5

*

1

7 5

s

dq i i i

ps s
r r r s sdq dq

ss

s
s j s j s j R sL  

 
= + + +  

− − + +−  
GC

i k k k
H k

i i . (4.14) 

많은 경우 회전자 기준 좌표계 전류 제어 전달 함수는 다음과 같은 

1차 저역 통과 필터 형태를 가지도록 설계 한다 [56].  

 
*

r

dq cc

r

ccdq s




=

+

i

i
. (4.15) 

위 식에서 차단 주파수 ωcc 를 전류 제어 대역폭이라고 한다. 위 식을 

개 루프 응답으로 나타내면 다음과 같다. 
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( )*

r

dq cc

r r

dq dq
s


=

−

i

i i
. (4.16) 

식 (4.9)을 이용하여 위 식을 정지좌표계 상에서 나타내면 다음과 같다. 

 
( )*

s

dq cc

s s
rdq dq

s j




=

−−

i

i i
. (4.17) 

이때 개루프 전달함수 H(s)가 식 (4.17)과 같은 형태를 가지도록 하는 

이득은 다음과 같다. 

 
( )

7

5

0

0

p cc s

i cc s r s

i

i

L

R j L



 

=

= +

=

=

k

k

k

k

. (4.18) 

위 식에서 구한 이득은 참고문헌 [47]에서 구한 것과 같다. 하지만 이 

경우 고조파 제어기의 적분기 이득 ki5와 ki7 이 0이므로 고조파 성분을 

제어할 수 없다. 

한편, n고조파 동기 좌표계 상에서 이상적인 전류 제어기의 개루프 

전달함수는 회전자 기준 좌표계의 경우와 같으며 이는 다음 식과 같다. 

 
( )

n

n

n * n

r

dq cc

r r

dq dq
s


=

−

i

i i
. (4.19) 

위 식에서 ωccn 은 n고조파 전류 제어기의 제어 대역폭을 의미한다. 

식 (4.19)를 정지 좌표계 상에서 표현하면 다음과 같다. 

 
( )

n

*

s

dq cc

s s
rdq dq

s n




=

−−

i

i i
. (4.20) 

n=7인 경우 개루프 전달함수 H(s)가 식 (4.20)과 같은 형태를 가지도록 

하는 이득은 다음과 같다. 

 
( )

7

7 7

5
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7

0

p cc s
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i cc s r s

i

L

R j L



 

=

=

= +

=

k

k

k

k

. (4.21) 

마찬가지로 n=-5인 경우 개루프 전달함수 H(s)가 식 (4.20)와 같은 

형태를 가지도록 하는 이득은 다음과 같다. 
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i cc s r s
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. (4.22) 

제어기 이득이 식 (4.18), (4.21), (4.22)과 같이 설정되었을 때의 

정지좌표계 개루프 전달함수 H(s)를 각각 H1(s), H7(s), H-5(s)라고 하자. 

이때 개루프 전달함수들을 보드 선도로 표현하면 그림 4-5와 같다. 이때 

전동기 및 제어기 파라미터는 표 4-1와 같다. 

표 4-1 돌극성이 없는 전동기 및 제어기 파라미터 

 

ωr 7ωr-5ωr

H-5H1 H7

 

그림 4-5. H1, H7, H-5의 주파수 응답 

 

변수 설명 값 

Rs 저항 80 mΩ 

Ls 인덕턴스 120 μH 

ωcc 정지좌표계 1고조파(기본파) 전류 제어 대역폭 100 Hz 

ωcc7 정지좌표계 7고조파 전류 제어 대역폭 100 Hz 

ωcc5 정지좌표계 -5고조파 전류 제어 대역폭 100 Hz 

ωr 회전자 전기 각속도 100 Hz 

Ts  이산 시간 제어 주기 100 μs 
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그림 4-5에 위쪽 그래프는 주파수 응답의 크기, 아래쪽 그래프는 

위상을 나타낸다.  

H1 의 주파수 응답에서 주파수가 회전 각속도(기본파 주파수), ωr 인 

지점에서 크기가 무한대임을 알 수 있다. 또한 기본파 주파수를 

기준으로 전류 제어 대역폭인 ωcc 만큼 떨어진 곳에서 응답의 크기가 0 

dB이 된다. 따라서 식 (4.17)의 개루프 전달 함수를 만족함을 알 수 있다. 

H7 의 주파수 응답에서 주파수가 7고조파 주파수, 7ωr인 지점에서 

크기가 무한대임을 알 수 있다. 또한 기본파 주파수를 기준으로 전류 

제어 대역폭인 ωcc7 만큼 떨어진 곳에서 크기가 0 dB이 된다. 따라서 식 

(4.20)의 개루프 전달 함수를 만족함을 알 수 있다. 마찬가지로 H-5 또한 

설계한 개루프 전달 함수를 만족한다. 

위 그래프에서 주파수 응답의 크기가 0 dB이상이 되는 부분의 폭이 

전류 제어 대역폭임을 알 수 있다. 따라서 임의의 개루프 전달 함수 

H(s)의 주파수 응답이 기본파, 7고조파, -5고조파 대역에서 원하는 

대역폭만큼 0 dB이상의 크기를 가진다면 H(s)는 고조파 전류를 원하는 

대역폭으로 제어할 수 있는 전달함수가 될 것이라 예상할 수 있다.  

아래 그림 4-6은 이러한 특성을 만족하는 H(s)의 한 예시를 보여준다. 

이때 본 예시의 응답을 가지는 H를 Ha라고 표현한다. 
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H-5H1 H7

 

그림 4-6. 임의의 개루프 전달함수 Ha의 주파수 응답 

 

그림에서 검은 실선 부분은 Ha의 주파수 응답을 보여준다. 이 응답은 

주파수별로 3가지 개루프 전달함수중 그 크기가 가장 큰 부분을 

선택한것이다. 이를 수식으로 표현하면 다음과 같다. 

 ( )

( )

( )

( )

5

1

7

2 200

2 200 2 400

2 400

a

j

j j

j

  

    

  

− −   − 


= −    
    

H

H H

H

. (4.23) 

다만, 위 그림과 같은 주파수 응답을 가지는 전달함수가 되게 하는 

이득이 존재하는지, 존재한다면 어떤 형태를 가지는지 알 수 없다. 

따라서 다음 절에서 위와 전달함수와 유사한 개형을 가지도록 하는 

이득을 구하는 법을 설명한다. 

 

4.2.1.4 행렬 연산을 이용한 고조파 전류 제어기 이득 계산 

 

식 (4.14)의 개루프 전달함수는 4개의 제어기 이득으로부터 정해진다. 

따라서 원하는 개루프 전달함수를 만드는 제어기 이득은 개루프 

전달함수의 특성을 나타내는 4개의 방정식을 연립하여 구할 수 있다.  
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개루프 전달함수를 결정하는 방정식 중 하나는 극-영점 상쇄 

조건으로부터 구할 수 있다. 식 (4.5)으로부터 제어하고자 하는 플랜트의 

극점을 아래 수식과 같이 구할 수 있다. 

 s

s

R
s

L
= − . (4.24) 

따라서 극-영점 상쇄를 위해 제어기는 다음과 같은 방정식을 만족해야 

한다. 

 ( ) 0
s

s

R
s

L

s
=−

=C . (4.25) 

제어기 이득은 남은 3개의 방정식을 통해 구할 수 있다. 3개의 

방정식은 각각 기본파, 7고조파, -5고조파 제어 대역폭을 결정하는데 

사용된다.  

이때 개루프 전달함수가 각 고조파 주파수 대역에서 각 고조파 전류 

제어기의 응답과 유사한 응답을 가지도록 설계한다. 이를 각 고조파 

대역별로 표현해보자. 

먼저 기본파 주파수 근방에서 임의의 개루프 전달함수 H(s)가 기본파 

전류 제어기의 전달함수 H1(s)와 같은 응답을 보인다면 H(s)는 임의의 

x에 대해 다음과 같은 방정식을 만족한다. 
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( )

( )
( )

( )

1
r r

r

s j x s j x

cc

r s j x

cc

s s

s j
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H H

. (4.26) 

마찬가지로 7고조파 주파수 근방에서 임의의 개루프 전달함수 H(s)가 

H7(s)과 같은 응답을 보인다면 임의의 y에 대해서 H(s)는 다음과 같은 

방정식을 만족해야한다. 

 

( )
( )

( )
( )

( )

77 7

7

7

7

7

r r

r

s j y s j y

cc

r s j y
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s s
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j
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= + = +
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=

=
−

= −

H H

. (4.27) 
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-5고조파 주파수 근방에서의 개루프 전달함수 또한 임의의 z에 대해 

아래와 같은 방정식을 만족해야한다. 

 

( )
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( )
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( )
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r r
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s j z s j z

cc

r s j z
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s s

s j

j
z

 









−= − + = − +
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=
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= −

H H

. (4.28) 

4개의 이득으로 결정되는 H(s)가 임의의 x, y, z에 대해 식 (4.26), (4.27), 

(4.28)을 항상 만족할 수 있다고 할 수 없다. 따라서 본 연구에서는 

제안하는 제어기가 설계하고자 하는 전류 제어 대역폭을 보장하도록 

가능한 여러가지의 x, y, z 조합중 다음 조합을 이용한다.  

 
7

5

cc

cc

cc

x

y

z







= −

= −

=

. (4.29) 

이 조합에서는 제안하는 제어기가 고조파 주파수로부터 각 고조파 

전류 제어 대역폭만큼 그 크기가 감소한 지점에서 개루프 전달함수의 

이득이 0 dB가 되도록 한다. 

정리하면 원하는 개루프 전달함수 H(s)는 아래 3가지의 방정식을 

만족해야 한다. 

 ( )
( )r ccs j

s j
 = −

=H . (4.30) 

 ( )
( )77 r ccs j

s j
 = −

=H . (4.31) 

 ( )
( )55 r ccs j

s j
 = − +

= −H . (4.32) 

4개의 이득을 설정하기 위한 4개의 방정식을 식 (4.25), (4.30), (4.31), 

(4.32)와 같이 설정하였다. 만약 설계해야 하는 제어기 이득의 개수가 더 

늘어나는 경우, 다른 조합의 x, y, z를 가지는 방정식을 추가하여 이득을 

구할 수 있다. 

해당 방정식들을 연립하여 다음과 같이 행렬로 표현 할 수 있다. 
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. (4.33) 

이때 s1, s2, s3, s4는 다음과 같다. 

 ( )

( )

( )

1

2

3 7

4 5

7

5

s

s

r cc

r cc

r cc

R
s

L

s j

s j

s j

 

 

 

= −

= −

= −

= − +

. (4.34) 

식 (4.33)의 개루프 전달함수 H를 제어기 C와 전동기 플랜트 G로 

나누어 표현하면 다음과 같다. 
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. (4.35) 

전동기 플랜트로 이루어진 성분을 우변으로 넘기면 다음과 같다. 
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. (4.36) 

위 식에서 좌변의 제어기로 이루어진 성분은 다음과 같이 표현할 수 

있다. 
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. (4.37) 

정리하면 연립방정식의 해, 즉 원하는 형태의 개루프 전달함수를 

만드는 제어기 이득들은 다음 행렬 연산을 통해 구할 수 있다. 
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. (4.38) 

 

4.2.1.5 제안하는 제어기 이득의 검증 

 

표 4-1의 조건에서 위 식 (4.38)을 이용하여 구한 이득을 가지는 

H(s)의 주파수 응답은 다음과 같다. 

H-5H1 H7Proposed

 

그림 4-7. 제안하는 이득의 주파수 응답 

 

위 그림에서 제안하는 제어기 이득을 사용한 경우의 개루프 

전달함수의 주파수 응답이 빨간색으로 나타난다. 주파수 응답의 

크기에서 0 dB 이상이 되는 부분의 개형이 H1, H7, H-5 와 유사함을 알 수 

있다. 따라서 제안하는 이득을 사용하는 경우, 기본파, 7고조파 -

5고조파를 모두 원하는 대역폭으로 제어할 수 있을 것이라 예상 된다. 
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다만, -1 kHz근방과 1 kHz 근방 지점을 살펴보면 제안하는 이득을 

사용하는 전달 함수가 의도하였던 대역폭 보다 더 벗어난 곳에서 0dB이 

됨을 알 수 있다. 이는 제안하는 이득이 설계하고자 한 대역폭에 비해 

더 큰 대역폭으로 고조파 전류를 제어함을 의미한다.  

이러한 현상은 제안하는 제어기의 자유도가 부족하기 때문에 발생한다. 

식 (4.26)에서 보인 바와 같이 개루프 전달함수의 크기가 0 dB 되는 

지점은 고조파 주파수로부터 전류 제어폭 만큼 감소한 지점과 증가한 

지점 두 지점으로 존재한다.  

하지만 자유도의 한계로 인해 연립 방정식을 구성할 때 고조파 

주파수로부터 전류 제어폭 만큼 감소한 지점의 크기가 0 dB이 되게 

하였으므로, 전류 제어폭 만큼 증가한 지점의 크기는 0 dB이 아닐 수 

있다. 이는 제안하는 제어기 및 이득 설정 방법의 한계라고 할 수 

있으나, 설계 대역폭과 실제 대역폭의 차이가 크지 않기 때문에 

제안하는 제어기 이득 설정 방법을 사용 할 수 있다.  
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4.2.1.6 제안하는 이득 설정 방법의 저속 한계 

 

제안하는 이득 설정 방법은 기본파 주파수와 고조파 주파수가 충분히 

떨어져 있어 각 주파수의 전류 제어기간 간섭이 없다는 가정 하에 연립 

방정식을 세운다. 

기본파 주파수가 10 Hz인 경우에 대해 기본파, -5고조파 7고조파 전류 

제어기의 개루프 주파수 응답을 나타내면 아래와 같다. 

H-5H1 H7

ωr 7ωr-5ωr

 

그림 4-8.기본파 주파수가 10 Hz일 때 H1, H7, H-5의 주파수 응답 

 

식 (4.38)을 통해 구한 개루프 전달 함수가 기본파 전류 제어 대역폭을 

달성하기 위해서는 그림의 파란색 십자가가 나타내는 주파수에서 설정한 

위상과 이득을 가져야 한다. 마찬가지로 개루프 전달 함수가 7고조파 

전류 제어 대역폭과 -5고조파 전류 제어 대역폭을 만족하기 위해서는 

각각 빨간색과 노란색 십자가에 해당하는 주파수에서 해당 지점의 

위상과 이득을 만족해야 한다. 

하지만 개루프 전달함수가 기본파 전류 제어 대역폭을 달성하기 위해 

파란색 십자가 위치에서 이득을 0으로 만든다면 -5고조파 전류 제어를 

달성하지 못하게 되고, -5고조파 전류 제어 대역폭을 달성하기 위해 
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노란색 십자가 위치에서 이득을 0으로 만든다면 7고조파 전류 제어 

대역폭을 만족하지 못함을 알 수 있다. 

이처럼 제안하는 연립방정식을 통해 구한 개루프 전달함수는 

제어하고자 하는 주파수로부터 대역폭 만큼 떨어진 곳에서 다른 

주파수의 제어 대역폭과 만나는 경우 서로 간섭하여 원하는 전류 제어 

대역폭을 만족할 수 없게 된다. 

그림 4-8의 조건에서 식 (4.38)과 같은 연립 방정식을 통해 얻은 

개루프 전달함수의 주파수 응답은 아래 그림과 같다. 

H-5H1 H7

ωr 7ωr-5ωr

Proposed

 

그림 4-9.기본파 주파수가 10 Hz일 때 제안하는 이득의 주파수 응답 

 

그림에서 검은색으로 표시된 제안하는 이득을 사용하는 경우의 개루프 

주파수 응답은 십자가 표시 지점에서 설정한 위상과 이득을 가진다. 

하지만 이 경우 앞서 설명한 것과 같이 각 주파수별 전류 제어 대역폭을 

만족하지 못함을 알 수 있다. 

이는 공진 제어기를 제외한 다중 동기 좌표계 기반의 고조파 전류 

제어기가 공통적으로 가지는 문제로, 다중 동기 좌표계의 전류 제어기 

설계시 각 동기 좌표계의 주파수가 충분히 멀리 떨어져 있다고 가정하고 

설계하기 때문이다. 
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아래 그림은 공진 제어기를 적용할 때 개루프 전달함수 주파수 응답을 

보여준다. 

H-5H1 H7

 

PI+RC

 

그림 4-10.기본파 주파수가 10 Hz일 때 공진 제어기를 적용한 주파수 응답 

 

그림에서 알 수 있듯이 저속에서 공진 제어기를 사용하는 경우 

대부분의 주파수 영역에서 원하는 이득의 형태를 가짐을 알 수 있다.  

