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초    록 

 
본 연구에서는 전자파 장해 및 절연 파괴를 유발하는 공통모드 

전류와 베어링 전식 현상의 원인이 되는 축 전압 성분을 공통모드 등가 

회로 관점에서 해석하고, 이러한 문제들의 근본적인 원인이 되는 

공통모드 전압을 제거하는 인버터 토폴로지 및 제어 방법을 제시한다. 

3상 교류 전동기 내부에 존재하는 기생 커패시터를 분석하여 공통모드 

등가 회로를 구성하고, 인버터가 생성하는 공통모드 전압 변동에 의해 

나타나는 공통모드 전류 및 축 전압을 분석하며, 이를 저감하기 위해 

근본적으로 공통모드 전압을 0으로 제어해야 할 필요성을 제기한다. 

본 연구에서는 공통모드 전압 제어의 자유도를 높이기 위해 3상 

개방 권선 전동기를 대상 전동기로 삼고, 영상분과 공통모드를 통합한 

등가 회로를 정의한다. 또한, 기존 영상분 전류 저감 제어 방법을 

공통모드 전압 관점에서 분석하여 한계점을 제시한다. 

영상분과 공통모드 전압을 동시에 저감하기 위해 3상 HERIC 

인버터 구조를 제안하여 개방 권선 전동기 제어에 적용한다. 기존 

영상분 전류 저감 제어 방법을 HERIC 인버터에서 구현하기 위한 PWM 

방법을 제시한다. HERIC 인버터의 특성에 따른 비선형성 전압 왜곡을 

분석하고, 전압 왜곡 보상 방법을 제안하여 영상분 전류 및 공통모드 

전압 저감 효과를 달성한다. 마지막으로, 3상 HERIC 인버터 도입으로 

인한 인버터 손실의 증감을 이중 3상 인버터와 비교하여 분석하고, 

실험적으로 검증한다. 

 

주요어 : 공통모드 전압, 공통모드 전류, 축 전압, 개방 권선 전동기, 

영상분 전압, HERIC 인버터 

 

학   번 : 2018-25431 
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제 1 장 서    론 

제 1 절 연구 배경 

인버터를 채용하는 교류 전동기 구동 시스템은 고 전압, 고 전력 

밀도를 요구하는 산업계의 동향에 발맞춰, SiC MOSFET과 같은 WBG 

(Wide Band-Gap) 소자를 적극적으로 활용하여 높은 전압 정격, 높은 

전압 변동률 및 고주파수 구동 시스템을 목표로 발전하고 있다. 

그러나 이러한 발전 방향에 동반되는 부작용으로는 인버터가 

생성하는 고주파의 공통모드 전압이 존재한다. 공통모드 전압은 전동기 

내부에 존재하는 다양한 기생 커패시터 성분을 통해 공통모드 등가 

회로를 구성하게 되어 인버터로부터 전동기를 지나 접지로 연결되는 

경로를 생성하여 전동기 구동 시스템 전반에 피해를 끼친다. 

공통모드 전압이 야기하는 다양한 문제 중에, 전자파 장해와 절연 

파괴를 한 가지 예로 들 수 있다. 이 두 문제는 공통모드 전압이 

변동하는 순간에 발생하는 고주파의 공통모드 전류 성분이 직접적인 

원인이다. 

전자파 장해, 즉 EMI (Electromagnetic Interference)는 고주파수 

성분을 갖는 공통모드 전류가 전동기 외함을 통해 접지로 빠져나가게 

되었을 때, 구동 시스템 주변의 다양한 전자기기들의 오동작을 유발하는 

현상을 의미한다. 특히 전동기 공통모드 등가 회로의 공진점에 따라 

수백 kHz ~ 수 MHz의 주파수 성분의 전자파 장해가 발생하는데, 이는 

그림 1.1에 도시한 라디오 스펙트럼 중 540 kHz ~ 1.7 MHz의 중파 

(MF) 대역에 해당하는 AM 라디오 주파수 대역과 중복된다. 이로 인해, 

차량용 전동기 구동 시스템에서는 공통모드 전류로 인한 전자파 장해는 

AM 라디오 주파수 대역에서의 전자파 규제를 만족하기 위해 반드시 
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저감되어야 한다. 

전자파 장해 외에도, 공통모드 전류가 접지로 흘러 나가는 경로를 

자세히 살펴 보면, 전동기 내부의 권선으로부터 권선 절연 물질을 거쳐 

외함으로 고주파 전류가 도통되는 것을 알 수 있다. 이는 고주파 

영역에서 권선 절연 물질이 커패시터의 절연체 역할을 하여 교류 전류를 

도통하기 때문이며, 고주파 스파이크 형태의 전류가 지나감에 따라 권선 

절연 물질의 수명을 지속적으로 단축시키게 된다. 중, 장기적인 

관점에서 이는 전동기 절연 파괴를 일으키는 원인이 되므로 공통모드 

전압의 변동을 억제하여 공통모드 전류를 저감할 필요가 있다. 

공통모드 전압에 기인하는 또 다른 문제에는 베어링 전식 현상이 

존재한다 [2]–[6]. 그림 1.2는 EPRI와 IEEE에서 조사한 전동기 고장 

원인의 비율을 나타낸다. 앞서 논의한 절연 파괴는 권선에 의한 전동기 

고장 문제로 분류할 수 있는데, 이러한 절연 파괴 문제는 해가 지남에 

따라 감소하는 추세를 보이는 반면, 베어링에 의한 고장 문제는 여전히 

큰 비중을 차지하는 고장 원인임을 알 수 있다. [7] 

기계적인 베어링 고장을 제외한 전기적 고장을 베어링 전식으로 

칭할 수 있는데, 전식 현상의 종류 또한 다양하게 나타난다. 베어링 

플루팅 (Fluting) 현상은 베어링 내, 외륜의 레이스에 베어링 볼의 이동 

 
 

그림 1.1 주파수에 따른 라디오 스펙트럼 [1] 
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방향에 수직인 방향으로 나타나는 손상 형태이다. 이는 전동기의 자기 

불평형으로 인해 전동기 전, 후면 베어링을 거쳐 내부를 순환하는 

전류가 만들어내는 자국으로, 주로 대형 전동기에서 발생한다. 

베어링 프로스팅 (Frosting) 현상은 베어링 내, 외륜 레이스에 

뿌옇게 서리가 낀 형태로 나타나는 손상을 의미한다. 이는 전동기 축에 

존재하는 기생 커패시터에 충전되어 있던 전하가 베어링 볼을 통해 

외륜으로 빠져나가면서 만들어지는 자국으로, 레이스를 확대하여 살펴 

보면 작게 패인 자국들이 모여서 뿌옇게 보임을 확인할 수 있다. 

프로스팅보다 크게 패인 자국은 베어링 피팅 (Pitting) 현상으로 

정의한다. 프로스팅과 마찬가지로 축 전압의 방전에 의해 발생하나, 그 

정도가 눈에 띄는 정도로 크게 나타난다. 

종전에는 전기적인 요인 외에도, 제조 공정 상의 오차로 발생하는 

전동기의 전자기적 불평형과 같은 기계적인 요인에 의한 베어링 전식 

현상이 혼재하였으나, 인버터가 점차 고 전압 영역으로 확대됨에 따라 

전동기 축 전압 또한 증가하게 되고, 축 전압 방전에 의해 발생하는 

프로스팅, 피팅 현상이 베어링 고장의 주 원인으로 대두되고 있다. 

베어링 전식을 방지하기 위해 NEMA에서는 축 전압이 야기하는 

 
 

그림 1.2 전동기 고장 원인 비교 [8] 
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전류 성분이 베어링 전식 현상의 원인임 됨을 규정하고, 베어링 절연에 

관한 규제를 제창하였다 [9]. 특히 인버터를 채용한 시스템에서는 

공통모드 전압이 축 전압을 형성하는 원인이 됨을 규정하였으나, 

현재로서는 인버터 채용과 베어링 수명에 관한 영향성 분석의 연구가 

미비함을 밝혔다. 

산업계에서 현재 적용하고 있는 전식 대처 방안인 세라믹 베어링은 

베어링 볼의 물질을 세라믹으로 하여 베어링 볼을 통한 단락을 

근본적으로 방지할 수 있다. 그러나 세라믹 베어링의 단가가 전동기 

전체에서 차지하는 비중이 크므로 원가 절감을 위해서는 스틸 베어링의 

채용이 필수적이다. 

또 다른 산업계 대처로는 접지 브러쉬를 통해 베어링 전류를 

우회시키는 방법이 존재한다. 접지 브러쉬는 전동기 외함에 부착되며, 

전도성의 브러쉬가 축에 맞닿아 있는 형태가 된다. 접지 브러쉬는 통상 

수 Ω의 저항을 가지며, 축과 외함 사이를 직접 연결한다. 접지 브러쉬의 

경우에는 축 전류가 브러쉬를 통해 흐르면서 윤활유 잔여물이 굳는 등의 

문제가 발생하므로 주기적 교체가 요구된다. 

NEMA에서는 베어링 전류의 우회 방안이 결국 우회 장비들의 

고장을 야기하므로, 보다 근본적인 축 전압 저감 및 규제 방안을 

요구한다. 더욱이 산업계 동향이 점차 고전압, 고주파수 시스템으로 

발전함에 따라, 축 전압 영향성 또한 증가하는 것은 불가피한 상황이며, 

이를 위해 보다 강력한 우회 장치 또한 지속적으로 요구될 수 밖에 없는 

실정이다. 

앞서 살펴본 공통모드 전류와 축 전압은 모두 인버터가 생성하는 

공통모드 전압에 의한 성분이지만, 그 원인은 서로 다르다. 공통모드 

전류의 경우에는 공통모드 전압이 스위칭 소자의 높은 전압 변동률로 

인해 빠르게 변화하면서 발생하는 고주파 전류 성분이지만, 축 전압의 
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크기는 공통모드 전압이 나타내는 최대 크기에 비례하여 증가하는 

성분이다. 따라서, 공통모드 전류와 축 전압을 전부 저감하기 위해서는 

인버터의 공통모드 전압을 항상 0으로 제어하는 것이 유일한 해가 됨을 

알 수 있다. 
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제 2 절 연구 목표 

본 연구에서는 공통모드 전압을 0으로 제어하기 위해, 공통모드 

전압 제어 자유도가 높은 3상 개방 권선 전동기에 대해 연구를 

진행한다.  

개방 권선 전동기는 기존 교류 전동기의 중성점을 개방하여 각 상 

권선을 개별적으로 제어할 수 있는 전동기를 의미한다. 개방 권선 

전동기는 동일한 인버터 직류단 전압 조건에서 전동기의 기저 속도를 

증가시킬 수 있어, 고 출력을 요하는 산업계의 동향에 상응하는 전동기 

구조 중 하나이다. 

개방 권선 전동기는 세 상의 전류가 독립적이기 때문에, 세 상의 

전류의 평균으로 정의되는 영상분 전류가 존재하며, 이 전류는 전동기의 

토크 맥동을 유발하는 성분이 된다. 따라서, 기존의 연구 방향은 

공통모드 전압보다 영상분 전류를 저감하기 위한 다양한 인버터 

토폴로지 및 제어 방법에 치중되었다. 

영상분 전압과 공통모드 전압을 동시에 저감하기 위한 연구들도 

진행되었는데, 기존 연구에서는 3 레벨 인버터를 채용하여 전압 합성 

자유도를 증가시키는 등의 인버터 토폴로지 측면의 해결책 [10]–

[13]이나, 공통모드 전압을 순시적으로 0으로 제어하는 대신 영상분 

전압을 한 스위칭 주기 내에서 평균적으로 0으로 제어하도록 타협하는 

방법 [14]과 같이 제어 측면에서의 해결책을 제안해왔다. 

본 연구에서는 영상분 및 공통모드 전압을 동시에 저감하기 위한 

3상 HERIC 인버터 토폴로지를 제안한다. 3상 HERIC 인버터는 3 레벨 

인버터보다 적은 수의 스위칭 소자를 추가로 도입하여 영상분 전압과 

공통모드 전압을 동시에 저감할 수 있다.  

또한, 기존 영상분 전류 저감 제어 방법을 3상 HERIC 인버터에 
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적용하기 위한 PWM 방법을 제안하며, 영상분 및 공통모드 전압 저감 

효과를 실험적으로 검증한다. 마지막으로, 새롭게 추가된 스위칭 소자로 

인한 인버터 손실의 증가를 분석하고, 기존 제어 시스템 대비 손실 

증가율을 실험적으로 측정한다. 
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제 3 절 논문 구성 

본 논문의 구성은 다음과 같다. 

제1 장에서는 본 연구를 진행하게 된 배경과 연구 목표에 대해 

기술한다. 

제2 장에서는 3상 교류 전동기의 구조를 분석하고 공통모드 등가 

회로를 제시한다. 인버터에 의해 발생하는 공통모드 전압을 정의하고 

전동기 내부의 기생 커패시터를 분석하여 축 전압 및 공통모드 전류의 

발생을 분석한다. 또한, 베어링 상태에 따른 가변 공통모드 등가 회로를 

분석하여 공통모드 전압 저감의 필요성을 역설한다. 

제3 장에서는 개방 권선 전동기의 구조를 통상적인 3상 교류 

전동기와의 비교를 통해 분석한다. 개방 권선 전동기에서 새롭게 

정의되는 영상분 등가 회로 및 공통모드 등가 회로를 제시하고, 기존 

영상분 전류 저감 제어 방법이 공통모드 관점에서 갖는 한계점을 

제시한다. 

제4 장에서는 개방 권선 전동기의 영상분과 공통모드 전압을 

동시에 저감하기 위한 3상 HERIC 인버터 토폴로지를 제안한다. 단상 

HERIC 인버터의 동작 원리를 분석하고, 기존 영상분 전류 저감 제어 

방법과 융합한 제어 방법을 제시한다. 또한, 영상분 전류 성분을 

야기하는 인버터 비선형성에 의한 전압 왜곡을 분석하고 이를 보상하는 

방법을 제안한다. 또한, 제안하는 인버터 토폴로지의 도입에 따른 

인버터 손실의 증감을 분석하고 실험적으로 검증한다. 

제5 장에서는 본 연구 내용의 결론에 대해 기술하며, 향후 연구의 

방향성을 논의하며 논문을 마친다. 
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제 2 장 3상 교류 전동기의 공통모드 등가 회로 

본 장에서는 3상 교류 전동기와 인버터를 채용한 전동기 제어 

시스템의 구조를 공통모드 관점에서 살펴본다. 본 장 제1 절에서는 

인버터에서 발생하는 공통모드 전압원을 정의하고 인버터의 스위칭 

상태에 따른 공통모드 전압을 분석한다. 본 장 제2 절에서는 전동기 

설계의 측면에서 전동기 내부에 존재하는 기생 커패시터를 정의하고, 

이를 반영하여 전동기의 공통모드 등가 회로를 제시한다. 본 장 제3 

절에서는 전동기에 탑재된 베어링의 등가 회로 모델을 정의하고, 이를 

반영하여 가변 공통모드 등가 회로를 구성하여 축 전압 영향성을 

분석한다. 본 장 제4 절에서는 공통모드 전압을 저감하는 기존 연구들을 

앞서 분석한 가변 공통모드 등가 회로에 적용하여 공통모드 전압 저감 

효과를 확인하고, 축 전압의 관점에서 기존 연구들이 갖는 한계점을 

제시한다. 

 

제 1 절 3상 교류 전동기 제어 시스템 구조 

통상적인 3상 교류 전동기의 𝑈 , 𝑉 , 𝑊 상 권선은 전동기 

입력단으로부터 출발하여 고정자 코어의 각 슬롯에 권선 결선법에 따라 

배치되고, 마지막으로 모든 상 권선이 한 점으로 결합되어 전기적 

중성점을 이룬다. 

3상 교류 전동기와 이를 제어하기 위한 3상 인버터 시스템은 그림 

2.1과 같이 모델링할 수 있다. 각 상의 상단 스위치의 스위칭 신호를 

𝑆𝑥 (𝑥 = 𝑢, 𝑣, 𝑤) , 하단 스위치의 신호를 𝑆𝑥
′ 로 정의하고, 인버터의 DC 

버스의 중성점을 𝑁 으로 정의하면 각 상의 극 전압 𝑉𝑥𝑛 은 다음과 같이 

스위칭 신호에 대한 식으로 표현할 수 있다. 
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𝑋  상의 상단 스위치를 점호(Turn-on)할 경우, 𝑆𝑥 는 1이 되며, 

소호(Turn-off)할 경우의 값은 0이 된다. 마찬가지로, 하단 스위치에 

대해서도 𝑆𝑥
′ 의 값 또한 점호할 경우 1, 소호할 경우 0으로 정의한다. 이 

때, 극 전압을 출력함과 동시에 레그의 단락 사고를 막기 위해서는 

(2.1)과 같이 상, 하단 스위치 중 하나의 스위치만을 점호하여 두 

스위치를 서로 상보적으로 동작시켜야 한다. 

DC 링크 커패시터의 전압을 𝑉𝑑𝑐 로 정의하면 DC 버스의 중성점 

𝑁을 기준으로 상단 스위치가 점호되는 경우 출력되는 극 전압은 
𝑉𝑑𝑐

2
로 

결정된다. 반면에, 하단 스위치가 점호되는 경우 출력되는 극 전압은 

−
𝑉𝑑𝑐

2
로 결정된다. 이에 따라, 𝑋  상의 극 전압 𝑉𝑥𝑛 은 (2.2)와 같이 

표현할 수 있다. 

인버터에서 발생하는 공통모드 전압 𝑉𝑐𝑚 은 세 상의 극 전압의 

평균으로 정의할 수 있고, 이를 스위칭 신호의 식으로 정리하면 (2.4)와 

같다. 

 

 𝑆𝑥 + 𝑆𝑥
′ = 1 (𝑥 = 𝑢, 𝑣, 𝑤) (2.1) 

 𝑉𝑥𝑛 = (
𝑉𝑑𝑐

2
) 𝑆𝑥 + (−

𝑉𝑑𝑐

2
) 𝑆𝑥

′ =
𝑉𝑑𝑐

2
(2𝑆𝑥 − 1) (2.2) 

 
 

그림 2.1 인버터를 채용한 3상 교류 전동기 제어 시스템 
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각 레그의 상단 스위치는 0 또는 1의 상태를 가지므로, 공통모드 

전압 𝑉𝑐𝑚 은 총 여덟 가지 스위칭 상태에 따라 다른 값을 가지며, 이를 

정리하면 표 2.1과 같다. 전동기 구동을 위해 SVPWM (Space Vector 

PWM) 방법을 적용하여 제어를 수행하는 경우, 인버터에서 발생하는 

공통모드 전압은 
𝑉𝑑𝑐

3
씩 변동하며 최소 −

𝑉𝑑𝑐

2
에서 최대 

𝑉𝑑𝑐

2
의 값을 스위칭 

주기마다 반복하여 갖는다. 

전동기의 중성점을 𝑆라고 정의하였을 때, 각 상의 상 전압 𝑉𝑥𝑠는 극 

전압 𝑉𝑥𝑛 과 전동기 중성점과 DC 버스 중성점 𝑁 사이의 전압 𝑉𝑠𝑛 으로 

 𝑉𝑐𝑚 =
𝑉𝑢𝑛 + 𝑉𝑣𝑛 + 𝑉𝑤𝑛

3
 (2.3) 

 𝑉𝑐𝑚 =
𝑉𝑑𝑐

3
(𝑆𝑢 + 𝑆𝑣 + 𝑆𝑤) −

𝑉𝑑𝑐

2
 (2.4) 

 

표 2.1 스위칭 신호에 따른 3상 인버터의 공통모드 전압 

 

전압 벡터 
스위칭 신호 출력 극 전압 공통모드 전압 

𝑆𝑢 𝑆𝑣 𝑆𝑤 𝑉𝑢𝑛 𝑉𝑣𝑛 𝑉𝑤𝑛 𝑉𝑐𝑚 

𝑉0 0 0 0 −
𝑉𝑑𝑐

2
 −

𝑉𝑑𝑐

2
 −

𝑉𝑑𝑐

2
 −

𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉1 1 0 0 
𝑉𝑑𝑐

2
 −

𝑉𝑑𝑐

2
 −

𝑉𝑑𝑐

2
 −

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉2 1 1 0 
𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉𝑑𝑐

2
 −

𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉3 0 1 0 −
𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉𝑑𝑐

2
 −

𝑉𝑑𝑐

2
 −

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉4 0 1 1 −
𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉5 0 0 1 −
𝑉𝑑𝑐

2
 −

𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉𝑑𝑐

2
 −

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉6 1 0 1 
𝑉𝑑𝑐

2
 −

𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉7 1 1 1 
𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉𝑑𝑐

2
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정의할 수 있다. 또한, 상 전압은 전동기의 고정자 저항 𝑅𝑠 , 고정자 

인덕턴스 𝐿𝑠 , 그리고 각 상에 인가되는 전동기 역기전력 𝑒𝑥 에 의해 

(2.6)과 같은 관계를 갖는다. 

전동기 중성점과 DC 버스 중성점 사이의 전압 𝑉𝑠𝑛과 공통모드 전압 

𝑉𝑐𝑚과의 관계는 (2.5)와 (2.6)을 각 상 전압에 대해 구한 후, 전부 더한 

뒤 정리하여 도출할 수 있다. 이 때, (2.6)의 우변을 세 상의 상 전류 

합으로 정리하게 되는 경우, 고정자 인덕턴스의 차동모드 성분이 

생성하는 자속은 서로 상쇄되고 누설 인덕턴스 𝐿𝑙𝑠  성분만 남게 되므로 

(2.7)과 같이 정리된다. 

3상 교류 전동기가 평형이 이루어져 있다면, 세 상의 역기전력의 

합은 0이 되며, 세 상의 상 전류의 평균을 공통모드 전류 𝑖𝑐𝑚 으로 

정의한다면, 전동기 중성점과 DC 버스 중성점 사이의 전압은 공통모드 

전압과 전류의 함수로 (2.10)과 같이 간단하게 표현할 수 있다. 

이상적인 3상 교류 전동기를 가정한다면, 전동기 중성점 𝑆 에서는 

키르히호프 전류 법칙 (Kirchhoff’s Current Law, KCL)에 의해 세 

상의 상 전류 합이 0이 되어 공통모드 전류가 존재하지 않으므로 

전동기 중성점에는 인버터의 공통모드 전압과 같은 값이 인가된다. 

  

 𝑉𝑥𝑠 = 𝑉𝑥𝑛 − 𝑉𝑠𝑛 (𝑥 = 𝑢, 𝑣, 𝑤) (2.5) 

 𝑉𝑥𝑠 = (𝑅𝑠 + 𝑝𝐿𝑠)𝑖𝑥 + 𝑒𝑥  (𝑥 = 𝑢, 𝑣, 𝑤) (2.6) 

 
3𝑉𝑐𝑚 − 3𝑉𝑠𝑛 = (𝑅𝑠 + 𝑝𝐿𝑙𝑠)(𝑖𝑢 + 𝑖𝑣 + 𝑖𝑤)

+ (𝑒𝑢 + 𝑒𝑣 + 𝑒𝑤) 
(2.7) 

 𝑒𝑢 + 𝑒𝑣 + 𝑒𝑤 = 0 (2.8) 

 𝑖𝑐𝑚 =
𝑖𝑢 + 𝑖𝑣 + 𝑖𝑤

3
 (2.9) 

 𝑉𝑠𝑛 = 𝑉𝑐𝑚 − (𝑅𝑠 + 𝑝𝐿𝑙𝑠)𝑖𝑐𝑚 (2.10) 
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제 2 절 3상 교류 전동기의 공통모드 회로 

제2 장 제1 절에서는 이상적인 3상 교류 전동기의 구조에서 

출발하여 전동기 중성점과 DC 버스 중성점 사이의 전압을 공통모드 

관점에서 분석하였다. 그러나 실제 환경에서는 전동기 내부에 다양한 

기생 커패시터가 존재하며, 이러한 성분이 공통모드 회로에 나타난다. 

본 절에서는 전동기가 접지된 조건에서 나타나는 기생 성분들을 

모델링하고, 공통모드 등가 회로에 이를 반영하여 중성점 및 축 전압의 

변화를 분석한다. 

일반적으로 전동기 제어 시스템을 설치함에 있어, 인버터의 DC링크 

커패시터의 중성점 𝑁 을 접지점에 연결하고, 전동기의 외함 또한 

접지점에 직접 연결하는 그림 2.2와 같은 접지 조건을 상정할 수 있다. 

접지 조건과 (2.10)을 고려하여 3상 교류 전동기 제어 시스템의 

공통모드 등가 회로는 그림 2.3과 같이 표현할 수 있다. 이상적인 

전동기에서는 전동기 중성점에서의 KCL에 의해 공통모드 전류가 

존재하지 않는데, 이는 그림 2.3의 공통모드 등가 회로에서 회로를 

개방하여 공통모드 전류의 귀환 경로가 존재하지 않는 것으로 해석할 수 

있다. 또한, 등가 회로 상에 표현된 저항 및 인덕턴스 성분은 이후의 

내용 전개와의 통일성을 위해 𝑅0 , 𝐿0 로 표현하였으며, 이는 (2.11), 

 
 

그림 2.2 3상 교류 전동기 제어 시스템의 접지 조건 
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(2.12)와 같이 고정자 저항, 고정자 누설 인덕턴스를 나타낸다. 

이상적인 전동기에서는 전동기 중성점 𝑆가 접지점과 연결되지 않기 

때문에 공통모드 등가 회로가 폐회로를 구성하지 못하지만, 실제 

환경에서는 전동기 중성점과 접지점이 전동기 내부에 존재하는 다양한 

기생 커패시터에 의해 연결되어 공통모드 전류가 귀환할 수 있는 

폐회로를 구성한다. [15]–[19] 

전동기 설계의 측면에서 고정자 코어의 한 슬롯을 기준으로 권선의 

코일 및 레이어, 공극, 회전자를 그림 2.4와 같이 표현하여 기생 

커패시터를 분석한다. 통상적인 전동기의 고정자 코어는 전동기 조립 

과정에서 외함과 강하게 결합되므로 고정자 코어 또한 접지되어 있다고 

가정한다. 전동기의 고정자 권선은 폴리이미드 (Polyimide)와 같은 

물질로 에나멜 처리되어 코일 간 절연을 유지하며, 슬롯에 배치될 때 

고정자 코어와의 절연을 위해 폴리아마이드 (Polyamide)를 삽입한다. 

이와 같은 절연체로 인해 권선과 고정자 코어는 수백 𝜇𝑚의 절연 간격을 

두고 절연되나, 고주파 영역에서 이러한 구조는 절연체가 커패시터의 

 𝑅0 = 𝑅𝑠 (2.11) 

 𝐿0 = 𝐿𝑙𝑠 (2.12) 

 
 

그림 2.3 이상적인 3상 교류 전동기 제어 시스템의  

공통모드 등가 회로 
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절연물질 역할을 하여 권선과 고정자 사이의 기생 커패시터 𝐶𝑤𝑠가 된다. 

절연 물질의 종류와 두께, 권선 레이어 수, 슬롯의 형태 및 슬롯 수 등 

다양한 요인에 따라 커패시턴스는 달라질 수 있으나, 통상 수 nF의 

기생 커패시턴스가 권선과 고정자 사이에 존재한다. 

전동기의 회전자는 고정자 권선, 코어와 공극을 사이에 두고 떨어져 

있으므로, 이 물체들 사이에도 기생 커패시터가 존재한다. 커패시턴스는 

두 도체 사이의 거리에 반비례하므로, 공극을 사이에 두어 발생하는 

권선과 회전자 사이, 고정자와 회전자 사이의 기생 커패시터는 권선과 

고정자 사이의 기생 커패시터에 비해 작은 값을 갖는다. 고정자와 

회전자 사이에 존재하는 기생 커패시터 𝐶𝑠𝑟 은 고정자 코어와 회전자 

코어가 배치된 구조에 의해 발생하고, 전동기 설계 변수 중 하나인 

공극에 직접적으로 영향을 받으므로 공극 커패시터 𝐶𝑔𝑎𝑝 를 포함한다고 

볼 수 있다. 또한 전동기에는 고정자와 회전자 사이의 공극을 유지하기 

 
 

그림 2.4 전동기 내부에 존재하는 기생 커패시터 
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위해 베어링이 탑재되어 있는데, 베어링의 내, 외륜 사이에는 윤활유가 

도포된 베어링 볼이 존재하므로 베어링에 존재하는 기생 커패시터 𝐶𝑏 

또한 고정자와 회전자 사이의 기생 커패시터 중 하나로 볼 수 있다. 

전동기의 크기 및 공극의 길이에 따라 크기가 다양하지만, 수 nF의 

𝐶𝑤𝑠를 갖는 전동기에서 𝐶𝑠𝑟은 수백 pF 수준의 값을 갖는다. 

권선과 회전자 사이에도 기생 커패시터 𝐶𝑤𝑟 이 존재하는데, 𝐶𝑤𝑟 은 

앞선 두 기생 성분보다 더 작은 값을 갖는다. 두 물체 사이의 거리는 

공극보다 더 멂과 동시에, 고정자 코어의 슬롯의 개폐 유무에 따라서도 

커패시턴스가 크게 영향을 받는다. 𝐶𝑤𝑟 은 𝐶𝑠𝑟 과의 비율에 따라 전동기 

중성점 전압을 분압하여 축 전압의 크기를 결정하므로 크기는 작으나 

유의해야할 기생 성분이다. 반폐 슬롯 (Semi-closed slot) 구조를 

가정하였을 때, 권선과 회전자 사이의 기생 커패시터 𝐶𝑤𝑟 은 수 nF의 

𝐶𝑤𝑠, 수백 pF의 𝐶𝑠𝑟을 갖는 전동기에서 수 pF에서 수십 pF 수준의 값을 

갖는다. 

전동기 내부에 존재하는 기생 커패시터를 크게 세 종류로 나누어 

분석하였는데, 폐회로를 구성하지 못했던 그림 2.3의 이상적인 공통모드 

등가 회로는 전동기 중성점과 접지 사이에 세 종류의 기생 커패시터를 

추가하여 폐회로를 구성할 수 있고, 이에 따라 공통모드 전류의 귀환 

경로가 생겨 공통모드 전류가 흐르게 된다. 인버터의 스위칭 상태에 

따라 공통모드 전압은 최소 −
𝑉𝑑𝑐

2
에서 최대 

𝑉𝑑𝑐

2
의 값을 스위칭 주기마다 

반복하는 고주파 함수이며, 스위칭 소자의 높은 전압 변동률에 의해 

전압 변동 또한 고주파 성분을 포함한다. 이러한 고주파의 공통모드 

전압이 전동기에 존재하는 다양한 기생 커패시터를 충, 방전하면서 

공통모드 전류가 흐르게 되고, 축 전압이 형성된다. 

전동기 내부에 존재하는 기생 커패시터를 포함한 공통모드 등가 
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회로는 그림 2.5와 같이 분포 회로 모델 (Distributed Circuit Model)로 

표현할 수 있다 [20]. 고정자 코어의 각 슬롯에 배치된 권선은 

코일마다 고정자 코어와의 기생 커패시터 𝐶𝑤𝑠,𝑘 , 회전자와의 커패시터 

𝐶𝑤𝑟,𝑘를 가지며, 회전자와 고정자 사이에는 공극 커패시터 𝐶𝑔𝑎𝑝과 베어링 

커패시터 𝐶𝑏가 존재한다. 

분포 회로 모델을 통해 과도 상태에서의 전동기 중성점 전압 및 축 

전압의 변화 외에도 각 코일이 받는 스트레스 등을 자세하게 분석할 수 

있으나, 분석의 복잡도가 증가하므로 본 연구에서는 편의를 위해 그림 

2.5의 분포 회로 모델을 집중 회로 모델 (Lumped Circuit Model)로 

대체하여 분석한다. 실제 환경에서의 전동기 공통모드 등가 회로를 집중 

회로 모델로 표현하면 그림 2.6과 같다. 

제2 장 제1 절에서는 이상적인 환경에서 기생 커패시터가 존재하지 

않기 때문에, 공통모드 전류가 되돌아올 수 있는 공통모드 등가 회로가 

구성되지 않았다. 이에 따라, 전동기 중성점 전압이 공통모드 전압과 

동일함을 도출하였으나, 실제 환경에서는 공통모드 전류가 전동기 

내부에 존재하는 기생 커패시터를 통해 접지로 빠져나가는 공통모드 

등가 회로가 구성된다. 전동기 중성점의 전압과 공통모드 전압의 관계를 

분석하기 위해 중성점과 접지 사이에 존재하는 등가 기생 커패시터 

 
 

그림 2.5 분포 회로 모델로 표현한 공통모드 등가 회로 
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𝐶𝑐𝑚 는 앞서 정의한 기생 성분들을 이용해 (2.13)과 같이 정의할 수 

있다. 

그림 2.6의 공통모드 등가 회로에 기반하여 주파수 영역에서 

공통모드 전압과 중성점 전압의 관계를 (2.14)로 표현할 수 있다. 

(2.14)에 의해 전동기 중성점 전압은 공통모드 전압에 차단 주파수 

(Cut-off frequency)가 
1

√𝐿0𝐶𝑐𝑚
인 2차 저주파 통과 필터 (Low-pass 

filter)를 취한 형태로 해석할 수 있다. 전동기의 형상에 따라 다르지만 

통상적으로 등가 기생 커패시터 𝐶𝑐𝑚 는 수 nF의 값을 가지며, 전동기의 

누설 인덕턴스를 고려하면 저주파 통과 필터의 차단 주파수는 수백 

kHz의 값을 갖는다. 공통모드 전압은 PWM 스위칭 주기를 한 주기로 

하는 계단형 파형을 가지며, 계단형 전압 변동은 스위칭 소자의 전압 

변동률을 따른다. (2.14)에 의해 중성점 전압은 공통모드 전압에서 수백 

 𝐶𝑐𝑚 = 𝐶𝑤𝑠 + (𝐶𝑤𝑟||(𝐶𝑔𝑎𝑝 + 𝐶𝑏))  (2.13) 

 𝑉𝑠𝑛 =
1

𝑠2𝐿0𝐶𝑐𝑚 + 𝑠𝑅0𝐶𝑐𝑚 + 1
𝑉𝑐𝑚 (2.14) 

 𝐼𝑐𝑚 =
𝑠𝑅0𝐶𝑐𝑚

𝑠2𝐿0𝐶𝑐𝑚 + 𝑠𝑅0𝐶𝑐𝑚 + 1
𝑉𝑐𝑚 (2.15) 

 𝑉𝑠ℎ =
𝐶𝑤𝑟

𝐶𝑤𝑟 + 𝐶𝑔𝑎𝑝 + 𝐶𝑏
𝑉𝑠𝑛 (2.16) 

 
 

그림 2.6 집중 회로 모델로 표현한 공통모드 등가 회로 
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kHz 이하의 성분은 전부 통과시키므로 기본적으로 공통모드 전압과 

동일한 계단형의 파형을 갖는다. 이에 더하여, 전압 변동 순간에 

발생하는 고주파 성분은 2차 필터의 공진점 부근의 성분이 증폭되므로, 

전동기 중성점 전압은 공통모드 전압에 더하여 계단형 변동에서 

오버슈트 (Overshoot)를 갖는 파형으로 표현된다. 

