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초록 

본 논문은 계통 연계형 3상 교류 전력 변환 회로를 제안한다. 제안된 전력 

변환 회로는 전원 계통과 분산 전원 장치 간의서로 다른 전원 계통 간의 연결 

혹은 전동기 구동을 위한 용도로 사용될 수 있다.. 제안된 전력 변환 회로는 

입력측과 출력측 사이에 전기적 절연을 제공하고, 둘 사이에 양방향 전력 전

달이 가능하도록 한다. 전원 계통으로 입력되는 전류는 정현파의 형태를 띠며 

그 역률의 제어가 가능하다. 

제안된 전력 변환 회로는 기존의 전력 변환 회로에 비해 수동 소자의 사용

이 적다. 전원 계통이 연결된 입력측에 작은 LC 필터만을 사용하고, 입력측 

직류단에도 큰 전해 캐패시터를 사용하지 않는다. 전기적 절연 및 전압 크기

의 조절 기능은 계통 주파수의 변압기 대신 고주파 변압기를 이용하여 제공한

다. 이러한 특징은 전력 변환 회로의 부피와 무게를 줄일 수 있게 한다. 

제안된 전력 변환 회로는 모듈화 구조를 가진다. 동일 풀 브릿지 인버터 모

듈 12개로 구성된 한 단을 기본으로 하며, 이 단을 쌓아 직렬로 연결함으로써 

높은 전압의 전원 계통 혹은 부하에 적용할 수 있다. 한 단의 풀 브릿지 인버

터 모듈 12개는 그 연결 구조와 동작에 따라 저주파 양방향 정류기, 정현 변

조 풀 브릿지 인버터, 고주파 양방향 정류기의 4가지 종류로 구분된다. 전원 

계통에 연결되는 저주파 양방향 정류기는 입력되는 계통 전원의 전압에주파수

에 동기되어 스위칭 함으로써 입력 전압을 단순 정류하는 역할을 하며, 여기

서 발생하는 스위칭 손실이 거의 없다. 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 
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양방향 정류기 사이는 고주파 다권선 변압기를 통해 연결되어 있으며, 듀얼 

액티브 브릿지 컨버터의 동작과 유사하게 각 부분의 출력 전압의 크기와 위상

차를 이용하여 전력 전달을 한다. 출력 풀 브릿지 인버터는 CHB 컨버터의 각 

셀과 같이 독립된 직류 전압원출력측 직류단 전압을 이용하여 각각의 출력 전

압을 합성하는 동작을 통해하여 부하 전류를 제어한다. 

본 논문은 각 부분의 구조와 동작 원리를 유사한 기존의 전력 변환 회로와 

비교하여 설명하고, 고주파 전력 전달 부분을 분석하여 제어에 사용할 수 있

도록 모델링하였다. 분석된 모델을 토대로 각 상의 출력측 직류단 제어기의 

구조를 제시한다. 또한 운전 조건에 따른 고주파 전력 전달 부분의 소프트 스

위칭 특성도 분석하였다. 

제안된 전력 변환 회로 및 그에 관한 분석들은 실험을 통해 그 타당성을 입

증하였다. 제안된 전력 변환 회로를 12 kW 용량으로 제작하여 두 개의 독립된 

3상 전원을 연결시키도록 구성하였다. 다양한 운전 조건에서 각 부분의 동작

을 확인하였으며, 이 때 입력 상전류가 거의 정현파에 가까운 형태로 유지됨

을 확인하였다. 또한 효율과 사용되는 전력 소자와 수동 소자의 측면에서 제

안된 전력 변환 회로와 반도체 변압기 회로를 비교하였다. 
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제 1 장 서론 

 

1.1 연구 배경 

최근 화석 연료의 가격이 상승하고 환경 오염 문제가 대두되면서 신재생 에

너지원의 사용이 지속적으로 증가하고 에너지 저장 장치 등 분산형 전원 장치

의 비중이 늘어나는 추세이다. 이러한 분산형 전기 에너지원이 기존의 전원 

계통에 연결되어야 할 경우가 늘어나면서, 서로 다른 전원 계통간을 연결시켜 

줄 수 있는 계통 연계형 전력 변환 회로의 필요성이 꾸준히 증대되고 있다 

[1]-[4]. 이러한 용도로 사용되는 전력 변환 회로는 다음과 같은 요구 사항을 

지닌다. 

 

- 전원 계통과의 전기적 절연 제공 

- 양방향 전력 전달 가능 

- 전원 계통의 역률 조절 가능 

- 전원 계통의 입력 전류의 품질 유지 

- 서로 다른 전압 및 주파수의 전원 간 연결 기능 

 

기존에 이러한 용도로 많이 사용되는 전력 변환 회로로는 NPC(Neutral Point 

Clamped) 컨버터와 CHB (Cascaded H-Bridge) 컨버터 등을 꼽을 수 있다 [5]. 이

러한 전력 변환 회로들은 공통적으로 계통 주파수로 동작하는 변압기를 사용
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하여 전기적 절연을 얻고, 능동 입력단(active front end)을 구성하여 전원 계통

의 전류를 제어하여, 전류의 품질을 유지하고 무효 전력의 제어를 가능하게 

한다.  

한편 계통 연계형 전력 변환 회로는 대용량 전동기 구동을 위한 목적으로의 

수요도 늘고 있는 추세이다. 중전압(medium voltage) 대용량 전동기의 산업용 

기계적 동력원으로써의 사용이 늘고 있어 이들을 구동하기 위한 전력 변환 회

로에 관한 연구가 활발히 진행되고 있다 [6]. 대용량 전동기를 구동하기 위한 

응용 예는 주로 단방향 전력 전달만이 필요한 경우가 많지만, 경우에 따라 양

방향 전력 전달을 요구하는 경우가 있다. 전동기 운전 중 가감속이 지속적 혹

은 반복적으로 필요하거나, 감속 시 큰 전력이 회생되는 분야에서 에너지 절

약을 위해 많이 사용된다. 또 꼭 회생 운전을 통한 에너지 절감이 중요하지 

않더라도, 다이나믹 브레이크(dynamic brake)나 입력단 수동 필터(passive filter)

의 부피를 줄이기 위해 사용되기도 한다. 능동적으로 입력단을 제어하는 것이 

다이오드만 쓸 때보다 입력단 고조파가 매우 적고 수동 필터의 크기를 줄일 

수 있어 시스템의 부피 측면에서 유리할 수 있다 [7]. 

한편 전력 변환 회로에 사용되는 수동 소자(passive component)를 줄이고자 

하는 노력이 지속적으로 이어지고 있다. 수동 소자는 부피가 크고 무게가 많

이 나가기 때문에 이들의 사용을 줄이는 것이 시스템의 부피와 무게를 줄이는 

데 큰 도움이 된다. 또 원자재 가격의 지속적인 상승세로 인해 이들이 전체 

시스템의 가격에서 차지하는 비중이 점차 높아지고 있다. 따라서 이들을 줄이

는 것이 컨버터의 가격 경쟁력에도 도움이 된다. 반면 전력 반도체 기술은 지

속적으로 발달하여 가격이 하락하고 성능은 발전하는 추세에 있다. 따라서 전
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력 반도체를 더 사용하더라도 수동 소자를 덜 사용하는 컨버터를 만드는 것이 

향후 기술 추세를 생각할 때 바람직한 방향이다. 

이 같은 노력의 일환으로 전압형 인버터(voltage source inverter)의 직류단(DC-

link) 전해 캐패시터(electrolytic capacitor)의 사용을 억제하기 위해 매트릭스 컨

버터(matrix converter) [8], 혹은 캐패시터리스 인버터(capacitorless inverter) [13] 

등이 개발되어 사용되고 있다. 또 전원 간의 절연이나 전압 크기의 변경을 위

해 전원 계통에 연결되어 사용되는 변압기의 부피와 무게를 줄이고자 이를 고

주파 변압기(high-frequency transformer)로 대체 하는 방식도 연구되었다 [18]-

[22]. 

 

1.2 연구 목적 

본 논문은 앞서 설명한 전원 계통간의 연결이나 전동기 구동을 위한 계통 

연계형 교류 전력 변환 회로를 제안하고 운전 조건에 따른 동작을 분석하는 

것을 목적으로 한다. 제안되는 전력 변환 회로는 3상 전원 계통에 직접 연결

되어 사용할 수 있는 전력 변환 회로로써 입력과 출력 간에 전기적 절연을 제

공하고, 양방향 전력 전달이 가능하며, 전원 계통의 역률을 조절할 수 있는 특

징을 가진다. 

이와 동시에 제안되는 전력 변환 회로에 사용되는 수동 소자 양을 줄이기 

위한 구조를 가진다. 전원 계통에 연결되는 입력측에 사용되는 입력 필터의 

크기를 줄이기 위해 입력단의 동작을 캐패시터리스 인버터의 동작과 같이 전

원 계통의 주파수에 동기시킴으로써 입력단 전력용 반도체 스위치의 스위칭 

동작에 의한 고주파 발생을 근원적으로 없애 전원 계통의 입력 전류에 고주파
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가 유입되는 것을 방지하였다.  

또 전원 계통과 부하와의 전압 크기의 변환이나 둘 사이의 절연을 위해 사

용되는 계통 주파수의 변압기를 고주파 변압기로 대체하였다. 이를 통해 시스

템의 부피 및 무게를 줄일 수 있도록 하였다. 

본 논문에서는 제안된 전력 변환 회로의 각 부분의 구조 및 동작을 기존의 

유사한 방식의 전력 변환 회로와 비교하여 설명하고 전력 변환이 이루어지는 

과정을 설명한다. 그리고 고주파 전력 전달 부분의 전력 전달을 분석, 모델링

하고 이를 이용하여 출력측 직류단을 제어할 수 있는 제어기를 설계한다. 그

리고 운전 조건에 따른 고주파 전력 전달 부분의 소프트 스위칭(soft-switching) 

특성을 분석하여 구동하는 데 있어서의 정보를 제공한다.  

또 제안된 회로의 동작 특성과 제어방법을 컴퓨터 시뮬레이션과 실험을 통

해 검증한다.. 

 

1.3 논문의 구성 

본 논문은 다음과 같이 구성되어 있다. 

1장에서는 연구 배경과 목적에 대해 설명한다. 

2장에서는 기존의 전력 변환 회로의 특성에 대해 살펴 본다. 중전압 전원 

계통에 연결시켜 사용하는 교류 전력 변환 회로들의 특성을 살펴보고 고주파 

변압기를 사용하는 전력 변환 회로에 대해 살펴 본다. 

3장에서는 제안된 전력 변환 회로에 대해 설명한다. 제안된 전력 변환 회로

를 세부 항목으로 나누어 각 부분의 구조가 기존의 전력 변환 회로와 비교하

여 어떻게 파생되었는지를 언급하고, 각 부분의 동작 방식의 통해 제안된 전
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력 변환 회로의 전력 전달 원리에 대해 설명한다. 그리고 설명된 구조와 동작

을 바탕으로, 고주파 전력 전달 부분을 모델링하고, 그 모델을 이용하여 출력

측 직류단 전압 제어기를 설계한다. 그리고 운전 조건에 따른 소프트 스위칭 

특성을 분석한다. 

4장에서는 제안된 전력 변환 회로의 동작을 실험을 통해 검증한다. 

5장에서는 동작 효율과 사용되는 전력 소자와 수동 소자의 측면에서, 제안

된 전력 변환 회로와 반도체 변압기 회로를 비교하였다. 

6장에서는 결론 및 향후 과제에 대하여 기술한다. 
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제 2 장 기존의 전력 변환 회로 

 

본 장에서는 기존에 사용되는 전력 변환 회로들의 특성에 대해 알아본다. 

먼저 중전압(medium voltage) 전원 계통에 연결하여 사용하는 멀티레벨

(multilevel) 전력 변환 회로 중 기술이 상용화되어 산업계에서 자주 사용되는 

NPC 컨버터와 CHB 컨버터의 구조와 특징에 대해 기술한다. 그리고 본 논문

에서 제안하는 전력 변환 회로처럼 고주파 변압기를 이용한 전력 변환 회로들

에 대해 살펴본다. 

 

2.1 멀티레벨 전력 변환 회로 

2.1.1 NPC 컨버터 

NPC 컨버터는 [23]에서 처음 소개된 이후, 산업계에서 널리 사용되어 온 멀

티레벨 전력 변환 회로 중 하나이다. 그림 2.1 (a)는 기본적인 3 레벨(level) 

NPC 컨버터의 구조를 나타내었다. 전원 계통에 다이오드 정류기(diode rectifier)

로 연결되어 교류 전원을 직류로 정류하고, 이 직류단을 이용하여 출력 전압

을 합성한다. 한 레그(leg)에 네 개의 능동 스위치가 사용되며, 직류단에는 두 

개의 캐패시터가 직렬로 연결되어 각각 직류단의 전압의 절반이 인가되어 있

고, 캐패시터의 중성점과 각 레그의 스위치 사이를 클램핑(clamping) 다이오드

로 연결하여 중성점 전압을 출력할 수 있게 하였다. 각각의 전력용 반도체는 

하나의 캐패시터 양단에 걸려있는 전압만큼의 내압(blocking voltage)을 필요로  
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(a) 

 

 

(b) 

그림 2.1 NPC 컨버터. 

(a) 다이오드 정류단 사용, (b) 능동 정류단 사용 

 

하기 때문에 직류단 전체 전압의 절반의 전압 정격을 가지는 소자를 사용하여 

만들 수 있는 장점이 있다. 2 레벨 인버터와 비교하여, 극 전압(pole voltage) 출

력으로 영전압을 내보낼 수 있어 출력 전압의 레벨이 하나 늘어난다. 이로 인

해 출력 전압에서의 dv/dt 특성이 좋아지고, 출력 전압의 품질이 향상된다. 

반면 NPC 컨버터는 전력 소자 간의 손실이 균등하지 않아 소자의 정격보다 

부하를 경감(derating)시켜 사용해야 하는 단점이 있다. 이 문제를 해결하기 위

AE

BE

CE
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해 클램핑 다이오드 대신 능동 소자를 사용하여 중성점으로 흘러 들어가는 전

류를 제어할 수 있는 액티브(active) NPC 구조가 사용되기도 한다 [24]. 

NPC 컨버터는 3 레벨과 동일한 개념으로 더 높은 단(level)으로 확장할 수 

있으나, 단 수를 늘릴수록 높은 내압을 견디기 위해 직렬로 연결해야 하는 클

램핑 다이오드의 수가 급격히 늘어나고, 직류단 캐패시터의 전압 균형 제어가 

복잡해지는 문제가 있다 [6]. 현재 실질적으로 산업계에서 주로 사용되는 것은 

3 레벨 NPC 컨버터이다.  

입력측에 다이오드 정류기를 사용하는 경우에는 전원 계통에서 부하로의 전

원 공급만 가능하여 단방향 전력 전달이 필요한 경우에만 사용된다. 이 때 부

하측에서 발생하는 순시적인 회생 에너지를 소진시키기 위해 직류단에 다이나

믹 브레이크가 사용되기도 한다. 양방향 전력 전달이 필요한 경우에는 전원 

계통의 입력측에도 동일한 NPC 컨버터를 설치하여 능동 정류단(active rectifier)

으로 사용할 수 있다. 이 구조를 그림 2.1 (b)에 나타내었다. 능동 정류단은 전

원 계통에 흐르는 입력 전류를 조절할 수 있어 이를 통해 직류단 전압을 원하

는 값으로 제어할 수 있으며, 다이오드 정류기를 사용하는 경우에 비해 입력 

전류 고조파를 줄이고 역률을 제어할 수 있다. 

한편 NPC 컨버터는 전원 계통과의 전기적 절연을 위해서는 계통 주파수의 

변압기가 필요하고, 전원 입력 계통의 전류 품질을 유지하기 위해 입력단에 

큰 수동 필터가 필요한 단점이 있다. 

 

2.1.2 CHB 컨버터 

CHB 컨버터는 풀 브릿지 인버터(full-bridge inverter)로 구성된 셀(cell) 여러 
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개를 직렬로 연결한 구조로 이루어져 있다 [25]. 그림 2.2 (a)에 그 구조를 나타

내었다. 각각의 셀은 독립된 직류단을 가지며, 풀 브릿지 인버터를 이용하여 3 

레벨 전압 출력이 가능한 전압원처럼 동작한다. 각 셀의 직류단 전원은 전원 

계통에 연결된 변압기의 이차 권선을 통해 공급되며, 이 때 그림 2.2 (b)에 나

타낸 다이오드 정류기를 통해 전원을 공급 받는 것을 기본적인 구조로 한다. 

전원 계통에 연결되는 변압기는 셀 수만큼의 3상 이차 권선을 필요로 하며, 

각 단의 이차 권선은 서로 60°/k (k: 단의 수) 씩 위상이 천이된(shifted) 형태를 

가진다. 이차 권선들의 위상이 천이된 변압기는 각 셀의 다이오드 정류기의 

입력 전류의 고조파들을 서로 상쇄시켜 주는 역할을 하여 전원 입력 전류의 

품질을 좋게 만든다. 그러나 한편으로는 이런 복잡한 변압기의 구조는 제작 

시에 단점으로 작용한다. 

CHB 컨버터는 동일한 모듈화(modular) 구조를 가진다. 독립된 직류 전압원

을 가지는 단상 풀 브릿지 인버터를 기본 모듈(module)로 이용하고, 동일한 모

듈 여러 개를 연결하여 전체 시스템을 구성한다. 모듈화 구조는 다음과 같은 

장점을 가진다. 먼저, 다양한 전압의 전원 계통 혹은 부하에 연결하여 사용할 

수 있다. 적용되는 시스템의 전압의 크기에 대응하여 모듈을 직렬로 연결하면, 

저전압 전력 소자로 구성된 모듈을 이용하여 높은 전압의 전원 계통/부하에 

사용할 수 있는 전력 변환 회로를 구성할 수 있다. 따라서 단의 수가 제한적

인 NPC 컨버터에 비해 보다 높은 전압의 시스템에도 적용할 수 있는 장점이 

있다. 그리고 각각의 모듈이 동일한 회로, 제어 구조를 사용하기 때문에 시스

템 구성의 변동이나 확장이 쉽고, 하나의 모듈에 고장이 발생했을 때 부품의 

교체가 간단하다 [27], [28]. 또한 운전 중 하나의 셀에서 고장이 발생하더라도 
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해당 셀을 제외시키고 출력 전압을 감소시킨 채 운전을 지속할 수 있는 여유

율(redundancy)을 지닌다 [29]. 

CHB 컨버터의 양방향 전력 전달이 필요한 경우에는 각 셀의 입력단을 다이

오드 정류기 대신 그림 2.2 (c)에 나타낸 3상 PWM(Pulse Width Modulation) 승압

형 정류기(boost rectifier)로 이루어진 능동 정류단을 사용될 수 있다 [26]. 능동 

정류단을 이용할 경우 입력측 전류를 제어할 수 있어 직류단 전압 제어가 가 

 

 

(a) 

AE

BE

CE

1wC

2wC

3wC

1vC

2vC

3vC

3uC

2uC

1uC
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(b) 

 

 

(c) 

그림 2.2 7 레벨 CHB 컨버터. 

(a) 전체 구조, (b) 다이오드 정류기 셀 (c) PWM 승압형 정류기 셀 

 

능하고, 전원 입력측의 역률을 제어할 수 있다. 그러나 여전히 셀 수만큼의 이

차 권선을 가지는 계통주파수의 변압기가 필요하고, NPC 컨버터와 마찬가지로 

입력 전류의 품질을 유지하기 위해 입력단에 큰 수동 필터가 필요하다. 이 경

one cell

one cell
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우 변압기 이차 권선의 위상 천이는 필요하지 않다. 

 

2.2 고주파 변압기를 사용한 전력 변환 회로 

2.2.1 반도체 변압기(solid state transformer) 개념 

2.1절에서 설명한 계통 연계형 전력 변환 회로들은 공통적으로 전원 계통과

의 전기적 절연을 위해서 50/60 Hz 의 계통 주파수의 변압기가 필요하다. 전체 

전력 변환 회로의 부피와 무게의 측면에서 봤을 때 이 변압기가 차지하는 비

중이 크다. 그런데 변압기의 동작 주파수(operating frequency)를 높이면 같은 전

압, 전류 정격을 가지는 경우 변압기에 저장되는 에너지의 크기가 주파수에 

반비례하게 줄어든다. 따라서 동작 주파수를 높이면 변압기에 사용되는 자기 

재료(magnetic material)의 양을 줄일 수 있고, 그에 따라 변압기의 부피 및 무

게를 줄일 수 있다. 이 점에 주목하여 전원 계통 주파수의 변압기 대신 고주

파 변압기를 사용하는 전력 변환 회로에 관한 연구들이 활발하게 이루어지고 

있다 [18]-[22]. 

계통 주파수 변압기(line-frequency transformer)를 대신하여 고주파 변압기를 

사용하는 전력 변환 회로의 대표적인 예로 그림 2.3 에 나타낸 구조를 꼽을 

수 있다. 변압기 반도체(Solid State Transformer, SST)로 불리기도 하는 이 구조

는 전력용 반도체와 고주파 변압기를 이용하여 기존의 계통 주파수의 변압기

가 하는 역할을 대체시켜주는 개념으로 제안 되었다. 양쪽 전원 계통에는 교

류-직류 전력 변환 회로가 있어 각각의 교류 전원과 직류단 사이의 전력 전달

을 가능하게 해 주는 역할을 한다. 두 개의 직류단 사이의 전력 전달은 고주 
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그림 2.3 반도체 변압기 개념 

 

파 변압기로 연결되는 직류 전력 변환 회로를 통하여 이루어진다. 이 직류 전

력 변환 회로로는 듀얼 액티브 브릿지(Dual-Active-Bridge, DAB) 컨버터가 주로 

사용된다 [35]. 듀얼 액티브 브릿지 컨버터는 그림 2.4에 나타낸 것처럼 풀 브

릿지 인버터 두 개가 고주파 변압기를 통해 연결된 구조를 가진다. 두 직류단

은 고주파 변압기를 통해 전기적으로 절연되어 있으며 양방향 전력 전달이 가

능하다. 듀얼 액티브 브릿지 컨버터는 구조가 간단하고 운전 조건에 따라 소

프트 스위칭이 가능한 장점을 가지고 있어 다양한 대용량 직류 전력 변환 회

로의 용도로 많이 사용된다 [37]. 듀얼 액티브 브릿지 컨버터의 동작은 3.2.2절

에서 소개한다. 

입력측과 출력측의 전압원의 관점에서 반도체 변압기를 바라보면, 전압의 크

기를 변동시킬 수 있고 양측에 전기적 절연을 제공하는 등 일반적인 계통 주

파수 변압기와 같은 기능을 제공한다. 또 입력측과 출력측의 전압이 교류- 직

류 전력 변환 회로를 통해 자유롭게 합성될 수 있기 때문에 주파수가 서로 다

른 두 전원 계통 간의 연결도 가능하고 역률을 제어할 수 있는 등 추가적인 

기능도 있다. 
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그림 2.4 듀얼 액티브 브릿지 컨버터 

 

반도체 변압기의 개념은 다양한 방식으로 응용되어 연구되어 왔다. 그림 2.5 

는 반도체 변압기의 개념을 3상 중전압 전동기 구동에 적용시킨 예를 보여준

다 [18]. 하나의 듀얼 액티브 브릿지 컨버터와 입력측과 출력측 각각에 단상 

풀 브릿지 인버터가 연결된 구조를 하나의 셀로 만들어, 동일한 셀을 전원 계

통과 부하 전동기의 동작 전압에 따라 직렬로 연결한 형태를 가진다. 각 셀의 

단상 풀 브릿지 인버터는 교류-직류 전력 변환 회로로 동작하며, 교류단의 전

류를 제어하면서 동시에 입력측과 출력측의 직류단 전압을 일정하게 유지시켜

주는 역할을 한다. 입력과 출력측의 풀 브릿지 인버터는 CHB 컨버터의 각 출

력 셀과 마찬가지로 독립된 직류 전압원을 이용하여 출력 전압을 합성한다. 

상의 전체 출력 전압은 각각의 셀의 출력 전압을 합친 값으로 정해지기 때문

에 셀의 수를 늘림에 따라 dv/dt가 작아지고 출력 전압의 고조파가 줄어든다. 

입력측과 출력측 풀 브릿지 인버터는 PWM 승압형 컨버터의 형태로 동작하여 

각 부분의 교류 전류를 제어하고, 따라서 각 부분의 역률을 제어할 수 있다. 

그림 2.6은 [22]에서 제안된 서로 다른 전원 계통들 사이를 연결시켜주는 교류  
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그림 2.5 반도체 변압기 개념 적용 예: 중전압 전동기 구동. 

 

전력 변환 회로를 나타낸다. 분산 전원, 신재생 에너지원 등 서로 다른 전원 

계통 간을 연결시키는 목적으로 제안된 전력 변환 회로로써, 다수의 전원 계

통간의 연결이 가능한 특징이 있다. 그림 2.6에서 각 포트(port)는 서로 다른 3

상 교류 전원 연결되어 있다. 포트 1과 포트 2는 각각 서로 다른 3상 교류 전

원 계통 혹은 부하에 연결되고, 포트 3은 별도의 에너 지 저장 회로에 연결되

어 있다. 단상 PWM 승압형 컨버터의 동작을 통해 교류 전원과 각각의 직류

단 사이의 전력 전달을 제어하고, 포트 1과 포트 2의 직류단, 포트 1과 포트 3 

 

Dual Active Bridge

Converter Cell No.1

Converter Cell No.2

Converter Cell No.N
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그림 2.6 반도체 변압기 개념의 적용 예: 서로 다른 전원 계통간의 연결 

 

의 직류단이 그림 2.6에서 DC/DC로 표시된 직류 전력 변환 회로를 통해 연결 

되어 포트간의 전력을 전달해준다. 여기서 DC/DC로 표시된 부분은 듀얼 액티

브 브릿지 컨버터를 의미하며, 직류 전력 전달과 각 포트간의 전기적 절연을 

제공하는 기능을 한다. 따라서 각 포트간의 연결 및 전력 전달을 위한 제어  
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그림 2.7 반도체 변압기 개념의 적용 예: 열차 견인 구동 

 

구조는 기본적으로 그림 2.5에서 설명한 방법과 동일하며, 차이점으로는 그림 

2.6에서는 각 포트간 상 사이의 직류단을 서로 엇갈리게 연결해 놓았다는 점

을 들 수 있다. 예를 들어 포트 1의 a 상의 직류단 전압 Vdc1(A), Vdc2(A), Vdc3(A)를 

각각 포트 2의 a 상, b 상, c 상의 직류단에 연결시켜 놓았다. 이로써, 각 상으

로 전달되는 전력의 평형을 유지시키는 효과를 기대할 수 있다. 

그림 2.7은 반도체 변압기를 열차의 견인 구동에 적용한 예를 나타낸다. 유

럽 지역에서 철도용으로 사용되는 전원 계통은 15 kV, 16⅔ Hz 혹은 25 kV, 50 

Hz의 단상으로 이루어져 있다. 열차의 견인 전동기 구동을 위한 전력 변환 회 
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그림 2.8 반도체 변압기 개념의 적용 예: 교류-직류 전력 변환 회로 

 

로에 사용되는 계통 주파수의 변압기가 차지하는 부피와 무게를 줄이기 위해

전원 계통에 반도체 변압기의 구조를 적용시킨 전력 변환 회로를 연결하여 사

용하는 연구가 진행되었다 [20], [21]. 그림 2.7의 왼쪽의 AC/DC로 표시된 부분

은 풀 브릿지 인버터로써, 단상 PWM 승압형 컨버터로 동작하여 각 셀의 직

류단 전압을 제어한다. 전원 계통의 높은 전압에 대응하기 위해 많은 셀을 직

렬로 연결하여 사용하였다. 셀의 직렬 연결이 가능하기 때문에 전원 계통에 

연결되는 전력 회로도 전동기 구동에 사용되는 낮은 전압 정격의 전력용 소자

를 이용하여 구성할 수 있다. 그림의 DC/DC로 표시된 부분은 듀얼 액티브 브

릿지 컨버터로써 전원 계통쪽의 직류단과 전동기 구동용 인버터의 직류단 간

의 전력 전달과 전기적 절연 기능을 담당한다. 변압기의 이차측 직류단은 서

로 병렬로 연결하여 전동기 구동용 인버터의 직류단을 형성한다. 기존의 방법

에서는 전원 계통의 높은 전압을 전동기 구동용 인버터에 적용 가능한 수준으

로 낮추기 위해 계통 주파수의 변압기를 사용했는데, 이 방법을 사용함으로써 
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계통 주파수의 변압기를 사용하지 않아 열차의 전력 변환 시스템의 부피와 무

게를 줄일 수 있다. 

그림 2.8은 [38]에서 제안한 고주파 변압기를 가지는 교류-직류 변환 회로

(SEries-connected Output Universal Link Converter)의 구조를 나타낸다. 이 전력 변

환 회로는 3상 전원 계통과 직류 부하 혹은 전원을 연결해주는 기능을 한다. 

본 절에서 소개한 반도체 변압기를 응용한 전력 변환 회로들에서는 모두 전원 

계통에 연결하는 교류-직류 변환 장치가 PWM 승압형 컨버터로 동작하여 직

류단 전압을 제어하였다. 반면 [38]에서 제안된 구조에서는 전원 계통에 연결

된 저주파 양방향 정류기가 전원 계통의 주파수에 동기되어 동작한다. 입력측 

직류단과 출력측 직류단은 고주파 변압기를 통해 연결되어 있는데, 정현 변조 

풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기가 듀얼 액티브 브릿지 컨버터와 유

사한 동작을 통해 전력을 전달한다. 이 전력 변환 회로는 다른 반도체 변압기

의 구조에 비해 입력측의 교류-직류 전력 변환 단계에서 발생하는 스위칭 손

실(switching loss)이 거의 없고, 전원 계통에 사용되는 수동 소자의 사용을 줄

일 수 있는 장점을 가진다. 다만 [38]에서는 출력측에 직류 부하 혹은 전원을 

연결하는 경우만으로 연구를 한정하였고, 입력측과 출력측의 직류단 사이의 

전력 전달이 이루어지는 과정을 자세히 모델링하지 않았다. 본 논문은 이 전

력 변환 회로를 바탕으로, 출력측을 변경하여 교류-교류 전력 변환 회로로 확

장하는 것을 제안한다. 

 

2.2.2 고주파 변압기  

고주파 변압기를 사용하는 전력 변환 회로에 관한 연구가 이루어지면서 동
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시에 여기에 사용되는 고주파 변압기에 관한 연구도 진행되었다 [42]-[47]. 고

주파 변압기에는 다음과 같은 특성들이 요구된다 [44]. 

 

- 낮은 철손(core loss) 

- 충분한 절연 레벨 

- 높은 자속 밀도 

- 작고 제어 가능한 누설 인덕턴스 

- 권선과 철심(core)의 방열 설계 

 

참고 문헌 [42]에서는 듀얼 액티브 브릿지 컨버터에 사용하기 위한 축 방향 

권선을 갖는 변압기(coaxial winding transformer)를 제안하였다. 원환체의(toroidal) 

철심(core) 여러 개를 U자의 관(tube) 형태로 연결하여 사용하고, 그 내부에 일

차 권선(primary winding)을 구리관 형태로 만들어 삽입하고, 이차 권선

(secondary winding)은 리츠 와이어(litz wire)를 사용하여 일차 권선의 내부에 삽

입하는 방법으로 변압기를 제작하였다. 이 방법은 일차 권선과 이차 권선이 

거의 모든 구간에서 같은 형태의 코어에 둘러 싸이도록 하여 철심에 흐르는 

자속이 두 권선에 골고루 전달되어 누설 인덕턴스의 크기를 줄여주는 효과가 

있다. 누설 자속은 변압기에 국부적인 발열을 유발시키기 때문에 특히 고주파 

변압기에서는 그 크기를 줄이는 것이 중요하다. 또 구조에 따라 누설 인덕턴

스의 크기를 예측할 수 있어, 필요한 경우 누설 인덕턴스의 크기를 적절하게 

설계할 수 있다. 

참고문헌 [43]에서는 [42]에서 제안한 변압기의 구조를 확장하여 하나의 일

차 권선과 여러 개의 이차 권선을 가지는 다권선(multi-winding) 변압기의 구조
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를 제안하였다. 각각의 이차 권선을 관 형태의 일차 권선의 내부에 하나씩 삽

입하고, 관 형태의 일차 권선을 병렬로 연결하는 방법을 사용하였다. 이 방식

은 [42]에서 제안된 방식과 마찬가지로 각각의 이차 권선이 일차 권선에 거의 

완전히 둘러 싸여 누설 자속을 줄일 수 있는 장점이 있다. 또 높은 주파수에

서 동작할 때에는 표피 효과(skin effect)로 인해 특정한 이차 권선에 흐르는 전

류로 인해 일차 권선에 유기되는 전류는 대부분 해당 이차 권선을 둘러싸고 

있는 관 형태의 권선에만 집중되어 흐르고, 다른 이차 권선을 둘러싼 일차 권

선에는 거의 영향을 주지 않는다. 따라서 각각의 이차 권선들은 서로 자기 결

합(magnetic coupling)이 매우 작고, 변압기의 일차측에서 보았을 때 독립적인 

권선들로 볼 수 있다. 이러한 특성은 다권선 변압기의 일차측에서 각각의 이

차 권선쪽으로 전달되는 전력을 서로 독립적으로 제어할 수 있도록 해 주는 

장점을 가진다.  

고주파 변압기를 사용하여 계통 주파수의 변압기보다 크기가 줄어들게 되면 

변압기의 열용량과 표면적이 모두 줄어들어 방열 설계는 더 어려워지는 단점

이 있다. 따라서 손실을 줄이고 열 전달이 수월하게 이루어지는 것이 중요하

다. 참고 문헌 [44]에서는 350 kVA의 용량과 10 kHz의 스위칭 주파수를 사용하

는 열차 견인 구동용 전력 변환 회로에 사용되는 고주파 변압기를 설계하였다. 

그림 2.7에 나타낸 반도체 변압기에 사용되는 용도로써, [42]와 [43]에서 제안

한 방식대로 축 방향 권선을 갖는 변압기를 제작하였다. 일차 권선의 내부에 

이차 권선을 삽입하였고 이차 권선의 내부에는 탈이온수(deionized water)를 흘

려 방열하였다. 철심의 재료로써 나노 크리스탈(nanocrystalline)을 사용함으로써 

변압기의 전력 밀도(power density)를 높이는 동시에 철심의 손실을 줄일 수 있
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도록 하였다. 

참고 문헌 [46]에서는 50 kW 용량과 50 kHz의 스위칭 주파수를 가지는 고주

파 변압기를 설계하였다. 철심의 재료로써 비정질 철심 (amorphous iron core)를 

사용하였다 비정질 철심은 약 100 kHz 정도의 동작 주파수까지는 페라이트

(ferrite)와 유사한 수준의 철손(core loss) 특성을 가지며, 동작 가능 온도가 높고

(약 300°C) 열 전도율(thermal conductivity)이 높아 철심의 방열이 어려운 경우 

사용하기 적합하다. 또 히트 파이프(heat pipe)를 철심에 부착하여 철손에 의해 

발생하는 열을 효과적으로 제거하는 방식을 사용하였다. 

본 절에서 살펴본 고주파 변압기에 관한 연구들은 고주파 변압기를 사용하

는 전력 변환 회로의 개발에 도움이 된다. 대용량의 고주파 변압기는 아직 널

리 보급되지는 않았지만 고주파 변압기를 이용하는 전력 변환 회로의 수요가 

늘어나면 변압기 제작 관련 기술이 향상되고 가격이 더 저렴해져 사용이 더 

용이해질 수 있을 것으로 생각된다.  
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제 3 장 제안된 교류 전력 변환 회로 

 

본 장에서는 새로운 교류 전력 변환 회로를 제안하고 분석한다. 제안된 전

력 변환 회로는 전원 계통(power grid)과 다른 분산 전원 혹은 교류 전동기 부

하를 연결시키는 목적을 가진다. 제안된 전력 변환 회로는 3상 교류 입력, 출

력단을 가지고 있으며 입출력간 전력을 능동적으로 제어할 수 양방향

(bidirectional) 전력 전달이 가능하고 역률(power factor)을 제어할 수 있다. 또 

고주파 변압기를 사용하여 입출력간 전기적 절연을 제공하여 영상분 전류가 

흐르는 것을 억제한다. 이러한 특성을 통해 분산 전원 또는 교류 전동기 부하

를 전원 계통에 연결시켜 이용할 수 있다. 

제안된 전력 변환 회로는 다음과 같은 장점을 가진다. 

수동 소자의 사용을 줄일 수 있는 특징을 가진다. 

큰 부피를 차지하는 직류단 캐패시터(DC-link capacitor)의 크기를 획기적으로 

줄이고, 전력 변환 회로와 계통간의 고조파(harmonics) 필터링을 위해 사용되

는 입력 필터(input filter)의 크기도 줄일 수 있는 구조를 가진다. 입력과 출력

간의 전기적 절연(galvanic isolation)은 고주파 변압기를 통해 이루어진다. 기존

의 전력 변환 회로에서 많이 사용되는 계통 주파수 변압기에 비해 변압기의 

동작 주파수를 높임으로써 그 부피 및 무게를 대폭 줄일 수 있을 것으로 예상

된다. 

모듈화 구조(modular construction)를 가진다. 풀 브릿지 인버터를 하나의 모듈

(module)로 사용하며, 전체 전력 변환 회로는 동일한 여러 개의 모듈로 구성된
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다. 동일한 모듈을 이용하면서 전력 변환 회로의 구성을 변경함으로써 높은 

전압의 계통 및 다양한 형태의 부하에 적용시킬 수 있다. 

한편 제안된 전력 변환 회로는 다음과 같은 단점을 가진다. 입력측과 출력

측 간에 4개의 풀 브릿지 인버터를 거쳐가기 때문에 사용되는 전력 소자의 수

가 많으며 도통 손실이 크다. 입출력간 전기적 절연을 위해 계통 주파수의 변

압기 대신 고주파 변압기를 사용함으로써 변압기가 차지하는 부피를 줄일 수 

있으나, 사용되는 고주파 변압기의 연결 구조가 복잡하다. 제안된 전력 변환 

회로는 사용되는 전력 소자의 구조와 수, 그리고 고주파 변압기를 사용한다는 

면에서 그림 2.5에서 나타낸 반도체 변압기 회로와 유사성을 가지고 있다. 이 

회로와 비교했을 때 입력 필터의 크기를 줄일 수 있는 장점을 가지나, 고주파 

전력 변환 부분의 전력 소자 및 변압기의 이용률이 더 낮다. 

본 장에서는 제안된 전력 변환 회로의 구조를 설명하고, 각 부분의 구성이 

이루어지게 된 배경에 대해 설명한다. 각 부분의 동작과 함께 전력 변환이 이

루어지는 원리를 설명하고 제어 방법을 제안하고, 운전 조건에 따른 소프트 

스위칭(soft-switching) 특성을 분석핟다. 
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3.1 제안된 전력 변환 회로의 구성 

그림 3.1은 본 논문에서 제안하는 전력 변환 회로의 구조를 나타낸다. 이 그

림에 나타난 것처럼 3상 전원 계통에 연결되는 입력단과 3상 출력단을 가지는 

것이 제안된 전력 변환 회로의 기본적인 구조이며, 이하 본 논문에서는 한 단

이라고 칭한다. 제안된 전력 변환 회로는 그림 3.1의 우하단에 나타난 것과 같

이 단방향 능동 스위치와 그 역병렬 다이오드(anti-parallel diode) 4개로 구성된 

풀 브릿지 인버터를 기본 모듈로 하여, 12개의 기본 모듈과 3개의 고주파 다권

선 변압기(high-frequency multi-winding transformer)의 연결로 구성되어 있다. 제

안된 전력 변환 회로의 각 모듈은 동일한 정격을 가지는 풀 브릿지 인버터 모

듈을 사용할 수 있어 부품 조달이 쉽고 고장이 발생했을 경우 교체가 용이하

다. 