이처럼 저속에서 제안하는 이득 설정 방법이 효과적으로 고조파 전류 

제어를 달성하지 못하기 때문에, 저속에서는 제어 대역폭을 낮추거나 

공진 제어기등을 사용함으로써 고조파 전류 제어를 수행해야 한다. 
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4.2.2 이산 시간 영역 설계 

 

대부분의 전동기는 디지털 연산 장치와 PWM을 이용하는 전압원으로 

구동된다. 이때 전동기의 속도가 증가하여 전동기 기본파 주파수 대비 

샘플링 주파수의 비율, 다른 표현으로, 샘플링 주파수 비율이 작아질수록 

연속 시간 영역에서의 모델과 이산 시간 영역의 실제 플랜트 및 

제어기의 모델이 달라진다. [57] 

따라서 연속 시간 영역에서 구한 이득을 이산 시간 제어에서 사용시 

제어의 불안정성이 야기될 수 있다. 따라서 본 절에서는 이산 시간 

영역에서 플랜트 및 제어기를 모델링하고 연속 시간 영역 설계와 같은 

방법을 적용할 때 제어기 이득을 계산하는 방법에 대해 설명한다. 

 

4.2.2.1 플랜트 모델 

 

아래 그림은 이산 시간 영역에서의 제어 블록도를 보여준다. 

vdq
s(t) idq

s(t)
Cz(z) z-1 ZOH

vdq
s*[n] vdq

s[n]

idq
s[n]

ADC

+-

idq
s*[n]

G(s)

 

그림 4-11. 이산 시간 전동기 제어 블록도 

 

그림에서 파란색 음영 처리된 부분은 이산 시간 영역에서 발생하는 

현상을 나타내며 빨간색 부분은 연속 시간 영역에서 발생하는 현상을 

나타낸다. 

Cz(z)는 이산 시간 영역의 전류 제어기의 z-domain상에서의 표현이다. 

전류 제어기 출력 vdq
s*[n]은 이산 시간 제어 시지연으로 인해 한 샘플 

지연되어 PWM 출력인 vdq
s[n]으로 전달된다. PWM 출력은 한 스위칭 

주파수동안 일정하게 유지되고 이는 zero-order-hold(ZOH)로 모델링 될 수 

있다. 

한 샘플 시지연과 ZOH을 포함한 z-domain상의 전동기 모델을 Gz(z)라 
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하자. 식 (4.12)의 전동기 모델 G(s)를 이용하여 Gz(z)는 아래 수식과 

같이 구할 수 있다 [58].  

 

( )
( )

( )

( )

( )

( )
( )

1

*

1 11

1

s
s

s

s
s

s

s s

dq dq

s s

dq dq

R
T

L

R
T

L

s

z z
z z

z z

s
z z Z

s

e

R z z e

−

− −

−

−

=

  
= −  

  

 
 −
 
 

=
 
 −
 
 

z

i i
G

v v

G

. (4.39) 

이때 Ts는 샘플링 주기를 의미한다. 한편, Gz의 극점을 아래와 같이 

ρ라고 정의 하자. 

 
s

s
s

R
T

L
e
−

 (4.40) 

이때 ρ를 이용하여 식 (4.39)를 다음과 같이 표현 할 수 있다. 

  ( )
( )

1

s

z
R z z





−
=

−
z

G . (4.41) 

그림 4-11의 제어 블록도를 전동기 모델 Gz(z)로 표현하면 아래 그림과 

같다. 

Cz(z)
vdq

s*
idq

s

+-

idq
s*

Gz(z)
 

그림 4-12. 간략화된 이산 시간 전동기 제어 블록도 
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4.2.2.2 제어기 모델 

 

그림 4-13은 이산 시간 제어기 모델을 보여준다. 

idq
s*

idq
s

+-

ki7

ki5

e-jθr
kp

ki

++

++

++

vdq
s*

ejθr.comp

e-j5θr.comp

e-jθr

e-j7θr

e-j7θr

ej5θr

ej5θr

idq
r*

idq
r

+-

idq
-5r*

idq
-5r

+-

idq
7r*

idq
7r

vdq
r*

vdq
-5r*

vdq
7r*

1−z-1

Ts

1−z-1

Ts

1−z-1

Ts
ej7θr.comp

 

그림 4-13. 기본파와 -5, 7고조파 전류 제어기 이산 시간 모델 

 

위 그림의 이산 시간 모델은 그림 4-3의 연속 시간 제어기의 각 동기 

좌표계에서의 적분를 후향(backward) 오일러 적분기로 치환한 형태이다. 

또한 한 샘플 시지연과 PWM에의한 시지연을 보상하기 위해 아래 식의 

θr.comp를 이용하여 제어기 출력을 정지 좌표계로 변환한다 [55]. 

      . 1.5r comp r s rn n T n  = + . (4.42) 

회전자 동기 좌표계 상에서 적분기 입력을 xr,출력을 yr 라 할 때 후향 

오일러 적분은 다음 식과 같이 표현 할 수 있다. 

      1r r r

sy n y n T x n= − + . (4.43) 

위 식을 정지 좌표계 변수로 표현하면 다음과 같다. 

            1
1r r rj n j n j ns s s

se y n e y n T e x n
  − − − −

= − + . (4.44) 

따라서 회전자 동기 좌표계 상에서의 후향 오일러 적분은 정지 좌표계 

상에서 다음과 같이 표현될 수 있다. 

 
         

   ( )    

1

1

1

1

r r

r r

j n j ns s s

s

j n n s s

s

y n e e y n T x n

e y n T x n

 

 

− −

− −

= − +

= − +

. (4.45) 
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위 식으로부터 속도 ωr 이 일정하다는 가정하에 회전자 동기 

좌표계상의 후향 오일러 적분은 정지 좌표계 상에서 다음 식과 같은 

전달 함수로 표현된다. 

 ( )
( )

( )
11 r s

s ss

j T

T
z z

e z
 −

=
−

Y X . (4.46) 

이를 일반화 하면 nωr 의 속도로 회전하는 동기 좌표계에서의 후향 

오일러 적분은 정지 좌표계 상에서 다음과 같다. 

 ( )
( )

( )
11 r s

s ss

jn T

T
z z

e z
 −

=
−

Y X . (4.47) 

이를 그림으로 표현하면 다음과 같다. 

1−z-1

Ts
e-jnθr ejnθr

X
s

X
nr

Y
nr

Y
s

X
s

11 r s

s

jn T

T

e z
 −−

Y
s

 

그림 4-14. 동기 좌표계 후향 오일러 적분의 정지 좌표계 표현 

 

식 (4.47)을 이용하여 그림 4-13의 제어기 모델을 z-domain상에서 

나타내면 다음과 같다. 
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= + + +  

− − −  
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C

i i

k k k
k

. (4.48) 

이를 이용하여 시스탬의 개루프 전달 함수 Hz를 다음과 같이 구할 수 

있다. 
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. (4.49) 

 

4.2.2.3 행렬 연산을 이용한 전류 제어기 이득 계산 

 

4.2.1.4절에서 4개의 연립 방정식을 통해 고조파 전류 제어기의 4개의 

이득을 계산하는 법에 대해 설명하였다. 본 절에서도 같은 방법론을 

사용하는 이득 계산 방법에 대해 설명한다. 

극-영점 상쇄를 위해 제어기는 다음과 같은 방정식을 만족해야 한다. 

 ( ) 0 =zC . (4.50) 

선행 연구 [58]에는 극-영점 상쇄를 위해 기본파 전류 제어기 이득을 

아래 식과 같이 설정하였다. 

 

s
s

s

r s

R
T

L

P

j T

i s p

Ke

T Ke


−

=

= −

k

k k

. (4.51) 

이때 식 (4.51)의 이득은 식 (4.50)을 만족함을 알 수 있다. 

한편, 연속 시간 영역에서 이상적인 전류 제어기의 개루프 전달함수 

식 (4.19)와 같이 이득의 크기가 제어 대역폭과 같은 적분기라 하였다. 

따라서 이산 시간 영역에서 전류 제어기의 개루프 전달함수는 연속시간 

전달 함수 1/s의 이산 시간 변환을 통해 구할 수 있다.  

대표적인 변환 방법에는 전향 오일러(Forward Euler) 변환, 후향 

오일러(Backward Euler) 변환, 또는 특정 주파수에서 위상과 크기를 

보장하는 bilinear 변환 기법등 있다. 개루프 전달함수를 정하는 다른 

방법으로 제어기의 영-극점을 z-plane 상에서 임의로 배치하여 원하는 

주파수 특징을 가지도록 하는 방법이 있다. 

본 연구에서는 위에서 설명한 기법들 대신 이산 시간 개루프 
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전달함수와 연속 시간 개루프 전달함수의 주파수 응답이 원하는 

주파수에서 같은 크기와 위상을 가지도록 한다. 이를 수식적으로 

표현하면 원하는 주파수 Ω에 대해 다음 식이 성립한다. 

 ( ) ( )j Tsz e s j
z s


= = 

=
z

H H . (4.52) 

연속 시간 영역에서의 기본파 전류 제어기가 만족해야 하는 식 (4.30)

을 참고할 때 이산 시간 영역에서의 기본파 전류 제어기는 다음 수식을 

만족해야 한다. 

 ( )( )r cc sj T
e j

 −
=

z
H . (4.53) 

다른 고조파 전류 제어기에 대해서도 동일한 방법을 적용할 때 

Hz(z)는 다음 두가지 조건 또한 만족해야 한다. 

 ( )( )77 r cc sj T
e j

 −
=

z
H . (4.54) 

 ( )( )55 r cc sj T
e j

 − +
= −

z
H . (4.55) 

따라서 이산 시간 제어기 이득을 구하기 위한 연립 방정식을 다음과 

같이 행렬로 표현 할 수 있다. 
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. (4.56) 

이때 z1, z2, z3 는 다음과 같다. 
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. (4.57) 

식 (4.56)의 개루프 전달함수 Hz를 제어기 Cz와 전동기 모델 Gz로 

표현하여 정리하면 다음과 같다. 
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위 식에서 좌변의 제어기로 이루어진 행렬은 다음과 같이 표현할 수 

있다. 
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. (4.59) 

정리하면 연립방정식의 해, 즉 원하는 형태의 Hz를 만드는 제어기 

이득들은 다음 페이지의 식 (4.60)을 통해 구할 수 있다. 
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표 4-1의 조건을 사용할 때 식 (4.60)을 이용하여 구한 이득을 가지는 

Hz(z)의 주파수 응답은 다음과 같다. 

s-domain z-domain

 

그림 4-15. 이산 시간 영역에서 제안하는 이득의 주파수 응답 

 

위 그림에서 식 (4.60)을 사용한 이산 시간 개루프 전달함수는 빨간색, 

식 (4.38)을 사용한 연속 시간 개루프 전달함수는 검은색 선으로 

표시되어 있다. 그림으로부터 연속 시간 전달함수와 이산 시간 

전달함수의 이득 개형이 유사함을 알 수 있다. 

초록 점선은 식 (4.53), (4.54) (4.55)에서 대역폭 설정에 사용되었던 

주파수를 나타낸다. 해당 지점에서 주파수 응답이 원하는 크기와 위상을 

가진다. 따라서 제안하는 이득 설계 방식이 이산 시간에서도 적용 

가능함을 알 수 있다.  

다만 이산 시간의 경우 주파수 응답의 위상이 180도가 되는 지점이 

존재한다. 따라서 샘플링 주파수가 더 작아지거나, 제어기 대역폭이 

증가하는 경우 불안정해질 가능성이 있다. 

아래 그림은 같은 조건에서 샘플링 주기 Ts 를 200 μs(= 5 kHz 

샘플링)로 바꾼 경우의 주파수 응답을 비교하여 보여준다. 
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s-domain 5 kHz 10 kHz

 

그림 4-16. 샘플링 주파수에 따른 개루프 전달 함수의 주파수 응답 

 

위 그림에서 볼 수 있듯이 샘플링 주파수가 낮아질수록 위상 여유와 

이득 여유가 부족해짐을 알 수 있다. 이 경우 파라미터 오차나 외란에 

따라 시스템이 불안정해 질 수 있다. 이는 이산 시간 제어의 한계이므로, 

샘플링 주파수에 따라 제어 대역폭 조절이 필요 하다. 

 

4.2.3 능동 저항을 포함한 이산 시간 고조파 전류 제어기 

 

선행연구 [59]에서 이산 시간 제어의 불안정 응답이나 진동 응답을 

능동 저항(Active damping, Active resistance)를 도입하여 억제하였다. 능동 

저항은 그 값을 설정해 줄 수 있으므로 실제 플랜트의 파라미터 오차에 

대해 강인한 제어를 달성할 수 있고, 능동 저항에 시지연을 보상한 

전류를 사용하는 경우 고속 영역에서의 제어 안정도를 개선할 수 있음이 

알려져있다. 

본 절에서는 능동 저항을 포함한 제어 시스템을 모델링하고 이에 맞는 

고조파 전류 제어기 이득 설정 방법에 대해 설명한다. 
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4.2.3.1 전류 예측과 능동 저항을 포함한 플랜트 모델 

 

능동 저항을 포함할 때 그림 4-11의 제어 블록도는 다음 그림과 같이 

표현된다. 이때 능동 저항값은 Ra로 표현하였으며 이득 K1, K2는 이전 

샘플의 전압을 이용한 전류 예측을 위한 이득이다[59,60]. 

vdq
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idq
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그림 4-17. 능동 저항을 포함한 이산 시간 전동기 제어 블록도 

 

위 그림에서 새로운 전동기 모델을 Gza 라 하자. 이때 아래 식과 같이 

Gza를 식 (4.41)의 능동 저항이 없을때의 모델 Gz으로 표현 할 수 있다. 

새로운 전동기 모델은 다음과 같이 표현된다. 
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위 수식에서 r은 Rs와 Ra의 비율이며 다음과 같이 정의된다. 

 a

s

R
r

R
. (4.62) 

전동기 모델에 따라 다음 샘플의 전류는 아래 수식과 같이 계산된다. 
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따라서 K1, K2는 다음과 같이 정해진다. 
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제정수를 정확하게 안다고 가정하고 위의 K1, K2를 대입하여 식 (4.61)

을 정리하면 아래 식과 같다. 
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이때 위 식의 극점 γ 는 다음과 같다. 
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. (4.66) 

위 식으로부터 능동 저항의 비율 r이 어느 정도 증가할수록 전동기 

모델의 극점이 ρ에서 원점 방향으로 이동함을 알 수 있다. 다만 비율이 

10을 넘어 커지면 다시 원점에서 멀어진다. 

아래 그림은 표 4-1의 조건에서 능동 저항 비율에 따른 극점 γ의 

이동을 보여준다. 

r = 0

510152025

 

그림 4-18. 능동 저항 비율에 따른 모델 극점 γ 변화 
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능동 저항이 추정 저항의 0배에서 25배까지 변화함에 따라 극점이 

좌측으로 이동함을 알 수 있다. 또한 능동 저항이 25 이상으로 커지면 

단위 원 밖으로 극점이 이동하여 모델이 불안정해짐을 알 수 있다. 

따라서 적절한 크기의 능동 저항을 사용해야 한다. 

 

4.2.3.2 행렬 연산을 이용한 고조파 전류 제어기 이득 계산 

 

식 (4.65)의 능동 저항을 포함한 플랜트의 전달함수를 식 (4.41)의 Gz와 

비교할 때 능동 저항은 모델의 극점을 ρ에서 γ 로 정의된 극점으로 

수정하는 효과를 가짐을 알 수 있다.  

따라서 식 (4.60)에서 극점 ρ만 바꾸어 표현하면 능동 저항을 포함한 

모델의 제어기 이득을 다음과 같이 계산할 수 있다. 이때 아래 식의 z1, 

z2, z3는 식 (4.57)과 같다. 
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아래 그림은 제어 이득 계산에 사용되는 저항값과 실제 저항값에 

차이가 있을 때의 개루프 전달함수의 주파수 응답을 보여준다. 이때 

능동 저항값 Ra는 추정 저항값 𝑅�̂�의 10배로 설정되었다. 

w/o error w/ Ra

w/o Ra

 

(가) 추정 저항 값이 실제 저항의 2배 일 때 

w/o error w/ Ra

w/o Ra

 

(나) 추정 저항 값이 실제 저항의 0.5배 일 때 

그림 4-19. 저항 오차 시 능동 저항 유무에 따른 주파수 응답 
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위 그림에서 검은색 그래프는 제정수 오차가 없을 때의 개루프 주파수 

응답을 보여준다. 빨간색 그래프는 제정수 오차가 있고 능동 저항이 

적용 안 된 경우, 파란색 그래프는 제정수 오차가 있고 능동 저항이 

적용 된 경우의 주파수 응답이다.  

그림에서 저항을 2배 크게 추정했을 때와 작게 추정한 경우, 능동 

저항을 적용하지 않으면 검은색 그래프인 원하는 응답과 떨어짐을 알 수 

있다. 반면 능동 저항을 적용한 경우, 검은색 그래프인 원하는 응답과 

유사한 응답을 보인다.  

따라서 제안하는 이득 설정 방법이 능동 저항을 적용한 경우에도 

유효함을 확인할 수 있다. 또한 능동 저항을 적용함으로써 저항 오차에 

강인한 제어기를 설계할 수 있음을 보여준다.  

