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RESUMO 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Este trabalho apresenta uma estratégia generalizada de modulação por largura de pulso 

para comandar inversores multiníveis. O método se baseia no fato de que as 

seqüências de comutação na modulação vetorial são as mesmas daquelas criadas para a 

modulação senoidal por portadora, quando uma componente de sequência zero 

adequada é injetada nos sinais de referência. Uma equação geral para a componente de 

sequência zero é fornecida, a qual é uma função da razão de distribuição vetorial e do 

número de níveis do inversor. O método evita um tratamento complicado na 

determinação de relações similares para inversores com um número de níveis maior 

que três. A estratégia também pode ser aplicada para determinar um padrão de 

comutação que minimize as perdas por comutação. Para testar a estratégia proposta foi 

montada a estrutura do inversor fonte de tensão de três níveis com diodos de 

grampeamento. Um processador digital de sinais foi utilizado para geração dos sinais 

de comando dos dispositivos semicondutores. Adicionalmente, uma estrutura 

alternativa de inversor de três níveis com número reduzido de componentes é 

analisada. O objetivo é reduzir as perdas em condução. Resultados experimentais que 

demonstram a eficiência e a qualidade da estratégia multinível são apresentados. 
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ABSTRACT 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

This work proposes a generalized pulse width modulation method for multilevel 

inverters. The strategy takes advantage of the fact that the Space Vector PWM 

switching sequences are the same as those created by the Carrier Based PWM, when 

an adequate zero sequence component is injected into the carrier system references. 

This work introduces a generalized equation for the zero sequence component, which 

is a function of a "broad sense" distribution ratio of zero voltage vectors and the 

number of levels of the inverter. The method dispenses with the complicated 

derivation of similar relations for inverters with more than three levels. It can also be 

applied to determine the switching pattern that minimizes the switching losses. The 

topology of the three level voltage inverter with clamped diodes was set up to test the 

proposed technique. A digital signal processor was used to generate the command 

signals for the inverter. In addition, a structure of three level inverter with a reduced 

number of components is analyzed. The objective is reduce the conduction losses. 

Experimental results that demonstrate the efficiency and the quality of the multilevel 

strategy are presented. 
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CAPÍTULO 1 

 

INTRODUÇÃO 

1   

 

 

 

 

1.1  CONSIDERAÇÕES PRELIMINARES 

Na área de eletrônica industrial, o inversor é uma estrutura que possibilita a 

conversão de energia elétrica da forma contínua (CC) para alternada (CA), dando 

origem à conversão CC-CA entre a fonte e a carga. Os princípios que regem a 

conversão CC-CA e alguns inversores utilizados inicialmente para este fim podem ser 

encontrados em BEDFORD e HOFT (1964). Atualmente, as estruturas dos inversores 

utilizam dispositivos semicondutores (interruptores) para controle do fluxo de energia 

(figura 1.1). Os conversores CC-CA que possuem o estágio de entrada do tipo fonte de 

tensão são denominados de inversores de tensão (IFT). O controle do tempo de 

condução e de bloqueio dos dispositivos semicondutores pode ser feito de forma que o 

inversor controle a amplitude e a freqüência da tensão CA de saída. Para isso, pode-se 

utilizar técnicas de modulação por largura de pulso – PWM (POMÍLIO, 2005). 

 

Figura 1.1 – Inversor trifásico do tipo fonte de tensão. 

Atualmente existem vários dispositivos semicondutores de potência, tais 

como: SCR, BJT, GTO, MOSFET de potência e IGBT. A tecnologia aplicada na 

fabricação destes dois últimos possibilitou a utilização dos inversores com freqüência 

de comutação (passagem do estado de condução para bloqueio e vice-versa) em 
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valores mais elevados (dezenas de kHz para o IGBT e centenas de kHz para o 

MOSFET), com o objetivo de diminuir o conteúdo harmônico nos sinais de saída. 

Contudo, estes componentes ainda limitam a utilização dos inversores às aplicações 

em baixa tensão e potência, pois suportam baixos níveis de tensão de bloqueio em seus 

terminais (até 2,3 kV para IGBT).  

Para tensões industriais entre 2,3 kV a 6,9 kV estão sendo utilizados novos 

dispositivos, como o HV-IGBT e IGCT, que possibilitam o uso dos inversores em 

aplicações com níveis de potência superiores a 1MVA. Estes dispositivos 

semicondutores são principalmente empregados em topologias de inversores 

multiníveis (figura 1.2), que possibilitam novamente a comutação em valores menores 

de freqüência (até 6 kHz), porém, com um menor conteúdo harmônico nos sinais de 

saída do que os inversores PWM convencionais mostrados na figura 1.1. 

 

Figura 1.2 – Inversor de tensão trifásico de três níveis com diodos de grampeamento. 

Os novos dispositivos semicondutores (HV-IGBT e IGCT) possibilitam o 

projeto e a construção de inversores de alto desempenho para aplicações industriais de 

média tensão e alta potência. Contudo, neste caso, o custo1 destas estruturas ainda é 

elevado devido ao preço de fabricação dos dispositivos e ao fato de que são poucas as 

empresas que detêm a tecnologia de fabricação destes inversores (Siemens, Alstom, 

ABB, WEG, Robicon, Toshiba). O projeto destas estruturas requer cuidados especiais 

para aplicações em correntes elevadas, tais como: 1) proteção rápida e eficiente contra 

curto-circuito; 2) emprego de técnicas para compatibilidade eletromagnética; 3) 

utilização de estratégia de modulação que minimize o conteúdo harmônico nos sinais 

1 Aproximadamente US$ 150,000 para componentes de 2,3 kV e US$ 180,000 para componentes de 4,16 kV 
(0,8 a 4,0 MVA). Valores fornecidos pela Siemens do Brasil. 
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de saída; 4) uso de técnicas para a redução das perdas por comutação; 5) uso de 

sistemas de aquisição e tratamento de sinais imunes a ruídos. 

Os inversores de tensão podem ser utilizados em diversas aplicações. Além 

das aplicações industriais, no acionamento de motores síncronos e de indução, eles 

podem ser encontrados em sistemas ininterruptos de fornecimento de energia (UPS), 

reatores eletrônicos, aquecimentos indutivos, compensação de harmônicos (filtros 

ativos) e controle do fator de potência, sistemas de geração distribuída com utilização 

de fontes alternativas de energia, etc. (KRAUSE, WASYNCZUK, SUDHOFF, 1995).  

 

1.2  JUSTIFICATIVAS E RELEVÂNCIA DA TESE 

Nos últimos anos tem havido um aumento na procura por conversores de 

potência para aplicações industriais em médias e altas tensões/potências. 

Recentemente, esta demanda teve impulso com o surgimento das tecnologias de 

dispositivos semicondutores para médias tensões, tais como o HV-IGBT e IGCT.  

Em acionamentos elétricos, uma quantidade elevada de componentes 

harmônicas nos sinais de corrente na saída dos inversores provoca um aumento das 

perdas e da interferência eletromagnética, além de possibilitar o surgimento de 

pulsações de fluxo e de conjugado em máquinas de corrente alternada (NABAE, 

TAKAHASHI, AKAGI, 1981; CARRARA et al., 1992; TOBERT, PENG, 1998).  

Nos inversores convencionais de dois níveis, eleva-se a freqüência de 

comutação com o intuito de reduzir o conteúdo harmônico e melhorar as formas de 

onda da tensão na saída. As componentes de alta freqüência da corrente são filtradas 

pela máquina, diminuindo as pulsações. Contudo, quanto maior a freqüência de 

comutação, maiores serão as perdas por comutação dos interruptores, sendo estas 

perdas tanto mais significativas quanto maior for a tensão e a potência do sistema 

elétrico em questão. Também, o aumento da freqüência de comutação pode aumentar a 

quantidade de interferência eletromagnética e exigir a necessidade de controle do 

chamado tempo morto – intervalo de tempo entre o bloqueio de um interruptor e o 

disparo de outro em um mesmo braço do inversor (TOBERT, PENG, 1998).  
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Os inversores multiníveis com diodos de grampeamento foram introduzidos 

como uma alternativa para o aumento da qualidade e da eficiência dos sistemas 

alimentados por inversores. A redução do conteúdo harmônico possibilitada por estes 

inversores, além de melhorar a qualidade dos sinais na saída do inversor, contribui 

diretamente para redução das perdas nos motores causadas pelas componentes 

harmônicas das correntes e pela componente pulsante do torque (CORRÊA, 2002). 

As estruturas de inversores multiníveis possibilitam o controle de níveis 

maiores de tensão e potência máxima suportáveis pelos interruptores. Com uma 

quantidade maior de níveis para compor o sinal modulado, estes inversores 

possibilitam sinais de saída com um conteúdo harmônico bem menor, ou possibilitam 

a operação em freqüência de comutação mais baixa, porém com a mesma qualidade de 

um inversor de dois níveis operando em freqüência elevada, com isso, pode-se 

diminuir as perdas por comutação e a interferência eletromagnética.  

Dependendo do nível de tensão CC do barramento aplicado ao inversor, pode 

ser inevitável a utilização de topologias multiníveis. Estas topologias, com 

interruptores em série, possibilitam a redução da tensão sobre cada um destes 

dispositivos. Contudo, uma quantidade maior de interruptores aumenta o custo final do 

inversor. Ainda, a estrutura mais complexa do inversor multinível pode necessitar de 

estratégias de controle mais sofisticadas e de um número maior de componentes e 

circuitos eletrônicos auxiliares (circuitos de proteção contra curto-circuito, técnicas 

para compatibilidade eletromagnética, circuitos para aquisição de sinais imunes a 

ruídos, etc.). Neste caso, é de grande interesse os estudos de topologias multiníveis 

com número reduzido de componentes para aplicações de baixo custo e em baixa 

tensão. 

É sabido que algumas das técnicas de modulação por largura de pulso (PWM) 

que são aplicadas aos inversores de dois níveis também podem ser utilizadas nos 

inversores multiníveis, tais como: a modulação senoidal por comparação com 

portadora triangular e a modulação vetorial. Contudo, com o aumento do número de 

níveis do inversor aumenta também a quantidade de interruptores, ou seja, há um 

aumento na quantidade total de possibilidades dos estados de condução e bloqueio. 
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Isto torna os cálculos mais complexos nas técnicas vetoriais aplicadas aos inversores 

multiníveis. As técnicas híbridas de modulação, que aliam a simplicidade de 

implementação da modulação senoidal com alguns dos benefícios da modulação 

vetorial, são preferidas para utilização com as topologias multiníveis. 

Também, o surgimento cada vez maior de normas de controle da qualidade 

dos sinais na saída de inversores fonte de tensão em sistemas de acionamento de 

motores, incentiva os estudos de novas estratégias de modulação PWM que 

possibilitem: 1) redução do conteúdo harmônico; 2) diminuição da interferência 

eletromagnética devida ao acionamento e que afeta todo o sistema elétrico interligado; 

3) redução da vibração mecânica e do ruído acústico provocado nos motores pela 

modulação; entre outros. 

Na última década, a utilização de processadores digitais de sinais (DSP) tem 

aumentado rapidamente em substituição aos sistemas tradicionais de acionamento de 

motores elétricos que utilizam circuitos analógicos, circuitos digitais e micro-

computadores. Várias empresas de fabricação de inversores de tensão utilizam um ou 

mais DSPs em suas estruturas internas para tratar os sinais adquiridos e comandar os 

inversores.  

O potencial de mercado para absorção de sistemas de controle digital de 

motores é imenso. Segundo a Motion Tech Trends, empresa americana de pesquisa e 

estatística, existe uma previsão de fabricação de 9,5 bilhões de motores elétricos em 

2005, sendo 13% deles potencialmente controlados digitalmente, quer seja por um 

DSP ou mesmo por um microcontrolador. Esse mercado de 1,2 bilhão de motores 

elétricos controlados digitalmente corresponde a aproximadamente duas vezes o 

mercado total de aparelhos celulares do ano de 2002. Ou seja, existe um grande 

segmento de mercado a ser explorado por várias empresas, seja de semicondutores, 

seja de desenvolvedores de sistemas de controle de motores (IGNÁCIO, 2003). 

Existem vários modelos de DSPs com arquitetura especialmente desenvolvida 

para controle digital e acionamento de motores. Esta arquitetura otimizada pode: 

• Incluir um conjunto de periféricos integrados ao silício e dedicados a 

funções específicas, eliminando a necessidade de componentes externos, 
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tais como: conversores A/D, Timers, geradores de PWM com tempo 

morto, etc. 

• Incluir um conjunto de instruções elaboradas para processamento de 

sinais digitais. 

• Minimizar problemas numéricos em processamento de sinais. 

O alto desempenho de um DSP possibilita também: 

• Programar algoritmos complexos em tempo real. 

• Programar altas taxas de amostragem. 

• Minimizar atrasos computacionais. 

• Programar e desempenhar funções múltiplas. 

Assim, se faz relevante a pesquisa de novas técnicas de modulação, mais 

simples e eficientes, para uso com inversores multiníveis. Aliado a isso, os estudos de 

estruturas alternativas de inversores para aplicações de baixo custo possibilitam manter 

a tendência mundial no desenvolvimento de tecnologias em eletrônica industrial e a 

melhoria da qualidade dos sinais em sistemas de acionamento de cargas elétricas.  

 

1.3  OBJETIVOS DA TESE 

O objetivo principal deste trabalho é propor uma estratégia simples de 

modulação por largura de pulso que, através de uma equação generalizada, estenda o 

conceito de razão de distribuição vetorial aos inversores de tensão de qualquer nível (N 

≥ 2), semelhantemente ao que existe para os inversores de dois níveis, possibilitando 

alterar as características da modulação.  

Para testar a estratégia de modulação proposta, além dos estudos de simulação, 

foi montada uma estrutura de inversor de três níveis com diodos de grampeamento 

(figura 1.2), utilizando um processador de sinais digitais (DSP) para geração dos sinais 

de comando dos interruptores.  

Também fez parte dos objetivos deste trabalho o estudo de uma topologia de 

inversor de três níveis com número reduzido de componentes, com perdas em 

condução menores do que a topologia de três níveis com diodos de grampeamento e 

como alternativa para a topologia de dois níveis em aplicações de baixo custo, em 
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baixa potência. Exemplos disso são as aplicações em circuitos de alimentação para 

sistemas de telecomunicação, filtros ativos, acionamento de motores elétricos, entre 

outros (KRAUSE, WASYNCZUK, SUDHOFF, 1995). 

 

1.4  REVISÃO BIBLIOGRÁFICA 

Foi realizada uma pesquisa bibliográfica para verificar o estado da arte com 

respeito às topologias de inversores multiníveis, estratégias de modulação para 

inversores fonte de tensão e utilização de DSPs em sistemas de acionamento elétrico. 

Alguns dos trabalhos analisados são apresentados nesta seção. 

1.4.1 Topologias de Inversores de Tensão Multiníveis 

Os dispositivos semicondutores utilizados nos conversores estáticos de energia 

possuem limitações na tensão máxima suportável. Logo, para uso destes conversores 

em sistemas de média e alta tensão são necessárias algumas modificações estruturais, 

para que tais limitações sejam atendidas. 

Uma das primeiras soluções para sistemas de corrente alternada foi a 

utilização de um transformador na entrada do conversor para reduzir as tensões aos 

níveis suportáveis pelos dispositivos semicondutores. Neste caso, um segundo 

transformador deve elevar a tensão de saída para alimentar a carga. Esta solução 

possui três desvantagens: 1) custo elevado devido ao peso e ao volume dos 

transformadores que são dimensionados para a potência máxima do sistema de 

alimentação; 2) perdas elevadas nos transformadores; 3) aumento das perdas em 

condução devido ao aumento das correntes nos componentes ativos provocado pelo 

transformador de entrada (FOCH et al., 1984; MWINYIWIWA et al., 1997). 

Em outra estratégia eram utilizados vários dispositivos semicondutores em 

série para aumentar a capacidade de bloqueio de tensão. Uma desvantagem dessa 

técnica é a dificuldade de se realizar a equalização das tensões nestes dispositivos 

devido aos seus diferentes tempos de comutação (FOCH et al., 1984; SUH, HYUN 

1997). Os métodos para efetuar esta equalização podem ser diferentes de acordo com 

os níveis de freqüência de comutação utilizados no conversor. Com o aumento do 
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número de interruptores em série aumentam as perdas em condução e por comutação, 

como também, podem aumentar a interferência eletromagnética. 

Finalmente, as primeiras estruturas utilizadas para obtenção de formas de onda 

de tensão multiníveis eram compostas por vários conversores convencionais de dois 

níveis conectados a transformadores com vários enrolamentos ligados em série no 

secundário (FLAIRTY, 1962), como mostrado na figura 1.3.  

 

(a) 

  

(b)      (c) 

Figura 1.3 – Inversor multinível com transformadores. (a) Diagrama de blocos. (b) Conexões dos 
transformadores. (c) Forma de onda da tensão de saída. 

Na figura 1.3, as tensões nas saídas dos conversores são defasadas e somadas 

vetorialmente. Estas estruturas foram propostas inicialmente como solução para 

acionamentos elétricos de alta potência e alto desempenho (NABAE, TAKAHASHI, 

AKAGI, 1981). Entretanto, elas requerem transformadores especiais com doze ou 

mais secundários, de projeto complicado, caros e que normalmente não atendem aos 

ensaios de descargas parciais requeridos em cubículos de média tensão. Para eliminar 
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este problema, estudos de novas topologias de conversores multiníveis sem a 

utilização de transformadores começaram a ser desenvolvidos. 

A primeira estrutura de inversor multinível registrada (BAKER, 

BANNISTER, 1975) foi a do tipo em cascata com inversores monofásicos em ponte 

completa alimentados por fontes CC separadas e conectados em série (figura 1.4) para 

sintetizar as tensões CA de saída na forma de degraus. Esta estrutura surgiu em 1975, 

mas seu uso só se deu a partir da segunda metade dos anos 90. Em 1992, 

MARCHESONI (1992) propôs um método diferente para a conexão em série de 

múltiplos inversores monofásicos sem a necessidade de transformadores. Tal estrutura 

foi investigada para aplicação em compensadores estáticos de reativos por LAI e 

PENG (1995) e por PENG et al. (1995). Nestes trabalhos também foram realizados 

estudos comparativos entre as três principais topologias de inversores multiníveis. 

 

Figura 1.4 – Inversor trifásico de três níveis do tipo em cascata com fontes CC separadas. 

Uma primeira topologia alternativa para o inversor de três níveis em cascata 

foi a topologia do inversor de três níveis com diodos de grampeamento (figura 1.2), 

introduzida por BAKER (1980). Esta estrutura, também denominada de inversor com 

ponto neutro grampeado (NPC), só despertou interesse após o trabalho apresentado por 

NABAE et al. (1981). Um dos problemas desta estrutura é o desequilíbrio das tensões 

nos capacitores do barramento CC. Posteriormente, o conceito de inversor multinível 

foi realmente aplicado em uma estrutura generalizada para N níveis (BHAGWAT, 

STEFANOVIC, 1983; CHOI et al., 1991), a partir da introdução de interruptores 

adicionais conectando a fase a pontos intermediários entre outros capacitores 
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colocados no barramento CC, como mostrado na figura 1.5. O trabalho de 

BHAGWAT e STEFANOVIC (1983) mostrou as vantagens da redução de harmônicas 

com as estruturas multiníveis.  

 

Figura 1.5 – Uma fase de uma estrutura generalizada de inversor multinível. 

Uma segunda alternativa para inversores multiníveis surgiu na década de 90: a 

estrutura do inversor multinível com capacitores flutuantes (figura 1.6) proposta por 

MEYNARD e FOCH (1992). Nela, a tensão sobre os interruptores é limitada 

utilizando capacitores em lugar dos diodos, o que diminui as perdas em condução. No 

entanto, aumenta a complexidade das técnicas utilizadas para equalizar as tensões, não 

só no barramento CC, mas também nos capacitores flutuantes. 

 

Figura 1.6 – Inversor trifásico de três níveis com capacitores flutuantes. 

Uma estrutura generalizada, concebida por PENG (2001), permite o 

balanceamento automático de cada nível de tensão, tanto na topologia de inversores 

multiníveis com diodos de grampeamento quanto naquela com capacitores flutuantes, 

sem a necessidade de seu controle e sem depender das características de carga. 

Em seu trabalho, RODRÍGUEZ, LAI e PENG (2002) realizaram uma pesquisa 

sobre as principais estruturas de inversores multiníveis conhecidas. Foram descritas 
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algumas técnicas de modulação utilizadas para comandar estes inversores, bem como, 

as aplicações mais comuns de cada uma das topologias. Este trabalho é uma referência 

importante para estudos em inversores multiníveis. Também nesta mesma linha, 

KRUG, MALINOWSKI e BERNET (2004) descrevem os projetos e fazem 

comparações entre algumas topologias de inversores multiníveis utilizadas nas 

aplicações industriais de média tensão, com relação às perdas de energia e aos custos 

de cada topologia.  

As topologias mencionadas anteriormente são simétricas. Estruturas capazes 

de fornecer formas de onda com um maior número de níveis, sem aumentar o número 

de dispositivos de potência foram estudadas por DAMIANO et al. (1997) e por 

MANGUELLE et al. (2001), como citado em RECH (2004). Estas topologias de 

inversores multiníveis assimétricos apresentam pelo menos uma fonte de tensão com 

valor diferente das demais. Entre os inversores multiníveis assimétricos, tem sido 

utilizada a topologia com inversores monofásicos em cascata com fontes de tensão de 

valores diferentes (figura 1.4), pois ela não apresenta o problema do desequilíbrio das 

tensões dos capacitores do barramento CC e também devido a sua estrutura modular. 

Porém, embora a tensão de saída apresente um maior número de níveis, os dispositivos 

de potência dos diferentes módulos H-bridge (inversor monofásico em ponte 

completa) são submetidos a níveis distintos de tensão. 

Já SUH (1997) apresentou uma topologia híbrida com o objetivo de resolver o 

problema de equalização das tensões dos capacitores do barramento CC em inversores 

com diodos de grampeamento. 

MANJREKAR e LIPO (1998), citado por RECH (2004), propuseram uma 

estrutura de inversor multinível híbrido com inversores em cascata derivada da 

estrutura de MARCHESONI (1992). Nesta topologia os inversores conectados em 

série têm as fontes de tensão separadas com valores 1E, 2E, 4E, ..., 2N-1
E (com E sendo 

o valor da primeira fonte CC e N o número de níveis do inversor). Desta forma esta 

topologia sintetiza um maior número de níveis com o mesmo número de fontes CC e 

dispositivos semicondutores do inversor multinível em cascata convencional (figura 

1.4). 



Capítulo 1 – Introdução  12

Em outro trabalho, LIPO e MANJREKAR (1999), citado por RECH (2004), 

também generalizaram o conceito de inversores multiníveis híbridos para diferentes 

topologias de inversores multiníveis e para diferentes configurações de fontes de 

tensão. Contudo, não foi desenvolvida uma metodologia de projeto para definir o 

número de módulos, os valores das fontes de tensão e as topologias utilizadas em cada 

módulo. 

Mais recentemente, RECH (2004) realizou uma análise detalhada e propôs 

uma metodologia de projeto generalizada para inversores multiníveis híbridos, que 

permite definir o número de módulos conectados em série e o valor da fonte de tensão 

de cada módulo. 

Nos sistemas estáticos, o controle de alto desempenho é uma demanda 

crescente em aplicações industriais e domésticas. Uma alternativa para reduzir as 

perdas e custos em sistemas de acionamento é a redução do número de componentes 

da montagem, como o que foi feito por CORRÊA (2002) e JACOBINA (2003) para 

inversores de dois níveis. Estas estruturas, além de serem mais econômicas que as 

estruturas convencionais, podem ser utilizadas como estruturas mínimas resultantes de 

um conversor estático convencional que sofreu uma falha.  

A operação de sistemas com alto desempenho requer a detecção e a 

compensação de falhas, assim como o controle pós-falha. Um método para se melhorar 

a confiabilidade é o sobre-dimensionamento do conversor. Um segundo método 

consiste em se operar circuitos ou componentes redundantes em paralelo. Entretanto, 

exigências de confiabilidade e competitividade de custo, fazem com que a manutenção 

preventiva, detecção de faltas em operação e sua diagnose sejam de importância 

crescente (CHOW, 1997). 

A detecção da falta é necessária para preservar o funcionamento do processo 

em condições próximas às normais e pelo maior tempo possível (CIRRINCIONE et al. 

1994; CHOW, 1997). Uma alternativa para minimizar os efeitos das faltas é a 

utilização de um controle tolerante a falhas, o que consiste em modificar o algoritmo 

de controle de modo a que o sistema continue a operar com um número reduzido de 

dispositivos semicondutores no conversor estático (JACOBINA et al., 2003) ou 
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introduzindo componentes suplementares nas estruturas básicas (CORREA et al., 

2001).  

Recentemente, com base nas técnicas de detecção, diagnose e compensação de 

falhas, foram desenvolvidos sistemas que incluem estruturas de conversores estáticos 

tolerantes a falhas (CORRÊA, 2002; RIBEIRO et al, 2003). Também, foram 

desenvolvidos modelos para a representação de sistemas de acionamento 

desbalanceados. A partir destes modelos foram propostas estratégias adequadas para o 

controle de sistemas trifásicos desbalanceados contendo conversores (JACOBINA et 

al, 2001a). Logicamente estes princípios foram aplicados aos sistemas tolerantes a 

faltas mencionados anteriormente. Além disso, é comum que os sistemas de potência 

sejam desbalanceados. Por isso, controladores digitais específicos foram 

desenvolvidos para o controle das potências reativa e harmônica, conforme o exemplo 

para o controle de corrente (RIBEIRO et al, 2003).  

Como uma das desvantagens do uso de inversores do tipo multinível é o 

elevado número de dispositivos, cresce a busca por novas estruturas com um número 

reduzido de componentes (CORZINE, 2001). Existem ainda poucos trabalhos nesta 

área, por isso o campo está aberto a novas concepções. Também existem raros 

trabalhos discutindo sistemas tolerantes a falhas em operações de três ou mais níveis. 

LI e XU (2001) utilizaram os vetores redundantes disponíveis quando da ocorrência de 

uma falha, para sintetizar a tensão de saída, estabelecendo o controle adequado das 

tensões do barramento CC. 

1.4.2 Estratégias de Modulação para Inversores de Tensão 

A redução no conteúdo harmônico dos sinais de saída dos inversores depende 

também da estratégia de modulação utilizada. 

Várias são as estratégias discutidas e utilizadas na literatura técnica para o 

comando dos inversores de tensão. Embora cada uma delas tenha suas características e 

vantagens próprias, a seleção da melhor estratégia baseia-se na satisfação de vários 

fatores: 

• Menor conteúdo harmônico nas tensões e correntes de saída. 
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• Menor ruído acústico e interferência eletromagnética provocados pelo 

inversor no sistema. 

• Tempo mínimo de condução e bloqueio dos interruptores. 

• Freqüência de comutação ideal. 

• Menores perdas por comutação e em condução. 

• Operação na região de sobremodulação. 

Das técnicas de modulação por largura de pulso para inversores, duas se 

destacam: 1) modulação por comparação com portadora triangular (Carrier Based 

PWM ou CB-PWM), que usa o deslocamento de fase para reduzir a quantidade de 

componentes harmônicas nas tensões de saída; 2) modulação vetorial (Space Vector 

PWM ou SV-PWM), que se baseia na representação dos estados de configuração dos 

interruptores do inversor por vetores espaciais de tensão. Atualmente, esta última é a 

técnica de modulação por largura de pulso mais estudada na literatura. 

Vários pesquisadores têm buscado um menor conteúdo harmônico nas tensões 

e correntes de saída nas diferentes topologias de inversores. Em 1999, SUH, CHOI e 

HYUN apresentaram uma técnica simplificada de SV-PWM para inversores 

multiníveis que possibilita a minimização das componentes harmônicas da tensão de 

saída utilizando apenas os vetores de tensão do inversor que estão mais próximos do 

vetor de referência. MAHDAVI et al. (1999) verificaram a extensão da aplicação da 

SV-PWM ao controle da corrente de saída em inversores multiníveis fonte de tensão. 

Sua estratégia visa diminuir o erro de corrente com relação à referência e melhorar o 

desempenho do inversor em aplicações de compensação de potência reativa e de 

controle de motores de alta potência. Já RODRIGUEZ, CORREA e MORÁN (2001) 

buscaram uma baixa distorção harmônica em baixas freqüências de comutação através 

de uma nova técnica de SV-PWM para estruturas de inversores multiníveis em cascata 

na faixa de médias tensões.  Uma estratégia de fácil entendimento e implementação foi 

proposta por LEE, KIM e HYUN (2000). O algoritmo proposto é uma modificação da 

técnica de modulação por comparação com portadora triangular aplicada aos 

inversores multiníveis, cujo objetivo é a redução da distorção harmônica nos sinais de 

saída do inversor. A técnica apresentada adiciona aos sinais de referência senoidais um 
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sinal de seqüência zero que possibilita a equalização dos tempos de aplicação dos 

vetores que estão no início e no final de cada período de modulação. Por não utilizar o 

conceito de razão de distribuição vetorial, o algoritmo é limitado aos sinais obtidos 

apenas para o caso equivalente a µ = 0,5. 

Muitos dos trabalhos, além de buscarem a melhoria da qualidade das formas 

de onda de saída, investigaram problemas relacionados com as diferentes aplicações e 

com as estruturas utilizadas. É o caso da redução de perdas, dinâmica de resposta, 

largura de pulso mínimo e desequilíbrio das tensões dos capacitores que compõem o 

barramento CC, os quais são fundamentais na operação das estruturas com diodos de 

grampeamento ou com capacitores flutuantes. Assim, a estratégia de RODRIGUEZ, 

CORREA e MORÁN (2001), além de produzir uma menor DHT, possibilita um 

menor número de comutações, com redução das perdas e um conseqüente aumento da 

eficiência do inversor. 

Uma técnica visando um desempenho elevado de controle para redução de 

perdas em aplicações com motores de indução de alta velocidade já havia sido 

proposta por JOETTEN e KEHL (1991), através de um novo método de SV-PWM 

para inversores de três níveis com transistores. Os autores demonstraram que usando o 

inversor de três níveis com a estratégia de controle SV-PWM proposta e implementada 

com um DSP, não só foram reduzidas as perdas no motor como também as perdas no 

inversor. Também, TOLBERT e HABETLER (1999) analisaram os efeitos que as 

diversas estratégias de comando por PWM existentes acarretam na utilização dos 

interruptores para os diferentes níveis de um inversor multinível com diodos de 

grampeamento, além de apresentarem duas novas estratégias de comando PWM por 

comparação com portadora triangular, visando distribuir igualitariamente o número de 

comutações entre todos os interruptores do inversor em um período da modulação. 

Tais estratégias são razoavelmente complexas. 

Ainda, a redução da DHT e das perdas por comutação, com conseqüente 

melhoria da eficiência do inversor e do dv/dt, também foi estudada por 

TEODORESCU et al. (1999), que propuseram uma nova estratégia de SV-PWM, 

implementada em um DSP, para comando de uma estrutura diferente de inversor 
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multinível em cascata. Os módulos trifásicos usam IGBTs e transformadores de saída. 

A maior desvantagem desta estrutura deve-se a seu custo extra devido ao uso dos 

transformadores. 

Recentemente, POU, RODRÍGUEZ e BOROYEVICH (2005) propuseram 

uma técnica de modulação para os inversores multiníveis operando em baixas 

freqüências de comutação. Os cálculos para determinação da seqüência ótima de 

vetores são feitos para o primeiro setor do diagrama vetorial e, por simetria, são 

estendidos aos demais. Com a redução da freqüência de comutação, o método visa à 

redução nas perdas por comutação para os inversores multiníveis com aplicações em 

potências elevadas. Já BRUCKNER e HOLMES (2005) estudaram as técnicas de 

modulação contínua e descontínua nos inversores de três níveis com diodos de 

grampeamento, considerando a menor distorção harmônica nos sinais de saída e a 

distribuição das perdas, incluindo a habilidade de controlar as tensões nos capacitores 

do barramento CC destes inversores. Eles direcionaram seus estudos para aplicações 

em médias tensões com o objetivo de identificar as técnicas ótimas de modulação. 

Um dos possíveis critérios que pode ser utilizado para analisar o desempenho 

de uma determinada estratégia é o valor eficaz dos harmônicos de corrente. Este 

critério foi utilizado em diferentes trabalhos relacionados com inversores de dois 

níveis (KOLAR, ERTL, ZACH, 1991; KOLAR, ZACH, 1997; ALVES et al., 1998) 

para os casos de modulação contínua e descontínua. Ele também foi utilizado por 

HALASZ, HASSAN e HUU (1997) para inversores multiníveis, os quais 

desenvolveram uma técnica de otimização dos harmônicos. A minimização desses 

harmônicos de corrente permite a redução de perdas no cobre e manter sob controle a 

amplitude e a freqüência da pulsação do conjugado. 

Trabalhos anteriores já haviam sido desenvolvidos com o objetivo de eliminar 

o problema do desequilíbrio das tensões nos capacitores do barramento CC. É o caso 

de SINHA e LIPO (1997b) que também buscaram reduzir o índice de distorção 

harmônica total. Sua estratégia de comando SV-PWM pode ser utilizada com diversas 

topologias de inversores multiníveis, com comutação suave ou dissipativa. 
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Especificamente, MARTINS et al. (1999 e 2000) estudaram a aplicação do 

inversor multinível com capacitores flutuantes juntamente com uma nova técnica de 

controle de torque direto para máquinas de indução. Eles demonstraram que há 

possibilidade de controle de torque e fluxo com boa redução das oscilações e elevada 

dinâmica. 

Também, SILVA, RODRIGUES e COSTA (2000) introduziram um 

modulador em tempo real para o controle das três correntes de saída e para a 

equalização das tensões nos capacitores do barramento CC em inversores multiníveis 

trifásicos. A técnica é baseada no uso de vetores espaciais. A desvantagem do método 

se deve à tabela de vetores implementada juntamente com o algoritmo. Com o 

aumento do número de níveis, a tabela se torna muito grande e inviável.  

Ainda, WU e HE (2001) propuseram um método de equalização das tensões 

nos capacitores do barramento CC a partir de um controle por histerese aliado a uma 

minimização das perdas por comutação com controle harmônico.  

Além de minimizar a distorção harmônica nas tensões de saída e equalizar as 

tensões nos capacitores do barramento CC em inversores de três níveis com diodos de 

grampeamento, SEIXAS et al (2000) propuseram uma técnica SV-PWM que objetiva 

evitar o problema da largura mínima dos pulsos de comando dos interruptores do 

inversor. A mesma técnica foi estendida para os inversores de três níveis com 

capacitores flutuantes (MENDES et al, 2001). Ambas as técnicas se baseiam em 

equações algébricas simples contendo restrições que permitem relacionar diretamente 

as larguras dos pulsos dos sinais de comando com as tensões de fase de referência. No 

inversor com capacitores flutuantes, o controle das tensões nos capacitores é realizado 

a partir de um simples controlador do tipo liga-desliga, independentemente do controle 

das tensões de saída. O algoritmo apresentado é muito simples e os resultados 

satisfatórios instigam a uma análise mais detalhada da técnica. 

Vários trabalhos buscaram eliminar, especificamente, o desequilíbrio das 

tensões nos capacitores do barramento CC. Com esse objetivo, SINHA e LIPO 

(1997a) utilizaram um inversor de quatro níveis com diodos de grampeamento com 
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modulação por comparação com portadora triangular em aplicações de acionamento de 

alta potência. 

Uma estratégia de fácil entendimento e implementação, proposta por LEE, 

KIM e HYUN (1999), obtém o balanço das tensões nos capacitores do barramento CC 

a partir da simples adição de uma componente de seqüência zero nas tensões 

modulantes de referência. Já a técnica estudada por CELANOVIC e BOROYEVICH 

(2000) se baseia na localização do vetor tensão de referência e da utilização do 

conceito de índice de modulação de corrente. As equações desenvolvidas pelos autores 

possibilitam o controle da carga e descarga dos capacitores pelo ajuste das durações 

dos vetores que estão no início e no final de cada período de modulação. 

Uma outra estratégia SV-PWM também de fácil implementação foi proposta 

por ZHUANG, XIONG e TING (2000) para comando de inversores de três níveis que 

visa a equalização das tensões nos capacitores do barramento CC em tempo real. A 

técnica denominada de Unified Voltage Modulation Technique (UVMT) se baseia em 

equações aritméticas simples para o cálculo dos tempos de aplicação dos vetores de 

tensão. A estratégia introduzida por SEO e CHOI (2001) tem o mesmo objetivo.  

SEO, CHOI e HYUN (2001) propuseram uma técnica para reduzir o diagrama 

de vetores espaciais de um inversor de três níveis para seis diagramas de dois níveis. O 

objetivo é diminuir a complexidade e o tempo de cálculo dos instantes de aplicação 

dos vetores e da seleção de sua seqüência em inversores de três níveis. Um dos seis 

hexágonos é selecionado utilizando-se um algoritmo de teste baseado nas tensões de 

fase de referência. Em seguida, o vetor tensão de referência é corrigido para a nova 

coordenada de origem subtraindo o valor E/3, ou seja, o centro do novo hexágono. O 

cálculo dos instantes de aplicação dos vetores espaciais é feito então como nos 

inversores de dois níveis. A técnica pode ser estendida para inversores acima de três 

níveis. Os resultados demonstraram que o método parece ser bastante interessante em 

aplicações de alta tensão e potência. 

Uma técnica mais recente, que utiliza a modulação por comparação com 

portadora triangular para os inversores de três níveis, foi proposta por TALLAM, 

NAIK e NONDAHL (2004) para equalização das tensões nos capacitores CC. O 
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método requer a medição das correntes de fase e das tensões nos capacitores, mas não 

necessita determinar a direção do fluxo de potência entre o motor e o inversor. 

A equalização das tensões do barramento CC também pode ser obtida pela 

utilização de um circuito auxiliar conectado ao barramento. Três possibilidades são 

apresentadas em VON JOUANNE, DAÍ e ZHANG (2002). A modificação do padrão 

de comutação dos interruptores permite a eliminação da tensão de modo comum, que é 

outro problema também tratado na literatura. Anteriormente, RATNAYAKE e 

MURAI (1998) haviam proposto uma técnica de comando SV-PWM para inversores 

fonte de tensão de três níveis com diodos de grampeamento, com esse objetivo. A 

técnica proposta utiliza apenas sete vetores de tensão e na estrutura do inversor foram 

introduzidos circuitos auxiliares para ajudar na sincronização das formas de onda de 

tensão e obter uma tensão de modo comum nula. O circuito experimental foi 

implementado utilizando um DSP e módulos de IGBT com resultados satisfatórios. De 

uma forma mais abrangente, VEENSTRA e RUFER (2000) apresentaram uma 

estratégia de PWM para comando de todos os tipos de inversores multiníveis fonte de 

tensão, com estudos para tratamento das tensões de modo comum. Apesar de ser 

simples, o trabalho não mostrou resultados significativos.  

BENDRE et al. (2004) fizeram um estudo comparativo entre diferentes 

estratégias de modulação aplicadas aos inversores multiníveis com diodos de 

grampeamento, definindo os compromissos de cada uma delas em relação a outros 

parâmetros, tais como DHT da tensão de saída ou redução da ondulação de corrente no 

ponto neutro.  

Um estudo comparativo entre as técnicas de modulação SV-PWM e CB-PWM 

foi feito por WANG (2002) para inversores de três níveis com diodos de 

grampeamento e por MCGRATH, HOLMES e LIPO (2001) para comando das 

diversas topologias de inversores multiníveis. Ambos os trabalhos visam estender aos 

inversores multiníveis o fato de que, em inversores de dois níveis, a SV-PWM e a CB-

PWM produzem exatamente as mesmas seqüências de comutação, em um período da 

modulação, quando um sinal apropriado de seqüência zero é adicionado às formas de 

onda de referência para as modulantes na CB-PWM. MCGRATH e HOLMES (2000) 
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propuseram, também, um estudo comparativo entre inversores multiníveis com diodos 

de grampeamento e com a topologia em cascata com fontes CC separadas, ambos com 

comando CB-PWM. 

Um outro estudo comparativo entre as técnicas de modulação SV-PWM e CB-

PWM foi feito por WU e HE (2001) para inversores de três níveis e com possibilidade 

de ser estendido às topologias com mais níveis. O estudo demonstrou que, com base 

em uma análise teórica semelhante à realizada nos inversores de dois níveis por 

MCGRATH, HOLMES e LIPO (2001) e por WANG (2002), os métodos de controle 

PWM de dois níveis também podem ser estendidos aos inversores multiníveis.  

Um algoritmo genérico foi proposto por CELANOVIC e BOROYEVICH 

(1999) para comando SV-PWM de inversores multiníveis. A técnica proposta não 

demonstrou uso em aplicações específicas, tais como equalização das tensões nos 

capacitores do barramento CC ou redução da distorção harmônica nas tensões de 

saída. Além disso, os resultados apenas de simulação não permitem uma conclusão 

mais satisfatória sobre a técnica, que parece ser mais indicada para simulação digital. 

JOETTEN e KEHL (1991) propuseram outra estratégia para seleção da 

seqüência de comutação a partir da escolha dos vetores de tensão em inversores de três 

níveis. O triângulo onde está localizado o vetor tensão de referência é identificado 

segundo uma técnica que divide o hexágono em dois quadrângulos e dois triângulos 

maiores. Em seguida, o vetor tensão de referência é decomposto em duas componentes 

que devem sofrer uma transformação de coordenadas e cujos valores de transformação 

dependem do setor onde o vetor esteja localizado. Os tempos de aplicação dos vetores 

são então determinados a partir destas componentes. 

HU et al. (2004) propuseram uma estratégia de modulação vetorial para os 

inversores multiníveis com o objetivo de simplificar a determinação dos três vetores 

espaciais que compõem o vetor tensão de referência para cada região do diagrama 

vetorial. 

1.4.3 Utilização do Conceito de Razão de Distribuição Vetorial 

Uma maneira de modificar a distorção por harmônicos nos sinais de saída de 

um inversor é controlando os tempos de aplicação dos vetores que estão no início e no 



Capítulo 1 – Introdução  21

final de um período da modulação vetorial. Estes tempos podem ser igualmente 

distribuídos ou não, segundo uma variável de controle ‘µ’ (0 ≤ µ ≤ 1). O conceito de 

razão de distribuição vetorial tem sido aplicado em diversas estratégias de modulação 

com o objetivo de se obter características diferentes nos sinais de saída de inversores 

de dois níveis (SEIXAS, 1988; OGASAWARA, AKAGI, NABAE, 1989; ALVES et 

al., 1991; SUN, GROTSTOLLEN, 1996). 

A adição de um sinal de seqüência zero adequado às tensões de referência 

pode diminuir as oscilações nas correntes, estender a região de linearidade 

(sobremodulação), reduzir a freqüência de comutação média como também diminuir 

os harmônicos de corrente (LEE, KIM, HYUN, 1999). A modulação por portadora 

(CB-PWM) pode produzir os mesmos resultados da modulação vetorial (SV-PWM) 

quando um adequado sinal de seqüência zero é injetado nas tensões de referência na 

modulação por portadora (WANG, 2002; SEO, SHOI, HYUN, 2001; WU, HE, 2001).   

Baseado na observação anterior, BLASKO (1996), HAVA, KERKMAN e 

LIPO (1997) propuseram a técnica que eles denominaram de PWM Híbrida, que usa 

um sinal de seqüência zero com o triplo da freqüência das tensões de referência como 

o termo de tensão comum. A estratégia híbrida é uma combinação entre a Space 

Vector PWM e a Carrier Based PWM. Ela permite efetuar algebricamente os cálculos 

para determinação dos vetores de tensão e seus tempos de aplicação a partir da 

estratégia de comando vetorial, diminuindo a complexidade e o tempo das operações. 

Essa técnica híbrida é a preferida para o comando dos inversores multiníveis devido ao 

fato destes terem um elevado número de vetores de tensão, o que aumenta a 

dificuldade de implementação da estratégia SV-PWM convencional. 

JACOBINA et al. (2001b) também utilizaram o conceito de razão de 

distribuição vetorial ‘µ’ em seu trabalho. Comparando a estratégia SV-PWM e CB-

PWM eles propuseram a estratégia PWM Digital Escalar que, segundo os autores, 

possibilita a simplificação na implementação digital da técnica vetorial. 

Também foi estudada a relação entre as técnicas SV-PWM e CB-PWM e sua 

aplicação em inversores de três níveis com a inclusão de sinais de seqüência zero às 

tensões senoidais de referência (LEE, KIM, HYUN, 2000; SEO, CHOI, HYUN, 2001; 
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WU, HE, 2001). A técnica de WU e HE (2001) utilizou o conceito de razão de 

distribuição vetorial para obter uma equação equivalente à de BLASKO (1996). Sua 

técnica pode ser estendida aos inversores de níveis mais elevados, mas às custas de 

uma maior complexidade em sua derivação. Em 2004, DA SILVA et al. (2004) 

também apresentaram um estudo mostrando como a razão de distribuição vetorial 

pode ser aplicada às diversas estruturas de inversores, dentre elas estão os inversores 

multiníveis. O conceito também foi estendido aos inversores fonte de tensão com 

barramento pulsado do tipo quase-ressonante.  

1.4.4 Comando de Inversores de Tensão Utilizando DSPs 

Os sinais digitais são aqueles transmitidos dentro ou entre computadores e 

cuja informação é representada por estados discretos, por exemplo, um nível alto e um 

nível baixo de tensão (0 e 1), em lugar dos níveis variarem continuamente como em 

um sinal analógico. 

O processamento de sinais digitais é uma das mais poderosas tecnologias que 

moldaram a ciência e a engenharia no final do século XX. Ela se distingue de outras 

áreas da ciência da computação pelo único tipo de dado usado: sinais. Em muitos 

casos, estes sinais têm origem no mundo real: vibrações sísmicas, imagens visuais, 

ondas sonoras, etc. 

O grande avanço e o potencial que se encontra hoje na área dos 

microcontroladores tiveram seu início com o desenvolvimento da tecnologia dos 

circuitos integrados (CI). Esse desenvolvimento tornou possível a integração de 

centenas de milhares de transistores em uma única pastilha semicondutora de silício. 

Esse poder de integração foi um pré-requisito para a produção dos processadores e 

possibilitou o surgimento dos primeiros computadores mediante adição de alguns 

periféricos, tais como memória, linhas de entrada e saída, temporizadores (timers) e 

outros. Posteriormente, com o avanço cada vez maior da microeletrônica, foi possível 

colocar no mesmo circuito integrado, o processador e os periféricos. Surgiram então os 

microcontroladores. 