제안된 전력 변환 회로는 그 연결 구조와 동작 방식에 따라 저주파 양방향 

정류기(low-frequency bidirectional rectifier), 정현 변조 풀 브릿지 인버터(sine-

modulated full bridge inverter), 고주파 양방향 정류기(high-frequency bidirectional 

rectifier), 출력 풀 브릿지 인버터(output full bridge inverter)의 4가지 부분으로 구

분된다. 저주파 양방향 정류기의 입력과 전원 계통 사이에 위치한 입력 필터

는 전원 계통으로 흘러 들어가는 전류 고조파를 줄이기 위해 사용되며, 입력

측 및 출력측의 직류단에는 소용량의 필름 캐패시터(film capacitor)가 사용된다. 

입력측과 출력측의 전기적 절연은 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방

향 정류기 사이를 연결하는 고주파 다권선 변압기를 통해 이루어진다. 

저주파 양방향 정류기는 캐패시터리스 인버터와 유사한 구조를 가진다 [13]-

[17]. 입력측 직류단에는 소용량 필름 캐패시터만이 사용되어 일반적인 3상 
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PWM 승압형 정류기에 사용되는 직류단 캐패시터와는 달리 에너지 버퍼

(energy buffer)로써의 역할을 하지 않으며, 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주

파 양방향 정류기 내부와 연결 배선상의 포유(stray) 인덕턴스로 인한 순시 과

도 전압을 억제하여 스위칭 소자를 보호하는 스너버(snubber) 캐패시터의 역할

로써만 이용된다. 

저주파 양방향 정류기의 스위치는 전원 계통의 전압에 동기 되어 스위칭된

다. 출력 전압(vph_a, vph_b, vph_c)을 합성하기 위해 PWM 동작을 하지 않으며, 전

원 계통의 전압을 그대로 입력측 직류단으로 전달시키는 역할을 한다. 스위칭 

시점은 전원 계통 전압의 극성에 따라 정해지고, 입력측 직류단 전압(vdc_in_a, 

vdc_in_b, vdc_in_c)의 파형은 전원 전압을 정류(rectification)한 형태를 띠게 된다. 따

라서 저주파 양방향 정류기의 스위칭 주파수는 전원 계통 주파수와 같으므로 

여기서 발생하는 스위칭 손실은 무시할 만하다. 또한 저주파 양방향 정류기가 

동작을 통한 고조파 전압을 합성시키지 않기 때문에 전류 고조파를 만들지 않

는다. 입력 필터를 설계할 때는 저주파 양방향 정류기의 동작을 고려할 필요

없이 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기의 스위칭 동작에 

의해 발생되어 3상 전원으로 유입되는 전류 고조파만을 고려하면 충분하다. 

정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기는 고주파 다권선 변압

기를 통해 서로 연결되어 있다. 변압기는 일차측에 하나의 권선과 이차측에 

다수의 권선을 가지고 있고, 정현 변조 풀 브릿지 인버터는 일차 권선에, 고주

파 양방향 정류기는 각각 이차 권선에 연결된다. 입력측과 출력측의 전기적 

절연은 고주파 다권선 변압기를 통해 이루어진다. 고주파 다권선 변압기를 통

한 전력 전달은 듀얼 액티브 브릿지의 동작과 유사하게 이루어진다 [35]. 정현 
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변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기는 각각 PWM 방식을 통해 출

력 전압을 합성하여 고주파 변압기에 인가한다. 각 부분의 출력 전압의 크기

와 출력 전압 간의 위상 차(phase difference)에 따라 입력측과 출력측 간에 전

달되는 전력이 정해진다. 양측의 전력 전달의 매개체로 고주파 다권선 변압기

의 누설 인덕턴스(leakage inductance)가 이용된다. 고주파 다권선 변압기의 동작 

주파수는 전력 변화 장치에 사용되는 스위칭 소자의 정격에 의해 정해지며, 

전원 계통의 주파수에 비해 높은 동작 주파수를 사용함으로써 계통 주파수 변

압기보다 부피 및 무게를 크게 줄일 수 있다. 

앞서 설명했듯 입력측 직류단 캐패시터는 에너지 버퍼의 역할을 하지 않으

며, 저주파 양방향 정류기는 출력 전압 합성 없이 전원 계통 전압을 그대로 

입력측 직류단으로 전달해주기 때문에, 정현 변조 풀 브릿지 인버터에서 넘어

오는 전력이 저주파 양방향 정류기를 통해 전원 계통으로 그대로 전달된다. 

따라서 전원 입력 전류(iin_a, iin_b, iin_c)의 품질을 향상시키기 위해 정현 변조 풀 

브릿지와 고주파 양방향 정류기간의 전력 전달을 제어할 필요가 있다. 이를 

위해 각 상의 고주파 다권선 변압기 이차측 권선의 직렬 연결되어 고주파 양

방향 정류기의 출력단으로 연결하여 사용한다. 이 연결 구조와 함께 적절한 

PWM 방법을 이용하여 전원 계통의 입력 전류 품질을 조절한다. 자세한 동작 

원리는 3.2절에서 설명한다. 

출력 풀 브릿지 인버터는 독립적인 직류 전원을 가지는 CHB 컨버터의 풀 

브릿지 셀처럼 동작한다. 각 상의 출력 풀 브릿지 인버터는 출력측 직류단 전

압을 이용하여 출력 전압을 독립적으로 합성한다. 여기서 출력측 직류단 전압

은 정현 변조 풀 브릿지와 고주파 양방향 정류기 간의 전력 전달을 통해 일정
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하게 제어된다. 

제안된 전력 변환 회로는 동일한 풀 브릿지 모듈들로 구성되어 있어 여러 

단을 직렬로 연결하여 높은 전압의 계통에 연결하거나 구성을 변경하여 다양

한 부하에 적용할 수 있다. 

다음 절부터 제안된 전력 변환 회로의 각 부분별 특성 및 자세한 동작에 대

해 설명한다. 

 

3.2 제안된 전력 변환 회로의 부분별 특징 및 동작 설명 

3.2.1 저주파 양방향 정류기 

저주파 양방향 정류기는 제안된 전력 변환 회로의 입력측에서 전원 계통과 

연결되어 계통 전압을 정류하는 기능을 수행한다. 본 절에서는 계통에 연결되

는 몇 가지 형태의 정류기의 특징을 살펴보고, 그와 비교하여 제안된 양방향 

정류기의 동작에 대해 설명한다. 

계통에 연결되는 교류 전력 변환 회로는 그림 3.2 에 나타낸 것과 같이 교 

류-직류-교류(AC-DC-AC) 형태의 전력 변환을 하는 경우가 많다. 입력 전원과 

독립적인 가변 전압, 가변 주파수(Variable Voltage Variable Frequency, VVVF)의  

  

 

그림 3.2 교류 전력 변환 회로의 구성. 
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출력 전압 합성을 위해 전원 계통의 입력 교류를 정류하여 직류 전원을 만든

후, 만들어진 직류 전원을 이용하여 인버터로 출력 전압을 합성한다. AC-DC 

정류기와 전원 계통 사이의 입력 필터는 전력 변환 회로의 동작에 의해 발생

하는 고조파 전류가 계통으로 흘러 들어가는 것을 억제하기 위해 사용되며, 

시스템에 따라 부하로 입력되는 고조파 전압을 억제하기 위해 출력 필터가 사

용되기도 한다. 

본 절에서는 다이오드 정류기(diode rectifier), 3상 승압형 PWM 정류기, 매트

릭스 컨버터(matrix converter) 그리고 캐패시터리스 인버터(capacitorless inverter)

가 계통 전압에 연결되는 형태를 살펴보고, 그와 비교하여 제안된 전력 변환 

회로의 저주파 양방향 정류기의 구조와 동작을 설명한다. 

교류 전력 변환 회로 중 교류-직류 변환을 위해 주로 사용되는 방식은 그림 

3.3에 나타낸 다이오드 정류기이다. 다이오드 정류기는 교류의 계통 전압과 직

류단의 전압에 따라 동작하면서 정류된 전원을 공급하고, 이 때 직류단에는 

전압을 일정하게 유지하기 위해 일반적으로 대용량의 전해 캐패시터가 사용된 

다. 이러한 시스템은 간단한 구조와 저렴한 가격을 장점으로 가진다. 그러나 

 

 

그림 3.3 다이오드 정류기를 이용한 전력 변환 회로. 
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대용량 직류단 캐패시터와 다이오드 정류기의 사용으로 인해 입력 전류의 제

어가 불가능함으로 인해 야기되는 단점들이 있다. 

먼저, 초기 충전 회로가 필요하다. 시스템을 전원 계통에 투입할 때, 대용량

의 전해 캐패시터를 충전하게 되는데, 별도의 초기 충전 회로가 없다면 초기 

충전 시 직류단 캐패시터로 큰 돌입 전류(inrush current)가 흐르게 되고, 이 전

류의 크기에 따라 다이오드 정류기가 손상을 입을 수 있다. 따라서 그림 3.3에 

나타난 것과 같은 초기 충전 회로를 이용하여 시스템을 처음 전원에 연결할 

때에는 충전 전류를 제한해 줄 필요가 있다. 이로 인해 전체 시스템의 부피가 

증가하고 가격이 상승된다. 특히 충전 회로에 사용되는 접촉기(contactor)의 접

점 수명 제한으로 인해 전체 시스템의 신뢰성을 떨어뜨릴 수 있다. 

두번째 단점으로는 전해 캐패시터의 낮은 신뢰성을 들 수 있다. 전해 캐패 

 

 

그림 3.4 전력 변환 회로의 주요 부품의 고장률. 
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시터의 유전체는 전해액으로 적신 종이로 되어 있다. 사용 시간이 지남에 따

라 전해액이 증발하면서 캐패시터를 이루는 실질적인 표면 면적(effective 

surface area)이 줄어들면 캐패시터의 정전 용량(capacitance)이 줄어들고 직렬 등

가 저항(Equivalent Series Resistance, ESR)이 증가한다. 부하 전류가 증가하여 직

렬 등가 저항에 의한 손실이 커지면 그로 인한 발열이 증가하고, 그로 인해 

전해액의 증발에 의한 성능 저하가 더 가속된다 [48]. 이런 특성 때문에 전해 

캐패시터의 수명은 전력 변환 회로의 다른 부품들에 비해 매우 짧다고 알려져 

있다. 그림 3.4는 [49]에서 나타낸 전력 변환 회로 중 주요 부품의 고장률 통

계이다. 그림에서 보듯 전해 캐패시터의 고장률은 전력 소자의 거의 두 배에 

이르며, 전체 시스템 중 가장 고장의 확률이 높다. 따라서 전해 캐패시터를 사

용하는 시스템에서는 주기적인 유지 보수(maintenance)가 필수적이다. 

또 다른 단점으로는 전원 계통에 전류 고조파(current harmonics)가 야기된다

는 점이 있다. 다이오드 정류기는 계통의 선간 전압이 직류단 전압보다 클 때

만 도통되어 고조파를 많이 함유한 펄스(pulse) 형태의 전류가 계통으로 전달

된다. 그림 3.5 (a)에서 가장 기본적인 3상 6 펄스 정류기의 구조와 그 계통 입

력 전류 파형의 예를 나타냈다.  

전원 계통의 전류 고조파는 계통의 품질을 저하시키고 추가적인 손실을 발

생시키기 때문에 많은 경우 규제를 통해 계통에 유입되는 고조파 크기를 제한 

하고 있다 [50]-[52]. 이 규제를 만족시키기 위해 계통에 연결하는 부하를 이용

하는 경우 전력 변환 회로로 인해 발생되는 전류 고조파를 저감하기 위해 능

동/수동 필터(active/passive filter)로 이루어진 입력 필터 혹은 다펄스 정류기 

(multipulse rectifier)가 사용된다 [53]. 다펄스 정류기는 일차 권선과 둘 이상의  
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(a) 

 

(b) 

 

 

(c) 

그림 3.5 다펄스 정류기의 구조와 입력 전류의 형태. 

(a) 다이오드 정류기, (b) 12 펄스 정류기, (c) 18 펄스 정류기. 

 

이차 권선을 가진 3상 변압기와 각각의 변압기 이차 권선에 연결된 3상 다이

오드 정류기로 구성된다. 변압기의 이차 권선간에 적절한 위상 천이(phase shift)
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를 인가함으로써 다이오드 정류기로 인해 발생하는 전류 펄스간에 위상 차가 

생겨 변압기를 지나면서 서로 상쇄시키는 부분이 생기고, 계통에 연결된 입력 

전류는 보다 정현파에 가까운 형태를 띠게 된다. 그림 3.5 (b)와 (c)에서 12 펄

스, 18 펄스 정류기의 구조 및 각각의 경우에 해당하는 입력 전류 파형의 예를 

나타냈다. 펄스 수가 많아질수록 입력 전류의 고조파가 줄어드나, 그로 인해 

변압기가 복잡해지는 단점이 있다. 이처럼 다이오드 정류기와 대용량 전해 캐

패시터의 사용으로 인해 발생되는 전류 고조파를 저감시키기 위해서는 복잡한 

수동 소자들이 필요하고, 이로 인해 시스템의 부피와 무게, 그리고 가격이 상

승하게 된다. 

또한 다이오드 정류기는 또한 전원 계통에서 부하쪽으로의 단방향 전력 전달

만이 가능하다. 따라서 기본적으로 계통에서 부하로 전력을 공급하는 시스템

에서만 사용하며, 직류단에 제동 초퍼(resistive braking chopper)를 설치하여 순시

적으로 발생하는 회생 전력(regenerative power)을 소비시킨다. 그러나 회생 운

전(regenerative operation)이 많은 응용 분야나 양방향 전력 전달이 필요한 경우

에는 능동 정류단(Active Front End, AFE)을 사용한다. 

 

 

그림 3.6 3상 승압형 PWM 정류기. 
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그림 3.6이 나타내는 3상 승압형 PWM 정류기는 능동 정류단의 한 예로써, 

계통 연계형 전력 변환 회로로 많이 사용되는 구조이다 [54]-[56]. 다이오드 정

류기와 달리, 입력단 컨버터는 단방향의 능동 스위치와 그 역병렬 다이오드의 

쌍 6개로 구성된 3상 PWM 인버터로 이루어져 있다. 능동 소자(active switch)를 

이용하여 입력단의 출력 전압을 자유롭게 합성할 수 있으며, 이를 이용하여 

입력 전류의 크기와 위상을 제어할 수 있다. 그림 3.6은 2 레벨 방식으로 구현

된 구조를 나타내고 있으나, 전원 계통의 전압에 따라 또는 설계 요구 조건에 

따라 NPC 컨버터 등의 구조를 적용하여 멀티레벨로 구성할 수도 있다 [7]. 

3상 승압형 PWM 정류기를 이용하는 경우, 능동 소자를 사용하여 입력측 

출력 전압의 크기와 위상을 자유롭게 조절할 수 있다. 출력 전압의 위상의 기

준이 되는 계통 전원의 위상각(phase angle)은 입력단의 전압을 측정하여 위상 

동기화 루프(Phase Locked Loop, PLL) 방법을 이용하면 추정할 수 있고, 그에 

따라 입력측 출력 전압을 계통에 동기화(synchronization) 시킬 수 있다 [57]-

[60]. 입력측의 출력 전압을 자유롭게 조절할 수 있으므로, 이를 이용하여 계

통의 입력 전류를 제어할 수 있다. 3상 승압형 PWM 정류기의 입력측 상전류

를 측정하여 피드백(feedback) 신호로 사용하고, 출력 전압의 크기와 위상을 조

절함으로써 부하의 출력과 관계없이 입력 전류의 크기와 위상을 제어할 수 있

다. 

입력 전류를 제어할 수 있다는 것은 몇 가지 장점으로 작용한다. 첫째로, 변

위역률(Displacement Power Factor, DPF)을 제어할 수 있다. 변위 역률은 전원 계

통의 전압과 전류 사이의 위상각으로 정의되기 때문에, 입력 전류의 위상각을 

제어함으로써 변위 역률을 조절할 수 있다. 전원 계통의 역률을 1로 제어하면 
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입력 계통에 최소한의 전류가 흐르게 되어 불필요한 손실을 억제할 수 있다. 

경우에 따라서는 전원 계통에서 부하에 대해 역률 제어에 대한 기능을 요구하

는 경우도 있다. 예를 들어, 미국의 경우 풍력 발전 시스템을 전원 계통에 연

결할 경우 전력 변환 회로가 지상(lagging) 0.95부터 진상(leading) 0.95까지의 역

률 제어가 가능해야 한다는 규정이 있다 [61], [62]. 이러한 규제를 만족시키기 

위해서는 전력 변환 회로의 역률 제어 기능이 반드시 필요하다. 다른 장점으

로는 회생 운전이 가능하다는 점을 들 수 있다. 다이오드 정류기를 사용하는 

경우에는 입력 전류의 위상을 제어할 수 없어 항상 전원 계통에서 부하로 전

력을 공급하는 전력 공급 운전(powering operation)만이 가능한 반면, 3상 승압형 

PWM 정류기는 능동 소자를 이용하여 정류기에 흐르는 전류의 방향을 제어할 

수 있다. 능동 소자를 통해 전류를 흐르도록 하면 부하쪽에서 전원 계통으로 

전력을 공급하는 회생 운전이 가능하여 양방향 전력 전달이 필요한 응용 분야

에 적용할 수 있다. 그리고 직류단 캐패시터로 유입되는 전류를 조절하여직류

단 전압도 자유롭게 조절할 수 있다. 

한편 3상 승압형 PWM 정류기를 사용함으로써 생기는 단점도 있다. 먼저 

큰 입력 필터가 필요하다. 입력측의 출력 전압은 PWM 방식을 통해 합성되는

데, 합성된 출력 전압에는 기본파 외에도 다양한 고조파 성분들이 포함되어 

있다. 그런데 최근에는 전원 계통으로의 고조파 전류 성분의 유입을 억제하기 

위해 각종 고조파 규제가 강화되는 추세이고, 전원 계통에 연결되는 부하는 

이런 규제를 만족시킬 수 있는 기능을 갖추어야 하고, 이를 위해 출력단과 전

원 계통 사이에 입력 필터가 필요하다. 3상 승압형 PWM 정류기의 구조 및 스

위칭 주파수에 따라 입력 필터의 수동 소자값이 정해지는데, 이러한 수동 소
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자는 시스템의 부피, 무게 및 가격을 상승시키는 요인이 된다. 

다른 단점으로는 손실의 증가를 꼽을 수 있다. 전력 변환 회로에서 발생하

는 손실은 전도 손실(conduction loss)과 스위칭 손실로 구분할 수 있다. 이 중 

전도 손실은 전류가 스위칭 소자에 전류가 흐를 때 소자의 양단에 인가되는 

도통 전압(conduction voltage)에 의해 발생하는 부분으로써, 다이오드 정류기를 

사용할 경우에도 비슷한 수준의 손실이 발생한다. 스위칭 손실은 스위칭 소자 

 

 

(a) 

 

 

(b) 

그림 3.7 반도체 변압기 개념. 

(a) 풀 브릿지 인버터의 한 레그, (b) 능동 소자의 스위칭 특성 [63]. 
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를 켜거나 끌 때 발생하는 손실로써 비이상적인(non-ideal) 스위칭 소자의 특성

에 기인한다. 그림 3.7에 정류기의 한 레그(leg)의 스위치를 켜고 끌 때의 전류, 

전압 특성을 통해 스위칭 손실의 발생 예를 나타냈다. 아래쪽 스위치 T-가 켜

지고 꺼질 때 스위치에 흐르는 전류(iT-)와 스위치 양단에 인가되는 전압(vT-)의 

곱만큼의 전력(pT-)이 스위치에서 소비된다. 스위칭 손실을 줄이기 위해서는 스

위치를 켤 때 스위칭 소자의 양단에 걸리는 전압이 영이 되는 영전압 스위칭

(Zero Voltage Switching, ZVS), 혹은 스위치를 끌 때 스위칭 소자에 흐르는 전류

가 영이 되는 영전류 스위칭(Zero Current Switching, ZCS) 조건을 만족시켜야 한

다 [63]. 이들을 소프트 스위칭이라 하며 영전압, 영전류 스위칭 없이 스위칭 

소자가 켜고 꺼지는 것을 하드 스위칭(hard switching)이라 한다. 소프트 스위칭

의 성립 여부는 전력 변환 회로의 구조, 동작 조건 혹은 방식에 따라 정해진

다. 그런데 3상 승압형 PWM 정류기는 하드 스위칭 동작을 하기 때문에 다이

오드 정류기에 비해 추가적인 스위칭 손실이 발생한다 [65]. 스위칭 손실은 시

스템의 효율을 저하시킬 뿐 아니라 그로 인한 발열에 대비하여 스위칭 소자를 

적정 온도로 유지시키기 위한 냉각 설비를 필요로 하게 되고 그에 따라 시스

템의 부피, 무게 및 가격 상승의 요인이 된다. 

전원 계통에 연결하는 다른 전력 변환 회로의 구조로 매트릭스 컨버터가 있

다. 그림 3.8에 매트릭스 컨버터의 구조를 나타냈다 [8]. 매트릭스 컨버터는 입

력 3상 전원 계통을 양방향 능동 스위치(bidirectional active switch)를 이용하여 

3상 부하와 직접 연결시키는 구조를 가지고 있으며, 그림 3.9에 나타낸 것과 

같이 부하는 이상적인 전류원으로, 전원 계통은 이상적인 전압원으로 모델링 

할 수 있다 [9]. 부하 쪽에서 바라봤을 때는 계통의 3상 전압을 적절히 변조하 
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그림 3.8 매트릭스 컨버터. 

 

 

그림 3.9 매트릭스 컨버터의 측면에서 본 전원 계통과 부하. 

 

여 자유롭게 부하 전압을 합성할 수 있으며, 전원 계통 쪽 에서 바라봤을 때

는 부하 전류를 적절히 변조하여 자유롭게 입력 전류를 합성할 수 있다. 그에  
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(a)                     (b) 

그림 3.10 매트릭스 컨버터에 사용되는 양방향 능동 스위치의 구조. 

(a) 단방향 능동 스위치 두 개를 연결한 구조, (b) 다이오드 4 개와 단방향 능

동 스위치 하나를 연결한 구조. 

 

따라 자유롭게 부하 전류를 제어함과 동시에 입력 전류의 위상을 자유롭게 조

절할 수 있고, 따라서 역률 제어 및 양방향 전력 전달이 가능하다. 

매트릭스 컨버터는 직류단 없이 전원 계통을 스위치를 통해 직접 부하에 연

결시키기 때문에 직류단의 전해 캐패시터가 필요없고, 따라서 전해 캐패시터

로 인해 야기되던 단점이 없다. 즉, 짧은 전해 캐패시터의 수명으로 인해 요구

되는 잦은 유지 보수의 필요가 없으며, 전력 변환 회로를 계통에 연결할 때 

돌입 전류를 억제하기 위한 위한 초기 충전 장치를 설치할 필요가 없다. 

반면 매트릭스 컨버터는 다음과 같은 단점을 가진다. 먼저, 양방향 능동 스

위치의 구현이 복잡하다. 사상한(four-quadrant) 운전이 가능한 양방향 능동 스

위치는 보통 그림 3.10에 나타난 두 가지 방식으로 구현된다 [10]. 그림 3.10 (a)

에 나타난 것처럼 단상 다이오드 브릿지(single phase diode bridge)와 하나의 능

동 스위치를 이용한 방식, 그리고 그림 3.10 (b) 에 나타난 것처럼 두 개의 다

이오드와 능동 스위치를 연결하는 방식이 있다. 전자는 경우 양방향으로 흐르

는 전류가 동일한 능동 스위치를 통해 흐르므로 하나의 스위치의 게이팅 신호

(gating signal)만 제어하면 되는 장점이 있으나, 전도 손실이 크고, 전류의 방향 
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그림 3.11 매트릭스 컨버터에 이용되는 클램프 회로. 

 

을 제어할 수 없는 단점이 있다. 후자는 전류의 방향을 제어할 수 있으며 전

도 손실이 전자에 비해 적다. 하지만 각 스위치마다 게이팅 신호를 위한 독립

된 전원이 필요하다는 단점이 있다. 또 매트릭스 컨버터의 동작은 3상 승압형 

PWM 정류기와 마찬가지로 하드 스위칭으로 이루어져 스위칭 손실이 발생한

다. 

또 다른 단점은 과전압 보호(overvoltage protection)를 위한 부가적인 클램프회

로(clamp circuit)가 필요하다는 것이다. 전원 계통의 섭동(line perturbation) 혹은 

부하의 과전류 폴트(overcurrent fault) 발생 시 스위치를 끔으로 인해 부하 전류

가 갑자기 차단될 때 양방향 스위치에 과전압이 인가될 수 있다. 과전압으로 

인한 스위치의 손상을 막기 위해 일반적으로 그림 3.11에 나타낸 것과 같은 

클램프 회로가 사용된다 [11]. 이 부가적인 회로는 시스템의 부피 및 비용을 

증가시키는 요인이 된다. 

전원 계통에 연결하는 또 다른 회로 구조로써, 매트릭스 컨버터의 개념을  
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그림 3.12 간접 매트릭스 컨버터. 

 

 

그림 3.13 캐패시터리스 인버터. 

 

차용하면서 양방향 능동 스위치 사용으로 인한 단점을 개선하기 위해 단방향 

능동 스위치를 사용하는 캐패시터리스 인버터(capacitorless inverter)가 있다. 캐

패시터리스 인버터는 그림 3.12에 나타낸 간접 매트릭스 컨버터(indirect matrix 

converter)에서 파생된 구조이다. 간접 매트릭스 컨버터는 매트릭스 컨버터처럼 

입력측과 출력측 사이의 직류단에 에너지 버퍼 없이 직접 스위치를 통해 연결

시키는 구조를 가지며, 매트릭스 컨버터와 마찬가지로 부하는 이상적인 전류

원으로, 전원 계통은 이상적인 전압원으로 모델링할 수 있다. 여기서 입력측 
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양방향 스위치(SP, SN)는 직류단의 전류를 교류 전류로 변환하여 입력 전류를 

합성하는 전류형 인버터(current source inverter)처럼 동작하고, 출력측 양방향 스

위치(Sa, Sb, Sc)는 직류단의 전압을 교류 전압으로 바꾸어 부하에 인가되는 출

력 전압을 합성하는 전압형 인버터(voltage source inverter)처럼 동작한다 [12]. 

캐패시터리스 인버터는 여기서 입력측, 출력측 스위치를 단방향 능동 소자

로 대체한 전력 변환 회로로써, 그림 3.13에 나타나 있듯 동일한 3상 인버터 2

쌍(입력측:정류기, 출력측:인버터)이 직류단을 통해 연결된 구조를 가진다 [13]. 

캐패시터리스 인버터의 정류기는 전원 계통의 전압에 동기되어 동작한다. 정 

류기의 능동 스위치는 각각의 스위치에 역병렬(anti-parallel)로 연결된 다이오드

가 도통될 때 같이 켜지도록 게이팅 신호가 인가된다. 그림 3.14에서 전원 계

통의 상전압에 따른 정류기의 스위치의 게이팅 신호를 나타냈다. 각 상의 능

동 스위치는 각각의 상의 전압이 크기가 3상 중 가장 클 때에 도통되도록 게

이팅 신호가 인가되고, 그에 따라 전원 계통의 3상 전압 중 가장 큰 선간 전

압이 직류단으로 연결된다. 매트릭스 컨버터와 같이 직류단에 버퍼로 사용되

는 큰 캐패시터가 없기 때문에, 부하쪽에서 봤을 때 직류단 전압은 그림 3.15

와 같이 전원 계통의 선간 전압이 그대로 보이는, 계통 기본파 주파수의 6배 

주파수의 맥동(fluctuation)을 포함한 전압원처럼 보이게 된다. 그리고 캐패시터

리스 인버터의 출력측 인버터는 이 직류단 전압원을 이용하여 PWM 방식을 

통해 출력 전압을 합성하여 부하 전류를 제어한다. 캐패시터리스 인버터는 매

트릭스 컨버터처럼 대용량 전해 캐패시터를 사용하지 않으므로 전해 캐패시터

의 사용으로 인해 발생하는 신뢰성(reliability) 하락, 시스템 부피의 증가, 초기 

충전 회로 및 잦은 유지 보수의 필요성 등의 단점이 없다. 동시에 복잡한 양 
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그림 3.14 입력 상전압에 따른 캐패시터리스 인버터의 정류기 스위칭 패턴. 

 

 

그림 3.15 캐패시터리스 인버터의 직류단 등가회로. 
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방향 능동 소자를 사용하지 않고도 양방향 전력 전달이 가능한 장점을 가진다. 

또 다른 장점은 정류기의 동작 시 스위칭 손실이 적다는 것이다. 정류기의 능

동 스위치가 계통 주파수에 동기되어 동작하므로, 그 스위칭 주파수가 매우 

낮아 정류기에서 발생하는 스위칭 손실은 무시할 수 있을만한 수준이 된다. 

한편 캐패시터리스 인버터는 다음과 같은 단점을 동시에 가진다. 

첫째, 계통 입력 전류에 높은 비율로 고조파 전류가 포함되어 있다. 그림 3.16

은 3상 캐패시터리스 인버터의 이상적인 운전시 전원 계통의 상전압과 상전류, 

직류단 전압을 나타낸다 [12]. 전원 계통에서 일정한 전력을 부하로 공급하고 

있는 상황을 가정하면, 직류단에서 바라본 부하는 전류원으로 볼 수 있다. 직

류단의 전력 균형(power balance)을 고려하면, 계통 주파수의 6 고조파의 맥동

이 포함된 직류단 전압 때문에 직류단 전류에도 6 고조파의 맥동이 포함된다. 

정류기는 이 직류단 전류를 전원 계의 전압에 따라 그대로 전달해주 는 역할

만 하기 때문에 입력 상전류에 상당한 양의 고조파가 포함된다. 이 고조파를 

줄이기 위해서 입력 필터의 크기가 커져야 한다. 

 

 

그림 3.16 캐패시터리스 인버터의 이상적인 직류단 전압, 상전압, 상전류 파형. 
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둘째로 역률 제어가 불가능하다는 단점이 있다. 정류기의 동작이 전원 계통 

전압과 동기화되어 정해지고 별도의 제어가 불가능하기 때문에 입력 전원의 

역률 제어를 할 수 없다. 따라서 전원 계통에서 요구하는 역률 제어 규제를 

만족시킬 수 없다. 

본 논문에서 제안하는 저주파 양방향 정류기의 동작은 캐패시터리스 인버터

의 정류기와 유사하게 이루어진다. 저주파 양방향 정류기의 입력 전압(vph_a, 

vph_b, vph_c)으로 전원 계통의 상전압이 입력되고, 그 상전압의 부호에 따라 능동 

스위치를 켜고 끄게 된다. 그림 3.17에 제안된 저주파 양방향 정류기의 동작 

원리를 나타냈다. 풀 브릿지 인버터의 1번과 2번, 3번과 4번은 각각 서로 상보

적(complementary)으로 스위칭을 하며, 1번과 4번 스위치, 2번과 3번 스위치는 

각각 짝을 이뤄 동시에 스위칭한다. 각 상의 양방향 정류기는 각 계통의 상전 

압이 양(positive)일 때는 1, 4번 스위치가 켜지고, 음(negative)인 경우에는 2, 3 

번 스위치가 켜진다. 즉, 풀 브릿지의 스위치는 역병렬 다이오드의 동작과 동

기 되어 각각의 역병렬 다이오드가 도통될 때 해당 스위치가 켜지도록 게이팅 

 

 

그림 3.17 저주파 양방향 정류기의 동작 원리 [39]. 
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이 인가된다. 입력 상전류는 일차측 직류단 전류에 의해 정해지며, 전력을 3상 

전원으로부터 부하에 공급할 때에는 다이오드를 통해서, 부하의 전력이 3상 

전원으로 회생 될 때에는 능동 스위치를 통해 전류가 흐르게 된다. 이러한 동

작으로 인해 저주파 양방향 전류기는 전원 계통의 전압을 그대로 일차측 직류

단으로 연결시켜주는 역할을 하게 된다. 이를 수식으로 표현하면 다음과 같다. 
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여기서 V는 입력 상전압의 첨두값(peak value)이고, we 는 전원 계통의 주파수를 

가리킨다. 저주파 양방향 정류기의 입력단에 (3-1)와 같이 정현파 상전압이 인

가되면, 상전압의 부호에 따라 켜고 꺼지는 스위치의 동작에 의해 각 상의 입

력측 직류단 전압은 (3-2)와 같이 각각의 입력 상전압의 절대값 형태를 띠게 

된다. 입력측 직류단에는 소용량의 필름 캐패시터만을 사용한다. 이 입력측 직

류단 캐패시터는 전원 계통과 정현 변조 풀 브릿지 인버터 사이의 에너지 저

장 장치의 역할을 하지 않으며, 전력 소자의 보호 용도로만 사용된다. 캐패시
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터의 용량이 작기 때문에 다이오드 정류기의 직류단 전해 캐패시터처럼 전원 

계통 전류의 고조파 형성에 기여하거나, 초기 충전 회로를 필요로 하지 않는

다. 

저주파 양방향 정류기의 스위치의 게이팅 신호는 전원 계통의 상전압의 부

호에 의해 정해지므로, 전원 계통의 위상각(qe)을 알 필요가 있다. 전원 계통의 

위상각은 대부분의 계통 연계형 전력 변환 회로의 제어를 위해 필요한 정보로

써, 일반적으로 위상 동기화 제어 방법을 이용하여 추정될 수 있다 [57]-[60]. 

그림 3.18은 본 논문에서 사용되는 간단한 위상 동기화 제어 방법의 제어 구

성도(block diagram)이다. 전원 계통의 전압을 측정하여 추정된 위상각을 기준

으로 좌표계를 변환하여 d 축 전압을 구하고, d 축 전압이 영이 되도록 제어기

를 구성하여 전원 계통의 위상각을 추정할 수 있다. 계통 전원에 전압의 불평

형(voltage unbalance), 주파수 변동(frequency variation) 등의 왜곡(distortion)이 있

는 경우에는 계통 전원의 정상분 기본파(positive sequence fundamental component) 

 

 

그림 3.18 전원 계통의 위상각을 추정하기 위한 위상 동기화 제어 방법. 
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만을 추출하여 전원 계통의 위상각을 추정하는 위상 동기화 제어 방법을 이용

하여 대응할 수 있다 [59], [60]. 

제안된 양방향 정류기의 동작 방식은 다음과 같이 캐패시터리스 인버터와 

유사한 장점을 지닌다. 첫째, 입력측 직류단에 대용량 전해 캐패시터를 사용하

지 않는다. 전해 캐패시터의 사용으로 인해 초래되는 신뢰성 하락, 시스템 부

피의 증가, 초기 충전 회로 및 잦은 유지 보수의 필요성 등의 단점이 없다. 또 

간단한 단방향 능동 소자를 사용하여 양방향 전력 전달이 가능하다. 그리고 

풀 브릿지 인버터의 스위치는 전원 계통의 전압과 동기되어 스위칭하므로, 스

위칭 주파수가 매우 낮다. 또한 이론적으로 입력측 직류단 전압이 영일 때에 

스위칭하므로, 스위칭 순간에 스위칭 소자에 인가되는 전압이 거의 없고, 스위

칭 손실도 무시할 수 있을 정도로 작다. 

그리고 저주파 양방향 정류기는 단상 풀 브릿지 인버터를 이용하기 때문에,  

 

 

그림 3.19 제안된 전력 변환 회로의 직렬 연결 구조. 
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여러 단을 직렬로 연결하여 높은 전압의 전원 계통에서 사용할 수 있다. 그림 

3.19에 제안된 전력 변환 회로의 직렬 연결 구조를 나타냈다. 입력측의 저주

파 양방향 정류기와 출력측의 출력 풀 브릿지 인버터의 출력단을 직렬로 연결

하여 고전압 전원 계통과 부하에 연결할 수 있다. 그림 3.19의 1단은 그림 3.1

에서 나타낸 제안된 전력 변환 회로의 1단을 의미한다. N 단을 직렬 연결하면 

한 단의 입력측 저주파 양방향 정류기의 출력단에는 전원 계통의 상전압, ex, 

이 n으로 나뉜만큼 분배되어 인가된다. 

 

_ , ,
1

,ph x xe x a b cv
n

» =        (3-3) 

 

한편 제안된 저주파 양방향 정류기의 동작으로는 저주파 양방향 정류기의 입

력 전류(iph_a, iph_b, iph_c)를 제어할 수 없다. 풀 브릿지 인버터의 스위치가 전원 

계통의 상전압의 부호에 동기되어 동작하므로 저주파 양방향 정류기는 입력측 

직류단에 흐르는 전류(idc_in_a, idc_in_a, idc_in_a)를 저주파 양방향 정류기 출력 전압

의 부호 에 따라 전원 계통으로 넘기게 된다. 따라서 전원 계통의 입력 전류

의 고조파를 줄이기 위해서는 입력측 직류단 전류를 적절히 제어할 필요가 있

다. 이는 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기의 제어를 통해 

이루어지며, 저주파 양방향 정류기의 관점에서 봤을 때 정현 변조 풀 브릿지 

인버터 이후의 부분은 그림 3.20과 같이 제어 가능한 전류원으로 볼 수 있다. 

전원 계통의 입력 전류의 고조파를 억제하기 위해 필요한 입력측 직류단 전류

는 다음과 같이 유도된다. 먼저 (3-4)와 같은 평형 전류가 저주파 양방향 정 

류기로 입력된다고 가정한다. 
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그림 3.20 저주파 양방향 정류기에서 바라본 등가회로. 

 

( )_ sin ,ph a ei I tw g= -  

_ sin ,
2

3
ph b ei I tw gp= -

æ ö
-ç ÷

è ø
         (3-4) 

_ sin ,
2

3
ph c ei I tw gp= +

æ ö
-ç ÷

è ø
 

 

여기서 I는 부하 전류의 첨두값이고, g는 역률각이다. 그러면 저주파 양방향 정

류기를 통해 입력되는 전력은 (3-5)와 같이 나타낼 수 있으며, 입력측 직류단 

캐패시터에 전력이 저장되지 않는다는 가정을 하면 입력측 직류단 전압을 감

안하여 전력 균형식을 (3-6)과 같이 쓸 수 있고, 이 때 필요한 입력측 직류단 

전류는 (3-7)로 표시된다. 