아래 그림은 제어 이득 계산에 사용되는 인덕턴스값과 실제 

인덕턴스값에 차이가 있을 때의 개루프 전달함수의 주파수 응답을 

보여준다. 

w/o error w/ Ra

w/o Ra

 

(가) 추정 인덕턴스 값이 실제 인덕턴스의 2배 일 때 
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w/o error w/ Ra

w/o Ra

 

(나) 추정 인덕턴스 값이 실제 인덕턴스의 0.5배 일 때 

그림 4-20. 인덕턴스 오차 시 능동 저항 유무에 따른 주파수 응답 

 

위 그림에서 저항 오차의 경우와 마찬가지로 능동 저항을 적용한 경우 

인덕턴스 오차에도 불구하고 오차 없는 경우와 유사한 응답을 보임을 알 

수 있다. 다만 인덕턴스 값이 2배로 추정됬을 때 높은 주파수 영역에서 

능동 저항을 적용한 경우의 이득 여유가 부족함을 관찰할 수 있다. 이 

현상은 플랜트의 극점이 제정수 오차에 따라 변화하기 때문이다. 

아래 그림은 인덕턴스 오차가 있을 때 능동 저항 비율에 따른 모델과 

폐루프 전달함수 극점의 이동을 보여준다. 

 10 10r = 0 r = 0  
10

15

r = 0

r = 0   
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 (가) (나) 

 

10

10

r = 0r = 0

25

25

 

r = 0

25

r = 0

25

 

 (다) (라) 

그림 4-21. 인덕턴스 오차 조건에서 능동 저항 비율에 따른 모델과 폐루프 

전달함수 극점 변화  

그림 4-21 (가)와 (나)는 각각 추정 인덕턴스가 실제 인덕턴스의 절반일 

때의 모델과 폐루프 전달함수의 극점을 보여준다. 그림에서 능동 저항이 

커짐에 따라 플랜트의 극점이 단위원에 가까워지고 10 이상의 능동 

저항을 사용하면 시스템이 불안정해짐을 예상할 수 있다. 

그림 4-21 (다)와 (라)는 각각 추정 인덕턴스가 실제 인덕턴스의 두 

배일 때의 모델과 폐루프 전달함수의 극점을 보여준다 

실제보다 큰 인덕턴스를 사용하는 경우에도 능동 저항이 커짐에 따라 

시스템이 진동적인 응답을 보이다가 불안정해짐을 예상할 수 있다. 

따라서 인덕턴스의 오차가 더 커지거나 능동 저항의 값이 더 커지는 

경우 제안하는 제어기가 발산할 가능성이 있기에 능동 저항의 값을 적정 

수준으로 설정할 필요가 있다. 
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4.2.4 모의 실험을 통한 제안하는 제어기 이득 검증 

 

본 절에서는 제안하는 제어기 이득을 이산 시간 제어 모의 실험을 

통해 검증한다. 

아래 그림은 돌극성이 없는 전동기의 모의 실험 블록도를 보여준다. 

Controller는 전류 제어기를 의미하며 내부는 회전변환과 그림 4-13의 

고조파 전류 제어기로 구성된다. SMPMSM은 돌극성이 없는 전동기 

모델을 의미한다. 영구자속에 의한 자속은 생략하였으며 시뮬레이션 

조건은 표 4-1와 같다. 또한 파라미터 오차는 없다고 가정하였으며, 능동 

저항 또한 생략하였다. 

idq
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λdq
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vdq
s

∫ 

Rs

SMPMSM

λdq
r

R(-θr) R(θr)

idq
s

ωr 

Controller

∫ 
θr

idq
s

θr

+- 1/Ls

 

그림 4-22. 돌극성이 없는 전동기 모의 실험 블록도 

 

아래 그림은 기본파 전류에 대한 계단 응답을 보여준다. d축, q축 

전류지령이 0.1초에 각각 0A에서 -1, 1A로 계단적으로 변화한다. 

id
r* iq

r*

id
r iq

r

5τ 

 

그림 4-23. 기본파 전류 제어 계단 응답 
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설계한 기본파 전류 제어 대역폭은 100 Hz로 99% 수렴시간, 5τ는 8 

ms이다. 위 그림에서 이산 시간 영역에서 돌극성을 고려한 경우 d축 q축 

전류의 수렴 시간이 설계치와 유사함을 확인할 수 있다. 

 

아래 그림 4-24, 그림 4-25은 계단 형태의 고조파 전류 지령에 따른 

전류 응답을 보여준다. 그림 4-24은 ωr 의 속도로 회전하는 동기 

좌표계에서의 정상분 6고조파, 즉 정지좌표계에서 7ωr 의 속도로 

회전하는 7고조파 전류 지령에 대한 계단 응답을 보여주며 그림 4-24은 

역상분 6고조파, 즉 정지좌표계에서 -5ωr 의 속도로 회전하는 5고조파 

전류 지령에 대한 계단 응답을 보여준다. 

각 그림에서 위쪽 파형은 전류 지령과 응답을 동기 좌표계에서 

관측하였을때, 아래 쪽 파형은 전류 지령과 응답을 고조파 좌표계에서 

관측한 결과를 보여준다. 이때 그림 4-23와 마찬가지로 고조파 

좌표계에서의 d축, q축 전류지령이 0.1초에 각각 0A에서 -1, 1A로 

계단적으로 변화한다. 

id
r* iq
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r iq
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7r*

id
7r iq
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그림 4-24. 7고조파 전류 제어 계단 응답 
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그림 4-25. -5고조파 전류 제어 계단 응답 

 

위 모의 실험 결과로부터 제안하는 이득을 사용하는 경우에 기본파, 

정상분 6고조파, 역상분 6고조파가 모두 원하는 제어 대역폭으로 

안정하게 제어됨을 확인할 수 있다. 
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본 절에서는 인덕턴스에 돌극성(saliency)이 존재하는 전동기에 적용 

가능한 고조파 전류 제어기 이득을 연속 시간 영역과 이산 시간 

영역에서 설계한다. 각 시간 영역에서의 전동기 모델과 제어기 모델을 

구하고, 전 속도 영역에서 원하는 제어 특성을 가지도록 하는 제어기의 

이득을 행렬 연산을 통해 구한다. 각 시간 영역에서 설계한 이득은 

개루프 전달 함수의 주파수 응답의 보드 선도(Bode plot)를 이용하여 

검증한다. 

 

4.3.1 연속 시간 영역 설계 

 

4.3.1.1 플랜트 모델 

 

4.2절에서 다룬 돌극성이 없는 모델과 달리 돌극성이 있는 경우 

전동기 모델을 정지 좌표계에서 표현하는 경우 인덕턴스 행렬이 전동기 

회전자 위치에 따라 변화하는 문제가 있다. 따라서 이 경우 동기 

좌표계에서 전동기를 모델링하는 것이 수식 전개 상 유리하다. 

전동기의 전압 방정식을 동기 좌표계 상에서 다음 수식과 같이 표현할 

수 있다. 

 
0r r r r

d d d d

r rr r r r

q q q q PM

v i i id

v i i idt
 



         
= + + +         

                
R L JL . (4.68) 

위 전압 방정식에서 행렬 R과 L은 각각 저항과 인덕턴스 행렬을 

의미하며 다음과 같다. 

 

0

0

0

0

s

s

ds

qs

R

R

L

L

 
 
 

 
 
 

R

L

. (4.69) 

이때 전동기에 상호 교차 인덕턴스가 존재하는 경우 위 식의 L의 반 

대각 성분에 상호 교차 인덕턴스를 추가하여 이득 계산에 해당 
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인덕턴스를 고려할 수 있다. 

위 전압 방정식에서 전압과 전류 행렬은 다음과 같다. 

 

r

dr

dq r

q

r

dr

dq r

q

v

v

i

i

 
 
  

 
 
  

v

i

. (4.70) 

전압 행렬과 전류를 이용하여 식 (4.68)을 입력이 전압행렬이고 출력이 

전류 행렬인 다중 입/출력(Multi Input and Multi Output, MIMO)시스템으로 

표현 할 수 있다. 

 ( )
1

( )r r

dq r dqs 
−

= + +i R I J L v  (4.71) 

위 식에서 전동기 임피던스 Z와 전동기 전달 함수 G를 아래 식과 

같이 정의한다.. 

 ( ) ( )( )rs s = + +Z R I J L  (4.72) 

 ( ) ( ) ( )
1 1

( )rs s s 
− −

= = + +G Z R I J L  (4.73) 

 

4.3.1.2 제어기 모델 

 

ωr 속도로 회전하는 회전자 기준 좌표계 상에서 행렬로 나타낸 변수 

xr의 적분을 yr 이라고 하자. 이때 다음과 같은 식이 성립한다. 

 
r r

ds ds

r r

qs qs

x yd

x ydt

   
=   

      

. (4.74) 

회전 속도 ωr 의 적분을 회전 각 θr 라 하자. ωr 이 시간에 대해 변하지 

않는다고 가정하면 식 (2.34)의 회전 변환 행렬 R(θr)을 이용하여 식 

(4.74)를 정지 좌표계에서 다음과 같이 표현할 수 있다. 
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 ( )

( )

r r

ds ds

r r

qs qs

s

ds

r s

qs

s s

ds ds

r r s s

qs qs

x yd

x ydt

yd

ydt

y yd

y ydt



 

   
=   

      

  
= −      

    
= − − +            

R

R J

. (4.75) 

위 식을 라플라스 변환을 이용하여 s-domain상에서 나타내면 다음과 

같다. 

 ( )s s

rs = −x I J y . (4.76) 

마찬가지 방법으로 n∙ωr 속도로 회전하는 n차 고조파(nth harmonic) 기준 

좌표계 상에서의 변수 xnr의 적분 ynr은 정지 좌표계 상에서 다음과 같이 

표현된다. 

 ( )ns s

rs = −x I J y . (4.77) 

한편, 그림 4-1의 DQ평면 전류 제어기를 회전자 기준 동기 

좌표계에서 표현하면 아래 그림과 같다. 

vdq
r*

+- Kp

Ki
s

1

s

1

s

1

++

++

++

R(12θr)

R(-12θr)R(12θr)

R(-12θr)Ki13

Ki11

idq
r*

idq
r

 

그림 4-26. 기본파와 -11, 13 고조파 전류 제어기 연속 시간 모델 

 

위 그림에서 1/s 은 적분기의 s-domain상에서의 표현이다. idq
r* 는 

회전자 동기 좌표계 전류 지령, idq
r 는 회전자 동기 좌표계 전류 이며 

제어기 출력은 vdq
r* 로 표현되어 있다. 이때 전류 지령과 전압 지령은 

다음과 같이 정의된 행렬이다. 
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*
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q
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q
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v

i

. (4.78) 

Kp와 Ki 는 회전자 동기 좌표계에서의 비례 이득과 적분 이득이다. Ki11 

은 회전자 기준 좌표계에서 -12고조파에 적용되는 적분 이득이다. 이때 

회전자 기준 좌표계의 -12고조파는 정지좌표계의 -11고조파와 같다. 

마찬가지로 Ki13 은 회전자 기준 좌표계에서 12고조파에 적용되는 적분 

이득이며 회전자 기준 좌표계의 12고조파는 정지좌표계의 13고조파이다. 

이때 고조파 제어기 적분 이득의 위치가 회전 변환 앞에 있음에 

유의해야 한다. 

식 (4.77)을 이용하여 고조파 동기 좌표계에서의 적분을 회전자 동기 

좌표계로 변환하면 그림 4-26의 전류 제어기 모델을 다음과 같은 개루프 

전달함수로 나타낼 수 있다. 

 ( ) ( ) ( )( )
( )

( )
1 1 1* *

13 1112 12r r r

dq p i r i r i dq dq

s

s s s 
− − −

= + + − + + −

C

v K I K I J K I J K i i
 (4.79) 

 

4.3.1.3 행렬 계산을 이용한 전류 제어기 이득 계산 

 

4.2.1절에서 돌극성이 없는 SISO 시스템 이득 설계 방법에 대해 

설명하였다. 본 절에서는 이를 MIMO 시스템으로 확장하여 설명한다. 

식 (4.71)의 전동기 전달함수 G(s)와 식 (4.79)의 제어기 전달함수 

C(s)의 곱을 개루프 전달함수 H(s)라고 하자. 

 ( ) ( ) ( )s s sH G C . (4.80) 

이때 식 (4.71)의 전동기 전달함수 G(s)를 고려했을 때 극-영점 상쇄를 

위해 제어기 C(s)는 다음 식을 만족한다. 

 ( ) 1
rs

s
 −=− −

=
I J RL

C 0 . (4.81) 

이를 정리하면 다음 식과 같다. 



 

124 

 

 ( ) ( ) ( )
1 1 1

1 1 1

13 1113 11p r i r i r i  
− − −

− − −+ − − + − − + + =K RL J K RL J K RL J K 0  (4.82) 

한편, 교차 결합 성분이 없는 이상적인 기본파 전류 제어기의 개루프 

전달함수 H1(s)는 다음과 같은 형태를 가진다. 

 ( )1

0

0

cc

cc

s
s

s





 
 

=  
 
  

H . (4.83) 

이때 ωcc 는 기본파 전류 제어기의 대역폭을 나타낸다. 

4.2.1.4절에서 설명한 개념을 확장하여 적용할 때 설계하고자 하는 

개루프 전달함수의 주파수 응답은 동기좌표계의 0 주파수 부근에서 

H1(s)의 주파수 응답과 같다. 이때 다음 수식이 성립한다. 

 ( ) ( )1
cc ccs j s j

s s j
 =− =−

= =H H I . (4.84) 

마찬가지로 고조파 전류 제어에 있어서도 다음 식이 성립한다. 

 ( )
( )1312 r ccs j

s j
 = −

=H I . (4.85) 

 ( )
( )1112 r ccs j

s j
 = − +

= −H I . (4.86) 

이때 ωcc13 과 ωcc11 은 각각 13 고조파와 -11 고조파 전류 제어기의 

대역폭을 나타낸다. 

4개의 이득 행렬을 설정하기 위한 4개의 행렬 방정식을 식 (4.82), 

(4.84), (4.85), (4.86)과 같이 설정하였다. 

해당 방정식들을 연립하여 다음과 같이 행렬로 표현할 수 있다. 
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j

j
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−    

C s 0

H s I

H s I

H s I

. (4.87) 

위 식에서 s1, s2, s3, s4은 아래와 같이 정의된 행렬이다. 
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이때 임의의 전달함수에 대해 표현 X(s)는 전달 함수 X(s)에서 

sI부분에 행렬 s를 대입함을 의미한다. 

식 (4.87)의 개루프 전달함수 H를 제어기 C와 플랜트 G로 나누어 

표현하면 다음과 같다. 

 
( )
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( )
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3 3

4 4
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j

j

    
    
    =
    
    

−        

I 0 0 0 C s 0

0 G s 0 0 C s I

0 0 G s 0 C s I

0 0 0 G s C s I

. (4.89) 

위 식을 전동기 임피던스를 이용해 아래와 같이 표현할 수 있다. 
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0 0 0 Z sC s I

. (4.90) 

위 식에서 좌변의 제어기 행렬은 다음과 같이 표현된다. 
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식 (4.90)과 (4.91)을 이용하면 원하는 이득 행렬은 아래 행렬 연산을 

통해 구할 수 있다. 
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. (4.92) 

 

4.3.1.4 제안하는 제어기 이득의 검증 

 

먼저 제안하는 이득 설정 방법을 통해 구한 이득과 일반적으로 알려진 

기본파 전류 제어를 위한 이득을 비교하여 제안하는 이득 설정 방법을 

검증한다. 

고조파 전류 제어기가 없고 기본파 전류만 제어하는 경우 식 (4.92)는 
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다음과 같이 간략히 표현된다. 

 
( )
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1
22
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. (4.93) 

식 (4.93)을 정리하면 아래식과 같다. 
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위 식의 결과는 일반적으로 알려진 전류 제어기의 이득과 같다. 이를 

통해 제안하는 행렬 연산을 이용한 이득 계산 방법이 기본파 전류 

제어에 대해 적용 가능함을 알 수 있다. 

아래 표의 파라미터를 가지는 전동기 및 제어기에 대한 대해 돌극성을 

고려한 이득을 계산한다. 

 

표 4-2 돌극성이 있는 전동기 및 제어기 파라미터 

 

그림 4-27은 개루프 전달함수 H(s)의 회전자 기준 동기 좌표계에서의 

주파수 응답을 나타낸다. 그림 4-27의 (가)는 d축 전류 오차에 대한 d축 

전류 응답, (나)는 q축 전류 오차에 대한 d축 전류 응답, (다)는 d축 전류 

오차에 대한 q축 전류 응답, (라)는 q축 전류 오차에 대한 q축 전류 

응답을 나타낸다. 이후부터 각 응답을 d→d, q→d, d→q, q→q 기호를 

변수 설명 값 

Rs 저항 80 mΩ 

Ld d축 인덕턴스 430 μH 

Lq q축 인덕턴스 1490 μH 

ωcc 정지좌표계 1고조파(기본파) 전류 제어 대역폭 100 Hz 

ωcc13 정지좌표계 13고조파 전류 제어 대역폭 100 Hz 

ωcc11 정지좌표계 -11고조파 전류 제어 대역폭 100 Hz 

ωr 회전자 전기 각속도 100 Hz 

Ts  이산 시간 제어 주기 100 μs 
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이용하여 간단히 표현한다. 