그림 2.7에서 붉은색으로 도시된 파형은 3상 교류 전동기를 300 

V의 DC 링크 전압 조건에서 10 kHz 스위칭 주파수의 SVPWM 

방법으로 구동하였을 때의 전동기 중성점 전압을 프로브로 측정한 

결과이다. 각 계단 파형의 변동 폭은 약 100 V로 
𝑉𝑑𝑐

3
만큼 변하고, 전체 

계단형 파형의 크기는 −
𝑉𝑑𝑐

2
의 -150 V에서 

𝑉𝑑𝑐

2
의 150 V까지 변하는 

것을 확인할 수 있다. 또한, 앞서 분석한 바와 같이 계단형 전압 변동의 

순간에서 전동기 중성점 전압은 2차 저주파 통과 필터의 공진점 부근 

주파수 성분이 증폭되어 오버슈트가 일어나는 것을 확인할 수 있다. 

그림 2.7 (b)는 정지 상태에서의 전동기 중성점 전압을 나타내는데, 

정지 상태와 같이 지령 전압의 크기가 작은 조건에서는 유효 전압 

벡터를 거의 출력하지 않으므로 계단형보다 구형파에 가까운 공통모드 

전압을 출력한다. 표 2.1의 𝑉0 와 𝑉7 의 영 전압 벡터만을 이용해 전압 

지령을 합성하므로 공통모드 전압은 −
𝑉𝑑𝑐

2
의 -150 V와 

𝑉𝑑𝑐

2
의 150 V를 

반복해서 출력하고, 전압 변동의 순간에서 세 상이 전부 스위칭 상태를 

변화시키기 때문에 오버슈트 또한 전동기 회전 상태보다 크게 나타나는 

것을 관측할 수 있다. 
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공통모드 전류와 공통모드 전압과의 관계 또한 집중 회로 

모델로부터 유도할 수 있는데, 주파수 영역에서 공통모드 전압을 전체 

회로의 임피던스로 나눈 값이 공통모드 전류가 되므로 (2.15)와 같이 

 
 

(a) 

 

 
 

(b) 

 

그림 2.7 프로브로 측정한 전동기 중성점 전압과 공통모드 전류 

(a) 회전 상태 (b) 정지 상태 

 

 

Vsn (100 V/div)

Icm (500 mA/div)

0

0

Time (20 μs/div)

Vsn (100 V/div)

Icm (500 mA/div)

0

0

Time (20 μs/div)
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관계를 도출할 수 있다. (2.15)에 따르면 공통모드 전류는 공통모드 

전압에 대역 통과 필터 (Band-pass filter)를 취한 형태와 같으며, 그 

공진 주파수는 앞선 분석과 동일하게 
1

√𝐿0𝐶𝑐𝑚
로 결정된다. 공통모드 

전압은 스위칭 주기를 한 주기로 갖는 계단형 파형을 갖는데, 스위칭 

주기의 성분은 대역 통과 필터에 의해 감쇄되지만, 스위칭 소자의 전압 

변동률을 따르는 고주파의 계단형 전압 변동은 대역 통과 필터에 의해 

증폭된다. 이에 따라, 공통모드 전류는 공통모드 전압의 변화에 

반응하는 고주파 교류 성분을 갖는다.  

그림 2.7에 전동기 중성점 전압과 함께 녹색으로 공통모드 전류를 

도시하였는데, 전동기 중성점 전압과 비교하여 공통모드 전류는 대역 

통과 필터의 특성을 반영하여 스위칭 주파수 성분은 존재하지 않고, 

공통모드 전압 변동의 순간에서만 전류가 존재하는 것을 확인할 수 있다. 

전동기 중성점은 접지점 외에 회전자와도 기생 커패시터를 통해 

연결되어 있기 때문에 회전자 코어를 포함하는 전동기 축 또한 공통모드 

전압에 간접적으로 영향을 받게 된다. 축 전압의 크기는 권선과 회전자 

사이의 기생 커패시터 𝐶𝑤𝑟 과 회전자와 고정자 사이의 기생 커패시터 

𝐶𝑠𝑟의 두 기생 커패시턴스의 비율로 결정되며 (2.16)로 정리할 수 있다. 

회전자와 연관된 기생 커패시터들의 크기는 공극의 길이 및 슬롯 개폐 

구조에 따라 달라지므로 축 전압과 전동기 중성점 전압의 비율을 정확히 

산정하기 어려우나, 통상적으로 전동기 중성점 전압의 십 ~ 수십 분의 

일 정도의 크기를 갖는다.  

그림 2.8에는 회전하고 있는 전동기 축의 전압을 직접 측정한 

파형을 전동기 중성점 전압과 함께 도시하였다. 측정 조건은 그림 2.7의 

실험 조건과 동일하다. 그림 2.6의 공통모드 등가 회로에서 표현한 축 

전압과 같이, 축 전압은 오버슈트를 포함하고 있는 전동기 중성점 
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전압을 분압한 파형을 갖는 것을 확인할 수 있다.  

 

  

 
 

그림 2.8 전동기 회전 상태에서 측정한 전동기 중성점 전압과 축 전압 

 

 

Vsn (100 V/div)

Vsh (2 V/div)

0

0

Time (20 μs/div)
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제 3 절 베어링 상태에 따른 가변 공통모드 등가 회로 

제2 장 제2 절에서는 전동기 내부 구조에서 기인하는 기생 

커패시터를 분석하고, 기생 커패시터를 포함한 공통모드 등가 회로를 

정의하였다. 또한, 공통모드 전압에 의해 발생하는 중성점 전압, 

공통모드 전류와 축 전압의 관계를 앞서 정의한 공통모드 등가 회로를 

통해 관계식으로 정리하였다. 본 절에서는 전동기 운전 조건에 따른 

베어링 상태를 분석하여 베어링 모델을 정의하고, 베어링 모델링을 

공통모드 등가 회로에 반영하여 축 전압을 분석한다. 

베어링에는 다양한 종류가 있으나, 전동기에 주로 사용되는 볼 

베어링은 기본적으로 회전체가 부드럽게 회전할 수 있도록 내, 외륜 

사이에 윤활유가 도포된 볼을 삽입하여 회전 마찰을 감소시키는 역할을 

한다. 일반적으로 전동기 베어링의 내륜은 회전자와, 외륜은 고정자와 

연결되며, 윤활유를 통해 절연된 베어링 볼을 사이에 배치하였기에 

고정자와 회전자는 직접 연결되지 않으므로, 앞서 공통모드 등가 회로 

분석에서도 베어링 커패시터 𝐶𝑏 로 모델링하였다. 그러나 실제로 

전동기에 탑재된 베어링은 운전 조건에 따라 커패시터만으로 

모델링하기에 복잡한 특성을 갖는다 [21]–[25]. 

볼 베어링은 볼의 구성에 따라서도 베어링 종류를 구분할 수 있는데, 

세라믹 볼 베어링을 한 가지 예시로 들 수 있다. 세라믹 볼 베어링은 

철제 내, 외륜 사이에 세라믹 볼을 삽입한 구조인데, 세라믹은 강도 및 

열 내성이 뛰어나며 절연 성능 또한 우수한 특성을 가지므로 고장이 

잦은 베어링의 문제를 해소할 수 있다. 그러나 우수한 특성만큼 비용적 

측면에서 부담이 될 수 밖에서 없으며, 전동기 전체의 제작 비용 중 

무시할 수 없는 부분을 차지한다.  

세라믹 볼 이전부터 기본적으로 사용된 볼 베어링에는 스틸 볼 
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베어링이 존재한다. 스틸 볼 베어링은 내륜, 외륜, 볼이 전부 도체인 

철로 구성되므로 단락에 주의하여야 한다. 회전에 따른 마찰을 저감함과 

동시에 내, 외륜의 단락을 방지하기 위해 베어링 볼에는 비전도성 

윤활유가 도포된다. 

베어링 내, 외륜의 단락을 방지하기 위해 절연 특성이 있는 볼을 

사용하거나 윤활유를 사용하기 때문에, 공통모드 등가 회로에서 

고정자와 회전자 사이에 공극의 기생 커패시터 외에 베어링의 기생 

커패시터를 추가하여 모델링할 수 있었으나, 베어링의 단락을 고려할 

경우 모델링의 복잡도가 증가한다. 특히 스틸 볼 베어링의 경우에는 

스틸 볼이 도체인 철로 구성되어 있으므로 윤활유가 고르게 도포되지 

못한 상황에서 단락 문제가 발생할 수 있다. 

마찰 저감을 위해 스틸 볼 표면에 도포된 윤활유가 볼에 윤활막을 

형성하는데, 회전자가 일정 속도 이상으로 회전하고 있는 상황에서는 

윤활막이 내륜–볼–외륜으로 통하는 회로의 도통을 차단하므로, 베어링을 

커패시터로 모델링할 수 있다. 그러나 베어링은 전동기에 압입 공정을 

통해 장착되므로 베어링 볼에 강한 힘이 작용하고 있으며, 전동기 축의 

무게가 가하는 힘에 의해서도 외력이 작용하고 있다. 이로 인해, 

전동기의 속도가 충분히 빠르지 않거나 혹은 정지 상태인 경우에는 

베어링에 가해지는 외력에 의해 베어링 볼에 도포된 윤활유가 밀려나게 

되어 윤활막이 얇아지거나 없어지게 된다. 윤활막이 없어짐에 따라 

베어링 내륜과 외륜은 볼을 통해 맞닿게 되는데, 그 정도에 따라 내, 

외륜 사이에 크기가 가변하는 저항으로 베어링을 모사할 수 있다. 이를 

반영하여 그림 2.9는 운전 조건에 따라 윤활 상태에 의해 단락이 

발생하게 되는 베어링 모델을 추가한 공통모드 등가 회로를 나타낸다. 

앞선 제2 장 제2 절에서의 분석에서 축 전압은 전동기 중성점 

전압을 기생 커패시터들의 비율에 따라 분압하여 결정됨을 유도하였다. 
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공통모드 전압이 0이 아닌 이상, 전동기 축에도 0이 아닌 축 전압이 

존재하게 되고, 이 전압은 베어링 기생 커패시터 𝐶𝑏 에도 충전된 상태가 

된다. 이 때, 공통모드 전압이 변하는 순간에 베어링 기생 커패시터에 

축 전압이 충, 방전되며 베어링 전류가 발생하게 되는데, 이러한 전류는 

베어링 볼 및 레이스 표면에 전기적 손상을 가한다. 축 전압의 충, 

방전에 의한 베어링 전류는 통상적으로 수 ~ 수십 mA 수준의 크기를 

가지며, 베어링에 지속적인 손상을 입힌다. 

이 외에도, 특정 운전 조건을 만족하여 베어링 단락이 발생하게 될 

경우, 베어링 기생 커패시터에 충전되어 있던 전하가 방전되며 

순간적으로 큰 전류가 도통되는데, 이러한 전류는 방전 가공 (Electrical 

Discharge Machining, EDM)의 형태로 방출된다. EDM 전류는 충, 방전 

전류와 달리 수십 ~ 수백 mA 수준의 크기를 가지므로 베어링에 강한 

손상을 입힐 수 있다. 또한, 이러한 전류들에 의해 베어링이 전기적으로 

손상을 입는 것을 통틀어 베어링의 전식 현상이라 일컫는다. 

베어링으로 흐르는 전류로 인해 전식 현상이 발생하는데, 전류의 

크기가 작은 경우에는 내륜과 외륜의 레이스 표면에 뿌옇게 광택이 

지워진 형태로 손상이 발생한다. 이는 확대해서 관찰하면 수많은 작은 

패인 자국들로 이루어져 있으며, 이를 프로스팅 (Frosting) 현상으로 

 
 

그림 2.9 베어링 단락 모델을 반영한 가변 공통모드 등가 회로 
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명명한다. 전류의 크기가 커지게 되면 프로스팅 현상이 더욱 심해져 

레이스 표면에 눈에 띄는 패인 자국이 발생하며 손상이 일어나는데, 

이를 피팅 (Pitting) 현상으로 명명한다. 전류의 크기에 따라 레이스 

표면에 다양한 전식 현상이 발생하며 베어링에 지속적인 손상을 가하게 

되지만, 고 전력 및 고 전력 밀도를 달성하려는 산업계 동향에 따라 축 

전압의 크기 또한 지속적으로 증가하고 있어 이로 인한 베어링 전류의 

크기도 증가하고 있다. 이에 따라 지속적인 손상 외에도 베어링 볼이 

깨지게 되는 수준의 베어링 단락 사고도 베어링 상태나 전류 크기에 

따라 발생하게 되므로 베어링 단락에 의한 축 전압의 방전에 더욱 

유의하여야 한다. 

그림 2.10은 전동기 중성점 전압, 공통모드 전류, 축 전압과 함께 

베어링 전류를 직접 측정한 결과를 나타낸다. 일반적인 실험 환경에서는 

베어링의 외륜은 전동기 외함이며 내륜은 전동기 축이기 때문에, 

베어링을 통해 흐르는 전류를 적절한 전류 측정 장비를 이용해 측정하는 

것이 불가능하다. 기존의 연구들에서는 전동기 사이에 절연 구조물을 

추가하고 도선을 연결하여 그 도선 사이에 흐르는 전류를 측정하여 

 
 

그림 2.10 베어링 단락에 의한 방전 가공 베어링 전류 
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베어링 전류를 간접적으로 측정하였다. 그러나 이러한 형태의 전동기 

가공은 전동기 구조의 변화를 야기하기 때문에 내부의 기생 

커패시터에도 영향을 미쳐 공통모드 등가 회로에 변화를 줄 수 있다. 

이에 따라 본 연구에서는 전동기 내부에 절연 물질을 추가하는 등의 

구조 변화 없이, 축 전류 도통 경로를 통제하여 베어링 전류를 측정할 

수 있는 실험 시스템을 구축하였고, 실험 환경에 대한 설명을 부록에서 

다루도록 한다. 

그림 2.10에 도시하였 듯이, 베어링 단락 상태가 유지되는 

상황에서는 공통모드 전압과 무관하게 축 전압은 전부 방전되어 0으로 

유지된다. 그러나 단락이 해소된 상태에서 공통모드 전압이 변하는 경우, 

축 전압도 함께 변하게 됨을 확인할 수 있고, 그 순간에 맞춰 수 A 

수준의 공통모드 전류와 수 ~ 수십 mA 수준의 베어링 전류가 고주파의 

전류 성분 형태로 나타남을 알 수 있다. 

그러나 그림 2.10의 중앙에 표시된 순간에서는 공통모드 전압이 

일정하게 유지되고 있지만, 외부 요인에 의해 베어링이 단락되며 EDM 

전류가 흐르는 상황을 나타낸다. 이러한 EDM 전류는 공통모드 전압의 

변동과 무관하며, 0이 아닌 축 전압에 기인하여 이 축 전압이 

방전되면서 수백 mA의 전류가 베어링을 거쳐 지나간다. 따라서, EDM 

전류를 방지하기 위해서는 축 전압을 0으로 유지할 필요가 있으며, 이는 

더 나아가 공통모드 전압을 근본적으로 0으로 유지해야 함을 역설한다. 
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제 4 절 기존 공통모드 전압 저감 제어와 축 전압 

제2 장 제3 절에서 실험적으로 확인할 수 있었던 공통모드 전류 및 

축 전압 성분을 야기하는 근본적인 원인은 인버터가 생성하는 고주파의 

공통모드 전압임을 앞서 역설하였다. 기존의 연구자들은 하드웨어 및 

소프트웨어 측면에서 공통모드 효과를 억제하기 위해 다양한 시도를 

거쳤다. 대표적으로 공통모드 등가 회로 상에 능동 [26], [27] 및 수동 

필터 [28]–[32]를 설계하여 인버터의 공통모드 전압 성분이 전동기에 

전달되지 않도록 하는 연구들이 진행되었다. 그러나 이러한 필터 구조는 

전동기 구동 시스템의 특성 및 용량에 따라 설계가 달라지며, 필터 

부피로 인해 고 전력 밀도 달성에 장애물이 된다. 따라서, 본 절에서는 

근본적으로 인버터의 공통모드 전압을 저감하기 위해, PWM 방법을 

통한 공통모드 전압 저감 제어 기법들을 분석하고, 앞서 제시한 가변 

공통모드 등가 회로에서의 축 전압의 관점에서 기존 연구의 한계점을 

제시한다. 

기존에 연구되었던 PWM 기법을 이용한 3상 교류 전동기의 

 
 

그림 2.11 AZSPWM 방법을 적용한 전압 벡터 합성 
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공통모드 전압 저감 제어 방법은 공통모드 전압의 변동이 작은 스위칭 

조합을 선택하거나, 공통모드 전압이 동잃한 전압 벡터만을 활용하여 

출력 전압을 합성하는 방식으로 연구되었다. 이러한 제어 방법들은 

차동모드로 영전압을 인가하는 영벡터들의 공통모드 전압이 
𝑉𝑑𝑐

2
의 

크기를 갖는다는 점에서 출발하여 영벡터를 사용하지 않는 다양한 

PWM 방법을 제시하였다. 

Active Zero State PWM (AZSPWM) 방법은 명칭에서 알 수 

있듯이, 유효벡터를 활용하여 평균적으로 영전압을 합성하는 PWM 

방법을 의미한다 [33]–[35]. 그림 2.11에서 도시한 출력 전압을 

합성하기 위해 서로 반대 방향을 갖는 두 벡터 𝑉3 , 𝑉6 을 동일한 

시간동안 인가하여 평균적으로 영전압을 합성한다. 모든 유효 벡터들의 

공통모드 전압의 크기는 
𝑉𝑑𝑐

6
이므로 SVPWM 대비 공통모드 전압의 변동 

폭을 
1

3
로 감소시킬 수 있다.  

 
 

그림 2.12 AZSPWM 방법을 적용한 PWM 파형 및 공통모드 전압 
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그림 2.12는 그림 2.11에 도시한 출력 전압을 합성하기 위한 

인버터 각 상의 PWM 파형과 공통모드 전압을 나타낸다. 공통모드 

전압의 크기가 저감되므로 축 전압 또한 감소하나, 공통모드 전압이 

변동하는 순간은 SVPWM의 경우와 동일하게 발생하므로, 공통모드 

전류의 관점에서는 이점을 갖지 않는다. 이를 보완하기 위해 전압 

 
 

그림 2.13 AZSPWM 방법으로 합성 가능한 선형 전압 영역 

 

 
 

그림 2.14 NSPWM 방법을 적용한 전압 벡터 합성 
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벡터의 순서를 변경하여 전압 변동 횟수를 저감하는 변형 AZSPWM 

방식 또한 연구되었지만 [36], 전류의 고조파 왜곡이 기존 AZSPWM 

대비 증가하는 상충 관계를 갖는다 [37].  

그림 2.13은 AZSPWM 방법을 적용하여 합성 가능한 선형 전압 

영역을 전압 육각형 내에 도시한다. SVPWM의 영벡터 인가 시간 동안 

유효 벡터를 절반씩 인가하는 방식이므로 SVPWM과 동일한 선형 

영역을 갖는다는 장점이 있다. 

Near State PWM (NSPWM) 방법은 그림 2.14와 같은 출력 전압을 

합성하기 위해, 영전압 벡터를 대신해 인접한 두 유효벡터를 이용한다 

[38], [39]. 그림 2.14에서 표현한 전압 벡터를 합성하는 경우를 

가정하여 인버터 각 상의 PWM 파형과 공통모드 전압을 나타내면 그림 

2.15와 같다. AZSPWM과 비교하여 공통모드 전압의 크기는 동일하지만, 

사용하는 전압 벡터의 수가 적으므로 전압 변동의 횟수가 적다는 장점이 

있다. 또한, NSPWM은 인접한 세 유효벡터를 사용하여 전압을 

 
 

그림 2.15 NSPWM 방법을 적용한 PWM 파형 및 공통모드 전압 
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합성하므로, 영전압 벡터를 적게 사용하는 고 변조 지수 영역으로 

갈수록 SVPWM보다 전류의 고조파 왜곡을 적게 가져갈 수 있다.  

그러나 AZSPWM과 같이 평균적으로 영전압을 합성할 수 있는 

벡터 조합이 존재하지 않고, 세 유효 벡터의 인가 시간의 합이 반드시 

전체 스위칭 주기가 되어야 하기 때문에, 합성 가능 전압의 하한치가 

 
 

그림 2.16 NSPWM 방법으로 합성 가능한 선형 전압 영역 

 

 
 

그림 2.17 RSPWM 방법을 적용한 전압 벡터 합성 
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존재한다. 이에 따라, 선형 전압 영역은 그림 2.16과 같이 전압 변조 

지수가 높은 영역으로 제한되어 저속 운전에서 적용할 수 없다는 단점이 

존재한다. 

Remote State PWM (RSPWM) 방법은 공통모드 전압이 동일한 

전압 벡터 조합으로만 전압을 합성하는 방법으로 [40], 이를 전압 

육각형 상에서 표현하면 서로 인접하지 않는 벡터들로 조합이 

이루어지는 점에서 Remote state라고 명명되었다. 그림 2.17에 도시한 

전압 벡터를 합성하기 위해 공통모드 전압이 동일한 벡터 조합 𝑉1 , 𝑉3 , 

𝑉5 또는 𝑉2, 𝑉4, 𝑉6를 활용한다.  

그림 2.18은 그림 2.17의 전압 벡터를 합성하기 위한 PWM 파형 

및 공통모드 전압을 나타낸다. 공통모드 전압이 스위칭 주기 내에서 

변화하지 않으므로 앞서 소개한 두 PWM 방법보다 공통모드 전류의 

관점에서 이점을 갖는다. 그러나 사용하는 전압 벡터 간의 거리가 타 

PWM 방법보다 멀기 때문에 전류의 고조파 왜곡이 증가한다. 또한, 세 

 
 

그림 2.18 RSPWM 방법을 적용한 PWM 파형 및 공통모드 전압 
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전압 벡터의 인가 시간의 합이 스위칭 주기와 동일해야 하지만, 세 전압 

벡터의 합은 영전압 벡터와 같기 때문에 유효 전압의 인가 시간이 

제한된다. 이에 따라, 그림 2.20과 같이 전압 벡터 조합으로 결정되는 

삼각형의 내접원 안에서만 선형적으로 전압을 합성할 수 있다. NSPWM 

방법과 반대로 고속 영역에서 적용이 제한되는 PWM 방식이나, 전압 

벡터 조합을 𝑉1, 𝑉3, 𝑉5와 𝑉2, 𝑉4, 𝑉6를 모두 사용하여 선형 전압 영역을 

확장하는 연구도 진행되었다. 

앞서 분석한 다양한 공통모드 전압 저감 PWM 방법들은 공통모드 

전압의 변동 범위를 감소시키거나 심지어 일정하게 유지할 수 있기 

때문에, 공통모드 등가 회로에 존재하는 기생 커패시터를 충, 방전하며 

흐르는 공통모드 전류를 크게 저감할 수 있다. 그러나 공통모드 전압이 

변하지 않더라도 0이 아닌 공통모드 전압이 존재하는 한, 축 전압 또한 

존재하는 것이 제2 장 제2 절에서의 분석에 의해 자명하다. 베어링의 

상태에 따라 가변하는 공통모드 등가 회로는 베어링 단락 조건에서 0이 

아닌 축 전압이 존재하는 경우, 베어링 볼을 통해 축 전압이 방전되며 

베어링 전류가 흐르게 되어 베어링 고장의 원인이 된다.  

 
 

그림 2.19 RSPWM 방법으로 합성 가능한 선형 전압 영역 
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그림 2.20은 공통모드 전압이 변하지 않는 RSPWM을 적용하여 

중성점 전압과 축 전압을 측정한 결과를 SVPWM을 적용하였을 때와 

비교하여 나타낸다. 그림 2.20 (a)는 SVPWM을 적용한 상태에서 

전동기를 저속으로 운전하고 있는 상황을 나타내는데, 전압 변조 지수가 

작으므로 공통모드 전압이 구형파에 가깝게 형성된다. 축 전압의 

 
 

(a) SVPWM 적용 시 

 

 
 

(b) RSPWM 적용 시 

 

그림 2.20 공통모드 전압 저감 기법을 적용하였을 때의 축 전압 
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경우에는 단락이 발생하기 전에 베어링 저항의 크기가 점차 줄어들면서 

축 전압이 천천히 방전되는 형태로 나타나며, 붉은 원으로 표시한 

순간에서 베어링 단락에 의해 축 전압이 순간적으로 방전됨을 알 수 

있다. 그림 2.20 (b)는 동일한 실험을 RSPWM을 적용한 상태에서 

측정한 결과인데, 공통모드 전압의 크기는 항상 
𝑉𝑑𝑐

6
로 유지됨을 확인할 

수 있다. 그러나 축 전압은 베어링의 단락 상태에 따라 공통모드 전압과 

다른 형태를 보임을 알 수 있는데, 붉은 원으로 표시한 순간을 살펴보면, 

베어링 단락이 해소된 상태에서 
𝑉𝑑𝑐

6
 크기의 공통모드 전압에 의해 축 

전압이 충전되고, 베어링 단락이 발생하면서 축 전압이 다시 빠르게 

방전되는 상황을 나타낸다. 

그림 2.20를 통해 확인할 수 있는 것은, 공통모드 전류를 저감하기 

위해 공통모드 전압의 변동을 제거하는 것과 별개로, 방전 가공 형태로 

발생하는 베어링 전류를 저감하기 위해서는 공통모드 전압을 0으로 

제어하여 축 전압을 항시 0으로 유지하여야 한다. 그러나, 표 2.1에 

도시하였 듯이 3상 인버터가 출력하는 공통모드 전압 중에는 0이 

존재하지 않으므로, 전압의 크기 대신 전압 변동을 억제하는 기존의 

연구들이 최선의 저감 방법이었다.  

제2 장에서의 분석에 기반하여, 가변 공통모드 등가 회로에서 모든 

전류 성분을 억제하기 위해서는 공통모드 전압을 0으로 유지하며 

동시에 이를 변화시키지 않는 새로운 제어 시스템 및 제어 방법에 대한 

연구가 필요하다. 
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제 3 장 3상 개방 권선 전동기 등가 회로 

제 1 절 3상 개방 권선 전동기 구조 

제2 장에서의 분석에 따르면 영구자석 및 유도 전동기 등의 

전동기의 종류와 무관하게 3상 교류 전동기의 각 상 고정자 권선은 

고정자 코어의 슬롯에 배치된 후에 한 점으로 연결되어 중성점을 이룬다. 

개방 권선 전동기의 명칭은 이러한 기존 전동기 구조에서 중성점을 

해체하여 각 상 권선을 별도의 인덕터로 접근할 수 있게 된 것에서 

유래하였다 [10]. 세 상 권선의 극 전압의 평균값으로 종속되는 중성점 

전압으로 인해 상 전압이 제한되는 기존 전동기 구조에 비해, 개방 권선 

전동기는 양단의 전압을 독립적으로 인가할 수 있어 전압 영역을 확장할 

수 있으므로, 고 전력밀도를 요하는 산업계의 추세에 맞춰 활발히 

연구되고 있다. 

기존 3상 교류 전동기의 입력 단자를 𝑈, 𝑉, 𝑊라고 정의하였을 때, 

개방 권선 전동기는 각 상 권선의 양단을 𝑋1 , 𝑋2로 정의한다. 3상 교류 

전동기의 상 전압 식을 변형하여 (3.1), (3.2)와 같이 개방 권선 

전동기의 상 전압 식을 도출할 수 있다. 

 
 

그림 3.1 3상 개방 권선 전동기 및 제어 시스템 
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마찬가지로, 3상 교류 전동기의 𝑑𝑞 축 전압 식으로부터 개방 권선 

전동기의 𝑑𝑞 축 전압 식을 유도할 수 있다. 각 3상 인버터의 고정자 

좌표계 𝑑𝑞 축 전압을 (3.3)으로 정의하면, 개방 권선 전동기 양단에 

인가되는 𝑑𝑞축 전압은 (3.4)와 같이 정의되므로 두 3상 인버터의 𝑑𝑞축 

전압의 차이로 유도된다. 

개방 권선 전동기에서 합성할 수 있는 𝑑𝑞 축 전압을 전압 

 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1 − 𝑉𝑥2 (𝑥 = 𝑢, 𝑣, 𝑤) (3.1) 

 𝑉𝑥1𝑥2 = (𝑅𝑠 + 𝑝𝐿𝑠)𝑖𝑥 + 𝑒𝑥  (𝑥 = 𝑢, 𝑣, 𝑤) (3.2) 

 

𝑉𝑑𝑞𝑖
𝑠 = 𝑉𝑑𝑖

𝑠 + 𝑗𝑉𝑞𝑖
𝑠  

=
2

3
(𝑉𝑢𝑖 + 𝑒𝑗

2
3

𝜋𝑉𝑣𝑖 + 𝑒−𝑗
2
3

𝜋𝑉𝑤𝑖) (𝑖 = 1,2) 

(3.3) 

 

𝑉𝑑𝑞
𝑠 = 𝑉𝑑

𝑠 + 𝑗𝑉𝑞
𝑠 

=
2

3
(𝑉𝑢1𝑢2 + 𝑒𝑗

2
3

𝜋𝑉𝑣1𝑣2 + 𝑒−𝑗
2
3

𝜋𝑉𝑤1𝑤2) 

= 𝑉𝑑𝑞1
𝑠 − 𝑉𝑑𝑞2

𝑠  

(3.4) 

 
 

그림 3.2 3상 개방 권선 전동기의 𝑑𝑞축 합성 전압 벡터 
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육각형으로 표현하면 그림 3.2와 같이 도시할 수 있다. 또한, 각 

인버터는 8개의 스취칭 상태로부터 서로 다른 7개의 𝑑𝑞축 전압 벡터를 

가질 수 있기 때문에, 전체 시스템은 64개의 스위칭 상태로부터 서로 

다른 19개의 𝑑𝑞축 전압 벡터를 가질 수 있다. 

개방 권선 전동기가 기존 3상 교류 전동기와 가장 뚜렷한 차이를 

나타내는 부분은 영상분 회로의 존재이다. 이상적인 모델을 가정하면 

3상 교류 전동기의 세 상 전류의 합은 중성점에서의 KCL에 따라 0이 

된다. 그러나 개방 권선 전동기에서는 전동기 중성점이 존재하지 않기 

때문에 세 상의 상 전류 합이 0이 되지 않으며, 이 때 세 상의 상 

전류의 평균값을 인버터 1에서 인버터 2로 흐르는 영상분 전류로 

정의한다. 기존 3상 교류 전동기에서 공통모드 전류로 정의하였던 식은 

개방 권선 전동기에서는 영상분 전류로 정의됨에 유의하여야 한다. 

각 3상 인버터의 공통모드 전압을  𝑉𝑐𝑚1 ,  𝑉𝑐𝑚2 로 정의하면, 영상분 

전압 식을 (3.2)로부터 유도할 수 있다. 

이에 따라, 영상분 전류를 제어하기 위해서는 두 인버터의 공통모드 

전압의 차이를 제어해야 함을 (3.7)로부터 도출할 수 있다. 

 

  

 𝑖0 =
𝑖𝑢 + 𝑖𝑣 + 𝑖𝑤

3
 (3.5) 

  𝑉𝑐𝑚𝑖 =
𝑉𝑢𝑖 + 𝑉𝑣𝑖 + 𝑉𝑤𝑖

3
 (3.6) 

 𝑉0 =  𝑉𝑐𝑚1 −  𝑉𝑐𝑚2 = (𝑅𝑠 + 𝑝𝐿𝑙𝑠)𝑖0 (3.7) 
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제 2 절 개방 권선 전동기의 공통모드 회로 

제2 장 제1 절에서는 개방 권선 전동기의 구조에 의해 발생하는 

영상분 등가 회로를 기존 3상 교류 전동기의 전압식을 기반으로 

정의하였다. 본 절에서는 전동기가 접지됨에 따라 발생하는 공통모드 

등가 회로를 개방 권선 전동기 시스템에서 정의한다. 

기존의 연구에서는 제2 장 제1 절의 내용 전개와 같이 3상 교류 

전동기의 공통모드 정의에서 출발하여 개방 권선 전동기의 영상분을 

정의하였기에, 개방 권선 전동기의 공통모드에 대한 정의가 영상분에 

대한 정의와 혼재되어 있다. 본 논문에서는 앞으로 전개할 내용의 

일관성을 위해 영상분과 공통모드 성분을 다음과 같이 정의한다. 

제2 장 제1 절에서 (3.6)과 같이 각 인버터의 공통모드 전압을 

정의하였을 때, 영상분 전압은 두 인버터의 공통모드 전압의 차이로 

정의되었다. 입력단에 공통적으로 인가되는 전압 성분을 공통모드 

전압으로 정의하여, 기존 3상 교류 전동기에서 공통모드 전압은 각 상 

극 전압의 평균값으로 정의하였으므로, 이를 빌려 개방 권선 전동기 

전체 시스템의 공통모드 전압은 각 상의 양단 극 전압의 평균 즉, 각 

인버터의 공통모드 전압의 평균값으로 정의한다. 

