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초 록 

최근 전동기의 소형화와 출력 밀도 증가 추세에 따라 자기 포화도가 

높은 매입형 영구자석 동기전동기(Interior permanent-magnet synchronous 

motor, IPMSM)가 개발되고 있다. IPMSM은 기저 속도(Base speed) 이하 

영역 구동 시, 효율 및 최대 토크 측면에서 이점을 가지는 단위 전류 당 

최대 토크 운전(Maximum torque per Ampere, MTPA)으로 동작한다. 

그러므로, 자기 포화 상황에서도 높은 효율 및 출력 토크를 유지할 수 

있는 실시간 MTPA 추종 운전의 필요성이 증대되고 있다. 

본 논문에서는 IPMSM의 자속 모델 기반 MTPA 기술을 바탕으로 위치 

센서가 없는 IPMSM에 대해서 실시간 MTPA 추종 운전을 수행한다. 

제안하는 실시간 MTPA 추종 운전은 전압 정보를 통한 고정자 자속 

추정 가능 여부에 따라, 중고속 영역과 저속 영역 알고리즘으로 나누어 

구성된다. 

중고속 영역 MTPA 추종 운전에 앞서, 본 논문에서는 임의의 

좌표계에서 MTPA 운전점을 판별할 수 있는 MTPA 조건식을 제시한다. 

이를 토대로 회전자 위치에 상관 없이 MTPA 운전점을 판별할 수 있는 

추정 MTPA 좌표계를 제안하고 제안된 좌표계에서의 MTPA 조건을 

유도한다. 추정 MTPA 좌표계의 도입을 통해 MTPA 운전점 판단에 

필요한 동적 인덕턴스 정보를 4개에서 1개로 줄일 수 있다. 

간소화된 MTPA 조건식을 바탕으로 중고속 영역 MTPA 추종 

알고리즘을 제안한다. 제안하는 중고속 영역 알고리즘은 고정자 전압 

정보에 기반한 자속 추정기, 동적 인덕턴스 추정기, MTPA 운전점 

추종기로 구성된다. 본 논문에서는 고정자 자속을 추정하기 위해 주파수 

적응형 자속 추정기(Frequency adaptive flux observer, FAO)를 채택했으며, 

FAO의 이산 시간 구현 시 발생할 수 있는 오차를 분석하여, 이산화 

오류(Discretization error)에 강인한 FAO의 이산 시간 구현 방법을 

제안한다. 그리고 단일 맥동 전압 주입을 통해 MTPA 조건식 계산에 

필요한 동적 인덕턴스를 계산한다. 이 때, 정확한 동적 인덕턴스 추정을 

위한 주입 전압각 제어기를 제안한다. 제안하는 중고속 영역 알고리즘은 
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운전점에 따른 인덕턴스 및 자속 참조표를 필요로 하지 않으며, 위치 

센서가 부착되지 않은 IPMSM에서도 실시간으로 MTPA 운전점을 추종할 

수 있다. 

기울어진 맥동 전압 주입에 기반한 저속 영역 MTPA 추종 운전 

알고리즘을 제안한다. 제안하는 저속 영역 알고리즘은 자속 추정기 대신 

중고속 MTPA 추종 시 얻어진 인덕턴스 및 자속 정보를 바탕으로 주입 

전압각을 결정하여 저속 영역에서 MTPA 운전점을 추종한다. 또한, 

제안하는 저속 영역 MTPA 추종 운전의 수렴성을 보장하기 위해 

IPMSM이 가져야하는 충분 조건을 제시한다. 

제안하는 MTPA 추종 알고리즘은 자기 포화로 인한 제정수 변동 

상황에서도 정확하게 MTPA 운전점을 추종할 수 있다. 150 kW 급 전기 

자동차 견인용 IPMSM에서 최대 토크까지 제안하는 MTPA 추종 

알고리즘이 성공적으로 동작하는 것을 실험적으로 검증한다. 

 

주요어: 매입형 영구자석 동기 전동기, 센서리스 운전, 최소 동손 운전, 

토크 제어, 자속 관측기, 이산화 오류, 동적 인덕턴스 추정기, 고주파 

주입 

학 번: 2017-29324 
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p 극쌍수(p = P/2) Number of pole pairs 
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௥
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제 1장 서론 

 

 

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

NdFeB 자석과 같은 자석 소재의 발전에 힘입어 산업계에서 주요 

전동기로 자리잡았다. 영구자석 동기 전동기는 기존의 유도 전동기와 

비교하여 회전자(Rotor)에 별도의 여자 회로가 없기 때문에, 높은 

효율(Efficiency) 특성을 지니며, 희토류 영구자석을 이용할 경우, 높은 

자속 밀도로 인해, 높은 토크(Torque) 및 출력(Power) 밀도(Density)를 

가진다. 

PMSM은 자석의 부착 위치에 따라 표면 부착형 영구자석 동기 

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

전동기(Interior PMSM, 이하 IPMSM)로 분류할 수 있다. SPMSM과 달리, 

IPMSM은 회전자 내부에 자석을 위치 시켜 높은 회전속도에서도 자석을 

안정적으로 지탱할 수 있는 기계적 안정성을 지닌다. 또한, 자기적 

돌극성(Saliency)를 이용한 토크 및 효율 증대 덕분에 적용 영역이 

확장되고 있다. 

PMSM은 계통(Grid)에 직접 연결하여 기동 할 수 없기 때문에 

일반적으로 인버터(Inverter)와 직렬 연결하여 사용된다. 인버터를 

사용하여 PMSM을 구동 할 경우 PMSM의 고정자(Stator) 전류의 크기와 

위상을 실시간으로 제어할 수 있기 때문에 PMSM의 회전자 기준 dq 축 

전류 지령을 조정하여, 요구되는 속도, 토크 조건 하에서 역률, 효율, 

전압 크기와 같은 지표를 최적화 하여 제어할 수 있다. 

돌극성이 없는 이상적인 SPMSM에서는, 회전자 기준 d 축 전류가 

출력 토크에 기여하지 않기 때문에, 기저 속도 이하에서 d 축 전류를 

0으로 제어할 경우 효율적인 운전이 가능하다. 하지만 IPMSM에서는, 

영구자석과 돌극성에 의해 복합적으로 토크가 생성되므로, 효율적인 

운전을 위해서는 q 축 전류 뿐만 아니라 d 축 전류도 함께 적절히 

제어하여야 한다. 
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IPMSM의 최적 전류 운전점에 대해서 다양한 방법들이 논의되었다. 

가장 대표적으로 단위 전류당 최대 토크(Maximum torque per Ampere, 이하 

MTPA) 운전[1], 철손(Iron loss)을 고려한 단위 토크당 최소 손실(Loss 

minimization) 운전[2], 단위 역률 운전[3] 등이 제안되었다. 이중 단위 

역률 운전은 계통과 부하측의 역률이 연동되지 않는 전압형 

인버터에서는 그 효용이 크지 않기 때문에 현재는 선호되지 않는 운전 

방법이다. 효율 측면에서는 철손까지 고려한 단위 토크 당 최소 손실 

운전이 가장 최적의 운전 방법이지만, 운전점에 따른 철손을 정확히 

평가하기가 쉽지 않고, 기저 속도 이하에서는 철손의 영향이 일반적으로 

크지 않다 [4]. 그러므로, 기저 속도(Base speed) 이하에서 동손(Copper 

loss)을 최소화 할 수 있는 MTPA 운전이 선호되고 있는 운전 방법이다. 

에너지 효율 측면 뿐만 아니라 운전 영역 극대화 측면에서도 MTPA 

운전은 장점을 가진다. 일반적으로 MOSFET, IGBT 등과 같은 전력용 

반도체 소자의 발열량은 출력 전류의 크기와 강한 상관 관계를 가지므로, 

인버터의 방열 조건을 고려하여 출력 전류의 크기가 제한된다. 따라서, 

MTPA 운전을 수행할 때 인버터의 전류 제한 안에서 최대 토크를 출력 

할 수 있다. 

 

MTPA 운전이 제안된 이래로, MTPA 운전의 실질적 구현 방법에 관한 

많은 연구들이 진행 되었다 [5]. 먼저, 자기 포화 등을 고려하지않은 

이상적인 IPMSM에 대해서 수식적으로 MTPA 운전점을 표현하는 연구가 

초기에 진행되었다 [6]. 하지만, 실제 전동기에서 자기 포화, 철손 등으로 

인해 정격 제정수(Rated parameters)를 이용하여 계산한 MTPA 운전점은 

실제 MTPA 운전에서 크게 벗어날 수 있다는 문제점이 지적되었다 [7], 

[8]. 

그 이후로, 자기 포화를 고려한 실제 MTPA 운전점을 계산하기 위한 

다양한 방법이 제안되었다. 가장 직관적인 방법으로서 토크 센서 혹은 

전동기 출력을 활용하여, 전류 운전점에 따른 출력 토크를 직접 

측정하여 참조표화 하는 방법이 제시되었다 [9]. 이와 같은 방법은 
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구현이 쉬우며, 가장 명확하게 MTPA 운전점을 결정할 수 있다는 점에서 

현재도 많은 분야에서 활용되고 있는 방법이다. 하지만, 사전 시험을 

위해 토크 센서가 부착된 M-G 세트와 같은 별도의 시험 장치가 

필요하며, 시험 시간이 오래 걸린다는 문제점이 있다. 또한, 전동기 제작 

상의 공차, 경년 변화 및 동작 환경에 따른 제정수 변동에 대응할 수 

없다는 한계점도 가지고 있다. 

철손 및 자기 포화의 영향을 이론적으로 규명하려는 시도들도 있었다. 

참고문헌 [10]은 전동기의 철손을 등가 선형 저항의 형태로 고려하여 

토크 센서없이 보다 정확한 토크를 추정하는 방법을 제안하였다. 또한 

자기 포화와 관련해서도 전류에 따른 포화 양상을 선형으로 근사시켜 

최적 운전점을 계산하고자 하는 연구들이 시도되었다 [11]. 

하지만, IPMSM의 전자기적 비선형성을 선형 모델로 근사하여 

표현하고자 하는 시도는 필연적으로 실제 전동기 현상과 비교하여 

오차를 가진다. 그러므로, 정확한 MTPA 운전점을 기술하는 데에는 

한계가 있다. 자기 포화의 영향을 보다 정확하게 분석하기 위해, 

라그랑지 승수법(Lagrange multiplier method)을 이용하여 MTPA 운전점을 

기술하려는 연구들이 제안되었다. 먼저, 정적 인덕턴스 기반의 전동기 

모델에 라그랑지 승수법을 적용하여 MTPA 운전점을 계산하는 방법이 

제안되었다. 참고문헌 [12]에서는 계산 과정에서 유도되는 4차 방정식의 

해를 해석적으로 구하기 위해 Ferrari 방법(Method)을 이용하였다. 또한, 

[13]에서는 MTPA 뿐만 아니라 약자속 영역 및 MTPV 영역을 라그랑지 

승수법을 이용하여 기술하였다. 

참고문헌 [14], [15]에서는 자속 기반 전동기 모델에서 MTPA 조건식을 

유도하였다. 나아가, 전류 평면에서의 자속 참조표가 있을 때, MTPA 

운전점을 찾는 문제를, 가우스-뉴튼법(Gauss-Newton algorithm, 이하 GNA) 

을 이용하여 수치 해석 기법을 통해 실시간으로 계산하는 방법을 

제안하였다. 또한, GNA의 불안정성을 개선하기 위해 레벤버그-

마쿼트법(Levenberg-Marquardt algorithm, 이하 LMA)을 사용하여 GNA의 

불안정성을 개선한 방법도 제안되었다 [16]. 이러한 자속 모델 기반 
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MTPA 조건식은 운전점에서의 자속 및 인덕턴스 정보로부터 MTPA 

운전점을 계산할 수 있다는 특징으로 인해, 후술할 실시간 MTPA 추종 

알고리즘에서 폭넓게 활용된다. 

하지만, 자기 포화를 고려하더라도, 제작 공차 및 운전 중 온도 변화는 

사전 시험(Offline commisioning) 및 참조표를 통해 구한 MTPA 운전점의 

신뢰성을 떨어트리는 요인이다. 특히 영구자석의 잔류 자속 

밀도(Residual flux linkage)는 온도에 대한 함수인데, NdFeB 자석의 경우엔 

통상 -0.1%/°C 의 온도 계수를 갖는다 [17]. 따라서 0°C 에서 100°C 까지 

자석의 온도가 변할 경우, 영구자석에 의한 쇄교 자속(Flux-linkage of 

permanent-magnet)이 10 % 가량 변화할 수 있다. 이 경우, 토크 지령에 

대한 실제 토크의 정확도도 떨어질 뿐만 아니라, 영구자석에 의한 

토크와 돌극성에 의한 토크의 비율이 변화하므로, MTPA 곡선 자체가 

변화할 수 있다. 

 

이러한 이유로, MTPA 운전점을 실시간으로 추정하여 반영하기 위한 

연구가 최근 활발히 진행되고 있다. 초기에는 기존의 정격 제정수 

기반의 MTPA 계산식을 그대로 활용하며, 적응 제어 기법(Adaptive control) 

등을 이용하여, 운전점에 따라 전동기 제정수를 수정하는 연구들이 

있었다 [18]-[23]. 하지만, 이는 전동기 모델의 자유도 부족(Rank 

deficiency)으로 인해, 제한된 갯수의 제정수만 선택적으로 추정할 수 

있다는 한계가 있다 [18],[24]. 또한, 전류의 변화에 따른 제정수 및 출력 

토크의 변화율을 반영하지 못해, 실제 MTPA에서 벗어난 운전점을 

추종하는 문제점이 제기되었다. 

정확한 MTPA 운전점을 실시간으로 추종하기 위해 운전점 섭동 및 

관측(Perturb & observe, 이하 P&O)에 기반한 MTPA 추종 알고리즘들이 

제안되었다 [25]-[29]. P&O 방식의 MTPA 추종에서는 전류 운전점을 

조금씩 변화시키며 출력의 변화를 관찰하여, MTPA 운전점을 추종한다. 

이러한 방식은 정확하게 MTPA 운전점을 추종할 수 있다는 이점을 

가지지만, 느린 동특성으로 인해 부하가 일정하게 유지되는 조건에서만 
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동작 가능하다는 한계가 있다. 

P&O 방식의 느린 동특성을 개선하기 위해 고주파 형태로 전류 

운전점을 흔드는 방식의 MTPA 추종 운전이 다양하게 연구되었다 [30]-

[37]. 이는 평균 운전점을 변화시키는 대신 지속적으로 전류 운전점을 

특정 방향으로 진동시켜, 맥동하는 출력의 위상을 통해 MTPA 운전점을 

판별한다. 전류 운전점을 진동시키는 방법으로는 회전자 기준 

좌표계에서 고주파 전류 지령을 주입하거나 [30], [31], 전류각을 

흔들거나 [32]-[36], 무작위(Random) 전압 외란을 주입하는 방식이 

제안되었다 [37]. 또한, 직접 토크 운전(Direct torque control, 이하 

DTC)에서는 전류 대신 자속을 제어하므로, 고주파 자속 지령을 

주입하는 방법도 제안되었다 [38]. 이와 같은 방식은 전류 운전점을 

흔드는 방법에 따라 다르지만, P&O 방식에 비해 빠른 동특성을 가질 수 

있다는 장점이 있다. 하지만, 대부분 최종적으로는 전류 제어기를 통해 

고주파 전류를 제어하기 때문에, 주입 주파수가 전류 제어기의 대역폭에 

의해 제한된다는 한계가 있다 [37]. 주입 주파수가 낮을 경우, MTPA 추종 

제어의 대역폭이 제한되므로 동특성에 악영향을 미칠 뿐만 아니라, 주입 

전류의 오차로 인해 정확한 MTPA 추정이 되지않는다는 문제점이 

지적되었다 [30],[33]. 또한, 전류가 정확하게 주입된다 할지라도, 

전동기의 공간 고조파와의 간섭으로 인해 운전 주파수가 높아질 때 

안정도가 떨어지거나 잘못된 운전점으로 수렴할 수 있다는 문제점이 

있다. 

이러한 고주파 전류 주입 방식의 단점을 극복 하기 위해, 최근 고주파 

전압 주입 방식의 MTPA 추종 알고리즘들이 연구되고 있다 [39]-[45]. 

이는 앞서 설명한 라그랑지 승수법으로 유도된 MTPA 조건식에 

기반하는데, MTPA 조건식 계산에 필요한 증분 인덕턴스 정보를 참조표 

대신 고주파 전압 주입을 통해서 추정한다. 이러한 방식은 별도의 

제어기나 관측기 없이 직접 인버터의 전압 합성을 통해 고주파 전압 

신호 주입이 가능하므로, 신호 주입 주파수를 극대화할 수 있어 동특성 

향상에 유리하다. 
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이러한 고주파 전압 주입 방식은 전류 주입 방식에 비해 뛰어난 

동특성 및 안정도를 가지지만, 아직 해결해야할 문제점들이 남아있다. 

먼저, 회전자 기준 좌표계에서 유도된 MTPA 조건식의 계산을 위해서는 

dq축 인덕턴스 뿐만 아니라 교차 결합 인덕턴스(Cross-coupling inductance) 

값도 알아야 하므로, 단일 맥동 전압이 아닌 십자(十) 모양의 교차 신호 

주입과 같은 복잡한 신호 주입 과정을 필요로 한다 [40]. 또한, MTPA 

추종 과정에서 고정자 자속 정보를 필요로 하므로, 고정자 전압으로 

자속 추정이 어려운 저속 영역에서는 실시간 MTPA 추종 운전이 

어려워진다. 뿐만 아니라, 기반이 되는 MTPA 조건식이 회전자 기준 

좌표계에서 유도되므로, 회전자 위치 정보가 요구된다. 

 

한편, 실시간 MTPA 추종 운전은 회전자에 위치 센서가 부착되지 않은, 

즉 센서리스(Sensorless) IPMSM에서 특히 중요하다. 일반적으로, 센서리스 

IPMSM 제어에서는 회전자 위치 센서 대신 위치 센서리스 알고리즘으로 

회전자 위치를 추정한다. 이 과정에서 실제 회전자 위치와 추정된 위치 

사이의 오차가 발생할 수 있다. 이러한 회전자 위치 추정 오차는 MTPA 

운전을 위한 전류 지령 정보가 정확하더라도, 실제 운전점이 MTPA 

조건에서 벗어나게 하는 요인이다. 따라서, 센서리스 IPMSM에서는 

기존의 참조표를 통한 MTPA 운전점 계산의 효용성이 떨어질 수 있다. 

센서리스 상황 하에서 MTPA 추종 운전을 위해, 기존의 센서리스 

알고리즘과 실시간 MTPA 추종 알고리즘을 결합하는 연구들이 

시도되었다 [42],[44]-[47]. 하지만, 센서리스 알고리즘과 실시간 MTPA 

추종 알고리즘을 함께 구현할 경우, 제어 복잡도가 증가할 뿐만 아니라, 

전류 운전점을 결정하는데 두 알고리즘이 함께 관여하게 되어 안정도 및 

동특성 분석이 어려워진다는 문제점이 있다. 또한, 신호 주입을 통해 

회전자 위치를 추정하는 신호 주입 센서리스 상황 하에서는 MTPA 

추종을 위한 섭동 신호와 센서리스 제어를 위한 신호가 서로 간섭할 수 

있는 문제로 인해, 신호 주입을 필요로 하지 않는 적응 제어 기법에 

기반한 MTPA 추종 알고리즘과의 결합이 고려되었다 [47]. 이 경우, 



 

７ 

 

전술한 적응 제어 기법의 한계로 인해 MTPA 추종의 정확도가 

떨어진다는 문제점이 있다. 

센서리스 IPMSM에서 정확한 MTPA 운전점을 추종하면서도 충분한 

동특성을 가지는 연구는 많지 않다. 고주파 전압 주입 방식의 MTPA 

추종 운전을 센서리스 알고리즘과 결합하는 연구가 제안된 바 있다 

[44],[45]. 하지만, 이 역시 센서리스 알고리즘과 MTPA 추종 알고리즘을 

동시에 구현하기 때문에, 제어기 복잡도가 증가하며, 두 제어의 간섭으로 

인해 안정도 분석이 쉽지 않다는 문제점이 있었다. 또한, 고정자 전압을 

통한 자속 추정의 한계로 인해 저속 영역에서의 MTPA 추종이 어려웠다. 

 

본 논문에서는 앞서 설명한 고주파 전압 주입 방식의 알고리즘을 

개선하여 센서리스 IPMSM에 적용 가능한 MTPA 추종 알고리즘을 

제안하고자 한다. 먼저, 기존의 교차 신호 주입을 단일 맥동 전압 

주입으로 간소화 하여, MTPA 추종 시 주입 주파수를 극대화하는 방법에 

대해 제시하고자 한다. 이 과정에서, MTPA 조건식의 회전자 위치 정보의 

의존성을 제거하여, 위치 센서가 없는 IPMSM에서도 적용 가능한 

알고리즘을 제안한다. 본 논문에서 제안할 알고리즘은 중고속 영역 뿐만 

아니라 고정자 전압 정보로부터 자속 추정이 어려운 저속 및 영속도 

영역에서도 MTPA 추종 운전이 가능할 것으로 생각된다.  
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본 연구의 목적은 IPMSM에 대해서 회전자 위치 정보를 필요로 하지 

않는 MTPA 추종 알고리즘을 제안하는 것이다. 회전자 위치 정보를 

필요로 하지 않는다는 것은, 회전자 위치 센서가 부착되지 않은 

전동기에서 동작 가능할 뿐만 아니라, 회전자 위치 정보를 추정하는 

센서리스 알고리즘의 구현도 필요로 하지 않는다는 의미이다.  

센서리스 전동기에서의 MTPA 추종은 에너지 효율(Efficiency) 측면에서 

유리할 뿐만 아니라, 인버터(Inverter)의 전류 제한(Current limit) 안에서 

최대의 토크를 출력하는데 그 효용이 있다. 하지만, 전동기 입력 전류가 

커질 때, 자기 포화 및 교차 결합 현상으로 인해, 실제 MTPA 운전점은 

정격 제정수 기반으로 계산된 운전점과 크게 차이가 날 수 있다. 

그러므로, 본 연구에서 추종하고자 하는 MTPA 운전점은 자기 포화 및 

교차 결합 현상으로 인한 MTPA 운전점의 변화를 고려한다. 

또한, 기존의 MTPA 추종 운전에서 사용되던 교차 전압 신호 주입 

방법을 맥동 전압 신호로 간소화하는 방안에 대해 제안한다. 교차 전압 

신호 주입은 주입에 필요한 복잡한 시퀀스(Sequence)로 인해, 주입 

주파수와 동특성에 한계가 있다. 또한 주입 과정에서 발생하는 고주파 

전류가 고주파 토크 리플을 발생시킬 우려가 있다. 하지만, 제안하는 

맥동 전압 신호 주입 방법은 주입 시퀀스가 간소화 되어 샘플링 

주파수(Sampling frequency)의 절반까지 전압 신호 주입이 가능하다. 이를 

통해, 공간 고조파와 같은 외란(Disturbance)에 강인한 MTPA 추종이 

가능하다. 또한, 제안하는 맥동 전압 주입은 등토크 곡선의 접선 방향의 

맥동 전류를 발생시키므로, 기존의 교차 신호 주입에 비해서 고주파 

토크 리플을 저감할 수 있다. 

한편, 영속도부터 기저 속도까지 MTPA 추종 운전을 수행하기 위해 본 

연구에서는 운전 영역을 고정자 전압 정보를 통해 자속 추정이 가능한 

중고속 영역과 자속 추정이 어려운 저속 영역으로 나누어 MTPA 추종 

알고리즘을 제안한다. 중고속 영역과 저속 영역의 알고리즘의 구현과 

안정적 동작을 위해 본 논문은 다음 사항들을 제안한다. 
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중고속 영역에서의 정확한 MTPA 추종을 위해 이산화 

오류(Discretization error)에 강인한 자속 추정기 구현 방법을 제안한다. 

고정자 전압으로부터 자속을 추정하는 연구는 기존에도 많이 제안된 바 

있다. 본 연구에서는 새로운 자속 관측기를 제안하는 대신, 기존의 

주파수 적응형 자속 추정기(Frequency adaptive flux observer)를 이용한다. 

하지만, 주파수 적응형 자속 추정기를 디지털(Digital) 제어로 구현 시, 

기존의 구현 방법이 가지는 이산화 오류를 분석하고, 이를 회피할 수 

있는 자속 추정기 구현 방법에 대해 서술한다. 

제안한 저속 영역 알고리즘이 안정적으로 동작하기 위한 전동기의 

충분 조건을 제시한다. 제시하는 조건은 모든 운전점에서의 인덕턴스 및 

자속 정보를 필요로 하지 않으며, MTPA 곡선 및 등토크 곡선의 개형과 

곡률 정보를 통해 제안하는 저속 영역 알고리즘의 안정성을 판별한다. 
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본 논문은 다음과 같이 구성된다. 

 

제 1장에서는 본 논문의 연구 배경과 목적에 대해서 논의한다. 

제 2장은 기존의 MTPA 추종 연구들에 대해서 소개한다. 먼저, 회전자 

위치 센서를 이용한 MTPA 추종 알고리즘들에 대해 알아보고, 기존의 

센서리스 운전과 MTPA 추종 운전을 동시에 수행한 연구들에 대해 

소개한다. 

제 3장에서는 임의의 직교 좌표계에서의 MTPA 조건식을 유도한다. 

이를 통해 회전자 위치 정보 없이도 간단하게 MTPA 조건을 판별할 수 

있는 추정 MTPA 좌표계에 대해 제안한다. 

제 4장은 추정 MTPA 좌표계를 기반으로 중고속 MTPA 추종 운전 

알고리즘에 대해 제안한다. 제안하는 MTPA 추종 알고리즘은 자속 

추정기, 동적 인덕턴스 추정기, MTPA 운전점 추종 제어기로 이루어진다. 

제 5장은 중고속 MTPA 추종 운전이 어려운 저속 영역에 대해서 

MTPA 추종 운전 알고리즘을 제안한다. 또한, 제안하는 저속 영역 MTPA 

추종 알고리즘에 대한 수렴성을 분석한다. 

제 6장에서는 제안하는 MTPA 추종 운전을 구현할 때 고려해야할 

사항들에 대해서 논의한다. 제어기의 안정성, 제정수 오차의 영향 등을 

분석하여 제안하는 방법이 안정적으로 MTPA 추종 운전을 수행할 수 

있음을 보인다. 또한, 주입 신호 크기 및 주파수의 결정, 중고속 및 저속 

영역 알고리즘 사이의 절환, 속도 제어 등 실제 구현 시 고려해야할 

사항들에 대해 서술한다. 

제 7장에서는 본 논문에서 제안된 MTPA 추종 운전에 대해 

시뮬레이션 및 실험 검증 결과를 서술한다.  

제 8장에서는 본 논문의 연구 결과를 정리한다. 또한, 본 연구 주제의 

향후 연구 방향에 대해 소개하며 논문을 마무리한다. 

  



 

１１ 

 

제 2장 기존의 실시간 MTPA 추종 연구 

이 장에서는 1장에서 소개한 기존의 실시간 MTPA 추종 연구들에 

대해 분류하고, 각 분류의 기본 구동 원리에 대해 소개한다. 

 

 

 

자기 포화가 없는 이상적인 IPMSM의 경우 MTPA 운전점을 

해석적으로 표현할 수 있다. 영구자석의 쇄교 자속(f)과 고정자 저항(Rs), 

고정자 인덕턴스(Lds, Lqs)를 통해 IPMSM의 이상적인 전기적 모델을 

다음과 같이 구성할 수 있다. 

 r rs

d
R

dt
    r r r r r

dq dq s dq s dq fv L i JL Jλi i . (2.1) 

이 때, 𝐯𝐝𝐪
𝐫  , 𝐢𝐝𝐪

𝐫 은 각각 회전자 기준 좌표계에서의 고정자 전압과 전류 

벡터를 의미하며, r은 전기각으로 표현된 회전자 속도를 의미한다. 

그리고 J 행렬은 ቂ
0 −1
1 0

ቃ 로 정의 된다. Ls, 𝛌𝐟
𝐫 는 각각 다음과 같이 

정의된다. 

 
0

0
ds

qs

L

L

 
  
 

sL . (2.2) 

 
0

f 
  
 

r
fλ . (2.3) 

출력 토크는 다음과 같이 계산된다. 

  1.5 r r
e f s d qT p iL i  . (2.4) 

여기서 Ls=Lds−Lqs 이고 p는 극쌍수(Number of pole pair)이다. MTPA 

운전점은 전류 크기 is에 대해 다음과 같이 표현할 수 있다. 

 Maximize eT , subject to || || si
r
dqi . (2.5) 

전류각 에 대해 (2.4)를 미분하면, 다음과 같은 수식을 얻을 수 있다. 

  1.5 sin )( cos )(2e
s f s s

T
p ii L  




 


. (2.6) 
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그러므로 MTPA 운전점에서의 전류각 MTPA는 다음과 같이 계산 

가능하다. 

 

2 2 2

1
8

sin
4

f f s s

MTPA
s s

L i

iL

 
 

  
 









. (2.7) 

그러므로 전류 크기 is에 대해서 MTPA 운전점에서의 d 축 전류 

𝑖ௗ,ெ்௉஺
௥ 은 다음과 같이 계산할 수 있다. 

 
2 2 2

,

8

4

f f s sr
d MTPA

s

L
i

L

i  




 
. (2.8) 

이러한 정격 제정수 기반의 MTPA 운전점 추정은 제정수의 변화가 

적은 전동기에서는 적은 계산량으로도 효율적인 MTPA 추종 운전이 

가능하다는 장점이 있다. 하지만, MTPA 추종 성능이 f, Lds, Lqs 제정수의 

정확도에 크게 의존한다. 또한, 자기포화로 인한 제정수 변화를 반영하지 

못하므로, 포화가 심한 전동기에서는 실제 MTPA 운전점과 오차가 크게 

발생할 수 있다. 또한, (2.7)이 전류 크기에 대해 계산되므로, 지령 

토크를 출력하는 전류 운전점을 바로 계산하기 어렵다는 한계가 있다. 
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몇몇 연구에서는 적응 제어 기법과 결합하여, 정격 제정수 기반의 

MTPA 추종 성능을 개선하고자 시도하였다 [18]-[23]. 이들은 2.1절의 

정격 제정수 기반의 MTPA 계산식을 그대로 활용하며, 전동기 모델을 

기반으로 정격 제정수를 추정하여, MTPA 계산에 반영한다. 

*r
dqv

Motor model
(Observer)

Actual motor r
dqi

ˆr
dqi




r
dqi

Parameter
adaptation

 , ˆ,ˆ ˆ ˆˆ ,s ds qs fLRx L 

MTPA
formula

Current
regulator

*r
dqi

 

그림 2-1. 적응 제어 기법을 통한 MTPA 운전점 추정 예시 [23]. 

그림 2-1은 적응 제어 기법을 통한 MTPA 운전점 추정의 예시 

블록도를 보여준다. 다양한 적응 제어 기법들이 제안되어 있지만, 

기본적으로는 전동기의 수학적 모델과 실제 전동기의 출력을 비교하여, 

오차를 줄이는 방향으로 전동기 제정수를 수정하여 MTPA 계산식에 

반영한다. 하지만 이 과정에서 수정할 수 있는 전동기 제정수의 최대 

개수가 전동기 모델의 차수에 의해 제한되게 된다 [18]. 식 (2.1)의 

전동기 모델을 사용할 경우, 수식의 차수가 2이므로, 한 운전점 당 정상 

상태에서 2 개의 제정수를 추정할 수 있다. 또한, 모델 기반 센서리스 

운전을 함께 수행할 경우, 한 개의 자유도는 센서리스 알고리즘에 

할애되기 때문에, 추정할 수 있는 제정수는 한 개로 줄어들게 된다. 

이러한 적응 제어 기법의 한계로 인해 대부분의 연구에서는 MTPA 

운전점에 큰 영향을 미치는 제정수를 선택적으로 추정한다. 이 경우, 

실시간 추정하지 않는 제정수는 사전 시험을 통해 미리 정확히 파악해야 

한다는 한계가 있다. 

또한, 앞서 계산된 정격 제정수 기반의 MTPA 계산식은 전동기 

제정수의 운전점에 따른 변화를 고려할 경우 부정확할 수 있다는 
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문제점이 있다. 운전점 변화에 따른 제정수의 포화를 고려할 경우 (2.6)

은 다음과 같이 계산된다. 

 
1

cos sinsin1.5 2( )c 2os
2

e
s f s s

f s
si

T
pi i

L
L


 




 
 

 


 
 


  



 

. (2.9) 

붉은색으로 표시된 항이 운전점에 따른 제정수의 변화의 영향을 

나타낸다. 식 (2.9)의 해를 구해보면, 실제 MTPA 운전점의 전류각 역시 

(2.7)에서 벗어나게 된다. 그러므로, 적응 제어 기법을 이용한 MTPA 

추종 운전은 운전점에 따라 제정수가 크게 변화하는 전동기에서는 

효용성이 크지 않다고 할 수 있다. 
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전동기 제정수에 무관하게 MTPA 운전점을 정확하게 추종할 수 있는 

방법으로 P&O 방식에 기반한 MTPA 추종 알고리즘들이 제안되었다 

[25]-[29]. P&O 방식은 전류 운전점을 단계적으로 변화시켜가며, 정상 

상태에서 최소 동손을 가지는 운전점을 검색하여 운전점을 수정해 

나가는 방식이다. 

Start of MTPA tuning

Calculate MTPA angle for the 
current step: k=k-1+

Check boundaries:
min<<max

Yes

No

Correct 

Set new value of  for the 
MTPA block

Wait until end of transients

Calculate average amplitude of 
the stator current is

is,k<is,k-1

Yes

No



End of MTPA tuning

 

그림 2-2. P&O 방식에 기반한 MTPA 운전점 추종 예시 [29]. 

그림 2-2는 P&O 방식에 기반한 MTPA 운전점 추종 운전의 예시를 

보여준다 [29]. 전류각을 단계적으로 변화시키며, 전류의 크기가 최소가 

되는 전류각을 찾는다. 그러므로, P&O 방식은 제정수에 대한 사전 정보 

없이도 정확한 MTPA 운전점을 찾을 수 있다는 장점이 있다. 

하지만, 블록도에 나타나 있듯이 전류각 변경 이후 전동기가 정상 

상태에 이를 때까지 기다리는 과정이 필요하기 때문에 MTPA 운전점을 
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찾는데까지 오랜 시간이 소요되며, 수렴 시간동안 전동기의 부하가 

일정하게 유지되어야한다는 한계점이 있다. 또한, 이러한 P&O 

방식에서는 제어 입력의 변경 단위에 따라 제어 성능이 영향을 받을 수 

있다. 예를 들어, 전류각의 변경 단위가 너무 클 경우 정확한 MTPA 

운전점에 수렴하지 못하고 계속해서 맥동(Chattering)할 수 있으며, 

반대로 너무 작은 전류각을 변화시킬 경우 수렴 시간이 길어진다는 

단점이 있다. 
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P&O 방식의 느린 수렴 속도를 개선하기 위해, 더 높은 주파수의 

형태로 전류 운전점을 섭동하는 방식의 MTPA 운전점 추종 

알고리즘들이 제안되었다 [30]-[36]. 세부적인 구현 방법으로는 기본파 

전류 지령에 수직한 방향으로 고주파 전류를 인가하거나[30],[31], 전류각 

지령에 고주파 신호를 입력하는 방법[32]-[36]이 제안되었다. 

dr

qr

MTPA

Te=Te
*

2MTPA

1<MTPA

3>MTPA

0eT




>


0eT







0eT




<


 

그림 2-3. 기본파 전류에 수직한 고주파 전류 주입 시 출력 토크와의 관계 [31]. 

고주파 전류를 주입하는 MTPA 추종 알고리즘들은 그림 2-3에 나타난 

출력 토크와 전류각의 관계를 이용한다. 미소 전류각에 대한 출력 

토크의 변화율이 MTPA 운전점에서는 0이며, MTPA 운전점보다 작은 

전류각에선 양수, 큰 전류각에선 음수의 값을 가진다. 그러므로, 전류 

주입 시 고주파 토크의 변화 양상을 살펴보면 MTPA 운전점을 판별할 

수 있다. 

하지만, 전동기 제정수가 정확하지 않은 상황에서 고주파 토크 맥동을 

위상 오차 없이 측정하기란 매우 어렵다. 초기 연구에서는 

엔코더(Encoder)와 같은 속도 센서를 이용해서 속도 맥동을 통해 토크 

맥동의 위상을 역추정하는 방법이 제안되었다 [30]. 하지만, 이와 같은 

방법은 부하 토크의 외란에 취약하며, 주입 주파수가 높아지는 경우, 

토크 맥동이 속도에 미치는 영향이 기계 관성에 의해 대부분 감쇄되어, 

속도 측정을 통해 토크 맥동 성분을 계산하기가 쉽지 않다. 
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참고문헌 [31]은 전동기의 전력 맥동을 측정하여 MTPA 추종에 

활용하는 방법을 제안하였다. 전력 맥동을 기술하기에 앞서, 임의의 

운전점에서 Δ𝐢𝐝𝐪
𝐫   만큼의 미소 전류 변화분에 대해 전동기의 고정자 

자속은 다음과 같이 표현될 수 있다. 

  r r r
dq dq0 h dqL iλ λ . (2.10) 

여기서, 𝛌𝐝𝐪𝟎
𝐫 는 운전점에서의 평균 고정자 자속이며 Lh는 고정자 

자속의 전류에 대한 야코비안 행렬(Jacobian matrix)이다. 그러므로, 

전동기의 전압 방정식은 다음과 같이 소신호 모델로 나타낼 수 있다. 

 
s r

d
R

dt



  

r
dqr r r

dq dq h dqv i L J
i

λ . (2.11) 

식 (2.11)을 이용하면 전동기의 순시 입력 전력은 다음과 같이 계산 될 

수 있다. 

 21.5 || |1.5 |e s r e

d
P R T

dt


 
    

 




r
dqr T r r r T

dq dq dq dq hi iv L
i

i . (2.12) 

평균 운전점 𝐢𝐝𝐪𝟎
𝐫 에 대해 Δ𝐢𝐝𝐪

𝐫 이 수직하므로 다음과 같이 표현할 수 

있다. 

 sin( )
|| || h hi t 

r
dq0r

dq r
dq0

Ji

i
i . (2.13) 

여기서 ih는 주입되는 전류의 크기이며 h는 주입 주파수이다. 주입 

전류 ih가 충분히 작으면, Δ𝐢𝐝𝐪
𝐫 은 atan൫𝑖௛/||𝐢𝐝𝐪𝟎

𝐫 ||൯  만큼의 전류각을 

맥동하는 것과 등가이다. 식 (2.13)을 (2.12)에 대입하면, 맥동 전력 Pe는 

다음과 같이 계산된다. 
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이 때, 

 1 || || || ||
P 

Tr r
dq0 dq0

hr r
dq0 dq0

Ji Ji
L

i i
. (2.15) 
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 2 || ||
P 

r
dq0r T

dq0 h r
dq0

Ji
i L

i
. (2.16) 

Pe에는 MTPA를 판별할 수 있는 ∂Te/∂ 성분이 포함되어 있음을 알 

수 있다. Pe에서 ∂Te/∂ 성분만을 추출하기 위해 Heterodyne 기법을 

다음과 같이 사용할 수 있다 [31],[48]. 

  sin( )
2 || ||

r h e
e ho

i T
P L tPPF








 

r
dq0i

. (2.17) 

여기서 LPF란 저역 통과 필터(Low pass filter)를 의미한다. 그러므로, 

Po의 부호 및 크기에 따라 기본파 전류 운전점을 변화시켜 MTPA 

운전점을 추종할 수 있다. 이러한 고주파 전류 주입 방식은 MTPA 

추종의 원리가 수식적으로 명확하며, 전동기 제정수에 의존하지 

않는다는 장점을 가진다. 

하지만, 고주파 전류 주입 방식의 MTPA 추종은 다음과 같은 몇가지 

한계점을 가진다. 먼저, 전류 주입을 위해서는 별도의 고주파 전류 

제어기가 요구된다. 참고문헌 [31]은 비례 제어기(Proportional controller) 

형태의 고주파 전류 제어기를 제안하였다. 이러한 고주파 전류 제어기는 

전류 제어 특성을 크게 향상 시킬 수 있지만, 전류 제어 오차를 완전히 

제거하지는 못한다는 한계점을 가지고 있다. 고주파 전류 지령과 실제 

전류 사이에 오차가 발생할 경우, MTPA 운전점 추종에도 오차가 발생할 

수 있다 [30]. 정확한 고주파 전류 제어를 위해 공진 제어기(Resonant 

controller)의 사용을 고려해볼 수 있지만, 디지털 구현의 한계로 인해 

주입 주파수가 높아질 때 안정성 문제가 발생할 수 있다 [49]. 

한편, 식 (2.17)에서 살펴본 바와 같이 출력 맥동을 통해 MTPA 조건을 

판별하기 위해선 주입 주파수에 해당하는 외란 신호를 차단하는 저역 

통과 필터가 필요하다. 그러므로, 저역 통과 필터의 대역폭에 의해 

MTPA 추종 제어의 동특성이 제한된다 [33]. 현실적으로 전류 제어기의 

안정도 및 대역폭을 고려할 때 주입 주파수는 샘플링 주파수의 수십분의 

1에서 100 분의 1정도로 제한된다. 따라서, 대부분의 연구들에서 주입 

주파수는 수십 Hz에서 수백 Hz 정도로 결정되며, 주입 주파수가 충분히 
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높지 않아 MTPA 추종 제어의 동특성이 제한될 수 있다. 

마지막으로, 주입 주파수와 전동기의 공간 고조파가 간섭할 경우, 

MTPA 추종 제어의 성능이 악화될 수 있다. 일반적으로 3상 영구자석 

전동기의 경우 운전 주파수의 6의 배수 주파수로 공간 고조파가 발생할 

수 있음이 알려져 있다 [50]. 만약 운전 조건에 따라 공간 고조파와 주입 

전류의 주파수가 가까워질 경우, 공간 고조파로 인한 전류 맥동이 MTPA 

추종 제어에 외란으로 작용하여 추종된 운전점과 실제 MTPA 운전점 

사이에 괴리가 발생 할 수 있다. 
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DTC 기반의 전동기 구동 제어에서는 제어 대상이 전류가 아닌 

전동기의 자속이므로, 전압에 의도적으로 외란 신호를 주입하여, 자속 

맥동을 발생시키는 방법이 제안되었다 [37], [38]. 

*s
dqv

s
dqi dq

abc

Flux and torque
estimator abci

3ph cable

Te

IPMSM

Switching
Table

PWM 
inverterabcS

dq

abc

Section detector
ˆ s

dqλ

*
eT 

êT



ŝ

*
s

êT

b

b

b

ŝ

 

그림 2-4. DTC의 기본 제어 블록도 [51],[52]. 

DTC의 기본 제어 블록도가 그림 2-4에 나타나있다. DTC는 자속 크기 

s 및 토크를 제어 입력으로 취하여 히스테리시스(Hysteresis) 제어를 

통해 빠른 토크 제어 동특성을 특징으로 하는 제어 방법이다. DTC 제어 

상황 하에서는 MTPA 운전 조건을 다음과 같이 기술할 수 있다 [38]. 

    argmin
s

si


, subject to *
e eT T . (2.18) 

MTPA 1e eT T
2e eT T

3e eT T

s

si

 

그림 2-5. 자속-전류 평면에서의 MTPA 곡선 [38]. 

그러므로, 등토크 곡선 상에서 전류의 크기가 최소가 되는 자속 

지령을 추종함으로써 MTPA 운전을 수행할 수 있다. 그림 2-5는 
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일반적인 PMSM의 자속-전류 평면에서의 등토크 곡선을 나타낸다 [38]. 

등토크 곡선상에서 ∂is/∂s=0이되는 점이 MTPA 운전점 한 개만 존재하는 

것을 알 수 있다. 그러므로, 등토크 곡선 상에서 자속에 맥동 신호를 

주입할 때 전류의 변화가 0이 되는 점을 추종함으로써 실시간 MTPA 

운전이 가능함을 알 수 있다. 이러한 자속 맥동 기반의 MTPA 추종 

운전은 고주파 전류 제어기가 필요없기 때문에 고주파 전류 주입 대비 

제어 구조가 간단하다는 장점을 갖는다. 

하지만, 이러한 자속 맥동 기반 MTPA 운전의 가장 큰 제약 조건은 

등토크 곡선 상에서 운전점이 섭동해야 한다는 점이다. 고주파 자속 

변화 Δ𝛌𝐝𝐪
𝐫 에 대한 전류의 변화 Δ𝐢𝐝𝐪

𝐫 는 다음과 같이 고주파 인덕턴스 

Lh를 통해 회전자 기준 좌표계에서 나타낼 수 있다. 

  r
dq h d

r
qLλ i . (2.19) 

그러므로 Δ𝛌𝐝𝐪
𝐫 에 대한 토크 변화 Te는 다음과 같이 쓸 수 있다. 