 

SISO Gain MIMO Gain

 

SISO Gain MIMO Gain

 

 (가)  (나)

 

SISO Gain MIMO Gain

 

SISO Gain MIMO Gain

 

 (다)  (라) 

그림 4-27. 돌극성을 고려한 제안하는 이득의 주파수 응답 

 

그림의 빨간색 그래프는 돌극성을 고려한 식 (4.92)의 이득을 적용한 

경우의 개루프 응답을 보여준다. 검은색 그래프는 돌극성을 고려하지 

않고 식 (4.38)의 이득 설정 방법을 이용한 경우의 주파수 응답을 

나타낸다. 이때 인덕턴스는 d축과 q축 인덕턴스의 평균값을 사용하였다. 

그림 4-27의 (가)의 d→d 응답에서 돌극성을 고려하지 않은 경우 영-

극점 상쇄가 되지 않아 약 100 Hz 근방에서 비 이상적인 응답을 보임을 

알 수 있다. 또한 해당 응답에서 설정한 전류 대역폭 보다 더 큰 전류 

대역폭을 가진다. 이는 d축 인덕턴스가 평균 인덕턴스보다 작기 

때문이다. 반면 돌극성을 고려한 빨간색 그래프는 설정한 대역폭을 

만족한며 영-극점 상쇄도 잘 이루어졌음을 확인할 수 있다. 그림 4-27 의 

(라)의 q→q 응답에서 돌극성을 고려하지 않은 경우 설정한 전류 대역폭 
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보다 더 큰 작은 대역폭을 가지며. 이는 q축 인덕턴스가 평균 

인덕턴스보다 크기 때문이다. 반면 돌극성을 고려한 경우는 설정한 

대역폭을 만족한다.  

그림 4-27(나)와 (다)의 상호 결합 성분인 q→d 응답과 d→q 응답을 

살펴보면 돌극성을 고려하지 않은 경우 주파수 응답의 크기가 0 dB 

이상인 지점이 존재함을 알 수 있다. 이는 해당 대역폭에서 d축과 q축 

전류가 상호 간섭함을 의미한다. 반면 돌극성을 고려하여 이득을 

설정하면 모든 주파수 영역에서 개루프 이득의 크기가 -40 dB 이하로 

비간섭 제어가 잘 이루짐을 알 수 있다.  
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4.3.2 이산 시간 영역 설계 

 

4.2.2절에서 설명한 바와 같이 연속 시간 영역에서 구한 이득을 이산 

시간 제어에서 사용시 제어의 불안정성이 야기될 수 있다. 따라서 본 

절에서는 이산 시간 영역에서 돌극성을 고려한 전동기 플랜트를 

모델링하고 이에 맞는 제어기 이득 계산 방법에 대해 설명한다. 

 

4.3.2.1 플랜트 모델 

 

식 (4.68)의 전동기 전압 방정식을 동기좌표계 자속 𝛌𝑑𝑞
𝑟 에 대해 

표현하면 다음과 같이 나타난다. 

 r r r r

dq dq dq r dq

d

dt
= − −λ v Ri Jλ   (4.95) 

위 식에서 전류를 자속과 인덕턴스에 대해 표현하면 다음과 같다. 

 ( )1r r r

dq dq r dq

d

dt
−= + − −λ v RL J λ   (4.96) 

PWM에 의해 한 스위칭 주기동안 유지되는 전압은 동기 좌표계 

전압이다. 따라서 식 (4.96)을 정지 좌표계 전압 𝐯𝑑𝑞
𝑠   에 대해 표현하면 

다음과 같다. 

 ( )
( ) ( ) ( )r

r

dq tr s

dq dq

d t
t e t

dt

−
= +

J
λ

Aλ v   (4.97) 

위 식에서 𝑒𝜃𝑟𝐉와 A는 다음과 같다. 

 
( )

cos sinr

r r

r

e  



= +

=

J
I J

R
 (4.98) 

 
1

r
−= − −A RL J  (4.99) 

식 (4.97)을 z-domain상에서 동기좌표계 전류와 전압에 관한 

전달함수로 표현하면 아래 식과 같다. 자세한 설명은 부록 B에 

수록하였다. 

 ( )
11r r

dq dqz
−−= −i L I Φ Γv  (4.100) 

위 식에서 Φ와 Γ는 다음과 같이 정의된다. 
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 sT
e=

A
Φ  (4.101) 

 
0

s
s r

T
T

e e e d  −−= 
A JA

Γ  (4.102) 

이를 이산 시간 영역에서의 제어 블록도로 나타내면 다음과 같다. 

Cz(z) z-1

vdq
r*[n]

vdq
r[n]

idq
r[n]

+-

idq
r*[n]

Gz(z)

L
-1(zI-Φ)-1

Γ

vdq
s*[n]

vdq
s[n]

R(θr) R(θr)

Delay

 

(가) 

Cz(z) z-1

vdq
r*[n]

idq
r[n]

+-

idq
r*[n]

Gz(z)

L
-1(zI-Φ)-1

ΓR(-ωrTs )

Delay vdq
r[n]

 

(나) 

그림 4-28. 이산 시간 전동기 제어 블록도 

 

위 그림에서 전압과 전류는 앞선 절의 그림 4-11와 달리 동기 좌표계 

변수로 표현되어있다. 이때 Gz 는 이산 시간 제어 시지연까지 포함한 

전동기의 전달 함수를 나타낸다. 

그림 4-28 (가)의 파란색으로 음영 처리된 부분은 전동기의 이산 시간 

제어 시지연을 나타낸다. PWM 컨버터의 특성상 z-1로 표현된 이산 시간 

지연이 정지 좌표계에서 작용함에 유의해야한다. 

한편, 전류 제어기 Cz(z)의 출력인 동기 좌표계 전압 지령과 정지 

좌표계 전압 지령 사이에는 다음과 같은 관계가 성립한다. 

      * *r ns r

dq dqn e n


=
J

v v  (4.103) 

n번째 샘플링 시점에서 전동기에 인가되는 정지 좌표계 전압 𝐯𝑑𝑞
𝑠 [𝑛]은 

다음과 같다. 

      * 1 *1s s s

dq dq dqn n z n−= − =v v v  (4.104) 

따라서 n번째 샘플링 시점에서 전동기에 인가되는 동기 좌표계 전압 

𝐯𝑑𝑞
𝑟 [𝑛]은 다음과 같이 구할 수 있다. 
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r s

r s

nr s

dq dq

n s

dq
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dq

T r

dq
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e n

e e n
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−

−

− − −

−

− −

=

= −

= −

= −

=

J

J

J J

J

J

v v

v

v

v

v

 (4.105) 

식 (4.105)을 이용하여 그림 4-28 (가)를 그림 4-28 (나)의 형태로 간략화 

할 수 있다. 또한 이를 통해 이산 시간 영역에서 모델 Gz는 다음 식과 

같이 정리할 수 있다. 

 ( ) ( )
11 1r sT

z z e z
− −− −= −

J

zG L I Φ Γ  (4.106) 

한편 위 식에서 Φ와 Γ는 무한 등비 급수의 형태로 그 계산이 

일반적으로 쉽지 않기에 많은 연구에서 해당 값을 Ts 에 대해 2차 근사 

하여 사용한다[60]. 본 연구에서는 컴퓨터를 이용하여 정확한 값을 계산 

하여 전동기의 전달 함수를 구한다. 

 

4.3.2.2 제어기 모델 

 

아래 그림은 이산 시간 제어기 모델을 보여준다. 

vdq
r*

+- Kp

Ki

++

++

++

R(-12θr.comp)R(12θr)

R(-12θr)Ki13

Ki11

idq
r*

idq
r

1−z-1

Ts

1−z-1

Ts

1−z-1

Ts
R(12θr.comp)

R(1.5ωrTs)

Cz(z)

 

그림 4-29. 기본파와 -11, 13 고조파 전류 제어기 이산 시간 모델 

 

위 그림의 이산 시간 모델은 그림 4-26의 연속 시간 제어기의 각 동기 

좌표계에서의 적분을 후향 오일러 적분기로 치환한 형태이다. 한 샘플 

시지연과 PWM에 의한 시지연은 4.2.2.2에서 설명한 바와 같이 식 (4.42)
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의 θr.comp 을 이용하여 보상한다. 한편 세가지 동기 좌표계 제어기의 

출력의 합은 다시 1.5Tsωr 만큼 회전시켜 각 주파수에서 이산 시간 지연 

및 PWM의 한 주기 평균 효과로 인한 위상 지연을 보상한다. 

ωr 의 속도로 회전하는 회전자 동기 좌표계 상의 적분기 입력 행렬을 

xr 출력 행렬을 yr 로 표현할 때 후향 오일러 적분은 다음과 같다. 

      1r r r

sn n T n= − +y y x  (4.107) 

위 식을 회전 변환 행렬을 이용하여 정지 좌표계 변수로 표현하면 

다음과 같다. 

      ( )      1r r sr r
n Tn ns s s

se n e n e T n
  − −− −

= − +
JJ J

y y x  (4.108) 

이를 z-domain상에서 나타내면 다음과 같다. 

   ( )  
1

1r sTs s

sn e z T n


−
−= −

J
y I I x  (4.109) 

이를 일반화 하면 nωr 속도로 회전하는 동기 좌표계에서의 후향 

오일러 적분은 정지 좌표계 상에서 다음과 같다. 

   ( )  
1

1r sn Ts s

sn e z T n


−
−= −

J
y I I x  (4.110) 

따라서 그림 4-29의 제어기는 z-domain상에서 다음과 같이 표현할 수 

있다. 

 ( )
( )

( )

( )

1
1

1.5
1

1.5 12 12 1

13

1
1.5 12 12 1
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e
e e

e e

r s
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 −

−
−  − −

 
 
 + −
 =
 + −
 
 
+ −  

J

z J J

J J

K

I I K

C
I I K

I I K

 (4.111) 

이를 이용하여 시스탬의 개루프 전달함수 Hz 를 다음과 같이 구할 수 

있다. 
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( )

1
1
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1.512 12 1
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J J
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L I Φ Γ
I I K

I I K

 (4.112) 
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4.3.2.3 행렬 연산을 이용한 전류 제어기 이득 계산 

 

앞선 4.2.2절에서 돌극성이 없는 SISO 시스템에서의 이산 시간 제어기 

이득 설정 방법에 대해 설명하였다. 4.3.1절에서는 돌극성을 고려한 

MIMO시스템에서의 연속 시간 제어기 이득 설정 방법에 대해 

설명하였다. 앞선 두 절에서 설명한 이득 설정 방법을 동일하게 

적용하면 이득 계산에 필요한 방정식은 다음과 같다. 

먼저 식 (4.106)의 전동기 전달함수 Gz(z)를 고려했을 때 극-영점 

상쇄를 위해 제어기 Cz(z)는 다음 식을 만족한다. 

 ( )
z

z
=

=
z I Φ

C 0 . (4.113) 

앞선 절에서 설명한 개념을 적용할 때 기본파 및 고조파 전류 제어기 

대역폭을 만족하기 위한 조건은 아래 식과 같다. 

 ( )cc sj T
e j

−
=

z
H I . (4.114) 

 ( )( )1312 r cc sj T
e j

 −
=

z
H I . (4.115) 

 ( )( )1112 r cc sj T
e j

 − +
= −

z
H I . (4.116) 

따라서 위 식을 연립할 때 4개의 이득 행렬 Kp, Ki, Ki13, Ki11을 구하기 

위한 행렬 방정식은 다음과 같다. 

 

( )

( )

( )

( )

1

2

3

4

j

j

j

   
   
   =
   
   

−    

z

z

z

z

C z 0

H z I

H z I

H z I

. (4.117) 

위 식에서 z1, z2, z3, z4은 아래와 같이 정의된 행렬이다. 

 
( )

( )

13

11

1

2

12

3

12

4

cc s

r cc s

r cc s

j T

j T

j T

e

e

e



 

 

−

−

− +

=

=

=

=

z Φ

z I

z I

z I

. (4.118) 

이때 임의의 전달함수에 대해 표현 X(z)는 전달 함수 X(z)에서 

zI부분에 행렬 z를 대입함을 의미한다. 
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식 (4.112) 의 개루프 전달함수 Hz를 제어기 Cz와 플랜트 Gz로 나누어 

표현하면 다음과 같다. 

 
( )

( )

( )

( )

( )

( )

( )

1

2 2

3 3

4 4

j

j

j

    
    
    =
    
    

−        

z

z z

z z

z z

I 0 0 0 C z 0

0 G z 0 0 C z I

0 0 G z 0 C z I

0 0 0 G z C z I

 (4.119) 

위 식에서 제어기 Cz. 부분을 이득 행렬로 표현할 때 원하는 이득은 

아래 행렬 연산을 통해 구할 수 있다. 
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 (4.120) 
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4.3.2.4 제안하는 제어기 이득의 주파수 영역 검증 

 

제안하는 이득을 표 4-2의 파라미터를 가지는 전동기 및 제어기에 대해 

적용해본다. 

먼저 전동기의 전달함수를 표현하는 두 행렬 Φ와 Γ는 다음과 같다. 

 ( )1
186.05 628.32

628.32 53.691
r

−
− 

= − + =  
− − 

A J RL  (4.121) 

 
0.980 0.062

0.062 0.993
sT

e
 

= =  
− 

A
Φ  (4.122) 

 
0

0.989 0.062

0.063 0.995

s
s r

T
T

se e e d T  −−  
= =   

− 


A JA
Γ  (4.123) 

이를 식 (4.120)에 대입하여 얻은 제어기 이득은 다음과 같다. 
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 (4.124) 

위의 계산 결과에서 계산된 제어기 이득에 허수가 존재함을 알 수 

있다. 해당 이득을 식 (4.112)에 대입해 보면 원하는 주파수 지점, -ωcc , 

12ωr-ωcc13 , -12ωr+ωcc11에서 식 (4.117)과 같이 jI, jI, -jI의 응답을 가짐을 알 

수 있다. 

허수 이득은 디지털 시지연으로 구현할 수 있다. 따라서 제안하는 

제어기 형태에서 추가적인 시지연 보상이 필요함을 의미한다. 하지만 

허수 이득을 구현하기 위해 주파수에 따라 인가해야하는 시지연의 

정도가 다르고 인가하더라도 제어기의 전달함수가 식 (4.111)와 

달라지므로 이는 가능한 구현 방법이 아니다. 

한편 식 (4.124)의 계산 결과를 살펴보면 허수부의 크기가 실수부의 

크기에 비해 약 1/10정도로 작은 것을 알 수 있다. 계산된 이득의 
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실수부만 취하여 식 (4.112)에 대입한 결과는 다음과 같다. 
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. (4.125) 

본 결과로부터 계산된 결과의 실수값만 취하더라도 영-극점 상쇄와 

고조파 전류 제어기의 대역폭은 만족함을 확인할 수 있다. 다만 기본파 

대역의 주파수 응답의 크기는 유사하나 위상이 설계값인 90도와 

달라진다. 다만 위상의 오차가 45도 미만으로 위상 여유를 확보할 수 

있다. 따라서 본 연구에서는 계산된 결과의 실수값만 취하여 근사화된 

이득을 사용하며 근사화된 이득을 사용한 개루프 응답이 bodeplot 상에서 

어떻게 나타나는지 확인한다. 

 

s-gain/s-modelz-gain/z-model

 

s-gain/s-modelz-gain/z-model

 

 (가)  (나) 

 

s-gain/s-modelz-gain/z-model

 

s-gain/s-modelz-gain/z-model

 

 (다) (라) 

그림 4-30. 제안하는 이득을 사용한 개루프 전달 함수 주파수 응답 
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그림 4-30은 식 (4.112)로 정의된 Hz(z)의 회전자 기준 동기 

좌표계에서의 주파수 응답을 나타낸다. 그림 4-30의 (가), (나), (다) (라)는 

각각 그림 4-27 에서 설명한 d→d, q→d, d→q, q→q 응답을 보여준다. 

각 응답에서 z-gain/z-model로 표시된 파란색 그래프는 이산 시간 

전동기 모델을 고려하여 식 (4.120)을 통해 계산된 이득 행렬을 이산 

시간 모델에 사용한 경우의 개루프 응답을 보여준다. 

s-gain/s-model로 표시된 빨간색 그래프는 그림 4-27의 빨간색 그래프와 

동일한 것으로 연속 시간 영역에서 설계된 이득을 연속 시간 모델에 

적용한 경우의 개루프 응답이다. 

두 주파수 응답을 비교할 때 설계 주파수 대역에서 그 응답이 서로 

일치하며 설계값을 따름을 알 수 있다. 다만 이산 시간 응답의 상호 

결합 성분(q→d, d→q) 의 크기가 0 dB 근처인 주파수 대역이 존재한다. 

반면 연속 시간 영역의 응답은 모든 주파수 대역에서 그 크기가 -40 dB 

이하로 상호 결합성분이 잘 제어됨을 알 수 있다. 

