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A S tu dy on th e In v ert er for P h oto v o lt aic P o w er

S y s tem U s in g a T w o - ph a s e B o o s t Con v ert er

by P ark J eung - H wan

Department of Electrical Engineering

T he Graduate School of Korea Maritime University

Pusan , Republic of Korea

Abs tract

Photovoltaic(PV ) pow er sy stem convert s infinite solar energy

directly into electrical energy . PV system has been considered to be

the most reliable renewable energy source, because it supplies green

energy without emitting greenhouse gases like CO2 . How ever , the

high init ial installat ion cost prevented it s usage from terrestrial

applications except an installation for special purpose such as pilot

plant and local power plant .

It is important to reduce the harmonic component of inverter output

with solar - cell in an utility - connected inverter system . In order to

reduce the output harmornics, various methods such as using a

output L- C filter , and a PWM switching pattern , etc., are currently

being investigated.

T his paper proposes a new PWM (Pulse Width Modulation ) method

which is derived by shifting it s phase at a conventional
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SPWM (Sinusoidal Pulse Width Modulation ) on- off time. T he PWM

on - off time w as calculated from simultaneous equation induced fourier

series .

T o verify a validity of the proposed algorithm , computer simulation

and experimental test has been implemented. T he experimental result

show ed that the ratio of each harmonics to the fundamental

component are decreased by the proposed PWM, and the 3rd

harmonic is decreased from 30.15[%] to 10.5[%]. Also it is confirmed

that the output current w aveform comes to be nearly a sinusoidal

waveform .

- iii -



1. 서 론

현대 산업의 고도 성장에 따라 에너지 사용량도 급증해 왔다. 이러한

급격한 에너지 소비에 의해 주 에너지원인 석유등 화석연료의 사용량도

증가하고 있다. 그러나 이러한 화석 연료는 그 매장량이 한정되어 있을

뿐만 아니라, 지구 환경에도 악영향을 미치고 있다. 화석 연료의 연소에

의해 발생되는 지구 온난화, 온실 효과, 오존층 파괴, 산성비 등의 환경

문제는 이제 국경을 넘어선 범 지구적인 문제로 여겨지고 있다. 세계 각

국은 화석 연료를 대신하기 위한 대체 에너지 원 개발에 주력하고 있다

[1]∼ [3 ] .

그 중 태양광 발전은 무한한 태양 에너지를 직접 전기 에너지로 변환

하는 방식으로 인공위성용, 무인 등대용, 무인 중계소용 전원 등으로 사

용되어왔다.

태양광 발전은 태양광을 이용하므로 그 양이 무한하며 반영구적이고,

연료를 연소하지 않으므로 소음, 각종 유해가스, 방사능, 폭발 등의 환경

오염의 우려도 없다. 게다가 태양광이 조사되는 곳이면 어디든지 설치

가능하므로 앞으로 분산형 발전 시스템으로 보급이 기대되는 발전 방식

이다. 그러나 이러한 이점에 비해 축전 기능이 없으며, 기상 조건과 일사

량에 영향을 많이 받으며 그 출력이 직류이므로 DC에서 AC로의 전력

변환 장치가 필요하다. 그리고 그 가격이 비싸 실용화에 어려움을 겪고

있다[4 ] , [5 ] .

계통연계형 태양광 발전 시스템은 태양 에너지를 전기 에너지로 변환

하는 태양 전지와 DC 전력을 AC로 변환하는 인버터 부로 나눌 수 있

다.
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태양광 발전 시스템의 가격중 인버터가 차지하는 비율은 약 10∼

15[%]로 시스템 전체 가격 저감을 위해 인버터의 효율 증가와 가격 저

하가 중요한 항목이다
[6 ] , [7 ] .

계통연계형 인버터는 그 절연 방식에 따라 상용주파 트랜스 방식, 고

주파 트랜스 방식, 트랜스리스 방식의 3가지 방식이 있다. 초기에는 상용

주파 트랜스 방식이 주류를 이루었으나, 소형 경량화를 위해 고주파 트

랜스 방식이 채택되어 이용되고 있다. 그러나 이 방식도 회로 구성이 복

잡하고, 역시 트랜스가 사용되므로 트랜스에 의해 전력 손실이 발생하게

된다.

이에 반해 트랜스리스 방식은 계통과 직접 접속되므로 트랜스에서의

손실이 저감되어 변환 효율이 높으며 주 회로 방식 또한 간단하여 소형

경량화 및 가격 저하가 기대된다. 하지만 이 방식은 계통으로 출력 고조

파 저감 대책, 직류 성분 유출이나 지락 사고 대책 등의 문제가 남아 있

다[8 ]∼ [10] .

본 논문은 태양광 발전용 트랜스리스 인버터의 출력 고조파 저감에 관

하여 나타낸다. 입력 리액터의 소형화 및 DC 리플 저감을 위해 DC- link

에 2상 부스트 컨버터를 사용하였으며, 출력 고조파 억제를 위하여 기존

의 SPWM 방식을 응용한 새로운 방식의 정현파 PWM 방식을 이용하였

다. 2장에서는 태양광 발전 시스템의 구성과 계통 연계형 인버터에 대하

여 설명하였다. 3장에서는 제안된 시스템을 승압부와 인버터부로 나누어

그 동작을 설명하고, 상태공간 평균화 기법을 이용하여 시스템을 모델링

하여 나타내었다. 그리고 인버터 부의 스위칭에 있어서 출력 고조파 저

감을 위한 새로운 PWM 방식에 대하여 설명하였다. 4장에서는 제안된

시스템의 동작을 검증하기 위해서 PSpice 시뮬레이션과 실험을 행하였

으며, 마지막으로 그 결과를 고찰하였다.
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2 . 태양광 발전 시스템의 구성

태양광 발전 시스템은 일사량에 따라 직류 전력을 발전하는 태양 전지

어레이와 발전한 전기를 저장하는 축전지, 발전한 직류를 교류로 변환하

는 인버터, 그리고 주감시제어장치 등으로 구성되어진다. 이러한 구성을

전기적인 블록으로 나타내면 그림 2.1과 같이 나타낼 수 있다. 태양 전지

어레이는 입사하는 태양광을 직접 직류전력으로 변환하는 태양전지 셀을

모듈을 구성하고 이 태양 전지 모듈을 기계적·전기적으로 집적한 것이

다. 태양광 발전은 일사량에 따라 발전 전력이 변화하고, 야간이나 우천

시 등의 경우에는 발전을 하지 못하므로, 잉여 전력을 축전하는 축전지

를 설치한다. 축전지는 경우에 따라 설치하지 않는다. 주감시제어장치

(主監視制御裝置)는 간단히 말해 제어 장치로 태양광 발전 시스템 전체

를 감시하고 제어하는 기능을 가진다. 일반적인 가정용 부하는 교류 전

원을 사용하고 있다. 인버터는 태양 전지 어레이로부터 발전된 직류 전

력을 교류 전력으로 변환하는 장치로 고주파 PWM 인버터를 사용하는

경우가 많다[10 ] ,[1 1] .

그림 2.1 일반적인 태양광 발전 시스템의 구성
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2 .1 계통 연계형 인버터

태양광 발전 시스템은 오두막집이나 외딴섬 등 배전선이 없는 장소에

서 이용하는 독립 전원 방식과, 태양 전지에서 발전된 전력을 우선적으

로 이용하고 부족한 전력을 상용 전원으로부터 보충하는 계통 연계 방식

이 있다.

이들 중 계통 연계 방식은 개인 주택의 지붕이나, 빌딩 등에 태양 전

지를 설치하고 계통에 연계한 분산형 발전 시스템으로 수 [kW]에서 수

[MW] 용량의 시스템 구성이 가능하다.

이러한 계통 연계형 시스템은 화석 연료의 대체 및 환경 문제 해결 뿐

만 아니라, 기존 계통의 피크 전력을 감소하고 전력의 안정적 공급효과

도 기대 된다. 앞으로의 태양광 발전시스템은 이러한 방식으로 보급될

것이라고 기대된다.

이같은 관점에 선다면, 태양광 발전용 계통 연계형 소용량 인버터의

기술 과제는 다음가 같이 정리되어진다.

① 계통의 전력품질의 유지(저 왜곡율과 전압안정화)

② 계통과 태양광 발전용 인버터 시스템의 보호협조

③ 태양광 발전용 인버터의 가격저하(주변기기를 포함)

④ 역율 향상과 소형 경량화

태양광 발전용 인버터는 동작 원리와 그 절연 방식에 따라 나눌수 있

다.

동작 원리에 따라서는 크게 타려식과 자려식으로 나누어 진다. 자려식

인버터는 자기 소호 소자를 사용해 임의의 점에서 출력 전압을 변화하는

것이 가능한 방식으로 일반적으로 PWM에 의해 출력 전압, 전류를 고속
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으로 제어하는 방식이다. 이 방식은 출력 전압을 제어하느냐 전류를 제

어하느냐에 따라 전류형과 전압형으로 나눈다.

