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1. 서 론

최근 환경오염과 유가 급등으로 인해 태양광 발전이
나 연료전지와 같은 신재생 에너지원의 수요가 꾸준하
게 증가하고 있는 추세이다. 이러한 신재생 에너지원의
출력 전압은 상대적으로 20∼50[V]의 저전압으로 계통
과 연계하여 구동하기 위해서는 350∼400[V]의 고전압
으로 승압해 주어야 한다. 신재생 에너지의 출력 DC 전
압을 승압하는 여러 방법 중 가장 일반적인 방법으로
단일 레벨 부스트 컨버터가 주로 사용된다. 하지만 기존
의 단일 레벨 부스트 컨버터의 경우 단일 스위치가 턴
오프될 때 단일 스위치가 DC 출력전압을 견뎌야 한다.
이는 전력 레벨이 증가할수록 스위치가 부담하는 전압 및 전류 스트레스가 증가하여 스위치의 전압 정격이 높

아지기 때문에 효율이 낮아지며 스위치의 가격이 증가
하거나 이에 맞는 스위치를 구할 수 없다[1]-[3]. 이러한
단점을 극복하기 위해 그림 1과 같이 2개의 계단식 스
위치와 2개의 계단식 커패시터가 연결되어 있는 3-레벨
부스트 컨버터가 제시되었다. 3-레벨 부스트 컨버터는
단일 레벨 부스트 컨버터와 비교하여 소자가 증가하지
만 다음과 같은 장점을 갖는다[4]-[6].
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Fig. 1. Three-level boost converter circuit.
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1) 인덕터에 걸리는 스위칭 주파수가 등가적으로 2배
가 되므로 인덕터의 사이즈가 감소된다.

2) 각 스위치가 부담하는 전압이 출력전압의 1/2이 되
므로 전압 및 전류 스트레스가 감소하여 전력밀도
및 효율이 향상한다.

기존의 연구에서는 3-레벨 부스트 컨버터의 동작 상
태 해석 및 특성분석에 대해 제시하고 있지만, 컨버터의
세부적인 모델링 과정 및 제어기 설계과정은 제시하지
않았다. 일반적으로 컨버터에 상태 공간 평균화 방법을
적용하여 모델링을 할 경우 인덕터 전류와 커패시터 전
압을 상태 변수로 적용하며, 이때 상태변수가 n개일 경
우 n차 방정식으로 표현된다. 3-레벨 부스트 컨버터의
경우 단일 레벨 부스트 컨버터에 비해 2개의 커패시터
가 계단식으로 출력단에 연결되기 때문에 3차 상태 공
간 방정식으로 표현된다. 또한 시비율 0.5를 기준으로
두 가지 동작 모드가 존재하여 각 모드별에 대한 해석
이 필요하다[7],[8]. 이는 인덕터의 ESR 성분 등의 다양한
파라미터 값을 포함하는 정확한 모델을 분석함에 있어
복잡도가 높아지게 된다. ESR 영점이 고려되지 않은 모
델의 전달함수는 저주파 영역에서 모델 오차가 발생할
수 있으며, 고주파 영역에서 ESR 영점의 영향을 제대로
반영하지 못하는 단점이 있다[9].
본 논문에서는 3-레벨 부스트 컨버터의 개선된 모델

링 방법을 사용하여 각 모드별 상태 공간 평균 방정식
을 유도하고 두 모드의 상태공간표현식이 동일하게 표
현됨을 수학적으로 입증하였으며, 이를 이용하여 더블
루프 제어기 설계 기법을 제시한다. 위에서 언급한 문제
점을 극복하기 위해 제안된 모델링 방법의 개념은 출력
전압과 각 커패시터 전압의 동작을 CCM(Continuous
Conduction Mode) 동작에서 해석하여 출력전압을 하나
의 변수로 적용해 주는 것이다. 상태변수로 인덕터 전류
와 출력전압을 사용하기 때문에 2차 상태 방정식이 유
도된다. 따라서 전달함수를 유도하기 위한 수학적인 과
정을 간소화할 수 있다. 2장에서는 대 신호 상태 방정식
에서 동작점을 분석하였고 소신호 방정식을 유도하여
이를 기반으로 시비율에 따라 모드가 전환되어도 응답
특성이 빠르고 오버슈트가 없는 더블 루프 제어기를 설
계하였다. 3장과 4장에서는 제안된 모델링 방법 및 제어
기 설계의 타당성을 증명하기 위해 시뮬레이션 및 실험
결과를 제시한다.