 

( ) ( )_ _ sin sin ,a ph a ph a e eP v i VI t tw w g= -=  

Lf

저주파 양방향
정류기

+

-
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_ _ sin sin ,
2 2

3 3
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_ _ sin sin ,
2 2

3 3
c ph c ph c e eP v i VI t tw w gp p= + +

æ ö æ ö
= -ç ÷ ç ÷

è ø è ø
 

 

( ) ( ) ( )_ _ _ _ _ _ ,sin sin sina dc in a dc in a e dc in a e eP V t VI t tv i iw w w g-= Û =  

_ _ _ _ _ _ ,sin sin sin
2 2 2

3 3 3
b dc in b dc in b e dc in b e eP V t VI t tv i iw w w gp p p- - - -

æ ö æ ö æ ö
= Û =ç ÷ ç ÷ ç ÷

è ø è ø è ø
 

_ _ _ _ _ _ ,sin sin sin
2 2 2

3 3 3
c dc in c dc in c e dc in c e eP V t VI t tv i iw w w gp p p+ + + -

æ ö æ ö æ ö
= Û =ç ÷ ç ÷ ç ÷

è ø è ø è ø  

(3-6) 
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여기서 sign(·)은 괄호 안의 값의 부호를 가리킨다. 결국 정현 변조 풀 브릿

지와 고주파 양방향 정류기를 이용하여 (3-7)과 같이 입력측 직류단 전류를 제

어하면 저주파 양방향 정류기에서 전류 제어를 위한 동작을 하지 않고도 입력

측 직류단 전류가 정현파가 될 수 있음을 의미한다. 

입력 필터는 필터 인덕터(Lf)와 필터 캐패시터(Cf)로 구성된 LC 필터이며 입 

력측 직류단 전류의 고조파를 필터링 하는 역할을 한다. 필터 인덕터와 병렬

로 연결된 저항(Rf)은 LC 필터의 공진을 억제하기 위한 댐핑(damping) 용도로  
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표 3.1 모의 실험의 조건과 사용된 전력 변환 회로의 제정수. 

항목 값 [단위] 

전원 계통 3300 [VRMS], 60[Hz] 

출력측 전압원 3300 [VRMS], 60[Hz] 

입력 필터 
Lf; 1 [mH] 
Rf; 3 [W] 

Cf, 450 [mF] 

스위칭 주파수 2 [kHz] 

 

사용되며, 시스템에 내재된 댐핑 성분이 충분히 클 경우 별도로 설치할 필요

가 없다. 

일차측 직류단 전류는 정현 변조 풀 브릿지와 고주파 양방향 정류기를 이용

하여 합성되는데, (3-7)의 성분 외에도 스위칭 동작으로 인한 고조파 성분을 포

함한다. 입력 필터를 통해 이 성분이 전원 계통으로 전달되지 않도록 억제한

다. 정현 변조 풀 브릿지와 고주파 양방향 정류기의 동작은 다음 절에서 설명

한다. 

저주파 양방향 정류기의 동작을 확인하기 위해 모의 실험(simulation)을 수행

하였다. 전원 계통에 제안된 전력 변환 회로 3단을 연결하고 출력측에는 입력 

력측과 독립적인 3상 전압원을 연결한 경우를 가정하였다. 모의 실험에 사용

된 조건과 전력 변환 회로의 제정수는 표 3.1에 나타냈다. 모의 실험은 전력전

자 회로 모의 언어인 PSIM 을 이용하여 이루어졌다. 

그림 3.21은 700kW 전원 공급 운전시 저주파 양방향 정류기의 출력 전압과 

전원 계통 입력 전류, 입력측 직류단 전압의 파형을 나타낸다. 3 단으로 직렬 

연결된 저주파 양방향 정류기의 입력측에 전원 계통 상전압의 1/3 이 분배되 
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그림 3.21 저주파 양방향 정류기의 입력 전압, 전원 계통 입력 전류와 입력측 

직류단 전압 파형. 

 

어 인가됨을 확인할 수 있다. 일차측 직류단 전압은 저주파 양방향 정류기의 

입력 전압의 절대값 형태를 띠며, 전원 계통의 입력 전류는 거의 정현파에 가

까운 형태를 띤다. 계통의 입력 전류는 저주파 양방향 정류기의 입력 전압보

다 앞서(leading) 있다. 이것은 부하와 관계 없이 전원 계통의 전압에 의해 입

력측 직류단 캐패시터에 흐르는 전류로 인해 발생하는 현상이다. 전압과 전류

의 위상차는 전원 계통 전압의 크기와 입력측 직류단 캐패시터에 의해 그 정

도가 정해지며, 식 (3-7)로 나타내어지는 입력측 직류단 전류에서 전원 계통의 

역률각(g)을 통해 제어할 수 있다. 이에 관련된 자세한 설명은 3.3 절에서 다

룬다. 

VP2

_ph av

_in ai

_ _dc in av
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3.2.2 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 

제안된 전력 변환 회로에서 고주파 전력 전달 부분은 정현 변조 풀 브릿지 

인버터와 고주파 양방향 정류기, 그리고 그 두 부분을 연결하는 고주파 다권

선 변압기로 구성되어 있으며 입력측과 출력측 직류단 사이에서 고주파로 전

력을 전달하는 역할을 한다. 본 절에서는 기존에 연구되어 온 고주파 변압기

를 이용한 전력 변환 회로들의 특징을 살펴보고, 그와 비교하여 제안된 정현 

변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기의 구조와 동작에 대해 설명한

다. 

그림 3.21은 [35] 에서 소개된 고주파 변압기를 이용한 전력 변환 회로의 구

조를 나타낸다. 그림에 나타낸 두 가지 전력 변환 회로는 공통적으로 고주파 

변압기를 사용하며, 변압기의 일차 권선(primary winding), 이차 권선(secondary 

winding)이 각각 입력측 직류단, 출력측 직류단 전원으로 풀 브릿지 인버터 혹

은 다이오드 정류기를 통해 연결되어 있다. 변압기에 인가되는 전압은 능동소

자의 적절한 스위칭을 통해 합성되고, 전력 전달은 능동 소자들에 의해 합성

된 전압간의 위상차에 의해 제어된다. 

그림 3.22 (a) 는 위상 천이 브릿지로, 변압기의 일차 권선은 풀 브릿지 인버

터에, 이차 권선은 다이오드 정류기에 연결되어 있으며 입력측에서 출력측으 

로의 단방향 전력 전달만 가능한 구조를 가진다. 전달되는 전력은 풀 브릿지 

인버터의 두 레그 간 출력 전압의 위상차에 의해 이루어진다. 자세한 동작 파

형은 그림 3.23에 나타나 있다. 풀 브릿지 인버터의 각 레그에서 합성되는 전

압(vag, vbg)은 모두 50%의 출력 통류율(duty ratio)을 가지며, b 만큼의 위상차를 

가지고 출력된다. 그러면 풀 브릿지 인버터의 출력 전압(vp)은 b 동안에만 유  
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(a) 

 

(b) 

그림 3.22 고주파 변압기를 이용한 전력 변환 회로. 

(a) 위상 천이 브릿지(phase-shifted bridge) 컨버터 

(b) 듀얼 액티브 브릿지 컨버터 

 

효 전압을 출력한다. 그러면 다이오드 정류기에 의해 변압기의 이차 권선에 

인가되는 전압(vs)이 정해진다. 변압기에 흐르는 전류 및 일차측 직류단 전류

는 풀 브릿지 인버터 및 다이오드 정류기의 출력 전압에 따른 각 모드(mode) 
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그림 3.23 위상 천이 브릿지 컨버터의 동작 파형 

 

에서의 전류와 전압의 관계를 통해 해석적으로 계산될 수 있으며, 계산된 전

류와 전압을 이용하면 전달되는 평균 전력을 다음과 같이 구할 수 있다. 
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여기서 w는 스위칭 주파수, L은 일차측으로 환산된 고주파 변압기의 누설 인
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덕터를 가리키고, d는 입력측과 출력측 직류단 전압의 비로써 다음과 같이 정

의된다. 
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i

V
d

nV
=

           
(3-9) 

 

여기서 n은 변압기의 권선 비(turn ratio)이다. 그림 3.21 (b) 는 위상 천이 브릿

지 컨버터의 출력측 다이오드 정류기를 풀 브릿지 인버터로 대체하여 양방향 

전력 전달이 가능하게 만든 구조로써, 듀얼 액티브 브릿지라고 불리는 전력 

변환 회로를 나타낸다. 입력측과 출력측의 풀 브릿지 인버터가 각각의 직류단 

전압원을 이용하여 출력 전압을 합성하며, 합성된 두 전압간의 위상차를 통해 

전달되는 전력이 정해진다. 그림 3.24에 자세한 동작 파형을 나타냈다. 입력측 

및 출력측 풀 브릿지 인버터는 각각 50%의 통류율을 가지는 구형파 전압을 

합성한다. 이 때 고주파 변압기를 통해 전달되는 전력은 각각의 풀 브릿지 인

버터의 출력 전압(vp, vs) 사이의 위상 천이 각(f)에 의해 정해진다. 변압기에 흐 

르는 전류(ip)는 양쪽 풀 브릿지 인버터의 출력 전압에 따른 각 모드에서의 전

압, 전류의 관계를 통해 계산될 수 있으며, 계산된 전류와 전압을 바탕으로 하

면 고주파 변압기를 통해 전달되는 평균 전력은 다음과 같이 유도된다. 
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그림 3.24 듀얼 액티브 브릿지 컨버터의 동작 파형. 

 

입력측의 출력 전압의 위상이 출력측의 출력 전압보다 앞서면 전력은 입력

측에서 출력측으로 전달되며, 반대로 출력측의 출력 전압이 입력측의 출력 전

압보다 앞서게 되면 전력이 출력측에서 입력측으로 전달된다. 이 전력 전달 

방식은 개념적으로 위상차를 가진 두 개의 전압원이 하나의 인덕터를 사이에 

두고 연결된 것으로 볼 수 있다. 그림 3.25에 그 개념을 표시하였다. 그리고 

고주파 변압기를 통해 전달되는 평균 전력은 다음과 같이 근사될 수 있다. 
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그림 3.25 듀얼 액티브 브릿지의 전력 전달 모델 

 

여기서 Vfp는 입력측 풀 브릿지 인버터의 출력 전압(vp)의 기본파 성분의 크기

를 가리킨다. 듀얼 액티브 브릿지의 모델링 및 제어기 설계 시에 (3-11)로 근

사화된 전력 전달식이 이용된다. 

듀얼 액티브 브릿지 컨버터에서는 입출력 직류단의 전압비(d)와 입, 출력 풀 

브릿지 인버터 출력 전압간의 위상 천이 각(f)에 따라 입, 출력측 풀 브릿지 

인버터의 영전압 스위칭(ZVS) 조건이 정해지며, 특히 d=1 일 때에는 f 의 값

에 상관없이 전 영역에서 영전압 스위칭이 이루어진다 [36]. 소프트 스위칭이 

가능한 전력 변환 회로는 스위칭 소자에 주는 스트레스가 적으며 손실로 인한 

발열이 적어서 방열 시스템을 줄일 수 있어 전체 시스템의 전력 밀도를 높일 

수 있다. 이같은 특성은 특히 높은 전력의 정격을 가지는 시스템에서 요구된

다. 듀얼 액티브 브릿지 컨버터는 소프트 스위칭을 특성으로 하는 다른 직류-

직류 전력 변환 회로에 비교하여 필요한 수동 소자의 수가 적고 구현이 간단

하며 소자에 가해지는 첨두 전류/전압 스트레스가 상대적으로 작아 특히 수십 

kW 이상의 시스템에서 자주 이용된다 [37]. 

듀얼 액티브 브릿지 컨버터는 입/출력 포트(port)가 세 개 이상인 다중 포트  
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그림 3.26 세 개의 포트를 가지는 액티브 브릿지 컨버터의 구조. 

 

브릿지 (multi-port bridge) 컨버터로 확장되어 사용되기도 한다 [70]-[74]. 그림 

3.26은 세 개의 포트를 가지는 액티브 브릿지 컨버터의 구조를 나타낸다. 각각

의 직류단은 풀 브릿지 인버터를 통해 세 개의 권선을 가지는 고주파 변압기

로 연결되어 있다. 세 개의 풀 브릿지 인버터는 각각의 출력 전압을 합성하고, 

각 포트 사이의 전달되는 전력은 (3-12)에 나타낸 것과 같이 합성된 각 풀 브

릿지 인버터의 출력 전압(v1, v2, v3)과 출력 전압들 간의 위상차에 의해 정해진

다. 
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여기서 L12, L23, L13 은 일차측으로 환산된 고주파 변압기의 각 권선 사이의 등

가 누설 인덕턴스(equivalent leakage inductance)를 나타내며, f12, f23, f31 는 각 포

트의 출력 전압간의 위상 천이각(phase-shift angle)을 나타낸다. 그리고 d12, d13 

은 포트간의 전압의 비로써 다음과 같이 정의된다. 
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여기서 n2는 변압기의 일차 권선과 이차 권선 사이의 권선 비, n3은 변압기의 

일차 권선과 삼차 권선 사이의 권선 비를 가리킨다. 이 같은 전력 전달은 그

림 3.27과 같이 3개의 전압원이 각각 인덕터를 사이에 두고 연결된 것으로 모

델링 할 수 있으며, 포트간 전달되는 전력은 듀얼 액티브 브릿지의 경우와 마

찬가지로 각 포트의 출력 전압의 기본파만을 고려하여 근사하여 모델링 할 수 

있다 [73]. 근사된 전력 전달식을 (3-14)에 나타내었다. 
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그림 3.27 세 개의 포트를 가지는 액티브 브릿지 컨버터의 전력 전달 모델. 
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여기서 Vf1는 입력측 풀 브릿지 인버터의 출력 전압(v1)의 기본파 성분의 크기

를 가리킨다. 

본 절에서 살펴본 고주파 변압기를 이용한 전력 변환 회로들은 모두 일정한 

전압을 유지하고 있는 직류단 전압원을 이용하여 변압기에 인가하는 전압을 

합성한다. 한편 변동하는 전압원을 직접 능동 스위치를 이용하여 고주파 변압

기에 인가하여 전압을 합성하는 구조를 가진 전력 변환 회로도 있다. 그림 

3.28은 스위치 모드 정류기(Switch Mode Rectifier, SMR)의 구조를 나타낸다 

[75]-[77]. 이 전력 변환 회로에서는 전원 계통과 고주파 변압기 사이를 간접 
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그림 3.28 스위치 모드 정류기. 

 

매트릭스 인버터처럼 여섯 개의 양방향 스위치를 이용하여 연결시킨다. 양방

향 스위치 쪽에서 전원 계통 쪽을 바라보면 교류 전압원으로 보이게 되고, 이 

전압을 스위치를 이용하여 합성, 고주파 변압기에 인가한다. 양방향 스위치와 

전원 계통 사이의 LC 필터는 양방향 스위치의 동작으로 인해 발생하는 전류 

고조파가 계통으로 넘어가는 것을 억제하기 위한 용도로 사용된다. 스위치 모

드 정류기는 전기적 절연이 필요한 시스템에서 계통 주파수의 변압기를 고주

파 변압기로 대체함으로써 시스템의 부피, 무게 및 가격을 저감시킬 수 있는 

장점을 가진다. 

이 시스템에서는 변압기의 전류가 직접 양방향 스위치를 통해 전원 계통으

로 전해지기 때문에, 전원 계통의 입력 전류(iu, iv, iw)에 고조파가 적도록 스위

치를 조작해야 한다. 참고 문헌 [76]에서는 일정한 전력을 계통에서 부하측으

로 전달하면서 전원 계통에 정현파 전류가 흐르도록 하는 전압 합성 방식을 

제안하였다. 교류로 변동하는 전원 계통을 합성하여 고주파 변압기에 인가되
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는 전압(vOH)을 합성하기 때문에, 전원 계통 전압을 고려하여 전압을 합성해야 

한다. 전원 계통과 스위치에 인가되는 전압은 다음 식과 같이 나타낼 수 있다. 
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여기서 E 는 전원 계통의 전압 크기, V 는 스위치 모드 정류기의 스위치에 인

가되는 입력 전압의 크기를 가리키며, we는 전원 계통의 각 주파수(angular 

frequency), d는 입력 필터에 의해 발생하는 위상 지연각(delay angle)을 가리킨다. 

이 상전압은 모두 전원 계통의 중성점 N을 기준으로 한 전압을 의미한다. 

 이 전력 변환 회로에서는 고주파 변압기의 a 상와 b 상에 각각 3개의 스위

치가 연결되어 있으며, 전력 변환 회로의 구조에 의해 스위칭 시 제약이 있다. 

먼저, 입력 필터의 캐패시터간에 단락이 발생하지 않게 하기 위해 a 상의 스

위치 세 개(Sau, Sav, Saw) 중 동시에 둘 이상이 닫혀서는 안 된다. 또 고주파 변

압기의 누설 인덕턴스에 흐르는 전류의 연속성을 유지시키기 위해 a 상의 스

위치 3개 중 하나는 반드시 연결되어야 한다. 이는 b 상의 스위치 3개(Sau, Sav, 



 

66

Saw)에도 마찬가지로 적용되며, 이를 식으로 나타내면 다음과 같다.  
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여기서 ax, bx는 각각의 스위치가 켜지는 통류율(turn-on duty ratio)를 가리킨다. 

이 때 변압기의 a, b 상에 인가되는 스위칭 주기 동안의 평균 전압은 다음과 

같이 나타낼 수 있다. 
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그리고 변압기에 흐르는 전류(iOH)와 전원 계통의 입력 전류의 스위칭 주

기 동안의 평균값과의 관계는 다음과 같이 나타내어진다. 
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         (3-19) 

 

그리고 [76]에서는 (3-20)과 같은 방식으로 각 상의 스위치가 켜지는 통류율

을 설정하였다. 
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w w w

b X h

b A Y X h

b X h

+

é ù é ù é ù
ê ú ê ú ê ú

=ê ú ê ú ê ú
ê ú ê ú ê úë û ë û ë û

              (3-20) 

 

여기서 Av는 변압기에 인가되는 전압(vOH)의 크기를 정하기 위해 조절하는 변

수이며, Xu, Xv, Xw는 변압기에 인가되는 전압을 일정한 크기의 직류로 만들기 

위해 조절하는 변조 함수(modulation function)를 나타내고 (3-21)과 같이 주어진

다. 

( )sin

2
sin ,

3

2
sin

3

e
u

v e

w

e

t

t

t

X

X

X

w g

w p g

w p g

+

= - +

+ +

é ù
ê ú
ê úé ù
ê úæ öê ú

ç ÷ê úê ú è øê úê úë û ê úæ ö
ç ÷ê ú
è øë û

        (3-21) 

 

여기서 g는 스위치의 입력 전압과 전원 계통 전류간에 요구되는 역률 각을 나

타낸다. 식 (3-16), (3-20), (3-21)을 (3-18)에 대입하면 변압기에 인가되는 전압은 

다음과 같이 유도된다. 

 

0

0

3
sin( ) ,

2

a a

v

b b

v Y v
A V

v Y v
g d= +

é ù é ù é ù
+ê ú ê ú ê ú

ë û ë û ë û
       (3-22) 

 

여기서 v0는 스위치의 제한 조건인 (3-17) 을 만족시키기 위해 (3-20) 의 hu, hv, 
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hw를 조절함으로써 얻어지는 전압이다. 이것은 va, vb에 공통적으로 인가되어 

고주파 변압기에 인가되는 전압(vOH)에는 보이지 않으며, 다음과 같이 나타낼 

수 있다. 

 

0 .u u v v w wv h v h v h v= + +          (3-23) 

 

그러면 고주파 변압기에 인가되는 전압은 다음과 같이 계산된다. 

 

3
sin( )( )

2
OH a b v a bv v v A V Y Yg d= - = + -        (3-24) 

 

이 때 Ya 와 Yb 를 (3-25)와 같이 선정하면 고주파 변압기에는 일정한 크기

를 가지고 스위칭 주파수에 따라 부호만 바뀌는 전압이 인가된다. 

 

(sin )
,

(sin )

a

b

Y sign t

Y sign t

w

w

é ù é ù
=ê ú ê ú-ë ûë û

         (3-25) 

 

여기서 w는 스위칭 주파수를 가리킨다. 그리고 부하측에서 일정한 전력을 소

비하고 있다고 가정하면, 부하전류(iDC)가 직류라고 가정할 수 있고, 그 때 변

압기에 흐르는 전류(iOH)는 다음과 같이 표현된다. 

 

( )
,

2
a b

OH

I Y Y
i

-
=          (3-26) 

 

여기서 I는 부하 전류의 크기를 가리킨다. 식 (3-20), (3-21), (3-25), (3-26)을 (3-
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19)에 대입하면, 전원 계통의 입력 전류를 다음과 같이 구할 수 있다. 

 

( )sin

2
sin

3

2
sin

3

.

e

u

v e

w

e

t

V t

t

i

i

i

w g

w p g

w p g

+

= - +

+ +

é ù
ê ú
ê úé ù
ê úæ öê ú

ç ÷ê úê ú è øê úê úë û ê úæ ö
ç ÷ê ú
è øë û

        (3-27) 

 

이처럼 스위치 모드 정류기에서는 전원 계통의 전압에 따라 적절히 스위치

를 변조하여 변압기에 인가되는 전압을 합성하는 방법을 통해 전원 계통의 입

력 전류를 정현파의 형태로 만들 수 있다. 이 같은 장점으로 인해 절연이 필

요한 교류-직류 변환 장치에서 스위치 모드 정류기가 사용되며, 경우에 따라 

스위치의 구조나 스위칭 방식을 변경하여 사용하기도 한다 [77], [78]. 그러나 

이 전력 변환 회로는 회생 운전이 불가능하며 양방향 전력 전달이 필요한 경

우 사용할 수 없다. 그리고 모듈화 구조가 불가능하여 시스템의 전압이 높아

지거나 용량이 커질 경우 확장이 어렵다는 단점이 있다. 

본 논문에서 제안하는 고주파 변압기와 연계된 전력 변환은 기본적으로 다

중 포트 액티브 브릿지 회로의 구조를 가진다. 그림 3.1에 나타난 전력 변환 

회로 한 단에서 고주파 다권선 변압기는 하나의 일차 권선과 세 개의 이차 권

선을 가지며, 일차 권선은 정현 변조 풀 브릿지 인버터, 3개의 이차 권선은 각 

상의 고주파 양방향 정류기의 출력단에 연결되어 있다. 정현 변조 풀 브릿지 

인버터와 고주파 양방향 정류기는 각각 일차측과 이차측 직류단 전압을 이용

하여 출력 전압을 합성하고, 합성된 전압 사이의 위상 차이에 의해 각 부분간
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의 전력 전달이 이루어진다. 이차측 직류단 전압은 일정하게 제어되나, 일차측 

직류단 전압은 3.2.1절에서 설명한 것과 같이 저주파 양방향 정류기의 동작에 

따라 정현파의 절대값 형태를 띤다. 전원 계통으로부터 부하까지 일정한 전력

을 공급하고, 전원 계통의 입력 전류의 고조파를 줄이기 위해 스위치 모드 정

류기의 동작과 같이 전원 계통의 전압에 따라 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 

전압 합성을 조절한다. 저주파 양방향 정류기의 동작에 따라 정해지는 일차측 

직류단 전압인 (3-2)를 아래에 다시 나타냈다. 직류단 전압을 이용한 정현 변

조 풀 브릿지 인버터의 출력 전압은 (3-27)과 같이 합성된다. 

 

( )_ sin ,dc a ev V tw=  

_

2
sin ,

3
dc b ev V tw p= -

æ ö
ç ÷
è ø

        (3-2) 

_ ,
2

sin
3

dc c ev V tw p= +
æ ö
ç ÷
è ø

 

_ _ _ ( ),ac a dc a ac av v square tg w=  

_ _ _ ( ),ac b dc b ac bv v square tg w=          (3-27) 

_ _ _ ( ),ac c dc c ac cv v square tg w=  

 

여기서 w는 스위칭 주파수(switching frequency)이며, square(wt)는 스위칭 주파수

와 동일한 주파수를 가지고 0과 -1로 변하는 구형파로써 고주파 다권선 변압

기에 인가되는 자속의 평균을 영으로 만들기 위해 사용된다. gac_a,b,c는 정현 변

조 풀 브릿지 인버터의 변조 함수로써, 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 PWM 

동작 시 지령이 되는 신호로써, (3-28)과 같이 주어진다. 
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( )( ) ( )_ sin sin ,ac ag
e e

m sign t tw w g= -  

_ sin sin ,
2 2

3 3
ac b e e

g m sign t tw w gp p= - - -
æ öæ ö æ ö

ç ÷ ç ÷ç ÷
è ø è øè ø

       (3-28) 

_ sin sin ,
2 2

3 3
ac c e e

g m sign t tw w gp p= + + -
æ öæ ö æ ö

ç ÷ ç ÷ç ÷
è ø è øè ø

 

 

m은 정현 변조의 변조 지수(modulation index)로써, 0<m<1의 범위를 가지고 출

력 전압의 크기를 조절하기 위해 사용된다. g는 전원 계통에서 요구되는 역률

각을 가리키며, 결과적으로 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 출력 전압은 (3-29)

와 같이 나타낼 수 있다. 

 

( ) ( )( ) ( )_ sin sin sin ( ),ac a ev
e e

mV t sign t t square tw w w g w= -  

_ sin sin sin ( ),
2 2 2

3 3 3
ac b e e e

v mV t sign t t square tw w w g wp p p= - - - -
æ öæ ö æ ö æ ö

ç ÷ ç ÷ ç ÷ç ÷
è ø è ø è øè ø

 (3-29) 

_ sin sin sin ( ),
2 2 2

3 3 3
ac c e e e

v mV t sign t t square tw w w g wp p p= + + + -
æ öæ ö æ ö æ ö

ç ÷ ç ÷ ç ÷ç ÷
è ø è ø è øè ø  

 

정변 변조 풀 브릿지 인버터의 PWM 동작은 풀 브릿지 인버터의 유니폴라 

스위칭(unipolar switching) 방식을 이용한다 [64]. 그림 3-29에 정현 변조 풀 브

릿지 중 한 상의 출력 전압 합성 파형을 나타내었다. PWM 반송파(carrier)는 

삼각파의 형태를 띠며, 풀 브릿지 인버터의 왼쪽 레그(leg1)는 gac_a의 지령을 

반송파와 비교하여 스위칭하며, 오른쪽 레그(leg2)는 –gac_a 의 지령을 반송파와 

비교하여 스위칭한다. square(wt)는 반송파가 증가할 때는 1, 감소할 때는 -1이  
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그림 3.29 정현 변조 풀 브릿지 인버터 a 상의 출력 전압 합성. 

 

되도록 반송파와 동기를 맞추어 변하는 구형파이다. 이 전압 합성 방식을 따 

르면 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 왼쪽 레그(leg1)는 gac_a 의 지령을 반송파

와 비교하여 스위칭하며, 오른쪽 레그(leg2)는 –gac_a 의 지령을 반송파와 비교

하여 스위칭한다. 이 같은 전압 합성 방식을 따르면 정현 변조 풀 브릿지 각 

레그의 출력 전압은 항상 50%의 출력 통류율을 가지고, 고주파 다권선 변압 

기에 인가되는 전압은 gac_a에서 지정한 크기에 따른 출력 통류율을 가지며 평

균은 영인 교류 신호가 된다. 
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그림 3.30 정현 변조 풀 브릿지 인버터 3상의 출력 전압 합성. 

 

그림 3.30은 정현 변조 풀 브릿지 인버터 3상의 출력 전압을 나타낸다. 여기

서 스위칭 주파수가 계통 주파수에 충분히 빠르며 스위칭 한 주기 동안의 일

차측 직류단의 전압 변동은 무시할 수 있다고 가정하였다. 식 (3-2)에 나타낸 

것과 같이 일차측 직류단 전압은 계통 주파수에 따라 변하여 (3-28)의 변조 함

수 또한 동일한 주파수로 변동된다. 출력 전압의 크기는 일차측 직류단 전압 

gac_a

t

PWM carrier

1

-1

vac_a

vac_b

vac_c

vsyn

gac_b

gac_c

square( t)
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그림 3.31 변압기 결선 구조에 따른 3상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 합성 

전압 개념. 

 

에 따라 정해지고, 출력 전압의 통류율은 변조 함수에 의해 정해진다. 특히 

역률각(g)이 영일 때는 변조 함수가 직류단 전압와 동기되어 출력 통류율을 

설정한다. 즉, 특정 상의 일차측 직류단 전압의 크기가 작을 때는 해당 상의 

정편 변호 풀 브릿지 인버터의 출력 전압의 통류율 또한 줄어든다. 이 같은 

변조 함수의 설정은 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 3상 출력의 합을 일정하게 

유지하려는 데 그 목적이 있다. 그림 3.1을 보면 고주파 다권선 변압기의 이차

측 권선 3상이 직렬로 이어져 고주파 양방향 정류기의 출력단에 연결되기 때

문에 각 상의 고주파 양방향 정류기의 관점에서 바라봤을 때, 3상의 정현 변조 

풀 브릿지 인버터의 출력 전압이 모두 합쳐져 보인다. 그림 3.31에 이 개념을 

도식적으로 나타냈으며 고주파 양방향 정류기에서 바라본 3상 정현 변조 풀 

브릿지 인버터의 합성 전압을 (3-30)에 나타냈다. 

 

vsyn

+

-

vac_c

+

-

vac_b

+

-

vac_a

+

-

1: n

1: n

1: n
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( ) ( )_ _ _

3
cos ( ),

2
syn ac a ac b ac cv n v v v mnV square tg w= + + =     (3-30) 

 

여기서 n은 고주파 다권선 변압기의 권선 비이다. 식 (3-30)을 보면 3상 정현 

변조 풀 브릿지 인버터의 합성 전압은 일정한 크기를 가진 구형파의 형태를 

띤다. 고주파 양방향 정류기의 관점에서는 3상 정현 변조 풀 브릿지 인버터는 

직렬로 연결되어 3상의 출력 전압이 하나로 합쳐진 전압원으로 볼 수 있다. 

그러면 3상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 하나의 양방향 정류기의 관계를 그 

림 3.32와 같이 두 개의 전압원이 인덕터를 사이에 두고 있는 관계로 모델링 

할 수 있다. 그림 3.32에서 Ll_sum은 3개의 고주파 다권선 변압기의 누설 인덕

턴스의 합을 나타낸다. 고주파 양방향 정류기는 일정한 출력측 직류단 전압을 

이용하여 출력 전압을 합성한다. 출력 전압은 듀얼 액티브 브릿지 컨버터의 

동작과 같이 50%의 통류율을 가지는 구형파 형태를 띠며, 3상 정현 변조 풀  

 

 

그림 3.32 3상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 한 상의 고주파 양방향 정류기의 

등가 모델. 

synv
recv

reci

_l sumL
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그림 3.33 고주파 양방향 정류기에 바라본 3상 정현 변조 풀 브릿지의 합성 

전압과 고주파 양방향 정류기의 출력 전압. 

 

브릿지 인버터와 한 상의 고주파 양방향 정류기 간의 전력 전달은 두 출력 전 

압간의 위상차를 통해 정해진다. 그림 3.33은 고주파 양방향 정류기에서 바라

본 3상 정현 변조 풀 브릿지의 합성 전압과 고주파 양방향 정류기의 출력 전

압 파형을 나타낸다. 여기서 f는 3상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 합성 전

압과 고주파 양방향 정류기의 출력 전압간의 위상 천이각을 나타내며, Vdc_out은 

출력측 직류단 전압을 가리킨다. 

그런데 고주파 다권선 변압기는 3개의 이차 권선을 가지고 있고, 각각의 이 

차 권선은 3상의 고주파 양방향 정류기의 출력단으로 연결되어 있다. 이를 고

려하면 전체 시스템의 고주파 전력 전달 부분은 그림 3.34와 같이 다중 포트 

브릿지 컨버터로 모델링 될 수 있다. 그림 3.34에서 Lxx(x=0,1,2,3)는은 변압기 

synv

recv

f

sT

_dc outV

_dc outV-
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그림 3.34 3상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 한 상의 고주파 양방향 정류기의 

등가 모델. 

 

의 이차측에서 바라본 포트간의 등가 인덕턴스이다. 이 때 각 포트간 전달되

는전력은 다중 포트 브릿지 컨버터의 경우처럼 다음과 같이 근사할 수 있다. 
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여기서 Vsyn 은 3상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 합성 전압의 기본파의 크기

를, Vrec 는 양방향 고주파 정류기 출력 전압의 기본파 성분의 크기를 나타내고, 

pxx(x=0,1,2,3) 는 각 포트간에 전달되는 전력을 나타낸다. 여기서 3상의 출력측 

직류단 전압은 모두 일정하게 제어되고 있다고 가정한다. fxx(x=0,1,2,3)는 각 포

트의 출력 전압 간의 위상 천이각을 나타낸다.  

제안된 전력변환 장치는 평형 부하(balanced load)에 연결되는 것을 가정한다. 

따라서 정현 변조 풀 브릿지 인버터에서 고주파 양방향 정류기쪽으로 전달되

는 전력의 합은 일정한 값을 가진다. 이것을 식으로 나타내면 (3-32)와 같다. 

 

0 01 02 03 :constantp p p p= + +         (3-32) 

 

여기서 p0는 정현 변조 풀 브릿지 인버터에서 전달되는 전력의 합을 나타낸다. 

이 때 3상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 합성 전압(vsyn)을 Vsyn 의 크기를 갖
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는 기본파로 근사하면 정현 변조 풀 브릿지 인버터에 흐르는 전류(i0)는 vsyn 과 

일정한 위상차를 갖는 정현파로 근사할 수 있다. 

 

cos( ),syn synv V tw»          (3-33) 

0 cos( ),oi I tw a» -          (3-34) 

 

여기서 a는 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 합성 전압과 출력 전류 사이의 위

상 차이를 나타낸다. 제안된 전력 변환 회로에서 세 개의 고주파 다권선 변압

기의 이차 권선은 각 상끼리 직렬로 연결되어 있기 때문에 세 변압기의 일차 

권선에 흐르는 전류는 모두 같다. 

 

_ _ _ 0 cos( ).ac a ac b ac ci i i I tw a= = = -        (3-35) 

 

(3-29)에 나타난 3상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 합성 전압은 스위칭 주

파수의 기본파만 고려하면 다음과 같이 근사화 될 수 있다. 

 

( ) ( )( ) ( )_
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_

4 2 2 2
sin sin sin cos( ),

3 3 3
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v t sign t t tw p w p w p g w

p

æ öæ ö æ ö æ ö
= - - - -ç ÷ç ÷ ç ÷ ç ÷

è ø è ø è øè ø
  (3-36) 

_

4 2 2 2
sin sin sin cos( ).

3 3 3
ac c e e e

mV
v t sign t t tw p w p w p g w

p

æ öæ ö æ ö æ ö
= + + + -ç ÷ç ÷ ç ÷ ç ÷

è ø è ø è øè ø  

 

그리고 입력측 직류단의 전력 균형을 고려하면 입력측의 직류단 전류는 다
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음과 같이 유도된다. 
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(3-37) 
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식 (3-37)의 입력측 직류단 전류에서 스위칭 주파수의 리플(ripple)은 입력 필

터를 통해 필터링되므로 전원 계통의 입력 전류를 고려할 때는 무시할 수 있

다. 그러면 (3-37)는 (3-38)과 같이 근사될 수 있으며, 이는 (3-7)에서 요구되었

던 입력측 직류단 전류의 형태와 동일하다. 
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따라서 설명된 전압 합성 방식을 통해 전원 계통의 입력 전류를 정현파의 

형태로 만들 수 있다. 
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그림 3.35 입력측 직류단 전압과 정현 변조 풀브릿지 인버터의 출력전압 파형 
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(a) 

 

 

(b) 

그림 3.36 고주파 다권선 변압기에 인가되는 전압과 전류 파형. 

(a) 700 kW 전력 공급 운전, (b) 700 kW 회생 운전 

 

정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기의 동작을 확인하기 위

해 모의 실험을 수행하였으며 모의 실험의 조건과 사용된 전력 변환 회로의 

제정수는 표 3.1에 나타나 있다. 

그림 3.35는 입력측 직류단 전압, 3상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 출력 

전압과 그 합성 전압의 파형을 나타낸다. 입력측 직류단 전압은 (3-2)에 나타

낸 것과 같이 정현파의 절대값 형태를 띠고, 정현 변조 풀 브릿지 인버터는 

이 직류단 전압을 이용하여 출력 전압을 합성한다. 따라서 출력 전압의 크기

_rec av

_rec ai

synv

_rec av

_rec aisynv
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는 입력측 직류단 전압과 같다. 정현 변조 풀 브릿지 인버터 출력 전압의 통

류율은 (3-28)의 변조 함수에 의해 정해진다. 모의 실험시에는 역률각(g)을 영

으로 설정하여, 각 상의 변조함수는 각 상의 직류단 전압의 크기에 비례한다. 

그림 3.35에서 a 상 정현 변조 풀 브릿지 인버터 출력 전압의 통류율이 a 상 

직류단 전압의 크기에 따라 변화하는 것을 확인할 수 있다. 또 b, c 상의 출력 

전압의 크기와 폭도 a 상의 출력 전압에 대해 120도의 위상차를 가지고 동일

한 양상으로 변화한다.  

3상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 합성 전압은 각 상의 출력 전압을 모두 

합친 값으로써, 스위칭 한 주기 동안 평균적으로는 (3-30)처럼 일정한 크기의 

구형파의 값을 가지지만, 순시적으로는 일차측 직류단 전압에 따라 그 모양이 

조금씩 변하는 계단파(staircase waveform)의 형태를 띤다. 

그림 3.36에 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 합성 전압, 고주파 양방향 정류

기의 출력 전압과 전류를 나타내었다. 전원 계통에서 부하로 전력이 공급될 

때에는 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 합성 전압의 위상이 고주파 양방향 정

류기의 출력 전압보다 앞서고, 회생 운전의 경우에는 반대가 된다. 

 

3.2.3 출력 풀 브릿지 인버터 

제안된 전력 변환 회로에서 출력단 풀 브릿지 인버터는 각 상의 출력측 직

류단 전압을 독립된 전압원으로 이용하는 2.1.2절에서 소개했던 CHB 컨버터와 

동일한 형태로 연결되어 부하측에 인가하는 출력 전압을 합성하는 역할을 한

다. 본 절에서는 기존에 연구된 CHB 컨버터의 특징을 살펴보고 제안된 출력 

풀 브릿지 인버터의 동작에 대해 설명한다. 
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그림 3.37 CHB 컨버터의 직류단 구조. 

 

그림 3.37은 3상 CHB 컨버터의 구조를 나타낸다. 각각의 셀은 풀 브릿지 인

버터로 구성되어 +Vdc, 0, -Vdc, 세 가지 형태의 전압을 출력할 수 있다. 상당 m

개의 셀이 있을 때 출력 가능한 상의 출력 전압 레벨 수는 2m + 1개이며, mVdc

부터 –mVdc까지 출력이 가능하다. 그림 3.38에 6셀, 13레벨로 구성된 CHB 컨버 
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그림 3.38 CHB 컨버터의 출력 전압 

 

터의 출력 상전압을 나타내었다. 

CHB 컨버터의 각 셀은 독립된 직류 전압원을 가진다. 이 전압원은 다양한 

방식으로 만들어질 수 있다. 일반적으로 그림 3.39 (a)와 같이 전원 계통에서 

다권선 변압기와 정류기를 통해 각각의 직류단 전압을 만드는 구조가 가장 많

이 사용되고 있다 [25]. 적용 분야에 따라 그림 3.39 (b)와 같이 배터리(battery)

나 [30], [31] 그림 3.39 (c)와 같이 태양광 패널(photovoltaic panel) 등 독립적인 

직류 전압원이 연결되기도 한다 [32], [33]. 이 경우에는 각각의 직류단 전압에 

차이가 있으므로 출력 전압 합성 시 그 차이에 대한 영향이 고려되어야 한다. 