인버터와 계통간에는 직류분 유출 방지, 전지측 지락사고의 경감, 대지

전압의 고정과 안전성과 뇌 서지의 이행 경감등을 목적으로 절연을 행한

다. 이러한 절연을 행하는 방식에 따라 저주파(상용주파) 트랜스 방식,

고주파 트랜스 방식, 트랜스 리스 방식의 3가지로 나눈다.

2 .1.1 PWM 인버터

PWM (pulse width modulation )이란 인버터 출력 파형의 반주기 내의

펄스를 복수개로 분할하여 각각의 펄스 폭을 제어함으로서 출력 전압의

제어 및 파형 개선을 하는 제어 방법으로 스위칭의 기준이 되는 반송파

의 펄스 폭을 출력 파형의 기본파 성분에 상당하는 신호파로 변조하므로

PWM이라 불리어진다.

PWM은 전압형 인버터, 전류형 인버터에 공통적으로 적용될 수 있으

나 사용목적에는 다소의 차이가 있다.

전압형 인버터에 적용하는 경우 아래와 같은 이점이 있다.

① 전압제어를 위한 주 회로 디바이스가 불필요함으로 소형화, 저

가격화에 유리하다.

② 저차 고주파의 제거 또는 저감이 가능하다.

③ 벡터제어와 같은 교류전동기의 고성능 구동에 불가결한 고속전

류제어가 가능해진다.

전류형 인버터의 경우는 저주파에서 특정한 저차 고주파를 상법하는

것이 목적이므로 PWM 제어가 적용되는 경우가 많다.
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그림 2.2는 반송파 e s 가 삼각파, 신호파 e0 가 정현파인 경우 단상

PWM 인버터의 파형을 나타낸다. 출력 전압은 다음과 같이 결정된다.

e0 e s의 경우 인버터 주 스위치 S 3과 S 6이 on되며 출력 전압은 +

E d이다. e0 〈 e s의 경우 인버터 주 스위치 S 4와 S 5가 on되며 출력

전압은 - E d이다.

그림 2.2 PWM 방식

그림 2.3 PWM 출력 파형 확대
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그림 2.3은 삼각파 반송파를 중심으로 신호파, PWM 출력의 파형을

확대한 것이다. 그림 2.3(a )에 나타낸 반송파 신호 e s와 신호파 e0를 비

교함에 따라 그림 2.3(b)와 같은 PWM 출력 v O의 파형이 얻어지며 그

값은 다음과 같이 표현된다.

e0 e s , 즉 s t 1 혹은 s t 2 인 경우

v O = E d

e0 < e s , 즉 1〈 s t〈 2 인 경우

v O = - E d

δ가 각 펄수의 폭, p는 펄스수라면, 실효 출력 전압은 식 (2.6)으로부

터 알 수 있다[12] ,[13] .

V O = [ 2p
2

( / p + ) / 2

( / p - ) / 2
V2

s d ( wt) ] 1/ 2 (2.6)

m이 m번째 펄스의 폭이라면 위식은 다음과 같이 나타낼 수 있다.

V O = V s (
p

m = 1

m ) 1/ 2 (2.7)

순시 출력 전압에 대한 Fourier 급수의 일반형은 다음과 같다.

v O ( t) =
n = 1 , 3 , 5 , . . .

B n s in n t (2.8)

이때 푸리에 계수 B n은 다음과 같다.

B n =
p

m = 1

2 V s

n
s in

n m

2 [s in n( m + m

2 )- s in n( + m + m

2 )] (2.9)
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2 .1.2 계통 연계의 원리

계통 연계형 인버터는 전력 계통에 접속 되는 것이므로 계통과의 동

기, 인버터 출력 전압의 조정, 유효전력, 무효 전력의 제어 및 고조파

함유량의 저감등을 고려하여야한다. 실제로 계통전원측과 동기를 시켜

계통측 전압과 필터를 통과시키기 전의 인버터 출력 전압의 위상차를

조정하는 것에 의해, 전력의 양과 흐르는 방향을 조정하고 있다.

그림 2.4 계통 연계 구성 및 벡터도

그림 2.4에 계통 연계의 구성 및 그 벡터도를 나타내었다. 그림에서

e i는 인버터 출력 전압, e u는 계통 전압, e L은 리액터 전압 강하이다.

인버터측의 전압 위상을 계통측보다 앞서게 한다면 계통측에 전력을

전송할 수 있다. 역으로 계통측보다 늦게하면 직류측에 부하가 있는 경

우에는 계통측에서 인버터측에 전력이 전달된다.

그림 2.4(b)에 나타낸 벡터도는 인버터의 출력 전압 및 출력 전류와 계

통 전압의 관계를 나타내고 있다. 리액터 L은 연계용 리액터로 PWM 파

형 출력의 평활 리액터를 겸하고 있다. 이 벡터도로부터 알 수 있듯이,

인버터의 출력전류 i C는 계통 전압 e C와 항상 동상이 되도록 제어되고,
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리액터의 전압 강하 e L은 출력 전류 i C에 대해 항상 90°위상이 앞서도

록 제어한다.

2 .1.3 절연 방식에 따른 계통 연계형 인버터

계통 연계형 인버터의 회로방식은 계통과 인버터 교류 출력간을 절연

하는 방식에 따라 상용주파 트랜스 방식, 고주파 트랜스 방식, 트랜스리

스 방식의 3가지로 나누어진다.

상용주파 트랜스 방식은 가장 일반적인 방식으로 태양전지의 출력을

상용주파의 교류(60[Hz])로 변환후 변압기에 의해 절연을 하는 방식이다.

이 방식은 내뢰성과 노이즈 제거성이 우수하다. 그러나 상용주파 변압기

를 사용하기 때문에 크기가 커진다.

고주파 트랜스 방식은 태양 전지의 직류 전력을 일단 고주파 교류로

변환하여 소형의 고주파 트랜스를 통해 절연을 한 후, 상용주파 교류로

변환하여 전력 계통에 연계하는 방식이다. 고주파 변압기를 사용하므로

상용주파 트랜스 방식에 비해, 소형 경량화시킬수 있으나, 전력 변환이

여러번 이루어져야 하므로, 회로가 복잡해진다.

트랜스리스 방식은 태양 전지의 직류 출력을 DC- DC 컨버터로 승압하

고, 인버터로 상용주파 교류로 변환하여 전력 계통이 직접 연계하는 방

식이다. 이 방식은 변압기에서의 손실이 저감되어 변환 효율이 높다. 그

리고 계통에 직접 연계하므로 회로 방식도 간단하며, 소형 경량화 및 가

격 저하가 가능한 방식이다. 그러나 계통에 직류 성분 유출 방지와 태양

전지측의 지락 사고 대책등 충분한 안전 대책을 필요로 한다.

절연 방식에 따른 계통 연계형 태양광 발전용 인버터의 개략도를 그림

2.5에 나타내었다.
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(a) 상용주파 트랜스 방식

(b) 고주파 트랜스 방식

(c) 트랜스리스 방식

그림 2.5 절연 방식에 따른 인버터 방식
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3 . 시스템 설계 및 제작

그림 3.1에 주 회로 구성을 나타낸다. 본 회로 방식은 크게 태양 전지

부, 승압부, 인버터부로 나누어진다.

태양 전지부의 다이오드는 직류 전류가 태양 전지에 역류하지 않도록

하기 위해 설치하고, 스위칭 작용에 의해 입력측이 맥동하므로 이것을

없애기 위해 콘덴서를 설치한다.

승압부는 입력 전류와 출력 전압의 리플 성분과 소자의 전압 스트레스

등의 단점을 개선하고, 에너지 저장 리액터 크기 저감을 위해 2상 부스

터를 사용하였다. 여기서 2상(T w o- phase)의 의미는 부스트 컨버터의 2

개의 스위칭 소자( S 1 , S 2 )가 서로 180°의 위상차를 갖고 스위칭하므로

2상으로 명명하였다.

본 시스템은 계통과 연계됨으로 계통측 전력 품질에 영향을 주지 않도

록 하기 위해 인버터 출력단에 큰 값의 계통 연계용 리액터( L 2 , L 3 )를

설치하였다.

그림 3.1 주 회로 구성
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3 .1 승압부와 인버터부의 동작

3 .1.1 승압부의 동작

일반적인 DC- DC 변환기는 출력 전압이 입력 전압보다 낮게 나타나는

Buck 컨버터, 출력 전압이 입력 전압보다 높게 나타나는 Boost 컨버터,

이 두 컨버터의 출력 특성을 함께 갖고 있는 Buck - Boost 컨버터로 분류

할 수 있으며, 각각이 갖고 있는 특성에 따라 산업계에 널리 사용되고

있다.