이는 이산 시간 시지연으로 인해 발생하는 상호 결합 성분이며 

제안하는 제어기가 시지연을 설계 주파수에서만 보상하기 때문에 

발생하는 한계점이다.  
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식 (4.112)의 개루프 전달함수 Hz(z)로부터 폐루프 전달 함수 CLz(z)를 

다음 식과 같이 정의할 수 있다. 

 ( ) ( )( ) ( )
1

z z z
−

= +
z z z

CL I H H . (4.126) 

 

 

s-gain/s-modelz-gain/z-model

 

s-gain/s-modelz-gain/z-model

 

 (가)  (나) 

   

 (다) (라) 

그림 4-31. 제안하는 이득을 사용한 폐루프 전달 함수 주파수 응답 

 

위 그림 4-31 은 (4.126)로 정의된 폐루프 전달함수 CLz의 회전자 기준 

동기 좌표계에서의 주파수 응답을 나타낸다. 그림 4-30의 개루프 

응답에서는 상호 교차 성분이 존재 하였지만, 폐루프 응답에서는 상호 

교차 성분의 크기가 -20 dB보다 현저히 작음을 알 수 있다. 따라서 이산 

시간 영역 설계시 근사화된 이득을 사용하는 경우에도 연속 시간 영역과 

동일한 전류 제어 성능을 가질 수 있음을 알 수 있다. 
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s-gain/z-modelz-gain/z-model

 

s-gain/z-modelz-gain/z-model

 

 (가)  (나) 

 

s-gain/z-modelz-gain/z-model

 

s-gain/z-modelz-gain/z-model

 

 (다) (라) 

그림 4-32. 이산 시간 영역과 연속 시간 영역에서 설계된 이득 비교 

 

그림 4-32의 (가), (나), (다) (라)는 연속 시간 영역과 이산 시간 

영역에서 설계한 이득을 사용한 경우의 이산 시간 영역 개루프 d→d, 

q→d, d→q, q→q 응답을 보여준다. 

각 응답에서 z-gain/z-model로 표시된 파란색 그래프는 이산 시간 

영역에서 설계된 이득을 적용한 것으로 그림 4-30의 파란색 그래프와 

동일하다. 반면 s-gain/z-model로 표시된 검은색 그래프는 연속 시간 

영역에서 설계된 이득을 이산 시간 모델에 적용한 경우의 개루프 

응답이다. 

두 주파수 응답을 비교할 때 연속 시간 영역에서 설계한 이득을 

사용한 경우 d→d, q→q 응답에서 100 Hz 근방에서 비 이상적인 응답이 

나타남을 알 수 있다. 이는 연속 시간 영역의 이득이 이산 시간 모델의 

극점을 정확히 상쇄 하지 못하기 때문이다. 한편 상호 간섭 응답중 q→d 



 

141 

 

응답에서 그 크기가 0 dB 이상인 영역이 저 주파수 근처에 존재하며 100 

Hz 근방에서 이득 여유가 매우 부족함을 알 수 있다. 따라서 다른 

속도나 파라미터 오차가 있는 경우 연속 시간 영역의 이득을 사용할 시 

발산할 수 있다.  

 

z-SISOz-MIMO

 

z-SISOz-MIMO

 

 (가)  (나) 

 

z-SISOz-MIMO

 

z-SISOz-MIMO

 

 (다) (라) 

그림 4-33. 돌극성을 고려한 이득과 고려하지 않은 이득의 비교 

 

그림 4-33의 (가), (나), (다) (라)는 이득 계산시 돌극성을 고려한 경우와 

고려하지 않은 경우의 이산 시간 영역 개루프 d→d, q→d, d→q, q→q 

응답을 보여준다. 

z-MIMO로 표시된 파란색 그래프는 이산 시간 영역에서 돌극성을 

고려하여 설계한 이득을 적용한 것으로 그림 4-30, 그림 4-32의 파란색 

그래프와 같다. z-SISO로 표시된 보라색 그래프는 이산 시간 영역에서 

돌극성을 고려하지 않고  d, q축 인덕턴스의 평균을 식 (4.60)에 대입하여 

얻은 이득을 사용한다. 
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돌극성을 고려하지 않는 경우 그림 4-27에서 설명한 것과 동일하게 

영-극점 상쇄가 되지 않고 d축 q축의 전류 제어 대역폭이 모두 설계값과 

다른 값이다. 또한 각 상호 간섭 성분이 충분히 억제 되지 않는다. 특히 

위 그래프에서 0 Hz, 즉 기본파 주파수의 상호 간섭 성분의 크기가 크다. 

또한 표 4-2의 조건보다 돌극성이 더 커지는 경우 발산의 가능성이 있다. 
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4.3.3 모의 실험을 통한 제안하는 제어기 이득 검증 

 

본 절에서는 제안하는 제어기 이득을 이산 시간 제어 모의 실험을 

통해 검증한다. 

idq
r

λdq
s

vdq
s

∫ 

Rs

L
-1

IPMSM

λdq
r

R(-θr) R(θr)

idq
s

ωr 

Controller

∫ 
θr

idq
s

θr

+-
 

그림 4-34. 돌극성이 있는 전동기 모의 실험 블록도 

그림 4-34은 모의 실험의 불록도를 나타낸다. 위 그림에서 Controller는 

전류 제어기를 의미하며 내부는 회전변환과 그림 4-29의 고조파 전류 

제어기로 구성된다.  

IPMSM은 돌극성이 있는 전동기 모델을 의미한다. 영구자속에 의한 

자속은 생략하였으며 시뮬레이션 조건은 표 4-2와 같다. 
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4.3.3.1 이득 설정 방법에 따른 응답 비교 

 

아래 그림은 기본파 전류에 대한 계단 응답을 보여준다. 전동기 

기본파 주파수는 100 Hz로 설정하였으며, d축, q축 전류지령이 각각 0.1초, 

0.2초에 0A에서 -1, 1A로 계단적으로 변화한다. 

s-MIMO

z-SISO

z-MIMO

 

그림 4-35. 계단 형태의 전류 지령 변화에 따른 전류 응답 

 

위 그림에서 s-MIMO는 4.3.1절에서 구한 연속 시간 영역에서 

돌극성을 고려한 이득을 사용한 결과를 의미한다. 이는 그림 4-32의 s-

gain/z-model로 명명된 것과 동일하다. z-SISO는 그림 4-33에서와 

마찬가지로 4.2.2절에서 구한 이산 시간 영역에서 돌극성을 무시한 

이득을 사용한 결과를 의미한다. z-MIMO는 그림 4-33에서 와 마찬가지로 

본 절에서 구한 이산 시간 영역에서 돌극성을 고려한 이득을 사용한 
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결과를 의미한다. 이후의 설명에서 이득 설정 방법에 따른 구분을 

추가적인 설명없이 s-MIMO, z-SISO, z-MIMO로 표현하겠다. 

검은 점선은 전류 지령을 나타내며 𝑖𝑑
𝑟  , 𝑖𝑞

𝑟은 각각 회전자 기준 동기 

좌표계에서 나타낸 d축 q축 전류이다. 위 그림으로부터 연속시간 

영역에서 설계한 경우(s-MIMO) 상호간섭 성분이 크게 발생함을 알 수 

있다.  

이산 시간 영역에서 돌극성을 고려하지 않고 설계한 경우(z-SISO), d축 

전류 응답과 q축 전류 응답의 수렴 시간이 다름을 확인할 수 있다. 

이산 시간 영역에서 돌극성을 고려한 경우(z-MIMO)  상호 간섭이 

억제되어 전류 변화에 따라 다른 축의 전류에 변화가 없음을 알 수 있다. 

한편, 설계한 기본파 전류 제어 대역폭은 100 Hz로 99% 수렴시간은 8 

ms이다. 위 그림에서 이산 시간 영역에서 돌극성을 고려한 경우 d축 q축 

전류의 수렴 시간이 모두 설계치와 유사함을 확인할 수 있다. 

 

s-MIMO

z-SISO

z-MIMO

s-MIMO

z-SISO

z-MIMO

 

그림 4-36. 계단 형태의 13 고조파 전류 지령 변화에 따른 전류 응답 

 

위 그림은 위와 동일한 조건에서 정지좌표계 13 고조파 전류 지령 

변화에 대한 계단 응답을 보여준다. 13고조파 d축 전류 지령, 𝑖𝑑
𝑟∗과 q축 



 

146 

 

전류 지령, 𝑖𝑞
𝑟∗
이 0.2 초에 각각 -1A, 1A로 계단적으로 인가된다. 

왼쪽 파형은 전류 지령과 제어된 전류를 회전자 동기 좌표계 상에서, 

오른쪽 파형은 전류 지령과 제어된 전류를 13고조파 동기 좌표계 상에서 

보여준다.  

모든 경우 약 8 ms안에 전류 제어가 수렴하였음을 알 수 있다. 다만 z-

SISO의 경우 진동적인 응답이 나타난다. 

 

s-MIMO

z-SISO

z-MIMO

s-MIMO

z-SISO

z-MIMO

 

그림 4-37. 계단 형태의 -11 고조파 전류 지령 변화에 따른 전류 응답 

 

위 그림은 정지좌표계 -11 고조파 전류 지령 변화에 대한 계단 응답을 

보여준다. -11고조파 d축 전류 지령과 q축 전류 지령이 0.2s 에 각각 -1A, 

1A로 계단적으로 인가된다. 

왼쪽 파형은 전류 지령과 제어된 전류를 회전자 동기 좌표계 상에서, 

오른쪽 파형은 전류 지령과 제어된 전류를 -11고조파 동기 좌표계 

상에서 보여준다. 13고조파의 경우와 마찬가지로 모든 경우 약 8 ms안에 

전류 제어가 수렴하며 z-SISO의 경우 진동적인 응답이 나타난다. 
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그림 4-30부터 그림 4-37까지 주파수 및 시간 영역에서 제안하는 이득 

설정 방법을 검증하였다.  

검증 결과 표 4-2의 조건에 대해 이산 시간 영역에서 돌극성을 

고려하고 계산한 이득 행렬을 사용(z-MIMO)한 경우가 제어기 대역폭, 

극점 상쇄 및 상호 간섭 억제 측면에서 다른 방식에 비해 더 이상적인 

개루프 주파수 응답을 보임을 확인하였다.  

다만 해당 방식의 경우 이산 시간 전동기 모델링에 있어 복잡한 

컴퓨터 계산이 필요하며 MIMO 시스템의 이득을 구하는데 있어 8차 

역행렬을 구해야 한다. 따라서 동작 속도, 샘플링 주파수, 돌극성의 

비율에 따라 실제 제어에 적용시 앞선 절에서 설명한 더 간단한 이득 

설정 방법인 s-MIMO, z-SISO 등을 이용할 수도 있다. 
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4.3.3.2 제정수 오차에 따른 응답 비교 

 

제안하는 이득 설정 방법은 전동기의 저항 및 인덕턴스 정보가 정확할 

경우에만 영-극점 상쇄 및 원하는 제어 대역폭을 만족할 수 있다. 실제 

전동기의 저항 및 인덕턴스를 정확하게 알 수 없고, 또한 저항 및 

인덕턴스가 운전 조건에 따라 변화할 수 있으므로, 제정수 변동에 대해 

제안하는 이득을 사용하는 제어기가 안정함을 확인할 필요가 있다. 

전류 제어기 이득은 앞선 절에서 설명한 이산 시간 영역에서 돌극성을 

고려한, z-MIMO 방식으로 설계하였으며, 0.1초 0.2초에 d축 q축 전류 

지령이 각각 -1, 1A로 계단적으로 변화하였다. 이때 제정수 오차가 없는 

경우의 계단 응답은 아래 그림과 같다. 

 

그림 4-38. 제정수 오차가 없는 경우 

 

아래 그림은 제정수 오차가 있는 경우의 계단 응답을 보여준다. 이때 

검은 점선은 전류 지령을, 빨간색 실선과 파란색 실선은 각각 q축 

전류와 d축 전류를 나타낸다. 

그림으로부터 제안하는 이득을 사용하는 경우 제정수가 변화함에 따라 

상호 간섭 성분이 나타나며 수렴 시간, 즉 제어 대역폭이 달라지는 것을 

확인할 수 있다. 하지만 제정수가 0.5배, 2배 변하는 경우에도 발산하지 

않음을 확인하였다. 이외의 제정수 변동에 대해서는, 다음 5장에 실제 

전동기에 적용한 실험에서 응답을 확인하여 검증한다. 
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 (가) (나) 

그림 4-39. 저항 오차가 있는 경우.  

(가)추정 저항이 실제값의 0.5배. (나) 추정 저항이 실제값의 2배. 

   

 (가) (나) 

그림 4-40. d축 인덕턴스 오차가 있는 경우.  

(가) 추정값이 실제값의 0.5배. (나) 추정값이 실제값의 2배. 

   

 (가)  (나) 

그림 4-41. q축 인덕턴스 오차가 있는 경우.  

(가) 추정값이 실제값의 0.5배. (나) 추정값이 실제값의 2배. 
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4.3.4 모의 실험을 통한 선행 연구의 제어기와 비교 

 

본 절에서는 선행 연구에서 제안한 제어기와의 응답 비교를 위해 앞선 

3.2절에서 설명한 선행 연구의 다중 동기 좌표계를 돌극성이 있는 이산 

시간 전동기 제어 모델에 적용한 모의 실험 결과를 나타낸다. 선행 연구 

[27]에서 제안한 제어 블록도는 그림 3-12와 같으며 1차 저역 통과 

필터의 차단 주파수는 기본파 주파수의 3배로 설정하였다. 

한편, 기존 연구에서 돌극성을 고려하는 경우 기본파 제어기의 비례 

이득과 적분 이득은 다음과 같이 설정된다. 
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이때 돌극성이 있는 인덕턴스 행렬은 회전자 동기 좌표계 이외의 

좌표계에서는 각도에 따라 변화하는 행렬이 된다. 따라서 고조파 전류 

제어에 기본파 제어기와 동일한 형태의 이득을 사용하는 경우 전류에 

추가적인 고조파 성분이 발생하게 된다. 

따라서 돌극성을 고려한 이득을 적용하기 위해서는 비례, 적분 이득을 

그림 4-28의 제안하는 제어기와 같이 회전 변환 전에 적용하여야 한다. 

하지만 이 경우 저역 통과 필터를 적용하는 위치가 모호해지고 선행 

연구의 제어기 형태와 달라지게 되므로 본 비교 모의 실험에서는 고조파 

전류 제어기의 이득 설정시 인덕턴스에 돌극성이 없다고 가정하고, 

인덕턴스 값으로 d축과 q축 인덕턴스의 평균값을 사용한다. 

아래 그림은 기본파 전류 지령이 계단적으로 변화할 때의 전류 응답을 

보여준다. 이때 0.1초 0.2초에 d축 q축 전류 지령이 각각 -1, 1A로 

인가되었다. 
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 (가)  (나) 

그림 4-42. 기본파 전류 제어 계단 응답. 

(가) 제안하는 이득 (나) 선행 연구[27] 

 

위 그림에서 검은 점선은 전류 지령을, 빨간색 실선과 파란색 실선은 

각각 q축 전류와 d축 전류를 나타낸다. 그림 (나)의 선행 연구 제어기 

형태를 사용하는 경우 상호 교차 성분으로 인해 d축 전류 지령 변화시 

q축 전류에, q축 전류 지령 변화시 d축에 진동적인 응답이 나타남을 

확인할 수 있다. 

아래 그림은 정지 좌표계 기준 13 고조파 전류 지령이 계단적으로 

변화할 때의 전류 응답을 보여준다. 0.1초에 13 고조파 좌표계의 d축 q축 

전류 지령이 각각 -1, 1A로 인가되었다. 
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iq
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13r

 

 (가)  (나) 

그림 4-43. 13 고조파 전류 제어 계단 응답. 

(가) 제안하는 이득 (나) 선행 연구[27] 

검은 점선은 전류 지령을, 빨간색 실선과 파란색 실선은 각각 13 
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고조파 좌표계에서의 q축 전류와 d축 전류를 나타낸다. 그림 (나)의 선행 

연구 제어기 형태를 사용하는 경우 계단 형태의 전류 지령 변화에 대해 

진동적인 응답을 보이며, 수렴 시간이 지난 후에도 진동 성분이 

존재함을 알 수 있다. 반면 제안하는 이득을 사용하는 경우 시정수의 

5배로 정의되는 99% 수렴 시간인 8ms에 맞춰 제어 됨을 확인할 수 있다. 

아래 그림은 정지 좌표계 기준 역상분 11 고조파 전류 지령이 

계단적으로 변화할 때의 전류 응답을 보여준다. 0.1초에 -11 고조파 

좌표계의 d축 q축 전류 지령이 각각 -1, 1A로 인가되었다. 검은 점선은 

전류 지령을, 빨간색 실선과 파란색 실선은 각각 -11 고조파 

좌표계에서의 q축 전류와 d축 전류를 나타낸다. 