그림 3.3 (a)는 각 3상 인버터의 공통모드 전압을 기준으로 개방 

권선 전동기의 영상분과 공통모드 등가 회로를 동시에 표현한다. 제2 

장에서 표현한 3상 교류 전동기의 공통모드 등가 회로와 유사한 형태를 

나타내나, (3.7)에서 도출된 바와 같이, 두 개의 전압원이 존재하는 

차이를 보인다. 영상분 전압 𝑉0는 두 인버터의 공통모드 전압의 차이로 

정의되었으며, 영상분 임피던스에 따라 영상분 전류가 인버터 1에서 

인버터 2로 흐흔다. 이 때, 영상분 임피던스는 (3.7)에 의해 3상 교류 

 𝑉𝑐𝑚 =
𝑉𝑐𝑚1 + 𝑉𝑐𝑚2

2
 (3.8) 
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전동기와 동일하게 고정자 저항과 고정자 누설 인덕턴스 성분 (2.11), 

(2.12)로 표현된다. 

영상분 전압과 별개로 전체 시스템의 공통모드 전압 𝑉𝑐𝑚 은 인버터 

1과 2의 공통모드 전압의 평균으로 정의되며, 공통모드 전압이 기생 

커패시터의 등가 모델인 공통모드 커패시터를 통해 접지로 공통모드 

전류를 흐르게 한다. 이에 따라 영상분 회로를 양분한 뒤 그 사이에 

공통모드 커패시터 𝐶𝑐𝑚 을 배치하여 공통모드 등가 회로를 구성한다. 

그림 3.3 (a)를 시각적 편의를 고려하여 재구성하면 그림 3.3 (b)와 

 
 

(a) 

 

 
 

(b) 

 

그림 3.3 3상 개방 권선 전동기의 영상분 및 공통모드 등가 회로 
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같이 도시할 수 있다. 

개방 권선 전동기에 대한 연구는 기존 3상 교류 전동기에서는 

존재하지 않던 영상분 전류에 대한 제어를 주요 연구 주제로 삼아 

발전되었으나, 개방 권선 전동기의 공통모드 회로에 대한 연구는 비교적 

생소하게 다뤄졌다. 공통모드 회로에 따른 공통모드 전류 및 축 전압은 

전력전자 분야의 최근 연구 동향인 고전압 및 고주파수 스위칭 

시스템으로 갈수록 문제가 되고 있으므로 더 이상 무시할 수 없는 

주제가 되었다.  

그러나 앞서 분석하였듯이 영상분과 공통모드 전압을 동시에 

제어하기 위해서는 두 인버터의 공통모드 전압의 차와 합을 전부 0으로 

제어해야 한다는 결론에 도달한다. 즉, 인버터 1과 2의 공통모드 전압을 

각각 0으로 제어해야 하나, 제2 장에서의 분석에 따라 어떠한 스위칭 

상태에서도 3상 인버터의 공통모드 전압은 0이 될 수 없으므로, 개방 

권선 전동기를 구동하기 위한 새로운 접근법이 요구된다. 
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제 3 절 개방 권선 전동기 제어 시스템 

개방 권선 전동기를 구동하기 위한 제어 시스템 구조는 크게 단일 

전원(Single source)을 이용한 제어 시스템, 이중 전원(Dual source)을 

이용한 제어 시스템, 부동 커패시터(Floating capacitor)를 이용한 제어 

시스템의 세 종류로 분류할 수 있다. 각 제어 시스템은 DC 링크 전압원 

구성의 차이에 따라 명명되었으며, 시스템 별로 다른 영상분 회로를 

갖는다. 본 절에서는 각 시스템 구조를 영상분 및 공통모드 등가 회로, 

전압 영역 확장 성능을 중심으로 비교한다. 

우선, 단일 전원을 이용한 제어 시스템은 그림 3.4와 같이 두 

인버터가 하나의 전압원으로 서로 연결된 형태로 나타낼 수 있으므로, 

이중 3상 인버터 시스템으로도 칭하며, 이를 다시 표현하면 각 상을 

풀브릿지 인버터로 제어할 수 있는 시스템으로 볼 수 있다. 이러한 

구조는 두 인버터가 공통의 접지점으로 연결되므로 그림 3.3 (b)와 같이 

영상분 전류가 흐를 수 있는 회로가 구성되고 영상분 전압의 변화에 

의해 영상분 전류가 흐른다.  

각 인버터의 𝑑𝑞 축 전압의 차이가 전체 출력 전압이 되므로, 개방 

권선 전동기는 그림 3.2와 같이 이론상 기존 3상 전동기 제어 시스템 

대비 2배의 전압 영역 확장을 달성할 수 있다. 그러나 단일 전원을 

사용하는 제어 시스템에서는 영상분 전압이 0이 아닌 전압 벡터를 

 
 

그림 3.4 단일 전원을 이용한 3상 개방 권선 전동기 제어 시스템 
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이용해 전동기를 제어할 경우 다량의 영상분 전류가 흐르게 되므로 전압 

벡터의 조합을 제한하여 사용하는 것이 일반적이다. 영상분 전류의 

제어를 위해 영상분 전압이 0으로 결정되는 벡터 조합만을 사용할 경우, 

19개의 서로 다른 𝑑𝑞 축 전압 벡터 중 그림 3.5에 표시한 7개의 

벡터만을 사용할 수 있으나, 영상분 전압을 순시적으로 0으로 제어할 수 

있다. 그림 3.5에 표현한 새로운 전압 육각형을 기준으로 선형 전압 

영역에서 기존 3상 대비 √3배의 전압 영역 확장이 가능하다. 

공통모드의 관점에서 앞서 소개한 영상분 전류 저감 제어를 

분석하면, 두 인버터의 공통모드 전압이 동일한 벡터만을 사용하기 

때문에, 영상분 전압은 (3.9)와 같이 0으로 제어할 수 있으나, 전체 

시스템의 공통모드 전압은 (3.10)과 같이 인가되므로, 3상 교류 

전동기의 경우와 동일한 공통모드 전압을 인가하며, 이 값은 제2 

장에서의 분석과 같이 0이 될 수 없다. 

 
 

그림 3.5 단일 전원을 이용한 제어 시스템의 전압 합성 가능 영역 
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이중 전원을 이용하는 제어 시스템 [41]–[44]은 그림 3.6과 같이 

나타낼 수 있다. 이러한 구조는 두 DC 링크 전압의 크기를 다르게 

사용할 수 있는 자유도를 가진다. [45] 또한, 한 인버터만이 접지점을 

갖기 때문에 영상분 및 공통모드 회로가 그림 3.7과 같이 구성되어 

영상분 전류가 귀환할 수 있는 회로가 구성되지 않으므로 영상분 전압을 

자유롭게 인가할 수 있다. 이에 따라 그림 3.2에서 표시된 19개의 전압 

벡터를 모두 사용할 수 있으므로, 단일 전원을 사용하는 시스템과 

비교하여 전압 육각형을 완전히 이용할 수 있다. 전압 영역의 확장은 

동일한 DC 링크 전압을 이용할 경우 2배, 인버터 2의 DC 링크 전압을 

다르게 이용한다면 그 전압의 크기만큼 전압 영역을 확장할 수 있으므로 

다른 구조들에 비해 가장 큰 전압 영역 확장을 달성할 수 있다.  

 
 

그림 3.6 이중 전원을 이용한 3상 개방 권선 전동기 제어 시스템 

 

 
 

그림 3.7 이중 전원을 이용한 제어 시스템의  

영상분 및 공통모드 등가 회로 
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그러나 실제 환경에서 제어 시스템을 구성함에 있어서, 고전압원인 

인버터 2의 DC 링크를 인버터 1과 외함이 연결된 접지로부터 분리하여 

인버터 2를 주변과 절연하여 사용하는 것은 접지 안전에 있어 이중 

전원 시스템을 적용하기 어렵게 만드는 요인 중 하나이다. 또한, 

공통모드의 관점에 있어서도 접지로 연결된 인버터 1과 전동기는 그림 

3.7과 같이 공통모드 회로를 구성하고, 인버터 1의 공통모드 전압은 

0이 될 수 없기 때문에, 공통모드 전류 및 축 전압이 잔존한다. 

마지막으로, 그림 3.8은 부동 커패시터를 이용하여 개방 권선 

전동기를 제어하는 구조를 나타낸다. [46]–[50] 부동 커패시터를 

사용하는 시스템은 앞서 분석한 이중 전원을 사용하는 시스템과 

유사하나, 인버터 2에 독립 전압원이 존재하지 않는다. 부동 커패시터를 

채용함에 따라 영상분 및 공통모드 등가 회로는 그림 3.9와 같이 

영상분 전류가 되돌아올 수 있는 경로가 존재하지 않는다. 또한, 부동 

커패시터의 전압은 스위치 소자와 커패시터의 정격이 허용하는 선에서 

가변하여 사용할 수 있으므로, 전압 영역 확장이 자유롭다.  

그러나 부동 커패시터에 별도의 유효 전력을 공급하는 전원이 

존재하지 않으므로, 인버터 2에서는 전동기에 무효전력만을 공급해야 

하는 제한이 존재한다. 또한, 인버터 2의 전압을 제어하기 위해 인버터 

1에서 부동 커패시터의 전압 제어를 수행해야 하므로 제어 복잡도를 

증가시키는 요인이 된다. 이러한 제한으로 인해 실제로 확장할 수 있는 

 
 

그림 3.8 부동 커패시터를 이용한 3상 개방 권선 전동기 제어 시스템 

 

 

Vdc
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전압 영역은, 인버터 1에서 유효 전력을, 인버터 2에서 무효 전력을 

부담한다는 가정 하에 √1 + (
𝑉𝑑𝑐2

𝑉𝑑𝑐1
)

2
배로 증가한다. 단일 전원 시스템과의 

비교를 위해 부동 커패시터의 전압을 인버터 1과 동일하게 유지한다 

가정하면, 각 인버터가 유, 무효 전력을 각각 부담하므로 √2배가 되어 

단일 전원 시스템에서 영상분 전류 저감 제어를 하는 경우보다 전압 

영역 확장 성능이 떨어진다. 공통모드의 관점에서는 이중 전원 시스템과 

동일하게 인버터 1에서 발생하는 공통모드 전압이 등가 회로에 영향을 

주므로 공통모드 전류 및 축 전압이 잔존한다. 

 

  

 
 

그림 3.9 부동 커패시터를 이용한 제어 시스템의 

영상분 및 공통모드 등가 회로 
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제 4 절 기존 개방 권선 전동기의 제어 방법 

본 절에서는 다음 장에서 새롭게 제안할 인버터 토폴로지를 

분석하기에 앞서, 새로운 토폴로지의 기반이 되는 단일 전원을 이용한 

개방 권선 전동기 제어 시스템에서 사용하는 영상분 전류 저감 제어 

기법을 분석하고, 기존 제어 방법을 적용하였을 때 발생하는 공통모드 

전압의 변화를 분석한다. 

단일 전원을 채용하는 시스템에서는 영상분 전압이 0인 7개의 전압 

벡터를 사용하여 순시적으로 영상분 전압을 0으로 제어함을 제3 장 제3 

절에서 분석하였다. 영상분 전압이 0인 합성 전압 벡터를 𝑉𝑂 , 𝑉𝐴~𝐹 로 

 
 

그림 3.10 영상분 전압이 0이 되는 전압 벡터 조합 
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정의하고 그림 3.10과 같이 표현할 수 있다. 그림 3.10의 전압 벡터를 

합성하기 위한 각 인버터의 스위칭 상태의 조합을 표 3.1과 같이 

정리할 수 있다. 

 

표 3.1 각 인버터의 전압 벡터에 따른 전체 시스템의  

영상분 및 공통모드 전압 

 

합성 벡터 
인버터 1 

전압 벡터 

인버터 2 

전압 벡터 
𝑉𝑐𝑚1 𝑉𝑐𝑚2 𝑉0 𝑉𝑐𝑚 

𝑉𝑂 

𝑉0 𝑉0 −
𝑉𝑑𝑐

2
 −

𝑉𝑑𝑐

2
 0 −

𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉1 𝑉1 

−
𝑉𝑑𝑐

6
 −

𝑉𝑑𝑐

6
 0 −

𝑉𝑑𝑐

6
 𝑉3 𝑉3 

𝑉5 𝑉5 
𝑉2 𝑉2 

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝑑𝑐

6
 0 

𝑉𝑑𝑐

6
 𝑉4 𝑉4 

𝑉6 𝑉6 

𝑉7 𝑉7 
𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉𝑑𝑐

2
 0 

𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉𝐴 
𝑉1 𝑉5 −

𝑉𝑑𝑐

6
 −

𝑉𝑑𝑐

6
 0 −

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉2 𝑉4 
𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝑑𝑐

6
 0 

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝐵 
𝑉2 𝑉6 

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝑑𝑐

6
 0 

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉3 𝑉5 −
𝑉𝑑𝑐

6
 −

𝑉𝑑𝑐

6
 0 −

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝐶 
𝑉3 𝑉1 −

𝑉𝑑𝑐

6
 −

𝑉𝑑𝑐

6
 0 −

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉4 𝑉6 
𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝑑𝑐

6
 0 

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝐷 
𝑉4 𝑉2 

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝑑𝑐

6
 0 

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉5 𝑉1 −
𝑉𝑑𝑐

6
 −

𝑉𝑑𝑐

6
 0 −

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝐸 
𝑉5 𝑉3 −

𝑉𝑑𝑐

6
 −

𝑉𝑑𝑐

6
 0 −

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉6 𝑉2 
𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝑑𝑐

6
 0 

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝐹 
𝑉6 𝑉4 

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝑑𝑐

6
 0 

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉1 𝑉3 −
𝑉𝑑𝑐

6
 −

𝑉𝑑𝑐

6
 0 −

𝑉𝑑𝑐

6
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표에 정리된 유효 벡터 𝑉𝐴~𝐹는 각각 두 개의 벡터 조합을 선택할 수 

있는 자유도를 갖는다. 유효 전압 벡터 𝑉𝐴~𝐹 를 합성하는 모든 벡터 

조합은 공통적으로 인버터 1과 2의 전압 벡터가 120 ° 의 위상차를 

가진다는 특징이 존재하며, 영전압 벡터 𝑉𝑂 를 합성하는 조합은 두 

인버터가 같은 전압 벡터를 출력한다는 특징이 있다. 

다양한 벡터 조합을 고려할 수 있으나, 표 3.2와 같이 유효 벡터 

𝑉𝐴~𝐹 를 합성하는 경우에는 인버터 1의 전압 벡터가 인버터 2의 전압 

벡터보다 120 °  앞서도록 하며, 영전압 벡터 𝑉𝑂 를 합성하는 경우에는 

인버터 1과 2가 전부 영전압 벡터를 인가하는 조합을 선택하여 개방 

권선 전동기를 제어하는 방법을 고려할 수 있다. 전체 시스템의 

관점에서 (3.11)과 같이 SVPWM 방식으로 평균 전압 벡터를 합성하는 

경우를 예로 들어 각 인버터의 PWM 방식을 설명한다.  

 𝑉𝑂 → 𝑉𝐴 → 𝑉𝐵 → 𝑉𝑂 → 𝑉𝐵 → 𝑉𝐴 → 𝑉𝑂 (3.11) 

 

표 3.2 인버터 1이 전기적으로 120° 앞서도록 하는 전압 벡터 조합 

 

합성 벡터 
인버터 1 

전압 벡터 

인버터 2 

전압 벡터 
𝑉𝑐𝑚1 𝑉𝑐𝑚2 𝑉0 𝑉𝑐𝑚 

𝑉𝑂 
𝑉0 𝑉0 −

𝑉𝑑𝑐

2
 −

𝑉𝑑𝑐

2
 0 −

𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉7 𝑉7 
𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉𝑑𝑐

2
 0 

𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉𝐴 𝑉1 𝑉5 −
𝑉𝑑𝑐

6
 −

𝑉𝑑𝑐

6
 0 −

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝐵 𝑉2 𝑉6 
𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝑑𝑐

6
 0 

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝐶 𝑉3 𝑉1 −
𝑉𝑑𝑐

6
 −

𝑉𝑑𝑐

6
 0 −

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝐷 𝑉4 𝑉2 
𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝑑𝑐

6
 0 

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝐸 𝑉5 𝑉3 −
𝑉𝑑𝑐

6
 −

𝑉𝑑𝑐

6
 0 −

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝐹 𝑉6 𝑉4 
𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝑑𝑐

6
 0 

𝑉𝑑𝑐

6
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(3.11)과 표 3.2를 참고하여 각 인버터의 스위칭 순서를 표현하면 

와 같으며, 각 인버터 또한 SVPWM 방식으로 전압을 합성하며, 

합성하는 평균 전압 벡터는 크기가 서로 같으며 120 ° 의 위상차를 

갖는다. 

따라서, 표 3.2와 같은 조합을 통해 개방 권선 전동기를 구동하는 

방법은 인버터 1과 2를 각각 크기가 같으며, 인버터 1이 전기적으로 

120° 앞서는 전압 지령을 인가하도록 SVPWM 방법으로 제어하는 것과 

동치다. 서로 동치인 관계를 이용하여 실제 제어 알고리즘을 구현하는 

데에 있어서는, 각 3상 인버터의 𝑑𝑞 축 전압 지령을 (3.14), (3.15)와 

같이 도출하여 상 전압 지령을 인가하면 영상분 전압을 자동적으로 

0으로 제어할 수 있다. 또 다른 벡터 조합으로, 인버터 1이 전기적으로 

120° 뒤서도록 제어할 수 있으나, 본 논문에서는 생략하도록 한다. 

인버터 1과 2가 합성하는 전압 지령의 PWM 파형을 도시하면 그림 

3.11과 같다. 두 인버터의 전압 지령은 120 ° 의 위상차를 가지므로 

PWM 비교값은 같지만, 상 순서가 밀린 형태로 나타난다. 또한, 

비교값이 같으므로 인버터 1과 2가 같은 순간에 한 상에서 스위칭이 

발생하므로 각 인버터의 공통모드 또한 동시에 증가하거나 감소한다. 

인버터의 공통모드가 동시에 변하므로 두 값의 차이인 영상분 전압은 

순시적으로 0으로 유지된다. 

 인버터 1: 𝑉0 → 𝑉1 → 𝑉2 → 𝑉7 → 𝑉2 → 𝑉1 → 𝑉0 (3.12) 

 인버터 2: 𝑉0 → 𝑉5 → 𝑉6 → 𝑉7 → 𝑉6 → 𝑉5 → 𝑉0 (3.13) 

 𝑉𝑑𝑞1
𝑠 =

1

√3
𝑉𝑑𝑞

𝑠 𝑒−𝑗
𝜋
6 (3.14) 

 𝑉𝑑𝑞2
𝑠 = 𝑉𝑑𝑞1

𝑠 − 𝑉𝑑𝑞
𝑠 = 𝑉𝑑𝑞1

𝑠 𝑒−𝑗
2𝜋
3  (3.15) 
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개방 권선 전동기는 이중 3상 인버터를 제어하는 관점으로 해석할 

수도 있으나, 세 대의 풀브릿지 인버터를 제어하는 관점에서도 해석할 

수 있다. 영상분 전압과 공통모드 전압을 각 상을 기준으로 정리하여 

(3.16), (3.17)과 같이 표현할 수 있으므로, 그림 3.11에서 표현한 두 

3상 인버터의 PWM 파형을 변형하여 각 상의 상 전압 𝑉𝑥1𝑥2 과 양단 

전압의 평균 𝑉𝑥12𝑛 을 도시하면 그림 3.12와 같다. 0이 아닌 상 전압을 

인가하는 경우, 다른 한 상에서 반대 크기의 상 전압을 인가하며, 

나머지 한 상은 영전압을 합성하는 방식으로 영상분 전압이 순시적으로 

0으로 유지됨을 시각적으로 확인할 수 있다. 그러나 상 별 평균 

전압으로부터 계산된 공통모드 전압은 기존 3상 교류 전동기의 

SVPWM 적용 시 공통모드 전압과 유사한 개형을 나타내는 문제가 

잔존한다. 

 
 

그림 3.11 각 3상 인버터의 PWM 파형 및 공통모드 전압 
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𝑉0 = 𝑉𝑐𝑚1 − 𝑉𝑐𝑚2 

=
𝑉𝑢1𝑛 + 𝑉𝑣1𝑛 + 𝑉𝑤1𝑛

3
−

𝑉𝑢2𝑛 + 𝑉𝑣2𝑛 + 𝑉𝑤2𝑛

3
 

=
(𝑉𝑢1𝑛 − 𝑉𝑢2𝑛) + (𝑉𝑣1𝑛 − 𝑉𝑣2𝑛) + (𝑉𝑤1𝑛 − 𝑉𝑤2𝑛)

3
 

=
𝑉𝑢1𝑢2 + 𝑉𝑣1𝑣2 + 𝑉𝑤1𝑤2

3
 

(3.16) 

 

𝑉𝑐𝑚 =
𝑉𝑐𝑚1 + 𝑉𝑐𝑚2

2
 

=

𝑉𝑢1𝑛 + 𝑉𝑣1𝑛 + 𝑉𝑤1𝑛
3

+
𝑉𝑢2𝑛 + 𝑉𝑣2𝑛 + 𝑉𝑤2𝑛

3
2

 

=
(𝑉𝑢1𝑛 + 𝑉𝑢2𝑛) + (𝑉𝑣1𝑛 + 𝑉𝑣2𝑛) + (𝑉𝑤1𝑛 + 𝑉𝑤2𝑛)

6
 

=
𝑉𝑢12𝑛 + 𝑉𝑣12𝑛 + 𝑉𝑤12𝑛

3
 

(3.17) 

 𝑉𝑥12𝑛 =
𝑉𝑥1𝑛 + 𝑉𝑥2𝑛

2
 (𝑥 = 𝑢, 𝑣, 𝑤) (3.18) 

 
 

그림 3.12 각 상의 상 전압에 의한 영상분 전압 및  

양단 전압의 평균에 의한 공통모드 전압 
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개방 권선 전동기에서도 영상분 전류의 제어와 함께 공통모드 

전압의 저감에 대해 연구한 기존 논문도 존재하는데, [51]에서는 

공통모드 전압을 동시에 저감하기 위한 PWM 방법을 제시한다. 

기본적인 알고리즘은 표 3.1에서 도시하였듯이 동일한 합성 전압 

벡터를 인가하기 위한 벡터 조합의 자유도를 활용한다. 앞서 분석한 

제어 전략에서는 전체 시스템을 120 °  위상차를 갖는 SVPWM으로 

구동하기 위해 벡터 조합을 표 3.2와 같이 선택하였다. [51]에서는 유효 

벡터를 합성하는 벡터 조합 중, 전체 시스템의 공통모드 전압이 −
𝑉𝑑𝑐

6
인 

벡터 조합만을 선택한다. 또한, 영전압을 합성하는 8개의 벡터 조합 

중에서도 유효 벡터와 동일한 공통모드 전압을 인가하는 3개의 조합을 

선택하여 표 3.3과 같은 조합을 고려할 수 있다.  

두 인버터의 공통모드 전압의 차이는 0이며 평균은 −
𝑉𝑑𝑐

6
이어야 

한다는 두 가지 조건에 의해, 각 인버터는 −
𝑉𝑑𝑐

6
의 공통모드 전압을 

 

표 3.3 동일한 공통모드 전압을 갖는 전압 벡터 조합 

 

합성 벡터 
인버터 1 

전압 벡터 

인버터 2 

전압 벡터 
𝑉𝑐𝑚1 𝑉𝑐𝑚2 𝑉0 𝑉𝑐𝑚 

𝑉𝑂 
𝑉1 𝑉1 

−
𝑉𝑑𝑐

6
 −

𝑉𝑑𝑐

6
 0 −

𝑉𝑑𝑐

6
 𝑉3 𝑉3 

𝑉5 𝑉5 

𝑉𝐴 𝑉1 𝑉5 −
𝑉𝑑𝑐

6
 −

𝑉𝑑𝑐

6
 0 −

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝐵 𝑉3 𝑉5 −
𝑉𝑑𝑐

6
 −

𝑉𝑑𝑐

6
 0 −

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝐶 𝑉3 𝑉1 −
𝑉𝑑𝑐

6
 −

𝑉𝑑𝑐

6
 0 −

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝐷 𝑉5 𝑉1 −
𝑉𝑑𝑐

6
 −

𝑉𝑑𝑐

6
 0 −

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝐸 𝑉5 𝑉3 −
𝑉𝑑𝑐

6
 −

𝑉𝑑𝑐

6
 0 −

𝑉𝑑𝑐

6
 

𝑉𝐹 𝑉1 𝑉3 −
𝑉𝑑𝑐

6
 −

𝑉𝑑𝑐

6
 0 −

𝑉𝑑𝑐

6
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합성하는 전압 벡터만을 사용해야 한다. 이는 제2 장에서 소개하였던 

RSPWM 방식과 동일하며, 표 3.3에서 각 인버터가 합성하는 전압 

벡터가 RSPWM 방식에서 사용하는 벡터 조합임을 확인할 수 있다. 

앞서 SVPWM 방식의 제어 전략을 소개하기 위해 이용한 예시를 

다시 적용해보면, (3.11)과 같은 합성 벡터를 전체 시스템에 인가하는 

경우, [51]에 의하면 각 인버터의 스위칭 상태를 (3.19), (3.20)과 같이 

결정하는 것이 하나의 제어 방법이 될 수 있다. 

표 3.3에 정리된 것과 같이, 유효 벡터를 합성하는 조합은 유일하나, 

영전압 벡터를 합성하는 조합은 두 인버터 모두 𝑉1 을 인가하거나, 𝑉3 , 

𝑉5 를 인가하는 것이 가능하다. 이 때, 영전압 벡터를 위한 조합을 

어떻게 선택하는가에 따라 (3.20)과 같이 한 쪽의 3상 인버터를 하나의 

스위칭 상태로 고정할 수 있으므로, [51]에서는 합성 전압 지령의 전압 

 인버터 1: 𝑉5 → 𝑉1 → 𝑉3 → 𝑉5 → 𝑉3 → 𝑉1 → 𝑉5 (3.19) 

 인버터 2: 𝑉5 → 𝑉5 → 𝑉5 → 𝑉5 → 𝑉5 → 𝑉5 → 𝑉5 (3.20) 

 
 

그림 3.13 전압 구역에 따른 각 3상 인버터의  

차동모드 영전압 벡터 𝑉𝑂 합성을 위한 전압 벡터 조합 
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각에 따라 그림 3.13과 같이 벡터 조합을 선택한다. 

SVPWM 방법과의 비교를 위해, 동일한 전압 지령을 합성하는 

경우를 예시로 들어 공통모드 전압 저감 기법을 적용한 PWM 파형을 

그림 3.14와 같이 도시한다. 영전압 벡터를 합성하는 조합을 그림 

3.13을 참조하여 적용하였기 때문에, 인버터 2에서는 스위칭 상태가 

변하지 않으며, 인버터 1에서만 상 별로 네 번의 스위칭이 발생하므로 

전체 스위칭 횟수는 SVPWM 방법과 동일하다. 

3상 교류 전동기에 적용할 수 있는 RSPWM과 비교하였을 때, 

인버터 1의 스위칭 개형은 RSPWM과 유사하나, 영전압을 합성할 수 

없는 RSPWM에 비해 개방 권선 전동기에서는 인버터 2의 스위칭 

상태에 따라 영전압 합성이 가능하다. 따라서, 선형 변조 영역이 저속 

영역으로 제한되는 RSPWM과 달리, 선형 변조 영역을 SVPWM 방식과 

동일하게 유지하며 공통모드 전압을 저감할 수 있다. 

삼중 풀브릿지 인버터 관점에서 PWM 방식을 해석하기 위해 두 

3상 인버터의 PWM 파형을 변형하여 각 상의 상 전압 𝑉𝑥1𝑥2 과 양단 

전압의 평균 𝑉𝑥12𝑛 을 도시하면 그림 3.15와 같다. 상 전압의 파형은 

 
 

그림 3.14 공통모드 전압 저감 기법을 적용한  

각 3상 인버터의 PWM 파형 

 

 

Su1

Sv1

Sw1

Vcm1

Vdc

2

Vdc

2

0

Su2

Sv2

Sw2

Vcm2

Vdc

2

Vdc

2

0



 

 57 

SVPWM의 예시와 동일하지만, 상 별 평균 전압에서 차이를 보이며 

전체 시스템의 공통모드 전압이 −
𝑉𝑑𝑐

6
로 고정되어 변하지 않는다.  

따라서, [51]에서는 개방 권선 전동기에 공통모드 전압 저감 기법을 

적용하여 영상분 전압을 0으로 유지하는 동시에, 공통모드 전압의 

크기를 기존 제어 방식에 비해 
1

3
로 저감하고 공통모드 전압의 변화 

순간을 제거하는 제어 방법을 제시하였다.  

그러나 제2 장에서의 분석에 의해, 공통모드 전압이 변하지 

않으므로 공통모드 전류 저감의 효과를 얻을 수 있지만, 0이 아닌 

공통모드 전압이 존재하므로 베어링 단락에 의한 축 전압 방전 및 

베어링 전류 문제는 여전히 해결해야할 과제로 남아 있다. 

 

  

 
 

그림 3.15 각 상의 상 전압에 의한 영상분 전압 및  

양단 전압의 평균에 의한 공통모드 전압 
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제 4 장 제안하는 인버터 토폴로지 및 제어 

제 1 절 태양광 발전 시스템에서의 공통모드 전압 저감  

방법 

개방 권선 전동기의 공통모드 전압을 저감하기 위한 인버터 

토폴로지를 제안하기에 앞서, 태양광(PV) 발전 시스템에서의 공통모드 

전압 저감 기술에 대해 소개한다. 태양광 발전 시스템은 기본적으로 

태양광 패널의 직, 병렬 연결로 구성된 태양광 모듈이 만드는 DC 

전력을 AC 계통으로 전달하는 구조이며, 태양광 모듈과 계통 사이의 

전력 변환 회로는 사용자의 목적에 따라 다양하게 구성될 수 있다. 

[52]–[54] 본 논문에서는 [54]에서 제시한 그림 4.1과 같은 구조를 

예시로 들어 설명한다.  

태양광 패널의 DC 전압원은 태양광 인버터의 DC 링크에 전력을 

공급하기 위해 패널과 인버터가 직접 연결되거나, 혹은 승압을 위한 

DC-DC 컨버터 구조가 추가될 수 있다. 태양광 인버터는 AC 계통에 

연결됨에 있어, 공통모드 전압으로 인한 지전류를 막기 위해 변압기를 

채용하는 것이 일반적이다. 변압기 구조는 그림 4.1과 같이 AC 측에서 

저주파 변압기를 이용할 수도 있고, DC 측에서 DC-DC 컨버터와 

 
 

그림 4.1 태양광 발전 시스템의 구조 
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결합하여 고주파 변압기를 채용하는 구조도 가능하다. 그러나 두 구조 

모두 공통적으로 변압기에서 발생하는 전력 손실이 시스템 전체의 

효율에 미치는 영향이 크며, 특히 저주파 변압기는 저전력 규모에서 

과도하게 부피를 차지하여 전력 밀도를 낮추는 요인이 된다. 

시스템 부피와 효율의 측면에서 변압기가 부담이 됨에 따라, 높은 

전력 밀도와 효율을 달성할 수 있다는 측면에서 변압기를 채용하지 않는 

인버터 시스템에 대한 연구적 관심이 증대되었다. 그러나 변압기를 

제거한 시스템에서는 인버터와 계통이 서로 절연되지 않기 때문에, 

인버터가 생성하는 공통모드 전압이 접지를 통해 닫힌 회로를 구성하게 

된다. 공통모드 전압의 변화가 야기하는 지전류가 변압기를 채용하지 

않는 시스템에서 가장 큰 문제로 대두되었고, 이를 해결할 수 있는 

인버터 토폴로지 및 제어 방법이 주된 연구 방향성으로 자리 잡았다. 

태양광 인버터의 가장 기본적인 형태인 단상 풀브릿지 인버터에서 

변압기를 제거한 시스템을 모의하면 그림 4.2와 같이 표현할 수 있다. 

각 스위치의 스위칭 신호를 𝑆1~4 , 첫번째 레그의 극 전압을 𝑉𝑝1 , 두번째 

레그의 극 전압을 𝑉𝑝2 라고 정의하면 차동모드 전압 𝑉𝑑𝑚 과 공통모드 

전압 𝑉𝑐𝑚은 (4.1), (4.2)와 같이 극 전압의 함수로 나타낼 수 있다. 

 
 

그림 4.2 변압기를 제거한 단상 풀브릿지 인버터의 계통 연결 구조 
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 𝑉𝑑𝑚 = 𝑉𝑝1 − 𝑉𝑝2 (4.1) 

 𝑉𝑐𝑚 =
𝑉𝑝1 + 𝑉𝑝2

2
 (4.2) 

(4.1), (4.2)와 같이 정의된 풀브릿지 인버터에서 합성할 수 있는 

차동모드 전압과 공통모드 전압을 스위칭 신호에 따라 정리하면 표 

4.1과 같이 도시할 수 있다. 각 레그의 극 전압은 두 개의 상태를 가질 

수 있으므로 풀브릿지 인버터는 총 네 개의 조합을 갖는다. 유효 

차동모드 전압을 인가하는 경우에는 크기가 𝑉𝑑𝑐 인 전압을 부하에 

인가하며, 두 극 전압의 평균이 0이므로 공통모드 전압이 발생하지 

않는다. 차동모드에 영전압을 인가하는 경우에는 각 극 전압의 크기가 

𝑉𝑑𝑐

2
이므로 공통모드 전압 또한 

𝑉𝑑𝑐

2
의 크기를 가지며 부호가 서로 반대인 

두 조합이 발생한다. 

단상 풀브릿지 인버터의 전압 합성을 위한 PWM 방법은 

기본적으로 단극성 (Unipolar) PWM과 양극성 (Bipolar) PWM 방법이 

있다. 단극성 PWM 방법은 영전압을 이용하는 전압 합성 방식으로, 

 

표 4.1 스위칭 신호에 따른 단상 풀브릿지 인버터의  

차동모드 및 공통모드 전압 

 

스위칭 신호 출력 극 전압 
차동모드 

전압 

공통모드 

전압 

𝑆1 𝑆2 𝑆3 𝑆4 𝑉𝑝1 𝑉𝑝2 𝑉𝑑𝑚 𝑉𝑐𝑚 

0 1 0 1 −
𝑉𝑑𝑐

2
 −

𝑉𝑑𝑐

2
 0 −

𝑉𝑑𝑐

2
 

0 1 1 0 −
𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉𝑑𝑐

2
 −𝑉𝑑𝑐 0 

1 0 0 1 
𝑉𝑑𝑐

2
 −

𝑉𝑑𝑐

2
 𝑉𝑑𝑐 0 

1 0 1 0 
𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉𝑑𝑐

2
 0 

𝑉𝑑𝑐

2
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전압 지령 𝑉𝑟𝑒𝑓 가 주어졌을 때, 수식과 같이 각 레그의 듀티 비 (Duty 

ratio)를 결정한다. 이에 따라 한 스위칭 주기내에서 각 레그의 상단 

스위치의 스위칭 신호를 그림 4.3과 같이 반송파와 각 레그의 비교값과 

함께 표현할 수 있다. 