또 그림 3.38 (d)와 같이 무효 전력 보상 장치(Static Synchronous Compensator, 

STATCOM)와 같이 CHB 컨버터가 유효 전력(active power)을 전달하지 않을 때

는 직류단이 특정한 전압원에 연결되지 않고 사용되는 경우도 있다 [34]. 이 

때는 풀 브릿지 인버터를 이용하여 각각의 셀의 직류단 전압을 제어해 주어야 
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(d) 

그림 3.39. CHB 컨버터의 다양한 구조 

(a) 전원 계통에 변압기와 정류기를 통해 연결된 구조, (b) 배터리 에너지 저장 

장치(Battery Energy Storage System, BESS), (c) 태양광 발전 시스템, (d) 무효 전력 

보상 장치 

 

한다. 

CHB 컨버터의 출력 전압 합성을 위한 전압 변조 방법으로는 PS-

PWM(Phase-Shifted PWM) 방식이 많이 사용된다 [66], [67]. PS-PWM 방식을 사

용하면, CHB 컨버터의 각 셀의 풀 브릿지 인버터는 동일한 전압 지령과 동일 

한 주파수의 반송파를 이용하여 유니폴라 PWM 방식으로 전압을 합성하게 된

다. 각 셀에 적용되는 반송파는 삼각파의 형태를 띠고, m개의 셀로 구성된 케

이케이드 인버터에서 각 셀의 반송파는 180/m° 만큼 위상이 천이되어 있다. 

A

B

C
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그림 3.40 PS-PWM 방식에 따른 전압 합성 원리. 

 

그림 3.40에 3셀로 구성된 CHB 컨버터에서 PS-PWM 방식의 전압 합성 파

형을 나타냈다. Vcr1+, Vcr1-는 하나의 풀 브릿지 인버터 셀의 각 레그의 기준 반

송파로 사용되며, Vcr2+, Vcr2-와 Vcr3+, Vcr3-도 각각의 셀의 전압 합성에 사용되는 
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반송파를 가리킨다. 각 셀의 반송파는 위상이 60°씩 천이되어 있으며 동일한 

스위칭 주파수를 가진다. PS-PWM 방식은 모든 셀이 같은 지령, 동일한 높이

의 반송파를 사용하기 때문에 셀 사이의 전력이 동일하게 분배되는 장점이 있

다. 반면 반송파 간의 위상 차이 때문에 LS-PWM(Level-Shifted PWM) 방식에 

비해 출력 전압에 추가적인 dv/dt를 유발시키는 단점이 있다 [66]. 

LS-PWM 방식에는 PD-PWM(Phase Disposition PWM), POS-PWM(Phase 

Opposition Disposition PWM), APOD-PWM(Alternative Phase Opposition Disposition 

PWM) 등 여러 가지 종류가 있는데 모두 기본적으로 각 셀에 같은 전압 지령

을 사용하면서, 인가되는 반송파 사이의 높이에 차이를 두는 것을 기본으로 

한다 [68]. CHB 컨버터에서 LS-PWM 방식을 사용하면 각 셀은 전압 지령이 

각 셀에 해당하는 반송파를 넘어갈 때만 유효 전압을 출력하기 때문에 출력 

상전압의 한 주기상에서 각각의 셀이 출력되는 구간이 서로 다르게 되고, 이

로 인해 각각의 셀로 전달되는 전력 간에 불균형이 생긴다. 셀 간 전력의 불

균형은 직류단 전압의 불균형을 발생시키고, 각 셀이 다펄스 정류기를 통해 

전원 계통으로 연결되어 있는 경우에는 셀 사이에 공급되는 전류에 차이가 생

겨 전원 계통의 입력 전류에 왜곡(distortion)을 유발시킨다. 그림 3.41에 3셀로 

구성된 CHB 컨버터에서의 PD-PWM 방식의 전압 합성 파형을 나타냈다. 그림 

3.40과 마찬가지로 (Vcr1+, Vcr1-), (Vcr2+, Vcr2-), (Vcr3+, Vcr3-)는 각각의 셀의 전압 합성

에 사용되는 반송파를 가리킨다. 각 셀에 적용되는 반송파가 다른 높이를 가

지고 있기 때문에, 각 셀의 유효 출력 전압이 인가되는 패턴이 서로 다르고, 

이에 따라 셀간 전력에 불균형이 발생한다. 

이러한 문제를 해결하기 위해 [69]에서는 CR-PWM(Carrier Rotation PWM) 방 
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그림 3.41 PD-PWM 방식에 따른 전압 합성. 

 

식을 도입하였다. CR-PWM 방식은 PD-PWM 방식에서 각 셀에 인가되는 반송

파의 높이를 변동시켜 가면서 사용한다. 그림 3.42에 3셀로 구성된 CHB 컨버 

터에서의 CR-PWM 방식의 전압 합성 파형을 나타냈다. 그림 3.40과 마찬가지

로 (Vcr1+, Vcr1-), (Vcr2+, Vcr2-), (Vcr3+, Vcr3-)는 각각의 셀의 전압 합성에 사용되는 반

송파를 가리킨다. 각 셀의 반송파가 반송파의 주기마다 번갈아 가면서 높이가  

1crV +

2crV +

3crV +

1crV -

2crV -

3crV -

1AV

2AV

3AV

ANV

,A refV

,A refV
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그림 3.42 CR-PWM 방식에 따른 전압 합성 원리. 

 

변동된다. 전압 지령의 주파수가 반송파의 주파수에 비해 매우 낮다고 가정하

면, 반송파의 3 주기 동안 전압 지령의 변화가 그리 크지 않다고 볼 수 있으

며, 따라서 각 셀에 비슷한 시점에 유효 전압이 출력된다. 이 같은 동작으로 

인해 각 셀에 거의 동일한 전력이 전달되고, 각 셀의 스위칭 주파수 또한 거

의 동일하게 유지된다. 그리고 상 전체의 측면에서 보면 전압이 출력되는 셀

1crV +

2crV +

3crV +

1crV -

2crV -

3crV -

1AV

2AV

3AV

ANV
,A refV

,A refV
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이 바뀌었을 뿐, 전체 상의 출력 전압은 PD-PWM 방식과 동일하다. 즉, 상 전

체의 출력 전압은 그림 3.41에 나타난 PD-PWM 방식에 의한 결과와 동일하다. 

따라서 CR-PWM 방식을 이용하면 셀 간의 전력 불균형을 억제하면서 동시에 

PS-PWM 방식에 비해 출력 전압의 왜곡을 줄일 수 있다. 

제안된 전력 변환 회로의 출력 풀 브릿지 인버터는 CHB 컨버터와 동일한 

구조를 가진다. 따라서 CHB 컨버터와 같이 직렬로 연결하여 높은 전압의 전

원 계통 혹은 부하에 연결할 수 있다. 3.2.1절에서 설명하였듯이, 그림 3.19에 

나타낸 구조처럼 저주파 양방향 정류기와 출력 풀 브릿지 인버터를 직렬로 연

결하여 사용한다. 이 때 출력 풀 브릿지 인버터의 출력 전압은 일반적인 CHB 

컨버터와 동일하게 합성 가능하다. 제안된 전력 변환 회로의 출력 풀 브릿지 

인버터는 셀 간의 전력 불균형을 억제하면서 동시에 PS-PWM 방식에 비해 출

력 전압의 왜곡을 줄이기 위해 CR-PWM 방식을 사용한다. 

부하의 전류 제어는 동기 d-q 좌표계 상에서 비례 적분 (Proportional and 

Integral, PI) 제어기를 통해 이루어진다 [55]. 이 방식을 이용하면 3상 좌표계 

상의 교류 변수를 동기 d-q 좌표계 상의 직류로 변환하여 제어할 수 있어서 

구현이 간단하고 정상 상태 오차를 없앨 수 있어 교류 전류제어기로 널리 사

용되고 있다. 부하의 모델링과 제어기의 구조는 다음과 같다. 

본 전력 변환 회로에는 3상 평형 부하가 연결된다고 가정하면, 부하는 그림 

3.43과 같이 일반화되어 표현될 수 있다. 그림 3.43에서 부하는 평형 3상 전압

원과 인덕턴스, 저항으로 구성되어 있다. 부하의 기전력은 (3-39)로 나타낼 수 

있으며, 출력 풀 브릿지 인버터를 포함한 전압식은 (3-40)으로 나타내어진다. 
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그림 3.43 3상 평형 부하 모델. 

 

( )_ sin ,load a loade E tw= -  

_

2
sin ,

3
load b loade E tw p

æ ö
= - -ç ÷

è ø
        (3-39) 

_

2
sin ,

3
load c loade E tw p

æ ö
= - +ç ÷

è ø
 

 

_

_ _ _ ,
out a

out a load out a load load a

di
v R i L e

dt
= + +  

_

_ _ _ ,
out b

out b load out b load load b

di
v R i L e

dt
= + +        (3-40) 

_

_ _ _ ,
out c

out c load out c load load c

di
v R i L e

dt
= + +

 

 

_load ae

+-

_out av
_out ai

loadR loadL

_load be

+-

_out bv
_out bi

loadR loadL

_load ce

+-

_out cv
_out ci

loadR loadL
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여기서 E와 wload는 부하 기전력의 크기와 각주파수를, Rload과 Lload는 각각 부하

의 저항과 인덕턴스를 의미한다. 좌표 변환을 이용하여 전압식 (3-40)을 동기 

d-q 좌표계로 변환하면 (3-41)과 같이 나타낼 수 있다 [55]. 

 

_

_ _ _ _ ,
e
out de e e e

out d load out d load load load out q load d

di
v R i L L i e

dt
w= + - +  

_

_ _ _ _ ,
e
out qe e e e

out q load out q load load load out d load q

di
v R i L L i e

dt
w= + + +       (3-41) 

 

여기서 _
e
load de 와 _

e
load qe 는 동기 d-q 좌표계에서의 부하의 기전력을 의미하며, 그 

값은 다음과 같다. 

 

_ 0,e
load de =  

_ .e
load qe E=             (3-42) 

 

전력 변환 회로에서 부하로 전달되는 유효 전력은 다음과 같이 나타낼 수 

있다. 

 

( )_ _ _ _ _ _ _

3 3 3
.

2 2 2
e e e e e e e

out load d out d load q out q load q out q out qp e i e i e i Ei= + = =      (3-43) 

 

유효 전력은 q 축 전류와만 관계가 있으며, d 축 전류는 유효 전력을 전달하

는데 기여하지 못하므로 부하의 역률을 1로 하고자 할 때는 d축 전류를 영으

로 제어한다. 
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그림 3.44 부하 전류 제어기의 제어 구성도. 

 

부하 전류는 동기 d-q 좌표계 상에서의 비례 적분 제어기를 이용하여 제어

한다. 그림 3.44에 전류 제어기의 구조를 나타냈다. 동기 좌표계 d, q축 전류를 

분리하여 각각의 비례 적분 제어기를 사용하며, 빠른 동특성(dynamic 

characteristic)을 위해 전향 보상(feed-forward)항을 사용한다. 그림 3.44에서 전향 

보상항( *
_ _

e
out dq ffv )은 부하의 기전력을 보상하며, 다음과 같이 주어진다. 

 

*
_ _ _ ,e e

out d FF load load out qv L iw= -  

*
_ _ _ .e e

out q FF load load out dv L i Ew= +          (3-44) 

 

출력 풀 브릿지 인버터의 동작을 확인하기 위해 수행한 모의 실험을 수행하

였으며 모의 실험의 조건과 사용된 전력 변환 회로의 제정수는 표 3.1에 나타

낸 값을 사용하였다. 

그림 3.45는 출력 풀 브릿지 인버터의 출력 전압 지령과 합성된 출력 전압, 

그리고 제어되는 부하 전류를 나타낸다. 700 kW의 전력을 전원 계통으로부터 

부하로 공급하거나, 반대로 부하에서 전원 계통으로 회생시키는 동작을 수행 

*
_

e
out dqi

*
_

e
out dqv

_
e
out dqi

*
_ _

e
out dq FFv

1

load loadL s R+_p loadK

_i loadK

s

*
_ _

e
out dq PIv

_
e
out dqe

r
dqsv

_
e

load load out dqj Lw i
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(a) 

 

(b) 

그림 3.45 부하에 인가되는 전압과 전류 파형. 

(a) 700kW 전력 공급 운전, (b) 700kW 회생 운전 

 

하였다. 두 경우 모두 그림 3.44에 나타낸 전류 제어기를 이용하여 모두 부하

의 역률을 1로 제어하였다. 이를 통해 제안된 출력 풀 브릿지 인버터의 원활

한 동작을 확인할 수 있다. 

 

3.3 고주파 전력 전달 부분 분석 

본 절에서는 제안된 전력 변환 회로 중 고주파로 전력이 전달되는 부분에서 

그 과정을 분석하였다. 전력 전달의 매개체로 이용되는 고주파 다권선 변압기

_out av

_out ai
*

_out av

_out av

_out ai
*

_out av
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를 그림 3.34에 나타난 대로 포트간의 등가 인덕턴스로 변환하여 모델링 하고, 

운전 조건에 따라 3상의 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 3상의 고주파 양방향 

정류기들 사이에서 전달되는 전력을 계산하여 제어기 설계에 사용할 수 있도

록 모델링한다. 

 

3.3.1 고주파 다권선 변압기의 모델링(modeling) 

제안된 전력 변환 회로의 고주파 전력 전달은 고주파 다권선 변압기를 통해 

이루어지며, 식 (3-31)에서 설명하였듯이 서로 다른 포트간에 전달되는 전력량

은 해당 포트간의 등가 누설 인덕턴스에 의한 영향을 받는다. 본 절에서는 제

안된 전력 변환 회로에 사용되는 변압기를 모델링하여 이 등가 누설 인덕턴스

를 구한다. 

 

그림 3.46 제안된 전력 변환 회로에 사용되는 고주파 다권선 변압기 모델. 

mz
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3lz

0i

1i

2i

3i

0v

+

-
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+

-
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그림 3.46은 제안된 전력 변환 회로에 사용되는 고주파 다권선 변압기의 모

델을 나타낸다. 이 변압기는 정현 변조 풀 브릿지 인버터에 연결되는 하나의 

일차 권선과 고주파 양방향 정류기에 연결되는 세 개의 이차 권선을 가지고 

있다. 그림 3.46에서 n은 변압기의 일차측과 이차측 사이의 권선 비를 가리키

고zlx(x=0,1,2,3)은 각 권선의 저항과 누설 인덕턴스를 합친 임피던스(impedance)

를, zm은 자화 임피던스(magnetizing impedance)를 의미한다. 이 모델을 이용하여 

고주파 변압기의 각 권선에 인가되는 전압과 전류의 관계를 변압기의 이차측 

기준에서 바라보면 다음과 같이 나타낼 수 있다. 

 

,V = ZI            

[ ]0 1 2 3 ,V nv v v v=  

0 1 2 3

1
,Ι i i i i

n

é ù
= ê úë û

 

( )2 2 2 2
0

2 2 2 2
1

2 2 2 2
2

2 2 2 2
3

,Z

m l m m m

m m l m m

m m m l m

m m m m l

n z z n z n z n z

n z n z z n z n z

n z n z n z z n z

n z n z n z n z z

é ù+
ê ú

+ê ú
= ê ú

+ê ú
ê ú+ë û

     (3-45)

 

 

여기서 V는 각 권선의 단자 전압으로 이루어진 벡터, I는 각 권선에 흐르는 

전류로 이루어진 벡터이고, Z는 권선의 자기 임피던스(self-impedance)와 권선간

의 상호 임피던스(mutual impedance)로 이루어진 임피던스 행렬(impedance matrix)

이다. 식 (3-45)는 다음과 같이 변형될 수 있다. 
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1, ,I = YV Y Z-=          (3-46) 

 

여기서 Y는 자기 어드미턴스(self-admittance)와 상호 어드미턴스(mutual 

admittance)로 이루어진 어드미턴스 행렬(admittance matrix)이다. 이 때 어드미턴

스 행렬의 비대각항(non-diagonal element)은 (3-47)와 같이 각 노드(node)간의 어

드미턴스의 음의 값을 가진다. 

 

, , 0..3

,

Y ij

ij iji j

y i j

y y
¹

é ù= =ë û

= -
         (3-47) 

 

여기서 yij는 i, j 노드간의 어드미턴스를 나타낸다. 이 관계를 이용하여 그림 3. 

 

 

그림 3.47 제안된 전력 변환 회로에 사용되는 고주파 다권선 변압기의 캔틸레

버 모델. 
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6에 나타낸 변압기의 모델을 그림 3.47의 캔틸레버 모델(cantilever model)로 변

형할 수 있다 [47]. 여기서 변압기의 자화 임피던스는 매우 크다고 가정하고 

무시하였으며 각 포트 간의 등가 임피던스는 (3-47)의 어드미턴스(yij)의 역수로 

계산하여 (3-48)에 나타내었다. 

 

2 2 2
3 0 1 0 2

0
1 0 3 2 1 2 3
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23 ,l l l l l l l l l l l l

l l

n z z n z z n z z z z z z

n z

z

z

z
z =

+ + +
      (3-48) 

 

여기서 zij(i, j=0,1,2,3)는 그림 3.47에 나타낸 변압기의 캔틸레버 모델에서 각 포

트간의 등가 임피던스를 나타낸다. 식 (3-48)에서 나타난 것처럼 각 포트간의 

등가 임피던스는 고주파 다권선 변압기 각 권선의 누설 임피던스를 이용하여 

계산할 수 있다. 그런데 제안된 전력 변환 회로에서는 3개의 고주파 다권선 

변압기가 그림 3.48과 같이 연결되어 있다. 이 때 변압기의 자화 임피던스가 

매우 커서 무시할 수 있다고 가정하였으며 권선의 저항을 무시하고 누설 인덕 
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그림 3.48 제안된 전력 변환 회로에서의 고주파 다권선 변압기의 연결 구조. 
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턴스만 존재한다고 가정하였다. 따라서 (3-49)와 같이 각 포트간의 등가 임피

던스를 나타낼 수 있다. 

 

_ _ , 0..3, , ,lx y lx yz L x y a b cw» = =         (3-49) 

 

제안된 전력 변환 회로에서는 고주파 다권선 변압기의 이차 권선들이 서로 

직렬로 연결되어 있기 때문에 3개의 변압기를 통합하여 그림 3.49와 같이 등

가로 표현할 수 있다. 3개의 변압기의 각 권선이 직렬로 연결되어 있기 때문에 

통합 변압기 모델의 누설 인덕턴스는 (3-50)과 같이 나타낼 수 있다. 

 

 

그림 3.49 제안된 전력 변환 회로에서의 3개의 고주파 다권선 변압기의 통합 

등가 모델. 

0lL

1lL

2lL

3lL

0i

1i

2i

3i

0v

+

-

1v

+

-

2v

+

-

3v

+

-

1: n



 

103

0 0 _ 0 _ 0 _ ,l l a l b l cL L L L= + +     

1 1 _ 1 _ 1 _ ,l l a l b l cL L L L= + +     

2 2 _ 2 _ 2 _ ,l l a l b l cL L L L= + +     

3 3 _ 3 _ 3 _ ,l l a l b l cL L L L= + +         (3-50) 

 

그리고 식 (3-50)을 (3-48)에 적용하면, 통합 변압기 모델을 캔틸레버 모델로 

변환했을 때의 포트간의 등가 인덕턴스를 (3-51)과 같이 구할 수 있으며, 이 

값을 고주파 전력 전달의 모델링에 이용한다. 
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23 ,l l l l l l l l l l l l

l l
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n L

L

L

L
L =

+ + +
     (3-51) 

 

3.3.2 고주파 전력 전달 모델링 

식 (3-51)로 계산된 각 포트간의 등가 인덕턴스는 그림 3.34에 나타낸 고주
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파 전력 전달 부분의 등가 모델에 이용된다. 식 (3-31)에서 이 등가 인덕턴스

를 이용하여 각 포트간에 전달되는 전력을 근사하여 나타내었다. 그러나 (3-31)

은 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기의 출력 전압 중 기본

파 성분만을 고려했을 때의 결과이며, 실제로 전달되는 전력은 이와 차이가 

있다. 본 절에서는 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기의 동

작을 통해 각 포트간에 전달되는 전력을 정확히 계산하고, 제어기 설계에 사

용할 수 있도록 모델링한다. 

먼저 식 (3-31)에서 나타낸, 근사화된 각 포트간의 전력 전달식의 계산 과정

을 살펴본다. 그림 3.50은 두 개의 전압원이 인덕턴스를 통해 연결된 모델을 

나타낸다. 그림의 왼쪽과 오른쪽 전압원, 그리고 두 전압원 사이에 흐르는 전

류를 각각 (3-52), (3-53), (3-54)와 같이 페이저(phasor)로 나타낼 수 있다. 

 

1 1 0,V V= Ð           (3-52) 

2 2 ,V V f= Ð           (3-53) 

,1 2V - V
I

jX
=           (3-54) 

 

 

그림 3.50 두 개의 전압원 간의 전력 전달 모델. 

1V
I

jX

2V
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여기서 V1, V2 는 전압원의 기본파의 실효값, f는 두 전압원 간의 위상 천이각, 

X는 리액턴스의 크기를 나타낸다. 이 때 왼쪽의 전압원에서 오른쪽의 전압원

으로 전달되는 전력은 다음과 같이 계산된다. 

 

{ }
* 2

1 1 2 1 2* 1 2
12 1 1Re Re Re sin

V V
V I V

V V V V V
P j j

jX X X X
f f

ì ü ì üæ ö-ï ï ï ï
= = = - Ð =í ý í ýç ÷

è øï ï ï ïî þî þ

. (3-55) 

 

이 식을 통해 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기의 출력 

전압 중 기본파 성분만을 고려한 전달 전력은 (3-31)과 같이 근사될 수 있다. 

식 (3-31)을 살펴보면, 두 전압원 간에 전달되는 전력은 각 전압원의 출력 전

압의 크기에 비례하고, 전압원 사이의 인덕턴스에 반비례하며, 두 전압원 사이

의 위상차에 따라 달라진다. 전달되는 전력이 위상차의 정현 함수에 비례하기 

때문에, 위상차가 90°를 초과하는 경우에는 전달되는 전력이 줄어들고, 따라서 

위상차가 90도가 넘어가지 않는 영역만 사용한다. 특히 위상차가 매우 작을 

때는 전달되는 전력을 다음과 같이 근사할 수 있다. 

 

1 2

12

V V
P

X
f»             (3-56) 

 

고주파 전력 전달은 그림 3.34에 나타낸 것과 같이 4개의 포트 사이에서 이

루어진다. 4개의 포트는 3상의 정현 변조 풀 브릿지 인버터를 나타낸 부분(포

트 0)과 a, b, c 상의 고주파 양방향 정류기를 나타낸 부분(포트 1, 포트 2, 포트

3)을 나타낸다. 각 상의 고주파 양방향 정류기가 분리된 포트로 표현되는 것
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과 달리 3상의 정현 변조 풀 브릿지는 하나로 합쳐져서 표현되는 것은 제안된 

전력 변환 회로의 연결 구조에 기인한다. 고주파 다권선 변압기의 이차 권선

들이 직렬로 연결되어 있기 때문에 각 상의 고주파 양방향 정류기의 관점에서 

봤을 때는 3상의 정현 변조 풀 브릿지 인버터는 직렬로 연결되어 보이고, 따

라서 포트 0에서 전달되는 전력은 3상의 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 합으

로 이루어진 전압원에서 출력된다고 생각할 수 있다. 그러나 정확한 분석을 

위해서 그림 3.51과 같이 3상의 정현 변조 풀 브릿지를 분리하여 생각한다. 

그림 3.51에서 3상의 정현 변조 풀 브릿지 인버터는 3상이 분리되어 직렬로 

연결된 구조를 가지고 있다. 각각의 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양 

  

 

그림 3.51 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 연결 개념도 
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방향 정류기 간의 전력 전달은 각 부분의 출력 전압과 그 사이의 등가 인덕턴

스를 이용하여 계산할 수 있다. 이 때 각 부분의 전력 전달은 서로 독립적으

로 생각할 수 있다. 예를 들어, a상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 a상 고주파 

양방향 정류기 간의 전력 전달은 각각의 출력 전압(vac_a 와 vrec_a)과 그 사이의 

인덕턴스(L01)에 의해 정해지며, 다른 상의 정현 변조 풀 브릿지 인버터나 다

른 상의 고주파 양방향 정류기의 출력 전압의 영향을 받지 않는다. 

각 포트간의 전력 전달에는 두 가지 유형이 있다. 하나는 정현 변조 풀 브

릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전력 전달이며, 다른 하나는 고주

파 양방향 정류기 사이의 전력 전달이다. 3상 정현 변조 풀 브릿지 인버터 간

의 출력 전압(vac_a, vac_b, vac_c)의 위상은 동일하기 때문에 각 상의 정현 변조 풀 

브릿지 인버터 간에는 유효 전력이 전달되지 않는다. 

먼저 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전력 전달

에 대해 설명한다. 인덕턴스를 사이에 두고 연결된 두 개의 전압원 사이에서 

전달되는 전력은 (3.56)에서 나타낸 것처럼 각 전압원의 기본파의 크기와 두 

전압원 사이의 위상각으로 근사화되며, 제어를 위해 사용되는 전력 전달 모델

로 사용하기 위해서도 이 같은 간단한 형태가 좋다. 정현 변조 풀 브릿지 인

버터와 고주파 양방향 정류기 사이의 전력 전달도 이 같은 형태로 근사할 수 

있다. 각 상의 출력 전압의 스위칭 주파수의 기본파만 고려하면 식 (3-36)에 

나타낸 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 출력 전압을 (3-57)과 같이 근사하여 나

타낼 수 있다. 이 식은 변압기의 권선 비를 
2

3
n = 으로 설정했을 때의 변압기 

일차측 전압을 이차측으로 환산한 형태이며, 이하의 분석에서 계속 이 값을 

적용하였다. 고주파 양방향 정류기의 출력 전압의 기본파 성분은 (3-58)로 나
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타내어진다. 

 

( ) ( )_

8
sin sin cos( ),

3
ac a e e

mV
v t t tw g w w

p
= -  

_

8 2 2
sin sin cos( ),

3 3 3
ac b e e

mV
v t t tw p g w p w

p

æ ö æ ö
= - - -ç ÷ ç ÷

è ø è ø
     (3-57) 

_

8 2 2
sin sin cos( ),

3 3 3
ac c e e

mV
v t t tw p g w p w

p

æ ö æ ö
= + - +ç ÷ ç ÷

è ø è ø
 

4
cos( ),rec

V
v tw f

p
= -          (3-58) 

 

여기서 w는 스위칭 주파수를 나타낸다. 식 (3-57), (3-58)을 (3-56)과 같은 형

태로 적용하면 각각의 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 한 상의 고주파 양방향 

정류기 사이의 전달되는 전력을 다음과 같이 근사하여 나타낼 수 있다. 

 

( ) ( )
2

_ 2

16
sin sin ,

3
a fund e e

mV
p t t

L
w g w f

p w
= -       

2

_ 2

16 2 2
sin sin ,

3 3 3
b fund e e

mV
p t t

L
w p g w p f

p w

æ ö æ ö
= - - -ç ÷ ç ÷

è ø è ø
     (3-59) 

2

_ 2

16 2 2
sin sin .

3 3 3
c fund e e

mV
p t t

L
w p g w p f

p w

æ ö æ ö
= + - +ç ÷ ç ÷

è ø è ø
    

 

그리고 각각의 정현 변조 풀 브릿지 인버터에서 전달하는 고주파 양방향 정

류기로 전달되는 전력이 식 (3-59)와 같다면 3상의 전달 전력의 합은 (3-60)과 

같이 일정한 값으로 유지되어 (3-32)의 조건을 만족시킨다. 
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(a) 

 

 

(b) 
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(c) 

그림 3.52 기본파만 고려했을 때 전력 공급 운전 시 정현 변조 풀 브릿지 인

버터와 고주파 양방향 정류기 간에 전달되는 평균 전력의 형태. 

(a) a상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전달 전력, 

(b) b상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전달 전력, 

(c) c상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전달 전력 

 

( )
2

_ _ _ _ 2

8
cos ,sum fund a fund b fund c fund

mV
p p p p

L
g f

p w
= + + =      (3-60) 

 

결국 (3-59)가 3.2.2에서 설명한 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방

향 정류기의 출력 전압 합성을 통해 얻고자 했던 전력 전달 형태라고 할 수 

있다. 그림 3.52에 (3-59)로 표현된 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방

향 정류기 간의 전력 전달 형태를 나타내었다. 역률각이 0일 때 전원 계통의 
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위상각과 위상 천이각에 따른 평균 전달 전력을 정현 변조 지수가 1 일 때의 

(3-59)의 계수를 기저(base)값으로 삼아 (
2

2

16

3
b

V
P

Lp w
º ) 정규화(normalized)하여 내

었다. 

그림 3.52를 살펴 보면 각 상의 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 

정류기 사이에 전달되는 전력의 스위칭 주파수 기본파에 관한 전력 전달 형태

는 각각의 출력 전압 간의 위상 천이각에 비례하면서 전원 계통의 위상각에 

따라 크기가 변동하는 양상을 보인다. 그러나 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 

고주파 양방향 정류기의 출력 전압에는 스위칭 주파수의 외에도 다른 고조파 

성분이 포함되어 있어 둘 사이에서 실제로 전달되는 전력은 (3-59)와는 다르다. 

실제 전달 전력은 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기의 출 

력 전압의 관계를 통해 구할 수 있다. 먼저 정현 변조 풀 브릿지 인버터에서 

고주파 양방향 정류기로 전력을 공급하는 경우에 대해 살펴본다. 

그림 3.53은 전력 공급 운전시의 변압기의 이차측에서 바라본 정현 변조 풀 

브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기의 출력 전압의 형태를 나타낸다. 정현 

변조 풀 브릿지의 출력 전압의 크기는 (3-2)에 나타낸 일차측 직류단 전압에 

의해 정해지며, 고주파 양방향 정류기의 출력 전압은 출력측 직류단 전압의 

크기와 같다. 이 때 출력측 직류단 전압은 입력측 직류단 전압의 최대값과 같

도록 제어되고 있다고 가정한다. 

 

( ) ,
2

sin ,
3

i eV nV t nw= =         (3-61) 

_ ,o dc outV V V= =          (3-62) 
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(a) 

 

(b) 

 

(c) 

 

p
1d

2df 2p

oV
iV

I II III IV

0

p
1d

2df 2p

oV
iV

III IV

0

I II

p
2df

1d 2p0

oV
iV
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(d) 

그림 3.53 전력 공급 운전시 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정

류기의 출력 전압 파형. 

(a) 운전 조건(operating condition) 1, (b) 운전 조건 2, (c) 운전 조건 3, (d) 운전 

조건 4 

 

여기서 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 출력 전압의 크기(Vi)는 a상의 경우를 

나타낸 것이며, b상과 c상의 경우는 (3-61)과 각각 
2

3
p- , 

2

3
p+ 씩 위상 차이를 

가진다. 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 출력 전압의 통류율은 (3-28)에 주어졌

던 3상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 변조 함수에 의해 정해지고, 고주파 양

방향 정류기의 출력 전압은 통류율 50%인 구형파의 형태를 띤다. 

그림 3.53에서 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 출력에 유효 전압이 인가되기 

시작하는 시점을 d1, 유효 전압의 인가가 끝나는 시점을 d2로 정의하며, f는 정

현 변조 풀 브릿지 인버터의 출력 전압과 고주파 양방향 정류기의 출력 전압 

간의 위상 천이각을 의미한다. d1과 d2는 (3-28)에 주어졌던 3상 정현 변조 풀 

브릿지 인버터의 변조 함수에 의해 정해지며 a 상의 경우 (3-63), (3-64)으로 나

p
2df

1d 2p0

oV
iV
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타낼 수 있고, b 상과 c 상의 경우는 이와 각각 
2

3
p- , 

2

3
p+ 씩 위상 차이를 가

진다. 

 

( ) ( )( )1 1 sin sin ,
2

e em sign
p

d q q g= - -        (3-63) 

( ) ( )( )2 1 sin sin .
2

e em sign
p

d q q g= + -        (3-64) 

 

정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전력 전달은 각

각의 출력 전압과 그 사이에 흐르는 전류에 의해 계산된다. 그림 3.53을 보면, 

정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 모두 그 출력 전압이 스

위칭 반주기 동안에 대해 대칭(symmetric) 구조를 가지고 있으므로, 절반의 스

위칭 주기 동안의 전류, 전압은 나머지 절반의 스위칭 주기 동안 부호만 바뀐 

채 반복된다. 따라서 절반의 스위칭 주기 동안에 전달되는 평균 전력은 전체 

스위칭 주기 동안의 평균 전력과 동일하다. 

전달되는 전력의 분석을 위해 따라 네 가지 운전 조건으로 나누어 분석한다. 

그림 3.53 (a), (b)는 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 출력 전압의 유효 출력 구

간이 고주파 양방향 정류기의 출력 전압의 부호가 변하지 않는 구간 내부에 

있는 경우를 나타낸다. 그 중 그림 3.53 (a)는 (3-28)에서 나타낸 정현 변조 함

수의 부호가 양인 경우를, 그림 3.53 (b)는 그 부호가 음인 경우를 나타낸다. 

정현 변조 함수에서 영이 아닌 역률각을 선정하면, 순시적으로 정현 변조함수

가 음인 경우가 존재하며, 정현 변조 풀 브릿지의 유효 출력 전압이 음의 값

을 가진다. 이것은 단상에서 역률이 1이 아닐 때 순시적으로 평균 전력의 전
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달 방향과 다른 방향으로 전달되는 구간에 해당된다고 볼 수 있으며 이 구간

에서는 순전력이 고주파 양방향 정류기에서 정현 변조 풀 브릿지 인버터로 전

달된다. 

그림 3.43 (c), (d) 는 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 출력 전압의 유효 출력 

구간에서 고주파 양방향 정류기의 출력 전압의 부호가 변하는 경우를 나타내

며, 각각 정현 변조 함수의 부호가 양, 음인 경우에 대응된다. 각 운전조건은 

다음과 같은 식으로 구분된다. 

 

1 _, 0 ac agf d£ £ :  운전 조건 1    

1 _, 0 ac agf d£ > :  운전 조건 2  

1 _, 0 ac agf d³ £ :  운전 조건 3  

1 _, 0 ac agf d³ > :  운전 조건 4                (3-65) 

 

먼저 운전 조건 1의 경우에 대해 분석한다. 운전 조건 1은 정현 변조 풀 브

릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기의 출력 전압에 따라 그림 3.43 (a)에 나

타낸 것과 같이 4가지 모드(mode)로 구분되며, 각 모드에서의 전류는 다음과 

같이 나타낼 수 있다. 

(1) 모드 I   (0£q<f) 

( ) 0
oV

i i
L

q q
w

= +          (3-66) 

 

(2) 모드 II  (f£q<d1) 
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( ) ( )oV
i i

L
fq q f

w
= - - +          (3-67) 

 

(3) 모드 III  (d1£q<d2) 

( ) ( )
11

i oV V
i i

L
dq q d

w

-
= - +         (3-68) 

 

(4) 모드 IV  (d2£q<p) 

( ) ( )
22

oV
i i

L
dq q d

w
= - - +         (3-69) 

 

위에서 구한 각 모드에서의 전류는 모드가 변경되는 구간에서 모두 연속적

이어야 하고, 스위칭 반 주기 동안 전류는 대칭이 되므로 다음과 같은 조건을 

만족한다. 

 

0i ip = -           (3-70) 

 

위에서 구한 (3-66)-(3-69)를 이용하면 각 모드가 변경되는 시점의 전류를 (3-

71)-(3-74)와 같이 구할 수 있으며, 전달되는 평균 전력은 (3-75)와 같이 구할 

수 있다. 

 

0

(2 sin( )sin( +6 3 )1
,

6
e eV m

i
L

p q g q f p

w

- -
= -

）
       (3-71) 

(2 sin( )sin( ) 3)1
,

6
e eV m

i
L

f

p q g q

w

- -
= -        (3-72) 
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1

1 1
( (2 sin( )sin( ) 3 sign(sin( ))sin( ) 6 )),

6
e e e ei V m m

L
d p q g q p q q g f

w
= - - - - -     (3-73) 

2

1 1
( (2 sin( )sin( ) 3 sign(sin( ))sin( )+6 )),

6
e e e ei V m m

L
d p q g q p q q g f

w
= - - -     (3-74) 

1 2

2

2 1

sin( )sin( )1 2
(( )( )) .

2 3
i e eV V m

P i i
L

d d

f q g q
d d

p w

-
= + - =

     

(3-75) 

 

운전 조건 2도 4가지 모드로 구분된다. 각 모드에서의 전류는 다음과 같이 

나타내어진다. 

(1) 모드 I   (0£q<f) 

( ) 0
oV

i i
L

q q
w

= +          (3-76) 

 

(2) 모드 II  (f£q<d1) 

( ) ( )oV
i i

L
fq q f

w
= - - +          (3-77) 

 

(3) 모드 III  (d1£q<d2) 

( ) ( )
11

i oV V
i i

L
dq q d

w

+
= - - +         (3-78) 

 

(4) 모드 IV  (d2£q<p) 

( ) ( )
22

oV
i i

L
dq q d

w
= - - +         (3-79) 

 

모드 1과 마찬가지로 각 모드가 변경되는 시점의 전류를 구하여 아래 식에 
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나타냈다. 일부 시점의 전류는 모드 1의 경우와 동일한 식으로 나타내어지며, 

전달되는 평균 전력도 동일하다. 

 

0

(2 sin( )sin( +6 3 )1
,

6
e eV m

i
L

p q g q f p

w

- -
= -

）
       (3-71) 

(2 sin( )sin( ) 3)1
,

6
e eV m

i
L

f

p q g q

w

- -
= -        (3-72) 

1

1 1
( (2 sin( )sin( ) 3 sign(sin( ))sin( ) 6 )),

6
e e e ei V m m

L
d p q g q p q q g f

w
= - - + - -     (3-80) 

2

1 1
( (2 sin( )sin( ) 3 sign(sin( ))sin( )+6 )),

6
e e e ei V m m

L
d p q g q p q q g f

w
= - + -     (3-81) 

1 2

2

2 1

sin( )sin( )1 2
(( )( )) .

2 3
i e eV V m

P i i
L

d d

f q g q
d d

p w

-
= - + - =

     

(3-75) 

 

운전 조건 3도 4가지 모드로 구분되며, 각 모드에서의 전류는 다음과 같이 

나타내어진다. 

(1) 모드 I   (0£q<d1) 

( ) 0
oV

i i
L

q q
w

= +          (3-82) 

 

(2) 모드 II  (d1£q<f) 

( ) ( )
11

i oV V
i i

L
dq q d

w

+
= - +         (3-83) 

 

(3) 모드 III  (f£q<d2) 

( ) ( )i oV V
i i

L
fq q f

w

-
= - +         (3-84) 



 

119

 

(4) 모드 IV  (d2£q<p) 

( ) ( )
22

oV
i i

L
dq q d

w
= - - +         (3-85) 

 

각 모드가 변경되는 시점의 전류를 (3-86)-(3-89)와 같이 구할 수 있으며, 전

달되는 평균 전력은 (3-90)과 같이 구할 수 있다. 

 

0

(2 sin( )sin( +6 3 )1
,

6
e eV m

i
L

p q g q f p

w

- -
= -

）
       (3-86) 

1

1 1
( (2 sin( )sin( ) 3 sign(sin( ))sin( ) 6 6 )),

6
e e e ei V m m

L
d p q g q p q q g f p

w
= - - + - + -    (3-87) 

(2 sin( ) 4 sin( ) 3 )1
,

6

e eV
i

L
f

q p q f p

w

- -
= -

 
      (3-88) 

2

1 1
( ( 2 sin( )sin( ) 3 sign(sin( ))sin( ) 6 )),

6
e e e ei V m m

L
d p q g q p q q g f

w
= - - - + - -      (3-89) 

( ){ }

1 21 2

2
2 2 2 2 2 2

1
(( )( ) ( )( ))

2

sin( )
2 sign(sin( ))sin( ) cos( ) 1 4 4 .