 
 
 

1.5

1.5

e p

p

T   

  

r T r r T r
dq0 dq dq dq0

r T r T -1 r
dq0 dq0 h dq

i λ i λ

i λ JL λ

J J

J
. (2.20) 

여기서, 𝛌𝐝𝐪𝟎
𝐫 와 𝐢𝐝𝐪𝟎

𝐫 은 운전점에서의 평균 자속 및 전류 벡터이다. 

따라서, 등토크 곡선 상에서 운전점 맥동을 위한 Δ𝛌𝐝𝐪
𝐫 은 다음과 같이 

계산된다. 

  hk  r r T r T -1
dq dq0 dq0 hJ J JLλ i λ . (2.21) 

이때 kh는 자속 맥동의 크기를 결정하는 임의의 스칼라(Scalar)이다. 

그러므로, 등토크 곡선 상에서의 자속 맥동을 위해서는 운전점에서의 

평균 전류 및 자속 뿐만 아니라, 고주파 인덕턴스 행렬의 값을 

알아야한다는 것을 의미한다. 

실시간 MTPA 운전점 추종을 위해 모든 운전점에서의 인덕턴스 

행렬을 사전 시험을 통해 알아내는 것은 효율적이지 못하므로, 

[38]에서는 고주파 자속 변화 시에도 토크 제어기가 충분히 빠르게 출력 

토크를 일정하게 제어해 줄 수 있다고 가정하였다. 이는 다시 말하면, 

자속 주입 주파수가 시스템의 토크 제어 대역폭보다 낮아야 함을 
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의미한다. 따라서, DTC의 빠른 토크 제어 특성에도 불구하고 [38]에서는 

300 Hz 정도의 정현파(Sinusoidal) 신호를 자속 지령에 인가하여 MTPA 

운전을 수행하였다. 또한 [37]에선, 무작위(Random) 신호를 전압에 

외란으로 인가한 후, 저주파수 외란이 속도 제어기에 의해 등토크 곡선 

상에서의 섭동을 일으킬 것이라 가정하여, 저주파수 성분을 추출하여 

MTPA 추종에 사용하였다. 

이와 같이 자속 섭동 기반 MTPA 추종에서도 자속 맥동의 주파수에는 

현실적으로 한계가 존재하며, 일반적으로 수백 Hz 이하의 고주파 자속이 

주입된다. 그러므로, 자속 섭동 기반의 MTPA 추종 방법은 2.4절에서 

살펴본 고주파 전류 주입 방식과 비슷하게, 동특성의 제한 및 공간 

고조파와의 간섭 등의 한계점를 지닌다. 
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한편, 실제 전압 및 전류 섭동을 통한 MTPA 추종 방식이 주입 신호로 

인한 추가 손실을 발생시키는 한계점을 극복하기 위해, 실제 신호를 

주입하지 않고, 관측하는 좌표계를 섭동하므로써 가상 신호를 

주입(Virtual signal injection)하는 MTPA 추종 제어 방법들이 연구되었다 

[46],[47],[53]-[56]. 

 sin ht

r
dqi LPF

r
dqfi

R()
r
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calculationr
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r
dqfv

r

evT
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A

BPF LPF
2

e

est

TA





 

그림 2-6. 가상 신호 주입 제어 블록도 [53]. 

그림 2-6은 가상 신호 주입 방법의 제어 블록도를 나타낸다 [53]. 전류 

지령 및 전류 제어기는 고주파 신호를 인가하지 않는 일반적인 벡터 

제어(Vector control)를 수행한다. 그림 2-6에서 𝐢𝐝𝐪𝐯
𝐫 은 그림 2-7과 같이 

실제 전류대비 =Asin(ht)로 흔들리는 가상 전류를 나타낸다. 

dr

qr




( ) r r
dqv dqi R i

A

 

그림 2-7. 가상 전류의 계산 [53]. 

이 때, 가상 토크 Tev는 다음과 같이 계산된다. 

 
1

1.5
r r

r r r rd s d
ev q s q dv qvr

r q
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T v R i i i

i

 
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 
. (2.22) 
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이때, 가 충분히 작다고 가정하면, Tev의 고주파 성분은 다음과 같이 

계산할 수 있다. 
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 
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. (2.23) 

여기서 𝐯𝐝𝐪
𝐫 = 𝑅௦𝐢𝐝𝐪

𝐫 + 𝜔௥𝐉𝛌𝐝𝐪
𝐫 의 관계를 이용하면 다음과 같이 계산된다. 

   2BPF 1.5
r
q r

ev dr
q

T i
i




 
   





r T r
dq dqλ i . (2.24) 

즉 MTPA 추종을 위한 제어 신호는 다음과 같이 계산 된다. 
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한편, 토크를 전류각에 대해 편미분 하면 다음과 같이 계산된다. 
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. (2.26) 

그러므로, 가상 신호 주입을 통해 계산된 (2.25)와 실제 ∂Te/∂ 사이의 

오차는 다음과 같이 계산된다. 
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여기서, 𝐿ௗ௛ =
డఒ೏

ೝ

డ௜೏
ೝ  , 𝐿௤௛ =

డఒ೜
ೝ

డ௜೜
ೝ  , 𝐿ௗ௤௛ =

డఒ೏
ೝ

డ௜೜
ೝ =

డఒ೜
ೝ

డ௜೏
ೝ   이다. 이처럼 실제 

운전점을 섭동하지 않고 가상 신호 만을 주입해서 MTPA 운전점을 

추종할 경우 실제 MTPA 운전점과 다른 운전점으로 수렴다는 것이 

지적되었다 [54]. 다만, 포화가 심하지 않은 경우 (2.27)의 각 항들이 
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서로 상쇄되어 실제 MTPA 운전점에 비슷하게 수렴하는 전동기도 

존재한다는 점이 보고되었다 [53],[54]. 

이처럼 가상 신호 주입에 기반한 MTPA 운전점 추종 알고리즘은 

별도의 신호를 주입하지 않는다는 명확한 장점이 있지만, 이론적으로 

정확한 MTPA 운전점 추종을 보장하지 않는다. 그러므로, 가상 신호 

주입으로도 MTPA에 가까운 운전이 가능함이 사전에 확인된 전동기에 

대해서는 효율적인 방법일 수 있지만, 임의의 IPMSM에 대해 가상 신호 

주입을 일반적으로 적용하는 것은 무리가 있다. 
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운전점에 외란을 인가하여 그 주변에서의 출력 토크의 변화를 

관찰하는 섭동 기반 방식과 달리, 전동기 모델을 기반으로 수학적으로 

MTPA 운전점을 표현하는 연구들이 시도되었다 [11]-[16]. 특히, MTPA 

운전점이 제약 조건 하에서의 극점(Extremum)을 판별할 수 있는 

라그랑지 승수법(Lagrange multiplier method)이 MTPA 조건식을 기술하는데 

사용될 수 있다. 전동기 모델을 어떻게 가정하느냐에 따라 다양한 MTPA 

조건식이 제안될 수 있지만, 자속 기반 전동기 모델에서 기술한 MTPA 

조건식이 가장 적은 제정수 개수로 MTPA 조건식을 기술할 수 있기에, 

자속 기반 전동기 모델이 최근 선호되고 있다 [14], [39]-[45]. 자속 기반 

전동기 모델에서의 MTPA 조건식은 다음과 같이 표현될 수 있다. 
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i i i i i i i i
i i i i

  
 

  
     

   
. (2.28) 

즉, 임의의 운전점이 (2.28)의 조건을 만족한다면, 그 운전점은 MTPA 

운전점이라고 판단할 수 있다. 식 (2.28)의 유도 과정은 3.1.2절에서 

자세히 설명한다. 식 (2.28)에 나타난 MTPA 조건식의 계산을 위해서는 

운전점에서의 자속 정보 뿐만 아니라 자속의 전류에 대한 편미분 값까지 

필요하므로, 실시간 MTPA 운전에 사용되기에는 효율적이지 못하다. 

그러므로 초기의 연구들에서는 모든 운전점에서의 자속 정보를 사전 

시험을 통해 알고 있는 상황에서 MTPA 운전 점을 계산할 때 (2.28)의 

MTPA 조건식을 활용하였다 [14]-[16],[41],[42]. 

하지만, 고주파 신호 주입을 통한 동적 인덕턴스 추출 방법이 

발전함에 따라 자속의 전류에 대한 편미분을 고주파 신호 주입을 통해 

실시간으로 추정하는 방법들이 제안되었다 [40],[43],[45]. 이러한 

연구들에서는 전류의 변화가 충분히 작을 때 다음과 같은 관계가 

성립함을 이용한다. 
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이러한 라그랑지 승수법 기반 MTPA 추종 알고리즘은 운전점을 직접 

섭동하지 않고, MTPA 조건식 계산에 필요한 자속 정보와 동적 인덕턴스 

정보를 기반으로 MTPA 추종을 수행한다. 또한 추정된 자속과 인덕턴스 

정보에 오차가 없다면, 자속 포화와 상관 없이 정확한 MTPA 운전점 

추종이 가능하다. 일반적으로 자속 정보는 자속 관측기를 통해 고정자 

전압 정보로부터 추정이 가능하며, 동적 인덕턴스 정보는 고주파 전압 

신호 주입을 통해 추정된다. 

동적 인덕턴스 정보를 추정하기 위한 고주파 전압 주입 과정이 

2.5절의 전압 섭동 기반 방식과 유사하다고 생각할 수 있다. 하지만, 

주입 주파수에 제한이 있는 전압 섭동 방식과 달리, 동적 인덕턴스 

추출을 위한 고주파 전압은 샘플링 주파수(Sampling frequency)의 1/4까지 

주입하는 방법이 제안되었다 [40]. 

라그랑지 승수법 기반 방법은 높은 주파수의 전압 주입을 통해, 타 

방식 대비 빠른 동특성을 실현할 수 있다는 장점이 있다. 하지만, 교차 

인덕턴스 정보까지 추출해야하므로, 십자(十) 모양의 교차 신호 주입과 

같은 복잡한 신호 주입 과정이 요구된다 [40]. 또한 교차 신호 주입을 

위해서는 최소한 4개의 고주파 전압 벡터를 인가해야 하므로, 샘플링 

주파수의 1/4이 주입 주파수의 한계로 여겨져 왔다. 또한, 고정자 전압 

정보를 기반으로 자속 정보를 추정하기 때문에, 고정자 전압의 크기가 

작아지는 저속 영역에서는 MTPA 추종이 쉽지않다는 한계점을 가지고 

있다.  
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다양한 MTPA 추종 알고리즘들이 제안되었지만, 대부분은 

엔코더(Encoder)와 같은 센서로 부터 축 위치 정보를 알 수 있는 

상황에서의 MTPA 추종을 대상으로 한다. 하지만, 몇몇 연구들에서는 

기존의 센서리스 위치 추정 알고리즘과 MTPA 추종 알고리즘을 

결합하여, 센서리스 전동기에서도 MTPA 추종 운전을 수행할 수 있음을 

보였다 [42],[44]-[47]. 

 

표 2-1. MTPA 추종 알고리즘의 특성 비교 

 

앞서 설명한 MTPA 추종 운전 알고리즘들의 특성과 센서리스 

전동기에의 적용 가능성을 정리하면 표 2-1과 같다. MTPA 추종 정확도 

측면에서 살펴보면, 정확한 MTPA 추종을 위해서는 운전점을 섭동하거나, 

고주파 신호 주입이 필요하다는 것을 알 수 있다. 정확한 MTPA 운전점 

추종이 가능한 P&O 방식, 고주파 전류 주입 방식, 전압 섭동 방식, 

알고리즘 종류 
MTPA 추종 

정확도 

MTPA 추종 

동특성 

센서리스 전동기에의 

적용 가능성 

적응 제어 기법 부정확 中 X3) 

P&O 방식 정확 下 X3) 

고주파 전류 주입 

방식 
정확1) 中 X3) 

전압 섭동 기반 방식 정확2) 中 
가능 

(참고문헌 [38]) 

가상 신호 주입 방식 부정확 上 
가능4) 

(참고문헌 [46],[47]) 

라그랑지 승수법 기반 

방식 
정확 上 

가능4) 

(참고문헌 [42],[44]) 

1) 고주파 전류 제어에 오차가 발생할 경우 부정확해질 수 있음. 

2) 운전점 섭동이 등토크 곡선을 벗어나면 부정확해질 수 있음. 

3) 참고문헌 없음. 

4) 자체 알고리즘은 회전자 위치 정보를 필요로 하지만, 센서리스 알고리즘과 

결합하여 MTPA 추종 운전을 수행한 연구 있음. 
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라그랑지 승수법 기반 방식을 비교해보면 섭동을 위해 주입하는 신호의 

주파수가 높아질수록 동특성이 향상된다. 그러므로, 주입 신호의 

주파수가 가장 높은 라그랑지 승수법 기반 방식이 빠른 동특성을 

요구하는 적용 분야에 유리하다. 

한편, 최근 센서리스 전동기에서 전압 섭동 방식, 가상 신호 주입 방식, 

라그랑지 승수법 기반 방식의 적용이 연구되었다. 전압 섭동 방식은 

DTC를 기반으로 하므로, 위치 정보를 사용하지 않는 자속 관측기를 

적용함으로써 손쉽게 센서리스 전동기에 적용이 가능하다 [38]. 하지만, 

가상 신호 주입 방식 및 라그랑지 승수법 기반 방식은 회전자 기준 

좌표계를 기반으로 하므로, 별도의 센서리스 알고리즘과 결합하는 

형태로 위치 센서가 없는 전동기에 적용되었다. 이 경우, 회전자 위치를 

추정하는 센서리스 알고리즘과 MTPA 추종 알고리즘이 함께 

구현되어야하므로 제어기의 복잡도가 증가한다는 단점이 있다. 또한 

센서리스 알고리즘과 MTPA 추종 알고리즘의 동작 대역폭이 서로 

비슷하기 때문에, 두 제어기의 동특성이 충돌하여 시스템이 쉽게 

불안정해질 수 있다.  

한편, 표 2-1의 MTPA 추종 알고리즘들은 모두 중고속 영역을 

대상으로 한다. 저속 영역에서는 출력과 전압의 크기가 감소하기 때문에, 

실시간 MTPA 추종의 정확도가 감소한다. 또한, 저속 영역에서는 모델 

기반이 아닌 고주파 신호 주입에 기반한 센서리스 알고리즘으로 회전자 

위치를 추정한다. 그러므로, 저속 영역에서 센서리스 알고리즘과 MTPA 

추종 알고리즘을 동시에 수행할 경우, 복수의 고주파 신호가 전동기에 

인가되어 두 알고리즘이 서로 충돌할 수 있다. 이와 같이 저속 

영역에서는 센서리스 MTPA 추종 운전이 어려우므로, [45]에서는 저속 

영역에서 MTPA 추종 대신 고정 전류각 센서리스 운전을 제안하였다. 

따라서, 센서리스 전동기에서 적용 가능한, 빠른 동특성과 높은 

정확도를 가지는 MTPA 추종 알고리즘의 개발이 필요하다. 또한, 저속 

영역에서도 MTPA 운전을 위한 제어 전략이 요구된다.  
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제 3장 임의의 직교 좌표계에서의 MTPA 판별식 

 

각 토크 지령에 대한 등토크 곡선 상에서 전류가 최소가 되는 점들의 

집합인 MTPA 곡선은, 대상 IPMSM의 dq전류 평면에서 토크를 도시하여 

표현할 수 있다. 하지만, 실시간 MTPA 운전의 경우, 현재 운전되고 있는 

전류 벡터 주변을 제외한 다른 운전점에 대한 정보가 없으므로, 현재의 

전류 벡터가 MTPA 운전점 위에 있는지 판별하기가 쉽지 않다. 

dr

qr

dr

qr

 

 (가) (나) 

그림 3-1. 등토크 곡선의 개형과 MTPA 운전점 사이의 관계. 

(가) 극솟점이 1개 이상인 경우. (나) 극솟점이 1개인 경우. 

 

다만, 현재 운전하고 있는 전류 벡터가 등토크 곡선상의 전류가 

극소가 되는 극점인지는 판별이 가능하다. 물론, 그림 3-1(가)와 같이 

극솟점(Local minimum)이 한 개 이상인 경우, 극솟점이더라도 MTPA 

운전점이 아닐 수 있지만, 일반적인 IPMSM은 그림 3-1(나)와 같이 

등토크 곡선이 아래로 볼록하고, 극솟점이 한 개만 존재하기 때문에 

극솟점의 위치와 MTPA 운전점이 일치한다. 이를 이용하여, 모든 

운전점에 대한 정보 없이, 특정 운전점이 MTPA 운전점인지 판별이 

가능하다. 

 본 장에서는 회전자 위치정보가 없을 때에도 사용할 수 있는 MTPA 
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판별식에 대해 기술한다. 라그랑지 승수법을 이용하여, MTPA 판별식을 

기술하는 연구는 제안된 바 있지만, 정확한 회전자 위치 정보를 필요로 

하는 인덕턴스 행렬을 필요로 했기에, 센서리스 운전에는 적용이 

어려웠다. 본 장에서는, 기존의 MTPA 판별식의 회전자 위치 정보에 

대한 의존성을 설명하고, 임의의 직교좌표계에서의 MTPA 판별식에 대해 

기술하고자 한다.  

 

 

3.1.1 영구자석 전동기의 모델링 

본 절에서는 본 논문에서 가정하는 영구자석 전동기의 특성과 그에 

따른 모델링에 대해 서술한다. 영구자석 전동기의 전압 방정식은 다음과 

같이 나타낼 수 있다. 

 s r

d
R

dt
  r r r r

dq dq dq dqλv Jλi . (3.1) 

𝐯𝐝𝐪
𝐫  , 𝐢𝐝𝐪

𝐫  , 𝛌𝐝𝐪
𝐫 은 각각 회전자 기준 좌표계에서의 고정자 전압, 전류, 

자속 벡터를 의미한다. 행렬 J는 ቂ
0 −1
1 0

ቃ로 정의 된다. r은 전기각으로 

표현된 전동기의 회전 속도를 의미하며 Rs는 전동기의 고정자 저항 값을 

의미한다. 

본 논문에서는 철심의 이력(Hysteresis) 특성과 주파수에 따른 비투자율 

변화를 무시할 수 있다고 가정한다. 그러므로, 𝛌𝐝𝐪
𝐫 는 다음과 같이 𝐢𝐝𝐪

𝐫 의 

함수라고 가정할 수 있다. 

 :( , ) ( , )r r
d dq

r r
qi i  r

dqλ . (3.2) 

전동기의 공간 고조파를 고려할 경우 𝛌𝐝𝐪
𝐫 은 회전자 위치 r에 

따라서도 변화하게 된다. 하지만, 본 논문에서는 공간 고조파의 영향이 

크지 않다고 가정하여 특별히 공간 고조파를 고려해야하는 이유가 없는 

경우에는 𝛌𝐝𝐪
𝐫 의 r에 따른 영향을 생략하고 평균 자속을 기준으로 

서술하기로 한다. 
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 (가) (나) 

그림 3-2. 대상 IPMSM의 (가) dr 축 자속, (나) qr 축 자속 (FEA). 

 

표 3-1. 시험용 전동기의 정격 제정수 

 

  

제정수 값 비고 

Name Bolt EV Traction Motor  

Peak power 150 kW  

Peak torque 360 Nm 1 pu 기준 

Peak current 400 Arms (565 Apk) 1 pu 기준 

Base speed 2650 r/min Vdc = 300 V 

Max speed 8810 r/min  

Number of poles 8  

Stator resistance (Rs) 13.3 m 
25°C 기준, 

인버터 저항 성분 제외 

Flux linkage of  

permanent magnet (f) 
87 mWb 

영전류 운전점 기준 

d-axis stator inductance 

(Lds) 
180 H 

MTPA 1 pu 운전점 기준 

Lds=(d
r−f)/id

r 

q-axis stator inductance 

(Lqs) 
370H 

MTPA 1 pu 운전점 기준 

Lqs=q
r/iq

r 
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본 논문에서 대상으로 하는 시험 전동기의 회전자 기준 좌표계에서의 

자속 𝛌𝐝𝐪
𝐫 이 그림 3-2에 도시되어 있다. 대상 전동기는 GM社의 2016년형 

Bolt EV 견인용 전동기이며, 자세한 전동기 제정수는 표 3-1과 같다 [57]. 

철손 및 기계적 손실을 무시할 때, IPMSM의 출력 토크 Te는 다음과 

같이 나타낼 수 있다. 

 1.5eT p r T r
dq dqJλi . (3.3) 

p는 전동기의 극쌍수를 나타내며, 윗첨자 T는 전치 행렬 

연산(Transpose operation)을 나타낸다.  

 

3.1.2 회전자 기준 좌표계에서의 MTPA 판별식 

MTPA 운전점은, 주어진 토크 지령을 만족하는 전류 운전점 중, 전류 

크기가 최소가 되는 점을 의미하므로, 다음과 같이 기술 할 수 있다. 

 Minimize || ||r
dqi , subject to 

* 1.5eT p r T r
dq dqJλi . (3.4) 

이 때, Te
*는 토크 지령을 의미한다. 식 (3.4)의 해는 라그랑지 승수법을 

이용하여 구할 수 있다. 라그랑지 승수법을 적용하기 위해 다음과 같은 

보조함수 을 정의한다. 

   2 *2
, , || ||

3
r r
d q ei i T

p
   

 
 
 

T
dq dq
r r

q
r

di i λJ . (3.5) 

전류 크기가 극소가 되는 점을 의 𝑖ௗ
௥ , 𝑖௤

௥ , 에 대한 

그래디언트(Gradient)를 통해 다음과 같이 나타낼 수 있다. 
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

. (3.6) 

여기서의𝑖ௗ
௥ , 𝑖௤

௥, 에 대한 편미분은 다음과 같이 계산 할 수 있다. 

    , , 2 0r r r r r r
d q d dh q q dqh dr

d

i i i L i L i
i

  
   


 . (3.7) 
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    , , 2 0r r r r r r
d q d qdh qq

q
qh dr

i i i L i L i
i

  
   


 . (3.8) 

   *2
, , 0

3
r r r r r r
d q q d d q ei i i i T

P
  




  


 . (3.9) 

이 때, Ldh, Ldqh, Lqdh, Lqh는 다음과 같이 회전자 기준 좌표계에서 전류에 

대한 자속의 편미분을 의미한다. 이를 행렬식으로 나타내면 다음과 같다. 

 

r r

q q
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d qd
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r r
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i iL L

L L
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 
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   

hL . (3.10) 

철손을 무시할 때, 상호성 정리(Reciprocity theorem)에 의해서 

Ldqh=Lqdh의 성질이 일반적으로 성립하므로, 이제부터 Lqdh를 Ldqh로 

통일하여 표기한다 [58]. 식 (3.7), (3.8)을 연립하면 다음과 같이 극소점에 

대한 조건을 표현할 수 있다. 

 
*2

0
3 ef T

p
  r T r

dq dqλi J . (3.11) 

   0g   
Tr T r r r

dq dq dq h dqi Ji L Jiλ . (3.12) 

원하는 토크 지령을 만족하면서 전류의 크기가 극솟값을 가지기 

위해선 f=0, g=0이라는 두 조건을 동시에 만족해야 한다. 이 때, (3.11)에 

(3.3)을 대입하면, f=0이라는 조건은 Te=Te
*를 의미하므로, 토크 지령에 

해당하는 등토크 곡선상에서 운전점들은 f=0인 조건을 만족한다. 

그러므로, 실제 MTPA 조건식은 g=0임을 알 수 있다. 

g가 MTPA와 관련이 있다는 점은 다른 수식을 통해서도 알 수 있다. 

출력 토크를 전류각 에 대해서 편미분하면 g와 같음을 알 수 있다.  
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. (3.13) 



 

３６ 

 

dr

qr

 

그림 3-3. 운전점에 따른 토크의 전류각에 대한 편미분. 

그림 3-3와 같이 MTPA 운전점에서는 전류각의 미소 변화분에 대해서 

토크가 변화하지 않는다. 그리고 MTPA를 기준으로 운전점이 좌측에 

있는지, 우측에 있는지에 따라서 전류각의 미소변화분에 대한 토크의 

변화 방향이 반대가 된다. 이는 g가 MTPA위에서 0이 될뿐만 아니라, 

MTPA곡선을 기점으로 좌우측에서 부호가 바뀐다는 것을 의미한다. 

마찬가지로, f도 출력 토크가 토크 지령과 같을 때 0이 될 뿐만 아니라, 

등토크 곡선을 기점으로 부호가 바뀌는 특성을 지니고 있다. 
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그림 3-4. 대상 IPMSM의 (가) f, (나) g (FEA). 

그림 3-4는 본 연구의 대상이 되는 시험 IPMSM의 f와 g를 

dq전류평면에 도시한 결과이다. 앞서 논의한 바와 같이 f는 등토크 

곡선을 기점으로 부호가 바뀌고, g는 MTPA 곡선을 기점으로 부호가 

바뀌는 것을 확인할 수 있다. 또한, f와 g가 그 이외의 점에서 0을 만나지 

않는 것도 확인 할 수 있다. 본 논문에서는 f와 g가 0인 점 근처에서 (f, 

g)와 전류 운전점은 매끄러운 일대일 대응 관계(Diffeomorphism)를 

가진다고 가정한다 [59],[60]. 

그러므로, f와 g를 실시간으로 계산할 수 있다면, 계산된 f와 g를 

궤환하여 전류 크기와 전류각을 조정하여 전류 벡터를 MTPA 운전점 

위에 위치시키는 것이 가능하다. 하지만, f와 g를 계산 하기 위해서는 

회전자의 위치 정보가 필요하다. 특히, Lh라는 행렬을 살펴보면, 회전자 

기준 좌표계의 자속을 회전자 기준 좌표계의 전류로 편미분한 값이기 

때문에, 회전자 기준 좌표계에서의 신호 주입이 필요하게 된다. 
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그림 3-5. 대상 전동기의 Ldh, Ldqh, Lqh (FEA). 

또한, Lh는 Ldh, Ldqh, Lqdh, Lqh로 이루어진 2x2 행렬이므로, Lqdh=Ldqh를 

가정하더라도, 총 세개의 인덕턴스를 계산해야 한다. 그림 3-5는 대상 

전동기의 유한 요소 해석(Finite element analysis, FEA) 결과를 기반으로 

계산한 동적 인덕턴스를 보여준다. 전류 평면 상에서 전류의 크기와 

위상에 따라 각기 값이 크게 변화하는 것을 알 수 있다. 그러므로, g를 

계산할 때 임의로 특정 동적 인덕턴스를 상수로 취급하여 계산하면, 

MTPA 운전점에 오차를 발생시킬 수 있다. 이와 같이 운전 영역에서 

값이 크게 변화하는 동적 인덕턴스를 제어에 활용하기 위해, 기존에는 

참조표를 이용하거나, 복잡한 신호 주입을 통해서 인덕턴스 행렬을 

계산하는 방법이 제안된 바 있다 [40]. 

하지만, [40]의 경우에도 회전자 위치를 알고있는 상황 하에서의 

제어를 가정하기 때문에, 회전자 기준 좌표계의 d 축과 q 축에 

번갈아가며 신호를 주입한다. 이는 회전자 위치 정보가 없는 센서리스 

상황 하에서는 적용이 쉽지 않은 방법이다. 
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본 절에서는 회전자 기준 좌표계가 아닌 임의의 직교 기준 좌표계에서 

MTPA판별식 f, g를 계산하는 방법에 대해 기술한다. 

 

3.2.1 임의의 직교 좌표계에서의 동적 인덕턴스의 정의 

앞서, 3.1.2절에서 살펴봤듯이, 기존의 회전자 기준 좌표계에서 계산한 

토크 및 MTPA 판별식 f, g는 동적 인덕턴스 행렬 Lh 정보를 필요로 한다. 

하지만 이는 회전자 기준 좌표계의 자속의 전류에 대한 

야코비안(Jacobian)이므로, 회전자 기준 좌표계에서 정의된 값이라고 생각 

할 수 있다. 그러므로, 회전자 위치를 뜻하는 윗첨자 ‘r’을 사용하여 

다음과 같이 나타내도록 한다. 
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qr
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dqi
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qi

qi


di


 

그림 3-6. 좌표계의 정의. 

마찬가지로, 회전자 기준 좌표계가 아닌 임의의 직교 좌표계에서 동적 

인덕턴스 행렬을 정의할 수 있다. 먼저 그림 3-6와 같이 회전자 기준 

좌표계와 0 만큼의 각도 차이를 가지고 있는 좌표계를 생각해보자. 이 

경우, 좌표계에서의 동적 인덕턴스를 다음과 같이 정의할 수 있다. 
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식 (3.15)의 좌표계 상의 자속과 전류는 다음과 같이 회전자 기준 

좌표계의 자속과 전류로 나타낼 수 있다. 

  0( ) α r
dq dqRλ λ . (3.16) 

 0( ) α r
dq dqRi i . (3.17) 

야코비안의 연쇄 법칙(Chain rule)을 이용하여, 𝐋𝐡
𝛂 와 𝐋𝐡

𝐫 의 관계식을 

다음과 같이 도출할 수 있다. 
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다만, (3.18)에서 0는 𝛌𝐝𝐪
𝐫 와 𝐢𝐝𝐪

𝐫 에 무관한 값이라는 가정이 필요하다. 

만약 0와 𝐢𝐝𝐪
𝐫 사이에 함수관계가 성립한다면, 다음과 같이 수식이 

복잡해진다. 
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. (3.19) 

 

3.2.2 임의의 직교 좌표계에서의 MTPA 판별식 

그림 3-6의 좌표계 상에서 토크 및 MTPA 판별식을 기술할 수 있다. 

먼저, (3.11)은 다음과 같이 다시 쓸 수 있다. 

 

 

 

*

*
0 0

*
0 0

*

2

3

2
( ) ( )

3

2
( ) ( )

3

2

3

e

e

e

e

f T
p

T
p

T
p

T
p

 

 

 

 

  

 

r T r
dq dq

Tα α
dq dq

Tα α
dq dq

α T α
dq dq

λ

λ

i J

R i JR

i R λ

Jλ

R J

i

. (3.20) 

식 (3.11)과 (3.20)을 살펴보면, 기준 좌표계만 바뀌었을 뿐, 수식의 
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구조는 동일함을 알 수 있다. 즉, f는 동일한 수식으로 좌표계에 상관없이 

계산 가능하다는 것을 알 수 있다. 

식 (3.18)을 이용하면, g에 대해서도 동일한 계산을 수행할 수 있다. 
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MTPA 판별식인 g에 대해서도 (3.12)와 (3.21)의 계산 구조가 같음을 알 

수 있다. 다만, g 계산 시 필요한 동적 인덕턴스 행렬도 좌표계 변화에 

따라 함께 바뀌어야 한다는 점을 유의해야 한다. 
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토크 및 MTPA 판별식의 좌표계 독립성을 이용하여, 회전자 위치 

정보가 없더라도 토크 및 MTPA 판별식을 계산할 수 있음을 살펴보았다. 

본 절에서는 이에서 더 나아가, 보다 MTPA 판별을 용이하게 할 수 있는 

좌표계에 대해서 논의한다. 

식 (3.21)을 dq 성분으로 풀어서 쓰면 다음과 같다. 
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그림 3-7. m좌표계의 정의. 

그림 3-7과 같이 전류 지령에 q 축을 동기시키는 m 좌표계를 생각해 

볼 수 있다. 이때, m 좌표계를 본 논문에서는 MTPA와의 연관성을 

고려하여, 추정 MTPA 좌표계(Estimated MTPA reference frame)라 명명한다. 

실제 전류에 동기시키지 않고, 전류 지령에 동기시킨 이유는 (3.19)에서 

살펴봤듯이, 실제 전류의 소신호 모델(Small-signal model)과 좌표계 

사이의 독립성을 유지시키기 위함이다. m 좌표계 상에서 전류 지령은 q 

축에만 존재하며, d 축 전류 지령은 0으로 유지된다. 그러므로, 𝑖௤
௠∗은 qm 

축 전류 지령을 나타내며, 동시에 전류 지령의 크기를 나타낸다. 타 동기 

좌표계 대비 제안하는 m 좌표계의 특징은 부록 A에서 자세히 서술한다. 
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그림 3-8. m좌표계와 정지 좌표계 사이의 관계. 

그림 3-8과 같이 m은 m 좌표계가 정지 좌표계와 이루는 각을 

의미한다. m는 다음과 같이 회전자 위치와 전류각의 합으로도 표현될 수 

있다. 

  *
m r    . (3.23) 

전류 제어가 잘 수행된다고 가정 했을 때, (3.20)과 (3.22)는 다음과 

같이 간소화 된다. 

 
*2

3
m m

e d qf T i
p

  . (3.24) 

 
2m m m

q d
m

q qhg i L i  . (3.25) 

𝑖௤
௠ , 𝜆௤

௠ ,  𝐿ௗ௛
௠ 은 각각 qm 축 전류와 자속, 그리고 dm 축 동적 

인덕턴스를 나타낸다. 이를 통해 MTPA 판별식은 제안된 m 좌표계 

상에서 간소화 되며, 필요로 하는 동적 인덕턴스가 𝐿ௗ௛
௠   한 개로 

줄어듬을 알 수 있다. 
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그림 3-9. 대상 전동기의 𝑳𝒅𝒉
𝒎 , 𝑳𝒒𝒉

𝒎 , 𝑳𝒅𝒒𝒉
𝒎  (FEA). 

그림 3-9은 대상 전동기의 𝐿ௗ௛
௠  , 𝐿௠  , 𝐿௤௛

௠ 을 보여준다. 이중 MTPA 

추종을 위해 필요한 𝐿ௗ௛
௠ 은 전류 운전점에 따라서 크게 변화하는 

값이므로, 정확한 MTPA 추종을 위해서는 운전점에 따른 𝐿ௗ௛
௠ 을 정확하게 

추정해야함을 알 수 있다. 

한편, (3.25)를 다음과 같이 다시 쓸 수 있다. 

  m m
d
m m

q q qhg i L i  . (3.26) 

즉, 전류크기인 𝑖௤
௠이 0에 가까울 때, MTPA 운전점인지와 상관없이 g는 

0에 가까워진다. 영전류 근처에서도 MTPA 판별에 대한 

민감도(Sensitivity)를 높이기 위해 g를 𝑖௤
௠으로 나눈 g′을 정의하여 사용할 

수 있다. 

 
m m m
q h qdg' L i  . (3.27) 

 

 (가) (나) 

그림 3-10. 대상 전동기의 (가) g와 (나) g′ (FEA). 

ௗ௤୦
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그림 3-10(가)와 (나)에 대상 전동기의 g와 g′이 비교되어 있다. g는 

전류가 큰 영역에서는 MTPA 운전점 전후의 값이 크게 차이가 나지만, 

전류가 작아질수록 MTPA 전류각과 상관없이 값이 작아짐을 알 수 있다. 

하지만 g′에서는 저전류 영역에서도 MTPA 전류각 전후의 값이 뚜렷히 

차이가 남을 알 수 있다. 
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제 4장 신호 주입 및 자속 관측을 통한 중고속 

영역 센서리스 MTPA 추종 운전 

 

본 장에서는 3장에서 제안한, m 좌표계 상의 토크 및 MTPA 판별식을 

바탕으로 MTPA 추종 운전을 수행하기 위한 알고리즘을 제안한다. 

제안하는 MTPA 추종 운전은, 회전자 위치 정보를 사용하지 않기 때문에 

별도의 추가 알고리즘 없이 위치 센서가 없는 IPMSM에 적용 가능하다. 

제안하는 알고리즘은 토크 및 MTPA 판별식을 계산할 때, 동적 

인덕턴스와 고정자 자속 정보를 필요로 한다. 이때, 동적 인덕턴스는 

전압 신호 주입을 통해 추정하게 되고, 고정자 자속 정보는 기본파 전압 

정보를 바탕으로 자속 관측기로부터 얻을 수 있는 정보이다. 

기본파 전압 정보를 바탕으로 얻어지는 자속 정보는 별도의 인덕턴스 

참조표를 필요로 하지 않으며, 실시간으로 자속 정보를 얻을 수 있다는 

장점이 있다. 하지만, 기본파 전압의 크기가 작아지는 저속 영역에서는 

인버터 비선형성, 고정자 저항의 오차 등으로 인해서, 추정된 자속 

정보에 상당한 오차가 포함될 수 있다. 

그러므로, 본 논문에서는 본 장에서 제안하는 자속 추정과 동적 

인덕턴스 추정을 통한 MTPA 추종 운전을 중고속(Mid- and high-speeds) 

영역에 한정해서 사용하며, 이를 중고속 영역 센서리스 MTPA 추종 

운전이라 부르기로 한다. 
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제안하는 센서리스 MTPA 추종 운전 알고리즘은 신호 주입을 통한 

동적 인덕턴스 계산부, 고정자 자속 관측기, MTPA 운전점 추종 제어기로 

이루어진다. 

전류 제어 블록
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그림 4-1. 제안하는 중고속 영역 알고리즘의 블록도. 

제안하는 중고속 영역 센서리스 MTPA 추종 운전의 블록도가 그림 

4-1에 나타나있다. 이해를 돕기위해 그림 4-1에 포함된 기호와 약어를 표 

4-1에 정리하였다. 

표 4-1. 기호 및 약어 정리(그림 4-1). 

기호 뜻 기호 뜻 

𝐿෠ௗ௛
௠  dm 축 추정 동적 인덕턴스 m m 좌표계 기준 각 

𝐿෠ௗ௤௛
௠  

m 좌표계 추정 교차  

동적 인덕턴스 
m m 좌표계 각속도 

𝐢𝐝𝐪𝐡
𝐦  m 좌표계 고주파 전류 f 토크 판별식 

𝐯𝐝𝐪𝐡
𝐦∗  

m 좌표계 고주파 전압 

지령 
g' MTPA 판별식 

𝐢𝐝𝐪𝐟
𝐦  m 좌표계 기본파 전류 Te

* 토크 지령 

𝐯𝐝𝐪𝐟
𝐦∗  

m 좌표계 기본파 전압 

지령 
𝛌෠𝐝𝐪𝐟

𝐦  
m 좌표계 기본파 추정 

자속 

 

제안하는 센서리스 MTPA 추종 운전은 m 좌표계를 기준으로 벡터 

제어(Vector control)를 수행한다. 원하는 토크 지령과 MTPA 추종을 
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수행하기 위해서 토크 및 MTPA 판별식 f, g'이 입력되어 MTPA 운전점 

추종 제어기(MTPA point tracking controller)가 m 좌표계의 기준각 m과 

전류 지령의 크기 𝑖௤
௠∗를 제어한다. 또한, m과 더불어 m의 시간에 대한 

미분 값인 m도 MTPA 운전점 추종 제어기에서 출력된다. m 정보는 

고정자 자속 추정기(Stator flux observer) 및 전류 제어기(Current 

regulator)에서 사용되며, 6.9절에서 다룰 속도 제어에서도 이용될 수 있다. 

앞서 논의한 바와 같이 f와 g'을 계산하기 위해서는 고정자 자속 정보와 

동적 인덕턴스 정보가 필요한데, 이는 각각 고정자 자속 추정기와, 동적 

인덕턴스 추정기(Inductance estimator)로부터 계산된다. 

동적 인덕턴스 추정기는 반(Half) 스위칭 주파수 대역의 고주파 전압을 

전동기에 주입하여 나타나는 고주파 전류 반응으로부터 인덕턴스를 

추정한다. 그러므로, 전압 지령과 출력 전류에는 기본파에 해당하는 

성분과 주입 주파수에 해당하는 성분이 함께 포함하게 된다. 그림 

4-1에서는 이들을 구분하기위해, 기본파 성분은 아래첨자 ‘f’로, 고주파수 

성분은 아래첨자 ‘h’로 표기하였다. 

고정자 자속 추정기에는, 불필요한 고주파수 맥동(Ripple) 성분을 

배제하기 위해서, 기본파 전압 지령과 기본파 전류 지령을 입력하여 

고정자 자속을 추정한다. 

그림 4-1의 MTPA 운전점 추종 제어기 블록을 살펴보면, MTPA 운전점 

추종을 위한 입력인 f와 g'이외에 동적 인덕턴스인 𝐿෠ௗ௛
௠ 와 𝐿෠ௗ௤௛

௠ 도 

입력되는 것을 알 수 있다. 이는 MTPA 운전점 추종의 수렴 속도를 

일정하기 위한 대역폭(Bandwidth) 및 이득(Gain) 설정에 사용되는 

값으로서, 4.4절에서 더 자세히 설명하도록 한다. 
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본 절에서는 dm 축 동적 인덕턴스인 𝐿ௗ௛
௠ 의 추정 방법을 제안한다. 본 

논문에서 동적 인덕턴스(Dynamic inductance)는 미소 기본파 전류 

변화분에 대한 기본파 자속의 변화분의 개념인 증분 

인덕턴스(Incremental inductance)와, 고주파 전압 혹은 전류를 주입 시 

얻을 수 있는 고주파 인덕턴스(High frequency inductance)를 함께 아우르는 

개념이다. 

g'을 계산하기 위해서 필요한 dm 축 동적 인덕턴스 정보는 전류 

변화에 대한 기본파 자속의 변화율이므로, 증분 인덕턴스임을 알 수 

있다. 하지만 증분 인덕턴스는 운전점을 천천히 변화시켜가며 자속의 

변화를 계산해야 하기 때문에, 실시간으로 추정하기 쉽지 않다. 그러므로, 

많은 연구들에서 고주파 전압, 전류 신호를 주입하여 추정하는 고주파 

인덕턴스로 증분 인덕턴스 정보를 대체한다 [40],[61] -[64]. 

본 절에서도 증분 인덕턴스를 고주파 인덕턴스로 대체하여, 고주파 

전압 신호를 통한 𝐿ௗ௛
௠   추정 방법을 제안한다. 대상 전동기에 대한 증분 

인덕턴스와 고주파 인덕턴스 사이의 상관 관계에 대해서는 6.2절에서 더 

자세히 서술한다. 

기존에도 고주파 인덕턴스를 추정하는 방법에 대한 연구들은 제시되어 

왔으나, 대부분 교차 혹은 회전 신호 주입과 같은 복잡한 신호 주입을 

통해 고주파 인덕턴스 행렬을 추정하는 연구가 주를 이룬다 [40], [61], 

[65]. 이러한 신호 주입 방법은 특정 운전점의 자기(Self) 및 교차(Cross-

coupling) 고주파 인덕턴스를 모두 추정할 수 있다는 장점이 있지만, 

신호 주입의 과정이 복잡하다는 단점이 있다. 특히 교차 혹은 회전 전압 

주입을 위해서는 최소 4번의 전압 합성이 이루어져야 하기 때문에, 최대 

주입 주파수가 샘플링 주파수의 ¼ 이하로 제한된다. 

3.3절에서 제안한 m 좌표계에서의 g'은 모든 동적 인덕턴스가 아닌, 

𝐿ௗ௛
௠ 만을 필요로 하기 때문에, 본 절에서는 교차 신호 주입보다 주입 

신호가 간소화 될 수 있는 맥동 전압 주입을 통한 동적 인덕턴스 추정에 

대해 서술한다. 
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4.2.1  교차 결합 인덕턴스의 영향 

고주파 전압이 주입될 때, IPMSM의 고주파 전압과 전류의 관계는 

다음과 같이 표현될 수 있다. 

 
d

dt
m m m

dqh h dqhv L i . (4.1) 

여기서 아래첨자 ‘h’는 고주파 성분을 의미한다. 고주파수 영역에서 

전압과 전류 사이의 관계에서는 저항 성분이 인덕턴스 성분에 비해 

유의미하게 작으므로, 저항 성분은 무시하여 표현하였다. 

식 (4.1)을 (n-1)번째 샘플링 시점부터 n번째 샘플링 시점까지 적분하면 

다음과 같다. 

 *

( 1)
[ 2]

s

s

nT

n Ts

d
n T dt

dt
   m m m

dqh h dqhv L i . (4.2) 

𝐯𝐝𝐪𝐡
𝐦∗ [n − 2] 는 (n-2)번째 샘플링에서 계산되고 (n-1)번째부터 n번째 

샘플링 사이에 출력되는 전압 지령이다. 이 때, 인버터 비선형성으로 

인한 고주파 전압 지령과 고주파 출력전압 사이의 왜곡은 없다고 

가정하였다. (n-1)번째 샘플링부터 n번째 샘플링 사이의 운전점 변화가 

작아서, 𝐋𝐡
𝐦 이 일정하게 유지된다고 가정하면 다음과 같이 (4.2)를 계산 

할 수 있다. 

 
* [ 2] [ ]sn T n   m m m

dqh h dqhv L i . (4.3) 

이 때, 

 [ ] [ ] [ 1]n n n   m m m
dqh dqh dqhi i i . (4.4) 

일정한 주기로 구형파 형태로 맥동하는 전압 주입은 다음과 같이 

표현될 수 있다. 

 
*

*
*[ ] [ ]

m
dh
m

qh

V
n clk n

V

 
  
  

m
dqhv . (4.5) 
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dm

qm

*
dqhv *m

dhV

*m
qhV

Time  

 (가) (나) 

그림 4-2. (가) 맥동전압 주입 벡터도. (나) clk[n] 예시(1/2 샘플링 주파수 주입) 

𝑉ௗ௛
௠∗ 와 𝑉௤௛

௠∗ 는 그림 4-2(가)와 같이 각각 dm, qm 축 주입 전압의 

크기를 나타내며, clk[n]은 그림 4-2(나)와 같이 일정한 주기로 -1과 1을 

교번하는 신호를 뜻한다. 