Um processador de sinais digitais é um circuito integrado projetado para 

manipulação de dados em alta velocidade, com um grande poder de processamento e 
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confiabilidade. O DSP reúne a matemática, os algoritmos e as técnicas usadas para 

manipular sinais externos depois que eles forem convertidos em uma forma digital. Ele 

é usado atualmente em diversas áreas, como áudio (reconhecimento e geração de voz), 

comunicações (compressão de dados para armazenamento e transmissão), tratamento 

de imagens visuais, controle de movimento e outras aplicações em aquisição e controle 

de dados. 

As raízes do DSP remotam aos anos de 1960 a 1970 quando os computadores 

digitais começaram a se tornar disponíveis. Naquela época os computadores eram 

bastante caros e os DSPs eram limitados a somente poucas aplicações críticas. Nos 

EUA, esforços pioneiros foram feitos em quatro áreas chaves: 1) radar e sonar, onde a 

segurança nacional era um risco; 2) exploração de petróleo, que poderia gerar fortunas 

em dinheiro; 3) exploração espacial, onde os dados eram insubstituíveis; 4) e imagens 

médicas, onde vidas poderiam ser salvas. 

A revolução gerada pelos computadores pessoais nos anos entre 1980 a 1990 

possibilitou que os DSPs fossem explorados em novas áreas. No lugar de serem 

motivados apenas pelas necessidades militares e governamentais, os DSPs começaram 

a ser repentinamente utilizados por outros setores e comercializados. Por fim, os DSPs  

alcançaram o público em produtos como telefones celulares, reprodutores de CD, 

correio eletrônico de voz, etc. Hoje, o processamento de sinais digitais é uma 

necessidade dos cientistas e engenheiros em muitas áreas do conhecimento. 

O desenvolvimento de um sistema para acionamento de motores envolve 

vários aspectos da engenharia elétrica, incluindo a teoria de circuitos, circuitos digitais, 

teoria de controle, eletrônica de potência e a tecnologia dos dispositivos 

semicondutores de potência. O projetista deste sistema deve então combinar o 

processamento de sinais digitais e a tecnologia de software de computador para obter a 

máxima eficiência das técnicas de acionamento. 

Muitos trabalhos científicos utilizam DSPs para geração dos pulsos de 

comando para os interruptores dos inversores fonte de tensão e no processamento dos 

sinais para o acionamento e o controle de máquinas elétricas.  
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Na década de 90, LIU, CHOI e CHO (1991) propuseram um método de PWM 

para inversores de três níveis considerando o problema da equalização das tensões nos 

capacitores do barramento CC. Cada vetor de tensão, no plano dos vetores espaciais, 

foi classificado em relação à ação de carregar e descarregar estes capacitores. Assim 

uma estratégia de modulação foi sugerida baseada no princípio da seleção dos vetores 

de tensão. O algoritmo foi implementado no DSP 5600 da Motorola. Os resultados 

experimentais comprovaram a eficiência do método. Outra técnica de PWM para 

comando de inversores de três níveis utilizando um DSP foi proposta em 1992 por 

KOYAMA et al. (1992). A estratégia se baseia na escolha de um fator de controle que 

determina a duração dos vetores de tensão em um período da modulação com o 

objetivo de minimizar as componentes harmônicas da tensão de saída e suprimir a 

flutuação na tensão do ponto central do divisor capacitivo. Já TZOU (1995) utilizou 

um DSP para regulação da tensão CA na saída de um inversor de dois níveis 

monofásico com controle digital de tensão e corrente. Os resultados mostraram que o 

sistema de controle baseado no DSP possibilita alcançar respostas dinâmicas rápidas e 

com baixa distorção harmônica total (DHT). 

Em 1997, MAZUMDER (1997) também utilizou um DSP para comando de 

um inversor de dois níveis utilizando PWM. O autor tentou descrever completamente a 

implementação digital do sistema, com ênfase inicial nos problemas práticos 

relacionados com a montagem. Os resultados demonstraram que o sistema fornece um 

índice de DHT menor que 5% para a corrente de linha, um fator de potência perto da 

unidade e variações nas tensões dos capacitores do barramento CC menores que 5%. 

Em 2002, YU et al. (2002), utilizaram um DSP TMS320LF2407 para 

comandar um inversor de três níveis com diodos de grampeamento usando o princípio 

Volts/Hertz constante e a técnica de modulação por largura de pulso com eliminação 

seletiva de harmônicos. Foram mostrados resultados experimentais e de simulação 

para comprovar a eficiência do sistema de controle. 

LI e XU (2003) apresentaram uma modificação no projeto do DSP 

TMS320LF2407 para comandar inversores de três níveis com PWM vetorial a partir 
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do uso de dispositivos com lógica programável (PLD – Programmable Logic Device). 

Resultados experimentais foram mostrados para validar o projeto da interface. 

Foi proposta por LIU et al. (2004) uma técnica simples de compensação do 

tempo morto baseada na direção da corrente na fase em inversores de três níveis 

utilizando um DSP com aritmética em ponto flutuante como unidade central para 

implementar a estratégia de controle e comandar o inversor. Dispositivos com lógica 

programável foram usados para gerar os pulsos de PWM. Resultados de simulação e 

experimentais validaram a técnica proposta. 

Diversos outros trabalhos utilizam FPGA (Field Programmable Gate Arrays) 

para implementação experimental com inversores multiníveis (HASENKOPF, 

WEIGAND, XIE, 2002; SALIM, AZLI, 2003; EBERSOHN, GITAU, 2004; 

SANABRIA, RAMIREZ, 2004; KRUG, MALINOWSKI, BERNET, 2004). Estes 

dispositivos emulam todas as características de um DSP, porém, possuem um 

processamento paralelo que possibilita uma dinâmica bem melhor. Mesmo assim, os 

DSPs ainda são os dispositivos de comando mais utilizados em aplicações industriais. 

 

1.5  CONTRIBUIÇÕES DA TESE 

A utilização da razão de distribuição vetorial permite diferentes tipos de 

controle com uma única variável (SEIXAS, 1988; OGASAWARA, AKAGI, NABAE, 

1989; ALVES et al., 1991; SUN, GROTSTOLLEN, 1996). É possível a aplicação 

deste conceito em diferentes conversores (DA SILVA et al., 2004). Apenas WU e HE 

(2001) tinham estendido este conceito aos inversores de três níveis, mas com uma 

equação equivalente à de BLASKO (1996) para inversores de dois níveis, quando esta 

tese foi iniciada. Sua técnica pode ser aplicada aos inversores de níveis mais elevados, 

mas às custas de uma maior complexidade em sua derivação.  

Ainda, uma preocupação de diferentes pesquisadores tem sido a de buscar 

soluções utilizando um número menor de componentes nas estruturas de inversores 

(JACOBINA et al., 2003). Esta possibilidade viabiliza, inclusive, a utilização desse 

conhecimento no desenvolvimento de soluções para operação desses conversores após 
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uma ocorrência de falhas. Poucos estudos, entretanto, foram efetuados a nível de 

conversores multiníveis (CORZINE, 2001; LI, XU 2001).  

Poucos trabalhos são encontrados na literatura em relação à modulação 

randômica aplicada aos inversores multiníveis (SHRIVASTAVA, HUI, 1999; LEE, 

HUI, CHUNG, 2000). Uma provável razão para isto é que esses inversores operam, de 

modo geral, abaixo da faixa de freqüências que provoca ruídos audíveis. Entretanto, 

com a utilização cada vez maior de inversores multiníveis em aplicações de baixo 

custo e de baixa potência (CORRÊA, 2002; WELCHKO, CORRÊA, LIPO, 2004), 

torna-se viável, portanto, sua operação em freqüências mais elevadas.   

Também, uma das razões do uso de inversores multiníveis é a possibilidade de 

melhoria da distorção harmônica, operando em freqüências mais baixas do que aquelas 

utilizadas no caso de dois níveis (MAHDAVI et al., 1999; LEE et al., 2000; 

RODRIGUEZ, CORREA, MORÁN, 2001). Por outro lado, um conversor multinível 

utiliza mais componentes do que os de dois níveis. Uma pergunta não respondida na 

literatura é até onde a redução da distorção harmônica compensa o provável aumento 

de perdas em condução. 

Finalmente, muitos trabalhos investigam a solução de um problema inerente a 

duas das topologias de conversores multiníveis existentes: o desequilíbrio das tensões 

nos capacitores do barramento CC. Embora várias soluções sejam apresentadas, 

inclusive com a injeção de componentes de seqüência zero nas tensões de pólo 

(SINHA, LIPO, 1997b; MARTINS et al., 1999; LEE et al., 1999; WU, HE, 2001), 

nenhuma delas discute os limites de utilização das técnicas face a esse desequilíbrio de 

tensões. 

As contribuições desta tese estão, portanto, relacionadas com as considerações 

anteriores. Como contribuições para o estado da arte têm-se: 

• Aplicação do conceito de razão de distribuição vetorial aos inversores 

de tensão de qualquer número de níveis, a partir de uma equação 

generalizada. 

• Desenvolvimento de uma estratégia simples de PWM para inversores de 

qualquer número de níveis, baseada em uma equação que relaciona um 
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sinal de seqüência zero com a razão de distribuição vetorial para 

possibilitar alterações nas características da modulação. 

• Estudo de uma estrutura de inversor de três níveis com número reduzido 

de componentes para redução das perdas em condução. 

• Aplicação de estratégias de modulação com randomização da freqüência 

de comutação e com controle de corrente aos inversores de três níveis 

com diodos de grampeamento. 

• Utilização de técnicas de modulação descontínua para redução das 

perdas por comutação em inversores de três níveis e realização de 

estudo comparativo de perdas entre as topologias de inversores de dois e 

três níveis para diferentes condições. 

• Realização de estudos, em inversores de três níveis com diodos de 

grampeamento, para equalização das tensões nos capacitores do 

barramento CC, aproveitando os vetores com estados redundantes. 

 

1.6  RESUMO DOS CAPÍTULOS 

Este trabalho está organizado nos seguintes capítulos: 

Capítulo 2 – neste capítulo são apresentadas as análises das principais 

topologias existentes de inversores multiníveis do tipo fonte de tensão. São fornecidas 

as equações que regem cada inversor. Além disso, no final do capítulo é analisada uma 

estrutura multinível com número reduzido de componentes. 

Capítulo 3 – conceitos e técnicas de modulação por largura de pulso para 

inversores de dois níveis são abordados neste capítulo. Também, são discutidos os 

conceitos de índice de modulação e razão de distribuição vetorial, além da técnica de 

modulação híbrida para inversores multiníveis. Neste capítulo é definido o parâmetro 

de desempenho utilizado para determinar a qualidade da estratégia de modulação 

proposta. 

Capítulo 4 – neste capítulo é realizado o desenvolvimento matemático para a 

estratégia multinível proposta. Primeiramente, para inversores de três níveis; em 

seguida para quatro níveis; por fim, é feita uma generalização para inversores de N 
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níveis. Além disso, é apresentado um algoritmo resumido para implementação da 

técnica em sistemas de acionamento com microprocessadores.  

Capítulo 5 – aqui são apresentados vários resultados experimentais e 

simulações referentes à utilização da técnica de modulação multinível proposta no 

capítulo 4 e ao funcionamento do inversor de três níveis com diodos de 

grampeamento. No final do capítulo é realizado um estudo comparativo entre a 

estratégia multinível proposta e a técnica apresentada por LEE, KIM e HYUN (2000) 

para redução da distorção harmônica nos sinais de saída dos inversores de três níveis. 

Capítulo 6 – o problema da necessidade de controle das tensões nos 

capacitores do barramento CC, inerente à estrutura de três níveis implementada, é 

discutido neste capítulo. Também são apresentados alguns resultados experimentais e 

simulações. 

Capítulo 7 – neste capítulo é feito um estudo comparativo das perdas nos 

inversores de dois e três níveis. Com o objetivo de reduzir as perdas por comutação, a 

técnica de grampeamento das fases, utilizada em inversores de dois níveis, também é 

aplicada aos inversores de três níveis. 

Capítulo 8 – as conclusões da tese são apresentadas neste capítulo. Propostas 

de continuidade da pesquisa são discutidas ao final do capítulo. 

Apêndice A – neste apêndice é apresentado o programa desenvolvido em C++ 

para simulação de inversores fonte de tensão (SSIF) e obtenção dos resultados 

simulados, apresentados ao longo do texto.  

Apêndice B – a descrição resumida da plataforma experimental é feita neste 

apêndice. Nele, são apresentadas as características do DSP utilizado, a organização do 

algoritmo no DSP e as especificações dos demais componentes da montagem. 

Também, é discutido o problema da inclusão do tempo morto nos sinais de comando 

dos interruptores para os inversores de três níveis. 

Apêndice C – aqui é descrita a técnica do controlador PI de corrente utilizada 

em conjunto com a estratégia de modulação para comandar o inversor de três níveis, 

quando em malha fechada. 



CAPÍTULO 2 

 

TOPOLOGIAS DE INVERSORES MULTINÍVEIS 

 

 

 

 

2   

2.1  INTRODUÇÃO 

Nos inversores convencionais de dois níveis, a redução do conteúdo 

harmônico nas formas de onda de saída é obtida, principalmente, com o aumento da 

freqüência de comutação (MENDES, 2000). Contudo, a tensão aplicada aos terminais 

dos semicondutores durante o bloqueio é igual à tensão total do barramento CC. Por 

isso, quanto maior a tensão e a corrente do sistema, menor deve ser a freqüência de 

comutação para limitar o aumento das perdas por comutação.  

Os inversores multiníveis possuem formas de onda de tensão na saída mais 

próximas das senoidais, pois possuem mais níveis para a composição da componente 

de freqüência fundamental. Além disso, seus interruptores são submetidos a uma 

fração de 1 / (N – 1) da tensão CC, onde N é o número de níveis do inversor. Isso 

possibilita a utilização dos interruptores com freqüências de comutação maiores e em 

níveis maiores de tensão CC. 

Neste capítulo são analisadas as principais estruturas multiníveis e 

apresentadas as equações que regem o funcionamento de cada uma delas, as quais são 

utilizadas para sintetizar suas tensões de saída. Como preparação para tal análise é 

apresentada preliminarmente uma revisão da estrutura de dois níveis. Ao final do 

capítulo é analisada uma estrutura de três níveis com número reduzido de 

componentes, com os objetivos de redução dos custos de montagem e das perdas em 

condução. 

 



Capítulo 2 – Topologias de Inversores Multiníveis 30

2.2  INVERSORES CONVENCIONAIS DE DOIS NÍVEIS  

Os inversores trifásicos de dois níveis, mostrados na figura 2.1, possuem dois 

capacitores no barramento CC e dois interruptores por fase, com seus respectivos 

diodos em anti-paralelo. A tensão entre um terminal de saída do inversor (a, b, ou c) e 

o terminal o no centro do barramento CC, chamada de tensão de pólo (vao, vbo ou vco), 

pode assumir apenas dois valores (–E/2 ou E/2). 

 

(a) 

 

(b)  (c)  (d) 

Figura 2.1 – Inversor trifásico de dois níveis. (a) Circuito elétrico. (b) Tensão de Pólo. (c) Tensão entre fases. (d) 
Tensão entre fase e neutro da carga. 

Da análise da figura 2.1.a, obtêm-se a tabela 2.1 com os estados de operação 

possíveis para os interruptores de um braço do inversor de dois níveis e seus 

respectivos valores de tensão de pólo. Na tabela 2.1, kx representa os estados dos 

interruptores em um braço (1 = condução, 0 = bloqueio), com x ∈ {a, b, c}. 

Tabela 2.1 – Estados dos interruptores para um inversor trifásico de dois níveis. 

kx Sx1 Sx2 vxo 
0 0 1 -E/2 
1 1 0 E/2 

 

As equações de (2.1) até (2.4) definem cada uma das tensões relacionadas com 

o circuito da figura 2.1.a. 
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Tensões de Pólo: 
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Tensões de Linha: 
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Para a carga trifásica ligada em estrela ao inversor da figura 2.1.a, 
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Com Ra, Rb, e Rc sendo as resistências das fases a, b e c respectivamente. 

Pela lei de KIRCHHOFF para as correntes no nó n da figura 2.1.a,  

0=++
cba

iii         (2.7) 

Substituindo estas correntes pelas obtidas com (2.4), (2.5) e (2.6), 

0)/1()/1()/1( =++
ccnbbnaan

RvRvRv      (2.8) 

Substituindo na equação anterior os valores de van, vbn e vcn fornecidos pelas 

equações (2.2), resulta em: 
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Para um sistema trifásico com cargas equilibradas, Ra = Rb = Rc = R, assim: 

3
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A partir da tabela 2.1 pode-se obter a equação (2.11) relacionando as tensões 

de pólo vxo com os estados de operação dos interruptores do inversor para cada fase, 

Ev
xo 






 −=

2

1
k x  com x ∈ {a, b, c}  e  kx ∈ {0, 1}  (2.11) 

As tensões de linha são obtidas a partir das tensões de pólo pela equação (2.3), 

substituindo nesta última os valores das tensões de pólo obtidas pela equação (2.11),  
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Reorganizando os termos da equação anterior, 
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 com kx ∈ {0, 1}   (2.13) 

Em termos das tensões de pólo, a equação (2.3) pode ser reescrita como: 
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As tensões de fase são obtidas a partir da equação (2.2). 

Substituindo na equação (2.2) o valor da tensão de modo comum dada na 

equação (2.10), 
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Novamente, substituindo na equação anterior, os valores das tensões de pólo 

obtidas da equação (2.11), 
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A equação anterior reorganizada fornece: 



Capítulo 2 – Topologias de Inversores Multiníveis 33

































−−
−−
−−

=
















c

b

a

k

k

k

211

121

112

3

E

v

v

v

cn

bn

an

 com kx ∈ {0, 1}   (2.17) 

Em um sistema trifásico de tensões equilibradas, as tensões de fase também 

podem ser obtidas a partir das tensões de linha. Conforme a equação matricial (2.15): 
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Reorganizando os termos da equação anterior, 
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Em termos das tensões de pólo, a equação (2.15) pode ser reescrita como: 
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Como pode ser observado a partir da tabela 2.1 e das equações (2.11), (2.13) e 

(2.17), as tensões de pólo possuem apenas dois níveis (figura 2.1.b), as tensões de 

linha possuem três níveis (figura 2.1.c) e as tensões de fase possuem cinco níveis 

(figura 2.1.d) nos inversores trifásicos de dois níveis. Assim, a estrutura deste inversor, 

com dois interruptores por braço, fornece um total de 23 = 8 combinações diferentes 

para as tensões de pólo, como pode ser visto na tabela 2.2. 

Tabela 2.2 – Tensões de saída para um inversor trifásico de dois níveis. 

Configuração kx vao vbo vco vab vbc vca van vbn vcn 
0 000 -E/2 -E/2 -E/2 0 0 0 0 0 0 
1 100 E/2 -E/2 -E/2 E 0 -E 2E/3 -E/3 - E/3 
2 110 E/2 E/2 -E/2 0 E -E E/3 E/3 -2E/3 
3 010 -E/2 E/2 -E/2 -E E 0 -E/3 2E/3 - E/3 
4 011 -E/2 E/2 E/2 -E 0 E -2E/3 E/3 E/3 
5 001 -E/2 -E/2 E/2 0 -E E - E/3 -E/3 2E/3 
6 101 E/2 -E/2 E/2 E -E 0 E/3 -2E/3 E/3 
7 111 E/2 E/2 E/2 0 0 0 0 0 0 

 

Mais adiante, a mesma análise feita nos inversores de três níveis mostrará que 

as tensões de pólo possuem três valores ou níveis diferentes. 
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2.3  INVERSOR MULTINÍVEL COM DIODOS DE GRAMPEAMENTO 

Como pode ser observado na figura 2.2, cada braço do inversor de três níveis 

com diodos de grampeamento é constituído por quatro dispositivos semicondutores 

com seus respectivos diodos em anti-paralelo e dois diodos ligados ao ponto central do 

barramento CC (terminal o). A tensão sobre os interruptores é mantida igual à tensão 

dos capacitores C1 ou C2 através dos dois diodos de grampeamento em cada braço. A 

tensão em cada capacitor deve ser mantida o mais próximo possível do valor ideal E/2 

para garantir que as tensões de pólo assumam os valores –E/2, 0 ou E/2. 

 

(a) 

 

(b)   (c)   (d) 

Figura 2.2 – Inversor trifásico de três níveis com diodos de grampeamento. (a) Circuito elétrico. (b) Tensão de 
Pólo. (c) Tensão entre fases. (d) Tensão entre fase e neutro da carga. 

Da análise da figura 2.2.a, obtêm-se a tabela 2.3 com os estados de operação 

possíveis para os interruptores de um braço do inversor de três níveis com diodos de 

grampeamento e seus respectivos valores de tensão de pólo. Na tabela 2.3, kx 

representa os estados dos interruptores em um braço, com x ∈ {a, b, c}. 
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Tabela 2.3 – Estados dos interruptores para um inversor trifásico de três níveis com diodos de 
grampeamento. 

kx Sx1 Sx2 Sx3 Sx4 vxo 
0 0 0 1 1 -E/2 
1 0 1 1 0 0 
2 1 1 0 0 E/2 

 

Na análise deste conversor as equações de (2.1) até (2.10) também definem 

cada uma das tensões relacionadas com o circuito da figura 2.2.a. No entanto, as 

equações de (2.11) até (2.19) não são consideradas uma vez que, neste caso, o ponto o 

está interligado entre os diodos de grampeamento. As equações seguintes resumem a 

análise feita para o inversor de três níveis da figura 2.2.a. 

A partir da tabela 2.3 pode-se obter a equação (2.20) relacionando as tensões 

de pólo vxo com os estados de operação dos interruptores do inversor para cada fase, 

Ev
xo 






 −

=
2

1k x  com x ∈ {a, b, c}  e  kx ∈ {0, 1, 2}  (2.20) 

Os valores das tensões de pólo obtidos pela equação anterior e introduzidos na 

equação (2.3) fornecem: 

































−
−

−
=

















c

b

a

k

k

k

101

110

011

2

E

v

v

v

ca

bc

ab

 com kx ∈ {0, 1, 2}   (2.21) 

Substituindo na equação (2.15), os valores das tensões de pólo obtidas da 

equação (2.20), 
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A equação anterior reorganizada fornece: 
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 com kx ∈ {0, 1, 2}   (2.23) 

Da tabela 2.3 e das equações (2.20), (2.21) e (2.23), as tensões de pólo 

possuem três níveis (figura 2.2.b), as tensões de linha possuem cinco níveis (figura 

2.2.c) e as tensões de fase nove níveis (figura 2.2.d) nos inversores trifásicos de três 
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níveis com diodos de grampeamento. Assim, a topologia deste inversor trifásico com 

quatro interruptores por braço forneceria um total de 43 = 64 combinações. Contudo, 

como pode ser observado na figura 2.2.a e na tabela 2.3 (três estados possíveis para os 

interruptores de cada braço), os quatro interruptores devem trabalhar dois a dois. Na 

prática, deve-se obedecer a seqüência 0→1→2 ou 2→1→0 para assegurar que apenas 

dois dispositivos em um braço mudarão seus estados simultaneamente, possibilitando 

menores perdas por comutação. Logo, têm-se um total de 33 = 27 combinações 

diferentes para as tensões de pólo, como mostrado na tabela 2.4, mas apenas 19 

produzem valores diferentes de tensões de linha e de fase na saída do inversor.  

Tabela 2.4 – Tensões de saída para um inversor trifásico de três níveis com diodos de 
grampeamento. 

Configuração kx vao vbo vco 

000 -E/2 -E/2 -E/2 

111 0 0 0 0 

222 E/2 E/2 E/2 

100 0 -E/2 -E/2 
1 

211 E/2 0 0 

110 0 0 -E/2 
2 

221 E/2 E/2 0 

010 -E/2 0 -E/2 
3 

121 0 E/2 0 

011 -E/2 0 0 
4 

122 0 E/2 E/2 

001 -E/2 -E/2 0 
5 

112 0 0 E/2 

101 0 -E/2 0 
6 

212 E/2 0 E/2 

7 200 E/2 -E/2 -E/2 

8 210 E/2 0 -E/2 

9 220 E/2 E/2 -E/2 

10 120 0 E/2 -E/2 

11 020 -E/2 E/2 -E/2 

12 021 -E/2 E/2 0 

13 022 -E/2 E/2 E/2 

14 012 -E/2 0 E/2 

15 002 -E/2 -E/2 E/2 

16 102 0 -E/2 E/2 

17 202 E/2 -E/2 E/2 

18 201 E/2 -E/2 0 
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Um inversor de N níveis com diodos de grampeamento possui N – 1 

capacitores iguais conectados em série para produzir os N níveis de tensão a partir do 

barramento CC.  Também, é bem maior a quantidade de diodos de grampeamento 

utilizados para garantir que cada interruptor seja submetido a uma tensão reversa igual 

à dos capacitores. Isto aumenta significativamente os custos de um inversor deste tipo 

para um elevado número de níveis.  

A estrutura do inversor de quatro níveis com diodos de grampeamento, vista 

na figura 2.3, possui três capacitores no barramento CC. A tensão em cada um deles 

deve ser mantida o mais próximo possível do valor ideal (E/3). Além disso, possui seis 

dispositivos semicondutores por braço com seus respectivos diodos em anti-paralelo e 

seis diodos de grampeamento por braço. Na figura 2.3, o capacitor C2 foi dividido em 

dois capacitores idênticos, com uma tensão de E/6 cada um, com a finalidade de se 

observar o terminal o, que é a referência para os níveis de tensão do inversor. 

 

Figura 2.3 – Inversor trifásico de quatro níveis com diodos de grampeamento. 

Observando a figura 2.3, vê-se que cada um dos dois diodos (D10 e D13 para 

o braço a), na configuração com os três últimos interruptores do braço conduzindo, são 

submetidos a uma tensão reversa de E/3. Se estes fossem substituídos por apenas um 

diodo, esse seria submetido a uma tensão reversa total de 2E/3. 
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Do exposto anteriormente, cada interruptor de um braço do inversor é 

submetido a uma tensão de E/(N – 1). Contudo, como pode ser observado na figura 

2.3, os interruptores não conduzem os mesmos valores médios de corrente em um 

mesmo período já que os tempos de condução dos interruptores de um braço são 

diferentes. Isto leva a um sobre-dimensionamento de alguns dispositivos 

semicondutores de potência para esse tipo de inversor multinível. 

Esta estrutura de inversor, com divisor de tensão capacitivo, também está 

sujeita a um desequilíbrio das tensões nos capacitores. Isto provoca distorções nas 

formas de onda das tensões de saída com o conseqüente aumento do conteúdo 

harmônico. Esse desequilíbrio afeta os valores de tensão a que são submetidos os 

interruptores de um mesmo braço. 

Algumas técnicas de controle das tensões nos capacitores do barramento CC 

têm sido propostas com o intuito de excluir esta limitação para uso dos inversores 

multiníveis com diodos de grampeamento (MENDES, 2000; CELANOVIC, 

BOROYEVICH, 2000; LEE, KIM, HYUN, 1999). Algumas aplicações, como 

compensação de reativos e harmônicos, utilizam esta topologia de inversor quando o 

problema citado anteriormente não é crítico. Além disso, as técnicas de controle por 

histerese e por torque direto para acionamentos de máquinas CA têm sido mais 

comumente aplicadas usando-se esta topologia de inversor (RODRÍGUEZ, LAI, 

PENG, 2002). 

 

2.4  INVERSOR MULTINÍVEL COM CAPACITORES FLUTUANTES 

O inversor trifásico de três níveis com capacitores flutuantes, mostrado na 

figura 2.4, possui um capacitor (Ca, Cb, Cc) em cada braço no lugar dos diodos de 

grampeamento do circuito da figura 2.2.a. 

Da análise da figura 2.4, obtêm-se a tabela 2.5 com os estados de operação 

possíveis para os interruptores de um braço do inversor de três níveis com capacitores 

flutuantes e seus respectivos valores de tensão de pólo. Na tabela 2.5, kx representa os 

estados dos interruptores em um braço, com x ∈ {a, b, c}. 
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Figura 2.4 – Inversor trifásico de três níveis com capacitores flutuantes. 

Na tabela 2.5, cada braço do inversor produz quatro configurações para os 

interruptores, resultando em quatro níveis de tensão de pólo na saída. Isto fornece um 

total de 43 = 64 configurações. No entanto, a tensão VCx nos capacitores flutuantes 

pode oscilar numa faixa mínima de valores acima e a baixo de E/2, para garantir o 

equilíbrio das tensões sobres os interruptores e assim fornecer três níveis de tensão de 

pólo (–E/2, 0, E/2), como no inversor de três níveis com diodos de grampeamento.  

Tabela 2.5 – Estados dos interruptores para um inversor trifásico de três níveis com capacitores 
flutuantes. 

kx Sx1 Sx2 Sx3 Sx4 vxo 
0 0 0 1 1 -E/2 
1 0 1 0 1 Vcx - E/2 
2 1 0 1 0 E/2 - Vcx 
3 1 1 0 0 E/2 

 

Observando a figura 2.4 e a tabela 2.5, vê-se que as configurações 0 e 3 não 

alteram a tensão nos capacitores flutuantes. Em um determinado instante de 

modulação, se o sentido da corrente na fase for da fonte E para a carga, a configuração 

2 será responsável pelo carregamento dos capacitores Ca, Cb e Cc enquanto a 

configuração 1 possibilitará o descarregamento. Logo, aplicando-se uma combinação 

apropriada destas duas configurações pode-se controlar as tensões nos capacitores 

flutuantes (VCx) mantendo-as aproximadamente iguais a E/2.  

O mesmo tratamento matemático dado aos inversores multiníveis com diodos 

de grampeamento pode ser dado à topologia com capacitores flutuantes, obtendo as 

mesmas equações para as tensões de pólo, de fase e de linha. 
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Uma fase do inversor de cinco níveis com capacitores flutuantes é mostrada na 

figura 2.5. Como no caso dos diodos de grampeamento na estrutura do inversor com 

neutro grampeado, os capacitores flutuantes podem ser submetidos a níveis de tensão 

maiores do que nos interruptores, caso não se conecte capacitores em série em 

estruturas com N níveis para manter iguais as tensões a que cada um é submetido. Isso 

provoca um elevado número de capacitores em estruturas com N níveis, fazendo com 

que boa parte da estratégia de controle do inversor seja direcionada para solução do 

problema do desequilíbrio das tensões nestes capacitores e naqueles ligados ao 

barramento da fonte CC. Algumas das aplicações desta topologia incluem o 

acionamento de motores CA para transportadoras, ventiladores e compressores. 

 

Figura 2.5 – Um braço do inversor trifásico de cinco níveis com capacitores flutuantes. 

2.5  INVERSOR MULTINÍVEL EM CASCATA COM FONTES CC 

SEPARADAS 

A estrutura do inversor de três níveis do tipo em cascata com fontes CC 

separadas pode ser vista na figura 2.6. Cada fase é composta por um módulo de 

inversor monofásico em ponte completa com uma fonte CC separada.  
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A análise feita para esta estrutura é diferente daquela realizada para os tipos de 

inversores vistos anteriormente, uma vez que se trata na verdade de módulos ou 

circuitos de inversores monofásicos de dois níveis em ponte completa interconectados. 

Na figura 2.6, adotando o ponto o como mostrado obtém-se as três tensões de 

pólo (vao, vbo e vco).  

 

Figura 2.6 – Inversor trifásico de três níveis do tipo em cascata com fontes CC separadas. 

Da análise da figura 2.6, obtêm-se a tabela 2.6 com os estados de operação 

possíveis para os interruptores de um braço do inversor de três níveis do tipo em 

cascata e seus respectivos valores de tensão de pólo. Na tabela 2.6, kx representa os 

estados dos interruptores em um braço, com x ∈ {a, b, c}. 

Tabela 2.6 – Estados dos interruptores para um inversor trifásico de três níveis com fontes CC 
separadas. 

kx Sx1 Sx2 Sx3 Sx4 vxo 
0 1 0 0 1 -E 
1 1 0 1 0 0 
2 0 1 0 1 0 
3 0 1 1 0 E 

 

A tabela 2.6 pode ser simplificada considerando cada módulo independente 

com dois braços (Ux e Qx), fornecendo os resultados mostrados na tabela 2.7. 

Tabela 2.7 – Estados dos interruptores para um braço de um módulo de um inversor de três níveis 
com fontes CC separadas. 

Ux e Qx Sx1 Sx2 
1 0 1 
0 1 0 
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A partir da tabela 2.7 pode-se obter a equação (2.24) relacionando as tensões 

de pólo vxo com os estados de operação Ux e Qx dos interruptores, 

( )Ev
xo xx QU −=  com x ∈ {a, b, c}, Ux e Qx ∈ {0, 1}  (2.24) 

A equação anterior pode ser tomada como base para se obter as demais 

equações que definem o funcionamento do inversor da figura 2.6, como também 

possibilita a obtenção de todas as configurações possíveis dos interruptores do inversor 

e de suas tensões de pólo. 

Os valores das tensões de pólo obtidos pela equação anterior e introduzidos na 

equação (2.3) fornecem: 
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  com Ux e Qx ∈ {0, 1} (2.25) 

Substituindo na equação (2.15), os valores das tensões de pólo obtidas da 

equação (2.25), obtém-se: 
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 com Ux e Qx ∈ {0, 1} (2.26) 

A partir das tabelas 2.6 e 2.7 e das equações (2.24), (2.25) e (2.26), cada 

módulo monofásico do inversor possui quatro combinações para os dispositivos 

semicondutores, mas apenas três combinações produzem efetivamente três níveis de 

tensão de pólo (–E, 0 e E), fornecendo um total de 33 = 27 configurações como nos 

outros inversores de três níveis analisados anteriormente. Logo, as tensões de pólo 

também possuem três níveis, as tensões de linha possuem cinco níveis e as tensões de 

fase possuem nove níveis nos inversores trifásicos de três níveis em cascata com 

fontes CC separadas. 

Uma tabela semelhante à 2.4 pode ser escrita para esse tipo de inversor 

multinível contendo todas as combinações para os interruptores, lembrando-se que, 

para se obter as tensões de pólo com os mesmos valores das duas estruturas anteriores 

(–E/2, 0 e E/2), é necessário que a tensão de cada fonte independente seja igual a E/2. 
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A estrutura do inversor com fontes CC separadas não possui a desvantagem do 

desequilíbrio das tensões nos capacitores do barramento CC, mas a quantidade destas 

fontes pode ser um limitador econômico no uso deste tipo de inversor. Apesar disso, 

esta estrutura é vista como a melhor opção para aplicações de acionamento 

regenerativo de motores em média tensão e alta potência (RODRÍGUEZ, LAI, PENG, 

2002). Seu uso também está sendo discutido em aplicações de condicionamento de 

linhas de potência com compensação série ou paralela, já que estas topologias 

possibilitam maior desempenho e menor interferência eletromagnética que os 

inversores de dois níveis operando com PWM (RODRÍGUEZ, LAI, PENG, 2002). 

Uma fase do inversor de sete níveis em cascata é mostrada na figura 2.7. A 

tensão de fase resultante (em degraus) é obtida a partir da adição das tensões na saída 

de cada um dos três módulos monofásicos que compõe a fase. 

 

Figura 2.7 – Um braço do inversor trifásico de sete níveis do tipo em cascata com fontes CC separadas. 
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2.6  INVERSOR DE TRÊS NÍVEIS COM NÚMERO REDUZIDO DE 

COMPONENTES  

Na estrutura do inversor de três níveis com diodos de grampeamento mostrada 

na figura 2.2.a, existem três caminhos diferentes para condução da corrente entre a 

fonte E e a carga. 

Primeiro, para que a tensão de pólo seja E/2, é preciso que os dois dispositivos 

semicondutores superiores estejam conduzindo a corrente na fase. Dependendo do 

sentido dessa corrente, a condução se dará ou pelos dois interruptores ou por seus 

diodos em anti-paralelo.  

Na segunda possibilidade, para que a tensão de pólo seja –E/2, é preciso que 

os dois dispositivos semicondutores inferiores estejam conduzindo a corrente na fase. 

Novamente, dependendo do sentido dessa corrente, a condução se dará ou pelos dois 

interruptores ou por seus diodos em anti-paralelo. 

Por último, para se ter o nível 0 nas tensões de pólo, independentemente do 

sentido da corrente na fase, a condução se dará sempre por um interruptor e por um 

diodo de grampeamento.  

Logo, o caminho que cada corrente na fase percorre entre a fonte E e a carga 

passa obrigatoriamente por dois dispositivos semicondutores. Isto implica em um 

aumento das perdas por condução para esta estrutura de inversor comparada com a 

estrutura de dois níveis. 

BHAGWAT e STEFANOVIC (1983) propuseram uma estrutura generalizada 

de inversor multinível fonte de tensão para redução do conteúdo harmônico nos sinais 

de tensão e corrente na saída do inversor. Nessa estrutura o conceito de multinível é 

demonstrado de forma simples e direta. O objetivo é mostrar que, a partir da ligação de 

novos interruptores (ou células) entre a carga e um ponto intermediário que separa os 

capacitores do barramento CC, níveis adicionais podem ser introduzidos internamente 

às formas de onda PWM de um inversor de dois níveis. Na figura 2.8 é mostrado o 

circuito elétrico para o caso do inversor de três níveis. Comparada com a estrutura com 

diodos de grampeamento, a estrutura proposta por BHAGWAT e STEFANOVIC 

(1983) possui uma quantidade menor de interruptores ou diodos. Dependendo dos 
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dispositivos semicondutores utilizados nas células e de suas conexões, o inversor 

multinível com número reduzido de componentes (ou NRC) possibilita perdas em 

condução menores. Até então, esta topologia de inversor ainda não havia sido 

explorada com relação às perdas em condução.  

 

Figura 2.8 – Inversor trifásico de três níveis com interruptores conectados ao ponto central do barramento CC. 

Existem algumas possibilidades diferentes de conexão dos dispositivos 

semicondutores para as células em cada fase do inversor da figura 2.8. Na figura 2.9 

pode-se ver três configurações possíveis (SALMON, 1995). 

 

Figura 2.9 – Opções de células com dispositivos semicondutores. 

A configuração da figura 2.9.a foi estudada por ZHAO, LI e LIPO (1995) e a 

configuração da figura 2.9.b foi estudada por KOLAR e ZACH (1994). Ambas as 

configurações, mais a da figura 2.9.c (SALMON, 1995), foram analisadas para 

aplicações com retificadores do tipo boost. 

A princípio, as configurações de células mostradas nas figuras 2.9 necessitam 

apenas de um driver para comandar os dois interruptores, o que diminui ainda mais os 

custos da montagem desse inversor. A configuração da célula mostrada na figura 2.9.c 

possui o emissor comum e pode ser formada por dispositivos semicondutores como 

IGBTs ou MOSFETs de potência (2500 V), muito usado na conversão CC/CC . 
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Para as células das figuras 2.9.a e 2.9.c pode-se dividir a análise das perdas em 

condução em dois casos: 

i) No caso em que a tensão de pólo for igual a 0, independentemente do 

sentido da corrente na fase, a condução se dará sempre por um interruptor e por um 

diodo (Sx3/Dx3 ou Sx4/Dx4 para figura 2.9.a e Sx3/Dx4 ou Sx4/Dx3 para figura 2.9.c.), de 

forma idêntica ao que acontece com a estrutura com diodos de grampeamento. Logo, 

neste caso, não há diferença entre as perdas em condução para as duas topologias. 

ii) Para o caso em que a tensão de pólo for igual a E/2 ou –E/2, o inversor de 

três níveis da figura 2.8 com as configurações de células das figuras 2.9.a e 2.9.c 

fornece  perdas em condução menores do que a estrutura do inversor de três níveis 

com diodos de grampeamento. Isto porque apenas um e não dois dispositivos 

semicondutores (Sx1/Dx1 ou Sx2/Dx2) conduz a corrente na fase. 

Desta forma, no cômputo final, a topologia do inversor de três níveis com 

número reduzido de componentes (NRC), com as opções de células mostradas nas 

figuras 2.9.a e 2.9.c, fornece uma quantidade total de perdas em condução menor que a 

topologia com diodos de grampeamento. 

Embora a configuração da figura 2.9.b tenha um interruptor a menos, ela 

possui dois diodos a mais. Isto possibilita um aumento das perdas em condução 

quando comparada com as outras duas configurações de células, pois para se ter o 

nível 0 nas tensões de pólo obrigatoriamente a corrente na fase deve seguir por dois 

diodos (Dx3 e Dx6 ou Dx4 e Dx5) e pelo interruptor Sx3. 

A topologia de inversor de três níveis com a opção de célula mostrada na 

figura 2.9.c foi escolhida para ser analisada neste trabalho. 

Para o correto funcionamento deste inversor são necessárias alterações no 

comando digital dos interruptores, já que os dispositivos com disparo e bloqueio 

controlados (interruptores Sx) deverão comutar segundo uma lógica de comando que 

permita a obtenção dos três níveis de tensão (–E/2, 0 e E/2), como mostrado na figura 

2.10. Nesta figura, Sx3 representa os interruptores Sx3 e Sx4 presentes na configuração 

da figura 2.9.c. 
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Figura 2.10 – Modos de operação para um braço do inversor NRC. (a) Inversor sem operação. (b) vxo = E/2. (c) 
vxo = 0. (d) vxo = –E/2. 

No caso da modulação se dar durante o semi-ciclo positivo dos sinais de 

referência (figura 2.11.a), os interruptores da célula (Sx3 e Sx4) são comandados 

simultaneamente e de forma complementar ao comando do interruptor superior (Sx1) 

do braço respectivo. Quando a modulação se der durante o semi-ciclo negativo dos 

sinais de referência (figura 2.11.b), o interruptor inferior (Sx2) de cada braço do 

inversor tem seu comando de forma complementar ao comando dos interruptores da 

célula respectiva (Sx3 e Sx4). 

 

Figura 2.11 – Comando dos interruptores em um braço do inversor NRC. (a) Semi-ciclo positivo dos sinais de 
referência. (b) Semi-ciclo negativo dos sinais de referência. 
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Dessa maneira, pode-se utilizar, no inversor de três níveis NCR, qualquer 

estratégia de modulação para inversores de dois níveis, adicionando apenas uma 

interface digital entre os dois sinais de PWM gerados pelo sistema de comando (DSP, 

microcomputador, etc.) e os três sinais de comando que efetivamente acionam os 

interruptores de uma fase. Na figura 2.12 é mostrado um exemplo de interface para 

uma fase do inversor de três níveis NRC. Neste caso, é necessário que o sistema de 

comando do inversor forneça também três sinais digitais ea, eb e ec, um para cada fase 

do inversor, informando se as tensões de referência se encontram ou no semi-ciclo 

positivo (ex = 1) ou no negativo (ex = 0), com x ∈ {a, b, c}. 

 

Figura 2.12 – Interface digital para os sinais de comando dos interruptores para um braço do inversor de três 
níveis com número reduzido de componentes. 

O mesmo tratamento matemático dado aos inversores multiníveis com diodos 

de grampeamento pode ser repetido para a topologia NRC, mostrada na figura 2.8, 

obtendo as mesmas equações para as tensões de pólo, de fase e de linha. 

Uma desvantagem da estrutura NRC é que os interruptores Sx1 e Sx2 devem ser 

dimensionados para suportar a tensão total do barramento CC, uma vez que, a cada 

semi-ciclo dos sinais de referência, um destes interruptores permanece bloqueado, ora 

submetido à tensão total do barramento, ora submetido à tensão em um dos capacitores 

(Sx2 no semi-ciclo positivo e Sx1 no semi-ciclo negativo, figura 2.11). No entanto, 

durante o semi-ciclo dos sinais de referência em que os interruptores estão comutando 

seus estados de condução para bloqueio e vice-versa (Sx1 no semi-ciclo positivo e Sx2 

no semi-ciclo negativo, figura 2.11), Sx1 e Sx2 são sempre submetidos à tensão em cada 

capacitor (metade da tensão total do barramento CC no caso ideal). É este valor de 

tensão que deve ser utilizado para cálculo das perdas por comutação. 
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No caso dos dois interruptores da célula (Sx3 e Sx4), ambos recebem o mesmo 

sinal de comando, mas apenas um conduz a corrente na fase dependendo do seu 

sentido. Cada interruptor comuta seu estado de condução para bloqueio e vice-versa, 

ora submetido à tensão nula, ora submetido à tensão em um capacitor, dependendo do 

sentido da corrente na fase e do semi-ciclo do sinal de referência. Como neste caso, 

cada interruptor conduz realmente a corrente na fase em intervalos diferentes, tem-se o 

mesmo comportamento como na estrutura de três níveis com diodos de grampeamento, 

quando a conexão da fase se faz com o ponto central do barramento CC. Logo, a 

topologia do inversor de três níveis mostrada na figura 2.8, com a configuração de 

célula da figura 2.9.c, produz a mesma quantidade de perdas por comutação e menos 

perdas em condução que a topologia do inversor de três níveis com diodos de 

grampeamento, mostrada na figura 2.2.a. 

No capítulo 7, tanto as perdas em condução, quanto as perdas devido à 

comutação, são tratadas com mais detalhes. Os inversores de dois níveis, três níveis 

com diodos de grampeamento e também a estrutura de três níveis com número 

reduzido de componentes são analisadas. 

Com as novas tecnologias de fabricação dos semicondutores (HV-IGBT e 

IGCT) o nível de tensão sobre estes componentes deixou de ser uma limitação para 

aplicações em médias tensões e potências. No entanto, tensões elevadas sobre os 

interruptores fornecem uma quantidade maior de perdas por comutação. Assim, um 

campo ótimo de interesse da topologia de inversor de três níveis com número reduzido 

de componentes pode ser em aplicações de baixa tensão e potência em substituição aos 

inversores de dois níveis. Neste caso, o inversor NRC, além de possibilitar a redução 

efetiva das perdas, como será mostrado no capítulo 7, também melhora a qualidade 

dos sinais de saída de forma semelhante ao que é feito pelo inversor de três níveis com 

diodos de grampeamento. 

Aplicações importantes em baixa tensão para esta topologia podem ser no uso 

com filtros ativos, fontes para sistemas de telecomunicações e acionamento de 

motores, nos quais a qualidade dos sinais de saída do inversor, a quantidade de IEM 
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devido à comutação e as perdas devido à condução nos dispositivos semicondutores 

sejam elementos decisivos para determinar a topologia a ser utilizada para conversão.  

No caso das fontes para telecomunicações, a interferência eletromagnética 

causada pela comutação excessiva dos dispositivos semicondutores, em freqüências 

elevadas, sugere um campo interessante de aplicação do inversor de três níveis NRC 

operando com freqüência de comutação menor, mas com uma qualidade melhor ou 

igual nos sinais de saída, do que o inversor de dois níveis. 

Outra característica interessante do inversor NRC é a possibilidade de manter 

o funcionamento do sistema de acionamento após uma falha em algum dispositivo. 