6

i

e

e e e

V
P i i i i

V
m m

L

d f f df d d f
p

q
p q q g p q g f fp p

pw

= + - + + -

= - - - - - + -

 

             (3-90) 

 

운전 조건 4도 4가지 모드로 구분되며, 각 모드에서의 전류는 다음과 같이 

나타내어진다. 

(1) 모드 I   (0£q<d1) 

( ) 0
oV

i i
L

q q
w

= +          (3-91) 
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(2) 모드 II  (d1£q<f) 

( ) ( )
11

i oV V
i i

L
dq q d

w

- +
= - +         (3-92) 

 

(3) 모드 III  (f£q<d2) 

( ) ( )i oV V
i i

L
fq q f

w

+
= - - +         (3-93) 

 

(4) 모드 IV  (d2£q<p) 

( ) ( )
22

oV
i i

L
dq q d

w
= - - +         (3-94) 

 

각 모드가 변경되는 시점의 전류를 아래에 나타냈다. 일부 시점의 전류는 

모드 3의 경우와 동일한 식으로 나타내어지며, 전달되는 평균 전력은 (3-98)과 

같이 구할 수 있다. 

 

0

(2 sin( )sin( +6 3 )1
,

6
e eV m

i
L

p q g q f p

w

- -
= -

）
       (3-86) 

1

1 1
( ( 2 sin( )sin( ) 3 sign(sin( ))sin( ) 6 6 )),

6
e e e ei V m m

L
d p q g q p q q g f p

w
= - - + - + -    (3-95) 

(2 sin( ) 4 sin( ) 3 )1
,

6

e eV
i

L
f

q p q f p

w

- +
=

 
      (3-96) 

2

1 1
( (2 sin( )sin( ) 3 sign(sin( ))sin( ) 6 )),

6
e e e ei V m m

L
d p q g q p q q g f

w
= - + - +        (3-97) 
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( ){ }

1 21 2

2
2 2 2 2 2 2

1
(( )( ) ( )( ))

2

sin( )
2 sign(sin( ))sin( ) cos( ) 1 4 4 .

6

i

e

e e e

V
P i i i i

V
m m

L

d f f df d d f
p

q
p q q g p q g f fp p

pw

= - + - + + -

= - - - - - - - + -

              (3-98) 

 

운전 모드에 따라서 (3-75), (3-90), (3-98)을 이용하면 a상 정현 변조 풀 브릿

지 인버터와 고주파 양방향 정류기간에 전달되는 평균 전력을 구할 수 있으며 

b 상, c 상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기간에 전달되는 

전력은 a 상의 전달 전력과 각각 
2

3
p- , 

2

3
p+ 씩의 위상 차이를 가진다. 그림 

3.54에 전력 공급 운전 시의 3상의 전원 계통의 위상각과 정현 변조 풀 브릿

지 인버터와 고주파 양방향 정류기간의 위상 천이각에 따른 평균 전력을 나타 
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(b) 

 

(c) 

그림 3.54 전력 공급 운전시 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정

류기 간에 전달되는 평균 전력 (m=1, g=0). 
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(a) a상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전달 전력, 

(b) b상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전달 전력, 

(c) c상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전달 전력. 

 

내었다. 정현 변조 지수(m)는 1, 역률각은 0으로 선정하였으며 (3-75), (3-90), (3-

98)로 계산된 전력을 Pb로 정규화하여 나타내었다. 

그림 3.54에서 각 상의 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류

기 사이에 전달되는 평균 전력은 각각의 출력 전압 간의 위상 천이각이 증가

할수록 커지며, 전원 계통의 위상각에 따라 전달되는 전력의 크기가 변동한다. 

이것은 그림 3.52에 나타낸 스위칭 주파수 기본파 성분만 고려한 전력 전달과 

그 경향은 유사하나 완전히 일치하지는 않는다. 이를 자세히 알아보기 위해 

그림 3.55에 (3-75), (3-90), (3-98)로 계산된 실제 전달 전력과 (3-59)로 계산된 

기본파만 고려했을 때의 전력의 비(ratio)를 나타내었다. 

그림 3.55를 살펴보면, 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 

사이에 실제 전달되는 전력과 기본파만을 고려한 전달 전력의 비는 전원 계통

의 위상각과 출력 전압간의 위상 천이각에 따라 달라진다. 이는 운전 조건에 

따라 전달되는 전력이 달라지기 때문에 나타나는 현상이다. 운전 조건 1, 운전 

조건 2에서의 전달 전력식 (3-75)는 전달 전력식 (3-59)와 그 계수만 다르고 동

일한 형태를 가진다. 그리고 식 (3-75)의 계수 
22

3

V m

Lw
는 (3-59)의 계수인 Pb 보

다 크기 때문에 기본파만 고려한 경우보다 더 큰 전력을 전달할 수 있다. 이

러한 전력 전달 크기의 증가는 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 

정류기의 출력 전압 중 기본파 이외의 성분들이 전달되는 전력에 기여하면서  
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(a) 

 

 

(b) 
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(c) 

그림 3.55 전력 공급 운전시 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정

류기 간에 전달되는 실제 전력과 스위칭 주파수 기본파만을 고려한 전력의 비 

(m=1, g=0). 

(a) a상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전달 전력, 

(b) b상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전달 전력, 

(c) c상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전달 전력 

 

생기는 현상이라고 볼 수 있다. 반면 운전 조건 3과 운전 조건 4에서의 실제 

전달 전력의 형태는 기본파만 고려한 경우의 그것과 차이가 있다. 계산된 전

달 전력과 이상적인 전달 전력 간의 비가 위상 천이각에 따라 변동되며, 전원 

계통의 위상각에 따라서도 변한다. 위상 천이각에 따른 변동은 제어를 통해 

해결할 여지가 있으나, 전원 계통의 위상각에 따른 변동은 억제하기 어렵다. 

정현 변조 풀 브릿지 인버터로 전달되는 실제 전력과 이상적인 전력의 비가 
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전원 계통에 따라 변동되면, 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 출력 전력에 원치 

않는 저차(low order) 고조파(harmonics)를 발생시킨다. 식 (3-99)에 이를 나타내

었다. 

 

( )_ _ _ _ ,ac a ac a a fund a harmonics epv i p q= +      

( )_ _ _ _ ,ac b ac b b fund b harmonics epv i p q= +        (3-99) 

( )_ _ _ _ ,ac c ac c c fund c harmonics epv i p q= +      

 

여기서 pa,b,c_harmonics(qe)는 실제 전달되는 전력과 스위칭 주파수 기본파만을 고

려한 전달 전력과의 비가 전원 계통의 위상각에 따라 변동되면서 발생하는 저

차 고조파 전력을 의미한다. 이러한 전력 고조파가 발생하면 (3-37)에서 가정 

 

  

(a) 

 

0 0.5 1 1.5
0

0.5

1

1.5

2

2.5

3

f [rad]

q e
 [

ra
d

]



 

127

  

(b) 

 

  

(c) 

그림 3.56 전력 공급 운전 시의 전원 계통 위상각과 위상 천이각에 따른 운전 

조건 (m=1, g=0). 

(a) a 상, (a) b 상, (a) c 상 
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한 형태의 일차측 직류단 전류가 완벽하게 형성되지 못하고 원치 않는 저차 

고조파를 발생시키고, 연쇄적으로 전원 계통의 입력 전류에도 저차 고조파를 

발생시킨다. 

이러한 현상을 억제하기 위해서는 전력 전달이 운전 조건 3 혹은 운전 조건

4에서 이루어지는 것을 피하고, 운전 조건 1 혹은 운전 조건 2에서 이루어지

도록 해야 한다. 운전 조건은 (3-65)에 의해 정해지며, 그림 3.56에 변조 지수

가 1이고 역률각이 0일 때의 전원 계통의 위상각과 정현 변조 풀 브릿지의 출

력 전압과 고주파 양방향 정류기의 출력 전압간의 위상 천이각에 따른 운전 

조건을 나타내었다. 

그림 3.56을 살펴 보면, 위상 천이각이 클수록 운전 조건 3 혹은 운전 조건 

4에서 동작하는 경우가 많아지고, 같은 위상 천이각에서도 전원 계통의 위상

각에 따라 운전 조건이 변동되면서 적용된다. 전원 계통의 위상각은 제어할 

수 있는 변수가 아니기 때문에 위상각에 따라 운전 조건 2에서 동작하는 경우

가 발생하고, 그에 따라 정현 변조 풀 브릿지 인버터에서 전달되는 전력에 고

조파가 유발된다. 그리고 전력 고조파가 유발되는 양상이 위상 천이각에 따라 

달라진다. 위상 천이각은 전달하는 전력량과 관계가 있으므로, 부하가 커질수

록 운전 조건 3 혹은 운전조건 4 상황에서 동작하는 구간이 늘어난다. 그런데 

운전 조건은 정현 변조 지수에 따라 달라진다. 정현 변조 지수의 크기를 줄일

수록 운전 조건 1 혹은 운전조건 2 하에서 동작하는 경우가 늘어난다. 그림 

3.57에 변조 지수가 0.8이고 역률각이 0일 때의 전원 계통의 위상각과 정현 변

조 풀 브릿지의 출력 전압과 고주파 양방향 정류기의 출력 전압간의 위상 천

이각에 따른 운전 조건을 나타내었다. 
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그림 3.57에서 볼 수 있듯이 변조 지수가 1보다 작으면 위상 천이각이 일정

값 이하일 때에는( (1 )
2

m
p

f £ - ) 운전 조건 1 혹은 운전 조건 2에서만 동작한다. 

따라서 변조 지수를 줄이고 위상 천이각을 일정값 미만에서 동작하도록 고주

파 전력 전달 부분을 설계하면 정현 변조 풀 브릿지에 전달되는 전력이 (3-75)

에서 나타낸 형태를 유지할 수 있다. 그러나 변조 지수를 줄이면 스위칭 소자

의 전압 사용률이 줄어들고 동일한 전력을 전달하기 위해 더 많은 전류를 흘

려야 하는 단점이 있다. 따라서 시스템에 따라 적절한 변조 지수를 선정해야 

한다. 그림 3.58은 정현 변조 지수가 0.8 일때 실제 전달 전력과 정현 변조 지

수가 1 일 때의 스위칭 주파수 기본파만을 고려한 전달 전력과의 비를 나타낸

다. 그림 3.55에 비해 운전 조건 1 혹은 운전조건 2에서 전달되는 전력의 크기  
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(b) 

 

  

(c) 

그림 3.57 전력 공급 운전 시의 전원 계통 위상각과 위상 천이각에 따른 운전 

조건 (m=0.8, g=0). 

 (a) a상, (a) b상, (a) c상 
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(a) 

 

(b) 
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(c) 

그림 3.58 전력 공급 운전시 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정

류기 간에 전달되는 실제 전력과 스위칭 주파수 기본파만을 고려한 전력의 비 

(m=0.8, g=0). 

(a) a상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전달 전력, 

(b) b상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전달 전력, 

(c) c상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전달 전력. 

 

기가 줄어들었으나, 운전 조건 1 혹은 운전 조건 2에서 동작하는 영역이 늘어

났다. 

고주파 양방향 정류기에서 정현 변조 풀 브릿지 인버터로 전력이 회생되는 

경우에도 비슷한 방식으로 전달되는 전력을 계산할 수 있다. 그림 3.59는 회생 

운전 시 변압기 이차측에서 바라본 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양

방향 정류기의 출력 전압의 형태를 나타낸다. 전력 공급 운전의 경우와 동일 
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(a) 

 

 

(b) 

 

(c) 
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(d) 

그림 3.59 회생 운전시 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기

의 출력 전압 파형. 

(a) 운전 조건 1, (b) 운전 조건 2, (c) 운전 조건 3, (d) 운전 조건 4 

 

하게 각각의 출력 전압의 크기는 (3-61)과 (3-62)로, a 상 정현 변조 풀 브릿지 

인버터의 출력에 유효 전압이 인가되기 시작하고 끝나는 시점은 (3-63)과 (6-

64)로 표현된다. 

회생 운전시 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 사이에서 

전달되는 전력은 전력 공급 운전의 경우와 마찬가지로 절반의 스위칭 주기 동 

안 각 출력 전압과 그 사이에 흐르는 전류를 이용하여 계산된다. 회생 운전 

역시 네 가지 운전 조건이 존재한다. 식 (3-100)에 의해 운전 조건이 구분되며, 

그림 3.59 (a)-(d)에 각각의 경우를 나타내었다. 

 

2 _, 0 ac agf d p³ - £ : 운전 조건 1      

2 _, 0 ac agf d p³ - > : 운전 조건 2  

1d 2p
2d pp f+
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2 _, 0 ac agf d p£ - £ : 운전 조건 3      

2 _, 0 ac agf d p£ - > : 운전 조건 3      (3-100) 

 

각각의 운전 조건은 전력 공급 운전의 경우와 마찬가지로 4가지 모드로 구

분된다. 먼저 운전 조건 1의 각 모드에서의 전류는 다음과 같이 나타낼 수 있

다. 

(1) 모드 I   (0£q<d1) 

( ) 0
oV

i i
L

q q
w

= - +         (3-101) 

 

(2) 모드 II  (d1£q<d2) 

( ) ( )
11

i oV V
i i

L
dq q d

w

-
= - +        (3-102) 

 

(3) 모드 III  (d2£q<f+p) 

( ) ( )
22

oV
i i

L
dq q d

w
= - - +        (3-103) 

 

(4) 모드 IV  (f+p£q<p) 

( ) ( )( )oV
i i

L
f pq q f p

w
+= - + +        (3-104) 

 

위에서 구한 (3-101)-(3-104)를 이용하면 각 모드가 변경되는 시점의 전류를 

(3-105)-(3-108)와 같이 구할 수 있다. 
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0

( 6 2 sin( )sin( 3 )1
,

6
e eV m

i
L

f p q g q p

w

- + - -
= -

）
     (3-105) 

1

1 1
( ( 2 sin( )sin( ) 3 sign(sin( ))sin( ) 6 )),

6
e e e ei V m m

L
d p q g q p q q g f

w
= - - + - +   (3-106) 

2

1 1
( ( 2 sin( )sin( ) 3 sign(sin( ))sin( ) 6 )),

6
e e e ei V m m

L
d p q g q p q q g f

w
= - - - + - -    (3-107) 

(2 sin( )sin( ) 3)1
,

6
e eV m

i
L

p f

p p q g q

w
+

- -
= 　      (3-108) 

1 2

2

2 1

sin( )sin( )1 2
(( )( )) .

2 3
i e eV V m

P i i
L

d d

f q g q
d d

p w

-
= + - =      (3-75) 

 

회생 운전 시 운전 조건 1에서 전달되는 평균 전력은 전력 공급 운전 시의 

운전 조건 1에서 전달되는 평균 전력을 나타낸 식 (3-75)와 동일하다. 

운전 조건 2도 4가지 모드로 구분된다. 각 모드에서의 전류는 다음과 같이 

나타내어진다. 

(1) 모드 I   (0£q<d1) 

( ) 0
oV

i i
L

q q
w

= - +         (3-109) 

 

(2) 모드 II  (d1£q<d2) 

( ) ( )
11

i oV V
i i

L
dq q d

w

+
= - - +        (3-110) 

 

(3) 모드 III  (d2£q<f+p) 

( ) ( )
22

oV
i i

L
dq q d

w
= - - +        (3-111) 
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(4) 모드 IV  (f+p£q<p) 

( ) ( )( )oV
i i

L
f pq q f p

w
+= - + +        (3-112) 

 

각 모드가 변경되는 시점의 전류를 다음과 같이 구할 수 있다. 일부 지점의 

전류는 운전 조건 1의 경우와 동일한 형태로 나타내어지며, 전달되는 평균 

전력도 운전 조건 1 및 전력 공급 운전 시의 운전 조건 1, 운전 조건 2와 

동일한 식으로 계산된다. 

 

0

( 6 2 sin( )sin( 3 )1
,

6
e eV m

i
L

f p q g q p

w

- + - -
= -

）
     (3-105) 

1

1 1
( (2 sin( )sin( ) 3 sign(sin( ))sin( ) 6 )),

6
e e e ei V m m

L
d p q g q p q q g f

w
= - - + - -   (3-113) 

2

1 1
( ( 2 sin( )sin( ) 3 sign(sin( ))sin( ) 6 )),

6
e e e ei V m m

L
d p q g q p q q g f

w
= - - + - +    (3-114) 

(2 sin( )sin( ) 3)1
,

6
e eV m

i
L

p f

p p q g q

w
+

- -
= 　      (3-108) 

1 2

2

2 1

sin( )sin( )1 2
(( )( )) .

2 3
i e eV V m

P i i
L

d d

f q g q
d d

p w

-
= - + - =      (3-75) 

 

운전 조건 3의 각 모드에서의 전류는 다음과 같이 나타내어진다. 

(1) 모드 I   (0£q<d1) 

( ) 0
oV

i i
L

q q
w

= - +         (3-115) 

 

(2) 모드 II  (d1£q<f+p) 
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( ) ( )
11

i oV V
i i

L
dq q d

w

-
= - +        (3-116) 

 

(3) 모드 III  (f+pf£q<d2) 

( ) ( )( )i oV V
i i

L
p fq q p f

w
+

+
= - + +         (3-117) 

 

(4) 모드 IV  (d2£q<p) 

( ) ( )
22

oV
i i

L
dq q d

w
= - +         (3-118) 

 

각 모드가 변경되는 시점의 전류와 평균 전달 전력을 다음과 같이 구할 수 

있다. 

 

0

(2 sin( )sin( 3 6 )1
,

6
e eV m

i
L

p q g q p f

w

- - -
= -

）
           (3-119) 

1

1 1
( (2 sin( )sin( ) 3 sign(sin( ))sin( ) 6 )),

6
e e e ei V m m

L
d p q g q p q q g f

w
= - - - - -   (3-120) 

( 3 2 sin( ) 4 sin( ) )1
,

6
e eV

i
L

p f

p q p q f

w
+

- + +
= 　      (3-121) 

2

1 1
( (2 sin( )sin( ) 6 3 sign(sin( ))sin( ) 6 )),

6
e e e ei V m m

L
d p q g q p p q q g f

w
= - - + - -    (3-122) 

( ){ }

1 21 2

2

2 2 2 2 2 2

1
(( )( ) ( )( ( )))

2

sin( )
2 sign(sin( ))sin( ) cos( ) 1 4 4 ,

6

i

e
e e e

V
P i i i i

V
m m

L

d p f p f dp f d d p f
p

q
p q q g p q g f fp p

pw

+ += + + - + + - +

= - - - - - - - -

           (3-123) 
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운전 조건 4의 각 모드에서의 전류는 다음과 같이 나타내어진다. 

(1) 모드 I   (0£q<d1) 

( ) 0
oV

i i
L

q q
w

= - +         (3-124) 

 

(2) 모드 II  (d1£q<f+p) 

( ) ( )
11

i oV V
i i

L
dq q d

w

+
= - - +        (3-125) 

 

(3) 모드 III  (f+pf£q<d2) 

( ) ( )( )i oV V
i i

L
p fq q p f

w
+

- +
= - + +       (3-126) 

 

(4) 모드 IV  (d2£q<p) 

( ) ( )
22

oV
i i

L
dq q d

w
= - +         (3-127) 

 

각 모드가 변경되는 시점의 전류와 평균 전달 전력을 다음과 같이 구할 수 

있다. 일부 지점의 전류는 운전 조건 3의 경우와 동일한 형태로 나타내어진다. 

 

0

(2 sin( )sin( 3 6 )1
,

6
e eV m

i
L

p q g q p f

w

- - -
= -

）
           (3-119) 

1

1 1
( (2 sin( )sin( ) 3 sign(sin( ))sin( ) 6 )),

6
e e e ei V m m

L
d p q g q p q q g f

w
= - - + - -   (3-128) 

( 3 2 sin( ) 4 sin( ) )1
,

6
e eV

i
L

p f

p q p q f

w
+

- + +
= - 　     (3-129) 
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2

1 1
( ( 2 sin( )sin( ) 6 3 sign(sin( ))sin( ) 6 )),

6
e e e ei V m m

L
d p q g q p p q q g f

w
= - - - + + - + (3-130) 

( ){ }

1 21 2

2

2 2 2 2 2 2

1
(( )( ) ( )( ( )))

2

sin( )
2 sign(sin( ))sin( ) cos( ) 1 4 4 .

6

i

e
e e e

V
P i i i i

V
m m

L

d p f p f dp f d d p f
p

q
p q q g p q g f fp p

pw

+ += - + + - + + - +

= - - - - - - - -

             (3-131) 

 

운전 모드에 따라서 (3-75), (3-123), (3-131)를 이용하면 a 상 정현 변조 풀 

브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간에 전달되는 평균 전력을 구할 수 

있으며 b 상, c 상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기간에 

전달되는 전력은 a 상의 전력과 각각 
2

3
p- , 

2

3
p+ 씩의 위상 차이를 가진다. 

그림 3.60에 3상의 전원 계통의 위상각과 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 

고주파 양방향 정류기 간의 위상 천이각에 따라 전달되는 평균 전력을 

나타내었다. 정현 변조 지수(m)는 1, 역률각은 0으로 선정하였으며 (3-75), (3-

123), (3-131)로 계산된 전력을 Pb 로 정규화하여 나타내었다. 

회생 운전 시 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간에 

전달되는 전력을 나타낸 그림 3.60은 전력 공급 운전시의 전달 전력을 나타낸 

그림 3.54와 위상 천이각이 영이 되는 축(f=0)을 기준으로 대칭을 이룬다. 

이것은 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기의 출력 전압간의 

전달되는 전력과 위상 천이각의 크기와의 관계가 전력 전달의 방향에 

관계없이 일정하다는 것을 의미한다. 따라서 위상 천이각을 조절하여 둘 

사이에 전달되는 전력을 제어할 때 전달되는 전력의 방향에 관계없이 동일한  
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(c) 

그림 3.60 회생 운전시 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 

간에 전달되는 평균 전력 (m=1, g=0). 

(a) a상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전달 전력, 

(b) b상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전달 전력, 

(c) c상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전달 전력. 

 

제어 방식을 사용할 수 있다. 

회생 운전 시에도 전력 공급 운전시와 마찬가지로 운전 조건 1 혹은 운전 

조건 2에서 동작하는 것이 운전 조건 3 혹은 운전 조건 4에서 동작하는 

것보다 유리하다. 운전 조건 1과 운전 조건 2에서 전달되는 전력을 나타내는 

식 (3-75)는 기본파 만을 고려한 전달 전력식 (3-59)와 동일한 형태를 가지나, 

운전 조건 3과 운전 조건 4에서의 전달되는 전력을 나타내는 식 (3-123), (3-

131)는 그렇지 않기 때문이다. 그림 3.61에 정현 변조 지수가 1 일 때 (3-75),  

-1.5

-1

-0.5

0

0

1

2

3

-1.5

-1

-0.5

0

f [rad]qe
 [rad]

N
o
rm

a
liz

e
d
 P

o
w

e
r



 

143

 

(a) 

 

(b) 

-1.5

-1

-0.5

0

0

1

2

3

0.6

0.8

1

1.2

1.4

f [rad]qe
 [rad]

P
o

w
e

r 
R

a
ti
o

-1.5

-1

-0.5

0

0

1

2

3

0.6

0.8

1

1.2

1.4

f [rad]qe
 [rad]

P
o

w
e

r 
R

a
ti
o



 

144

 

(c) 

그림 3.61 회생 운전 시 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 

간에 전달되는 실제 전력과 스위칭 주파수 기본파 만을 고려한 전력의 비 

(m=1, g=0). 

(a) a상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전달 전력, 

(b) b상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전달 전력, 

(c) c상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전달 전력 

 

(3-123), (3-131)로 계산된 실제 전달 전력과 스위칭 주파수의 기본파만을 

고려하여 계산된 (3-59)와의 비를 나타내었다. 회생 운전 시에도 운전 조건 

1과 운전 조건 2에서는 일부 운전 영역에서는 실제로 정현 변조 풀 브릿지 

인버터와 고주파 양방향 정류기 사이에 전달되는 전력이 기본파만을 고려한 

전력 전달식인 (3-59)와 크기만 다르고 일정한 비를 유지하고 있으며, 운전 

조건 3과 운전 조건 4에서는 위상 천이각과 전원 계통의 위상각에 따라 그 
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비가 달라진다. 전원 계통의 위상각에 따라 운전 조건 3 혹은 운전 조건 

4에서 동작하게 되면 전달되는 전력에 (3-99)에서 표현된 원치 않는 고조파가 

유발되고, 그로 인해 일차측 직류단 전류와 전원 입력 전류에 저차 고조파가 

생기게 된다. 

이 같은 현상을 억제하기 위해 역시 정현 변조 지수를 조절하는 방법이 

사용될 수 있다. 그림 3.62에 변조 지수가 0.8 이고 역률각이 0일 때의 전원 

계통의 위상각과 정현 변조 풀 브릿지의 출력 전압과 고주파 양방향 정류기의 

출력 전압간의 위상 천이각에 따른 운전 조건을 나타내었다. 정현 변조 

지수가 1보다 작으면 위상 천이각의 크기가 일정 값보다 큰 

조건( ( 1)
2

m
p

f ³ - )에서는 전원 계통의 위상각에 관계없이 운전 조건 1 혹은 

운전 조건 2에서만 동작한다. 이 때 기준이 되는 위상 천이각의 크기는 전력  
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(b) 

 

 

(c) 

그림 3.62 회생 운전 시의 계통 위상각과 위상 천이각에 따른 운전 조건 

(m=0.8, g=0). 

 (a) a상, (a) b상, (a) c상 

-1.5 -1 -0.5 0
0

0.5

1

1.5

2

2.5

3

f [rad]

q e
 [

ra
d

]

( 1)
2

m
p

-

-1.5 -1 -0.5 0
0

0.5

1

1.5

2

2.5

3

f [rad]

q e
 [

ra
d

]

( 1)
2

m
p

-



 

147

공급 운전 시의 운전 조건 1 혹은 운전 조건 2로 제한시키는 값과 동일하다. 

따라서 다음 식을 만족시키면 전력 공급 운전과 회생 운전 시에 항상 운전 

조건 1 혹은 운전 조건 2에서만 동작한다. 

 

( 1) (1 )
2 2

m m
p p

f- £ £ -                   (3-132) 

 

그림 3.63은 회생 운전 시 정현 변조 지수가 0.8 일때 정현 변조 풀 브릿지 

인버터와 고주파 양방향 정류기 간에 실제로 전달되는 전력과 정현 변조 

지수가 1일 때 기본파 만을 고려한 전달 전력과의 비를 나타낸다. 그림 3.61에 

비해 운전 조건 1과 운전 조건 2에서 전달되는 전력의 크기가 줄어들었으나, 

운전 조건 1 혹은 운전 조건 2에서 동작하는 부분이 늘어난 것을 확인할 수 

있다. 

이상에서 살펴본 것과 같이 정현 변조 지수를 1 보다 작게 조절하면 정현 

변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 일정 크기 이하의 위상 

천이각에서는 운전 조건을 1 혹은 운전 조건 2로 유지할 수 있다. 이는 전력 

공급 운전과 회생 운전에서 동일하게 적용되며, 운전 조건 1 혹은 운전 조건 

2에서 동작하는 경우 위상 천이각과 전달되는 전력과의 관계가 (3-75)로 

일정하게 유지된다. 정현 변조 풀 브릿지에서 전달되는 전력에 저차 고조파를 

억제하기 위해서는 운전 조건을 항상 1 혹은 2로 유지시키는 것이 바람직하다. 

전원 계통의 역률을 제어하기 위해 조절되는 정현 변조 함수의 역률각은 

직접적으로 운전 조건에는 영향을 주지 않으나, 역률각이 0이 아닌 경우에는 

동일한 전력을 전달하기 위해 위상 천이각을 늘려야 한다. 따라서 역률각의 
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(c) 

그림 3.63 회생 운전시 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 

간에 전달되는 실제 전력과 스위칭 주파수 기본파 만을 고려한 전력의 비 

(m=0.8, g=0). 

(a) a상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전달 전력, 

(b) b상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전달 전력, 

(c) c상 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전달 전력 

 

크기를 키우면 역률각이 0인 경우에 비해 운전 조건이 1 혹은 2로 유지될 수 

있는 최대 전달 전력이 줄어든다. 따라서 전달되는 최대 전력에 따라 제어할 

수 있는 역률각의 크기가 제한된다. 

식 (3-75)는 (3-59)에 나타난 스위칭 주파수 기본파 만을 고려한 전력 

전달식과 동일한 형태를 띠고 있어 3.2.2절에서 설명한 입력측 직류단 전류와 

전원 계통 입력 전류의 합성이 가능하게 해준다. 식 (3-75)는 정현 변조 풀 
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브릿지의 a 상에서 전달되는 전력을 나타내며, b, c 상의 전달되는 전력을 

포함하면 (3-133)으로 나타내어지며, 3상의 합은 (3-134)로 표현된다. 

 

( ) ( )
22

sin sin ,
3

a e e

mV
p t t

L
w g w f

w
= -       

22 2 2
sin sin ,

3 3 3
b e e

mV
p t t

L
w p g w p f

w

æ ö æ ö
= - - -ç ÷ ç ÷

è ø è ø
    (3-133) 

22 2 2
sin sin ,

3 3 3
c e e

mV
p t t

L
w p g w p f

w

æ ö æ ö
= + - +ç ÷ ç ÷

è ø è ø
     

( )
2

cos .sum

mV
p

L
g f

w
=        (3-134) 

 

고주파 양방향 정류기의 관점에서 봤을 때는 3상의 정현 변조 풀 브릿지 인

버터가 직렬로 연결되어 있고, 각각의 출력 전압의 위상이 모두 같기 때문에 

그림 3.34에 나타낸 것과 같이 3상의 정현 변조 풀 브릿지 인버터를 합쳐서 

하나의 포트로 볼 수 있으며 이 때 전달되는 전력을 (3-134)로 나타낼 수 있다. 

고주파 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전력을 조

절할 때 이 전력 전달식을 이용한다. 

고주파 양방향 정류기 간의 전력 전달은 [35]에서 분석되었다. 제안된 전력 

변환 회로에서는 3상의 출력측 직류단 전압이 동일하게 유지되는 경우 두 개

의 고주파 양방향 정류기 간의 전력 전달은 (3-135)로 나타낼 수 있으며, 두 

고주파 양방향 정류기의 출력 전압간의 위상 천이각이 작을 때는 (3-136)으로 

근사하여 나타낼 수 있다. 
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2

,1
V

p
L

f
f

w p
= -

æ ö
ç ÷
è ø

       (3-135) 

2 2
2 2 2 21 1

sin .V Vp
L Lp p

f f
w w

æ ö æ ö
ç ÷ ç ÷
è ø è ø

» »      (3-136) 

 

제안된 전력 변환 회로에서는 고주파 양방향 정류기 간의 전력을 조절할 때 

(3-136)에 나타낸 모델을 이용한다. 

 

3.4 출력측 직류단 전압 제어 방법 

본 절에서는 출력측 직류단 전압을 일정하게 유지하기 위한 전압 제어기의 

설계에 대해 설명한다. 3상의 출력측 직류단 전압은 각 상의 고주파 양방향 정

류기로 입력되는 전력을 조절하여 제어되는데, 이 입력 전력은 정변 변조 풀 

브릿지 인버터와 각각의 고주파 양방향 정류기의 출력 전압간의 위상차에 의

해 조절된다. 각 부분간의 위상차와 각 상의 고주파 양방향 정류기로 입력되

는 전력 간의 관계를 모델링하고, 그 모델을 이용한 제어기를 설계한다. 

 

3.4.1 분리 제어(decoupling control) 

제안된 전력 변환 회로의 고주파 전력 전달 부분은 그림 3.34으로 모델링된

다. 3상의 출력측 직류단 전압은 각 포트로 입력되는 전력에 의해 제어된다. 

이 때 출력측의 각 포트로 입력되는 전력은 다음과 같이 포트 사이에 전달되

는 전력의 조합으로 나타낼 수 있다. 

 

1 01 12 13 ,p p p p= - -         
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그림 3.64 각 포트의 출력 전압 파형. 

 

2 02 12 23 ,p p p p= + -         (3-137) 

3 03 13 23 .p p p p= + +  

2pp

1f

2f

3f
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1recv
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식 (3-137)에서 각 포트간에 전달되는 전력은 3.3.2 절에서 모델링한 결과인 

(3-134)와 (3-136)을 이용하여 다음과 같이 나타낼 수 있다. 

 

( )

( ) ( )

2

2

cos : 0, 1,2,3

,
8

: , 1,2,3

j

ij

ij

i j

ij

mV
i j

L
p

V
i j i j

L

g f
w

f f
p w

ì
= =ï

ï
= í

ï - = ¹
ï
î

     (3-138) 

 

여기서 fi (i=1,2,3)는 그림 3.64에 나타낸 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 출

력 전압과 각 고주파 양방향 정류기의 출력 전압간의 위상 천이각을 나타낸다. 

식 (3-137)과 (3-138)을 종합하여 다음과 같이 행렬식으로 표현할 수 있다. 

 

,P = GΦ          (3-139) 

[ ]1 2 3 ,P p p p= [ ]1 2 3 ,Φ f f f=  
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여기서 G는 그림 3.34으로 나타낸 고주파 전력 전달부의 플랜트(plant)를 나타

내는 시스템 행렬(system matrix)이고, 3상의 고주파 양방향 정류기의 위상 천이

각과 각각으로 흘러들어 가는 전력과의 관계를 의미한다. F와 P는 각각 이 시
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스템의 입력, 출력 벡터로 생각할 수 있다. 그런데 각각의 포트로 입력되는 전

력이 세 개의 위상 천이각과 모두 연관되어 있어 제어기를 구성하기 복잡하다. 

이 시스템을 단순화시키기 위해 분리 제어(decoupling control) 방법을 이용하였

다 [79]-[81]. 

분리 제어는 MIMO(Multi-Input Multi-Output) 시스템을 서로 독립적인 여러 

개의 SISO(Single-Input Single-Output) 시스템으로 분리시켜 제어를 용이하게 만

드는 방식이다. 시스템의 입출력을 나타내는 식 (3-140)에 새롭게 분리 행렬

(decoupling matrix) D를 도입하고 U를 제어 입력을 가리키는 벡터라고 하자. 식 

(3-141)과 같이 시스템 매트릭스 G와 분리 행렬 D의 행렬곱(matrix 

multiplication)을 유사 시스템(pseudo system) 매트릭스 T라고 하면, 제어 입력과 

출력 벡터 P와의 관계를 (3-142)로 나타낼 수 있다. 이 때 유사 시스템 매트릭

스 T의 비대각 항이 모두 영이라면, 각각의 입력과 출력항은 (3-143)과 같이 

독립적인 관계로 나타낼 수 있다. 

 

,P = GDU          (3-140) 

,T GDº          (3-141) 

,P = TU          (3-142) 

[ ]1 2 3 ,U u u u=  
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, 1, 2,3x xx xp t u x= =         (3-143) 
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여기서 D는 T의 비대각 항을 영으로 만들어 주는 역할을 한다. 분리 행렬 

D를 정하는 방법은 이상적인 분리(ideal decoupling), 단순화된 분리(simplified 

decoupling), 역분리(inverted decoupling) 등이 있는데, 본 논문에서는 그 중 가장 

널리 사용되는 단순화된 분리 방법을 사용한다 [80]. 단순화된 분리 방법은 D

의 대각항(diagonal element)을 1로 만드는 방법으로, 이 때의 D의 비대각 항들

은 (3-144)과 같이 정해지고, T의 각 항은 (3-145)로 정해진다. 
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-g g g +g g g g g g g g g g g g g g g
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t

+ - - +
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( )0.ijt i j= ¹          (3-145) 

 

분리 제어를 이용한 출력측 전압 제어 구성도를 그림 3.65에 나타내었다. 3

상 출력측 직류단 전압 지령( *
_ _ , ,dc out a b cv )와 측정된 전압( *

_dc outv )의 차가 직류단 

전압 제어기(
, ,a b cC )로 입력되고 제어기의 출력이 분리 매트릭스를 거쳐 각각의  
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그림 3.65 분리 제어를 이용하는 출력측 전압 제어 구성도. 

 

고주파 양방향 정류기의 위상 천이각으로 사용된다. 직류단 제어기의 출력 관 

점에서 분리 행렬을 포함한 전체 유사 시스템을 바라보면 (3-145)에 표현된 것

처럼 서로 독립적인 3개의 SISO 시스템으로 볼 수 있다. 

 

3.4.2 출력측 직류단 전압 제어기 

제안된 전력 변환 회로의 출력측 직류단은 그림 3.66과 같이 나타낼 수 있

다. 직류단의 캐패시터로 들어오는 전력의 관점에서 생각하면 출력측 직류단 

전압은 (3-146)과 같이 고주파 양방향 정류기를 통해 입력되는 전력(px, x=a, b, c)

과 출력 풀 브릿지 인버터를 통해 출력되는 전력(pout_x , x=a,b,c)의 차를 통해 

나타낼 수 있다. 
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그림 3.66 출력측 직류단. 

 

_ 2
_ _ _ , , ,

2

dc out

x out x dc out x

C d
p p v x a b c

dt
- = =      (3-146) 

 

고주파 양방향 정류기를 통해 입력되는 전력은 위상 천이각에 의해 조절되

며, 위상 천이각을 조절하기 위한 입력 전력 지령( *
xp )은 (3-147)과 같이 비례 

적분(proportional and integral, PI) 제어기를 사용하여 구한 값(pPI)과 전향 보상항

(pFF)으로 이루어져 있다. 

 

( ) ( )

*
_ _

* *
_ _ _ _ _ _ _ _ _ _ _

*
_ _

,

, , ,

x PI x FF x

PI x p vdc dc out x dc out x p vdc dc out x dc out x

FF x out x

p p p

p K v v K v v dt

p p x a b c

= +

= - + -

= =

ò    (3-147) 

 

입력 전력 지령 중 전향 보상항은 출력 풀 브릿지 인버터를 통해 출력되는 

전력은 출력단 전압과 전류를 통해 계산하여 비교적 정확히 알 수 있다. 실제 

입력 전력이 입력 전력 지령을 잘 추종하고 있다고 가정하면, (3-146)은 다음과 

같이 표현될 수 있다. 
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( ) ( ) _* * 2
_ _ _ _ _ _ _ _ _ _ _ _ , , ,

2

dc out

p vdc dc out x dc out x p vdc dc out x dc out x dc out x

C d
K v v K v v dt v x a b c

dt
- + - = =ò

          
(3-148) 

 

출력측 직류단 전압은 일정한 값으로 제어되고 있다고 가정하면, (3-148)의 

출력측 직류단 전압의 제곱을 동작점(Vdc_out)에서 테일러 시리즈(Talyor series)로 

전개하고 2차항 이상을 무시하면 (3-149)와 같이 나타낼 수 있으며, (3-149)를 

(3-148)에 대입하면 (3-150)의 식을 얻을 수 있다. 