이들 컨버터 중에서 Boost 컨버터는 입력 전압이 작고 출력 전압을 크

게 제어해야 하는 시스템에서의 전력 변환기로 사용되고 있다. 기존의

Boost 컨버터는 1상 Boost 컨버터로서 그림 3.2와 같은 회로 구성을 갖

고 있다. 회로에서 보는 바와 같이 전력 반도체 스위치 S가 도통 상태에

있을 때 인덕터 L에 에너지가 저장되고, S가 차단 상태일 때 L에 저장

된 에너지가 출력에 전달되는 방식이다.

기존의 단상 Boost 컨버터는 일정 주파수 PWM 제어가 가능하지만

그림 3.2 일반적인 부스트 DC- DC 컨버터
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입력 전류와 출력 전압의 리플이 크며, 이로 인해 입력 리액터( L )가 상

대적으로 커진다. 따라서 부스트형 컨버터로 큰 출력 전압을 요구하는

응용에서는 출력전압의 크기에 맞는 큰 용량의 반도체 소자와 출력 콘덴

서를 사용해야 하며 소자의 전압 스트레스 또한 상당히 큰 단점을 지니

고 있다.

앞에서 기술한 기존의 부스트 컨버터의 단점을 저감하기 위해 본 논문

에서는 2상 부스트 컨버터를 사용하였다.

승압부의 회로 구성은 그림 3.3에 나타낸 것과 같이 에너지 저장 리액

터( L ), 스위치 S 1 (IGBT 1)과 S 2 (IGBT 2), 다이오드 D 1과 D 2 , 출력 콘

덴서 C 1과 C2로 구성되어 있다.

본 컨버터는 180°의 위상차를 갖고 on - off되므로 컨버터의 입출력 파

형의 리플 특성을 1상 부스트 컨버터에 비해 개선시키고 있다.

그림 3.3 2상 부스트 DC- DC 컨버터의 회로도
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에너지 저장 리액터( L )은 에너지의 일시 저장과 부하로의 전달을 반

복한다. 출력 콘덴서 C 1과 C2는 출력 전압을 분압시켜 각 소자의 전압

스트레스를 1/ 2로 감소시킬 뿐만 아니라 출력 전압을 평활시키는 기능을

갖는다.

2상 부스트 컨버터의 동작은 주스위치 S 1과 S 2의 on - off 상태에 따

라 4가지 동작 모드로 나눌 수 있으며 이러한 동작 모드는 듀티비에 따

라 3가지 동작 모드 사이클을 형성한다. 그림 3.4에 각 동작 모드를 나타

내었다.

그림 3.4 2상 부스트 컨버터의 동작 모드

동작모드 1은 그림 (a)에서처럼 S 1은 on, S 2는 off 상태로 에너지 저

장 리액터( L )에 흐르는 전류는 d< 0.5인 경우에는 상승하며, d>0.5인 경
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우에는 감소한다.

동작모드 2는 그림 (b)에서처럼 두 개의 주 스위치 S 1과 S 2가 동시에

off되어 있는 경우로 L에 축적되어 있는 에너지와 입력 전원 에너지가

부하에 전달되는 모드로서 L에 흐르는 전류는 감소한다.

동작모드 3은 그림 (c)에서처럼 S 1대신에 S 2가 on되어 있는 동작모드

1과 유사한 모드로서 이때 전압, 전류의 변동은 모드 1과 같다.

동작 모드 4는 그림 (d)과 같이 S 1과 S 2가 동시에 on되어 있는 모드

로 동작 면에서 입력단과 출력단이 분리되어 있다. 리액터 L의 전류 파

형은 입력 전압과 리액터 L과 기생 저항의 크기에 의해 결정되며 출력

전압은 출력 평활 콘덴서와 부하의 크기에 의해 결정된다.

이러한 동작 모드는 듀티비( d =
T on

T
)에 따라 적절한 순서로 결합되

며, 이 결합된 동작 모드들의 조합을 동작 모드 사이클이라 정의하면, 동

작 모드 사이클은 표 3.1에서처럼 3가지로 분류할 수 있다.

표 3.2 2상 부스트 컨버터의 동작 모드

사이클(Ⅰ,Ⅱ,Ⅲ)

동작모드 사이클 동작모드 조합

Ⅰ 1→2→3→2

Ⅱ 1→3

Ⅲ 4→1→4→3

동작 모드 사이클Ⅰ은 듀티비가 1/ 2보다 작을 경우(1< V O / V I < 2)로

S 1이 on되어 있는 동안( T on ) 리액터 L에 에너지가 저장되며 전류는
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증가한다. S 1이 off하여 동작 모드 2가 시작되면 다이오드 D 1이 on 상

태로 되며 리액터에 저장된 에너지는 부하로 전달되며 전류는 감소하게

된다. 다시 180°의 위상차를 갖고 S 2가 on됨에 따라 동작 모드 3이 시

작되고 리액터 전류는 다시 증가하며 도통시간( T on )이 지나면 S 2가 off

되며 다시 동작 모드 2가 되며 이와 같은 사이클이 계속 반복된다.

동작 모드 사이클 Ⅱ는 동작 모드 사이클 Ⅰ과 Ⅲ의 경계 모드로서 듀

티비가 1/ 2일 경우의 동작 모드 사이클이다. 출력 콘덴서 C 1과 C2를

한쪽씩 번갈아 충전하는 것뿐이고 리액터 L에 의한 승압 동작은 행해

지지 않는다.

동작 모드 사이클 Ⅲ은 듀티비가 1/ 2보다 큰 경우, 즉 T on이 T/ 2보다

클 경우로 출력 전압과 입력 전압의 비가 2보다 크며, S 1과 S 2가 동시

에 on되어있는 모드(동작 모드 4)가 존재한다. 이 모드에서는 컨버터의

입력단과 출력단이 분리되어 입력단의 리액터 L에 흐르는 전류는 입력

전원과 L의 크기에 의해 거의 직선적으로 증가하며, 출력단의 콘덴서

전압은 출력 필터 커패시턴스 C와 부하 R O에 의해 거의 지수 함수적

으로 감소한다. 동작 모드 4가 끝나면 S 2가 off 되어 동작 모드 1이 시

작된다. 이 모드는 동작 모드 사이클Ⅰ의 동작 모드 1과 회로 연결 상태

가 같지만, 리액터 L의 에너지는 출력 콘덴서에 전달되며 전류는 감소

하게 된다. 다음 반주기에서 S 2가 다시 on됨에 따라 위에서와 같은 동

작 모드 4가 되며, S 1이 off됨에 따라 동작 모드3이 시작된다. 물론 동

작 모드 3은 동작 모드 사이클 Ⅰ에서의 동작 모드 3과 같은 회로 연결

상태를 갖지만 리액터 L의 에너지는 출력 콘덴서에 전달되며 전류는

감소하게 된다. 다음 주기에서 S 1이 on되며, 위와 같은 사이클을 반복하

게 된다.

- 16 -



이러한 각 동작 모드 사이클에 대한 각 부의 전류 파형을 그림 3.5에

나타내었다.

그림 3.5 각 동작 모드 사이클에 따른 각 부분의 전류 파형
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3 .1.2 인버터 부의 동작

인버터는 모터 제어 등의 목적으로 개발된 기술을 이용한 각종의 정현

파 PWM 인버터가 알려져 있다. 인버터의 제어 방식은 캐리어파(삼각

파)와 신호파(정현파)의 높이를 비교해 스위칭 소자의 on - off를 행하고,

신호파의 진폭을 변화하는 것에 의해 인버터의 출력을 변화한다.

계통 연계를 위한 단상 태양광 발전용 직·교류 전력변환 시스템은 4

개의 전력용 반도체 스위치 (여기서는 IGBT )로 구성되는 단상 PWM 인

버터 구조를 가지고 있고, 계통 연계 리액터 L u를 사이에 두고 계통선

과 직렬 연계된 모양이다. 한 개의 인덕터가 상용 전원에 연결되어 전류

제어를 하기 위하여 사용되어지고 직류측 콘덴서는 직류 전압을 필터링

하기 위하여 사용되어 진다. 그림 3.6에 계통 연계형 단상 트랜스리스 인

버터의 개략도를 나타내었다.

그림 3.6 계통 연계형 트랜스리스 인버터

- 18 -



3 .1.3 시스템 모델링

제안된 시스템의 해석과 제어기 설계를 위하여 승압부와 인버터부를

각각 상태 공간 평균화법을 이용하여 모델링 하였다.