Nas figuras 2.13, 2.14 e 2.15 é mostrado o inversor NRC operando normalmente e 

após os quatros casos possíveis de falhas em um braço.  

 

Figura 2.13 – Modo de operação normal do inversor NRC.  

Os casos de curto-circuito podem ser tratados como abertura não comandada 

do dispositivo colocando um fusível ultra-rápido em série com ele, ou estudados 

independentemente com o propósito de manter o funcionamento do inversor em outros 

modos de operação. 

Na figura 2.14, quando da ocorrência de uma falha no interruptor Sa1 ou Sa2, 

pode-se manter o funcionamento do inversor com estes interruptores sem conduzir e 

mantendo os interruptores Sa3 e Sa4 conduzindo sem modulação. Neste caso, os outros 

braços devem garantir a tensão na fase a para que o inversor mantenha as tensões de 

pólo em três níveis. 

Como mostrado na figura 2.15, na ocorrência de uma falha no interruptor Sa3 

ou Sa4, pode-se manter o funcionamento do inversor modificando a técnica de 

modulação para operar o braço em dois níveis por meio dos interruptores Sa1 e Sa2. 
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Neste caso, existem duas possibilidades de operação dos outros braços do inversor, ou 

eles continuam sendo modulados em três níveis ou passam a ser modulados também 

em dois níveis, para isso mantendo os interruptores Sb3, Sb4, Sc3 e Sc4 bloqueados.  

 

Figura 2.14 – Modo de operação do inversor NRC na ocorrência de uma falha em Sa1 ou Sa2. 

Podem ser estudadas outras formas de manter o funcionamento do inversor 

após a detecção de falha em um interruptor, inclusive incluindo componentes 

auxiliares para compensação da falta. A quantidade de estudos para detecção e 

compensação de falhas em inversores multiníveis ainda é muito pouca. Existe, 

portanto, um campo ótimo de pesquisa a ser explorado. 

 

Figura 2.15 – Modo de operação do inversor NRC na ocorrência de uma falha em Sa3 ou Sa4. 

Uma desvantagem da topologia de inversor de três níveis NRC, mostrada na 

figura 2.13, é a necessidade de técnicas para manter a equalização das tensões nos 

capacitores do barramento CC, assim como no caso da topologia com diodos de 

grampeamento. No capítulo 6, serão apresentadas algumas destas técnicas para o 

inversor de três níveis com diodos de grampeamento que podem ser utilizadas também 

no inversor NRC. 
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2.7  CONCLUSÕES 

Neste capítulo foram formuladas as equações que fornecem os valores das 

tensões obtidas na saída dos inversores de dois e três níveis. Também foram definidos 

os problemas inerentes a cada topologia de inversor e citadas algumas de suas 

principais aplicações. 

O elevado número de capacitores na topologia com capacitores flutuantes 

requer uma preocupação maior com o problema do desequilíbrio das tensões nestes 

capacitores.  

Com o aumento do número de níveis, eleva-se o problema da implementação 

prática de inversores multiníveis em cascata devido à quantidade de fontes CC 

separadas para conexão com os módulos monofásicos. 

A praticidade de montagem, o maior uso em aplicações industriais e a maior 

quantidade de estudos realizados para análise e comando desta topologia, fizeram com 

que, neste trabalho, o inversor de três níveis com diodos de grampeamento fosse 

escolhido para viabilizar os estudos propostos. Para tanto, foram estudadas soluções 

para o desequilíbrio das tensões nos capacitores do barramento CC. 

Também foi analisada uma topologia de inversor de três níveis com número 

reduzido de componentes para aplicações em baixas tensões e potências. Esta 

topologia fornece perdas menores, comparada com a de três níveis com diodos de 

grampeamento, como também melhora significativamente a qualidade dos sinais na 

saída do inversor, quando comparada com a topologia de dois níveis.  
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TÉCNICAS DE MODULAÇÃO PARA INVERSORES 
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3.1  INTRODUÇÃO 

Neste capítulo são apresentadas as estratégias de modulação por comparação 

com portadora triangular (CB-PWM), modulação vetorial (SV-PWM) e modulação 

híbrida (Hybrid-PWM). Também, é definido o conceito de razão de distribuição 

vetorial. 

As estratégias mencionadas anteriormente utilizam freqüência de comutação 

(fs) fixa. Para freqüências de 6 até 18 kHz, o ruído devido à comutação e a vibração 

mecânica provocada pelo inversor na máquina são mais perceptíveis ao ser humano. 

Neste capítulo será discutida uma técnica de modulação randômica, aplicada 

inicialmente aos inversores de dois níveis (JACOBINA et al., 1998) e posteriormente 

aos inversores de três níveis com diodos de grampeamento (DE OLIVEIRA et al., 

2005). Essa técnica reduz a intensidade do ruído alocado em freqüências específicas e 

múltiplas da freqüência de comutação, a partir da determinação aleatória do valor de fs.  

No final do capítulo é definido o parâmetro de desempenho utilizado para 

verificar a qualidade dos sinais obtidos na saída do inversor de três níveis com a 

técnica de modulação proposta. 

 

3.2  MODULAÇÃO POR COMPARAÇÃO COM PORTADORA 

Nos conversores, o intervalo de tempo em que um interruptor permanece no 

seu estado de condução somado ao intervalo de tempo em que ele permanece no seu 

estado de bloqueio é chamado de pulso de comando do interruptor.  
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Os pulsos de comando para os interruptores de um inversor de dois níveis 

podem ser gerados quando três tensões senoidais (modulantes) defasadas de 120º uma 

da outra (va, vb e vc) são comparadas com um sinal triangular em alta freqüência, 

chamada de portadora triangular, conforme visto na figura 3.1. Esta técnica é chamada 

de Carrier Based PWM (CB-PWM), ela foi proposta por SCHÖNUNG e 

STEMMLER (1964).  

 

Figura 3.1 – Modulação por comparação com portadora triangular. 

Na figura 3.2, pode-se ver os pulsos de comando para os interruptores 

superiores em cada braço do inversor de dois níveis da figura 2.1.a, para cada período 

de modulação TS.  

 

Figura 3.2 – Pulsos de comando dos interruptores do inversor de 2 níveis com modulação por portadora. 

Baseado no valor médio que o sinal de saída modulado deve ter em um 

período a partir do sinal de referência de entrada (vx), os tempos em que os 

interruptores permanecem em condução (T1, T2, T3) são dados por:  
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 com x ∈ {a, b, c} e y ∈ {1, 2, 3}   (3.1) 

A modulação senoidal foi muito empregada no passado devido à sua 

facilidade para implementação utilizando circuitos analógicos ou mesmo digitais. 

 

3.3  MODULAÇÃO RANDÔMICA 

Em geral, um inversor com modulação por largura de pulso (PWM) utiliza 

uma freqüência de modulação constante. Com o aumento da freqüência de comutação, 

correntes harmônicas deslocam-se para altas freqüências e a distorção por harmônicos 

pode ser reduzida em cargas indutivas. Contudo, o ruído devido à comutação dos 

interruptores do inversor torna-se maior, além disso, pode haver um aumento na 

quantidade de interferência eletromagnético (IEM), também produzida pela 

comutação, causando problemas nos sinais de comunicação (NA et al., 2002). Em 

outras palavras, a comutação regular de um inversor, operando com modulação por 

largura de pulso e alimentando um motor de corrente alternada, é responsável pela 

condução e irradiação da interferência eletromagnética, bem como pelo aparecimento 

de distúrbios acústicos provocados pela ressonância mecânica (BOLOGNANI, 

CONTON, ZIGLIOTTO, 1996). 

Análises realizadas no domínio da freqüência no ruído gerado pela comutação 

regular de um inversor com PWM demonstraram que a potência deste ruído concentra-

se em torno da freqüência de comutação e de seus múltiplos (PEDERSEN, 

BLAABJERG, FREDERIKSEN, 1993). Se a potência do ruído de comutação for 

distribuída no domínio da freqüência, as amplitudes do seu espectro serão reduzidas 

(BOLOGNANI, CONTON, ZIGLIOTTO, 1996). Como resultado, pode-se ter uma 

diminuição na intensidade de vibrações mecânicas em máquinas, provocadas pelo 

inversor, e também uma atenuação da intensidade do ruído, antes concentrado em 

freqüências específicas e agora espalhado ao longo do espectro. 

Convencionalmente, a freqüência de comutação (fs) possui um valor constante 

nas estratégias de PWM. Na modulação randômica, a tensão de referência va, com 

freqüência constante fm, é comparada com um sinal triangular em alta freqüência (fs). 
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A freqüência fs é determinada aleatoriamente dentro de uma faixa pré-determinada. 

Desta forma, os pulsos de comando para os interruptores do inversor terão uma 

freqüência variável, como mostrado na figura 3.3. 

 

Figura 3.3 – PWM com freqüência de comutação randômica. 

Um gerador de números randômicos deve ser utilizado para determinar 

aleatoriamente um número inteiro dentro de uma faixa pré-estabelecida. A freqüência 

de comutação é então calculada em função deste número, de forma que: fmin ≤ fs ≤ fmax, 

obedecendo alguns fatores de projeto, tais como: 1) capacidade de abertura e 

fechamento dos interruptores utilizados; 2) potência e freqüência de trabalho do 

inversor no sistema; 3) compromisso com baixa distorção harmônica nos sinais de 

saída; perdas por comutação, etc. 

A modulação randômica é fundamentada no desenvolvimento de um gerador 

de números randômicos que: 

• Possua probabilidades iguais para a geração de cada um dos números, 

dentro de um intervalo específico. 

• Evite periodicidade. 

Na técnica de PWM com randomização da freqüência de comutação (fs) 

abordada por JACOBINA et al. (1998), kt valores distintos desta freqüência, 

selecionados randomicamente, estão contidos em uma faixa entre fmin e fmax, cada valor 

possuindo uma probabilidade pg (com g = 1, 2, ..., kt).  
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A freqüência de comutação média fmed pode ser calculada como: 

∑
=

=
tk

1g
Sgmed (g)fpf         (3.2) 

Para assegurar uma distribuição uniforme de potência no espectro da tensão de 

saída do inversor, todas as probabilidades são feitas iguais: p1 = p2 = ... = pkt = 1/kt. Os 

valores individuais da freqüência de comutação randômica são determinados por: 

g

f
(g)f max

s =          (3.3) 

No programa desenvolvido, tanto para simulação em microcomputador como 

para controlar o DSP, foi utilizada uma função pseudo-randômica em C++ para gerar 

os kt valores de g aleatoriamente. 

Vários trabalhos científicos que abordam as estratégias de modulação 

randômica objetivam a análise dos espectros dos sinais de saída do inversor e os 

efeitos no sistema de acionamento (NA et al., 2002; BOLOGNANI, CONTON, 

ZIGLIOTTO, 1996; LAI, 1999; LEE, HUI, CHUNG, 2000; BOYS, ANDREWS, 

1993; PEDERSEN, BLAABJERG, FREDERIKSEN, 1993; ZIGLIOTTO, 

TRZYNADLOWSKI, 1998; LIAW et al., 2000; TRZYNADLOWSKI et al., 1994; 

SHRIVASTAVA, HUI, 1999; HABETLER, DIVAN, 1991). 

 

3.4  MODULAÇÃO VETORIAL 

Com o desenvolvimento dos microprocessadores, a estratégia de modulação 

Space Vector PWM (SV-PWM), proposta por PFAFF, WESCHTA e WICK (1984) e 

mais adiante desenvolvida por VAN DER BROECK, SKUDELNY e STANKE 

(1988), tornou-se a técnica de processamento de potência mais utilizada em 

conversores trifásicos com modulação por largura de pulso. 

Ao longo destes anos, diversas técnicas de modulação vetorial foram 

desenvolvidas para se obter diferentes características de operação para os inversores de 

tensão, conforme revisão bibliográfica apresentada. 

O surgimento da SV-PWM possibilitou a representação dos estados de 

operação dos interruptores do inversor (0 = bloqueio, 1 = condução) por vetores 
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espaciais de tensão, como mostrado na tabela 3.1. O conjunto de três vetores 

adjacentes forma os vértices de um triângulo, o conjunto de todos os triângulos forma 

o hexágono dos vetores de tensão no plano das variáveis dq ou diagrama vetorial, 

como mostrado na figura 3.4. A utilização de um conjunto de vetores específicos 

forma o padrão de vetores para um período da modulação. Na tabela 3.1, ka, kb e kc  

representam os estados dos interruptores superiores para cada braço do inversor de 

dois níveis. 

Tabela 3.1 – Vetores espaciais de tensão para um inversor trifásico de dois níveis. 

Configuração ka kb kc vao vbo vco Vetor Espacial 

0 0 0 0 -E/2 -E/2 -E/2 V0 = 0 

1 1 0 0 E/2 -E/2 -E/2 V1 = 3/0)3/2( πjeE  

2 1 1 0 E/2 E/2 -E/2 V2 = 3/1)3/2( πjeE  

3 0 1 0 -E/2 E/2 -E/2 V3 = 3/2)3/2( πjeE  

4 0 1 1 -E/2 E/2 E/2 V4 = 3/3)3/2( πjeE  

5 0 0 1 -E/2 -E/2 E/2 V5 = 3/4)3/2( πjeE  

6 1 0 1 E/2 -E/2 E/2 V6 = 3/5)3/2( πjeE  

7 1 1 1 E/2 E/2 E/2 V7 = 0 

 

Os vetores V0 e V7 são chamados de vetores nulos (ou de roda livre), pois as 

combinações dos interruptores que os originam não possibilitam o fluxo de energia 

entre a fonte CC e a carga, ao contrário das combinações dos interruptores que dão 

origem aos seis vetores ativos V1, V2, V3, V4, V5, V6. As tensões de pólo moduladas 

(vao, vbo e vco) são obtidas pela equação (2.11). Na figura 3.4 pode-se ver o diagrama 

vetorial para o inversor de dois níveis e as seis regiões em que ele pode ser dividido. 

O vetor tensão de referência VS, definido pela amplitude VS e por sua posição 

θ, determina o triângulo cujos vértices são os vetores espaciais de tensão que são 

utilizados em um período da modulação.  

Para um período da modulação compreendido na região 1 do diagrama 

vetorial da figura 3.4, os intervalos de tempo (t0, t1, t2, t7) de aplicação dos vetores (V0, 

V1, V2, V7) que limitam a região são determinados e então somados para se obter os 

tempos em que os interruptores permanecem no estado de condução (T1, T2, T3), 

conforme mostrado na figura 3.5. Quem determina o tempo de aplicação de cada vetor 
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espacial é o vetor tensão de referência VS, obtido a partir dos sinais de referência 

senoidais (va, vb, e vc). 

 

Figura 3.4 – Diagrama vetorial do inversor de 2 níveis com modulação vetorial. 

A modulação vetorial emprega uma notação vetorial para tratamento de suas 

grandezas, isto simplifica a análise do sistema investigado (VEENSTRA, RUFER, 

2000). As quantidades trifásicas abc são transformadas, dentro de um plano complexo 

bi-dimensional denominado de dq, em um vetor usualmente definido a partir de 

números complexos, 

)(p 3

4

3

2
0

ππ
j

c

j

b

j

a evevev ++=SV       (3.4) 

 

Figura 3.5 – Pulsos de comando dos interruptores do inversor de 2 níveis com modulação vetorial. 

Para um sistema senoidal simétrico, o vetor VS irá girar (fasor) ao longo de um 

círculo através do plano complexo dq. Este vetor pode ser decomposto em suas 

componentes nos eixos dq, 
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SqSd

j

S jVVeV +== θ
SV        (3.5) 

A equação (3.5) também pode ser representada de forma matricial, 
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      (3.6) 

O fator p, nas equações (3.4) e (3.6), tem assumido alguns valores na literatura 

técnica dependendo da aplicação do estudo proposto. Alguns valores usualmente 

utilizados são 1, 2/3 e 3/2 . A escolha do fator p = 2/3 fornece o módulo do vetor VS 

como sendo igual à amplitude dos sinais trifásicos va, vb e vc (VEENSTRA, RUFER, 

2000). 

O vetor VS, nas equações anteriores, representa a parte denominada de modo-

diferencial das grandezas trifásicas originais. A componente homopolar ou parte 

modo-comum (também denominada de seqüência zero) das quantidades trifásicas é 

usualmente omitida ou tratada separadamente, pois ela tem uma influência 

completamente diferente no sistema (VEENSTRA, RUFER, 2000). Usualmente, o 

valor médio das quantidades trifásicas é utilizado para representar a componente 

homopolar, definida por: 

)(
3

1
0 cbaS vvvV ++=        (3.7) 

Em algumas aplicações, quando se faz necessária a introdução da componente 

homopolar nas análises, uma matriz de transformação abc → 0dq do tipo 3x3, 

conforme (3.8), pode ser utilizada para combinar as transformações de modo-

diferencial e de modo-comum (VEENSTRA, RUFER, 2000).  
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Ap       (3.8) 

O fator p é feito igual a 3/2  para possibilitar que as equações de potência 

instantânea sejam conservadas com a transformação (VEENSTRA, RUFER, 2000).  
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As tensões senoidais de referência para a modulação vetorial (va, vb e vc) são 

dadas por: 

)π/θVv

π/θVv

θVv

pc

pb

pa

32cos(

)32cos(

)cos(

+=

−=

=

       (3.9) 

Sendo:  

Vp = m(E/2) 

θ = 2π fm ta 

m = índice de modulação senoidal  

fm = freqüência dos sinais de referência 

ta = tempo de amostragem dos sinais 

E = Tensão do barramento CC 

Na equação (3.6) para p = 2/3, se no lugar dos sinais de referência senoidais 

(va, vb e vc) forem utilizadas as tensões de pólo (vao, vbo e vco) dadas na tabela 3.1, os 

vetores espaciais de tensão são determinados. 

Na figura 3.5 pode-se ver os pulsos de comando para os interruptores 

superiores de cada braço de um inversor de dois níveis, em um período da modulação 

TS compreendido na região 1 do diagrama vetorial da figura 3.4. Pode-se também 

observar os tempos de aplicação de cada vetor. 

Para a figura 3.4, a equação de balanço Volts/segundos fornece os tempos de 

aplicação dos vetores ativos (V1 e V2), 

7021 tttt 7021S VVVVV +++=ST       (3.10) 

Os tempos de aplicação dos vetores nulos são determinados pela equação: 

021 tt TTS ++=         (3.11) 

Sendo T0 o tempo total de aplicação dos vetores nulos (V0 e V7), dado por: 

700 tt +=T          (3.12) 

Substituindo os valores de V0, V1, V2 e V7, dados na tabela 3.1, na equação 

(3.10) e após algumas manipulações algébricas e trigonométricas, tem-se: 







 −= θπ

3
3t1 senT

E

V
S

S        (3.13) 
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)(3t 2 θsenT
E

V
S

S=         (3.14) 

Substituindo os valores de t1 e t2, dados pelas equações anteriores, na equação 

(3.11), determina-se o tempo total de aplicação dos vetores nulos, 

210 tt −−= STT         (3.15) 

A partir da figura 3.5 e dos tempos de aplicação dos vetores espaciais, 

determinados pelas equações (3.13), (3.14) e (3.15), os tempos em que os interruptores 

permanecem em condução (T1, T2, T3), durante um período da modulação (TS), são 

dados por: 

 

73

722

7211

t

tt

ttt

=
+=

++=

T

T

T

        (3.16) 

A análise feita anteriormente vale para a região 1 do diagrama vetorial da 

figura 3.4, para as demais regiões deve-se substituir os vetores espaciais pelos seus 

respectivos valores para cada região considerada. 

3.4.1 Conceito de Índice de Modulação 

Neste trabalho, o índice de modulação vetorial é definido como sendo a 

relação entre a amplitude do vetor tensão de referência pela amplitude máxima que 

este vetor pode atingir na modulação vetorial, 

maxS

S
V

V

V
m =          (3.17) 

Também, é definido o índice de modulação senoidal como sendo a relação 

entre o valor de pico dos sinais senoidais de referência (va, vb e vc) pelo valor de pico 

máximo que estes sinais podem assumir na modulação por comparação com portadora, 

maxP

P

V

V
m =          (3.18) 

Substituindo na equação 3.6 os valores de va, vb e vc dados na equação (3.9), 

para p = 2/3, tem-se: 

 
)(sen 

)cos(

θ

θ

pSq

pSd

VV

VV

=

=
        (3.19) 
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A amplitude do vetor tensão de referência é dada em função das componentes 

dq como: 

22 )()( SqSdS VVV +=        (3.20) 

Resolvendo a equação anterior para VS, tem-se: 

PS VV =          (3.21) 

Logo, para um sistema trifásico equilibrado, fazendo p = 2/3 na equação (3.6), 

obtém-se a amplitude do vetor tensão de referência igual ao valor de pico das 

grandezas trifásicas.  

Na figura 3.6 é mostrada a região 1 do diagrama vetorial do inversor de dois 

níveis (figura 3.4). A partir desta figura pode-se determinar a amplitude máxima que o 

vetor tensão de referência pode assumir. 

Da tabela 3.1, a amplitude dos vetores espaciais de tensão vale 2E/3. Da figura 

3.5, 

3

2
h

E
== 1V         (3.22) 

3
)30(sen )30(senh a 00 E
=== 1V       (3.23) 

32

3

3

2
)30( cos )30( cosh b 00 EE

==== 1V     (3.24) 

Logo: 

3
bmax

E
VS ==         (3.25) 

 

 Figura 3.6 – Região 1 do diagrama vetorial do inversor de 2 níveis. 
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Uma vez que os sinais senoidais (va, vb e vc) servem como referência para a 

modulação, eles determinam as configurações dos interruptores a cada instante, de tal 

forma que estas configurações fornecem as tensões de pólo moduladas e que são 

limitadas aos valores de tensão do barramento CC (–E/2 e E/2). Assim, o valor 

máximo VPmax dos sinais senoidais é limitado ao valor máximo que a tensão de pólo 

modulada pode assumir (E/2).   

Substituindo os valores de VS (3.17) e Vp (3.18) na equação (3.21), tem-se: 

maxmax PSV mVVm =         (3.26) 

Resolvendo a equação anterior, 

23

E
m

E
mV =         (3.27) 

Logo, a relação entre os índices de modulação vetorial e senoidal é dada por: 

2

3
mmV =          (3.28) 

Da equação (3.28), para um índice de modulação vetorial limitado ao intervalo 

10 ≤≤ Vm , tem-se um índice de modulação senoidal limitado ao intervalo 

)3/2(0 ≤≤ m .  

Define-se a região de sobremodulação senoidal como sendo a região limitada 

ao intervalo )3/2(1 ≤≤ m , o que equivale no diagrama vetorial à região limitada ao 

intervalo 1)2/3( ≤≤ Vm , conforme mostrado na figura 3.7.  

 

Figura 3.7 – Diagrama vetorial do inversor de 2 níveis: sobremodulação senoidal. 
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Assim, a modulação vetorial naturalmente estende a região de linearidade, 

permitindo operar o inversor na sobremodulação senoidal. Isto possibilita um melhor 

aproveitamento da tensão do barramento CC.  

Contudo, como foi visto, a modulação vetorial possui cálculos mais 

complexos para determinação dos tempos de aplicação dos vetores espaciais. Isto 

aumenta o tempo das operações e do processamento do algoritmo.  

Na modulação por comparação com portadora, pode-se estender a região de 

linearidade adicionando um sinal de seqüência zero nos sinais de referência senoidais, 

como será mostrado na seção 3.5. 

3.4.2 Conceito de Razão de Distribuição Vetorial 

A técnica SV-PWM, tradicionalmente estudada, considera a aplicação dos 

vetores nulos V0 e V7 com tempos de duração t0 e t7 iguais dentro de um período da 

modulação (figura 3.5). 

Uma maneira de modificar a distorção por harmônicos nos sinais de saída do 

inversor é controlando os tempos de aplicação dos vetores nulos V0 e V7 no início e no 

final de cada período da modulação (OGASAWARA, AKAGI, NABAE, 1989). Estes 

tempos podem ser igualmente distribuídos ou não, segundo uma variável de controle 

‘µ’ denominada de razão de distribuição vetorial. 

De acordo com a figura 3.8, o intervalo de tempo t0 do vetor V0 e o intervalo 

de tempo t7 do vetor V7 estão relacionados com o tempo total de aplicação dos vetores 

nulos (T0 = t0 + t7) da seguinte forma: 

t0 = (1 – µ)T0        (3.29) 

t7 = µT0         (3.30) 

Assim, o tempo de aplicação do vetor V7 (ou V0) pode ser feito variável de 0 a 

100% sobre o tempo T0. A relação entre estes tempos pode então ser mantida constante 

ou variar de um período para outro da modulação, modificando as características dos 

sinais do PWM de acordo com o valor de ‘µ’, que pode assumir qualquer valor dentro 

do intervalo 0 ≤ µ ≤ 1.  
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Figura 3.8 – Pulsos de comando dos interruptores do inversor de 2 níveis com modulação vetorial: conceito de 
razão de distribuição vetorial ‘µ’. 

Quando ‘µ’ é constante e igual a 0,5 tem-se a modulação contínua simétrica. 

Quando ‘µ’ é constante e igual a 0 ou 1 obtém-se as técnicas de modulação 

descontínua. Também, ‘µ’ pode variar periodicamente de 0 para 1, ou de 1 para 0, no 

final de um setor (a cada 60º, portanto), como indicado pelas variações 1 e 2 na figura 

3.9, ou defasada de 30º em relação a variação 1, como indicado pelas variações 3 e 4, 

na mesma figura. Esses casos são apresentados na literatura técnica com diferentes 

nomes (HAVA, KERKMAN, LIPO, 1997). As variações de 1 a 4 também fazem parte 

das técnicas de modulação descontínua que correspondem ao grampeamento de uma 

das fases enquanto as outras duas continuam sendo moduladas. 

O valor de ‘µ’ utilizado na modulação pode afetar o valor eficaz da corrente 

em uma carga indutiva que pode ser melhorado pela combinação do uso de µ = 0,5 

para valores do índice de modulação m até 0,9 e de µ = Variação 3 para valores 

maiores de m, nos inversores de dois níveis (HAVA, KERKMAN, LIPO, 1997; 

KOLAR, ERTL, ZACH, 1991). No capítulo 4 será mostrado como o conceito de razão 

de distribuição vetorial pode ser estendido aos inversores multiníveis a partir da 

estratégia de modulação proposta. 

O grampeamento das fases obtido com a variação pulsada de ‘µ’ também afeta 

as perdas por comutação como será mostrado no capítulo 7. 
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(a)     (b) 

  

(c)     (d) 

Figura 3.9 – Quatro Variações de ‘µ’ para as técnicas de modulação descontínua. (a) Variação 1. (b) Variação 2. 
(c) Variação 3. (d) Variação 4. 

3.5  MODULAÇÃO HÍBRIDA 

Em inversores de dois níveis alimentando cargas trifásicas com neutro isolado, 

ou seja, se o ponto neutro do lado CA da carga (ponto n) não estiver conectado com o 

ponto médio do divisor capacitivo do lado CC do inversor (ponto o), as correntes de 

fase dependerão somente das diferenças de tensão entre as fases. Assim, é possível 

adicionar, às tensões de referência (va, vb, vc) na modulação por portadora triangular, 

um termo comum vh denominado de Sinal de Seqüência Zero (SSZ), o qual não produz 

distorção nas tensões de linha (vab, vbc, vca) e de fase (van, vbn, vcn). A adição de um SSZ 

ocorre entre os terminais n e o dando origem a uma tensão de modo comum (vno).  

A adição de um sinal de seqüência zero às tensões de referência para a 

modulação reflete nas tensões de pólo moduladas (vao, vbo, vco), de forma que: 

hxoxo vvv +=*   com  x ∈ {a, b, c}    (3.31) 

Utilizando a equação (2.10), 

3
coboao

no

vvv
v

++
=         (3.32) 
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Substituindo os valores de vao, vbo, vco, dados na equação (3.31), na equação 

anterior, 

3

)()()( ***
hcohbohao

no

vvvvvv
v

−+−+−
=      (3.33) 

Resolvendo a equação anterior para vno determina-se: 

hnono vvv +=*         (3.34) 

A partir da equação (2.2) tem-se: 

***
noxoxn vvv −=   com  x ∈ {a, b, c}    (3.35) 

Logo: 

noxohnohxonoxoxn vvvvvvvvv −=+−+=−= )()(***     (3.36) 

Assim: 

xnxn vv =*     com  x ∈ {a, b, c}    (3.37) 

A partir da equação (2.3) tem-se: 

***

***

***

aococa

cobobc

boaoab
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vvv

vvv
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−=

−=

        (3.38) 

Resolvendo a equação anterior: 

aocohaohcoaococa

cobohcohbocobobc

boaohbohaoboaoab

vvvvvvvvv

vvvvvvvvv
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    (3.39) 

Assim: 

caca

bcbc

abab

vv

vv

vv

=

=

=

*

*

*

         (3.40) 

Pelas equações (3.37) e (3.40) observa-se que a adição do sinal de seqüência 

zero às tensões de pólo não afeta as tensões de fase e de linha na modulação. Já a 

tensão de modo comum (vno) é alterada com a adição de vh (3.34). Na figura 3.10, 

observa-se o efeito da adição de vh nos sinais de referência senoidais, para os tempos 

de aplicação dos vetores espaciais nos inversores de dois níveis. 
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A adição de um sinal de seqüência zero adequado pode diminuir as oscilações 

nas correntes, estender a região de linearidade (sobremodulação), reduzir a freqüência 

de comutação média como também diminuir os harmônicos de corrente (LEE, KIM, 

HYUN, 1999). A modulação por portadora pode produzir os mesmos resultados da 

modulação vetorial quando um adequado sinal de seqüência zero é injetado nas 

tensões de referência (WANG, 2002; SEO, SHOI, HYUN, 2001; WU, HE, 2001).   

Baseado nesta observação, BLASKO (1996), HAVA, KERKMAN e LIPO 

(1997) propuseram a técnica que eles chamaram de PWM Híbrida, que usa um sinal de 

seqüência zero com o triplo da freqüência das tensões de referência como o termo de 

tensão comum. Na técnica proposta por BLASKO (1996), a razão de distribuição 

vetorial ‘µ’ aparece como uma variável de projeto dentro da equação que determina o 

valor do sinal de seqüência zero vh. Este sinal deve ser adicionado às tensões senoidais 

de referência (va, vb, vc) para obter tensões modificadas (v*
a, v

*
b, v

*
c) para a modulação 

CB-PWM, dando origem às técnicas de modulação híbrida (v*
x = vx + vh). Esta 

alteração nos sinais de referência modifica os tempos de aplicação dos vetores nulos 

V0 e V7, mas não altera os tempos dos vetores ativos.  

 

Figura 3.10 – Pulsos de comando dos interruptores do inversor de 2 níveis: adição de um sinal de seqüência zero 
vh aos sinais de referência senoidais va, vb, vc. 
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Assim, na modulação híbrida, a variação no valor da razão de distribuição 

vetorial ‘µ’ modifica o sinal de seqüência zero vh de forma a modificar a relação entre 

os vetores utilizados no início e no final de cada período da modulação como no caso 

da técnica vetorial SV-PWM. Na figura 3.10 também é mostrada a relação entre ‘µ’ e 

os tempos de aplicação dos vetores espaciais para os inversores de dois níveis. 

 

3.6  MODULAÇÃO EM INVERSORES MULTINÍVEIS 

De acordo com a figura 3.11, na modulação por comparação com portadora 

aplicada aos inversores de três níveis existem duas portadoras triangulares de mesma 

fase, mesma freqüência e amplitude, para comparação com os sinais de referência 

senoidais e geração dos pulsos de comando dos dois interruptores superiores, em cada 

braço do inversor de três níveis com diodos de grampeamento. No semi-ciclo positivo 

das tensões de referência, o interruptor Sx2 permanece conduzindo enquanto o 

interruptor Sx1 comuta para fornecer os níveis 0 e +E/2. No semi-ciclo negativo das 

tensões de referência, o interruptor Sx1 permanece bloqueado enquanto o interruptor 

Sx2 comuta para fornecer os níveis 0 e −E/2, com  x ∈ {a, b, c}. 

 

Figura 3.11 – Pulsos de comando dos interruptores do inversor de 3 níveis com modulação por portadora. 
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Baseado no valor médio que o sinal de saída modulado deve ter em um 

período a partir do sinal de referência de entrada (vx), de acordo com a figura 3.11, os 

tempos em que os interruptores permanecem em condução (T1, T2, T3) devem ser 

determinados considerando separadamente cada semi-ciclo do sinal de referência, 

assim:  

i) Para vx ≥ 0, tem-se: 

S

x

y T
E

v
T 






= 2         (3.41) 

ii) Para vx < 0, tem-se: 

S

x

Sy T
E

v
TT 






+= 2         (3.42) 

Com x ∈ {a, b, c} e y ∈ {1, 2, 3} 

Há uma necessidade por técnicas de modulação mais simples para inversores 

multiníveis. Isto é por que a técnica SV-PWM, como tradicionalmente implementada 

em inversores de dois níveis, utiliza procedimentos indiretos e complexos para seleção 

e cálculo dos tempos de aplicação dos vetores de tensão. Nos inversores multiníveis, a 

grande quantidade de combinações dos interruptores, cria um número bem maior de 

vetores espaciais e de setores no diagrama vetorial. Isto dificulta os cálculos para 

detecção e síntese do vetor tensão de referência. Por exemplo, para um inversor de três 

níveis existe um total de 24 setores possíveis para a determinação de VS, enquanto que 

no caso do inversor de 4 níveis existe um total de 54 setores.  

As técnicas híbridas de modulação são as preferidas para inversores 

multiníveis. Elas fornecem os benefícios da modulação vetorial com a facilidade de 

implementação da modulação por portadora, permitindo se efetuar algebricamente os 

cálculos para determinação dos vetores de tensão e seus tempos de aplicação a partir 

da estratégia de comando vetorial, diminuindo a complexidade e o tempo das 

operações.  

Sabe-se que quando se injeta um sinal de seqüência zero vh nas tensões de 

referência, em inversores de dois níveis, os tempos de aplicação dos vetores de tensão 

zero são alterados e isto afeta diretamente a qualidade das formas de onda de saída. Se 
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for aplicado um apropriado sinal de seqüência zero, pode-se igualar os tempos de 

duração destes vetores no início e no final do padrão de comutação em um período da 

modulação, reduzindo a distorção harmônica nas tensões de saída (LEE, KIM, HYUN, 

2000). 

Contudo, aplicando-se aos inversores multiníveis as técnicas de modulação 

híbrida desenvolvidas para inversores de dois níveis, os tempos de duração dos vetores 

que estão no início e no final de um período da modulação não são feitos iguais (LEE, 

KIM, HYUN, 2000). Isto afeta a equalização das tensões nos capacitores do 

barramento CC, já que estas tensões podem sofrer variações dependendo dos vetores 

utilizados em cada período da modulação. Tudo isto acarreta um aumento da distorção 

harmônica, aumento das perdas e diminuição da eficiência do inversor (LEE, KIM, 

HYUN, 1999).  

Por isso, devem ser aplicadas técnicas de modulação híbrida específicas para 

inversores de 3 níveis, de 4 níveis e assim por diante. Isso dificulta a implementação 

destas técnicas e a operação dos inversores multiníveis em níveis maiores. A técnica 

generalizada de modulação multinível, a ser apresentada no capítulo 4, elimina esse 

problema. 

 

3.7  PARÂMETRO DE DESEMPENHO 

Quando se aplica uma modulação por largura de pulso para síntese das formas 

de onda de tensão ou corrente aparecem componentes harmônicas com amplitudes que 

determinam a qualidade do inversor e da estratégia de modulação utilizada. As 

componentes harmônicas nos sinais de corrente podem aumentar as oscilações no 

conjugado e no torque em máquinas de corrente alternada acionadas pelo inversor, 

bem como aumentar as perdas no cobre.  

A qualidade dos sinais de saída dos inversores é normalmente avaliada em 

função de algum parâmetro de desempenho (BOSE, 1996, p.148; ZMOOD, HOLMES, 

1998; HOLMES, LIPO, 2003, p.57). 

Em um sinal de corrente obtido na saída de um inversor, o valor eficaz devido 

a todos os harmônicos de ordem maior que um, conforme (3.43), não depende somente 
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da eficiência da técnica de modulação ou da estrutura do inversor utilizada, mas 

também da impedância da carga (BOSE, 1996; HOLMES, LIPO, 2003).  

[ ] ......)()(
1 2

ef 
2
ef 3

2
ef 2

2
1ef ++++=−= ∫ n

T

IIIdttiti
T

I    (3.43) 

Esta influência é eliminada quando um fator ponderado é tomado como 

parâmetro de desempenho (3.44). Este fator é obtido a partir do conteúdo harmônico 

eficaz normalizado, considerando uma forma de onda de corrente periódica. 
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==         (3.44) 

Sendo: 

n = ordem do harmônico. 

ef 1I = valor eficaz da componente fundamental da corrente (n = 1). 

ef nI = valor eficaz da componente harmônica de ordem n da corrente. 

Em muitas aplicações com o acionamento de máquinas elétricas, a carga CA 

pode ser caracterizada por uma indutância (lσ) com uma resistência relativamente 

pequena. Por exemplo, o circuito equivalente simplificado de um motor de indução 

acionado por um inversor fonte de tensão (IFT) pode ser visto na figura 3.12. 

 

Figura 3.12 – Circuito equivalente simplificado de um motor de indução para análise da distorção harmônica. 

Analisando a figura 3.12, o valor eficaz de um harmônico de corrente pode ser 

obtido, de forma aproximada, pela equação: 

σlw

V
I

n

n
n

ef 
ef =          (3.45) 

Sendo wn a freqüência angular da n-ézima componente harmônica presente na 

forma de onda da corrente. Substituindo na equação (3.44) o valor de ef 1I  e ef nI  

obtidos em (3.45), 
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Simplificando a equação anterior, obtém-se o fator de distorção harmônica 

total ponderada ou WTHD (3.47), calculado a partir do sinal modulado de tensão na 

saída do inversor (ZMOOD, HOLMES, 1998). 
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Com ef 1V  sendo o valor eficaz da componente fundamental e ef nV  o valor 

eficaz da n-ésima componente harmônica da tensão modulada obtida na saída do 

inversor.  

O índice de WTHD leva em consideração o peso do harmônico no cálculo da 

distorção. Isto torna menos crítico o problema de determinar o número mínimo ou 

ideal de harmônicos a serem considerados no cálculo do fator de desempenho utilizado 

como figura de mérito, tornando os resultados mais confiáveis.  

Outro índice de desempenho, o fator de distorção harmônica total ou DHT 

(3.48) não considera o peso do harmônico em sua expressão, sendo utilizado para 

determinar o nível de interferência causada pelos harmônicos diretamente nos sinais de 

tensão.  
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Como mencionado em alguns trabalhos (ZMOOD, HOLMES, 1996; 

HOLMES, LIPO, 2003, p.69), o uso do índice de DHT como figura de mérito pode 

não fornecer conclusões satisfatórias a respeito da qualidade do sistema de 

acionamento quando a análise se baseia no sinal de corrente na saída dos inversores. 

No entanto, no caso do dimensionamento dos filtros utilizados na entrada dos 

conversores, o DHT pode ser útil. Também, entidades internacionais, como IEC e 
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IEEE, e nacionais, como ANEEL/ONS, estabelecem critérios para controle de 

distorções harmônicas nos sinais de tensão do sistema elétrico de potência baseados no 

DHT (FERNANDES, 1999; ONS, 2002).  

O IEEE, por intermédio da norma Std 519-1992 (IEEE STANDARDS 

BOARD, 1992), fornece uma série de valores limites para controle de harmônicos, 

tanto para consumidores individuais, quanto para as concessionárias.  

A resolução 140-2002 da ANEEL autoriza a utilização dos Procedimentos de 

Rede, documentos elaborados pela ONS, com a participação dos Agentes e 

homologados pela ANEEL, que estabelecem os procedimentos e os requisitos técnicos 

para o planejamento, a implantação, o uso e a operação do Sistema Interligado 

Nacional, como também, as responsabilidades da ONS e de todos os demais Agentes 

de Operação. Nestes documentos (ONS, 2002), as recomendações da ANEEL/ONS 

para sistemas com tensões abaixo de 69 kV estabelecem um valor máximo para a DHT 

de tensão nos barramentos da rede básica de 6%, calculado a partir da equação (3.48) e 

utilizando os harmônicos de ordem 2 a 50. 

A Transformada Discreta de Fourier foi escolhida como ferramenta para 

análise da distorção harmônica nas formas de onda de saída do inversor. Foi utilizado 

um algoritmo para cálculo da Transformada Rápida de Fourier (FFT) para diminuir o 

tempo de cálculo dos coeficientes da série. Uma matriz contendo um conjunto de 

pontos em um período fundamental (1/fm) do sinal que se deseja calcular os espectros 

de freqüências é passada à função FFT, bem como a quantidade total destes pontos 

(Np). É necessário que Np seja uma potência de dois (Np = 2γ, com γ inteiro). Assim, 

através de chamadas recursivas à função FFT, os coeficientes são calculados e 

retornados à chamada anterior. Ao final, é armazenada uma matriz contendo as 

amplitudes dos espectros de freqüências. 

Para aplicações em circuitos de potência trifásicos comandados por sinais de 

PWM, a análise dos harmônicos a partir do cálculo da FFT deve seguir alguns critérios 

(MOHAN, 1995; ALVES, 1998): 

• Para resultados confiáveis, em termos das tensões, a análise deve ser 

feita nas tensões de linha (vab, vbc, vca). 
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•  A razão de freqüências (mf = fs/fm) deve ser um número inteiro para 

evitar o surgimento de freqüências sub-harmônicas no espectro, que são 

indesejáveis em muitas aplicações, como em acionamento de motores 

CA mesmo em altas freqüências. 

• mf deve ser um número inteiro ímpar para eliminar harmônicos de 

ordem par.  

• mf deve ser um múltiplo de três para cancelar o harmônico de ordem mf 

e seus múltiplos ímpares nas tensões de linha. 

Como resultado, os harmônicos na forma de onda PWM da tensão de linha, na 

saída do inversor, aparecem no espectro de freqüências nas bandas laterais, centrados 

ao redor da freqüência de comutação e de seus múltiplos, isto é, ao redor dos 

harmônicos mf, 2mf, 3mf, etc., como mostrado na figura 3.13. Os fatores DHT e 

WTHD são calculados a partir das amplitudes dos espectros de freqüências obtidos 

pela FFT.  

 

Figura 3.13 – Espectro de freqüências da forma de onda PWM da tensão de linha em inversores trifásicos. 

Neste trabalho, foi utilizado o índice WTHD da tensão de linha como 

parâmetro de desempenho para determinar a qualidade da estratégia de modulação 

proposta. No cálculo deste índice são computadas as componentes harmônicas até a 

ordem de 1000 vezes a freqüência da fundamental (fm).  

 

3.8  CONCLUSÕES 

Neste capítulo foram apresentados alguns conceitos e expressões ligados às 

principais estratégias de modulação por largura de pulso aplicadas aos inversores fonte 
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de tensão de dois níveis. Também foi mostrado como algumas destas técnicas podem 

ser aplicadas aos inversores multiníveis com um maior esforço computacional. 

O conceito de razão de distribuição vetorial e as técnicas de modulação 

híbrida, discutidas neste capítulo, formam a base para o entendimento da estratégia de 

modulação multinível proposta no capítulo 4. 

Neste capítulo também foram definidos alguns conceitos ligados às técnicas de 

modulação randômica. A modulação nos inversores de tensão com freqüência de 

comutação fixa, na faixa de 6 kHz até 18 kHz, provoca o aumento do ruído devido à 

comutação e o aumento da vibração mecânica em motores elétricos. Para minimizar 

este problema pode-se determinar, de forma aleatória, um novo valor para a freqüência 

de comutação a cada período. Esta freqüência permanece numa faixa pré-estabelecida, 

mas possibilita uma distribuição mais suave da potência do ruído, que deixa de estar 

concentrado em freqüências específicas e se espalha ao longo do espectro. A 

modulação randômica é uma alternativa viável quando a intensidade do ruído acústico 

no acionamento de máquinas elétricas é um fator importante a ser considerado em 

algumas aplicações. 

Por fim, neste capítulo também foi definido o parâmetro de desempenho que é 

utilizado nos demais capítulos para determinar a qualidade da técnica de modulação 

proposta, a partir do conteúdo harmônico dos sinais obtidos na saída dos inversores, e 

assim possibilitar a comparação entre as topologias de inversores de dois e três níveis. 



CAPÍTULO 4 

 

TÉCNICA DE MODULAÇÃO MULTINÍVEL PROPOSTA 

4   

 

 

 

 

4.1  INTRODUÇÃO 

Neste capítulo é apresentado o desenvolvimento matemático para dedução das 

equações que regem a estratégia multinível proposta (DE OLIVEIRA, DA SILVA, 

JACOBINA, 2004; DE OLIVEIRA, DA SILVA, JACOBINA, no prelo). Com a 

técnica multinível é mostrado como o conceito de razão de distribuição vetorial é 

estendido facilmente aos inversores multiníveis (DA SILVA et al., 2004). 

Primeiramente, o estudo é feito para os inversores de três e quatro níveis. Em 

seguida a técnica é generalizada para os inversores de N níveis. Ao final, é apresentado 

um algoritmo que resume a estratégia proposta e possibilita facilmente a 

implementação em sistemas baseados em microprocessadores (micro-computadores, 

DSPs, etc.). O uso deste algoritmo dispensa a necessidade de se refazer toda a análise 

matemática para inversores com mais níveis de tensão, como feita neste capítulo para 

os inversores de três e quatro níveis. 

 

4.2  DESENVOLVIMENTO MATEMÁTICO 

A estratégia PWM proposta nesta tese, denominada de PWM Multinível, se 

baseia na utilização das diferenças entre os níveis de tensão fornecidos pelo 

barramento CC e as tensões senoidais de referência (va, vb e vc, figura 4.1) para cálculo 

dos tempos de aplicação dos pulsos de comando para os interruptores do inversor. Foi 

desenvolvida uma equação generalizada para inversores de N níveis que relaciona uma 

componente de tensão de seqüência zero vh com uma variável de projeto ‘µ’ (0 ≤ µ ≤ 



Capítulo 4 – Técnica de Modulação Multinível Proposta  79

1) denominada de razão de distribuição vetorial. O valor de vh, adicionado às tensões 

de referência senoidais, modifica a relação entre os tempos de aplicação dos vetores 

que estão no início e no final de um período da modulação, alterando a qualidade dos 

sinais de tensão e corrente obtidos na saída do inversor. De uma forma fácil e rápida, a 

técnica multinível, resumida em um algoritmo contendo uma equação generalizada 

para cálculo de vh, também possibilita operar o inversor em qualquer nível, limitado 

apenas ao nível máximo imposto pela montagem, alterando apenas o valor da variável 

N na equação. 