식(4.3)에서 ∆𝐢𝐝𝐪𝐡
𝐦 [𝑛]을 다음과 같이 표현할 수 있다. 

 

  1 *

*

*

[ ] [ 2]

[ 2][ 2]

[ 2]det( )

s

m m m
qh dqh dhs
m m m
dqh dh qh

n n T

L L V nT clk n

L L V n


  

     
          





m m m
dqh h dqh

m
h

i L v

L

. (4.6) 

이 때, 

 
2det( ) m m m

dh qh dqhL L L m
hL . (4.7) 

∆𝐢𝐝𝐪𝐡
𝐦 [𝑛] 은 주입 신호의 부호인 clk[n]에 따라 함께 맥동하는 

신호이므로, 분석의 용이성을 위해 전류 맥동의 크기 ∆𝐈𝐝𝐪𝐡
𝐦 [𝑛]를 다음과 

같이 정의한다. 

  
[ ]

[ ] [ ] [ 2]
[ ]

m
dh
m
qh

I n
n n clk n

I n

 
    
  





 m m

dqh dqhI i . (4.8) 

dm 축 전류 맥동 크기인 ∆𝐼ௗ௛
௠ [𝑛]은 다음과 같이 표현된다. 

  * *[ ] [ 2] [ 2]
det( )

m m m m ms
dh qh dh dqh qh

T
n L V n L V nI    

m
hL

. (4.9) 

그러므로, 성분으로 인해 ∆𝐼ௗ௛
௠ [𝑛] 은 𝑉ௗ௛

௠∗ 와 𝑉௤௛
௠∗ 에 모두 영향을 

받는다. 뿐만 아니라, dm 축 전압만 주입되는 상황이더라도, dm 축 

전류는 다음과 같이 𝐿ௗ௛
௠ , 𝐿௤௛

௠ , 𝐿ௗ௤௛
௠ 의 영향이 결합된 형태로 나타난다. 

ୢ୯୦L୫
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 *
2

[ ] [ 2]
m

s qhm m
dh dhm m m

dh qh dqh

T L
n V n

L L
I

L



  . (4.10) 

그러므로, 의 영향을 무시할 수 없는 경우, dm 축 전압 주입 

만으로는 𝐿ௗ௛
௠ 을 정확하게 추정할 수 없다. 

 

4.2.2 qm 축 가변 전압 주입을 통한 dm 축 동적 인덕턴스 추정 

식 (4.3)을 전압과 전류 맥동의 크기인 𝐕𝐝𝐪𝐡
𝐦∗ [𝑛] 과 ∆𝐈𝐝𝐪𝐡

𝐦 [𝑛] 으로 다시 

쓰면 다음과 같다. 

 
*[ 2] [ ]sn T n   m m m

dqh h dqhV L I . (4.11) 

이 때, dm 축 수식은 다음과 같이 표현된다. 

 
*[ 2] [ ] [ ]m m m m m

dh s dh dh dqh qhV n T L I n L I n     . (4.12) 

그러므로, 만약 ∆𝐼௤௛
௠ [𝑛]이 0이라면, dm 축 전압과 전류의 비로 𝐿ௗ௛

௠ 을 

추정할 수 있다. 

 
*[ 2]ˆ

[ ]

m
m dh
dh sm

dh

V n
L T

I n





 . (4.13) 

𝐿෠ௗ௛
௠ 은 추정 𝐿ௗ௛

௠ 을 의미한다. 한편, ∆𝐼௤௛
௠ [𝑛] 은 (4.6)으로부터 다음과 

같이 표현된다. 

  * *[ ] [ 2] [ 2]
det( )

m m m m ms
qh dqh dh dh qh

T
I n L V n L V n    

m
hL

. (4.14) 

앞 절에서 살펴본 바와 같이, qm 축 전압 주입 없이 dm 축 전압만을 

주입할 경우, ∆𝐼௤௛
௠ [𝑛]이 0이 되지않아 (4.13)이 성립하지 않는 것을 알 수 

있다. ∆𝐼௤௛
௠ [𝑛]이 0이 되기 위해선 𝑉ௗ௛

௠∗[𝑛]뿐만 아니라 𝑉௤௛
௠∗[𝑛]이 적절하게 

주입되어 다음과 같은 관계를 만족해야 한다. 

 
* *[ 2] [ 2] 0m m m m

dh qh dqh dhL V n L V n    . (4.15) 

ୢ୯୦
୫L
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 (가) (나) (다) 

그림 4-3. 대상 전동기의 (가) 𝐝𝐞𝐭 (𝐋𝐡
𝐦), (나) 𝑳𝒅𝒉

𝒎 , (다) 𝑳𝒅𝒒𝒉
𝒎  (FEA). 

식 (4.14)의 계수를 살펴보면, 𝐋𝐡
𝐦 이 양의 정부호(Positive definite) 

행렬이기 때문에, det (𝐋𝐡
𝐦) 과 𝐿ௗ௛

௠ 은 그림 4-3에 나타나 있는 바와 같이 

항상 양수이다. 𝐿ௗ௤௛
௠ 은 운전 영역에 따라 음 또는 양의 값을 가진다. 𝐋𝐡

𝐦 

행렬의 양의 정부호 성질에 관련해서 부록 B에 더 자세히 기술한다. 

그러므로, (4.14)에서 ∆𝐼௤௛
௠ [𝑛]과 𝑉௤௛

௠∗[𝑛]의 관계를 다음과 같이 나타낼 

수 있다.  

 
*[ ] [ 2]m m

qh qhI n aV n d   . (4.16) 

이 때, 

 0
det( )

m
dh sL T

a  >
m
hL

. (4.17) 

 
*[ 2]

det( )

m m
dqh dh

s

L V n
d T


 

m
hL

. (4.18) 

∆𝐼௤௛
௠ [𝑛] 과 𝑉௤௛

௠∗[𝑛] 은 항상 양의 비례 관계에 있는 것을 알 수 있다. 

이를 이용하여, ∆𝐼௤௛
௠ [𝑛]을 상쇄시키는 적분 제어기를 다음과 같이 구성할 

수 있다. 

 *[ ] [ ]
1

m ms L
qh qh

s

T z k
V n nI

z T

 
     

. (4.19) 
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식 (4.19)에서 샘플링 주파수에 비해서 𝑉௤௛
௠∗[𝑛] 이 충분히 느리게 

변화한다고 가정하면 이산 시간 지연을 무시하고 연속 시간 상에서 

다음과 같이 표현 할 수 있다. 

 * 1m mL
qh qh

s

k
V

s T
I

 
  


 


. (4.20) 

마찬가지로, 이산 시간 지연을 무시할 경우 (4.14)는 다음과 같이 

표현된다. 

  * *

det( )
m m m m ms
qh dqh dh dh qh

T
I L V L V  

m
hL

. (4.21) 

L

s

k

T

*m
qhV

1

s
m
qhI  

그림 4-4. qm 축 가변 전압 제어기를 고려한 ∆𝑰𝒒𝒉
𝒎 의 동특성. 

식 (4.21)을 고려하면, ∆𝐼௤௛
௠ 의 동특성은 그림 4-4와 같이 나타낼 수 

있다. 그러므로, ∆𝐼௤௛
௠ [𝑛]은 다음과 같이 표현된다. 

 *

det( )

m
dqhm m

qh dh sm
cL h

Ls
I V T

s L

 
       

. (4.22) 

이 때,  

 
d )et(

m
L dh

cL

k L
 

m
hL

. (4.23) 

∆𝐼௤௛
௠ 은 𝑉ௗ௛

௠∗ 입력에 대해서 고주파 통과 필터(High-pass filter)를 통해 

출력되는 것을 알 수 있다. 즉, 𝑉ௗ௛
௠∗ 이 존재하는 상황에서도, (4.19)의 

적분제어기는 ∆𝐼௤௛
௠ 을 0으로 수렴시킬 수 있다. 

제안하는 ∆𝐼௤௛
௠   상쇄 제어기가 잘 동작한다면, (4.13)의 수식으로부터 

𝐿෠ௗ௛
௠ 을 추정할 수 있다. 한편, (4.15)로부터 𝐿ௗ௤௛

௠ 는 다음과 같은 수식을 

만족한다. 

  
*

*

m
qhm m

dqh dh m
dh

V
L L

V
 . (4.24) 
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즉, 어떤 고정된 𝑉ௗ௛
௠∗을 주입할 때, 제안하는 ∆𝐼௤௛

௠   상쇄 제어기를 통해 

가변 𝑉௤௛
௠을 주입함으로써, 𝐿෠ௗ௛

௠ 와 주입 전압의 비율로부터 𝐿ௗ௤௛
௠ 을 다음과 

같이 추정할 수 있다. 

 
*

*
ˆ ˆ

m
qhm m

dqh dh m
dh

V
L L

V
 . (4.25) 

dm

qm

m
dqhi

m
dqhv

*m
dhV

*m
qhV

 

그림 4-5. 제안하는 맥동 전압 주입 벡터도. 

제안하는 qm 축 가변 전압 주입 시 고주파 전압과 전류의 벡터도를 

그림 4-5와 같이 나타낼 수 있다. dm 축 전압은 일정한 크기로 주입되며, 

qm 축 전압은 (4.20)의 제어기에 따라 가변하며 주입된다. 정상 상태에서 

상쇄 제어기가 잘 동작한다면 고주파 전류는 항상 dm 축에만 존재하며, 

qm 축 고주파 전류는 억제된다. 

 

ˆm
dhL

m
dqhi 1z

 m
dqhi

L

s

k

T


m
qhI

[ 2]m*
dh sV n T 

*m
dhV m *

dqhv
*m

qhV

ˆm
dqhL

1
sT z

z 

m
dhI
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그림 4-6. 제안하는 동적 인덕턴스 추정기의 블록도. 

제안하는 동적 인덕턴스 추정기의 블록도가 그림 4-6에 나타나 있다. 

𝐿෠ௗ௛
௠ 은 제안하는 MTPA 추종 제어를 위한 g'의 계산에 사용되며, 𝐿෠ௗ௤௛

௠ 은 

4.4절의 MTPA 추종 제어의 동특성 균일화를 위한 정규화 이득에 

사용된다. 
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∆𝐼௤௛
௠ 을 0으로 효과적으로 수렴시키기 위해서는, 고주파 통과 필터의 

대역폭인 cL이 운전점의 변화율보다 충분히 높아야한다. 그렇지 않으면, 

운전점 변화로 인한 𝐿௠ /det (𝐋𝐡
𝐦) 의 변동을 제어기가 따라잡지 못해, 

∆𝐼௤௛
௠ 가 영향을 받을 수 있다. 이상적인 cL을 cL0라 할 때, 적분기 이득 

kL은 다음과 같이 설정되어야 한다. 

  0

( )det
L cLm

dh

k
L


m
hL

. (4.26) 

그러므로, 정확한 고주파 대역 통과 필터의 대역폭 설정을 위해서는 

실시간으로 추정되고 있는 𝐿ௗ௛
௠   이외에도 det (𝐋𝐡

𝐦) 의 정보가 필요하다. 

이는 제안하는 동적 인덕턴스 추정기로 계산이 어려운 값이므로, 사전 

시험을 통해서 계산할 수 있다. 하지만, 사전 시험을 통한 제정수 참조표 

작성은, 제안하는 실시간 동적 인덕턴스 추정의 효용성을 떨어뜨릴 수 

있다. 또한, 일정 크기 이상의 대역폭만 확보 된다면, cL의 작은 변화는 

제어 성능에 큰 영향을 끼치지 않는다. 그러므로, 본 논문에서는 다음과 

같은 근사식을 이용하여 kL을 설정한다. 

 
0

m̂
L dh cLk L  . (4.27) 

식 (4.27)을 이용한 제어기 이득을 설정할 경우 실제 대역폭 cL과 

cL0사이의 차이는 다음과 같이 표현될 수 있다. 

 
2

0 det )(

m
cL dh

cL

L



m
hL

. (4.28) 

그러므로, MTPA 영역에서 𝐿ௗ௤௛
௠ 이 충분히 작고, 𝐿ௗ௛

௠ 과 𝐿௤௛
௠ 의 차이가 

크지 않은 전동기에 대해선 비교적 정확한 대역폭을 기대할 수 있다. 

ௗ௤h
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그림 4-7. 대상 전동기의 cL/cL0 (FEA). 

그림 4-7은 대상 전동기에 대해서 근사식으로 인한 cL과 cL0의 비를 

MTPA 영역에 대해 도시한 결과를 보여준다. 대상 전동기의 경우 150 A 

미만의 저전류 구간을 제외하면, cL0의 80%에서 120% 사이에서 cL가 

결정된다. 

제안 방법의 구현을 위해서는 주입 전압 신호의 크기와 주파수를 

적절하게 결정해야 한다. 이와 관련해서는 6.3절에서 자세히 다룬다. 
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제안하는 MTPA 추종 운전을 위해서는 전동기의 고정자 자속(Stator 

flux) 정보를 실시간으로 알아야 한다. 전동기의 고정자 자속은 전동기의 

인덕턴스(Inductance)와 고정자 전류를 통해 추정하는 전류 모델(Current 

model), 혹은 전동기의 출력 전압을 통해 추정하는 전압 모델(Voltage 

model)로부터 계산될 수 있다. 

하지만, 자기 포화를 고려할 때, 전류 모델로부터 정확한 고정자 

자속을 추정하기 위해서는 사전 시험을 통한 자속 참조표 구성이 

선행되어야 한다. 또한 회전자의 위치를 알 수 없는 센서리스 상황 

하에서는 dr 축 전류와 qr 축 전류를 정확하게 알기 힘들기 때문에, 전류 

모델을 통한 고정자 자속의 추정이 더욱 어렵다. 

그러므로, 본 절에서는 전압 모델을 기반으로 고정자 자속을 추정한다. 

전압 모델에서는 추정 시 고정자 저항만을 필요로 하기 때문에 

상대적으로 전동기 제정수에 대한 의존도가 낮다는 장점이 있다. 하지만 

순수 적분기를 사용할 때 생기는 측정 값들의 직류 오프셋(DC offset) 

오차에 대한 불안정성, 공간 고조파 등으로 인한 고조파 자속 외란 등이 

전압 모델 기반 고정자 자속 관측의 문제점으로 지적되어 왔다. 

본 절에서는 상기한 문제를 대역 통과 필터를 적분기에 직렬 

구성함으로써 해결하는 주파수 적응 자속 관측기를 사용한다. 또한, 

기존의 주파수 적응 자속 관측기의 디지털(Digital) 구현 시 발생할 수 

있는 이산 시간 구현 오차(Discretization error)에 대해서 분석한다. 이를 

통해 이산 구현 오차에 강인한 주파수 적응 자속 추정기 구현 방법을 

제안한다 [67]. 

제안하는 자속 추정기는 본 논문에서 사용하는 m 좌표계 뿐만 아니라, 

회전자 좌표계와 같은 일반적인 동기 좌표계에도 적용이 가능하다. 

그러므로, 서술의 일반성을 위해서 자속 추정기의 원리와 성능을 

분석하는 4.3.1절에서 4.3.2절까지는 일반적인 회전자 기준 좌표계 상에서 

분석한다. 하지만 제안하는 센서리스 MTPA 추종 제어는 m 좌표계를 

사용하므로, 4.3.4절에서 m 좌표계 상에서 제안하는 자속 추정기를 
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구현할 때 고려해야할 점에 대해서 설명한다. 마지막으로, 제안하는 자속 

추정기는 고정자 저항 정보를 사용하는데, 고정자 저항에 오차가 있을 

때 자속 추정 오차를 분석하고 제안하는 MTPA 추종 운전에 미치는 

영향을 살펴본다. 

 

4.3.1 연속 시간 영역에서의 주파수 적응 자속 관측기 분석 

IPMSM의 고정자 전압 방정식은 정지 좌표계에서 다음과 같이 나타낼 

수 있다. 

 s

d
R

dt
 s s s

dq dq dqv λi . (4.29) 

이 때, Rs는 고정자 저항 성분을 나타내며, 윗첨자 ‘s’는 정지 좌표계 

성분임을 나타낸다. 𝐯𝐝𝐪
𝐬  , 𝐢𝐝𝐪

𝐬  , 𝛌𝐝𝐪
𝐬

는 각각 고정자 전압 벡터, 고정자 전류 

벡터, 그리고 고정자 자속 벡터를 의미한다. 각 벡터는 dq 축 성분으로 

나누어 행렬의 형태로 나타낼 수도 있지만, 본 절에서는 분석의 

용이함을 위해 다음과 같이 복소 벡터를 이용하여 표기하도록 한다. 

 
s s
d qv jv s

dqv . (4.30) 

 
s s
d qi ji s

dqi . (4.31) 

 
s s
d qj  s

dqλ . (4.32) 

식 (4.29)로부터 고정자 자속은 다음과 같이 표현할 수 있다. 

 ( )sR dt s s s
dq dq dqv iλ . (4.33) 

위와 같이 고정자 자속은 전동기의 역기전력을 정확히 알고있다면, 

이를 적분함으로써 계산할 수 있지만, 적분기 자체의 한계 

안정성(Marginal stability) 때문에, 고정자 전압, 전류의 작은 직류 오프셋 

오차에도 (4.33)은 쉽게 발산할 수 있다. 

적분기에 대역 통과 필터(Band pass filter, BPF)를 구성함으로써 적분기의 

불안정성 해소와 공간 고조파에 대한 감쇄 성능을 함께 기대할 수 있다. 

대역 통과 필터를 직렬 연결 할 경우 추정 자속은 다음과 같이 표현될 

수 있다. 
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 

s s
dqf dqλ e . (4.34) 

여기서 

 sR s s s
dq dq dqe v i . (4.35) 

 

는 관측하고자 하는 자속이 회전하는 속도이며, 는 대역 통과 폭과 

관련이 있는 감쇄 상수이다. 𝛌෠𝐝𝐪𝐟
𝐬 는 추정된 기본파 고정자 자속을 

의미한다. 고정자 자속이 회전하는 속도는 정상 상태에서 전동기의 회전 

속도 r과 같으므로, 는 r로 대체할 수 있다. 이때 역기전력으로부터 

추정 자속까지의 전달 함수(Transfer function)를 의미하는 HC(s)는 다음과 

같이 표현할 수 있다. 

 
2 2

2 |
( )

2 |

ˆ |

|
r

r r

s
s s

 
  

 
 

s
dqf

s
q

C
d

H
e

λ
. (4.36) 

이 때 아랫첨자 ‘C’는 연속 시간 영역(Continuous time domain)을 

의미한다. r이 20, 60, 200, 500 Hz 일 때, HC(s)의 보데 선도(Bode plot)는 

다음과 같이 나타난다. 
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그림 4-8. HC(s)의 다양한 운전 주파수에서의 보데 선도. 

그림 4-8에서 는 0.707로 설정되었다. HC(s)는 각 운전 주파수에 

대해서 이득이 1/r, 위상(Phase)이 -90°로서 이상적인 적분기와 같은 
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이득과 위상을 가지는 것을 알 수 있다. 하지만, r보다 낮은 

주파수에서는 적분기 대비 −20 dB/dec의 비율 만큼 낮은 이득을 가지기 

때문에, 직류에서도 유한한 이득을 갖는 것을 알 수 있다. 또한, 고주파 

영역에서도 적분기 대비 −20 dB/dec의 감쇄 성능을 가지기 때문에, 공간 

고조파와 같은 고주파 외란의 영향이 감소할 것이라고 기대할 수 있다. 

*
dq
sv

s
dqi

1

s

ˆ s
dqfλ1

s

1

s

s
dqe

1( )f s

2 ( )f s

3 ( )f s

 

그림 4-9. 연속 시간 영역에서의 FAO의 블록 다이어그램 [66]. 

이러한 HC(s)의 주파수 특성을 가지는 추정기를 연속 시간 영역에서 

구현하기 위해서, [66]는 그림 4-9와 같은 주파수 적응 자속 

관측기(Frequency adaptive observer, 이하 FAO)를 제안하였다. FAO는 f1(s), 

f2(s), f3(s)의 총 3개의 적분기로 구성되며, 입력인 𝐞𝐝𝐪
𝐬

으로부터 출력인 

𝛌෠𝐝𝐪𝐟
𝐬 까지의 전달 함수가 HC(s)가 됨을 알 수 있다. 특히 세 적분기 

중에서 f1(s)는 역기전력을 적분하는 기능을 수행한다. 나머지 f2(s)와 

f3(s)는 대역 통과 필터의 역할을 수행한다. 

FAO가 안정하게 구현되기 위해선, 입력으로부터 출력의 안정성을 

의미하는 BIBO 안정성(Bounded-input bounded-output stability, BIBO stability) 

뿐만 아니라 각 적분기의 출력이 발산하지 않는다는 내부 안정성(Internal 

stability)이 보장 되어야한다. 만약 내부 안정성이 보장되지 않는다면 

특정 적분기의 누적 값이 계속해서 커질 수 있기 때문에 실제 

마이크로프로세서(Microprocessor) 안에서 구현이 불가능할 수 있다. 이를 

위해 𝐞𝐝𝐪
𝐬

로부터 f1(s), f2(s), f3(s)의 출력까지의 Closed-loop 전달 함수를 

HC1(s), HC2(s), HC3(s)라 하면 다음과 같이 계산된다. 

    2

1

1
1

2

2 1
( )

2

r r

r rr r

s
s ss s

  
   

 
  

CH . (4.37) 
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
 

  
CH . (4.39) 

HC1(s), HC2(s), HC3(s) 세 전달 함수 모두 영속(Standstill)을 제외하면 

안정한 극(Pole) 만을 갖기 때문에, 그림 4-9는 내부 안정성이 보장되는 

구현 방법임을 알 수 있다. 

 

4.3.2 제안하는 이산 시간 오차에 강인한 자속 추정기 [67] 

앞 절에서 살펴본 바와 같이, [66]에서 제안된 FAO를 통해, 운전 

주파수에서는 적분기의 특성을 가지며, 그 외 주파수의 성분은 

감쇄시키는 특성을 가지는 자속 추정기를 설계할 수 있다. 운전 

주파수가 낮은 전동기에 대해선 연속 시간 영역에서 설계한 FAO로도 

충분히 만족할만한 성능을 기대할 수 있다. 하지만, 전동기의 속도가 

스위칭 주파수의 1/100 이상으로 높을 경우, 디지털 제어로 인한 이산 

시간 오차(Discretization error)가 자속 추정에 오차를 야기할 수 있다. 

자속 추정 오차를 야기하는 이산 시간 오차에는 펄스폭 변조(Pulse width 

modulation, 이하 PWM)로 인한 평균 전압 합성 지연 오차, FAO의 이산 

시간(Discrete-time domain) 상의 구현으로 인한 오차 등이 포함된다. 

본 절에서는 이러한 이산 시간 오차 성분을 고려한 이산 시간 

FAO(Discrete-time FAO, DFAO)의 설계를 다룬다 [67]. 제안된 방법은 

FAO의 3중 적분 구조를 그대로 유지하면서도 동기 좌표계에서의 적분을 

통해 이산화 오류를 최소화한다. 

 

4.3.2.1 PWM 전압 합성으로 인한 평균 자속과 전압 사이의 관계 

먼저 FAO를 이산화하기 전에, 평균 자속과 전압 사이의 관계를 

살펴보자. 
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그림 4-10. 전류 샘플링, 전압 지령 계산, 전압 출력 사이의 시간 시퀀스. 

마이크로프로세서를 통해 디지털 제어를 수행할 경우, 전압 지령 계산 

시간으로 인한 시지연을 피하기 어렵다. 일반적인 디지털 제어 시 전류 

샘플링, 전압 지령 계산, 전압 출력 사이의 관계가 그림 4-10에 나타나 

있다. 디지털 제어 시 n번째 샘플링에서 전류 𝐢𝐝𝐪
𝐬 [𝑛] 를 측정하고 이를 

기반으로 (n+1)번째 샘플링에서 (n+2)번째 샘플링까지 출력할 평균 전압 

𝐯𝐝𝐪
𝐬∗ [𝑛]을 계산한다. 식 (4.33)으로부터 (n−1)번째 자속 𝛌𝐝𝐪

𝐬 [𝑛 − 1]과 n번째 

자속 𝛌𝐝𝐪
𝐬 [𝑛]사이에는 다음과 같은 관계가 성립한다. 

  
( 1)

[ ] [ 1]
s

s

nT

n sT
n n R dt


   s s s s

dq dq dq dqvλ iλ . (4.40) 

이때 t =[(n−1)Ts, nTs]에서 합성되는 전압은 평균적으로 𝐯𝐝𝐪
𝐬∗ [𝑛 − 2]이므로, 

(4.40)은 다음과 같이 다시 쓸 수 있다. 

 
)

*

( 1
[ ] [ 1] [ 2]

s

s

nT

n Ts sn n n T R dt


      s s s s
dq dq dq dqvλ λ i . (4.41) 

역기전력에 비해서 고정자 저항으로 인한 전압 강하가 충분히 작거나 

한 샘플링 주기동안 전류 변화가 작다고 가정하면, (4.41)을 다음과 같이 

근사할 수 있다. 

 
*[ ] [ 1] [ 2] [ ]s sn n n T R n     s s s s

dq dq dq dqiλ vλ . (4.42) 

식 (4.42)는 z-domain 상에서 다음과 같이 표현할 수 있다. 

   2 *

1
s

s s

T z
z T R

z
  


s s s
dq dq dqv iλ . (4.43) 

즉, 이산 시간 구현으로 인한 오차를 고려할 경우, 고정자 자속은 
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역기전력의 역방향 오일러 방식(Backward Euler method)의 적분으로 

표현될 수 있음을 알 수 있다. 따라서, 이상적인 FAO는 운전 주파수에서 

역방향 오일러 방식 적분기의 이득과 위상을 가져야 한다. 이는 그림 

4-9의 FAO에서 역기전력의 적분을 수행하는 f1(s)가 역방향 오일러 

방식을 사용하여 구현되어야 함을 의미한다. 

 

4.3.2.2 정지 좌표계 FAO의 이산화 오차 

f1(s)가 역방향 오일러 방식을 사용하여 구현되었더라도, 직렬 연결 

되어있는 FAO가 이상적인 대역 통과 필터의 역할을 해주지 못한다면, 

기본파 자속의 추정에 오차가 야기될 수 있다. FAO의 삼중 적분 구조를 

유지하면서 이를 이산 시간 영역에서 구현할 수 있는 예는 다음과 같다. 
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그림 4-11. FAO의 이산 시간 구현 예. (가) 오일러 방식 이용 (DFAO1). (나) 

Tustin 방식 이용 (DFAO2). 

그림 4-11(가)는 오일러 방식을 이용한 구현 예(이하 DFAO1)이며, 

그림 4-11(나)는 Tustin 방식을 이용한 구현 예(이하 DFAO2)이다. 이산 
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시간에서의 구현임을 고려하여 각 적분기는 f1(z), f2(z), f3(z)로 표기되었다. 

한가지 유의할 점은, 순차적으로 프로그램이 실행되는 마이크로프로세서 

특성상, 되먹임(Feedback) 되는 신호에는 항상 적어도 한 샘플링 이상의 

시지연이 발생한다는 점이다. 그래서 그림 4-11(가)와 (나)에서 되먹임 

되는 신호에는 단위 시지연 z−1이 포함되있음을 알 수 있다. 다만, 

DFAO1에서 f3(z)는 역방향 오일러 방식의 적분과 단위 시지연 z−1을 

통합하여 순방향 오일러 방식(Forward Euler method)으로 표현하였다. 

이러한 시지연은 적분기의 이산화와 더불어 이상적인 필터의 동작을 

방해하는 요인이다. 이를 고려하여 z-domain 상에서 전달 함수를 

계산하면 다음과 같다. 
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여기서 
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. (4.46) 
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여기서 z 변수와 s 변수사이에는 다음과 같은 관계를 가진다. 

 exp( )sz sT . (4.48) 

식 (4.48)을 HD1(z)와 HD2(z)에 적용하면, DFAO1과 DFAO2의 주파수 

특성을 보데 선도를 이용해서 분석할 수 있다. 보데 선도를 그릴때는 

시스템(System)의 샘플링 주기인 Ts를 설정해주어야 한다. 본 논문에서는 

10 kHz의 샘플링 주파수를 가정하여 Ts를 100 s로 설정하였다. 

 그림 4-12는 HD1(z)의 보데 선도를 나타낸다. 비교를 위해 역방향 

오일러 적분의 보데 선도도 함께 표시하였다. HD1(z)는 운전 주파수에서 

역방향 오일러 적분과 같은 이득을 갖는 것을 확인할 수 있다. 하지만, 

위상 측면에서는 운전 주파수가 증가함에따라 역방향 오일러 적분과 
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상당한 오차를 가지는 것을 알 수 있다. 운전 주파수가 20 Hz 일때 위상 

오차는 1° 미만이지만, 운전 주파수가 200 Hz, 500 Hz로 증가했을땐 위상 

오차가 각각 7.3°와 18.3°로 증가한다. 즉, DFAO1을 이용한 자속 추정 시, 

자속의 크기는 비교적 정확하게 추정할 수 있지만, 추정 자속의 위상이 

실제 자속과 다를 수 있음을 의미한다. 

 

그림 4-12. HD1(z)의 보데 선도. 

그림 4-13은 Tustin 방법을 이용한 HD2(z)의 보데 선도를 보여준다. 

앞선 DFAO1과 달리 DFAO2는 위상 뿐만 아니라 이득 측면에서도 

역방향 오일러 방식과 비교하여 오차를 가짐을 확인할 수 있다. 특히 

운전 주파수가 500 Hz 일때 이득 오차는 2.4 dB로서 30 % 가 넘는 오차가 

발생함을 알 수 있다. 
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그림 4-13. HD2(z)의 보데 선도. 

근본적으로 이러한 FAO의 이산화 오류는 두가지 원인에서 기인한다. 

(가) 이산 시간 적분기와 연속 시간 적분기 사이의 이득, 위상 오차 

(나) 신호 되먹임 구현 시 발생하는 위상 지연 

이 중, (가)는 Tustin 방식 적분기와 목표 주파수에서의 이득을 

선보상하는 Prewarping 기법을 이용하여 보상 가능하다. 하지만, (나)는 

이중 적분 구조를 유지하는 FAO에서는 필연적으로 발생할 수 밖에 없는 

문제이며, 이를 보상하기도 쉽지 않다. 

  



 

６８ 

 

4.3.2.3 동기 좌표계 상에서의 FAO 이산화 

앞서 살펴본 FAO의 이산화 오차는 운전 주파수 대역의 교류(AC) 

신호를 이산 시간에서 처리하면서 나타난 문제라고 생각할 수 있다. 

그러므로, 오차 발생을 최소화 해야하는 운전 주파수 대역을 직류(DC) 

신호로 분석 할 수 있는 동기 좌표계 상에서 FAO를 재구성 하면 이산 

시간 오차를 최소화 할 수 있다. 

우선, 정지 좌표계 상의 임의의 dq 벡터 변수 𝐱𝐝𝐪
𝐬

는 회전자 동기 

좌표계 상에서 다음과 같이 표현된다. 

 ( )r r s
dq dqx R x . (4.49) 

이 때, R()는 만큼의 회전 변환인 R()=exp(j)를 의미한다.  

1

s

s
dqx s

dqy 1

s
 rR - rR

s
dqx s

dqyr
dqyr

dqx  

 (가) (나) 

그림 4-14. (가) 정지 좌표계에서의 적분기. (나) 동기 좌표계 상의 적분 구현. 

𝐱𝐝𝐪
𝐬

를 적분한 변수를 𝐲𝐝𝐪
𝐬

라 하면, 𝐱𝐝𝐪
𝐬

와 𝐲𝐝𝐪
𝐬

의 관계를 그림 4-14(가)와 

같이 나타낼 수 있다. 또한 등가적으로 동기 좌표계 상의 벡터 변수 

𝐱𝐝𝐪
𝐫 과 𝐲𝐝𝐪

𝐫 의 관계는 다음과 같이 계산된다. 

  1
rj

s
 r r r

dq dq dqy x y . (4.50) 

그러므로, , 𝐱𝐝𝐪
𝐬

와 𝐲𝐝𝐪
𝐬

의 관계를 그림 4-14(나)와 같이 동기 좌표계 

상에서도 표현할 수 있다. 즉, 그림 4-14(가)와 (나)는 정지 좌표계 상의 

적분을 나타내는 동일한 관계를 나타낸다. 하지만 적분기 1/s이 

처리해야하는 신호의 성질에는 차이가 있다. 𝐱𝐝𝐪
𝐬

의 기본파 성분은 r로 

회전하고 있는 교류 신호이기 때문에, 그림 4-14(가)의 적분기는 교류 

신호를 적분하는 기능을 수행한다. 하지만 그림 4-14(나)의 적분기 

입력은 𝐱𝐝𝐪
𝐫 − 𝑗𝜔௥𝐲𝐝𝐪

𝐫 이며, 𝐱𝐝𝐪
𝐫 과 𝐲𝐝𝐪

𝐫 은 모두 직류 신호이기 때문에, 그림 

4-14(나)의 적분기는 직류 신호를 적분하는 기능을 수행한다. 
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1/s을 이산 시간 상에서 근사화할 때, 역방향 오일러 적분, 순방향 

오일러 적분, Tustin 방식 적분 중 어느 방식으로 근사화 하던지, 이들의 

직류 입력에 대한 이득과 위상에는 오차가 없다. 그러므로, 그림 

4-14(나)의 적분기가 정지 좌표계 상의 적분기에 비해서 이산화 시 더 

정확함을 알 수 있다. 

1

s

ˆ r
dqfλ1

s

1

s

s
dqe

1( )f s

2 ( )f s

3 ( )f s

 rR

 - rR

 

그림 4-15. 동기 좌표계 상에서의 FAO. 

그림 4-14(나)의 적분기를 사용하여 그림 4-15와 같이 동기 좌표계 

상에서 FAO를 구성할 수 있다. 여기서, sgn()는 다음과 같은 부호 

함수(Sign function)를 의미한다. 

 
1, if 0,

sgn( )
1, if 0.




 <


 
 (4.51) 

그림 4-9와 비교하여, 그림 4-15의 FAO는 출력이 동기 좌표계 상의 

자속 𝛌෠𝐝𝐪𝐟
𝐫 임을 알 수 있다. 𝛌෠𝐝𝐪𝐟

𝐬 는 회전변환을 통해 다시 계산할 수 있다. 

 ( ˆ)ˆ
rs

dqf q
r
d fλ λR . (4.52) 

그림 4-15의 제안하는 FAO는 적분기만 그림 4-14(나)의 동기 좌표계 

적분기로 변경한 형태이기 때문에, 연속 시간 상에서 구현 시 

𝐞𝐝𝐪
𝐬

으로부터 출력인 𝛌෠𝐝𝐪𝐟
𝐬 까지의 전달 함수는 그림 4-9의 기존 FAO와 

동일하다. 

그림 4-15의 FAO는 z-domain 상에서 그림 4-16과 같이 구현될 수 있다. 
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그림 4-16. 제안하는 동기 좌표계 상의 DFAO (DRFAO). 

제안하는 동기 좌표계 상의 DFAO(이하 DRFAO)에서 적분기는 구현의 

간소화를 위하여 역방향 오일러 방식으로 이산화 하였다. 또한 

되먹임되는 신호에는 각각 z−1의 시지연을 포함하였다. 하지만 되먹임 

신호 역시 기본파가 직류 신호인 동기좌표계 상에서 구현되므로, 

되먹임으로 인한 위상 지연이 발생하지 않는다. 그러므로, 앞서 살펴본 

되먹임 시지연으로 인한 위상 오차가 제안하는 DRFAO에서는 발생하지 

않는다. 

복소수로 구성된 이득이 있으므로, 복소 전달 함수 개념(Complex 

transfer function)을 사용하여 DRFAO의 주파수 분석을 수행할 수 있다 

[68]. DRFAO의 이산 시간 전달 함수 HD(z)는 다음과 같이 계산된다. 
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여기서, 

  
sT

z


zh
p q

. (4.54) 

  exp( ) 1r s r sj T j T   p . (4.55) 

 exp( )r sj T q . (4.56) 

양의 주파수에 대해서 z=exp(sTs)를 적용하여 주파수 응답을 구하면 

HD(z)의 보데 선도를 그림 4-17과 같이 그릴 수 있다. 
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그림 4-17. DRFAO의 양의 주파수에 대한 보데 선도. 

DRFAO의 보데 선도는 각 운전 주파수에서의 이득과 위상이 역방향 

오일러 적분과 정확히 일치함을 알 수 있다. 그러므로, 운전 주파수에 

상관 없이 정확한 기본파 자속 추정이 가능하다. 

다만, 그림 4-17의 보데 선도는 양의 주파수에 대해서만 분석한 

것임을 유의해야 한다. 보데 선도는 양의 주파수 응답과 음의 주파수 

응답이 대칭임을 가정하여, 양의 주파수에 대해서만 로그 스케일(Log 

scale)로 분석한다. 하지만, 앞서 살펴본 HD1(z)와 HD2(z)와 달리 HD(z)는 

그 계수에 복소수가 포함되어 있다. 그러므로, z=exp(sTs)를 적용하여 

주파수 응답을 구할 때, s의 부호에 따라서 그 주파수 응답이 달라진다. 

그러므로, 음의 주파수 성분에 대해서는 주파수 응답 함수(Frequency-

response function, FRF)를 통해 분석이 가능하다. 
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(가) 

 

(나) 

그림 4-18. DRFAO와 DFAO1의 주파수 응답 함수.  

(가) r=20 Hz. (나) r=500 Hz. 

그림 4-18(가)와 (나)는 DRFAO와 DFAO1의 주파수 응답함수를 

보여준다. 운전 주파수가 20 Hz일 때는 이산 시간 오차가 미치는 영향이 

크지 않으므로, DRFAO와 DFAO1의 응답 특성이 같으며, 주파수의 

부호에 대해 대칭임을 알 수 있다. 하지만 500 Hz로 운전 주파수가 

높아졌을 땐, DFAO1 경우엔 여전히 대칭을 유지하지만, 그림 4-12에서 
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살펴본 바와 같이 운전 주파수 영역에서 역방향 오일러 적분과 비교했을 

때 위상 오차를 가짐을 알 수 있다. DRFAO의 경우엔 주파수의 부호에 

대해 비대칭이지만, 운전 주파수에 대해선 정확하게 역방향 오일러 

적분과 이득과 위상이 일치함을 볼 수 있다. 

그림 4-18(나)에서 DRFAO는 −500 Hz에서 5 dB가 넘는 이득 오차와 45° 

가량의 위상 오차를 가진다. 이는 제안하는 DRFAO는 운전 방향의 

반대로 회전하는 역상분 기본파 자속 추정 성능이 좋지 않음을 의미한다. 

다행히도, 정상적인(Healthy) IPMSM에 대해선 r로 회전할 때 고정자 

자속의 기본파 성분 역시 r로 회전하며, 역상분 자속은 존재하지 

않는다. 그렇기 때문에 DRFAO의 −r 영역의 이득 및 위상 왜곡이 자속 

추정 성능에 영향을 미치지 않는다. 하지만, 특수한 전동기 설계나 

전동기의 고장 상황 등으로, 역상분 자속이 존재할 때 DRFAO를 

사용하는 것은 적절하지 않을 수 있다. 
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4.3.3 시뮬레이션 및 실험 검증 

제안하는 DRFAO의 성능을 검증하기 위해서 시뮬레이션 및 실험 

검증을 수행하였다. MTPA 추종 성능 검증이 아닌, DRFAO의 자속 관측 

성능만을 검증하기 위해 m 좌표계가 아닌 회전자 기준 좌표계에서 

제어를 수행하였다. 표 3-1의 대상 전동기를 사용하였으며, 회전자 위치 

정보를 얻기 위해 엔코더(Encoder)를 사용하였다. 스위칭 

주파수(Switching frequency)는 10 kHz 로 설정하였으며, 매 스위칭 

주파수마다 한번 전류 측정 및 제어를 수행하는 싱글 샘플링(Single 

sampling) 조건에서 제안 자속 관측기를 검증하였다. 또한 제안하는 자속 

관측기의 성능을 확인하기 위해, 기존의 DFAO1과 DFAO2도 함께 

성능을 비교하였다. 

 

4.3.3.1 시뮬레이션 검증 

자속 추정기의 성능을 검증하기 위해 대상 전동기에 대한 

시뮬레이션(Simulation) 검증을 수행하였다. 시뮬레이션에선 이상적인 

IPMSM 모델(Model)이 아닌, 자기 포화 및 공간 고조파가 고려된 자속 

기반 모델이 사용되었다. 시뮬레이션 시 사용한 소프트웨어(Software) 및 

자세한 구성 환경은 7장에서 다룬다.  

먼저, 과도 상황에서의 자속 추정 성능을 검증하기 위해 최대 토크 

지령을 인가하는 시뮬레이션을 수행하였다. 이 때, 토크 지령의 

변화율(Slew rate)은 10 pu/s로 설정하였다. DFAO1, DFAO2, DRFAO에서 

모두 는 2로 설정하였다. 
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그림 4-19. 500 r/min에서의 자속 추정 성능 (시뮬레이션). 

 

먼저, 저속 상황에서 자속 추정기들의 성능을 확인하기 위해 500 

r/min에서의 자속 추정 파형을 계산하여 그림 4-19에 나타내었다. 자속 

추정기의 구현 방법과 상관없이 실제 자속을 매우 잘 추정하는 것을 

확인할 수 있다. 또한, 과도 상황에서도 모든 자속 추정기가 매우 유사한 

자속 추정 성능을 보이는 것을 알 수 있다. 
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그림 4-20. 2500 r/min에서의 자속 추정 성능 (시뮬레이션). 

 

반면, 그림 4-20은 속도를 2500 r/min으로 증가시켰을 때 자속 추정 

성능을 나타낸다. 제안하는 DRFAO는 여전히 실제 자속을 잘 

추정하지만, DFAO1과 DFAO2는 𝜆መௗ௙
௥ 과 𝜆መ௤௙

௥ 에 상당한 오차가 발생하는 

것을 확인할 수 있다.  

한가지 특이할만한 점은 DFAO1과 DFAO2의 경우, 무부하 상황에서는 

𝜆መௗ௙
௥ 이 속도에 따라서 거의 변하지 않고 일정하게 추정된다는 점이다. 

반면, 𝜆መ௤௙
௥ 은 최대 토크 인가 시 거의 일정하게 유지되지만, 무부하 

상황에서 상당한 오차가 발생하는 것을 관찰할 수 있다. 
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그림 4-21. 속도 변화 시 추정 자속의 변화 (시뮬레이션). 

이는 그림 4-21의 리사주(Lissajous) 파형을 통해 이유를 분석할 수 

있다. 그림 4-21은 무부하 상황과 최대 토크 및 50% 부하 인가 시 각 

자속 관측기의 속도에 따른 추정 자속 벡터를 나타낸다. 그림 4-12와 

그림 4-13에서 확인할 수 있듯이, DFAO1과 DFAO2는 고속에서 자속 

추정에 상당한 위상 오차가 발생한다. 그림 4-21의 A 운전점에서 확인할 

수 있듯이, 무부하 상황에서는 자속 벡터가 dr축에 위치하므로, 위상 

오차가 발생하더라도, 𝜆መௗ௙
௥ 에는 그 영향이 미미하다. 반면, 부하가 

증가할수록 𝜆መ௤௙
௥ 이 증가하게 되어 위상 오차가 𝜆መௗ௙

௥   뿐만 아니라 𝜆መ௤௙
௥ 에도 

영향을 미친다. 최대 토크 인가 시에는 오히려 𝜆መௗ௙
௥ 이 거의 0에 

가까워지며 자속 벡터가 qr축에 위치하게 된다. 이 경우에는 자속 
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추정의 위상 오차가 𝜆መௗ௙
௥ 에 영향을 미치게 된다. 

 

4.3.3.2 실험 검증 

자속 추정기의 성능을 검증하기 위해 최대 토크 지령을 0.6초간 

인가하는 실험을 진행하였다. 시뮬레이션과 달리 최대 토크 지령을 

인가하기 전후, 축의 유격으로 인한 진동을 방지하기 위해 정격의 약 

1.5%에 해당하는 5 Nm의 토크 지령을 인가하였다. 편의상, 본 절에서 5 

Nm의 토크 인가 상황을 무부하 상황으로 지칭한다. 이외의 조건은 

4.3.3.1절의 시뮬레이션 조건과 동일하게 설정하였다. 하지만 

시뮬레이션에서와 달리 실험에서는 운전점에서의 실제 자속 정보를 얻을 

수 없다. 그러므로, 실제 자속과의 비교 대신 다양한 속도에서의 디지털 

시지연으로 인한 오차를 확인하기 위해 속도를 500, 1000, 1500, 2000, 2500 

r/min으로 변화시키면서 동일한 실험을 반복하였다. 
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그림 4-22. DFAO1의 다양한 속도에서의 자속 추정 성능 (실험). 
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그림 4-23. DFAO2의 다양한 속도에서의 자속 추정 성능 (실험). 