그림 4-43에서와 마찬가지로 제안하는 이득을 사용하는 경우에는 진동 

없이 설정한 대역폭을 만족하는 반면 선행 연구의 제어기를 사용하는 

경우에는 진동적인 응답을 보임을 알 수 있다. 

iq
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iq
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 (가)  (나) 

그림 4-44. 11 고조파 전류 제어 계단 응답. 

(가) 제안하는 이득 (나) 선행 연구[27] 
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4.3.5 속도에 따른 전류 제어기 이득 및 속도에 따른 근사화 

 

앞선 절에서 식 (4.120)로 원하는 대역폭을 가지는 전류 제어기 이득을 

구할 수 있음을 확인하였다. 다만 식 (4.120)을 풀기 위해서는 8차 

행렬의 역행렬 및 곱셈이 필요하며 전동기의 속도가 변함에 따라 매번 

수식을 계산해야 한다. 

대부분의 전동기는 제한된 코어 및 동작 속도를 가지는 DSP를 통해 

제어 되는데 이러한 연산 장치로 8차 행렬의 역행렬 및 곱셈을 계산하는 

것은 많은 시간적 비용이 발생한다. 따라서 실제 전동기 제어에 

제안하는 이득을 사용하기 위해서 속도에 따른 제어기 이득 참조표를 

구성해 놓고 속도에 따라 참조표 값을 보간하여 이득을 구하는 방법이 

가능하다. 

식 (4.120)에 의해 구해진 전류 제어기 이득을 전동기 속도 600 r/min 

부터 4000 r/min 까지 속도에 따라 도시하면 아래 그림과 같다. 

   

 (가) (나) 
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 (다) (라) 

그림 4-45. 속도에 따른 이득. 

(가) 비례 이득. (나) 기본파 적분 이득. 

(다) 13 고조파 적분 이득. (라) -11 고조파 적분 이득 

 

이때 DD, DQ, QD, QQ는 임의의 2행 2열의 이득 행렬 K 의 1행 1열, 

1행 2열, 2행 1열, 2행 2열 성분을 의미한다. 

그림에서 알 수 있듯이 식 (4.120)에 의해 구해진 전류 제어기 이득은 

속도에 따라 비 선형적으로 변화하며, 실제 전동기 구동에 적용시 

위에서 구한 속도별 이득을 참조표로 저장하여 제어에 사용할 수 있다. 

 

한편, 일반적으로 알려진 전동기의 비례 이득과 적분 이득의 형태를 

고려하였을 때 그림 4-45의 이득의 각 성분을 전동기 속도, 저항, 

인덕턴스 및 고조파 차수의 정보를 이용하여 변형 시키면 아래 그림과 

같이 표현된다. 이때 변형 식은 각 그래프의 위쪽에 나타내었다. 
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 (가) (나) 

  

 (다) (라) 

그림 4-46. 변형된 속도에 따른 이득. 

(가) 비례 이득. (나) 기본파 적분 이득. 

(다) 13 고조파 적분 이득. (라) -11 고조파 적분 이득 

 

위 그림 4-46(가)는 비례 이득의 대각 성분을 인덕턴스와 제어 

대역폭으로 나눈 결과를 나타낸다. 그림으로부터 대각 성분을 각각 d축 
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인덕턴스와 q축 인덕턴스로 나눈 결과의 개형이 유사하며, 이는 대각 

성분중 한 성분의 속도에 따른 변화만 참조표로 구성하면, 다른 대각 

성분은 인덕턴스의 비율을 통해 역산하여 근사할 수 있음을 의미한다. 

또한 나머지 한 성분의 참조표도 속도에 따른 1차 근사를 통해 간략히 

나타낼 수 있다. 

그림 4-46(나)는 적분 이득의 반 대각 성분을 인덕턴스와 전동기 속도 

및 제어 대역폭으로 나눈 결과를 나타낸다. 마찬가지로 반 대각 성분의 

개형이 유사하며 비례 이득과 유사한 방식으로 참조표의 크기를 줄일 수 

있다. 

적분 이득의 대각 성분이 저항과 제어 대역폭의 곱임에 착안하여 그림 

4-46(다)와 (라)는 고조파 적분 이득의 대각 성분에서 저항 성분을 빼고 

이를 고조파 차수와 인덕턴스의 곱으로 나눈 결과를 보여준다. 또한 반 

대각 성분은 인덕턴스와 전동기 속도, 제어 대역폭 및 고조파 차수를 

나누어 표현하였다. 

그림 4-46(다)와 (라)의 모든 반 대각 성분이 유사한 개형을 가지므로 

4개의 참조표 대신 1개의 참조표를 이용하여 근사화된 이득을 사용할 수 

있다. 또한 나머지 하나의 참조표도 속도에 따라 2차 근사를 통해 

간략히 나타낼 수 있다. 그림 4-46(다)와 (라) 대각 성분 또한 서로 

유사한 개형 및 값을 가지며, 적절한 근사를 통해 4개의 참조표 대신 

1개의 참조표로 참조표의 수를 줄일 수 있다. 
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제 5장 제안하는 고조파 전류 제어를 적용한 이중 

삼상 전동기 운전 

 

본 장에서는 제안하는 고조파 전류 제어기를 이용하여 이중 삼상 

전동기 제어 실험 결과를 나타낸다. 먼저 1절에서는 JK평면에서 

발생하는 6고조파 차분 전류 제어 실험을 설명하고 2절에서는 DQ 

좌표계 12 고조파 전류 제어를 통한 토크 맥동 저감 실험에 대해 

설명한다. 

실험에 사용된 전동기, 인버터 및 실험 세트의 구조는 부록 C에 

수록하였으며 대상 전동기의 제정수는 아래 표와 같다. 

아래 표 5-1의 인덕턴스 값은 전동기가 정격 전류 운전점에서의 유한 

요소 해석 결과값이며 철심의 포화와 유한 요소 해석의 오차를 고려할 

때 실제 전동게 제정수와 운전점에 따라 차이가 있을 수 있다. 

아래 표의 제정수 중 고정자 권선 저항과 D, Q축 인덕턴스를 식 (4.120)

에 대입하여 DQ좌표계 기본파 및 12 고조파 전류 제어기 이득을 

속도별로 계산한 결과를 참조표로 구성하여 실험에 사용하였다. 

마찬가지로 권선 저항과 JK축 인덕턴스를 식 (4.120)에 대입하여 

JK좌표계 기본파 및 6고조파 전류 제어기 이득을 속도별로 계산한 

결과를 참조표로 구성하였다. 
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표 5-1 대상 전동기 제정수 

 

 

변수 설명 값 

pp 극쌍수 4 

Is.rated 정격 전류 17 Arms 

Te.rated 정격 토크 20 N∙m 

ωrpm.base 기저 속도(직류단 300V) 6000 r/min 

λPM 영구 자석 자속 68.9 mWb∙t 

Rs 고정자 권선 저항 165 mΩ 

LD VSD 좌표계 D축 인덕턴스 580 μH 

LQ VSD 좌표계 Q축 인덕턴스 1590 μH 

LJ VSD 좌표계 J축 인덕턴스 120 μH 

LK VSD 좌표계 K축 인덕턴스 30 μH 
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5.1.1 고조파 전류 제어 미 적용시 대상 전동기의 전류 

 

아래 그림은 출력 토크가 0 N∙m, 전동기의 속도는 750 r/min(전기각 

주파수 50 Hz), 1500 r/min(전기각 주파수 100 Hz) 인 경우에 대해 고조파 

전류 제어를 하지 않을 때 대상 전동기 전류를 보여준다. 이때 

DQ전류와 JK전류는 각각의 동기 좌표계 기본파 전류 제어만 

수행하였으며 그 대역폭은 100 Hz이다. 

  

 (가) (나) 

그림 5-1. 0 N∙m 고조파 제어 미 적용시 전류. (가) 750 r/min. (나) 1500 r/min. 

 

그림에서 가장 윗 부분은 전동기의 동기 좌표계 DQ전류, iD
r, iQ

r과 전류 

지령, iD
r*, iQ

r*을, 가운데 파형은 전동기의 동기좌표계 JK전류, iJ
r, iK

r를, 

아랫 부분은 전동기의 A상 상전류, iA 와 회전자 각도, θr을 나타낸다. 

iJ
r, iK

r 를 살펴보면 6고조파 차분 전류가 발생함을 알 수 있다. 또한 

(가)와 (나)를 비교하였을 때 전동기의 속도가 증가함에 따라 차분 

전류의 크기가 증가한다. 이는 차분 전류를 발생시키는 외란 전압이 

속도에 따라 증가하였기 때문이다. 

그림 5-2, 그림 5-3, 그림 5-4는 각각 전동기의 지령 토크가 5, 10, 20 

N∙m인 경우에 대해 그림 5-1과 동일한 조건으로 전동기의 전류를 

측정한 결과이다. 
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그림 5-2. 5 N∙m 고조파 제어 미 적용시 전류. (가) 750 r/min. (나) 1500 r/min. 
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그림 5-3. 10 N∙m 고조파 제어 미 적용시 전류. (가) 750 r/min. (나) 1500 r/min. 
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그림 5-4. 20 N∙m 고조파 제어 미 적용시 전류. (가) 750 r/min. (나) 1500 r/min 
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그림 5-1부터 그림 5-4를 비교하였을 때 전동기의 토크가 변함에 따라 

차분 전류의 고조파 크기가 달라짐을 알 수 있다. 이는 2.4절에서 살펴본 

바와 같이 포화의 효과로 인해 전동기의 차분 성분 인덕턴스와 

영구자속에 의한 고조파 자속이 전류의 크기에 따라 변화하기 때문이다. 

그림 5-3의 10 N∙m 결과를 살펴보면 DQ좌표계 전류의 크기가 약 10 

A일 때 차분 전류의 고조파 성분 크기가 약 5 A임을 알 수 있다. 차분 

전류는 동손을 발생 시키므로 이 차분 성분으로 인해 동손이 25% 증가 

한다. 또한 높은 주파수의 고조파 전류가 추가적인 철손을 야기할 수 

있다. 

이처럼 이중 삼상 전동기의 경우 전동기에 따라서 과도한 차분 전류가 

발생하는 경우가 있으며, 이는 추가적인 손실을 야기하기 때문에 고조파 

전류 제어를 통해 차분 전류를 억제해야 함을 실험적으로 확인하였다. 
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5.1.2 선행 연구의 고조파 전류 제어 

 

본 절에서는 기존 연구의 고조파 전류 제어를 적용할 때 대상 전동기 

과도 상태 전류 실험 결과를 도시한다. 이때 DQ전류는 동기 좌표계 

기본파 전류 제어만 수행하였으며 JK전류는 기본파, -5고조파, 7고조파 

전류를 그림 3-12와 같은 저역 통과 필터를 사용하는 기존 연구의 

고조파 전류 제어기로 제어하였다. 저역 통과 필터의 차단 주파수는 

전동기 기본파 주파수의 3배로 설정하였으며 제어기 이득 설정에 사용된 

제정수는 아래 표 5-2와 같다. 

 

표 5-2 JK평면 전류 제어기 제정수 

 

  

변수 설명 값 

ωcc 기본파 전류 제어 대역폭 100 Hz 

ωcc7 7고조파 전류 제어 대역폭 100 Hz 

ωcc5 -5고조파 전류 제어 대역폭 100 Hz 

Ts  이산 시간 제어 주기 100 μs 
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그림 5-5. 기존 연구의 JK축 고조파 전류 제어 과도 응답. 0 N∙m 

(가) 750 r/min. (나) 1500 r/min. 

 

위 그림은 출력 토크가 0 N∙m, 전동기의 속도가 750 r/min, 1500 r/min일 

때 과도 응답을 보여준다. 

그림에서 파란색으로 강조된 HCC OFF 영역은 JK평면에서 고조파 

전류 제어(Harmonic current control, HCC)가 적용 되지 않을 때의 전류 

파형을 보여주며 초록색으로 강조된 HCC ON 영역은 JK평면에서 고조파 

전류 제어가 적용된 순간부터의 전류 파형을 보여준다. 

그림에서 가운데 빨간색 화살표의 시점은 고조파 전류 제어가 적용된 
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시점을 나타내며, 화살표의 끝은 설계한 고조파 전류 제어 대역폭 

시정수의 5배(5τ) 지점을 나타낸다. 이때 시정수의 5배는 8 ms이다. 

그림에서 가장 윗 부분은 전동기의 동기 좌표계 DQ전류, iD
r, iQ

r과 전류 

지령, iD
r*, iQ

r*을, 가운데 파형은 전동기의 동기 좌표계 JK전류, iJ
r, iK

r를, 

아랫 부분은 전동기의 A상 상전류, iA 를 나타낸다. 

고조파 전류 제어가 적용 되기 전 약 2.5A 크기로 유지되던 6고조파 

차분 전류가 고조파 전류 제어가 적용된 후 정상상태에서 효과적으로 

억제됨을 알 수 있다. 

다만 두 속도의 경우 모두 설계한 99% 수렴 시간, 5τ 후에도 고조파 

전류 성분이 남아 있다. 이는 선행 연구의 고조파 전류 제어기는 

돌극성을 고려하지 않았기 때문에 전류 제어기의 전달함수가 설계한 

제어 대역폭과 달라지며 발생하는 현상이다. 또한 그림 (가)의 전동기 

속도가 750 r/min(기본파 주파수 50 Hz) 일 때 정상 상태 수렴에 더 오랜 

시간이 걸리는데, 이는 각 고조파 제어기간 간섭을 막기 위해 추가한 

150 Hz 1차 저역 통과 필터가 고조파 제어기를 왜곡하였기 때문이다. 

 

아래 그림은 출력 토크가 20 N∙m인 경우의 그림 5-5와 동일한 실험 

결과를 보여준다. 
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그림 5-6. 기존 연구의 JK축 고조파 전류 제어 과도 응답. 20 N∙m 

(가) 750 r/min. (나) 1500 r/min. 

 

그림 5-6 (가)의 전동기 속도가 750 r/min 인 경우의 빨간색으로 강조된 

부분을 살펴보면, 고조파 전류 제어기가 적용 된 후 차분 전류의 고조파 

성분의 크기가 지속적으로 증가하며 고조파 전류 제어가 발산함을 알 수 

있다. 반면 그림 (나)의 상대적으로 고속인 1500r/min에서는 안정하게 

제어가 된다. 

선행 연구의 고조파 제어기에서 간섭을 막기 위한 저역 통과 필터는 

차단 주파수와 고조파 제어기의 제어 대역폭이 가까워 지면 고조파 
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제어기를 왜곡하게 된다. 이때 개루프 전달함수의 위상, 이득 여유가 

줄어들게 되고 고부하 영역에서의 JK 좌표계의 인덕턴스 변화로 인한 

제정수 불일치로 인해 고조파 제어기가 발산한다. . 

아래 그림은 그림 5-6의 (가)와 동일한 조건에서 고조파 전류 제어 

대역폭을 100 Hz에서 10 Hz로 낮췃을 때의 결과를 보여준다. 
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그림 5-7. 기존 연구의 JK축 고조파 전류 제어 과도 응답. 고조파 전류 

대역폭 10 Hz 

 

제어 대역폭이 낮아짐에 따라 제어기의 위상, 이득 여유가 증가하고 

제정수 불일치에도 발산하지 않고 고조파 전류 제어가 수렴함을 알 수 

있다. 이처럼 선행 연구의 제어기는 설계 대역폭을 높이는 경우 발산 

가능성이 있으며, 제어 안정성을 위해 설계 대역폭과 적용 속도를 

제한할 필요가 있다. 다만 설계 대역폭을 제한하는 경우 아래 그림과 

같이 계단 형태의 부하 변화에 대해 고조파 전류 제어 수렴 시간이 오래 

걸리게 된다. 



 

167 

 

iD
r*

iD
r

iQ
r

iQ
r*

iA

[A
]

0

40

-40

-20

20

10 ms

[A
]

0

10

-10

-5

5

[A
]

0

40

-40

-20

20

iK
r

iJ
r
 

0 s

 

그림 5-8. 토크 지령 20 N∙m 계단 변화에 대한 과도 응답. 

 

위 그림 5-8은 전동기 속도가 750 r/min인 경우에 토크 지령이 0 s에 0 

N∙m 에서 20 N∙m로 계단적으로 변화 하였을 때 전류 제어 과도 응답을 

보여준다. 토크 지령 변화 전 후로 JK축 고조파 전류 제어기가 

적용되었으며 고조파 전류 제어 대역폭은 10 Hz로 설정하였다. 

그림에서 DQ전류가 변화함에 따라 JK축 고조파 전류가 발생함을 알 

수 있다. 이는 JK축 고조파 전류를 발생시키는 고조파 자속이 DQ전류에 

따라 변화하기 때문이다. 한편 DQ 전류 변화로 인해 발생한 고조파 

전류는 설정한 제어 대역폭 시정수의 5배, 약 80 ms, 후에 완전히 

억제되는데 그 이전에 부하가 변동하면 또다시 고조파 전류가 발생함을 

알 수 있다. 