 

(a)     (b) 

 

(c)     (d) 

Figura 4.1 – Níveis de tensão nos inversores. (a) N = 2. (b) N = 3. (c) N = 4. (d) N = 5. 

O algoritmo proposto para realizar a modulação por largura de pulso em 

inversores fonte de tensão com diodos de grampeamento também pode ser usado em 

conjunto com qualquer outra estratégia de acionamento e controle de carga trifásica. 

Ele possibilita a aplicação do conceito de razão de distribuição vetorial aos inversores 

de 2, 3 ou mais níveis eliminando a necessidade de detecção da região de vetores para 
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se alterar o padrão de comutação, isso é feito de forma mais simples variando-se o 

valor de ‘µ’ na equação para vh. 

4.2.1 Inversores de Três Níveis 

De acordo com SEO, CHOI e HYUN (2001), o diagrama de vetores de um 

inversor de três níveis pode ser reduzido para seis diagramas de dois níveis (figura 

4.2). Cada diagrama de dois níveis é centrado em um vetor do grupo pequeno (Small 

Vectors, Vi = V1, V2, ..., V6). Estes vetores também são utilizados para deslocar o 

centro do hexágono de 3 níveis para o centro de um hexágono de dois níveis de acordo 

com a região i em que se encontra o vetor tensão de referência VS (figura 4.2).  

 

Figura 4.2 – Diagrama vetorial do inversor de 3 níveis. 

Na tabela 4.1 encontra-se o vetor Vi para cada região i do diagrama da figura 

4.2. Todos os vetores do diagrama para os inversores de 3 níveis podem ser 

determinados utilizando-se qualquer estratégia de modulação vetorial. Seus valores são 

fornecidos na tabela 4.2. O valor E corresponde à tensão total do barramento CC. 

Na tabela 4.2, as tensões de pólo vao, vbo e vco são determinadas entre os 

terminais a, b e c na saída do inversor de três níveis e um terminal o no ponto central 

do barramento CC (figura 2.2). Os estados de operação dos interruptores, dados na 

tabela 4.2, são definidos como:  

• kx = 0 → Sx1 = 0, Sx2 = 0 

• kx = 1 → Sx1 = 0, Sx2 = 1 

• kx = 2 → Sx1 = 1, Sx2 = 1 



Capítulo 4 – Técnica de Modulação Multinível Proposta  81

Com: x ∈ {a, b, c}, 0 = bloqueio e 1 = condução. 

Tabela 4.1 – Vetores Vi para redução do diagrama vetorial de um inversor de três para dois níveis. 

Região i Vetor Central 

1 V1 = 
3/0)3/( πjeE  

2 V2 = 
3/1)3/( πjeE  

3 V3 = 
3/2)3/( πjeE  

4 V4 = 
3/3)3/( πjeE  

5 V5 = 
3/4)3/( πjeE  

6 V6 = 
3/5)3/( πjeE  

 

A estratégia estudada para inversores de 2 níveis por BLASKO (1996) é 

utilizada aqui para determinar a equação para vh em um inversor de três níveis e, 

através do método proposto neste trabalho, obter uma equação generalizada para 

inversores de N níveis.   

A partir da figura 4.2, o vetor tensão de referência VS é dado por: 

iMS VVV +=         (4.1) 

Sendo: 

MqMd jVV +=MV         (4.2) 

iqid jVV +=iV    com i = 1, 2, ... 6   (4.3) 

Para o setor D da região i = 1 (figura 4.2), a equação de balanço 

Volts/segundos pode ser escrita como: 

871 ttt 871S VVVV ++=ST        (4.4) 

Considerando que t1, t7 e t8 são os tempos de aplicação dos vetores V1, V7 e V8 

respectivamente e que: 

TS = t1 + t7 + t8        (4.5) 

Além disso, para i = 1, tem-se: 

1i VV =          (4.6) 

Substituindo as equações (4.1), (4.5) e (4.6) na equação (4.4), 

871871 ttt)ttt)(( 8711M VVVVV ++=+++      (4.7) 
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Tabela 4.2 – Vetores espaciais de tensão para inversores de três níveis. 

Configuração kx vao vbo vco Vetor Espacial 

000 -E/2 -E/2 -E/2 

111 0 0 0 0 

222 E/2 E/2 E/2 

V0 = 0 

100 0 -E/2 -E/2 
1 

211 E/2 0 0 
V1 =

3/0)3/( πjeE  

110 0 0 -E/2 
2 

221 E/2 E/2 0 
V2 =

3/1)3/( πjeE  

010 -E/2 0 -E/2 
3 

121 0 E/2 0 
V3 =

3/2)3/( πjeE  

011 -E/2 0 0 
4 

122 0 E/2 E/2 
V4 =

3/3)3/( πjeE  

001 -E/2 -E/2 0 
5 

112 0 0 E/2 
V5 =

3/4)3/( πjeE  

101 0 -E/2 0 
6 

212 E/2 0 E/2 
V6 =

3/5)3/( πjeE  

7 200 E/2 -E/2 -E/2 V7 =
3/0)3/2( πjeE  

8 210 E/2 0 -E/2 V8 =
6/1)3/( πjeE  

9 220 E/2 E/2 -E/2 V9 =
3/1)3/2( πjeE  

10 120 0 E/2 -E/2 V10 =
6/3)3/( πjeE  

11 020 -E/2 E/2 -E/2 V11 =
3/2)3/2( πjeE  

12 021 -E/2 E/2 0 V12 =
6/5)3/( πjeE  

13 022 -E/2 E/2 E/2 V13 =
3/3)3/2( πjeE  

14 012 -E/2 0 E/2 V14 =
6/7)3/( πjeE  

15 002 -E/2 -E/2 E/2 V15 =
3/4)3/2( πjeE  

16 102 0 -E/2 E/2 V16 =
6/9)3/( πjeE  

17 202 E/2 -E/2 E/2 V17 =
3/5)3/2( πjeE  

18 201 E/2 -E/2 0 V18 =
6/11)3/( πjeE  

 

Resolvendo a equação anterior para VM, obtém-se: 

SS TT

87 tt
)V(V)V(VV 1817M −+−=       (4.8) 

Para cálculo dos tempos de aplicação dos vetores de tensão, um método 

empregado quando se aplica a estratégia CB-PWM em inversores de três níveis é o uso 

de duas portadoras triangulares de mesma amplitude e freqüência (CARRARA et al., 
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1992). Isto é ilustrado na figura 4.3 para a situação na qual um período de modulação 

arbitrário é considerado na CB-PWM. Nesta figura também se pode ver a relação entre 

a estratégia SV-PWM e CB-PWM para um inversor de 3 níveis com VS no setor D da 

região i = 1, conforme figura 4.2.  

 

Figura 4.3 – Pulsos de comando para o inversor de 3 níveis. 

Na figura 4.3, os sobrescritos ‘i’ e ‘f’ referem-se aos valores inicial e final do 

intervalo de modulação. O conceito de razão de distribuição vetorial ‘µ’ (WU, HE, 

2001) relaciona a duração de parte do vetor que está no início ou no final de um 

período de modulação com a duração total deste vetor. Para o caso mostrado na figura 

4.3 (t1 = t1
i
 + t1

f
), tem-se: 

1

i

1 µ)t(1t −=          (4.9) 

1

f

1 µtt =          (4.10) 

8711 ttµt ++=*T         (4.11) 

81

*

2 tµt +=T          (4.12) 

1

*

3 µt=T          (4.13) 

A equação (4.8) é reescrita como: 

SS

MqMd
TT

jVV 87 t
)(

t
)( 1817M VVVVV −+−=+=     (4.14) 
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Substituindo os valores de V1 (tabela 4.1), V7 e V8 (tabela 4.2) na equação 

anterior, tem-se: 

SS

MqMd
T

EE
j

E

T

EE
jVV 87 t

)
3322

(
t

)
33

2
( −++−=+     (4.15) 

Em termos das componentes dq: 

SS

Md
T

E

T

E
V 87 t

)
6

(
t

)
3

( +=        (4.16) 

S

Mq
T

E
V 8t

)
32

(=         (4.17) 

Encontrando os valores de t7 e t8 nas equações anteriores, tem-se que: 

S

Mq

Md T
E

V
V

3
)

3
(t 7 −=        (4.18) 

SMqTV
E

32
t8 =         (4.19) 

Na figura 4.3, as duas retas ascendentes que formam as portadoras triangulares 

são determinadas pelas equações (4.20) e (4.21). 

t
2

1

S

t
T

E
v =          (4.20) 

2
t

2
2

E

T

E
v

S

t −=         (4.21) 

A partir da figura 4.3 (lado direito) e das equações (4.11), (4.12) e (4.13), 

Para t = T1
*
 ∴ vt1 = va

* → )ttµt(
2

871

* ++=
S

a
T

E
v   (4.22) 

Para t = T2
* ∴ vt2 = vb

* → 
2

)tµt(
2

81

* E

T

E
v

S

b −+=   (4.23) 

Para t = T3
*∴ vt2 = vc

* → 
2

)µt(
2

1

* E

T

E
v

S

c −=    (4.24) 

A relação entre VS e as tensões va, vb e vc é dada pela equação (4.25). 
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SV      (4.25) 
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Com: 

)π/θVv

π/θVv

θVv

pc

pb

pa

32cos(

)32cos(

)cos(

+=

−=

=

       (4.26) 

Sendo:  

Vp = m(E/2); 

θ = 2π fm ta 

m = índice de modulação senoidal  

fm = freqüência dos sinais de referência 

ta = tempo de amostragem dos sinais 

Desenvolvendo a equação (4.25) em termos das componentes dq, tem-se: 

)2(
3

1
cbaSd vvvV −−=        (4.27) 

)(
3

3
cbSq vvV −=         (4.28) 

A partir das equações (4.1) e (4.3) para a região i = 1, obtém-se os valores de 

VMd e VMq, 

)2(
3

1

3
Evvv

E
VV cbaSdMd −−−=−=      (4.29) 

)(
3

3
cbSqMq vvVV −==        (4.30) 

Substituindo os valores de VMd e VMq, dados anteriormente, nas equações 

(4.18) e (4.19), obtém-se os valores de t7 e t8 em função das tensões de referência, 

Sba T
E

E
vv

2
)

2
(t 7 −−=        (4.31) 

Scb T
E

vv
2

)(t8 −=         (4.32) 

Na equação (4.22), substituindo os valores de t1 (4.5), t7 (4.31) e t8 (4.32) tem-

se: 

))(µ1()
2

)(µ1(µ
2

*

cbbaa vv
E

vv
E

v −−+−−−+=     (4.33) 

Reorganizando os termos da equação anterior, 
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acaa vvv
E

v +






 −++−−= )µ1(µ

2
)µ21(*      (4.34) 

Aplicando o mesmo tratamento para as equações (4.23) e (4.24) obtém-se a 

equação (4.35), que relaciona as tensões de referência modificadas (va
*
, vb

*
 e vc

*
) com 

as tensões de referência originais (va, vb e vc) a partir da adição de um sinal de 

seqüência zero (vh), de forma equivalente ao que foi obtido por BLASKO (1996) para 

inversores de dois níveis. Tomando o valor máximo (vmax) e mínimo (vmin) dentre va, vb 

e vc, a equação (4.36) de vh pode ser utilizada em qualquer instante da modulação para 

inversores de dois níveis. 

hxx vvv +=*   com x ∈ {a, b, c}     (4.35) 







 −++−−= minmax )µ1(µ

2
)µ21( vv

E
vh      (4.36) 

A equação (4.36) é idêntica à obtida para os inversores de 2 níveis (BLASKO, 

1996) e é equivalente à obtida por WU e HE (2001). 

A análise desenvolvida a seguir estende a equação (4.36) para os inversores de 

3 níveis  

Tomando a equação (4.36) para vmax = va e vmin = vc tem-se: 

 






 −++−−= cah vv

E
v )µ1(µ

2
)µ21(      (4.37) 

Reorganizando os termos da equação anterior, obtém-se: 

)0)(µ1()
2

(µ
2

)µ1( cah vv
EE

v −−+−+−−=      (4.38) 

Observando a figura 4.4, as variáveis pa, pb e pc são definidas em função das 

tensões senoidais de referência e da região entre os níveis CC que elas se encontram 

em um determinado instante da modulação. Para o instante de tempo considerado na 

figura 4.4, tem-se: 

aa v
E

p −=
2

  bb vp −= 0   cc vp −= 0    (4.39) 

Substituindo os valores de pa, pb e pc na equação (4.38), 

2
)µ1()µ1(µ

E
ppv cah −−−+=       (4.40) 
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Figura 4.4 – Definição de pa , pb e pc em um inversor de 3 níveis. 

Reorganizando a equação anterior obtém-se a equação (4.41) de vh para um 

inversor de 3 níveis, para o instante de tempo considerado na figura 4.4. 

)
2

)(µ1(µ cah p
E

pv −−−=        (4.41) 

A equação (4.41) relaciona um sinal de seqüência zero vh com a razão de 

distribuição vetorial ‘µ’ para os inversores de três níveis da mesma forma que a 

equação (4.36) faz para os inversores de dois níveis. Na seção 4.2.3 será mostrada a 

generalização da equação (4.41) para qualquer instante de tempo.  

4.2.2 Inversores de Quatro Níveis 

De acordo com SEO, CHOI e HYUN (2001), o diagrama de vetores do 

inversor de quatro níveis (figura 4.5), pode ser reduzido para seis diagramas de três 

níveis. Cada diagrama de três níveis é centrado em um vetor (Vi = V1, V2, ..., V6). 

Estes vetores também são utilizados para deslocar o centro do hexágono de 4 níveis 

para o centro de um hexágono de três níveis de acordo com a região i em que se 

encontra o vetor tensão de referência VS, conforme mostrado na figura 4.6.  

O inversor de 4 níveis possui três capacitores, cada um com uma tensão de 

E/3. Na figura 4.5, o capacitor C2 foi dividido em dois capacitores idênticos com uma 

tensão de E/6 cada, com a finalidade de se observar o terminal o que é a referência 

para os níveis de tensão do inversor. 
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Figura 4.5 – Inversor trifásico de quatro níveis com diodos de grampeamento. 

 

Figura 4.6 – Diagrama vetorial do inversor de 4 níveis. 

A partir da figura 4.6, o vetor tensão de referência VS é dado por: 

iMS VVV +=         (4.42) 

Sendo: 

SqSd jVV +=SV         (4.43) 

MqMd jVV +=MV         (4.44) 
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iqid jVV +=iV    com i = 1, 2, ... 6   (4.45) 

Na tabela 4.3 encontra-se o vetor Vi para cada região i do diagrama da figura 

4.6. Todos os vetores do diagrama para os inversores de 4 níveis podem ser 

determinados utilizando-se qualquer estratégia de modulação vetorial. Seus valores são 

fornecidos na tabela 4.4. O valor E corresponde à tensão total do barramento CC. 

Tabela 4.3 – Vetores Vi para redução do diagrama vetorial de um inversor de quatro para três 

níveis. 

Região i Vetor Central 

1 V1 =
3/0)9/2( πjeE  

2 V2 =
3/1)9/2( πjeE  

3 V3 =
3/2)9/2( πjeE  

4 V4 =
3/3)9/2( πjeE  

5 V5 =
3/4)9/2( πjeE  

6 V6 =
3/5)9/2( πjeE  

 

Na tabela 4.4, as tensões de pólo vao, vbo e vco são determinadas entre os 

terminais a, b e c na saída do inversor de quatro níveis e um terminal fictício o no 

ponto central do barramento CC (figura 4.5). Os estados de operação dos interruptores, 

dados na tabela 4.4, são definidos como:  

• kx = 0 → Sx1 = 0, Sx2 = 0, Sx3 = 0 

• kx = 1 → Sx1 = 0, Sx2 = 0, Sx3 = 1 

• kx = 2 → Sx1 = 0, Sx2 = 1, Sx3 = 1 

• kx = 3 → Sx1 = 1, Sx2 = 1, Sx3 = 1 

Com: x ∈ {a, b, c}, 0 = bloqueio e 1 = condução. 

Para o triângulo definido pelos vetores V7, V19 e V20 (região i = 1 da figura 

4.6), a equação de balanço Volts/segundos pode ser escrita como: 

20197 ttt 20197S VVVV ++=ST       (4.46) 

Considerando que t7, t19 e t20 são os tempos de aplicação dos vetores V7, V19 e 

V20, respectivamente, e que: 

TS = t7 + t19 + t20        (4.47) 
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Tabela 4.4 – Vetores espaciais de tensão para inversores de quatro níveis. 

Configuração kx vao vbo vco Vetor Espacial 

000 -E/2 -E/2 -E/2 

111 -E/6 -E/6 -E/6 

222 E/6 E/6 E/6 
0 

333 E/2 E/2 E/2 

V0 = 0 

100 -E/6 -E/2 -E/2 

211 E/6 -E/6 -E/6 1 

322 E/2 E/6 E/6 

V1 =
3/0

3

2

3

1 πje
E

 

110 -E/6 -E/6 -E/2 

221 E/6 E/6 -E/6 2 

332 E/2 E/2 E/6 

V2 =
3/1

3

2

3

1 πje
E

 

010 -E/2 -E/6 -E/2 

121 -E/6 E/6 -E/6 3 

232 E/6 E/2 E/6 

V3 =
3/2

3

2

3

1 πje
E

 

011 -E/2 -E/6 -E/6 

122 -E/6 E/6 E/6 4 

233 E/6 E/2 E/2 

V4 =
3/3

3

2

3

1 πje
E

 

001 -E/2 -E/2 -E/6 

112 -E/6 -E/6 E/6 5 

223 E/6 E/6 E/2 

V5 =
3/4

3

2

3

1 πje
E

 

101 -E/6 -E/2 -E/6 

212 E/6 -E/6 E/6 6 

232 E/6 E/2 E/6 

V6 =
3/5

3

2

3

1 πje
E

 

200 E/6 -E/2 -E/2 
7 

311 E/2 -E/6 -E/6 
V7 =

6/0

3

2

3

2 πje
E

 

210 E/6 -E/6 -E/2 
8 

321 E/2 E/6 -E/6 
V8 =

6/1

33

2 πje
E

 

220 E/6 E/6 -E/2 
9 

331 E/2 E/2 -E/6 
V9 =

6/2

3

2

3

2 πje
E

 

120 -E/6 E/6 -E/2 
10 

231 E/6 E/2 -E/6 
V10 =

6/3

33

2 πje
E

 

020 -E/2 E/6 -E/2 
11 

131 -E/6 E/2 -E/6 
V11 =

6/4

3

2

3

2 πje
E

 

021 -E/2 E/6 -E/6 
12 

132 -E/6 E/2 E/6 
V12 =

6/5

33

2 πje
E

 

022 -E/2 E/6 E/6 
13 

133 -E/6 E/2 E/2 
V13 =

6/6

3

2

3

2 πje
E
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Configuração kx vao vbo vco Vetor Espacial 

012 -E/2 -E/6 E/6 
14 

123 -E/6 E/6 E/2 
V14 =

6/7

33

2 πje
E

 

002 -E/2 -E/2 E/6 
15 

113 -E/6 -E/6 E/2 
V15 =

6/8

3

2

3

2 πje
E

 

102 -E/6 -E/2 E/6 
16 

213 E/6 -E/6 E/2 
V16 =

6/9

33

2 πje
E

 

202 E/6 -E/2 E/6 
17 

313 E/2 -E/6 E/2 
V17 =

6/10

3

2

3

2 πje
E

 

201 E/6 -E/2 -E/6 
18 

312 E/2 -E/6 E/6 
V18 =

6/11

33

2 πje
E

 

19 300 E/2 -E/2 -E/2 V19 =
9/0

3

2 πje
E

 

20 310 E/2 -E/6 -E/2 V20 =
9

3

9

5 E
j

E
+  

21 320 E/2 E/6 -E/2 V21 =
9

32

9

4 E
j

E
+  

22 330 E/2 E/2 -E/2 V22 =
9/3

3

2 πje
E

 

23 230 E/6 E/2 -E/2 V23 =
9

33

9

E
j

E
+  

24 130 -E/6 E/2 -E/2 V24 =
9

33

9

E
j

E
+−  

25 030 -E/2 E/2 -E/2 V25 =
9/6

3

2 πje
E

 

26 031 -E/2 E/2 -E/6 V26 =
9

32

9

4 E
j

E
+−  

27 032 -E/2 E/2 E/6 V27 =
9

3

9

5 E
j

E
+−  

28 033 -E/2 E/2 E/2 V28 =
9/9

3

2 πje
E

 

29 023 -E/2 E/6 E/2 V29 =
9

3

9

5 E
j

E
−−  

30 013 -E/2 -E/6 E/2 V30 =
9

32

9

4 E
j

E
−−  

31 003 -E/2 -E/2 E/2 V31 =
9/12

3

2 πje
E

 

32 103 -E/6 -E/2 E/2 V32 =
9

33

9

E
j

E
−−  
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Configuração kx vao vbo vco Vetor Espacial 

33 203 E/6 -E/2 E/2 V33 =
9

33

9

E
j

E
−  

34 303 E/2 -E/2 E/2 V34 =
9/15

3

2 πje
E

 

35 302 E/2 -E/2 E/6 V35 =
9

32

9

4 E
j

E
−  

36 301 E/2 -E/2 -E/6 V36 =
9

3

9

5 E
j

E
−  

 

Além disso, para i = 1, tem-se: 

1i VV =          (4.48) 

Substituindo as equações (4.42), (4.47) e (4.48) em (4.46), obtém-se: 

20197201971 ttt)ttt)(( 20197M VVVVV ++=+++      

Resolvendo a equação anterior para VM, tem-se: 

SSS TTT

20
1

197 t
)(

t
)(

t
)( VVVVVVV 2011917M −+−+−=     (4.49) 

Para cálculo dos tempos de aplicação dos vetores de tensão, um método 

empregado quando se aplica a estratégia CB-PWM em inversores de quatro níveis é o 

uso de três portadoras triangulares de mesma amplitude e freqüência. Isto é ilustrado 

na figura 4.7 para a situação na qual um período qualquer da modulação é considerado 

na CB-PWM. Nesta figura também é mostrada a relação entre a estratégia SV-PWM e 

CB-PWM para um inversor de 4 níveis com VS na região i = 1, conforme figura 4.6.  

Na figura 4.7, os sobrescritos ‘i’ e ‘f’ referem-se aos valores inicial e final do 

intervalo de modulação. O conceito de razão de distribuição vetorial ‘µ’ (WU, HE, 

2001) relaciona a duração de parte do vetor que está no início ou no final de um 

período da modulação com a duração total deste vetor. Para o caso mostrado na figura 

4.7 (t7 = t7
i
 + t7

f
), tem-se: 

7

i

7 µ)t(1t −=          (4.50) 

7

f

7 µtt =          (4.51) 

20197

*

1 ttµt ++=T         (4.52) 

197

*

2 tµt +=T         (4.53) 
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7

*

3 µt=T          (4.54) 

 

Figura 4.7 – Pulsos de comando para o inversor de 4 níveis. 

Reescrevendo a equação (4.49) tem-se: 

SSS

MqMd
TTT

jVV 2019
1

7 t
)(

t
)(

t
)( 1201917M VVVVVVV −+−+−=+=   (4.55) 

Substituindo os valores de V1 (tabela 4.3), V7, V19 e V20 (tabela 4.4) na 

equação anterior, tem-se: 

SSS

MqMd
T

E
j

EE

T

EE

T

EE
jVV 20197 t

)
9

3

9

2

9

5
(

t
)

3

2

3

1

3

2

3

3
(

t
)

3

2

3

1

3

2

3

2
( +−+−+−=+  

Em termos das componentes dq: 

SSS

Md
T

E

T

E

T

E
V 20197 t

9

3t

9

4t

9

2
++=       (4.56) 

S

Mq
T

E
V 20t

9

3
=         (4.57) 
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Da equação (4.47) obtém-se o valor de t7 dado por: 

t7 = Ts – t19 – t20        (4.58) 

Das equações (4.56) e (4.57) obtém-se os valores de t19 e t20 dados por: 

E

TEV
V SMq

Md
2

9
)

9

2

3
(t19 −−=        (4.59) 

E

TV
SMq

3

9
t 20 =         (4.60) 

Na figura 4.7, as três retas ascendentes que formam as portadoras triangulares 

são determinadas pelas equações (4.61), (4.62) e (4.63). 

6
t

3
1

E

T

E
v

S

t +=         (4.61) 

6
t

3
2

E

T

E
v

S

t −=         (4.62) 

2
t

3
3

E

T

E
v

S

t −=         (4.63) 

A partir da figura 4.7 (lado direito) e das equações (4.52), (4.53) e (4.54), 

Para t = T1
* 
 ∴ vt1 = va

* → 
6

)ttµt(
3

20197

* E

T

E
v

S

a +++=   (4.64) 

Para t = T2
*
 ∴ vt2 = vb

* → 
6

)tµt(
3

197

* E

T

E
v

S

b −+=   (4.65) 

Para t = T3
*
 ∴ vt3 = vc

* → 
2

)µt(
3

7

* E

T

E
v

S

c −=    (4.66) 

A relação entre VS e as tensões va, vb e vc é dada pela equação (4.67). 



































−

−−
=+=

c

b

a

SqSd

v

v

v

jVV

2

3

2

3
0

2

1

2

1
1

3

2
SV      (4.67) 

Com: 

)3/2cos(

)3/2cos(

)cos(

πθ

πθ

θ

+=

−=

=

pc

pb

pa

Vv

Vv

Vv

       (4.68) 

Sendo:  
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Vp = m(E/2); 

θ = 2π fm ta 

m = índice de modulação senoidal  

fm = freqüência dos sinais de referência 

ta = tempo de amostragem dos sinais 

Desenvolvendo a equação (4.67) em termos das componentes dq, tem-se: 

)2(
3

1
cbaSd vvvV −−=        (4.69) 

)(
3

3
cbSq vvV −=         (4.70) 

A partir da equação (4.42), para a região i = 1, obtém-se os valores de VMd e 

VMq, 

)
3

2
2(

3

1

9

2
Evvv

E
VV cbaSdMd −−−=−=      (4.71) 

)(
3

3
cbSqMq vvVV −==        (4.72) 

Substituindo os valores de VMd e VMq, dados anteriormente, nas equações 

(4.59) e (4.60), obtém-se os valores de t19 e t20 em função das tensões de referência, 

Sba T
E

E
vv

3
)

3

2
(t19 −−=        (4.73) 

Scb T
E

vv
3

)(t 20 −=         (4.74) 

Na equação (4.64), substituindo-se os valores de t7 (4.58), t19 (4.73) e t20 (4.74) 

tem-se: 

))(µ1()
3

2
)(µ1(µ

3

*

cbbaa vv
E

vv
E

v −−+−−−+=     (4.75) 

Reorganizando os termos da equação anterior, 

acaa vvv
E

v +






 −++−−= )µ1(µ

2
)µ21(*      (4.76) 

Aplicando o mesmo tratamento para as equações (4.65) e (4.66) obtém-se a 

equação (4.77), que relaciona as tensões de referência modificadas (va
*
, vb

*
 e vc

*
) com 

as tensões de referência originais (va, vb e vc) a partir da adição de um sinal de 
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seqüência zero (vh), de forma equivalente ao que foi obtido por BLASKO (1996) para 

inversores de dois níveis. Tomando o valor máximo (vmax) e mínimo (vmin) dentre va, vb 

e vc, a equação (4.78) de vh pode ser utilizada em qualquer instante da modulação para 

inversores de dois níveis. 

hxx vvv +=*    com x ∈ {a, b, c}    (4.77) 







 −++−−= minmax )µ1(µ

2
)µ21( vv

E
vh      (4.78) 

A equação (4.78) é idêntica à obtida para os inversores de 2 níveis (BLASKO, 

1996) e é equivalente à obtida por WU e HE (2001). 

A análise desenvolvida a seguir estende a equação (4.78) para inversores de 4 

níveis assim como foi feito para os inversores de 3 níveis.  

Tomando a equação (4.78) para vmax = va e vmin = vc tem-se: 

 






 −++−−= cah vv

E
v )µ1(µ

2
)µ21(      (4.79) 

Reorganizando os termos da equação anterior, obtém-se: 

))
6

(
3

)(µ1()
2

(µ cah v
EE

v
E

v −−−−−−=      (4.80) 

Observando a figura 4.8, as variáveis pa, pb e pc são definidas em função das 

tensões senoidais de referência e da região entre os níveis CC que elas se encontram 

em um determinado instante da modulação. Para o instante de tempo considerado na 

figura 4.8, tem-se: 

aa v
E

p −=
2

  bb v
E

p −=
6

  cc v
E

p −−=
6

   (4.81) 

Substituindo os valores de pa, pb e pc na equação (4.80), obtém-se a equação 

(4.82) de vh para um inversor de 4 níveis, para o instante de tempo considerado na 

figura 4.8. 

)
3

)(µ1(µ cah p
E

pv −−−=        (4.82) 

A equação (4.82) relaciona um sinal de seqüência zero vh com a razão de 

distribuição vetorial ‘µ’ para os inversores de quatro níveis da mesma forma que a 
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equação (4.41) faz para os inversores de três níveis. Na seção 4.2.3 será mostrada a 

generalização da equação (4.82) para qualquer instante de tempo. 

 

Figura 4.8 – Definição de pa, pb e pc em um inversor de 4 níveis. 

4.2.3 Generalização do Método para Inversores de N níveis 

Nesta seção, a equação que determina o valor de vh apresentada nas seções 

anteriores, tanto para um inversor de três níveis, quanto para um de quatro níveis, é 

generalizada para uso com inversores de N níveis e para qualquer instante da 

modulação. Antes, são feitas considerações importantes para a generalização, das 

quais, algumas são apresentadas em CORZINE (2003). São elas: 

• A quantidade de hexágonos concêntricos no diagrama vetorial de um 

inversor multinível é de N – 1. 

• As relações entre os vetores espaciais e o nível do inversor são dadas 

por: 

1. Quantidade de vetores nulos V0: 1. 

2. Quantidade de configurações diferentes para o vetor V0: N. 

3. Quantidade de vetores ativos Vko por hexágono: 6 ko, com ko = 

1, 2, ..., N – 1. Sendo ko o número do hexágono. 

4. Quantidade de configurações diferentes para cada vetor ativo 

Vko por hexágono: N – ko, com ko = 1, 2, ..., N – 1. Sendo ko o 

número do hexágono. 

5. Quantidade total de vetores no diagrama vetorial:  
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∑
−

=

+
1

1k

o

o

6k1
N

      (4.83) 

6. Quantidade total de configurações diferentes dos vetores no 

diagrama vetorial:  

)k(6k 0

1

1k

o

o

−+∑
−

=

NN
N

     (4.84) 

• No diagrama vetorial de um inversor multinível, a magnitude do maior 

vetor sempre é igual a 2E/3 (tabelas 4.2 e 4.4). Ou seja, com o aumento 

do número de níveis, a quantidade de hexágonos e vetores aumenta 

internamente ao hexágono original de dois níveis, cujo raio equivale a 

2E/3. O mesmo ocorre com a tensão modulada na fase, com valores 

entre –2E/3 e +2E/3 (figuras 2.1.d e 2.2.d), tem mais degraus internos 

em inversores com quantidade maior de níveis.  

• O raio de cada anel circular que limita cada um dos hexágonos no 

diagrama vetorial é dado por: 

3

2

1

k o E

N −
 com ko = 1, 2, ..., N – 1  (4.85) 

O diagrama vetorial geral para os inversores multiníveis pode ser visto na 

figura 4.9 a seguir. A seta tracejada indica a ordem de numeração dos hexágonos, do 

mais interno ao mais externo. 

 

Figura 4.9 – Diagrama vetorial geral para inversores multiníveis. 

Com base nas informações e equações anteriores, pode-se montar o diagrama 

vetorial do inversor multinível a ser estudado e aplicar o método de redução de níveis 
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para se obter o diagrama do inversor de dois níveis e então utilizar uma estratégia de 

modulação. Considerando, por exemplo, o diagrama vetorial para um inversor de 5 

níveis mostrado na figura 4.10, o procedimento matemático pode ser desenvolvido 

reduzindo o diagrama de 5 níveis para um de 4 níveis, em seguida para um de 3 níveis 

e finalmente para um diagrama vetorial de 2 níveis onde o vetor tensão de referência 

esteja localizado.  

Na figura 4.10, observa-se que cada diagrama vetorial pode ser divido em seis 

regiões centradas nos vetores Vi. O método de redução de níveis, para obtenção da 

equação para vh idêntica à (4.36), requer um grande esforço matemático, considerando 

que ele deve ser aplicado N – 1 vezes o número de regiões i de cada diagrama vetorial 

para detecção do vetor tensão de referência. No entanto, esta equação só se aplica aos 

inversores de 2 níveis. 

 

Figura 4.10 – Redução do diagrama vetorial de um inversor de 5 para 2 níveis.  

De forma mais simples, uma equação geral relacionando a tensão de seqüência 

zero vh com a razão de distribuição vetorial ‘µ’, para inversores de N níveis, pode ser 

obtida utilizando as diferenças (pa, pb e pc) entre os níveis de tensão CC e as tensões de 

referência (va, vb e vc), conforme foi feito para os inversores de três e quatro níveis nas 

seções anteriores. Isto elimina a necessidade de refazer todo o desenvolvimento 

matemático sempre que a modulação for aplicada a um inversor com uma quantidade 

diferente de níveis. 
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De acordo com a figura 4.1, para cada topologia de inversor multinível têm-se 

N eixos de tensão nos gráficos que relacionam as tensões de referência va, vb e vc. Estes 

eixos também representam os níveis do inversor. 

Para N = 2:  
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Para N = 3:  
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Para N = 4:  
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Da análise anterior, as tensões de referência sempre estarão limitadas aos eixos 

E/2 e –E/2, primeiro e último respectivamente. Os valores dos eixos intermediários 

dependerão do nível do inversor.  

Definindo as variáveis ‘k’, ‘a’ e ‘b’ como números inteiros, com k = 1, 2, ..., 

N. Os valores de todos os eixos podem ser dados em função destas variáveis de forma 

que: 

 E





 −=

b

a

2

1
Eixo(k)        (4.86) 

A variável ‘b’ relaciona-se com a quantidade de níveis do inversor, logo para: 

2 níveis:  b = 1 = 2 – 1 

3 níveis:  b = 2 = 3 – 1 

4 níveis:  b = 3 = 4 – 1 
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N níveis:  b = N – 1 

A variável ‘a’ assume um valor crescente correspondentemente ao número do 

eixo definido por ‘k’, logo para: 

k = 1:  Eixo(1),  a = 0 

k = 2:  Eixo(2),  a = 1 

k = 3:  Eixo(3),  a = 2 

k = 4:  Eixo(4),  a = 3 

k = N:  Eixo(k),  a = k – 1 

Desta forma, os valores individuais para cada eixo ou nível de tensão existente 

em um inversor multinível são determinados a partir da equação (4.87). 

E
N









−
−

−=
1

1k

2

1
Eixo(k)   com k = 1, 2, ..., N   (4.87) 

Das figuras 4.4 e 4.8, e da definição das diferenças pa, pb e pc entre os níveis 

de tensão CC e as tensões de referência va, vb e vc, para um determinado instante da 

modulação, tem-se: 

xx vp −= Eixo(k)   com x ∈ {a, b, c}    (4.88) 

A equação anterior é valida para: 1)Eixo(k  Eixo(k) +≥≥ xv . 

Tomando o valor de vh, dado pela equação 4.34, tem-se: 







 −++−−= cah vv

E
v )µ1(µ

2
)µ21(       (4.89) 

Desenvolvendo os termos da equação anterior: 

 cah vv
EEE

v )µ1(µ
2

µ
2

µ
2

−−−++−=      (4.90) 

Após algumas manipulações matemáticas, 







 +−−






 −= cah v

E
v

E
v

2
)µ1(

2
µ       (4.91) 

Das definições de pa, pb e pc: 

Para vx = va  →  px = pa 

Para vx = vc  →  px = pc 

Com x ∈ {a, b, c}. 
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Para inversores de N níveis, o valor de pa é calculado por: 

aaa vE
N

vp −







−
−

−=−=
1

1k

2

1
Eixo(k)      (4.92) 

Para o instante de tempo considerado nas figuras 4.4 e 4.8, Eixo(k) = Eixo(1), 

logo: 

aa v
E

p −=
2

         (4.93) 

Para inversores de N níveis, o valor de pc é calculado por: 

ccc vE
N

vp −
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1
Eixo(k)      (4.94) 

Para o instante de tempo considerado nas figuras 4.4 e 4.8, Eixo(k) = Eixo(N – 

1), logo: 

cc vE
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Desenvolvendo os termos da equação anterior,  
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O que resulta em: 

cc p
N

E
v

E
−

−
=+

12
        (4.96) 

Substituindo as equações (4.93) e (4.96) na equação (4.91) obtém-se a equação 

(4.97) de vh em função da razão de distribuição vetorial ‘µ’ e da quantidade de níveis 

N do inversor, para o instante de tempo considerado. 

)
1

)(µ1(µ cah p
N

E
pv −

−
−−=       (4.97) 

Com 0 ≤ µ ≤ 1. 
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Tomando o valor máximo (pmax) e mínimo (pmin) dentre pa, pb e pc, a equação 

(4.97) de vh pode ser reescrita para ser utilizada de forma geral em qualquer instante de 

tempo da modulação e para inversores de qualquer quantidade de níveis (N ≥ 2), 

)
1

)(µ1(µ maxmin p
N

E
pvh −

−
−−=       (4.98) 

A equação (4.98) também pode ser utilizada para inversores de dois níveis. 

Observando a figura 4.11 que define as variáveis pa, pb e pc em função das tensões 

senoidais de referência e da região entre os níveis CC em que elas se encontram em 

um determinado instante da modulação, para o inversor de dois níveis da figura 2.1.a, 

tem-se: 

aa v
E

pp −==
2

min   bb v
E

p −=
2

  cc v
E

pp −==
2

max  

 

Figura 4.11 – Definição de pa, pb e pc em um inversor de 2 níveis. 

Substituindo os valores de N = 2, pmax e pmin dados anteriormente, na equação 

(4.98), obtém-se a mesma expressão para a tensão vh definida em (4.36) para um 

inversor de dois níveis. 

A figura 4.12 representa, de forma geral, um pulso de comando para um 

interruptor de um inversor multinível (N ≥ 2), em um determinado período de 

modulação TS. A equivalência entre as áreas (A = B + C) fornece o intervalo de tempo 

em que o interruptor permanece bloqueado (Tx). A área A é o retângulo limitado pelos 
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lados (0; vx) e (0; TS). A área B é o retângulo limitado pelos lados (0; Eixo(k+1)) e (0; 

Tx). A área C é o retângulo limitado pelos lados (0; Eixo(k)) e (Tx; Ty)  

 

Figura 4.12 – Pulso de comando para um inversor de N níveis. 

Da equação (4.87): 
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   (4.100) 

Logo: 

1
1)Eixo(kEixo(k)

−
=+−

N

E
      (4.101) 

Na figura 4.12, da equivalência entre as áreas tem-se: 

A = B + C         (4.102) 

De forma que: 

)(Eixo(k)1)Eixo(k xSxSx TTTTv −++=      (4.103) 

Desenvolvendo os termos da equação anterior para Tx: 

Sxx

SxSx

SxSx

TvT
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De acordo com a definição de px, dada na equação (4.88), o valor de Tx é dado 

por: 
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1

  com x ∈ {a, b, c}     (4.104) 

4.2.4 Algoritmo Final 

A técnica multinível formulada na seção anterior pode ser resumida no 

seguinte algoritmo: 

 

Passo 1: Cada nível do inversor representa um eixo horizontal. Estes eixos 

limitam as regiões no gráfico onde se encontram os três sinais de tensão que servirão 

como referência para a modulação (figura. 4.1). A equação 4.105 possibilita 

determinar os valores destes eixos para um inversor de N níveis (com N ≥ 2). 

E
N 








−
−

−=
)1(

)1k(

2

1
Eixo(k)   com k = 1, 2, ..., N   (4.105) 

 

Passo 2: As diferenças pa, pb e pc (figura 4.4, para N = 3), entre os níveis de 

tensão CC e as tensões de referência, são calculadas conforme a equação 4.106. Antes, 

é necessário verificar quais os eixos que limitam as tensões de referência va, vb e vc. 

px = Eixo(k) – vx   Para: Eixo(k) ≥ vx ≥ Eixo(k+1)   (4.106) 

Com k = 1, 2, ..., N  e  x ∈ {a, b, c} 

 

Passo 3: O valor máximo e o mínimo dentre pa, pb e pc são determinados e 

introduzidos na equação 4.107, juntamente com o valor da razão de distribuição 

vetorial ‘µ’, para o cálculo da tensão vh que será adicionada às tensões de referência. 







 −

−
−−= maxmin

1
)µ1(µ p

N

E
pvh   com 0 ≤ µ ≤ 1  (4.107) 

 

Passo 4: As novas tensões de referência (va
*
, vb

*
 e vc

*
), são então calculadas a 

partir da equação 4.108. 

hx

*

x vvv +=    com x ∈ {a, b, c}    (4.108) 
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Passo 5: As novas tensões de referência, calculadas no passo anterior, são 

utilizadas para o cálculo dos novos valores de pa
*
, pb

*
 e pc

*
, conforme a equação 4.106. 

Estes valores, introduzidos na equação 4.109, fornecem os intervalos de tempo Ta
*
, Tb

*
 

e Tc
*
 em que os interruptores permanecem bloqueados (figura 4.3, para N = 3). Os 

intervalos de tempo T1
*
, T2

*
 e T3

*
 em que os interruptores permanecem em condução, 

em um determinado período da modulação (TS), são calculados a partir da equação 

4.110. 

s
x

x T

N

E

p
T









−

=

1

*
*         (4.109) 

Ty
*
 = Ts – Tx

* 
 com x ∈ {a, b, c} e y ∈ {1, 2, 3}   (4.110) 

 

Passo 6: Em se tratando de simulação, as tensões de pólo do inversor (vao, vbo 

e vco), que servirão de base para o cálculo das tensões de fase e de linha, são 

determinadas por: 

Se (t < Tx
*
) ou (t > 2Ty

*
)   →  vxo = Eixo(k+1) 

Se (Tx
*
 ≤ t ≤ 2Ty

*
)    →  vxo = Eixo(k) 

Com x ∈ {a, b, c}, y ∈ {1, 2, 3} e k = 1, 2, ..., N. 

 

O algoritmo anterior permite programar facilmente a técnica multinível 

proposta em sistemas microcontrolados.   

Nas figuras 4.13 e 4.14 é mostrado o algoritmo contendo os passos anteriores 

e escrito em linguagem C++.  
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Figura 4.13 – Passos 1 a 4 do algoritmo em C++ para a técnica de modulação multinível proposta. 

  

 

 Figura 4.14 – Passos 5 e 6 do algoritmo em C++ para a técnica de modulação multinível proposta. 

 



Capítulo 4 – Técnica de Modulação Multinível Proposta  108

4.3  UTILIZAÇÃO DA ESTRATÉGIA PROPOSTA NA ESCALA DE TEMPO 

Para N = 3, as figuras 4.3 e 4.4 representam graficamente a estratégia proposta 

aplicada ao inversor de três níveis da figura 2.2.a. 

Na figura 4.3 quando se adiciona um nível de tensão vh (proporcional ao ‘µ’) 

nas tensões de referência, os resultados obtidos, com relação aos tempos de aplicação 

dos pulsos de comando para os interruptores do inversor, equivalem à introdução de 

um valor na escala de tempo ‘τh’ (também proporcional ao ‘µ’) diretamente nestes 

pulsos. 

Da equação (4.107): 

( ) 





 −

−
−−= maxmin

1
µ1µ p

N

E
pvh       (4.111) 

Da equação (4.106): 

px = Eixo(k) – vx        (4.112) 

Logo, o novo valor de px, dado por px
*
, é: 

px
*
 = Eixo(k) – vx

*
        (4.113) 

Substituindo o valor de vx
*
, dado na equação (4.108), na equação anterior: 

px
*
 = Eixo(k) – vx – vh       (4.114) 

Assim: 

px
*
 = px – vh         (4.115) 

Da equação (4.109), o valor de Tx
*
 é dado por: 
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Desenvolvendo a equação anterior, 
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      (4.117) 

Novamente, da equação (4.109) pode-se obter o valor de τh a partir do valor de 

vh, 



Capítulo 4 – Técnica de Modulação Multinível Proposta  109

s
h T

N

E

v









−

=

1

τ h         (4.118) 

Simplificando a equação (4.117), 

h

* τ−= xx TT          (4.119) 

Substituindo o valor de vh, dado na equação (4.111), na equação (4.118), 

obtém-se: 
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Reorganizando a equação anterior, tem-se: 
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Aplicando novamente a equação (4.109) que relaciona valores na escala de 

tensão com valores na escala de tempo, 
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1

max
max

min
min

        (4.121) 

Sendo Tmin o valor mínimo e Tmax o valor máximo dentre Ta, Tb e Tc obtidos 

com as tensões va, vb
 
e vc. 

Substituindo os valores de Tmin e Tmax, definidos na equação (4.121), na 

equação (4.120), resulta em: 

( )( )maxminh µ1µτ TTT s −−−=       (4.122) 

Somando-se o valor de ‘τh’ a Ta, Tb e Tc obtêm-se Ta
*
, Tb

*
 e Tc

*
 (figura 4.3), 

que são os mesmos valores obtidos quando se adiciona vh às tensões de referência 

originais (va, vb
 
e vc) para se obter as tensões modificadas (va

*
, vb

* 
e vc

*
). Ambos os 
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caminhos fornecerão os mesmos resultados para os tempos de aplicação dos pulsos de 

comando dos interruptores do inversor (Ta
*
, Tb

*
 e Tc

*
 ). 

A equação (4.122) comprova a relação direta que existe no uso do conceito de 

razão de distribuição vetorial ‘µ’, tanto nas tensões de referência, quanto nos pulsos de 

comando para os interruptores de um inversor multinível.  

 

4.4  CONCLUSÕES 

Neste capítulo foi mostrado o desenvolvimento matemático para se obter uma 

equação que relaciona um sinal de seqüência zero com o conceito de razão de 

distribuição vetorial para os inversores de N níveis (4.105).  

A técnica multinível elimina a necessidade do tratamento matemático para 

redução do diagrama vetorial de um inversor de N níveis para dois níveis, como 

também fornece um valor para vh correspondente ao nível do inversor. 

A estratégia de modulação proposta estende o conceito de razão de 

distribuição vetorial aos inversores multiníveis, ao mesmo tempo em que possibilita 

que um sinal de seqüência zero seja utilizado para modificar os sinais de referência, 

alterando as características da modulação.  

O uso de ‘µ’ possibilita alterar os tempos de aplicação dos vetores que estão 

no início e no final de um período da modulação, em inversores de 2, 3 ou mais níveis. 