부스트 컨버터는 스위치의 on 기간인 듀티비를 제어하여 입력 전압보

다 높은 출력 전압을 얻는 DC- DC 컨버터이다. 이상적인 경우는 on되는

시간을 증가시킬수록 출력 전압이 무한대로 증가하지만 실제로는 반도체

스위칭 소자의 순방향 포화 전압, 인덕터의 권선 저항, 콘덴서의

ESR(Equivalent Series Resistance) 등의 기생 요소에 의해 DC- DC 컨

버터의 동작 특성에 영향을 주게 되어 전력 변환에 손실을 가져오게 한

다. 이러한 손실은 컨버터의 변환 효율을 저감시킴과 동시에 부하 전류

의 증가에 따라 출력 전압의 저하를 초래한다.

각 기생 요소를 포함한 2상 부스트 컨버터 회로를 그림 3.7에 나타내

었다. 이러한 기생 요소를 고려해 2상 부스트 컨버터를 상태 공간 평균

화법으로 모델링 하였다. 2상 부스트 컨버터의 모델링을 위해 태양 전지

로부터의 출력은 안정되어 일정한 DC가 공급되어진다는 가정하에 해석

하였다.
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그림 3.7 기생 성분을 고려한 2상 부스트 컨버터

1) 동작모드

ⅰ) 동작모드 1

그림 3.8 동작 모드 1

동작 모드 1의 회로 방정식을 키르히호프 전압 방정식을 이용하여 구

하면 다음과 같이 나타난다.
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- V i + r i iL + L
diL

dt
+ r L iL + r I GB T iL + V I GB T + V T + R T iL + r D iL + V D

= 0 (3.1)

식 (3.1)을 미분항에 대하여 정리하면 다음과 같이 나타난다.

diL

dt
= - (r P 1 +

(R O + r C) r C

R O + 2r C )1
L

iL +
r C

R O + 2r C

1
L

v C1

-
R O + r C

R O + 2r C

1
L

v C2 + V i
1
L

- V I GB T
1
L

- VD
1
L

(3.2)

여기서 r P 1 = r i + r L + r I GB T + r D이다.

이때 출력단의 전압 방정식을 구하면 식 (3.3)과 같다.

V C2 + r C i C2 = - v C1 + i C1 (R O + r C) (3.3)

키르히호프 전류 법칙에 의해 iL = i C1 + i C2이므로, 식 (3.3)은 다음과

같이 나타내어진다.

V C2 + r C ( iL - i C1) = - v C1 + i C1 (R O + r C) (3.4)

식 (3.4)를 콘덴서 전류에 대한 식으로 정리하여 나타내면, 식 (3.5)와

같다.

i C1 =
r C

R O + 2r C
iL + 1

R O + 2r C
v C1 + 1

R O + 2r C
v C2 (3.5)
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i C1 = - C
d v C1

d t
이므로, 식 (3.5)를 미분항에 대하여 정리하면 식 (3.6)과

같다.

dv C1

dt
= -

r C

C(R O + 2r C)
iL + 1

C(R O + 2r C)
v C1 + 1

C(R O + 2r C)
v C2

(3.6)

같은 방법으로 v C2에 대한 방정식은 다음과 같다.

dv C2

dt
=

(R O + r C)
C(R O + 2r C)

iL +
- 1

C(R O + 2r C)
v C1 +

- 1
C(R O + 2r C )

v C2 (3.7)

식 (3.2), (3.6), (3.7)을 상태방정식으로 정리하면, 식 (3.8)과 같이 나타

낸다.

diL

dt
dv C1

dt
dv C2

dt

= A 1x + B 1 v i + B 1 ( - V I GB T - V D ) (3.8)

여기서
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A 1 =

- ( r P 1 +
(R 0 + r C ) r c

R 0 + 2 r C
) 1

L
r C

( R 0 + 2 r C )L
- ( R 0 - r c )

( R 0 + 2 r C )L
- r C

( R 0 + 2 r C ) C
- 1

( R 0 + 2 r C ) C
- 1

( R 0 + 2 r C ) C
R 0 + r C

( R 0 + 2 r C ) C
- 1

( R 0 + 2 r C ) C
- 1

( R 0 + 2 r C ) C

B 1 =

1
L
0
0

, x =
iL

v C1

v C2

, r P 1 = r l + r i + r I GB T + r D 이다.

ⅱ) 동작모드 2

그림 3.9 동작 모드 2

동작 모드 1과 같은 방법으로 동작 모드 2의 회로 방정식을 구하면 식

(3.9)와 같다.

- V i + r iiL + L
diL

dt
+ r liL + vD + r D iL +

R O ( v C1 + v C2)
R O + 2r C

+
2R O r C

R O + 2r C
iL

+ vD iL + vD = 0 (3.9)
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식 (3.9)를 미분항에 관하여 정리하여 나타내면 식 (3.10)과 같이 표현

된다.

diL

dt
= - (r P2 +

2R O r C

R O + 2r C )1
L

iL -
R O

(R O + 2r C)L
v C1 -

R O

(R O + 2r C)L
v C2

+ 1
L

( v i - 2vD ) (3.10)

출력단의 전압방정식을 구하면 식 (3.11)과 같다.

2r C i 1 + v C1 + v C2 = R Oi2 (3.11)

i L = i 1 + i2이므로 식 (3.11)에 대입하여 정리하면 식 (3.12)와 같이 나

타낼 수 있다.

dv C1

dt
=

dv C2

dt

=
R O

(R O + 2r C) C
iL - 1

(R O - 2r C) C
v C1 - 1

(R O + 2r C) C
v C2 (3.12)

식 (3.10)과 (3.12)를 상태 방정식으로 정리하면, 식 (3.13)과 같다.

diL

dt
dv C1

dt
dv C2

dt

= A 2 x + B 2 v i + B 2 ( - 2 VD ) (3.13)
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여기서

A 2 =

( - r P2 +
2 R 0 r C

R 0 + 2 r C
) 1

L
- R 0

( R 0 + 2 r C )L
- R 0

( R 0 + 2 r C )L
R 0

( R 0 + 2 r C ) C
- 1

( R 0 + 2 r C ) C
- 1

( R 0 + 2 r C ) C
R 0

( R 0 + 2 r C ) C
- 1

( R 0 + 2 r C ) C
- 1

( R 0 + 2 r C ) C

B 2 =

1
L
0
0

, x =
iL

v C1

v C2

, r P2 = r l + r i + 2r D 이다

ⅲ) 동작모드 3

그림 3.10 동작모드 3

역시 같은 방법으로 회로 방정식을 구하면,

- V i + r iiL + L
diL

dt
+ r L iL + vD + r D iL + R L iL + v T + v I GB T + r I GB T iL

= 0 (3.14)

여기서 R T =
r C (R O + r C)

R O + 2r C
, v T =

(R O + r C)v C1 - r C v C2

R O + 2r C
이다.
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diL

dt
= - 1

L (r P3 +
r C (R O + r C)

R O + 2r C )iL -
R O + r C

L (R O + 2r C)
v C1 +

r C

L (R O + 2r C)
v C2

+ 1
L

( v i - vD - v I GB T ) (3.15)

같은 방법으로 출력단 전압 방정식을 구하면,

v C1 + r C i 1 = (R O + r C) i2 - v C2 (3.16)

i L = i 1 + i2이므로 식 (3.17)과 같이 나타낼 수 있다.

v C1 + r C i 1 = (R O + r C) ( iL - i 1) - v C2 = (R O + r C) iL - (R O + r C) i 1 - v C2

(3.17)

이것을 정리하면 다음과 같다.

i 1 =
(R O + r C)
R O + 2r C

iL + - 1
R O + 2r C

v C1 + - 1
R O + 2r C

v C2 (3.18)

i 1 = C
dv C1

dt
이므로 i 1은 다음과 같이 나타낼 수 있다.

dv C1

dt
=

R O + r C

C(R O + 2r C)
iL + - 1

C(R O + 2r C)
v C1 + - 1

C(R O + 2r C)
v C2

(3.19)
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같은 방법으로 V C2에 관하여 구하면,

dv C2

dt
= -

r C

C(R O + 2r C)
iL + - 1

C(R O + 2r C)
v C1 + - 1

C(R O + 2r C)
v C2

(3.20)

이 되며, 식 (3.15), (3.19), (3.20)을 상태방정식으로 정리하면 다음과

같다.

diL

dt
dv C1

dt
dv C2

dt

= A 3 x + B 3 v i + B 3 ( - V I GB T - VD ) (3.21)

여기서

A 3 =

- ( r P3 +
(R 0 + r C ) r c

R 0 + 2 r C
) 1

L
( - R 0 + r C )
( R 0 + 2 r C )L

r c

( R 0 + 2 r C )L
R 0 + r C

( R 0 + 2 r C ) C
- 1

( R 0 + 2 r C ) C
- 1

( R 0 + 2 r C ) C
- r C

( R 0 + 2 r C ) C
- 1

( R 0 + 2 r C ) C
- 1

( R 0 + 2 r C ) C

B 3 =

1
L
0
0

, x =
iL

v C1

v C2

, r P 3 = r l + r i + r I GB T + r D 이다.
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ⅳ) 동작모드 4

그림 3.11 동작 모드 4

마지막으로 동작 모드 4의 상태 방정식을 구해본다. 회로 방정식은 식

(3.22)와 같이 표현된다.