 𝐷1 = 0.5 +
𝑉𝑟𝑒𝑓

2𝑉𝑑𝑐
 (4.3) 

 𝐷2 = 0.5 −
𝑉𝑟𝑒𝑓

2𝑉𝑑𝑐
 (4.4) 

단극성 PWM 방법에서는 전압 지령이 양수일 경우, 그림 4.3과 

같이 음전압을 합성하지 않고 양전압 𝑉𝑑𝑐 와 영전압만을 활용하여 평균 

전압을 합성한다. 단극성 PWM 방법은 영전압을 활용하여 평균 전압을 

합성하므로 뒤에 분석할 양극성 PWM에 비해 전류 맥동이 적다는 

장점을 갖는다. 그러나 그림 4.3과 같이 영전압을 합성하는 순간에 

크기가 
𝑉𝑑𝑐

2
인 공통모드 전압이 발생하므로 변압기가 존재하지 않는 그림 

 
 

그림 4.3 단극성 PWM 방법을 적용한 PWM 파형과 

차동모드 및 공통모드 전압 
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4.2와 같은 조건에서는 접지를 통해 연결되는 공통모드 회로에 의해 

지전류가 발생한다. 

공통모드 전압의 관점에서 단극성 PWM 방법보다 이점을 갖는 

양극성 PWM 방법은 평균 전압 합성에 있어 영전압을 활용하지 않는다. 

표 4.1에 도시한 네 개의 스위칭 조합 중, 공통모드 전압이 0인 조합 즉, 

유효 차동모드 전압을 합성하는 조합만을 이용한다. 유효 차동모드 

전압을 합성하는 경우는 표에 정리된 것과 같이 𝑆1 과 𝑆4 가 항상 같은 

스위칭 신호를 출력하고, 𝑆2 와 𝑆3 가 같은 신호를 출력한다. 양극성 

PWM은 두 레그의 극 전압이 항상 반대의 값을 가지므로 하나의 

비교값을 사용하며, 전압 지령 𝑉𝑟𝑒𝑓 에 대해 두 레그의 듀티 비는 

(4.5)와 같이 결정된다. 

 𝐷 = 0.5 +
𝑉𝑟𝑒𝑓

2𝑉𝑑𝑐
 (4.5) 

양극성 PWM 방법을 적용하였을 때, 한 스위칭 주기 내에서 각 

 
 

그림 4.4 양극성 PWM 방법을 적용한 PWM 파형과 

차동모드 및 공통모드 전압 
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레그의 상단 스위치의 스위칭 신호를 반송파, 비교값과 함께 도시하면 

그림 4.4와 같이 나타낼 수 있다. 하나의 비교값에 대해 두 레그의 상단 

스위치는 서로 상반된 스위칭 신호를 출력하고, 이에 따라 차동모드 

전압은 영전압 없이 𝑉𝑑𝑐 와 −𝑉𝑑𝑐 의 전압만으로 평균 전압을 합성한다. 

양극성 PWM을 적용하여 공통모드 전압이 0인 스위칭 조합만을 

사용하므로 공통모드 전압이 스위칭 주기 내에서 변하기 않는 것을 그림 

4.4에서 확인할 수 있다. 그러나 항상 유효 차동모드 전압만을 

합성하므로 전류의 변화가 단극성 PWM에 비해 증가하여 전류 맥동이 

증가하는 단점이 수반된다. 양극성 PWM 방법은 인버터 토폴로지를 

변화시키지 않고 제어적으로 공통모드 전압을 저감할 수 있지만, 영전압 

합성이 불가능해짐에 따라 발생하는 전류 맥동, 손실, 노이즈 등의 

트레이드-오프를 가지므로 변압기를 대체할 수 있는 효과적인 해결책이 

되지 못한다. 

이와 같이 기본적인 풀브릿지 인버터 구조를 채용한 시스템에서는 

변압기를 제거하기 어려우므로, 공통모드 전압 저감 연구의 흐름은 

인버터 토폴로지의 변화에 초점을 두어 다양한 인버터 토폴로지를 

개발하였다. 멀티-레벨 인버터와 같은 다양한 인버터 토폴로지가 

존재하나, 본 논문에서는 풀브릿지 인버터와 동일한 유효 차동모드 

전압을 합성하는 동시에, 영전압을 합성하는 순간에 공통모드 전압을 

저감하는 구조를 추가한 토폴로지를 소개한다. 

첫번째로, 기존 풀브릿지 인버터의 구조에서 DC 링크의 상단 혹은 

하단에 하나의 스위치를 추가한 H5 인버터 구조를 예로 들 수 있다 

[55]. DC 링크 상단을 기준으로 설계한 H5 인버터는 그림 4.5와 같이 

나타낼 수 있고, 새롭게 추가된 스위치 𝑆5가 DC 링크 상단과 풀브릿지 

인버터의 상단을 연결하는 구조이다. 
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H5 인버터의 전압 합성 방법은 그림 4.6과 같이 차동모드 전압에 

따라 크게 세 가지로 나눌 수 있다. 양전압과 음전압을 합성하는 

경우에는 기존 풀브릿지 인버터와 동일하게 상단, 하단 스위치를 

상보적으로 점호하며, 대각선에 위치하는 두 스위치를 동시에 점호하여 

크기가 𝑉𝑑𝑐 인 전압을 부하에 인가한다. 이 때, 스위치 𝑆5 는 부하로 

흐르는 차동모드 전류의 귀환 경로를 구성하기 위해 항상 점호되어 

있어야 한다. 

영전압을 합성하는 경우에는 상단 스위치만, 혹은 하단 스위치만을 

점호하여 영전압을 합성하는 기존 풀브릿지 인버터와 다르게 상단 

스위치만 점호하여 전압을 인가한다. 하단 스위치만을 이용해 영전압을 

합성하는 경우, 두 레그의 극 𝑝1 , 𝑝2가 스위치 𝑆2 , 𝑆4를 통해 단락되고, 

단락된 지점은 인버터의 DC 링크 하단과 연결되어 있으므로 −
𝑉𝑑𝑐

2
의 

전압이 인가된다. 스위치 𝑆5 가 DC 링크 상단과 인버터의 상단을 

연결한다는 점에서 착안하여 상단 스위치만을 활용하여 영전압을 

합성하면, 두 레그의 극 𝑝1, 𝑝2가 스위치 𝑆1, 𝑆3를 통해 단락된다. 이 때, 

스위치 𝑆5 를 소호하면, 각 레그의 극은 DC 링크로부터 분리되어 부동 

상태 (floating state)가 된다. 부동 상태인 두 레그의 극 전압은 소호 

중인 세 스위치 𝑆2 , 𝑆4 , 𝑆5 의 출력 커패시턴스 𝐶𝑜𝑠𝑠 에 의해 분압되어 

 
 

그림 4.5 단상 H5 인버터의 계통 연결 구조 
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(4.6)과 같이 결정된다. 

 
 

(a) 

 

 
 

(b) 

 

 
 

(c) 

 

그림 4.6 단상 H5 인버터의 차동모드 전압 합성 방법 

(a) 양전압 (b) 음전압 (c) 영전압 
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 𝑉𝑐𝑚 = 𝑉𝑝1 = 𝑉𝑝2 = −
𝑉𝑑𝑐

2
+ 𝑉𝑑𝑐

𝐶𝑜𝑠𝑠5

𝐶𝑜𝑠𝑠2 + 𝐶𝑜𝑠𝑠4 + 𝐶𝑜𝑠𝑠5
 (4.6) 

모든 스위치를 동일한 소자로 하여 인버터를 구성하였다고 가정하면, 

차동모드 영전압을 합성하는 순간에 발생하는 공통모드 전압은 −
𝑉𝑑𝑐

6
가 

되며, 이를 정리하여 표 4.2와 같이 도시할 수 있다.  

전압 지령 𝑉𝑟𝑒𝑓를 합성하기 위해 H5 인버터에서는 그림 4.7과 같이 

두 개의 반송파를 활용하는 PWM 방법을 이용한다. 전압 지령이 양수일 

경우에는 양전압과 영전압만을 이용하므로 표 4.2에 의해 첫번째 

레그의 스위칭 신호는 𝑆1 을 점호하는 것으로 고정된다. 마찬가지로, 

전압 지령이 음수일 경우에는 두번째 레그의 스위칭 신호는 𝑆3 를 

점호하는 것으로 고정된다 이중 반송파와 비교할 두 레그의 비교값은 

(4.7)과 같이 결정된다. 

 𝐷 = 0.5 +
𝑉𝑟𝑒𝑓

2𝑉𝑑𝑐
 (4.7) 

(4.7)에 의해, 전압 지령이 양수이면 비교값이 상단 반송파와 

교차하고, 음수이면 하단 반송파와 교차한다. 표 4.2와 일치하도록 

스위칭 상태를 변화시키키 위해, 상단 반송파와 비교값이 만나는 

 

표 4.2 스위칭 신호에 따른 단상 H5 인버터의  

차동모드 및 공통모드 전압 

 

스위칭 신호 출력 극 전압 
차동모드 

전압 

공통모드 

전압 

𝑆1 𝑆2 𝑆3 𝑆4 𝑆5 𝑉𝑝1 𝑉𝑝2 𝑉𝑑𝑚 𝑉𝑐𝑚 

0 1 1 0 1 −
𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉𝑑𝑐

2
 −𝑉𝑑𝑐 0 

1 0 0 1 1 
𝑉𝑑𝑐

2
 −

𝑉𝑑𝑐

2
 𝑉𝑑𝑐 0 

1 0 1 0 0 −
𝑉𝑑𝑐

6
 −

𝑉𝑑𝑐

6
 0 −

𝑉𝑑𝑐

6
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경우에는 두번째 레그의 스위칭 상태를 변화시키고, 하단 반송파와 

만나는 경우에는 첫번째 레그의 스위칭 상태를 변화시킨다. 

그림 4.7은 한 스위칭 주기 내에서 두 레그의 상단 스위치 𝑆1, 𝑆3와 

스위치 𝑆5의 스위칭 신호를 나타낸다. 풀브릿지 인버터의 단극성 PWM 

방법에 비해 차동모드 전압의 스위칭 상태 변화 횟수가 적으므로 출력 

전류의 맥동은 증가하나, 공통모드 전압에서 확인할 수 있듯이 영전압 

합성 순간에서 공통모드 전압의 크기가 기존 대비 
1

3
로 저감된다. 

H5 인버터는 기존 단상 풀브릿지 인버터의 구조에서 하나의 스위치 

𝑆5를 추가함으로써 공통모드 전압을 저감할 수 있는 가장 간단한 인버터 

토폴로지이다. 또한, 추가한 스위치 𝑆5 의 특성을 적절히 선택하여 출력 

커패시턴스의 비율을 풀브릿지 측 스위치의 2배로 설정한다면 공통모드 

전압을 0으로 저감할 수 있다. 그러나 출력 커패시턴스 조건에 의해 

스위치의 선택이 제한된다는 단점이 존재하며, 유효 차동모드 전압을 

 
 

그림 4.7 단상 H5 인버터의 PWM 파형과 

차동모드 및 공통모드 전압 
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합성하는 순간에는 스위치 𝑆5는 반드시 도통해야 하므로 추가적인 도통 

손실이 발생한다. 

공통모드 전압을 저감할 수 있는 다른 토폴로지로 H6 인버터를 

예로 들 수 있다 [56]. H6 인버터는 풀브릿지 인버터에서 두 개의 

스위치 𝑆5 , 𝑆6 와 두 개의 다이오드 𝐷7 , 𝐷8 을 추가한 토폴로지로, 그림 

4.8과 같은 구조를 갖는다. 두 개의 다이오드 𝐷7, 𝐷8은 스위치 𝑆5, 𝑆6의 

환류 다이오드의 역전압을 DC 링크 커패시터의 전압의 반으로 고정하는 

역할을 한다. H5 인버터가 풀브릿지 인버터와 동일하게 한 레그의 상, 

하단 스위치가 상보적으로 동작하는 것과 달리, H6 인버터에서는 더 

이상 상, 하단 스위치를 상보적으로 동작시키지 않는다. 

H6 인버터의 전압 합성 방법은 차동모드 전압에 따라 세 가지로 

나누어 분석할 수 있다. 양전압을 합성하는 경우에는 풀브릿지 인버터와 

동일하게 스위치 𝑆1 , 𝑆4 을 점호하고, 두 레그와 DC 링크를 연결하기 

위해 스위치 𝑆5 , 𝑆6 를 추가적으로 점호하여 부하에 𝑉𝑑𝑐 의 전압을 

인가한다. 반대로 음전압을 합성하는 경우에는 스위치 𝑆2 , 𝑆3 , 𝑆5 , 𝑆6를 

점호하여 부하에 −𝑉𝑑𝑐의 전압을 인가한다. 

 
 

그림 4.8 단상 H6 인버터의 계통 연결 구조 

 

 

S1 S3

Vdc

2

Vdc

2 S2 S4

Grid

Vp1

Vp2

S5

S6

D7

D8



 

 69 

차동모드 영전압을 인가하기 위해서는 그림 4.9 (c)와 같이 스위치 

 
 

(a) 

 

 
 

(b) 

 

 
 

(c) 

 

그림 4.9 단상 H6 인버터의 차동모드 전압 합성 방법 

(a) 양전압 (b) 음전압 (c) 영전압 
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𝑆5, 𝑆6를 소호하여 DC 링크와 레그를 분리한다. 그리고 레그의 상, 하단 

스위치를 전부 점호하여 레그의 극 전압이 영전압을 출력하도록 한다. 

전압 지령이 양수이면 전압 합성을 위해 양전압과 영전압을 인가하게 

되고, 이에 따라, 한 스위칭 주기 내에서 스위치 𝑆1, 𝑆4는 항상 도통하며 

스위치 𝑆2 , 𝑆3 와 스위치 𝑆5 , 𝑆6 는 서로 상보적으로 동작한다. 반대로, 

음수의 전압 지령을 합성하는 경우에는, 한 스위칭 주기 내에서 스위치 

𝑆2 , 𝑆3 는 항상 도통하며 스위치 𝑆1 , 𝑆4 와 스위치 𝑆5 , 𝑆6 는 서로 

상보적으로 동작한다. 차동모드 전압에 따라서 각 스위치의 스위칭 

신호와 공통모드 전압을 정리하면 표 4.3과 같이 도시할 수 있다. 

H5 인버터와 마찬가지로, H6 인버터에서도 전압 합성을 위해 이중 

반송파를 활용하는 PWM 방법을 적용한다. 양전압과 영전압을 인가하는 

비율은 H5 인버터와 동일하므로 H6 인버터의 각 레그의 비교값은 

(4.8)과 같이 결정된다. 

 𝐷 = 0.5 +
𝑉𝑟𝑒𝑓

2𝑉𝑑𝑐
 (4.8) 

이중 반송파와 비교값을 이용해, 전압 지령이 양수인 경우를 

가정하여 한 스위칭 주기 내에서의 각 스위칭 신호와 차동모드 전압, 

 

표 4.3 스위칭 신호에 따른 단상 H6 인버터의  

차동모드 및 공통모드 전압 

 

스위칭 신호 출력 극 전압 
차동모드 

전압 

공통모드 

전압 

𝑆1 𝑆2 𝑆3 𝑆4 𝑆5 𝑆6 𝑉𝑝1 𝑉𝑝2 𝑉𝑑𝑚 𝑉𝑐𝑚 

0 1 1 0 1 1 −
𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉𝑑𝑐

2
 −𝑉𝑑𝑐 0 

1 0 0 1 1 1 
𝑉𝑑𝑐

2
 −

𝑉𝑑𝑐

2
 𝑉𝑑𝑐 0 

1 1 1 1 0 0 0 0 0 0 
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공통모드 전압을 표현하면 그림 4.10과 같다. H6 인버터에서는 각 

레그의 상, 하단 스위치가 더 이상 상보적으로 동작하지 않으므로 모든 

스위치의 스위칭 신호를 나타냈다. 앞서 분석한대로, 스위치 𝑆1 , 𝑆4 는 

항상 도통하며 스위치 𝑆2 , 𝑆3 와 스위치 𝑆5 , 𝑆6 는 서로 상보적으로 

동작하여 평균적으로 양전압을 합성한다. 이 때, 표 4.3에서 도시한 

것과 같이 H6 인버터는 어떠한 스위칭 조합에서도 공통모드 전압이 

0으로 유지되므로, 한 스위칭 주기 내에서 공통모드 전압이 0으로 

유지되는 것을 확인할 수 있다. 

H6 인버터는 H5 인버터와 달리 공통모드 전압을 항상 0으로 

 
 

그림 4.10 단상 H6 인버터의 PWM 파형과 

차동모드 및 공통모드 전압 
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제어할 수 있는 인버터 토폴로지이다. 풀브릿지 인버터 구조로부터 두 

개의 스위치를 추가하므로 H5 인버터보다 비용적인 측면에서 단점이 될 

수 있으나, 스위치 𝑆5 , 𝑆6 의 환류 다이오드의 역전압은 
𝑉𝑑𝑐

2
가 되므로 

전압 정격이 낮은 스위치를 채용할 수 있다. 또한, H6 인버터에서는 

유효 전압 및 영전압을 합성하기 위해 항상 네 개의 스위치가 

도통하므로 도통 손실이 증가한다는 단점이 존재한다. 

DC 링크와 인버터 레그를 분리하는 형태로 공통모드 전압을 

저감하는 H5, H6 인버터 토폴로지와 달리, 앞으로 소개할 HERIC 

인버터 토폴로지는 인버터의 두 극 사이에 새로운 구조를 추가하는 

방식으로 공통모드 전압을 저감한다 [57]. 

공통모드 전압 저감을 목표로 제안된 HERIC 인버터는 Highly 

Efficient and Reliable Inverter Concept의 약자로서, 단상 풀브릿지 

인버터 구조에서 양방향 스위치를 인버터의 두 극 사이에 추가하여 우회 

회로를 만들어 공통모드 전압을 제어하는 인버터로, 그림 4.11과 같은 

구조를 갖는다. 

 
 

그림 4.11 단상 HERIC 인버터의 계통 연결 구조 
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HERIC 인버터의 전압 합성 방법을 차동모드 전압에 따라 그림 

 
 

(a) 

 

 
 

(b) 

 

 
 

(c) 

 

그림 4.12 단상 HERIC 인버터의 차동모드 전압 합성 방법 

(a) 양전압 (b) 음전압 (c) 영전압 
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4.12와 같이 나누어 분석한다. 부하에 차동모드 양전압을 인가하는 경우, 

스위치 𝑆1 과 𝑆4 를 점호하여 𝑉𝑑𝑐 의 전압을 인가하고, 음전압의 경우에는 

스위치 𝑆2 와 𝑆3 를 점호하여 −𝑉𝑑𝑐 의 전압을 인가한다. 두 경우 모두 

풀브릿지 인버터와 동일한 형태로 전압을 합성하며 앞서 소개한 H5, H6 

인버터보다 도통하는 스위치의 수가 적다는 장점을 갖는다. 

이 때, HERIC 인버터는 풀브릿지 인버터와 비교하여 한 개의 

스위치를 추가적으로 점호하는 차이를 보이는데, 유효 전압을 합성하는 

순간에 우회 회로에 존재하는 양방향 스위치 중 하나의 스위치를 

점호한다. 양전압을 인가하는 중에는 스위치 𝑆5 에 𝑉𝑑𝑐 의 역전압이 

인가되고, 스위치 𝑆6는 다이오드를 통해 도통된 상태이므로 스위치 𝑆6를 

점호해도 동작 상의 차이를 나타내지 않는다. 마찬가지로 음전압을 

인가하는 경우에는 스위치 𝑆5를 점호한다. 이와 같이 우회 회로 스위치 

중 하나를 점호하면, 유효 전압을 합성하는 데에 있어서는 풀브릿지 

인버터와 차이를 보이지 않지만, 후술할 영전압 합성 순간으로 스위칭 

상태를 변경할 때 이미 점호된 스위치의 스위칭 손실을 저감하며, 

데드타임 순간에서의 전압 왜곡이 증가하는 것을 막을 수 있다. 

풀브릿지 인버터와의 동작 상의 차이는 차동모드 영전압을 인가하는 

조건에서도 나타나는데, HERIC 인버터에서는 양방향 스위치 𝑆5와 𝑆6를 

점호하고 나머지 스위치를 전부 소호하여 영전압을 합성한다. 이에 따라, 

부하는 인버터로부터 분리되어 단락 회로를 구성하여 차동모드 및 

공통모드 전압 모두 영전압을 합성할 수 있다. 차동모드 전압에 따라 세 

가지의 스위칭 상태를 정리하면 표 4.4와 같이 도시할 수 있다. 

HERIC 인버터 또한 H5, H6 인버터와 동일하게 이중 반송파를 

활용하는 PWM 방법을 이용한다. 전압 지령이 양수임을 가정하면 

양전압과 영전압을 이용해 평균적으로 지령을 합성하므로 앞선 H5, H6 

인버터와 동일한 비교값을 취한다. 
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 𝐷 = 0.5 +
𝑉𝑟𝑒𝑓

2𝑉𝑑𝑐
 (4.9) 

이중 반송파와 비교값을 이용해, 전압 지령이 양수인 경우를 

가정하여 한 스위칭 주기 내에서의 HERIC 인버터의 각 스위칭 신호와 

차동모드 전압, 공통모드 전압을 표현하면 그림 4.13과 같다. HERIC 

인버터에서도 H6 인버터와 마찬가지로 각 레그의 상, 하단 스위치가 더 

이상 상보적으로 동작하지 않으므로 모든 스위치의 스위칭 신호를 

도시하였다. 앞서 분석한대로, 영전압을 합성하는 순간에는 스위치 𝑆5 , 

𝑆6으로 이루어진 양방향 스위치를 도통하여 우회 회로로 전류가 흐른다. 

양전압을 합성하는 순간에는 기본적으로 스위치 𝑆1 , 𝑆4 를 점호하여 

𝑉𝑑𝑐 의 차동모드 전압을 인가하고, 우회 회로의 스위치 𝑆6 를 추가적으로 

점호하여 한 스위칭 주기 내에서 스위치 𝑆6가 항상 점호하도록 제어한다. 

이 때, 표 4.4에서 도시한 것과 같이 HERIC 인버터는 어떠한 스위칭 

조합에서도 공통모드 전압이 0으로 유지되므로, 한 스위칭 주기 내에서 

공통모드 전압이 0으로 유지되는 것을 확인할 수 있다. 

앞선 분석대로, HERIC 인버터는 H6 인버터와 동일하게 공통모드 

전압을 이론적으로 0으로 제어할 수 있는 인버터 토폴로지이나, 별도의 

 

표 4.4 스위칭 신호에 따른 단상 HERIC 인버터의  

차동모드 및 공통모드 전압 

 

스위칭 신호 출력 극 전압 
차동모드 

전압 

공통모드 

전압 

𝑆1 𝑆2 𝑆3 𝑆4 𝑆5 𝑆6 𝑉𝑝1 𝑉𝑝2 𝑉𝑑𝑚 𝑉𝑐𝑚 

0 1 1 0 1 0 −
𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉𝑑𝑐

2
 −𝑉𝑑𝑐 0 

1 0 0 1 0 1 
𝑉𝑑𝑐

2
 −

𝑉𝑑𝑐

2
 𝑉𝑑𝑐 0 

0 0 0 0 1 1 0 0 0 0 
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스위치를 추가했던 다른 토폴로지에는 없는 장점을 갖는다. 그림 4.12에 

도시하였듯이 스위칭 상태와 무관하게 항상 두 개의 스위치만 

도통하므로 추가적인 도통 손실이 발생했던 다른 토폴로지에 비해 도통 

손실 측면에서 이점을 갖는다. 

 

  

 
 

그림 4.13 단상 HERIC 인버터의 PWM 파형과 

차동모드 및 공통모드 전압 

 

 

S1

S4

Vdm

Vcm

Vdc

2

Vdc

2

0

0

Vdc

-Vdc

S6

S5

S3

S2



 

 77 

제 2 절 개방 권선 전동기 제어를 위한 3상 HERIC  

인버터 

제4 장 제1 절에서는 태양광 발전 시스템에 적용 가능한 다양한 

공통모드 전압 저감 인버터 토폴로지를 소개하였다. 그 중에서 HERIC 

인버터는 추가된 스위치가 도통 손실의 증가를 야기하는 H5, H6 

인버터와 달리, 손실 측면에서 손해 없이 공통모드 전압을 저감할 수 

있다. 이와 더불어, 3상 개방 권선 전동기는 각 상 권선을 단상 

시스템으로 제어할 수 있으므로, 본 연구에서는 개방 권선 전동기의 각 

상에 앞서 분석한 HERIC 인버터 구조를 채용한다. 전체 제어 시스템의 

 
 

(a) 제안하는 인버터 구조 

 

 
 

(b) 이중 3상 인버터 시스템과의 구조 차이 

 

그림 4.14 개방 권선 전동기 제어를 위한 3상 HERIC 인버터 구조 
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구조는 그림 4.14와 같고, 기존 단일 전원을 이용한 이중 3상 인버터 

제어 시스템과 비교하였을 때, 6개의 스위치를 추가하여 양방향 

스위치로 이루어진 우회 회로를 각 상에 연결한 형태와 같다. 

본 연구에서는 단일 전원을 이용한 개방 권선 전동기 제어 시스템에 

3상 HERIC 인버터 구조를 적용하여 영상분 전류 저감 제어 및 

공통모드 전압 저감 효과를 분석한다. 또한, 3상 HERIC 인버터를 

제작하고 3상 유도 전동기의 권선을 해체하여 제작한 3상 개방 권선 

유도 전동기에 대해 실험을 진행하여 제안하는 인버터 토폴로지의 

 

표 4.5 3상 HERIC 인버터 제작에 이용한 IGBT 스위치의 제정수 

 

컬렉터-이미터 전압 𝑉𝐶𝐸 650 V 

컬렉터 전류 𝐼𝐶 (𝑇𝑐 = 100°C) 20 A 

 

 
 

그림 4.15 실험 진행을 위해 제작한 3상 HERIC 인버터 
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성능을 검증한다. 

3상 HERIC 인버터를 제작함에 있어, 단상 HERIC 모듈은 상용화된 

제품이 전무한 실정이며, 실험에 적합한 전류 및 전압 정격의 모듈을 

선정하기 어려우므로, 단일 소자를 이용해 그림 4.15와 같이 인버터를 

제작하였다. 인버터 제작에 사용한 스위치 소자는 Infineon 사의 

IHW20N65R5 IGBT 스위치이며 제정수는 표 4.5와 같다. 

3상 HERIC 인버터의 각 스위치 소자를 배치하는 방법으로는 그림 

4.14와 같이 3상 인버터 두 대와 HERIC 우회 회로를 각각 모아 

배치하는 방법과 단상 HERIC 인버터 세 대를 모아 배치하는 방법이 

가능하다. 본 연구에서는 제3 장에서 분석하였듯이 개방 권선 전동기의 

제어는 두 대의 3상 인버터의 전압 지령을 기준으로 제어하지만, 실제 

상 전류는 각 상에 별도로 도통된다는 점을 고려하였다. 또한, 상 

전류가 단상 HERIC 인버터의 스위칭 상태에 따라 풀브릿지 구조와 

HERIC 우회 회로 구조 사이를 번갈아 흐르므로, 단상 HERIC 인버터 

구조를 각 상에 채용하는 것이 회로상의 기생 인덕턴스를 최소화할 수 

있다는 점에서 세 대의 단상 HERIC 인버터 시스템을 묶어 배치하였다. 

3상 개방 권선 전동기 모델을 제작하기 위해서는 전동기 내부 

권선의 결선을 해체하여야 한다. 권선의 결선법에 따라 그림 4.16과 

같은 방식으로 개방 권선 전동기를 제작할 수 있으며, 본 연구에서는 

Δ-결선 타입의 3상 유도 전동기 모델을 그림 4.16 (b)와 같이 권선을 

해체하여 개방 권선 형태로 제작하였다. 
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본 연구에서는 영구자석 동기 전동기 대신 유도 전동기를 대상 

전동기로 선정하였다. 영구자석 동기 전동기는 설계 측면에 있어 

역기전력에 3고조파 성분을 추가하여 제작하는데, 이 3고조파 성분은 

일반 3상 전동기에서는 영향을 주지 않지만, 개방 권선 전동기에서는 

영상분 회로에 영향을 준다. 두 3상 인버터의 공통모드 전압의 차이로 

정의된 영상분 전압원 외에 역기전력의 3고조파 성분 또한 새로운 

전압원으로 영상분 회로에 존재하므로, 영구자석 동기 전동기에서는 

별도의 3고조파 전류 제어기를 도입하여 영상분 전류를 제어한다. [58]–

[63] 본 연구는 인버터에 의해 발생하는 영상분 전류를 저감하는 것이 
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(b) 

 

그림 4.16 3상 교류 전동기의 결선법에 따른  

개방 권선 전동기 제작 방법 
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목표이므로, 유도 전동기를 대상 전동기로 채택하였다. 유도 전동기는 

기본파 자속을 직접 생성하므로 3고조파 역기전력 성분이 존재하지 

않으므로 영상분 및 공통모드 등가회로를 단순화할 수 있다. 

다양한 속도 및 토크 조건에서 실험을 진행하기 위해 테스트베드를 

그림 4.17과 같이 구성하였다. M-G 세트를 구성하기 위해 대상 

전동기인 개방 권선 유도 전동기와, 부하 전동기인 영구자석 동기 

전동기를 서로 연결하였다. 각 전동기의 축이 커플링을 통해 연결되므로 

축 전압 측정에 있어 특별히 유의해야 한다. 두 전동기의 축이 서로 

연결되는 경우, 대상 전동기와 부하 전동기 모두 인버터를 통해 

제어되기 때문에 부하 전동기 인버터의 공통모드 전압 변화가 대상 

전동기의 축 전압에 영향을 주게 된다. 테스트베드에 구성된 유도 

전동기와 영구자석 동기 전동기의 제정수는 표 4.6과 같이 구하였다. 

본 연구에서는 부하 전동기 시스템의 공통모드 전압이 영향을 주지 

않도록 축 전압 및 공통모드 전류를 측정하는 경우에는 대상 전동기를 

속도 제어 모드로 단독 구동하여 파형을 측정하였다. 또한, 전동기 운전 

조건에 따른 인버터 손실을 측정하는 실험에서는 부하 전동기를 속도 

 
 

그림 4.17 실험 진행을 위해 제작한 전동기 테스트베드 
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제어 모드로 운전하였으며, 대상 전동기는 토크 제어 모드로 운전하였다. 

부하 전동기의 운전에 의해 발생하는 공통모드 전류를 최소화하기 위해 

부하 전동기 인버터의 DC 링크에 공통모드 초크를 추가하여 접지를 

통해 흐르는 전류 크기를 저감하였다. 

후술할 인버터 손실을 측정하기 위해 단상 및 3상 전력계를 

채용하였다. 직류단 전력을 측정하기 위해 YOKOGAWA 사의 WT200 

단상 전력계를 3상 HERIC 인버터의 DC 링크 전원 입력단에 

설치하였고, 전동기에서 발생하는 유효 전력을 측정하기 위해 

Newtons4th 사의 PPA5530 3상 전력계를 인버터 출력단에 설치하였다. 

3상 개방 권선 전동기는 각 상을 단상 시스템과 같이 개별적으로 

 

표 4.6 실험에 이용한 전동기의 전기적, 기계적 제정수 

 

유도 전동기 

고정자 저항 𝑅𝑠 2 Ω 

회전자 저항 𝑅𝑟 1 Ω 

상호 인덕턴스 𝐿𝑚 167 mH 

고정자 누설 인덕턴스 𝐿𝑙𝑠 4.1 mH 

회전자 누설 인덕턴스 𝐿𝑙𝑟 4.1 mH 

극쌍 수 𝑝𝑝 2 

매입형 영구자석 동기 전동기 

고정자 저항 𝑅𝑠 0.53 Ω 

d축 인덕턴스 𝐿𝑑 4.2 mH 

q축 인덕턴스 𝐿𝑞 6.3 mH 

영구자석 쇄교 자속 𝜆𝑝𝑚 93.5 mWb 

극쌍 수 𝑝𝑝 3 

기계적 제정수 

관성 계수 𝐽𝑚 0.0215 kg ⋅ m2 
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제어할 수 있으므로, 3상 전력계의 각 상을 독립적으로 측정하였다. 

복잡한 PWM 방법을 자유롭게 구현하기 위해 전동기의 제어는 

Texas Instruments 사의 TMS320F28377D DSP를 기반으로 

진행되었다. 모든 실험은 300 V의 DC 링크 전압 조건에서 진행되었고, 

10 kHz의 스위칭 주파수와 2 μs의 데드타임을 설정하였다. 
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제 3 절 3상 HERIC 인버터의 영상분 전류 제어 방법 

제3 장에서의 분석에 따르면, 단일 전원을 이용하는 개방 권선 

전동기 제어 시스템에서는 두 3상 인버터 1과 2의 전압 지령을 크기가 

같으며 전기적으로 120 ° 의 위상차를 갖는 전압 벡터로 제어한다. 본 

절에서는 3상 HERIC 인버터를 이용하여 기존 제어 구조와 동일하게 

영상분 전류를 제어하기 위한 PWM 방법을 제시하고 모의 실험 및 

실제 실험을 통해 검증한다. 

3상 HERIC 인버터의 성능을 검증하기 전에 제3 장에서 

분석하였던 단일 전원 제어 시스템에서의 영상분 전류 저감 결과와 

공통모드 전압의 문제점을 살펴본다. HERIC 인버터의 우회 회로 

스위치를 전부 소호하면 기존 풀브릿지 인버터와 동일한 동작이 

가능하므로 제작한 3상 HERIC 인버터의 각 상을 풀브릿지 인버터로 

제어하여 기존 시스템의 성능을 검증한다. 