Como será mostrado nos capítulos seguintes, isso possibilita: 1) modificar o conteúdo 

harmônico nas tensões de saída; 2) manter o equilíbrio das tensões nos capacitores do 

barramento CC; 3) reduzir as perdas por comutação; entre outros benefícios. 

Qualquer técnica utilizada, seja ela para diminuição do conteúdo harmônico, 

equilíbrio das tensões nos capacitores do barramento CC, diminuição da tensão de 

modo comum, diminuição da interferência eletromagnética, da vibração mecânica e/ou 

do ruído acústico, entre outros problemas ligados ao uso dos inversores multiníveis, 

pode ser facilmente adaptada apara utilização com o algoritmo proposto neste capítulo. 



CAPÍTULO 5 

 

RESULTADOS  DE SIMULAÇÃO E EXPERIMENTAIS 

5   

 

 

 

 

5.1  INTRODUÇÃO 

Neste capítulo são apresentados os primeiros resultados de simulação obtidos 

a partir do programa SSIF, desenvolvido em C++ e descrito no Apêndice A. Também 

são apresentados os primeiros resultados experimentais obtidos a partir da montagem 

do inversor de três níveis com diodos de grampeamento com comando digital via DSP, 

conforme mostrado no Apêndice B. 

Foram realizados diversos ensaios experimentais e simulações para comprovar 

a eficiência da técnica de modulação multinível proposta no capítulo 4, assim como, 

comprovar a funcionalidade da montagem experimental do inversor de três níveis com 

diodos de grampeamento e da estrutura com um número reduzido de componentes. 

Também foi analisada a estratégia de modulação multinível para comando do inversor 

de três níveis em conjunto com a técnica randômica ou com o controle das correntes 

nas fases da carga. A descrição do controlador PI de corrente é feita no Apêndice C. 

No final deste capítulo é realizado um estudo comparativo entre a técnica de 

modulação multinível proposta e a técnica apresentada por LEE, KIM e HYUN (2000) 

com respeito ao parâmetro de desempenho escolhido, WTHD. O estudo de simulação 

realizado foi limitado aos inversores de três níveis com diodos de grampeamento. 

Todas as curvas experimentais foram adquiridas utilizando-se um 

osciloscópio. Com a aquisição do sinal de tensão de linha para um período 

fundamental (1/fm) e por meio de um programa escrito em MATLAB, foram obtidas 

as curvas de FFT e calculados os índices de WTHD para este sinal. 
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Nos gráficos de FFT mostrados e no cálculo do índice de WTHD para a tensão 

de linha, obtidos experimentalmente ou por meio de simulações, foram seguidas as 

considerações feitas na seção 3.7 que trata do parâmetro de desempenho adotado. No 

cálculo do índice de WTHD foram computadas as componentes harmônicas até a 

ordem de 1000 vezes a freqüência fundamental (fm). 

A quantidade de pontos utilizada nas simulações para compor as formas de 

onda dos sinais foi de 217 = 131072. 

Foi utilizado um osciloscópio de 2 canais, com 2 MBytes de memória por 

canal para armazenamento do sinal. Com as taxas de amostragem utilizadas, foram 

adquiridos sinais com até 4 milhões de pontos. Para exibição na tela e gravação em 

disco, a quantidade máxima de pontos permitida pelo equipamento é de 2000. Acima 

desse valor, o osciloscópio permite apenas exportar todo o conteúdo de sua memória 

para o computador por meio da porta serial RS 232 ou do padrão GPIB, através de 

programação. No entanto, ensaios mostraram que este processo leva de 9 a 72 minutos, 

dependendo da quantidade total de pontos existentes na memória do osciloscópio, 

mesmo configurado para a taxa de transferência máxima suportada. 

Os primeiros ensaios mostraram uma diferença muito pequena no índice de 

WTHD para a tensão de linha obtida experimentalmente com 2000 pontos e com até 4 

milhões de pontos. Como a perda de informação mostrou-se pequena, optou-se pela 

aquisição dos sinais com 2000 pontos, já que neste modo, a gravação em disco e a 

análise do sinal pode ser feita de forma bem mais rápida. 

 

5.2  RESULTADOS DE SIMULAÇÃO 

Em todas as simulações mostradas nesta seção foram utilizados os seguintes 

parâmetros: 

• Carga: R = 20 Ω, L = 29 mH, cos (φ) = 0,91. 

• Tensão total do barramento CC: E = 500 V. 

• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência fundamental: fm = 50 Hz. 
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5.2.1 Teste de simulação 1: sinais obtidos com os inversores multiníveis 

O objetivo deste teste de simulação foi comparar os sinais obtidos com 

inversores de vários níveis de tensão utilizando a técnica de modulação multinível 

proposta no capítulo 4. 

Na figura 5.1 são mostradas as tensões de fase moduladas obtidas com os 

inversores de 2, 3, 5 e 9 níveis. Foi utilizada uma freqüência de comutação fs de 10,05 

kHz com o objetivo de evidenciar o aumento da quantidade de níveis de tensão nestas 

formas de onda, com o aumento do número de níveis do inversor, levando o sinal de 

tensão a se aproximar de uma forma senoidal. Isso possibilita uma diminuição no 

conteúdo harmônico deste sinal. As curvas foram obtidas para µ = 0,5 e sob as demais 

condições de simulação dadas no início da seção 5.2. Para freqüências de comutação 

menores (750 Hz) não se observa claramente a mudança nos níveis de tensão; por isso 

optou-se por mostrar os sinais de tensão de fase obtidos com o inversor operando a 

10,05 kHz. 
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Figura 5.1 – Resultados de simulação: tensão de fase nos inversores multiníveis, fs = 10,05 kHz, µ = 0,5. (a) 2 
níveis. (b) 3 níveis. (c) 5 níveis. (d) 9 níveis. 
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Já para os sinais de corrente obtidos com os inversores de 2, 3, 5 e 9 níveis, 

mostrados na figura 5.2, foi utilizada uma freqüência de comutação fs de 750 Hz para 

evidenciar a melhora no sinal de corrente com o aumento do número de níveis do 

inversor. Novamente, as curvas foram obtidas para µ = 0,5 e sob as demais condições 

de simulação dadas no início da seção 5.2. 
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Figura 5.2 – Resultados de simulação: corrente na fase nos inversores multiníveis, fs = 750 Hz, µ = 0,5. (a) 2 
níveis. (b) 3 níveis. (c) 5 níveis. (d) 9 níveis. 

Nas figuras 5.3 e 5.4 são mostrados os gráficos de FFT das tensões de linha 

nos inversores de 2, 3, 5 e 9 níveis, para fs = 750 Hz e fs = 10,05 kHz, respectivamente 

e µ = 0,5. Pode-se ver claramente que, com o aumento do número de níveis, há uma 

redução nas amplitudes dos harmônicos para os inversores operando na mesma 

freqüência fs, isso implica na redução do índice de WTHD. As curvas foram obtidas 

para as mesmas condições de simulação dadas no início da seção 5.2. 
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Figura 5.3 – Resultados de simulação: FFT da tensão de linha nos inversores multiníveis, fs = 750 Hz, µ = 0,5. 
(a) 2 níveis. (b) 3 níveis. (c) 5 níveis. (d) 9 níveis. 
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Figura 5.4 – Resultados de simulação: FFT da tensão de linha nos inversores multiníveis, fs = 10,05 kHz, µ = 
0,5. (a) 2 níveis. (b) 3 níveis. (c) 5 níveis. (d) 9 níveis. 
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5.2.2 Teste de simulação 2: evolução no valor de WTHD para inversores 

multiníveis 

O objetivo deste teste de simulação foi verificar a redução no valor de WTHD 

nos sinais de tensão de linha com o aumento no número de níveis do inversor 

modulado com a técnica multinível. 

A partir dos ensaios para determinação do índice de WTHD das tensões de 

linha nos inversores multiníveis foram obtidas as curvas que mostram a evolução no 

valor de WTHD com o aumento do número de níveis do inversor. Os resultados foram 

obtidos para dois valores diferentes da freqüência de comutação, fs = 750 Hz e fs = 

10,05 kHz, com µ = 0,5 e sob as mesmas condições de simulação dadas no início da 

seção 5.2. Na figura 5.5 são mostradas as curvas de WTHD versus número de níveis 

do inversor. 
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Figura 5.5 – Resultados de simulação: evolução no valor de WTHD da tensão de linha nos inversores de tensão 
versus níveis do inversor, µ = 0,5. (a) fs = 750 Hz. (b) fs = 10,05 kHz. 

Na figura 5.5.a, o aumento da qualidade dos sinais de saída dos inversores 

tende a se limitar a uma relação ótima máxima, para a mesma freqüência de 

comutação. Assim, o aumento no número de níveis não implica em uma melhora 

significativa no valor de WTHD. Para que haja uma redução maior no valor do WTHD 

é preciso então aumentar a freqüência de comutação (figura 5.5.b).  

Na tabela 5.1 pode-se ver os valores de WTHD obtidos para os inversores de 

2, 3, 5 e 9 níveis operando nas freqüências de comutação de 750 Hz e 10,05 kHz.  
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Tabela 5.1 – Valores de WTHD para inversores de 2, 3, 5 e 9 níveis. 

Freqüência de 
Comutação (kHz) 

WTHD (%) 
2 Níveis 

WTHD (%) 
3 Níveis 

WTHD (%) 
5 Níveis 

WTHD (%) 
9 Níveis 

0,75 2,9117 1,3626 0,8266 0,7119 
10,05 0,2068 0,0867 0,0366 0,0193 

 

Na figura 5.5, os valores de WTHD foram calculados para os inversores de até 

9 níveis. Os resultados mostram que as curvas tendem a atingir um valor de regime 

constante para a mesma freqüência de operação do inversor. Testes de simulação 

realizados para os inversores de 19 níveis, operando nas freqüências de 750 Hz e 10,05 

kHz, forneceram valores de WTHD de 0,6764% e 0,0093%, respectivamente. Logo, a 

redução no valor de WTHD com o inversor de 19 níveis é pequena com relação ao 

inversor de 9 níveis para a mesma freqüência de comutação (tabela 5.1). 

Obviamente, quanto maior o número de níveis do inversor e a sua freqüência 

de comutação, menor o valor do WTHD e melhor é a qualidade do sinal. Para um sinal 

puramente senoidal o valor ideal de WTHD é 0%. 

Dessa forma, em se tratando de custo/benefício, pode ser mais interessante 

aumentar a freqüência de comutação, limitada aos valores de tensão e corrente do 

sistema, do que adquirir um inversor com número maior de níveis. A grande 

quantidade de componentes implica num aumento dos custos e das perdas nos 

dispositivos. 

5.2.3 Teste de simulação 3: sinais de referência com valores diferentes de µ 

O objetivo deste teste de simulação foi verificar o comportamento nos sinais 

de referência e nos sinais obtidos com a modulação, a partir do uso de valores 

diferentes de ‘µ’ com a técnica de modulação multinível. 

Nas figuras 5.6, 5.7, 5.8 e 5.9 são mostradas as formas de onda das tensões de 

referência modificadas (va
*, vb

*, vc
*) nos inversores de 2, 3, 5 e 9 níveis, obtidas com as 

equações (4.107) e (4.108), para diferentes valores de ‘µ’. Neste caso, também foram 

utilizadas as quatro variações de ‘µ’ (modulação descontínua) definidas no capítulo 3. 

As curvas foram obtidas para E = 200 V e sob as demais condições de simulação dadas 

no início da seção 5.2. 
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Figura 5.6 – Resultados de simulação: sinais de referência para modulação obtidos com a técnica multinível para 
µ = 0,5. (a) 2 níveis. (b) 3 níveis. (c) 5 níveis. (d) 9 níveis. 
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Figura 5.7 – Resultados de simulação: sinais de referência para modulação obtidos com a técnica multinível para 
µ = 0. (a) 2 níveis. (b) 3 níveis. (c) 5 níveis. (d) 9 níveis. 
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Figura 5.8 – Resultados de simulação: sinais de referência para modulação obtidos com a técnica multinível para 
µ = Variação 1. (a) 2 níveis. (b) 3 níveis. (c) 5 níveis. (d) 9 níveis. 
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Figura 5.9 – Resultados de simulação: sinais de referência para modulação obtidos com a técnica multinível para 
µ = Variação 4. (a) 2 níveis. (b) 3 níveis. (c) 5 níveis. (d) 9 níveis. 
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Os sinais modificados de tensão já são do conhecimento acadêmico e vários 

trabalhos analisam alguns desses sinais aplicados em diversos tipos de modulação para 

os inversores de dois (ALVES et al., 1991; JACOBINA et al., 2001b) e três níveis 

(Lee, Kim, Hyun, 2000; Seo, Choi, Hyun, 2001; Wu, He, 2001).  

Nas figuras anteriores pode-se ver que, com o aumento do número de níveis 

do inversor, as técnicas de modulação descontínua deixam de produzir o 

grampeamento das fases. Para o inversor de 5 níveis, por exemplo, o grampeamento 

praticamente já não existe. Esse comportamento sugere a necessidade de uma análise 

mais detalhada, para determinar o quanto estes sinais de referência distorcidos 

interferem na qualidade dos sinais obtidos com os inversores multiníveis e nas perdas 

em seus dispositivos semicondutores. Para um grampeamento efetivo, com o objetivo 

de reduzir as perdas por comutação, por exemplo, a estratégia de PWM proposta e 

resumida no algoritmo da seção 4.2.4 possibilita utilizar, nos inversores multiníveis, os 

sinais distorcidos obtidos para os inversores de dois níveis (figuras 5.7.a, 5.8.a, 5.9.a), 

impondo apenas o valor de N = 2 nos passos 1 a 3. 

Nos inversores de dois níveis, o tipo de ‘µ’ utilizado afeta o valor eficaz da 

corrente em uma carga indutiva. Este valor pode ser melhorado pela combinação do 

uso de µ = 0,5 para valores do índice de modulação m até 0,9 e de µ = Variação 4 (∆4) 

para valores maiores de m (ALVES et al., 1999).  

Para o inversor de três níveis, simulações mostraram que o valor de µ = 0,5 

fornece o menor WTHD, independentemente do índice de modulação m, como 

mostrado na figura 5.10, uma vez que os demais valores de ‘µ’ interferem no 

equilíbrio das tensões nos capacitores do barramento CC, aumentando as distorções 

nas formas de onda modulada.  

Na figura 5.10, as curvas de WTHD foram obtidas para valores diferentes de 

‘µ’, fs = 750 Hz e sob as mesmas condições de simulação dadas no início da seção 5.2. 

Tanto no inversor de dois níveis como no de três níveis foi verificado que o 

grampeamento obtido utilizando µ = 0 ou µ = 1 de forma periódica reduz as perdas por 

comutação. Isto será mostrado no capítulo 7. 
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 Figura 5.10 – Resultados de simulação: evolução no valor de WTHD da tensão de linha no inversor de três 
níveis versus índice de modulação, para diferentes valores de ‘µ’. 

Também, o uso de sinais modulantes distorcidos com µ = 0,5 possibilita uma 

melhora na qualidade dos sinais de saída nos inversores de dois e três níveis, quando 

comparados com a modulação com sinais de referência senoidais (vh = 0), como 

mostrado na figura 5.11 para fs = 10,05 kHz. As curvas mostradas foram obtidas para 

as mesmas condições de simulação dadas no início da seção 5.2. 
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Figura 5.11 – Resultados de simulação: FFT da tensão de linha nos inversores, fs = 10,05 kHz. (a) 2 níveis com 
vh = 0. (b) 2 níveis com µ = 0,5. (c) 3 níveis com vh = 0. (d) 3 níveis com µ = 0,5. 
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Na figura 5.11, o valor de WTHD obtido para o inversor de dois níveis com os 

sinais de referência senoidais foi de 0,2399%; já com os sinais de referência 

distorcidos, para µ = 0,5, o valor foi de 0,2068%. O valor de WTHD obtido para o 

inversor de três níveis com os sinais de referência senoidais foi de 0,1093%; já com os 

sinais de referência distorcidos, para µ = 0,5, o valor foi de 0,0889%.  

5.2.4 Teste de simulação 4: inversor de 3 níveis modulado com sinais distorcidos 

para 2 níveis 

O objetivo deste teste de simulação foi verificar, nos inversores de três níveis, 

as implicações no índice de WTHD com o uso de sinais de referência modificados 

obtidos para os inversores de dois níveis utilizando a técnica de modulação multinível. 

Como serão mostrados no capítulo 6, os sinais de referência modificados para 

N = 2, figuras 5.6.a, 5.7.a, 5.8.a e 5.9.a, também são utilizados na modulação do 

inversor de três níveis como parte da técnica multinível proposta. A alteração na 

técnica, fazendo N = 2 nos passos 1 a 3 ao invés de N = 3 para o inversor de três 

níveis, favorece o controle das tensões nos capacitores do barramento CC para altas 

freqüências. Contudo, os sinais modulados obtidos com esta alteração no valor de N na 

técnica multinível possuem um conteúdo harmônico diferente.  

Nas figuras 5.12 e 5.13 são mostradas as curvas de FFT para o inversor de três 

níveis modulado com a estratégia multinível com N = 3 e N = 2, para dois valores 

diferentes da freqüência de comutação, fs = 750 Hz e fs = 10,05 kHz, com µ = 0,5 e 

sob as mesmas condições de simulação dadas no início da seção 5.2. Uma análise 

rápida das figuras sugere que a qualidade dos sinais para N = 3 é pior. Contudo, apesar 

de uma quantidade maior, as amplitudes dos harmônicos mais expressivos são 

menores e isso faz com que no cálculo do WTHD, que considera o índice do 

harmônico, o valor obtido para N = 3 seja menor do que para N = 2. 

Na figura 5.12, o valor de WTHD obtido para fs = 750 Hz foi de 1,3626% para 

N = 3 e 1,3775% para N = 2. Para o caso mostrado na figura 5.13, o valor de WTHD 

obtido para fs = 10,05 kHz foi de 0,0867% para N = 3 e 0,0889% para N = 2. 
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(a)      (b) 

Figura 5.12 – Resultados de simulação: FFT da tensão de linha no inversor de três níveis, fs = 750 Hz, µ = 0,5. 
(a) Com N = 3. (b) Com N = 2. 
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(a)      (b) 

Figura 5.13 – Resultados de simulação: FFT da tensão de linha no inversor de três níveis, fs = 10,05 kHz, µ = 
0,5. (a) Com N = 3. (b) Com N = 2. 

Estes resultados foram obtidos para o caso de µ = 0,5. Ensaios realizados para 

valores diferentes de ‘µ’ (fixo ou variável) também mostraram um pequeno aumento 

no valor do índice de WTHD utilizando N = 2 ao invés de N = 3 nos passos 1 a 3 do 

algoritmo PWM multinível aplicado aos inversores de três níveis.   

O valor um pouco maior de WTHD obtido com a técnica multinível, para N = 

2 em inversores de três níveis, é aceitável pelo fato de que essa mudança permite a 

equalização das tensões nos capacitores do barramento CC para altas freqüências sem 

o uso de uma malha fechada de controle, como será mostrado no capítulo 6. 
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5.2.5 Teste de simulação 5: sinais obtidos com o inversor de três níveis com 

número reduzido de componentes 

Outra característica importante da técnica de modulação generalizada, 

proposta para os inversores multiníveis, está no fato de que, com a alteração no valor 

de uma única variável (N), a técnica pode ser aplicada aos inversores do tipo fonte de 

tensão independentemente do nível do inversor. Assim, em uma estrutura 

originalmente projetada para N níveis, dependendo do tipo de falha e dos dispositivos 

afetados, teoricamente a técnica multinível pode adaptar o algoritmo de comando do 

inversor para compensar a falha, isolando os interruptores semelhantes nos demais 

braços do inversor e mantendo-o funcionando em N – 1 níveis. Ou seja, com um 

inversor de 7 níveis, por exemplo, pode-se trabalhar em 7, 6, 5, 4, 3 ou 2 níveis, apenas 

modificando o valor de N no algoritmo multinível e mantendo fechados os 

interruptores desnecessários para o funcionamento do inversor a cada nível de tensão 

requerido. Isto possibilita o acionamento da carga mesmo em condições de falha no 

inversor até o momento propício para parada e troca do dispositivo semicondutor 

danificado.  

Para que a característica da técnica multinível citada anteriormente seja 

plenamente aproveitada na topologia com diodos de grampeamento, é necessário que 

um dispositivo (interruptor, relé, etc.) corte a ligação entre o ponto central do 

barramento CC e os diodos de grampeamento. Caso isso não seja feito, pode haver um 

fluxo de corrente pelo ponto central durante a operação do inversor nos instantes de 

aplicação do tempo morto, mesmo com o inversor operando em dois níveis. Já na 

topologia NRC, os próprios interruptores que fazem a ligação do ponto central entre os 

capacitores CC com cada uma das fases do inversor podem ser utilizados para esse 

propósito.  

Por outro lado, podem haver limites dinâmicos impostos pelo próprio sistema 

de acionamento, tais como: tipo de falta; dispositivos afetados; características elétricas 

dos interruptores remanescentes e que devem suportar o aumento de tensão em seus 

terminais, etc. Então, é necessário um estudo mais detalhado e a realização de 
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experimentos em tempo real para verificar a viabilidade prática de operação do 

inversor com a técnica de redução de nível. 

Os resultados de simulação mostrados nesta seção foram obtidos utilizando o 

inversor com número reduzido de componentes (NRC) operando normalmente e após 

a ocorrência de uma falha em um dos interruptores Sa3, Sa4, Sb3, Sb4, Sc3 ou Sc4, 

passando o inversor a operar em dois níveis a partir dos interruptores Sa1, Sa2, Sb1, Sb2, 

Sc1 e Sc2, conforme o modo de operação mostrado na figura 2.15. Neste caso, não foi 

considerado o desequilíbrio das tensões nos capacitores do barramento CC provocado 

pela ligação do inversor com o ponto central entre os capacitores, como também não 

foi incluído o tempo morto nos sinais de comando dos interruptores.  

Nas figuras 5.14, 5.15 e 5.16 são mostrados os resultados de simulação para o 

inversor de três níveis NRC operando com uma freqüência de comutação de 750 Hz, 

para µ = 0,5 e sob as mesmas condições de simulação dadas no início da seção 5.2.  

Com os resultados deste teste pode-se ver claramente a melhor qualidade dos 

sinais obtidos com o inversor operando em três níveis, do que em dois níveis. 

Na figura 5.14 é mostrado o comportamento no sinal de seqüência zero e em 

uma das tensões de referência modificada, ambos obtidos com a técnica multinível 

apresentada no capítulo 4 para o inversor NRC operando em três e dois níveis, com µ 

= 0,5. No instante t = 0,17 s, foi simulada uma abertura indevida no interruptor Sa3 

(figura 2.14). O algoritmo multinível compensou a falta, mantendo abertos os 

interruptores equivalentes (Sa4, Sb3, Sb4, Sc3 e Sc4), e adequou os sinais de referência da 

modulação para operar o inversor em dois níveis. 

Na figura 5.15.a, a tensão de pólo possui 3 valores (–E/2, 0 e E/2) antes da 

falta, e dois valores (–E/2 e E/2) após a mesma. São estes valores na tensão de pólo 

que definem os níveis dos inversores multiníveis. As demais tensões moduladas 

seguem o mesmo padrão de alteração de níveis. Na figura 5.16.b, a corrente na fase 

perde visivelmente em qualidade com a redução no número de níveis do inversor após 

a falta. 
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(a)      (b) 

Figura 5.14 – Resultados de simulação com inversor de três níveis NRC operando normalmente em três níveis e 
em dois níveis após uma falta, fs = 750 Hz, µ = 0,5. (a) Tensão de seqüência zero (vh). (b) Tensão de referência 

modificada (va*). 
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(a)      (b) 

Figura 5.15 – Resultados de simulação com inversor de três níveis NRC operando normalmente em três níveis e 
em dois níveis após uma falta, fs = 750 Hz, µ = 0,5. (a) Tensão de pólo. (b) Tensão de linha. 
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Figura 5.16 – Resultados de simulação com inversor de três níveis NRC operando normalmente em três níveis e 
em dois níveis após uma falta, fs = 750 Hz, µ = 0,5. (a) Tensão de fase. (b) Corrente na fase. 
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5.3  RESULTADOS EXPERIMENTAIS 

Utilizando a montagem do inversor de três níveis com diodos de 

grampeamento, são mostrados nesta seção alguns resultados experimentais obtidos 

com o acionamento de um motor de indução trifásico ou com uma carga RL. Alguns 

desses resultados são comparados com as suas respectivas simulações para evidenciar 

a funcionalidade da montagem experimental e comprovar os resultados simulados.  

5.3.1 Teste experimental 1: inversor de 3 níveis alimentando uma carga RL com 

fs = 750 Hz 

O objetivo deste teste foi comparar os resultados obtidos por simulação com 

os resultados obtidos por meio da montagem experimental do inversor de três níveis 

aplicando a técnica multinível. Para os resultados mostrados nesta seção foram 

utilizados os seguintes parâmetros: 

• Carga: R = 20 Ω, L = 9 mH, cos (φ) = 0,99. 

• Tensão total do barramento CC: E = 200 V. 

• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência: fm = 50 Hz, fs = 750 Hz. 

• ‘µ’ não utilizado (vh = 0). 

Nas figuras 5.17, 5.18 e 5.19 são mostrados os resultados experimentais e de 

simulação para a tensão de pólo no inversor, tensão de linha (fase-fase) e tensão de 

fase, respectivamente. A freqüência de comutação de 750 Hz utilizada possibilita 

observar a semelhança entre os resultados práticos e simulados, mas aumenta muito o 

conteúdo harmônico nos sinais de saída do inversor.  

A corrente em uma fase é mostrada na figura 5.20. Para uma freqüência de 

comutação de 750 Hz, observa-se que as ondulações no sinal da corrente são elevadas, 

apesar de se tratar de um inversor de três níveis.  Já a distorção por harmônicos nos 

sinais de saída do inversor foi determinada com as curvas de FFT mostradas na figura 

5.21, para um período fundamental da tensão de linha mostrada na figura 5.18.  

O valor do índice WTHD da tensão de linha modulada obtida com a simulação 

foi de 1,6211%, com o sinal contendo 131072 pontos (figura 5.18.a). O valor de 
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WTHD obtido experimentalmente foi de 1,6844%, com o sinal contendo 2000 pontos 

e sem considerar o ruído em alta freqüência causado pela comutação (figura 5.18.b). 

Com o sinal contendo 4 milhões de pontos e considerando o ruído, o valor de WTHD 

obtido experimentalmente foi de 1,6992%. A pequena diferença nos valores de WTHD 

obtidos experimentalmente, com uma diferença absurda no número de pontos que 

compõem o sinal, não justifica a aquisição deste sinal com mais de 2000 pontos, que 

em muitos casos levou mais de 15 minutos.   

Apesar da proximidade entre os valores de WTHD experimentais e simulados 

obtidos, não é justa a comparação, já que vários fatores reais não são considerados nas 

simulações, tais como: ruído em alta freqüência causado pelo processo de comutação; 

características dinâmicas dos interruptores; inclusão do tempo morto; capacitâncias 

parasitas presentes nos caminhos que a corrente percorre até a carga, etc. 
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Figura 5.17 – Tensão de pólo para o inversor de três níveis, fs = 750 Hz, vh = 0. (a) Simulação. (b) Experimental 
(50 V/div, 5 ms/div). 
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Figura 5.18 – Tensão de linha para o inversor de três níveis, fs = 750 Hz, vh = 0. (a) Simulação. (b) Experimental 
(50 V/div, 5 ms/div). 
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Figura 5.19 – Tensão de fase para o inversor de três níveis, fs = 750 Hz, vh = 0. (a) Simulação. (b) Experimental 
(50 V/div, 5 ms/div). 
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Figura 5.20 – Corrente na fase para o inversor de três níveis, fs = 750 Hz, vh = 0. (a) Simulação. (b) Experimental 
(2 A/div, 5 ms/div). 
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Figura 5.21 – FFT da tensão de linha para o inversor de três níveis, fs = 750 Hz, vh = 0. (a) Simulação. (b) 
Experimental. 



Capítulo 5 – Resultados de Simulação e Experimentais  133

5.3.2 Teste experimental 2: inversor de 3 níveis alimentando uma carga RL com 

fs = 4350 Hz 

O objetivo deste experimento foi verificar a melhora nos sinais obtidos com o 

inversor de três níveis operando com uma freqüência de comutação de 4350 Hz e 

aplicando a técnica multinível, com relação ao teste anterior. Para os resultados 

mostrados nesta seção foram utilizados os seguintes parâmetros: 

• Carga: R = 20 Ω, L = 9 mH, cos (φ) = 0,99. 

• Tensão total do barramento CC: E = 200 V. 

• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência: fm = 50 Hz, fs = 4350 Hz. 

• µ = 0,5. 

Nas figuras 5.22 e 5.23 são mostrados os resultados experimentais da tensão 

de pólo, tensão de linha, tensão de fase e corrente em uma fase para este ensaio. 

   

(a)      (b) 

Figura 5.22 – Resultados experimentais com inversor de três níveis, fs = 4350 Hz, µ = 0,5. (a) Tensão de pólo 
(50 V/div, 5 ms/div). (b) Tensão de linha (50 V/div, 5 ms/div). 

   

(a)      (b) 

Figura 5.23 – Resultados experimentais com inversor de três níveis, fs = 4350 Hz, µ = 0,5. (a) Tensão de fase (50 
V/div, 5 ms/div). (b) Corrente na fase (2 A/div, 5 ms/div). 
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Com o inversor operando em 4350 Hz, pode-se observar uma melhora nos 

sinais de saída do inversor, quando comparados com os sinais obtidos com o inversor 

operando em 750 Hz. Houve uma redução significativa do índice WTHD, que passou 

de 1,6844% em 750 Hz, para 0,2826% em 4350 Hz. 

5.3.3 Teste experimental 3: sinais de referência com valores diferentes de µ 

O objetivo deste teste foi determinar experimentalmente os valores de WTHD 

nos sinais de tensão de linha do inversor de três níveis aplicando a técnica multinível 

com diferentes valores de ‘µ’. Para os resultados mostrados nesta seção foram 

utilizados os seguintes parâmetros: 

• Carga: R = 20 Ω, L = 9 mH, cos (φ) = 0,99. 

• Tensão total do barramento CC: E = 200 V. 

• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência: fm = 50 Hz, fs = 4350 Hz. 

Assim como na simulação, foi comprovada experimentalmente a diminuição 

no valor de WTHD com a adição de uma tensão de seqüência zero (vh) aos sinais de 

referência para a modulação utilizando µ = 0,5.  

Na figura 5.24 são mostrados os sinais de FFT para a tensão de linha 

utilizando sinais de referência puramente senoidais (vh = 0) e sinais distorcidos com µ 

= 0,5. Em ambos os testes a freqüência de comutação foi de 4350 Hz, mas resultados 

equivalentes foram obtidos para outras freqüências. Observa-se, na figura, que as 

amplitudes dos harmônicos próximos da freqüência de comutação de 4350 Hz (mf = 

87) são menores para o caso de µ = 0,5. No cálculo do WTHD essa redução na 

amplitude é importante, pois esse índice considera a ordem do harmônico. 

O uso de um sinal vh com µ = 0,5 diminuiu a amplitude dos harmônicos de 

ordem menor e aumentou os de ordem maior, numa proporção que diminuiu o valor de 

WTHD, já que este índice é função da razão entre a amplitude e a ordem do 

harmônico. O valor de WTHD obtido para o inversor de três níveis com os sinais de 

referência senoidais foi de 0,2851%; já com os sinais de referência distorcidos, para µ 

= 0,5, o valor foi de 0,2826%.  
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(a)      (b) 

Figura 5.24 – Resultados experimentais para FFT da tensão de linha no inversor de três níveis, fs = 4350 Hz. (a) 
vh = 0. (b) µ = 0,5. 

Nas figuras 5.25 e 5.26 são mostrados os sinais de saída com o inversor 

operando a 4350 Hz. A razão de distribuição vetorial foi feita variável, µ = Variação 4, 

assumindo o valor 0 e 1 periodicamente de forma a realizar o grampeamento das 

tensões de pólo nas proximidades do valor máximo da corrente na fase (figura 5.25.a). 

   

(a)      (b) 

Figura 5.25 – Resultados experimentais com inversor de três níveis, fs = 4350 Hz, µ = Variação 4. (a) Tensão de 
pólo (50 V/div, 5 ms/div) e corrente na fase (5 A/div, 5 ms/div). (b) Tensão de linha (50 V/div, 5 ms/div). 

   

(a)      (b) 

Figura 5.26 – Resultados experimentais com inversor de três níveis, fs = 4350 Hz, µ = Variação 4. (a) Tensão de 
fase (50 V/div, 5 ms/div). (b) Corrente na fase (2 A/div, 5 ms/div). 
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O grampeamento da tensão de pólo da forma mostrada na figura 5.25.a (µ = 

Variação 4) acarretou um aumento no valor do índice de WTHD da tensão de linha 

com relação ao caso µ = 0,5 (0,2826% para µ = 0,5 e 0,5517% para µ = Variação 4). 

Esses resultados são explicados a partir dos sinais de FFT para a tensão de linha 

mostrados na figura 5.27. Novamente, o aumento nas amplitudes dos harmônicos de 

ordem mais baixa (mf = 87) acarretou um aumento no índice WTHD no caso de µ = 

Variação 4. Assim, a qualidade dos sinais é pior que no caso µ = 0,5, como se observa 

comparando o sinal da corrente na fase nas figuras 5.26.b e 5.23.b. 

 

(a)      (b) 

Figura 5.27 – Resultados experimentais para FFT da tensão de linha no inversor de três níveis, fs = 4350 Hz. (a) 
µ = 0,5. (b) µ = Variação 4. 

5.3.4 Teste experimental 4: inversor de 3 níveis alimentando um motor de 

indução com fs = 4350 Hz, a vazio e sem controle de corrente 

O objetivo deste teste foi mostrar o efetivo funcionamento da montagem 

experimental do inversor de três níveis modulado com a técnica multinível e com 

comando via DSP, no acionamento de um motor de indução trifásico, sem carga 

acoplada ao eixo e sem controle de corrente.  

Na tabela 5.2 são mostrados os parâmetros do motor de indução de 5 HP 

utilizado para realizar alguns ensaios experimentais do inversor de três níveis. 

Para os resultados mostrados nesta seção foram utilizados os seguintes 

parâmetros: 

• Carga: motor de indução de 5 HP, cos (φ) = 0,74. 

• Tensão total do barramento CC: E = 200 V. 
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• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência: fm = 50 Hz, fs = 4350 Hz. 

• µ = 0,5. 

Tabela 5.2 – Parâmetros do motor de indução trifásico. 

Parâmetro Valor 

Potência Nominal 5 HP 

Tensão Nominal 220/380 V 

Corrente Nominal 13,5/7,82 A 

RS 0,992 Ω 

R’r 1,31 Ω 

LS 153,78 mH 

L’r 153,78 mH 

Lm 148,62 mH 

Nº de Pólos 4 

 

Nas figuras 5.28 e 5.29 são mostrados os resultados experimentais da tensão 

de pólo, tensão de linha, tensão de fase e corrente em uma fase para este ensaio.  

   

(a)      (b) 

Figura 5.28 – Resultados experimentais com inversor de três níveis, fs = 4350 Hz, µ = 0,5. (a) Tensão de pólo 
(50 V/div, 5 ms/div). (b) Tensão de linha (50 V/div, 5 ms/div). 

   

(a)      (b) 

Figura 5.29 – Resultados experimentais com inversor de três níveis, fs = 4350 Hz, µ = 0,5. (a) Tensão de fase (50 
V/div, 5 ms/div). (b) Corrente na fase (1 A/div, 5 ms/div). 
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Os resultados deste ensaio mostraram a eficiência do inversor de três níveis no 

acionamento do motor de indução a partir do comando realizado pelo DSP.  

Na figura 5.29.b, o sinal de corrente, devido às características dinâmicas do 

motor de indução, possui oscilações maiores que no caso da carga RL, para as mesmas 

condições do teste experimental 2. Os demais sinais são semelhantes em ambos os 

casos. 

5.3.5 Teste experimental 5: inversor de 3 níveis alimentando um motor de 

indução com fs = 10050 Hz, a vazio e sem controle de corrente 

Os mesmos ensaios experimentais feitos para a carga RL também foram 

repetidos para o motor de indução obtendo os mesmos resultados em termos do uso de 

‘µ’ e sua influência no valor de WTHD. Para os resultados mostrados nesta seção 

foram utilizados os seguintes parâmetros: 

• Carga: motor de indução de 5 HP, cos (φ) = 0,74. 

• Tensão total do barramento CC: E = 200 V. 

• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência: fm = 50 Hz, fs = 10050 Hz. 

Na figura 5.30 são mostradas as curvas de FFT da tensão de linha para o 

inversor operando com uma freqüência de comutação de 10050 Hz (mf = 201) para os 

casos de vh = 0 (sinais de referência senoidais) e µ = 0,5 (sinais de referência não 

senoidais). 

  

(a)      (b) 

Figura 5.30 – Resultados experimentais para FFT da tensão de linha no inversor de três níveis, fs = 10050 Hz. (a) 
vh = 0. (b) µ = 0,5. 
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Para este caso também é valida a análise feita para os resultados mostrados na 

figura 5.24. Há uma redução no valor de WTHD quando se utiliza sinais distorcidos 

para a modulação com µ = 0,5, comparado com os sinais senoidais. 

5.3.6 Teste experimental 6: inversor de 3 níveis alimentando um motor de 

indução com carga e sem controle de corrente 

O objetivo deste ensaio foi verificar o efetivo funcionamento da montagem 

experimental com o aumento da potência de saída do inversor. Neste caso, o motor de 

indução acionou um gerador CC que alimentou uma carga resistiva (lâmpadas 

incandescentes). Não foi usado nenhum controlador de corrente. Para os resultados 

mostrados nesta seção foram utilizados os seguintes parâmetros: 

• Carga: motor de indução de 5 HP, cos (φ) = 0,82. 

• Tensão total do barramento CC: E = 200 V. 

• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência: fm = 50 Hz. 

• µ = 0,5. 

Na figura 5.31 pode-se ver os sinais de corrente em uma fase, com o inversor 

de três níveis acionando o motor de indução. Foram utilizadas duas freqüências de 

comutação diferentes (fs = 1050 Hz e fs = 10050 Hz) para evidenciar a melhora nos 

sinais de corrente com o aumento desta freqüência. O valor eficaz da corrente por fase 

solicitada pelo motor foi de 5 A para este ensaio.  

   

(a)      (b) 

Figura 5.31 – Resultados experimentais com inversor de três níveis para corrente na fase no motor de indução 
acionando um gerador CC (2 A/div, 5 ms/div), µ = 0,5. (a) fs = 1050 Hz. (b) fs = 10050 Hz. 
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5.3.7 Teste experimental 7: inversor de 3 níveis alimentando um motor de 

indução a vazio e com controle de corrente 

Também foi implementado um controlador PI de corrente (Apêndice C) no 

algoritmo de comando do inversor no DSP, com o objetivo de demonstrar o uso da 

estratégia de modulação multinível com técnicas de controle em malha fechada. A 

utilização destas técnicas em DSPs com aritmética em ponto fixo requer um esforço 

computacional bem maior do que a implementação apenas das estratégias de PWM.  

Para os resultados mostrados nesta seção foram utilizados os seguintes 

parâmetros: 

• Carga: motor de indução de 5 HP, cos (φ) = 0,74. 

• Tensão total do barramento CC: E = 200 V. 

• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência: fs = 10050 Hz. 

• µ = 0,5. 

Neste ensaio, foi realizado o controle em malha fechada das correntes nas três 

fases do inversor fonte de tensão de três níveis com diodos de grampeamento, que 

acionou o motor de indução sem carga acoplada ao seu eixo. Foram realizadas duas 

formas de manter o controle das correntes na saída do inversor: 

i) Inicialmente, foi utilizado um controle Volts/Hertz em malha aberta para 

possibilitar que o motor de indução atingisse o regime permanente. Neste caso, o 

controlador PI de corrente foi aplicado desde o início, impondo um valor máximo para 

a corrente alternada de 3 A.  

ii) Em uma segunda forma de controle, foi mantida uma referência de 12 A 

como valor máximo para a corrente alternada até a partida do motor. Após o 

estabelecimento do regime permanente, foi aplicada uma rampa descendente para o 

valor máximo da corrente, até atingir 3 A.  

Com a utilização de ambas as formas de controle mencionadas anteriormente, 

o controlador PI se mostrou eficiente e garantiu a referência de corrente imposta ao 

motor.  
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Na figura 5.32 são mostradas os sinais da corrente em uma fase na saída do 

inversor de três níveis (linha cheia azul), juntamente com seus respectivos sinais de 

referência (linha tracejada preta), para três situações diferentes. As curvas foram 

obtidas com os pontos capturados pelo conversor A/D do DSP 

 

(a) 

 

(b) 

 

(c) 

 Figura 5.32 – Resultados experimentais para corrente na fase no inversor de três níveis com controlador PI de 
corrente. (a) fm = 30 Hz. (b) fm = 30 Hz com degrau de corrente. (c) fm = 50 Hz. 

Nas figuras 5.32.a e 5.32.b, foi utilizada uma freqüência de modulação fm de 

30 Hz e a técnica Volts/Hertz. Nos dois casos, a corrente na saída do inversor 

manteve-se dentro da referência imposta pelo controlador. Ainda para o caso mostrado 

na figura 5.32.b, foi aplicado um degrau de corrente de 3 A para 2 A no motor em um 

determinado instante da modulação. Apesar do ruído devido à comutação ter gerado 

uma grande quantidade de perturbações nos sinais lidos pelas placas de aquisição, o 

controlador manteve a corrente no seu referencial. 

Na figura 5.32.c, os sinais de corrente foram obtidos para fm = 50 Hz 

utilizando a segunda técnica de controle descrita anteriormente. Pode-se ver pela 

figura que no momento em que a placa de aquisição captura o sinal de corrente em que 
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há um ruído elevado, o controlador PI perde momentaneamente o referencial, mas 

recupera rapidamente.  

5.3.8 Teste experimental 8: inversor de 3 níveis alimentando um motor de 

indução a vazio e com freqüência de comutação randômica 

A técnica de modulação com determinação aleatória da freqüência de 

comutação apresentada no capítulo 3 (modulação randômica) também foi 

implementada no DSP para comando do inversor de três níveis (DE OLIVEIRA et al., 

2005), com o objetivo de demonstrar o uso da estratégia de modulação multinível com 

outras técnicas de modulação. Para os resultados mostrados nesta seção foram 

utilizados os seguintes parâmetros: 

• Carga: motor de indução de 5 HP, cos (φ) = 0,74. 

• Tensão total do barramento CC: E = 200 V. 

• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência: fm = 50 Hz. 

• µ = 0,5. 

Os resultados experimentais foram obtidos para o inversor acionando o motor 

de indução trifásico funcionando sem controle de corrente, objetivando eliminar a 

influência do controlador de corrente no sinal de FFT da tensão de linha. 

Nas figuras 5.33 e 5.34 são mostrados os sinais de tensão e corrente na saída 

do inversor operando com modulação randômica.  

   

(a)      (b) 

Figura 5.33 – Resultados experimentais para a modulação randômica com inversor de três níveis, fmin = 3778 Hz 
e fmax = 5125 Hz. (a) Tensão de pólo (50 V/div, 5 ms/div). (b) Tensão de linha (50 V/div, 5 ms/div). 
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(a)      (b) 

Figura 5.34 – Resultados experimentais para a modulação randômica com inversor de três níveis, fmin = 3778 Hz 
e fmax = 5125 Hz. (a) Tensão de fase (50 V/div, 5 ms/div). (b) Corrente na fase (1 A/div, 5 ms/div). 

A freqüência de comutação central utilizada foi de fs = 4350 Hz. Neste caso, a 

freqüência mínima de comutação fmin foi de 3778 Hz e a freqüência máxima fmax foi de 

5125 Hz. Excluindo-se as correntes de fase, aparentemente não há diferença entre os 

sinais mostrados nas figuras 5.33 e 5.34 (fs variável) e os sinais mostrados nas figuras 

5.28 e 5.29 (fs fixa).  

A qualidade dos sinais de corrente obtidos com a modulação randômica é pior 

do que com freqüência fixa, pois há um aumento na quantidade de distorção 

harmônica produzida pela técnica randômica. Esse aumento deve-se a dois fatores 

principais:  

i) A freqüência mínima de comutação imposta é menor que a freqüência de 

comutação central, isso possibilita o surgimento de harmônicos de ordem menor, que 

aumentam o valor do índice WTHD.  

ii) Como o DSP utiliza aritmética de ponto fixo, o período de comutação, 

fornecido aos timers para implementação do PWM, deve ser um número inteiro que 

depende não somente da freqüência fs, mas também do clock do DSP e do formato em 

ponto fixo utilizado. Para determinar aleatoriamente o período de comutação no DSP 

foi utilizada uma função interna do compilador que gera números pseudo-randômicos 

e inteiros entre 0 e 32767. O valor randômico gerado é deslocado de 5 bits (dividido 

por 25) para poder ser utilizado na escala desejada para a freqüência de comutação. O 

valor resultante é divido por dois, o resultado é somado e subtraído do valor do 

período Ts (obtido com fs) para se ter Tmax e Tmin respectivamente.  
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Por causa de toda essa aritmética, o valor do novo período de comutação, 

quando convertido de volta à freqüência, fornece uma razão de freqüências (mf = fs/fm) 

que geralmente não atende às considerações feitas no capítulo 3 (número inteiro, impar 

e múltiplo de 3). Isso aumenta as distorções e possibilita o surgimento de sub-

harmônicos que não são computados no cálculo do WTHD, fazendo com que esse 

índice deixe de ser confiável na utilização como parâmetro de desempenho e de 

comparação entre a técnica randômica e outra qualquer. Estão sendo analisadas 

alternativas para geração randômica da freqüência de comutação com o objetivo de 

eliminar este problema. 

No entanto, como já foi dito, o objetivo principal das técnicas randômicas é o 

espalhamento das amplitudes dos harmônicos na faixa de freqüências estabelecida, 

para redução do ruído de comutação concentrado em uma freqüência específica. Com 

esta finalidade, são mostradas na figura 5.35 as curvas de FFT da tensão de linha para 

o inversor operando com uma freqüência de comutação fixa, fs = 4350 Hz, e 

determinada aleatoriamente dentro da faixa fmin = 3778 Hz e fmax = 5125 Hz. 

  

(a)      (b) 

Figura 5.35 – Resultados experimentais para FFT da tensão de linha no inversor de três níveis. (a) fs fixa, 4350 
Hz. (b) fs randômica, fmin = 3778 Hz e fmax = 5125 Hz. 