2. 본 론

2.1 평균화 모델링 및 소신호 해석
그림 2는 TLB(Three Level Boost) 컨버터의 각 모드
별 동작특성을 그래프로 나타낸 것이다. 시비율이 0.5
이상일 경우를 Mode 1[그림 2(a)]로, 이하일 경우를
Mode 2[그림 2(b)]로 구분하였다. 각 모드에서 스위치

(a) Mode 1 [duty > 0.5]

(b) Mode 2 [duty < 0.5]

Fig. 2. Operational wave forms of the 3-level boost
converter.

1, 2()로 입력되는 듀티 신호는 동일한 값을 갖으며
위상차 180도를 기준으로 인터리빙 되어 동작한다. 또한
각 모드별로 3가지 동작 구간이 존재하기 때문에 모드
별로 모델링을 유도하여 이를 비교하여야 한다. 일반적
으로 컨버터의 상태 방정식을 유도할 경우 커패시터 전
압과 인덕터 전류를 상태변수로 적용하여 n차 방정식으
로 나타낸다. 따라서 TLB 컨버터는 출력단에 1개의 커
패시터가 추가되어 3개의 상태변수가 존재하기 때문에
3차 상태방정식으로 유도된다. 이는 소신호 해석에 있어
복잡한 수학적 계산 과정을 필요로 한다. 본 논문에서는
기존의 방법과 달리 2개의 상태변수를 사용하여 컨버터
를 분석하기 위해 다음을 가정한다. 우선 각 동작 구간
별 관점에서 커패시터 전압()은 연속된 선형전압으
로 출력전압()은 식 (1)과 같이 각 커패시터 전압의
합으로 표현할 수 있다.
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       (1)

식 (1)에 미분의 특성을 적용하게 되면 다음과 같은 출
력전압에 관한 등가 미분방정식을 유도할 수 있다.



 


 


 
(2)

본 논문에서는 식 (1), (2)를 이용하여 3-레벨 부스트
컨버터의 각 mode별 전달함수를 유도하여 이를 비교하
였다. 2개의 상태변수를 사용하기 때문에 출력전압과 인
덕터 전류의 정상 상태 동작 특성을 쉽게 해석할 수 있
으며 2차 상태 공간 방정식을 유도할 수 있다. 상태 공
간 평균화 기법을 적용하기 위해 각 상태변수의 시스템
세부 구간별 동작 특성을 해석하여야 하는데, 이를 위해
구간별 스위치 동작 시간을 반드시 알아야 한다. TLB
컨버터의 경우 CCM 모드로 동작하기 때문에 스위치 시
비율를 쉽게 유도할 수 있다. 여기서 d는 스위치의 시비
율를 의미한다.

2.1.1 Mode 1 시스템 해석
그림 3(a)의 Mode 1 에서는 스위치의 시비율(d)이 0.5
이상일 경우의 동작 특성을 나타낸다. state (a)
[  ]에서는  가 모두 턴 온,  가 턴
오프 되며, 동작시간은 (2d-1)가 된다. 이때 인덕터는 전
원에 의해 에너지가 충전되고 커패시터 1, 2 는 이전 구
간에서 충전된 에너지를 부하에 공급한다. state (b), (c)
[  ]에서는  [(2)- ],  [(3)- ]순

서대로 턴 온 되고 이외의 스위치 및 다이오드는 턴 오
프 된다. 각 구간별로 하나의 커패시터가 충전되는 동안
다른 하나의 커패시터는 부하에 에너지를 전달하며, 이
전 구간에서 충전된 인덕터는 전원과 함께 부하에 에너
지를 공급한다. 이때 동작 시간은 각각 1-d 가 된다. 각
구간의 인덕터 전류, 출력 전압 방정식은 다음과 같으
며,  의 각 미분방정식의 합과 식 (2)를 통해 에
관한 각 step의 미분방정식을 유도하였다. 여기서  는



이다.