 

그림 4-22와 그림 4-23은 DFAO1과 DFAO2의 자속 추정 실험 결과를 

나타낸다. DFAO1과 DFAO2 모두 속도가 증가함에 따라서 전류 지령은 

동일하게 유지했음에도, 추정되는 자속이 변화하는 것을 알 수 있다. 
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그림 4-24. 제안하는 DRFAO의 다양한 속도에서의 자속 추정 성능 (실험). 

 

그림 4-24는 제안하는 DRFAO의 자속 추정 성능을 나타낸다. 기존의 

DFAO1 및 DFAO2와 달리, 다양한 속도에서 동일한 자속이 추정되는 

것을 알 수 있다. 또한, 토크 지령 변화 시, DFAO1 및 DFAO2와 매우 

유사한 과도 자속 성능을 나타내는 것을 확인할 수 있다. 이는 제안하는 

DRFAO가 실제 실험 조건에서도 정확한 고정자 자속을 추정할 수 

있음을 보여준다. 
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그림 4-25. 속도 변화 시 추정 자속의 변화 (실험). 

그림 4-25는 무부하 상황과 최대 토크의 50% 부하 인가 시 각 자속 

관측기의 속도에 따른 추정 자속 벡터를 나타낸다. 그림 4-12에서 

분석한 바와 같이 DFAO1은 속도가 증가함에 따라 자속 추정에 위상 

오차가 발생하는 것을 확인할 수 있다. 또한, 그림 4-13에서 분석한 바와 

같이 DFAO2는 고속에서 위상 오차 뿐만 아니라 크기 오차도 발생하는 

것을 확인할 수 있다. 반면, 제안하는 DRFAO는 속도와 관계없이 일정한 

자속을 추정하는 것을 확인 할 수 있다. 
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4.3.4 추정 MTPA 좌표계 상에서의 구현 

앞서, 4.3.2절에서는 주파수 적응 자속 추정기를 회전자 동기 

좌표계에서 구성한 DRFAO를 제안하였다. 제안된 자속 추정기에서 

중요한 점은 기본파 자속을 직류 신호로 볼 수 있는 동기 좌표계 상에서 

자속 추정을 수행한다는 점이다. 그러므로, 회전자 기준 좌표계 뿐만 

아니라 제안하는 MTPA 추종 제어가 수행되는 m 좌표계 상에서도 

제안된 자속 추정기의 적용이 가능하다.  

 - mR

 mR

ˆ m
dqfλ

 



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2

2

1z


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|m|
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2 *z dq
sv 

s
dqi Rs

s
dqe

 

그림 4-26. m 좌표계 상에서의 DRFAO. 

그림 4-26은 m 좌표계 상에서의 DRFAO 구현 블록도를 나타낸다. J는 

복소 벡터의 j에 대응되는 J= ቂ
0 −1
1 0

ቃ 행렬을 의미한다. 그림 4-16과 

비교할 때 주목할만한 점은 회전자의 위치나 속도와 관련된 정보가 

사용되지 않는다는 점이다. 회전자 기준 좌표계로의 회전 변환이m 

좌표계로의 회전 변환 R(m)으로 대체되었으며, r은 m 좌표계의 회전 

속도인 m으로 대체되었다. 그러므로, 제안된 DRFAO를 m 좌표계 

상에서 구현할 때, 별도의 회전자 위치 추정기가 요구되지 않는다. 

4.1절에서 소개했듯이, m 정보는 4.4절에서 다룰 MTPA 운전점 추종 

제어기에서 계산된다. 
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4.2절에서 제안된 동적 인덕턴스 추정기와 4.3절에서 제안된 기본파 

자속 추정기를 사용하면, 실시간으로 토크 및 MTPA 판별식 f와 g'의 

계산이 가능하다. 실시간 센서리스 MTPA 운전을 수행하기 위해서는, 

계산된 f와 g'를 기반으로 전류 운전점을 수정하여, 원하는 토크에 

해당하는 MTPA 운전점을 추종하는 제어기가 필요하다. 

본 절에서는, m 좌표계의 각도와 전류 지령의 크기를 제어함으로써 

MTPA 운전점을 추종하는 제어기에 대해서 논한다. 제안하는 MTPA 

운전점 추종 제어기는 기존의 센서리스 운전과 달리, 회전자 위치 추정 

과정이 존재하지 않는다. 대신, MTPA 판별식 g'을 이용하여, 실시간으로 

m 좌표계의 위치인 m를 제어하여 실제 전류 벡터가 MTPA 운전점 위에 

있도록 제어한다.  

먼저, 4.4.1절에서 제안하는 MTPA 추종 제어기의 구성에 대해 

설명한다. 4.4.2절과 4.4.3절에서는 제안된 MTPA 추종 제어기의 이득 

결정을 위한 f와 g'의 정규화에 대해 논한다. 이를 바탕으로, 4.4.4절에서 

제안하는 MTPA 추종 제어기의 이득 결정 시 고려해야할 사항에 대해 

서술한다. 

 

  



 

８５ 

 

4.4.1 제안하는 MTPA 추종 제어기의 구성 

0

0

f

g

>
 >

0

0

f

g

<
 >

0

0

f

g

<
 <

0

0

f

g

>
 <

0

0

f

g


 

dr

qr

 

그림 4-27. 전류 운전점에따른 f와 g'의 부호 (양 토크 지령). 

임의의 양의 토크 지령 Te
*에 대해서, 운전 영역에 따른 f와 g'의 

부호가 그림 4-27에 나타나 있다. 3.3절에서 살펴본 바와 같이, f는 

Te
*=Te을 만족하는 등토크 곡선상에서 0이 되며, 그 전후로 부호가 

바뀌는 특성이 있다. g'의 경우, MTPA 조건 상에서 0이 되며, 그 전후로 

부호가 바뀐다. 이러한 f와 g'의 특성을 이용하여 전류 지령의 크기와 

전류각을 조정하여 원하는 토크 조건과 MTPA 조건을 만족시킬 수 있다. 

m 좌표계 상에서 전류 지령의 크기는 𝑖௤
௠∗ 에 대응되며, 전류각은 m 

좌표계의 위치인 m을 조정함으로써 제어 가능하다. f의 부호에 따라 

양수일 때는 𝑖௤
௠∗ 를 늘리고, 음수일때는 𝑖௤

௠∗ 를 줄이면서, 동시에 g'의 

부호에 따라 양수일 때는 m을 늘리고, 음수일 때는 m을 줄이는 

방식으로 조정하면 원하는 토크를 발생 시키는 MTPA 운전점에 도달할 

수 있다. 
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그림 4-28. f와 g'의 부호에따라 전류 조정 시 벡터도(Phase portrait). 

타당성을 확인해보기 위해 f와 g'의 부호에 따라 전류 크기와 전류 

각을 제어했을 경우 운전점의 이동 경로를 벡터 장(Vector field)으로 

표시하면 그림 4-28과 같다. 2사분면의 어떤 점에서도 항상 원하는 

토크와 MTPA 조건을 만족하는 점으로 수렴함을 알 수 있다.  

dr

qr

0f >

0f <
 

그림 4-29. 음의 토크 지령에 대한 f의 부호. 

하지만 Te
*가 음수일 때에는 문제가 간단하게 설명되지 않는다. 그림 

4-29는 음의 Te
*에 대해서 f의 부호를 나타낸다. Te

* > 0에 대해선, 전류의 

증감 방향과 f의 부호가 일치했지만, Te
* < 0일 땐 전류의 크기가 

증가해야할 때 f가 음수이고, 전류의 크기가 감소해야할 때 f가 양수인 

문제점이 발생한다. 
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그림 4-30. 영전류 근처에서 토크 부호에 따른 전류각. (가) Te
* > 0. (나) Te

* < 0. 

 

또 한가지 문제점은, 영 토크 근처에서 Te
*의 부호에 따른 전류각의 

불연속성이다. 그림 4-30(가)와 (나)는 영전류 근처에서 Te
*의 부호에 

따른 전류각을 보여준다. 두 가지 경우 모두 𝑖௤
௠∗ 는 양수로 고려하였다. 

그림 4-30(가)에서 Te
* > 0에 대해 전류각은 0보다 크고 90°보다 작다. 

토크 지령이 작아질수록 전류각은 0으로 수렴한다. 하지만, 그림 

4-30(나)에서 Te
*가 음으로 전환되는 순간 전류각이 180°로 전환됨을 알 

수 있다. 이러한 Te
*의 부호에 따른 급격한 전류각의 변화는 g'을 통한 

m 제어 시 제어기에 부담을 줄 수 있으며, 영전류 근처의 제어 성능을 

크게 악화시킬 수 있다. 
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그림 4-31. 음의 𝒊𝒒
𝒎∗를 고려한 토크 부호에 따른 전류각.  

(가) Te
* > 0. (나) Te

* < 0. 

 

본 논문에서는 𝑖௤
௠∗가 음의 값을 가질 수 있는 변수라고 가정하여 위의 

문제점들을 해결한다. Te
* < 0 영역에서 𝑖௤

௠∗ 가 음수라고 가정하면 그림 

4-31(가), (나)와 같이 나타낼 수 있다. 즉, 음의 Te
*에 대해서는 음의 

전류각과 음의 전류 크기를 가진다고 정의할 수 있고, 이러한 정의에 

따라 양토크에서 음토크로 전환 될 때 전류각은 양수에서 0을 지나 음의 

값을 연속적으로 가지며, 𝑖௤
௠∗  역시 양수에서 0을 지나 음의 값을 

연속적으로 가지게 된다. 
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그림 4-32. f의 부호와 𝒊𝒒
𝒎∗의 변화방향. (가) Te

* > 0. (나) Te
* < 0. 

이 경우 f의 부호와 𝑖௤
௠∗ 의 증감 방향 역시 음토크 영역에서도 

일관되게 설명할 수 있다. 그림 4-32(가)와 (나)에 f의 부호와 Te
*=Te을 

만족하기 위한 전류의 증감 𝑑𝑖௤
௠∗ 가 나타나있다. Te

*의 부호와 상관없이 

항상 f와 𝑑𝑖௤
௠∗의 부호가 일치함을 알 수 있다. 

*m
qi
0 *

dq
mi

f ik

s


 

(가) 

mg 1

s

mik

s


 

(나) 

그림 4-33. 제안하는 MTPA 운전점 추종 제어기의 블록도.  

(가) 𝒊𝒒
𝒎∗ 제어기. (나) m 제어기. 

이를 바탕으로, MTPA 운전점 추종 제어기를 설계할 수 있다. 그림 

4-33(가)와 (나)는 제안하는 MTPA 운전점 추종 제어기의 블록도를 

보여준다. 그림 4-33(가)는 제안하는 𝑖௤
௠∗  제어기의 블록도이다. f를 
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적분하여, 𝑖௤
௠∗ 를 계산한다. 이때 nf는 운전점에 상관없이 균일한 수렴 

속도를 위한 f의 정규화 이득이며, ki는 수렴 대역폭을 결정하는 적분 

이득이다. 𝑖௤
௠∗는 최대 전류 제한인 Imax를 넘으면 안되므로, Imax와 −Imax로 

적분기의 출력이 제한되며, 적분기의 와인드업(Windup) 현상을 방지하기 

위해 안티 와인드업(Anti-windup) 제어를 위한 ka가 있음을 알 수 있다. 

m 좌표계의 정의상 𝑖ௗ
௠∗는 항상 0으로 유지된다. 

그림 4-33(나)는 MTPA 추종을 위한 m 제어기의 블록도를 보여준다. 

m 제어기는 𝑖௤
௠∗  제어기와 달리 PII 제어기(Proportional-integral-integral 

controller) 형태로 구성된다. 이는 𝑖௤
௠∗ 와 달리 전동기 회전 속도에 따라 

정상 상태에서도 1차 함수 형태로 변화하는 MTPA 각 MTPA를 오차없이 

추종하기 위함이다. m 제어기에서 ng는 g'에 대한 정규화 이득이며, kp와 

ki는 각각 제어기 대역폭을 결정하는 비례 및 적분 이득이다. 𝑖௤
௠∗ 와 

달리 m은 회전 방향을 따라 지속적으로 증가하는 변수이므로, 별도의 

안티 와인드업 제어기는 고려하지 않았다. 다만, m은 -180°와 180°가 

구분되지 않는 각도의 물리량이므로, 적분 과정에서 변수의 

오버플로(Overflow)를 막기 위해 적분 결과를 -180°에서 180°의 범위 

안에서 계산하였다. 

ds

qs

r
MTPA dr

MTPA

qr

,s MTPAi

 

그림 4-34. is,MTPA, MTPA의 정의. 

그림 4-34와 같이, 수렴해야하는 MTPA 운전점의 전류 크기를 is,MTPA, qs 

축으로 부터의 전류각을 MTPA라 할 때, 정규화 이득 nf, ng가 정확하게 

설정되었다면, 다음과 같은 근사식이 성립할 것 이다. 
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*

,
m

f s s MTPA qn f i i i   . (4.57) 

 MTPAg MTPA mn g'      . (4.58) 

ki, kp, ki를 고려하면 𝑖௤
௠∗와 m은 다음과 같은 동특성을 지닌다. 

 
*

,
m i
q s MTPA

i

k
i i

s k







. (4.59) 

 2

p i
m MTPA

p i

k s k

s k s k
 

 

 



 

. (4.60) 

그러므로, 요구되는 토크 제어의 대역폭을 , MTPA 위치 추정의 고유 

주파수(Natural frequency)를 라 할 때, ki, kp, ki를 다음과 같이 설정할 

수 있다. 

 ik   . (4.61) 

 2pk     . (4.62) 

 2
ik   . (4.63) 

이 때, 는 2차 시스템의 감쇄 계수(Damping coefficient)이다.  

 

4.4.2 전류 크기 제어기 입력의 정규화 

앞 서, (4.61)-(4.63)의 이득 설정은 정확한 정규화 이득 nf, ng를 필요로 

한다. 본 절에서는 𝑖௤
௠∗  제어기 입력의 정규화 이득 nf를 계산한다. 전류 

운전점이 MTPA 운전점에 충분히 가까울 때, 𝚤̃ୱ 와 𝜃෨ெ்௉஺ 를 소신호 

입력(Small-signal variable)으로 생각하여, f를 근사할 수 있다. 그러므로, 식 

(3.24)를 다음과 같이 소신호 모델(Small-signal model)로 표현할 수 있다. 

 
*2

3
m me
d q s MTPA

s MTPA

i
i

T f f
f i

P
 


 

   
 


 . (4.64) 

여기서, ∂𝑓/ ∂𝚤௦̃ 와 ∂𝑓/ ∂𝜃෨ெ்௉஺ 는 Te
*의 변화를 무시할 때, 다음과 같이 

계산될 수 있다. 

 *m
s q

f

i

f

i

 
 

  . (4.65) 

 *
MTPA

f f


 

 
 

. (4.66) 
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이 중, f와 𝚤௦̃의 비례관계를 나타내는 (4.65)는 다음과 같이 계산된다. 

 

*m m
s q q

m
m md
d qm

q

m m m
d dqh q

f f f

i i

i
i

L i

i






  
   

  


 



 



. (4.67) 

그러므로, nf는 다음과 같이 계산할 수 있다. 

 
1 1

/f m m m
s d dqh q

n
f ii L

 
   . (4.68) 

nf의 계산에는 𝜆ௗ
௠ , 𝐿ௗ௤௛

௠  , 𝑖௤
௠  총 세가지 정보가 필요하다. 이들은 각각 

자속 추정기 출력인 𝜆መௗ௙
௠  , 동적 인덕턴스 추정기 출력인 𝐿෠௠  , 전류 

지령인 𝑖௤
௠∗를 이용하여 실시간으로 계산될 수 있다. 

한편, f와 𝜃෨ெ்௉஺의 관계를 나타내는 (4.66)은 다음과 같이 계산된다. 

 * *

2

3
e

MTPA

Tf f

p 
 

  
  

. (4.69) 

이는 다음과 같이 나타낼 수 있다. 

 

 *

2

MTPA

m m m m
q q dh q

f
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i L i





 





 

r T r
dq dqλi J



. (4.70) 

자세한 풀이과정은 (3.13)과 동일한 수식이므로 생략하였다. 식 (4.70)

을 살펴보면, ∂𝑓/ ∂𝜃෨ெ்௉஺ 는 MTPA 판별식인 g와 동일함을 알 수 있다. 

그러므로, MTPA 운전점 주변에서 ∂𝑓/ ∂𝜃෨ெ்௉஺는 다음과 같이 0으로 근사 

가능하다. 

 0
MTPA

f





 

. (4.71) 

ௗ௤h
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그림 4-35. 대상 전동기의 ∂f/∂ଙ̃s. 

그림 4-35는 대상 전동기의 ∂𝑓/ ∂𝚤̃௦ 을 보여준다. MTPA 운전점 주변을 

볼 때, 약 0.09에서 0.11 N·m/A 사이의 값을 지니는 것을 볼 수 있다. 

이를 기반으로 nf를 계산해보면 다음과 같다. 

 

그림 4-36. 대상 전동기의 nf. 

그림 4-36에서 nf는 MTPA 운전점에서 약 9에서 11 A/(N·m)정도의 값을 

갖는 것을 알 수 있다.  
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4.4.3 m 좌표계 위치 제어기 입력의 정규화 

본 절에서는 정규화 이득 ng의 설정을 위해 m 제어기 입력인 g'을 

𝚤ୱ̃ 와 𝜃෨ெ்௉஺ 에 대한 소신호 모델로 분석한다. 앞 절에서와 마찬가지로, 

전류 운전점이 MTPA 운전점에 충분히 가깝다고 가정하면 식 (3.27)을 

다음과 같이 다시 쓸 수 있다. 

 dh s MTPA
s M

m m m
q q

TPA

g' g'
g' i

i
L i 


 

   
 


 . (4.72) 

여기서, ∂𝑔′/ ∂𝚤̃௦와 ∂𝑔′/ ∂𝜃෨ெ்௉஺는 Te
*의 변화를 무시할 때, 다음과 같이 

계산될 수 있다. 
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g g
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  . (4.73) 

 *
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 
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. (4.74) 

먼저, (4.73)은 다음과 같이 계산된다. 
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식 (4.74)는 다음과 같이 계산된다. 
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. (4.76) 

식 (4.76)에서, m 좌표계의 자속을 전류각으로 편미분 해야하는데, 이는 

다음과 같이 쓸 수 있다. 
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그러므로, (4.76)은 다음과 같이 정리된다. 
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그러므로, 이상적인 정규화 이득 ng,ideal는 다음과 같이 계산될 수 있다. 

 
,

*
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m m m mMT
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식 (4.79)를 살펴보면, 𝜆ௗ
௠ , 𝐿௠  , 𝑖௤

௠  총 세가지 정보 이외에 𝐿ௗ௛ 
௠ 의 

전류 지령각에 대한 미분 ∂𝐿ௗ௛ 
௠ / ∂𝛽∗가 필요한 것을 알 수 있다. 하지만, 

전류각에 따라 인덕턴스의 포화율은 일반화하기 쉽지 않으며, 

실시간으로 추정되기에도 어려운 값이다. 그러므로 (4.79)의 ng,ideal을 

적용하기 위해선 전류 운전점에 따른 ∂𝐿ௗ௛ 
௠ / ∂𝛽∗ 를 미리 계산하거나 

시험하여, 참조표로 구성해야 한다. 

  

그림 4-37. 대상 전동기의 ∂g'/∂𝜽෩MTPA. 

대상 전동기는 MTPA 운전점 근처에서 ∂𝐿ௗ௛ 
௠ / ∂𝜃෨ெ்௉஺가 약 0.12 ~ 0.24 

Wb/rad의 값을 갖는다. 또, ng,ideal은 운전점에 따라 다음과 같이 나타난다. 

ௗ௤h
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그림 4-38. 대상 전동기의 ng,ideal. 

대상 전동기에서 ng,ideal은 약 4에서 9 rad/Wb의 값을 갖는다. ng,ideal은 

MTPA 운전점 제어기의 정확한 대역폭을 설정할 수 있다는 장점이 

있지만, 모든 전동기에 대해서 사전 시험이 가능하진 않다. 또한, 정규화 

이득에 어느 정도 오차가 있다 할지라도, 제어기의 동특성에만 영향이 

있을 뿐, 정상 상태에서의 MTPA 운전점 추종 능력에는 변함이 없다. 

그러므로, 제어기 동특성의 어느정도 변화를 허용할 경우, 다음과 같이 

∂𝐿ௗ௛ 
௠ / ∂𝛽를 무시하고 정규화 이득을 설정할 수 있다. 

 ,

1
g approx fm m m

d dqh q

n n
L i

 


. (4.80) 

ng,approx는 앞 절의 nf와 동일한 값을 갖는다. ng,approx가 실용적이기 

위해선 ng,ideal과 같은 부호를 가지고, 값의 범위가 과도하게 다르지 

않아야 한다. 이를 확인하기 위해서 ng,ideal와 ng,approx의 비율을 도시한 

결과가 그림 4-39에 나타나 있다. 저전류 구간에서는 그 비(Ratio)가 

0.9배 정도로 두 이득이 비슷한 값을 가지며, 최대 전류 근처에서는 그 

비가 절반 정도로 적어지는 것을 알 수 있다. 그러므로, ng,approx 정규화 

이득을 사용할 경우, 실제 MTPA 추정 대역폭이 의도한 대역폭과 

어느정도 달라질 수 있음에 유의해야 한다. 
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그림 4-39. 대상 전동기의 ng,ideal/ng,Approx. 

 

4.4.4 제어기 이득 결정을 위한 고려사항 

앞 절에서 살펴 보았듯이, 제안하는 MTPA 추종 제어는 f를 통해 전류 

크기를 제어하고, g'을 통해 m 좌표계 위치를 제어한다. f의 경우엔 MTPA 

운전점 근처에서 ∂𝑓/ ∂𝜃෨ெ்௉஺가 0으로 수렴하기 때문에 f는 𝚤̃௦에만 관계된 

함수임이 명확하다. 하지만 g'의 경우엔 (4.72)에서 보였듯이, 𝜃෨ெ்௉஺ 와 

𝚤௦̃에 함께 관련되어있는 함수이다. 제안하는 MTPA 추종 제어기는 g'에서 

𝚤௦̃ 의 영향을 별도로 디커플(decouple) 하지않고 𝜃෨ெ்௉஺을 계산하므로, g'에 

포함된 𝚤௦̃의 영향을 분석할 필요가 있다. 

제안하는 MTPA 제어기를 다음과 같은 수식으로 표현할 수 있다. 
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식 (4.81)에서 ξ는 PII의 적분 이득을 표현하기 위한 매개 변수로서, 

𝜉 = ∫ 𝜔ఏ
ଶ𝑛௚𝑔′𝑑𝑡 이다. 식 (4.72)를 고려하면 다음과 같이 수식을 다시 쓸 

수 있다. 
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식 (4.82)는 다음과 같이 정리하여 표현할 수 있다. 
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여기서 
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. (4.84) 
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식 (4.83)의 안정도를 평가하기위해 시스템 행렬(System matrix)의 

특성식(Characteristic function)을 다음과 같이 구할 수 있다. 
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. (4.86) 

식 (4.86)은 d21, d31에 무관하므로, ∂𝑔′/ ∂𝚤௦̃가 MTPA 추종 제어기의 극의 

위치에 영향을 미치지 않는다는 것을 알 수 있다. 다시 말해서, g'에서 

𝚤௦̃ 의 영향을 별도로 디커플하지 않더라도, 제어기의 안정도에는 영향을 

미치지 않는다는 것을 알 수 있다. 
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제 5장 신호 주입을 통한 저속 영역 센서리스 

MTPA 추종 운전 

 

4장에서는 자속 관측 및 동적 인덕턴스 추정을 통한 센서리스 MTPA 

추종 운전에 대해서 제안하였다. 하지만, 4장의 센서리스 MTPA 추종 

운전은 고정자 전압 정보를 이용하여 자속 관측을 수행하기 때문에, 

고정자 전압 정보가 부정확한 저속 영역에서는 적용이 어렵다는 단점이 

있다. 그러므로, 본 장에서는 자속 관측을 수행하지 않는 저속 영역 

센서리스 MTPA 추종 운전에 대해서 제안한다. 

제안하는 저속 영역 센서리스 MTPA 추종 운전은 출력 전압의 기본파 

성분 정보를 이용하지 않으며, m 좌표계에서 기울어진 고주파 전압 주입 

시 qm 축 고주파 전류 응답을 통해 MTPA 운전점 대비 현재 운전점의 

위치를 식별한다. 즉, qm 축 고주파 전류를 0으로 수렴시키는 제어기를 

통해 MTPA 운전점을 추종한다. 이는 기울어진 고주파 전압을 

주입한다는 점을 제외하면, 기존의 돌극성을 이용한 신호 주입 센서리스 

운전과 유사하다. 

제안하는 저속 영역 센서리스 MTPA 추종 운전이 일반적인 IPMSM에 

적용 가능함을 보이기 위해서는, 제안하는 방법으로 제어를 수행할 때 

MTPA 추종 운전의 수렴성이 보장 되어야 한다. 제안 방법의 수렴성을 

분석하기 위해서 본 장에서는 먼저 자기 포화가 고려되지 않은 이상적인 

IPMSM에서의 수렴성을 분석한다. 나아가, 자기 포화를 고려한 

IPMSM에서 제안 방법이 수렴하기 위한 충분 조건들을 제시한다. 본 

장에서 제안하는 수렴성을 보장하기 위한 충분 조건들은 일반적인 

철심의 포화 특성으로부터 연역 가능한 조건들이며, 대상 전동기도 

제시된 충분 조건들을 만족한다. 

한편, 제안하는 저속 영역 센서리스 MTPA 추종 운전을 수행하기 

위해선, m 좌표계에서의 고주파 전압 주입 벡터의 방향을 알고 있어야 

한다. 본 장에선 고주파 전압 주입 벡터를 결정하기 위해, 사전 시험을 
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통한 참조표 제작 방법과 중고속 운전 시 실시간 참조표 갱신 

알고리즘을 제안한다. 제안하는 참조표 제작 방법은 회전자의 위치 

정보를 필요로 하지 않으며, 센서리스 운전 상태에서 참조표를 제작할 

수 있다는 특징이 있다. 또한, 중고속 운전 시 참조표를 실시간으로 

갱신함으로써, 사전 시험이 불가능한 경우나, 전동기 및 구동 시스템의 

제작 공차 및 경년 변화에도 대응할 수 있다. 

 

제안하는 저속 영역 센서리스 MTPA 추종 운전 알고리즘은 중고속 

영역의 자속 추정기 대신 전류 크기 is로부터 dm 축 자속을 출력하는 

자속 참조표와 m 좌표계 교차 결합 인덕턴스 𝐿ௗ௤௛
௠ 과 dm 축 동적 

인덕턴스 𝐿ௗ௛
௠ 의 비율인 rL을 출력하는 참조표가 추가된다. 

전류 제어 블록
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그림 5-1. 제안하는 저속 영역 알고리즘의 블록도. 

그림 5-1은 제안하는 저속 영역 센서리스 MTPA 운전점 추종 

알고리즘의 블록도를 나타낸다. 이해를 돕기 위해, 그림 5-1에 포함된 

약어들을 표 5-1에 정리하였다. 앞서 중고속 영역 알고리즘의 블록도인 

그림 4-1과 겹치는 약어는 생략하였다. 
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표 5-1. 기호 및 약어 정리(그림 5-1). 

기호 뜻 기호 뜻 

𝑟̅௅ 

m 좌표계 교차 결합 

인덕턴스와 dm 축 

인덕턴스의 비 

(= 𝐿ௗ௤௛
௠ /𝐿ௗ௛

௠ ) 

𝑥̅ 
참조표에서 출력된 변수 

‘x’ 

𝜆̅
ௗ
௠ 

참조표에서 출력된  

dm 축 자속 
is 전류 크기 

fT 
𝜆̅

ௗ
௠을 기반으로 계산한 

토크 판별식 
  

 

 

저속 영역에서 사용되는 MTPA 운전점 추종 제어기는 중고속 

영역에서의 추종 제어기와 동일하다. 다만, 추종 제어기의 입력이 f와 

g'에서 fT와 Δ𝐼௤௛
௠ 로 변경되었다. 저속 영역의 토크 판별식인 fT는 (3.24)의 

기존 f와 동일한 수식으로 계산되지만, 자속 추정기의 출력이였던 𝜆መௗ
௠ 

대신 참조표의 출력인 𝜆̅ௗ
௠을 기반으로 다음과 같이 계산된다. 

 
*2

3
m m

T e d qf T i
p

  . (5.1) 

저속 영역에서의 MTPA 위치 추종 제어는 qm 축 고주파 전류의 맥동 

크기인 Δ𝐼௤௛
௠ 을 0으로 수렴시킴으로써 수행된다. 또한, qm 축 전류 맥동을 

능동적으로 상쇄시켰던 중고속 영역에서의 qm 축 고주파 전압 𝑉௤௛
௠∗ 와 

달리, 저속 영역에서의 𝑉௤௛
௠∗은 다음과 같이 𝑟̅௅을 이용하여 계산된다. 

 * *m m
qh L dhV r V  . (5.2) 

제안하는 저속 영역 센서리스 MTPA 추종 제어를 구현하기 위해선 

다음과 같은 두 개의 1차원 참조표가 필요하다. 

   λ : ( ) ( ) |  anLU dT  m m
d s d m MTPA q

m
si i i     m m

dq dqi i . (5.3) 

  L
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L s m MTPA q sm
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L

i i
L
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     
  
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dq m
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i
i

i
. (5.4) 
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LUT와 LUTL 모두 입력은 전류 크기이며, MTPA 곡선 위에서 해당 

전류 크기에 해당하는 𝜆ௗ
௠ 과 rL을 출력하는 참조표이다. 다만, 음토크 

영역에 대응하기 위해서 4.4.1절과 마찬가지로 참조표의 입력인 is는 

음토크 영역에서는 음의 전류 크기를 갖는다고 설정하였다. LUT와 

LUTL의 구성을 위한 시험 방법은 5.4절에서 살펴본다. 

한편, 제안하는 저속 영역 알고리즘에서 사용되는 참조표가 마이크로 

프로세서의 메모리(Memory) 자원을 과도하게 사용한다는 우려가 있을 

수 있다. 하지만, 회전자의 위치를 정확히 알고있는 기존의 MTPA 

제어를 위해서도 토크 지령으로부터 d 축과 q 축 전류 지령을 출력하는 

다음과 같은 두개의 1차원 참조표가 필요하다. 

   * *: ( ) |L  andU  T r r
e dd ei d ei T MTPA T Ti  dq q

r
d

ri i . (5.5) 

   * *: ( ) |L  andU  T r r
e qq ei q ei T MTPA T Ti  dq q

r
d

ri i . (5.6) 

그러므로, 제안하는 저속 영역의 알고리즘의 구현에서 필요로 하는 

메모리 공간은 기존의 위치 센서를 사용한 참조표 기반의 MTPA 운전과 

비교하여 증가하지 않는다는 것을 알 수 있다. 
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본 절에서는 5.1절에서 서술한 제안하는 저속영역 센서리스 MTPA 

추종 운전이 동작하는 원리에 대해서 살펴본다. 

 

5.2.1 fT를 이용한 토크 추정 및 제어 
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그림 5-2. 제안하는 저속 영역 알고리즘의 상세 블록도. 

이해를 돕기 위해 그림 5-1에서 제안하는 알고리즘만을 분리하여 

자세히 나타내면 그림 5-2와 같다. 이 중, 출력 토크를 제어하는 fT에 

관해서 살펴보면, 식 (5.1)에서 필요한 정보는 Te
*, 𝜆̅ௗ

௠ , 𝑖௤
௠ 이다. 𝜆̅ௗ

௠ 은 

출력 전류의 크기로부터 계산되는 값이며, m 좌표계의 정의 상 𝑖௤
௠ 은 

출력 전류의 크기를 의미한다. 그러므로, (5.1)에서 fT를 계산할 경우, 

전류각 의 변화를 반영하지 못하며, 전류 크기에 대해서만 fT가 

변화한다는 것을 알 수 있다. 
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10

 

 (가) (나) 

그림 5-3. 대상 전동기의 (가) f 및 (나) fT. 

이와 같은 차이는 대상 전동기에 대해서 f와 fT의 회전자 기준 전류 

평면에서의 분포를 통해 확인 할 수 있다. 그림 5-3(가)는 대상 전동기에 

대해서 3장에서 살펴본 f를 도시한 결과이며, 그림 5-3(나)는 fT를 나타낸 

결과이다. f는 Te
*에 대한 등토크 곡선 상에서 모두 0이 되기때문에 MTPA 

운전과 상관없이 f=0이라면 Te가 Te
*로 잘 제어 되고 있음을 의미한다. 

하지만 MTPA 곡선에서 벗어난 운전점에서는 fT는 토크 제어 상황을 

반영하지 못하며, 전류각이 변화하더라도 fT는 동일한 값을 가진다. 다만, 

fT는 MTPA 곡선 상의 자속을 기준으로한 참조표로 계산되기 때문에, 

MTPA 곡선 상에서 Te=Te
*가 될 때 fT는 0으로 수렴하는 것을 확인할 수 

있다. 그러므로, 만약 운전점이 MTPA 곡선 상에 있다면, fT를 

이용하더라도 출력 토크 제어가 가능하다. 

 

5.2.2 Δ𝐼௤௛
௠ 을 이용한 MTPA 위치 추종 

제안하는 저속 영역 MTPA 추종 운전은 m 좌표계에서 기울어진 맥동 

전압을 인가할 때 나타나는 qm 축 전류 맥동 성분을 통해 MTPA 위치를 

추종한다. 식 (5.2)의 주입하는 고주파 전압은 다음과 같이 다시 쓸 수 

있다. 
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dm

qm

*
dqhv *m

dhV

* *m
L d

m
qh hV Vr 

 

그림 5-4. 제안하는 저속영역 고주파 주입 전압의 벡터도. 

 
*

*
,*

,

1
m

mmdh
dqh MTPAdhm

dh m
dh MTPA

V
LV

V
L

 
   

    
   

 

. (5.7) 

여기서, 𝐿ௗ௤௛,ெ்௉஺
௠ 와 𝐿ௗ௛,ெ்௉஺

௠ 는 MTPA 운전점에서의 교차 결합 

인덕턴스와 dm 축 동적 인덕턴스를 의미한다. 식 (5.7)을 (4.24)와 

비교해보면, (5.7)의 전압 주입이 4장의 중고속 영역의 정상 상태 전압 

주입과 같음을 알 수 있다. 그림 5-4는 (5.7)의 전압 주입의 벡터도를 

나타낸다. 

식 (4.6)으로부터 (5.7)의 전압 주입에 의해 나타나는 고주파 전류 

맥동을 다음과 같이 계산할 수 있다. 

 

*

*

*
,

,,

det( )

det( )

m m m m
dh qh dqh dhs
m m m m
qh dqh dh qh

m m mm
qh dqh dh MTPAs dh
m m mm
dqh dh dqh MTPAdh MTPA

I L L VT

I L L V

L L LT V

L L LL

     
               

   
         






m
h

m
h

L

L

. (5.8) 

따라서, qm 축 전류 맥동의 크기인 Δ𝐼௤௛
௠ 은 다음과 같이 계산된다. 

  
*

, ,

,det( )

m
m m m m ms dh
qh dh dqh MTPA dqh dh MTPAm

dh MTPA

T V
I L L L L

L



   

m
hL

. (5.9) 

Δ𝐼௤௛
௠ 은, 운전점에 따라 𝐋𝐡

𝐦 이 변화하기때문에, 운전점에 따라서 다른 

값을 갖는다는 것을 알 수 있다. 특히, 실제 운전점이 MTPA 곡선위에 

있다고 가정하면, 다음 수식이 성립한다. 

 ,
m m
dh dh MTPAL L . (5.10) 

 ,
m m
dqh dqh MTPAL L . (5.11) 
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그러므로, MTPA 운전점 위에서는 다음과 같이 Δ𝐼௤௛
௠ 이 0으로 수렴함을 

알 수 있다. 

  
*

, , , ,

,

[ 2]
0

det( )

m
m m m m ms dh
qh dh MTPA dqh MTPA dqh MTPA dh MTPAm

dh MTPA

T V n
I L L L L

L


 
    

m
hL

. (5.12) 

 

그림 5-5. 대상 전동기의 전류평면에서의 Iqh
m (FEA). 

그림 5-5는 대상 전동기에서 전류 운전점에 따른 Δ𝐼௤௛
௠ 을 보여준다. 

그림 5-5는 FEA 분석을 기반으로 계산하였으며, 𝑉ௗ௛
௠∗ 는 20 V로 

가정하였다. 식 (5.12)에서 분석한 바와 같이, MTPA 곡선 상에서 Δ𝐼௤௛
௠ 은 

0이며 그 전후로 부호가 바뀌는 특성을 가지고 있다. 그러므로, Δ𝐼௤௛
௠ 을 

g' 대신 사용하므로써 MTPA 운전점 추종이 가능하다. 

다만, 그림 5-5의 결과는 대상 전동기에 한해서 Δ𝐼௤௛
௠ 을 MTPA 위치 

추종에 사용할 수 있음을 보여준다. 일반적인 전동기에 대한 Δ𝐼௤௛
௠   기반 

MTPA 추종의 타당성은 5.3절에서 자세히 분석한다. 

한편, dm 축 전류 맥동의 크기인 Δ𝐼ௗ௛
௠ 은 다음과 같이 계산된다. 

  
*

, ,

,det( )

m
m m m m ms dh
dh qh dh MTPA dqh dqh MTPAm

dh MTPA

T V
I L L L L

L



   

m
hL

. (5.13) 

MTPA 위치 제어기에 의해서 전류 운전점이 MTPA 곡선 위에 있다고 

가정하면 (5.13)은 다음과 같이 다시 쓸 수 있다. 

 
*

,

m
m s dh
dh m

dh MTPA

T V
I

L



 . (5.14) 
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그러므로, 중고속 영역에서와 마찬가지로, 저속 영역 센서리스 MTPA 

추종 제어 시에도 다음과 같이 𝐿ௗ௛
௠ 을 추정할 수 있다. 

 
*

ˆ
m

m s dh
dh m

dh

T V
L

I


 . (5.15) 

또한, MTPA 운전점에서의 𝐿௠ 과 𝐿ௗ௛
௠ 의 비율인 rL을 참조표를 통해 알 

수 있으므로, MTPA 동작을 가정할 때 𝐿௠   역시 다음과 같이 계산할 수 

있다. 

 ˆ ˆm m
dqh L dhL r L  . (5.16) 

다만, 중고속 영역 신호 주입에서는 운전점이 MTPA 곡선 상에 

있는지와 상관없이 정확한 𝐿ௗ௛
௠ 과 𝐿௠ 을 추정할 수 있었지만, (5.15)와 

(5.16)은 실제 전류 운전점이 MTPA 곡선 위에 있어야 유효함에 

유의해야 한다. 

식 (5.15)와 (5.16)을 통해 추정된 인덕턴스는 중고속 영역에서와 

마찬가지로 MTPA 추종 제어 이득의 정규화에 사용할 수 있다. 제어 

이득의 정규화와 관련해서는 5.3절에서 자세히 설명한다. 

 

 

 

 

 

 

 

ௗ௤h

ௗ௤h

ௗ௤h
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앞 절에서 대상 전동기에 대해서 FEA 결과를 바탕으로 분석했을 때, 

제안하는 신호 주입 MTPA 추종 운전은 전류 정격 내에서 MTPA 

운전점으로 수렴할 수 있음을 살펴보았다. 하지만, IPMSM의 인덕턴스는 

전류 운전점에따라 비선형적으로 변화하며, 그 변화 양상은 전동기의 

구조, 영구자석의 쇄교 자속의 세기 등에 따라 크게 달라진다. 그러므로, 

자기 포화에 따른 인덕턴스 변화를 수식화하기는 쉽지 않다. 

일반적으로 신호 주입 센서리스 제어는 자기 포화에 의한 인덕턴스 

변화에 민감하므로, 전류 운전점에 따라서 수렴 반경이 제한될 수 

있음이 알려져있다 [69]-[72]. 수렴 반경이란 센서리스 운전이 가능한 

최대 전류까지의 운전 영역을 의미한다. 제안하는 신호 주입 센서리스 

MTPA 추종 제어 역시 동적 인덕턴스 정보를 이용하므로, 제안 방법의 

수렴 반경을 분석할 필요가 있다. 물론, 앞 절에서와 같이 사전에 모든 

운전점에서의 동적 인덕턴스 정보를 알 수 있다면, 해당 전동기에서 

제안하는 MTPA 추종 운전이 가능한지 쉽게 살펴볼 수 있다. 하지만, 

FEA 분석을 통한 전동기의 동적 인덕턴스 계산은 전동기 제작 공차로 

인해 정확하지 않을 수 있으며, 대부분의 산업 적용 분야에서 전동기의 

설계도 및 철심의 정보를 전동기 제어 알고리즘 개발 시 취득하기 쉽지 

않다는 문제점이 있다. 

사전 시험을 통해서 동적 인덕턴스 정보를 취득하는 방법도 생각해볼 

수 있다. 하지만, 모든 운전점에 대해서 동적 인덕턴스 정보의 분포를 

파악하기 위해서는 다이나모(Dynamo)와 같은 특수한 사전 시험 장치가 

필요하며, 사전 시험 과정 역시 시간이 많이 소요되기 때문에 

효율적이지 않다. 또한, 위치 센서를 필요로 하는 사전 시험의 경우 위치 

센서가 부착되지 않은 전동기에는 적용되기 어렵다. 

본 절에서는 제안하는 저속 영역 센서리스 MTPA 추종 운전의 

수렴성에 대해서 분석한다. 먼저, 무부하 영역에서의 수렴성을 살펴보기 

위해 자기 포화가 없는 이상적인 IPMSM에 대해서 수렴성을 분석한다. 

이를 통해 자기 포화가 없이 동적 인덕턴스가 모든 운전점에서 같은 
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경우에는 제안하는 저속 영역 MTPA 추종 운전이 가능함을 보인다. 

또한, 자기 포화가 있는 경우에 제안하는 방법의 수렴성을 분석한다. 

다만, 전동기의 자기 포화 양상은 전동기의 설계에 따라 다양하게 

나타나므로, 임의의 IPMSM에 대해 제안하는 방법의 수렴성을 

일반적으로 분석하기란 쉽지 않다. 그러므로, 본 절에서는 제안 방법이 

수렴하기 위한 충분 조건을 살펴보고, 대상 전동기가 제시하는 충분 

조건을 만족하는지 살펴본다. 

마지막으로, 이러한 수렴성 분석을 바탕으로, MTPA 운전점 추종 

제어기의 입력에 대한 정규화 이득을 계산한다. 

 

5.3.1 MTPA 운전점 주변에서의 국소 안정성 판별식 

공간 고조파에 의한 인덕턴스 변화와 Δ𝐼௤௛
௠ 의 변화를 무시할 때, Δ𝐼௤௛

௠ 은 

MTPA 운전점 근처에서 다음과 같은 소신호 모델로 표현할 수 있다. 

  *
*

m
qhm

qh MTPA

I
I  








   . (5.17) 

그림 5-2의 제어기를 고려할 때 전류각 *는 다음과 같이 표현될 수 

있다. 

  * *
*

1
m
qhi

p g MTPA

Ik
k n '

s s


  





     
 

. (5.18) 

여기서 kp, ki는 양수이며, ng'는 정규화 이득이다. 식 (5.18)로 부터 *은 

다음과 같은 응답을 가진다. 

  *
2 MTPA

as b

s as b
 


 

. (5.19) 

이 때, 

 
*

m
qh

p g

I
a k n ' 




  . (5.20) 

 
*

m
qh

i g

I
b k n ' 




  . (5.21) 

그러므로, Δ𝐼௤௛
௠ 을 이용하여 MTPA 위치 추종 제어를 수행할 때 MTPA 

운전점 근처에서 국소 안정성(Local stability)을 만족하기 위해선, 다음과 
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같은 조건이 필요하다. 

 0a > . (5.22) 

 0b > . (5.23) 

식 (5.20)과 (5.21)에서 ng', kp, ki는 제어기 이득으로서 

마이크로프로세서에서 설정할 수 있는 변수이다. 하지만, ∂Δ𝐼௤௛
௠ / ∂𝛽∗ 는 

MTPA 운전점에서 IPMSM이 갖는 고유의 성질이다. ∂Δ𝐼௤௛
௠ / ∂𝛽∗ 가 0이 

아닐 때는 ng'의 부호를 적절하게 설정함으로써 식 (5.22)와 (5.23)을 

만족시킬 수 있다. 하지만, ∂Δ𝐼௤௛
௠ / ∂𝛽∗가 0을 지난다면, 해당 운전점에서 

a와 b는 0이 되며, 시스템이 불안정 해진다. 또한, ∂Δ𝐼௤௛
௠ / ∂𝛽∗ 가 전류 

크기에 따라 부호가 바뀔 경우에도, 부호가 바뀌는 순간에 맞춰 ng'의 

부호를 정확히 반전시키기 어려우므로, 제어기의 안정성을 보장하기 

어렵다. 