Na figura anterior, o chamado espalhamento não se deu de forma satisfatória 

para a faixa utilizada de freqüências. Com os ensaios realizados, observou-se que 

quanto menor a freqüência de comutação fixa utilizada como referência para a 

modulação randômica, menor é o espalhamento dos harmônicos no espectro de 

freqüências. 
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Na figura 5.36 são mostradas as curvas de FFT da tensão de linha para o 

inversor operando com uma freqüência de comutação fixa, fs = 10050 Hz, e 

determinada aleatoriamente dentro da faixa fmin = 7450 Hz e fmax = 15457 Hz. O 

espalhamento dos harmônicos obtido para o sinal da tensão de linha dentro da faixa 

estabelecida é bem melhor do que para o caso de fs = 4350 Hz. Houve uma redução 

nas amplitudes dos harmônicos nas freqüências múltiplas da freqüência de comutação 

e um aumento nas demais. 

  

(a)      (b) 

Figura 5.36 – Resultados experimentais para FFT da tensão de linha no inversor de três níveis. (a) fs fixa, 10050 
Hz. (b) fs randômica, fmin = 7450 Hz e fmax = 15457 Hz. 

5.3.9 Teste experimental 9: inversor de 3 níveis alimentando um motor de 

indução a vazio, com freqüência de comutação randômica e com controle 

de corrente 

O objetivo deste teste foi verificar o comportamento nos sinais de saída do 

inversor de três níveis modulado com a técnica multinível e acionando um motor de 

indução sem carga acoplada ao seu eixo, quando se aplicou em conjunto a modulação 

randômica e o controle de corrente em malha fechada. Para os resultados mostrados 

nesta seção foram utilizados os seguintes parâmetros: 

• Carga: motor de indução de 5 HP, cos (φ) = 0,74. 

• Tensão total do barramento CC: E = 200 V. 

• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência: fm = 50 Hz. 

• ‘µ’ não utilizado. 
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Aplicando o controlador PI de corrente e para vh = 0 (referências senoidais), 

são mostradas na figura 5.37 as curvas de FFT da tensão de linha para o inversor 

operando com uma freqüência de comutação fixa, fs = 10050 Hz, e determinada 

aleatoriamente dentro da faixa fmin = 7450 Hz e fmax = 15457 Hz. 

   

(a)      (b) 

Figura 5.37 – Resultados experimentais para FFT da tensão de linha no inversor de três níveis com controlador 
PI de corrente (5 dB/div, 2 ms/div). (a) fs fixa, 10050 Hz. (b) fs randômica, fmin = 7450 Hz e fmax = 15457 Hz. 

Na figura 5.37, observa-se que, com a modulação randômica, houve uma 

redução nas amplitudes dos harmônicos na freqüência de comutação e em seus 

múltiplos, e um aumento nas amplitudes dos demais harmônicos, ou seja, o conteúdo 

harmônico no espectro de freqüências foi espalhado de forma a reduzir a intensidade 

do ruído em uma freqüência específica. Ainda, o controlador PI manteve o controle 

dos sinais de corrente na saída do inversor de acordo com os sinais de referência 

impostos à modulação (figura não mostrada). 

5.3.10 Teste experimental 10: sinais obtidos com o inversor de três níveis com 

número reduzido de componentes 

A estrutura do inversor de três níveis com número reduzido de componentes 

(NRC), analisada na seção 2.6, foi montada com o propósito de verificar o seu efetivo 

funcionamento e determinar experimentalmente a qualidade dos sinais na saída do 

inversor. A estratégia de modulação multinível, aplicada aos inversores de dois níveis, 

foi utilizada para gerar os sinais de comando dos interruptores do inversor NRC.  

Neste conjunto de ensaios preliminares, o inversor foi acionado em malha 

aberta, tanto de tensão como de corrente. Não foi considerado o desequilíbrio das 

tensões nos capacitores do barramento CC, como também não foi utilizada nenhuma 
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técnica para compensação do tempo morto incluído nos sinais de comando. Para os 

resultados mostrados nesta seção foram utilizados os seguintes parâmetros: 

• Carga: R = 20 Ω, L = 9 mH, cos (φ) = 0,99. 

• Tensão total do barramento CC: E = 200 V. 

• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência: fm = 50 Hz, fs = 4350 Hz. 

• Razão de distribuição vetorial: µ = 0,5. 

Nas figuras 4.38 e 4.39 são mostrados os sinais de tensão e corrente obtidos 

com o inversor NRC. Na figura 5.38.a, observa-se o desequilíbrio nas tensões dos 

capacitores do barramento CC, com VC1 = 101,5 V e VC2 = –80,8 V, devido à falta de 

uma estratégia de controle. Apesar disto, os resultados demonstram o funcionamento, 

tanto da topologia do inversor NRC, quanto da interface de comando.  

   

(a)      (b) 

Figura 5.38 – Resultados experimentais com inversor de três níveis NRC, fs = 4350 Hz, µ = 0,5. (a) Tensão de 
pólo (50 V/div, 5 ms/div). (b) Tensão de linha (50 V/div, 5 ms/div). 

   

(a)      (b) 

Figura 5.39 – Resultados experimentais com inversor de três níveis NRC, fs = 4350 Hz, µ = 0,5. (a) Tensão de 
fase (50 V/div, 5 ms/div). (b) Corrente na fase (2 A/div, 5 ms/div). 
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Na figura 5.39.b observam-se distorções na forma de onda da corrente 

causadas pela não compensação do tempo morto nos sinais de comando. 

A não compensação do tempo morto gerou distorções na tensão de linha, 

caracterizadas pelo aparecimento de harmônicos de baixa ordem e pelo aumento dos 

harmônicos de ordem mais elevada no sinal de FFT, como mostrado na figura 5.40. 

Isto resultou num elevado índice de WTHD (2,6060%).  

 

Figura 5.40 – Resultado experimental para FFT da tensão de linha no inversor de três níveis NRC, fs = 4350 Hz, 
mf = 87, µ = 0,5. 

5.4  ANÁLISE COMPARATIVA DA TÉCNICA DE MODULAÇÃO 

PROPOSTA 

Nesta seção é apresentado um estudo comparativo entre a técnica de 

modulação multinível, proposta no capítulo 4, e a técnica apresentada por LEE, KIM e 

HYUN (2000), com respeito ao parâmetro de desempenho escolhido, WTHD. O 

estudo de simulação realizado foi limitado aos inversores de três níveis com diodos de 

grampeamento. 

A estratégia proposta por LEE, KIM e HYUN (2000) é uma modificação da 

técnica de modulação por comparação com portadora triangular aplicada aos 

inversores multiníveis, cujo objetivo é a redução da distorção harmônica nos sinais de 

saída do inversor. A estratégia proposta caracteriza-se pela adição, aos sinais de 

referência senoidais, de um sinal de seqüência zero que possibilita a equalização dos 

tempos de aplicação dos vetores que estão no início e no final de cada período de 

modulação. Por não utilizar o conceito de razão de distribuição vetorial, a técnica é 
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limitada aos sinais obtidos apenas para o caso equivalente à µ = 0,5. A seguir é 

apresentada a estratégia de modulação proposta por LEE, KIM e HYUN (2000). 

As tensões senoidais de referência para a modulação são dadas por: 

)π/θVv

π/θVv
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32cos(
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−=

=

       (5.1) 

Com:  

Vp = m(E/2) 

θ = 2π fm ta 

m = índice de modulação senoidal  

fm = freqüência dos sinais de referência 

ta = tempo de amostragem dos sinais 

E = Tensão do barramento CC 

Tomando um sinal de seqüência zero dado por: 
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Com vmax e vmin sendo o maior e o menor valor dentre va, vb e vc, 

respectivamente. A adição de vh às tensões de referência fornece sinais de referência 

distorcidos dados por: 
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Para cada intervalo de modulação, os sinais distorcidos dados em (5.3) que 

forem maiores que E/(N – 1) devem ser deslocados de –E/(N – 1). Isto fornece um 

novo conjunto de sinais de referência dados por va
**, vb

** e vc
**. 

Um segundo sinal de seqüência zero, dado por (5.4), adicionado aos sinais 
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**, vb
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respectivamente. 
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Finalmente, os sinais de referência, dados em (5.5), que foram deslocados de –

E/(N – 1) no início, devem agora ser deslocados de E/(N – 1). Desta forma, o 

algoritmo produz um conjunto final de sinais distorcidos para a modulação dados por 

va’, vb’ e vc’. 

O algoritmo apresentado anteriormente foi introduzido no programa SSIF 

(Apêndice A) para realização dos estudos comparativos de WTHD com a técnica 

proposta neste trabalho. Resultados de simulação foram obtidos para valores do índice 

de modulação senoidal (m) variando entre 0,1 e 1,1 e para três valores da freqüência de 

comutação (fs) e utilizando µ = 0,5. Os demais parâmetros utilizados foram: 

• Carga: R = 20 Ω e L = 29 mH e cos (φ) = 0,91. 

• Tensão total do barramento CC: E = 500 V. 

• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência: fm = 50 Hz. 

Nas figuras 5.41, 5.42 e 5.43 são mostradas as curvas de WTHD da tensão de 

linha obtidas com a técnica de LEE, KIM e HYUN (2000) e multinível, para 

freqüências de comutação de 750 Hz, 4350 Hz e 10050 Hz. 

Nas figuras 5.41.a, 5.42.a e 5.43.a, observa-se a evolução nos valores de 

WTHD com o aumento do índice de modulação m. Pode-se ver que em ambas as 

estratégias os valores de WTHD são praticamente iguais para qualquer valor da 

freqüência de comutação. Na figura 5.41.a, para valores do índice de modulação acima 

de um, a estratégia multinível mostrou resultados de WTHD um pouco maiores que a 

técnica de LEE, KIM e HYUN (2000). Isso se deve à forma como o algoritmo 

multinível foi implementado no programa em C++, que não prevê valores maiores que 

E/2 no momento em que é feita a localização da região onde se encontram os sinais de 

referência para cálculo de pa, pb e pc, na equação (4.106). 

Nas figuras 5.41.b, 5.42.b e 5.43.b, os valores de WTHD são normalizados em 

p.u. com relação à técnica de LEE para cada valor do índice de modulação simulado 

(até m = 1). Não foi observado um padrão comum de comportamento nestas curvas. Só 

para o caso de fs = 750 Hz que a estratégia multinível demonstrou melhor desempenho 

para todos os valores de m maiores que 0,5. Para as demais freqüências o padrão não 
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se repetiu. Contudo, considerando que a diferença nos valores de WTHD em p.u. entre 

as duas técnicas ocorreu praticamente sempre após a segunda casa decimal, pode-se 

considerar que as duas têm o mesmo nível de qualidade quanto à quantidade de 

distorção harmônica nos sinais de saída do inversor de três níveis. 

0,0

1,3

2,6

3,9

5,2

6,5

0,0 0,2 0,4 0,6 0,8 1,0 1,2

m

W
T

H
D

 (
%

)

Lee

Multinível

  

0,970

0,985

1,000

1,015

1,030

0 0,3 0,6 0,9 1,2

m

W
T

H
D

 (
p
.u

.)

Lee

Multinível

 

(a)      (b) 

Figura 5.41 – Resultados de simulação: evolução no valor de WTHD da tensão de linha no inversor de três 
níveis versus índice de modulação, fs = 750 Hz, µ = 0,5. (a) WTHD em %. (b) WTHD em p.u. 
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(a)      (b) 

Figura 5.42 – Resultados de simulação: evolução no valor de WTHD da tensão de linha no inversor de três 
níveis versus índice de modulação, fs = 4350 Hz, µ = 0,5. (a) WTHD em %. (b) WTHD em p.u. 
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Figura 5.43 – Resultados de simulação: evolução no valor de WTHD da tensão de linha no inversor de três 
níveis versus índice de modulação, fs = 10050 Hz, µ = 0,5. (a) WTHD em %. (b) WTHD em p.u. 
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5.5  CONCLUSÕES 

Neste capítulo foram mostrados resultados experimentais e de simulação que 

comprovam a funcionalidade da montagem do inversor de três níveis e a eficiência da 

técnica de modulação proposta para comandar inversores multiníveis, tanto de forma 

isolada, como em conjunto com outras técnicas de modulação ou com controle de 

variáveis em malha fechada. 

Foi observado por simulação e experimentalmente, que o uso de sinais de 

referência distorcidos com µ = 0,5 fornece o menor índice de WTHD nos sinais de 

tensão de linha na saída dos inversores de três níveis, para qualquer valor do índice de 

modulação. 

Também foi verificado o funcionamento da estrutura do inversor de três níveis 

com número reduzido de componentes, apesar dos resultados mostrarem a necessidade 

de compensação do tempo morto incluído nos sinais de comando dos interruptores, 

para que a redução no conteúdo harmônico dos sinais de saída seja obtida. 

Um estudo comparativo entre a estratégia multinível proposta no capítulo 4 e a 

técnica apresentada por LEE, KIM e HYUN (2000), com o objetivo de reduzir a 

distorção harmônica nos sinais obtidos com os inversores multiníveis, mostrou que 

ambas fornecem o mesmo conteúdo harmônico nas tensões de linha, 

independentemente da freqüência de comutação e do índice de modulação utilizados. 

Desta forma, com as simulações e os ensaios experimentais realizados e 

mostrados neste capítulo pôde-se comprovar a eficiência da técnica multinível como 

estratégia de modulação para inversores com qualquer número de níveis, inclusive os 

de dois níveis. 



CAPÍTULO 6 

 

TENSÕES NOS CAPACITORES DO  

BARRAMENTO CC NOS INVERSORES DE TRÊS NÍVEIS 

6   

 

 

 

6.1  INTRODUÇÃO 

Neste capítulo é dada uma atenção especial ao problema do desequilíbrio nas 

tensões dos capacitores do barramento CC existente na topologia de inversor de três 

níveis com diodos de grampeamento. 

Considerando as configurações dos interruptores, são analisados os circuitos 

equivalentes do inversor que influenciam na carga dos capacitores e definidas as 

equações que tratam do problema de desequilíbrio das tensões. Em seguida, são 

discutidas duas técnicas de controle das tensões no barramento CC, uma em malha 

aberta (DE OLIVEIRA, DA SILVA, JACOBINA, 2005) e outra em malha fechada, 

ambas utilizando a razão de distribuição vetorial. Também são mostradas outras 

formas de equalização das tensões nos capacitores utilizando circuitos auxiliares.  

Por fim, são analisados alguns resultados experimentais e de simulação. 

 

6.2  ANÁLISE DAS TENSÕES NOS CAPACITORES DO BARRAMENTO CC 

A definição de um padrão de comutação consiste na escolha das combinações 

dos estados de operação dos interruptores para determinação de cada vetor espacial de 

tensão e da ordem de aplicação destes vetores dentro de um período de modulação. A 

escolha do padrão de comutação no inversor multinível pode influenciar diretamente a 

solução de alguns problemas inerentes a esta topologia de inversor. 

Na técnica multinível proposta no capítulo 4 foi assumido um valor constante 

para as tensões nos capacitores do barramento CC (E/2 para 3 níveis). Esse é um valor 
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ideal. Na prática, as tensões nestes capacitores sofrem alterações devidas à carga e 

descarga provocadas pelas combinações dos estados de operação dos interruptores. 

Nos inversores de 3 ou mais níveis as oscilações nas tensões dos capacitores podem 

provocar um desequilíbrio no barramento CC fazendo com que o inversor pare de 

funcionar ou gere tensões de fase completamente desequilibradas. 

No diagrama de vetores para os inversores de 3 níveis mostrado na figura 6.1, 

cada vetor do grupo zero (Z = Zero Vector, V0) e do grupo grande (L = Large Vectors, 

V7, V9, V11, V13, V15 e V17) são criados por apenas uma combinação dos interruptores. 

Estes vetores não afetam o equilíbrio das tensões nos capacitores CC, uma vez que as 

combinações dos interruptores que os originam não possibilitam nem a carga nem a 

descarga das tensões nestes capacitores, conforme o exemplo mostrado na figura 6.2.  

 

Figura 6.1 – Diagrama vetorial do inversor de 3 níveis. 

Ainda na figura 6.1, cada vetor do grupo pequeno (S = Small Vectors, V1, V2, 

V3, V4, V5 e V6), é criado por duas combinações diferentes dos interruptores, conforme 

mostrado na tabela 4.2. Dependendo do sentido da corrente na fase, uma das duas 

combinações dos interruptores possibilita carregar um capacitor e descarregar o outro, 

enquanto a outra combinação faz o inverso. Um exemplo disto é visto nas figuras 6.3.a 

e 6.3.b para o caso das duas combinações possíveis para determinação do vetor V1. 

Observando estas figuras fica claro que se pode compensar o desequilíbrio nas tensões 

dos capacitores, provocado pelo vetor V1, aplicando as duas configurações para este 

vetor durante intervalos iguais em um mesmo período de modulação. 
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Já para o grupo dos vetores médios (M = Middle Vectors, V8, V10, V12, V14, 

V16 e V18), os seus vetores também afetam o equilíbrio da tensão no ponto central do 

barramento CC, conforme o exemplo da figura 6.4. Porém, não se pode utilizar a 

mesma estratégia definida para o grupo S, uma vez que cada vetor do grupo M 

também é determinado por apenas uma combinação dos interruptores. 

   

(a)     (b) 

Figura 6.2 – Correntes nos capacitores CC no inversor de três níveis. (a) Grupo Z. (b) Grupo L. 

   

(a)     (b) 

Figura 6.3 – Correntes nos capacitores CC no inversor de três níveis. (a) e (b) Grupo S. 

 

Figura 6.4 – Correntes nos capacitores CC no inversor de três níveis. Grupo M. 

Qualquer triângulo utilizado para compor o vetor tensão de referência VS, 

conforme a figura 6.1, terá um vetor do grupo S em um de seus vértices. Logo, este 

vetor está presente no início e/ou no final de cada período da modulação. 

Na figura 6.5 pode-se ver a relação entre os tempos de aplicação de cada vetor 

espacial e os pulsos de comando dos interruptores, em um inversor de três níveis, para 

o instante em que VS se encontra no setor D da região i = 1, conforme figura 6.1. Para 

este caso, os sentidos das correntes nos capacitores do barramento CC, vistos nas 

figuras 6.2, 6.3 e 6.4, fornecem a carga e a descarga de suas tensões, de acordo com as 
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combinações dos interruptores que determinam o padrão de vetores definido por: V1
i = 

100; V7 = 200; V8 = 210; V1
f = 211, em um período da modulação.  

 

Figura 6.5 – Vetores espaciais em um período da modulação no inversor de 3 níveis. 

Assim, para o instante de modulação mostrado na figura 6.5, tem-se: 

• Para V1
i = 100 na figura 6.3.b, o capacitor C1 carrega enquanto C2 

descarrega devido ao sentido positivo adotado para corrente ia, ou seja, 

(C1
+, C2

−).  

• Para V7 = 200 na figura 6.2.b, as tensões nos dois capacitores 

permanecem inalteradas, uma vez que esse vetor não influencia no ciclo 

de carga destes capacitores, assim (C1
0, C2

0).  

• Para V8 = 210 na figura 6.4, o capacitor C1 descarrega enquanto C2 

carrega devido ao sentido positivo adotado para corrente ib, ou seja, 

(C1
−, C2

+).  

• Para V1
f = 211 na figura 6.3.a, o capacitor C1 descarrega enquanto C2 

carrega devido ao sentido positivo adotado para corrente ia, ou seja, 

(C1
−, C2

+).  

Desta maneira, o padrão de vetores adotado como exemplo fornece um ciclo 

de carga e descarga nas tensões dos capacitores dado pela tabela 6.1 (‘+’ aumenta a 

tensão, ‘–’ diminui a tensão, ‘0’ mantém a tensão). Ao final deste período de 

modulação, o capacitor C2 estará com uma tensão maior que a do capacitor C1. Se no 

período seguinte este valor não for invertido, as tensões desequilibradas nos 
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capacitores podem deforma os sinais na saída do inversor, aumentando o conteúdo 

harmônico.  

Tabela 6.1 – Exemplo de um ciclo de carga dos capacitores CC em um período de modulação. 

V1
i = 100 V7 = 200 V8 = 210 V1

f = 211 

C1
+ C2

− C1
0 C2

0 C1
− C2

+ C1
− C2

+ 

 

Tomando como exemplo o caso analisado na tabela 6.1, existem duas 

possibilidades para manter as tensões iguais nos dois capacitores do barramento CC, 

nos inversores de três níveis com diodos de grampeamento, a partir da alteração da 

relação entre os tempos t1
i e t1

f de aplicação do vetor nulo V1, com t1
i + t1

f = t1. 

No primeiro caso, para manter as tensões iguais nos dois capacitores dentro de 

um mesmo período de modulação TS, o tempo t1
i de aplicação do vetor V1

i = 100 deve 

ser igual ao tempo t1
f de aplicação do vetor V1

f = 211 somado ao tempo t8 de aplicação 

do vetor V8 = 210, logo: 

8
f
1

i
1 ttt +=          (6.1) 

Uma vez que a condição t1
i + t1

f = t1 deve ser satisfeita, a equação (6.1) só é 

válida quando t1
i ≠ 0 e t1

f ≠ 0. De outra forma, a equação (6.1) sugere que o equilíbrio 

das tensões nos capacitores também pode ser obtido, dentro do mesmo período de 

modulação, quando t1
f = 0 e t1

i = t8. Contudo, se t1
f = 0, tem-se obrigatoriamente que t1

i 

= t1, o que resulta na igualdade t1 = t8. Esse resultado é falso, uma vez que os tempos 

de aplicação dos vetores dependem do vetor tensão de referência Vs e devem satisfazer 

a relação Ts = t1 + t7 + t8, dada pela equação (4.5). Sendo os valores de t7 e t8 

determinados pelas equações (4.31) e (4.32), o tempo t1 de aplicação do vetor nulo V1 

fica determinado por t1 = Ts – t7 – t8. Logo, em se tratando dos tempos de aplicação dos 

vetores de tensão, as únicas variáveis que podem ser controladas são os tempos t1
i e t1

f 

de aplicação do vetor nulo V1 no início e no final de cada período de modulação. 

 No segundo caso, modifica-se o ciclo de carga dos capacitores do barramento 

CC de um período de modulação para outro. Fazendo t1
i = 0 ou t1

f = 0, em períodos de 

modulação diferentes, espera-se que o equilíbrio das tensões dos capacitores seja 
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mantido. A seguir, é mostrado como esta técnica pode ser facilmente implementada a 

partir do conceito de razão de distribuição vetorial ‘µ’.  

De acordo com a relação entre ‘µ’ e os tempos de aplicação dos vetores do 

grupo S, dada pelas equações (4.9) e (4.10) e repetidas a seguir: 

1
i
1 µ)t(1t −=          (6.2) 

1
f
1 µtt =    com t1 = t1

i + t1
f    (6.3) 

 A partir do exemplo dado na tabela 6.1, o uso de µ = 1 nas equações (6.2) e 

(6.3) resulta em t1
i = 0 e elimina o vetor V1

i = 100 do padrão de modulação, conforme 

figura 6.6.a. Isto causa um aumento da tensão no ponto central dos capacitores (C1
− 

C2
+), como mostrado na figura 6.7. O uso de µ = 0 resulta em t1

f = 0 e elimina o vetor 

V1
f = 211 do padrão de modulação, conforme figura 6.6.b. Com isto, há uma redução 

da tensão no ponto central (C1
+ C2

−), como visto na figura 6.7.  

   

(a)      (b) 

Figura 6.6 – Tempos dos vetores espaciais no inversor de três níveis. (a) t1
i = 0 (µ = 1). (b) t1

f = 0 (µ = 0). 

O uso de µ = 0,5 nas equações (6.2) e (6.3), como mostrado na figura 6.8, 

retarda mas não elimina o desequilíbrio das tensões CC. Este efeito também pode ser 

visto na figura 6.7, onde a parte negativa da ondulação da tensão torna-se maior que a 

parte positiva no final do tempo de simulação (t = 0,4 s). Este valor de µ possibilita 

tempos iguais para os dois vetores do grupo S que estão no início e no final do período 

de modulação, mas o vetor do grupo M (V8 = 210), que também afeta o equilíbrio das 

tensões nos capacitores, não é compensado quando µ = 0,5.  
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Figura 6.7 – Tensão no ponto central dos capacitores no inversor de três níveis para ‘µ’ fixo (simulação). 

De acordo com as explicações dadas nos dois parágrafos anteriores, pode-se 

sugerir uma alternância periódica no valor de ‘µ’ (µ = 0 em um período e µ = 1 no 

período seguinte), mas isso também não garante o equilíbrio das tensões CC, conforme 

mostrado na figura 6.9. Pois, como foi mostrado na análise dos circuitos equivalentes, 

este equilíbrio também depende dos sentidos das correntes na carga, ou seja, do seu 

fator de potência. Logo, essa técnica de controle precisa se adequar dinamicamente à 

estratégia de modulação e ao tipo de carga alimentada pelo inversor, para determinar 

qual capacitor deve ser carregado ou descarregado em determinado instante da 

modulação. Então, muitos trabalhos propõem a utilização de técnicas de controle em 

malha fechada, com o conhecimento do sentido das correntes na carga e do erro de 

tensão entre os capacitores. 

 

Figura 6.8 – Tempos dos vetores espaciais no inversor de três níveis, t1
i = t1/2 e t1

f = t1/2 (µ = 0,5). 
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Figura 6.9 – Tensão no ponto central dos capacitores no inversor de três níveis para ‘µ’ variável (simulação). 

Na figura 6.9, as variações 1 e 4 foram definidas no capítulo 3. 

 

6.3  CONTROLE EM MALHA FECHADA DAS TENSÕES NOS 

CAPACITORES DO BARRAMENTO CC 

Do que foi exposto na seção anterior, observa-se que o desequilíbrio das 

tensões nos capacitores é causado pelo uso dos vetores do grupo S e M e pelo sentido 

de circulação das correntes nos capacitores.  

Assim, o principal problema na estrutura do inversor fonte de tensão de 3 

níveis com diodos de grampeamento (figura 2.2.a) é a necessidade de equalização das 

tensões nos capacitores do barramento CC para se obter as vantagens desta topologia. 

Várias estratégias de PWM foram propostas para solução deste problema 

(SEO, SHOI, HYUN, 2001; LEE, KIM, HYUN, 1999; SEIXAS et al., 2000; 

CELANOVIC, BOROYEVICH, 2000). A maior parte utiliza técnicas vetoriais de 

modulação que possuem procedimentos indiretos e complexos para seleção da 

seqüência de comutação e equalização das tensões nos capacitores. 

Pode-se também utilizar técnicas de controle em malha fechada para manter as 

tensões nos capacitores do barramento CC dentro de valores aceitáveis para o 

funcionamento do inversor com tensões equilibradas. Algumas destas estratégias de 

controle requerem o conhecimento do erro de tensão entre os capacitores e dos 

sentidos das correntes de carga. No entanto, estas estratégias, além de aumentarem a 
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complexidade do algoritmo de comando do inversor, também aumentam o tempo total 

da rotina de processamento em sistemas microcontrolados.  

Para ‘µ’ assumindo o valor 0 ou 1 e para qualquer freqüência de comutação 

utilizada, as tensões nos capacitores do barramento CC podem ser controladas através 

de um controlador do tipo liga-desliga, por exemplo.  

O sinal de erro resultante da comparação entre o valor desejado para a tensão 

no ponto central do barramento CC (VC2
*, caso dos inversores de três níveis) e o seu 

valor real adquirido por medição (VC2), determina qual capacitor deve ser carregado ou 

descarregado no próximo período de modulação. Em seguida, o produto entre a saída 

deste comparador pelo sinal da corrente de carga (também adquirida por meio de 

medição) determina qual das duas configurações do vetor do grupo S a ser empregada.  

Assim, a variável ‘µ’ é feita igual a 0 ou 1, modificando a modulação para 

manter equalizadas as tensões no barramento CC. Na figura 6.10 é mostrado o 

diagrama de blocos do controlador liga-desliga. 

 

Figura 6.10 – Diagrama de blocos do controlador liga-desliga. 

Na figura 6.11 é mostrado o diagrama de blocos completo da estratégia de 

modulação proposta no capítulo 4 e com controle em malha fechada da tensão no 

ponto central do barramento CC. O diagrama é baseado nos passos de 1 a 6 descritos 

no capítulo 4. As tensões de pólo vxo são obtidas a partir dos valores reais das tensões 

nos capacitores, que são controladas de acordo com o valor de ‘µ’. Sendo este valor 

determinado com a técnica de controle liga-desliga (figura 6.10) e introduzido na 

modulação para calcular o novo valor de vh. 
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Figura 6.11 – Diagrama de blocos da estratégia de modulação proposta com controle em malha fechada das 
tensões do barramento CC para o inversor de três níveis. 

6.4  RELAÇÃO ENTRE OS TEMPOS DE APLICAÇÃO DOS VETORES 

ESPACIAIS E OS PULSOS DE COMANDO DOS INTERRUPTORES  

Em inversores de dois níveis, para se ter os tempos de aplicação dos vetores 

nulos (V0 e V7) iguais no início e no final de um período de modulação é necessário 

fazer apenas µ = 0,5 na equação de BLASKO (1996). Mas, para inversores de 3 níveis, 

LEE, KIM e HYUN (2000) afirmam que a utilização da técnica de 2 níveis não 

possibilita a equalização dos tempos dos vetores do grupo S no início e no final de um 

período de modulação. Eles então propuseram uma técnica para igualar estes tempos 

que consiste em adicionar um sinal de seqüência zero adequado às tensões de 

referência senoidais.  

O método multinível proposto neste trabalho, cujos resultados foram 

publicados em DE OLIVEIRA, DA SILVA, JACOBINA (2004) e DE OLIVEIRA, 

DA SILVA, JACOBINA, (no prelo), possibilita que os tempos de aplicação dos 

vetores espaciais, que estão no início e no final de um período de modulação, sejam 

iguais quando µ = 0,5 na equação (4.107), para qualquer número de níveis. Para o caso 

dos inversores de três níveis, o método proposto fornece o mesmo resultado que a 

técnica de LEE, KIM e HYUN (2000). 
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Na figura 6.12 estão representados os tempos de aplicação dos vetores, bem 

como as suas relações com os pulsos de comando dos interruptores de um inversor 

fonte de tensão de três níveis, para qualquer região do seu diagrama vetorial. A figura 

representa uma modulação utilizando tensões de referência senoidais (va, vb e vc). 

 

Figura 6.12 – Tempos dos vetores para uma região qualquer do diagrama vetorial no inversor de três níveis. 

Uma tensão vh aplicada às tensões de referência (va, vb e vc) altera estes sinais e 

gera novos pulsos de comando para os interruptores. Da equação (4.122), 

( )( )maxminh µ1µτ TTT S −−−=       (6.4) 

Os valores de Tmin e Tmax na equação (6.4) são dados a partir da figura 6.12 

por: 

i
uamin t== TT         (6.5) 

 wv
i
ucmax ttt ++== TT        (6.6) 

Assim: 

f
uwv

i
umax t)tt(t =++−=− SS TTT       (6.7) 

Logo: 

( ) f
u

i
uh tµ1µtτ −−=         (6.8) 

6.4.1 Caso 1: µ = 1 

Para o caso em que µ = 1 na equação (6.8), tem-se: 

i
uh tτ =          (6.9) 

Da equação (4.119): 
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h
* τ−= xx TT   com x ∈ {a, b, c}     (6.10) 

Substituindo na equação anterior os valores de Ta, Tb e Tc, dados na figura 

6.12, e o valor de τh, dado na equação (6.9), tem-se os novos valores para Ta
*, Tb

* e 

Tc
*: 

 

wv
i
uwv

i
uh

*

v
i
uv

i
uh

*

i
u

i
uh

*

ttttttτ

ttttτ

0ttτ

+=−++=−=

=−+=−=

=−=−=

cc

bb

aa

TT

TT

TT

     (6.11) 

Os resultados anteriores equivalem ao que foi apresentado na figura 6.6.a para 

o inversor de três níveis com o vetor VS no setor D da região i = 1 do diagrama vetorial 

da figura 6.1 (fazendo u = 1, v = 7, w = 8). Com µ = 1 o vetor Vu
i é eliminado do 

padrão de vetores, conforme mostrado na figura 6.6.a. 

6.4.2 Caso 2: µ = 0 

Para o caso em que µ = 0 na equação (6.8), tem-se: 

f
uh tτ −=          (6.12) 

Substituindo na equação (4.119) os valores de Ta, Tb e Tc, dados na figura 

6.12, e o valor de τh, dado na equação (6.12), tem-se os novos valores para Ta
*, Tb

* e 

Tc
*: 

 

Scc

bb

aa

TTT

TT

TT

=++=+++=−=

+=++=−=

=+=−=

wvu
f
uwv

i
uh

*

vu
f
uv

i
uh

*

u
f
u

i
uh

*

tttttttτ

tttttτ

tttτ

   (6.13) 

Os resultados anteriores equivalem ao que foi apresentado na figura 6.6.b para 

o inversor de três níveis com o vetor VS no setor D da região i = 1 do diagrama vetorial 

da figura 6.1 (fazendo u = 1, v = 7, w = 8). Com µ = 0 o vetor Vu
f é eliminado do 

padrão de vetores conforme mostrado na figura 6.6.b. 

6.4.3 Caso 3: µ = 0,5 

Para o caso em que µ = 0,5 na equação (6.8), tem-se: 

2

t

2

t
τ

f
u

i
u

h −=          (6.14) 
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Substituindo na equação (4.119) os valores de Ta, Tb e Tc, dados na figura 

6.12, e o valor de τh, dado na equação (6.14), tem-se os novos valores para Ta
*, Tb

* e 

Tc
*: 
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Os resultados anteriores equivalem ao que foi apresentado na figura 6.8 para o 

inversor de três níveis com o vetor VS no setor D da região i = 1 do diagrama vetorial 

da figura 6.1 (fazendo u = 1, v = 7, w = 8). Com µ = 0,5 o vetor Vu é igualmente 

distribuído no início e no final de um período da modulação (tu
i = tu

f), conforme 

mostrado na figura 6.8. 

A análise realizada para os três casos anteriores demonstra que com a técnica 

de modulação proposta no capítulo 4, pode-se alterar a relação entre os tempos de 

aplicação dos vetores espaciais de tensão e assim modificar os pulsos de comando para 

os interruptores em inversores multiníveis a partir do conceito de razão de distribuição 

vetorial ‘µ’, de forma semelhante ao que é feito para os inversores de dois níveis. 

 

6.5  MODIFICAÇÃO DA TÉCNICA DE MODULAÇÃO PROPOSTA PARA 

CONTROLE DAS TENSÕES NOS CAPACITORES CC 

No caso da equalização das tensões nos capacitores do barramento CC, em 

inversores de 3 níveis, foi mostrado que para índices de modulação elevados, também 

são utilizados os vetores do grupo M. Estes vetores, assim como os do grupo S, 

interferem na carga dos capacitores do barramento CC. O uso de µ = 0,5 possibilita 

apenas a diminuição dos efeitos do desequilíbrio provocado pelos vetores do grupo S.  

Com o objetivo de eliminar o controle em malha fechada das tensões nos 

capacitores do barramento CC e assim evitar a necessidade da monitoração da tensão 

em um capacitor e/ou do sinal de corrente, técnicas de controle mais simples e 
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inerentes à estratégia de modulação reduzem os custos da montagem final e a 

complexidade do algoritmo de PWM.  

 Com esse propósito foi analisada uma modificação na técnica multinível 

proposta no capítulo 4. Neste caso, os tempos de aplicação dos vetores do grupo S não 

são feitos iguais no início e no final de um período da modulação (DE OLIVEIRA, 

DA SILVA, JACOBINA, 2005). Isto modifica a carga dos capacitores. Esta 

modificação pode garantir que os efeitos dos vetores do grupo M sobre o equilíbrio das 

tensões nos capacitores sejam compensados utilizando-se os vetores do grupo S de 

forma adequada. 

A alteração no algoritmo da seção 4.2.4 é simples, ela é obtida para os 

inversores de 3 níveis quando se utiliza N = 2 nos passos 1 a 3 e N = 3 nos passos 4 a 

6. Isso fornece uma tensão de seqüência zero vh calculada para um inversor de 2 níveis 

mas aplicada a um inversor de 3 níveis. Os efeitos da modificação na técnica sobre o 

índice de WTHD para a tensão de linha na saída do inversor de três níveis foram 

analisados e apresentados nos resultados de simulação no capítulo 4. 

Tomando a equação (4.107) para N = 2, tem-se: 

( )( )maxmin µ1µ pEpvh −−−=       (6.16) 

Substituindo o valor de vh, dado em (6.16), na equação (4.118) para N = 3, 

tem-se: 

( ) ss T
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h      (6.17) 

Após algumas manipulações algébricas na equação (6.17) tem-se: 

( )( )maxminh 2µ1µτ TTT s −−−=       (6.18) 

Os valores de Tmin e Tmax na figura 6.12 são dados por: 

i
uamin t== TT         (6.19) 

 wv
i
ucmax ttt ++== TT        (6.20) 

Da equação (6.18): 

f
uwv

i
umax t)}tt(t{2 +=++−+=− SSSS TTTTT     (6.21) 
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Substituindo os termos da equação (6.18), tem-se: 

( ) )t(µ1µtτ f
u

i
uh +−−= ST        (6.22) 

6.5.1 Caso 1: µ = 1 

Para o caso em que µ = 1 na equação (6.22), tem-se: 

i
uh tτ =          (6.23) 

Da equação (4.119): 

h
* τ−= xx TT   com x ∈ {a, b, c}     (6.24) 

Substituindo na equação (6.24) os valores de Ta, Tb e Tc, dados na figura 6.12, 

e o valor de τh, dado na equação (6.23), tem-se os novos valores para Ta
*, Tb

* e Tc
*: 
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Da equação (6.25), o tempo de aplicação do vetor Vu encontra-se todo alocado 

no final do período de modulação. Isso provoca um aumento da tensão no capacitor C2 

e uma redução da tensão no capacitor C1, considerando o exemplo de carga e descarga 

dos capacitores CC mostrado na tabela 6.1. 

6.5.2 Caso 2: µ = 0 

Para o caso em que µ = 0 na equação (6.22), tem-se: 

)t(τ f
uh +−= ST         (6.26) 

Substituindo na equação (4.119) os valores de Ta, Tb e Tc, dados na figura 

6.12, e o valor de τh, dado na equação (6.26), tem-se os novos valores para Ta
*, Tb

* e 

Tc
*: 
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  (6.27) 

Da equação (6.27), o tempo de aplicação do vetor Vu encontra-se todo alocado 

no início do período de modulação. Isso provoca uma redução da tensão no capacitor 

C2 e um aumento da tensão no capacitor C1, considerando o exemplo de carga e 
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descarga dos capacitores CC mostrado na tabela 6.1. O fato de aparecer um valor de TS 

somado aos tempos de aplicação dos pulsos de comando não representa uma 

perturbação nos cálculos, uma vez que o limite imposto a estes tempos não permite 

exceder o valor de 2TS. 

Logo, teoricamente, a partir da técnica de modulação multinível modificada e 

com a utilização alternada de ‘µ’, segundo os dois casos anteriores, é possível manter 

o equilíbrio das tensões CC de um período para outro da modulação e sem a 

necessidade de controle em malha fechada. 

6.5.3 Caso 3: µ = 0,5 

Para o caso em que µ = 0,5 na equação (6.22), tem-se: 

)t(
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Substituindo na equação (4.119) os valores de Ta, Tb e Tc, dados na figura 

6.12, e o valor de τh, dado na equação (6.28), tem-se os novos valores para Ta
*, Tb

* e 

Tc
*: 
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Como mostrado em (6.29), para µ = 0,5, as novas larguras dos pulsos de 

comando dependem do valor da freqüência de comutação (TS = 1/fS), cujo efeito pode 

ser importante para modulações em baixa freqüência. 

Na figura 6.13 estão representados graficamente os novos tempos de aplicação 

dos vetores espaciais (tu
i*, tv

*, tw
*, tu

f*), a partir da análise feita para µ = 0,5, bem como, 

as suas relações com os novos pulsos de comando (Ta
*, Tb

* e Tc
*) para os interruptores 

de um inversor fonte de tensão de três níveis, para qualquer região do seu diagrama 

vetorial.  

Concluindo a análise da equação (6.29) para Ta
*, tem-se: 
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Figura 6.13 – Novos tempos para os vetores espaciais no inversor de três níveis. 

Após algumas manipulações algébricas, tem-se: 
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Sabendo que: 
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Logo: 

i*
uu

*f
u ttt −=          (6.34) 

Substituindo o valor de tu
i*, dado na equação (6.31), na equação (6.34), tem-se: 

2

tt
t wv*f

u

+
=         (6.35) 

Da equação (6.32), o novo valor para o tempo de aplicação do vetor Vu
i é 

equivalente aos tempos de aplicação dos outros vetores. Esse efeito permite que o 

tempo de carga do capacitor C1 seja ampliado de forma a compensar o tempo de carga 

do capacitor C2, conforme o exemplo mostrado na tabela 6.1. Com isso é possível 

manter o equilíbrio das tensões nos capacitores do barramento CC, dentro de um 

mesmo período de modulação, usando a técnica multinível com a modificação 

proposta nesta seção para µ = 0,5 e sem a necessidade de controle em malha fechada. 
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Nesta seção foi mostrado que é possível manter o equilíbrio das tensões CC 

em malha aberta, dentro de um mesmo período de modulação, fazendo µ = 0,5, ou de 

um período para outro, fazendo ‘µ’ alternar entre os valore 0 e 1. Contudo, é 

necessário determinar os limites para utilização desta técnica de controle. Estes limites 

podem ser definidos em termos do valor máximo de tensão CC no barramento e de 

corrente por fase, freqüência de comutação, freqüência de modulação, índice de 

modulação, valores de capacitância para os capacitores CC, como também, a 

dependência com o fator de potência da carga. 

 

6.6  EQUALIZAÇÃO DAS TENSÕES NOS CAPACITORES CC ATRAVÉS DE 

CIRCUITOS AUXILIARES 

O uso de ‘µ’ para controlar as tensões nos capacitores do barramento CC, 

tanto na técnica em malha fechada (controlador liga-desliga), quanto na técnica 

multinível modificada, ambas apresentadas anteriormente, compromete o uso das 

técnicas de modulação descontínua com grampeamento das fases e baseadas no uso de 

‘µ’, já que o valor desta variável é determinado pela técnica de controle das tensões 

CC.  

O controle em malha fechada das correntes nas fases também fica 

impossibilitado, uma vez que as tensões de referência impostas por este controlador 

sofrem modificações com a adição do sinal de seqüência zero vh que é dependente do 

valor de ‘µ’, o qual é determinado pela técnica de controle das tensões CC. 

Nestes casos, é interessante o uso de métodos para manter o equilíbrio das 

tensões nos capacitores do barramento CC que não necessitem alterar o valor de ‘µ’. A 

utilização de circuitos auxiliares conectados ao barramento, é um exemplo. Três 

possibilidades são apresentadas em VON JOUANNE, DAÍ e ZHANG (2002). Na 

figura 6.14 é mostrada uma dessas possibilidades. No circuito mostrado, quando a 

tensão em um dos capacitores excede um valor limite, os interruptores auxiliares Sz1 e 

Sz2 são disparados de forma que o indutor L transfere a carga excedente de um 

capacitor para outro, mantendo as tensões equilibradas. Esta solução é muito utilizada 

em fontes UPS para manter balanceadas as tensões nas baterias.  
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Figura 6.14 – Controle das tensões nos capacitores CC com interruptores auxiliares no inversor de três níveis. 

Outra maneira de manter os valores das tensões nos capacitores CC iguais sem 

o uso de ‘µ’ é utilizando, na entrada do retificador, um transformador com dois 

enrolamentos no secundário, ligados cada um a uma ponte retificadora e a um 

capacitor do barramento, como mostrado na figura 6.15 (WU, 2005). Os dois 

enrolamentos devem garantir a mesma tensão em cada um dos capacitores caso não 

sejam utilizados interruptores controlados nas pontes retificadoras.  

As possibilidades mostradas nas figuras 6.14 e 6.15 não utilizam a razão de 

distribuição vetorial ‘µ’ para controlar as tensões nos capacitores CC, mas possuem a 

desvantagem de aumentar a quantidade de dispositivos semicondutores e portanto 

aumentar os custo e as perdas no sistema de acionamento. 

 

Figura 6.15 – Controle das tensões nos capacitores CC com dupla ponte retificadora no inversor de três níveis. 

6.7  RESULTADOS DE SIMULAÇÃO 

Foram realizadas simulações para verificar o controle das tensões nos 

capacitores do barramento CC em malha fechada com o uso da técnica do controlador 
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liga-desliga (figura 6.10). Em todas as simulações foram utilizados os seguintes 

parâmetros: 

• Carga: R = 20 Ω, L = 9 mH, cos (φ) = 0,99. 

• Tensão total do barramento CC: E = 200 V. 

• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência: fm = 50 Hz, fs = 750 Hz. 

• Capacitores do barramento CC: C1 = C2 = 4400 µF. 

6.7.1 Teste de simulação 1: Método 1 de controle das tensões CC em malha 

fechada com controlador liga-desliga 

No Método 1 de controle das tensões CC em malha fechada utilizando um 

controlador liga-desliga, o valor de ‘µ’ foi feito igual a 0 ou 1 de acordo com o erro 

entre o valor calculado pela simulação e o valor estabelecido para a tensão no 

capacitor C2 (E/2). O sinal de corrente calculado para o capacitor não foi utilizado, em 

seu lugar foi tomado o erro entre o valor anterior da tensão e o valor atual, para 

verificar se houve um aumento ou uma diminuição da tensão no capacitor com o valor 

de ‘µ’ determinado no período anterior. O objetivo dessa simulação foi verificar o 

controle das tensões CC sem a necessidade de aquisição do sinal de corrente.  

Na figura 6.16 são mostrados os resultados de simulação para os sinais de ‘µ’ 

e tensões nos capacitores do barramento CC com a utilização do Método 1 de controle 

em malha fechada. 
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Figura 6.16 – Resultados de simulação com inversor de três níveis: controlador liga-desliga com o Método 1. (a) 
Valor de ‘µ’. (b) Tensões nos capacitores CC. 



Capítulo 6 – Tensões nos Capacitores do Barramento CC nos Inversores de Três Níveis  173

Na figura 6.16, o Método 1 de controle determina de forma não periódica o 

valor de ‘µ’, dependendo do ciclo de carga e descarga do capacitor C2. A alteração 

rápida no valor de ‘µ’, de 0 para 1 e vice-versa, manteve praticamente constante as 

tensões dos capacitores nos valores limites impostos pela técnica de controle (VC1 = 

E/2 + 5%, VC2 = E/2 – 5%). Contudo, este método não possibilita o grampeamento das 

fases de forma periódica, como nas técnicas de modulação descontínua que utilizam a 

razão de distribuição vetorial ‘µ’, definidas no capítulo 3.  