표 3.2에서 정리한 스위칭 조합을 활용하여 3상 개방 권선 유도 

전동기를 100 r/min으로 속도 제어한 결과를 그림 4.18과 같이 

도시하였다. 영상분 전류 저감 제어 방법으로 합성한 전압 지령을 

인가했음에도 청색으로 도시한 영상분 전류가 존재함을 알 수 있는데, 

이는 적색으로 도시한 상 전류가 인버터 비선형성에 의해 전압에 왜곡이 

발생하면서 나타난 결과이다. 인버터 비선형성에 의해 발생한 전압 

왜곡은 상 전류의 왜곡을 유도하게 되고, 이는 개방 권선 전동기에서 

영상분 전류에 3고조파 성분의 맥동 전류를 야기한다. 

풀브릿지 인버터에서 발생하는 비선형성 전압 왜곡은 인버터 

데드타임, 영전류 클램핑, 기생 커패시터의 충, 방전, 스위치의 전압 

강하 등 다양한 요인에 의해 발생하는데, 이를 종합하여 왜곡되는 

전압의 크기를 상 전류의 크기에 따라 도시하면 그림 4.19와 같이 
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나타난다. 전압 왜곡 함수는 상 전류에 대해 기함수의 형태를 

나타내므로, 본 연구에서는 비선형성 전압 왜곡 함수를 역탄젠트 

(Arctangent) 함수 형태로 근사화하여 보상한다. 전압 왜곡을 상 

전류에 대한 함수 𝑉𝑑(𝑖𝑥)로 정의할 수 있고, 실제로 부하에 인가되는 상 

전압 𝑉𝑥1𝑥2 는 지령 전압 𝑉𝑥1𝑥2
∗ 와 (4.10)과 같은 관계를 갖는다. 이를 

보상하기 위해 영상분 전류 저감 제어 방법을 적용하여 결정된 전압 

지령에 (4.11), (4.12)와 같이 각 상의 극 전압 지령을 보상할 수 있고, 

보상이 적용된 전압 지령 𝑉𝑥1𝑥2
∗∗ 에 전압 왜곡이 발생하여 (4.13)과 같이 

실제 전압 𝑉𝑥1𝑥2과 지령 전압 𝑉𝑥1𝑥2
∗ 을 일치시킬 수 있다. 

 

 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2
∗ − 𝑉𝑑(𝑖𝑥) (𝑥 = 𝑢, 𝑣, 𝑤) (4.10) 

 𝑉𝑥1
∗∗ = 𝑉𝑥1

∗ +
𝑉𝑑(𝑖𝑥)

2
 (4.11) 

 𝑉𝑥2
∗∗ = 𝑉𝑥2

∗ −
𝑉𝑑(𝑖𝑥)

2
 (4.12) 

 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2
∗∗ − 𝑉𝑑(𝑖𝑥) = 𝑉𝑥1𝑥2

∗  (4.13) 

 
 

그림 4.18 기존 이중 3상 인버터의 영상분 전류 저감 제어 결과 
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그림 4.20은 그림 4.19와 같이 사전에 취득한 비선형 전압 왜곡을 

보상하여 영상분 전류 저감 제어 방법을 적용한 결과를 나타낸다. 

녹색과 같은 형태의 보상 전압을 각 상 양단 레그의 극 전압 지령에 

절반씩 보상하였고, 그 결과 적색으로 도시한 상 전류를 정현파로 

 
 

그림 4.19 상 전류 크기에 따른 인버터 비선형성 전압 왜곡 

 

 
 

그림 4.20 인버터 비선형성 전압 왜곡을 보상한  

이중 3상 인버터의 영상분 전류 저감 제어 결과 
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제어하였음을 확인할 수 있다. 또한, 각 상의 상 전류가 정현파로 

구현되었기 때문에 세 상 전류의 평균인 영상분 전류 또한 0으로 

제어됨을 알 수 있다. 

비선형성 전압 왜곡의 보상을 반영한 단일 전원 제어 시스템의 

영상분 전류 저감 제어는 제3 장에서의 분석과 같이 영상분 전압이 0인 

벡터 조합만을 이용해 전압 지령을 합성하였으므로 영상분 전류를 

0으로 제어할 수 있음을 실험적으로 확인하였다. 그러나 단일 전원 제어 

시스템은 두 3상 인버터의 공통모드 전압 차가 0으로 제어됨과 동시에, 

전체 시스템의 공통모드 전압이 각 3상 인버터의 공통모드 전압과 

동일하게 유지되므로 공통모드 전류 및 축 전압의 관점에서는 저감 

효과를 기대하기 어렵다. 

그림 4.21은 그림 4.20과 같이 인버터 비선형성 보상이 반영된 

조건에서 전동기를 500 r/min으로 속도 제어하며 구동하며 상 전류, 

영상분 전류, 축 전압, 공통모드 전류를 나타낸 결과이다. 상 전류 및 

영상분 전류는 영상분 전류 저감 제어 방법을 적용함으로써 상 전류의 

정현파 개형 복원과 영상분 전류의 3고조파 성분 억제를 이루었음을 

확인할 수 있다.  

그러나 확대된 파형에 도시하였듯이, 공통모드 전압이 변동함에 

따라 축 전압이 전동기 중성점 전압과 같은 개형을 나타내며 변동하고, 

그 크기는 전동기 내부 기생 커패시터의 비율로 정해지며 대상 

전동기에서는 오버슈트를 포함하여 약 5 V 수준까지 상승한다.  

또한, 공통모드 전압 변동의 순간마다 공통모드 전류 또한 고주파 

교류 성분을 나타내는 것을 알 수 있는데, 서로 다른 두 상의 스위칭 

상태 변화가 동시에 일어나는 경우 공통모드 전류는 순간적으로 약 4 

A까지 상승하게 된다.  

앞선 분석에 의해 이러한 공통모드 전류는 EMI 및 절연 파괴의 
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원인이 되며, 축 전압의 경우에는 전동기가 저속 영역으로 운전하게 

되는 순간 베어링 단락이 발생하며 베어링 전식을 일으키게 된다. 

그림 4.22는 그림 4.21과 같은 조건에서 전동기를 0 r/min으로 

속도 제어하여 정지 상태로 유지하며 동일한 파형을 도시한 결과이다. 

제2 장에서의 축 전압 및 공통모드 전류의 정지 상태 분석과 동일하게, 

 
 

그림 4.21 인버터 비선형성 전압 왜곡을 보상한  

이중 3상 인버터의 축 전압 및 공통모드 전류 

(500 r/min 회전 상태) 
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정지 상태에서는 베어링 내, 외륜이 강하게 단락되어 있으므로 축 

전압이 더 이상 충전되지 않고, 공통모드 전압 변동에 의해 과도 

상태에서 약 2.5 V 수준의 맥동을 나타낸다.  

공통모드 전류의 경우에는 정지 상태에서의 전압 지령의 크기가 

작기 때문에 둘 이상의 상이 동시에 스위칭 하는 경우가 빈번하게 

 
 

그림 4.22 인버터 비선형성 전압 왜곡을 보상한  

이중 3상 인버터의 축 전압 및 공통모드 전류 

(정지 상태) 
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발생한다. 이로 인해 공통모드 전류 또한 항시 약 4 A 수준으로 회전 

상태에서의 최대 전류와 동일한 크기로 흐르는 것을 확인할 수 있다. 

이중 3상 인버터로 동작하는 단일 전원 제어 시스템에서 

일반적으로 사용하는 영상분 전류 저감 제어를 적용하였을 때, 영상분 

전류와 축 전압, 공통모드 전류를 실험적으로 관찰하여 영상분 전류 

저감 효과를 직접 확인하였고, 동시에 공통모드 관점에서의 문제점을 

파악하였다. 본 연구에서 제안한 3상 HERIC 인버터를 통해 영상분과 

공통모드 관점에서 모두 저감 효과를 달성하기 위해, 앞서 분석한 단일 

전원 제어 시스템의 영상분 전류 저감 제어 기법에서 제어 알고리즘을 

수립하기 시작한다. 

기존 3상 개방 권선 전동기 제어를 위한 단일 전원 제어 시스템은 

두 대의 3상 2레벨 인버터를 기준으로 각 3상 인버터의 공통모드 

전압을 정의하고, 그 전압의 차이를 영상분 전압, 평균을 전체 시스템의 

공통모드 전압으로 정의하여 제어 알고리즘을 전개하였다. 그러나 본 

논문에서 (3.16), (3.17)과 같이 영상분 전압은 각 상의 차동모드 

전압의 평균, 전체 시스템의 공통모드 전압은 각 상 양단 전압의 평균의 

3상 평균으로 정의하였다. 따라서, 단일 전원 제어 시스템은 전체 

시스템을 두 대의 3상 시스템으로 보는 관점과 세 대의 단상 

시스템으로 보는 관점을 모두 채용할 수 있는데, 3상 HERIC 인버터는 

기본적으로 단상 시스템에서 출발한 인버터 구조이므로, 이후의 내용 

전개에 있어서는 (3.16), (3.17)을 활용해 단상 관점에서 영상분 및 

공통모드 분석을 진행한다. 

기본적으로 단상 HERIC 구조에서는 이중 반송파를 활용하여 한 

스위칭 주기 내에서 두 번의 스위칭 상태 변화가 발생하며 전압 합성을 

대칭적으로 합성한다. 그러나 3상 시스템에서는 영상분 전압을 

순시적으로 0으로 제어하기 위해 유효 전압 합성의 순간을 다른 상과 
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동기화하여야 하므로 이중 반송파를 활용하지 않는다. 그림 3.12에서 

단일 전원 제어 시스템에서의 PWM 파형을 각 상을 기준으로 

도시하였는데, 각 상의 차동모드 전압을 도시한 그림 4.23을 3상 

HERIC 인버터에서도 적용한다. 이에 따라, 각 상에서의 차동모드 

전압을 살펴보면, 스위칭 상태 변화가 한 주기 내에서 네 번 발생하므로 

이중 반송파를 활용한 경우보다 스위칭 상태 변화가 두 배 증가한다. 

단상 HERIC 인버터에서 그림 4.23과 같이 스위칭 상태 변화가 네 

번 발생하도록 차동모드 전압을 합성하기 위한 PWM 반송파와 두 개의 

비교값을 도시하고, 반송파와 비교값에 의해 결정되는 각 스위치 소자의 

스위칭 신호 그리고 부하에 인가되는 차동모드 전압과 공통모드 전압을 

도시하면 그림 4.24와 같다. 

 

 
 

그림 4.23 3상 HERIC 인버터의 각 상 차동모드 전압의 PWM 파형 
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그림 4.24는 그림 4.23의 𝑈 , 𝑉  상과 같이 양의 평균 전압을 

합성하는 경우를 나타낸다. 표 4.4로 정리한 단상 HERIC 인버터의 

스위칭 조합을 이용해 한 스위칭 주기 내에서 전체 스위칭 소자의 

스위칭 신호를 도시할 수 있다. 이중 반송파를 활용한 단상 제어 방법과 

비교하여 스위치 𝑆1 , 𝑆4 , 𝑆5 의 스위칭 상태 변화가 두 배 더 자주 

일어나게 되고, 기존에 스위칭 하지 않던 스위치 𝑆2 , 𝑆3 , 𝑆6 은 기존과 

동일하게 스위칭 신호가 변하지 않는다. 이러한 스위칭 신호를 

조합하였을 때 단상 HERIC 인버터에서 합성하는 차동모드와 공통모드 

전압 또한 그림 4.24에 도시하였는데, 차동모드 전압은 그림 4.23에서 

 
 

그림 4.24 단일 반송파를 활용한 단상 HERIC 인버터의  

PWM 파형과 차동모드 및 공통모드 전압 

(양의 전압 지령 조건) 
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요구하는 차동모드 전압을 정확히 합성하고 있음을 알 수 있고, 

공통모드 전압은 항상 0으로 유지되고 있으므로 그림 4.23의 𝑈 , 𝑉 

상에서 인가되는 각 상의 공통모드 전압은 항상 0이다. 

음의 전압 지령을 합성하는 경우에 대해서도 PWM 파형을 분석할 

수 있는데, 그림 4.25는 그림 4.23의 𝑊  상과 같이 음의 평균 전압을 

합성하는 경우를 나타낸다. 표 4.4로 정리한 단상 HERIC 인버터의 

스위칭 조합을 이용해 한 스위칭 주기 내에서 전체 스위칭 소자의 

스위칭 신호를 도시할 수 있다. 이중 반송파를 활용한 단상 제어 방법과 

비교하여 스위치 𝑆2 , 𝑆3 , 𝑆6 의 스위칭 상태 변화가 두 배 더 자주 

 
 

그림 4.25 단일 반송파를 활용한 단상 HERIC 인버터의  

PWM 파형과 차동모드 및 공통모드 전압 

(음의 전압 지령 조건) 
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일어나게 되고, 기존에 스위칭 하지 않던 스위치 𝑆1 , 𝑆4 , 𝑆5 는 기존과 

동일하게 스위칭 신호가 변하지 않는다. 이러한 스위칭 신호를 

조합하였을 때 단상 HERIC 인버터에서 합성하는 차동모드와 공통모드 

전압 또한 그림 4.25에 도시하였는데, 차동모드 전압은 그림 4.23에서 

요구하는 차동모드 전압을 정확히 합성하고 있음을 알 수 있고, 

공통모드 전압은 항상 0으로 유지되고 있으므로 그림 4.23의 𝑊 상에서 

인가되는 각 상의 공통모드 전압 또한 항상 0이다. 

전압 지령의 부호에 따라 차동모드 전압을 합성하는 방법에 대해서 

정리하였는데, 어느 부호의 전압 지령이든 단상의 공통모드 전압은 

0으로 유지된다. 이에 따라, 차동모드 전압만을 도시한 그림 4.23을 

수정하여 그림 3.12와 같이 차동모드와 공통모드 전압을 동시에 

표현하고 영상분 전압과 전체 시스템의 공통모드 전압을 도출하면 그림 

4.26과 같이 표현된다. 

기존 이중 3상 인버터에 적용하였던 영상분 전류 저감 제어 

 
 

그림 4.26 3상 HERIC 인버터에서의 영상분 전압 및 공통모드 전압 
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방법에서 출발하여, 3상 HERIC 인버터에서는 
𝑉𝑑𝑐

2
 크기의 단상 공통모드 

전압을 인가하는 차동모드 영전압 스위칭 상태를 우회 회로를 통해 

회피함으로써, 영상분 전압과 공통모드 전압을 동시에 0으로 저감할 수 

있는 제어 알고리즘을 적용할 수 있다. 

앞서 제시한 영상분 및 공통모드 전압 저감 제어 방법을 실제 실험 

환경에서 적용하여 저감 효과를 확인한다. 우선, 이중 3상 인버터에서 

검증한 영상분 전류 저감 결과를 확인하기 위해 3상 개방 권선 유도 

전동기를 100 r/min으로 속도 제어하며 상 전류와 영상분 전류를 그림 

4.27과 같이 도시하였다. 이중 3상 인버터의 경우와 동일하게 인버터 

비선형성에 의한 전압 왜곡이 정현파 형태의 지령을 갖는 상 전류에 

왜곡을 야기하게 되고, 이로 인해 발생한 상 전류 왜곡은 영상분 전류의 

관점에서 3고조파 형태의 맥동으로 나타난다. 

3상 HERIC 인버터도 이중 3상 인버터의 영상분 전류 저감 

제어에서 차동모드 전압 합성 방법을 차용하였으므로, 그와 동일한 

 
 

그림 4.27 3상 HERIC 인버터의 영상분 전류 저감 제어 결과 

(인버터 비선형성 전압 왜곡 미보상) 
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차동모드 전압 PWM 파형을 출력한다. 동일한 차동모드 전압에 동일한 

전압 왜곡이 발생한다는 가정하에 이중 3상 인버터에서 각 상에 

적용하였던 보상 전압을 3상 HERIC 인버터에도 적용하여 상 전류 복원 

및 영상분 전류 저감 효과를 확인한다. 

그림 4.28은 기존에 이중 3상 인버터를 이용한 단일 전원 제어 

시스템에서 적용하였던 전압 보상을 3상 HERIC 인버터에 적용하고 

그림 4.27과 동일한 조건에서 실험한 결과를 도시하였다. 상 전류의 

파형에서 보았을 때, 상 전류의 크기가 0에 가까운 순간에서 발생하였던 

영전류 클램핑 현상은 전압 보상을 통해 크게 경감하였음을 확인할 수 

있으나, 정현파 형태로 왜곡을 완전히 보상하지 못한다. 정현파가 아닌 

형태의 상 전류로 인해 영상분 전류에서 또한 3고조파 맥동이 잔존하게 

되므로, 3상 HERIC 인버터에서는 기존과 다른 인버터 비선형성 전압 

보상 방법이 필요하다. 

  

 
 

그림 4.28 3상 HERIC 인버터의 영상분 전류 저감 제어 결과 

(기존과 동일한 인버터 비선형성 전압 왜곡 보상) 
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제 4 절 3상 HERIC 인버터의 비선형성 전압 왜곡 보상 

방법 

게4 장 제3 절에서 도시한 실제 실험 결과에서 알 수 있듯이, 3상 

HERIC 인버터에서는 기존 3상 인버터의 비선형 전압 왜곡 보상 

방법과는 다른 보상 방법을 적용하여야 한다. 본 절에서는 3상 HERIC 

인버터의 인버터 비선형성에 의한 전압 왜곡을 전압 지령과 상 전류의 

부호에 따라 분석하고 이를 보상하는 방법을 제시한다. 

게4 장 제3 절에서 제시한 바와 같이 영상분 전류 제어를 위한 

 
 

그림 4.29 3상 HERIC 인버터의 𝑈상 PWM 파형과 

차동모드 및 공통모드 전압 
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전압 지령이 결정되었을 때, 인버터 데드타임을 고려하지 않는다면 각 

상 별 비교값에 의해 한 스위칭 주기 내에서 𝑈  상의 스위칭 신호와 

차동모드 전압, 공통모드 전압을 그림 4.29와 같이 도시할 수 있다. 

상 단락을 방지하기 위해 각 스위칭 신호는 사전에 설정한 데드타임 

만큼의 유예 구간을 삽입하는데, 데드타임의 인가 형태는 주로 점호 

지연(Turn-on Delay)을 통해 적용하게 된다. 한 레그의 상, 하단 

스위치 사이의 단락만을 고려하였던 기존 풀브릿지 인버터와 달리, 

HERIC 인버터에서는 우회 회로를 포함한 단락에도 유의하여야 한다. 

또한, 그림 4.29에서 알 수 있듯이, 전압 지령의 부호에 따라 우회 회로 

스위치 중 하나를 항상 도통하고 있으므로 데드타임에서의 합성 전압을 

정확히 분석할 필요가 있다. 데드타임 순간에는 우회 회로의 스위치 

하나를 제외한 모든 스위치가 소호되어 있으므로 상 전류의 방향에 따라 

소호된 스위치의 다이오드가 도통하며 전압을 인가하게 된다. 따라서, 

상 전류의 방향과 전압 지령의 부호에 따라 총 네 가지의 경우를 나누어 

비선형성 전압 왜곡을 분석한다. 

첫 번째로 전압 지령과 상 전류의 부호가 모두 양인 경우를 

가정하면, 한 스위칭 주기 내에서 HERIC 인버터의 스위칭 상태는 

영전압, 양전압, 데드타임 순간의 세 가지 상태로 나누어 분석할 수 

있다. 영전압 합성 순간에서는 우회 회로의 양방향 스위치 𝑆5 와 𝑆6 를 

점호하여 영전압을 합성하게 되고, 이 때 소호된 상태인 풀브릿지 

스위치들의 출력 기생 커패시터에 각각 
𝑉𝑑𝑐

2
의 전압이 인가되어 공통모드 

전압 또한 0이 된다. 양전압 합성 순간에는 풀브릿지 스위치 𝑆1 , 𝑆4 를 

점호하여 부하에 𝑉𝑑𝑐 의 전압을 인가하고 공통모드 전압은 0으로 

유지된다. 



 

 99 

이상적인 스위칭 방법에서는 존재하지 않았지만, 유효 혹은 영전압 

합성이 끝나고 다음 상태로 스위칭 상태가 변화하기 전에, 인버터 

데드타임에 의해 스위치 𝑆6 를 제외한 모든 스위치가 소호된 상태가 

존재한다. 표 4.4에 정리된 스위칭 상태에서 영전압과 양전압 합성 상태 

모두 스위치 𝑆6 를 점호하기 때문에, 스위치 𝑆6 는 항상 점호되어 점호 

지연의 영향을 받지 않는다. 

그림 4.30은 인버터 데드타임 순간에서 전류가 도통하는 경로를 

붉은색으로 표시한 결과이다. 상 전류의 부호가 양수이기 때문에 우회 

회로에서 전류가 이미 스위치 𝑆5 의 다이오드로 도통하고 있었으므로 

스위치 𝑆5 의 점호 유무와 별개로 HERIC 인버터는 차동모드 영전압을 

합성하게 된다. 이에 따라, 인버터 데드타임에서는 차동모드 영전압을 

합성하므로 전압 지령이 양수이면서 상 전류 부호가 양수인 경우에는 

제어기에서 출력된 전압보다 실제 전압이 작게 인가된다. 

점호 지연에 따른 인버터 데드타임과 그 때의 전압 왜곡을 고려하면 

그림 4.29에 도시한 스위칭 신호와 차동모드, 공통모드 전압을 그림 

4.31과 같이 수정할 수 있다. 풀브릿지 인버터의 경우와 마찬가지로, 한 

스위칭 주기 내에서 데드타임 구간에서 발생하는 전압 왜곡을 

 
 

그림 4.30 양의 전압 지령, 양의 상 전류 조건에서  

인버터 데드타임 순간의 전압 합성 상태 

 

 

S1

S2

S3

S4

S5 S6Vdc

2

Vdc

2



 

 100 

𝑉𝑑(𝑖𝑥) 라고 정의한다. 실제로 부하에 인가되는 상 전압 𝑉𝑥1𝑥2 는 지령 

전압 𝑉𝑥1𝑥2
∗ 와 (4.14)와 같은 관계를 갖는다. 이를 보상하기 위해 각 상 

전압은 왜곡 전압을 절반씩 나누어 (4.15), (4.16)과 같이 보상하여 

실제 전압과 지령 전압을 (4.17)과 같이 일치시킨다. 

 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2
∗ − 𝑉𝑑(𝑖𝑥) ≤ 𝑉𝑥1𝑥2

∗  (𝑥 = 𝑢, 𝑣, 𝑤) (4.14) 

 𝑉𝑥1
∗∗ = 𝑉𝑥1

∗ +
𝑉𝑑(𝑖𝑥)

2
≥ 𝑉𝑥1

∗  (4.15) 

 𝑉𝑥2
∗∗ = 𝑉𝑥2

∗ −
𝑉𝑑(𝑖𝑥)

2
≤ 𝑉𝑥2

∗  (4.16) 

 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2
∗∗ − 𝑉𝑑(𝑖𝑥) = 𝑉𝑥1𝑥2

∗  (4.17) 

 
 

그림 4.31 양의 전압 지령, 양의 상 전류 조건에서 데드타임을 반영한  

U상 PWM 파형과 차동모드 및 공통모드 전압 
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두 번째로 전압 지령은 양수이지만, 상 전류의 부호가 음수인 

경우를 분석하면, 한 스위칭 주기 내에서 HERIC 인버터의 스위칭 

상태는 영전압, 양전압, 데드타임 순간의 세 가지 상태로 나누어 분석할 

수 있다. 각 스위칭 상태에서 합성되는 전압은, 양의 전압 지령, 양의 상 

전류의 조건과 동일하게, 우회 회로의 스위치 𝑆5 , 𝑆6 를 점호하여 

영전압을 합성하고, 풀브릿지 스위치 𝑆1 , 𝑆4 를 점호하여 양전압을 

합성한다. 따라서, 두 경우 모두 공통모드 전압은 0으로 유지된다. 

표 4.4에 정리된 스위칭 상태에 따라 영전압과 양전압 합성 상태 

모두 스위치 𝑆6 를 점호하기 때문에, 스위치 𝑆6 는 항상 점호되므로 

인버터 데드타임 순간에 점호된 스위치는 스위치 𝑆6 가 유일하며, 이를 

제외한 모든 스위치가 소호된 상태이다.  

그림 4.32는 인버터 데드타임 순간에서 전류가 도통하는 경로를 

붉은색으로 표시한 결과이다. 상 전류의 부호가 음수이므로 양전압 합성 

중에 전류가 이미 스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 다이오드로 도통하고 있었으므로 

스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 점호 유무와 별개로 HERIC 인버터는 𝑉𝑑𝑐 의 차동모드 

양전압을 합성하게 된다. 이에 따라, 인버터 데드타임에서는 차동모드 

양전압을 합성하므로 전압 지령이 양수이면서 상 전류 부호가 음수인 

 
 

그림 4.32 양의 전압 지령, 음의 상 전류 조건에서  

인버터 데드타임 순간의 전압 합성 상태 
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경우에는 양의 전압 지령, 양의 상 전류의 경우와 반대로 제어기에서 

출력된 전압보다 실제 전압이 크게 인가된다. 

점호 지연에 따른 인버터 데드타임과 그 때의 전압 왜곡을 고려하면 

그림 4.29에 도시한 스위칭 신호와 차동모드, 공통모드 전압을 그림 

4.33과 같이 수정할 수 있다. 한 스위칭 주기 내에서 데드타임 구간에서 

발생하는 전압 왜곡을 𝑉𝑑(𝑖𝑥)라고 정의하였고, 실제로 인가되는 상 전압 

𝑉𝑥1𝑥2 는 지령 전압 𝑉𝑥1𝑥2
∗ 보다 크게 인가되므로 (4.18)과 같은 관계를 

갖는다.  

그림 4.19에 표현한 전압 왜곡 함수를 상 전류에 대한 기함수로 

 
 

그림 4.33 양의 전압 지령, 음의 상 전류 조건에서 데드타임을 반영한  

U상 PWM 파형과 차동모드 및 공통모드 전압 
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정의하여 음의 상 전류 조건에 대해서도 전압 왜곡 함수를 확장한다. 

이에 따라, 상 전류가 음수일 경우 𝑉𝑑(𝑖𝑥)가 음의 값을 갖게 하였으므로, 

(4.14)와 동일한 수식으로 관계를 표현할 수 있다. 지령 전압과 실제 

전압을 일치시키기 위해 각 상 전압은 왜곡 전압을 절반씩 나누어 

(4.19), (4.20)과 같이 보상하여 실제 전압과 지령 전압을 (4.21)과 

같이 일치시킨다. 

다음으로는 전압 지령이 음수이며 상 전류가 양수인 조건을 

분석한다. 음수의 평균 전압을 합성해야 하므로 한 스위칭 주기 내에서 

HERIC 인버터의 스위칭 상태는 영전압, 음전압, 데드타임 순간의 세 

가지 상태로 나누어 분석할 수 있다. 영전압 합성 순간에서는 기존과 

동일하게 우회 회로의 스위치 𝑆5 , 𝑆6 를 점호하여 영전압을 합성한다. 

음전압 합성 순간에는 풀브릿지 스위치 𝑆2 , 𝑆3 를 점호하여 부하에 

−𝑉𝑑𝑐의 전압을 인가하고 공통모드 전압은 0으로 유지된다. 

음수의 평균 전압을 합성하는 경우에는 표 4.4에 정리된 스위칭 

상태에서 영전압과 음전압 합성 상태 모두 스위치 𝑆5를 점호하기 때문에, 

인버터 데드타임 순간에 점호된 스위치는 스위치 𝑆5 가 유일하며, 이를 

제외한 모든 스위치가 소호된 상태이다.  

그림 4.34는 인버터 데드타임 순간에서 전류가 도통하는 경로를 

붉은색으로 표시한 결과이다. 상 전류의 부호가 양수이므로 음전압 합성 

중에 전류가 이미 스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 다이오드로 도통하고 있었으므로 

 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2
∗ − 𝑉𝑑(𝑖𝑥) ≥ 𝑉𝑥1𝑥2

∗  (𝑥 = 𝑢, 𝑣, 𝑤) (4.18) 

 𝑉𝑥1
∗∗ = 𝑉𝑥1

∗ +
𝑉𝑑(𝑖𝑥)

2
≤ 𝑉𝑥1

∗  (4.19) 

 𝑉𝑥2
∗∗ = 𝑉𝑥2

∗ −
𝑉𝑑(𝑖𝑥)

2
≥ 𝑉𝑥2

∗  (4.20) 

 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2
∗∗ − 𝑉𝑑(𝑖𝑥) = 𝑉𝑥1𝑥2

∗  (4.21) 
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스위치 𝑆2, 𝑆3의 점호 유무와 별개로 HERIC 인버터는 −𝑉𝑑𝑐의 차동모드 

음전압을 합성하게 된다. 이에 따라, 인버터 데드타임에서는 차동모드 

음전압을 합성하므로 전압 지령이 음수이면서 상 전류 부호가 양수인 

경우에는 제어기에서 출력된 전압보다 실제 전압이 작게 인가된다. 

점호 지연에 따른 인버터 데드타임과 그 때의 전압 왜곡을 고려하면 

그림 4.29에 도시한 스위칭 신호와 차동모드, 공통모드 전압을 그림 

4.35와 같이 수정할 수 있다. 한 스위칭 주기 내에서 데드타임 구간에서 

발생하는 전압 왜곡을 𝑉𝑑(𝑖𝑥)라고 정의하였고, 실제로 인가되는 상 전압 

𝑉𝑥1𝑥2 는 지령 전압 𝑉𝑥1𝑥2
∗ 보다 작게 인가되므로 (4.22)와 같은 관계를 

갖는다. 이를 보상하기 위해 각 상 전압은 왜곡 전압을 절반씩 나누어 

(4.23), (4.24)와 같이 보상한다. 

 
 

그림 4.34 음의 전압 지령, 양의 상 전류 조건에서  

인버터 데드타임 순간의 전압 합성 상태 

 

 

 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2
∗ − 𝑉𝑑(𝑖𝑥) ≤ 𝑉𝑥1𝑥2

∗  (𝑥 = 𝑢, 𝑣, 𝑤) (4.22) 

 𝑉𝑥1
∗∗ = 𝑉𝑥1

∗ +
𝑉𝑑(𝑖𝑥)

2
≥ 𝑉𝑥1

∗  (4.23) 

 𝑉𝑥2
∗∗ = 𝑉𝑥2

∗ −
𝑉𝑑(𝑖𝑥)

2
≤ 𝑉𝑥2

∗  (4.24) 

 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2
∗∗ − 𝑉𝑑(𝑖𝑥) = 𝑉𝑥1𝑥2

∗  (4.25) 
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마지막으로 전압 지령과 상 전류가 전부 음수인 상황의 스위칭 

상태와 합성 전압을 인버터 데드타임 순간에 대해 분석한다. 음전압을 

합성해야 하므로 한 스위칭 주기 내에서 HERIC 인버터의 스위칭 

상태는 영전압, 음전압, 데드타임 순간의 세 가지 상태로 나누어 분석할 

수 있다. 각 스위칭 상태에서 합성되는 전압은, 우회 회로의 스위치 𝑆5 , 

𝑆6 를 점호하여 영전압을 합성하고, 풀브릿지 스위치 𝑆2 , 𝑆3 를 점호하여 

음전압을 합성한다. 

표 4.4에 정리된 스위칭 상태에서 영전압과 음전압 합성 상태 모두 

스위치 𝑆5를 점호하기 때문에, 스위치 𝑆5는 항상 점호되어 점호 지연의 

 
 

그림 4.35 음의 전압 지령, 양의 상 전류 조건에서 데드타임을 반영한  

U상 PWM 파형과 차동모드 및 공통모드 전압 
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영향을 받지 않는다. 따라서, 인버터 데드타임 순간에 점호된 스위치는 

스위치 𝑆5가 유일하며, 이를 제외한 모든 스위치가 소호된 상태이다.  

그림 4.36은 인버터 데드타임 순간에서 전류가 도통하는 경로를 

붉은색으로 표시한 결과이다. 상 전류의 부호가 음수이므로 영전압 합성 

중에 상 전류가 이미 스위치 𝑆6 의 다이오드로 도통하고 있었으므로 

스위치 𝑆6 의 점호 유무와 별개로 HERIC 인버터는 차동모드 영전압을 

합성하게 된다. 이에 따라, 인버터 데드타임에서는 차동모드 영전압을 

합성하므로 전압 지령이 음수이면서 전류 부호가 음수인 경우에는 

제어기에서 출력된 전압보다 실제 전압이 크게 인가된다. 

점호 지연에 따른 인버터 데드타임과 그 때의 전압 왜곡을 고려하면 

그림 4.29에 도시한 스위칭 신호와 차동모드, 공통모드 전압을 그림 

4.37과 같이 수정할 수 있다. 한 스위칭 주기 내에서 데드타임 구간에서 

발생하는 전압 왜곡을 𝑉𝑑(𝑖𝑥)라고 정의하였고, 실제로 인가되는 상 전압 

𝑉𝑥1𝑥2 는 지령 전압 𝑉𝑥1𝑥2
∗ 보다 크게 인가되므로 (4.26)과 같은 관계를 

갖는다. 이를 보상하기 위해 각 상 전압은 왜곡 전압을 절반씩 나누어 

(4.27), (4.28)과 같이 보상한다. 

 
 

그림 4.36 음의 전압 지령, 음의 상 전류 조건에서  

인버터 데드타임 순간의 전압 합성 상태 
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앞선 분석을 통해 전압 지령과 상 전류의 부호에 따라 네 가지의 

조건으로 분류하여 인버터 데드타임 순간에서의 합성 전압을 구하고, 

이를 이용해 한 스위칭 주기 내에서의 비선형성 전압 왜곡을 도출하였다. 