State (a) [S1, 2 On , D 1, 2 Off] 동작시간: (2d-1)

  











(3)

State (b) [S1, D2 On , S2, D1 Off] 동작시간: (1-d)

  

















(4)

State (c) [S2, D1 On , S1, D2 Off] 동작시간: (1-d)

  

















(5)

State (a) State (b) State (c)
 (a) Mode 1 operation circuits

State (d) State (e) State (f)
(b) Mode 2 operation circuits

Fig. 3. Thee-level boost converter operation circuit.
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2.1.2 Mode 2 시스템 해석
그림 3(b)의 Mode 2 에서는 스위치의 시비율이 0.5
이하일 경우의 동작 특성을 나타낸다. state (d)
[  ]에서는  가 모두 턴 오프,  가 턴
온 되며 동작시간은 (1-2d)가 된다. 이때   는 에너
지를 충전하며, 이전 구간에서 충전 된 인덕터는 전원과
함께 부하에 에너지를 공급한다. state (e), (f)
[  ]에서는  [(5)- ],  [(6)- ]순
서대로 턴 온 되고 이외의 스위치 및 다이오드는 턴 오
프 된다. 각 구간별로 하나의 커패시터가 충전되는 동안
다른 하나의 커패시터는 부하에 에너지를 전달한다. 이
때 인덕터는 전원에 의해 에너지가 충전되고 동작 시간
은 각각 (d)가 된다. 각 step의 인덕터 전류 및 출력 전
압 미분방정식은 다음과 같다.

State (d) [S1, 2 Off , D 1, 2 On] 동작시간: (1-2d)

  









 




(6)

State (e) [S2, D1 On , S1, D2 Off] 동작시간: (d)

  

















(7)

State (f) [S1, D2 On , S2, D1 Off] 동작시간: (d)

  

















(8)

2.1.3 상태평균화 및 소신호 해석
구간별 출력전압 방정식에는 각 커패시터 전압에 해
당되는 상태 변수와  가 포함되어 있지만 상태 공
간 평균화를 통해 출력전압에 관한 상태변수와 로 치
환이 가능해진다. 따라서 모드별 평균화 모델은 식 (3)
∼(5), (6)∼(8)을 통해 도출할 수 있다.
Mode 1의 상태평균화 방정식은 각 구간의 상태방정
식에 동작시간을 곱하여 얻을 수 있다. 식 (3)∼(5)을 정
리하면 Mode 1의 상태평균화 방정식은 다음과 같이 주
어진다.


















 



 





















  

(9)

Mode 2의 상태평균화 방정식을 얻기 위해 식 (6)∼(8)

을 정리하면 식 (9)와 동일한 표현식을 얻을 수 있다.
이것은 매우 중요한 결과로서 duty 변화에 의해 Mode
1, 2가 형성되지만 이들의 상태평균화 방정식은 동일하
다는 것이다. 각 모드의 상태평균화 방정식은 동일하게
도출되기 때문에 제어기 설계 시 mode 전환을 고려하지
않아도 된다. 즉, duty 변화와 상관없이 모든 영역에서
동일한 제어기 이득을 사용할 수 있다는 것을 의미한다.
다만 이 모델은 제어입력(Duty) d가 시스템 행렬 에
포함되어 있는 비선형 모델임으로 동작점에서의 선형화
를 위해 소신호 모델을 얻어내야 한다.
소신호 해석을 위해 각 입, 출력전압과 인덕터 전류,
duty 비를 DC 동작점과 AC 성분으로 구분하여 표현하
면 다음과 같다.

    
   

  
 (10)

식 (10)을 상태 공간 평균화 방정식에 대입하여 선형
화하고 DC term을 제거하면 소신호 상태 공간 방정식
을 식 (11)과 같은 2x2 행렬식으로 표현할 수 있다. 여
기서 higher order nonlinear tern은 값이 매우 작기 때
문에 0으로 간주한다.




























 



 

 



















 (11)

정상 상태값 와 은 다음 식으로 표현된다.

 



  






(12)

식 (11)은 선형 미분방정식의 표현식으로   


상태공간표현식으로 나타난다. 상태변수와 입력에 대한
주파수 전달함수를 얻기 위해 식 (11)에 라플라스 변환
을 적용하여 control-to-voltage, control-to-current, 그
리고 voltage-to-current에 관한 소신호 전달함수를 유
도하면 전달함수는 다음과 같다.

control-to-current transfer function: 






























(13)

control-to-voltage transfer function: 



























(14)



446 The Transactions of the Korean Institute of Power Electronics, Vol. 25, No. 6, December 2020

Fig. 4. Block diagram of the double loop control.