6.7.2 Teste de simulação 2: Método 2 de controle das tensões CC em malha 

fechada com controlador liga-desliga 

No Método 2 de controle das tensões CC em malha fechada utilizando um 

controlador liga-desliga, o valor de ‘µ’ foi feito variável (0 ou 1) de acordo com as 

Variações 2 e 3 definidas no capítulo 3. A partir do erro entre o valor calculado pela 

simulação e o valor estabelecido para a tensão no capacitor C2 (E/2) é escolhida qual 

das duas Variações deve ser imposta no período. Novamente, o sinal de corrente 

calculado para o capacitor não foi utilizado, em seu lugar foi tomado o erro entre o 

valor anterior da tensão e o valor atual, para verificar se houve um aumento ou uma 

diminuição da tensão no capacitor com o valor de ‘µ’ determinado no período anterior. 

Na figura 6.17 são mostrados os resultados de simulação para os sinais de ‘µ’ 

e tensões nos capacitores do barramento CC com a utilização do Método 2 de controle 

em malha fechada. 

Tempo (s)
19,0619,0419,02

R
a

z
ã

o
 d

e
 D

is
tr

ib
u

iç
ã

o

2

1

0

-1

  
Tempo (s)

1918

T
e

n
s
ã

o
 (

V
)

200

150

100

50

0

 

(a)      (b) 

Figura 6.17 – Resultados de simulação com inversor de três níveis: controlador liga-desliga com o Método 2. (a) 
Valor de ‘µ’. (b) Tensões nos capacitores CC. 
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Na figura 6.17, a razão de distribuição ‘µ’ segue uma função periódica, 

dependendo do ciclo de carga e descarga do capacitor C2. A alteração no valor de ‘µ’, 

de 0 para 1 e vice-versa, é mais lenta que no Método 1 mostrado anteriormente, o que 

leva às tensões dos capacitores a oscilarem entre os limites impostos pela técnica de 

controle (E/2 ± 5%). Este método possibilita um grampeamento das fases diferente das 

técnicas de modulação descontínua que utilizam a razão de distribuição vetorial ‘µ’, 

uma vez que este valor é determinado pelo método de controle das tensões CC e não 

pela técnica de modulação descontínua.  

Resultados de simulação mostraram que com o grampeamento ocorrendo de 

forma não determinística, obtido com o Método 2 de controle das tensões CC, a 

redução das perdas por comutação é menor do que a obtida com as técnicas de 

modulação descontínua apresentadas no capítulo 3. Também, o índice de WTHD das 

tensões de linha é maior com o grampeamento obtido com o Método 2. 

 

6.8  RESULTADOS EXPERIMENTAIS 

Foram realizados alguns ensaios experimentais sob diferentes condições e 

objetivando verificar o comportamento das tensões nos capacitores do barramento CC 

no inversor de três níveis com diodos de grampeamento, aplicando a técnica de 

modulação multinível. Todos os testes foram realizados sem o controlador PI de 

corrente que foi utilizado em alguns ensaios mostrados no capítulo 5. 

6.8.1 Teste experimental 1: tensões nos capacitores CC para freqüência de 

comutação de 750 Hz e capacitores de 4400 µF 

Neste teste foi utilizada uma freqüência de comutação fs de 750 Hz e 

capacitores de 4400 µF para verificar o comportamento das tensões CC com valores 

diferentes de ‘µ’. Foi aplicada a técnica multinível modificada apresentada na seção 

6.5. sem controle das tensões CC em malha fechada. Para os resultados mostrados 

nesta seção foram utilizados os seguintes parâmetros: 

• Carga: R = 20 Ω, L = 9 mH, cos (φ) = 0,99. 

• Tensão total do barramento CC: E = 200 V. 
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• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência: fm = 50 Hz, fs = 750 Hz. 

• Capacitores do barramento CC: C1 = C2 = 4400 µF. 

Nas figuras 6.18 e 6.19 são mostradas as curvas de tensão de pólo, tensão no 

capacitor C1 e corrente em uma fase para os casos µ = 0,5 e ‘µ’ variável (0 ou 1), 

respectivamente. O valor de ‘µ’ foi feito variável de acordo com a técnica de 

modulação descontínua que considera o ângulo entre a tensão e a corrente na carga 

para manter o grampeamento na fase durante os instantes em que a corrente é máxima, 

conforme discutido em ALVES (1998) para dois níveis. 

   

(a)      (b) 

Figura 6.18 – Resultados experimentais com inversor de três níveis, fs = 750 Hz, C1 = C2 = 4400 µF, µ = 0,5. (a) 
Tensão VC1 (superior) e tensão de pólo (inferior) (50 V/div, 5 ms/div). (b) Corrente na fase (2 A/div, 5 ms/div). 

   

(a)      (b) 

Figura 6.19 – Resultados experimentais com inversor de três níveis, fs = 750 Hz, C1 = C2 = 4400 µF, µ = 0 ou 1. 
(a) Tensão VC1 (superior) e tensão de pólo (inferior) (50 V/div, 5 ms/div). (b) Corrente na fase (2 A/div, 5 

ms/div). 

De acordo com a figura 6.18.a, foi mantido o equilíbrio das tensões nos 

capacitores CC, com uma pequena diferença em seus valores, com a utilização da 

técnica multinível modificada, para µ = 0,5 e fs = 750 Hz. Já para o caso mostrado na 
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figura 6.19.a, observa-se que o desequilíbrio provocado nas tensões dos capacitores 

CC pelo uso de ‘µ’ variável, com freqüência de comutação de 750 Hz, leva a uma 

deformação nas tensões de pólo que se propaga nos demais sinais na saída do inversor.  

Por causa desta deformação, o sinal de tensão de linha, para ‘µ’ variável, 

possui um conteúdo harmônico bem maior (WTHD = 7,4052%) que para o caso µ = 

0,5 (WTHD = 1,6287%). Desta forma, o sinal da corrente na fase é bastante distorcido, 

como mostrado na figura 6.19.b.  

Na figura 6.18.b, as oscilações presentes no sinal de corrente devem-se ao 

baixo valor da freqüência de comutação. Este sinal não apresenta as deformações 

provocadas pelo desequilíbrio das tensões CC, como no caso mostrado na figura 

6.19.b.  

Existe um limite mínimo na freqüência de comutação para o qual as tensões 

dos capacitores CC perdem o equilíbrio com a utilização de ‘µ’ variável, aplicando a 

técnica multinível modificada. É possível que este limite seja alterado com o aumento 

da tensão do barramento CC e da corrente máxima por fase. Ele também pode 

depender dos capacitores CC instalados, da freqüência de modulação, do índice de 

modulação e das características da carga. Por isso, outros testes experimentais foram 

realizados com alguns destes parâmetros modificados, com o objetivo de determinar os 

valores limites para a freqüência de comutação. Para dada ensaio, a freqüência foi 

elevada, a partir de 750 Hz, de forma a determinar o valor mínimo para que o 

equilíbrio das tensões CC fosse mantido. Assim, chegou-se ao valor de 3500 Hz para 

todos os ensaios realizados, cujos resultados são apresentados a seguir. 

6.8.2 Teste experimental 2: tensões nos capacitores CC para freqüência de 

comutação de 4350 Hz e capacitores de 4400 µF 

Neste teste foi utilizada uma freqüência de comutação fs de 4350 Hz e 

capacitores de 4400 µF para verificar o comportamento das tensões CC com valores 

diferentes de ‘µ’. Foi aplicada a técnica multinível modificada apresentada na seção 

6.5. sem controle das tensões CC em malha fechada. Para os resultados mostrados 

nesta seção foram utilizados os seguintes parâmetros: 
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• Carga: R = 20 Ω, L = 9 mH, cos (φ) = 0,99. 

• Tensão total do barramento CC: E = 200 V. 

• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência: fm = 50 Hz, fs = 4350 Hz. 

• Capacitores do barramento CC: C1 = C2 = 4400 µF. 

Nas figuras 6.20 e 6.21 são mostradas as curvas de tensão de pólo, tensão no 

capacitor C1 e corrente em uma fase para os casos µ = 0,5 e ‘µ’ variável (0 ou 1), 

respectivamente. O valor de ‘µ’ foi feito variável de acordo com a técnica de 

grampeamento utilizada no teste experimental 1. 

Na figura 6.20, para µ = 0,5 e fs = 4350 Hz, observa-se que as tensões nos dois 

capacitores do barramento CC são praticamente iguais e a corrente na fase possui uma 

forma bem senoidal. 

   

(a)      (b) 

Figura 6.20 – Resultados experimentais com inversor de três níveis, fs = 4350 Hz, C1 = C2 = 4400 µF, µ = 0,5. 
(a) Tensão VC1 (superior) e tensão de pólo (inferior) (50 V/div, 5 ms/div). (b) Corrente na fase (2 A/div, 5 

ms/div). 

Na figura 6.21.c, devido às características da carga, (cos (φ) = 0,99), o 

algoritmo de comando do inversor não conseguiu realizar o grampeamento da tensão 

de pólo no ponto máximo da corrente na fase, segundo a técnica descrita no 

experimento 1. De acordo com a figura, o grampeamento foi aplicado em dois 

instantes diferentes em cada semi-ciclo do sinal. Também, o uso de ‘µ’ variável, para 

fs = 4350 Hz, não alterou o equilíbrio das tensões nos dois capacitores, apesar da 

pequena diferença em seus valores (VC1 = 105,2 e VC2 = –94,3), conforme mostrado na 
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figura 6.21.a. O sinal de corrente, mostrada na figura 6.21.b, possui pequenas 

oscilações provocadas pela técnica de grampeamento. 

   

(a)      (b) 

  

(c) 

Figura 6.21 – Resultados experimentais com inversor de três níveis, fs = 4350 Hz, C1 = C2 = 4400 µF, µ = 0 ou 1. 
(a) Tensão VC1 (superior) e tensão de pólo (inferior) (50 V/div, 5 ms/div). (b) Corrente na fase (2 A/div, 5 

ms/div). (c) Tensão de pólo (50 V/div, 5 ms/div) e corrente na fase (5 A/div, 5 ms/div). 

6.8.3 Teste experimental 3: tensões nos capacitores CC para freqüência de 

comutação de 750 Hz e capacitores de 660 µF 

Neste teste foi utilizada uma freqüência de comutação fs de 750 Hz e 

capacitores de 660 µF para verificar o comportamento das tensões CC com valores 

diferentes de ‘µ’. Foi aplicada a técnica multinível modificada apresentada na seção 

6.5. sem controle das tensões CC em malha fechada. Para os resultados mostrados 

nesta seção foram utilizados os seguintes parâmetros: 

• Carga: R = 20 Ω, L = 9 mH, cos (φ) = 0,99. 

• Tensão total do barramento CC: E = 200 V. 

• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência: fm = 50 Hz, fs = 750 Hz. 
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• Capacitores do barramento CC: C1 = C2 = 660 µF. 

Nas figuras 6.22 e 6.23 são mostradas as curvas de tensão de pólo, tensão no 

capacitor C1 e corrente em uma fase para o caso µ = 0,5 e para ‘µ’ variando (0 ou 1) de 

acordo com a técnica de grampeamento que considera o ângulo de fase, conforme 

explicado no teste experimental 1. 

A diferença entre os sinais mostrados nas figuras 6.22.a e 6.23.a e seus 

equivalentes, com C1 = C2 = 4400 µF (figuras 6.18.a e 6.19.a), está no fato de que o 

uso dos capacitores de 660 µF acarretou o aumento das oscilações em suas tensões.  

   

(a)      (b) 

Figura 6.22 – Resultados experimentais com inversor de três níveis, fs = 750 Hz, C1 = C2 = 660 µF, µ = 0,5. (a) 
Tensão VC1 (superior) e tensão de pólo (inferior) (50 V/div, 5 ms/div). (b) Corrente na fase (2 A/div, 5 ms/div). 

   

(a)      (b) 

Figura 6.23 – Resultados experimentais com inversor de três níveis, fs = 750 Hz, C1 = C2 = 660 µF, µ = 0 ou 1. 
(a) Tensão VC1 (superior) e tensão de pólo (inferior) (50 V/div, 5 ms/div). (b) Corrente na fase (2 A/div, 5 

ms/div). 

Ensaios realizados com o módulo retificador trifásico mostraram que o ripple 

presente nas tensões dos capacitores tem uma freqüência típica de três vezes a 

freqüência dos sinais de tensão na saída do auto-transformador (60 Hz), fornecendo 

um período de aproximadamente 5,55 ms. Também, a amplitude das oscilações 
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aumenta com a redução das capacitâncias e com o aumento da carga acoplada ao 

retificador. Contudo, com a inclusão e operação do módulo inversor sob as condições 

impostas nesta subseção, foi observado que o processo de carga e descarga dos 

capacitores, devido à modulação do inversor de três níveis, aumentou a freqüência das 

oscilações em pouco mais de duas vezes, alterando o período destas oscilações para 

aproximadamente 2,5 ms. 

Mesmo com o aumento das oscilações nos capacitores CC, provocado pela 

redução nos valores de suas capacitâncias, não se observa uma alteração visível nos 

sinais de corrente mostrados nas figuras 6.22.b e 6.23.b, com seus equivalentes 

mostrados nas figuras 6.18.b e 6.19.b. 

Houve um pequeno aumento no índice de WTHD da tensão de linha com o 

uso dos capacitores de 660 µF (1,7647%), comparado com o valor obtido usando 

capacitores de 4400 µF (1,6287%), para µ = 0,5. Entretanto, a redução no custo final 

da estrutura (retificado mais inversor) pode justificar a utilização de capacitores 

menores. 

6.8.4 Teste experimental 4: tensões nos capacitores CC para freqüência de 

comutação de 4350 Hz e capacitores de 660 µF 

Neste teste foi utilizada uma freqüência de comutação fs de 4350 Hz e 

capacitores de 660 µF para verificar o comportamento das tensões CC com valores 

diferentes de ‘µ’. Foi aplicada a técnica multinível modificada apresentada na seção 

6.5. sem controle das tensões CC em malha fechada. Para os resultados mostrados 

nesta seção foram utilizados os seguintes parâmetros: 

• Carga: R = 20 Ω, L = 9 mH, cos (φ) = 0,99. 

• Tensão total do barramento CC: E = 200 V. 

• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência: fm = 50 Hz, fs = 4350 Hz. 

• Capacitores do barramento CC: C1 = C2 = 660 µF. 

Nas figuras 6.24 e 6.25 são mostradas as curvas de tensão de pólo, tensão no 

capacitor C1 e corrente em uma fase para o caso de µ = 0,5 e para ‘µ’ variando (0 ou 1) 
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de acordo com a técnica de grampeamento que considera o ângulo de fase, conforme 

explicado no teste experimental 1.  

De acordo com as figuras 6.24.a e 6.25.a, também foram verificadas as 

oscilações nas tensões dos capacitores, provocadas pela redução das capacitâncias, 

quando o inversor de três níveis foi operado com uma freqüência de comutação 

elevada (4350 Hz). Nesta freqüência pode-se observar melhor as implicações nos 

sinais de corrente com o aumento das oscilações nas tensões CC. As correntes 

mostradas nas figuras 6.24.b e 6.25.b possuem uma distorção visivelmente maior que 

suas correspondentes, para o caso em que C1 = C2 = 4400 µF (figuras 6.20.b e 6.21.b). 

   

(a)      (b) 

Figura 6.24 – Resultados experimentais com inversor de três níveis, fs = 4350 Hz, C1 = C2 = 660 µF, µ = 0,5. (a) 
Tensão VC1 (superior) e tensão de pólo (inferior) (50 V/div, 5 ms/div). (b) Corrente na fase (2 A/div, 5 ms/div). 

   

(a)      (b) 

Figura 6.25 – Resultados experimentais com inversor de três níveis, fs = 4350 Hz, C1 = C2 = 660 µF, µ = 0 ou 1. 
(a) Tensão VC1 (superior) e tensão de pólo (inferior) (50 V/div, 5 ms/div). (b) Corrente na fase (2 A/div, 5 

ms/div). 

Apesar do uso de capacitores menores, o equilíbrio das tensões foi mantido 

para µ = 0,5 em baixa freqüência e para µ = 0,5 ou ‘µ’ variável (0 ou 1) em freqüência 
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elevada, às custas de uma oscilação maior em torno do valor de equilíbrio em cada 

capacitor. Por isso, foram mantidos os capacitores de 4400 µF para os demais ensaios. 

6.8.5 Teste experimental 5: tensões nos capacitores CC para freqüência de 

comutação de 750 Hz e inclusão de resistor de 22 kΩ em paralelo com C2 

Neste teste foi utilizada uma freqüência de comutação fs de 750 Hz e 

capacitores de 4400 µF. Foi incluído um resistor (R2 = 22 kΩ) em paralelo com o 

capacitor C2 (figura 2.2.a) com o objetivo de criar um desequilíbrio inicial nas tensões 

dos dois capacitores. Também foram aplicados diferentes valores para ‘µ’ na técnica 

multinível modificada apresentada na seção 6.5 para verificar o comportamento das 

tensões dos capacitores CC sem controle em malha fechada. Foram utilizados os 

seguintes parâmetros: 

• Carga: R = 20 Ω, L = 9 mH, cos (φ) = 0,99. 

• Tensão total do barramento CC: E = 200 V. 

• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência: fm = 50 Hz, fs = 750 Hz. 

• Capacitores do barramento CC: C1 = C2 = 4400 µF. 

Nas figuras 6.26 e 6.27 são mostradas as curvas de tensão de pólo, tensão no 

capacitor C1 e corrente em uma fase para o caso µ = 0,5 e para ‘µ’ variando (0 ou 1) de 

acordo com a técnica de grampeamento descrita no teste experimental 1.  

   

(a)      (b) 

Figura 6.26 – Resultados experimentais com inversor de três níveis, fs = 750 Hz, C1 = C2 = 4400 µF, R1 = 0, R2 = 
22 kΩ, µ = 0,5. (a) Tensão VC1 (superior) e tensão de pólo (inferior) (50 V/div, 5 ms/div). (b) Corrente na fase (2 

A/div, 5 ms/div). 



Capítulo 6 – Tensões nos Capacitores do Barramento CC nos Inversores de Três Níveis  183

   

(a)      (b) 

Figura 6.27 – Resultados experimentais com inversor de três níveis, fs = 750 Hz, C1 = C2 = 4400 µF, R1 = 0, R2 = 
22 kΩ, µ = 0 ou 1. (a) Tensão VC1 (superior) e tensão de pólo (inferior) (50 V/div, 5 ms/div). (b) Corrente na fase 

(2 A/div, 5 ms/div). 

Como mostrado nas figuras 6.26 e 6.27, o fato de se conectar um resistor de 22 

kΩ em paralelo com o capacitor C2 não acarretou nenhuma modificação aparente nos 

sinais de tensão e corrente obtidos neste ensaio, quando comparados com os resultados 

obtidos com o teste experimental 1. 

Outro teste realizado com as mesmas condições do teste experimental 5, mas 

para freqüência de comutação de 4350 Hz, mostrou os mesmos resultados que o teste 

experimental 2. Assim, o equilíbrio das tensões nos capacitores foi mantido para µ = 

0,5 em baixa freqüência e para µ = 0,5 ou ‘µ’ variável (0 ou 1) em freqüências 

elevadas, mesmo com a inclusão de um resistor em paralelo com o capacitor C2. 

6.8.6 Teste experimental 6: tensões nos capacitores CC para freqüência de 

comutação de 750 Hz e índice de modulação pequeno 

Neste teste foi utilizada uma freqüência de comutação fs de 750 Hz e 

capacitores de 4400 µF. Foi aplicado um índice de modulação m de 0,4 para verificar o 

comportamento das tensões CC com valores diferentes de ‘µ’. Foi utilizada a técnica 

multinível modificada apresentada na seção 6.5. sem controle das tensões CC em 

malha fechada. Para os resultados mostrados nesta seção foram utilizados os seguintes 

parâmetros: 

• Carga: R = 20 Ω, L = 9 mH, cos (φ) = 0,99. 

• Tensão total do barramento CC: E = 200 V. 

• Índice de modulação: m = 0,4. 
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• Freqüência: fm = 50 Hz, fs = 750 Hz. 

• Capacitores do barramento CC: C1 = C2 = 4400 µF. 

Nas figuras 6.28 e 6.29 são mostradas as curvas de tensão de pólo e corrente 

em uma fase para o caso µ = 0,5 e para µ = Variação 4, respectivamente.  

   

(a)      (b) 

Figura 6.28 – Resultados experimentais com inversor de três níveis, fs = 750 Hz, C1 = C2 = 4400 µF, m = 0,4, µ 
= 0,5. (a) Tensão VC1 (superior) e tensão de pólo (inferior) (50 V/div, 5 ms/div). (b) Corrente na fase (1 A/div, 5 

ms/div). 

   

(a)      (b) 

Figura 6.29 – Resultados experimentais com inversor de três níveis, fs = 750 Hz, C1 = C2 = 4400 µF, m = 0,4, µ 
= Variação 4. (a) Tensão VC1 (superior) e tensão de pólo (inferior) (50 V/div, 5 ms/div). (b) Corrente na fase (1 

A/div, 5 ms/div). 

Na figura 6.28, a operação do inversor de três níveis com um baixo índice de 

modulação (m = 0,4), e utilizando µ = 0,5 também manteve as tensões nos capacitores 

equilibradas. Novamente, as oscilações presentes no sinal de corrente devem-se ao 

baixo valor da freqüência de comutação (750 Hz). 

Na figura 6.29.a, observa-se que o desequilíbrio foi menor com m = 0,4 do que 

quando utilizando um índice de modulação m = 0,9 (teste experimental 1). Para m = 

0,4 não existem os vetores do grupo médio no padrão de vetores para a modulação, 
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logo, não existe o efeito desses vetores no ciclo de carga e descarga dos capacitores do 

barramento CC. Na figura 6.29.b, o sinal da corrente na fase possui distorções 

elevadas por causa do desequilíbrio das tensões CC, da técnica de grampeamento e da 

freqüência de comutação de 750 Hz. 

6.8.7 Teste experimental 7: tensões nos capacitores CC para freqüência de 

comutação de 4350 Hz e índice de modulação pequeno 

Neste teste foi utilizada uma freqüência de comutação fs de 4350 Hz e 

capacitores de 4400 µF. Foi aplicado um índice de modulação m de 0,4 para verificar o 

comportamento das tensões CC com valores diferentes de ‘µ’. Foi utilizada a técnica 

multinível modificada apresentada na seção 6.5. sem controle das tensões CC em 

malha fechada. Para os resultados mostrados nesta seção foram utilizados os seguintes 

parâmetros: 

• Carga: R = 20 Ω, L = 9 mH, cos (φ) = 0,99. 

• Tensão total do barramento CC: E = 200 V. 

• Índice de modulação: m = 0,4. 

• Freqüência: fm = 50 Hz, fs = 4350 Hz. 

• Capacitores do barramento CC: C1 = C2 = 4400 µF. 

Nas figuras 6.30 e 6.31 são mostradas as curvas de tensão de pólo e corrente 

em uma fase para o caso µ = 0,5 e para µ = Variação 4, respectivamente.  

   

(a)      (b) 

Figura 6.30 – Resultados experimentais com inversor de três níveis, fs = 4350 Hz, C1 = C2 = 4400 µF, m = 0,4, µ 
= 0,5. (a) Tensão VC1 (superior) e tensão de pólo (inferior) (50 V/div, 5 ms/div). (b) Corrente na fase (1 A/div, 5 

ms/div). 
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(a)      (b) 

  

(c) 

Figura 6.31 – Resultados experimentais com inversor de três níveis, fs = 4350 Hz, C1 = C2 = 4400 µF, m = 0,4, µ 
= Variação 4. (a) Tensão VC1 (superior) e tensão de pólo (inferior) (50 V/div, 5 ms/div). (b) Corrente na fase (1 

A/div, 5 ms/div). (c) Tensão de pólo (50 V/div, 5 ms/div) e corrente na fase (5 A/div, 5 ms/div). 

Em ambos os casos analisados, para µ = 0,5 ou µ = Variação 4, com m = 0,4 e 

fs = 4350 Hz, o equilíbrio das tensões CC foi mantido e os sinais de corrente tiveram 

oscilações pequenas.  

Em especial no segundo caso, mostrado na figura 6.31, com a utilização de µ 

= Variação 4, o grampeamento da tensão de pólo ocorreu no ponto máximo da 

corrente na fase, devido exclusivamente às características da carga, conforme 

mostrado na figura 6.31.c. Na figura 6.31.b, o sinal de corrente possui deformações no 

semi-ciclo positivo por causa da técnica de grampeamento das fases. 

6.8.8 Teste experimental 8: tensões nos capacitores CC para o inversor 

acionando um motor de indução com carga 

Este teste foi realizado para um motor de indução de 5 HP com um gerador 

CC acoplado ao seu eixo e acionando uma carga resistiva (lâmpadas incandescentes). 

Neste caso, foram repetidos os mesmos testes anteriores feitos para a carga RL. Como 

os resultados obtidos foram praticamente iguais, foi então realizado um ensaio 
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elevando a potência do barramento para verificar o comportamento final no equilíbrio 

das tensões dos capacitores com o inversor submetido aos valores máximos de tensão 

de entrada CC (auto-transformador trifásico) e corrente de saída (motor) limitados pela 

montagem.  

Neste teste, o valor de ‘µ’ foi feito variável (0 ou 1) de acordo com a técnica 

de grampeamento que considera o ângulo de fase, conforme explicado no teste 

experimental 1. Foi utilizada uma freqüência de comutação de 3750 Hz, com o 

objetivo de verificar o comportamento das tensões CC. Foi aplicada a técnica 

multinível modificada apresentada na seção 6.5. Para os resultados mostrados nesta 

seção foram utilizados os seguintes parâmetros: 

• Carga: motor de indução de 5 HP, cos (φ) = 0,82. 

• Tensão total do barramento CC: E = 400 V. 

• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência: fm = 50 Hz, fs = 3750 Hz. 

• Corrente máxima por fase: Imax = 7,5 A. 

• Razão de distribuição vetorial: µ = 0 ou 1. 

Na figura 6.32 são mostrados os sinais de tensão de pólo e corrente em uma 

fase.  

 

Figura 6.32 – Resultados experimentais com inversor de três níveis para tensão de pólo (50 V/div, 5 ms/div) e 
corrente na fase (5 A/div, 5 ms/div), fs = 3750 Hz, C1 = C2 = 4400 µF, m = 0,9, µ = 0 ou 1, considerando o 

ângulo de fase. 

Na figura anterior, pode-se ver que foi mantido o equilíbrio das tensões nos 

capacitores do barramento CC com o uso da técnica multinível modificada, para os 

níveis de tensão de entrada e corrente de saída máximos limitados pela montagem. 
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Também, com o uso de ‘µ’ variável (0 ou 1) foi imposto o grampeamento da tensão de 

pólo nos instantes correspondentes aos valores máximo da corrente na fase. Observa-

se que para uma freqüência de comutação de 3750 Hz, o sinal de corrente possui 

oscilações pequenas, mas apresenta deformações por causa das características da 

carga. 

Em todos os testes experimentais realizados, cujos resultados foram mostrados 

ao longo desta seção, sob as diferentes condições descritas em cada um, foi verificado 

o valor mínimo de 3500 Hz para a freqüência de comutação, para que fosse mantido o 

equilíbrio das tensões com o uso de ‘µ’ variável (0 ou 1) a partir da técnica multinível 

modificada apresentada na seção 6.5. Apenas a freqüência de modulação de 50 Hz não 

foi modificada nestes testes. 

A realização destes ensaios é fundamental na determinação dos limites de 

utilização das técnicas de modulação, para inversores de três níveis com diodos de 

grampeamento, que são auto-suficientes em termos de equalização das tensões do 

barramento CC e não necessitam do controle em malha fechada. 

6.8.9 Teste experimental 9: Método 1 de controle das tensões CC em malha 

fechada com controlador liga-desliga 

Este teste foi realizado para verificar a eficiência no controle das tensões CC 

em malha fechada com o uso do controlador liga-desliga, a partir do Método 1 

definido no teste de simulação 1. A técnica do controlador liga-desliga apresentada na 

seção 6.3 foi implementada no algoritmo de comando do DSP e juntamente com a 

monitoração do sinal de tensão no capacitor C2 possibilitou o controle da tensão neste 

capacitor, para ‘µ’ variável e para freqüência de comutação de 750 Hz. Para os 

resultados mostrados nesta seção foram utilizados os seguintes parâmetros: 

• Carga: R = 20 Ω, L = 9 mH, cos (φ) = 0,99. 

• Tensão total do barramento CC: E = 200 V. 

• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência: fm = 50 Hz, fs = 750 Hz. 

• Capacitores do barramento CC: C1 = C2 = 4400 µF. 
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No Método 1 de controle das tensões CC em malha fechada utilizando um 

controlador liga-desliga, o valor de ‘µ’ foi feito igual a 0 ou 1 de acordo com o erro 

entre o valor adquirido pelo conversor A/D do DSP e o valor estabelecido para a 

tensão no capacitor C2 (E/2). O sinal de corrente no capacitor não foi adquirido, em 

seu lugar foi tomado o erro entre o valor anterior da tensão e o valor atual, para 

verificar se houve um aumento ou uma diminuição da tensão no capacitor com o valor 

de ‘µ’ determinado no período anterior. Com isso, eliminou-se a necessidade de 

medição da corrente no capacitor C2. 

Na figura 6.33 são mostrados os sinais da tensão de pólo e da corrente em uma 

fase para este teste. Conforme mostrado no teste de simulação 1, o Método 1 de 

controle determina de forma não periódica o valor de ‘µ’, dependendo do ciclo de 

carga e descarga do capacitor C2. 

   

(a)      (b) 

Figura 6.33 – Resultados experimentais com inversor de três níveis para o Método 1 de controle em malha 
fechada das tensões CC, fs = 750 Hz, µ = 0 ou 1. (a) Tensão de pólo (50 V/div, 5 ms/div). (b) Corrente na fase (2 

A/div, 5 ms/div). 

Na figura 6.33.a, observa-se que o controlador manteve as tensões nos 

capacitores equilibradas mesmo em baixa freqüência de comutação (750 Hz) e 

utilizando µ = 0 ou 1 conforme o Método 1 de controle. A alteração rápida no valor de 

‘µ’, de 0 para 1 e vice-versa, manteve praticamente constante as tensões dos 

capacitores nos valores limites impostos pela técnica (VC1 = E/2 + 5%, VC2 = E/2 – 

5%).  

Na figura 6.33.b, o sinal de corrente possui oscilações elevadas devido à 

freqüência de comutação utilizada (750 Hz) e ao grampeamento das fases.  
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Na figura 6.34 são mostrados os sinais da tensão de pólo e da corrente em uma 

fase quando se alterou propositalmente a tensão total do barramento para valores 

acima ou abaixo do valor de referência do controlador (E = 200 V).  

Na figura 6.34.a, quando a tensão total do barramento foi elevada (E > 200 V), 

a tensão no capacitor C2 continuou controlada no valor estabelecido, enquanto a tensão 

no capacitor C1 aumentou para acompanhar a diferença entre E e VC2. 

Na figura 6.34.b, quando a tensão total do barramento foi reduzida (E < 200 

V), a tensão no capacitor C2 continuou controlada no valor estabelecido, enquanto a 

tensão no capacitor C1 diminuiu para acompanhar a diferença entre E e VC2. 

   

(a)      (b) 

Figura 6.34 – Resultados experimentais com inversor de três níveis para tensão de pólo (50 V/div, 5 ms/div) e 
corrente na fase (5 A/div, 5 ms/div) utilizando o Método 1 de controle em malha fechada das tensões CC, fs = 

750 Hz, µ = 0 ou 1. (a) VC1 > VC2. (b) VC1 < VC2. 

O uso de ‘µ’ variável de forma não periódica pode não ser interessante com 

respeito aos índices de distorção harmônica. Enquanto que para este teste, o uso de µ = 

0 ou 1 com controlador liga-desliga forneceu um WTHD de 2,3337%, o uso de µ = 0,5 

sem controlador forneceu um WTHD de 1,6645%. Ou seja, houve um aumento de 

40% no conteúdo harmônico dos sinais modulados das tensões de linha com a 

utilização do Método 1 de controle em malha fechada. 

6.8.10 Teste experimental 10: Método 2 de controle das tensões CC em malha 

fechada com controlador liga-desliga 

Este teste foi realizado para verificar a eficiência no controle das tensões CC 

em malha fechada com o uso do controlador liga-desliga, a partir do Método 2 

definido no teste de simulação 2. A técnica do controlador liga-desliga apresentada na 
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seção 6.3 foi implementada no algoritmo de comando do DSP e juntamente com a 

monitoração do sinal de tensão no capacitor C2 possibilitou o controle da tensão neste 

capacitor, para ‘µ’ variável e para freqüência de comutação de 750 Hz. Para os 

resultados mostrados nesta seção foram utilizados os seguintes parâmetros: 

• Carga: R = 20 Ω, L = 9 mH, cos (φ) = 0,99. 

• Tensão total do barramento CC: E = 200 V. 

• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência: fm = 50 Hz, fs = 750 Hz. 

• Capacitores do barramento CC: C1 = C2 = 4400 µF. 

No Método 2 de controle das tensões CC em malha fechada utilizando um 

controlador liga-desliga, o valor de ‘µ’ foi feito variável (0 ou 1) de acordo com as 

Variações 2 e 3 definidas no capítulo 3. A partir do erro entre o valor adquirido pelo 

conversor A/D do DSP e o valor estabelecido para a tensão no capacitor C2 (E/2) é 

escolhida qual das duas Variações deve ser imposta no período. Novamente, o sinal de 

corrente no capacitor não foi adquirido, em seu lugar foi tomado o erro entre o valor 

anterior da tensão e o valor atual, para verificar se houve um aumento ou uma 

diminuição da tensão no capacitor com o valor de ‘µ’ determinado no período anterior. 

Com isso, eliminou-se a necessidade de medição da corrente no capacitor C2. 

Na figura 6.35 são mostrados os sinais da tensão de pólo e da corrente em uma 

fase para este teste. O uso das variações 2 e 3, aliado ao do controlador liga-desliga, 

manteve as tensões nos dois capacitores oscilando entre os limites impostos pela 

técnica de controle (E/2 ± 5%), como no teste de simulação 2.  

Na figura 6.35.a, observa-se que o Método 2 possibilitou o grampeamento da 

fase de forma periódica, mas diferente do grampeamento obtido com as técnicas de 

modulação descontínua que utilizam a razão de distribuição vetorial ‘µ’. Na figura 

6.35.b, o sinal de corrente possui oscilações elevadas devido à freqüência de 

comutação utilizada (750 Hz) e ao grampeamento das fases. 

O Método 2 de controle em malha fechada não mostrou o mesmo desempenho 

que o Método 1. O desequilíbrio aconteceu sempre que a tensão total do barramento 

CC foi alterada para mais ou para menos do valor estipulado no programa de 
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comando. Esse problema foi causado pela falta de monitoramento da tensão E. Uma 

re-alimentação desse sinal possibilitaria o ajuste de forma dinâmica do seu valor de 

referência no programa. 

   

(a)      (b) 

Figura 6.35 – Resultados experimentais com inversor de três níveis para o Método 2 de controle em malha 
fechada das tensões CC, fs = 750 Hz, µ = 0 ou 1. (a) Tensão de pólo (50 V/div, 5 ms/div). (b) Corrente na fase (2 

A/div, 5 ms/div). 

A combinação das variações 1 e 4 também possibilitou o equilíbrio das 

tensões nos capacitores, conforme o Método 2. As demais combinações para as quatro 

variações foram testadas e não forneceram resultados satisfatórios para o caso da carga 

RL utilizada. 

O Método 2 de controle das tensões nos capacitores CC forneceu um índice de 

WTHD para o sinal modulado da tensão de linha de 2,3085%, contra um valor de 

2,3337% com o uso do Método 1. Logo, os dois métodos fornecem praticamente o 

mesmo conteúdo harmônico nos sinais de saída do inversor. 

Ensaios realizados com um motor de indução de 5 HP não evidenciaram o 

controle das tensões CC com o uso do controlador liga-desliga aplicando as quatro 

variações de ‘µ’ (Método 2). Isso sugere que essa técnica de controle é dependente da 

carga alimentada pelo inversor e pode não ser eficiente em determinadas condições.  

O uso do controlador liga-desliga, fazendo µ = 0 ou 1 como definido no 

Método 1, manteve as tensões equilibradas nos dois capacitores, tanto para a carga RL 

quanto para o motor de indução, ambos utilizados nos experimentos.  

Os ensaios anteriores foram realizados em malha aberta de corrente. Quando 

se aplicou o controlador de corrente verificou-se que, devido ao controle das tensões 

CC, a modificação nos sinais de tensão de referência com a adição da tensão de 
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seqüência zero (dependente do valor de ‘µ’) não permitiu a ação do controlador PI de 

corrente. Os sinais de corrente não seguiram a referência. Neste caso, é necessária a 

utilização de outra técnica de controle das tensões no barramento CC que não utilize a 

razão de distribuição ‘µ’, como foi mencionando na seção 6.6. 

 

6.9  CONCLUSÕES 

Neste capítulo foi analisado o problema do desequilíbrio nas tensões dos 

capacitores do barramento CC nas estruturas de inversores de três níveis com diodos 

de grampeamento. Foram propostas duas possibilidades de controle destas tensões 

utilizando a razão de distribuição vetorial ‘µ’, uma em malha aberta (modificação na 

técnica multinível proposta) e outra com malha fechada (controlador liga-desliga). 

Também foram mostradas outras formas de equalização das tensões nos capacitores 

utilizando circuitos auxiliares.  

Testes realizados com o inversor mostraram que a utilização da técnica em 

malha aberta, resultante da modificação no algoritmo da seção 4.2.4 fazendo N = 2 nos 

passos 1 a 3 e N = 3 nos passos 4 a 6, manteve o equilíbrio das tensões nos capacitores 

até o valor máximo de tensão fornecido pelo auto-transformador (400 V), e de corrente 

na carga (motor de 5 HP, Imax = 7,5 A), utilizando capacitores de 660 µF ou 4400 µF, 

para índices de modulação de 0,4 e 0,9 e freqüência de modulação de 50 Hz. Com 

estes testes foi determinado o valor limite mínimo de 3,5 kHz para a freqüência de 

comutação. 

Foi verificado que para freqüências abaixo de 3,5 kHz a alteração no método 

multinível proposto garante o equilíbrio para µ = 0,5. Para ‘µ’ variável (0 ou 1), há um 

desequilíbrio nas tensões dos capacitores provocado pelo período de modulação 

elevado que permite um tempo maior de carga de um capacitor em relação ao outro. 

Neste caso, é necessário um controle em malha fechada para garantir que a diferença 

entre as tensões nos dois capacitores não exceda um valor limite desejado. A alteração 

no valor da razão de distribuição vetorial ‘µ’ no cálculo de vh segundo a técnica do 
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controlador liga-desliga (µ = 0 ou 1), descrita nas seções anteriores, foi utilizada para 

este propósito.  

Para freqüências de comutação acima de 3,5 kHz, a utilização da técnica 

multinível modificada em malha aberta possibilitou o equilíbrio das tensões CC para 

qualquer valor de ‘µ’. 

 

 



CAPÍTULO 7 

 

ANÁLISE DAS PERDAS NOS  

INVERSORES DE DOIS E TRÊS NÍVEIS 

7   

 

 

 

7.1  INTRODUÇÃO 

A análise das perdas de energia devido à condução de corrente pelos 

interruptores de um inversor, bem como devido ao processo de comutação (transição 

entre os estados de condução e bloqueio, ou vice-versa) realizado por estes 

dispositivos para sintetizar as formas de onda de tensão, são essenciais nos estudos de 

eletrônica de potência. Essa análise, à depender da potência do sistema em que o 

inversor e a carga estão instalados, pode determinar o dispositivo semicondutor 

necessário, a topologia de inversor adequada e a melhor freqüência de comutação 

adotada para a aplicação requerida. 

Uma das restrições mais severas sobre o desempenho de inversores de média e 

alta potência, em aplicações de acionamento, é a potência dissipada durante a 

comutação em seus dispositivos, limitando a freqüência de comutação. Entretanto, 

como esses inversores necessitam de baixa distorção harmônica nas formas de onda de 

saída e perdas reduzidas devido aos harmônicos na corrente de carga, a necessidade de 

se operar em altas freqüências de comutação tornou-se inevitável nos inversores de 

dois níveis. 

Os inversores de três níveis foram introduzidos como uma alternativa para o 

aumento da qualidade dos sistemas alimentados por inversores. A redução do conteúdo 

harmônico possibilitada por estes inversores, além de melhorar a qualidade dos sinais 

na saída, contribui diretamente para redução das perdas nos motores causadas pelas 

componentes harmônicas das correntes e pela componente pulsante do torque 
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(CORRÊA, 2002). Estes inversores também possibilitam a operação em freqüências de 

comutação mais baixas, porém com a mesma qualidade de um inversor convencional 

de dois níveis operando em freqüência elevada. Com isso, pode-se diminuir as perdas 

por comutação. 

Com a utilização de técnicas de modulação descontínuas (MD), através do 

grampeamento das fases, a freqüência de comutação efetiva pode ser reduzida em até 

33% (KAZMIERKOWSKI, KRISHNAN, BLAABJERG, 2002), possibilitando uma 

redução ainda maior das perdas por comutação, inclusive nos inversores de três níveis. 

Além disso a utilização de topologias de inversores multiníveis com número 

reduzido de componentes (BHAGWAT, STEFANOVIC, 1983) possibilita a redução 

dos custos e das perdas em condução, quando comparadas com as topologias 

multiníveis convencionais. 

Com base nas observações anteriores, foi realizado um estudo comparativo 

das perdas nos inversores de dois e três níveis. O objetivo foi determinar a melhor 

topologia em função da potência do sistema e da freqüência de comutação. Neste 

estudo foi considerada a qualidade dos sinais do inversor baseada no parâmetro de 

desempenho definido no capítulo 3 (WTHD). A análise comparativa das perdas nos 

inversores apresentada neste capítulo é baseada na metodologia de cálculo das perdas 

para IGBTs definida por CAVALCANTI (CAVALCANTI, 2003, p.59; 

CAVALCANTI, DA SILVA, JACOBINA, 2003; CAVALCANTI et al., 2003a; 

CAVALCANTI et al., 2003b; CAVALCANTI et al., 2003c).  

 

7.2  METODOLOGIA DE ANÁLISE DAS PERDAS 

Na metodologia de estudo das perdas realizado por CAVALCANTI, nos 

trabalhos citados anteriormente, a física dos dispositivos não foi incluída nos modelos, 

mas sim equações matemáticas para representar o comportamento dos dispositivos nas 

situações desejadas. 

A partir dos circuitos de testes utilizados para caracterizar a evolução das 

perdas nos dispositivos semicondutores (CAVALCANTI et al., 2003a), diferentes 

pontos de operação foram medidos, variando-se a corrente de condução, a tensão de 
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bloqueio, a temperatura no dispositivo, etc., permitindo a inclusão de diferentes 

parâmetros no modelo das perdas, tanto nos IGBTs, quanto nos diodos analisados. 

Com os resultados destes testes foram construídas as tabelas de perdas em condução e 

por comutação devidas aos dispositivos semicondutores. 

Dependendo do tipo de IGBT utilizado como interruptor, a dependência em 

relação à corrente e temperatura varia. Assim, deve-se escolher qual interruptor a ser 

modelado e seguir o estudo comparativo usando sempre os mesmos dados. 

Para o estudo das perdas por simulação, foram adotados os mesmos 

dispositivos utilizados por CAVALCANTI (módulos CM150DY-24H da Mitsubishi, 

1200 V, 150 A), apesar de os dispositivos utilizados na montagem experimental terem 

sido outros (módulos SKM 50GB 123D da Semikron, 1200 V, 50 A). 

As características de um determinado tipo de IGBT podem influenciar no 

resultado final das perdas. Contudo, para a análise comparativa das perdas entre as 

topologias de inversores de dois e três níveis, a utilização de um tipo de interruptor 

diferente daquele da montagem experimental não interfere nas conclusões, uma vez 

que o estudo é feito sob o aspecto das topologias de inversores e não sob o aspecto 

construtivo dos dispositivos semicondutores. O objetivo é determinar que topologia 

possibilita perdas menores para determinada faixa de tensão e potência em que o 

inversor está submetido. Obviamente, deve-se considerar o fato de que, na prática, o 

tipo de dispositivo utilizado nos inversores de dois níveis para aplicações em baixa 

tensão pode não ser utilizado nos inversores de três níveis em aplicações de média 

tensão, devido aos limites construtivos impostos ao dispositivo (tensão de bloqueio, 

corrente máxima de condução, etc.).  

Como mostrado em CAVALCANTI et al. (2003a; 2003b), as perdas em 

condução de um IGBT ou diodo podem ser expressas como: 

∫=
τ

τ 0
)()(

1
dttiiu

cc
Ε         (7.1) 

Sendo: Ec a perda de energia em condução; uc é a tensão de condução ou 

tensão entre o coletor e o emissor (IGBT) quando o dispositivo está conduzindo; i é a 

corrente de coletor; e τ é o tempo em que o dispositivo permanece em condução. Sabe-
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se que a tensão de condução é função da corrente e da temperatura (T) no dispositivo. 

Para uma dada temperatura, a relação entre uc e i é geralmente não linear, mas 

usualmente caracterizada por uma equação linear. Embora uma aproximação linear é 

frequentemente usada, uma equação polinomial de segunda ordem (7.2) permite uma 

melhor caracterização da tensão de condução. 

)()()( 2
titiiu

cbac
γγγ ++=        (7.2) 

Os coeficientes γa, γb e γc podem ser obtidos por inspeção da curva de dados 

provida pelo fabricante do dispositivo ou pelos resultados fornecidos pelos circuitos de 

testes. Para considerar os efeitos da temperatura (T), a equação (7.2) pode ser 

aproximada por: 

)()()( 2
tiTtiTTiu

c
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ηηη γγγ ++=      (7.3) 

Baseados nos resultados obtidos com os circuitos de testes experimentais para 

os modelos de IGBTs e diodos analisados, os coeficientes da equação (7.3) (γa, γb, γc, 

ηa, ηb e ηc) foram determinados segundo a metodologia apresentada em 

CAVALCANTI nos trabalhos citados anteriormente. Assim, de acordo com as 

equações (7.1) e (7.3), as perdas durante a condução do IGBT, dadas em W, podem ser 

obtidas por: 

IITITTP
IC

⋅⋅⋅⋅−⋅⋅+⋅= −−− )105,5024,0864,0( 205043,0031,0
_   (7.4) 

As perdas durante a condução do diodo, também dadas em W, podem ser 

obtidas pela equação: 

IITITTP
DC

⋅⋅⋅⋅−⋅⋅+⋅= −−−− )102,40584,0987,0( 2529,04298,0086,0
_   (7.5) 

Nas equações (7.4) e (7.5) as perdas em condução estão em função da 

temperatura (T) e da corrente instantânea no dispositivo (I). 