 

( )2 2
_ _ _ _ _ _ _2 , , ,dc out x dc out dc out dc out x dc outv V V v V x a b c» + - =     (3-149) 

( ) ( )* *
_ _ _ _ _ _ _ _ _ _ _ _ _ _ ,

, ,

p vdc dc out x dc out x p vdc dc out x dc out x dc out dc out dc out x

d
K v v K v v dt C V v

dt

x a b c

- + - =

=

ò

          

(3-150) 

 

식 (3-150)을 라플라스 변환(Laplace transform)하여 출력측 직류단 전압 지령

과 실제 전압의 전달함수를 구하면 다음과 같다. 
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  (3-151) 

 

여기서 wn 은 전달함수의 자연 비감쇠 주파수(natural undamped frequency)이

고 z는 감쇠비(damping ratio)이다. 전달함수가 원하는 wn, z 를 갖기 위해 비례 
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그림 3.67 출력측 직류단 전압 제어 구성도 

 

적분 제어기의 이득을 다음과 같이 설정한다. 

 

_ _ _

2
_ _ _

2 ,

.
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=

=                                       (3-152) 

 

3.4.1절에서 설명한 분리 제어 방법을 적용하면 제어 입력의 관점에서 봤을 

때 유사 시스템의 입력(ui)과 고주파 양방향 정류기의 입력 전력(pi)의 관계가 

(3-143)과 같이 나타내어진다. 본 절에서 설명한 비례적분 제어기의 출력은 전

력 단위의 값이므로, 그 역수를 곱하여 유사 시스템에 입력시켜야 한다. 전압 

제어기와 시스템을 포함한 전체 출력측 직류단 전압 제어 구성도를 그림 3.67

에 나타내었다. 

 

3.5 소프트 스위칭 특성 분석 

제안된 전력 변환 회로의 한 단은 동일한 구조의 풀 브릿지 인버터 12개로 

구성되어 있으며, 풀 브릿지 인버터의 연결 구조에 따라 네 부분으로 분류되

고, 각각의 동작 특성이 다르다. 스위칭 손실의 측면에서 봤을 때, 저주파 양

방향 정류기는 전원 계통의 주파수에 동기 되어 직류단 전압이 영일 때에만 

*
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스위칭하기 때문에 여기서 발생하는 스위칭 손실은 무시할 수 있는 정도의 수

준이다. 반면 출력 풀 브릿지 인버터는 CHB 컨버터의 한 셀처럼 동작하며 

PWM 방식을 통해 부하 주파수의 출력 전압을 합성하기 때문에 하드 스위칭 

동작을 한다. 

이처럼 스위칭 손실의 수준이 어느 정도 정해진 두 부분에 비해, 정현 변조 

풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기로 이루어진 고주파 전력 전달 부분

은 스위칭 동작에 따라서 각 부분의 영전압 스위칭 특성이 달라져 스위칭 손

실의 정도가 달라진다. 본 절에서는 운전 조건에 따른 고주파 전력 전달 부분

의 영전압 스위칭 특성을 분석한다. 

제안된 전력 변환 회로의 고주파 전력 전달 부분은 3상의 정현 변조 풀 브

릿지 인버터가 직렬 연결된 포트 하나와, 3상의 고주파 양방향 정류기로 이루

어진 포트들 사이를 고주파 다권선 변압기로 연결한 구조를 가지며 그림 3.34

와 같이 모델링 될 수 있다. 각 부분의 영전압 스위칭 특성은 각 포트 간의 

출력 전압의 관계에 의해 정해진다. 먼저 두 개의 포트 사이의 관계에 의해 

정해지는 소프트 스위칭 특성을 살펴 보고 [38], 그 결과를 종합하여 전체 고

주파 전력 전달 부분의 영전압 스위칭에 의한 소프트 스위칭 특성을 알아 본

다. 

 

3.5.1 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 사이의 소프트 

스위칭 분석 

고주파 전력 전달 부분을 구성하는 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 

양뱡향 정류기는 그 연결 구조와 동작 특성이 서로 달라 영전압 스위칭 특성 
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(a) 

 

 

(b) 

그림 3.68 듀얼 액티브 브릿지 컨버터 

(a) 듀얼 액티브 브릿지 컨버터의 구조 

(b) 일차측과 이차측의 출력 전압 파형 

 

도 다르다. 먼저 정현 변조 풀 브릿지와 고주파 양방향 정류기 사이의 관계를 
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살펴본다. 

정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 모두 풀 브릿지 인버

터 모듈로 이루어져 있고, 양 측의 출력 전압 사이의 위상차를 조절하여 전달

되는 전력을 조절한다. 특히 정현 변조 풀 브릿지 인버터는 출력 전압의 통류

율을 조절하는데, 이 구조와 방식은 듀얼 액티브 브릿지 컨버터의 PWM 제어 

방법과 동일하다 [82]-[86]. 그림 3.68에 듀얼 액티브 브릿지 컨버터의 구조와 

PWM 제어 방법을 통한 출력 전압의 파형을 나타내었다. 

듀얼 액티브 브릿지 컨버터의 영전압 스위칭 조건은 스위칭 순간에 변압기

에 흐르는 전류의 방향에 의해 정해진다. 풀 브릿지 인버터의 특정 스위치가 

영전압 스위칭 하려면, 해당 스위치가 켜지는 시점에 그 역병렬 다이오드를 

통해 전류가 흐르고 있어 능동 소자의 양단에 인가되는 전압이 영이 되어야 

한다. 이것을 정리하면, 그림 3.68에서 각각의 풀 브릿지 인버터의 레그가 영

전압 스위칭 할 수 있는 조건은 다음과 같이 나타낼 수 있다.  

 

1( ) 0pi d <  :일차측의 오른쪽 레그                                

2( ) 0pi d >  :일차측의 왼쪽 레그       (3-153) 

( ) 0pi f >

 

:이차측의 양 레그       

 

풀 브릿지 인버터의 전압과 전류는 스위칭 반 주기에 대해 대칭적인 형태를 

띠기 때문에 (3-153)에 나타낸 것과 같이 스위칭 반 주기 동안의 조건만 살펴

보면 영전압 스위칭 여부를 판단할 수 있다. 

그림 3.68 (b)의 출력 파형에서, 일차측 풀 브릿지 인버터의 출력 전압(vp)은 
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1 이하의 통류율을 가진 전압을 합성하는 반면, 이차측 풀 브릿지 인버터의 

출력 전압(vs)는 완전한 구형파의 형태를 띤다. 이것은 각각 제안된 전력 변환 

회로의 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기의 출력 전압 합

성 방법과 동일하다. 따라서 (3-153)의 조건을 제안된 전력 변환 회로의 영전

압 스위칭 조건을 분석하는 데에도 동일하게 사용할 수 있다. 

3 상 정현 변조 풀 브릿지가 직렬로 연결된 포트와 한 상의 고주파 양방향  
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(c) 

 

(d) 

그림 3.69 전력 공급 운전 시 3상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 합성 전압과 

고주파 양방향 정류기의 출력 전압 파형. 

(a) 운전 조건 1, (b) 운전 조건 2, (c) 운전 조건 3, (d) 운전 조건 4 

 

정류기의 연결은 그림 3.32의 오른쪽의 등가 모델로 표현할 수 있다. 고주파 

다권선 변압기의 이차 권선이 직렬로 연결되어 있기 때문에 변압기의 이차측

에서 봤을 때 3상의 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 출력 전압이 모두 합쳐져 

보이고, 3상의 정현 변조 풀 브릿지 인버터에는 모두 같은 전류가 흐른다. 
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그림 3.69에 전력 공급 운전 시 변압기의 이차측에서 바라본 3상 정현 변조 

풀 브릿지 인버터의 합성 전압과 고주파 양방향 정류기의 출력 전압 파형을 

나타내었다. 여기서 nVdc_in_1,2,3 은 각각 특정 스위칭 시점에서 입력측 직류단 

중 가장 높은 직류단 전압, 중간 크기의 직류단 전압, 가장 낮은 직류단 전압

을 가리키고, V는 출력측 직류단 전압의 크기를 의미한다. 3상 정현 변조 풀 

브릿지 인버터의 합성 전압은 그림 3.30에 나타낸 것과 같이 3상의 출력 전압

이 합쳐진 형태이므로 전압의 형태가 변동하는 시점인 d1-d6은 각 상의 정현 

변조 풀 브릿지 인버터가 스위칭 되는 시점을 가리킨다. 

각 스위칭 시점에서 변압기에 흐르는 전류는 3.3.2절에서 계산한 것과 마찬

가지로 그림 3.69에 3상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 합성 전압과 고주파 

양방향 정류기의 출력 전압 간의 위상차에 따라 각 모드에서 변압기에 인가되

는 전압과 전류의 관계를 통해 각 스위칭 시점에서의 전류를 해석적으로 구할 

수 있다. 참고 문헌 [40]에 그 과정이 나타나 있으며, 결과가 되는 각 스위칭 

시점의 전류는 다음과 같이 구해진다. 
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 (3-154) 

 

(2) 운전 조건 2 
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(3-155) 

 

(3) 운전 조건 3 
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(3-156) 

 

(4) 운전 조건 4 
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(3-157) 

 

여기서 Vi1,2,3 은 입력측 직류단 전압 중 가장 높은 전압, 중간 크기의 전압, 
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가장 낮은 전압을 가리키며, d1-d6 은 (3-158)로 정해진다. 
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여기서 gac_1,2,3은 각각 입력측 직류단 중 가장 높은 직류단 전압, 중간 크기의 

직류단 전압, 가장 낮은 직류단 전압을 가지는 상의 정현 변조 풀 브릿지 인

버터의 정현 변조 함수를 가리킨다. 그런데 [40]에서는 정현 변조 풀 브릿지 

인버터의 변조 함수에서 역률각을 영으로 선정한 경우에 대해서만 분석하였다. 

변조 함수의 역률각이 영이 아닌 경우, 그림 3.53의 운전 조건 2 혹은 운전 조

건 4와 같이 정현 변조 풀 브릿지의 출력 전압의 부호가 바뀌는 구간이 존재 

하게 된다. 예를 들어, 그림 3.69 (a)의 운전 조건에서 변조 함수의 영이 아닌 

역률각에 의해 직류단 전압의 크기가 가장 작은 상의 전압 출력의 부호가 바

뀌는 구간이 있다면, 이 때의 전압 파형은 그림 3.70에 나타난 형태를 띠고, 

이를 고려하지 않는 경우 (3-154)-(3-157)의 전류식에 오차가 발생된다. 이 오 
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그림 3.70 정현 변조 함수의 역률각 선정에 의해 발생될 수 있는 3상 정현 변

조 풀 브릿지 인버터의 합성 전압 예 

 

차를 없애기 위해서 (3-154)-(3-157)에 쓰이는 Vi1,2,3을 다음과 같이 재설정하여 

계산한다. 

 

( )_ _ _ , 1,2,3ix ac x dc in xV sign g nV x= =       (3-159) 

 

식 (3-153)은 변압기에 흐르는 전류를 계산할 때 정현 변조 함수의 부호에 

따라 합성되는 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 출력 전압의 부호가 변동될 수 

있도록 하는 역할을 한다. 그러면 (3-154)-(3-157)을 통해 얻은 각 스위칭 시점

에서의 전류를 이용하여 영전압 스위칭 여부를 판별할 수 있다. 식 (3-153)의 

조건을 제안된 전력 변환 회로의 고주파 전력 전달 부분에 적용하면 정현 변

조 풀 브릿지 인버터의 영전압 스위칭 조건을 (3-160)로, 고주파 양방향 정류

기의 영전압 스위칭을 조건을 (3-161)로 표현할 수 있다. 

 

V

1d
2d 3d 4d 5d 6d p 2pf

III IV V VI VII VIII

_ _1dc innV
_ _ 2dc innV _ _ 3dc innV

0
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( ) ( )
1 6_1 _ _1 _0, 0ac rec ac recsign g i sign g id d< > :가장 높은 직류단 전압을 갖는 상 

( ) ( )
2 5_ 2 _ _ 2 _0, 0ac rec ac recsign g i sign g id d< > :중간 크기의 직류단 전압을 갖는 상 

( ) ( )
3 4_3 _ _ 3 _0, 0ac rec ac recsign g i sign g id d< > :가장 낮은 직류단 전압을 갖는 상 

(3-160) 

_ 0.reci f >

      

    (3-161) 

 

 

(a) 

 

(b) 

_ _1dc innV
_ _ 2dc innV
_ _ 3dc innV

0
1d

2d 3d 4d 5d 6d p 2p

+p f

2p f+

V

_ _1dc innV
_ _ 2dc innV
_ _ 3dc innV

0
1d

2d 3d 4d 5d 6d p 2p

+p f

2p f+

V
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(c) 

 

(d) 

그림 3.71 회생 운전 시 3상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 합성 전압과 고주

파 양방향 정류기의 출력 전압 파형 

(a) 운전 조건 1, (b) 운전 조건 2, (c) 운전 조건 3, (d) 운전 조건 4 

 

회생 운전 시에도 전력 공급 운전 시와 동일한 방법을 이용하여 영전압 스위

칭 여부를 판별할 수 있다. 그림 3.71에 회생 운전 시 변압기의 이차측에서 바

라본 3상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 합성 전압과 고주파 양방향 정류기의 

_ _1dc innV
_ _ 2dc innV
_ _ 3dc innV

0
1d

2d 3d 4d 5d 6d p 2p

I II III IV V VI VII VIII

+p f

2p f+

V

_ _1dc innV
_ _ 2dc innV
_ _ 3dc innV

0
1d

2d 3d 4d 5d 6d p 2p

I II III IV V VI VII VIII

+p f

2p f+

V
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출력 전압 파형을 나타내었다. 회생 운전 시에도 각각의 운전 조건에서 변 압

기에 인가되는 전압과 전류의 관계를 이용하여 스위칭 시점에 변압기에 흐르

는 전류를 구할 수 있다. 아래에 그 결과를 나타내었다. 

 

(1) 운전 조건 1 

1 6 1 1 5 2 2 3 4 3 1

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

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d p f

w
= - + + - + + - + - + +  

2 1 2 6 1 2 5 2 4 3 3 2

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

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d d p f

w
= - + - + - + - + + - + +  

 

 

5 6 5 1 1 5 2 2 3 4 3 5

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

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d d p f

w
= - + - + - + - + + - + +  

6 6 1 1 5 2 2 3 4 3 6

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

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d p f

w
= - + - + - + + - + +  

6 1 1 5 2 2 4 3 3

1
(( ) ( ) ( ) ),

2
i i ii V V V V

L
p f d d d d d d p

w
+ = - - + + - + + - + +

  
 (3-162) 

 

(2) 운전 조건 2 

1 6 1 1 5 2 2 3 4 3 1

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

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d p f

w
= - + + - + + - + - + +  

2 1 2 6 1 2 5 2 4 3 3 2

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

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d d p f

w
= - + - + - + - + + - + +  

 

3 6 3 1 1 5 2 3 2 3 4 3 3

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

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d d d p f

w
= - + - + - - + + - + - + +

4 6 4 1 1 5 2 4 2 3 4 3 4

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

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d d d p f

w
= - + - + - - + + - + + - + +

3 6 3 1 1 5 2 3 2 3 4 3 3

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

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d d d p f

w
= - + - + - - + + - + - + +
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5 6 5 1 1 5 2 2 3 4 3 5

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

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d d p f

w
= - + - + - + - + + - + +  

 

6 1 1 5 2 2 4 3 3

1
(( ) ( ) ( ) ).

2
i i ii V V V V

L
p f d d d d d d p

w
+ = - - + + - + + - + +

  
 (3-163) 

 

(3) 운전 조건 3 

1 6 1 1 5 2 2 3 4 3 1

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

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d p f

w
= - + + - + + - + - + +  

2 1 2 6 1 2 5 2 4 3 3 2

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

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d d p f

w
= - + - + - + - + + - + +  

3 6 3 1 1 5 2 3 2 3 4 3 3

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

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d d d p f

w
= - + - + - - + + - + - + +  

 

5 6 5 1 1 5 2 2 3 4 3 5

1
(( 2 ) ( ) ( ) (2 3 2 ) ),

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d d p f

w
= - + - + - + - + + - -  

6 6 1 1 5 2 2 3 4 3 6

1
(( ) ( ) ( ) (2 3 2 ) ),

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d p f

w
= - + - + - + + - -  

6 1 1 5 2 2 4 3 3

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

2
i i ii V V V V

L
p f f p d d d d p f d d p

w
+ = + - - + - - + + + - - (3-164) 

 

(4) 운전 조건 4 

1 6 1 1 5 2 2 3 4 3 1

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

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d p f

w
= - + + - + + - + - + +  

4 6 4 1 1 5 2 4 2 3 4 3 4

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

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d d d p f

w
= - + - + - - + + - + + - + +

6 6 1 1 5 2 2 3 4 3 6

1
(( ) ( ) ( ) (2 3 2 ) ),

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d p f

w
= - + - + - + + - -

4 6 4 1 1 5 2 4 2 3 4 3 4

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

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d d d p f

w
= - + - + - - + + - + + - + +
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2 1 2 6 1 2 5 2 4 3 3 2

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

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d d p f

w
= - + - + - + - + + - + +  

3 6 3 1 1 5 2 3 2 3 4 3 3

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

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d d d p f

w
= - + - + - - + + - + - + +  

 

5 6 5 1 1 5 2 2 3 4 3 5

1
(( 2 ) ( ) ( ) (2 3 2 ) ),

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d d p f

w
= - + - + - + - + + - -  

6 6 1 1 5 2 2 3 4 3 6

1
(( ) ( ) ( ) (2 3 2 ) ),

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d p f

w
= - + - + - + + - -  

6 1 1 5 2 2 4 3 3

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

2
i i ii V V V V

L
p f f p d d d d p f p f d d p

w
+ = + - - + - - + + + + - - -

 
           (3-165) 

 

 (3-159)를 (3-162)-(3-165)에 대입하여 각 스위칭 시점에서 변압기에 흐르는 

전류를 구하고 이를 (3-160)과 (3-161)에 대입하면 정현 변조 풀 브릿지 인버터

와 고주파 양방향 정류기의 영전압 스위칭 여부를 판별할 수 있다. 

그림 3.72는 이렇게 판별된 3상의 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 영전압 스

위칭 특성을 나타낸다. 각각의 스위칭 시점에서의 전류를 계산하고 (3-154)와 

비교하여 영전압 스위칭 여부를 판별하였다. 정현 변조 지수는 1로, 역률각은 

0으로 선정하였다. 그림에서 ZVS number는 정현 변조 풀 브릿지 인버터 중 영

전압 스위칭하는 레그의 수를 나타낸다. ZVS number가 1인 경우에는 둘 중 하

나의 레그만 영전압 스위칭이 이루어지고, 2인 경우에는 모든 레그에서 영전압 

스위칭이 이루어진다. 그림 3.72를 살펴보면, 정현 변조 풀 브릿지 인버터는 

전원 계통 위상각과 위상 천이각에 따라 영전압 스위칭의 양상이 달라진다. 

특정한 부하의 정상상태에서 운전하고 있다고 가정하면, 위상 천이각은 고정

4 6 4 1 1 5 2 4 2 3 4 3 4

1
(( 2 ) ( 2 ) ( ) (2 3 2 ) ),

2
i i ii V V V V

L
d d d d d d d d d d p f

w
= - + - + - - + + - + + - -
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되고, 전원 계통의 위상각에 따라 주기적으로 영전압 스위칭하는 레그의 수가 

변동된다. 모든 운전 영역에서 최소한 둘 중 한 레그는 영전압 스위칭이 이루

어지고, 위상 천이각의 크기가 일정값 이하인 경우은 경우 더 많은 영역에서  

 

(a) 

 

(b) 

0 0.5 1.0 1.50.5-1.0-1.5-

0.5

1.0

1.5

2.0
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3.0

eq

f
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0.5

1.0
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2.5

3.0

eq

f
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(c) 

그림 3.72 전원 계통 위상각과 위상 천이각에 따른 정현 변조 풀 브릿지 인버

터의 영전압 스위칭 특성 (m=1, g=0). 

(a) a상, (b) b상, (c) c상 

 

모든 레그의 영전압 스위칭이 이루어진다. 3.3.2절에서는 정현 변조 풀 브릿지 

인버터에서 전달하는 전력의 고조파를 억제하고자 위상 천이각을 일정 값 이

하로 유지하는 것을 제안하였는데, 그것은 스위칭 손실을 줄일 수 있는 영전

압 스위칭의 확대 측면에서도 유리한 운전 조건임을 알 수 있다. 영전압 스위

칭 특성은 전원 공급 운전이나 회생 운전에 대해 대칭적이며, a, b, c상이 각각 

동일한 양상을 가지고 
2

3
p- , 

2

3
p+ 씩 위상차를 가진다. 

정현 변조 풀 브릿지 인버터의 영전압 특성은 정현 변조 지수에 따라서 달

라진다. 정현 변조 지수의 변동에 따른 a상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 영

0 0.5 1.0 1.50.5-1.0-1.5-

0.5

1.0

1.5

2.0

2.5

3.0

eq

f
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전압 특성을 그림 3.73에 나타냈다. 전반적으로 정현 변조 지수가 줄어들수록 

두 개의 레그가 모두 영전압 스위칭하는 영역이 줄어드는 경향을 보인다. 특

히 전원 계통각 
2

p
부근에서 ZVS number가 2인 영역이 급격히 줄어들어, 위상 

천이각이 커질 경우 항상 하나의 레그만 영전압 스위칭 동작을 하게 된다. 그

런데 3.3.2절에서 설명한 바와 같이 정현 변조 풀 브릿지 인버터에서 전달하는 

전력의 고조파를 억제하고자 정현 변조 지수를 1보다 작게 선정하는 것이 필

요하다. 따라서 위상 천이각이 일정 크기 이상 커지지 않도록 시스템을 설계

해야 두 개의 레그가 영전압 스위칭하는 구간이 늘어난다. 

정현 변조 풀 브릿지 인버터의 영전압 스위칭 특성은 정현 변조 함수의 역

률각에 따라서도 변한다. 그림 3.74, 그림 3.75에 각각 양의 역률각과 음의 역 

 

 

그림 3.73 정현 변조 지수의 변동에 따른 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 영전

압 스위칭 특성 (g=0). 

1.0m =

0.9m =

0.8m =
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f
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률각을 인가할 때의 a상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 영전압 스위칭 특성을 

나타냈다. 이 때 정현 변조 지수는 0.8로 선정하였다. 역률각을 변동시킴에 따

라 영전압 스위칭 특성이 변동되며, 특히 인가되는 역률각의 크기가 커질수록 

위상 천이각의 크기가 작은 부분에서 모든 레그가 영전압 스위칭을 하지 않는 

ZVS number=0 인 구간이 늘어나는 경향을 보인다. 또 인가하는 역률각의 크기

를 키우면 3상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 합성 전압의 크기가 작아지고, 

그에 따라 동일한 부하를 구동할 때 위상 천이각이 늘어나기 때문에 역률각이 

영인 경우에 비해 ZVS number가 2 대신 1인 구간에서 동작하는 경우가 늘어

나게 된다. 

정현 변조 풀 브릿지 인버터는 그림 3.62-그림 3.65에 나타낸 것과 같이 전

원 계통 위상각과 위상 천이각에 따라 영전압 스위칭 특성이 달라지지만, 고

주파 양방향 정류기는 항상 (3-161)의 조건을 만족하여 모든 운전 조건에서 영 
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(b) 

 

 

(c) 

그림 3.74 전원 계통 위상각과 위상 천이각에 따른 정현 변조 풀 브릿지 인버

터의 영전압 스위칭 특성 (m=0.8). 

(a) g=5°, (b) g=10°, (c) g=15° 
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(a) 
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(c) 

그림 3.75 전원 계통 위상각과 위상 천이각에 따른 정현 변조 풀 브릿지 인버

터의 영전압 스위칭 특성 (m=0.8). 

(a) g=-5°, (b) g=-10°, (c) g=-15° 

 

전압 스위칭을 한다. 즉 f에서의 변압기 전류는 항상 영 이상의 값을 가지게 

되는데, 이것은 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 합성 전압과 고주파 양방향 정

류기의 출력 전압 파형을 통해 유추될 수 있다. 식 (3-30)에 나타낸 3상 정현 

변조 풀 브릿지 인버터의 합성 전압은 스위칭 주기 동안의 평균 전압을 의미

한다. 정현 변조 지수가 1, 역률각이 0이고 변압기의 권선비가 
2

3
인 경우 변압

기에 인가되는 전압은 (3-166)으로 나타낼 수 있고, 고주파 양방향 정류기의 

출력 전압은 그와 크기가 같고 위상차를 가지는 형태인 (3-167)로 표현된다. 
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( ),v Vsquare tsyn w=
        

(3-166) 

( ).v Vsquare trec w f= -
        

(3-167) 

 

이 조건에서 그림 3.69 (a)의 전력 공급 운전 시 운전 조건 1인 경우를 생각

하면, f에서 f+p까지의 구간 동안 변압기에 인가되는 전압의 적분값은 영이 

되고 ( ( ) 0v vsyn rec d
f p

f
q

+

- =ò ), 따라서 if와 if+p는 같은 값을 가진다. 풀 브릿지 

인버터의 전압과 전류는 스위칭 반 주기에 대해 대칭적인 형태를 띠기 때문에 

결국 if와 if+p는 모두 영이 된다. 정현 변조 지수가 1보다 작거나 역률각이 영 

이외의 값을 가지는 경우, 3상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 합성 전압의 크

기가 작아지게 되고, f에서 f+p까지의 구간 동안 변압기에 인가되는 전압의 

적분값은 음의 값을 가진다. 따라서 if의 값이 if+p보다 크고, 풀 브릿지 인버터

의 전압과 전류는 스위칭 반 주기에 대해 대칭적인 형태를 띠기 때문에 if는 

양, if+p는 음의 값을 가지게 된다. 운전 조건 2, 운전 조건 3, 운전 조건 4에서

는 f에서 f+p까지의 구간 동안 변압기에 인가되는 전압의 적분값이 더욱 큰 

음의 값을 가지게 되어 마찬가지 결과를 보인다. 회생 운전 시에도 같은 개념

을 적용하면 if는 항상 영 이상의 값을 가지게 된다. 

 

3.5.2 전체 시스템의 소프트 스위칭 분석 

3.5.1절에서는 3상 정현 변조 풀 브릿지와 한 상의 고주파 양방향 정류기 간

의 영전압 스위칭 특성을 분석하였다. 그런데 전체 고주파 전력 전달 부분은 

그림 3.34에 나타낸 것과 같이 4개의 포트로 이루어져 있다. 각 포트간에 흐르

는 전류(iij, i,j=0,1,2,3)는 각 포트의 출력 전압들의 관계에 의해 정해지며 각 포
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트로 흘러 들어가는 전류(ii, i=0,1,2,3)는 포트간에 흐르는 전류의 합으로 정해

진다. 각각의 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기의 영전압 

스위칭 조건은 포트로 흘러 들어가는 전류에 의해 정해지므로, 각 포트간에 

흐르는 전류를 종합하여 살펴볼 필요가 있다. 

먼저 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 경우를 살펴본다. 3상의 정현 변조 풀 

브릿지 인버터에는 모두 같은 전류가 흐르고, 이 전류는 3상의 고주파 양방향 

정류기의 출력 전압과의 관계에 의해 정해진다. 3상 정현 변조 풀 브릿지의 합

성 전압과 각 상의 고주파 양방향 정류기와의 위상 천이각(그림 3.64의 

f1,f2,f3)은 출력측의 부하의 각 상에서 요구되는 전력에 따라 달라질 수 있다. 

그런데 3상 평형 부하가 연결되었다고 가정하면, 정현 변조 풀 브릿지 인버터

와 3상 고주파 양방향 정류기의 부하 전압 한 주기의 평균적인 위상차는 일정

하다고 볼 수 있다. 따라서 3상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 관점에서는 비

슷한 위상 천이각을 가지는 고주파 양방향 정류기 3개와 연결한 형태가 되고, 

영전압 스위칭은 이 평균 위상 천이각과 전원 계통의 위상각에 따라 정해진다. 

3상 고주파 양방향 정류기는 모두 동일한 직류단 크기의 전압을 이용하여 

구형파의 전압을 출력한다. 따라서 각각의 고주파 양방향 정류기 사이의 전력 

전달은 듀얼 액티브 브릿지 컨버터와 동일하게 분석될 수 있으며, 모든 운전 

조건에서 항상 영전압 스위칭을 한다 [36]. 그런데 3.5.1절에서 분석한 것처럼, 

고주파 양방향 정류기와 정현 변조 풀 브릿지의 출력 전압에 따른 관계에서도 

고주파 양방향 정류기는 항상 영전압 스위칭을 한다. 영전압 스위칭은 스위칭 

시점에서 변압기에 흐르는 전류에 의해 정해지는데, 각 포트 사이의 출력 전

압에 의한 영전압 스위칭 조건이 만족된다는 것은 스위칭 시점에서 각 포트 
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사이에 흐르는 전류의 방향이 모두 영전압 스위칭 조건을 만족시키는 같은 방

향이라는 것을 의미한다. 따라서 스위칭 시점에서 포트로 흘러 들어가는 전류

도 영전압 스위칭 조건을 만족시킨다. 결국 고주파 양방향 정류기는 항상 영

전압 스위칭 동작을 하게 된다. 따라서 고주파 양방향 정류기의 스위칭 손실

은 미미하게 된다. 
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제 4 장 실험 결과 

 

본 장에서는 제안된 전력 변환 장치의 동작을 실험을 통해 검증하였다. 제

안된 전력 변환 장치 회로의 한 단을 제작하여 실험에 사용하였다. 

 

4.1 실험 장치의 구성 

그림 4.1은 실험에 사용된 전력 변환 장치의 사진이다. 그림 3.1에 나타낸 

제안된 전력 변환 장치의 한 단을 제작하였으며, 제정수는 표 4.1에 나타내었 

 

 

그림 4.1 실험에 사용된 제작된 전력 변환 장치. 
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표 4.1 실험에 사용된 전력 변환 장치의 제정수와 전원 계통 

항목 값 [단위] 

입력 전원 계통 220 [VRMS], 60[Hz] 

출력 전압원 220 [VRMS], 60[Hz] 

입력 필터 
Lf; 200 [mH] 

Cf, 94 [mF] 

입력측 직류단 캐패시터 11 [mF] 

출력측 직류단 캐패시터 500 [mF] 

스위칭 주파수 10 [kHz] 

 

 

그림 4.2 실험에 사용된 제작된 고주파 다권선 변압기 

 

다. 제안된 전력 변환 장치의 한 단은 12개의 동일한 풀 브릿지 인버터로 구

성되어 있다. 제작된 실험 장치에서는 제작의 편의를 위해 상용 3상 IGBT 인

버터 모듈(Mitsubishi 사의 PM75CLA060) 중 4개의 IGBT만을 이용하는 방식으 
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표 4.2 실험에 사용된 고주파 다권선 변압기의 설계 사양 

항목 값 [단위] 

용량 8 [kVA] 

정격 전압 일차측: 180 [VRMS], 이차측: 120 [VRMS] 

정격 전류 일차측: 44 [ARMS], 이차측: 22 [ARMS] 

턴 수 일차측: 30, 이차측: 20 

운전 주파수 10 [kHz] 

철심 재질 나노 크리스탈 (FT-3M, Hitachi) 

최대 자속 밀도 1.09 [T] 

철심의 단면적 1.38 [cm2] 

철심의 부피 39.3 [cm3] 

 

로 풀 브릿지 인버터를 구성하였다. 

그림 4.2는 제작된 고주파 다권선 변압기 중 하나를 나타내는 사진이다. 고

주파 변압기는 하나의 일차 권선과 3개의 이차 권선을 가지며, 원환체의 철심

에 리츠 와이어(litz wire)를 감아서 제작하였다. 표 4.2는 제작된 고주파 다권선 

변압기의 설계 사양을 나타낸다. 변압기의 정격 전압은 실험이 수행된 전원 

계통의 전압에 의해 정해졌다. 3상 220 VRMS의 전원 계통에 제안된 전력 변환 

장치를 그림 3.1과 같이 연결하면 한 상의 입력으로 180 V가 인가되고, 저주파 

양방향 정류기의 동작에 따라 입력측 직류단 전압의 최대값은 180 V가 된다. 

그러나 제안된 전력 변환 회로에서 고주파 다권선 변압기의 일차측에 인가되 
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표 4.3 실험에 사용된 고주파 다권선 변압기의 인덕턴스 

항목 값 [단위] 

자화 인덕턴스 

변압기 #1; 42.8 [mH] 

변압기 #2; 42.3 [mH] 

변압기 #3; 42.5 [mH] 

누설 인덕턴스 

변압기 #1 일차 권선; 4.78 [mH] 

변압기 #1 이차 권선; 1.02 [mH] 

변압기 #2 일차 권선; 4.94 [mH] 

변압기 #2 이차 권선; 0.99 [mH] 

변압기 #3 일차 권선; 5.50 [mH] 

변압기 #3 이차 권선; 0.82 [mH] 

 

는 유효 전압의 크기는 순시적으로 변한다. 식 (3-28)에 나타낸 변조 함수의 

정현 변조 지수가 1, 역률각이 0 일 때 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 출력 

전압의 크기가 최대가 되며, 다음과 같이 나타내어진다.  

 

( )2
_ sin ( ),ac a ev V t square tw w=  

2
_

2
sin ( ),

3
ac b ev V t square tw p w

æ ö
= -ç ÷

è ø
        (4-1) 

2
_

2
sin ( ).

3
ac c ev V t square tw p w

æ ö
= +ç ÷

è ø
 

 

식 (4-1)에서 볼 수 있듯 스위칭 주파수로 변압기의 일차측에 인가되는 전압

의 크기는 계통의 위상에 따라 순시적으로 변하며, 계통 주파수에서의 평균은 

1

2
V 가 된다. 결과적으로 변압기의 일차측에 인가되는 유효 전압은 정격의 절
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반이 되고, 그로 인해 변압기 이용률(transformer utilization factor)이 0.5가 된다. 

변압기의 철심으로는 나노 크리스탈을 사용하였다. 나노 크리스탈은 포화 

자속 밀도(saturation flux density)가 크고 철손이 적어 최근 고주파 변압기를 사

용하는 전력 변환 회로에 많이 사용되었다 [18], [44]. 철심은 판매되고 있는 

기성품 중 골라서 사용했으며, 입력측 직류단 전압의 크기가 최대값일 때 변

압기의 일차측에 구형파가 인가되는 상황을 상정하고, 10 kHz의 스위칭 주파수

에서 철심에 인가되는 최대 자속 밀도 데이터시트 상의 포화 자속 밀도인 

1.23 T를 넘지 않도록 설계하였다 [87]. 

표 4.3은 제작된 변압기의 자화 인덕턴스와 누설 인덕턴스의 측정값을 나타

낸다. 측정은 LCR 미터를 통해 이루어졌으며, 측정 시 권선 사이의 기생 캐패

시턴스의 영향은 무시하였다. 먼저 자화 인덕턴스는 그림 4.3 (a)와 같이 이차 

권선 3개를 모두 개방시킨 상태에서 일차 권선에 LCR 미터를 연결하여 측정

하였다.  

각 권선의 누설 인덕턴스를 측정하기 위해 [43]에서 제시된 방법대로 회로 

연결을 변경해가면서 인덕턴스를 측정하였다. 먼저 그림 4.3 (b)와 같이 이차 

권선 한 상을 단락 시킨 후 일차 권선에서 인덕턴스를 측정하면 (4-2)의 식을 

얻을 수 있고, 그림 4.3 (c)와 같이 이차 권선 두 상을 단락 시킨 상태에서 일

차측에서 인덕턴스를 측정하면 (4-3)의 식을 얻을 수 있다. 그 뒤 (4-2)와 (4-3)

를 연립하여 풀면 일차 권선의 누설 인덕턴스와 이차 권선의 누설 인덕턴스를 

구할 수 있다.  

 

1 ,ps p sL L L= +            (4-2) 



 

190

2

1
,

2
ps p sL L L= +           (4-3) 

 

여기서 Lps1, Lps2 는 각각 그림 4.3 (b), (c)에서와 같이 변압기를 결선한 후 측

정한 인덕턴스를 가리키며, Lp와 Ls는 각각 일차 권선, 이차 권선의 누설 인덕

턴스를 의미한다. 이 때 측정이 일차 권선 측에서 이루어졌기 때문에, 이차 권 

 

 

(a) 

 

(b) 
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(c) 

그림 4.3 고주파 다권선 변압기의 인덕턴스 측정 

(a) 자화 인덕턴스 측정, (b), (c) 누설 인덕턴스 측정 

 

 

그림 4.4 실험 장치 구성도 

 

선의 제정수는 측정된 값에 변압기의 턴 비의 제곱을 곱해서 이차 측으로 환

산해야 한다. 측정된 인덕턴스는 3.4절에서 설명한 제어기 구성에 이용된다. 

실험 시에는 변압기에 흐르는 전류의 크기를 줄이기 위해 변압기의 2차측 각 
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상에 각각 20 mH의 인덕터를 직렬로 연결시켜 사용하였다. 

그림 4.4는 실험 장치의 구성도를 나타낸다. 제안된 전력 변환 회로의 입력

측은 3상 전원 계통에 연결되고, 출력측은 전원 계통과 독립적인 3상 전압원

에 연결된다. 출력측과 전압원 사이에는 인덕터(Li)가 설치되어 출력 풀 브릿

지 인버터가 출력측 전류를 제어할 수 있도록 하였다. 출력측에 연결된 전압

원은 양방향 전력 전달이 가능하여 전력 공급 운전과 회생 운전 모두를 실험

할 수 있도록 하였다. 

 

4.2 저주파 양방향 정류기와 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 

동작 

본 절에서는 전력 전달과 무관하게 이루어지는 저주파 양방향 정류기와 정

현 변조 풀 브릿지 인버터의 동작 특성을 확인하였다. 

그림 4.5는 제안된 전력 변환 장치에서 사용된 위상 동기화 루프의 동작 파

형을 나타낸다. 3.2절에서 나타낸 것과 같이 저주파 양방향 정류기와 정현 변

조 풀 브릿지 인버터는 전원 계통의 위상각에 따라 그 동작이 정해지는데, 위

상각을 찾기 위해 [59]에서 제안된 위상 동기화 루프를 이용한다. 그림 4.5에

는 저주파 양방향 정류기의 입력 전압과 위상 동기화 루프에서 추정하는 전원 

계통의 위상각을 나타내었다. 추정된 위상각이 (3-1)에서 정의한 저주파 양방

향 정류기의 입력 전압 식에 맞게 잘 추정되는 것을 확인할 수 있다. 