Fig. 5. PWM controller.

current-to-voltage transfer function: 

























(15)

2.2 제어기 설계
그림 4는 출력전압을 제어하는 outer loop와 인덕터

전류를 제어하는 Inner loop로 구성된 3-레벨 부스트 컨
버터의 더블 루프 제어 블록도를 나타낸다. 전압 제어기
를 통해 나오는 인덕터 전류 기준값은 전압 오차를 통
해 생성되고, 인덕터 전류 오차는 전류제어기를 통과하
여 스위치를 제어하는 듀티 신호를 생성한다. 여기서
은 입력 듀티에 대한 인덕터 전류의 전달함수,
는 인덕터 전류에 대한 출력전압의 전달함수, 

는 전압 보상기,는 전류 보상기, ,는 센서 이득
을 나타낸다. PWM 신호 구현 원리는 그림 5와 같이 더
블 루프 제어기에서 출력되는 듀티 신호가 PWM 제어
기를 통해 위상이 가 차이나는 두 개의 PWM신호
를 구현하여 각 스위치를 제어한다[10].
전류제어루프()와 전압제어루프()는 식 (16)과 같

이 표현할 수 있다. 여기서 전압 제어루프에 포함되는
의 크기는 의 크기가 1보다 훨씬 크기
때문에 1이라고 가정하였다.

 



 

 

(16)

       







각 보상기는 20kHz 샘플링 주파수를 기반한 PI 타입
으로 설계하였으며, 표 1은 각 보상기의 설계 사양을 나
타낸다. 여기서 는 대역폭(Cut-off bandwidth)이고
PM(Phase Margin)은 위상여유이다.

TABLE Ⅰ
THE SPECIFICATION OF CONTROLLER

Voltage controller Current controller

 10 [rad/s]  3 [krad/s]

PM 90 [deg] PM 60 [deg]

일반적으로 PI 제어기를 설계할 경우 제어기의 안정
성을 고려하여 위상여유는 적어도 45[deg] 이상이 되도
록 선정하며, 대역폭은 스위칭 주파수의 1/10이하로 선
정한다. 따라서 본 논문에서는 오버슈트가 없고 빠른 응
답특성을 갖기 위해 전류제어기의 위상여유를 60[deg],
전압제어기의 위상 여유를 90[deg]로 선정하였다. 더블
루프 제어기 설계 시 Inner loop와 outer loop를 각각 따
로 설계하지만 각 제어기는 밀접하게 결합되어 있기 때
문에 이를 고려하여 대역폭을 선정하여야 한다.
제어기 간의 간섭을 피하기 위해 outer-loop 대역폭은

Inner-loop 대역폭의 1/10 이하로 선정하여야 안정하며,
차이가 클수록 제어기 간의 간섭이 적어진다. 이를 기반
으로 outer-loop 대역폭인 전류제어기의 대역폭을
2[kHz] 이하인 3[krad/s]로 선정하였다. 전압 제어기의
대역폭의 경우 이론상 300[rad/s] 이하면 안정하지만 실
제 시스템에서 고려되지 않는 기생성분, 시비율의 변화
에 따른 모델링 오차 등을 감안하여 두 제어기간의 대
역폭 차이를 더욱 크게 주어야 한다.
본 논문에서는 cascade 시스템, 즉 부스트와 인버터가

연결되어 있는 구조에서 DC link 전압제어를 TLB 컨버
터에서 double loop 제어기를 통해 제어함으로 DC link
전압이 안정화되기까지 시간이 충분히 필요하다. 따라서
전압제어기 밴드폭을 낮게 두어 전류 제어기의 대역폭
의 1/50 이하로 설정하였다. 즉 전압제어기 밴드폭을
10[rad/sec]보다 더 높게 설정할 수 도 있지만, 적용 시
스템에서는 전압의 rising time이 빠를 필요가 없기 때
문에 충분히 안정한 시간을 가질 수 있도록 낮게 설정
하였다.
설계목표와 식 (16)을 기준으로 각 제어기를 다음과

같은 과정으로 설계하였다[11]. ① 정상상태의 오차를 제
거하기 위해 적분에 해당하는 극점(0Hz)을 추가한다. ②
영점을 추가하여 공진 주파수 앞에서의 위상여유를 확
보한다. ③ 안정도를 위해 크로스 오버 주파수를 공진주
파수의 10배 낮은 지점에 위치시킨다. ④ DC 이득을 결
정한다. 식 (17)은 표 2의 소자 값을 사용하여 설계된
보상기를 나타낸다.