그러므로, ∂Δ𝐼௤௛
௠ / ∂𝛽∗ 의 부호가 양수이든 음수이든 한쪽으로 계속 

유지되는 영역에서 제어기의 국소 안정성이 보장된다고 할 수 있다. 

만약 특정 전류 크기에서 ∂Δ𝐼௤௛
௠ / ∂𝛽∗ 의 부호가 바뀐다면 Δ𝐼௤௛

௠ 을 통한 

MTPA 추종 제어는 그 특정 전류 크기 운전에서 발산할 것이다. 

 

그림 5-6. 대상 전동기의 ∂𝚫𝑰𝒒𝒉
𝒎 /∂* (FEA). 

대상 전동기에 대해서 ∂Δ𝐼௤௛
௠ / ∂𝛽∗를 전류 평면에 도시하면 그림 5-6과 

같다. 전류 평면의 운전점에 따라서 부호가 바뀌지만, MTPA 곡선 

부근에서는 항상 음수를 유지하는 것을 알 수 있다. 그러므로, 대상 
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전동기에서는 제안하는 방법이 MTPA 부근의 모든 전류 크기에 대해서 

안정함을 재확인할 수 있다. 

이를 일반화 하기위해, 식 (5.9)로부터 Δ𝐼௤௛
௠ 을 *에 대해 미분하면 

다음과 같이 쓸 수 있다. 
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qh dqhm ms dh dh

dqh MTPA dh MTPAm
dh MTPA

m
m m m ms dh
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h

m
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L

L

L

. (5.24) 

이 때, 전류 운전점이 MTPA 곡선 위에 있다고 가정하면 다음과 같이 

다시 쓸 수 있다. 

 
** *

*

, ,* * *
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MTPAMTPA MTPA
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dqh MTPA dh MTPAm
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L L

L
    
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 





      
  
 

m
hL


. (5.25) 

식 (5.25)에서 오른쪽 항의 계수 항은 모든 전류 운전점에서 

양수이므로, 다음과 같이 괄호 안의 항들을 판별식 SMTPA로 정의하여 

MTPA 운전점에서의 국소 안정성을 판별할 수 있다. 

 
* *

, ,* *

MTPA MTPA

mm
dqhm mdh

MTPA dqh MTPA dh MTPA

LL
S L L

   
 

 


   

 
. (5.26) 

MTPA 곡선 상에서 SMTPA 부호가 바뀌지 않고, 유지되는 영역까지 

제안하는 저속 영역 알고리즘의 안정적인 운전이 가능하다. 

  

5.3.2 자기 포화가 없는 저전류 영역에 대한 수렴성 분석 

SMTPA의 부호를 판별하기 위해서는 MTPA 곡선 상의 전류 

운전점에서의 동적 인덕턴스와 동적 인덕턴스의 전류각에 대한 편미분 

값을 알아야 한다. 본 논문에서는 IPMSM의 전류 운전점을 자기 포화의 

영향을 무시할 수 있는 저전류 영역과 자기 포화가 심한 정격 전류 

영역으로 나누어서 분석한다. 저전류 영역에서는 자기 포화를 무시하여, 

전동기가 이상적인 IPMSM과 유사한 특징을 갖는다고 가정하였다. 

이러한 자기 포화가 없는 이상적인 IPMSM의 경우 고정자 자속은 



 

１１２ 

 

다음과 같이 표현될 수 있다. 

 0 0
r r
d d d fL i   . (5.27) 

 0
r r

qq qL i  . (5.28) 

여기서 Ld0, Lq0는 dr 축과 qr 축의 자속과 전류 사이의 비례 계수를 

의미하며, f0는 영구자석의 쇄교 자속을 의미한다. 일반적인 IPMSM의 

구조를 고려하여 저전류 영역에서 Lq0>Ld0라 가정할 수 있다. 

 

(가) 

 

(나) 

그림 5-7. 저전류 영역에서의 IPMSM의 자속 특성.  

(가) dr 축 자속. (나) qr 축 자속. 

그림 5-7(가), (나)는 대상 전동기의 100 A 이하 저전류 영역에서의 

회전자 기준 전류 평면에서의 자속 분포를 보여준다. 식 (5.27)과 (5.28)
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에서 기술한 바와 같이 𝜆ௗ
௥ 은 𝑖ௗ

௥ 에 비례하여 변화하며, 𝜆௤
௥ 은 𝑖௤

௥ 에 

비례하는 것을 확인할 수 있다. 식 (5.27)과 (5.28)을 전류로 미분하면, 

다음과 같이 동적 인덕턴스 행렬 𝐋𝐡
𝐫 을 구할 수 있다. 

 
0

0

0

0

r r
ddh dqh

r r
qdqh qh

LL L

LL L

   
    
    

r
hL . (5.29) 

그러므로, 𝐋𝐡
𝐦는 다음과 같이 계산될 수 있다. 

 
 

 

2 * 2 * * *
0 0 0 0

* * 2 * 2 *
0 0 0 0

cos sin sin cos

sin cos sin cos

m m
d q q ddh dqh

m m
dqh qh q d d q

L L L LL L

L L L L L L

   

   

   
   
      

m
hL . (5.30) 

여기서 *는 전류 지령의 qr 축 기준 전류각이다. MTPA 운전점에서의 

𝐋𝐡
𝐦 은 다음과 같이 *에 MTPA 운전점의 전류각을 대입함으로써 계산할 

수 있다. 

 
,

,

atan d MTPA
MTPA

q MT

r

r
PA

i

i


 
    

 
. (5.31) 

식 (5.30)으로부터 𝐿ௗ௛
௠  , 𝐿௤௛

௠  , 𝐿ௗ௤௛
௠ 의 *에 대한 미분은 다음과 같이 

계산된다. 

 * * * *
0 0*

2 cos sin 2 sin cos 2
m

mdh
d q dqh

L
L L L   




   


. (5.32) 

 * * * *
0 0*

2 cos sin 2 sin cos 2
m
qh m

d q dqh

L
L L L   




   


. (5.33) 

   *
0 0*

cos 2
m
dqh m m

q d qh dh

L
L L L L




   


. (5.34) 

식 (5.32)-(5.34)를 이용하여 다음과 같이 SMTPA를 계산할 수 있다. 

   2
0 0 0 0

2sin cosMTPA q d q MTPA d MTPAS L L L L    . (5.35) 

한편, 식 (3.12)로 부터 MTPA 운전점은 다음과 같이 표현될 수 있다. 

   2 2
0 0 0 , ,sin sin cos 0f MTPA q d s MTPA MTPA s MTPA MTPAL L i i       . (5.36) 

여기서 is,MTPA는 MTPA 운전점에서의 전류 크기를 의미한다. 식 (5.36)

을 MTPA에 대해서 풀면, 다음과 같이 다시 쓸 수 있다. 
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 

 

22 2
0 0 0 0 ,1

0 0 ,

8
sin

4

f f q d s MTPA

MTPA

q d s MTPA

L L i

L L i

 
 

   



. (5.37) 

식 (5.37)로부터, 이상적인 IPMSM의 MTPA는 영전류에서 0°이며, 

전류가 커질 때 점차 45°로 수렴함을 알 수 있다. 본 절에서는 저전류 

영역에 대해서 분석하고 있으므로, MTPA가 저전류 영역에서 0°에 

가까우며 45°보다는 훨씬 작다고 가정할 수 있다. 식 (5.35)에서 MTPA가 

45°보다 충분히 작다는 가정을 고려하면 저전류 영역에서 다음과 같이 

SMTPA의 부호를 결정할 수 있다. 

   2 0
0 0 0 0

0

2sin cos 0,if tan d
MTPA q d q MTPA d MTPA MTPA

q

L
S L L L L

L
     < < . (5.38) 

식 (5.38)의 결과는 그림 5-6의 FEA 분석과도 일치하는 것을 확인할 

수 있다. 

한편, 기존의 신호 주입 센서리스가 dr 축 뿐만 아니라 −dr 축에 

수렴할 수 있는 것과 마찬가지로, 제안하는 저속 영역 MTPA 추종 

운전도 의도한 MTPA 운전점이 아닌 다른 운전점에서 수렴할 수 있음에 

유의해야 한다 [73]. 영전류 상황에서 Δ𝐼௤௛
௠ 은 다음과 같이 나타난다. 

 
 

 
*

0 0
sin2

2 det( )

m
s dh q dm

qh m r

T V L L
I  

 
  




m
hL

. (5.39) 
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2
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Stable(Unwanted)

Unstable

Stable(MTPA)

 

 (가) (나) 

그림 5-8. 전류 평면의 모든 사분면에서의 대상 전동기의 수렴점 (FEA). 

(가) Te
*>0. (나) Te

*<0. 

그러므로, 영전류 상황에서는 m=r일 때 뿐 아니라, m=r+로도 m 

좌표계가 수렴함을 알 수 있다. 그림 5-8(가)와 (나)는 각각 양의 토크 

지령과 음의 토크 지령 인가 시 수렴하는 운전점을 전류 평면에 대해 

도시한 결과이다. Δ𝐼௤௛
௠ = 0인 운전점은 원점을 기준으로 4개의 곡선으로 

나타나지만, 그 중 2 개는 불안정한 운전점으로서 검은색 점선으로 

표시하였다. 안정한 수렴점은 두 곡선이 존재하는데, 한 곡선은 의도한 

MTPA 운전점이며, 다른 운전점은 의도한 토크 지령과 반대되는 토크를 

출력하는 운전점임을 알 수 있다. 
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dr=dm

qr=qm

dr

qm

qr

dm

 

 (가) (나) 

그림 5-9. 무부하 상황에서 m 좌표계의 수렴점.  

(가) 의도한 방향으로 수렴하는 경우. (나) 반대 방향으로 수렴하는 경우. 

원하지 않는 운전점으로의 수렴을 방지하기 위해선 기동 전에 dm 

축을 dr 축과 일치시키는 것이 중요하다. 그림 5-9(가)와 같이 영전류 

상황에서 의도한 방향으로 m 좌표계가 수렴할 경우 dm 축과 dr 축이 

일치한다. 반면, 그림 5-9(나)와 같이 반대로 수렴한 경우에는 dm 축이 

−dr 축과 일치하게 된다. 한편, 영전류 상황에서는 𝐿ௗ௤௛,ெ்௉஺
௠ = 0 이기 

때문에 제안하는 저속 영역 MTPA 추종 운전은 기존의 drො  축 맥동 전압 

주입을 이용한 센서리스 운전과 동일하다 [73],[74]. 그러므로, 원하지 

않는 운전점으로의 수렴을 방지하기 위해서 기존 신호 주입 기반 

센서리스 운전에서 사용되는 초기 위치 추정 알고리즘을 기동 전에 

수행해야 한다 [74],[75]. 

 

5.3.3 자기 포화를 고려한 매입형 영구자석 전동기에 대한 
수렴성 분석 

앞 절에서 자기 포화가 없는 저전류 구간에 대해서 SMTPA의 부호가 

음수가 됨을 살펴보았다. 본 절에서는 일반적인 IPMSM이 몇가지 성질을 

만족한다고 가정하고, 그 성질로부터 자기 포화가 심한 영역에서 SMTPA의 

부호를 판별한다. 또한 대상 전동기가 해당 가정들을 만족하는지 

살펴본다. 

먼저, 𝐋𝐡
𝐦 이 모든 전류 운전점에서 양의 정부호 행렬이므로, MTPA 
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운전점에서 다음의 부등식이 성립한다. 

 , 0m
dh MTPAL > . (5.40) 

또한 다음의 3가지 명제가 성립하는 IPMSM에 대해서 수렴성을 

확인한다. 

조건 1. 임의의 출력 토크에 대한 등토크 곡선은 MTPA 운전점 

주변에서 회전자 기준 좌표계에서 아래로 볼록하다. 

조건 2. MTPA 곡선은 토크가 증가하면 MTPA도 증가한다. 

조건 3. 회전자 기준 좌표계의 2사분면에서, 임의의 고정된 전류각으로 

전류 크기를 늘리면 단위 전류당 토크가 증가하다가 감소할 

것이다. 

 

즉, 본 논문에서는 위의 조건들이 성립하는 IPMSM에 대해서 제안하는 

저속 영역 센서리스 MTPA 추종 운전이 안정함을 보인다. 

 

dr

qr

dr

qr

 

 (가) (나) 

그림 5-10. (가) 조건 1을 만족하는 경우. (나) 조건 1에 위배되는 경우. 

먼저, 조건 1을 만족하는 경우가 그림 5-10(가)에 나타나있다. MTPA 

운전점 근처에서 등토크 곡선이 아래로 볼록하며, 해당 운전점의 

등전류원과 접한다. 하지만, 이론적으로 모든 MTPA 운전점이 조건 1을 

만족하지는 않는다. 그림 5-10(나)와 같이 MTPA 운전점 근처에서 등토크 

곡선이 위로 볼록하더라도, 그 곡률이 해당 운전점의 등전류원의 
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곡률보다 작다면, MTPA 조건을 만족할 수 있다. 

 

그림 5-11. 대상전동기의 등토크 곡선. 

하지만, 본 논문에서는 자기 포화를 고려하더라도 전류 정격 내의 

모든 MTPA 운전점에서 조건 1을 만족하는 IPMSM을 대상으로 수렴성을 

분석한다. 대상 전동기의 경우에도, 최대 전류 정격 내에서 조건 1을 

만족하는 것을 그림 5-11를 통해 확인할 수 있다. 
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dr

qr

dr

qr

dr

qr

 

 (가) (나) (다) 

그림 5-12. (가) 조건 2를 만족하는 경우 (MTPA 곡선이 위로 볼록).  

(나) 조건 2를 만족하는 경우 (MTPA 곡선에 변곡점 존재). 

(다) 조건 2에 위배되는 경우. 

그림 5-12(가)-(다)는 조건 2를 만족하는 경우와 그렇지 않은 경우에 

대해 나타낸다. 먼저, 그림 5-12(가)와 같이 MTPA 곡선이 위로 

볼록하다면, 임의의 Te1과 Te2에 대해서 Te2>Te1일 때, MTPA(Te2)>MTPA(Te1)을 

만족한다. 일반적인 IPMSM의 경우 그림 5-12(가)와 같이 MTPA 곡선이 

위로 볼록하므로, 조건 2를 항상 만족한다. 대상 전동기의 경우에도 그림 

5-11에 나타난 바와 같이 MTPA 곡선이 위로 볼록하므로 조건 2를 

만족한다. 다만, MTPA 곡선이 위로 볼록해야만 조건 2를 만족하는 것은 

아니다. 그림 5-12(나)에 나타난 바와 같이, MTPA 곡선 자체는 변곡점을 

가지고 있더라도, 조건 2를 만족할 수 있다. 반면, 그림 5-12(다)는 조건 

2에 위배되는 경우를 나타낸다. 본 논문에서는 조건 2를 만족하는 

IPMSM에 대해서 수렴성을 분석한다. 

마지막으로 소개할 조건 3의 경우엔 자기 포화가 없는 이상적인 

IPMSM에 대해서는 성립하지 않는 조건이다. 이상적인 IPMSM의 경우 

단위 전류당 토크는 다음과 같이 나타낼 수 있다. 

 0 0cos ( )sin cose
f s d q

s

T
i L L

i
      . (5.41) 

그러므로, 가 고정되어 있을 경우 전류가 증가함에 따라 단위 전류당 

토크 역시 1차 함수로 증가하는 것을 알 수 있다. 하지만, 철심의 부피가 

한정되어있는 실제 전동기에서 단위 전류 당 토크가 계속해서 증가하는 
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것은 현실적이지 못하다. 실제 IPMSM에서 자기 포화를 고려할 때, 

임의의 전류각에 대해 단위 전류 당 토크는 계속해서 증가하지 못하며, 

결국 자기 포화로 인해 감소할 것이라고 추론할 수 있다. 

dr

qr

Current

e

s

T

i

 

 (가) (나) 

그림 5-13. (가) 전류각을 고정한 다양한 전류 궤적. 

(나) 전류각 고정 시 단위 전류당 토크. 

이러한 추론을 그래프로 도시하면 그림 5-13과 같다. 그림 5-13(가)와 

같이 전류각을 고정하고 전류 크기를 증가시킬 때, 그림 5-13(나)에서 

이상적인 IPMSM의 경우에는 단위 전류 당 토크가 계속해서 증가한다. 

하지만, 현실적인 IPMSM의 경우에는 전류가 작을 때는 이상적인 

전동기와 같이 증가하지만, 전류가 커짐에 따라 자기 포화로 인해 단위 

전류 당 토크가 감소할 것이다. 
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 (가) (나) 

그림 5-14. 대상 전동기의 단위 전류 당 토크 (FEA).  

(가) 전류 평면. (나) 전류 크기 vs 단위 전류 당 토크. 

그림 5-14(가), (나)는 대상 전동기의 단위 전류 당 토크를 보여준다. 

MTPA 운전점은 최대 전류 정격에서 50° 근방의 전류각을 가진다. 대상 

전동기에서 0°부터 50°까지의 전류각에 대해서 단위 전류 당 토크를 

계산했을 때, 앞의 추론과 같이 전류 크기가 커짐에 따라 증가하다가 

감소하는 특징을 갖는 것을 확인할 수 있다. 본 절에선 조건 3을 

만족하는 IPMSM에 대해서 수렴성을 분석한다. 

다만, 앞의 조건들과 마찬가지로, 모든 IPMSM이 전류 정격 내에서 

조건 3을 무조건 만족한다고 증명할 수는 없다. 특히, 조건 3의 경우엔 

이상적인 IPMSM은 만족하지 않는 조건이므로, 전류 정격 내에서 자기 

포화가 매우 적은 전동기의 경우엔 조건 3을 만족하지 않을 수 있음에 

유의해야 한다. 

한편, 앞에서 설명한 세가지 조건을 수식적으로 다시 표현함으로써 

동적 인덕턴스의 성질을 유도할 수 있다. 조건 1은 다음과 같이 나타낼 

수 있다. 

 
*

2

2
0

MTPA

e
m
d

T

i
 


<


. (5.42) 

식 (5.42)는 다음과 같이 다시 쓸 수 있다. 
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



 


 


  



 
   <    

. (5.43) 

한편, 상호성 정리에 따라 다음이 성립한다. 

 
m m m m
dqh d dh
m m m m m m
d

q

dd d q q

L L

i i i i i i

     
  

     
. (5.44) 

따라서, (5.43)은 다음과 같이 정리할 수 있다. 

 
* *

*
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2
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m m
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q d dqhm m m
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Lp
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   

 


 



   
       

 
    

. (5.45) 

여기서, 

 m
q

d
mi

i



 


. (5.46) 

 m
d

q
mi

i






. (5.47) 

다만, 3장에서 정의한 m 좌표계가 전류각 가 아닌 전류 지령각 *에 

의해 정의되는 좌표계이므로, 
డ௅೏೓

೘

డఉ
≠

డ௅೏೓
೘

డఉ∗
  란 점에 유의해야 한다. 𝜕𝐋𝐡

𝐦/

𝜕𝛽∗는 다음과 같이 나타낼 수 있다. 

 

 * *
* *

* * * * * *
*

( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
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 
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


   



m
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h

r
r r h
h h

m
m m h
h h

L
R L R

L
JR L R R L R J R R

L
JL L J

. (5.48) 

여기서, m 좌표계에 무관한 𝐋𝐡
𝐫 에 대해 

డ𝐋𝐡
𝐫

డఉ
=

డ𝐋𝐡
𝐫

డఉ∗ 임을 이용하였다. 식 

(5.48)에서 다음이 성립한다. 
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m m
mdh dh
dqh

L L
L
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. (5.49) 

따라서, (5.45)에서 다음이 성립한다. 

 
*

*
0

MTPA

m
dhL

 





>


. (5.50) 

그러므로, (5.45)는 항상 음의 값을 갖는다. 

 

그림 5-15. 대상 전동기의 𝝏𝑳𝒅𝒉
𝒎 /𝝏𝜷∗ (FEA). 

그림 5-15는 대상 전동기의 MTPA 운전점 근처에서의 𝜕𝐿ௗ௛
௠ /𝜕𝛽∗ 를 

보여준다. 식 (5.50)에서 분석한 바와 같이 MTPA 운전점에서 𝜕𝐿ௗ௛
௠ /𝜕𝛽∗가 

항상 양수로 유지되는 것을 확인할 수 있다. 

다음으로, 조건 2가 성립한다고 가정하면, 다음이 성립한다. 

 
*

0

MTPA

m
q

g'

i
 


>


. (5.51) 
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그림 5-16. MTPA 운전점 근처에서 전류 증감에 다른 g'의 변화. 

식 (5.51)과 조건 2의 관계는 그림 5-16을 통해 직관적으로 나타낼 수 

있다. 전류 평면에서의 운전점을 전류크기와 전류각으로 나타낼 때 

MTPA 운전점은 (is,MTPA, MTPA)로 나타낼 수 있다. 이때, MTPA 운전점에서 

전류 크기만 di 만큼 증가시킨 운전점을 (is,MTPA+di, MTPA), 감소시킨 

운전점을 (is,MTPA−di, MTPA)로 나타낼 수 있다. 이 때 그림 5-16에서 

(is,MTPA+di, MTPA)에서 g'>0이며, (is,MTPA+di, MTPA)에서 g'<0임을 알 수 있다. 

그러므로, 조건 2를 만족할 경우 (5.51)이 모든 MTPA 운전점에서 

성립한다. 

식 (5.51)은 다음과 같이 다시 쓸 수 있다. 
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. (5.52) 

식 (5.44)과 마찬가지로 다음이 성립한다. 

 
m

d
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q d d d
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     
  

     
. (5.53) 

또한, 식 (5.48)에서 𝜕𝐿ௗ௤௛
௠ /𝜕𝛽∗는 다음과 같이 계산할 수 있다. 
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. (5.54) 

따라서, (5.52)로 부터 𝜕𝐿ௗ௤௛
௠ /𝜕𝛽∗ 의 부호는 다음과 같이 결정할 수 

있다. 

 
*

*
0

MTPA

m
dqhL

 





>


. (5.55) 

 

그림 5-17. 대상 전동기의 𝝏𝑳𝒅𝒒𝒉
𝒎 /𝝏𝜷∗ (FEA). 

그림 5-17은 대상 전동기의 MTPA 운전점 근처에서의 𝜕𝐿ௗ௤௛
௠ /𝜕𝛽∗ 를 

나타낸다. 앞서 식 (5.55)에서 분석한 바와 같이 MTPA 운전점에서 

∂𝐿ௗ௤௛
௠ /𝜕𝛽∗가 항상 양수로 유지되는 것을 확인할 수 있다. 

한편, m 좌표계에서 단위 전류 당 토크를 다시 쓰면 다음과 같다. 

 
3

2
me
d

s

T p

i
 . (5.56) 

그러므로, 조건 3은 𝜕𝜆ௗ
௠/𝜕𝑖௤

௠으로 다음과 같이 나타낼 수있다.  



 

１２６ 

 

 

 
 
 

0 if (

0 if 

)

)

)

(

0 if (

m
q sat

m
m md
dqh q satm

q
m
q sat

i I

L i I
i

i I








> <
   

 
< >

. (5.57) 

여기서 Isat()는 어떤 전류각 에 대해서 𝜕𝜆ௗ
௠/𝜕𝑖௤

௠ 이 0이 되는 전류 

크기를 의미한다. 

 

그림 5-18. 대상전동기의 𝑳𝒅𝒒𝒉
𝒎  (FEA). 

그러므로, 𝐿௠ 은 전류 평면의 2사분면에서 전류의 크기가 작을 때는 

양수였다가, 크기가 점점 감소하여 전류의 크기가 클때는 음수의 값을 

갖는 것을 알 수 있다. 이는 대상 전동기의 𝐿௠ 에서도 그림 5-18과 

같이 확인된다. 

지금까지 분석한 인덕턴스의 성질을 표로 정리하면 다음과 같다. 

 

  

ௗ௤h

ௗ௤h
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표 5-2. 세가지 조건으로 부터 유도되는 인덕턴스의 성질. 

명제 
내용 

유도되는 성질 
수식 

번호 

조건 

1 

등토크 곡선은 MTPA 운전점 

주변에서 아래로 볼록하다. *

*
0

MTPA

m
dhL

 





>

  (5.50) 

조건 

2 
MTPA는 단조 증가한다. 

*

*
0

MTPA

m
dqhL

 





>

  (5.55) 

조건 

3 

임의의 전류각으로 전류를 

늘리면 단위 전류당 토크가 

증가하다가 감소한다. 

 
 
 

)0 if (

0 if (

0 if 

)

)(

m
q sat

m m
dqh q sat

m
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i I

L i I

i I







> <
 

< >

 (5.57) 

 

이를 이용하여 자기 포화가 심한 영역에서의 수렴성을 판별할 수 있다.  



 

１２８ 

 

표 5-2의 수식을 (5.26)에 적용하면 다음과 같다. 
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. (5.58) 

그러므로, (5.57)에서 전류 크기가 충분히 커서 𝐿ௗ௤௛
௠  <0이 만족하는 

영역에서는 SMTPA<0이 성립하는 것을 알 수 있다. 이는 (5.38)에서 살펴본 

무부하 상황에서의 SMTPA의 부호와 같으므로, 자기 포화가 심한 

영역에서도 SMTPA의 부호는 항상 음수로 유지된다는 것을 확인할 수 

있다. 

또한, 전류가 Isat()보다 작은 영역에서 𝐿ௗ௤௛
௠  <0이 만족되지 못하더라도, 

다음의 조건을 만족한다면, SMTPA의 부호는 음수로 결정됨을 알 수 있다. 
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< 
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. (5.59) 

그러므로, 조건 3에서 전류가 Isat()보다 작은 영역에서도, 전류가 

충분히 Isat()에 가까워서 𝐿ௗ௤௛
௠ 이 충분히 작은 값을 가진다면, SMTPA의 

부호는 음수로 유지된다. 

분석의 타당성을 확인하기 위해 대상 전동기 이외에도 다른 IPMSM에 

대해서 SMTPA의 부호를 부록 C에서 확인하였다. 

 

5.3.4 저속 영역 MTPA 운전점 추종 제어기 입력의 정규화 

식 (5.20)과 (5.21)에서 정규화 이득 ng'을 다음과 같이 결정한다면, kp와 

ki를 통해 정확한 MTPA 추종 동특성의 대역폭을 결정할 수 있다. 

 *

1

/g ideal m
qh
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I

' =



 

. (5.60) 

식 (5.60)은 (5.25)를 대입하여 다음과 같이 다시 쓸 수 있다. 
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식 (5.61)을 계산하기 위해서는 각 운전점에서의 동적 인덕턴스 뿐만 

아니라, 동적 인덕턴스의 전류 지령각에 대한 미분까지도 알아야한다. 

이는 모든 운전점에 따른 인덕턴스 정보를 알고 있다면 계산할 수 있다. 

 

 

그림 5-19. MTPA 운전점 근처에서 대상 전동기의 ng'ideal (FEA). 

MTPA 운전점 근처에서 대상 전동기의 ng'ideal을 도시하면 그림 5-19와 

같다. 운전점에 따라서 저전류 영역에서는 약 0.4 rad/A 정도의 값을 

가지며, 정격 전류 영역에서는 0.15 rad/A 가량의 값을 가지는 것을 알 수 

있다. 하지만 이러한 정확한 ng'ideal의 계산은 전동기 설계 정보나, 사전 

시험을 필요로 하므로 실제로 적용하기에는 효율적이지 못하다. 

식 (5.61)을 살펴보면, ng'ideal은 주입 전압에 반비례하며 𝐿ௗ௛,ெ்௉஺
௠ 에 

비례하는 것을 알 수 있다. 또한, MTPA 운전점 근처에서 Δ𝐼ௗ௛
௠ 은 다음과 

같이 표현될 수 있다. 

 *

*

,
MTPA

m
m s dh
dh m

dh MTPA

T V
I

L 


 . (5.62) 

그러므로, 주입 전압과 𝐿ௗ௛,ெ்௉஺
௠   변화에 무관하도록 ng'을 다음과 같이 

설정해줄 수 있다. 

 
1

g m
dh

'n
I

 . (5.63) 
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그림 5-20. MTPA 운전점 근처에서 대상 전동기의 ng' (FEA). 

그림 5-20은 (5.63)을 기반으로 계산한 대상 전동기의 ng'을 나타낸다., 

저전류 영역에서는 0.3정도로, 그림 5-19와 비교했을 때 약간 작은 값을 

가지지만, 정격 전류 영역에서 0.15 정도로 ng'ideal과 유사한 값을 갖는 

것을 알 수 있다. 다만, (5.63)의 ng'은 주입 전압 크기, 샘플링 시간, 및 

𝐿ௗ௛,ெ்௉஺
௠   만을 정규화 해주는 이득이며, 모든 전동기에 대해서 ng'ideal과 

ng'이 대상 전동기 만큼 유사하지 않을 수 있음에 유의해야 한다. 

한편, MTPA 운전점 추종 제어 의외에 토크 제어를 위한 fT의 정규화 

이득을 계산해야 한다. 다행히도, MTPA 운전점 근처에서 f=fT를 

만족하므로, 4장에서 중고속 영역 운전시 사용된 정규화 이득을 다음과 

같이 그대로 사용할 수 있다. 

 
1
ˆf m m m

d dqh q

n '
L i




. (5.64) 

다만, 중고속 영역에서는 𝜆ௗ
௠과 𝐿ௗ௤௛

௠ 이 실시간으로 추정되었지만, (5.64)

에서는 참조표 기반의 𝜆̅ௗ
௠과 (5.16)의 𝐿෠ௗ௤௛

௠ 이 사용됨에 유의해야 한다.  
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제안하는 저속 영역 MTPA 추종 운전은 LUT와 LUTL 참조표에 

기반하여 동작한다. LUT는 is로부터 𝜆̅ௗ
௠ 을 출력하는 참조표이며, LUTL은 

is로부터 𝑟̅௅을 출력하는 참조표이다. 그러므로, 제안하는 방법이 정확하게 

MTPA 운전점을 추종 하기 위해서는 정확한 참조표의 제작이 

우선되어야 한다. 

본 절에서는 제안하는 저속 영역 MTPA 추종 운전을 위해 사전 

시험을 통한 참조표 제작을 제안한다. 제안하는 사전 시험을 통한 

참조표 제작 방법에서 대상 전동기는 위치 센서를 필요로 하지 않으며, 

4장에서 제안한 중고속 영역 MTPA 추종 운전을 통해 구동된다. 이때 

음의 정격 토크부터 양의 정격 토크까지 점진적으로 토크 지령을 

변화시켜 각 MTPA 운전점에서의 자속과 인덕턴스 정보를 수집한다. 

제안하는 참조표 제작 방법은 사전 시험이 가능한 전동기에 대해서 저속 

영역 MTPA 추종 운전에 필요한 참조표 제작에 사용될 수 있다. 또한, 

대량 생산되는 전동기의 경우 대표 전동기에 대해 사전 시험을 

수행함으로써 기본 참조표를 제공하는데 사용될 수 있다. 

하지만, 제안하는 사전 시험을 통한 참조표 제작 방법은 사전 시험이 

불가능한 전동기에 대해서는 적용이 어렵다. 또한, 대표 전동기에 대해 

사전 시험을 수행했다고 할지라도, 전동기의 제작 공차와 온도 변화 

등에 의해 모든 전동기에서 만족할만한 성능을 기대하기 어렵다는 

단점이 있다. 

그러므로, 본 절에서는 사전 시험을 통한 참조표 제작과 더불어 

중고속 운전 시 실시간 참조표 갱신 방법을 제안한다. 이는 4장에서 

제안한 중고속 MTPA 추종 운전 시 저속 영역에서 사용할 참조표를 

갱신하여, 제안하는 저속 영역 MTPA 추종 운전의 오차를 최소화 할 수 

있다. 
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5.4.1 사전 시험을 통한 참조표 제작 

4장에서 제안하는 중고속 영역 센서리스 MTPA 추종 운전 시 자속 

추정기와 동적 인덕턴스 추정기를 통해 𝜆ௗ
௠ , 𝐿ௗ௛

௠  ,  𝐿ௗ௤௛
௠   정보를 얻을 수 

있다. 따라서, 중고속 영역 센서리스 MTPA 추종 운전 시 토크 지령에 

따라 출력되는 전류 크기 𝑖௤
௠∗ 에 따른 𝜆መௗ

௠ , 𝐿෠ௗ௛
௠  ,  𝐿෠௠   정보를 참조표로 

제작할 수 있다. 

다만, 토크 지령을 변화시켜가며 정보를 수집할 때, 출력 토크로 

인해서 전동기의 속도가 과도하게 높아지거나, 낮아지면 참조표 제작이 

어려울 수 있다. 그러므로, 출력 토크가 변화할 때에도 전동기의 속도가 

충분히 제한 될 수 있도록 관성이 매우 크거나, 외부 부하에 의해 일정 

속도로 제어가 될 수 있는 조건이 성립해야 한다. 

전동기의 속도가 부하기에 의해 일정하게 유지가 되는 상황에서 

참조표 제작의 타당성을 실험으로 검증하였다. 

ˆm
d ˆm

dhL ˆm
dqhL

eT

r
di

r
qi ,

r
d MTPAi ,

r
q MTPAi

 

그림 5-21. 사전 시험을 통한 참조표 제작 (실험). 

ௗ௤h
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대상 전동기에 대한 참조표 제작을 위한 실험 파형이 그림 5-21에 

나타나 있다. 전동기 속도는 부하기에 의해 2000 r/min으로 제어되었으며, 

전동기의 최대 토크인 −360 Nm 부터 360 Nm 까지 18 Nm 간격으로 총 

41개의 점에서 정보를 수집하였다. 자세한 실험 조건은 7장에서 

서술한다. 참조표 제작에 걸리는 시간은 총 7 초로, 시험 시 발열로 인한 

전동기 운전 조건 변화를 최소화하였다. 그림 5-21에서 회전자 기준 

좌표계의 전류가 도시되어 있는데, 이는 이해를 돕기 위해 부하기의 

위치 센서를 활용해 나타낸 것일 뿐, 대상 전동기의 제어나 참조표 

제작에는 사용되지 않았다. 

 

5.4.2 중고속 운전 중 실시간 참조표 갱신 

앞서 논의한 사전 시험을 통해 참조표를 제작할 경우, 제안하는 저속 

영역 센서리스 MTPA 추종 운전 시 필요한 𝜆̅ௗ
௠ 과 𝑟̅௅ 을 알아낼 수 있다. 

본 절에서는 앞서 설명한 사전 시험을 통한 참조표 제작의 단점을 

보완하기 위해 4장에서 제안한 중고속 영역 운전 중 실시간으로 

참조표를 갱신(Update)하는 방법에 대해 서술한다. 

갱신해야하는 참조표의 입력은 전류 𝑖௤
௠∗ 이며, 참조표의 출력은 𝜆̅ௗ

௠ 과 

𝑟̅௅ 이다. 중고속 영역에서 제안 방법으로 운전 시, 해당 운전점에 대한 

자속과 인덕턴스 정보를 알아낼 수 있다. 그러므로 매 샘플링마다 

얻어지는 전류에 대한 자속과 인덕턴스 정보를 기반으로 참조표를 

갱신하기 위해 본 논문에서는 적응 참조표 기법 (Adaptive look-up table)을 

사용한다 [76]. 
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x

y

( )y x
( )y x

(1)x (2)x
( )x k( 1)x k  ( )x N

 ( )y x k

 

그림 5-22. y(x)와 𝒚ഥ(𝒙). 

일반화를 위해 참조표로 저장하고 싶은 정보의 입력 변수를 x, 출력 

변수를 y라 하자. 참조표의 출력 변수는 𝑦ത로 나타낼 수 있다. 예를 들어, 

그림 5-22에서 x와 y의 관계를 참조표를 통해 𝑦ത(𝑥) 로 나타낼 수 있다. 

참조표는 x(1)~x(N)의 N 개의 입력 데이터(Data)에 대한 

𝑦ത(𝑥(1))~ 𝑦ത(𝑥(𝑁))의 N 개의 출력 데이터로 이루어져 있다. 
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ŷ  

(가) 

x

y

y

ˆ[ ]y n

 

(나) 

그림 5-23. 실시간으로 추정된 y. (가) 시간에 따른 x와 𝒚ෝ. (나) 리사주 파형. 

매 샘플링마다 특정 x에 대해 대응되는 y가 추정된다고 가정한다면, 

n번째 샘플링에서의 x를 x[n], 이 때 추정된 y를 𝑦ො [n]이라 할 수 있다. 

그림 5-23(가)는 시간에따라 다양한 x[n]에 대해서 𝑦ො [n]이 추정되는 

상황을 나타낸다. 하지만, 실시간으로 추정되는 𝑦ො [n]에는 실제 y와 달리 

여러 오차가 포함되어 있을수 있으므로, x와 𝑦ො의 관계를 리사주(Lissajous) 

파형으로 나타내면 그림 5-23(나)와 같이 나타낼 수 있다. 
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y

xx(k) x(k+1)

ˆ[ ]y n

[ ]x n

a 1−a
 

그림 5-24. x[n]과 x(k)의 관계. 

그림 5-24와 같이 n번째 샘플링에서의 x[n]는 1<k<N−1인 어떤 정수 

k에 대해 다음이 성립한다. 

 [ ] (1 ) ( ) ( 1), (0 1)x n a x k a x k a       < . (5.65) 

그러므로 x[n]에 대한 참조표 출력은 다음과 같이 계산될 수 있다. 

    [ ] (1 ) ( ) ( 1)n a x k ky a xy y      . (5.66) 

이때 𝑦ො [n]과 𝑦ത[𝑛] 을 비교함으로써, 𝑦ത(𝑥(𝑘)) 와 𝑦ത(𝑥(𝑘 + 1)) 을 다음과 

같이 갱신할 수 있다. 

    2

(1 )
( ) [ ] [ ]

1 2 2
ˆ

a
x k n n

a a
y r y y


   
 

. (5.67) 

    2
( 1) [ ] [ ]

1 2
ˆ

2

a
x k n n

a a
y r y y   


 


. (5.68) 

여기서 r은 갱신 계수(Update coefficient)로서 0 < r ≤ 1 사이의 값이다. r이 

1일 경우 즉각적으로 참조표가 갱신되어 𝑦ො [n]과 𝑦ത[𝑛] 의 오차를 한 

샘플링 만에 없애도록 동작한다. 하지만, 그림 5-23(나)에서 살펴본 바와 

같이 𝑦ො [n]에는 실시간 추정 오차가 포함되어 있을 수 있으므로, 이를 

적절히 필터링 해주며 천천히 참조표를 갱신하는 것이 바람직하다. 

운전점이 한 점으로 고정되어 있다고 할 때, 참조표의 갱신이 0의 

시정수를 가지는 1차 저역 통과 필터 형태로 갱신되도록 하기 위해선 

r을 다음과 같이 설정해주어야 한다. 

 
0

sT
r


 . (5.69) 

단, 0는 샘플링 시간인 Ts보다 충분히 크다고 가정한다. 제안하는 

참조표 갱신 방법이 유효하기 위해선, 중고속 영역에서 빈번하게 

사용되는 부하 영역이 저속 영역에서 사용되는 부하 구간과 동일해야 
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한다. 만일, 중고속 영역과 저속 영역에서 사용되는 부하 영역이 

다르다면, 중고속 영역에서 갱신되는 참조표가 저속 영역에서는 

사용되지 않으므로, 제안하는 실시간 참조표 갱신이 효과적이지 않을 수 

있다. 

 

5.4.3 참조표 사전 제작이 어려운 경우의 기동 방법 

특정 산업 적용 분야의 경우, 사전 시험을 통한 참조표 제작이 어려울 

수 있다. 앞 절에서 논의한 실시간 참조표 갱신 방법은 중고속 영역 

운전 중 수행 가능하므로, 참조표가 없을 경우 전동기의 기동을 위한 

대안이 필요하다. 본 절에서는 전동기 명목 제정수를 기반으로 참조표의 

초기값을 설정하여 저속 영역에서 기동하는 방법에 대해 서술한다. 

사전 시험을 통한 참조표 제작이 어려울 경우, 다음과 같이 명목 

제정수를 기반으로 참조표의 초기값을 설정 할 수 있다. 

 λLUT : ( )m
d s fi  . (5.70) 

 L )UT : 0L (L sr i  . (5.71) 

ˆdr=dr

ˆqr=qr

ˆ r
dqhir̂

dqhv

ˆ
r r 

dm

qm

 m
dqhim

dqhv
 

 (가) (나) 

그림 5-25. (가) 추정 회전자 좌표계 d축 신호 주입 센서리스 운전 벡터도.  

(나) rL=0일 때 제안하는 저속 영역 운전 벡터도. 

즉, 전류의 크기에 상관없이 LUT은 영구자석에 의한 쇄교 자속인 f, 

LUTL은 0으로 설정한다. 이 경우, 전압 주입각을 결정하는 𝑟̅௅이 0이므로, 

제어 기준 좌표계인 m 좌표계에서 d축에 고주파 전압을 인가하며, q축에 

나타나는 고주파 전류의 응답을 통해 m을 제어한다. 그림 5-25(가)와 

(나)에 나타난 바와 같이, 이는 기존의 추정 회전자 좌표계인 rො 

좌표계에서 d축에 전압을 주입 하며 q축의 고주파 전류를 통해 운전점을 
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제어하는 신호 주입 센서리스 운전과 동일하다[73],[74]. 다만, m 

좌표계의 정의 상 전류 지령은 q축에 동기되므로, d축 전류를 0으로 

제어하는 신호 주입 센서리스 운전에 대응된다. 

식 (5.70) 및 (5.71)과 같이 참조표의 초기값을 설정할 경우 토크 

선형성 및 MTPA 추종 성능이 보장 되지 않는 다는 점에 유의해야 한다. 

특히, rL을 0으로 고정할 경우에는 실제 전류 운전점이 MTPA 운전점에서 

벗어나서 운전될 수 있다. 식 (4.14)로부터 𝑉௤௛
௠∗ = 0 인 경우 Δ𝐼௤௛

௠ 은 

다음과 같이 표현된다. 

 
*

det( )

m
m ms dh
qh dqh

T V
I L


 

m
hL

. (5.72) 

 

그림 5-26. rL=0인 경우 대상 전동기의 𝚫𝑰𝒒𝒉
𝒎  (FEA). 

식 (5.72)을 기반으로 계산한 대상 전동기의 Δ𝐼௤௛
௠ 이 그림 5-26에 

나타나 있다. 식 (5.72)와 그림 5-26을 살펴보면,  Δ𝐼௤௛
௠ 의 부호는 𝐿ௗ௤௛

௠ 에 

의해 결정되는 것을 알 수 있다. 또한, Δ𝐼௤௛
௠ 을 입력으로 하여 m을 

제어하므로, rL을 0으로 고정할 경우 전류 운전점은 𝐿ௗ௤௛
௠ = 0인 운전점을 

따라 결정된다. 
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제 6장 구현 상의 고려사항 

  

본 장에서는 제안하는 센서리스 MTPA 추종 운전을 실제로 구현할 때 

고려해야할 점들에 대해 서술한다. 제안하는 MTPA 추종 운전은 중고속 

영역(Mid- and high-speeds) 알고리즘(Algorithm)과 저속 영역(Low-speeds) 

운전을 위한 알고리즘으로 구분되어 있다. 제안된 두 알고리즘은 회전자 

위치 추정 없이 MTPA 운전점을 추종한다는 공통점이 있다. 추정 MTPA 

좌표계인 m 좌표계에서 벡터 제어를 수행하므로, 6.1절에서는 m 좌표계 

상에서의 전류 제어의 이득(Gain) 설정과 안정성(Stability)에 대해 

분석한다.  

또한, 제안된 방법은 신호 주입을 통한 고주파 맥동 전류 성분을 

이용해 동적 인덕턴스(Dynamic inductance) 정보를 추출한다. 이는 기본파 

자속의 전류에 대한 변화율을 뜻하는 증분 인덕턴스(Incremental 

inductance)와 고주파 인덕턴스(High frequency inductance)가 동일하다는 

가정이 필요하다. 6.2절에서는 고주파 인덕턴스와 증분 인덕턴스의 

상관관계를 실험적으로 살펴보고, 고주파 인덕턴스를 통한 증분 

인덕턴스의 추정의 타당성에 대해 논의한다. 

제안된 알고리즘은 중고속 영역과 저속영역 모두 신호 주입을 

이용한다. 6.3절에서는 제안하는 신호 주입 과정에서 주입 주파수와 주입 

전압의 크기가 미치는 영향을 분석하고, 최적의 주입 주파수 및 주입 

전압의 크기 설정을 위한 고려사항들을 살펴본다. 

한편, 고주파 전류는 맥동 전류의 전류 평면상의 방향에 따라 토크 

맥동 성분을 유기할 수 있다. 이러한 고주파 토크 맥동 성분은 전동기에 

연결된 기계 시스템에 좋지 않은 영향을 미칠 수 있다. 6.4절에서는 

제안된 방법이 발생시키는 고주파 전류가 토크의 고주파 맥동에 미치는 

영향을 서술한다. 