 
 

그림 4.37 음의 전압 지령, 음의 상 전류 조건에서 데드타임을 반영한  

U상 PWM 파형과 차동모드 및 공통모드 전압 

 

 

 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2
∗ − 𝑉𝑑(𝑖𝑥) ≥ 𝑉𝑥1𝑥2

∗   (𝑥 = 𝑢, 𝑣, 𝑤) (4.26) 

 𝑉𝑥1
∗∗ = 𝑉𝑥1

∗ +
𝑉𝑑(𝑖𝑥)

2
≤ 𝑉𝑥1

∗  (4.27) 

 𝑉𝑥1
∗∗ = 𝑉𝑥1

∗ −
𝑉𝑑(𝑖𝑥)

2
≥ 𝑉𝑥2

∗  (4.28) 

 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2
∗∗ − 𝑉𝑑(𝑖𝑥) = 𝑉𝑥1𝑥2

∗  (4.29) 
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이를 정리하면 표 4.7과 같이 도시할 수 있는데, 전압 왜곡은 전압 

지령의 부호와 상관없이 상 전류의 부호에 따라 결정됨을 알 수 있다.  

따라서 그림 4.20에 도시한 풀브릿지 인버터와 동일하게 상 전류에 

따라 변하는 전압 왜곡 보상 방법을 기대할 수 있으며, 그 크기 또한 

대소를 판단하였을 때 전압 변화가 절반이며 왜곡 발생 횟수가 두 

배이므로 동일함을 알 수 있다. 그러나, 표 4.7에서 도시한 전압 왜곡을 

보상하기 위한 각 상 전압의 보상 값을 앞서 제시하였으나, 이러한 

방법을 적용하여도 상 전류의 정현파 복원이 불가능함을 그림 4.28에서 

확인하였다. 

이러한 비선형성 전압 보상의 한계는 HERIC 인버터 구조로부터 

기인하는데, HERIC 인버터는 전압 지령의 부호에 따라 점호하는 

스위치가 다르다. 양의 전압 지령을 합성할 때에는 풀브릿지 스위치 𝑆1 , 

𝑆4 와 우회 회로 스위치 𝑆5 , 𝑆6 를 활용하고, 음의 전압 지령을 합성할 

때에는 풀브릿지 스위치 𝑆2 , 𝑆3과 우회 회로 스위치 𝑆5 , 𝑆6을 활용한다. 

 

표 4.7 전압 지령과 상 전류의 부호에 따른 3상 HERIC 인버터의  

전압 왜곡 및 스위칭 손실 

 

전압 지령 
𝑉𝑥1𝑥2

∗  
상 전류 

𝑖𝑥 
전압 왜곡 

+ + 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2
∗ − 𝑉𝑑(𝑖𝑥) ≤ 𝑉𝑥1𝑥2

∗  

− + 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2
∗ − 𝑉𝑑(𝑖𝑥) ≤ 𝑉𝑥1𝑥2

∗  

+ − 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2
∗ − 𝑉𝑑(𝑖𝑥) ≥ 𝑉𝑥1𝑥2

∗  

− − 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2
∗ − 𝑉𝑑(𝑖𝑥) ≥ 𝑉𝑥1𝑥2

∗  
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이에 따라, 양의 전압 지령 조건에서는 음전압을 인가할 수 없으며, 

음의 전압 지령 조건에서는 양전압을 인가할 수 없다. 

표 4.7에서 상 전류의 부호가 양인 조건에서 실제 인가되는 전압은 

전압 지령의 부호와 무관하게 전압 지령보다 작게 인가된다. 전압 합성 

불가 영역을 파악하기 위해, 인버터 데드타임 이외의 비선형성 요인은 

이상적이라고 가정하면 비선형성 전압 왜곡은 (4.31)과 같이 나타낼 수 

있다. 한 스위칭 주기 𝑇𝑠𝑤  내에서 두 번의 인버터 데드타임이 발생하며 

각 데드타임은 𝑇𝑑𝑒𝑎𝑑 동안 발생하므로 (4.30)과 같이 정리되며, 이를 상 

전류의 부호와 곱하여 전압 왜곡 함수를 정의할 수 있다. 

그림 4.38은 상 전류가 양수인 조건에서 정현파의 전압 지령을 

인가하였을 때 실제로 인가되는 전압을 나타낸 결과이다. 전압 지령의 

 𝑉𝑑 = 𝑉𝑑𝑐

2𝑇𝑑𝑒𝑎𝑑

𝑇𝑠𝑤
 (4.30) 

 𝑉𝑑(𝑖𝑥) = 𝑉𝑑 ⋅ 𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑖𝑥) (4.31) 

 
 

그림 4.38 양의 상 전류 조건에서 정현파 전압 지령에  

적용된 전압 왜곡 
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최대 크기를 𝑉𝑚𝑎𝑔로 정의한다. 

전압 지령의 크기가 0보다 크며 𝑉𝑑보다 작은 경우에, 표 4.7의 전압 

왜곡에 의해 실제 인가되는 전압이 음수가 됨을 예상할 수 있으나, 실제 

인가되는 평균 전압은 HERIC 인버터 전압 합성 방법의 특성에 의해 

음수가 되지 않는다. 양의 전압 지령 조건에서는 스위치 𝑆2, 𝑆3를 점호할 

수 없으므로, 합성 가능한 최소 평균 전압은 스위칭 주기 동안 스위치 

𝑆1 , 𝑆4 를 최대한 점호하지 않는 방향 즉, 우회 회로 스위치 𝑆5 , 𝑆6 만을 

점호하는 방향으로 전압을 합성하여 평균값을 0으로 출력한다. 

그림 4.38과 같이 왜곡된 출력 전압을 보상하기 위해 각 상의 양단 

극 전압에 앞서 분석한 보상 전압을 절반씩 인가하여 실제 인가되는 

전압을 도시하면 그림 4.39와 같다. 표 4.7에 정리한 전압 왜곡과 그 

보상 방법을 적용하였을 때, 정현파 형태의 보상 전 전압 지령과 실제 

인가된 전압이 대부분의 구간에서 일치하므로 전압 보상이 잘 

이루어졌음을 알 수 있다. 그러나 보상 전 전압 지령이 0보다 작으며 

 
 

그림 4.39 양의 상 전류 조건에서의 비선형성 전압 왜곡 보상  

및 전압 보상 불가 영역 
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−𝑉𝑑 보다 큰 구간데서는 앞서 설명한 HERIC 인버터의 특성에 의해 

출력 전압이 0으로 고정되므로 별도의 전압 보상 방법이 요구된다. 

반대로 상 전류가 음수인 조건에 대해서도 전압 보상이 불가능한 

영역이 존재한다. 표 4.7에 따르면 상 전류의 부호가 음인 조건에서 

실제 인가되는 전압은 전압 지령의 부호와 무관하게 전압 지령보다 크게 

인가된다. 그림 4.40은 상 전류의 크기가 충분히 큰 음수인 조건에서 

정현파의 전압 지령을 인가하였을 때 실제로 인가되는 전압을 나타낸 

결과이다. 

전압 지령의 크기가 0보다 작으며 −𝑉𝑑 보다 큰 경우에, 표 4.7의 

전압 왜곡에 의해 실제 인가되는 전압이 양수가 됨을 예상할 수 있으나, 

실제 인가되는 평균 전압은 HERIC 인버터 전압 합성 방법의 특성에 

의해 양수가 되지 않는다. 음의 전압 지령 조건에서는 스위치 𝑆1 , 𝑆4 를 

점호할 수 없으므로, 합성 가능한 최대 평균 전압은 스위칭 주기 동안 

스위치 𝑆2 , 𝑆3 를 최대한 점호하지 않는 방향 즉, 우회 회로 스위치 𝑆5 , 

 
 

그림 4.40 음의 상 전류 조건에서 정현파 전압 지령에  

적용된 전압 왜곡 
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𝑆6만을 점호하는 방향으로 전압을 합성하여 평균값을 0으로 출력한다. 

그림 4.40과 같이 왜곡된 출력 전압을 보상하기 위해 각 상의 양단 

극 전압에 앞서 분석한 보상 전압을 절반씩 인가하여 실제 인가되는 

전압을 도시하면 그림 4.41과 같다. 표 4.7에 정리한 전압 왜곡과 그 

보상 방법을 적용하였을 때, 양의 상 전류 조건과 유사하게 보상 전 

전압 지령이 0보다 크며 𝑉𝑑 보다 작은 구간데서는 앞서 설명한 HERIC 

인버터의 특성에 의해 출력 전압이 0으로 고정되므로 별도의 전압 보상 

방법이 요구된다. 

표 4.7에 정리한 전압 왜곡에 대해서 기존 보상 방법으로는 전압 

보상이 불가능한 영역에 대해서 새로운 전압 왜곡 보상 방법을 제시한다. 

앞서 표 4.4에서 분석한 HERIC 인버터의 스위칭 상태에서, HERIC 

인버터는 양전압을 합성하는 순간에 우회 회로의 스위치 𝑆6 를 동시에 

점호하고 음전압을 합성하는 순간에 우회 회로의 스위치 𝑆5 를 동시에 

점호한다. 이러한 스위칭 방법은 한 스위칭 주기 내에서 전압 지령의 

 
 

그림 4.41 음의 상 전류 조건에서의 비선형성 전압 왜곡 보상  

및 전압 보상 불가 영역 
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부호에 따라 우회 회로 스위치 중 한 개의 스위치를 항상 점호하므로 

스위칭 손실을 저감하는 역할도 하지만, 인버터 데드타임 구간에서 

다이오드를 통해 본래 합성하려는 유효 전압과 반대되는 전압이 

합성되지 않도록 하는 역할을 한다. 

우회 회로 스위치 중 하나의 스위치를 점호함으로써 전압 지령의 

부호와 반대되는 전압이 합성되지 않도록 하는 기존 전압 합성 방법에서 

착안하여, 본 연구에서는 유효 전압을 합성하는 스위칭 상태에서 우회 

회로 스위치를 전부 소호하는 표 4.8과 같은 스위칭 방법을 기존 

방법과 함께 적용한다. 

유효 전압 합성 중에 우회 회로의 스위치를 점호하지 않는 경우, 

우회 회로에는 양방향 다이오드만 존재하므로 인버터 데드타임 구간에서 

우회 회로를 통해 전류가 도통할 수 없다. 즉, 데드타임 순간에는 

풀브릿지 인버터와 동일하게 𝑉𝑑𝑐  또는 −𝑉𝑑𝑐의 유효 전압만을 합성할 수 

있다. 전압 지령과 상 전류의 부호가 다를 때에는, 우회 회로 스위치의 

점호 유무와 상관없이 인버터 데드타임 구간에서 전압 지령의 부호와 

동일한 유효 전압을 합성하므로 표 4.4의 스위칭 방법과 표 4.8의 

스위칭 방법은 동일한 전압 왜곡을 갖는다.  

 

표 4.8 우회 회로 스위치를 전부 소호하는 조건에서의  

HERIC 인버터 차동모드 및 공통모드 전압 

 

스위칭 신호 출력 극 전압 
차동모드 

전압 

공통모드 

전압 

𝑆1 𝑆2 𝑆3 𝑆4 𝑆5 𝑆6 𝑉𝑝1 𝑉𝑝2 𝑉𝑑𝑚 𝑉𝑐𝑚 

0 1 1 0 0 0 −
𝑉𝑑𝑐

2
 

𝑉𝑑𝑐

2
 −𝑉𝑑𝑐 0 

1 0 0 1 0 0 
𝑉𝑑𝑐

2
 −

𝑉𝑑𝑐

2
 𝑉𝑑𝑐 0 

0 0 0 0 1 1 0 0 0 0 
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그러나 전압 지령과 상 전류가 동일한 부호를 갖는 경우에는 인버터 

데드타임 순간에 우회 회로를 통해 도통하는 표 4.4의 스위칭 방법과 

달리, 전압 지령과 반대되는 부호의 유효 전압을 합성하게 되므로 다른 

전압 왜곡 양상을 보인다. 따라서, 전압 왜곡 보상 불가 영역에서의 

새로운 전압 보상 방법 제안에 앞서, 표 4.8과 같은 스위칭 상태를 

활용하는 PWM 방법을 전압 지령과 상 전류가 동일한 부호를 갖는 

경우에 대해 분석한다. 

전압 지령과 상 전류가 전부 양수인 경우의 스위칭 상태와 합성 

전압을 분석한다. 양수의 평균 전압을 합성해야 하므로 한 스위칭 주기 

내에서 HERIC 인버터의 스위칭 상태는 영전압, 양전압, 데드타임 

순간의 세 가지 상태로 나누어 분석할 수 있다. 각 스위칭 상태에 따라 

합성되는 전압은 양전압, 영전압을 합성하는 스위칭 상태에서는 기존 

스위칭 방법에서 분석한 것과 동일하다. 그러나 인버터 데드타임 

구간에서는 우회 회로의 스위치가 전부 소호되어 있기 때문에, 기존과 

다른 양상의 전압을 합성한다.  

그림 4.42는 인버터 데드타임 순간에서 전류가 도통하는 경로를 

붉은색으로 표시한 결과이다. 여섯 스위치의 환류 다이오드와 상 전류의 

 
 

그림 4.42 양의 전압 지령, 양의 상 전류 조건에서  

인버터 데드타임 순간의 전압 합성 상태 
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방향을 고려하였을 때, 스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 환류 다이오드를 통해 전류가 

도통하게 되므로 HERIC 인버터는 −𝑉𝑑𝑐 의 음전압을 인가한다. 따라서 

실제 인가되는 평균 전압은 데드타임 구간에서 영전압을 합성하던 기존 

스위칭 방법보다 더 작게 인가된다. 

점호 지연에 따른 인버터 데드타임과 그 때의 전압 왜곡을 고려하면 

그림 4.29에 도시한 스위칭 신호와 차동모드, 공통모드 전압을 그림 

4.43과 같이 수정할 수 있다. 앞선 분석에서는 한 스위칭 주기 내에서 

데드타임 구간에서 발생하는 전압 왜곡을 𝑉𝑑(𝑖𝑥) 라고 정의하였으므로, 

그림 4.43에 표현된 새로운 전압 왜곡을 𝑉𝑑2(𝑖𝑥)로 정의한다. 𝑉𝑑2(𝑖𝑥)는 

 
 

그림 4.43 양의 전압 지령, 양의 상 전류 조건에서 데드타임을 반영한  

U상 PWM 파형과 차동모드 및 공통모드 전압 

(우회 회로를 전부 소호하는 경우) 

 

 

S1

S4

Vdm

Vcm

Vdc

2

Vdc

2

0

0

Vdc

-Vdc

S6

S5

S3

S2



 

 116 

인버터 데드타임을 제외한 다른 특성이 이상적이라는 가정 하에 전압 

왜곡되는 영역의 크기가 𝑉𝑑(𝑖𝑥) 와 비교하여 세 배의 크기를 갖는다. 

실제로 인가되는 상 전압 𝑉𝑥1𝑥2는 지령 전압 𝑉𝑥1𝑥2
∗ 보다 작게 인가되므로 

(4.32)와 같은 관계를 갖는다. 이를 보상하기 위해 각 상 전압은 왜곡 

전압을 절반씩 나누어 (4.33), (4.34)와 같이 보상한다. 

전압 지령과 상 전류가 모두 음수인 경우에 대해서도 스위칭 상태와 

합성 전압을 분석한다. 음수의 평균 전압을 합성해야 하므로 한 스위칭 

주기 내에서 HERIC 인버터의 스위칭 상태는 영전압, 음전압, 데드타임 

순간의 세 가지 상태로 나누어 분석할 수 있다. 각 스위칭 상태에 따라 

합성되는 전압은 음전압, 영전압을 합성하는 스위칭 상태에서는 기존 

음의 전압 지령, 음의 상 전류의 경우에서 분석한 것과 동일하다. 

그러나 인버터 데드타임 구간에서는 우회 회로의 스위치가 전부 

소호되어 있기 때문에, 기존과 다른 양상을 보인다.  

그림 4.44는 인버터 데드타임 순간에서 전류가 도통하는 경로를 

붉은색으로 표시한 결과이다. 여섯 스위치의 환류 다이오드와 상 전류의 

방향을 고려하였을 때, 스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 환류 다이오드를 통해 전류가 

도통하게 되므로 HERIC 인버터는 𝑉𝑑𝑐 의 양전압을 인가한다. 따라서 

실제 인가되는 평균 전압은 데드타임 구간에서 영전압을 합성하던 기존 

스위칭 방법보다 더 크게 인가된다. 

 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2
∗ − 𝑉𝑑2(𝑖𝑥) ≤ 𝑉𝑥1𝑥2

∗  (𝑥 = 𝑢, 𝑣, 𝑤) (4.32) 

 𝑉𝑥1
∗∗ = 𝑉𝑥1

∗ +
𝑉𝑑2(𝑖𝑥)

2
≥ 𝑉𝑥1

∗  (4.33) 

 𝑉𝑥1
∗∗ = 𝑉𝑥1

∗ −
𝑉𝑑2(𝑖𝑥)

2
≤ 𝑉𝑥2

∗  (4.34) 

 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2
∗∗ − 𝑉𝑑2(𝑖𝑥) = 𝑉𝑥1𝑥2

∗  (4.35) 
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점호 지연에 따른 인버터 데드타임과 그 때의 전압 왜곡을 고려하면 

그림 4.29에 도시한 스위칭 신호와 차동모드, 공통모드 전압을 그림 

4.45와 같이 수정할 수 있다. 우회 회로 스위치를 전부 소호하는 스위칭 

방법에서 발생하는 전압 왜곡을 𝑉𝑑2(𝑖𝑥)로 정의하였고, 실제로 인가되는 

상 전압 𝑉𝑥1𝑥2 는 지령 전압 𝑉𝑥1𝑥2
∗ 보다 크게 인가되므로 (4.36)과 같은 

관계를 갖는다. 이를 보상하기 위해 각 상 전압은 왜곡 전압을 절반씩 

나누어 (4.37), (4.38)과 같이 보상한다. 

기존 표 4.4의 스위칭 방법에서, 인버터 데드타임을 제외한 다른 

비선형성 요인이 없다는 가정 하에, 인버터 전압 왜곡 함수 𝑉𝑑(𝑖𝑥) 를 

(4.30), (4.31)과 같이 정의하여 전압 보상 불가 영역을 분석하였다. 표 

4.8의 스위칭 방법에서도 전압 왜곡 함수 𝑉𝑑2(𝑖𝑥) 를 (4.40), (4.41)과 

같이 나타낼 수 있고, 앞서 분석한대로 기존 방법 대비 전압 왜곡의 

크기가 세 배 증가함을 확인할 수 있다. 

 
 

그림 4.44 음의 전압 지령, 음의 상 전류 조건에서  

인버터 데드타임 순간의 전압 합성 상태 

 

 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2
∗ − 𝑉𝑑2(𝑖𝑥) ≥ 𝑉𝑥1𝑥2

∗  (𝑥 = 𝑢, 𝑣, 𝑤) (4.36) 

 𝑉𝑥1
∗∗ = 𝑉𝑥1

∗ +
𝑉𝑑2(𝑖𝑥)

2
≤ 𝑉𝑥1

∗  (4.37) 

 𝑉𝑥1
∗∗ = 𝑉𝑥1

∗ −
𝑉𝑑2(𝑖𝑥)

2
≥ 𝑉𝑥2

∗  (4.38) 

 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2
∗∗ − 𝑉𝑑2(𝑖𝑥) = 𝑉𝑥1𝑥2

∗  (4.39) 
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기존 방법과 마찬가지로, 양의 상 전류 조건에서 정현파의 전압 

지령을 인가하였을 때 실제 출력되는 전압을 그림 4.46과 같이 나타낼 

수 있다. 이 때 전압 지령의 최대 크기를 𝑉𝑚𝑎𝑔로 정의한다. 

지령 전압의 크기가 0보다 크며 𝑉𝑑 보다 작은 조건에서는 앞서 

분석한 −𝑉𝑑2 의 전압 왜곡이 일어나지 않는다. 그 원인은 전압 지령의 

 
 

그림 4.45 음의 전압 지령, 음의 상 전류 조건에서 데드타임을 반영한  

U상 PWM 파형과 차동모드 및 공통모드 전압 

(우회 회로를 전부 소호하는 경우) 

 

 

 𝑉𝑑2 = 𝑉𝑑𝑐

6𝑇𝑑𝑒𝑎𝑑

𝑇𝑠𝑤
= 3𝑉𝑑 (4.40) 

 𝑉𝑑2(𝑖𝑥) = 𝑉𝑑2 ⋅ 𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑖𝑥) (4.41) 

S1

S4

Vdm

Vcm

Vdc

2

Vdc

2

0

0

Vdc

-Vdc

S6

S5

S3

S2



 

 119 

크기가 𝑉𝑑 보다 작아지게 되면 양전압을 합성하기 위한 스위칭 상태가 

점호 지연에 의해 사라지게 되며, 인버터 데드타임 구간 또한 𝑇𝑑𝑒𝑎𝑑보다 

짧아지게 되어 데드타임에서의 음전압 합성 구간 또한 감소한다. 

따라서 표 4.8의 스위칭 방법에서는 양의 상 전류 조건에서 그림 

4.46에 회색으로 강조한 영역과 같이 실제 전압이 −𝑉𝑑2 보다 크며 

−𝑉𝑑2 + 𝑉𝑑 보다 작은 경우에서 출력될 수 없다. 그러나 기존에 보상이 

불가능했던 −𝑉𝑑보다 크며 0보다 작은 전압 구간에 대해서는 𝑉𝑑2의 전압 

왜곡을 보상하여 출력이 가능함을 알 수 있다. 

반대로, 상 전류가 음수인 조건에서 전압 왜곡을 살펴보면 그림 

4.47과 같이 표현할 수 있다. 양의 상 전류 조건에서의 전압 왜곡 보상 

불가 영역에 대해 부호를 뒤집은 형태로 보상 불가 영역이 발생한다. 

실제 전압이 𝑉𝑑2 − 𝑉𝑑 보다 크며 𝑉𝑑2 보다 작은 구간에서는 전압 출력이 

불가능하지만, 기존에 출력이 불가능했던 0과 𝑉𝑑  사이의 구간에 

대해서는 전압 왜곡 보상을 통해 전압 복원이 가능하다. 

 
 

그림 4.46 양의 상 전류 조건에서 정현파 전압 지령에  

적용된 전압 왜곡 
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유효 전압을 합성할 때 우회 회로의 스위치를 전부 소호하는 스위칭 

방법은 앞선 분석에 따르면 인버터 비선형성 보상을 위한 전압 보상 

값이 증가하는 단점을 갖는다. 그러나 기존 스위칭 방법에서 전압 

왜곡을 보상할 수 없었던 영역에서도 전압 보상이 가능하므로, 본 

논문에서는 전압 왜곡이 이중 3상 인버터와 유사한 표 4.4의 스위칭 

방법과 전압 보상 불가 영역에 대처할 수 있는 표 4.8의 스위칭 방법을 

융합하여 표 4.9와 같은 3상 HERIC 인버터 제어 방법을 제안한다. 

기존 표 4.4의 스위칭 방법에서 전압 보상이 불가능했던 영역을 

살펴보면, 양의 상 전류가 도통하고 있는 순간에 HERIC 인버터가 

0보다 작으며 −𝑉𝑑(𝑖𝑥) 보다 큰 구간의 전압을 출력하지 못함을 

확인하였다. 이 때, 이 구간에서 표 4.8의 스위칭 방법을 적용하면, 

𝑉𝑑2(𝑖𝑥) 만큼의 전압 왜곡을 보상한 전압 지령은 양수가 되므로 양의 

전압 지령을 합성하도록 스위칭한다. 유효 전압을 합성하는 스위칭 

상태는 양전압을 합성하지만, 인버터 데드타임 구간에서 합성되는 

 
 

그림 4.47 양의 상 전류 조건에서 정현파 전압 지령에  

적용된 전압 왜곡 
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음전압을 고려하면 최종 출력되는 전압은 0보다 작으며 −𝑉𝑑(𝑖𝑥) 보다 

작은 값을 갖는다. 

다시 한 번 인버터 데드타임 외에 다른 비선형성 요인이 존재하지 

않는다는 가정 하에 표 4.9의 스위칭 방법을 적용하여 전압 지령 복원 

결과를 확인한다. 양의 상 전류 조건에서 정현파 전압 지령에 대해 전압 

왜곡을 보상한 지령 값과 전압 왜곡이 적용된 실제 출력 전압을 함께 

도시하면 그림 4.48과 같다. 실제 출력되는 전압이 전압 왜곡 보상 전의 

전압 지령과 정확히 일치하므로 기존에 전압 왜곡 보상이 불가능했던 

영역에서도 전압 복원이 가능함을 알 수 있다. 마찬가지로, 음의 상 

전류 조건에서도 동일하게 표 4.9의 스위칭 방법을 적용하여 전압 지령 

 

표 4.9 전압 지령과 상 전류에 따른 3상 HERIC 인버터의  

전압 왜곡 및 스위칭 손실 

 

전압 지령 
𝑉𝑥1𝑥2

∗  
상 전류 

𝑖𝑥 
전압 왜곡 

𝑉𝑥1𝑥2
∗ > 0 + 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2

∗ − 𝑉𝑑(𝑖𝑥) ≤ 𝑉𝑥1𝑥2
∗  

−𝑉𝑑(𝑖𝑥) < 𝑉𝑥1𝑥2
∗ < 0 + 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2

∗ − 𝑉𝑑2(𝑖𝑥) ≤ 𝑉𝑥1𝑥2
∗  

𝑉𝑥1𝑥2
∗ < −𝑉𝑑(𝑖𝑥) + 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2

∗ − 𝑉𝑑(𝑖𝑥) ≤ 𝑉𝑥1𝑥2
∗  

𝑉𝑥1𝑥2
∗ > −𝑉𝑑(𝑖𝑥) − 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2

∗ − 𝑉𝑑(𝑖𝑥) ≥ 𝑉𝑥1𝑥2
∗  

0 < 𝑉𝑥1𝑥2
∗ < −𝑉𝑑(𝑖𝑥) − 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2

∗ − 𝑉𝑑2(𝑖𝑥) ≥ 𝑉𝑥1𝑥2
∗  

𝑉𝑥1𝑥2
∗ < 0 − 𝑉𝑥1𝑥2 = 𝑉𝑥1𝑥2

∗ − 𝑉𝑑(𝑖𝑥) ≥ 𝑉𝑥1𝑥2
∗  
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복원 결과를 그림 4.49에 도시하였다. 

기존에 전압 왜곡 보상이 불가능했던 영역을 보완한 스위칭 방법을 

 
 

그림 4.48 양의 상 전류 조건에서의 비선형성 전압 왜곡 보상  

및 기존 전압 보상 불가 영역 

 

 
 

그림 4.49 음의 상 전류 조건에서의 비선형성 전압 왜곡 보상  

및 기존 전압 보상 불가 영역 
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표 4.9와 같이 제시하였고, 이를 실제 실험에 적용하여 비선형성 전압 

보상을 통한 영상분 전류 저감 효과를 확인한다. 제안하는 보상 방법을 

적용하기에 앞서, 표 4.8의 스위칭 방법에서 발생하는 전압 왜곡 

𝑉𝑑2(𝑖𝑥) 를 실험적으로 취득하고, 𝑉𝑑(𝑖𝑥) 와 비교하여 그림 4.50에 

도시하였다. 𝑉𝑑(𝑖𝑥) 와 마찬가지로 𝑉𝑑2(𝑖𝑥)  또한 역탄젠트 함수 형태로 

근사화할 수 있으며, 근사 함수를 이용해 각 상 전류에서의 보상 값을 

도출하였다. 

인버터 데드타임을 제외한 비선형성 요인이 존재하지 않는다는 가정 

하에 𝑉𝑑2(𝑖𝑥)는 𝑉𝑑(𝑖𝑥)과 세 배의 크기 관계를 가짐을 앞서 도출하였으나, 

실제 실험 환경에서는 영전류 클램핑, 기생 커패시터의 충, 방전 및 

스위칭 소자에서의 전압 강하 등 다양한 요인이 존재한다. 이에 따라 두 

전압 왜곡 함수는 개형은 비슷하나, 상 전류가 작은 영역에서의 전압 

왜곡 함수 기울기에서 차이를 보이며, 상 전류가 큰 영역에서의 전압 

왜곡 함수 수렴 값이 세 배에 근접한 관계를 갖는다. 

제4 장 제3 절에서 이중 3상 인버터 제어 시스템에서 인버터 

비선형성 전압 보상을 통한 영상분 전류 저감 효과를 확인하기 위해 

 
 

그림 4.50 상 전류 크기에 따른 HERIC 인버터 비선형성 전압 왜곡 
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전동기를 100 r/min으로 속도 제어하며 상 전류, 영상분 전류, 비선형성 

전압 왜곡 보상 값을 그림 4.20과 같이 나타냈다. 그림 4.51은 동일한 

조건에서 3상 HERIC 인버터의 영상분 전류 저감 결과를 나타낸다. 

제안하는 비선형성 전압 보상 방법에 따라, 녹색으로 도시한 비선형성 

전압 보상 값이 𝑉𝑑2(𝑖𝑥) 와 𝑉𝑑(𝑖𝑥) 로 적절히 전환되며 보상이 적용된다. 

전압 보상을 통해 인버터 비선형성을 제거하였으므로, 이중 3상 인버터 

제어 시스템과 동일하게 정현파의 상 전류 파형과 0으로 저감된 영상분 

전류 파형을 출력한다. 

그림 4.51의 실험 파형은 영전류 클램핑과 같은 인버터 비선형성 

영향을 극대화하기 위해 저속 운전 상황에서 결과를 취득하였다. 저속 

운전 조건에서는 역기전력에 의한 전압 성분이 상대적으로 작기 때문에 

전압 지령의 크기 또한 작다. 전압 보상 값으로 𝑉𝑑2(𝑖𝑥) 를 적용하는 

구간은 전압 지령과 상 전류의 부호가 서로 반대임과 동시에, 전압 

지령의 크기가 |𝑉𝑑(𝑖𝑥)|보다 작은 조건에만 해당한다. |𝑉𝑑(𝑖𝑥)|는 DC 링크 

 
 

그림 4.51 3상 HERIC 인버터의 영상분 전류 저감 제어 결과 

(제안하는 인버터 비선형성 전압 왜곡 보상 방법 적용) 

 

 

ωrm (50 r/min/div)

Vu1,comp (5 V/div)

0

0

Time (100 ms/div)

0

0

iu (1 A/div)

i0 (1 A/div)
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전압, 스위칭 주파수 및 인버터 데드타임 시간 등의 시스템 설정이 

변하지 않는 한 상수이므로, 고속 운전 영역으로 갈수록 𝑉𝑑2(𝑖𝑥) 를 

적용하는 구간의 상 전류의 주기 대비 비율이 점차적으로 감소한다. 

또한, 인버터 데드타임 시간을 줄이는 방법도 |𝑉𝑑(𝑖𝑥)|를 줄여 𝑉𝑑2(𝑖𝑥)를 

적용하는 구간의 길이를 줄일 수 있다. 

3상 HERIC 인버터의 비선형성 전압 왜곡 보상을 통한 영상분 전류 

저감 제어의 결과를 실험적으로 구하여 기존 이중 3상 인버터 제어 

시스템과 동일한 수준의 영상분 전류 저감 효과를 달성하였다. 이와 

더불어, 기존 시스템에서 잔존하던 축 전압 및 공통모드 전류를 

저감하기 위해 3상 HERIC 인버터 구조를 제안하였으므로, 그림 4.21, 

그림 4.22의 실험과 동일한 조건에서 3상 HERIC 인버터를 채용한 

결과를 확인한다. 

그림 4.52는 전동기를 500 r/min으로 속도 제어한 상태에서 상 

전류, 영상분 전류, 축 전압, 공통모드 전류를 측정한 결과를 나타낸다. 

회전 상태에서는 베어링 단락이 발생하지 않으므로 베어링 기생 

커패시터에 축 전압이 충, 방전되며 공통모드 전압과 유사한 개형을 

갖는 축 전압이 발생함을 그림 4.21을 통해 확인하였다.  

이중 3상 인버터 제어 시스템에서 축 전압은 고주파 맥동에 의한 

오버슈트 순간에는 약 5 V, 고주파 맥동을 제외한 계단형 파형은 약 2.5 

V 수준의 전압으로 측정되었으나, 3상 HERIC 인버터 제어 

시스템에서는 고주파 맥동에 의한 최대 축 전압은 약 1 V 수준이며, 

계단형 파형의 크기는 약 0.2 V 수준으로 감소하므로 축 전압 저감 

효과를 확인할 수 있다. 
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공통모드 전류는 이중 3상 인버터 제어 시스템에서 측정된 

결과로는 고주파 맥동에 의한 최대 전류가 약 4 A 수준으로 

측정되었으나, 3상 HERIC 인버터 시스템에서는 최대 약 0.8 A 수준의 

전류를 보이므로 공통모드 전류 저감의 효과를 알 수 있다. 

동일한 실험 파형을 정지 상태에서 측정한 결과를 그림 4.53에 

 
 

그림 4.52 인버터 비선형성 전압 왜곡을 보상한  

3상 HERIC 인버터의 축 전압 및 공통모드 전류 

(500 r/min 회전 상태) 

 

 

iu (1 A/div)

icm (1 A/div)

0

0

Time (20 μs/div)

0

0

i0 (1 A/div)

Vsh (2 V/div)

iu (1 A/div)

icm (1 A/div)

0

0

Time (20 ms/div)

0

0

i0 (1 A/div)

Vsh (2 V/div)
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도시하였다. 정지 상태에서는 베어링 단락에 의해 축 전압이 형성되지 

않으므로 이중 3상 인버터와 3상 HERIC 인버터 시스템 전부 계단형 

파형의 축 전압은 존재하지 않는다.  

그러나 공통모드 전압의 변동에 의해 이중 3상 인버터에서는 약 

2.5 V 수준의 고주파 맥동이 측정되었으며, HERIC 인버터에서는 약 0.8 

 
 

그림 4.53 인버터 비선형성 전압 왜곡을 보상한  

3상 HERIC 인버터의 축 전압 및 공통모드 전류 

(정지 상태) 

 

 

iu (1 A/div)

icm (1 A/div)

0

0

Time (20 ms/div)

0

0

i0 (1 A/div)

Vsh (2 V/div)

iu (1 A/div)

icm (1 A/div)

0

0

Time (20 μs/div)

0

0

i0 (1 A/div)

Vsh (2 V/div)
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V 수준의 맥동을 보인다. HERIC 인버터에서는 순시적으로 공통모드 

전압이 0임을 앞서 분석하였으나, 그림 2.5에 표현한 분포 회로 모델에 

따르면 전동기 중성점 전압은 변하지 않더라도 개별 권선과의 기생 

커패시터에 의해 고주파 전압 맥동이 축 전압에 나타나므로 실제 

실험에서 축 전압에 고주파 맥동이 측정된다. 