- v i + r iiL + L
diL

dt
+ r liL r I GB T iL + V I GB T + V I GB T + r I GB T iL = 0 (3.22)

diL

dt
= -

r P4

L
iL + 1

L
( V i - 2 V I GB T ) (3.23)

출력단의 전압 방정식은 다음과 같다.

r C i + r C i + v C1 + v C2 + R Oi = 0 (3.24)

여기서, i = -
v C1 + v C2

R O + 2r C
이다.

i = C
dv C1

dt
= C

dv C2

dt
이므로
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dv C1

dt
=

dv C2

dt
= - 1

C(R O + 2r C)
v C1 + - 1

C(R O + 2r C)
v C2 (3.25)

이 된다. 식 (3.23), (3.25)을 상태방정식으로 정리하면

diL

dt
dv C1

dt
dv C2

dt

= A 4 x + B 4 v i + B 4 ( - 2 V I GB T ) (3.26)

여기서

A 4 =

-
r P4

L
0 0

0
- 1

( R 0 + 2 r C ) C
- 1

( R 0 + 2 r C C)

0 - 1
( R 0 + 2 r C ) C

- 1
( R 0 + 2 r C )

B 4 =

1
L
0
0

, x =
iL

v C1

v C2

, r P4 = r l + r i + 2 r I GB T 이다

2) 동작 모드 사이클

전술한 바와 같이 동작 모드 사이클은 듀티비에 의해 적절한 순서로

결합된다. 따라서 각 동작 모드 사이클에 대한 상태 방정식은 위에서 구

한 동작 모드의 상태 방정식과 각 모드 진행 시간의 곱으로 구할 수 있

다.
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ⅰ) 동작 모드 사이클 Ⅰ

상태방정식의 A, B행렬을

A av .Ⅰ = A 1 d + A 2 ( 1/ 2 - d) + A 3 d + A 2 ( 1/ 2 - d) (3.27)

B a v .Ⅰ = B 1 d + B 2 ( 1/ 2 - d) + B 3 d + B 2 ( 1/ 2 - d) (3.28)

를 사용해서 구한다.

A av·Ⅰ =
A 11 A 12 A 13

A 2 1 A 22 A 23

A 3 1 A 32 A 33

(3.29)

식 (3.29)의 각 성분은 다음과 같다.

A 11 = - 1
L {r t +

2R O r C ( 1 - d ) + 2r 2
Cd

R O + 2r C } (3.30)

여기서 r t = r l + r i + 2r I GB T d + 2r D ( 1 - d)이다.

A 12 = -
R O ( 1 - d)

(R O + 2r C)L
, A 13 = -

R O ( 1 - d)
(R O + 2r C)L

, A 21 =
R O ( 1 - d )

(R O + 2r C) C

A 22 = - 1
(R O + 2r C) C

, A 23 = - 1
(R O + 2r C) C

, A 31 =
R O ( 1 - d )

(R O + 2r C) C

A 32 = - 1
(R O + 2r C) C

, A 33 = - 1
(R O + 2r C) C

따라서 동작 모드 사이클 Ⅰ의 상태 공간 방정식은 식 (3.31), (3.32)과

같다.
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A a v·Ⅰ =
A 11 A 12 A 13

A 2 1 A 22 A 23

A 3 1 A 32 A 33

(3.31)

여기서

A 11 = - 1
L {r t +

2R O r C ( 1 - d) + 2r 2
Cd

R O + 2r C }
A 12 = -

R O ( 1 - d)
(R O + 2r C)L

, A 13 = -
R O ( 1 - d)

(R O + 2r C)L

A 2 1 =
R O ( 1 - d )

(R O + 2r C) C
, A 22 = - 1

(R O + 2r C) C
, A 23 = - 1

(R O + 2r C) C

A 3 1 =
R O ( 1 - d )

(R O + 2r C) C
, A 32 =

- 1
(R O + 2r C) C

, A 33 =
- 1

(R O + 2r C) C

r t = r l + r i + 2r I GB T d + 2r D ( 1 - d)이다.

B av·Ⅰ =

1
L
0
0

d +

1
L
0
0

(1
2

- d)+

1
L
0
0

d +

1
L
0
0

(1
2

- d)

=

1
L
0
0

(3.32)

ⅱ) 동작 모드 사이클 Ⅱ

상태방정식의 A,B 행렬을

A av·Ⅱ = A 1 d + A 3d (3.33)

B a v·Ⅱ = B 1d + B 2 d (3.34)
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에 의해 구한다.

A a v·Ⅱ =
A 11 A 12 A 13

A 2 1 A 22 A 23

A 3 1 A 32 A 33

(3.35)

A 11 = - (r t +
2(R O + r C) r C

R O + 2r C )1
L

d , A 12 = A 13 =
- R O

(R O + 2r C)L
d

(3.36)

여기서 r t = 2r l + 2r i + 3r I GB T + r D이다.

A 21 = A 3 1 =
R O

(R O + 2r C) C
, A 22 = A 23 = A 32 = A 33 = - 2d

(R O + 2r C) C

따라서 동작 모드 사이클 Ⅱ의 상태 공간 방정식은 식 (3.37), (3.38)과

같다.

∴A av·Ⅱ =
A 11 A 12 A 13

A 2 1 A 22 A 23

A 3 1 A 32 A 33

=

- (r t +
2(R O + r C) r C

R O + 2r C )1
L

d
- R O

(R O + 2r C)L
d

- R O

(R O + 2r C)L
d

R O

(R O + 2r C ) C
- 2d

(R O + 2r C) C
- 2d

(R O + 2r C) C
R O

(R O + 2r C ) C
- 2d

(R O + 2r C) C
- 2d

(R O + 2r C) C

(3.37)
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B av·Ⅱ =

1
L
0
0

d +

1
L
0
0

d =

2
L
0
0

(3.38)

여기서 r t = 2r l + 2r i + 3r I GB T + r D이다.

ⅲ) 동작 모드 사이클 Ⅲ

상태방정식의 A,B 행렬을

A av .Ⅲ = A 4 ( d - 1/ 2) + A 1 ( 1 - d) + A 4 ( d - 1/ 2) + A 3 ( 1 - d) (3.39)

B av .Ⅲ = B 4 ( d - 1/ 2) + B 1 ( 1 - d) + B 4 ( d - 1/ 2) + B 3 ( 1 - d) (3.40)

에 의하여 구한다.

A a v·Ⅲ =
A 11 A 12 A 13

A 2 1 A 22 A 23

A 3 1 A 32 A 33

(3.41)

A 11 = -
1
L {r t +

2R O r C ( 1 - d )
R O + 2r C

+
2r 2

C ( 1 - d)
R O + 2r C } (3.42),

여기서 r t = r l + r i + 2r I GB T d + 2r D ( 1 - d) 이다.

A 12 = A 13 = -
R O ( 1 - d )

(R O + 2r C)L
, A 2 1 = A 31 =

R O ( 1 - d)
(R O + 2r C) C

A 22 = A 23 = A 32 = A 33 = - 1
(R O + 2r C) C

따라서 동작 모드 사이클 Ⅲ의 상태 공간 방정식은 식 (3.43), (3.44)과
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같다.

A av·Ⅲ =
A 11 A 12 A 13

A 2 1 A 22 A 23

A 3 1 A 32 A 33

(3.43)

여기서

A 11 = -
1
L {r t +

2R O r C ( 1 - d) + 2r 2
C - 2r 2

Cd
R O + 2r C }

A 12 = -
R O ( 1 - d )

(R O + 2r C)L
, A 13 = -

R O ( 1 - d )
(R O + 2r C)L

A 2 1 =
R O ( 1 - d)

(R O + 2r C) C
, A 22 = - 1

(R O + 2r C) C
, A 23 = - 1

(R O + 2r C) C

A 3 1 =
R O ( 1 - d)

(R O + 2r C) C
, A 32 = - 1

(R O + 2r C) C
, A 33 = - 1

(R O + 2r C) C

r t = r l + r i + 2r I GB T d + 2r D ( 1 - d)이다.

B a v·Ⅲ =

1
L
0
0

(d - 1
2 )+

1
L
0
0

( 1 - d) +

1
L
0
0

(d - 1
2 )+

1
L
0
0

( 1 - d)

=

1
L
0
0

(3.44)

구해진 각 동작 모드 사이클의 상태 방정식을 일반화하기 위해, 동작

모드 사이클 Ⅰ과 Ⅲ의 A , B행렬에서 r C의 2차항을 무시하면, 식 (3.31)

와 (3.43)이 같아지며, 식 (3.32)과 (3.44)도 같아진다. 이렇게 구한 행렬
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A av , B av는 다음과 같다.