그림 4.6은 저주파 양방향 정류기의 동작에 따른 a상 저주파 양방향 정류기

의 입력 파형(v_ph_a)과 a상의 일차측 직류단 파형(v_dc_in_a), 그리고 그 때 a상 저 
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그림 4.5 위상 동기화 루프의 동작 

 

주파 양방향 정류기로 흘러 들어가는 전류(i_ph_a)를 나타낸다. 그림 4.6 (a)는 초

기 기동 시의 파형을 나타낸다. 저주파 양방향 정류기가 기동하기 전에는 입

력 전압에 의해 일차측 직류단이 입력 전압의 첨두값 180V로 일정하게 유지

되다가, 저주파 양방향 정류기가 동작을 시작하면 일차측 직류단 전압은 입력 

전압의 절대값 형태를 띠기 시작한다. 그림 4.6 (a)의 아래쪽 파형은 위쪽 파형 

중 파란 점선 부분을 시간축으로 확대한 파형이다. 초기 기동 시에 일차측 직

류단 전압과 양방향 저주파 정류기의 입력 전압의 차이에 의한 과도 전류가 

흐르는 것을 막기 위해, 각 상의 저주파 양방향 정류기는 각각의 직류단 전압

이 입력 전압과 같아지는 시점에서 기동을 시작한다. 그림 4.6 (a)를 보면, 저

주파 양방향 정류기가 직류단 전압이 최대값일 때 기동을 시작하고, 이 시점

에서 직류단 전압과 입력 전압간의 차이가 거의 없어 저주파 양방향 정류기로 

흘러 들어가는 전류가 거의 없음을 볼 수 있다. 기동을 시작한 이후에도 저주

파 양방향 정류기의 입력 전압과 일차측 직류단 전압의 동기가 잘 맞아 저주 

파 양방향 정류기로 흘러 들어가는 전류가 거의 없음을 확인할 수 있다. 그림 

4.6 (b)는 정상 상태 에서 3상의 일차측 직류단 전압을 나타낸다. 저주파 양방 
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향 정류기의 동작에따라 3상의 일차측 직류단 전압이 120° 씩의 위상차를 가

지고 정현파의 절대값 형태를 띠는 것을 볼 수 있다. 

 

 

(a) 

 

 

(b) 

그림 4.6 저주파 양방향 정류기의 동작 

(a) 초기 기동, (b)정상 상태 
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그림 4.7 입력 필터에 의해 흐르는 전류 

 

그림 4.7은 입력 필터에 의해 흐르는 전류를 나타낸다. 그림 4.6 (a)에 나타

낸 것처럼 무부하 시 저주파 양방향 정류기로 흘러 들어가는 전류는 거의 없

지만, 입력 필터의 캐패시터를 통해 흐르는 전류가 전원 계통의 입력단(iin_a)에 

흐르게 된다. 캐패시터에 의해 흐르는 전류이기 때문에 입력 전압에 90° 앞선 

형태로 흐른다. 

그림 4.8은 한 상의 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 동작을 나타낸다. 그림 

4.8 (a)에는 정현 변조 지수가 0.8, 역률각이 0일 때(m=0.8, g=0°) a 상의 일차측 

직류단 전압과 a 상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 출력 전압을 나타내었다. 

직류단 전압(vdc_in_a)이 정현파의 절대값 형태를 띠고, 같은 상의 정현 변조 풀 

브릿지 인버터의 출력 전압(vac_a)은 스위칭 주파수로 양과 음이 반복되는 형태 

를 보인다. 이 때 출력 전압의 통류율은 (3-28)에 나타낸 정현 변조 함수에 의

해 정해지는데, 역률각이 영일 때의 정현 변조 지수는 일차측 직류단 전압과 

동기가 맞는 정현파의 절대값 형태를 가진다. 따라서 직류단 전압이 클수록  
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(a) 

 

 

(b) 

그림 4.8 한 상의 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 동작 파형 

(a) m=0.8, g=0, (b) m=0.8, g=20° 
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출력 듀티도 커지는 형태를 띤다. 그림 4.8 (b)는 정현 변조 지수가 0.8, 역률각

이 20°일 때(m=0.8, g=20°) a상의 일차측 직류단 전압과 a 상 정현 변조 풀 브

릿지 인버터의 출력 전압을 나타내었다. 정현 변조 함수의 값이 직류단 전압

의 크기와 완전히 동기가 맞지 않기 때문에 직류단 전압이 더 높은 구간에서

의 출력 통류율이 직류단 전압이 더 낮은 구간에서의 그것보다 더 작은 경우

도 있다. 

그림 4.9는 3상 정현 변조 풀 브릿지 인버터 출력 전압과 그 합을 나타낸다. 

그림 3.30에서 나타낸 것과 같이 각 상의 직류단 전압과 정현 변조 지수에 따

라 크기와 출력 통류율이 다른 3 상의 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 출력 전

압이 합쳐져 계단파 형태를 띤다. 그림 4.9 (a)는 정현 변조 지수가 0.8, 역률각

이 0일 때의 (m=0.8, g=0°) 파형을 나타낸다. 각 상의 직류단의 크기와 출력 전

압의 통류율이 비례 관계에 있는 것을 확인할 수 있다. 그림 4.9 (b)는 정현 변

조 지수가 0.8, 역률각이 20°일 때의 (m=0.8, g=20°) 파형을 나타낸다. 이 때는 

각 상의 정현 변조 함수의 값이 일차측 직류단 전압의 크기와 동기가 맞지 않

고 역률각만큼의 위상차를 가지고 있어 출력 듀티가 직류단 전압 크기에 완전

히 비례하지 않는다. 그림 4.9 (b)의 a상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 출력 

전압은 c상의 그것보다 크기는 작지만 출력 통류율은 더 크다. 또 위상각에 

따라 정현 변조 함수의 값이 음이 되는 경우도 있다. 그림 4.9 (b)의 b상 출력 

전압은 해당 정현 변조 함수의 값이 음이어서 다른 상과 다른 부호의 출력 전 

압을 갖게 되고, 3상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 합성 전압은 그림 3.70에 

표현된 형태와 같게 된다. 
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(a) 

 

 

(b) 

그림 4.9 3상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 합성 전압 

(a) m=0.8, g=0, (b) m=0.8, g=20° 
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4.3 전력 전달 시의 운전 특성 

본 절에서는 제안된 전력 변환 장치의 입력, 출력 전압과 전류 파형을 통해 

운전 특성을 살펴본다. 

그림 4.10은 정현 변조 지수가 1, 역률각이 0으로 선정되고 6.75 kW 전력 공

급 및 회생 운전 시의 a상 저주파 양방향 정류기의 입력 전압과 전원 계통에 

입력되는 a상 전류를 나타낸다. 그림에서 상전류에 계통 주파수의 6 고조파 

 

 

(a) 

 

 

(b) 

그림 4.10 입력측 전압과 전류 (m=1, g=0) 

(a) 6.75 kW 전력 공급 운전, (b) 6.75 kW 회생 운전 
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(a) 

 

 

(b) 

그림 4.11 입력측 전압과 전류 (m=0.8, g=0) 

 (a) 6.75 kW 전력 공급 운전, (b) 6.75 kW 회생 운전 

 

가 많이 포함된 것을 볼 수 있다. 이것은 다음과 같이 설명될 수 있다. 3.3절에

서 설명했듯이 정현 변조 지수가 1일 때는 전원 계통의 위상각에 따라 운전 

조건 3 혹은 운전 조건 4 상황에서 운전을 하게 되고, 이에 따라 한 상의 정

현 변조 풀 브릿지에 전달되는 전력에 계통 주파수의 2 고조파가 유기된다. 

 이렇게 발생된 고조파는 다른 상의 정현 변조 풀 브릿지에 전달되는 전력

에도 영향을 준다. 전원 계통의 관점에서 봤을 때, 각 상의 저주파 양방향 정

류기의 전력이 평형을 이루고 있지 않으면, 각 상의 저주파 양방향 정류기의 
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입력에 분배되어 인가되는 전압에 불평형이 생긴다. 이 전압 불평형은 고스란

히 일차측 직류단 전압으로 전해지고, 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 출력 전

압 합성에도 영향을 준다. 결과적으로 각각의 상에서 위상차를 가진 채 2고조

파의 전력 맥동을 포함하고 있으면 결국 전원 계통의 입력 전류에는 계통 주

파수의 6고조파 전류 맥동을 유발시킨다. 

그림 4.11은 정현 변조 지수가 0.8, 역률각이 0으로 선정되고 6.75 kW 전력 

공급 및 회생 운전 시의 a상 저주파 양방향 정류기의 입력 전압과 전원 계통

에 입력되는 a상 전류의 파형을 나타낸다. 그림 4.10의 경우와 비교하여 상전

류에 6 고조파 맥동이 현저히 줄어든 것을 볼 수 있다. 정현 변조 지수를 1보

다 작게 하여 운전 조건 1 혹은 운전 조건 2 상황에서 동작함으로써 정현 변 

조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전달되는 전력에 맥동이 

줄어들고, 그로 인해 전원 계통에 흐르는 전류가 보다 정현파에 가까운 형태

를 띠게 된다.  

그림 4.11과 그림 4.10의 경우 전원 계통의 입력 상전류와 입력 전압 간의 

위상에 차이가 있다. 이것은 입력 필터에 흐르는 전류 때문이다. 그림 4.7에서

나타낸 것과 같이 전원 계통의 입력 전류에는 저주파 양방향 정류기 외에도 

입력 필터의 캐패시터로 흘러 들어가는 전류의 성분도 포함되어 있다. 따라서 

전원 계통의 역률을 1로 만들기 위해서는 저주파 양방향 정류기로 입력되는 

전류의 역률을 조절해야 한다. 

그림 4.12는 정현 변조 지수가 0.8인 경우에 6.75 kW 전력 공급 및 회생 운

전을 하면서 입력 상 전압과 입력 상전류의 위상을 일치시키도록 역률각을 조

절했을 때의 파형이다. 전력 공급 운전 시와 회생 운전시 각각 12°, -20°의 역 
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(a) 

 

 

(b) 

그림 4.12 입력측 전압과 전류 (m=0.8) 

(a) 6.75 kW 전력 공급 운전 (g=12°), (b) 6.75 kW 회생 운전 (g=-20°) 

 

률각이 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 정현 변조 지수에 반영되어 동작하였 

다. 

전원 계통으로 유입되는 전류의 품질을 확인하기 위해 입력 상전류의 주파

수 분석을 수행하고, 그 값을 IEEE 519의 규제치와 비교하였다. IEEE 519는 전

원 계통에 연결되는 분산 전원 장치의 고조파 규제 기준으로 널리 사용되며, 

그 중 가장 엄격한 기준인 Isc(단락 전류)/IL(최대 부하 전류)<20 인 경우의 규

제치를 표 4.4에 나타냈다 [90]. 입력 상전류의 주파수 성분별 크기를 그림 4. 
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표 4.4 IEEE 519 중 Isc/IL<20 인 경우의 고조파 규제치 

고조파 차수 전류 제한치(기본파 대비 비율, %) 

h < 11 4.0 

11£ h < 17 2.0 

17£ h < 23 1.5 

23£ h < 35 0.6 

35£ h 0.3 

TDD 5.0 

 

13 (a)에 나타냈으며, 그림 4.13(b)와 (c)에 각각 저차 고조파 대역과 스위칭 주

파수 대역의 고조파 성분을 확대하여 IEEE 519의 규제치와 함께 나타내었다. 

모든 고조파 성분이 규제치 이하 임을 확인할 수 있다. 

그림 4.14는 출력측 a상 전류와 출력측에 연결된 전압원의 a 상의 상전압을 

나타낸다. 출력측 풀 브릿지 인버터가 PWM 승압 정류기처럼 동작하여 입력 

전류를 일정하게 제어한다. 따라서 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 정현 변조 

지수나 역률각 등과 관계 없이 출력측 전류는 거의 일정한 정현파로 제어된다.  

본 실험에서는 출력측 역률을 1로 유지하도록 제어하였다. 

그림 4.15는 제안된 전력 변환 회로의 동특성을 살펴보기 위해 6.75 kW의 

전력 공급 운전에서 6.75 kW의 회생 운전으로 전환될 때의 파형을 나타낸다. 

입력 및 출력 전류 모두 부드럽게 방향이 전환되는 것을 확인할 수 있다. 
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(a) 

 

  

(b)                                  (c) 

그림 4.13 입력 상전류의 주파수 성분별 크기 및 IEEE 519 규제치와의 비교 

(a) 전체 주파수 성분별 크기 (b) 저차 고조파 대역 확대 (c) 스위칭 주파
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(a) 

 

 

(b) 

그림 4.14 출력측 전압과 전류 

(a) 6.75 kW 전력 공급 운전, (b) 6.75kW 회생 운전 
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그림 4.15 전력 전달 방향을 바꾸는 시점에서의 입력, 출력측 전압과 전류  

 

4.4 영전압 스위칭 특성 분석 

본 절에서는 제안된 전력 변환 장치의 고주파 전력 전달부분의 영전압 스위

칭 특성을 살펴 본다. 운전 조건에 따른 각 부분의 영전압 스위칭 여부를 실

험을 통해 알아 본다. 

그림 4.16은 정현 변조 지수가 0.8, 역률각이 0으로 정해지고, 2.7 kW 전력 

공급 운전할 때의 a상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 출력 전압과 전류, 그리

고 a상 고주파 양방향 정류기의 출력 전압과 전류를 나타낸다. 같은 운전 조

건에서 전원 계통의 위상각이 변함에 따라 달라지는 정현 변조 풀 브릿지 인

버터의 출력 전압의 크기와 듀티가 변하게 되고, 3.5절에서 설명한 것과 같이 

이 때 영전압 스위칭 조건도 변하게 된다. 그림 4.16 (a), (b), (c)는 전원 계통의  
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(a) 

 

 

(b) 
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(c) 

그림 4.16 2.7 kW 전력 공급 운전 시 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양

방향 정류기의 출력 전압과 전류 (m=0.8, g=0) 

 (a), (b), (c): 전원 계통각이 0에서 
2

p
로 증가될 때의 순차적인 파형 

 

위상각이 0에서 
2

p
로 증가하는 동안의 파형을 순차적으로 나타낸 것이다. 그

림에서 d1, d2, f 는 각각 정현 변조 풀 브릿지와 고주파 양방향 정류기의 스위

칭이 일어나는 시점으로, 그림 3.53에서 표시한 개념과 동일하며, 이에 따른 

영전압 스위칭 조건은 (3-153)과 같이 적용할 수 있다. 정현 변조 풀 브릿지 

인버터의 영전압 스위칭 특성은 전원 계통의 위상각에 따라 변하는 것을 볼 

수 있다. 그림 4.16 (a)의 경우에는 d1 에서 전류가 양의 방향으로 흐르고 있어 

풀 브릿지 인버터의 오른쪽 레그에서 영전압 스위칭이 일어나지 못하고, 그림 
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4.16 (b)에서는 모든 레그에서 영전압 스위칭이 일어난다. 그리고 그림 4.16 (c)

에서는 다시 d1에서의 전류의 부호가 양이 되어 풀 브릿지 인버터의 오른쪽 

레그에서 영전압 스위칭 조건을 만족시키지 못한다. 이는 그림 3.73에 나타낸 

영전압 스위칭 조건과 부합한다. 일정한 위상차에서 계통 위상각이 영에 가까

운 경우 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 두 레그 중 하나의 레그만 영전압 스

위칭이 되며, 계통 위상각이 커지면서 두 개의 레그 모두 영전압 스위칭 조건

을 만족시키다가 다시 계통 위상각이 일정 크기 이상 커져 
2

p
에 가까워 지면 

하나의 레그만 영전압 스위칭하게 된다. 한편 고주파 양방향 정류기의 스위치 

는 3.5.2절에서 분석한 것과 같이 모든 경우에 항상 영전압 스위칭 조건을 만

족시키는 것을 확인할 수 있다. 

그림 4.17은 정현 변조 지수가 1, 역률각이 0으로 정해진 상황에서 2.7 kW 

전력 공급 운전할 때의 a 상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 출력 전압과 전류, 

그리고 a 상 고주파 양방향 정류기의 출력 전압과 전류를 나타낸다. 그림 4.16

과 마찬가지로 그림 4.16 (a), (b), (c)는 전원 계통의 위상각이 0에서 
2

p
로 증가

하는 동안의 파형을 순차적으로 나타낸 것이다. 그림 4.17의 (a)와 (b)의 경우 

는 그림 4.16 (a), (b)와 동일한 양상을 보이지만 전원 계통의 위상각이 
2

p
 부근

의 경우 그림 4.16 (c)와는 달리 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 모든 레그가 

영전압 스위칭 조건을 만족시키는 것을 볼 수 있다. 이는 그림 3.73에 나타낸 

것처럼 정현 변조 지수가 커지면 전원 계통의 위상각 
2

p
 부근에서 영전압 스

위칭을 하는 영역이 넓어지기 때문에 발생하는 현상으로 볼 수 있다. 
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(a) 

 

 

(b) 
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(c) 

그림 4.17 2.7 kW 전력 공급 운전 시 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양

방향 정류기의 출력 전압과 전류 (m=1, g=0) 

(a), (b), (c): 전원 계통각이 0에서 
2

p
로 증가될 때의 순차적인 파형 

 

그림 4.17 (a), (b), (c) 파형에서는 고주파 양방향 정류기의 스위치는 모두 스

위칭이 시작되는 시점(f)에서 전류의 크기가 영보다 커서 (3-147)로 나타내어

지는 영전압 스위칭 조건을 만족시키지만, 그 크기가 크지 않아 영에 가깝다. 

3.5.1절에서 설명한 바와 같이, 정현 변조 지수가 1일 때 운전 조건 1에서 스

위칭 반주기 동안 변압기에 인가되는 전압의 적분값이 영이 되어서 발생하는 

현상으로 볼 수 있다. 스위칭 시점에서 고주파 양방향 정류기에 흐르는 전류

의 크기가 영에 가깝고 전류가 영이 되는 시점과 고주파 양방향 정류기의 데

드타임(deadtime) 구간이 겹치면서 출력 전압이 전류의 방향에 따라 왜곡된다. 
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데드타임이 끝나고 능동 스위치에 의해 고주파 양방향 정류기의 출력 전압이 

정의되면 이러한 왜곡이 사라진다. 

그림 4.18은 정현 변조 지수가 0.8, 역률각이 0으로 정해진 상황에서 2.7 kW 

회생 운전할 때의 a 상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 출력 전압과 전류, 그

리고 a 상 고주파 양방향 정류기의 출력 전압과 전류를 나타낸다. 그림 4.16과 

마찬가지로 그림 4.18 (a), (b), (c)는 전원 계통의 위상각이 0에서 
2

p
로 증가하

는 동안의 파형을 순차적으로 나타내었다. 그림 4.18 (a), (c)에서는 정현 변조 

풀 브릿지의 두 레그 중 한 레그에서만 영전압 스위칭이 일어나고, 4.18 (b)에

서는 모든 레그에서 영전압 스위칭이 일어나는 등 같은 조건에서 전력 공급 

운전을 하던 경우인 그림 4.16의 영전압 스위칭 특성과 동일한 양상을 보인다. 

3.5.1절에서 설명했듯이 전력 공급 운전과 회생 운전 시의 영전압 스위칭 특성

이 대칭적인 형태를 띠기 때문에 나타나는 현상이라고 볼 수 있다. 고주파 양

방향 정류기는 마찬가지로 항상 영전압 스위칭 조건을 만족한다. 

그림 4.19는 정현 변조 지수가 1, 역률각이 0으로 정해진 상황에서 2.7 kW 

회생 운전할 때의 a 상 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 출력 전압과 전류, 그

리고 a 상 고주파 양방향 정류기의 출력 전압과 전류를 나타낸다. 그림 4.17과 

마찬가지로 그림 4.19 (a), (b), (c)는 전원 계통의 위상각이 0에서 
2

p
로 증가하

는 동안의 파형을 순차적으로 나타내었다. 그림 4.19 (a)에서는 정현 변조 풀 

브릿지 인버터의 두 레그 중 한 레그에서만 영전압 스위칭이 일어나고, 4.19 

(b), (c)에 서는 모든 레그에서 영전압 스위칭이 일어나는 등 같은 조건에서 전

력 공급 운전을 하던 경우인 그림 4.17의 영전압 스위칭 특성과 동일한 양상 
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(a) 

 

 

(b) 
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(c) 

그림 4.18 2.7 kW 회생 운전 시 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 

정류기의 출력 전압과 전류 (m=0.8, g=0) 

(a), (b), (c): 전원 계통각이 0에서 
2

p
로 증가될 때의 순차적인 파형 

 

을 보인다. 정현 변조 지수가 0.8인 경우의 실험 결과와 마찬가지로 전력 공급 

운전과 회생 운전 시의 영전압 스위칭 특성이 대칭적인 형태를 띠기 때문에 

나타나는 현상이라고 볼 수 있다. 고주파 양방향 정류기도 그림 4.17의 경우와 

마찬가지로 스위칭 시점에서 전류의 값이 영에 가까워 데드타임에서 출력 전

압 이 왜곡되다가 데드타임이 끝나면서 전압이 정의되고 왜곡이 사라진다. 
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(a) 

 

 

(b) 
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(c) 

그림 4.19 2.7 kW 회생 운전 시 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 

정류기의 출력 전압과 전류 (m=1, g=0) 

(a), (b), (c): 전원 계통각이 0에서 
2

p
로 증가될 때의 순차적인 파형 
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제 5 장 반도체 변압기 회로와의 비교 

 

본 장에서는 제안된 전력 변환 회로와 그림 2.5에 나타낸 반도체 변압기 회

로를 효율 및 필요한 전력 소자와 수동 소자의 크기 관점에서 비교하였다.  

 

5.1 제안된 전력 회로의 손실 분석 

본 절에서는 그림 3.1에 나타난 제안된 전력 회로의 손실을 각 부분별로 나

누어 계산하였다. 수동 소자에서 발생하는 손실 계산에는 실험을 위해 제작된 

회로의 제정수를 측정하여 적용하였으며, 스위칭 소자에서 발생하는 손실을 

계산하기 위해 사용된 인버터 모듈(Mitsubishi 사의 PM75CLA060)의 데이터시

트(datasheet)를 참조하였다. 

 

5.1.1 풀 브릿지 인버터의 손실 

풀 브릿지 인버터의 스위칭 소자는 능동 소자와 역병렬 다이오드로 구성되

어 있으며 그 손실은 전도 손실과 스위칭 손실로 나뉘어진다. 전도 손실은 전

류가 흐를 때 스위칭 소자의 도통 전압에 의해 발생되는 손실을 의미하며, 스

위칭 손실은 스위칭 소자가 켜지거나 꺼질 때 발생하는 손실이다. 전류가 능

동 소자와 다이오드에 흐르는 경우 각각의 전도 손실을 다음과 같이 나타낼 

수 있다. 
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_ ,cond D D Dp v i= ×              (5-1) 

_ ,cond T T Tp v i= ×           (5-2) 

 

여기서 vD, vT는 각각 다이오드와 능동 소자 양단에 걸리는 전압을 가리키며, iD, 

iT는 각각 다이오드와 능동 소자에 흐르는 전류를 나타낸다. 다이오드와 능동 

소자의 전도 손실을 나타내는 pcond_D, pcond_T는 도통 전압과 도통 시 흐르는 전

류의 곱으로 계산된다. 능동 소자와 다이오드의 도통 전압은 각각의 반도체 

특성에 따라 달라지며, 일반적으로 소자에 흐르는 전류가 클수록 증가하는 경

향을 보인다. 본 논문에서는 실험에 사용되는 인버터 모듈의 데이터시트를 참

조하여 도통 시 흐르는 전류에 따른 능동 소자와 다이오드의 도통 전압을 구

하여 전도 손실 계산에 이용하였다 [88].  

스위칭 손실은 스위치를 꺼거나 켤 때 순시적으로 능동 소자에 흐르는 전류

와 능동 소자 양단의 전압에 의해 발생된다. 풀 브릿지 인버터 레그의 스위칭 

손실은 스위칭 시점의 전류 방향에 따라 달라진다. 전류가 레그로 흘러 들어

오는 경우의 스위칭 손실은 그림 3.7을 통해 살펴볼 수 있다. 아래쪽 스위치가 

꺼질 때, 능동 소자 양단에 인가되는 전압이 점차 상승하면서 직류단 전압에

까지 이르게 된다. 전압의 순시적인 오버슛은 스위칭 소자의 부유 인덕턴스로 

인해 발생한다. 그리고 스위치에 흐르는 전류가 점차 감소하여 영에 이르게 

된다. 이 때 순시적인 스위칭 소자 양단의 전압과 스위칭 소자에 흐르는 전류

의 곱이 소자가 꺼질 때 발생하는 손실이 된다. 

인버터 레그의 위, 아래의 스위칭 소자는 상보적으로(complementarily) 동작

하기 때문에 아래쪽 스위치가 꺼질 때 위쪽 능동 소자(T+)가 켜진다. 스위칭 
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소자의 출력 캐패시턴스(Cs)가 충분히 작아 흘러 들어오는 전류를 통해 방전

이 된다고 가정하면, 위쪽 능동 소자가 켜지는 시점에서 그 역병렬 다이오드

가 도통되어 위쪽 능동 소자의 양단에 걸리는 전압은 영이 된다. 따라서 이 

때 발생하는 스위칭 손실은 없다. 

그러나 아래쪽 스위치가 켜질 때는 스위칭 손실이 발생한다. 그림 3.7에서 

나타내듯이 전류가 레그로 흘러 들어오는 경우, 아래쪽 스위치가 켜지는 시점

에서 아래쪽 능동 소자에 흐르는 전류가 점차 증가되며, 능동 소자의 양단에 

인가되는 전압도 점차 증가한다. 스위치를 끌 때와 마찬가지로 스위칭 시 순

시적으로 능동 소자의 양단에 인가되는 전압과 능동 소자에 흐르는 전류의 곱

으로 스위칭 손실을 나타낼 수 있다. 

그림 3.7의 경우와 반대로 스위칭 시점에서 전류가 레그에서 흘러나가는 경

우에는 위쪽 능동 스위치에서 스위칭 손실이 발생한다. 따라서 스위칭 시점에

서의 전류의 방향에 따라 어떤 스위치에서 스위칭 손실이 발생하는지가 정해

진다. 

능동 소자가 꺼지고 켜질 때 발생하는 스위칭 에너지 손실은 다음과 같이 

나타낼 수 있다. 

 

_ ,
on

SW on T T

t

E v i dt= ò           (5-3) 

_ ,
off

SW off T T

t

E v i dt= ò           (5-4) 

 

식 (5-3)과 (5-4)에 나타낸 것처럼 스위칭 시 능동 소자에 흐르는 전류와 능
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동 소자에 인가되는 전압에 따라 스위칭 손실이 달라진다. 본 논문에서는 실

험에 사용되는 인버터 모듈의 데이터시트를 참조하여 스위칭 시 흐르는 전류 

및 능동 소자에 인가되는 전압에 따른 스위칭 손실을 계산하였다 [88]. 

 

5.1.2 저주파 양방향 정류기의 손실 

저주파 양뱡향 정류기의 스위칭 동작은 그림 3.17에 나타낸 것과 같이 전원 

계통의 전압에 동기되어 이루어진다. 전원 계통 전압이 영일 때만 스위칭하기 

때문에 스위칭 손실은 거의 없으며, 전도 손실은 (5-1), (5-2)와 같이 스위칭 소

자에 흐르는 전류와 도통 전압의 곱으로 나타낼 수 있다. 

능동 소자와 다이오드가 전류를 도통하는 구간은 전류의 방향에 의해 정해

진다. 예를 들어 전력 공급 운전을 하는 경우, 저주파 양방향 정류기의 입력 

전류와 입력 전압의 역률이 위상차가 없다면, 전류는 모두 다이오드로만 흐르

고, 회생 운전을 하는 경우에는 반대로 능동 소자로만 흐르게 된다. 저주파 양

뱡향 정류기의 입력 전압과 입력 전류는 (3-1), (3-4)로 나타내어지고, 전원 계

통의 역률각을 고려하면 계통 주파수의 반주기 동안의 한 상의 저주파 양뱡향 

정류기의 능동 소자와 다이오드의 평균 전도 손실은 다음과 같이 나타낼 수 

있다. 

 

1_

2
,cond T T phP v i d

p

g
q

p g
=

- ò          (5-5) 

1_ 0

2
,cond D D phP v i d

g

q
g

= ò

     

         (5-6) 
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이 때 능동 소자와 다이오드의 도통 전압(vT, vD)은 저주파 양방향 정류기에 

흐르는 전류에 따라 스위칭 소자의 데이터시트의 값을 통해 구할 수 있다. 3상 

평형 시스템을 가정하면, 전체 저주파 양방향 정류기의 손실은 (5-5), (5-6)에 

나타낸 능동 소자와 다이오드의 전도 손실의 합을 3배한 값으로 볼 수 있다. 

 

5.1.3 고주파 전력 전달 부분의 손실 

고주파 전력 전달 부분은 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양뱡향 정

류기, 그리고 그 사이를 연결해 주는 고주파 다권선 변압기로 이루어져 있다. 

본 절에서는 고주파 전력 전달 부분에서 발생하는 손실을 계산한다. 

정현 변조 풀 브릿지와 고주파 양방향 정류기의 스위칭 손실은 5.1.1절에서

설명한 바와 같이 각각의 풀 브릿지 모듈의 레그의 스위칭이 일어나는 시점의 

전류의 크기와 방향에 의해 정해진다. 그림 3.68의 듀얼 액티브 브릿지 컨버터

의 구조와 각각의 출력 전압을 통해 스위칭 손실 계산 방법을 설명한다. 먼저 

일차측 풀 브릿지 인버터의 스위칭 손실에 대해 알아본다. 그림 3.68에서 일차

측의 풀 브릿지 인버터는 1 이하의 통류율을 가진 출력 전압을 내보내고, 2차

측은 구형파 전압을 출력한다. 각각의 스위칭 시점에서 켜거나 끄는 스위치의 

종류와 그 때의 전류 방향에 따라 5.1.1절에서 설명한 대로 스위칭 손실을 계

산할 수 있다. 예를 들어, d1에서는 오른쪽 레그의 위쪽 능동 소자가 꺼지고 아

래쪽 능동 소자가 켜진다. 이 때 ip<0 인 경우에는 아래쪽 능동 소자에서 영전

압 스위칭이 이루어져 스위칭 손실이 없으며, 위쪽 능동 소자가 꺼지면서 스

위칭 손실이 발생한다. 반대로 d1에서 ip³0 인 경우에는 위쪽 능동 소자에 전

류가 흐르고 있지 않으므로 꺼질 때의 스위칭 손실이 없으며, 아래쪽 소자가  
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표 5.1 각 스위칭 시점에서의 각 레그의 스위칭 손실 

스위칭 시점 스위칭 손실  

d1: 일차측 오른쪽 레그 
ip(d1) < 0: ESW_off 

ip(d1) ³ 0: ESW_on 

d2: 일차측 왼쪽 레그 
ip(d1) > 0: ESW_off 

ip(d1) £ 0: ESW_on 

f: 이차측 양 레그 
ip(f)< 0: ESW_off 

ip(f)³ 0: ESW_on 

 

켜질 때 스위칭 손실과 함께 위쪽 스위치의 역병렬 다이오드에서 발생하는 역 

방향 회복 전류(reverse recovery current)에 의한 손실이 발생한다. 

표 5.1은 그림 3.68의 듀얼 액티브 브릿지 구조에서 각각의 스위칭 시점에서

의 전류 방향에 따라 해당 레그의 스위칭 에너지 손실을 나타낸다. 출력 전압

과 변압기에 흐르는 전류는 스위칭 반주기에 대해 대칭적이기 때문에, 반주기 

동안의 손실을 계산하여 2를 곱하면 한 주기 동안의 스위치 에너지 손실을 구

할 수 있고, 여기에 스위칭 주파수를 곱하면 스위칭 손실을 구할 수 있다. 

이 개념은 제안된 전력 변환 회로의 고주파 전력 전달 부분의 스위칭 손실 

계산에도 적용할 수 있다. 3.5.1절에서 설명한 것처럼 정현 변조 풀 브릿지 인

버터와 고주파 양방향 정류기의 각 레그가 스위칭 하는 시점의 전류를 해석적

으로 구한 뒤, 표 5.1의 개념을 적용하면 각각의 레그에서 발생하는 스위칭 에

너지 손실을 구할 수 있다. 이 때 (5-3), (5-4)로 표현되는 스위칭 에너지 손실

은 계산된 각 스위칭 시점에서의 전류값을 제작된 실험 세트에 사용된 인버터 

모듈의 데이터 시트의 스위칭 에너지 손실 표에 적용하여 구하였다. 

고주파 전력 전달 부분의 전도 손실은 (5-1), (5-2)에 나타낸 것과 같이 스위칭 
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소자에 흐르는 전류와 그 때의 도통 전압의 곱으로 계산할 수 있다. 전도 손

실도 그림 3.68에 나타낸 듀얼 액티브 브릿지 컨버터의 구조와 각각의 출력 

전압을 통해 설명될 수 있다. 그림 3.68의 일차측과 이차측의 풀 브릿지 인버

터의 출력 전압에 따라 변압기의 전류가 각 풀 브릿지 인버터 중 어떤 스위칭 

소자를 통해 흐르는지 정해진다. 표 5.2에 그림 3.68의 일차측과 이차측의 풀 

브릿지 인버터의 출력 전압과 전류의 방향에 따라 도통되는 스위칭 소자의 종

류를 정리해 나타냈다. 이 관계를 이용하여 각 구간에서 전류 부호에 따라 도

통되는 소자를 알 수 있고, 그 때의 전류와 해당 소자의 도통 전압을 곱하여 

전도 손실을 계산할 수 있다. 

이 개념은 제안된 전력 변환 회로의 고주파 전력 전달 부분의 전도 손실 계 

 

표 5.2 전류 방향과 출력 전압에 따른 도통되는 스위칭 소자 수 

구간 도통되는 스위칭 소자 

일차측 풀 브릿지 인버터 

0 ~d1 능동 소자 1개, 다이오드 1개 

d1 ~ d2 
ip > 0: 능동 소자 2개 

ip £ 0: 다이오드 2개 

d2 ~ p 능동소자 1개, 다이오드 1개 

이차측 풀 브릿지 인버터 

0 ~ f 
ip > 0: 능동 소자 2개 

ip £ 0: 다이오드 2개 

f ~ p 
ip > 0: 다이오드 2개 

ip £ 0: 능동 소자 2개 
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산에도 적용될 수 있다. 3.5.1절에서 설명한 것처럼 정현 변조 풀 브릿지 인버

터와 고주파 양방향 정류기의 출력 전압에 따른 각 모드에서의 전류를 해석적

으로 구할 수 있다. 각 모드에서의 전류가 양의 값을 가지는 구간과 음의 값

을 가지는 구간을 분리하여 각각의 구간에서의 전도 손실을 계산한다. 각각의 

출력 전압과 변압기에 흐르는 전류는 스위칭 반주기에 대해 대칭적이기 때문

에 스위칭 반주기 동안만의 전도 손실을 계산한다. 

그림 3.69에서 나타낸 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기

의 출력 전압 파형을 기준으로 각 구간에서의 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 

전도 손실은 다음과 같이 나타낼 수 있다. 

 

(1) (0£q<d1) 구간 

( )2 _ _1 3 3 ,cond period T D acp v v i= +         

( )2 _ _1_ _3 3 ,cond period avg T D ac rmsP v v I» +         (5-7) 

 

여기서 Iac_rms는 정현 변조 풀 브릿지 인버터에 흐르는 전류의 실효값(root mean 

square value)을 나타낸다. 이 구간에서는 모든 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 

출력 전압이 영벡터이므로 각각의 풀 브릿지 인버터 모듈에서 전류는 다이오

드 하나와 능동 소자 하나를 거쳐 흐르기 때문에 정현 변조 풀 브릿지에 흐르

는 전류에 총 3개의 능동 소자와 3개의 다이오드의 도통 전압을 곱하여 전도 

손실을 구할 수 있다. 계산을 간단히 하기 위해 이 구간의 평균 손실을 정현 

변조 풀 브릿지 인버터의 출력 전류의 실효치를 통해 계산하였다. 능동 소자

와 다이오드의 도통 전압은 사용된 소자의 데이터시트에 Iac_rms값을 적용시켜 
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구한다. 

 

(2) (d1£q<d2) 구간 

( ) ( )2_ _2

2 1 2 1

4 2 2 4 ,
pos neg

pos neg

cond period T D ac T D acp v v i d v v i d
q q

q q
q q

d d d d
D D

D D
= + + +

- -ò ò      

( )
( )

_ _ _ _

2 _ _ 2 _

2 1 _ _ _ _

4 21
,

2 4

T pos D pos ac pos rms pos

cond period avg

T neg D neg ac neg rms neg

V V I
P

V V I

q

d d q

æ ö+ D
ç ÷»
ç ÷- + + Dè ø

     (5-8) 

 

여기서 Dqpos, Dqneg는 이 구간에서 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 출력 전류가 

양인 구간의 음인 구간의 폭을 나타내고, Iac_pos_rms와 Iac_neg_rms는 각각 정현 변조 

풀 브릿지의 출력 전류가 양, 음인 구간의 전류의 실효값을 의미하며, VT_pos, 

VD_pos, VT_neg, VD_neg 는 각각 출력 전류가 양, 음인 구간의 전류의 실효값을 소자

의 데이터시트에 적용시켜 구한 능동 소자와 다이오드의 도통 전압을 나타낸

다. 이 구간에서는 두 상의 정현 변조 풀 브릿지 인버터는 영벡터를 출력하고, 

한 상은 유효 벡터를 출력한다. 풀 브릿지 인버터가 유효 벡터의 전압을 출력

하는 경우 전류의 방향에 따라 도통하는 소자의 종류가 달라진다. 전류의 부

호가 양인 경우에는 능동 소자를 통해 흐르고, 음인 경우에는 다이오드를 통

해 흐른다. 이 점을 고려하여 (5-8)과 같이 전류의 부호가 양인 구간과 음인 

구간을 구분하여 도통 전압을 곱한다. 계산을 간단히 하기 위해 전류의 부호

가 양인 구간의 전류의 실효값과 음인 구간의 전류의 실효값을 따로 구해서 

이 구간의 평균 전도 손실을 계산하였다. 능동 소자와 다이오드의 도통 전압

은 각각 Iac_pos_rms와 Iac_neg_rms의 값을 스위칭 소자의 데이터시트에 적용시켜 구
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하였다. 

 

(3) (d2£q<d3) 구간 

( ) ( )2_ _3

3 2 3 2

5 5 ,
pos neg

pos neg

cond period T D ac T D acp v v i d v v i d
q q

q q
q q

d d d d
D D

D D
= + + +

- -ò ò      

( )
( )

_ _ _ _

2 _ _ 3 _

3 2 _ _ _ _

51
.

5

T pos D pos ac pos rms pos

cond period avg

T neg D neg ac neg rms neg

V V I
P

V V I

q

d d q

æ ö+ D
ç ÷»
ç ÷- + + Dè ø

     (5-9) 

 

이 구간에서는 한 상의 정현 변조 풀 브릿지 인버터는 영벡터를 출력하고, 

두 상은 유효 벡터를 출력한다. 유효 벡터를 출력하는 구간에서는 전류의 방

향에 따라 도통되는 소자의 종류가 달라지므로, 그 점을 고려하면 (5-9)와 같

이 전류의 부호를 구분하여 전도 손실을 구할 수 있다. 

 

(4) (d3£q<d4) 구간 

2_ _4

4 3 4 3

6 6 ,
pos neg

pos neg

cond period T ac D acp v i d v i d
q q

q q
q q

d d d d
D D

D D
= +

- -ò ò      

( )2 _ _ 4 _ _ _ _ _ _ _

4 3

1
6 6 .cond period avg T pos ac pos rms pos D neg ac neg rms negP V I V Iq q

d d
» D + D

-
   (5-10) 

 

이 구간에서는 세 상의 정현 변조 풀 브릿지 인버터가 모두 유효 벡터를 출

력한다. 전류의 부호에 총 6개의 능동 소자 혹은 6개의 다이오드가 도통되며, 

전류의 부호에 따라 구간을 나누어 전도 손실을 계산한다. 
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(5) (d4£q<d5) 구간 

( ) ( )2_ _5

4 5 4 5

5 5 ,
pos neg

pos neg

cond period T D ac T D acp v v i d v v i d
q q

q q
q q

d d d d
D D

D D
= + + +

- -ò ò      

( )
( )

_ _ _ _

2 _ _ 5 _

4 5 _ _ _ _

51
.