 ×



 ×


(17)

그림 6은 각 전달함수의 보상 전과 후의 개 루프 주
파수 응답 특성을 나타낸다. 그림 6(a)는 오픈 루프 상태
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TABLE Ⅱ
THE SPECIFICATION OF SYSTEM COMPONENT

Parameter Symbol Value

Input voltage ∈ 100 [V]

Output voltage  217 [V], 150 [V]

Inductance L 1 [mH]

Inductance ESR  0.3 [Ω]

Capacitance 1  1200 [uF]

Capacitance 2  1200 [uF]

Resistance R 100 [Ω]

Switching frequency  20 [kHz]

(a)

(b)

Fig. 6. Bode diagram of 3-level boost (frequency [Hz]). (a)
Control-to-current transfer function, (b) Inductor current-
to-output transfer function.

Fig. 7. Bode diagram of inductor current-to-output transfer
function by PSIM (Frequency [rad/s]).

Fig. 8. Step responses of inductor current-to-output transfer
function.

에서의 입력 듀티 신호에 대한 인덕터 전류의 전달함수
의 주파수 응답을 나타낸다. 전류 제어기가 3[krad/s]에
서 충분한 이득여유를 확보하고 위상여유 60.2[deg]를
확보하여 설계 목표에 만족하는 것을 확인할 수 있다.
그림 6(b)는 인덕터 전류에 대한 출력전압의 주파수 응
답을 나타내며, 마찬가지로 10[rad/s]에서 충분한 이득여
유를 확보하고 위상여유 91.1[deg]를 확보하여 설계 목
표를 만족한 것을 확인할 수 있다.

3. 모의해석 및 결과 비교

그림 7은 PSIM AC sweep 기능을 이용하여 control-
to-current transfer function의 주파수 응답을 나타낸다.
그림 6(a)에서 의 주파수 응답과 비교하면 결과가 일
치하는 것을 확인할 수 있다. 이것은 제안된 모델링 방
법의 유효함을 증명한다. 단, PSIM에서의 주파수 단위
는 [Hz]이고 Matlab에서의 주파수 단위는 [rad/s]이다.
2.2절에서 설계한 더블루프 제어기를 적용한 3- Level
부스트 컨버터를 설계하여 PSIM 시뮬레이션을 수행하
였으며 각 소자의 파라미터 값은 표 1의 값을 사용했다.
출력 전압 지령치를 1[sec] 마다 217[V]에서 150[V]로
강압 그리고 150[V]에서 217[V]로 승압하는 2가지 조건
으로 진행하였고, Matlab에서의 출력전압 계단응답 특성
과 비교하여 제어기의 성능을 검증하였다. 그림 8은
Matlab에서의 인덕터 전류에 대한 전압 전달함수의 스
텝 입력에 대한 전압응답을 나타낸 것이다. 0.22[sec]에
서 상승시간을 갖고 0.39[sec]에서 정상상태 값에 도달하
며 안정되는 것을 확인할 수 있다.
그림 9은 출력전압과 인덕터 전류의 PSIM 시뮬레이
션 결과이다. 그림 9(a)는 150[V]에서 217[V]로 승압한
결과를 나타내고, 그림 9(b)는 217[V]에서 150[V]로 강
압시킨 결과를 나타낸다. 그림 9(a), (b)에서 출력전압과
인덕터 전류의 파형은 오버슈트가 없으며 빠르게 정상
상태 값에 도달하는 것을 확인할 수 있다. 또한 시뮬레
이션 출력전압 파형과 Matlab에서의 계단응답 특성을
비교하면 안정시간과 상승시간이 거의 일치하는 것을
확인할 수 있다.
그림 10은 각 전압의 인덕터 전류, 출력전압, 각 커패
시터 전압, 각 PWM신호 순서로 정상상태에서의 파형을
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(a)

(b)

Fig. 9. Waveform of inductor current and output voltage
according to the reference voltage change. (a) Voltage 217
[V], (b) Voltage 150 [V].