A a v =

- ( r l +
2 R 0 r C ( 1 - d)

R 0 + 2 r C
) 1

L
- R 0 ( 1 - d)
( R 0 + 2 r C )L

- R 0 ( 1 - d)
( R 0 + 2 r C )L

R 0 ( 1 - d)
( R 0 + 2r C ) C

- 1
( R 0 + 2 r C ) C

- 1
( R 0 + 2 r C ) C

R 0 ( 1 - d)
( R 0 + 2 r C ) C

- 1
( R 0 + 2 r C ) C

- 1
( R 0 + 2 r C ) C

(3.45)

B a v =

1
L
0
0

(3.46)

여기서 r t = r l + r i + 2r I GB T d + 2r D ( 1 - d)이다.

위의 행렬 A av , B av에서 2번째 행과 3번째 행은 서로 같으므로, 상태방

정식의 차수를 1차수 줄이면 상태 방정식은 다음과 같이 된다.

diL

dt
dv C1

dt

= - (r l +
2R 0 r C ( 1 - d)

R 0 + 2r C )1
L

- 2R 0 ( 1 - d)
(R 0 + 2r C) C

R 0 ( 1 - d)
(R 0 + 2r C) C

- 2
(R 0 + 2r C) C

[ ]iL

v C1

+
1
L
0

v i

-
1
L
0

(2d V I GB T + 2( 1 - d) VD )

= A x + B v i - B (2d V I GB T + 2( 1 - d) VD ) (3.47)

y = [ ]0 2 [ ]iL

v C1

= Cx (3.48)
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정상 상태와 과도 상태에서의 상태방정식을 구하기 위해 입력 전압과

듀티비 상태변수의 변동분을 고려한 변수를 정의하면 다음과 같다.

d = D + d , iL = I L + iL , v C1 = V C1 + v C1 , v i = V i + v i (3.49)

위 식을 식 (3.47), (3.48)에 대입하여 정상 상태와 과도 상태에서의 상

태방정식을 구한다.

d ( I L + iL )
dt

d ( V C1 + v C1)
dt

=
dI L

dt
d V C1

dt

+
d iL

dt
d v C1

dt

= - (r T +
2R o r C ( 1 - D )

R o + 2r C )1
L

- 2R o ( 1 - D )
(R o + 2r C)L

R o ( 1 - D)
(R o + 2r C) C

- 2
(R o + 2r C) C

[ ]I L

V C1

+ - (2r I GB T d - 2r D d +
- 2R or C d
R o + 2r C )1

L
2R o d

(R o + 2r C)L

- R o d
(R o + 2r C) C

0

[ ]I L

V C1

+
1
L
0

[ V i ] +
1
L
0

[ v i ]

-
1
L
0

[ ]2D V I GB T + 2 d V I GB T + 2( 1 - D) V D - 2 d V D (3.50)

정상 상태(DC)에서는 상태 변수 x가 직류값 X 0로 되어 다음 관계식

이 성립한다.
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dx ( t)
dt

= 0 (3.51)

따라서 정상 상태를 기술하는 식은 식 (3.50)로부터 다음과 같이 얻어

진다.

0 = - (r T +
2R o r C ( 1 - D)

R o + 2r C )1
L

- 2R o ( 1 - D)
(R o + 2r C)L

R o ( 1 - D)
(R o + 2r C) C

- 2
(R o + 2r C) C

[ ]I L

V C1

+
1
L
0

V i -
1
L
0

(2D V I GB T + 2( 1 - D) V D )

= A SX o + B S V i - B S (2D V I GB T + 2( 1 - D) VD ) (3.52)

여기서 r T = r l + r i + 2r I GB TD + 2r D ( 1 - D)이다.

과도 상태를 기술하는 식은 식 (3.50)로부터 2차항을 무시하면 다음과

같이 얻어진다.

d iL

dt
d v C1

dt

= - (r T +
2R or C ( 1 - D )

R o + 2r C )1
L

- 2R o ( 1 - D )
(R o + 2r C)L

R o ( 1 - D)
(R o + 2r C) C

- 2
(R o + 2r C) C

[ ]iL

v C1

+
1
L (- 2 ( r I GB T - r D )I L +

2R o ( r C I L + V C1)
(R o + 2r C)

- 2 ( V I GB T - VD ))
- R o I L

(R o + 2r C) C

d

+
1
L
0

v i (3.53)
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출력 필터 콘덴서가 크므로 출력 전압 리플 성분을 무시하고, 식

(3.52)를 사용하여 DC gain G V를 구하면 다음과 같다.

G V =
V 0

V i
=

2 V C1

V i

= 1
1 - D

R 0 ( 1 - D) 2 ( 1 -
2D V I GB T - 2( 1 - D) V D

V i
)

r T +
2R 0 r C ( 1 - D)

R 0 + 2r C
+

R 2
0 ( 1 - D) 2

R 0 + 2r C

(3.54)

계통 연계형 트랜스리스 인버터는 시스템 모델링을 위해 다음과 같은

가정을 사용하여 해석된다.

① 전력계통은 안전된 정현파 전압을 제공한다.

② 계통 연계 인덕터 L은 선형이고 포화 상태는 고려하지 않는다.

③ DC Link로부터 안정된 DC를 공급받는다.

그림 3.12 계통 연계형 단상 트랜스리스 인버터
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이와 같은 가정을 사용하여 트랜스리스 인버터 시스템의 상태 공간 모

델링을 행한다.

상용전원과 인버터 시스템과의 전압 방정식은

V P O = R i a + L
di a

dt
+ V u (3.55)

와 같이 쓰여진다. 여기서 L은 계통 연계 리액터의 인덕턴스, V P O는

인버터의 교류측 전압, i a는 교류측 전류이고 V u는 계통전압을 나타낸

다.

식 (3.78)을 노드 O- P에서의 전압관계식을 대입해서 정리하면 다음과

같다.

L
di a

dt
= ( VN O - VN P ) - R i a - V u (3.56)

스위치 S 3 , S 4를 스위칭 함수 d 1 , d 1 '을 사용하여 각 부분의 전압을

표시하면, 스위치 S 3가 on 상태이고 S 4가 off 상태일 때, 스위치 S 3의

스위칭 함수 d 1 = 1이고 스위치 S 4의 스위칭 함수 d 1 ' = 0이며

VN P = V d이다.

반면에 스위치 S 3이 off 상태이고, 스위치 S 4가 on 상태이면 스위칭

함수 d 1 = 0이고 d 1 ' = 1이며, V N P = 0인 상태가 된다.

같은 방법으로, 스위치 S 5 , S 6를 스위칭 함수 d 2 , d 2 '을 사용하여 각

부분의 전압을 표시하면, 스위치 S 5가 on 상태이고 S 6가 off 상태일

때, 스위치 S 5의 스위칭 함수 d 2 = 1이고 스위치 S 6의 스위칭 함수
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표 3.3 스위칭 함수의 정의

스위치 상태 스위칭 함수 출력 전압

S 3 = ON , S 4 = OF F d 1 = 1, d 1 ' = 0 V N P = V d

S 3 = OF F , S 4 = ON d 1 = 0, d 1 ' = 1 VN P = 0

S 5 = ON , S 6 = OF F d 2 = 1, d 2 ' = 0 V N O = V d

S 5 = OF F , S 6 = ON d 2 = 0, d 2 ' = 1 VN O = 0

d 2 ' = 0이며 VN O = V d이다.

반면에 스위치 S 5이 off 상태이고, 스위치 S 6가 on 상태이면 스위칭

함수 d 2 = 0이고 d 2 ' = 1이며, VN O = 0인 상태가 된다.

이와 같은 관계로부터 전압방정식 (3.56)은 다음과 같이 나타내어진다.

L
di a

dt
= - R i a - ( d 1 - d 2) V d - V u (3.57)

그림 3.12에 보여진 연계형 인버터의 직류측 노드 A로부터

C
d V d

dt
= ( d 1 - d 2) i a +

V d - U
r o

(3.58)

식 (3.57)과 (3.58)로부터 시스템의 상태 방정식은 다음과 같이 얻어진

다.

di a

dt
d V d

dt

=
- R
L

-
d 1 - d 2

L
d 1 - d 2

C
1

Cr o

[ ]i a

V d
+ - 1 0

0 - 1
r o

[ ]V u

V d
(3.59)
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3 .2 인버터 부의 고조파 저감 대책

많은 산업 응용에서 DC 입력전압의 변동에 대응하기 위해, 인버터의

전압 조정을 위해, 그리고 일정 V/ F제어 요구에 대해 인버터의 출력 전

압을 제어할 필요가 있다. 출력 전압을 제어하는 가장 효율적인 방법은

펄스폭 변조(PWM ) 제어 방식이다.