고주파 전압 주입은 고주파 전류의 맥동을 야기하므로 이로 인한 추가 

손실분이 전동기 구동 시스템의 효율을 저하시킬 수 있다. 이러한 

고주파 전압 주입으로 인한 추가 손실을 6.5절에서 분석한다. 
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6.6절에서는 중고속 영역 알고리즘에 포함된 자속 추정기의 오차 

요인에 대해선 서술한다. 제안된 자속 추정기는 전동기의 고정자 저항 

정보를 필요로 하므로, 이에 대한 영향을 분석한다. 또한 고정자 저항 

오차가 제안하는 MTPA 추종 운전에 미치는 영향도 함께 알아본다. 

6.7절에서는 인버터 비선형성이 제안 알고리즘에 미치는 영향을 

분석한다. 또한, 인버터 비선형성의 영향을 최소화하기 위해 본 논문에서 

사용한 보상 방법에 대해 서술한다. 

6.8절에서는 중고속 영역과 저속 영역 알고리즘 사이의 절환 방법에 

대해서 서술한다. 이를 통해 중고속 영역 알고리즘과 저속 영역을 

이용하여 전 속도 구간에 대해서 실시간 MTPA 추종 운전이 가능함을 

보인다. 

제안하는 MTPA 추종 운전은 회전자 위치 추정 없이 MTPA 운전점 

상에서의 토크 제어를 수행한다. 하지만, 제안된 방법을 속도 제어 

부하에 응용할 때에는 회전자 속도 정보가 없다는 점이 단점으로 작용 

할 수 있다. 이에 대한 대안으로, 6.9절에서는 m 좌표계의 각속도 정보를 

이용한 속도 추정 및 이를 이용한 속도 제어에 대해 논의한다. 
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벡터 제어(Vector control) 시 IPMSM의 전류 제어는 회전자 기준 

좌표계에서의 PI 제어기(Proportional-integral controller)가 일반적으로 

사용된다. 이 때, PI 제어기의 이득은 IPMSM의 회전자 기준 좌표계 

기준의 고정자 임피던스를 기반으로 설정된다 [77]. 

하지만, 3장과 4장에서 제안한 MTPA 운전점 추종 제어는 회전자 

위치를 특정하지 않고 직접 MTPA 운전점을 추종한다. 회전자 위치를 

별도로 추정하지 않으므로, 기존의 회전자 기준 좌표계 상에서의 전류 

제어는 수행될 수 없다. 대신, 제안된 방법에서의 전류 제어는 추정 

MTPA 좌표계인 m 좌표계 위에서 수행된다. 이 경우, m 좌표계 위에서의 

인덕턴스 정보는 사전에 알기가 어려우므로, 제어기 이득을 정확히 

설정하기 쉽지 않다. 또한 IPMSM의 자기 포화(Magnetic saturation)로 

인한 인덕턴스 변화는 제어기 이득 설정을 더욱 까다롭게 하는 요인이다. 

m 좌표계 위에서의 전류 제어를 위해선, 적절한 이득 설정과 전류 

제어 안정성 검토가 필요하다. 본 절에서는, 회전자 기준 좌표계에서 

안정한 제어기 이득이 존재함을 가정한 후, 동일한 제어기 이득이 m 

좌표계 상의 전류 제어에서도 동일하게 적용될 수 있음을 보인다. 이는, 

기존 회전자 기준 좌표계에서의 제어기 이득을 그대로 사용하더라도, m 

좌표계 상의 전류 제어의 안정도 및 극의 위치가 유지됨을 의미한다. 

 

6.1.1 일반적인 전류 제어기의 구조 

*
dq
ei

e
dqi

 Ki

Kp

1

s
 

*
dq,ff
ev

e*
dqv

e
dqi

 

그림 6-1. PI 제어기 기반 전류 제어의 블록도. 

PI 제어기 기반 전류 제어의 블록도가 그림 6-1에 나타나 있다. 이는 

다음과 같은 수식으로 표현할 수 있다. 
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s

  ie* e e e*
dq p dq dq dq,ff

K
v K i i v  . (6.1) 

윗첨자 ‘e’는 임의의 동기 좌표계를 의미한다. 전류 제어의 이득 

설정을 위해선 비례 이득 Kp, 적분 이득 Ki, 피드포워드 전압(Voltage 

feedforward) 𝐯𝐝𝐪,𝐟𝐟
𝐞∗

의 설정이 필요하다. 상태 궤환 기반 전류 제어기(State 

feedback current controller)의 경우 통상 다음과 같이 이득을 설정한다. 

 ˆ
ccp sK L I . (6.2) 

 ˆ
s ccRiK I . (6.3) 

 * ˆˆ
e e  e* e e

dq,ff s dq fv J JλiL . (6.4) 

여기서 𝛌෠𝐟
𝐞 는 동기 좌표계에서의 영구자석에 의한 쇄교 자속 벡터를 

의미하며, 회전자 기준 좌표계에서는 다음과 같이 표현된다. 

 
ˆ

ˆ ˆ
0

f 
   

 

e
f f

rλ λ . (6.5) 

𝐋መ 𝐬 , 𝑅෠௦ , 𝜆መ௙ 는 제어기 이득을 위한 동적 인덕턴스 행렬 Ls와 고정자 

저항 Rs 및 영구자석에 의한 쇄교 자속의 추정치를 의미한다. cc는 전류 

제어기 대역폭이며, e는 ‘e’ 좌표계의 각속도를 의미한다. 

복소 벡터 기반 전류 제어기(Complex vector current controller)의 경우 

다음과 같이 이득을 설정할 수 있다 

 ˆ
ccp sK L I . (6.6) 

 ˆ ˆ
c es c ccR  i sK I L J . (6.7) 

 ˆ
e

e* e
dq,ff fv Jλ . (6.8) 

회전자 기준 좌표계에서 정확한 전류 제어 대역폭 설정을 위해선 해당 

운전점에서의 dq 축 동적 인덕턴스 정보로 𝐋መ 𝐬 = 𝐋𝐡
𝐫 이 되도록 전류 제어 

이득을 설정한다. 동적 인덕턴스의 운전점에 따른 변화를 살펴보면, 

돌극성(Saliency)으로 인해 무부하 상황에서는 일반적으로 qr 축 

인덕턴스가 dr 축 인덕턴스보다 큰 경향이 있다. 하지만, 많은 

IPMSM에서 동적 인덕턴스의 돌극비(Saliency ratio)는 전류 증가에 따른 
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자기 포화에 의해 역전되기도 한다. 또한, dr 축 및 qr 축 동적 인덕턴스 

이외에도 자기 포화에 의해서 교차 결합 인덕턴스 성분이 나타나기도 

한다. 그러므로, 운전점에서의 정확한 동적 인덕턴스 행렬 정보를 

기반으로 전류 제어 이득을 설정하기란 쉽지 않을 뿐더러, 모든 

운전점에서의 동적 인덕턴스 행렬을 사전 시험을 통해 저장하는 것은 

실용적이지 않다. 

그러므로, 본 논문에서는 돌극성을 고려하지 않은 단일 인덕턴스 값 

𝐿෠௦으로 전류 제어 이득을 설정한다고 가정한다. 이 경우, 전류 제어기의 

형태와 관계없이 비례, 적분 이득 행렬은 다음과 같이 I와 J가 결합된 

형태로 표현 가능하다. 

 apK I . (6.9) 

 b c iK I J . (6.10) 

여기서 

 ˆ
s cca L . (6.11) 

 ˆ
s ccb R . (6.12) 

 ˆ

0 (State feedback type),

(Complex vector type).cc e s

c
L 

 


 (6.13) 

 

6.1.2 회전자 기준 좌표계 기준 전류 제어 안정성 

회전자 기준 좌표계 상에서의 전동기 전압 방정식은 다음과 같이 

𝐢𝐝𝐪
𝐫∗ 을 평형점(Equilibrium point)으로 생각할 때, 다음과 같이 전류 오차에 

대한 소신호 모델로 표시할 수 있다. 

  
*

* *
s r s r r

d d
R R

dt dt
  

 
         

 

r r
dq dqr r r r r r r r r r

h dq dq h dq dq h h dq dq0

i i
L v i JL i i λL JL i J


  . (6.14) 

𝛌𝐝𝐪𝟎
𝐫 은 𝐢𝐝𝐪

𝐫∗ 에서의 평균 자속을 의미한다. 식 (6.1)과 (6.14)를 연립하면 

다음과 같은 블록 행렬(Block matrix) 형태의 상태 방정식을 구성할 수 

있다. 
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d

dt

   
    

      

r r
dq dqr r
r r
dq dq

i i
A

η η
d








. (6.15) 

 
     1 1

0

s rR 
     

 
  

r r
i

r
r h h p hL JL K L K

A
I

. (6.16) 

 

*
* *

s r r

d
R

dt
 

 
     

  

r
dqr r r r r

r dq h h dq dq0

r
dq,ff

λ
i

i L JL i J
d

v
. (6.17) 

이 때, 𝛈෥𝐝𝐪
𝐫 는 ଍̃𝐝𝐪

𝐫 의 적분을 뜻하는 매개 변수이다. 전류 제어가 

안정하기 위해선 시스템 행렬 Ar이 안정 행렬(Stable matrix, Hurwitz 

matrix)이어야 한다. 식 (6.16) 행렬식을 이용하여 특성 방정식을 구하면 

다음과 같다. 

 

     

      
     

1 1

1 12

1 2

0
det( ) det

0 0

det

det det

s r

s r

s r

R
s s

s s R

s s R







 

 



                  

    

    

r r r
r h h p h

4

r r r
h h p h i

r r r
h h

i

h p i

I L JL K L K
I A

I I

I L JL K L K

L L JL K K

. (6.18) 

단, (6.18)은 다음과 같은 블록 행렬(Block matrix)의 성질로 부터 

계산되었음에 유의해야 한다 [78]. 

 

   
   
 

1

1

det det (if det( ) 0),

det( ) det det (if det( ) 0),

det (if ).





  
     

    

A D CA B A
A B

D A BD C D
C D

AD BC CD DC

 (6.19) 

식 (6.18)에서 det(𝐋𝐡
𝐫 )은 항상 양수이므로, 안정한 회전자 기준 좌표계 

전류 제어기의 경우 다음의 조건을 만족함을 알 수 있다. 

     2Re 0,  for  s.t. det 0s rs s s s R <      r r
h h p iL JL K K . (6.20) 

 

6.1.3 추정 MTPA 좌표계 상의 전류 제어기의 안정성 

식 (6.20)이 성립한다고 가정할 때, m 좌표계에서도 동일한 전류 

제어기 이득을 사용했을 때 안정함을 보일 수 있다. 식 (6.14)와 

마찬가지로, m 좌표계에서 IPMSM의 전압 방정식은 다음과 같이 표현할 
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수 있다. 

 
*

* *
s s mm m

d d
R R

dt dt
  

 
         

 

m m
m m m m m mdq dq m m
h dq dq h

m m
dq dq h h dq dq0

i i
L v i JL i i L JL i λJ


  . (6.21) 

m 좌표계에서의 상태방정식은 다음과 같이 나타난다. 

 
d

dt

   
    

      

m
dq dqm m

m
d

m

dq
m

q

i i
A

η η
d








. (6.22) 

 
     1 1

0

s rR 
     

 
  

m m
i

m
m h h p hL JL K L K

A
I

. (6.23) 

 

*
* *

ms m

d
R

dt
 

 
     

  
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m dq h h d
m
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dq,ff

λ
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i L JL i J
d

v
. (6.24) 

식 (6.23)은 기준 좌표계만 바뀌었을 뿐, 식의 형태는 (6.16)과 

같으므로, m 좌표계상의 전류 제어기 안정성을 위한 조건은 다음과 같이 

정리할 수 있다. 

      2Re 0,  for  s.t. det 0s ms s s s R <      m
h h

m
p iL JL K K . (6.25) 

이 때, Te
*의 변화를 무시하면 정상 상태에서 m은 r과 같다. 그러므로, 

(6.25)의 방정식은 다음과 같이 쓸 수 있다. 

    2det 0s rs s R     m
h
m

h p iL JL K K . (6.26) 

한편, 3장에서 논의한 바, 𝐋𝐡
𝐫 과 𝐋𝐡

𝐦은 다음과 같은 관계를 갖는다. 

  * *( ) ( )  m r
h hL R L R . (6.27) 

또한, (6.9)와 (6.10)의 가정으로부터 다음과 같은 관계가 성립한다. 

  * *( ) ( )  p pK R K R . (6.28) 

  * *( ) ( )  i iK R K R . (6.29) 

이를 (6.26)에 대입하면 다음과 같은 결과를 얻을 수 있다. 

  

  
      

  

2 * * * *

* 2 *

2

0 det ( ) ( ) ( ) ( )

det ( ) det det ( )

det

s

s

s

r

r

r

s s R

s s R

s s R

    

  



      

     

    

r r
h h p i

r r
h h p i

r r
h h p i

R L R JR L R K K

R L JL K K R

L JL K K

. (6.30) 
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식 (6.30)은 (6.20)의 행렬식과 동일한 수식임을 알 수 있다. 즉, 회전자 

기준 좌표계에서 안정한 전류 제어 이득 행렬을 m 좌표계 상의 전류 

제어에 그대로 이용해도 안정성이 유지됨을 알 수 있다. 나아가, (6.30)은 

전류 제어 시스템의 특성 방정식이므로, m 좌표계 상에서 전류 제어는 

안정할 뿐만 아니라 기존의 전류 제어기와 동일한 대역폭을 지님을 

유추할 수 있다. 

다만, 위의 분석은 운전점 근처에서의 국소 안정성이 좌표계에 

상관없이 유지됨을 설명할 뿐, 전류 운전점이 변화하는 과도 

상황(Transients)에서의 동특성은 좌표계에 따라 다를 수 있음에 유의해야 

한다. 특히, 제안하는 m 좌표계에서 식 (6.5)와 같은 회전자 기준 

좌표계에서의 피드포워드 전압을 그대로 이용할 경우, 부하 상황에서의 

실제 영구자석에 의한 쇄교 자속과의 위상 오차로 인해 적분 제어기의 

부담이 가중될 수 있다. 
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3.1.1절에서 가정한대로, 전류와 자속의 관계가 현재의 값에만 

의존하는 Memoryless 성질을 만족한다고 하면, 증분 인덕턴스와 고주파 

인덕턴스는 같은 값을 가지기 때문에 의미를 구분할 필요가 없다. 

하지만 실제 IPMSM은 철심의 이력 곡선(Hysteresis curve)으로 인해 

과거의 전류가 현재의 자속에 영향을 미치는 성질이 있다. 이력 곡선 

이외에도 여자(Excitation) 주파수에 따라 전동기의 특성이 달라질 수 

있다. 

여자 주파수가 높아지게 되면, 철심의 와전류 영향을 무시할 수 없게 

된다. 와전류는 와전류 손실로 인한 손실 증가를 야기할 뿐만 아니라 

철심의 등가 비투자율(Relative permeability)도 감소시키는 영향이 있다 

[79]-[81]. 철심의 비투자율 감소는 고정자 인덕턴스의 감소로 나타나기 

때문에, 일반적으로 고주파 인덕턴스는 주입 주파수가 높아짐에 따라서, 

증분 인덕턴스보다 작아지는 경향을 나타낸다. 

하지만, 이러한 경향은 수식화하기가 쉽지 않고, 철심의 성분과 구조에 

크게 영향을 받는다. 특히, 전기 강판의 두께가 얇아질수록, 와전류가 

감소함에 따라 고주파 인덕턴스의 감소 경향이 줄어든다 [81]. 그러므로, 

고주파 인덕턴스는 일반적으로 증분 인덕턴스보다 작은 경향은 있지만, 

이를 수치적으로 일반화 하기는 쉽지 않다. 

본 절에서는 대상 전동기에 대해서 주입 주파수에 따른 고주파 

인덕턴스의 변화를 실험적으로 분석한다. 또한 대상 전동기에 대해서 

고주파 인덕턴스와 증분 인덕턴스 사이의 유사도를 분석하여, 고주파 

인덕턴스로 증분 인덕턴스 추정을 대신할 수 있는지에 대해 살펴본다. 
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6.2.1 실험 방법 및 조건 

고주파 인덕턴스와 증분 인덕턴스의 차이를 분석하기 위해서 실험을 

진행하였다. 제안 방법의 검증이 아닌 고주파 인덕턴스의 값을 분석 

하기 위한 실험이므로, 대상 전동기는 엔코더(Encoder) 방식의 위치 

센서를 이용하여 벡터 제어를 수행하였다. 실험은 표 3-1의 대상 

전동기를 사용하였으며, 전류 제어 관련 제정수 및 이득은 7장에서 

자세히 설명한다. 

 

Time

 * *r r
dh qhv v

*r
hV

*r
hV

 

그림 6-2. 고주파 인덕턴스 추출을 위한 고주파 전압 주입. 

고주파 인덕턴스 추출을 위해선 기본파 전류를 𝐢𝐝𝐪
𝐫∗ 로 유지하고 있는 

상황에서, d 축과 q 축에 교차로 고주파 전압을 주입하여 전류의 응답을 

관찰한다. 주입하는 전압 지령의 형태는 그림 6-2와 같다. T는 주입 

신호의 이산 시간 영역에서의 주기를 나타낸다. 그러므로 주입 신호의 

주파수 finj는 1/(T·Ts)으로 계산된다. 식 (4.3)으로부터, d 축에 고주파 전압 

𝑉௛
௥∗를 주입할 때, 전압과 전류의 관계는 다음과 같다. 

 
,

*

,0

r r r
dh dqh dh vdh s

r r r
qd v

r

h qh qh d

IL LV T

L L I

  
   

 
      

. (6.31) 

여기서,  

  , , [ ] [ 2]r r
dh vd dh vdLPF n cI i lk n    . (6.32) 

  , , [ ] [ 2]r r
qh vd qh vdLPF n cI i lk n    . (6.33) 

Δ𝑖ௗ௛,௩ௗ
௥ [𝑛] 과 Δ𝑖௤௛,௩ௗ

௥ [𝑛]은 n번째 샘플의 고주파 전류 맥동의 차분이며 

다음과 같이 계산된다. 



 

１４９ 

 

 , , ,[ ] [ ] [ 1]r r r
dh vd dh vd dh vd ni n ni i   . (6.34) 

 , , ,[ ] [ ] [ 1]r r r
qh vd qh vd qh vd ni n ni i   . (6.35) 

마찬가지로, 동일한 고주파 전압을 q 축에 주입할 경우 전류는 다음과 

같은 수식을 만족한다. 

 
,

,
*

0 r r r
dh dqh dh vq

r r r
h s qdh qh qh vq
r

L L

V T L L

I

I

   
     

    
. (6.36) 

식 (6.31)과 (6.36)을 결합함으로써 다음과 같이 운전점 𝐢𝐝𝐪
𝐫∗ 에서의 

고주파 인덕턴스를 계산 할 수 있다. 

 
, ,

, ,, , , ,

*r r r r
dh dqh qh vq dh vqh s

r r r rr r r r
qdh qh qh vd dh vddh vq dh vq dh v

r

q dh vq

L L V T

L L

I I

I II I I I

 


   
   

         
. (6.37) 

한편, 한 운전점 ( 𝑖ௗ
௥  , 𝑖௤

௥ )에서의 증분 인덕턴스는 다음과 같이 계산할 

수 있다. 
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       
 

       
 

      
                
 

. (6.38) 

고주파 인덕턴스와의 구분을 위해 증분 인덕턴스는 아랫첨자 ‘i’를 

사용해서 표기하였다. 𝜆ௗ
௥  (𝑖ௗ

௥  , 𝑖௤
௥ ) 및 𝜆௤

௥  (𝑖ௗ
௥  , 𝑖௤

௥ )은 (𝑖ௗ
௥  , 𝑖௤

௥ )에서의 d 축과 q 

축 자속을 나타내며 δ𝑖는 충분히 작은 전류크기를 나타낸다. 본 절에서 

실험 시 자속은 다음과 같이 계산하였다. 

 ,
),(

( )
r r r r

d sr r r
d d

r

q q q
q

i i R i
i i LP

v
F



 
   

 
. (6.39) 

 
,( )

( ),
r r r r

d sr r r
d

d q

r

d
q q

i i R i
i i LPF

v




 
    

 
. (6.40) 

식 (6.39)와 (6.40)의 계산에서 출력 전압 𝐯𝐝𝐪
𝐫 의 정보가 필요하다. 실제 

출력전압의 측정이 쉽지 않으므로, 전압 지령 𝐯𝐝𝐪
𝐫∗ 에서 인버터 

비선형성으로 인한 전압 왜곡 성분을 고려해서 𝐯𝐝𝐪
𝐫 을 계산한다. 인버터 

비선형성의 보상과 관련해서는 6.7절에서 자세히 설명한다. 본 절에서는 

인버터 비선형성으로 인한 왜곡을 최소화 하기 위해 역기전력이 충분히 
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큰 2000 r/min에서 실험을 진행하였다. 

 

그림 6-3. 전류평면에서의 자속 및 고주파 인덕턴스 추출 시퀀스. 

식 (6.37) 및 (6.38)을 기반으로 고주파 인덕턴스와 증분 인덕턴스를 

비교하기 위해선 전류 운전점에 대한 자속과 고주파 인덕턴스 정보가 

필요하다. 그림 6-3은 주어진 시험 전류 크기 Itest 이하의 전류 

운전점에서 자속과 고주파 인덕턴스 정보의 수집 과정을 나타낸다. 각 

운전점마다 전류 벡터, 자속 벡터, 고주파 인덕턴스 정보를 저장하며, 이 

시험 정보를 기반으로 증분 인덕턴스를 계산한다. 본 절에서 Itest는 

전동기의 발열로 인한 Rs 변화를 최소화 하기 위해 최대 전류보다 작은 

200 A로 설정하였다. 
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그림 6-4. 40 V, 5 kHz 주입 시 계산된 고주파 인덕턴스. 

추정된 고주파 인덕턴스 결과의 예시가 그림 6-4에 나타나 있다. 그림 

6-4에서는 40 V의 고주파 전압을 5 kHz로 주입하였다. d 축 전류 증가시 

𝐿ௗ௛
௥ 의 감소나, q 축 전류 증가 시 𝐿௤௛

௥ 의 감소 현상을 볼 때, 물리적으로 

합리적인 인덕턴스 추정이 이루어졌음을 알 수 있다. 또한, 𝐿ௗ௤௛
௥ 와 

𝐿௤ௗ௛
௥ 의 유사성을 볼 때, 상호성 정리(Reciprocity theorem)가 대상 

전동기에서 고주파 주입 시에도 유효함을 알 수 있다. 



 

１５２ 

 

Lamdsr [mWb]

-200 -150 -100 -50 0 50 100 150 200

ids
r  [A]

-200

-150

-100

-50

0

50

100

150

200
Lamqsr [mWb]

-90
-80

-70
-60
-50
-40-30-20-100102030405060

70

90

-200 -150 -100 -50 0 50 100 150 200

ids
r  [A]

-200

-150

-100

-50

0

50

100

150

200

 

그림 6-5. 추정된 대상 전동기의 고정자 자속. 
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그림 6-6. 대상 전동기의 증분 인덕턴스. 
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그림 6-5는 (6.39)-(6.40)을 기반으로 계산한 대상 전동기의 고정자 

자속을 보여준다. 이를 기반으로 증분 인덕턴스를 그림 6-6과 같이 

계산하였다. 다만, 그림 6-5에 추정된 자속은 추정 과정에서 속도 측정, 

전압 지령 측정 등에 미세한 잡음이 포함되어있다. 이를 (6.38)을 

기반으로 직접 미분하게 되면, 잡음이 증폭되어 인덕턴스 추정 결과를 

왜곡할 수 있다. 그러므로 그림 6-6의 인덕턴스를 계산하기 전에 

Mathworks 社의 MATLAB에서 제공하는 ‘Lowess’ 피팅(Fitting) 함수를 

이용해 추정된 자속의 노이즈(Noise) 성분을 제거한 후 미분을 

수행하였다. 

 

6.2.2 주입 전압의 크기에 따른 인덕턴스 변화 

주입 전압의 주파수에 따른 인덕턴스 변화를 공정하게 비교하기 

위해선, 주입 주파수가 변화하더라도 고주파 전류 맥동의 진폭을 

일정하게 유지하는 것이 필요하다. 전동기의 고주파 대역 임피던스를 

인덕턴스 부하로 생각할 때, 주입 전압을 주파수에 비례하여 변경해야 

주파수 변경 시 고주파 전류 맥동의 진폭을 동일하게 유지할 수 있다. 

하지만, 이 경우 전압 크기 변화의 영향과 주파수 변화의 영향이 

중첩되어, 분석의 신뢰성을 떨어트릴 수 있다. 특히, 인버터 비선형성과 

같이 신호 주입 시 고려되지 않은 현상으로 인해 주입 전압이 변화할 때 

추정된 인덕턴스가 달라질 수 있다. 그러므로 주입 주파수에 따른 

인덕턴스 변화를 분석하기에 앞서, 동일 주파수에서 주입 전압의 크기 

변화의 영향을 분석하였다. 

그림 6-4와 같은 2차원 그래프는 전체 운전 영역의 인덕턴스 분포를 

확인할 수 있다는 장점이 있지만, 서로 다른 실험 조건에 대한 인덕턴스 

차이를 분석하기엔 적절하지 않다. 그러므로 MTPA 곡선 상에서의 

인덕턴스만을 별도로 추출하여 1차원 그래프로 비교하였다. 
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그림 6-7. 다양한 주입 전압 크기에 대한 추정 인덕턴스. 

그림 6-7은 40/20/10 V 주입 시 추정된 인덕턴스의 차이를 나타낸다. 

주입 주파수는 세 경우 모두 5 kHz로 동일하게 설정하였다. MTPA 

영역에서 저전류 구간을 제외한 대부분의 전류 크기에 대해 인덕턴스의 

추정값이 유사함을 알 수 있다. 그러므로, 주입 전압의 크기가 대상 

전동기에서 인덕턴스 추정에 미치는 영향이 미미함을 알 수 있다. 

다만, 30 A 미만의 저전류 구간에서는 주입 전압의 크기가 10 V 일 때, 

추정 인덕턴스에 차이가 발생함을 알 수 있다. 이는 저전류 구간에서 

인버터 비선형성이 정확히 보상되지 않아 발생하는 문제점으로 보인다. 

논문에서 사용하는 인버터 비선형성 보상의 방법과 저전류 구간에서의 

보상의 한계점은 6.7절에서 서술한다. 

 



 

１５５ 

 

6.2.3 주입 전압의 주파수에 따른 인덕턴스 변화 

주입 전압의 주파수에 따른 인덕턴스 추정의 영향을 알아보기 위해 

다음과 같이 다양한 주파수에 대해서 인덕턴스 추정 결과를 분석하였다. 

(가)  40 V / 5 kHz 주입 

(나)  20 V / 2.5 kHz 주입 

(다)  10 V/ 1.25 kHz 주입 

앞서 설명한 바와 같이, 고주파 전류 맥동의 진폭을 일정하게 

유지하기 위해 주파수에 비례하여 주입 전압의 크기를 변화하였다. 

 

그림 6-8. 고주파 인덕턴스 추정에 주입 주파수가 미치는 영향. 

그림 6-8은 다양한 주입 주파수에 따른 인덕턴스 추정 결과를 

보여준다. 비교를 위해 증분 인덕턴스도 함께 도시하였다. 앞 절에서와 

마찬가지로, 자료의 가시성을 위해서 전체 운전영역이 아닌 MTPA 곡선 
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위에서의 인덕턴스 결과만을 도시하였다. 

저전류 영역을 제외하면, 고주파 인덕턴스는 주입주파수와 관계없이 

증분 인덕턴스보다 그 크기가 작은 값을 가지는 것을 알 수 있다. 또한 

주입 주파수가 높아질수록, 고주파 인덕턴스의 감소 경향이 더욱 

뚜렷하게 나타난다. 이는 앞서 정성적으로 예측한 철심의 고주파 영역 

비투자율 감소를 뒷받침 하는 결과이다. 다만, 저전류 구간에서는 오히려 

증분 인덕턴스가 더 작게 측정되는 경향이 있음을 볼 수 있다. 이는 

저전류 구간에서의 인버터 비선형성 보상 알고리즘의 오차 때문으로 

생각된다. 저전류 구간에서의 인버터 비선형성 보상 오차에 관해서는 

6.7절에서 더 자세히 살펴본다. 

그림 6-8은 dq 축 인덕턴스와 교차인덕턴스를 모두 보여준다는 

측면에서 장점이 있지만, 주입 주파수 증가로 인한 인덕턴스 감소의 

비율을 정량적으로 평가하기 어렵다. 고주파 인덕턴스의 주파수에 따른 

영향을 직관적으로 분석하기 위해서 다음과 같은 지표 Ldet를 정의한다. 

  det r r r r
det dh qh dqh qdhL L L L L r

hL . (6.41) 

Ldet는 인덕턴스 행렬의 행렬식의 제곱근임을 알 수 있다. 𝐋𝐡
𝐫 이 자속의 

야코비안 행렬이므로, Ldet의 제곱은 자속의 야코비안 행렬식(Jacobian 

determinant)이다. 야코비안 행렬식의 단위를 인덕턴스의 단위와 

일치시키기 위해 제곱근 연산을 추가하였다. 그러므로, Ldet는 해당 전류 

운전점에서의 평균적인 인덕턴스의 크기를 대변한다. 
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그림 6-9. 주입 주파수에 따른 Ldet. 

(가) 절대 수치. (나) 증분 인덕턴스 대비 비율. 

그림 6-9(가)와 (나)는 다양한 주입 주파수에서의 Ldet를 나타낸다. 그림 

6-9(가)는 전류 크기에 따른 Ldet를 헨리(Henry) 단위로 표시한 결과이며, 

그림 6-9(나)는 해당 운전점에서의 증분 인덕턴스의 Ldet를 기준으로 

정규화한 Ldet,pu의 도시 결과이다. Ldet,pu를 표로 정리하면 표 6-1와 같다. 

인버터 비선형성으로 인한 오차를 배제하기 위해 50 A 이하의 저전류 

구간은 제외한 결과이다. 

표 6-1. MTPA 곡선 위에서의 주입 주파수에따른 Ldet,pu. 

주입 주파수 값 단위 비고 

5 kHz 0.9~0.93 pu 
1 pu 기준: 해당 운전점에서의  

증분 인덕턴스의 Ldet. 
2.5 kHz 0.93~0.95 pu 

1.25 kHz 0.95~0.98 pu 

 

5 kHz 주입의 경우 고주파 인덕턴스가 증분 인덕턴스 대비 7~10% 

정도 작게 추정되며, 주입 주파수가 낮아질수록 고주파 인덕턴스가 증분 

인덕턴스와 유사한 값을 갖는 것을 확인할 수 있다. 
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그림 6-10. 고주파 인덕턴스와 증분 인덕턴스의 차이를 고려한 g'. 

(가) 이상적인 경우. (나) Ldet,pu=0.92. 

대상 전동기에서 고주파 인덕턴스와 증분 인덕턴스의 차이가 제안하는 

MTPA 운전점 추종 제어에 미치는 영향을 분석할 수 있다. 대상 

전동기에 대해서 Ldet,pu를 0.92로 가정하여, 𝐿ௗ௛
௠ 이 8 % 작게 추정될 

경우의 g'이 그림 6-10(나)에 도시되어있다. 이상적인 경우인 그림 

6-10(가)와 비교하여, g'=0 인 곡선이 미세하게 좌측으로 이동하는 것을 

알 수 있다. 또한, 추정 인덕턴스 오차가 그림 6-10(나)와 같이 실제 

운전점을 MTPA에서 약간 벗어나도록 하지만, 토크 판별식 f에서는 동적 

인덕턴스 정보를 사용하지 않으므로 출력 토크에는 변함이 없다. 

그러므로, 주입 주파수에 따라서 고주파 인덕턴스가 증분 인덕턴스와 

차이를 가질 수 있는 것은 사실이지만, 그 오차가 제안하는 MTPA 추종 

알고리즘에 미치는 영향은 크지 않다고 볼 수 있다. 
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제안하는 센서리스 MTPA 추종 운전은 3장의 중고속 운전과 4장의 

저속 운전에서 모두 고주파 맥동 전압 주입을 이용한다. 본 절에서는 

제안하는 신호 주입 기법에서 사용하는 주입 전압의 크기와 주파수에 

대해 서술한다. 

 

6.3.1 주입 전압 신호의 주파수 결정 시 고려 사항 

기존의 고주파 전류 주입 기반 MTPA 추종 운전은 정현파 형태의 

고주파 전류를 주입해 MTPA 운전점을 추종한다. 이 경우 고주파 전류 

주입을 위해 별도의 고주파 전류 제어기가 필요하며, 주입 전류의 

주파수는 고주파 전류 제어기의 대역폭에 의해 제한된다. 특히 고주파 

전류 제어기로 일반적으로 사용되는 공진 제어기의 경우, 디지털 

시지연과 같은 구현 상의 문제점으로 샘플링 주파수의 1/10 이상의 

주파수를 주입하는 것은 쉽지 않다. 

반면, 제안하는 센서리스 MTPA 추종 운전은 고주파 전압 주입 방법을 

사용하므로, 전류 주입 방식과 달리 주입 주파수가 제어기의 대역폭에 

제한되지 않는다. 또한 제안된 MTPA 추종 운전은 헤테로다인(Heterodyne) 

기법이 아닌 매 샘플링 마다 직전 샘플링 전류와의 차분 정보를 

이용한다. 그러므로, 동일 주입 전압에 대해 주입 주파수가 높아지면, 

전류의 증분 정보는 유지되지만 전류 맥동 성분의 진폭은 작아지므로, 

고주파 전류 맥동 성분의 실효치를 줄일 수 있다. 

한편, 주파수를 결정할 때 전동기의 공간 고조파로 인한 자속 맥동 

성분과의 간섭을 고려해야 한다. 전동기의 회전 주파수를 fr이라할 때, 

공간 고조파로 인한 자속 맥동 성분은 fr의 6의 배수 주파수를 지닌다. 

특히 공간 고조파의 주파수 중 비교적 낮은 주파수에 속하는 6, 12, 18 

고조파의 공간 고조파는 전동기의 제어 알고리즘과 간섭할 수 있으므로 

제어 알고리즘의 설계 시 고려가 필요하다. 주입 주파수와 공간 

고조파로 인한 자속 맥동 주파수가 너무 가까울 경우, 전압 주입으로 

인한 전류 맥동과 공간 고조파로 인한 전류 맥동 성분이 중첩되어, 동적 
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인덕턴스 추정에 오차를 야기할 수 있다. 

 

그림 6-11. 공간 고조파와 주입 주파수와의 관계. 

그림 6-11은 운전 속도 증가에 따른 공간 고조파의 주파수와 주입 

주파수와의 관계를 나타낸다. 대상 전동기의 정격 및 최대 Vdc인 300 V와 

420 V에 대해 기저 속도(Base speed)는 2650 r/min 및 3750 r/min으로서, 

이에 대응되는 fr인 180 Hz와 250 Hz를 표시하였다. 10 kHz 스위칭 

주파수를 가정할 때 주입하기 용이한 주파수인 5 / 2.5 / 1.25 kHz의 

주파수를 그림 6-11에 함께 나타내었다. 

1.25 / 2.5 kHz 주파수는 기저 속도 이하에서 각각 6, 12, 18 및 12, 18 

고조파와 만나는 것을 알 수 있다. 이는 운전 속도가 증가함에 따라 

인덕턴스 추정 성능이 공간 고조파로 인해 악화될 수 있음을 나타낸다. 

반면, 5 kHz 주입 시, 기저 속도 이하에서 6, 12 고조파 뿐만 아니라 18 

고조파와도 만나지 않는 것을 알 수 있다. 즉, 주입 주파수를 5 kHz 까지 

증가시킨다면, 공간 고조파로 인한 간섭 효과를 최소화할 수 있다. 
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다만, 주입 주파수를 크게 하는 것이 항상 장점만 가지는 것은 아니다. 

더블 샘플링(Double sampling)을 허용할 경우, 스위칭 주파수의 맥동 전압 

주입도 가능하다 [82]. 하지만, 이 경우, 인버터 비선형성에 의한 전압 

주입 오차의 영향이 증대되어, 반스위칭 주파수 주입의 경우와 비교하여, 

주입 전압의 오차가 커짐이 알려져있다 [83]. 특히, 전압 주입을 

이용하여 돌극성을 판별하는데 사용하는 기존의 센서리스 제어와 달리 

제안하는 MTPA 추종 제어는 고주파 전류 맥동 성분의 크기를 인덕턴스 

추정에 이용하므로, 주입 전압의 오차는 제어 성능을 크게 악화시킬 수 

있다. 그러므로, 주입 주파수는 인버터 비선형성의 오차를 어느정도 

상쇄시킬 수 있는 반 스위칭 주파수 이하에서 결정하는 것이 바람직하다. 

또한, 앞 절에서 살펴보았듯이, 주입 주파수를 높이게 되면 고주파 

인덕턴스와 증분 인덕턴스 사이의 차이가 커지게 되어 MTPA 운전점 

추종 성능이 떨어질 수 있다. 다행히도, 그림 6-10(나)에서 살펴보았듯이, 

대상 전동기에서는 5 kHz를 주입하더라도 MTPA 운전점 추종에 미치는 

영향이 크지않아 최종적으로 본 논문에서는 대상 전동기에서의 주입 

주파수를 5 kHz로 결정하였다. 

 

6.3.2 주입 전압 신호의 크기 결정 시 고려사항 

주입 전압의 크기 측면에서는 주입 전압이 커질수록 고주파 전류의 

크기 또한 커지기 때문에, 신호 대 잡음비(Signal-to-noise ratio, SNR) 

측면에서 큰 주입 전압이 인덕턴스 추정 시 유리하다. 하지만, 주입 

전압의 크기가 과도할 경우, 평균 전류는 MTPA 운전점 위에 있더라도, 

추가된 고주파 전류 맥동으로 인한 추가 손실이 효율에 나쁜 영향을 

미칠 수 있다. 또한, 중고속 영역 알고리즘의 경우, 인버터의 전압 

이용률이 커지는 기저 속도(Base speed) 근처에서도 동작해야 하므로, 

기저 속도의 감소를 최소화하기 위해서 주입 전압의 크기가 작을수록 

유리하다. 그러므로, 주입 전압의 크기를 결정할 때, 요구되는 제어 

성능이 만족되는 한 최소의 전압을 주입하는 것이 바람직하다. 
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 (가) (나) 

그림 6-12. 주입 전압 크기에 따른 인덕턴스 추정 성능. 

(가) 무부하. (나) 50 % 부하 

그림 6-12(가), (나)는 다양한 주입 전압에 대한 인덕턴스 추정 성능을 

보여준다. 운전 속도는 500 r/min으로 설정하였다. 그림 6-12(가)의 영전류 

상황에서는 주입 전압의 크기가 20 V보다 작으면, 추정 인덕턴스에 

오차가 발생하는 것을 알 수 있다. 반면, 고주파 전류와 상관없이 전류의 

크기와 부호가 결정되는 부하 상황에서는 주입 전압의 크기와 상관없이 

일관된 인덕턴스 추정 성능을 갖는다. 이는 영전류 상황에서 급격하게 

변화하는 인버터 비선형성에 의한 전압 합성 오차 때문으로 추정된다. 

본 논문에서는 모든 전류 영역에서 일관된 제어 성능을 위하여 𝑉ௗ௛
௠∗ 를 

20 V 로 결정하였다. 

한편, 제안 하는 방법에서의 고주파 전압 주입을 포함한 전압 벡터와 

기본파 전압 벡터의 크기를 비교함으로써 고주파 전압 합성을 위한 추가 

전압을 분석할 수 있다. 기본파 전압과 전류의 역률을f라 할 때, m 

좌표계 기본파 전압 𝐯𝐝𝐪𝐟
𝐦 은 다음과 같이 표현될 수 있다. 

  
sin(

|| ||
cos( )

)f

f




 
  

 
m m
dqf dqfv v . (6.42) 

이때 MTPA 운전점에서 IPMSM은 지상 역률을 가지므로, f는 양수로 

고려한다. 제안하는 맥동 전압 주입 시 m 좌표계 주입 전압은 다음과 

같다. 
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*

*
*

1
[ ] [ ]

m
dh m

dhm
qh L

V
clk n V clk n

V r

   
    
    

m
dqhv . (6.43) 

여기서 

 
m
dqh

L m
dh

L
r

L
 . (6.44) 

최종 출력 전압 벡터 𝐯𝐝𝐪
𝐦 은 다음과 같이 결정된다. 

 
*

*

|| || sin [ ]

|| || cos [ ]

m
f dh

m
f dh L

V clk n

V r clk n




   
       

m
dqfm m m

dq dqf dqh m
dqf

v
v v v

v
. (6.45) 

그러므로, 𝐯𝐝𝐪
𝐦 의 최대값과 𝐯𝐝𝐪𝐟

𝐦 의 비율을 다음과 같이 계산 할 수 있다. 

  
2

* *
[ ] 2

arg max || ||
1 2 sin cos 1

|| || || || || ||

m m
clk n dh dh

f L f L

V V
r r 

 
    


 



m
dq

m m m
dqf dqf dqf

v

v v v
. (6.46) 

 

 (가) (나) 

그림 6-13. MTPA 영역에서의 (가) f 및 (나) rL. 

그러므로, 제안하는 맥동 전압 주입으로 인한 출력 전압의 증가는 

해당 운전점의 f와 rL에 의해 변화하게 된다. 그림 6-13(가), (나)는 MTPA 

곡선 위에서의 f 및 rL을 나타낸다. 물론, 정확한 f는 고정자 저항에 

의한 전압 강하 성분으로 인해 전류 뿐만 아니라 속도에 대해서도 

변화할 수 있지만, 속도가 충분히 높다고 가정하여, 고정자 저항에 의한 

전압 강하 성분은 제외하고 f를 계산하였다. 
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그림 6-14. 주입 전압으로 인한 출력 전압의 증가. 

그림 6-14는 (6.46)을 MTPA 곡선위의 여러 전류 크기에 대해 도시한 

결과이다. 대상 전동기에 대해서, 저전류 구간에서는 주입 전압이 

증가하더라도, 출력 전압의 크기에 미치는 영향이 크지 않다. 그러므로, 

저토크 영역에서는 MTPA 운전으로 도달할 수 있는 최대 속도의 

감소폭이 크지않다. 예를 들어, 0.5 pu 토크 출력에서, 20 V 주입시, 기본파 

전압이 156 V(Vdc=300 V 전압 육각형 내접원의 90%)일 때, 𝑉ௗ௛
௠∗/||𝐯𝐝𝐪𝐟

𝐦 ||는 

약 0.13이며, ||𝐯𝐝𝐪
𝐦 ||/||𝐯𝐝𝐪𝐟

𝐦 ||는 약 1.05을 가진다. 반면, 토크가 증가함에 

따라, 주입 전압에 의한 출력 전압의 증가가 두드러진다. 예를 들어, 

최대 토크에서는 𝑉ௗ௛
௠∗/||𝐯𝐝𝐪𝐟

𝐦 || 이 0.13일 때, ||𝐯𝐝𝐪
𝐦 ||/||𝐯𝐝𝐪𝐟

𝐦 || 는 약 1.1을 

가진다. 
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 (가) (나) 

그림 6-15. 주입 전압 벡터를 고려한 출력 전압 벡터도. 

(가) Te
* = 0.5 pu. (나) Te

* = 1.0 pu. 

그림 6-15(가), (나)는 앞서 제시한 두 예시에 대한 전압 벡터도이다. 두 

경우 모두 기본파 전압이0.9𝑉ௗ௖/√3일 때를 기준으로 도시하였으며, 각각 

3000 r/min과 2650 r/min에 대응된다. 앞서 분석한 바와 같이, 50 % 출력 

토크 상황에서 고주파 전압 주입에 의한 출력 전압 증가분이 최대 토크 

출력 상황에 비해서 절반 수준임을 알 수 있다. 또한, 제안하는 맥동전압 

주입 뿐만 아니라 기존의 교차 신호 주입에 의한 출력 전압 벡터도도 

함께 도시하였다. dr 및 qr 축으로 전압을 주입하는 교차 신호 주입에 

비해서, 제안하는 맥동 전압 주입으로 인한 출력 전압 증가분이 더 

적음을 알 수 있다. 

결론적으로, 제안하는 맥동전압 주입을 통한 MTPA 운전점 추종 제어 

시 고주파 전압 주입으로 인해 출력 전압의 크기가 늘어날 수 있다. 

그러므로, 제안 알고리즘을 적용 시, 고주파 전압 주입을 위한 전압 합성 

여유를 고려하여야 한다. 그러나 증가하는 전압 크기는 기존의 교차 

신호 주입에 비해 작으므로, 기존의 교차 신호 주입과 비교할 때 더 

작은 전압 합성 여유로도 운전이 가능하다. 

 



 

１６６ 

 

 

제안된 방법은 고주파 전압 주입에 의해 고주파 전류 맥동을 

발생시킨다. 이러한 전류 맥동 성분으로 인해 토크 맥동이 발생할 것을 

우려할 수 있다. 전동기 기계 시스템의 관성과 강성이 충분히 크다면, 

고주파 토크 맥동으로 인한 진동을 무시할 수 있지만, 적용 분야에 

따라서는 고주파 토크 맥동 성분이 진동을 야기할 수 있기 때문에, 이에 

대한 분석이 필요하다. 

dr

qr

MTPA

Te=Te
*

dm

qm

idqf

idqh

 

그림 6-16. 제안하는 맥동 전압 주입 시 전류 맥동. 