정지 상태에서 측정한 공통모드 전류에서 HERIC 인버터 시스템의 

효과가 확실히 드러나는데, 이중 3상 인버터 시스템에서는 전압 지령의 

크기가 작은 저속 영역으로 갈수록 공통모드 전압의 개형은 계단형에서 

구형파의 형태로 근사화 된다.  

구형파의 공통모드 전압에서는 전압 변동의 크기가 𝑉𝑑𝑐 가 되기 

때문에 회전 상태보다 약 세 배 큰 전압 변동이 발생하고, 이에 따라 

공통모드 전류 또한 증가하여 그림 4.22에서는 항시 약 4 A의 공통모드 

전류가 측정되었다. 그러나 HERIC 인버터를 채용한 시스템에서는 

공통모드 전압에 변동이 없으므로 약 0.4 A의 공통모드 전류가 

측정되어 기존 대비 약 
1

10
 수준으로 전류를 경감시킬 수 있다. 

본 연구에서 제안하는 3상 HERIC 인버터를 활용한 3상 개방 권선 

전동기 제어 시스템은 기존 이중 3상 인버터를 활용하는 제어 시스템과 

대비하여 여섯 개의 스위칭 소자를 추가한 인버터 구조이다. 새롭게 

추가한 스위칭 소자를 양방향으로 배치하여 구성한 우회 회로를 

활용하여 공통모드 전압의 저감을 효과를 도모하였으며, 축 전압 및 

공통모드 전류의 측정을 통해 효과를 시각적으로 확인하였다. 우회 

회로의 도입으로 인한 HERIC 인버터 특성을 고려하여 인버터 비선형성 

전압 왜곡을 분석하고 그에 대한 보상 방법을 제시하여 기존 영상분 

전류 저감 제어 또한 동일하게 수행할 수 있다. 
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제 5 절 3상 HERIC 인버터의 스위칭 손실 분석 

제4 장 제4 절에서는 3상 HERIC 인버터를 활용한 제어 

시스템에서의 영상분 및 공통모드 전압 저감 제어 효과를 실험적으로 

검증하였다. HERIC 인버터의 스위칭 방법을 고려한 비선형성 전압 왜곡 

보상 방법을 제시하여 영상분 전류를 저감하였고, 우회 회로를 갖는 

HERIC 인버터의 구조에서 기인하는 공통모드 전압 저감 효과를 축 

전압 및 공통모드 전류의 측정을 통해 확인하였다. 본 절에서는 우회 

회로 동작을 위해 새롭게 추가된 스위칭 소자를 고려하여, 3상 HERIC 

인버터의 도입으로 인한 인버터 손실의 증감을 기존 이중 3상 인버터와 

비교하여 분석한다. 또한, 본 연구를 위해 제작한 3상 HERIC 인버터에 

대해 단상 및 3상 전력계를 활용하여 실험적으로 스위칭 손실을 

측정하여 손실 증감을 검증한다. 

앞서 제시한 H5, H6 인버터 또는 3레벨 인버터 구조와 같이, 

통상적으로 스위칭 소자의 추가를 통해 구성된 복잡한 구조의 인버터 

토폴로지는 새로 추가된 스위칭 소자가 상 전류의 도통 경로에 포함되어 

추가적인 도통 손실을 야기한다. 그러나 HERIC 인버터는 게4 장 제1 

절에서 분석한 바에 의하면 상 전류의 도통 경로가 항상 두 개의 스위칭 

소자만을 통해서 구성되므로, 단상 풀브릿지 인버터 대비 도통 손실이 

증가하지 않음을 확인하였다. 따라서 3상 HERIC 인버터와 이중 3상 

인버터의 인버터 손실의 차이는 스위칭 손실에서 그 차이가 나타남을 

예상할 수 있다.  

게4 장 제4 절에서 표 4.4와 표 4.8의 두 가지 스위칭 방법에 대해 

인버터 데드타임이 포함된 PWM 파형을 전압 지령과 상 전류의 부호에 

따라 나누어 분석하였으므로, 이를 기반으로 각 스위칭 방법에서 

발생하는 스위칭 손실을 분석하고 풀브릿지 인버터의 경우와 비교한다. 
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우선 표 4.4의 스위칭 방법을 적용하였을 때, 전압 지령과 상 

전류의 부호에 따라 네 가지의 조건으로 나누어 스위칭 손실을 분석한다. 

첫 번째로 전압 지령과 상 전류의 부호가 모두 양인 경우를 가정하면, 

한 스위칭 주기 내에서 HERIC 인버터의 스위칭 상태는 영전압 합성 

상태, 인버터 데드타임 순간에서의 영전압 합성 상태, 양전압 합성 

상태를 반복한다. 세 가지 스위칭 상태 별로 전류가 도통하는 경로를 

붉은색으로 표시하여 그림 4.54와 같이 나타낼 수 있다. 그림 4.54에서 

나타낸 스위칭 상태는 그림 4.31을 참조하여 한 스위칭 주기 내에서 

(4.42)와 같이 변한다. 

 (a)→(b)→(c)→(b)→(a)→(b)→(c)→(b)→(a) (4.42) 

그림 4.54으로부터 스위칭 상태가 전환될 때에 발생하는 스위칭 

손실을 분석할 수 있다. 영전압 합성이 끝나고 데드타임으로 전환될 때 

즉, 그림 4.54 (a)에서 (b)로 전환되는 순간에는 상 전류가 스위치 𝑆5의 

다이오드로 도통하고 있었으므로 스위치 𝑆5 는 소호 스위칭 손실 없이 

소호되며, 출력 기생 커패시터의 전압 변화는 발생하지 않는다. 

인버터 데드타임이 끝난 후, HERIC 인버터는 양전압을 합성하기 

위해 스위치 𝑆1 , 𝑆4를 점호한다. 즉, 그림 4.54 (b)에서 (c)로 전환되는 

순간에는 스위치 𝑆5 의 다이오드에 흐르던 전류는 감소하여 스위치 𝑆1 , 

𝑆4 로 흐르게 되지만, 다이오드 특성에 의해 스위치 𝑆5 의 다이오드 

전류가 0으로 감소할 때까지 스위치 𝑆5의 출력 기생 커패시터의 전압이 

충전될 수 없으므로 스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 출력 기생 커패시터의 전압 또한 

방전되지 못한다.  
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그림 4.54 양의 전압 지령, 양의 상 전류 조건에서의  

차동모드 전압 합성 방법 

(a) 영전압 (b) 데드타임 (c) 양전압 
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이에 따라, 스위치 𝑆1 , 𝑆4 는 각각 
𝑉𝑑𝑐

2
의 전압이 인가된 상태로 

전류가 증가하므로 점호 스위칭 손실이 발생한다. 또한, 상 전류가 도통 

중이던 스위치 𝑆5 의 다이오드에서는 상 전류가 0으로 감소하는 순간에 

역회복 손실이 발생한다. 스위치 𝑆1 , 𝑆4 가 상 전류를 전부 부담하는 

순간에 도달했을 때, 스위치 𝑆5 의 출력 기생 커패시터 전압은 0에서 

𝑉𝑑𝑐까지 충전되고, 스위치 𝑆2 , 𝑆3의 출력 기생 커패시터 전압은 
𝑉𝑑𝑐

2
에서 

𝑉𝑑𝑐까지 충전되며, 스위치 𝑆1 , 𝑆4의 출력 기생 커패시터 전압은 
𝑉𝑑𝑐

2
에서 

0까지 방전된다. 

그림 4.54 (c)에서 (b)로 전환되는 순간 즉, 양전압 합성이 끝나고 

인버터 데드타임이 적용되는 경우에는, 스위치 𝑆5 의 다이오드에 𝑉𝑑𝑐 

크기의 역전압이 인가되고 있으므로, 이 전압이 방전되기 전까지 우회 

회로로 전류가 흐르지 못한다. 스위치 𝑆1 , 𝑆4 는 출력 기생 커패시터 

전압이 0이므로 스위칭 손실 없이 소호되고, 상 전류가 도통할 수 있는 

회로는 스위치 𝑆6 를 제외한 다섯 스위치의 출력 기생 커패시터로 

제한된다.  

이에 따라, 상 전류는 순식간에 스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 커패시터 전압을 

0에서 
𝑉𝑑𝑐

2
로 충전하고, 스위치 𝑆2 , 𝑆3의 커패시터 전압을 𝑉𝑑𝑐에서 

𝑉𝑑𝑐

2
로 

방전하며, 스위치 𝑆5 의 커패시터 전압을 𝑉𝑑𝑐 에서 0으로 방전시키며 

스위치 𝑆5 의 역전압을 해소한다. 이에 따라, 상 전류는 점호된 스위치 

𝑆6와 스위치 𝑆5의 다이오드를 통해 우회 회로로 도통된다. 

데드타임이 지나고 다시 영전압을 합성하는 순간 즉, 그림 4.54 

(b)에서 (a)로 전환되는 순간에는 스위치 𝑆5의 다이오드로 이미 전류가 

도통하고 있었으므로 스위치 𝑆5는 점호 스위칭 손실 없이 점호되며 출력 

기생 커패시터의 전압 변화는 발생하지 않는다. 

전압 지령과 상 전류가 전부 양수인 경우에 발생하는 스위칭 손실을 
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분석한 결과를 정리하면 표 4.10과 같다. 기존 풀브릿지 인버터에서는 

출력 기생 커패시터의 전압이 0과 𝑉𝑑𝑐 를 반복하여 충, 방전하므로 이와 

비교하여 HERIC 인버터를 적용함으로써 발생하게 되는 스위칭 손실의 

증감을 비교한다.  

3상 HERIC 인버터의 영상분 전류 저감 제어를 위해 각 상에서는 

한 스위칭 주기 내에서 네 번의 스위칭 상태 변화가 일어나므로 표 

4.10에 도시된 점호 스위칭 손실 또한 두 번 발생하게 된다. 그러나 

스위칭 손실의 크기는 HERIC 인버터가 절반의 전압 변화를 겪으므로, 

한 스위칭 주기 내에서의 스위칭 손실은 풀브릿지 인버터와 동일한 

수준임을 판단할 수 있다.  

도통 손실의 경우에는 앞선 제4 장 제1 절에서의 분석한 HERIC 

인버터의 장점으로 도통 스위치의 수가 증가하지 않음을 예로 들었으며, 

그림 4.54에 표현된 각 스위칭 상태에서 상 전류의 도통 경로에 항상 

두 개의 스위칭 소자만 포함되므로 도통 손실 또한 풀브릿지 인버터와 

 

표 4.10 양의 전압 지령, 양의 상 전류 조건에서 발생하는  

HERIC 인버터의 스위칭 손실 

 

스위칭 

소자 

스위칭  

손실 

스위칭 손실 시  

전압 변화 

스위칭 손실 시  

전류 변화 

𝑆1 점호 손실 
𝑉𝑑𝑐

2
→ 0 0 → 𝑖𝑥 

𝑆2 X 

𝑆3 X 

𝑆4 점호 손실 
𝑉𝑑𝑐

2
→ 0 0 → 𝑖𝑥 

𝑆5 역회복 손실 0 → 𝑉𝑑𝑐 −𝑖𝑥 → 0 
𝑉𝑑𝑐

2
→ 0 0 → 𝑖𝑥 

𝑆6 X 
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비교하여 증가하지 않는다. 

두 번째로 전압 지령은 양수이지만, 상 전류의 부호가 음인 경우를 

가정하면, 한 스위칭 주기 내에서 HERIC 인버터의 스위칭 상태는 

영전압 합성 상태, 인버터 데드타임 순간에서의 양전압 합성 상태, 

양전압 합성 상태를 반복한다. 세 가지 스위칭 상태 별로 전류가 

도통하는 경로를 붉은색으로 표시하여 그림 4.55와 같이 나타낼 수 

있다. 그림 4.55에서 나타낸 스위칭 상태는 그림 4.33을 참조하여 한 

스위칭 주기 내에서 (4.42)와 같이 변한다. 

스위칭 상태가 전환될 때에 발생하는 스위칭 손실을 양의 전압 지령, 

음의 상 전류의 조건에 대해 분석한다. 영전압 합성이 끝나고 

데드타임으로 전환될 때 즉, 그림 4.55 (a)에서 (b)로 전환되는 

순간에는 스위치 𝑆5 에 흐르던 상 전류를 분담할 수 있는 다이오드는 

스위치 𝑆1, 𝑆4의 다이오드이다. 스위치 𝑆1, 𝑆4의 출력 기생 커패시터에는 

𝑉𝑑𝑐

2
의 전압이 충전되어 있으므로 이를 방전하기 전까지는 다이오드 

전류가 도통되지 않는다. 스위치 𝑆5 의 출력 기생 커패시터 전압은 

0이므로 스위치 𝑆5는 스위칭 손실 없이 소호되고, 상 전류가 도통할 수 

있는 회로는 스위치 𝑆6 를 제외한 다섯 스위치의 출력 기생 커패시터로 

제한된다.  

따라서, 상 전류는 순식간에 스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 출력 기생 커패시터 

전압을 
𝑉𝑑𝑐

2
에서 0으로 방전시키고, 스위치 𝑆2 , 𝑆3의 출력 기생 커패시터 

전압을 
𝑉𝑑𝑐

2
에서 𝑉𝑑𝑐 로 충전시키며, 스위치 𝑆5 의 출력 기생 커패시터 

전압을 0에서 𝑉𝑑𝑐 까지 충전한 후에, 스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 다이오드를 통해 

도통하여 그림 4.55 (b)와 같은 상태로 전환된다. 
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그림 4.55 양의 전압 지령, 음의 상 전류 조건에서의  

차동모드 전압 합성 방법 

(a) 영전압 (b) 데드타임 (c) 양전압 
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인버터 데드타임이 끝난 후, HERIC 인버터는 양전압을 합성하기 

위해 스위치 𝑆1 , 𝑆4를 점호한다. 즉, 그림 4.55 (b)에서 (c)로 전환되는 

순간에는 상 전류가 이미 스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 다이오드를 통해 도통하고 

있었으므로 점호 스위칭 손실이 발생하지 않는다. 

그림 4.55 (c)에서 (b)로 전환되는 순간 즉, 양전압 합성이 끝나고 

인버터 데드타임이 적용되는 경우에는, 스위치 𝑆1, 𝑆4의 다이오드로 이미 

전류가 도통하고 있었으므로 스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 소호 스위칭 손실은 

발생하지 않는다. 

데드타임이 지나고 다시 영전압을 합성하는 순간 즉, 그림 4.55 

(b)에서 (a)로 전환되는 순간에는 스위치 𝑆5 의 다이오드에 𝑉𝑑𝑐  크기의 

역전압이 인가되고 있고, 스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 다이오드에 흐르는 전류가 

전부 해소되기 전까지 스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 출력 기생 커패시터의 전압은 

충전되지 않는다.  

따라서, 우회 회로의 스위치 𝑆5의 출력 기생 커패시터 전압이 𝑉𝑑𝑐로 

충전된 상태에서 전류가 흐르게 되어 점호 스위칭 손실이 발생한다. 

또한, 상 전류가 도통 중이던 스위치 𝑆1, 𝑆4의 다이오드에서는 상 전류가 

0으로 감소하는 순간에 역회복 손실이 발생한다. 상 전류가 전부 스위치 

𝑆5 를 통해 흐르게 되면 스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 다이오드 전류가 0이 

되었으므로 출력 기생 커패시터의 전압이 0에서 
𝑉𝑑𝑐

2
로 증가하고, 𝑆2 , 

𝑆3 의 출력 기생 커패시터의 전압은 𝑉𝑑𝑐 에서 
𝑉𝑑𝑐

2
까지 방전되며, 스위치 

𝑆5의 출력 기생 커패시터 전압 또한 𝑉𝑑𝑐에서 0으로 방전된다. 

전압 지령이 양수이면서 상 전류가 음수인 조건에서 발생하는 

스위칭 손실을 분석한 결과를 정리하면 표 4.11과 같다. 양의 전압 지령, 

양의 상 전류 조건과 비교하여 손실이 발생하는 스위치의 수는 절반으로 

감소하였으나, 전압 변화가 두 배 증가하였으므로 동일한 크기의 스위칭 
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손실이 발생한다. 즉, 기존 풀브릿지 인버터에서 발생하는 스위칭 

손실과 동일한 수준으로 산정할 수 있다. 

다음으로는 전압 지령이 음수이며 상 전류가 양수인 조건을 

분석한다. 음수의 평균 전압을 합성해야 하므로 한 스위칭 주기 내에서 

HERIC 인버터의 스위칭 상태는 영전압 합성 상태, 인버터 데드타임 

순간에서의 음전압 합성 상태, 음전압 합성 상태를 반복한다. 세 가지 

스위칭 상태 별로 전류가 도통하는 경로를 붉은색으로 표시하여 그림 

4.56과 같이 나타낼 수 있다. 그림 4.56에서 나타낸 스위칭 상태는 

그림 4.35를 참조하여 한 스위칭 주기 내에서 (4.42)와 같이 변한다. 

 

표 4.11 양의 전압 지령, 음의 상 전류 조건에서 발생하는  

HERIC 인버터의 스위칭 손실 

 

스위칭 

소자 

스위칭  

손실 

스위칭 손실 시  

전압 변화 

스위칭 손실 시  

전류 변화 

𝑆1 역회복 손실 0 →
𝑉𝑑𝑐

2
 −𝑖𝑥 → 0 

𝑆2 X 

𝑆3 X 

𝑆4 역회복 손실 0 →
𝑉𝑑𝑐

2
 −𝑖𝑥 → 0 

𝑆5 점호 손실 𝑉𝑑𝑐 → 0 0 → 𝑖𝑥 

𝑆6 X 
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그림 4.56 음의 전압 지령, 양의 상 전류 조건에서의  

차동모드 전압 합성 방법 

(a) 영전압 (b) 데드타임 (c) 음전압 
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스위칭 상태가 전환될 때에 발생하는 스위칭 손실을 음 전압 지령, 

양 상 전류의 조건에서 분석한다. 영전압 합성이 끝나고 데드타임으로 

전환될 때 즉, 그림 4.56 (a)에서 (b)로 전환되는 순간에는 스위치 𝑆6에 

흐르던 상 전류를 분담할 수 있는 다이오드는 스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 

다이오드이다. 스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 출력 기생 커패시터에는 
𝑉𝑑𝑐

2
의 전압이 

충전되어 있으므로 이를 방전하기 전까지는 다이오드 전류가 도통되지 

않는다. 스위치 𝑆6 의 출력 기생 커패시터 전압은 0이므로 스위치 𝑆6 는 

스위칭 손실 없이 소호되고, 상 전류가 도통할 수 있는 회로는 스위치 

𝑆5를 제외한 다섯 스위치의 출력 기생 커패시터로 제한된다.  

따라서, 스위치 𝑆2 , 𝑆3의 출력 기생 커패시터 전압을 
𝑉𝑑𝑐

2
에서 0으로 

방전시키고, 스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 출력 기생 커패시터 전압을 
𝑉𝑑𝑐

2
에서 

𝑉𝑑𝑐 까지 충전시키며, 스위치 𝑆6 의 출력 기생 커패시터 전압을 0에서 

𝑉𝑑𝑐 까지 충전한 후에, 스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 다이오드를 통해 도통하여 그림 

4.56 (b)와 같은 상태로 전환된다. 

인버터 데드타임이 끝난 후, HERIC 인버터는 음전압을 합성하기 

위해 스위치 𝑆2, 𝑆3를 점호한다. 즉, 그림 4.56 (b)에서 (c)로 전환되는 

순간에는 상 전류가 이미 스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 다이오드를 통해 도통하고 

있었으므로 스위치 𝑆2, 𝑆3의 점호 스위칭 손실이 발생하지 않는다. 

그림 4.56 (c)에서 (b)로 전환되는 순간 즉, 음전압 합성이 끝나고 

인버터 데드타임이 적용되는 경우에는, 스위치 𝑆2, 𝑆3의 다이오드로 이미 

전류가 도통하고 있었으므로 스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 소호 스위칭 손실은 

발생하지 않는다. 

데드타임이 지나고 다시 영전압을 합성하는 순간 즉, 그림 4.56 

(b)에서 (a)로 전환되는 순간에는 스위치 𝑆6 의 다이오드에 𝑉𝑑𝑐  크기의 

역전압이 인가되고 있고, 스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 다이오드에 흐르는 전류가 
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전부 해소되기 전까지 스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 출력 기생 커패시터의 전압은 

충전되지 않는다.  

따라서, 우회 회로의 스위치 𝑆6의 출력 기생 커패시터 전압이 𝑉𝑑𝑐로 

충전된 상태에서 전류가 흐르게 되어 점호 스위칭 손실이 발생한다. 

또한, 상 전류가 도통 중이던 스위치 𝑆2, 𝑆3의 다이오드에서는 상 전류가 

0으로 감소하는 순간에 역회복 손실이 발생한다. 상 전류가 전부 스위치 

𝑆6 를 통해 흐르게 되면 스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 다이오드 전류가 0이 

되었으므로 출력 기생 커패시터의 전압이 0에서 
𝑉𝑑𝑐

2
로 증가하고, 스위치 

𝑆1 , 𝑆4의 출력 기생 커패시터 전압은 𝑉𝑑𝑐에서 
𝑉𝑑𝑐

2
까지 방전되며, 스위치 

𝑆6의 출력 기생 커패시터 전압 또한 𝑉𝑑𝑐에서 0으로 방전된다. 

전압 지령이 음수이면서 상 전류가 양수인 조건에서 발생하는 

스위칭 손실을 분석한 결과를 정리하면 표 4.12와 같다. 양의 전압 지령, 

음의 상 전류 조건과 동일하게 스위치 𝑆6에서만 스위칭 손실이 발생하며, 

 

표 4.12 음의 전압 지령, 양의 상 전류 조건에서 발생하는  

HERIC 인버터의 스위칭 손실 

 

스위칭 

소자 

스위칭  

손실 

스위칭 손실 시  

전압 변화 

스위칭 손실 시  

전류 변화 

𝑆1 X 

𝑆2 역회복 손실 0 →
𝑉𝑑𝑐

2
 −𝑖𝑥 → 0 

𝑆3 역회복 손실 0 →
𝑉𝑑𝑐

2
 −𝑖𝑥 → 0 

𝑆4 X 

𝑆5 X 

𝑆6 점호 손실 𝑉𝑑𝑐 → 0 0 → 𝑖𝑥 
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그 크기는 다른 전압 지령, 상 전류 조건과 동일한 크기의 스위칭 

손실이 발생하므로 풀브릿지 인버터 대비 손실이 증가하지 않는다. 

마지막으로 전압 지령과 상 전류가 전부 음수인 상황을 분석한다. 

음수의 평균 전압을 합성해야 하므로 한 스위칭 주기 내에서 HERIC 

인버터의 스위칭 상태는 영전압 합성 상태, 인버터 데드타임 순간에서의 

영전압 합성 상태, 음전압 합성 상태를 반복한다. 세 가지 스위칭 상태 

별로 전류가 도통하는 경로를 붉은색으로 표시하여 그림 4.57과 같이 

나타낼 수 있다. 그림 4.57에서 나타낸 스위칭 상태는 그림 4.37을 

참조하여 한 스위칭 주기 내에서 (4.42)와 같이 변한다. 

스위칭 상태가 전환될 때에 발생하는 스위칭 손실을 음 전압 지령, 

음 상 전류의 조건에서 분석한다. 영전압 합성이 끝나고 데드타임으로 

전환될 때 즉, 그림 4.57 (a)에서 (b)로 전환되는 순간에는 상 전류가 

이미 스위치 𝑆6 의 다이오드를 통해 도통하고 있었으므로 스위치 𝑆6 의 

소호 스위칭 손실이 발생하지 않는다. 

인버터 데드타임이 끝난 후, HERIC 인버터는 음전압을 합성하기 

위해 스위치 𝑆2, 𝑆3를 점호한다. 즉, 그림 4.57 (b)에서 (c)로 전환되는 

순간에는 스위치 𝑆6 의 다이오드에 흐르던 전류는 감소하여 스위치 𝑆2 , 

𝑆3로 흐르게 되지만, 스위치 𝑆6의 다이오드 전류가 0으로 감소할 때까지 

스위치 𝑆2, 𝑆3의 출력 기생 커패시터의 전압이 방전되지 못한다.  
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(a) 

 

 
 

(b) 

 

 
 

(c) 

 

그림 4.57 음의 전압 지령, 음의 상 전류 조건에서의  

차동모드 전압 합성 방법 

(a) 영전압 (b) 데드타임 (c) 음전압 
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스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 출력 기생 커패시터의 전압이 
𝑉𝑑𝑐

2
로 충전된 

상태에서 전류가 증가하므로 스위치 𝑆2 , 𝑆3 에서 점호 스위칭 손실이 

발생하고, 상 전류가 도통 중이던 스위치 𝑆6 의 다이오드에서는 상 

전류가 0으로 감소하는 순간에 역회복 손실이 발생한다. 스위치 𝑆6 의 

다이오드 전류가 전부 해소되면 스위치 𝑆2 , 𝑆3의 출력 기생 커패시터의 

전압은 
𝑉𝑑𝑐

2
에서 0으로 방전되고, 스위치 𝑆2 , 𝑆3의 출력 기생 커패시터의 

전압은 
𝑉𝑑𝑐

2
에서 𝑉𝑑𝑐 로 충전되며, 스위치 𝑆6 의 전압은 0에서 𝑉𝑑𝑐 로 

충전된다. 

그림 4.57 (c)에서 (b)로 전환되는 순간 즉, 음전압 합성이 끝나고 

인버터 데드타임이 적용되는 경우에는, 스위치 𝑆6 의 다이오드에 𝑉𝑑𝑐 

크기의 역전압이 인가되고 있으므로, 이 전압이 방전되기 전까지 우회 

회로로 전류가 흐르지 못한다. 스위치 𝑆2 , 𝑆3 는 출력 기생 커패시터 

전압이 0이므로 스위칭 손실 없이 소호되고, 상 전류가 도통할 수 있는 

회로는 스위치 𝑆5 를 제외한 다섯 스위치의 출력 기생 커패시터로 

제한된다.  

이에 따라, 상 전류는 순식간에 스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 출력 기생 

커패시터의 전압을 0에서 
𝑉𝑑𝑐

2
로 충전하고, 스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 출력 기생 

커패시터의 전압을 𝑉𝑑𝑐에서 
𝑉𝑑𝑐

2
로 방전하며, 스위치 𝑆6의 전압을 𝑉𝑑𝑐에서 

0으로 방전시킨 후에, 스위치 𝑆6의 역전압을 해소하여 다이오드를 통해 

도통한다. 

데드타임이 지나고 다시 영전압을 합성하는 순간 즉, 그림 4.57 

(b)에서 (a)로 전환되는 순간에는 상 전류가 이미 스위치 𝑆6 의 

다이오드를 통해 도통하고 있었으므로 스위치 𝑆6의 점호 스위칭 손실이 

발생하지 않는다. 

전압 지령과 상 전류가 전부 음수인 조건에서 발생하는 스위칭 
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손실을 분석한 결과를 정리하면 표 4.13과 같다. 양의 전압 지령, 양의 

상 전류 조건과 마찬가지로 두 개의 스위칭 소자에서 스위칭 손실이 

발생한다. 그 전압 변화의 크기는 풀브릿지 인버터의 경우와 비교하여 

절반이 되며 스위칭 횟수는 두 배이므로 스위칭 손실이 증가하지 않는다. 

게4 장 제4 절에서 표 4.4로 정리되는 기존 스위칭 방법으로는 

전압 왜곡 보상이 불가능한 영역이 존재함을 검증하였고, 이를 보완하기 

위해 우회 회로의 스위치를 전부 소호하는 표 4.8의 스위칭 방법을 

융합하여 인버터 비선형성 전압 왜곡을 보상하였다. 표 4.8의 스위칭 

방법은 전압 지령과 상 전류의 부호가 동일한 조건을 가정하였을 때, 

인버터 데드타임에서 전압 지령의 부호와 반대되는 유효 전압을 

다이오드로 합성하므로 전압 왜곡의 크기가 증가한다. 전압 변화가 

증가하는 만큼 스위칭 손실 또한 증가할 가능성이 있으므로 표 4.8의 

스위칭 방법에 대해서도 스위칭 손실 분석이 필요하다. 

우선 전압 지령과 상 전류의 부호가 다를 때에는, 우회 회로 

 

표 4.13 음의 전압 지령, 음의 상 전류 조건에서 발생하는  

HERIC 인버터의 스위칭 손실 

 

스위칭 

소자 

스위칭  

손실 

스위칭 손실 시  

전압 변화 

스위칭 손실 시  

전류 변화 

𝑆1 X 

𝑆2 점호 손실 
𝑉𝑑𝑐

2
→ 0 0 → 𝑖𝑥 

𝑆3 점호 손실 
𝑉𝑑𝑐

2
→ 0 0 → 𝑖𝑥 

𝑆4 X 

𝑆5 X 

𝑆6 역회복 손실 0 → 𝑉𝑑𝑐 −𝑖𝑥 → 0 
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스위치의 점호 유무와 상관없이 인버터 데드타임 구간에서 전압 지령의 

부호와 동일한 유효 전압을 합성하므로 표 4.4의 스위칭 방법과 표 

4.8의 스위칭 방법은 동일한 전압 왜곡을 갖는다. 따라서 스위칭 손실 

또한 기존과 동일함을 알 수 있으며, 이러한 조건은 본 연구에서 

제안하는 표 4.9의 스위칭 방법에서는 이용하지 않는 조건이므로 

구체적인 분석은 생략한다. 

첫 번째로 전압 지령과 상 전류가 전부 양수인 경우를 가정하면, 한 

스위칭 주기 내에서 HERIC 인버터의 스위칭 상태는 영전압 합성 상태, 

인버터 데드타임 순간에서의 음전압 합성 상태, 양전압 합성 상태를 

반복한다. 세 가지 스위칭 상태 별로 전류가 도통하는 경로를 

붉은색으로 표시하여 그림 4.58과 같이 나타낼 수 있다. 그림 4.58에서 

나타낸 스위칭 상태는 그림 4.43을를 참조하여 한 스위칭 주기 내에서 

(4.42)와 같이 변한다. 

전압 지령과 상 전류가 전부 양수인 조건에서 한 스위칭 주기 

내에서 스위칭 상태가 전환될 때에 발생하는 스위칭 손실을 분석한다. 

영전압 합성이 끝나고 데드타임으로 전환될 때 즉, 그림 4.58 (a)에서 

(b)로 전환되는 순간에 우회 회로에 흐르던 상 전류를 부담할 수 있는 

다이오드는 스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 환류 다이오드이다. 스위치 𝑆5 , 𝑆6 의 출력 

기생 커패시터 전압은 0이므로 스위치 𝑆5 , 𝑆6 는 스위칭 손실 없이 

소호되고, 상 전류가 도통할 수 있는 회로는 모든 스위치의 출력 기생 

커패시터로 제한된다.  

이에 따라 상 전류는 순식간에 스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 전압을 
𝑉𝑑𝑐

2
에서 

0으로 방전시키고, 스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 전압을 
𝑉𝑑𝑐

2
에서 𝑉𝑑𝑐 로 충전시키며, 

스위치 𝑆6의 전압을 0에서 𝑉𝑑𝑐로 충전한 후에, 역전압이 해소된 스위치 

𝑆2, 𝑆3의 다이오드를 통해 도통한다. 
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그림 4.58 양의 전압 지령, 양의 상 전류 조건에서의  

차동모드 전압 합성 방법 

(a) 영전압 (b) 데드타임 (c) 양전압 
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인버터 데드타임이 끝난 후, HERIC 인버터는 양전압을 합성하기 

위해 스위치 𝑆1 , 𝑆4를 점호한다. 즉, 그림 4.58 (b)에서 (c)로 전환되는 

순간에는 스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 다이오드에 흐르던 전류는 감소하여 스위치 

𝑆1, 𝑆4로 흐르게 되지만, 스위치 𝑆2, 𝑆3의 다이오드 전류가 0으로 감소할 

때까지 스위치 𝑆1 , 𝑆4의 출력 기생 커패시터의 전압이 방전되지 못한다. 

스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 출력 기생 커패시터의 전압이 𝑉𝑑𝑐 로 충전된 상태에서 

전류가 증가하므로 스위치 𝑆1 , 𝑆4 에서 점호 스위칭 손실이 발생한다. 

또한, 상 전류가 도통 중이던 스위치 𝑆2, 𝑆3의 다이오드에서는 상 전류가 

0으로 감소하는 순간에 역회복 손실이 발생한다. 이 때, 기존 스위칭 

방법에서 발생하던 점호 스위칭 손실보다 전압 변동의 크기가 두 배가 

되었으므로 손실 또한 두 배로 증가한다.  

스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 다이오드 전류가 전부 해소되면 스위치 𝑆1 , 𝑆4 , 

𝑆6의 출력 기생 커패시터의 전압은 𝑉𝑑𝑐 에서 0으로 방전되고 스위치 𝑆2 , 

𝑆3, 𝑆5의 전압은 0에서 𝑉𝑑𝑐로 충전된다. 

그림 4.58 (c)에서 (b)로 전환되는 순간 즉, 양전압 합성이 끝나고 

인버터 데드타임이 적용되는 경우에는, 스위치 𝑆2, 𝑆3의 다이오드를 통해 

상 전류가 도통해야 하지만, 스위치 𝑆2, 𝑆3의 출력 기생 커패시터 전압은 

𝑉𝑑𝑐 로 충전된 상태이므로 이를 방전시켜야 한다. 스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 출력 

기생 커패시터 전압은 0이므로 스위치 𝑆1 , 𝑆4 는 스위칭 손실 없이 

소호되고, 상 전류는 출력 기생 커패시터를 통해 도통하여 커패시터 

전압을 충, 방전한다.  

상 전류는 순식간에 스위치 𝑆1 , 𝑆4 , 𝑆6 의 출력 기생 커패시터의 

전압을 0에서 𝑉𝑑𝑐로 충전하고 스위치 𝑆2, 𝑆3, 𝑆5의 전압을 𝑉𝑑𝑐에서 0으로 

방전시킨다. 이에 따라 스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 전압이 해소되었으므로 상 

전류는 스위치 𝑆2, 𝑆3의 다이오드를 통해 도통한다. 