가장 보편적으로 사용되는 SPWM (Sinusoidal Pulse Width Modulation)

방식은 기본파 출력 전압이 낮으며, 출력에 저차 고조파 성분을 많이 함

유하고 있다. 계통연계형 인버터는 계통 전력에 접속되므로 계통의 품질

에 영향을 주지 않아야한다. 그러나 트랜스리스 방식은 계통과 절연이

이루어져 있지 않으므로, 출력의 고조파 성분이 계통에 영향을 미칠 우

려가 있다.

본 논문에서는 이러한 고조파 성분을 저감하기 위해 새로운 PWM 방

식을 제안한다.

그림 3.13은 본 논문에서 제안하는 PWM 파형이다. e s는 캐리어파,

e0는 신호파를 나타낸다. 일반적인 SPWM은 신호파( e0 )와 정부에 걸처

변화시킨 캐리어파( e s )와의 높이를 비교해, 1 ( ) , 2 ( ) , …로 스위칭

소자의 on- off를 행하여 출력을 얻지만, 본 논문에서 제안하는 방식은

그림 3.14(b)에 나타낸 것과 같이 캐리어파와 신호파를 비교하여 정한

시각보다 조금씩 비킨 위상 1 , 2 , …로 스위칭 소자의 on - off를 행하

고, 높이 + E d 및 - E d의 PWM 출력 전압을 얻는다.
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그림 3.13 수정된 SPWM 방식

그림 3.13(b )의 출력 전압을 푸리에 급수 전개를 통해서 나타낸다. 임

의의 주기 p = 2L을 갖는 함수의 푸리에 급수는 다음과 같다.

f (x) = a 0 +
k = 1(a k cos k

L
x + bk s in k

L
x) (3.60)

이때 푸리에 계수는

a 0 = 1
2L

L

- L
f (x )dx (3.61)

a k = 1
L

L

- L
f (x ) cos k x

L
dx (3.62)

( k = 1, 2, …)

bk =
1
L

L

- L
f (x ) s in

k x
L

dx (3.63)

( k = 1, 2, …)

이다.
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그림 3.13(b )의 PWM 파형은 반주기내에 p개의 펄스가 있는 대칭성

및 반파대칭성을 가진 파형이므로, 식 (3.64)을 만족한다.

f ( 0 t) = - f ( - 0 t)

f ( 0 t) = - f ( 0 t - )
(3.64)

여기서 0는 신호파의 각주파수이다. 식 (3.64)에 의하면 a 0 성분과

a k 성분은 사라진다. 그리고 대칭성과 반파 대칭성을 가지므로, 그림

3.13(b)의 PWM파형을 푸리에 급수 전개할 때는 신호파의 1/ 4주기를 생

각하면 된다. 펄스의 높이는 E d이고, 펄스의 on - off의 위상을 순차적으

로 1 , 2 , …, n로 하면, 푸리에 계수 bk는 다음 식과 같아진다.

bk =
4E d {

2

1

s in k 0 td ( 0 t) + … +
n

n - 1

s in k 0 td ( 0 t)}
=

4E d

k
( cos k 1 - cos k 2 + cos k 3 - … + cos k n - 1 - cos k n )

=
4E d

k

p

j = 1
( - 1) j - 1 cos k j (3.65)

여기서 k = 1, 3 , 5 ,…이다.

p는 신호파의 반주기에서의 펄스 개수이다. 캐리어파 주파수 f s , 신호

파 주파수 f 0와의 관계는

p = 1
2

(f s / f 0 - 1) (3.66)
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이다.

따라서, PWM 출력 전압 e c는 다음 식에 의해 표현된다.

e c =
k = 1, 3 ,…

bk s in k 0 t (3.67)

저차 고주파의 저감을 하기 위한 스위칭 시간은 식 (3.65)로부터 구할

수 있다.

기본파 진폭 b1은

b1 =
4E d

( cos 1 - cos 2 + cos 3 - … - cos 6) (3.68)

로 나타난다.

저차 고조파 저감을 하기위한 스위칭 위상 1 , 2 ,…, 6을 구하기 위하

여 저차 고조파 성분인 제 3차부터 제 11차까지 고조파 진폭 b3 , b5 ,…,

b11의 값을 전부 0으로 두고 연립방정식의 해를 구하면 된다. 일반적으

로 6차 연립방정식의 해는 많이 있으나, 본 논문에서는 SPWM on - off

시간인 1 ( ) , 2 ( ) ,…, n ( )의 값을 초기값으로하여 고조파 저감을 위

한 스위칭 시간을 계산하였다.
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4 . 실험 결과 및 고찰

전 절에서 제안한 시스템의 동작을 확인하기 위해 PSpice를 이용하여

시뮬레이션하였다. 먼저 본 시스템의 승압부로 사용된 2상 부스트 컨버

터의 동작에 대하여 실시하고, 제안된 PWM 방식을 이용하여 전체 시스

템을 시뮬레이션하였다.

승압부는 각각의 기생 요소를 고려하여 그림 4.1과 같이 구성하여 3가

지 동작모드 사이클 별로 실시하였다. 시뮬레이션에 사용된 회로 정수는

표 4.1에 나타내었다. 태양 전지의 출력이 일사량에 따라 변하므로 부스

트 컨버터의 입력전압을 각각 50[V], 110[V], 180[V]로 하고 220[V]의 일

정한 출력 전압을 얻도록 시뮬레이션 하였다.

그림 4.1 2상 부스트 컨버터의 시뮬레이션 회로도

- 45 -



표 4.1 시뮬레이션에 사용된 회로 정수

시뮬레이션 시간 160 [ms]

스위칭 주파수 [㎑] 9.9 [kHZ]

출력 전압 ( V O ) 220 [V]

전원 내부 저항( R i ) 0.005 [Ω]

입력 리액터
인덕턴스( L ) 360 [mH]

내부 저항( R l ) 0.036 [Ω]

출력 커패시터
커패시턴스( C 1 , C2 ) 1000 [㎌]

내부 저항( R c ) 0.002 [Ω]

그림 4.2의 (a ), (b ), (c)는 2상 부스트 컨버터를 시뮬레이션 한 것으로

위의 그림은 출력 전압( V O )을 아래의 그림은 인덕터 전류( I L )를 나타

낸 것이다. 각 동작 모드 사이클의 듀티비는 Ⅰ의 경우 d=0.144, Ⅱ의 경

우 d=0.52, Ⅲ의 경우 0.772이다. 과도 상태에서 정상상태로 도달하는데

까지 시간은 동작 모드 사이클 Ⅰ의 경우 약 55[ms]가 걸리고, 동작 모

드 사이클 Ⅱ의 경우는 약 120[ms], 동작 모드 사이클 Ⅲ의 경우 약

45[m s]가 걸린다. 이러한 과도 상태는 초기에 콘덴서를 충전하기 위한

것으로 사료된다. 그림 4.2를 통해 알 수 있듯이 입력이 변하더라도 출력

은 듀티비를 조정하여 일정하게 할 수 있었다.
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(a) 동작모드 사이클 Ⅰ (d=0.144)

(b) 동작모드 사이클 Ⅱ (d=0.5)
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(c) 동작 모드 사이클 Ⅲ (d=0.772)

그림 4.2 2상 부스트 컨버터의 시뮬레이션결과

그림 4.3은 각 동작 모드 사이클에서 각 부분의 전류 파형을 확대한

것이다. 각 그림은 위에서부터 출력 전압( V O ), 스위치 1 ( S 1 )의 스위칭

함수, 스위치 2( S 2 )의 스위칭 함수, 입력 인턱터 전류( I L ), 출력 콘덴서

1의 전류( I C1 ), 출력 콘덴서 2의 전류( I C2 ) 파형의 순서로 나타내었다.

그림에서 알 수 있듯이 2상 부스트 컨버터는 스위칭 주파수의 2배로 동

작하므로, 출력 전압과 전류의 리플은 기존의 방식보다 1/ 2배로 감소함

을 알 수 있다. 그리고 각 콘덴서의 전압과 전류는 이론적으로 1/ 2로

분배되어 나타남을 알 수 있다.
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(a) 동작 모드 사이클 Ⅰ

(b ) 동작 모드 사이클 Ⅱ
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(c) 동작 모드 사이클 Ⅲ

그림 4.3 각 부분의 출력 파형 확대

그림 4.4에 전체 시스템의 출력 전압과 전류를 나타내었다. 입력 전압

은 50[V]로 일정하다는 가정하에 시뮬레이션을 실시하였다. 승압부의 스

위칭 주파수는 9.9[kHz], 인버터 부의 스위칭 주파수는 780[Hz]로 하였

다. 계통연계형 리액터( L u )는 1[mH]의 값을 사용하였다. 이때, 부스트

컨버터의 듀티비는 약 0.78이었다.