나타낸다. 그림 10(a)는 217[V]의 정상상태에서의 출력
파형을 나타내고 그림 10(b)는 150[V]에서의 정상상태에
서의 출력 파형을 나타낸다. 정상상태에서 인덕터 전류
는 5[%] 내의 오차 범위를 갖으며, 출력전압은 1[%] 내
의 오차범위를 갖는 것을 확인할 수 있다. 또한 위상차
를 기준으로 각 PWM이 동작하는 것을 확인할 수
있으며 커패시터 양단 전압이 균형을 이루는 것을 확인
할 수 있다.

4. 실 험

제안한 방법의 모델링 및 제어기의 타당성을 입증하
기 위하여 그림 11과 같은 실험 세트를 설치하여 실험
을 수행하였고 PSIM 시뮬레이션과 비교하였다. 제어기
는 320F28069 DSP를 이용하여 제어기 보드를 구성하였
으며, 각 소자 값은 표 2의 값을 적용하였다. 입력전압
은 DC 파워 서플라이를 사용하였으며, 측정 방법은 시
뮬레이션과 동일하게 150[V]에서 217[V]로 승압, 그리고
217[V]에서 150[V]로 강압하는 2가지 조건으로 진행하
였다.

(a)

(b)

Fig. 10. Steady-state waveform. (a) Voltage 217 [V], (b)
Voltage 150 [V].

Fig. 11. Experimental set-up.
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(a)

(b)  

Fig. 12. Voltage, Current waveform for step response. (a)
Voltage increase (150 → 217 [V]), (b) Voltage decrease (217
→ 150 [V]).

그림 12는 출력전압의 step response 실험 결과를 나
타낸다. 그림 12(a)는 150[V]에서 217[V]로 승압한 경우
의 파형을 나타내며, 그림 12(b)는 217[V]에서 150[V]로
강압시켰을 경우의 파형을 나타낸다. 그림 12(a), (b)의
출력 전압 파형을 살펴보면 모드가 전환되더라도 0.4 초
이내에 오버슈트 없이 정상상태 값인 217[V], 150[V]로
도달하는 것을 알 수 있으며, 이는 PSIM과 Matlab에서
의 시뮬레이션과 거의 일치한다. 전류 파형 또한 오버슈
트 없이 빠르게 정상상태 값으로 도달하는 것을 확인할
수 있으며 PSIM에서의 시뮬레이션 결과와 동일한 결과
가 나온다는 것을 알 수 있다. 따라서 제안된 모델링 방
법을 기반으로 하여 설계한 제어기가 유효함을 증명한다.

5. 결 론

본 논문에서는 모드해석을 통해 3-레벨 부스트 컨버
터의 새로운 모델링 방법에 대해 서술하였다. 기존에 사
용되었던 3개의 상태변수 대신에 2개의 상태변수로 구
성된 상태방정식을 완성하였고, 모드 조건에 관계없이
단일화된 모델로 구할 수 있음을 수학적 전개를 통해

보여주었다. 제안된 모델링 방법은 각 커패시터 전압의
방정식의 합을 통하여 출력전압에 대한 상태 공간 방정
식을 유도하였으며 이를 통해 전달함수를 유도하기 위
한 수학적인 과정을 간소화했다.
제시된 모델을 이용하여 오버슈트 없이 빠른 응답특

성을 갖는 더블루프 제어기 설계에 관한 방법을 주파수
설계 방식인 bode 해석을 이용해 제시하였다. 수행된 시
뮬레이션 및 실험 결과는 이론적인 예측결과와 일치하
는 것을 확인하였으며, 결과적으로 제안된 모델링 방법
과 이를 바탕으로 설계한 더블 루프 제어기의 유효함을
검증하였다. 제안된 모델과 제어기 설계 방법은 태양광
인버터, ESS와 같은 시스템에 적용 가능하다.

이 논문은 2020년 한국연구재단 기초연구과제
(NRF-2018R1D1A1B07041728)와 2020년도 산업기술
평가관리원(KEIT) 소재부품기술개발사업 연구비
지원(G012000120102)으로 작성되었습니다.
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