5

T pos D pos ac pos rms pos

cond period avg

T neg D neg ac neg rms neg

V V I
P

V V I

q

d d q

æ ö+ D
ç ÷»
ç ÷- + + Dè ø

          (5-11) 

 

이 구간에서는 (d2£q<d3) 구간과 같이 두 상의 정현 변조 풀 브릿지 인버터

가 모두 유효 벡터를 출력하고 한 상의 정현 변조 풀 브릿지 인버터는 영벡터

를 출력한다. (d2£q<d3) 구간과 동일하게 전류의 부호에 따라 구간을 나누어 전

도 손실을 구한다. 

 

(6) (d5£q<d6) 구간 

( ) ( )2_ _6

5 6 5 6

4 2 2 4 ,
pos neg

pos neg

cond period T D ac T D acp v v i d v v i d
q q

q q
q q

d d d d
D D

D D
= + + +

- -ò ò      
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cond period avg

T neg D neg ac neg rms neg

V V I
P

V V I

q

d d q

æ ö+ D
ç ÷»
ç ÷- + + Dè ø

    (5-12) 

 

이 구간에서는 (d1£q<d2) 구간과 같이 한 상의 정현 변조 풀 브릿지 인버터

가 모두 유효 벡터를 출력하고 두 상의 정현 변조 풀 브릿지 인버터는 영벡터

를 출력한다. (d1£q<d2) 구간과 동일하게 전류의 부호에 따라 구간을 나누어 전

도 손실을 구한다. 

 

(7) (d6£q<p) 구간 
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( )2 _ _ 7 3 3 ,cond period T D acp v v i= +         

( )2 _ _ 7 _ _3 3 ,cond period avg T D ac rmsP v v I» +        (5-13) 

 

이 구간에서는 (0£q<d1) 구간과 같이 세 상의 정현 변조 풀 브릿지 인버터

가 모두 영벡터를 출력한다. (0£q<d1) 구간과 동일하게 이 구간에서의 전류의 

실효치를 구하여 전도 손실을 계산한다. 

전체 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 전도 손실은 위에서 구한 각 구간의 전

도 손실을 모두 더하여 구할 수 있으며, 다음과 같이 나타내어진다. 

 

7

2 _ 2 _ _ _
1

1
,cond avg k cond period k avg

k

P Pq
p =

= Då        (5-14) 

 

여기서 Dqk는 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 출력 전압에 따른 각 구간의 폭

을 나타낸다. 

고주파 양방향 정류기의 전도 손실도 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 경우와 

같은 방식으로 구할 수 있다. 아래에 각 구간에서의 전도 손실을 나타냈다. 

 

(1) (0£q<f) 구간 

3_ _1 2 2 ,
pos neg

pos neg

cond period T rec D recp v i d v i d
q q

q q
q q

f f
D D

D D
= +ò ò      

( )3_ _1_ _ _ _ _ _ _

1
2 2 ,cond period avg T pos rec pos rms pos D pos rec neg rms negP V I V Iq q

f
» D + D    (5-15) 
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여기서 Irec_pos_rms와 Irec_neg_rms는 이 구간 내에서 고주파 양방향 정류기의 출력 

전류가 양, 음일 때의 실효값을 의미한다. 이 구간에서는 전류가 양인 경우 항

상 능동 소자만을 통해 도통되며, 음인 경우에는 다이오드만을 통해 도통된다. 

정현 변조 풀 브릿지 인버터의 경우와 마찬가지로 전류의 방향에 따라 구간을 

나누어 실효치를 구한 뒤 평균 전도 손실을 계산한다. 

 

(2) (f£q<p) 구간 

3_ _ 2 2 2 ,
pos neg

pos neg

cond period D rec T recp v i d v i d
q q

q q
q q

p f p f
D D

D D
= +

- -ò ò      

( )3 _ _ 2 _ _ _ _ _ _ _

1
2 2 .cond period avg D pos rec pos rms pos T pos rec neg rms negP V I V Iq q

p f
» D + D

-
   (5-16) 

 

이 구간에서는 전류가 양인 경우 항상 다이오드만을 통해 도통되며, 음인 

경우에는 능동 소자만을 통해 도통되고, 그에 따라 전도 손실을 계산한다. 

전체 고주파 양방향 정류기의 전도 손실은 위에서 구한 각 구간의 전도 손

실을 더하여 구할 수 있으며, 다음과 같이 나타내어진다. 

 

( )( )3_ 3_ _1_ 3_ _ 2_

1
cond avg cond period avg cond period avgP P Pf p f

p
= + -          (5-17) 

 

3상 평형 부하를 연결한 경우 고주파 양방향 정류기에 평균적으로 같은 전

류가 흐른다고 가정하면, 3상의 고주파 양방향 정류기의 전체 손실은 (5-17)을 

세배하여 계산할 수 있다. 

고주파 다권선 변압기의 손실은 동손(copper loss)과 철손(core loss)로 구분할 
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수 있다. 동손은 변압기에 흐르는 전류와 저항 성분을 이용하여 구할 수 있으

며, 다음 식으로 표현된다. 

 

2 2
_ _ _ _ sec _3 ,cond trans trans pri ac rms trans rec rmsP R I R I= +

 

        (5-18) 

 

여기서 Iac_rms, Irec_rms는 정현 변조 풀 브릿지와 고주파 양방향 정류기에 흐르

는 전류의 실효치를 가리키며 Rtrans_pri, Rtrans_sec 는 고주파 양방향 변압기의 일차

측, 이차측의 저항 성분을 의미한다. 

변압기의 철손은 철심의 데이터시트에서 주어지는 손실 밀도(loss density)를 

이용하여 구할 수 있다 [87]. 참고 문헌 [89]에서는 본 논문에서 제작된 변압

기에 사용된 철심 재질인 FT-3M의 철손을 다양한 크기의 자속 밀도와 다양한 

주파수에 따라 실험적으로 구하여 데이터시트에서 주어진 손실 밀도와 그 결

과가 유사함을 보였으며, 실험 결과를 토대로 (5-19)와 같은 손실 밀도 식을 

유도하였다. 본 논문에서는 이 식을 이용하여 철손을 계산한다. 

 

1.585 1.88
_ 3.935 ,core trans mP f B=

     

        (5-19) 

 

여기서 f는 스위칭 주파수, Bm은 최대 자속 밀도를 가리킨다. 제안된 전력 

변환 장치에는 고주파 다권선 변압기 3개가 사용되므로 식 (5-19)에 세 배를 

곱하면 전체 변압기 철손을 구할 수 있다. 
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5.1.3 출력 풀 브릿지 인버터의 손실 

출력 풀 브릿지 인버터의 손실 또한 5.1.1절에서 설명한 개념을 이용하여 구

할 수 있다. 그림 5.1에 출력 풀 브릿지 인버터의 구조와 출력 전압 합성 파형

을 나타냈다. 스위칭 손실은 표 5.1에서 나타낸 것과 같이 각 스위칭 시점에서

의 전류 방향에 따라 계산할 수 있다. 그런데 출력 풀 브릿지 인버터의 경우 

스위칭 주파수가 출력 전류의 주파수보다 매우 빠르다고 가정하면 스위칭 한 

주기 동안의 전류는 거의 일정하다고 가정할 수 있다. 따라서 매 스위칭 반주

기마다 켤 때의 능동 소자를 켤 때의 에너지 손실(ESW_on)과 끌 때의 에너지 

손실(ESW_off)이 발생한다. 제안된 전력 변환 장치는 3상의 출력 풀 브릿지 인버

터를 가지고 있으므로 출력 전류의 한 주기 동안 발생하는 스위칭 에너지 손

실의 평균값에 3배를 하면 전체 출력 풀 브릿지 인버터의 스위칭 손실을 구할 

수 있다. 

전도 손실은 출력 풀 브릿지 인버터에 흐르는 전류와, 전류가 도통되는 소 

 

표 5.3 전류 방향에 따른 출력 풀 브릿지 인버터 각 스위칭 소자의 도통 비율 

  왼쪽 레그 오른쪽 레그 
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_

1
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T
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T
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능동 소자 
_

1
on a

s

T

T
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다이오드 
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T

 
_

1
on b

s

T

T
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(a) 

 

 

(b) 

그림 5.1 출력 풀 브릿지 인버터 

(a) 출력 풀 브릿지 인버터의 구조 

(b) 출력 풀 브릿지 인버터의 출력 전압 파형 

 

outv
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-
_dc outV

+
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dc outV

_

2
dc outV

-
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자의 도통 전압을 곱하여 구할 수 있다. 스위칭 한 주기 내에서는 전류의 방

향이 일정하기 때문에 출력 전압의 형태에 따라 도통되는 소자의 종류가 결정

되며, 스위칭 주기 중 각 레그의 위쪽 스위치가 켜지는 시간의 비율을 이용하

여 그 관계를 나타낼 수 있다. 출력 풀 브릿지 인버터의 각 레그의 지령 전압

이 (5-20)과 같이 주어지고, 각 레그의 위쪽 스위치가 켜지는 시간을 Ton_a, Ton_b 

라고 하면 표 5.3과 같이 전류 방향에 따라 각 스위치 소자의 도통 비율이 정 

해진다. 출력 풀 브릿지 인버터의 역률을 고려하여 이를 정리하면 전도 손실

을 (5-21)과 같이 구할 수 있다. 

 

* * * *1 1
, ,

2 2
an out bn outv v v v= = -

    

           (5-20) 

* *
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æ öæ ö æ ö
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     (5-21) 

 

본 절에서 설명한 방법으로 계산된 손실과 그에 따른 효율을 그림 5.2에 나

타냈다. 제안된 전력 변환 회로의 손실 중 대부분이 스위칭 소자에서 발생하

며 제안된 전력 변환 회로는 입력에서 출력까지 총 8개의 전력 소자가 도통되

기 때문에 전도 손실의 비중이 크다. 특히 전도 손실의 또 실험에 사용된 전 

력용 반도체의 도통 전압이 높아서 더욱 효율이 낮게 계산되었다. 실험에 사

용된 시스템은 220 V의 전원 계통에 연결되고 직류단 전압은 입력측과 출력측 

모두 180 V가 되는데, 제작의 편의성을 위해 실험에 사용된 풀 브릿지 인버터  
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그림 5.2 제작된 전력 변환 회로의 손실과 효율 계산값 

 

 

그림 5.3 제작된 전력 변환 회로의 손실과 효율 측정값 
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모듈은 600 V의 정격 전압을 가지고 있어 직류단 전압에 비해 높은 정격을 가

지고 있다. 이 스위치 소자는 시스템의 정격에 비해 상대적으로 높은 도통 전

압을 가지고 있어 많은 전도 손실이 발생된다. 690 V의 전원 계통에 1200 V 정

격의 전력 소자를 사용하는 등 전력 소자의 설계를 최적화하면 손실을 크게 

줄일 수 있을 것으로 예상된다. 

그림 5.3은 제작된 전력 변환 회로의 손실과 효율을 측정한 결과를 나타낸 

다. 손실의 측정은 전력 측정 장치(PM6000, Voltech)을 통해 이루어졌다. 저주

파 양방향 정류기와 출력 풀 브릿지 인버터의 입력 및 출력 전압, 전류를 측

정하여 전체 손실을 측정하였고, 3 상의 고주파 다권선 변압기와 실험을 위해 

추가로 사용된 인덕터의 손실을 각각 측정하였다. 그림 5.3을 보면 스위칭 소

자의 손실은 계산된 결과와 약간의 차이를 가지지만 유사한 경향을 보인다. 

고주파 전력 변환 부분의 손실을 계산할 때 변압기에 흐르는 전류를 구하는 

과정에서 변압기의 저항 및 전력 소자의 도통 전압의 영향을 고려하지 않았는

데, 그 과정에서 약간의 오차가 발생하는 것으로 보인다. 

반면 변압기의 손실은 계산된 값과 상당한 차이를 보인다. 손실 계산 결과

에서는 전체 손실 중 변압기의 손실이 차지하는 비중이 크지 않으며 특히 부

하가 늘어나도 그 크기에 큰 차이가 없을 것으로 예상되었으나, 실제로는 부

하에 따라 손실이 상대적으로 크게 늘어나면서 시스템의 전체 효율이 계산된 

값보다 낮게 된다. 이것은 고주파 다권선 변압기의 자속이 DC 바이어스(bias) 

되어 손실이 증가하기 때문으로 보인다. 고주파 다권선 변압기의 각 권선에는 

정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양뱡향 정류기의 출력 전압이 인가된다. 

이상적으로는 고주파 다권선 변압기의 각 권선에 교류 성분의 전압만 인가되
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나, 스위칭 소자간의 턴-온(turn-on)/턴-오프(turn-off) 시간의 차이, 데드타임의 

영향, 게이트 드라이브(gate drive) 신호의 지연 등으로 인해 인가되는 전압의 

평균값이 영이 아니게 될 수 있고, 이 경우 DC 바이어스된 자속이 변압기에 

인가된다 [92]. 변압기에 DC 바이어스된 자속이 인가되면 변압기 자속의 운전

점을 이동시켜 원치 않는 포화를 일으켜 변압기의 철손을 증가시킨다. 이러한 

현상을 방지하기 위해 DAB 컨버터의 경우 자속 평형(flux balancing)을 위한 회

로 혹은 제어 방법을 사용하는 경우가 많다 [92]. 그러나 제안된 전력 변환 회

로에서는 이 문제에 대한 연구가 아직 이루어지지 않아 변압기에 자속의 DC 

바이어스가 발생할 수 있다. 실험 시 운전 조건에 따라 DC 바이어스 정도가 

변동되어 손실을 증가시키는 요소로 작용하는 것으로 보인다. 향후 제안된 전

력 변환 장치에 사용되는 고주파 다권선 변압기에 인가되는 자속의 평형을 유

지할 수 있도록 변압기의 설계 및 제어 방법을 연구할 필요가 있다. 

또한 실험 시 변압기의 이차측 각 상에 연결시켜 사용한 인덕터의 철손도 

효율 계산시에는 포함되지 않아 계산된 효율과 측정된 효율과의 차이를 증가

시킨다. 제안된 전력 변환 회로의 고주파 전력 변환 부분 설계시 필요한 최적

의 인덕터의 양을 선정하여 변압기의 누설 인덕턴스가 그 값을 가지도록 설계

하면 외부 인덕터의 사용이 필요 없어 이 부분에서 발생하는 손실을 줄일 수 

있을 것으로 예상된다. 

 

5.2 반도체 변압기 구조의 교류 전력 변환 회로의 효율 분석 

본 절에서는 그림 2.5에 나타난 반도체 변압기를 이용한 교류 전력 변환 회

로의 효율을 분석하여 제안된 전력 변환 회로의 효율과 비교한다. 제안된 전
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력 변환 회로와 동일하게 220 V의 전원 계통에 연결하여 180 V의 직류단 전압

을 사용한다고 가정하였다. 그리고 전력용 반도체도 제안된 전력 변환 회로와 

동일한 풀 브릿지 인버터 모듈(PM75CLA060)을 사용한다고 가정하여 스위칭 

소자의 손실을 구할 때 그 데이터시트를 참조하였다. 

이 회로는 교류 전원 혹은 부하에 연결되는 입력측, 출력측에 동일한 단상 

PWM 승압형 인버터 구조를 사용하고 있는데, 이 부분의 손실은 제안된 전력 

변환 회로의 출력 풀 브릿지 인버터와 동일하게 동작하므로 같은 방식으로 손

실을 계산할 수 있다. 

고주파 전력 전달 부분은 듀얼 액티브 브릿지 컨버터와 동일한 구조를 사용

한다. 그림 3.24에 나타낸 듀얼 액티브 브릿지 컨버터의 출력 전압 파형에 따

라 발생되는 각 모드별 전압과 전류의 관계식을 풀면, 각 모드에서의 전류식 

및 스위칭 시점에서의 전류를 다음과 같이 구할 수 있다. 
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일차측과 이차측의 직류단 전압을 동일하게 제어한다고 가정하면, 스위칭 

시점의 전류는 (5-24), (5-25)로 구할 수 있다. 
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스위칭 손실은 표 5.1의 내용을 그대로 적용할 수 있다. 식 (5-24), (5-25)를 

보면 스위칭 시점에서의 전류는 항상 영전압 스위칭이 가능하도록 하는 조건

을 만족시키기 때문에 스위치가 꺼질 때의 손실(ESW_off)만을 고려하여 스위칭 

손실을 계산할 수 있다. 또한 식 (5-24), (5-25)의 전류를 이용하면 그림 3.24에 

나타낸 전압 출력에 따른 각 구간에서의 전류를 구할 수 있으며, 이것을 이용

하여 5.1.3절에서 제안된 전력 변환 회로의 전도 손실을 구하는 것과 마찬가지

로 전도 손실을 계산할 수 있다. 

 

(1) (0£q<f) 구간 

_ _1 4 4 ,
pos neg

pos neg

cond period T p D pp v i d v i d
q q

q q
q q

f f
D D

D D
= +ò ò      

( )_ _1_ _ _ _ _ _ _

1
4 4 ,cond period avg T pos p pos rms pos D pos p neg rms negP V I V Iq q

f
» D + D     (5-26) 

 

여기서 Ip_pos_rms와 Ip_neg_rms는 이 구간 내에서 변압기에 흐르는 전류가 양, 음일 

때의 실효값을 의미한다. 이 구간에서는 전류가 양인 경우 일차측 및 이차측 

풀 브릿지 인버터의 능동 소자만이 도통되며, 음인 경우에는 다이오드만이 도

통된다. 제안된 전력 변환 장치의 고주파 전력 전달 부분의 전도 손실 계산 

시와 마찬가지로 전류의 방향에 따라 구간을 나누어 실효치를 구한 뒤 평균 

전도 손실을 계산한다. 

 

(1) (f£q<p) 구간 

( )_ _2 2 2 ,cond period D T pp v v i= +       
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( )_ _ 2 _ _2 2 ,cond period avg D T p rmsP v v I» +            (5-27) 

 

여기서 Ip_rms는 변압기에 흐르는 전류의 실효값을 의미한다. 이 구간에서는 전

류의 방향에 관계 없이 2개의 능동 소자와 2개의 다이오드가 도통된다. 전류

의 부호가 양인 경우에는 일차측 풀 브릿지 인버터에서는 2개의 능동 소자가 

도통되고, 이차측에서는 2개의 다이오드가 도통된다. 전류의 방향이 바뀌면 일

차측과 이차측 풀 브릿지 인버터의 도통되는 소자가 서로 뒤바뀐다. 따라서 

항상 2개의 능동 소자와 2개의 다이오드의 도통 전압을 전류에 곱하여 전도  

 

표 5.4 반도체 변압기 회로의 효율 분석을 위해 사용된 변압기의 제정수 

항목 값 [단위] 

용량 4 [kVA] 

정격 전압 180 [VRMS] 

정격 전류 22 [ARMS] 

턴 수 일차측: 30, 이차측: 30 

운전 주파수 10 [kHz] 

철심 재질 나노 크리스탈 (FT-3M, Hitachi) 

최대 자속 밀도 1.09 [T] 

전체 권선 저항 17.3 [mW] 

전체 누설 인덕턴스 30.42 [mH] 
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손실을 구할 수 있다. 

변압기의 저항 및 누설 인덕턴스 성분은 [18]에서 나타낸 설계값과 같은 퍼 

유닛(per unit, PU) 값을 가지는 것을 가정하여 표 5.4와 같이 선정하였다. 변압

기의 철손은 제안된 전력 변환 회로의 변압기 손실 계산할 때와 같이 (5-19)를 

이용하여 계산하였으며, 동손은 다음과 같이 계산한다. 

 

2
_ _cond trans trans p rmsP R I=

  

             (5-28) 

 

그림 5.4에 계산된 반도체 변압기 회로의 손실과 효율을 나타냈다. 전반적으로 

제안된 전력 변환 회로에 비해 손실이 작다. 이 차이는 주로 고주파 전력 변

환 부분에서 흐르는 전류의 크기 차이에 의해 발생되는 것으로 보인다. 일차

측과 이차측에 인가되는 전압의 크기가 동일한 듀얼 액티브 브릿지 컨버터의 

경우 변압기에 흐르는 전류가 제안된 전력 변환 회로의 그것에 비해 상대적으

로 작다. 제안된 전력 변환 회로는 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양

방향 정류기의 출력 전압 간의 위상 차이가 작아도 둘 사이에 순시적인 전압

차가 있어 변압기에 더 큰 전류가 흐르게 된다. 또 제안된 전력 변환 회로의 

경우 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 전압 사용률이 이 회로보다 낮기 때문 에 

동일한 전력을 출력할 때 스위칭 소자에 흐르는 전류가 더 커서 스위치에서 

발생하는 손실이 더 큰 것으로 보인다. 

반도체 변압기 회로 중 입, 출력측의 정현 변조 풀 브릿지 인버터는 제안된

전력 변환 장치의 출력 풀 브릿지 인버터와 동작이 동일하여 그 손실에 차이

가 없다. 다만 제안된 전력 변환 회로의 입력측 저주파 양방향 정류기에서는 
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그림 5.4 반도체 변압기 회로의 손실과 효율 계산값 

 

스위칭 손실이 거의 없는 데 반해 반도체 변압기 회로는 입력측 풀 브릿지 인

버터에서도 PWM 동작을 함으로써 스위칭 손실이 발생한다. 

본 절에서는 전력 변환 회로 자체의 손실만을 고려하였고 입력, 출력측에 

사용되는 필터의 손실은 고려하지 않았다. 그런데 반도체 변압기 회로는 입출

력측 모두 PWM 동작을 위한 대용량의 인덕터를 사용하기 때문에 그 부분에

서 발생하는 손실을 고려하면 제안된 전력 변환 회로와의 효율 차이가 더 줄

어들 것으로 예상된다. 본 절에서 손실 계산할 때 사용한 조건대로 직류단 전

압이 180 V, 스위칭 주파수가 10 kHz 일 때, 스위칭 주파수 대역의 전류 고조

파는 IEEE 519 규제를 만족시키기 위해 기본파 전류의 0.3% 이내의 크기로 제

한되어야 한다 [90]. 이 규제를 만족시키기 위한 인덕터 값을 참고 문헌 [91]

에서 제안된 방법을 이용하여 계산하면 약 0.37 PU의 인덕터가 필요하다. 인덕
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터의 저항 성분이 인덕터 크기의 5% 정도가 된다고 가정하면 여기서 추가적

으로 1.65%의 손실이 발생한다. 제안된 전력 변환 회로는 출력측만 PWM 동

작을 위해 인덕터가 사용되기 때문에 이로 인한 손실이 더 적을 것으로 예상

된다. 

 

5.3 전력 소자와 수동 소자의 사용량 비교 

본 절에서는 제안된 전력 변환 회로와 반도체 변압기 회로에 사용되는 전력 

소자와 수동 소자의 사용량을 비교한다. 220 V, 60 Hz 의 3상 전원에 연결하는 

각 회로를 12 kW 용량으로 설계할 때 필요한 전력 소자와 수동 소자를 비교

한 값을 표 5.5에 나타냈다. 

전력 소자는에 각 소자에 인가되는 전압과 전류의 첨두값(Vpeak, Ipeak), 사용되

는 소자의 수(q) 그리고 (5-29)로 정의되는 소자 이용률(U)을 이용하여 비교할 

수 있다. 

 

,o

peak peak
q

P
U

V I
=

å
         (5-29) 

 

여기서 Po는 출력 전력을 나타낸다. 제안된 전력 변환 회로와 반도체 변압기 

회로는 모두 풀 브릿지 인버터 모듈 12개로 구성되어 사용되는 전력 소자의 

수는 같다. 그러나 제안된 전력 변환 회로의 고주파 전력 변환 부분의 전압 

사용률이 낮아 해당 부분의 전력 소자의 전류 첨두값이 반도체 변압기 회로의 

그것보다 크고, 그로 인해 제안된 전력 변환 회로의 소자 이용률이 더 낮다. 
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표 5.5 반도체 변압기 회로의 효율 분석을 위해 사용된 변압기의 제정수 

 제안된 전력 변환 회로 반도체 변압기 회로 

전력 소자 

Vpeak, Ipeak 
24´180V, 44.44A 
12´180V, 36.8A 
12´180V, 73.6A 

24´180V, 44.44A 
24´180V, 24.21A 

q 48 48 

U 0.0279 0.0405 

인덕터 ( )2LIå  12.44 23.70 

캐패시터 ( )2CVå  53.46 97.2 

변압기 (kVA) 3´8 kVA 3´4 kVA 

 

수동 소자는 인덕터와 캐패시터의 경우는 각 소자에 저장되는 에너지량으로, 

변압기는 그 용량으로 비교하였다. 일차측 및 이차측 직류단에 대용량의 전해 

캐패시터가 필요하다. 본 절에서는 [18]에서 나타낸 설계값과 같은 PU 값을 

가지는 것을 가정하여 사용되는 직류단 전해 캐패시터의 크기를 3000 uF 로 

선정하였다. 인덕터는 입력측 및 출력측의 상전류 고조파를 억제하기 위한 필 

터로써 사용되며 5.2절에서 설명한 것과 같이, IEEE 519 규제를 만족시키기 위

해서 필요한 값인 0.37 PU, 4 mH의 인덕터를 사용한다고 보았다. 제안된 전력 

변환 회로의 경우에는 이차측 직류단 캐패시터와 출력측 인덕터는 반도체 변

압기 회로의 그것과 같은 값을 사용하나, 일차측 직류단 캐패시터 및 입력 필

터로는 표 4.1에 나타낸 값을 적용하였다. 결과적으로 제안된 전력 변환 회로

에 사용되는 인덕터 및 캐패시터의 에너지량은 반도체 변압기 회로의 그것의 

절반 정도가 된다. 반면 변압기의 경우 4.1절에서 설명한 것과 같이 제안된 전
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력 변환 회로의 변압기 이용률이 0.5가 되어 반도체 변압기 회로보다 2배 더 

큰 용량의 변압기가 필요하다.  
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제 6 장 결론 및 향후 과제 

 

본 장에서는 논문의 연구 결과를 요약하고, 향후 연구 과제를 제시한다. 

 

6.1 연구 결과 

본 논문에서는 새로운 계통 연계형 3상 교류-교류 전력 변환 회로를 제안하

고 그 운전 방법에 대해 분석하였다. 제안된 전력 변환 회로는 다음과 같은 

특징을 가진다. 

 

(1) 계통 연계형 교류-교류 전력 변환 회로 

제안된 전력 변환 회로는 3상 전원 계통에 연계 가능한 양방향 전력 변환 

회로이다. 전원 계통에 직접 연결되어 계통으로 입력되는 전류의 입력 전류의 

고조파를 저감시킬 수 있는 운전 특성을 가지고, 입력 전류의 역률을 제어할 

수 있어 전원 계통에서 요구하는 고조파 및 역률 규제를 만족시킬 수 있다. 

 

(2) 수동 소자 사용 억제 

제안된 전력 변환 회로는 수동 소자의 사용을 줄일 수 있는 구조를 가진다. 

전원 계통과 연결되는 저주파 양방향 정류기는 PWM 동작 없이 입력 전압의 

부호에 동기되어 전원 계통 주파수로 동작하며 입력 교류 전압과 입력측 직류

단을 그대로 연결시켜주도록 동작한다. 따라서 교류-직류 연결 부분에 PWM 

승압형 컨버터를 사용하는 구조에 비해 발생되는 전압 고조파의 크기가 작아 

입력측에 필요한 수동 필터의 크기를 줄일 수 있다. 또 입력측 직류단에는 대
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용량의 전해 캐패시터를 사용하지 않고, 직류단의 포유 인덕턴스로 인한 순시 

과도 전압을 억제하는 목적의 스너버 캐패시터만을 사용한다. 

입력측과 출력측의 전기적 절연을 위해서는 고주파에서 동작하는 변압기를 

사용하였다. 같은 전압, 전류 정격을 갖는 변압기의 경우 보통 그 크기는 동작 

주파수에 반비례하기 때문에 고주파 변압기를 사용하면 계통 주파수의 변압기

를 사용하는 것보다 시스템의 부피 및 무게를 줄일 수 있다. 

 

(3) 모듈화 구조 

제안된 전력 변환 회로의 한 단은 풀 브릿지 인버터 12개로 구성되어 있다. 

널리 사용되어 쉽게 구할 수 있는 전력용 반도체 모듈을 사용하고, 한 단에 

사용되는 전력 소자를 모두 통일시켜 대량 생산에 유리한 장점을 가진다. 또

한 동일한 구조의 단을 여러 개 쌓아 연결할 수 있는 구조를 갖는다. 입력측

의 저주파 양방향 정류기는 그 입력단에 연결된 필터 캐패시터에 의해 입력 

전압이 분배되어 인가되고, 출력측은 CHB 컨버터의 각 셀과 같이 직렬로 연

결되어 부하 전류를 제어할 수 있다. 따라서 낮은 전압 정격을 갖는 전력 소

자로 구성된 단들을 쌓아 직렬로 연결하여 높은 전압을 가지는 전원 계통이나 

부하 등에 직접 연결할 수 있다. 

 

제안된 전력 변환 회로에 대하여 본 논문은 다음과 같은 분석을 수행하였다. 

 

(1) 고주파 전력 전달 부분 모델링 및 제어기 설계 

제안된 전력 변환 회로의 고주파 전력 전달은 정현 변조 풀 브릿지 인버터

와 고주파 양방향 정류기 사이에서 고주파 다권선 변압기를 통해 이루어진다. 
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저주파 양방향 정류기의 동작 특성으로 인해 입력측 직류단에는 정현파의 절

대값 형태의 전압이 형성되고, 이렇게 맥동하는 직류단 전압을 이용하여 특정

한 형태의 전력 전달을 하기 위해 고주파 다권선 변압기의 이차 권선들을 직

렬로 연결하고 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 변조 함수를 적절히 조작하는 

방식을 사용한다. 

기본적으로 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 사이에서 

전달되는 전력은 각각의 출력 전압의 크기와 위상차에 의해 정해진다. 본 논

문에서는 전원 계통의 위상각과 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 

정류기의 출력 전압 간의 위상 천이각에 따라 달라지는 둘 사이의 전력 전달

식을 유도하였다. 이 때 변조 지수를 1보다 작게 유지하면 일정 수준의 위상 

천이각까지는 둘 사이에서 전달되는 전력에 원치 않는 맥동이 발생하지 않는

다. 

각각의 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 간의 전력 전

달 모델을 통해 전체 시스템의 전력 전달을 모델링하고, 분리 제어 방식을 이

용하여 각각의 고주파 정류기로 입력되는 전력을 서로 독립적인 시스템으로 

제어할 수 있도록 하는 방법을 제안하였다.  

 

(2) 소프트 스위칭 특성 분석 

고주파 전력 전달이 발생하는 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 

정류기는 운전 조건에 따라 영전압 스위칭이 가능하여 스위칭 손실을 줄일 수 

있다. 본 논문에서는 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 변조 함수와 전원 계통의 

위상각, 그리고 정현 변조 풀 브릿지 인버터와 고주파 양방향 정류기 사이의 
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위상 천이각에 따라 각 부분의 영전압 스위칭이 이루어지는 조건을 분석하였

다.  

정현 변조 지수가 높을수록, 위상 천이각의 크기가 작을수록 보다 많은 수

의 정현 변조 풀 브릿지 인버터의 레그가 영전압 스위칭을 하는 경향을 보인

다. 반면 고주파 양방향 정류기는 모든 동작 영역에서 항상 영전압 스위칭을 

한다. 

 

제안된 전력 변환 회로 및 그 분석은 실험을 통해 타당성을 검증하였다. 실

험을 위해 제안된 전력 변환 회로 한 단을 제작하고 다양한 실험을 통해 분석 

내용을 검증하였다. 제안된 전력 변환 회로의 운전 방법을 보여주고, 운전 조

건의 변동에 따른 고주파 전력 전달 부분의 모델링을 확인하였으며, 영전압 

스위칭 특성을 확인하였다. 또 제안된 전력 변환 회로와 반도체 변압기 회로

의 효율 및 사용되는 전력 소자와 수동 소자를 비교하였다. 

  

6.2 향후 과제 

본 논문에서 제안된 전력 변환 회로의 실용화를 위해 다음과 같은 연구가 

요망된다. 

 

(1) 다단 구성 시 운전에 대한 연구 

제안된 전력 변환 회로는 그 모듈화 특성으로 인해 여러 단을 직렬로 연

결함으로써 높은 전압의 전원 계통에 연결할 수 있는 특징을 가진다. 그러

나 이러한 멀티레벨 운전을 위해서는 보다 자세한 연구가 필요할 것으로 예
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상된다. 제안된 전력 변환 회로는 전원 계통에서 저주파 양방향 정류기의 

입력단에 인가되는 전압을 그대로 정류하여 입력측 직류단에서 사용한다. 

따라서 전원 계통에서 보았을 때 각 상의 전력에 불균형이 생기면 전원 전

류 각 상에 불균형이 발생하는 문제가 있다. 다단 구성 시에는 직렬 연결된 

각 단의 같은 상들의 입력 전압은 각 단의 전력에 반비례하게 나눠서 인가

되므로 각 단의 입력측에 인가된 전압이 서로 같으려면 각 단의 같은 상들

은 같은 크기의 전력을 전달하여야 한다. 따라서 같은 상의 각각의 단끼리

도 전력 균형을 맞추기 위한 연구가 필요할 것으로 예상된다. 

 

(2) 입력 필터 설계 

제안된 전력 변환 회로의 입력 필터는 고주파 전력 전달 부분에서 발생하는 

스위칭 주파수 대역의 전류 고조파가 전원 계통으로 전달되는 것을 억제하는 

역할을 한다. 수동 소자의 사용을 최대한 억제하면서 전원 계통에서 요구하는 

규제를 만족시킬 수 있는 입력 필터의 설계가 필요하다. 입력 필터를 설계하

기 위해서는 발생되는 전원 전류의 고조파의 특성을 분석할 필요가 있다. 특

히 제안된 전력 변환 회로는 운전 조건에 따라 발생되는 전류 고조파의 크기

가 달라지기 때문에 운전 조건에 따라 발생 가능한 전류 고조파를 계산하여 

입력 필터 설계 시에 반영시킬 필요가 있다. 

  

(3) 고주파 다권선 변압기 설계  

제안된 전력 변환 회로의 고주파 전력 전달 부분에서 고주파 다권선 변압기

는 매우 중요한 역할을 한다. 일차 권선과 이차 권선, 그리고 이차 권선 사이

의 상호 인덕턴스를 일정하게 유지시키고, 누설 인덕턴스를 조절할 수 있는 
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설계와 제작 기술이 필요하다. 특히 누설 인덕턴스는 전력 전달에 큰 영향을 

준다. 일차 권선과 각각의 이차 권선, 그리고 이차 권선간의 등가 인덕턴스의 

크기는 각 부분별로 전달되는 전력의 양, 그리고 전류의 크기에 직접적으로 

영향을 주기 때문에 시스템에 따라 적절한 누설 인덕턴스 값을 선정할 필요가 

있다. 계통 주파수의 변압기 대신 고주파 변압기를 사용함으로써 변압기 자체

의 부피와 무게는 줄었지만, 변압기의 손실이 계통 주파수 변압기와 비슷한 

경우, 변압기의 발열을 제어하는 것이 문제가 될 수 있다. 특히 대용량 시스템

에서 이 문제에 대처할 필요성이 크다. 변압기에서 발생하는 손실을 줄이면서 

방열 특성을 높일 수 있는 소재 선정 및 구조 설계가 필요하다. 특히 본 논문

에서 제안된 회로를 수 MW급의 대용량 전력 변환에 이용할 경우 반드시 고

주파 변압기 설계 및 제작 기술의 확보가 필요하다. 

 

(4) 입출력 대칭 구조 

제안된 전력 변환 회로의 저주파 양방향 정류기는 PWM 동작 없이 전원 계통

의 전압을 입력측 직류단에 그대로 연결시켜줌으로써 입력 필터의 크기를 줄

일 수 있는 구조를 가진다. 반면 출력측 풀 브릿지 인버터는 CHB 컨버터와 

마찬가지로 PWM 동작을 통해 출력 전압을 합성하기 때문에 출력단에 큰 수

동 필터를 필요로 한다. 그런데 출력측에도 전원 계통을 연결하는 경우에는 

출력측 풀 브릿지 인버터를 또한 입력측 저주파 양방향 정류기와 동일한 방식

으로 동작시킬 수 있는 가능성이 있다. 출력측 직류단에도 대용량 캐패시터를 

사용하지 않고 풀 브릿지 인버터를 출력측에 연결된 전원 계통의 전압의 부호

에 따라 동작시키면 각 상의 출력측 직류단 전압은 출력측 전원 계통 전압의 
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절대값 형태가 된다. 이 경우 변동되는 출력측 직류단 전압을 고려하여 정현 

변조 풀 브릿지 인버터의 동작과 같이 고주파 양방향 정류기의 출력 전압을 

합성하여 고주파 전력 전달이 이루어지는 동시에 입력과 출력측 전원 계통 전

류가 정현파의 형태를 유지할 수 있도록 해야 한다. 이 같은 구성을 취할 경

우 출력측 직류단에 사용되는 전해 캐패시터 및 수동 필터의 사용을 줄일 수 

있어 수동 소자의 사용을 더욱 줄일 수 있을 것으로 기대된다. 
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ABSTRACT 

This paper proposes a grid-connected three-phase AC-AC power converter. The 

proposed power converter can be employed to interface a distributed power system or a 

motor drive system to the grid. The proposed power converter provides galvanic isolation 

between the input and output side of the converter, and makes it possible to bidirectional 

power flow between them. Theoretically, the input current flowing into the grid shapes 

sinusoidal form and its power factor is controllable. 

The proposed power converter requires less passive component comparing 

conventional power converters. Only small LC filters are used at the input-side, which is 

connected to the grid, and bulky electrolytic capacitor is not used at the DC-link of the 

input-side. The galvanic isolation and the voltage adaptation are provided by high 

frequency transformers, instead of line-frequency transformers. These features lead to 

reduce volume and weight of the power converter. 

The proposed power converter has a modular structure. Twelve full-bridge inverters 

form one stage, which is a basic module of the converter. The proposed power converter 

can be applied to the grid or load with high voltage level by stacking and connecting the 

stages in series. Twelve full-bridge inverters can be categorized into four types according 

to their connecting structure and operation. The low-frequency bidirectional rectifiers, 

which is connecting to the grid, switch synchronized with the line frequency and simply 

rectify the input voltage and generate almost no switching loss. The sine-modulated full-

bridge inverters and the high-frequency bidirectional rectifiers are connected through the 

high-frequency multiwinding transformers. The power transfer between them is achieved 

by the magnitude and phase-difference between their output voltages, like an operation of 

the dual-active-bridge converter. The output full-bridge inverters synthesize their output 
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voltage using isolated DC-link voltage, like one cell of the cascaded H-bridge converter. 

This paper explains the structure and the operating principle of each part comparing 

with similar conventional power converters. This paper also analyzes the high-frequency 

power transfer part and models it. Based on the analyzed model, output-side DC-link 

voltage controllers are proposed. This paper analyzes soft-switching characteristic 

according to operating conditions, too. 

The proposed power converter and analysis on it were verified with experiments. The 

prototype 12 kW proposed converter was built, which is used to interface two 

independent three-phase voltage sources. The operation of each part of the proposed 

converter was verified at various operating conditions and the input phase current was 

maintained almost sinusoidal. Also a comparison between the proposed converter and the 

solid state transformer circuit is performed in terms of their efficiency and necessary 

passive and power components. 
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