정상 상태에 도달하는데 약 3주기 정도가 걸리나 실제 시스템에서는

계통과 연계되는 것이 정상 상태에 도달한후 행하여지므로 무시하는 것

이 가능하다. 전류와 전압의 위상은 그림 4.4에 나타나는 것과 같이 동상

을 이루어 역률이 거의 1이었다. 그림 4.5에 출력 파형의 고조파 스펙트

럼 분석을 나타내었다. 세로축이 크기, 가로축이 주파수이다. 이것을 기
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본파에 대한 각 고조파의 비율로 환산하면, 그림 4.5(a) 일반적인

SPWM 방식에서 제 3조파가 약 16.7[%],제 5조파가 약 5[%], 제 7조파

가 약 1.7[%], 제 9조파가 약 1.3[%], 제 11조파가 약 0.8[%]이다. 그림

4.5(b)의 수정된 SPWM의 경우, 제 3고조파가 약 5.9[%], 제 5조파가 약

1.8[%], 제 7조파가 0.9[%], 제 9조파가 약 0.4[%], 제 11조파가 약

0.1[%]이다.

즉 수정된 SPWM 방식으로 스위칭 할 경우, 각각의 고조파 성분이 감

소하게 되어, 그림 4.4(b )와 같이 거의 정현적인 출력 파형을 나타냄을

알 수가 있다.
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(a ) 일반적인 SPWM 방식

(b ) 수정된 SPWM 방식

그림 4.4 전체 시스템 시뮬레이션 결과 (출력 전압·전류 파형)
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(a ) 일반적인 SPWM 방식

(b ) 수정된 SPWM 방식

그림 4.5 출력 파형의 FFT 분석
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그림 4.6에 시뮬레이션 회로를 바탕으로한 전체 실험 시스템을 나타내

었다. 주 스위치는 IGBT (2MBI50L- 060, 50[A], 600[V])를 사용하였으며,

주 스위치를 구동하기위해 IGBT 전용 게이트 트라이버칩인 EXB- 841을

사용하였다. 그리고 컨트롤러는 원칩 마이크로 프로세서 8031을 이용하

였다. 부하로는 전등부하를 사용하였다. 승압부의 입력 인턱터는 소형 경

량화를 위해 페라이트 코아형 인턱터(360[mH])를 사용하였다. 그리고 계

통연계 리액터는 1[mH]의 것을 사용하였다.

그림 4.6 전체 실험 장치

태양 전지의 전압이 일사량과 온도 등에 의존하므로, 입력 전압을 시

뮬레이션과 동일하게 각각 50[V], 110[V], 180[V]로 주었다. 이때의 각

스위치의 스위칭 시간을 그림 4.7에 나타내었다. 그림에서 보는 바와 같

이 각 스위치는 180°의 위상차를 가지고 동작함을 알 수 있다. 그리고

각 입력 전압에 따라 동작 모드 사이클 Ⅰ은 0.15, 동작 모드 사이클Ⅱ는

0.5, 동작 모드 사이클 Ⅲ은 0.77의 듀티비로 동작하였다.
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(a) 동작모드 사이클 Ⅰ ( V i = 180 [V])

(b ) 동작 모드 사이클 Ⅱ ( V i = 110 [V])
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(c) 동작 모드 사이클 Ⅲ ( V i = 50[V])

그림 4.7 각 입력 전압에 따른 도통 시간

인버터 부의 스위칭은 디지털 방식으로 마이크로 프로세서에 의해 이

루어진다. 고조파 저감을 위한 도통 시간을 먼저 계산에 의해 구하여 내

부 메모리에 저장한 후 스위칭을 행한다. 그림 4.8에 각 방식의 정상 상

태의 출력 전압 파형을 나타내었다. 세로축은 100[V]/ div , 가로축은

10[m s]/ div이다. 그림 4.9은 출력 전류 파형으로 세로축은 0.5[A]/ div , 가

로축은 10[ms]/ div이다.

전압 파형에서는 큰 차이를 보이고 있지 않으나, 전류 파형에서 (a)와

(b)는 큰 차이를 나타내고 있다. 그림 4.9(a)는 일반적인 SPWM 방식으

로 스위칭 하였을 때로, 고조파 성분이 많이 포함되어 전체적으로 왜곡

된 형상의 출력 전류 파형을 나타내고 있다. 그러나 그림 4.9(b)의 경우,

전류 파형에 고조파 성분이 현저하게 저감되어 거의 정현적인 파형을 나
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타내고 있다. 이러한 사실은 그림 4.10에 나타낸 출력 전류의 FFT 분석

으로 명확하게 알 수 있다. 그림 4.10은 기본파 성분에 대한 고조파 성분

의 비율로 제 13 고조파까지를 나타내고 있다. 실험에서 기본파에 대한

각 고조파 성분의 비율은 제 3조파가 약 30.15[%]에서 약 10.5[%]로, 제

5조파가 약 9.9[%]에서 약 5.4[%], 제 7조파가 약 6.9[%]에서 약 5.1[%],

제 9조파가 약 5.4[%]에서 약 2.7[%], 제 11조파의 경우 약 7.8[%]에서

약 1.5[%]로 감소하였음을 나타내고 있다.

즉, 일반적인 SPWM 방식에 비해 제안된 방식이 고조파 성분이 현저

하게 감소함을 알 수 있었다.

시뮬레이션과 실험 결과가 일치하지 않고 차이를 나타내고 있다. 이것

은 실제 전원 계통이 기본파 성분만을 가지고 있지 않고 고조파 성분을

포함하고 있으나, 시뮬레이션에서는 이러한 사항을 고려하지 않았기 때

문으로 사료된다.
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(a ) 일반적인 SPWM 방식

(b ) 수정된 SPWM 방식

그림 4.8 출력 전압 파형
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(a ) 일반적인 SPWM 방식

(b ) 수정된 SPWM 방식

그림 4.9 출력 전류 파형
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(a ) 일반적인 SPWM 방식

(b) 수정된 SPWM 방식

그림 4.10 출력 전류의 FFT 분석
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5 . 결 론

태양광 발전용 인버터의 가격 저하와 소형화을 위해 본 논문에서 2상

부스트 컨버터를 이용한 트랜스리스 인버터를 나타내었다.

승압부에 2상 부스트 컨버터를 사용함으로 입력 전류와 출력 전압의

리플이 1/ 2로 줄어 입력 리액터의 크기가 기존의 방식보다 소형화가 가

능하였다. 그리고 출력 전압이 분압되므로 각 반도체 소자와 출력 콘덴

서에 걸리는 전압이 1/ 2로 감소하여 정격이 낮은 소자들을 사용하는 것

이 가능하였다. 이를 통해 전체 시스템을 소형화 할 수 있으며 가격 저

하가 가능하다는 것을 알 수 있었다.

인버터 출력측 고조파 저감을 위해 기존의 SPWM 방식의 on - off 시

간에서 위상을 조금 쉬프트하는 방식의 새로운 PWM 방식을 제안하였

다. 이러한 스위칭 시간을 계산하기 위하여 연립방정식을 세워 그 해를

구하였다. 새로운 PWM 스위칭 시간을 구하기 위해, 푸리에 급수를 이

용하여 기본파 성분만 존재하게 하고 고조파 성분은 모두 0으로 두어 이

론적으로 고조파 성분이 존재하지 않도록하여 계산하였다. 이렇게 계산

에 의해 구해진 on - off 시간을 이용하여 스위칭을 행한 결과, 약간의 고

조파 성분이 존재하였다. 이것은 각 소자의 동작 시간 지연 및 약간의

on - off 시간 오차에 의해 발생한다고 생각되어진다.

실험에서 새로운 PWM 방식으로 스위칭 동작을 행하면, 기본파에 대

한 각 고조파 성분의 비율은 제 3조파가 약 30.15[%]에서 약 10.5[%]로,

제 5조파가 약 9.9[%]에서 약 5.4[%], 제 7조파가 약 6.9[%]에서 약

5.1[%], 제 9조파가 약 5.4[%]에서 약 2.7[%], 제 11조파의 경우 약

7.8[%]에서 약 1.5[%]로 감소하여 전체적으로 인버터 출력 저차 고조파
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성분이 현저하게 감소하여 출력 전류 파형이 거의 정현적 나타난다는 것

을 확인하였다. 따라서 절연 트랜스를 사용하지 않고 직접 상용 전원 계

통에 연계하여도 상용 전원 계통의 품질에는 큰 영향을 미치지 않을 것

으로 사료된다.

그러나 계통과 절연이 이루어지지 않으므로, 인버터 스위칭에 따라 계

통측으로 지락전류 누출이 우려된다. 앞으로 제안된 시스템의 고효율화

를 위해 승압부의 입력 리액터와 출력 콘덴서의 설계에 관한 연구와 지

락전류 저감에 대한 연구가 계속 진행되어야 할 것이다.
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