이처럼 고조파 전류 제어 대역폭이 낮은 경우 기존 연구에서 제안한 

고조파 전류 제어기도 발산하지 않고 동작하지만 부족한 수렴시간으로 

인해 빈번한 부하 변동에 대해 고조파 전류를 효과적으로 억제할 수 

없다는 한계가 있다. 
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5.1.3 제안하는 고조파 전류 제어 

 

5.1.3.1 고조파 전류 제어 적용에 따른 과도 응답 

 

본 절에서는 제안하는 고조파 전류 제어를 적용할 때 대상 전동기 

과도 상태 전류 실험 결과를 도시한다. 이때 DQ전류는 동기 좌표계 

기본파 전류 제어만 수행하였으며 JK전류는 기본파, -5고조파, 7고조파 

전류를 그림 4-29과 같은 돌극성을 고려한 고조파 전류 제어기를 통해 

제어하였다. 제어기 이득 설정에 사용된 제정수는 표 5-2와 같다. 
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그림 5-9. 제안하는 JK축 고조파 전류 제어 과도 응답. 0 N∙m 

(가) 750 r/min. (나) 1500 r/min. 
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위 그림은 출력 토크가 0 N∙m, 전동기의 속도가 750 r/min(50 Hz), 1500 

r/min(100 Hz)일 때 과도 응답을 보여준다. 이때 파형의 주석은 앞선 절의 

그림 5-5와 같다. 두 속도 모두 기존 연구와 달리 고조파 전류 제어가 

적용된 시점으로부터 설정된 수렴 시간, 8 ms후에 약 4 A의 6고조파 

전류가 0 A로 억제됨을 알 수 있다. 

동일한 방법으로 전동기의 지령 토크가 5, 10, 20 N∙m인 경우에 대해 

고조파 전류 제어 과도 응답을 실험적으로 확인하였으며 그 결과는 다음 

그림과 같다. 
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그림 5-10. 제안하는 JK축 고조파 전류 제어 과도 응답. 5 N∙m  

(가) 750 r/min. (나) 1500 r/min. 
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그림 5-11. 제안하는 JK축 고조파 전류 제어 과도 응답. 10 N∙m  

(가) 750 r/min. (나) 1500 r/min. 
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그림 5-12. 제안하는 JK축 고조파 전류 제어 과도 응답. 20 N∙m  

(가) 750 r/min. (나) 1500 r/min. 

 

그림 5-10 부터 그림 5-12의 실험 결과를 통해 여러 부하 조건에서 

제안하는 고조파 전류 제어기의 과도 상태 응답을 확인 할 수 있다. 0 

N∙m의 경우와 마찬가지로 대부분의 경우 설계된 수렴 시간 이내에 

고조파 전류가 억제됨을 확인할 수 있다. 다만 그림 5-12의 (나)의 경우 

설계된 수렴 시간을 초과하여 고조파 전류가 억제됨을 알 수 있다. 이는 

해당 실험 조건에서 전류로 인해 포화도가 변화하여 JK축 인덕턴스가 

표 5-2의 설계 조건과 달라졌기 때문이라 예상된다. 

한편 그림 5-12의 (나)로부터 제안하는 제어기는 선행 연구의 고조파 
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전류 제어와 달리 750 r/min의 고부하 영역에서도 안정하게 작동함을 알 

수 있다. 이는 제안하는 제어기에 저역 통과 필터가 없어 저속에서 작동 

가능하며 각 고조파 제어기간의 간섭이 없도록 제어기 이득을 설계하여 

충분한 위상, 이득 여유를 확보함으로써 전동기 제정수 변동에 강인하기 

때문이다. 
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5.1.3.2 계단적인 토크 변동에 따른 과도 응답 

 

아래 그림은 제안하는 고조파 전류 제어기를 적용하였을 때 그림 

5-8과 같이 계단적인 토크 지령 변화에 대한 전류 과도 응답을 기본파 

주파수 50 Hz(750 r/min), 100 Hz(1500 r/min)인 경우에 대해 보여준다. 이때 

토크 지령 변화 전 부터 고조파 전류 제어기가 작동하여 고조파 전류를 

억제하였으며, 고조파 전류 제어기의 이득 설정에 사용된 제정수는 앞선 

실험들과 마찬가지로 표 5-2과 같다. 
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그림 5-13. 계단적인 토크 지령 변화에 대한 과도 응답. 20 N∙m  

(가) 750 r/min. (나) 1500 r/min. 

그림 5-13의 실험 결과를 통해 DQ축 전류가 변화함에 따라 JK축에 
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고조파 전류가 발생하지만 제안하는 제어기는 설계된 대역폭 8 ms 

근방에서 고조파 전류를 효과적으로 억제함을 알 수 있다. 

 

5.1.3.3 속도 변동에 따른 고조파 전류 제어 

 

제안하는 전류 제어기는 속도가 변화하지 않는다고 가정하고 구한 

이득이므로 속도 변화에 따라 전류 제어기 성능이 달라질 수 있다. 

아래 그림은 제안하는 고조파 전류 제어기를 적용하였을 때 기본파 

주파수를 750 r/min(50 Hz)에서 3000 r/min(200 Hz) 까지 1.4 (kr/min)/s의 

가속도로 증가시킨 실험 파형이다. 실험으로부터 제안하는 고조파 

제어기를 적용할 때 전동기 속도가 변화함에도 불구하고 JK평면 

6고조파 전류 제어가 잘 수행됨을 알 수 있다. 
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그림 5-14. 속도 변동에 따른 고조파 전류 제어 
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5.1.3.4 고조파 전류 제어시 필요한 추가 전압 

 

본 절에서는 JK평면 6 고조파 전류 제어시 필요한 추가 전압을 

비교한 실험 파형을 도시한다. 앞선 2.4.1.3절에서 대상 전동기의 고조파 

자속 크기를 FEA 분석을 통해 알아보았다. 이때 이중 삼상 전동기의 

JK평면 인덕턴스 특성상 고조파 자속의 크기가 작은 경우에도 

JK평면에는 큰 고조파 전류가 흐르게 된다고 설명하였는데, 이는 

JK평면에서 고조파 전류 제어를 억제하는데 필요한 전압 크기 또한 

작다는 것을 의미한다. 

아래 그림 5-15은 대상 전동기를 3000 r/min (200 Hz)로 회전시키면서 

지령 토크가 0 N∙m인 경우에 대해 고조파 전류 제어를 수행 하지 

않았을때와 수행 하였을때의 JK평면 전류와 정지좌표계 전압 지령을 

나타낸다. 

그림에서 vds1
s*과 vqs1

s*는 식 (2.68)을 이용해 구한 DRF좌표계상에서의 

전압 지령이며, 해당 전압이 SVPWM을 통해 이중 삼상 전동기를 

구동하는 두 개의 인버터중 하나의 전압 지령으로 인가 된다. 그림 (가) 

는 고조파 전류 제어를 적용 하지 않았을 때 시간 영역에서의 전압 

지령과 JK평면 전류를, 그림 (나)는 고조파 전류 제어를 적용하였을 

때의 전압 지령과 전류를 나타낸다.  

고조파 전류 제어를 적용하지 않았을 때 고조파 전류가 약 8 A 

발생하였으며 고조파 전류 제어를 적용하는 경우 0 A로 제어됨을 알 수 

있다. 이때 그림 (가)와 (나)의 전압 지령을 비교해보면 고조파 전압 

성분이 정지 좌표계 전압 지령에 포함되었음을 알 수 있다.  

그림 (가)와 (나)의 전압 지령을 리사주 파형으로 나타내면 각각 그림 

(다)와 (라)의 파란색 그래프와 같다. 그림 (다), (라)에서 검은색 육각형은 

300 V 직류단 전압을 가지는 인버터의 전압 합성 제한을 나타내며 그림 

(라)의 빨간색 점선은 고조파 전류 제어를 적용하지 않았을 때의 전압 

지령 궤적을 나타낸다. 

그림으로부터 고조파 전압 합성으로 인해 전압 지령의 크기가 
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증가하였음을 알 수 있다. 또한 속도가 더 증가함에 따라 고조파 전류 

제어를 적용하는 경우 더 낮은 속도에서 전압 제한에 의해 출력 전압 

지령이 합성 되지 못한다. 
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그림 5-15. 3000 r/min, 0 N∙m 운전시 정지 좌표계 전압 지령 

 

아래 그림은 그림 5-15와 동일한 실험을 지령 토크가 20 N∙m인 경우의 

파형을 나타낸다. 
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그림 5-16. 3000 r/min, 20 N∙m 운전시 정지 좌표계 전압 지령 

 

그림 5-15에서와 마찬가지로 고조파 전류 제어를 적용함으로써 고조파 

전류를 약 10 A 감소시켰으며 그림 (라)로부터 전압의 크기가 더 

증가하였음을 알 수 있다. 댜먄 20 N∙m의 경우 고조파 전류 제어에 

필요한 전압의 크기가 작고, 또한 전압의 형태가 인버터의 합성 가능한 

전압 육각형과 동상으로 변화하는 것을 알 수 있다. 

이를 일반화할 수는 없으나, 대상 전동기에 대해 고 토크 영역에서 
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고조파 전류 제어를 위해 추가 되는 전압은 무시할 수 있을 만큼 작음을 

확인할 수 있다.  
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5.2.1 대상 전동기의 토크 

 

2.4.2절에서 FEA를 이용해 대상 전동기의 평균 전류, 차분 전류, 

그리고 회전자 위치에 따른 토크를 알아보았다. 본 절에서는 실험적으로 

측정한 대상 전동기의 토크에 대해 살펴보고 대상 전동기의 토크 맥동과 

토크 맥동을 저감할 수 있는 IMTPA궤적에 대해 살펴본다. 

 

5.2.1.1 DQ평면에서의 각도별 및 각도 평균 토크 

 

2.4.2절에서 살펴본 바와 같이 대상 전동기의 토크는 차분 전류, 𝑖𝐽
𝑟, 𝑖𝐾

𝑟  

에 따라 바뀐다. 본 연구에서는 차분 전류를 0으로 제어 하는 것이 최소 

동손 제어의 준 최적해라 가정하였으므로 실험적으로 대상 전동기의 

토크를 측정할 때는 차분 전류를 0 A로 제어하였다. 

아래 그림은 토크 맵 추출 시험 시 전류 파형을 보여준다. 평균 전류, 

𝑖𝐷
𝑟 , 𝑖𝑄

𝑟는 각각 -20 A ~ 6 A, -6 A ~ 20 A범위를 2 A간격으로 변경하였으며 

전류의 크기가 정격 전류인 20 A 를 넘는 부분에서는 토크를 측정하지 

않았다. 
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그림 5-17. DQ전류 평면 토크 맵 추출 파형. (가) 시간 영역 파형. (나) 전류 

지령 리사주 파형 
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대상 전동기의 토크 맥동 고조파는 𝑖𝐽
𝑟, 𝑖𝐾

𝑟 가 0 A인 경우 12의 배수 

고조파로 이루어져 있으므로 전동기의 회전자 위치는 0◦ 부터 27◦ 까지 

전기각 3◦ 간격으로 변화시키면서 그림 5-17의 시험을 반복하여 토크를 

측정하였다. 

Rated current

MTPA

 

그림 5-18. DQ전류 평면 각도 평균 토크 

 

위 그림은 DQ전류 평면 상에서 회전자 각도에 따른 평균 토크를 

보여준다. 그림에서  빨간색 선은 정격 전류 제한원, 하얀색 선은 

MTPA궤적을 나타낸다. 실험으로 측정한 평균 토크가 그림 2-16의 

FEA를 통해 얻은 평균 토크와 유사함을 알 수 있다. 

그림 5-19는 각 회전자 각도에서의 토크를 보여준다. 그림에서 하얀색 

선은 각 회전자 각도에서의 MTPA 운전점을 도시한다. 그림으로부터 

회전자 각도에 따라 (𝑖𝐷
𝑟 , 𝑖𝑄

𝑟 ) = (0,0) [A] 인 지점에서의 토크, 즉 코깅 

토크가 변동하며 또한 회전자 각도에 따라 MTPA 궤적이 변화함을 알 

수 있다. 
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MTPA Rated current

 

그림 5-19. 회전자 각도에 따른 DQ평면에서의 토크 
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5.2.1.2 대상 전동기의 토크 맥동 

 

아래 그림은 그림 5-18의 각도별 평균 토크에 해당하는 MTPA 전류 

운전점을 유지하였을 때 회전자 각도에 따른 토크, 즉 토크 맥동을 

보여준다. 

토크 맥동은 12의 배수 고조파로 이루어져있으며, 평균 토크가 0, 10 

N∙m인 경우 토크 맥동의 진폭이 약 5 N∙m로 토크 맥동 저감이 꼭 

필요함을 알 수 있다. 

10 N∙m0 N∙m

 

그림 5-20. 토크 맵으로 복원한 대상 전동기의 토크 맥동  

 

전동기 회전 시에는 공간 고조파와 전류 제어기의 대역폭 한계로 인해 

고조파 전류가 발생하고, 이때 전동기의 토크 맥동이 달라지게 된다. 

아래 그림은 전동기가 10 N∙m의 토크로 300, 600 r/min으로 회전 시 

전동기의 DQ축 전류와 회전자 각도, 토크를 보여준다. 속도가 증가함에 

따라 12고조파 DQ축 전류가 발생하지만 이 경우에도 그림 5-20과 

유사한 5 N∙m 진폭의 토크 맥동이 발생함을 알 수 있다. 
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그림 5-21. 정속 운전시 대상 전동기의 토크 맥동.  

(가) 300 r/min, (나) 600 r/min 

 

5.2.2 토크 맥동 저감 운전 

 

5.2.2.1 대상 전동기의 IMTPA 지령 및 궤적 

 

그림 5-19의 회전자 위치별 토크 맵을 기반으로 얻은 IMTPA 전류 

지령을 아래의 그림과 같이 나타낼 수 있다. 이때 그림 (가)는 

DQ평면에서의 IMTPA궤적을, 그림 (나)는 회전자 위치에 따른 𝑖𝐷
𝑟 , 𝑖𝑄

𝑟  

지령을 나타낸다. 실험적으로 얻은 IMTPA 지령이 그림 2-22의 FEA를 

이용한 대상 전동기의 IMTPA 궤적과 유사함을 확인하였으며, 12의 배수 

고조파로 이루어진 IMTPA 전류 지령 중 12 고조파 전류 제어를 통해 

토크 맥동을 저감한다. 
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0 N∙m

10 N∙m0 N∙m

10 N∙m

 

 (가) (나) 

그림 5-22. 대상 전동기의 토크 별 IMTPA궤적 

 

5.2.2.2 제안하는 전류 제어기를 이용한 토크 맥동 저감 운전 

 

토크 맥동 저감을 위한 전류 지령 합성을 위해 DQ평면에서 12 고조파 

전류 제어기를 적용하였다. 이때 고조파 전류 제어기에 사용된 제정수는 

다음과 같다. 

표 5-3 DQ평면 전류 제어기 제정수 

 

아래 그림은 전동기의 속도가 600 r/min(40 Hz)이고 지령 토크가 0 N∙m 

일 때 토크 맥동 저감 운전 적용 전 후의 전류 및 토크 파형을 보여준다. 

이때 DQ평면 12 고조파 전류 제어기 및 JK평면 6 고조파 전류 

제어기는 토크 맥동 저감 운전 전 후 모두 적용되었다. 

그림에서 파란색으로 강조된 MTPA 영역은 전동기 각도에 관계없이 

동일한 전류 지령을 가지는 기존 MTPA 적용 결과를 나타내며 

초록색으로 강조된 IMTPA 영역은 전동기 각도에 따라 그림 5-22와 같은 

변수 설명 값 

ωcc 기본파 전류 제어 대역폭 100 Hz 

ωcc13 13고조파 전류 제어 대역폭 100 Hz 

ωcc11 -11고조파 전류 제어 대역폭 100 Hz 

Ts  이산 시간 제어 주기 100 μs 
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전류 지령을 따라 제어한 결과이다.  
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그림 5-23. 600 r/min, 0 N∙m IMTPA 제어 파형 

 

그림에서 IMTPA를 적용함과 동시에 DQ평면 전류 지령에 12 고조파가 

추가되고 적용 후 약 10 ms 이내에 제안하는 전류 제어기가 전류 지령을 

추종함을 알 수 있다. 이때 IMTPA를 적용하기 전 진폭이 약 5 N∙m이던 

토크 맥동은 IMTPA가 적용되고 난 후 진폭이 1/3 이하로 줄어 들었고 

대부분의 12 고조파 맥동은 사라졌음을 알 수 있다. 다만 제어된 전류가 

IMTPA 전류 지령을 추종한 이후에도 토크 맥동이 남아 있는걸 알 수 

있는데, 이는 토크 센서 뒷단에 부착된 커플링의 탄성으로 인해 

발생하는 M-G세트의 공진으로 인해 발생하는 현상이다. 해당 현상의 

자세한 분석은 부록 C에서 설명한다. 

한편 IMTPA 제어시 JK축 전류에 18 고조파 맥동이 발생하게 된다. 

이는 DQ평면과 JK평면 사이에 상호 간섭 인덕턴스가 6, 12, 18 고조파 

성분을 가지기 때문이다. 