그림 6-16은 제안하는 맥동 전압 주입 시 기본파 전류와 맥동 전류의 

관계를 나타낸다. 제안하는 맥동 전압 주입은 qm 축 전압을 가변하여 

전류 맥동성분이 dm 축에만 나타나도록 제어한다. 이 때, MTPA 운전점 

추종이 이루어 질 때, qm 축 전류는 MTPA 운전점 위에 존재하게 된다. 

MTPA 운전점의 특성 상, dm 축은 토크 지령에 해당하는 등토크 곡선과 

평행하게 되어 dm 축의 작은 전류 맥동은 토크 맥동을 야기하지 않는다 

[84]. 그러므로, 제안하는 맥동 전압 주입 시에도 MTPA 운전이 지속될 

경우 고주파 전류 맥동 성분으로 인한 토크 맥동 성분은 무시될 수 있다.  

  



 

１６７ 

 

 

제안하는 방법에서 이용하는 고주파 전류로 인해 전동기의 동손 및 

철손이 증가할 수 있다. 이로 인한 손실이 과도하게 발생하여 시스템의 

효율을 유의미하게 떨어트린다면, 제안하는 실시간 MTPA 운전으로 인한 

효율 개선의 효용성이 크게 떨어질 수 있다. 

정격 운전 시 전류 크기를 is,rated라 할 때, 동손은 다음과 같이 나타낼 

수 있다. 

 2
, ,1.5 sCu rated s ratedP R i . (6.47) 

m 좌표계에서 Δ𝐼ௗ௛
௠ 이 흐를 때 추가되는 동손은 다음과 같다. 

 21.5 m
Cu h dhP R I  . (6.48) 

여기서 Rh는 인버터와 전동기의 등가 고주파 저항을 의미한다. 

일반적으로 권선의 표피 효과로 인해 Rh는 기본파 고정자 저항인 Rs보다 

큰 값을 가질 수 있다. 정격 동손 대비 추가되는 동손의 비율은 다음과 

같이 계산할 수 있다. 

 

2

, ,

m
Cu h dh

Cu rated s rateds

P R I

P R i

  
   

 
. (6.49) 

대상 전동기에서 20 V의 고주파 전압을 주입할 경우 Δ𝐼ௗ௛
௠ 은 약 10 

A로서, 정격 전류의 약 2%에 해당하는 값을 가진다. 그러므로, Rs가 Rh와 

같다고 가정할 경우 추가되는 동손은 정격 동손 대비 0.04% 수준이며, 

Rh가 Rs보다 10배 크다고 가정하더라도, 추가되는 동손은 정격 손실 

대비 0.4% 수준으로 미미함을 알 수 있다. 

하지만, Rh의 값을 정확히 계산하기란 쉽지 않으며, 고주파 전류로 

인한 철손까지 고려할 경우 총 손실은 이보다 더 커질 수 있다. 고주파 

전류로 인한 손실을 정확히 확인하기 위해 실험을 진행하였다. 
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그림 6-17. 손실 측정 실험 구성. 

 

그림 6-17은 손실을 측정하기 위한 실험 구성을 나타낸다. 동일한 

대상 전동기 두 대를 사용하여 M-G 세트를 구성하였다. 이 때, M-G 

세트에 공급되는 총 전력을 공급하는 전원 공급장치의 직류단 전류를 

측정함으로써 손실을 측정하였다. 직류단 전압은 300 V로 설정하였다. 
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그림 6-18. 고주파 전류로 인한 시스템 손실 (실험). 

그림 6-18은 고주파 전류로 인한 시스템 손실을 보여준다. 대상 

전동기 한 대에만 고주파 전류의 크기를 바꿔가며 시스템의 총 손실을 

분석하였다. 고주파 전류로 인한 미세한 손실의 변화를 측정하기 위해, 

무부하 상황에서 측정하였다. 이 때, 전동기의 속도는 500 r/min으로 

설정하였다. 𝑉ௗ௛
௠∗가 5, 10, 20, 40 V로 증가할 때, 추가되는 손실은 각각 12, 

21, 51, 171 W로 측정되었다. 제안하는 알고리즘에서 𝑉ௗ௛
௠∗ 는 20 V로 

설정하였으므로, 추가되는 인버터 및 전동기의 손실은 51 W 수준임을 알 

수 있다. 
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그림 6-19. 최대 토크 인가 시 시스템의 총 손실 (실험). 

그림 6-19는 최대 토크를 인가했을 때 시스템의 총 손실을 나타낸다. 

직류단 전류가 62 A로 측정되었으므로, 총 손실은 18.6 kW로 측정되었다. 

이는 M-G 세트의 총 손실이므로 대상 전동기는 500 r/min에서 최대 토크 

인가 시 약 9.3 kW의 손실을 갖는 것을 알 수 있다. 

그림 6-18과 그림 6-19의 결과를 종합해보면, 제안하는 알고리즘의 

적용으로 인한 손실 증가분은, 정격 손실의 약 0.5 % 수준임을 알 수 

있다. 또한, 51 W의 추가 손실은 전동기의 최대 출력인 150 kW 기준으로 

계산했을 때 0.034%의 효율 감소를 야기한다. 그러므로, 제안하는 

센서리스 MTPA 추종 운전에서 신호 주입이 효율에 미치는 영향은 

미미하다고 할 수 있다. 
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앞서 4.3절에서 제안된 자속 추정기는 전압 모델을 사용한 자속 

추정기이기 때문에, IPMSM의 인덕턴스 정보 없이 자속 추정이 가능하다. 

하지만, 여전히 고정자 저항 Rs가 역기전력 계산 시 요구된다. Rs는 사전 

시험 시 DC 전류 주입 등을 통해 비교적 정확하게 계산할 수 있는 

제정수이지만, Rs는 고정자 온도에 따라 변화하는 값이기 때문에 운전 중 

실시간으로 변화할 수 있는 값이다. 구리 권선의 경우, 온도 계수는 약 

0.39%/°C로서, 100°C 변화에 약 40% 가량 Rs가 변화할 수 있다. 또한 

고정자 권선의 표피 효과(Skin effect)에 의해서 운전 주파수에 따라서도 

Rs가 변화할 수 있다. 그러므로, 본 절에서는 Rs의 오차가 자속 추정에 

미치는 영향을 분석하고, 나아가 MTPA 운전점 추종 운전에서 미칠 수 

있는 영향을 논의한다. 

 

6.6.1 고정자 저항 오차가 자속 추정에 미치는 영향 

추정 고정자 저항을 𝑅෠௦으로 표기할 때, Rs와 𝑅෠௦의 차이인 고정자 저항 

오차 𝑅෨௦를 다음과 같이 정의할 수 있다. 

 ˆ
s s sR R R  . (6.50) 

4.3절에서 제안하는 자속 추정에서 기본파 자속은 다음과 같이 

추정된다. 

 
ˆ

ˆ
m

sR




 
m m
dqf dqfm

dqf

i
J

v
λ . (6.51) 

여기서, 𝐯𝐝𝐪𝐟
𝐦 와 𝐢𝐝𝐪𝐟

𝐦 는 기본파 전압 및 전류 벡터를 의미한다. 고정자 

저항 오차로 인한 추정 자속 오차 𝛌෨𝐝𝐪𝐟
𝐦 는 다음과 같이 표현될 수 있다. 

 ˆ s

m

R


  

m
dqfm m m

dqf dqf dqf

i
Jλ λ λ


 . (6.52) 

전류 제어 상황 하에서 𝐢𝐝𝐪𝐟
𝐦 = 𝐢𝐝𝐪

𝐦∗ 라 할 수 있으므로, (6.52)는 다음과 

같이 다시 쓸 수 있다. 
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*

0

m
qs

m

iR


 




 


m
dqfλ

 . (6.53) 

즉, 고정자 저항 오차로 인한 자속 추정 오차는 dm 축에만 자속 

오차를 야기한다. 

 

6.6.2 고정자 저항 오차가 제안된 중고속 MTPA 추종 운전에 
미치는 영향 

 * 22 ˆ
3

m m m
Rerr e d q

s
q

m

f T i f i
p

R



   


. (6.54) 

 ˆm m m
q qRerr dhg' L i g'   . (6.55) 

𝑅෨௦ 의 영향을 받지만,  기존의 g'과 같다. 즉, 

고정자 저항 오차가 있더라도, MTPA 운전점 추종에는 영향이 없음을 알 

수 있다. 𝑅෨௦ 로 인해 발생하는 토크 출력 오차는 0을 풀면 다음과 

같이 계산할 수 있다. 

 * 23

2
m

e e e q
m

sp
T T i

R
T


  


 . (6.56) 

 

  



 

１７３ 

 

Torque Error [%]

0.2

0.2

0.4

0.4

0.60.81

1.
2

1.
4

1.
6

1.
82

50 100 150 200 250

Operating frequency [Hz]

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

O
ut

pu
t c

ur
re

nt
 [p

u]

0

0.5

1

1.5

2

2.5

 

그림 6-20. 10 % 저항 오차 가정 시 토크 출력 오차. 

그림 6-20
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본 절에서는 제안하는 MTPA 추종 운전에 인버터 비선형성이 미치는 

영향과 그 보상 방법에 대해 서술한다. 인버터 비선형성이란 데드 

타임(Dead time) 및 소자의 전류 도통 시 전압 강하로 인하여 발생하는 

인버터의 전압 합성 오차를 의미한다. 

인버터 비선형성으로 인한 전압 합성 오차를 정확하게 모델링 하기 

위해서는 스위칭 순간의 전류의 크기와 방향, 기생 캐패시턴스(Parasitic 

capacitance) 등을 고려하여야 한다 [85]. 하지만, 본 논문에서는 한 

샘플링 구간동안 발생하는 x상의 평균 전압 합성 오차를 통합하여 

인버터 비선형성으로 인한 전압 오차 vxn으로 정의한다. 

 *
xn xn xnv v v   . (6.57) 

여기서x는 a, b, c상 중 임의의 한 상을 뜻한다. vxn
*는 x상의 전압 지령, 

vxn는 x상의 실제 출력 전압을 의미한다. 소자의 도통 시 전압 강하는 

소자에 흐르는 전류에 관한 함수로 나타낼 수 있다. 또한, 데드 타임으로 

인한 전압 합성 오차 역시 스위칭 순간(Switching instant)의 상 전류에 

관한 함수로 나타낼 수 있음이 알려져 있다 [85], [86]. 그러므로, vxn은 

x상의 전류 ixs의 함수로 나타낼 수 있다. 다만, 소자의 전압 강하 성분 

중 출력 전류에 비례하는 선형 저항 성분은 전동기의 고정자 저항과의 

실험적 구분이 쉽지 않다. 그러므로, 본 논문에서는 소자의 선형 전압 

강하 성분은 등가적인 고정자 저항 성분으로 고려하며, 전류의 부호에 

따라서 급격하게 변화하는 비선형 전압 강하 성분만을 vxn으로 

고려하였다. 
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그림 6-21. 실험적으로 추출된 대상 인버터의 vxn. 

그림 6-21은 실험에서 사용된 인버터의 van, vbn, vcn을 Vdc=300 V에서 

실험적으로 추출한 결과이다 [87]. 스위칭 주파수는 10 kHz이며 데드 

타임은 2 s로 설정되었다. 사용된 스위칭 소자는 Infineon 社의 

FF600R07ME4이다. 추출된 vxn의 형태를 살펴보면, 영전류 근처에서 

부호가 바뀌며, 전류가 커지면 오차 전압의 크기가 일정 크기로 

수렴하는 형태를 가짐을 알 수 있다. 이러한 vxn은 기본파 전류가 

정현파를 가진다고 가정할 때, 기본파 및 6의 배수 고조파의 전압 합성 

오차를 발생시킨다. 

제안하는 중고속 영역 MTPA 추종 운전은 전압 지령 정보를 이용하여 

고정자 자속을 추정한다. 인버터 비선형성이 적절하게 보상되지 

않는다면, 기본파 전압 합성 오차로 인해 추정 자속에 정상상태 오차가 

발생할 수 있다. 

또한, 인버터 비선형성으로 인한 전압 합성 오차가 적절하게 보상되지 

않으면, 자속 추정 뿐만 아니라, 전동기의 전류 제어 성능에도 악영향을 

미칠 수 있다. 특히, 6의 배수 고조파의 전압 합성 오차는 전류에 

불필요한 맥동을 발생시킬 수 있다. 
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그림 6-22. 인버터 비선형성으로 인한 전압 합성 오차의 보상. 

본 논문에서는 이러한 인버터 비선형성으로 인한 전압 합성 오차를 

피하기 위해, 그림 6-22와 같이 전압 지령에서 인버터 비선형성을 

예측하여 이를 선보상(Pre-compensation)한다. 그림에서 𝐯𝐝𝐪
𝐬∗∗

는 제어기에서 

출력되는 전압 지령 벡터를 의미하며, 𝐯𝐚𝐛𝐜𝐬
∗∗ 는 상전압 지령, 𝐯𝐚𝐛𝐜𝐧

∗∗ 는 

극전압 지령을 의미한다. 최종적으로 인버터의 극전압 지령 𝐯𝐚𝐛𝐜𝐧
∗ 는 

𝐯𝐚𝐛𝐜𝐧
∗∗ 에서 vabcn을 더하여 계산된다. 이 때, vabcn은 실험적으로 추출한 

그림 6-21을 참조표 형태로 저장하여 구성하였다. 실제 인버터 

비선형성으로 인한 전압 오차가 vabcn와 같다고 가정하면 실제 출력전압 

𝐯𝐝𝐪
𝐬

는 전류제어기 지령 전압 𝐯𝐝𝐪
𝐬∗∗

와 같게 된다. 

다만, 그림 6-22의 인버터 비선형성 보상 방법은 스위칭 순간의 전류 

대신 샘플링 된 전류 정보를 이용한다. 그러므로 작은 전류 변화에도 

vabcn이 급격하게 변화하는 영전류 구간에서는 샘플링된 전류와 스위칭 

순간의 전류의 차이 때문에 인버터 비선형성 보상에 오차가 발생할 수 

있음을 유의해야 한다. 이는 특히 인덕턴스 추정 시 주입 전압에 오차를 

발생시킬 수 있으므로, 영전류 구간에서는 인버터 비선형성으로 인한 

전압 오차에 강인할 수 있도록, 일정 크기 이상의 고주파 전압을 

주입하는 것이 바람직하다. 
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4장과 5장에서 각각 중고속 영역을 위한 MTPA 운전점 추종 운전과 

자속 관측이 어려운 저속 영역 MTPA 운전점 추종 운전에 대해서 

제안하였다. 제안하는 MTPA 운전점 추종 운전을 전 속도 영역에서 

사용하기 위해선, 중고속 운전과 저속 운전 사이의 절환이 필수적이다. 

운전 영역과 상관없이, 제안하는 알고리즘은 MTPA 운전점 추종 

제어기를 공통적으로 사용한다. MTPA 운전점 추종을 위해서는 전류 

크기 제어기의 입력인 전류 오차 𝚤௦̃ 와 MTPA 각오차 𝜃෨ெ்௉஺가 필요하다. 

3장에서는 중고속 영역을 위한 𝚤௦̃와 𝜃෨ெ்௉஺를 다음과 같이 계산하였다. 

 ,s HS fi n f  . (6.58) 

 ,MTPA HS gn g'   . (6.59) 

반면, 4장에서 제안한 저속 영역 알고리즘에서는 𝚤௦̃와 𝜃෨ெ்௉஺를 다음과 

같이 계산하였다. 

 ,s LS f Ti n ' f  . (6.60) 

 ,
m

MTPA LS g qhIn '   . (6.61) 

그러므로, iq
m* 제어기의 입력이 운전 속도에 따라서 적절하게 𝚤௦̃,ுௌ 와 

𝚤௦̃,௅ௌ  사이에서 변경되어야하며, 마찬가지로 m 제어기의 입력 역시 

𝜃෨ெ்௉஺,ுௌ와 𝜃෨ெ்௉஺,௅ௌ 중에서 운전 영역에따라 선택되어야한다. 

한편, 고주파 전압 주입 알고리즘을 살펴보면, 중고속 영역에서는 

Vqh
m*을 가변하여 Iqh

m을 0으로 수렴시킨다. 반면, 저속 영역에서는 

참조표 형태로 저장된 Vqh
m*를 주입하며, m 제어기에 의해 Iqh

m을 0으로 

수렴시킨다. 그러므로, 운전 영역에 따라서 전압 주입 방법 역시 

적절하게 절환이 되어야한다. 

고속 영역 알고리즘의 경우 Idh
m을 이용하여 Ldh

m을 추정한다. 저속 

영역 전압 주입에서 사용하는 rL 참조표에 오차가 없다면, 저속 영역 

전압 주입은 MTPA 운전점 근처에서 중고속 영역 전압 주입과 같은 

전압 벡터를 주입하게 되므로 저속 영역 전압 주입 방법은 중고속 

영역에서도 사용될 수 있다. 하지만 저속 영역 알고리즘의 경우, Iqh
m을 
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제어기 입력으로 사용하므로, Iqh
m을 0으로 수렴시키는 중고속 영역 

MTPA 추종 알고리즘과 저속 영역 MTPA 추종 알고리즘은 동시에 

사용될 수 없다. 따라서, 고주파 전압 주입은 제어기 입력이 저속 

영역으로 변경되기 전에 미리 저속 영역 전압 주입 방법으로 

변경되어야한다. 한가지 다행인점은, 저속 영역 알고리즘과 중고속 영역 

알고리즘은 정상 상태에서 형태가 같은 기울어진 맥동 전압 벡터를 

주입하므로, 절환 순간에 주입 전압의 방향이 급격하게 바뀌진 않는다는 

점이다. 

m
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그림 6-23. 중고속, 저속 영역 사이의 절환. 

그림 6-23은 본절에서 제안하는 절환 방법을 블록도로 보여준다. 앞서 

설명한 바와 같이, MTPA 운전점 추종 제어기를 공통으로 사용하며, 

제어기 입력을 제어 모드 MOP에 따라서 절환한다. 신호 주입의 경우, 

Vdh
m*는 공통으로 사용하되, Vqh

m*를 계산할 때 주입 모드 MSI에 따라서 

참조표를 이용할지, Vqh
m* 제어기를 이용할지 결정한다. 
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그림 6-24. 히스테리시스를 이용한 절환 주파수 결정. 

MOP와 MSI는 그림 6-24와 같이 m에 따라서 결정될 수 있다. MOP와 

MSI를 변경할 때는 채터링(Chattering) 문제를 피하기 위해 

히스테리시스(Hysteresis)를 적용하여 변경하는 것이 권장된다. MOP는 HS 

이상에서 중고속 알고리즘을 위해 0으로 변경되며, LS 이하에서 1로 

설정된다. 마찬가지로 MSI의 경우, Vq2 이상에서 중고속 영역 전압 주입 

방식인 0으로 설정되며, Vq1 이하에서 저속 영역 전압 주입 방식인 1로 

변경된다. 

앞서 설명한 바와 같이, MOP = 1 로 설정되기 전에 MSI가 미리 1로 

설정되어야하므로, 다음과 같은 대소 관계가 만족되어야한다. 

 1HS Vq < . (6.62) 

대상 전동기에서는 (6.62)의 대소관계를 고려하여, 표 6-2과 같이 절환 

주파수를 설정하였다. 

표 6-2. 대상 전동기의 절환 주파수 설정. 

절환 주파수 값 단위 비고 

LS 33 

Hz 

m,mech=500 r/min 

HS 40 m,mech=600 r/min 

Vq1 43 m,mech=650 r/min 

Vq2 47 m,mech=700 r/min 
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제안하는 센서리스 MTPA 운전점 추종 제어는 회전자 위치 추정 없이 

직접 MTPA 위치인 MTPA를 추종하고, m 좌표계 위에서 토크 제어를 

수행한다. 이러한 m 좌표계 기반 제어는 정확한 토크 제어 성능을 

유지하면서도 제어기 구조를 단순화하여, 동특성 및 안정도 분석이 

용이하다는 장점이 있다. 하지만, 제안하는 알고리즘은 회전자 속도 

정보를 제공하지 않으므로, 속도 제어에의 적용이 쉽지 않다. 특히, 

일반적인 전동기의 적용 분야(Application)가 대부분 속도 제어를 필요로 

한다는 점에서, 속도 제어가 불가능한 알고리즘은 그 실용성이 크게 

제한될 것이다. 

다행히도, 제안하는 알고리즘에서 MTPA 운전점 추종 제어기는 m의 

시미분 값인 m 정보를 추정한다. 회전자 위치인 r 대비 m은 

동기좌표계 전류각 만큼의 차이를 가진다. 는 정상 상태에서 일정한 

상수 값을 가지며, 그 범위는 -90°에서 90°로 제한된다. 따라서, m 역시 

정상 상태에서는 r의 시미분 값인 r에 수렴하므로, m 정보를 이용하여 

속도 제어를 수행할 수 있다. 

이를 더 정량적으로 분석하기 위해, m의 기계각속도인 m,mech를 

다음과 같이 정의한다. 

 ,

1
m mech mp

  . (6.63) 

회전자의 기계각속도인 r,mech와 m,mech는 다음과 같은 관계로 표현될 

수 있다. 

 , ,

1
m mech r mech

d

p dt

   . (6.64) 

여기서, 전류각 는 다음과 같이 계산될 수 있다. 

 atan
q

r
d
r

i

i


 
    

 
. (6.65) 

그러므로, r,mech와 m,mech는 의 변화율에 비례하는 오차를 가지는 것을 

알 수 있다. 앞서 설명했다시피, (6.65)에서 는 90°를 넘지 않으므로, 
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r,mech와 m,mech의 차이 또한 일정한 범위를 넘지 않는다. 극단적으로, 가 

0°에서 90°까지 0.1초안에 변화하였다고 가정하더라도, 8극인 대상 전동기 

기준으로 0.1초동안 38 r/min 정도의 속도 오차를 발생시킨다. 그러므로, 

회전자 속도 대신 m,mech를 사용하더라도 발생하는 과도 상태 속도 

오차는 매우 제한적이다. 

다만, 이는 m이 실제 MTPA 위치인 MTPA를 즉각적으로 추종한다고 

가정한 결과이다. 실제로는, m은 MTPA 운전점 추종 제어기를 통해서 

추정되므로, 추종 제어기의 대역폭에 의해 동특성이 제한된다. 그러므로, 

추정된 m을 이용한 속도 제어 시 MTPA 운전점 추종 제어기의 

대역폭으로 인해 과도 속도 오차는 위의 결과보다 증가할 수 있음에 

유의해야 한다. 
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제 7장 시뮬레이션 및 실험 검증 

 

본 장에서는 제안하는 센서리스 MTPA 추종 운전의 검증을 위한 

시뮬레이션과 실험 결과에 대해 서술한다. 

 

 

시뮬레이션과 실험에서 MTPA 추종 관련 제어기 이득(Gain)은 다음과 

같이 설정하였다. 

표 7-1. 제어기 관련 주요 이득 설정. 

 

전류 제어 관련 제정 수 및 이득은 다음과 같이 설정하였다. 

 

표 7-2. 전류 제어기 관련 제정수 및 이득 설정. 

이득 값 단위 비고 

cL0 2·50 rad/s 그림 4-6 

cLPF 2·300 Rad/s 그림 4-6 

 2.0  그림 4-16 

 2·30 rad/s 식(4.61) 

 2·30 rad/s 식(4.62) 

 1.5  식(4.62) 

변수 값 단위 비고 

전류 제어기 종류 
복소 벡터 전류 제어기 

(Complex vector current controller) 
  

전류 제어 대역폭 200 Hz  

스위칭 주파수 fsw 10 kHz  

샘플링 주파수 fs 10 kHz  

고정자 저항 Rs 17.5 m 
전류 제어 시 

사용 

고정자 인덕턴스 Ls 250 H 
전류 제어 시 

사용 
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여기서, 고정자 저항이란 6.7절에서 서술한 바와 같이 실제 고정자의 

저항과 인버터 비선형성으로 인한 전압 강하 성분 중 선형 성분을 

통합하여 등가적으로 계산한 값이다. 시뮬레이션에서는 인버터 

비선형성을 고려하지 않았지만, 고정자 저항을 17.5 m으로 설정하여 

실험과의 통일성을 유지하였다. 또한, 전류 제어기에 사용된 고정자 

인덕턴스는 6.1절에서 논의한 바와 같이 돌극성을 고려하지 않은 등가 

인덕턴스를 사용하였다. 

한편, 6장에서 논의한 바와 같이 제안하는 알고리즘의 맥동 전압 주입 

주파수는 5 kHz로 설정하였으며, dm축 주입 전압의 크기는 20 V로 

설정하였다. 신호 주입 주파수와 샘플링 주파수가 같으므로, 

구현해야하는 Notch filter의 주파수는 나이키스트 주파수(Niquist 

frequency)에 해당한다. 본 논문에서 사용된 대역 차단 필터(Notch filter)의 

구현은 부록 D에서 서술한다. 
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7.2.1 시뮬레이션의 구성 

본 논문에서는 IPMSM의 전류와 자속 사이의 대응 관계를 이용한 고 

정밀 시뮬레이션 모델(High fidelity simulation model)을 사용하여 

시뮬레이션 검증을 수행하였다 [88], [89]. 이는 다음과 같은 전동기의 

전압 방정식 및 참조표에 기반한다. 

 s

d
R

dt
 s s

dq dq dq
sv i λ . (7.1) 

전압 방정식을 통해 고정자 자속을 구하고, 고정자 전류가 dq축 

자속과 회전자 위치의 함수로 나타낼 수 있다고 가정한 후, 다음과 같은 

참조표를 이용하여 dq축 전류를 구한다. 

 ( , , )r r r r
d d d q ri i    . (7.2) 

 ( , , )r r r r
dq q q ri i    . (7.3) 

또한, 전동기의 출력 토크는 dq축 전류와 회전자 위치의 함수로 

나타낼 수 있다고 가정하고 이 역시 참조표를 통해 계산한다. 

 ( , , )r
q
r

e e d rT i iT  . (7.4) 
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그림 7-1. 고 정밀 시뮬레이션을 위한 전동기 모델. 

식 (7.2), (7.3), (7.4)를 이용하여 그림 7-1과 같은 전동기 모델을 

구성할 수 있다. 그림 7-1의 모델은 자기 포화에 따른 전류와 자속의 

비선형적인 변화, 전동기의 공간 고조파로 인한 자속 맥동 등을 

참조표를 이용하여 고려할 수 있다. 본 논문에서는 유한 요소 해석 

결과를 바탕으로 (7.2), (7.3), (7.4)에 대한 참조표를 구성하여 
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시뮬레이션에 활용하였다. 

하지만, 그림 7-1의 전동기 모델로 모든 전동기의 비이상성을 고려할 

수는 없다. 식 (7.2)와 (7.3)은 6.2절에서 설명한 바와 같이, 자속과 

전류가 Memoryless 성질을 만족할 때 성립한다. 그러므로 본 논문에서 

채택한 고 정밀 시뮬레이션 모델에서는 철심의 이력 곡선(Hysteresis 

curve)이나, 여자 주파수에 따른 전동기의 인덕턴스 변화 등은 모의가 

되지 않음에 유의해야 한다. 고정자 저항 역시 여자 주파수에 따른 표피 

효과 및 근접 효과(Proximity effect)가 고려되지 않고, 주파수에 상관없이 

상수로 고려되었다. 또한, (7.4)의 출력 토크 계산에는 전동기의 속도가 

포함되어 있지 않으므로, 주파수 증가에 따른 철손의 증가 및 출력토크 

감소는 고려되지 않는다. 

s
dqi

[ ]ns
dqv[ ]ns

dqi
s
dqv

 

그림 7-2. 전동기 제어 시뮬레이션 모델. 

그림 7-2는 전동기 모델을 포함한 전동기 제어 시뮬레이션 모델의 

블록도를 나타낸다. 제어기를 이산 시간 영역에서 구현함으로써 디지털 

시지연에 의한 오차를 고려하였다. 출력 전압은 Zero-order holder (ZOH)를 

사용하여 각 샘플링 주기의 평균 전압으로 모의하였으며, 인버터의 

PWM 스위칭(Switching)으로 인한 전압 맥동은 고려하지 않았다. 또한, 

6.7절에서 서술한 인버터 비선형성에 의한 전압 왜곡도 고려하지 않았다. 

본 논문에서는 그림 7-2의 시뮬레이션 모델을 MATLAB 社의 Simulink 

소프트웨어(Software) 상에서 구현하여 검증에 활용하였다.  
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7.2.2 중고속 영역 시뮬레이션 결과 

 

(가) 

 

(나) 

그림 7-3. 중고속 영역 MTPA 추종 검증, 1500 r/min (시뮬레이션). 

(가) 정토크 인가. (나) 회생 토크 인가. 
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그림 7-3(가)와 (나)는 중고속 영역에 해당하는 1500 r/min에서의 

시뮬레이션 결과를 나타낸다. 전동기의 속도는 부하기에 의해 1500 

r/min으로 제어되고 있으며, 대상 전동기에는 최대 토크 지령인 360 

Nm를 10 pu/s의 기울기로 인가하였다. 

그림 7-3(가)는 정토크 인가 시의 결과를 보여준다. m 좌표계 전류는 

기본파 전류가 qm축에만 존재하며, dm축 기본파 전류는 0으로 유지되는 

것을 볼 수 있다. 이를 회전자 기준 축에서 바라볼 경우, MTPA 전류를 

잘 추종하고 있는 것을 확인할 수 있다. MTPA 추종 제어기의 입력인 f와 

g'도 정상상태에서 0으로 수렴하는 것을 확인할 수 있다. 그래프에선 

정규화된 f 및 g'을 나타내기 위해 정규화 이득 nf및 ng를 곱한 값을 

도시하였다. 토크 지령이 증가하고 있을 때, f가 0으로 수렴하지 않는 

것을 볼 수 있는데, 이는 토크 제어기가 적분 제어기만으로 이루어져 

있어서 경사 입력(Ramp input)에 대해 정상 상태 오차가 존재하는 성질 

때문으로 분석된다. 반면, MTPA 위치 추종 제어기는 PII 제어기 형태를 

사용했으므로, 경사 입력 상황에서도 MTPA 추종 각오차가 발생하지 

않는다. 

그림 7-3(나)는 회생 토크 인가 시의 결과를 보여준다. 정토크 인가 

시와 달리, qm 축 전류가 음수로 증가하는 것을 확인할 수 있다. 출력 

전류를 회전자 기준 축에서 바라볼 경우, 회생 토크 인가 시에도 MTPA 

전류를 잘 추종하고 있는 것을 확인할 수 있다. MTPA 추종 제어기의 

입력인 f와 g'도 정상 상태에서 0으로 수렴하는 것을 확인할 수 있다. 
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7.2.3 저속 영역 시뮬레이션 결과 

 

(가) 

 

(나) 

그림 7-4. 저속 영역 MTPA 추종 검증, 300 r/min (시뮬레이션). 

(가) 정토크 인가. (나) 회생 토크 인가. 
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그림 7-4(가)와 (나)는 저속 영역에 해당하는 300 r/min에서의 

시뮬레이션 결과를 나타낸다. 전동기의 속도는 부하기에 의해 300 

r/min으로 제어되고 있으며, 대상 전동기에는 최대 토크 지령인 360 

Nm를 10 pu/s의 기울기로 인가하였다. 

그림 7-4(가)는 정토크 인가 시의 결과를 보여준다. m 좌표계 전류는 

기본파 전류가 qm축에만 존재하며, dm축 기본파 전류는 0으로 유지되는 

것을 볼 수 있다. 이를 회전자 기준 축에서 바라볼 경우, MTPA 전류를 

잘 추종하고 있는 것을 확인할 수 있다. MTPA 추종 제어기의 입력인 

fT와 Δ𝐼௤௛
௠ 도 정상상태에서 0으로 수렴하는 것을 확인할 수 있다. 자속 

추정기를 이용하여 실시간으로 f를 추정하는 중고속 영역과 달리, 

참조표를 이용하여 계산되는 저속 영역에서 fT가 f에 비해 노이즈 없이 

매끄러운 것을 확인 할 수 있다. 

그림 7-4(나)는 회생 토크 인가 시의 결과를 보여준다. 정토크 인가 

시와 달리, qm 축 전류가 음수로 증가하는 것을 확인할 수 있다. 출력 

전류를 회전자 기준 축에서 바라볼 경우, 회생 토크 인가 시에도 MTPA 

전류를 잘 추종하고 있는 것을 확인할 수 있다. MTPA 추종 제어기의 

입력인 fT와 Δ𝐼௤௛
௠ 도 정상 상태에서 0으로 수렴하는 것을 확인할 수 있다. 
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(가) 

 

(나) 

그림 7-5. rL=0인 경우 토크 증가에 따른 전류 궤적, 300 r/min (시뮬레이션). 

(가) 전류-시간 파형. (나) 리사주 파형. 

그림 7-5(가)와 (나)는 사전 참조표 제작이 어려운 경우 rL=0으로 

설정하여 저속 영역 운전을 수행할 때의 시뮬레이션 결과이다. 대상 

전동기의 토크 지령을 증가시킴에 따라 전류 운전점이 변화하며, 그 

궤적은 5.4.3절에서 분석한 바와 같이 𝐿ௗ௤௛
௠ = 0 인 운전점을 따라 

이동하는 것을 알 수 있다. 
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7.2.4 고정자 저항 오차의 영향 
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그림 7-6. 고정자 저항 오차의 영향, 1500 r/min (시뮬레이션). 

 

그림 7-6은 제어기의 추정 고정자 저항에 0.5 pu의 오차가 존재할 때 

MTPA 추종 궤적을 나타낸다. 각각 0.25, 0.5, 0.75, 1.0 pu의 토크 지령에 

대해서 시뮬레이션을 수행하였다. 6.6절에서 분석한 바와 같이 추정 

고정자 저항이 실제 저항보다 클 경우, 토크 지령보다 더 큰 토크가 

출력되는 것을 확인할 수 있다. 반면, 추정 고정자 저항이 작을 경우, 

토크 지령보다 더 작은 토크가 출력된다. 이러한 경향은 전류 크기가 

커지는 고토크 영역에서 더 두드러진다. 하지만, 고정자 저항 오차가 

있는 경우에도 실제 전류 운전점이 MTPA 곡선 상에 위치하는 것을 

확인할 수 있다. 이는 고정자 저항 오차가 MTPA 위치 추종에는 영향을 

미치지 않는다는 6.6절의 분석과 일치한다. 
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7.3.1 실험 세트 구성 
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그림 7-7. 실험 세트의 구성. 

실험 검증을 위한 실험 세트의 구성이 그림 7-7에 나타나 있다. 대상 

전동기와 동일한 IPMSM을 사용하여 그림 7-8(가)의 M-G 세트를 

구성하였고, 이를 직류단을 공유하는 그림 7-8(나)의 두 대의 

인버터(Inverter)로 각각 제어한다. 그림 7-8(다)의 Sorenson 社의 SGI-

330/45와 SGX-330/45를 병렬 연결하여 직류 전원을 공급하였다. 

전동기의 출력 토크는 Setec 社의 YDNRH - 50K를 축에 연결하여 

실시간으로 측정하였다. 측정된 토크는 ADC(Analog-Digital Conversion)를 

통해 마이크로프로세서에 저장하여, 각 실험 결과에 함께 도시하였다. 

토크 센서에서 측정된 값을 아날로그 값으로 출력하기 위해서 Setec 

社의 YSA-375A 증폭기를 사용하였다. 
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(가) 

  

 

 (나) (다) 

그림 7-8. (가) 대상 전동기 M-G 세트. (나) 인버터. (다) 직류 전원 공급장치. 

 

  



 

１９４ 

 

7.3.2 중고속 영역 실험 결과 
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그림 7-9. 중고속 영역 MTPA 추종 검증 1, 500 r/min (실험). 

(가) 정토크 인가. (나) 회생 토크 인가. 
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그림 7-9(가)와 (나)는 제안하는 중고속 영역 알고리즘이 동작하는 

가장 낮은 속도인 500 r/min에서의 최대 토크 인가 실험 결과를 보여준다. 

정토크 인가 상황을 보여주는 그림 7-9(가)와 회생 토크 인가 상황을 

보여주는 그림 7-9(나)에서 제어 입력인 f와 g'이 정상상태에서 0으로 

제어되며, MTPA 추종 운전이 잘 이루어지고 있음을 확인 할 수 있다. 

또한 정상 상태에서의 수렴점이 사전 시험을 통해 얻어낸 MTPA 

참조표의 값과 매우 유사한 것을 볼 수 있다. 또한, 토크 센서에서 

출력된 토크가 최대 토크인 1 pu를 출력하는 것을 확인 할 수 있다. 그림 

7-9에서 첫번째 그래프의 𝑖ௗ
௥ 과 𝑖௤

௥ 은 제어기에서 사용되는 값이 아니며, 

비교를 위해서 출력 전류를 회전자 기준 좌표계로 나타낸 값이다. 
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그림 7-10. 중고속 영역 MTPA 추종 검증 2, 500 r/min (실험). 

(가) 정토크 인가. (나) 회생 토크 인가. 
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그림 7-10(가)와 (나)는 제안하는 중고속 영역 알고리즘의 출력인 𝑖௤
௠과 

m을 보여준다. 다만, m의 경우 계속해서 회전하고 있는 변수이므로 

가시성을 위해서 r과의 차이를 도시하였다. 추정된 m은 MTPA와 약 2° 

가량의 정상상태 오차를 가지고 있는 것을 확인할 수 있는데, 이는 

6.2절에서 분석한 고주파 인덕턴스와 증분 인덕턴스의 차이 때문으로 

보여진다. 
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그림 7-11. 중고속 영역에서의 전류와 토크, 500 r/min (실험). 
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그림 7-12. 중고속 영역 전류 궤적, 500 r/min (실험).  

 

그림 7-11과 그림 7-12는 500 r/min에서 영토크 부터 최대 토크까지 

토크를 증가시킬 때, 토크 지령과 측정된 토크 및 회전자 기준 

좌표계에서의 전류 궤적을 나타낸다. 그림 7-11을 살펴보면, 최대 토크 

뿐만 아니라 모든 토크 지령에 대해서 토크 센서에서 출력된 토크와 

토크 지령이 잘 일치하는 것을 확인할 수 있다. 그림 7-12의 

리사주(Lissajous) 파형에서도 실제 전류 궤적이 MTPA 운전점을 잘 

추종하는 것을 확인할 수 있다. 

  



 

１９９ 

 

[
]

M
T

P
A






m
qi ,s MTPAi

eT *
eT

m r  MTPA r  MTPA

 

(가) 

[
]

M
T

P
A






m
qi ,s MTPAi

eT *
eT

m r  MTPA r  MTPA

 

(나) 

그림 7-13. 중고속 영역 MTPA 추종 검증, 2500 r/min (실험). 

(가) 정토크 인가. (나) 회생 토크 인가. 
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그림 7-13(가)와 (나)는 기저속도에 가까운 2500 r/min에서의 최대 토크 

인가 실험 결과를 보여준다. 정토크 인가 상황을 보여주는 그림 

7-13(가)와 회생 토크 인가 상황을 보여주는 그림 7-13(나)에서 MTPA 

추종 운전이 잘 이루어지고 있음을 확인 할 수 있다. 500 r/min에서의 

결과와 마찬가지로 고주파 인덕턴스와 증분 인덕턴스의 차이로 인해, 

추정된 m이 MTPA와 약간의 정상 상태 오차를 가지고 있는 것을 확인할 

수 있다. 하지만, 측정된 토크는 2500 r/min에서도 토크 지령과 잘 

일치하는 것을 확인할 수 있다. 
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그림 7-14. 중고속 영역에서의 전류와 토크, 2500 r/min (실험). 
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그림 7-15. 중고속 영역 전류 궤적, 2500 r/min (실험).  

그림 7-14와 그림 7-15는 2500 r/min에서 영토크 부터 최대 토크까지 

토크를 증가시킬 때, 토크 지령과 측정된 토크 및 회전자 기준 

좌표계에서의 전류 궤적을 나타낸다. 그림 7-14를 살펴보면, 최대 토크 

뿐만 아니라 모든 토크 지령에 대해서 토크 센서에서 출력된 토크와 

토크 지령이 잘 일치하는 것을 확인할 수 있다. 그림 7-15의 

리사주(Lissajous) 파형에서도 실제 전류 궤적이 MTPA 운전점을 잘 

추종하는 것을 확인할 수 있다. 
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7.3.3 저속 영역 실험 결과 
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(나) 

그림 7-16. 저속 영역 MTPA 추종 실험 결과 1, 600 r/min (실험). 

(가) 정토크 인가. (나) 회생 토크 인가. 
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그림 7-16(가)와 (나)는 제안하는 저속 영역 알고리즘이 적용되는 가장 

높은 속도인 600 r/min에서의 최대 토크 인가 실험 결과를 보여준다. 

저속 영역의 실험 결과는 5.4.1절에서 제작한 참조표를 기반으로 

얻어졌다. 정토크 인가 상황을 보여주는 그림 7-16(가)와 회생 토크 인가 

상황을 보여주는 그림 7-16(나)에서 제어 입력인 fT와 Δ𝐼௤௛
௠ 이 

정상상태에서 0으로 제어되며, MTPA 추종 운전이 잘 이루어지고 있음을 

확인 할 수 있다. 또한, 정상 상태에서의 수렴점이 사전 시험을 통해 

얻어낸 MTPA 참조표의 값과 매우 유사한 것을 볼 수 있다. 중고속 

영역에서의 결과와 마찬가지로 첫번째 그래프의 𝑖ௗ
௥ 과 𝑖௤

௥ 은 제어기에서 

사용되는 값이 아니며, 비교를 위해서 출력 전류를 회전자 기준 

좌표계로 나타낸 값이다. 
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그림 7-17. 저속 영역 MTPA 추종 실험 결과 2, 600 r/min (실험). 

(나) 정토크 인가. (나) 회생 토크 인가. 
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그림 7-17(가)와 (나)는 제안하는 알고리즘의 출력인 𝑖௤
௠ 과 m을 

보여준다. 중고속 알고리즘의 경우와 마찬가지로 고주파 인덕턴스와 

증분 인덕턴스의 차이로 인해, 추정된 m은 MTPA와 약간의 차이를 

가지고 있는 것을 확인할 수 있다. 또한, 토크 센서를 이용하여 측정한 

토크가 토크 지령인 1 pu와 일치하는 것을 확인할 수 있다. 다만, 중고속 

영역의 실험결과와 달리 600 r/min에서 출력 토크에 약간의 고주파 

맥동이 있는 것을 볼 수 있는데, 이는 M-G 세트의 기계적 공진으로 

생각된다. 
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그림 7-18. 저속 영역에서의 전류와 토크, 600 r/min (실험). 
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그림 7-19. 저속 영역 전류 궤적, 600 r/min (실험).  

 

그림 7-18은 600 r/min에서 영토크 부터 최대 토크까지 토크를 

증가시킬 때, 토크 지령과 측정된 토크를 나타낸다. 최대 토크 뿐만 

아니라 모든 토크 지령에 대해서 토크 센서에서 출력된 토크와 토크 

지령이 잘 일치하는 것을 확인할 수 있다. 그림 7-19의 리사주 

파형에서도 실제 전류 궤적이 MTPA 운전점을 잘 추종하는 것을 확인할 

수 있다. 
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그림 7-20. 저속 영역 MTPA 추종 실험 결과, 0 r/min (실험). 

(다) 정토크 인가. (나) 회생 토크 인가. 
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그림 7-20(가)와 (나)는 영속도에서의 최대 토크 인가 실험 결과를 

보여준다. 정토크 인가 상황을 보여주는 그림 7-20(가)와 회생 토크 인가 

상황을 보여주는 그림 7-20(나)에서 MTPA 추종 운전이 잘 이루어지고 

있음을 확인 할 수 있다. 
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그림 7-21. 저속 영역에서의 전류와 토크, 0 r/min (실험). 

 

그림 7-21은 0 r/min에서 영토크 부터 최대 토크까지 토크를 증가시킬 

때, 토크 지령과 측정된 토크 및 회전자 기준 좌표계에서의 전류 궤적을 

나타낸다. 최대 토크 뿐만 아니라 모든 토크 지령에 대해서 토크 

센서에서 출력된 토크와 토크 지령이 잘 일치하는 것을 확인할 수 있다. 
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그림 7-22. 저속 영역 전류 궤적, 0 r/min (실험).  

 

그림 7-22의 리사주(Lissajous) 파형을 살펴보면, 600 r/min에서의 결과와 

비교했을때 정토크 인가 시 MTPA 운전점과 실제 운전점이 더 많이 

차이나는 것을 볼 수 있다. 반면, 회생 영역에서는 MTPA 운전점에 더 

가까운 것을 확인할 수 있다. 이는 전동기의 공간 고조파로 인해, 자속 

및 인덕턴스 참조표와 실제 물리량 사이에 오차가 발생했기 때문으로 

분석된다. 전동기가 회전하고 있을 때에는, 전동기의 공간 고조파로 인한 

인덕턴스 및 자속 오차가 맥동하며 평균적으로는 참조표의 값과 

일치하게 된다. 하지만, 영속도에서는 전동기의 공간 고조파로 인해 

인덕턴스 및 자속이 회전자에 위치에 따라 달라질 수 있음에 유의해야 

한다. 
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그림 7-23. 참조표 실시간 갱신, 1000 r/min (실험). (가) 실험 파형. (나) 참조표. 