데드타임이 지나고 다시 영전압을 합성하는 순간 즉, 그림 4.58 
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(b)에서 (a)로 전환되는 순간에는, 스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 다이오드가 

부담하던 상 전류가 스위치 𝑆5 의 다이오드와 스위치 𝑆6 로 도통한다. 

스위치 𝑆2 , 𝑆3의 전류가 전부 해소될 때까지 스위치 𝑆2 , 𝑆3의 출력 기생 

커패시터 전압은 충전될 수 없으므로 스위치 𝑆6는 𝑉𝑑𝑐의 전압이 인가된 

상태에서 전류가 증가하게 되어 점호 스위칭 손실이 발생한다. 또한, 상 

전류가 도통 중이던 스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 다이오드에서는 상 전류가 0으로 

감소하는 순간에 역회복 손실이 발생한다. 

스위치 𝑆6 가 상 전류를 전부 부담하게 되는 순간, 스위치 𝑆2 , 𝑆3의 

출력 기생 커패시터 전압은 0에서 
𝑉𝑑𝑐

2
로 충전되고, 스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 

전압은 𝑉𝑑𝑐 에서 
𝑉𝑑𝑐

2
로 방전되며, 스위치 𝑆6 의 전압은 𝑉𝑑𝑐 에서 0으로 

방전된다.  

전압 지령과 상 전류가 전부 양수인 조건에서 발생하는 스위칭 

손실을 분석한 결과를 정리하면 표 4.14와 같다. 동일한 전압 지령, 상 

 

표 4.14 양의 전압 지령, 양의 상 전류 조건에서 발생하는  

HERIC 인버터의 스위칭 손실 

 

스위칭 

소자 

스위칭  

손실 

스위칭 손실 시  

전압 변화 

스위칭 손실 시  

전류 변화 

𝑆1 점호 손실 𝑉𝑑𝑐 → 0 0 → 𝑖𝑥 

𝑆2 역회복 손실 0 →
𝑉𝑑𝑐

2
, 𝑉𝑑𝑐 −𝑖𝑥 → 0 

𝑆3 역회복 손실 0 →
𝑉𝑑𝑐

2
, 𝑉𝑑𝑐 −𝑖𝑥 → 0 

𝑆4 점호 손실 𝑉𝑑𝑐 → 0 0 → 𝑖𝑥 

𝑆5 X 

𝑆6 점호 손실 𝑉𝑑𝑐 → 0 0 → 𝑖𝑥 
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전류 조건에서 우회 회로 스위치를 점호하는 기존 방법과 비교하여 

풀브릿지 스위치 𝑆1 , 𝑆4 에서 발생하는 손실의 크기는 두 배의 관계를 

가지며, 우회 회로 스위치도 스위칭하므로 스위치 𝑆6 에서 스위치 𝑆1 , 

𝑆4 와 동일한 크기의 손실이 발생한다. 따라서, 기존 스위칭 방법과 

대비하여 스위칭 손실이 약 세 배로 증가함을 알 수 있다. 

다음으로 전압 지령과 상 전류가 전부 음수인 경우에 대해서도 

스위칭 손실을 분석한다. 한 스위칭 주기 내에서 HERIC 인버터의 

스위칭 상태는 영전압 합성 상태, 인버터 데드타임 순간에서의 양전압 

합성 상태, 음전압 합성 상태를 반복한다. 세 가지 스위칭 상태 별로 

전류가 도통하는 경로를 붉은색으로 표시하여 그림 4.59와 같이 나타낼 

수 있다. 그림 4.59에서 나타낸 스위칭 상태는 그림 4.45를 참조하여 

한 스위칭 주기 내에서 (4.42)와 같이 변한다. 

전압 지령과 상 전류가 전부 음수인 조건에서 한 스위칭 주기 

내에서 스위칭 상태가 전환될 때에 발생하는 스위칭 손실을 분석한다. 

영전압 합성이 끝나고 데드타임으로 전환될 때 즉, 그림 4.59 (a)에서 

(b)로 전환되는 순간에 우회 회로에 흐르던 상 전류를 부담할 수 있는 

다이오드는 스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 환류 다이오드이다. 스위치 𝑆5 , 𝑆6 의 출력 

기생 커패시터 전압은 0이므로 스위치 𝑆5 , 𝑆6 는 스위칭 손실 없이 

소호되고, 상 전류가 도통할 수 있는 회로는 여섯 스위치의 출력 기생 

커패시터로 제한된다.  

이에 따라 상 전류는 순식간에 스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 전압을 
𝑉𝑑𝑐

2
에서 

0으로 방전시키고, 스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 전압을 
𝑉𝑑𝑐

2
에서 𝑉𝑑𝑐 로 충전시키며, 

스위치 𝑆5의 전압을 0에서 𝑉𝑑𝑐로 충전한 후에, 역전압이 해소된 스위치 

𝑆1, 𝑆4의 다이오드를 통해 도통한다. 
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그림 4.59 음의 전압 지령, 음의 상 전류 조건에서의  

차동모드 전압 합성 방법 

(a) 영전압 (b) 데드타임 (c) 음전압 
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인버터 데드타임이 끝난 후, HERIC 인버터는 음전압을 합성하기 

위해 스위치 𝑆2, 𝑆3를 점호한다. 즉, 그림 4.59 (b)에서 (c)로 전환되는 

순간에는 스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 다이오드에 흐르던 전류는 감소하여 스위치 

𝑆2, 𝑆3로 흐르게 되지만, 스위치 𝑆1, 𝑆4의 다이오드 전류가 0으로 감소할 

때까지 스위치 𝑆2 , 𝑆3의 출력 기생 커패시터의 전압이 방전되지 못한다. 

스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 출력 기생 커패시터의 전압이 𝑉𝑑𝑐 로 충전된 상태에서 

전류가 증가하므로 스위치 𝑆2 , 𝑆3 에서 점호 스위칭 손실이 발생한다. 

또한, 상 전류가 도통 중이던 스위치 𝑆1, 𝑆4의 다이오드에서는 상 전류가 

0으로 감소하는 순간에 역회복 손실이 발생한다. 기존 스위칭 방법에서 

발생하던 점호 스위칭 손실보다 전압 변동의 크기가 두 배가 되었으므로 

손실 또한 두 배 크다.  

스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 다이오드 전류가 전부 해소되면 스위치 𝑆2 , 𝑆3 , 

𝑆5의 출력 기생 커패시터의 전압은 𝑉𝑑𝑐 에서 0으로 방전되고 스위치 𝑆1 , 

𝑆4, 𝑆6의 전압은 0에서 𝑉𝑑𝑐로 충전된다. 

그림 4.59 (c)에서 (b)로 전환되는 순간 즉, 음전압 합성이 끝나고 

인버터 데드타임이 적용되는 경우에는, 스위치 𝑆1, 𝑆4의 다이오드를 통해 

상 전류가 도통해야 하지만, 스위치 𝑆1, 𝑆4의 출력 기생 커패시터 전압은 

𝑉𝑑𝑐 로 충전된 상태이므로 이를 방전시켜야 한다. 스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 출력 

기생 커패시터 전압은 0이므로 스위치 𝑆2 , 𝑆3 는 스위칭 손실 없이 

소호되고, 상 전류는 출력 기생 커패시터를 통해 도통하여 커패시터 

전압을 충, 방전한다.  

상 전류는 순식간에 스위치 𝑆2 , 𝑆3 , 𝑆5 의 출력 기생 커패시터의 

전압을 0에서 𝑉𝑑𝑐로 충전하고 스위치 𝑆1, 𝑆4, 𝑆6의 전압을 𝑉𝑑𝑐에서 0으로 

방전시킨다. 이에 따라 스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 전압이 해소되었으므로 상 

전류는 스위치 𝑆1, 𝑆4의 다이오드를 통해 도통한다. 

데드타임이 지나고 다시 영전압을 합성하는 순간 즉, 그림 4.59 
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(b)에서 (a)로 전환되는 순간에는, 스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 다이오드가 

부담하던 상 전류가 스위치 𝑆6 의 다이오드와 스위치 𝑆5 로 도통한다. 

스위치 𝑆1 , 𝑆4의 전류가 전부 해소될 때까지 스위치 𝑆1 , 𝑆4의 출력 기생 

커패시터 전압은 충전될 수 없으므로 스위치 𝑆5는 𝑉𝑑𝑐의 전압이 인가된 

상태에서 전류가 증가하게 되어 점호 스위칭 손실이 발생한다. 또한, 상 

전류가 도통 중이던 스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 다이오드에서는 상 전류가 0으로 

감소하는 순간에 역회복 손실이 발생한다. 

스위치 𝑆5 가 상 전류를 전부 부담하게 되는 순간, 스위치 𝑆1 , 𝑆4 의 

출력 기생 커패시터 전압은 0에서 
𝑉𝑑𝑐

2
로 충전되고, 스위치 𝑆2 , 𝑆3 의 

전압은 𝑉𝑑𝑐 에서 
𝑉𝑑𝑐

2
로 방전되며, 스위치 𝑆5 의 전압은 𝑉𝑑𝑐 에서 0으로 

방전된다. 

전압 지령과 상 전류가 전부 음수인 조건에서 발생하는 스위칭 

손실을 분석한 결과를 정리하면 표 4.15와 같다. 동일한 전압 지령, 상 

 

표 4.15 음의 전압 지령, 음의 상 전류 조건에서 발생하는  

HERIC 인버터의 스위칭 손실 

 

스위칭 

소자 

스위칭  

손실 

스위칭 손실 시  

전압 변화 

스위칭 손실 시  

전류 변화 

𝑆1 역회복 손실 0 →
𝑉𝑑𝑐

2
, 𝑉𝑑𝑐 −𝑖𝑥 → 0 

𝑆2 점호 손실 𝑉𝑑𝑐 → 0 0 → 𝑖𝑥 

𝑆3 점호 손실 𝑉𝑑𝑐 → 0 0 → 𝑖𝑥 

𝑆4 역회복 손실 0 →
𝑉𝑑𝑐

2
, 𝑉𝑑𝑐 −𝑖𝑥 → 0 

𝑆5 점호 손실 𝑉𝑑𝑐 → 0 0 → 𝑖𝑥 

𝑆6 X 
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전류 조건에서 우회 회로 스위치를 점호하는 기존 방법과 비교하여 

풀브릿지 스위치 𝑆2 , 𝑆3 에서 발생하는 손실의 크기는 두 배의 관계를 

가지며, 우회 회로 스위치도 스위칭하므로 스위치 𝑆5 에서 스위치 𝑆2 , 

𝑆3 와 동일한 크기의 손실이 발생한다. 따라서, 기존 스위칭 방법과 

대비하여 스위칭 손실이 약 세 배로 증가함을 알 수 있다. 

본 연구에서 제안하는 표 4.9의 스위칭 방법에서 사용하는 모든 

스위칭 상태에 대해서 스위칭 손실을 분석하였으므로, 도통 손실과 

스위칭 손실을 종합하여 3상 HERIC 인버터 채용으로 인한 인버터 

손실의 증가율을 계산한다. 

 앞서 도시한 모든 스위칭 상태의 그림을 살펴 보면, 도통 손실의 

 

표 4.16 전압 지령과 상 전류에 따른 3상 HERIC 인버터의  

스위칭 손실 및 손실 증가율 

 

전압 지령 
𝑉𝑥1𝑥2

∗  
상 전류 

𝑖𝑥 
스위칭 손실 

풀브릿지 인버터  

대비 증가율 

𝑉𝑥1𝑥2
∗ > 0 + 𝑆1, 𝑆4, 𝑆5 ≈  1 

−𝑉𝑑(𝑖𝑥) < 𝑉𝑥1𝑥2
∗ < 0 + 

𝑆1, 𝑆2, 𝑆3, 

𝑆4, 𝑆6 
≈  3 

𝑉𝑥1𝑥2
∗ < −𝑉𝑑(𝑖𝑥) + 𝑆2, 𝑆3, 𝑆6 ≈  1 

𝑉𝑥1𝑥2
∗ > −𝑉𝑑(𝑖𝑥) − 𝑆1, 𝑆4, 𝑆5 ≈  1 

0 < 𝑉𝑥1𝑥2
∗ < −𝑉𝑑(𝑖𝑥) − 

𝑆1, 𝑆2, 𝑆3, 

𝑆4, 𝑆5 
≈  3 

𝑉𝑥1𝑥2
∗ < 0 − 𝑆2, 𝑆3, 𝑆6 ≈  1 
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경우에는 스위칭 방법과 무관하게 HERIC 인버터의 특성에 의해 두 

개의 스위칭 소자만 동시에 도통하므로 풀브릿지 인버터와 비교하여 

도통 손실이 증가하지 않음을 예상할 수 있다.  

제안하는 스위칭 방법을 적용할 때 발생하는 스위칭 손실과 그 

손실의 풀브릿지 인버터 대비 증가율을 정리하면 표 4.16과 같다. 기존 

표 4.4의 스위칭 방법에서도 보상이 가능한 영역 즉, 𝑉𝑑(𝑖𝑥) 만큼의 전압 

왜곡을 보상하는 영역에서는 스위칭 손실의 크기가 풀브릿지 인버터 

대비 동일한 수준을 갖는다. 따라서, 표 4.4의 스위칭 방법을 적용하는 

구간에서는 도통 손실과 스위칭 손실이 전부 증가하지 않으므로 

풀브릿지 인버터와 동일한 수준의 인버터 손실이 발생한다. 

표 4.4의 스위칭 방법으로 전압 왜곡 보상이 불가능하여 표 4.8의 

스위칭 방법을 적용한 구간 즉, 𝑉𝑑2(𝑖𝑥)  만큼의 전압 왜곡을 보상하는 

영역에서는 기존 풀브릿지 인버터와 비교하여 도통 손실은 증가하지 

않으나, 스위칭 손실이 약 세 배 증가하므로 인버터 손실이 증가하게 

된다. 

HERIC 인버터의 스위칭 손실 증가율을 스위칭 전압의 크기가 

절반이 됨과 스위칭 횟수가 두 배가 됨을 고려하여 산정하였으나, 실제 

스위칭 소자에서 발생하는 스위칭 손실은 스위치 양단 전압이 

증가할수록 더 크게 증가하는 비선형 모델을 갖는다. 이에 따라, 실제 

HERIC 인버터의 스위칭 손실의 증가율은 𝑉𝑑(𝑖𝑥)를 보상하는 구간에서는 

1보다 작으며, 𝑉𝑑2(𝑖𝑥)를 보상하는 구간에서는 3보다 작다. 

제4 장 제4 절에서 분석한 바와 같이, 인버터 손실이 증가하는 

구간 즉, 𝑉𝑑2(𝑖𝑥)  만큼의 전압 왜곡을 보상하는 구간은 두 가지 조건을 

만족해야만 존재하는데, 첫 번째로는 전압 지령과 상 전류의 부호가 

서로 달라야 하며, 두 번째로는 전압 지령의 크기가 비선형 왜곡 전압 

|𝑉𝑑(𝑖𝑥)|보다 작아야 한다. 
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전동기 운전 조건을 고려하여 인버터 손실이 증가하는 구간을 

살펴본다. 저속 운전을 가정하였을 때에는 전동기의 역기전력이 크지 

않기 때문에 전압 지령의 크기가 작아 두 번째 조건을 만족한다. 그러나 

저속 운전에서는 저항 성분이 상대적으로 크게 나타나므로 전압 지령과 

상 전류의 위상이 동상에 가까워지고, 역률 각이 작아진다. 역률 각이 

작을수록 전압 지령과 상 전류의 부호가 서로 반대인 구간이 감소하게 

되어 첫 번째 조건을 만족하는 영역이 줄어든다. 

반면에 전동기가 고속 운전 중인 경우에는 전동기 역기전력이 

지배적이다. 전동기의 종류와 회생 운전 여부에 따라 역률 각은 

다양하게 결정될 수 있으므로 첫 번째 조건을 만족하는 영역의 비중이 

커질 수 있다. 그러나 역기전력의 크기가 크므로 전압 지령의 크기가 

비선형성 전압 왜곡에 비해 커지게 되어 두 번째 조건을 만족하는 

구간이 줄어든다. 

그림 4.51에 표현한 100 r/min 즉, 4 % 정격 속도 조건이 스위칭 

손실 증가 구간을 효과적으로 나타내는 그림이었다면, 그림 4.60부터 

그림 4.62는 전동기 속도가 증가함에 따라 스위칭 손실 증가 구간이 

줄어드는 정도를 비교하여 나타낸다. 전동기를 250, 500, 750 r/min 즉, 

10, 20, 30 % 정격 속도 조건으로 운전하며 비선형성 전압 왜곡 보상 

값을 도시하였다. 𝑉𝑑2(𝑖𝑥) 를 보상하는 구간의 비중은 10 % 정격 속도 

조건에서는 스위칭 주기의 약 12 %를 차지하고, 20 % 정격 속도 

조건에서는 약 6.3 %로 감소하며, 30 % 정격 속도 조건에서는 약 

4.5 %로 감소한다. 이러한 경향성에 비추어볼 때, 전동기가 고속 운전 

영역으로 진입할수록 3상 HERIC 인버터의 스위칭 손실은 이중 3상 

인버터에 근사함을 예측할 수 있다. 
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앞서 정리한 바와 같이, 3상 HERIC 인버터는 기본적으로 이중 3상 

인버터 제어 시스템과 동일한 수준의 인버터 손실을 나타내며, 일부 

구간에서 스위칭 손실이 증가한다. 그러나, 스위칭 손실이 증가하는 

영역 또한 전동기의 운전 조건을 고려하였을 때, 그 구간이 상 전류의 

 
 

그림 4.60 10 % 정격 속도 조건에 따른 비선형성 전압 왜곡 보상 

 

 
 

그림 4.61 20 % 정격 속도 조건에 따른 비선형성 전압 왜곡 보상 

 

 

ωrm (250 r/min/div)

Vu1,comp (5 V/div)

0

0

Time (50 ms/div)

0

0

iu (1 A/div)

i0 (1 A/div)

ωrm (250 r/min/div)

Vu1,comp (5 V/div)

0

0

Time (20 ms/div)

0

0

iu (1 A/div)

i0 (1 A/div)
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주기에서 차지하는 비중이 크지 않으므로 3상 HERIC 인버터는 이중 

3상 인버터와 유사한 인버터 손실을 갖는다. 

3상 HERIC 인버터의 인버터 손실을 기존 시스템과 비교하기 위해 

다양한 속도 및 토크 조건에서 인버터 직류단 전력과 전동기 전력을 

측정하였다. 3상 개방 권선 전동기는 각 상을 개별적으로 제어하므로 각 

상 별로 유효 전력을 측정하여 인버터 손실 계산에 적용한다. 

인버터에서 발생하는 손실은 (4.43)과 같이 직류단 전력 𝑃𝑑𝑐 로부터 각 

상의 유효 전력 𝑃𝑢, 𝑃𝑣, 𝑃𝑤를 제하여 구할 수 있다. 

 𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠 = 𝑃𝑑𝑐 − 𝑃𝑢 − 𝑃𝑣 − 𝑃𝑤 (4.43) 

표 4.17은 기존 이중 3상 인버터와 본 연구에서 제안하는 3상 

HERIC 인버터를 이용해 개방 권선 전동기를 0, 10, 20, 30 % 정격 토크 

조건, 10, 20, 30 % 정격 속도 조건으로 각각 운전하였을 때, 인버터 

직류단에서의 입력 전력 𝑃𝑑𝑐 와 인버터 손실 𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠 를 측정한 결과를 

도시한다.  

본 실험 진행에 있어서 대상 유도 전동기에 정격 자속 제어를 

 
 

그림 4.62 30 % 정격 속도 조건에 따른 비선형성 전압 왜곡 보상 
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적용하였으므로, 정격 𝑑축 회전자 자속을 유지하기 위해 일정한 크기의 

𝑑 축 고정자 전류가 요구된다. 이에 따라, 0 % 정격 토크 조건에서도 

고정자 전류의 크기가 일정 수준 이상으로 유지되므로 인버터 손실의 

크기가 0으로 측정되지 않으며, 낮은 토크 조건에서도 손실의 크기가 

측정 오차에 비해 크므로 비교가 용이하다. 

표 4.17을 재구성하여 각 토크 조건에서의 인버터 손실을 속도 

조건에 따라 비교하여 그림 4.63과 같이 나타낼 수 있다. 모든 토크 

조건에서 동일하게 10 % 정격 속도 조건에서는 3상 HERIC 인버터가 

이중 3상 인버터에 비해 손실이 크게 측정되었으나, 속도가 증가함에 

따라 두 인버터의 측정 손실의 차이가 줄어드는 것을 확인할 수 있다. 

이는 앞서 분석한 바와 같이, 3상 HERIC 인버터가 이중 3상 인버터 

대비 인버터 손실이 약 세 배로 증가하는 구간이 존재하나, 그 구간의 

비율이 속도가 증가함에 따라 빠르게 감소함에 기인한다. 

 Loss Ratio =
𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠,3𝑃ℎ𝐻𝐸𝑅𝐼𝐶

𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠,𝐷𝑢𝑎𝑙3𝑃ℎ
 (4.44) 

두 인버터 사이의 인버터 손실의 비율을 (4.44)와 같이 정의하고 

이를 실험 결과에 적용하여 그림 4.64와 같이 표현할 수 있다. 3상 

HERIC 인버터의 인버터 손실은 10 % 정격 속도 조건에서는 이중 3상 

인버터에 대비하여 토크 조건에 따라 6 ~ 8 %의 증가율을 나타내지만, 

이 비율은 빠르게 감소하여 속도 조건이 정격의 30 %인 경우에는 토크 

조건과 무관하게 1 % 미만의 증가율을 나타낸다. 이에 따라, 전동기 

속도가 증가함에 따라 두 인버터의 인버터 손실의 차이는 급감하여 

동일한 수준으로 수렴할 것으로 판단할 수 있다. 
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본 연구에서 제안한 3상 HERIC 인버터는 여섯 개의 스위칭 소자를 

추가로 도입함으로써, 영상분 전압과 공통모드 전압을 동시에 저감할 수 

 

표 4.17 다양한 운전 조건에서 측정한  

입력 전력 및 인버터 손실의 비교 

 

속도 [p.u.] 0.1 0.2 0.3 

0 p.u. 토크 조건 

이중 3상 

인버터 

𝑃𝑑𝑐[W] 50.7 54.7 60.3 

𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠[W] 24.35 27.28 30.5 

3상 

HERIC 

인버터 

𝑃𝑑𝑐[W] 55.2 59.7 62.0 

𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠[W] 26.35 28.15 30.65 

0.1 p.u. 토크 조건 

이중 3상 

인버터 

𝑃𝑑𝑐[W] 86.3 122.5 158.4 

𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠[W] 24.79 27.2 29.6 

3상 

HERIC 

인버터 

𝑃𝑑𝑐[W] 91.1 127.3 164.2 

𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠[W] 26.55 27.7 29.8 

0.2 p.u. 토크 조건 

이중 3상 

인버터 

𝑃𝑑𝑐[W] 126.1 190.9 255.0 

𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠[W] 26.75 28.9 31.0 

3상 

HERIC 

인버터 

𝑃𝑑𝑐[W] 132.8 199.1 265.5 

𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠[W] 28.55 29.4 31.05 

0.3 p.u. 토크 조건 

이중 3상 

인버터 

𝑃𝑑𝑐[W] 171.1 263.4 354.5 

𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠[W] 29.8 31.8 33.55 

3상 

HERIC 

인버터 

𝑃𝑑𝑐[W] 180.1 275.6 370.7 

𝑃𝑙𝑜𝑠𝑠[W] 31.6 32.55 33.8 
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있음을 게4 장 제4 절에서 확인하였다. 그러나 공통모드 전압을 저감할 

수 있다는 장점을 가짐과 동시에, 복잡도가 증가한 인버터 토폴로지에서 

발생할 수 있는 단점 중 하나로 인버터 손실의 증가를 예로 들 수 있다. 

본 절에서는 스위칭 소자의 수가 늘어남에 따라 통상적으로 

동반되는 도통 손실 및 스위칭 손실의 증감에 대해 분석하였다. 우선, 

3상 HERIC 인버터는 모든 스위칭 상태에서 항상 두 개의 스위칭 

소자만이 상 전류의 도통 경로에 포함되므로 도통 손실이 증가하지 

않음을 확인하였다. 스위칭 손실의 관점에서는 영상분 전류를 저감하기 

위해 비선형성 전압 왜곡을 보상하는 과정에서 스위칭 손실이 기존 대비 

약 세 배로 증가하는 영역이 존재할 수 있음을 분석하였다. 그러나 

 
 

(a) 0 % 토크 조건               (b) 10 % 토크 조건 

 

 
 

(c) 20 % 토크 조건             (d) 30 % 토크 조건 

 

그림 4.63 전동기 토크, 속도 조건에 따른 인버터 손실의 비교 
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스위칭 손실의 증가분이 전동기 속도가 증가함에 따라 빠르게 감소함을 

전동기의 운전 조건을 기준으로 분석하였고, 실험적으로 인버터 손실을 

측정, 비교하여 분석 결과를 검증하였다. 

 

 

 

  

 
 

그림 4.64 전동기 속도 조건에 따른 3상 HERIC 인버터 손실 증가율 
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제 5 장 결    론 

제 1 절 연구 결과 

본 연구에서는 3상 교류 전동기 내부에 존재하는 기생 커패시터를 

분석하여 공통모드 등가 회로를 구성하고, 인버터가 생성하는 공통모드 

전압 변동에 의해 나타나는 공통모드 전류 및 축 전압을 분석한다. 또한, 

전동기 베어링의 상태에 따라 가변하는 공통모드 등가 회로를 

실험적으로 규명하고, 0이 아닌 공통모드 전압에 의해 발생하는 베어링 

전식 문제를 논의한다. 이에 따라, 공통모드 전류와 축 전압을 저감하기 

위해 근본적으로 공통모드 전압을 0으로 제어해야 함을 역설한다. 

본 연구에서는 3상 개방 권선 전동기의 제어를 위한 단일 전원 

이중 3상 전동기 제어 시스템에서 공통모드 전압을 제어할 수 있는 

자유도가 증가하는 것에 착안하여, 영상분과 공통모드를 통합한 등가 

회로를 정의한다. 다양한 개방 권선 전동기 제어 시스템에 대해 기존 

영상분 전류 저감 제어 방법을 공통모드 전압 관점에서 분석하여 

한계점을 제시한다. 

본 연구에서는 PV 시스템에서 채용하는 HERIC 인버터 구조를 

3상으로 확장하여 개방 권선 전동기 제어에 적용한다. 기존 영상분 전류 

저감 제어 방법을 HERIC 인버터에서 구현하기 위한 PWM 방법을 

제시한다. HERIC 인버터의 특성에 따른 비선형성 전압 왜곡을 분석하고, 

전압 왜곡 보상 방법을 제안하여 영상분 전류 및 공통모드 전압 저감 

효과를 달성한다. 마지막으로, 3상 HERIC 인버터 도입으로 인한 인버터 

손실의 증감을 이중 3상 인버터와 비교하여 분석하고, 실험적으로 

검증한다. 

  



 

 163 

제 2 절 향후 연구 

본 논문에서 제안한 연구 결과를 확장하여 향후 연구의 진행 방향을 

다음과 같이 정리할 수 있다. 

1) 본 연구에서는 3상 HERIC 인버터 토폴로지 및 제어 

알고리즘의 구현 및 검증을 위해, 전류 용량이 크지 않은 단일 

스위칭 소자를 활용하여 인버터를 제작하고, 소용량의 개방 권선 

유도 전동기에 대해 실험을 진행하였다. 그러나 차량용 견인 

전동기와 같은 대용량 전동기에서는 고 전력 밀도 설계로 인해 

축 전압의 크기가 증가하며, 작은 누설 인덕턴스 성분으로 인해 

공통모드 전류 또한 증가하므로, 대용량 시스템에서도 제안하는 

3상 HERIC 인버터 토폴로지의 효과를 검증할 필요가 있다. 

2) 산업계에서 현재 상용화된 HERIC 인버터 모듈이 전무한 

실정이므로 단일 스위칭 소자로 인버터를 제작하였다. SiC 

MOSFET과 같은 빠른 전압 변동률을 갖는 WBG 소자가 

활발히 인버터에 채용됨에 따라, 인버터 기생 인덕턴스를 고려한 

최적 설계에 대해 논의할 필요가 있다. HERIC 인버터는 특히 

우회 회로와 풀브릿지 구조 사이에 기생 인덕턴스가 존재하므로, 

스위칭 소자에 가해지는 전압 스트레스를 분석하여 이를 설계에 

반영할 수 있다. 

3) 본 연구를 진행한 환경에서는 유의미한 영향을 끼치는 요인은 

아니지만, WBG 소자의 채용과 함께 고주파 스위칭 인버터가 

발전함에 따라 회로상의 임피던스로 인한 스위칭 신호의 지연을 

고려해야 한다. 앞서 제시한 우회 회로를 전부 소호하는 스위칭 

방법에서는 인버터 데드타임과 유효 전압 합성 순간을 전환할 

때, 대각선 상의 스위치를 동시에 점호하여야 하나, 회로 상의 
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임피던스에 의해 두 스위칭 신호 사이에 지연이 발생할 수 있다. 

이 때, 두 스위치가 점호되는 시간 사이에는 먼저 점호된 

스위치에 의해 0이 아닌 공통모드 전압이 인가되므로 고주파 

스위칭으로 갈수록 영향성을 고려하여야 한다. 
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제 6 장 부    록 

제 1 절 베어링 전류 측정 시스템 

본 연구에서는 베어링 전식의 직접적 원인이 되는 베어링 전류를 

측정하기 위해 그림 6.1과 같이 베어링 전류 측정 시스템을 구축하였다. 

일반적인 M-G 테스트베드 조건에서는 대상 전동기의 인버터 

외에도 부하 전동기의 인버터가 전동기 축에 전압을 인가할 수 있으므로, 

대상 전동기에 관성체를 연결하는 형태로 실험 세트를 구성하여 부하기 

영향성을 배제하였다. 또한, 축 전압이 방전되며 발생하는 전류가 

접지로 빠져나갈 수 있는 경로를 제한하기 위해 대상 전동기의 전, 후면 

 
 

(a) 시스템 구조도 

 

   
 

(b) 실제 실험 환경 

 

그림 6.1 베어링 전류 측정 시스템 
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베어링을 세라믹 베어링으로 채용하고, 외부에 스틸 베어링을 

장착하였다. 이러한 구조는 실험 진행이 장기화되어 베어링의 고장이 

발생하는 경우 베어링 교체가 용이하도록 하기 위함이다. 이와 같은 

변인 통제를 통해, 인버터가 생성하는 공통모드 전압에 의해 발생한 축 

전압은 관성체를 지나 스틸 베어링을 통해서만 접지로 흘러 나간다. 

축 전압을 측정하기 위한 측정 장비로는 AEGIS 사의 SVP-510 

프로브를 채용하였다. 일반적인 전압 프로브는 접점 면적이 매우 작기 

때문에 축 전압 측정에 용이하지 않다. 전동기 축은 지속적으로 

회전하며, 축의 뒤틀림 정도에 따라 조금씩 진동하기 때문에 접점을 

유지할 수 없다. SVP-510은 브러쉬 형태의 전압 프로브로, 회전체의 

전압을 측정하기 유리하므로 이를 이용해 축 전압을 측정하였다. 

베어링 전류를 측정하기 위해서는 Magnelab 사의 고주파 전류 

트팬스포머 CT-F0.25를 채용하였다. 베어링 전류는 전동기 축을 지나 

스틸 베어링으로 나가는 고주파의 전류 성분이므로, 이를 측정하기 위해 

축을 감싸는 형태의 전류 센서를 사용하여야 하며 고주파 대역에서 

특성이 우수한 센서를 채택하여야 한다. 홀 효과를 사용하는 전류 

센서나 로고스키 코일을 사용하는 전류 센서의 경우에는, 지름 40 mm 

가량의 전동기 축을 통과시킬 수 있는 크기의 제품은 대용량 전류 

측정이 목적인 경우가 많아 적합한 센서를 구하기 어렵다. 반면에 전류 

트랜스포머는 코어 크기의 선정이 비교적 자유로우며 전류 측정 범위 

또한 다양하게 존재한다. 또한, 채용한 전류 트랜스포머는 500 MHz 

대역까지 전류 측정이 가능하며 10 MHz 이상부터 신호 감쇄 및 지연이 

발생하므로, 통상 수백 kHz ~ 수 MHz 대역에 해당하는 베어링 전류를 

측정하기에 유리하다. 
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Abstract 

 

In this study, a common-mode current that causes the EMI 

and insulation breakdown, and a shaft voltage that causes the bearing 

fault are analyzed. And, an inverter topology and a control method for 

eliminating the common-mode voltage that is a fundamental cause of 

them are presented. The parasitic capacitors inside the three-phase 

AC electric machine are analyzed to form a common-mode 

equivalent circuit. And it is analyzed that the common-mode current 

and shaft voltage caused by the common-mode voltage fluctuations. 

The need to fundamentally control the common mode voltage to zero, 

is raised. 

 In order to increase the degree of freedom in the common-

mode voltage control, a three-phase open winding motor is used as 

a target motor, and the equivalent circuit that integrates the zero-

sequence and common-mode is defined. In addition, limitations from 

the perspective of the common-mode voltage are presented by 

analyzing the existing zero-sequence current reduction control 

method. 

 A three-phase HERIC inverter structure is proposed and 

applied to the control of the open-end winding machine to 

simultaneously reduce the zero-sequence and common mode voltage. 

A new PWM method is suggested for implementing the existing 

zero-sequence current reduction control method in the HERIC 

inverter. A nonlinear voltage distortion due to the characteristics of 
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the HERIC inverter is analyzed and a compensation method is 

proposed to achieve the zero-sequence current and the common-

mode voltage reduction. Finally, the increase of the inverter loss due 

to the introduction of the three-phase HERIC inverter is analyzed by 

comparing it with a dual three-phase inverter and is verified 

experimentally. 

 

 

Keywords : Common-mode Voltage, Common-mode Current, Shaft 

Voltage, Open-end Winding Machine, Zero-sequence Voltage, HERIC 

Inverter 
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