아래 그림은 그림 5-23과 동일한 실험을 지령 토크가 10 N∙m일 때 

수행한 결과를 보여준다. 
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그림 5-24. 600 r/min, 10 N∙m IMTPA 제어 파형 

 

그림 5-23의 결과와 같이 10 N∙m 지령 토크에 대해서도 IMTPA 제어를 

통해 토크 맥동을 저감할 수 있다. 

 

전동기 속도가 1500 r/min(100 Hz)이고 지령 토크가 0 N∙m 일 때 IMTPA 

제어를 적용한 결과는 아래 그림과 같다.  
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그림 5-25. 1500 r/min, 0 N∙m IMTPA 제어 파형 

 

1500 r/min의 경우 12고조파 주파수가 1.2 kHz로 스위칭 주파수의 약 

1/8배 수준에 불과함에도 저속에서의 경우와 마찬가지로 IMTPA 제어를 

통해 토크 맥동이 저감됨을 알 수 있다. 한편 이중 삼상 전동기의 

DQ평면 인덕턴스는 JK평면 인덕턴스보다 그 값이 크기 때문에 IMTPA 
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전류 제어를 위한 전압 크기가 JK평면에서 6고조파 전류 제어를 할 

때보다 클 것을 예상할 수 있다. 아래 그림은 그림 5-25의 실험에서 

IMTPA 적용 전 후의 전압 지령과 전압 지령의 리사쥬 파형을 나타낸다. 

이때 그림의 주석은 이전 절의 그림 5-15와 같다. 
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그림 5-26. 1500 r/min, 0 N∙m IMTPA 운전시 정지 좌표계 전압 지령 

 

그림 (가)와 (다)는 IMTPA를 적용하지 않았을때의 전압지령을, (나)와 

(라)는 IMTPA를 적용하였을 때의 전압 지령을 나타낸다. 그림 (다)와 

(라)의 리사쥬 파형을 비교하였을 때 IMTPA를 적용함으로써 필요한 

전압의 크기가 약 2배가 됨을 알 수 있다. 따라서 IMTPA 제어를 적용할 

때 그렇지 않은 경우에 비해 더 낮은 속도에서 출력 전압 지령이 직류단 

전압에 의해 제한된다. 이는 고속에서의 IMTPA의 한계점 이지만 
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고속에서의 토크 맥동 저감은 저속에서의 경우보다 그 중요도가 낮고 

스위칭 주파수의 한계로 인해 합성 가능한 고조파 전압의 주파수가 제한 

되므로 대상 전동기 및 다른 이중 삼상 전동기에 대해서도 적절한 

속도에서 IMTPA를 비 활성화 시킴으로서 전압 부족 문제를 회피할 수 

있다. 

 

아래 그림은 지령 전류가 10 N∙m인 경우에 대해 그림 5-25, 그림 

5-26과 동일한 실험 결과를 나타낸다. 그림에서 알 수 있듯이 IMTPA 

제어를 통해 10 N∙m 지령 토크에서 토크 맥동을 약 10∙Nm 감소 시킬 수 

있다. 
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그림 5-27. 1500 r/min, 10 N∙m IMTPA 제어 파형 
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그림 5-28. 1500 r/min, 10 N∙m IMTPA 운전시 정지 좌표계 전압 지령 
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제 6장 결론 

 

 

 

본 논문에서는 이중 삼상 영구 자석 동기 전동기의 고조파 전류 

제어에 관해 연구하였다. 본 연구의 결과를 요약하면 다음과 같다. 

 

- 이중 삼상 영구 자석 전동기의 비 이상적 특성 분석 

유한 요소 해석을 이용해 이중 삼상 영구 자석 전동기의 비 이상적 

특성을 분석하였다. 그 중 VSD기반 모델링에서 차분 성분 좌표계의 두 

인덕턴스가 일반적으로 알려진 것과 달리 돌극성을 가짐을 규명하였다. 

또한 전동기의 회전자 각도별 출력 토크 해석을 통해 전동기의 토크 

맥동 저감을 위한 최적 전류 운전 지령에 대해 분석하였다. 

 

- 추가적인 필터가 없는 다중 동기 좌표계 기반 고조파 전류 

제어기의 이득 설정 방법에 관한 연구 

동특성과 안정도 개선을 위해 추가적인 필터가 없는 다중 동기 좌표계 

기반의 고조파 전류 제어기를 제안하였다. 제안하는 구조에 적합한 이득 

설정 방법에 대해 분석하였으며 돌극성의 유무, 이산 시간 제어의 

유무에 따라 4가지 이득 설정 방법을 제시하였다. 이 중에서 이산 시간 

제어에서 돌극성이 있는 전동기의 고조파 전류 제어 모의 실험을 통해 

제안하는 이득 설정 방법이 선행 연구에 비해 다중 동기 좌표계간 

간섭을 효과적으로 억제하면서 동시에 원하는 대역폭과 안정도를 

확보함을 확인하였다. 

 

- 제안하는 제어기를 이용한 6 고조파 전류 저감 

제안하는 고조파 전류 제어기를 VSD 차분 성분 좌표계에 적용하여 

차분 성분 6 고조파 전류 억제 성능을 확인하였다. 제안하는 제어기는 

부하 변동에 따른 전동기의 제정수 변화에 기존 연구의 고조파 전류 
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제어기보다 강인함을 실험적으로 확인하였으며 다양한 부하 및 속도 

조건에서 제안하는 제어기가 안정함을 확인하였다. 

 

- 제안하는 제어기를 이용한 12 고조파 토크 맥동 저감 

제안하는 고조파 전류 제어기를 VSD 평균 성분 좌표계에 적용하여 

토크 맥동 저감을 위한 12 고조파 전류 제어에 사용하였다. 제안하는 

토크 맥동 저감 방법을 통해 1.2 kHz 주파수의 전류를 제어함으로써 

토크 맥동을 저감할 수 있음을 실험적으로 확인하였다. 

 

 

 

본 연구를 토대로 다음과 같은 후속 연구가 진행될 수 있다. 

 

- 제안하는 이득의 실시간 계산 방법 

이산 시간 영역에서 돌극성을 고려하는 경우 8차 역행렬 계산을 통해 

원하는 이득을 구할 수 있다. 하지만 이러한 이득 계산은 제한된 연산 

능력을 가지는 DSP상에서 실시간으로 수행되기에 어려움이 있다. 이때 

제안하는 이득을 전동기의 제정수와 속도 및 고조파 차수의 선형 식으로 

근사화 함으로써 DSP상에서 실시간 이득 계산을 할 수 있으며 제정수나 

고조파 차수를 변경할 수 있다. 앞선 4.3.5에서 수행한 근사화를 

바탕으로 일반적으로 성립 되는 제어기 이득 근사화에 대한 연구가 

수행될 수 있다. 

 

- 제안하는 제어기에 적용 가능한 약자속, 과변조 및 anti-windup 

기법 

전동기 속도가 증가함에 따라 합성 가능한 전압의 여유가 부족하게 

되고 이때 출력 전압 지령이 전압 제한에 걸리게 될 때 과변조가 

일어난다. 과변조가 발생할 때 적절한 anti-windup 방법에 관한 많은 

선행 연구들을 참조하여 본 제어기 구조에서 적용 가능한 과변조 및 

anti-windup 방법에 관한 연구가 수행되어야 한다. 
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과변조가 발생하는 속도 이상으로 전동기의 속도가 올라가는 경우 

약자속 운전을 통해 전동기를 운전하게 된다. 이때 고조파 전압 합성을 

위해 과도하게 약자속 운전을 하게 된다면, 고조파 전류를 저감함으로써 

얻는 동손의 이득보다 약자속 운전을 함으로써 발생하는 동손의 양이 

증가할 수 있다. 따라서 손실 최적화 약자속 운전 기법에 대한 연구가 

필요하다. 
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부 록 

A. DRF 좌표계 인덕턴스 모델링 

Equation Chapter (Next) Section 1 

A.1 기본파 인덕턴스 

( )
( ) ( )
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0
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아래 수식을 이용하면 동기 DRF 좌표계 인덕턴스를 구할 수 있다. 
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A.2 DRF 좌표계 고조파 인덕턴스 

상 고조파 인덕턴스 수식은 다음과 같다. 
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상 고조파 인덕턴스의 C(n,θr)을 몇가지 짝수 n에 대해 구하면 다음과 

같다. 

Case 1. n=24k+2일 때. 이때 k=0 이면 이 경우는 기본파 자속에서 

모델링 한 바와 같이 돌극성을 나타내는 인덕턴스 항을 표시한다. 
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Case 2. n=24k+4일 때.  
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이때 Jp = [0 1; 1 0]; 

Case 3. n=24k+6일 때.  
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Case 4. n=24k+8일 때.  
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Case 5. n=24k+10일 때.  
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Case 6. n=24k+12일 때.  
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Case 7. n=24k+14일 때.  
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Case 8. n=24k+16일 때.  
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Case 9. n=24k+18일 때.  
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Case 10. n=24k+20일 때.  
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Case 11. n=24k+22일 때.  
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Case 12. n=24k일 때.  
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B. 돌극성을 가지는 전동기의 이산 시간 모델 

Equation Chapter (Next) Section 1 

전동기의 동기좌표계 방정식은 다음과 같다. 

 
r r r r

dq dq dq r dq

d

dt
= − −λ v Ri Jλ . (B.1) 

위 식을 전동기의 자속을 상태 변수로 하여 나타내면 다음과 같다. 

 ( )1r r r

dq dq r dq

d

dt
−= + − −

A

λ v RL J λ . (B.2) 

PWM에 의해서 한 스위칭 주기동안 유지되는 전압은 정지 좌표계 

전압이므로 위 식을 정지 좌표계 전압에 대해 나타내면 다음과 같다. 

 rr r s

dq dq dq

d
e

dt

−
= +

J
λ Aλ v . (B.3) 

선형 시스템 이론에 따르면 위 식의 상태 변수 𝛌𝑑𝑞
𝑟 는 행렬 A가 

상수임을 가정할 때 다음과 같이 표현할 수 있다. 
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PWM에 의해 정지좌표계 전압 𝐯𝑑𝑞
𝑠 가 시간 tk부터 tk+1까지 스위칭 주기 

Ts 동안 유지된다고 가정하자. 이때 식 (B.4)로부터 tk+1 시점의 자속을 

아래와 같이 계산할 수 있다. 
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아래와 같이 행렬 Φ와 Γ를 정의하자. 



 

198 

 

 

 
0

s

s
s r

T

T
T

e

e e e d
  −−

=

= 

A

A JA

Φ

Γ . (B.6) 

행렬 Φ와 Γ를 이용하여 식 (B.5)을 z-domain상의 자속에 대해 

표현하면 다음과 같다. 

 r r r

dq dq dqz = +λ Φλ Γv . (B.7) 

이를 전류에 대해 표현하면 아래와 같다. 

 r r r

dq dq dqz = +Li ΦLi Γv . (B.8) 

따라서 전동기의 전달 함수는 다음 식과 같이 표현될 수 있다. 

 ( )
11r r

dq dqz
−−= −i L I Φ Γv . (B.9) 
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C. 실험 세트 구성 

 

아래 그림 C- 1은 실험에 사용된 제어 보드 및 인버터를 보여주며 

그림 C- 2는 실험에 사용된 M-G세트 및 토크 센서를 나타낸다. 

 

그림 C- 1. 제어 보드 및 인버터 

 

부하 유도전동기대상 전동기 

토크 센서

 

그림 C- 2. M-G 세트 

 

대상 전동기 인버터의 스위칭 소자로는 미츠비시社의 PM75CL1A120 

소자가 사용되었다. 제어 보드의 DSP는 TI社의 TMS320F28377D가 

사용되었으며 전류 센서는 LEM社의 LA-20p 제품이 사용되었다. 

제어 보드 부하 전동기 인버터

대상 전동기 인버터
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토크 센서는 HBM社의 T40B-100N∙m 제품이며 제조사에서 보증하는 

측정 대역폭은 3 kHz이다. 토크 센서의 출력 신호는 주파수 변조 된 

신호이므로 사용하는 제어 보드의 EQEP 기능을 이용하여 토크 센서의 

출력 주파수를 복조하여 토크 값을 읽는다. 

부하 전동기는 HIGEN社의 11kW 스핀들 유도기를 사용하으며 대상 

전동기는 한양대학교 미래자동차공학과 ECAD 연구실에서 제작한 이중 

삼상 전동기이다. 대상 전동기의 직류단 전압 300 V에서 능력 곡선은 

아래 그림과 같다. 

 

그림 C- 3. 대상 이중 삼상 전동기의 능력 곡선 

 

제작된 M-G 세트는 토크센서와 부하 유도 전동기 사이의 커플링으로 

인해 기계적인 공진점을 가진다. 커플링을 비틀림 상수를 가지는 

스프링으로 모의하였을 때 다음과 같은 그림으로 모식화 할 수 있다. 

 

KshJIM JDTPJsensor

 

그림 C- 4. M-G세트 모식도 

 

위 그림에서 JIM Jsensor JDTP 는 각각 부하 유도전동기, 토크 센서, 대상 
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이중 삼상 전동기의 관성을 의미하며 Ksh 는 커플링의 비틀림 상수를 

의미한다. 각각의 제정수는 다음과 같다. 

 

표 C- 1 M-G세트 기계 제정수 

 

그림 C- 4의 기계 시스템에서의 이론적 기계 공진 주파수는 다음 

수식과 같이 표현 된다. 

 
( )

IM DTP sensor

res sh

IM DTP sensor

J J J
K

J J J


+ +
=

+
. (C.1) 

표 C- 1의 제정수를 대입할 때 이론적인 공진 주파수는 약 470 Hz로 

계산된다. 

시스템의 정확한 공진점을 측정하기 위해 다양한 속도에서의 두 

관성체 사이에 인가되는 토크를 주파수 분석하여 waterfall 형태로 

나타내었다. 이때 토크 맥동을 무시할 수 있는 부하 유도 전동기로 일정 

속도 제어를 하였으며, 전동기 기본파 주파수의 범위는 5 Hz에서 130 

Hz로 설정하였다. 

 

변수 설명 값 

JIM 부하 유도 전동기 관성 0.0275 [kg∙m2] 

Jsensor 토크 센서 관성 0.001 [kg∙m2] 

JDTP 대상 이중 삼상 전동기 관성 0.0037 [kg∙m2] 

Ksh 커플링 비틀림 계수 3.54∙104 [N∙m/rad] 
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그림 C- 5. M-G세트 공진 분석 실험 결과 

 

그림으로부터 360 Hz와 1230 Hz 근처에서 토크 맥동이 크게 나타남을 

알 수 있으며 대상 M-G세트의 공진점이 해당 주파수 근처에 존재함을 

의미한다. 

한편, 전동기 속도가 30 Hz인 경우에 전 주파수 영역의 토크 맥동이 

크게 나타난다. 해당 속도는 대상 이중 삼상 전동기의 주 토크 맥동 

고조파인 12 고조파 토크 맥동이 전동기의 공진점과 만나는 경우이다. 

마찬가지로 전동기 기본파 주파수가 100 Hz인 경우에 12 고조파 토크 

맥동이 두번째 공진점(1230 Hz)에 인접하며, 이 경우에도 전 주파수 

영역에서의 토크 맥동이 증가함을 알 수 있다.  

  

12fe

3fe
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24fe
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Abstract 

A dual three-phase motor, comprising two stator windings with a phase difference, 

is widely used as a traction motor in ships, aircraft, and vehicles due to its high torque 

density and fault tolerance. Extensive research has focused on this motor type, owing 

to its low torque ripple and high torque density. 

In the case of a dual three-phase motor with a phase difference, a 6th order 

harmonic current is induced due to non-ideal harmonic flux. Therefore, there is much 

research on harmonic current regulation using resonance controllers and 

proportional integral controllers on a multi-synchronous reference frame. 

However, such a controller exhibits instability, and the dynamic characteristics of 

the harmonic current controllers are suboptimal. To address these issues, this study 

investigates a novel method for designing the gain of the proposed harmonic current 

regulator, which is composed of an integral controller implemented on a multi-

synchronous reference frame without an additional filter. 

Before determining the controller gain, the non-ideal characteristics of a dual 

three-phase permanent magnet synchronous motor are investigated by using finite 

element analysis (FEA). The analysis reveals the presence of inductance saliency in 

the target motor with the vector space decomposition (VSD) modeling. 

This research provides a comprehensive explanation of the gain design method 

suitable for the proposed harmonic current controller, considering discrete-time or 

continuous-time control and the presence or absence of inductance saliency. For each 

case, the ideal frequency response of the open-loop transfer function is determined, 

and the corresponding current controller gain is calculated by solving simultaneous 

equations. 

In the experimental setup, 6th harmonic current reduction and the 12th harmonic 

current control for torque ripple reduction are conducted to verify the proposed 

harmonic current regulator design method. The results verify the effectiveness of the 

proposed design method under various torque and speed conditions. 

Keywords: Dual three-phase motor, Permanent magnet synchronous 

motor(PMSM), Vector space decomposition, harmonic current control, 

discrete-time current control, multi-synchronous reference frame 

Student Number: 2018-21146 
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