그림 7-23(가)와 (나)는 저속 영역 MTPA 추종을 위한 참조표의 실시간 
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갱신 알고리즘 실험 결과를 보여준다. 참조표 갱신 시정수는 1 초로 

설정하였으며, 중고속 운전중 참조표 갱신을 모의하기 위해 의도적으로 

50 %의 오차를 포함하여 참조표의 초기값을 설정하였다. 참조표 갱신을 

위해 그림 7-23(가)에 나타난 바와 같이 1000 r/min 조건에서 1 pu/s의 

기울기로 음의 최대 토크부터 양의 최대 토크까지 3 번 왕복하였다. 

그림 7-23(나)에 나타난 바와 같이 50%의 초기 참조표 오차에도 

불구하고, 성공적으로 참조표가 갱신되는 것을 확인할 수 있다. 
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7.3.4 중고속-저속 영역 절환 

HSMTCLSMTC LSMTC

600 r/min 500 r/min

30

0

-30

-60

60

1 s

r
di

r
qi ,

r
d MTPAi ,

r
q MTPAi

f g

*
eT

C
ur

re
nt

 [
A

]

450
300
150

0
-150
-300
-450

0.5

0

-0.5

-1.0

1.0

f g'

T
or

qu
e 

[p
u]

1.0

0.5

0

-0.5

1.0

0

2.0

S
pe

ed
 [

kr
/m

in
],r mech

 

그림 7-24. 저속 및 중고속 알고리즘 사이의 절환 (실험). 

 

그림 7-24는 저속 및 중고속 알고리즘 사이의 절환 실험 결과이다. 

그림에서 저속 알고리즘은 LSMTC(Low speed MTPA tracking control)로 

나타내었으며, 중고속 알고리즘이 동작하는 영역은 HSMTC(High speed 

MTPA tracking control)로 표시하였다. 6.8절에서 서술한 바와 같이 저속 

알고리즘에서 중고속 알고리즘으로 600 r/min을 기준으로 절환하며, 

중고속 알고리즘에서 저속 영역으로 500 r/min을 기준으로 절환하였다. 

최대토크의 50% 토크를 인가한 상황에서 속도를 0 r/min에서 2000 

r/min까지 왕복하는 실험에서 제안하는 절환 알고리즘으로 채터링 현상 

없이 매끄럽게 알고리즘이 절환 되는 것을 확인 할 수 있다. 
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7.3.5 m 좌표계 각속도를 이용한 속도 제어 

6.9절에서 제안한 m을 이용한 속도 제어를 실험으로 검증하였다. 

실험에서 사용한 속도 제어기의 구성 및 이득은 다음과 같다. 

  

표 7-3. 속도 제어기 및 이득 

변수 값 단위 비고 

속도 제어기 종류 
PI 제어기 

(Proportional-integral controller) 

 
 

자연 주파수 n,sc 3.0 Hz 
kpsc=2Jmsc·n,sc 

kisc=Jmn,sc
2 

감쇄 계수 sc 1.0  

관성 계수 Jm  0.127 kg·m2 
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그림 7-25. 0 r/min 속도 제어 (실험). 
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그림 7-26. 1500 r/min 속도 제어 (실험). 

 

그림 7-25와 그림 7-26은 0 r/min 및 1500 r/min에서 부하 토크 인가 시 

대상 전동기의 속도 제어 실험 결과를 나타낸다. 속도 제어를 위한 대상 

전동기의 출력 토크가 과도 상황에서 전동기의 최대 토크를 초과하지 

않도록 부하기로 75%의 부하 토크를 인가하였다. 부하기의 토크 

변화율은 10 pu/s로 설정하였다. 토크가 인가되었을 때 과도 상황에서는 

MTPA 전류 궤적과 실제 전류궤적이 약간 차이나지만, 정상 상태에서는 

잘 일치하는 것을 볼 수 있다. 또한, r,mech와 m,mech 역시 과도 

상황에서는 약간의 차이가 있지만, 정상 상태에서는 두 값이 일치하는 

것을 확인할 수 있다. 
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그림 7-27. 기동 및 정역 속도 제어 (실험). 

 

그림 7-27은 속도 제어 상황에서 기동 및 속도를 정역으로 전환하는 

실험 결과이다. 0속에서 무부하로 2500 r/min까지 가속 후 최대 토크 및 

50% 토크를 부하기로 인가하고, 다시 -2500 r/min까지 속도를 제어하는 

실험에서 제안하는 방법이 성공적으로 알고리즘 절환, MTPA 추종 및 

속도 제어를 수행하는 것을 확인할 수 있다. 이는 6.9절에서 제안한 

m을 사용한 전동기 속도 제어가 실제 전동기에서 효과적으로 사용될 

수 있음을 보여준다. 
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제 8장 결론 

 

본 논문에서는 맥동 전압 주입을 이용하여 위치 센서가 부착되지 않은 

매입형 영구자석 전동기(Interior permanent-magnet synchronous motor, 이하 

IPMSM)의 최소 동손 운전점(Maximum torque per Ampere, 이하 MTPA)을 

실시간으로 추종하는 제어 방법을 제안하였다. 제안하는 알고리즘은 

자속 관측 및 신호 주입을 동시에 이용하는 중고속 영역 알고리즘과 

자속 관측을 수행하지 않고 신호 주입 만을 이용하는 저속 영역 

알고리즘으로 구성된다. 

제안한 중고속 영역 알고리즘은 동적 인덕턴스 추정기, 자속 추정기를 

통해 현재 동작점이 MTPA 조건을 만족시키는지 판별하며, 판별된 

정보를 바탕으로 MTPA 추종 제어기를 통해 전류 크기와 전류각을 

제어한다. 또한, 제안한 중고속 영역 알고리즘은 별도의 인덕턴스 혹은 

자속 참조표를 필요로 하지 않는다. 

저속 영역 알고리즘은 기울어진 맥동 전압을 주입하여 고주파 전류 

응답을 통해 MTPA 추종 제어를 수행한다. 맥동 전압의 주입 방향을 

결정하기 위해 중고속 영역 운전 시 실시간으로 갱신되는 적응 참조표를 

이용한다. 

제안한 MTPA 추종 제어기는 회전자 위치 정보를 필요로 하지않기 

때문에, 위치 센서가 없는 IPMSM에 대해 적용이 가능할 뿐만 아니라 

별도의 센서리스 운전을 위한 회전자 위치 추정 알고리즘도 필요로 하지 

않는다. 제안된 중고속 및 저속 MTPA 추종 운전의 성능은 150 kW 급의 

전기 자동차 추진용 IPMSM을 대상으로 시뮬레이션 및 실험을 통해 

검증되었다. 
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본 논문의 연구 결과를 요약하면 다음과 같다. 

 

A. 임의의 직교 좌표계에서의 MTPA 조건식 

기존의 회전자 기준 좌표계에서 기술된 MTPA 조건식은 회전자 기준 

좌표계의 dq축 자속 및 인덕턴스 정보를 기반으로 기술되지만, 본 

논문에서는 임의의 직교 좌표계에서의 인덕턴스를 정의함으로써 MTPA 

조건식을 임의의 직교 좌표계에 대해서 기술하였다. 나아가, MTPA 

조건을 가장 간소하게 나타낼 수 있는 추정 MTPA 좌표계인 m 좌표계를 

제안하였다. 제안된 m 좌표계에서의 MTPA 조건식을 사용할 경우, MTPA 

운전점을 판별하는데 필요한 인덕턴스 정보가 3개에서 1개로 줄어드므로 

인덕턴스 추정에 필요한 신호 주입 과정을 간소화할 수 있다. 또한, 

MTPA 조건 판별 시 회전자 위치 정보를 필요로 하지 않으므로, 회전자 

위치 센서가 없는 IPMSM에 대해서도 MTPA 판별이 가능하다. 

 

B. qm축 가변 전압 주입을 통한 dm축 동적 인덕턴스 추정 

m 좌표계 상에서 q축(qm축) 주입 전압을 실시간으로 가변함으로써 

MTPA 조건식에 필요한 dm축의 동적 인덕턴스를 추정하는 고주파 전압 

주입 방법에 대해 제안하였다. 제안된 인덕턴스 추정 방법은 사전 

시험을 필요로 하지않으며, 교차 결합 인덕턴스 성분 및 자기 포화로 

인한 인덕턴스 변화를 고려하여 실시간으로 dm 축 인덕턴스를 추정할 

수 있다. 

 

C. 이산화 오류에 강인한 자속 추정기 

기존의 주파수 적응 자속 추정기(Frequency adaptive flux observer)의 

이산화 오류(Discretization error)에 대해서 분석하고, 이산화 오류에 

강인한 주파수 적응 자속 추정기를 제안하였다. 이산화 오류를 

최소화하기 위해 자속 추정 시 디지털(Digital) 제어 시 발생하는 전압 

합성 시지연을 분석하고 이를 고려하는 자속 추정 방법을 제안하였다. 

또한 주파수 적응 필터(Frequency adaptive filter)의 이산 시간 오류의 
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원인을 분석하고, 동기 좌표계에서 이산화 과정(Discretization process)을 

수행함으로써 기본파 자속 추정의 이산화 오류를 최소화 하였다. 

 

D. MTPA 추종 제어기 

m 좌표계에서의 MTPA 조건식을 바탕으로 전류 크기와 전류각을 

제어하는 MTPA 추종 제어기를 제안하였다. 회전자 위치 정보 없이 

전류각을 제어하기 위해 동기 좌표계에서 전류각을 제어하는 대신 m 

좌표계의 기준각을 조정하는 제어기를 제안하였다. 제안하는 MTPA 추종 

제어기의 균일한 동특성을 위해 실시간으로 얻어지는 인덕턴스와 자속 

추정 정보를 바탕으로 제어기 입력을 정규화하는 방법에 대해서 

제안하였다. 

 

E. 기울어진 맥동 전압 주입을 이용한 MTPA 운전점 추종 

고정자 전압 정보 기반의 자속 추정이 어려운 저속 영역에서 MTPA 

운전점을 추종하기 위해, 기울어진 맥동 전압 주입을 이용한 MTPA 

운전점 추종 제어를 제안하였다. 제안한 저속 영역 알고리즘은 m 

좌표계 상에서 기울어진 맥동 전압을 주입한 후, qm축 고주파 전류 

신호에 기반하여 MTPA 운전점을 추종한다. 또한, 중고속 영역 알고리즘 

동작 시 취득한 인덕턴스 및 자속 정보를 바탕으로 주입 전압의 방향을 

결정한다. 

제안하는 저속 영역 MTPA 추종 운전이 대상 전동기 이외의 

전동기에서도 적용 가능함을 보이기 위해, 제안 알고리즘이 안정적으로 

동작하기 위한 충분 조건을 제시하였다. 제시한 수렴성을 위한 충분 

조건은 모든 전류 운전점에서의 인덕턴스 및 자속 정보를 필요로 하지 

않으며, MTPA 곡선의 개형과 MTPA 운전점 근처에서의 등토크 곡선의 

개형을 통해 수렴성을 판별할 수 있다. 
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본 연구를 토대로 다음과 같은 향후 연구가 진행될 수 있다. 

 

A. 최소 손실 운전점 추종 운전으로의 확장 

본 논문에서는 단위 토크 당 고정자 전류의 크기를 최소화 할 수 있는 

실시간 MTPA 운전에 대해서 연구하였다. 토크 제어에 필요한 기본파 

전류의 크기를 최소화 함으로써 전류 크기 제한 조건 하에서 최대의 

출력 토크를 기대할 수 있고, 기저 속도 이하에서 대부분의 손실을 

차지하는 인버터 및 전동기 동손의 최소화를 기대할 수 있다. 하지만, 

철손, 인버터의 역률 및 고조파 전류 등을 종합적으로 고려할 때 MTPA 

운전점은 최소 손실 운전점과 차이가 있을 수 있다. 그러므로, MTPA 

추종에서 나아가 시스템의 손실을 최소화 하는 운전점을 추종하는 

연구로 확장될 수도 있다. 

 

B. 약자속 및 과변조 구간을 고려한 운전 

본 논문에서는 기저속도 이하의 MTPA 운전만을 대상으로 연구하였다. 

하지만, 많은 산업 적용 분야(Industrial applications)에서 IPMSM은 기저 

속도 이상의 약자속 영역(Flux weakening region)에서 구동된다. 제안 

알고리즘의 효용성을 높이기 위해서는 약자속 영역으로 자연스럽게 

절환될 수 있는 방법이 연구되어야할 것으로 보인다. 

또한, 제안하는 알고리즘은 전압 신호 주입으로 인해 MTPA 운전이 

가능한 기저 속도가 감소하는 단점을 가지고 있다. 그러므로, 기저 속도 

영역 근처에서 제안 알고리즘의 운전 영역을 확장할 수 있는 과변조 

기법에 대한 연구가 필요할 것으로 생각된다. 
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C. 공간 고조파를 고려한 MTPA 추종 알고리즘 

제안하는 알고리즘은 전동기 설계의 비이상성으로 인한 자속 및 출력 

토크의 공간 고조파를 고려하지 않았다. 하지만, 최근 전동기의 소형화 

및 토크 밀도 향상의 필요성으로 인해 전동기의 자기 포화 현상이 

심해지는 경향이 있다. 또한, 전동기의 제조 공정 효율화를 위해 집중권 

전동기에 대한 연구도 많이 이루어지고 있다. 자기 포화가 심한 집중권 

전동기의 경우 큰 공간 고조파를 가질 수 있으며, 자속 및 토크가 

회전자 위치에 영향을 받을 수 있다. 이 경우, 본 논문에서 제안한 

알고리즘이 정상적으로 동작하지 않을 수 있다. 

특히, 저속 영역을 위한 신호 주입 MTPA 추종의 경우, 분석에서 

회전자 위치 변화에 따른 수렴성 변화를 고려하지 않았으므로, 공간 

고조파가 큰 전동기에서는 제안한 알고리즘이 안정적으로 동작하지 않을 

수 있다. 따라서, 공간 고조파를 고려한 MTPA 추종 운전 연구가 

필요하다. 

또한, 공간 고조파로 인한 토크 맥동(Torque ripple)을 저감하기 위한 

운전 방법에 대한 연구가 많이 이루어지고 있다. 이때, 토크 맥동을 

저감하면서도 회전자의 위치에 따라 MTPA 특성을 유지할 수 있는 

실시간 MTPA 및 토크 맥동 저감 운전에 대한 연구가 이루어질 수 있을 

것이다. 

 

D. 제안하는 신호 주입 MTPA 추종의 수렴성 분석의 확장 

제안하는 저속 영역 센서리스 MTPA 추종 운전의 수렴성을 분석하기 

위해 본 논문에서는 수렴성을 보장하는 충분 조건을 제시하였다. 어떤 

IPMSM이 제시된 충분 조건을 만족한다면, 제안하는 MTPA 추종 운전이 

안정적으로 동작할 수 있다. 하지만, 모든 IPMSM이 제시된 충분 조건을 

만족하지는 않는다. 또한, 제시된 충분 조건을 만족하지 않더라도 경우에 

따라서 제안하는 저속 영역 알고리즘이 안정적으로 동작할 수도 있다. 

그러므로, 제안하는 저속 영역 알고리즘이 안정적으로 동작하기 위한 

보다 일반적인 조건을 연구할 수 있을 것으로 생각된다.  
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E. 다른 종류의 전동기로의 확장 

본 논문에서는 IPMSM을 대상으로 MTPA 추종 운전을 연구했지만 

손실 최소화 운전 기법은 IPMSM 이외에도 동기형 릴럭턴스 

전동기(Synchronous reluctance motor, SynRM), 권선형 전동기(Wound rotor 

motor, WRM), 유도 전동기(Induction motor, IM) 등에도 적용이 가능하다. 

그러므로, 제안하는 MTPA 추종 운전을 다른 종류의 전동기에 

적용시키는 연구가 수행될 수 있다. 특히, 회전자에 별도의 회로와 그에 

따른 동특성(Dynamics)이 존재하는 권선형 동기 전동기 및 유도 

전동기에서는 제안하는 맥동 전압 주입으로 추정한 인덕턴스가 MTPA 

운전점 판단에 필요한 증분 인덕턴스와 크게 차이가 날 가능성이 있다. 

그러므로, 이러한 전동기에서는 MTPA 운전점 추종을 위한 새로운 제어 

기법이 연구될 수 있다. 

 

F. 철손(Iron loss)에 대한 고려 

본 논문에서 제안한 알고리즘은 전동기의 철손에 대한 고려를 하지 

않았으므로, 기저 속도 이하에서 철손이 크지 않은 전동기에 적용이 

가능하다. 구체적으로 철손으로 인해 다음과 같은 영향이 있을 수 있다. 

먼저, 제안하는 알고리즘에서는 출력 토크를 고정자 자속과 출력 

전류의 곱으로 표현하였다. 하지만, 철손을 고려할 경우 출력 토크는 

단순히 자속과 전류의 곱으로 나타낼 수 없으며, 철손으로 인해 출력 

토크가 감소한다는 것이 알려져있다. 그러므로, 철손을 무시하지 못하는 

전동기에 대해 제안하는 알고리즘을 적용한다면, 토크 제어기의 

정확도가 떨어질 우려가 있다. 

또한, 증분 인덕턴스와 고주파 인덕턴스 사이의 관계를 명확히 하는 

후속 연구가 필요하다. 철손 및 이력(Hysteresis) 특성으로 인하여 

전동기의 자속과 전류의 관계는 여자 주파수에 따라 달라지게 된다. 

제안 알고리즘은 MTPA 조건에 직접 영향을 미치는 증분 인덕턴스 대신 

고주파 인덕턴스로 동적 인덕턴스를 추정하므로, 실제 MTPA 궤적과 

제안 알고리즘을 통해 추종한 전류 궤적 사이에는 약간의 차이가 있음을 
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본 논문에서 실험적으로 확인하였다. 고주파 인덕턴스와 증분 인덕턴스 

사이의 관계를 이론적으로 명확히 규명하고, 이를 제어에 활용할 수 

있다면, 제안하는 MTPA 추종 알고리즘의 정확도를 높이는데 도움이 될 

수 있다. 
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부 록 

A. 다른 FOC 방법들과의 비교 

 

제안하는 MTPA 추종 알고리즘은 전류 지령 기준 좌표계인 추정 

MTPA 좌표계 상에서 구성된다. 본 절에서는 IPMSM의 구동에 

일반적으로 사용되는 회전자 기준 좌표계 및 고정자 자속 기준 좌표계와 

제안하는 MTPA 좌표계가 가지는 차이점에 대해서 서술한다. 

dr
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dqλ

r
d

r
q

*r
di

*r
qi

dr

qr
*

dqi
dqλ dm

qm

*
m
dm

q

dr

qr
*

dqi

dqλ

dfqf


*f

qi
*f

di
 

 (가) (나) (다) 

그림 A- 1. (가) 회전자 기준 좌표계. (나) 고정자 자속 기준 좌표계.  

(다) 제안하는 추정 MTPA 좌표계 (전류 지령 기준 좌표계). 

먼저, 회전자 기준 좌표계는 그림 A- 1(가)에 나타난 바와 같이 

IPMSM에서 회전자에 부착된 영구자석의 쇄교 자속 위치에 

동기되어있는 좌표계로서, 회전자 기준 필드 지향 제어(Rotor Field 

Oriented Control, 이하 RFOC)에서 사용되는 기준 좌표계이다. 회전자 

위치 센서가 부착되어있는 전동기의 경우 별도의 추정 알고리즘 없이 

직관적으로 기준 좌표계를 구할 수 있다는 장점을 가진다. 회전자 위치 

센서가 없는 센서리스 전동기의 경우, 센서리스 알고리즘을 통해 회전자 

위치를 추정하여 RFOC를 수행할 수 있다. 

자기 포화가 없는 이상적인 전동기 모델을 가정할 때, 회전자 기준 

좌표계에서 인덕턴스 행렬은 다음과 같이 교차 결합 성분 없이 d축 및 

q축 인덕턴스 만으로 표현된다. 

 
,
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２２４ 

 

그러므로 자기포화의 영향이 크지 않은 전동기는 RFOC 수행 시 

d축과 q축 전류의 동특성을 효과적으로 분리(Decoupling)하여 제어할 수 

있다. 

하지만, 자기포화를 무시할 수 없는 실제 전동기에서는 이와 같은 

RFOC의 장점이 상당 부분 퇴색된다. 자기포화에 의해 d축 및 q축 

인덕턴스의 값이 변화할 뿐만 아니라, d축과 q축 사이의 교차 결합 

인덕턴스 성분도 나타나므로, 자기포화가 심한 전동기에서는 dq축 

전류의 제어를 디커플링 하기 위해서는 제어기의 구조가 복잡해 질 수 

있다. 

한편, 회전자 기준 좌표계에서 전동기의 토크는 다음과 같이 표현된다. 

  1.5 q d
r r r r

e d qT p i i   . (A.2) 
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그림 A- 2. RFOC 수행 시 전류 지령의 결정. 

전동기의 토크를 결정하는데 있어 d축, q축 전류가 모두 관여하므로, 

회전자 기준 좌표계에서 운전점을 결정하기 위해서는 운전조건에 따라 

그림 A- 2와 같이 d, q축 전류를 결정해주어야 한다. 특히, RFOC 수행 시 

전류 운전점 변화에 따라서 토크 및 출력 전압의 변화를 미리 예측하기 

힘드므로, 약자속 영역에서 전압 제한과, 토크 선형성을 모두 만족하는 

운전점을 결정하기 쉽지 않다. 따라서, 대부분의 RFOC 기반 제어에서는 

사전에 운전점을 참조표 형태로 계산하거나, 약자속 제어기 및 토크 

제어기와 같은 상위 제어기를 통해 운전점을 결정한다. 

 

한편, 직접 토크 제어(Direct torque control, DTC)와 유사하게 고정자 

자속의 크기와 토크를 제어하는 고정자 자속 필드 지향 제어(Stator flux 

oriented control, 이하 SFOC)도 최근 많은 연구가 진행되고 있다. SFOC는 

그림 A- 1(나)와 같이 고정자 자속 벡터에 기준 좌표계의 d축을 동기 
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시킨다. 기준 좌표계의 위치를 결정할 때 고정자 자속 벡터 정보가 

필요하므로, 자속 센서가 부착되지 않은 일반적인 전동기에서 SFOC를 

수행하기 위해서는 자속 추정기가 필수적으로 요구된다. 따라서, 자속 

추정기의 구성 방법에 따라서 SFOC의 성능에도 차이가 발생할 수 있다. 

IPMSM에서 고정자 자속은 역기전력에 기반한 전압 모델과 전류 및 

인덕턴스 모델에 기반한 전류 모델로부터 계산될 수 있으며, 일반적으로 

운전 영역에 따라 두 모델을 혼합하여 자속 추정기를 구성할 수 있다. 

한편, SFOC 수행 시 출력 토크는 다음과 같이 나타낼 수 있다. 

 1.5 f
e

f
d qT p i . (A.3) 

또한, 고정자 저항으로 인한 전압 강하 성분을 무시할 때 출력 전압은 

다음과 같이 계산된다. 

 || || r
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d q
f
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여기서, 윗첨자 ‘f’는 고정자 자속 기준 좌표계를 의미한다. 일반적으로 

SFOC에서 운전점을 결정하는 제어 지령 변수로는 df축 전류 𝑖ௗ
௙∗와 qf축 

전류 𝑖௤
௙∗ , 혹은 df축 자속 𝜆ௗ

௙∗와 qf축 전류 𝑖௤
௙∗가 제어 변수로 선호된다. 

(𝜆ௗ
௙∗ , 𝑖௤

௙∗
) 를 제어할 경우, 𝜆ௗ

௙∗ 은 출력 전압의 크기를 제어하며, 𝑖௤
௙∗ 는 

토크를 제어함으로써 최적 운전점의 결정이 RFOC보다 용이할 수 있다. 

특히, 철손을 무시할 경우 최적 운전점에서의 𝜆ௗ
௙∗ 만 결정되면 토크 

지령으로부터 𝑖௤
௙∗를 다음과 같이 손쉽게 계산할 수 있다. 
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그림 A- 3. SFOC 수행 시 약자속 영역을 고려한 자속 지령 생성. 

그러므로, dr축, qr축 전류를 모두 결정해야하는 RFOC에 비해서 SFOC 

수행 시 토크 선형성을 고려한 지령 생성이 용이하다고 할 수 있다. 

또한, 약자속 영역에서 별도의 제어기나 참조표가 요구되는 RFOC와 
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달리, SFOC 상에서는 그림 A- 3과 같이 간단하게 약자속 영역과 MTPA 

영역을 함께 고려할 수 있다. 

하지만, SFOC는 RFOC와 달리, 자기포화가 없는 전동기 모델에서도 

df축 자속과 qf축 전류가 서로 디커플링 되지 않는다. 따라서, 일반적인 

비례-적분 제어기를 통해서 자속과 전류를 제어할 경우 서로가 간섭하여 

응답 성능이 악화될 수 있다. 자기포화가 없는 이상적인 전동기 모델을 

가정할 경우 이러한 비선형적인 간섭 현상을 디커플링하는 방법이 

제안되어 있지만, 이 역시 자기포화가 심한 전동기에서는 적용이 쉽지 

않다. 

 

제안하는 추정 MTPA 좌표계는 그림 A- 1(다)와 같이 전류 지령을 

기준 좌표계의 q축에 동기시킨다. 실질적인 전류 운전점은 4.4절에서 

서술하는 MTPA 추종 제어기에 의해 결정된다. 다만, RFOC 및 SFOC와 

비교할 때, 추정 MTPA 좌표계에서 MTPA 판별식 g는 다음과 같이 

간소화된다. 

RFOC: 2 2
r rr r
qr r r r r r r r r rd

d d q q q d q d qr r r r
d d

qd
d

q q

i i i i i i i i
i i i i

g
  

 
  

    
   

 . (A.6) 

SFOC: 2 2
f ff f

qf f f f f f f fd
df f f f

q

qd
d d q d q d q

d d q

g i i i i i i i
i i i i

  


  
   
   

 . (A.7) 

추정 MTPA: 2
m

m m md
q q q

d
m

i ig
i








 . (A.8) 

추정 MTPA 상에서 g를 계산할 때, 추정해야하는 자속의 미분 항이 

4개에서 1개로 감소하는 것을 알 수 있다. 한편, 추정 MTPA 좌표계 

상에서 출력 토크는 다음과 같이 표현된다. 

 1.5 m m
e d qT p i . (A.9) 

dm축 자속과 qm축 전류의 곱으로 토크가 나타난다는 점에서 

제안하는 추정 MTPA 좌표계는 SFOC와 유사하다. 하지만, SFOC 

상에서는 𝜆௤
௙

= 0으로 인해서 토크 표현식이 간단해지는 반면, 제안하는 

추정 MTPA 좌표계에서는 𝑖ௗ
௠∗ = 0으로 인해서 토크 표현식이 간단해짐에 
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유의해야 한다. 

또한, 제안하는 추정 MTPA 좌표계는 MTPA 추종 시 필요한 제정수의 

개수가 줄어든다는 명확한 장점이 있지만, RFOC 및 SFOC와 비교하여 

한계점도 존재한다. 먼저, MTPA 운전점 추종 제어기가 동작할 때에만 

정의되는 좌표계이므로, 약자속 운전 영역에 대한 고려가 부족하다. 또한, 

전류 제어기의 이득 설정을 위한 동적 인덕턴스 행렬이 운전점에 따라 

변화하므로, 이를 고려한 전류 제어의 안정성 분석이 필요하다. 다만, 

추정 MTPA 좌표계 상의 전류 제어의 국소 안정성에 대해서는 RFOC와 

동일한 안정성을 가짐을 6.1절에서 보인다. 
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B. 동적 인덕턴스 행렬의 특성 

 

 

그림 B- 1. POSCO 社의 35PN250 전기 강판의 B-H 곡선. 

 

그림 B- 2. 대상 전동기에서 사용된 전기 강판의 B-H 곡선. 

  



 

２２９ 

 

그림 B- 1는 일반적으로 사용되는 전동기 제작에 사용되는 전기강판의 

B-H 곡선을 나타낸다. 또한, 그림 B- 2는 대상 전동기에서 사용된 전기 

강판의 B-H 곡선이다. 그림 B- 1 및 그림 B- 2와 같이 일반적으로 

전동기의 철심은 운전 영역에서 양의 투자율(Permeability)을 갖는다. 

그러므로, 특정 방향으로 전류를 변화시킬 경우, 해당 방향의 자속의 

전류에 대한 변화율이 양의 값을 갖는다. 임의의 운전점에서 전류 

벡터의 미소 변화분을 Δ𝐢𝐝𝐪
𝐫 이라 할 때, 자속의 미소 변화분 Δ𝛌𝐝𝐪

𝐫 은 

다음과 같이 표현할 수 있다. 

   r r r
dq h dqLλ i . (B.1) 

앞의 가정에 의해 다음의 식이 성립한다. 

 0
|| ||





 >

r
dqr T

dq r
dq

i
λ

i
. (B.2) 

식 (B.2)는 다음과 같이 다시 쓸 수 있다. 

 0 >r T r r
dq h dqiLi . (B.3) 

또한, 상호성 정리에 의해서 다음이 성립한다. 

 r r T
h hL L . (B.4) 

임의의 Δ𝐢𝐝𝐪
𝐫 에 대해서 (B.3)과 (B.4)가 성립하므로, 𝐋𝐡

𝐫 은 양의 정부호 

행렬(Positive definite)이다. 한편, (B.3)은 다음과 같이 다시 쓸 수 있다. 

 0 >m mT
dq h d

m
qLi i . (B.5) 

여기서  

 *( )   d
m
dq

r
qi iR . (B.6) 

그러므로, 𝐋𝐡
𝐦 도 양의 정부호 행렬이다. 따라서, 𝐋𝐡

𝐦 은 다음과 같은 

성질을 만족한다 [90]. 

성질 1. det( ) 0>m
hL . (B.7) 

성질 2. 0m
dhL > . (B.8) 

성질 3. 0m
qhL > . (B.9) 

성질 4. min( , ) | |m m m
dh qh dqhL L L> . (B.10) 
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또한 3장에서 임의의 직교좌표계에서 정의된 동적 인덕턴스 행렬 

𝐋𝐡
𝛂 또한 양의 정부호 행렬이다. 그러므로, 식 (B.7)-(B.10)은 𝐋𝐡

𝐦 뿐만 

아니라 𝐋𝐡
𝐫  및 𝐋𝐡

𝛂에 대해 동일하게 성립한다. 
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C. 다른 IPMSM에 대한 수렴성 분석 

 

5.3절의 저속 영역 MTPA 추종 운전의 수렴성 분석의 타당성을 

확인해보기 위하여 대상 전동기 이외의 다른 전동기에 대해서 수렴성을 

분석한다. 분석에 사용된 전동기의 제정수는 다음과 같으며 본절에서 

IPMSM2로 지칭한다. 

 

표 C- 1. 분석에 사용된 전동기(IPMSM2)의 제정수 

 

IPMSM2는 분수 슬롯(Fractional slot) 집중권(Concentrated winding) 

전동기로서 분포권 전동기인 본문의 대상 전동기와는 설계 특성이 

다르다. 

 

 

 (가) (나) (다) 

그림 C- 1. IPMSM2의 (가) Ldh, (나) Lqh, (다) Ldqh (FEA). 

IPMSM2의 회전자 기준 전류 평면에서의 동적 인덕턴스 분포는 그림 

C- 1과 같다. MTPA 운전점에서의 전류각이 본문의 대상전동기와는 달리 

제정수 값 비고 

Pole/Slot 8/9  

Rated power 1.5 kW Peak power: 3 kW 

Rated torque 4.1 Nm Peak torque: 8 Nm 

Rated current 5.2 Arms Peak current 10.2 Arms 

Base speed 3300 r/min Vdc = 300 V 
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최대 전류 부근에서도 30°를 넘지 않는 것을 알 수 있다. 

 

그림 C- 2. IPMSM2의 출력 토크 분포 (FEA). 

먼저, IPMSM2가 조건 1을 만족하는지 살펴보기 위해, 전류 평면에서의 

토크 분포를 그림 C- 2에 나타내었다. 등토크 곡선이 항상 아래로 볼록한 

것을 확인할 수 있다. 또한 그림 C- 2에서 MTPA 곡선이 위로 

볼록하므로, 조건 2도 만족하는 것을 확인할 수 있다. 

 

 (가) (나) 

그림 C- 3. IPMSM2의 단위 전류 당 토크 (FEA). 

(가) 전류 평면. (나) 전류 크기 vs 단위 전류 당 토크. 

그림 C- 3(가)와 (나)는 IPMSM2의 단위 전류당 토크를 보여준다. 대상 

전동기와 마찬가지로 MTPA 운전점이 존재하는 0°에서 25°사이의 
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전류각에 대해서 단위 전류당 토크가 증가하다가 감소하는 것을 볼 수 

있다. 

 

 (가) (나) 

그림 C- 4. IPMSM2의 (가) 𝝏𝑳𝒅𝒉
𝒎 /𝝏𝜷∗ 및 (나) 𝝏𝑳𝒅𝒒𝒉

𝒎 /𝝏𝜷∗ (FEA). 

그림 C- 4(가)와 (나)는 IPMSM2의 𝜕𝐿ௗ௛
௠ /𝜕𝛽∗와 𝜕𝐿ௗ௤௛

௠ /𝜕𝛽∗를 나타낸다. 

조건 1과 조건 2를 만족하므로, MTPA 근처에서 𝜕𝐿ௗ௛
௠ /𝜕𝛽∗와 𝜕𝐿ௗ௤௛

௠ /𝜕𝛽∗가 

양수로 유지되는 것을 확인할 수 있다. 

 

 (가) (나) (다) 

그림 C- 5. IPMSM2의 (가) 𝑳𝒅𝒉
𝒎 , (나) 𝑳𝒒𝒉

𝒎 , (다) 𝑳𝒅𝒒𝒉
𝒎

 (FEA). 

그림 C- 5(가)-(다)는 IPMSM2의 𝐿ௗ௛
௠  , 𝐿௤௛

௠  , 𝐿ௗ௤௛
௠ 을 보여준다. 조건 3을 

만족하므로, 그림 C- 5 (다)에서 전류가 포화됨에따라 𝐿௠ 이 음수가 되는 

것을 확인할 수 있다. 

ௗ௤h
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 (가) (나) 

그림 C- 6. IPMSM2의 (가) 𝚫𝑰𝒒𝒉
𝒎  및 (나) 𝝏𝚫𝑰𝒒𝒉

𝒎 /𝝏𝜷∗ (FEA). 

그러므로, IPMSM2에서도 본문 5장에서 제안하는 제어의 수렴성을 

위한 충분 조건을 모두 만족한다. 그림 C- 6(가)와 (나)는 IPMSM2의 

Δ𝐼௤௛
௠ 과 𝜕Δ𝐼௤௛

௠ /𝜕𝛽∗ 를 나타낸다. 대상 전동기와 마찬가지로 Δ𝐼௤௛
௠ 은 MTPA 

운전점에서 0이되며, 그 전후로 부호가 바뀌는 것을 알 수 있다. 저속 

영역 MTPA 추종 운전의 수렴성을 의미하는 𝜕Δ𝐼௤௛
௠ /𝜕𝛽∗  역시 모든 MTPA 

운전점에서 음수가 유지되므로, 제안하는 저속영역 센서리스 MTPA 추종 

운전이 IPMSM2에서도 모든 전류 크기에 대해 안정하게 동작함을 알 수 

있다. 
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D. 나이키스트 주파수 대역 차단 필터 설계 

 

나이키스트(Nyquist) 주파수에 해당하는 주입 주파수 성분을 제거하기 

위해 다음과 같은 대역 차단 필터(Notch filter)의 1차 무한 임펄스 응답 

(Infinite impulse response, 이하 IIR)을 설계할 수 있다 [91]. 

 
1 1

( )
2NF

a z
H z

z a

 



. (D.1) 

 

그림 D- 1. z-domain에서의 극점 및 영점의 위치. 

1

2

a

 

그림 D- 2. Notch filter의 구현 (Direct form 2). 

식 (D.1)의 극점(pole) 및 영점(zero)의 위치를 z-domain에서 나타내면 

그림 D- 1과 같다. 이는 Direct form 2를 사용하여 그림 D- 2와 같이 

구현될 수 있다. 

a는 설계 변수로서 0과 1사이의 값을 갖는다. 1에 가까워질수록 대역 

차단 필터의 차단 대역(Stop band)이 더 좁아지며, 0일 경우 차단 대역이 

최대한 넓어져서 창(Window)의 크기가 2인 이동 평균 필터(Moving 
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average filter)와 같아진다. 또한, 주입 주파수 성분을 얻는 대역 통과 

필터(Band pass filter)의 전달 함수는 다음과 같이 1과 HNF의 차로 나타낼 

수 있다. 

  
1 1 1 1

( ) 1
2 2BPF

a z a z
H z

z a z a

   
  

 
. (D.2) 

식 (D.1)의 HNF는 측정된 전류로부터 기본파 전류를 추출하는데 

사용되며, (D.2)의 HBPF는 측정된 전류로부터 고주파 전류를 추출하는데 

사용된다. 그러므로, HNF는 기본파 전류 제어기의 동작을 방해하지 

않도록, 0 Hz부터 전류 제어기 대역폭의 수 배까지는 이득이 1에 

가까워야하며, 위상 천이는 0°에 가까운 것이 바람직하다. 

m
qhi

m
qhi

[ 2]clk n 

m
qhI

 

(가) 

m
qi

ˆm
qhi

[ 2]clk n 

ˆm
qhI

ˆm
qhi

 

(나) 

그림 D- 3. (가) 이상적인 𝚫𝑰𝒒𝒉
𝒎 . (나) HBPF를 통해 계산된 𝚫𝑰𝒒𝒉

𝒎 . 

반면, HBPF가 제안 알고리즘의 동작에 영향을 미치지 않기 위해선, 

그림 D- 3(가)의 실제 Δ𝐼௤௛
௠ 와 그림 D- 3 (나)를 통해 계산된 Δ𝐼መ௤௛

௠ 의 차이가 

적어야한다. 주파수 분석을 위해 Δ𝐼௤௛
௠ 이 다음과 같이 주입 주파수에 

비해서 충분히 느린 주파수 bw로 흔들리는 정현파라고 가정하자. 

 sin( )m
qh bw sI T nI      . (D.3) 

clk[n]=cos(·n) 이라 할 때, Δ𝑖௤௛
௠ 은 다음과 같이 계산 가능하다. 

 si )n( )cos(m
qh bw sI T ni n      . (D.4) 

bwTs<<라가정했으므로다음과같이𝑖௤௛
௠ 을나타낼수있다 

 sin( )cos(0.5 )m
qh bw si T nI n      . (D.5) 
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식 (D.5)는 다음과 같이 두개의 주파수 성분으로 분리 가능하다. 

     1
sin i (

4
) s )( nm

qh bw s bw sTi T n n             (A.6) 

즉, Δ𝐼௤௛
௠ 이 bw로 흔들릴 때, 𝑖௤௛

௠ 은 (·fsbw)와 (·fsbw)의 주파수 

성분을 가진다. Δ𝐼௤௛
௠ 이 MTPA 추종 제어기의 입력이므로, MTPA 추종 

제어기의 이상적인 동작을 위해선 MTPA 운전점 추종 대역폭인 

로흔들리는Δ𝐼௤௛
௠ 에대해서Δ𝐼መ௤௛

௠ 이충분히작은위상오차를가져야한다

그러므로HBPF는 (·fs)와 (·fs) 주파수에 대해서 단위 이득과 

충분히 작은 위상 오차를 가져야한다. 

한편, HNF와 HBPF의 주파수 응답은 다음과 같이 주파수 와 z의 관계를 

통해 나타낼 수 있다. 

 exp( )sz j T . (D.7) 

그러므로, HNF와 HBPF는 다음과 같은 주파수 응답을 갖는다. 

 
exp( ) 11

( )
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따라서, HNF와 HBPF는 다음 조건을 만족해야 한다. 

 || ( ) || 1NF ccH   . (D.10) 

 ( ) 0NF ccH   . (D.11) 

 || ( ) || 1BPFH   . (D.12) 

 ( ) 0BPFH   . (D.13) 
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그림 D- 4. (가) HNF의 주파수 응답. (나) HBPF의 주파수 응답. 

HNF와 HBPF의 주파수 응답을 그래프로 나타내면 그림 D- 4(가), (나)와 

같다. 그림 D- 4(가)에서 a가 작을수록 저 주파수 대역의 위상 천이 

효과가 증대되는 것을 확인 할 수 있다. 그러므로, a가 클수록 기본파 

전류 제어에 미치는 영향이 작아진다는 것을 확인할 수 있다.  
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그림 D- 5. HBPF의 주파수 응답 (5 kHz 로그 스케일). 

그림 D- 4(나)에서는 HBPF의 5 kHz 근방의 주파수 응답을 확인하기 

어려우므로, 5 kHz를 기준으로 로그 스케일의 주파수 응답을 그림 D- 5에 

나타냈다. 나이키스트 주파수인 5 kHz를 기준으로 볼 때, HBPF는 1차 

저대역 필터(Low pass filter)의 주파수 응답을 갖는 것을 확인할 수 있다. 

5 kHz 주변에서의 주파수 응답을 수식적으로 분석하기 위해 다음과 

같이 z'을 정의할 수 있다. 
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이 때, HBPF를 z'으로 나타내면 다음과 같다. 
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한편, LPF의 대역폭을 가지는 1차 저대역 필터를 다음과 같이 정의할 

수 있다. 
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HLPF(s)를 Tustin 기법으로 이산화 하면 다음과 같이 나타낼 수 있다. 
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여기서,  
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그러므로, HBPF(z')은 5 kHz를 기준으로 할 때 다음과 같은 대역폭을 

가지는 1차 저대역 필터의 특성을 가진다. 
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본 논문에서는 a=0.96으로 설정하였다. 10 kHz의 샘플링 주파수에 

대해서 이는 약 64 Hz의 LPF에 대응된다.  
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Abstract 

As the torque density of the interior permanent-magnet synchronous 

motors(IPMSMs) gets higher, the more magnetically saturated IPMSM is being 

developed. Below the base speed, maximum torque per Ampere(MTPA) operation 

is required for the high efficiency and the maximum torque capability of IPMSM. 

Therefore, an online MTPA tracking operation considering the magnetic saturation 

is required. 

This dissertation presents an online MTPA tracking algorithm based on the flux 

model of IPMSM, which can be applied to the sensorless condition. The proposed 

algorithm consists of two sub-algorithms; one is for the mid-and high-speed region 

where the stator flux can be observed from the stator voltage, and the other is for the 

low-speed region. 

Prior to the algorithm for the mid-and high-speeds, an MTPA criterion is 

formulated at an arbitrary reference frame. Furthermore, the estimated MTPA 

reference frame(EMRF) is proposed, and the MTPA criterion on that frame is derived. 

On the EMRF, the MTPA condition can be assessed without the rotor position 

information. Moreover, the proposed MTPA criterion at the EMRF requires only one 

inductance information, while the conventional criterion at the rotor reference frame 

is formulated with four inductance information. 

Based on the simplified MTPA criterion, an MTPA tracking algorithm for mid-and 

high-speeds is proposed. The proposed method comprises a flux estimator based on 

the stator voltage observation, a dynamic inductance estimator based on the pulsating 

voltage injection, and an MTPA point tracking controller. This dissertation adopts 

the frequency-adaptive flux observer(FAO) to estimate the stator flux information. 

The discretization error of the conventional implementation of FAO is analyzed. 

Based on the analysis, an FAO’s implementation at the synchronous reference frame, 

robust to the discretization error, is proposed. The dynamic inductance estimator 

calculates the d-axis inductance at the EMRF based on the pulsating voltage signal 

injection. To enhance the estimation accuracy, the injection voltage vector is 

dynamically changed by an injection voltage controller. The proposed mid- and high-

speed algorithm does not need the preset inductance/flux look-up table and is 

applicable to the sensorless IPMSMs. 
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This dissertation proposes an MTPA tracking algorithm for the low-speeds based 

on the tilted pulsating voltage signal injection. Instead of the real-time flux estimator, 

the proposed low-speed algorithm utilizes the inductance and flux information 

obtained in the mid-and high-speed operation, which determines the direction of the 

injected voltage vector. This dissertation presents a sufficient condition of IPMSM 

for the stable operation of the proposed low-speed algorithm. 

The proposed MTPA tracking algorithm can accurately calculate the MTPA 

operating point even under the parameter variation induced by the magnetic 

saturation. The performance of the proposed MTPA tracking algorithm is verified 

with a 150 kW-rated IPMSM for EV application.  

 

Keywords: Interior permanent-magnet synchronous motor(IPMSM), 

Sensorless operation, maximum torque per Ampere(MTPA), flux observer, 

discretization error, dynamic inductance estimator, high frequency signal 

injection. 
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