As perdas por comutação também podem ser caracterizadas da mesma forma 

como foi feito para as perdas em condução. Entretanto, variáveis adicionais devem ser 

incluídas nas equações. Além da temperatura e da corrente no dispositivo, as perdas 

por comutação também são dependentes da tensão U aplicada aos terminais do 

dispositivo (coletor-emissor no caso do IGBT) durante o estado de bloqueio. Nos 

inversores de dois níveis, a tensão U é igual a tensão no barramento CC (E).  
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Novamente, segundo CAVALCANTI et al. (2003a; 2003b), as perdas por 

comutação em um IGBT ou diodo, dadas em função da tensão de bloqueio (U), da 

temperatura (T) e da corrente instantânea (I), podem ser expressas pela equação 

polinomial de segunda ordem: 

2
IUTIUTUT

cc

c

bb

b

aa

asw

αηαηαη γγγ ++=E      (7.6) 

Também, baseados nos resultados obtidos com os circuitos de testes 

experimentais para os modelos de IGBTs e diodos analisados, os coeficientes da 

equação (7.6) (γa, γb, γc, ηa, ηb, ηc, αa, αb e αc) foram determinados segundo a 

metodologia apresentada em CAVALCANTI nos trabalhos citados anteriormente. 

Desta forma, a partir da equação (7.6), as perdas de energia devidas ao bloqueio do 

IGBT, dadas em mJ, podem ser obtidas por: 

 29,1094,02,0474,25,09
_ 1016,2109,71084,3 IUTIUTUT

IBl
⋅⋅⋅⋅+⋅⋅⋅⋅+⋅⋅⋅= −−−

E  (7.7) 

As perdas de energia devidas ao disparo do IGBT, também dadas em mJ,  

podem ser obtidas por: 

 292,903181,032,0547,687,020
_ 101,4105,31076,4 IUTIUTUT

IDi
⋅⋅⋅⋅+⋅⋅⋅⋅+⋅⋅⋅= −−−

E  (7.8) 

Finalmente, as perdas de energia devidas ao processo de recuperação reversa 

(bloqueio) no diodo, dadas em mJ, podem ser obtidas pela equação: 

221,143,1622,016,1561,191,07
_ 104,21074,1109,7 IUTIUTUT

DRr
⋅⋅⋅⋅−⋅⋅⋅⋅+⋅⋅⋅= −−−−−

E  (7.9) 

As perdas de energia devidas à entrada em condução do diodo (disparo) 

podem ser desprezadas (CAVALCANTI, 2003, p.59). 

Nas equações (7.7), (7.8) e (7.9) os valores das perdas são dados em mJ, deve-

se então dividir estes valores por 1000 e em seguida pelo intervalo de tempo 

equivalente a um período fundamental dos sinais de referência para se ter o resultado 

também em W. 

Baseado nas equações de perdas determinadas por CAVALCANTI e 

apresentadas nesta seção, foi realizada a análise comparativa das perdas nas estruturas 

de inversores de dois níveis, três níveis com diodos de grampeamento e três níveis 

com número reduzido de componentes, todas descritas no capítulo 2. Os circuitos 

equivalentes para todos os estados de operação dos interruptores, em cada inversor, 
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juntamente com as equações de perdas, foram introduzidos em um programa de 

simulação para cálculo das perdas em Watts, para um ciclo completo dos sinais de 

referência. A cada intervalo de amostragem (passo de cálculo), as variáveis nas 

equações de perdas eram recalculadas com base nos estados de operação de todos os 

dispositivos semicondutores. Com isso, pode-se determinar o comportamento das 

perdas em condução e por comutação devidas à todos os IGBTs e diodos em cada um 

dos inversores analisados. 

 

7.3  REDUÇÃO DAS PERDAS POR COMUTAÇÃO 

Boa parte das estratégias de PWM utiliza métodos complicados para detecção 

da região onde se encontra o vetor tensão de referência. No entanto, não se justifica de 

forma convincente a necessidade desta detecção, pois se sabe que o vetor tensão de 

referência possui módulo e posição dependentes das tensões senoidais de referência e 

os vetores espaciais ideais para a composição do vetor de referência são aqueles que 

estão mais próximos dele, o que limita a liberdade em alterar o padrão de vetores 

utilizados em um período da modulação.  

Então, a possibilidade real é a de modificar os tempos de aplicação dos vetores 

que estão no início e no final de um período da modulação – vetores nulos para os 

inversores de dois níveis e vetores do grupo S para os inversores de três níveis. Essa é 

outra grande vantagem das técnicas que utilizam a razão de distribuição vetorial ‘µ’, 

uma vez que não há a necessidade de detecção da região de vetores para se alterar o 

padrão de vetores, isso é feito de forma mais simples variando-se o valor de ‘µ’ (0 ≤ µ 

≤ 1). Quando ‘µ’ assume os valores 0 ou 1 tem-se às chamadas técnicas de modulação 

descontínua. 

Uma modulação descontínua é formada por segmentos de 60º não modulados, 

ou seja, apenas duas fases são comutadas e a terceira permanece grampeada em +E/2 

ou em –E/2 de acordo com o sinal de seqüência zero adicionado e que pode depender 

da razão de distribuição vetorial ‘µ’ utilizada a cada 60º. Esta técnica de modulação 

vetorial é chamada de PWM 2-Fases e propicia uma redução de 33% na freqüência de 

comutação efetiva (KAZMIERKOWSKI, KRISHNAN, BLAABJERG, 2002).  
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Como visto na seção anterior, as perdas por comutação dependem de alguns 

fatores, tais como: tensão CC aplicada ao dispositivo, corrente de condução, valor da 

freqüência de comutação e também do tipo de modulação empregada (contínua ou 

descontínua). Além disso, as perdas por comutação também dependem do ângulo do 

fator de potência. As estratégias de modulação descontinua, que aplicam o 

grampeamento na fase conduzindo a corrente máxima, possibilitam uma redução de 

até 50% nas perdas por comutação segundo HAVA, KERKMAN e LIPO (1997).  

No capítulo 3, seção 3.4.2, foram definidos alguns valores que ‘µ’ pode 

assumir de acordo com as técnicas de modulação descontínua. 

Desde que as perdas por comutação aumentam com o aumento da magnitude 

da corrente na fase, a seleção de uma modulação apropriada pode aumentar de forma 

significativa o desempenho do inversor. Por outro lado, modulações descontínuas 

acarretam um maior conteúdo harmônico na corrente do que os métodos contínuos, 

para a mesma freqüência de comutação (KAZMIERKOWSKI, KRISHNAN, 

BLAABJERG, 2002). 

De acordo com o que foi mostrado no capítulo 6, a adição de uma componente 

de seqüência zero (vh), dependente de ‘µ’ nas tensões de referência para a modulação, 

possibilita alterar os valores dos tempos de aplicação dos vetores que estão no início e 

no final de um período da modulação. Desta forma, as técnicas de modulação 

descontínua também podem ser empregadas nos inversores multiníveis para redução 

das perdas por comutação. No entanto, como já discutido, nestas topologias se faz 

necessário o controle das tensões nos capacitores do barramento CC.  

A técnica de modulação descontínua que se baseia no valor do ângulo entre os 

sinais de tensão e corrente na saída do inversor para determinar o valor de ‘µ’ (0 ou 1), 

estudada por ALVES (1998) para os inversores de dois níveis, também foi 

implementada na estratégia PWM proposta neste trabalho para comando do inversor 

de três níveis. O objetivo desta técnica descontínua é o grampeamento das tensões de 

pólo no instante em que a corrente atinge o seu valor máximo, ou próximo dele, com 

isso é esperada uma redução maior nas perdas por comutação, com relação ao método 

tradicional de grampeamento que não considera o ângulo de fase. 
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Os resultados de simulação mostrando o comportamento das perdas por 

comutação quando se aciona o inversor com valores diferentes de ‘µ’ serão mostrados 

na seção 7.5. 

 

7.4  ANÁLISE COMPARATIVA DAS PERDAS NOS INVERSORES DE DOIS 

E TRÊS NÍVEIS 

Nas análises dos circuitos equivalentes e que são resultantes dos estados de 

configuração dos interruptores para estudo das perdas, foi desconsiderado o problema 

do tempo morto (ver Apêndice B) implícito aos pulsos de comando para disparo dos 

dispositivos. A influência do tempo morto altera as configurações dos interruptores 

(estados de condução e bloqueio) em intervalos muito pequenos, o que implica numa 

alteração pequena nos resultados das perdas, tanto nos inversores de dois como de três 

níveis. Assim, para o cálculo das perdas não se justifica um maior esforço na análise 

dos circuitos equivalentes com a inclusão deste fator. 

Foi adotado um valor constante para a temperatura nos dispositivos de 125 ºC 

nas equações de perdas definidas na seção 6.2. 

Como a faixa de tensão do barramento CC utilizada nos ensaios para 

determinação das equações de perdas foi de 200 V a 600 V (CAVALCANTI, 2003, 

p.59), foi adotado um valor padrão E = 500 V para a tensão total CC, tanto para os 

inversores de dois como de três níveis. Nas simulações, foi adotado um valor igual e 

constante para a tensão em cada capacitor, E/2 no caso ideal. 

Na figura 7.1 é mostrado um braço de cada topologia de inversor analisada. 

Na figura 7.2 são mostrados os pulsos de comando dos interruptores em um ciclo dos 

sinais de referência senoidais, para cada topologia estudada. 
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(a)    (b)    (c) 

Figura 7.1 – Um braço do inversor de (a) 2 níveis, (b) 3 níveis e (c) 3 níveis NRC. 

 

(a)    (b)    (c) 

Figura 7.2 – Pulsos de comando dos interruptores em um período dos sinais de referência senoidais para um 
braço do inversor de (a) 2 níveis, (b) 3 níveis e (c) 3 níveis NRC. 

Nas tabelas 7.1, 7.2 e 7.3 são apresentados os estados dos dispositivos para 

cada topologia de inversor vista na figura 7.1, de acordo com o sentido adotado para a 

corrente na carga.  
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Tabela 7.1 – Estados dos dispositivos no inversor de dois níveis. 

Sa1 Da1 Sa2 Da2 Corrente 
‘a’ 

anterior 
‘a’ 

atual 
C D B C R C D B C R 

2 0   X      X  
ia ≥ 0 

0 2 X X        X 

2 0     X X X    
ia < 0 

0 2    X    X   

 

Tabela 7.2 – Estados dos dispositivos no inversor de três níveis. 

Sa1 Da1 Sa4 Da4 Sa3 Da3 Sa2 Da2 D1 Da2 
Corrente 

‘a’ 
anterior 

‘a’ 
atual 

C D B C R C D B C R C D B C R C D B C R C R C R 

1 0         X    X      O      

0 1      X X        

2 1 
 

 X 
 

 
 

  
 

 
X

  
 

 
 

  
 

 
X

 
 

 
ia ≥ 0 

1 2 X X         O           X   

1 0      X X         O        X

0 1     X          

2 1 
 

  
 

X
 

  
 

 
 

  
 

 
X 

X  
 

 
 

 
X

 
ia < 0 

1 2    X          O    X       

 

Tabela 7.3 – Estados dos dispositivos no inversor de três níveis NRC. 

Sa1 Da1 Sa2 Da2 Sa3 Da3 Sa4 Da4 
Corrente 

‘a’ 
anterior 

‘a’ 
atual 

C D B C R C D B C R C D B C R C D B C R

1 0         X    X        

0 1      X X      

2 1 
 

 X
 

 
 

  
 

 
X

  
 

 
 

  
X

 
ia ≥ 0 

1 2 X X                  X

1 0      X X        X      

0 1     X        

2 1 
 

  
 

X
 

  
 

 
 

  
X 

 
X 

X  
 

 
ia < 0 

1 2    X              X   

 

Nas tabelas anteriores, ‘a’ representa o estado da fase a, ou seja, determina se 

a conexão da fase a é com o terminal positivo do capacitor C1 (a = 2), se é com o 

ponto central do barramento CC (a = 1) ou se é com o terminal negativo do capacitor 

C2 (a = 0). C indica se o dispositivo está ou não conduzindo de acordo com o estado 

atual de ‘a’; D, B e R indicam, respectivamente, se o houve um disparo, um bloqueio, 

ou uma recuperação reversa no dispositivo com a passagem de ‘a’ do estado anterior 

para o atual. 
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Na figura 7.3 são mostrados os estados de ‘a’ para os inversores de dois e três 

níveis, em um período fundamental dos sinais de referência, para fm = 50 Hz e µ = 0,5. 

Tempo (s)
0,1950,190,185

a

3

2

1

0

-1

 
Tempo (s)

0,1950,190,185

a

3

2

1

0

-1

 

(a)      (b) 

Figura 7.3 – Estado da variável ‘a’ em um período dos sinais de referência para a modulação, fm = 50 Hz, µ = 
0,5. (a) Inversor de dois níveis. (b) Inversor de três níveis. 

Analisando as tabelas e figuras anteriores obtém-se o comparativo das perdas 

nos dispositivos semicondutores entre cada topologia. 

7.4.1 Inversor de três níveis com diodos de grampeamento versus inversor de 

dois níveis 

Na tabela 7.2, os estados de condução e comutação dos dispositivos Sa1/Da1 e 

Sa4/Da4 para o inversor de três níveis são os mesmos de Sa1/Da1 e Sa2/Da2 para o 

inversor de dois níveis da tabela 7.1. Os estados adicionais devidos aos demais 

componentes (tabela 7.2) acarretam em perdas adicionais nos inversores de três níveis 

com diodos de grampeamento.  

De acordo com as figuras 7.1 e 7.2, e das tabelas 7.1 e 7.2, para os estados 0 e 

2 de ‘a’, sempre dois dispositivos (2 interruptores ou 2 diodos) estão conduzindo 

simultaneamente a corrente na fase a para o inversor de três níveis, contra apenas um 

dispositivo no inversor de dois níveis. Para o estado 1 de ‘a’, que acontece apenas para 

os inversores de três níveis com diodos de grampeamento, um interruptor e um diodo 

sempre estarão conduzindo a corrente na fase a. Como ‘a’ só pode assumir um estado 

em cada instante de tempo, conforme figura 7.3, as perdas em condução no inversor de 

três níveis com diodos de grampeamento são praticamente o dobro das perdas do 

inversor de dois níveis. 
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Nas equações para cálculo das perdas por comutação nos inversores de três 

níveis, a tensão aplicada a cada dispositivo deve ser a metade da tensão aplicada aos 

inversores de dois níveis. Além disso, como pode ser observado na figura 7.2, a 

freqüência média de comutação de cada interruptor, nos inversores de três níveis, é a 

metade da freqüência média dos interruptores nos inversores de dois níveis, em um 

período dos sinais de referência. Com isso, apesar do número maior de dispositivos, as 

perdas por comutação nos inversores de três níveis são menores do que nos inversores 

de dois níveis. A diferença das perdas por comutação entre estas topologias depende 

da corrente de condução no interruptor. 

7.4.2 Inversor de três níveis com diodos de grampeamento versus inversor de 

três níveis com número reduzido de componentes 

Na tabela 7.3, os estados de condução e comutação dos dispositivos Sa1/Da1 e 

Sa2/Da2 correspondem aos estados de Sa1/Da1 e Sa4/Da4 na tabela 7.2. Também, os 

estados de Sa3/Da3 (tabela 7.3) correspondem aos estados de Sa3/D2 (tabela 7.2) e os 

estados de Sa4/Da4 (tabela 7.3) correspondem aos estados de Sa2/D1 (tabela 7.2). As 

marcas em destaque na tabela 7.2 (O) indicam que existem quatro estados de condução 

a mais no inversor de três níveis com diodos de grampeamento do que no inversor 

NRC. 

Como foi explicado no capítulo 2, seção 2.6, o inversor NRC de três níveis 

possui uma quantidade menor de perdas em condução do que o inversor de três níveis 

com diodos de grampeamento. Isto se deve porque apenas um, e não dois dispositivos 

semicondutores (Sa1/Da1 ou Sa2/Da2, figura 7.1.c), conduz a corrente na fase a para os 

estados 0 e 2 de ‘a’. Já para o estado 1 de ‘a’, independentemente do sentido da 

corrente na fase, a condução se dará sempre por um interruptor e por um diodo (Sa3/Da4 

ou Sa4/Da3), de forma idêntica ao que acontece com o inversor de três níveis com 

diodos de grampeamento para este terceiro caso. Logo, na soma total, o inversor NRC 

possui 2/3 das perdas em condução do inversor de três níveis com diodos de 

grampeamento, nas mesmas condições de corrente e freqüência de comutação. 

Das tabelas 7.2 e 7.3, as duas topologias de inversores de três níveis possuem 

a mesma quantidade de disparos, bloqueios e recuperação reversa. Como a tensão 
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aplicada a cada dispositivo em ambas as estruturas é a mesma e igual a E/2 no caso 

ideal, as perdas por comutação nas duas topologias são iguais.  

 

7.5  RESULTADOS DE SIMULAÇÃO 

Para comprovar a análise feita anteriormente, com respeito às perdas nos 

inversores, foram realizados alguns testes de simulação.  

7.5.1 Teste de simulação 1: perdas nos inversores de dois e três níveis modulados 

com diferentes sinais de referência 

O primeiro conjunto de testes (1, 2, 3 e 4) foi realizado com o objetivo de 

verificar o comportamento das perdas nos inversores modulados com diferentes sinais 

de referência. Com isso, pôde-se verificar como a razão de distribuição vetorial tem 

influência nas perdas em inversores de dois e três níveis. Para os resultados mostrados 

nesta seção foram utilizados os seguintes parâmetros: 

• Carga: Imax = 10 A ou 100 A, cos(φ) = 0,91. 

• Tensão total do barramento CC: E = 500 V. 

• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência fundamental: fm = 50 Hz. 

• Freqüência de comutação: fs = dependente do teste. 

• Razão de distribuição vetorial: µ = dependente do teste. 

Os quatro testes foram realizados para dois valores diferentes da freqüência de 

comutação (fs) e da corrente máxima (Imax) na carga. Cada teste foi subdivido em cinco 

casos: A, B, C, D e E.  

No caso A foram utilizados sinais de referência senoidais (vh = 0).  

No caso B foram utilizados sinais de referência distorcidos para µ = 0,5.  

Nos casos C, D e E foram utilizadas técnicas de modulação descontínua com µ 

= 0 (teste C), µ = Variação 1 (teste D) e ‘µ’ variando periodicamente de acordo com o 

ângulo de fase para grampeamento no valor máximo da corrente, conforme descrito na 

seção 7.3. 
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Nas tabelas seguintes são fornecidos os valores de alguns parâmetros 

utilizados em cada teste. 

Tabela 7.4 – Parâmetros para cálculo das perdas nos inversores de dois e três níveis: Teste 1. 

A B C D E 
vh = 0 µ = 0,5 µ = 0 µ = Variação 1 µ = 0/1, cos(φ) 
fs = 10 kHz fs = 10 kHz fs = 10 kHz fs = 10 kHz fs = 10 kHz 
Imax = 10 A Imax = 10 A Imax = 10 A Imax = 10 A Imax = 10 A 

 

Tabela 7.5 – Parâmetros para cálculo das perdas nos inversores de dois e três níveis: Teste 2. 

A B C D E 
vh = 0 µ = 0,5 µ = 0 µ = Variação 1 µ = 0/1, cos(φ) 
fs = 10 kHz fs = 10 kHz fs = 10 kHz fs = 10 kHz fs = 10 kHz 
Imax = 100 A Imax = 100 A Imax = 100 A Imax = 100 A Imax = 100 A 

 

Tabela 7.6 – Parâmetros para cálculo das perdas nos inversores de dois e três níveis: Teste 3. 

A B C D E 
vh = 0 µ = 0,5 µ = 0 µ = Variação 1 µ = 0/1, cos(φ) 
fs = 1 kHz fs = 1 kHz fs = 1 kHz fs = 1 kHz fs = 1 kHz 
Imax = 10 A Imax = 10 A Imax = 10 A Imax = 10 A Imax = 10 A 

 

Tabela 7.7 – Parâmetros para cálculo das perdas nos inversores de dois e três níveis: Teste 4. 

A B C D E 
vh = 0 µ = 0,5 µ = 0 µ = Variação 1 µ = 0/1, cos(φ) 
fs = 1 kHz fs = 1 kHz fs = 1 kHz fs = 1 kHz fs = 1 kHz 
Imax = 100 A Imax = 100 A Imax = 100 A Imax = 100 A Imax = 100 A 

 

Nas figuras 7.4, 7.5 e 7.6 são mostrados os resultados dos testes 1, 2, 3 e 4. As 

figuras são agrupadas pelo tipo de perdas: condução, comutação e perdas totais. 

 

Legenda para as figuras 7.4, 7.5 e 7.6: 

 Inversor de 2 níveis 

 Inversor de 3 níveis 

 Inversor de 3 níveis NRC 
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Figura 7.4 – Resultados de simulação para as perdas em condução nos inversores de dois e três níveis. (a) Teste 
1. (b) Teste 2. (c) Teste 3. (d) Teste 4. 
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Figura 7.5 – Resultados de simulação para as perdas por comutação nos inversores de dois e três níveis. (a) Teste 
1. (b) Teste 2. (c) Teste 3. (d) Teste 4. 
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Figura 7.6 – Resultados de simulação para as perdas totais nos inversores de dois e três níveis. (a) Teste 1. (b) 
Teste 2. (c) Teste 3. (d) Teste 4. 

7.5.1.1  Análise das perdas em condução 

Na figura 7.4, os resultados indicam que as perdas em condução independem 

do valor de ‘µ’ utilizado para modificar as tensões de referência senoidais para a 

modulação. Em cada teste, as perdas em condução foram iguais para os cinco casos 

analisados. Também, As perdas em condução independem da freqüência de 

comutação, neste caso o teste 1 é equivalente ao teste 3 e o teste 2 é equivalente ao 

teste 4. Contudo, estas perdas são maiores com o aumento da corrente máxima na 

carga (Imax). 

Os resultados de todos os testes mostraram que o inversor de três níveis com 

diodos de grampeamento possui o dobro das perdas em condução do inversor de dois 

níveis. Já a estrutura de três níveis com número reduzido de componentes possui 2/3 

das perdas em condução do inversor de três níveis com diodos de grampeamento, 

comprovando a análise teórica realizada na seção 7.4. 

 

 



Capítulo 7 – Análise das Perdas nos Inversores de Dois e Três Níveis 211

7.5.1.2  Análise das perdas por comutação 

De acordo com a figura 7.5, as perdas por comutação diminuíram em torno de 

30% com a utilização das técnicas de modulação descontínua, em qualquer um dos três 

casos estudados (C, D e E). Contudo, não se observou uma diferença significativa no 

valor das perdas entre estes casos. Era esperado que a técnica de grampeamento 

considerando o ângulo de fase (caso E) fornecesse uma redução maior que as outras 

duas técnicas, caso C e D. 

Com um aumento de dez vezes na freqüência de comutação, houve um 

aumento linear também de dez vezes nas perdas por comutação. Novamente, o 

aumento da corrente máxima na carga também acarretou o aumento das perdas por 

comutação. Como eram esperadas, as perdas por comutação nas duas estruturas de três 

níveis analisadas são iguais e bem menores que no inversor de dois níveis, para 

qualquer caso. 

 

7.5.1.3  Análise das perdas totais 

As perdas em condução aumentam bem mais com o aumento da corrente 

máxima na carga, do que as perdas por comutação aumentam com o aumento da 

freqüência de comutação. Logo, as perdas em condução, para qualquer topologia 

analisada, são maiores que as perdas por comutação em potências elevadas (Imax = 100 

A). 

Na figura 7.6.a, os resultados do teste 1 (fs = 10 kHz e Imax = 10 A), para alta 

freqüência e baixa potência, mostram que o inversor de dois níveis possui perdas totais 

bem mais elevadas que os inversores de três níveis. Neste caso a melhor opção é a 

estrutura de três níveis com número reduzido de componentes. 

De acordo com as figuras 7.6.b e 7.6.c, o teste 2 (fs = 10 kHz e Imax = 100 A) e 

o teste 3 (fs = 1 kHz e Imax = 10 A) têm o mesmo padrão de perdas totais nos 

inversores, a diferença reside na escala. Nestes casos, a melhor opção continua sendo o 

inversor de três níveis com número reduzido de componentes. 

Na figura 7.6.d, os resultados do teste 4 (fs = 1 kHz e Imax = 100 A), para baixa 

freqüência e alta potência, mostram que o inversor de dois níveis possui perdas totais 
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menores que as estruturas de três níveis. Contudo, duas limitações podem impedir o 

uso da topologia de dois níveis para este caso. A primeira limitação é a freqüência de 

comutação baixa que acarreta um conteúdo harmônico bem maior nos sinais de saída. 

A segunda limitação são os dispositivos semicondutores que devem ser dimensionados 

para suportar a tensão total do barramento durante o estado de bloqueio e ainda 

suportar um dv/dt para este valor de tensão durante a comutação. Dependendo do valor 

da tensão do barramento, pode ser necessário utilizar mais de um interruptor para 

dividir a tensão aplicada a cada um deles, e assim as perdas serão maiores. 

Na topologia com número reduzido de componentes, apesar da tensão aplicada 

aos interruptores ser metade da tensão do barramento CC durante o disparo e bloqueio, 

a tensão para qual os dois interruptores de cada braço devem ser dimensionados, 

conforme explicado no capítulo 2, é igual à tensão do barramento. Por isso, há um 

limite menor de potência para uso desta topologia comparada com a estrutura de três 

níveis com diodos de grampeamento. 

7.5.2 Teste de simulação 2: perdas nos inversores de dois e três níveis em função 

da potência de saída 

O segundo conjunto de testes (5 e 6) foi realizado com o objetivo de verificar 

a evolução das perdas com o aumento de potência da carga (Imax = 10 A até 200 A) 

alimentada pelo inversor para dois valores fixos de freqüência de comutação (fs = 1 

kHz para teste 5 e fs = 10 kHz para teste 6). Foi utilizada a modulação contínua e 

simétrica (µ = 0,5) como padrão. Os demais parâmetros utilizados foram: 

• Carga: Imax = 10 A até 200 A, cos(φ) = 0,91. 

• Tensão total do barramento CC: E = 500 V. 

• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência fundamental: fm = 50 Hz. 

Nas figuras seguintes são mostrados os resultados dos testes 5 e 6. As figuras 

são agrupadas pelo tipo de perdas: condução, comutação e perdas totais. 
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Figura 7.7 – Resultados de simulação para as perdas em condução nos inversores de dois e três níveis, µ = 0,5. 
(a) Teste 5, fs = 1 kHz. (b) Teste 6, fs = 10 kHz. 
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Figura 7.8 – Resultados de simulação para as perdas por comutação nos inversores de dois e três níveis, µ = 0,5. 
(a) Teste 5, fs = 1 kHz. (b) Teste 6, fs = 10 kHz. 
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Figura 7.9 – Resultados de simulação para as perdas totais nos inversores de dois e três níveis, µ = 0,5. (a) Teste 
5, fs = 1 kHz. (b) Teste 6, fs = 10 kHz. 

7.5.2.1  Análise das perdas em condução 

Como era esperado, o inversor de três níveis com número reduzido de 

componentes possibilitou uma redução de 1/3 nas perdas em condução, quando 

comparado com a estrutura com diodos de grampeamento, para qualquer valor da 

corrente de carga e independente da freqüência de comutação utilizada. Nestas 
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condições, o inversor de dois níveis possui a menor quantidade de perdas em 

condução. 

 

7.5.2.2  Análise das perdas por comutação 

Novamente, como era esperado, as duas estruturas de três níveis possuem a 

mesma quantidade de perdas por comutação, para qualquer valor da corrente de carga 

e freqüência de comutação. 

Os resultados para as perdas por comutação também comprovam o que foi 

explicado no início do capítulo, descaracterizando o fato de que os inversores de três 

níveis também teriam perdas por comutação bem maiores que os inversores de dois 

níveis. Na verdade, o que acontece é justamente o contrário. Já que nos inversores de 

três níveis a tensão aplicada em cada dispositivo e a freqüência média de comutação, 

são ambas a metade do que nos inversores de dois níveis, a despeito do número de 

dispositivos, as perdas por comutação são bem menores nas estruturas de três níveis, 

como mostrado nas figuras 7.8.a e 7.8.b. 

 

7.5.2.3  Análise das perdas totais 

Para altas freqüências de comutação, o aumento considerável na escala das 

perdas por comutação (figura 7.8.b), comparado com o caso em baixa freqüência 

(figura 7.8.a), introduz uma característica peculiar no comportamento das perdas totais 

(figura 7.9.b). Existe uma região limite, em torno de 50 A, onde as perdas totais nos 

inversores de dois níveis são maiores para correntes abaixo desse valor. Para valores 

de corrente acima de 50 A, o inversor de três níveis com diodos de grampeamento 

passa a ter uma quantidade maior de perdas totais do que as outras duas topologias 

estudadas. O inversor de três níveis com número reduzido de componentes possui uma 

quantidade menor de perdas totais do que as outras duas topologias, para qualquer 

valor da corrente de carga. Contudo, deve-se considerar o valor limite de tensão 

suportável durante o estado de bloqueio pelos dispositivos na estrutura com número 

reduzido. Esse pode ser um fator limitante para o uso desta topologia. 
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Para baixas freqüências de comutação (figura 7.9.a), os resultados para as 

perdas totais nos inversores indicam que a melhor opção é o inversor de dois níveis, 

independentemente da potência da carga. No entanto, como foi explicado 

anteriormente, o inversor de dois níveis possui um conteúdo harmônico nos sinais de 

saída bem maior do que a estrutura de três níveis para baixas freqüências. Logo, o 

inversor de três níveis com número reduzido de componentes passa a ser a melhor 

opção também em baixas freqüências, quando há um compromisso entre a qualidade 

dos sinais e as perdas causadas pelo inversor. 

Além dos resultados mostrados nas figuras anteriores, outros testes realizados 

para diferentes tipos de cargas, não apresentados neste trabalho, também comprovaram 

a análise realizada neste capítulo para as perdas nos inversores. 

 

7.6  ESTUDO COMPARATIVO DOS INVERSORES DE DOIS E TRÊS NÍVEIS 

Para se determinar qual a melhor topologia de inversor a ser usada em 

determinada aplicação é necessário um estudo comparativo entre elas. Nesse estudo 

devem constar: 

• A quantidade de perdas devidas aos dispositivos; 

• A qualidade dos sinais de saída nos inversores; 

• Os custos finais de cada topologia; 

• Os limites de utilização de cada topologia. 

Na seção 7.5 foi realizado um estudo comparativo das três topologias de 

inversores, analisadas neste capítulo, com relação às perdas em cada uma. Também foi 

discutido como as características elétricas de cada dispositivo limitam o uso de uma 

topologia de inversor com relação aos níveis de tensão e corrente exigidos pela carga 

ou rede elétrica. 

Quanto ao segundo item, foi realizado um estudo de simulação (testes 7 e 8) 

para determinar a quantidade de perdas quando as topologias de dois níveis e de três 

níveis possui o mesmo conteúdo harmônico no sinal modulado da tensão de linha. 

Inicialmente, foi realizado um ensaio (teste 7) para determinar os valores de WTHD 

para cada topologia, variando-se a freqüência de comutação entre 0,75 kHz e 17,55 
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kHz. O objetivo foi determinar a freqüência de comutação em que cada topologia deve 

operar para se ter o mesmo valor de WTHD. Para os resultados obtidos com o teste 7 

foram utilizados os seguintes parâmetros: 

• Carga: Imax = 10 A, cos(φ) = 0,91. 

• Tensão total do barramento CC: E = 500 V. 

• Índice de modulação: m = 0,9. 

• Freqüência fundamental: fm = 50 Hz. 

• Freqüência de comutação: fs = 0,75 kHz a 17,55 kHz. 

• Razão de distribuição vetorial: µ = 0,5. 

O ensaio para determinar os valores de WTHD foi realizado baseado nas 

considerações feitas no capítulo 3, seção 3.7. Neste caso, como não existe um valor 

padrão estabelecido por norma para este índice em inversores de tensão, foi adotado o 

valor de 0,2% obtido com a simulação do inversor de dois níveis operando com 

freqüência de comutação de 10,35 kHz. Em seguida, foi determinada a freqüência de 

comutação em que o inversor de três níveis deve operar (4,35 kHz) para se ter o 

mesmo valor de WTHD para a tensão de linha. Por fim, as perdas em condução, de 

comutação e as perdas totais (teste 8) foram determinadas para as três estruturas de 

inversores operando na freqüência de comutação correspondente a cada nível para se 

ter o valor de WTHD estabelecido. Na figura 7.10 é mostrada a evolução no valor de 

WTHD com relação ao aumento da razão de freqüências mf (mf = fs/fm) para as três 

topologias de inversores estudadas.  
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 Figura 7.10 – Resultado de simulação: evolução no valor de WTHD da tensão de linha nos inversores de dois e 
três níveis, fm = 50 Hz,  fs min = 0,75 kHz, fs max = 17,55 kHz, mf = fs/fm, µ = 0,5. 

WTHD = 0,2% 
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Baseado nos resultados obtidos e apresentados na figura 7.10, foi verificado 

que o inversor de três níveis, operando a 4350 Hz (mf = 87), possui o mesmo valor de 

WTHD (0,2%) na tensão de linha modulada que o inversor de dois níveis operando a 

10350 Hz (mf = 207). 

Nas tabelas 7.8 e 7.9 são fornecidos os resultados do teste 8 realizado para 

determinação das perdas no inversor de dois níveis operando a 10350 Hz e para as 

duas topologias de inversores de três níveis operando a 4350 Hz, para dois valores 

diferentes da corrente de carga, Imax = 10 A (tabela 7.8) e Imax = 100 A (tabela 7.9). Os 

demais parâmetros são os mesmos apresentados no início desta seção. 

Tabela 7.8 – Perdas nos inversores de dois e três níveis: Teste 8, Imax = 10 A. 

Inversor 
Freqüência de 

Comutação (Hz) 
Perdas em 

Condução (W) 
Perdas por 

Comutação (W) 
Perdas Totais 

(W) 
2 níveis 10.350 16,4341 116,4664 132,9006 
3 níveis 4.350 32,8836 11,2053 44,0888 
3 níveis NRC 4.350 21,5097 11,2054 32,7381 

 

Tabela 7.9 – Perdas nos inversores de dois e três níveis: Teste 8,  Imax = 100 A. 

Inversor 
Freqüência de 

Comutação (Hz) 
Perdas em 

Condução (W) 
Perdas por 

Comutação (W) 
Perdas Totais 

(W) 
2 níveis 10.350 352,3678 289,5756 641,9434 
3 níveis 4.350 705,1546 42,0278 747,1824 
3 níveis NRC 4.350 455,9058 42,0287 497,9345 

 

Das tabelas 7.8 e 7.9, para os dois valores da corrente máxima na carga (10 A 

e 100 A), o inversor de três níveis com número reduzido de componentes possui uma 

quantidade menor de perdas totais do que as outras duas estruturas, para o mesmo 

conteúdo harmônico no sinal modulado da tensão de linha (WTHD = 0,2%). Já a 

estrutura de três níveis com diodos de grampeamento possui perdas totais menores que 

o inversor de dois níveis apenas para baixa potência (10 A). 

Nas figuras 7.11, 7.12 e 7.13 são mostrados os sinais de FFT da tensão de 

linha e as formas de onda da corrente em uma fase para os inversores de dois níveis (fs 

= 10,35 kHz) e três níveis (fs = 4,35 kHz). Os sinais de FFT são diferentes para as 

topologias de dois e três níveis, mas produzem os mesmos valores de WTHD (0,2%). 

Esse valor comum de WTHD para as tensões de linha possibilita o mesmo conteúdo 

harmônico nos sinais de corrente para as três topologias de inversores. Esse é o 



Capítulo 7 – Análise das Perdas nos Inversores de Dois e Três Níveis 218

principal benefício dos inversores de três níveis frente aos de dois níveis: a 

possibilidade de manter a mesma distorção harmônica nos sinais de saída reduzindo a 

freqüência de comutação. Com isso, há uma redução significativa nas perdas por 

comutação, conforme mostrado nas tabelas 7.8 e 7.9. 
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Figura 7.11 – Resultados de simulação com inversor de dois níveis, fs = 10,35 kHz, µ = 0,5. (a) FFT da tensão de 
linha. (b) Corrente na fase. 
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Figura 7.12 – Resultados de simulação com inversor de três níveis, fs = 4,35 kHz, µ = 0,5. (a) FFT da tensão de 
linha. (b) Corrente na fase. 
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Figura 7.13 – Resultados de simulação com inversor de três níveis NRC, fs = 4,35 kHz, µ = 0,5. (a) FFT da 
tensão de linha. (b) Corrente na fase. 
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Para finalizar a análise comparativa entre as topologias de inversores de dois e 

três níveis foi feito um levantamento dos custos de cada uma, tomando como base os 

valores de cada um dos componentes utilizados na montagem do inversor de três 

níveis com diodos de grampeamento, considerando as características elétricas 

escolhidas. 

Na tabela 7.10 são fornecidos os preços individuais de cada componente, a 

quantidade de cada um nas topologias de inversores de dois e três níveis e o preço final 

da montagem. Os valores são referentes a dezembro de 2004. O objetivo é determinar 

a relação percentual de custos entre as topologias de inversores estudadas. Neste caso, 

pode ser feita uma função de custos para eliminar a dependência com os valores 

individuais dos componentes. 

Tabela 7.10 – Custo final das topologias de inversores de dois e três níveis. 

Topologia de Inversor / Quantidade 
Componente 

Características 
Elétricas 

Valor Unitário 
R$ 2N 3N 3N - NRC 

Módulo IGBT 1200 V – 50 A 133,00 3 6 6 
Módulo Diodo 1200 V – 50 A 57,58 – 3 – 

Driver 15 V – 0,3 A 275,90 6 12 9 
Capacitor 220 nF 9,87 3 6 6 

PIM SKPC – 8,70 6 12 9 
Dissipador – 96,40 1 1 1 

      
Custo Total da Topologia (R$) 2.232,61 4.541,56 3.515,02 

 

Cada módulo de IGBT possui 2 interruptores, cada um com seu respectivo 

diodo em anti-paralelo. Cada módulo de diodo possui dois dispositivos. O componente 

PIM SKPC é um pequeno circuito localizado entre o driver e o IGBT, ele é utilizado 

para suprimir sobretensões no sinal de comando do IGBT. Já os capacitores são 

utilizados como supressores de surtos de tensão nos interruptores.  

Na tabela 7.10, observa-se que para os níveis de tensão dos dispositivos 

escolhidos (1200 V e 50 A) a topologia de três níveis com diodos de grampeamento 

tem um custo adicional de 103% com relação à topologia de dois níveis, enquanto que 

a estrutura com número reduzido de componentes tem um custo adicional de 57%.  

A partir dos resultados mostrados nesta seção e da análise feita na seção 7.5, 

para se determinar qual das três topologias de inversores é a melhor para uma 

determinada aplicação, deve ser feita uma análise do custo/benefício que cada 
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topologia oferece. Esta análise inclui os custos finais da montagem e a qualidade dos 

sinais na saída do inversor. Além disso, deve-se fazer uma análise das perdas e 

verificar os limites de utilização dos dispositivos em cada topologia (tensão, corrente e 

freqüência). 

 

7.7  CONCLUSÕES 

Neste capítulo foi realizado um estudo comparativo das perdas nos inversores 

de dois e três níveis baseada na metodologia de cálculo das perdas para IGBTs 

definida por CAVALCANTI (CAVALCANTI, 2003, p.59); CAVALCANTI, DA 

SILVA, JACOBINA, 2003; CAVALCANTI et al., 2003a; CAVALCANTI et al., 

2003b; CAVALCANTI et al., 2003c). 

O modelo das perdas foi introduzido em um programa de simulação 

possibilitando a realização de vários testes comparativos entre as três topologias de 

inversores. Os testes realizados com diferentes condições possibilitaram determinar a 

evolução das perdas nos inversores, considerando todos os dispositivos 

semicondutores em cada estrutura. Com isso, pode-se definir a melhor topologia em 

função da potência do sistema e da freqüência de comutação, considerando a qualidade 

dos sinais baseada no parâmetro de desempenho definido no capítulo 3 (WTHD). 

Neste capítulo também foi apresentada uma tabela contendo os custos finais 

de cada topologia estudada. O resultado de uma análise de custo/benefício é outro 

parâmetro importante na definição da estrutura do inversor a ser utilizada para a 

aplicação desejada. 

Com os resultados mostrados nas seções 7.5 e 7.6, pode-se concluir que o 

inversor de três níveis com número reduzido de componentes é a melhor opção para 

uso em baixa tensão e potência, uma vez que, operando em freqüência mais baixa 

(4.350 Hz), ele possui uma quantidade menor de perdas, para a mesma quantidade de 

conteúdo harmônico (WTHD = 0,2%) nos sinais de saída do inversor de dois níveis 

operando em freqüência mais elevada (10.350 Hz). Além disso, espera-se que a 

interferência eletromagnética, devida à modulação do inversor NRC operando em 

4.350 Hz, seja menor. Nesta freqüência o ruído acústico deixa de ser um problema, 
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uma vez que ele é perceptível para freqüências de comutação entre 6 a 18 kHz. Com 

um número reduzido de componentes, essa topologia de três níveis possui um custo de 

montagem bem menor do que a topologia com diodos de grampeamento. 

Apesar das equações para estimação das perdas devidas a cada dispositivo 

terem sido obtidas a partir de ensaios experimentais, é importante a avaliação 

experimental das perdas totais em cada estrutura de inversor para comprovar a análise 

comparativa realizada neste capítulo por meio de simulações. 

 



CAPÍTULO 8 

 

CONCLUSÕES E TRABALHOS FUTUROS 

8   

 

 

 

 

8.1  CONCLUSÕES 

Os inversores multiníveis com diodos de grampeamento foram introduzidos 

como uma alternativa para o aumento da qualidade e da eficiência dos sistemas 

alimentados por inversores. A redução do conteúdo harmônico possibilitada por estes 

inversores, além de melhorar a qualidade dos sinais na saída do inversor, contribui 

diretamente para redução das perdas nos motores causadas pelas componentes 

harmônicas das correntes e pela componente pulsante do torque (CORRÊA, 2002). 

Inicialmente, devido ao custo elevado dos dispositivos semicondutores, o uso 

das topologias multiníveis só se justificava em aplicações para potências elevadas, 

onde as altas tensões impostas a estes dispositivos exigem a utilização de vários 

componentes em série, para o caso dos inversores de dois níveis.  

É sabido que se pode reduzir a freqüência de comutação nos inversores 

multiníveis e obter um conteúdo harmônico ainda menor do que nos inversores de dois 

níveis. Isto foi confirmado neste trabalho, que também estabeleceu uma relação entre 

as freqüências de operação dos inversores de dois e três níveis para se ter o mesmo 

índice de WTHD. Assim, foi mostrado que um inversor de dois níveis operando a uma 

freqüência de 10350 Hz fornece o mesmo valor de WTHD (0,2%) que o inversor de 

três níveis operando a uma freqüência de 4350 Hz. Por isso, pode-se utilizar 

dispositivos mais lentos nas estruturas multiníveis. A redução na freqüência de 

comutação destes inversores possibilita uma redução considerável das perdas para 

baixas potências, como foi mostrado no capítulo 7.  
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Além disso, nas estruturas multiníveis os interruptores suportam tensões de 

bloqueio menores que em dois níveis. Logo, estes dispositivos podem ser 

dimensionados para tensões menores. Dispositivos mais lentos e que suportam tensões 

menores são mais baratos. Por isso, as topologias multiníveis também estão sendo 

utilizadas como alternativa viável para aplicações de baixo custo e para baixa potência, 

como sistemas de acionamento mais eficientes (CORRÊA, 2002; WELCHKO, 

CORRÊA, LIPO, 2004). 

Por outro lado, se a freqüência de comutação for mantida na faixa de 6 a 9 

kHz nos inversores multiníveis para se ter um conteúdo harmônico menor do que nos 

inversores de dois níveis operando com freqüência acima de 10 kHz, pode-se aplicar a 

técnica de modulação randômica descrita no capítulo 3 para redução do ruído acústico 

nas máquinas acionadas por inversores. 

Utilizando os mesmos dispositivos semicondutores, inclusive com as mesmas 

características elétricas, foi mostrado que a montagem da estrutura do inversor de três 

níveis com diodos de grampeamento custa em média 103% a mais do que o inversor 

de dois níveis. Por isso, topologias de inversores multiníveis com número reduzido de 

componentes estão sendo propostas como outra alternativa para aplicações em baixas 

tensões e potências. Estas topologias possibilitam uma quantidade menor de perdas, 

comparadas com as topologias de três níveis convencionais, como também melhoram 

significativamente a qualidade dos sinais na saída dos inversores, quando comparadas 

com as estruturas de dois níveis.  

No capítulo 2 foi analisada uma topologia de inversor de três níveis com 

número reduzido de componentes (NRC) para aplicações em baixas tensões com custo 

adicional de 57% com relação ao inversor de dois níveis. Foi mostrado que a utilização 

do inversor NRC reduz em 1/3 as perdas em condução obtidas com o inversor de três 

níveis com diodos de grampeamento, nas mesmas condições. Ainda, foi mostrado que 

a topologia de três níveis NRC, também operando a uma freqüência de 4350 Hz 

fornece o mesmo valor de WTHD (0,2%) que o inversor de dois níveis operando a 

10350 Hz.  
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Estudos teóricos e resultados de simulação mostraram que o inversor de três 

níveis com número reduzido de componentes possibilita: 

• Redução das perdas em condução, comparada com a topologia de três 

níveis com diodos de grampeamento. 

• Redução do conteúdo harmônico nos sinais de saída, comparada com a 

topologia de dois níveis. 

• Redução da freqüência de comutação, possibilitando a redução das 

perdas por comutação e da interferência eletromagnética.  

Como a topologia de três níveis com número reduzido de componentes foi 

analisada já no final da tese, a topologia de inversor de três níveis com diodos de 

grampeamento foi escolhida para viabilizar o estudo da técnica de modulação 

multinível. Essa estrutura foi escolhida devido à sua maior simplicidade para 

montagem, ao maior uso em aplicações industriais e a maior quantidade de estudos 

técnicos, do que as outras topologias apresentadas no capítulo 2. O uso do DSP para 

comando do inversor tornou a montagem prática mais simples e eficiente, pois reduziu 

a quantidade de circuitos digitais adicionais e assim, a probabilidade de falhas. Com a 

plataforma experimental também é possível o estudo de controle digital e de técnicas 

de acionamento de máquinas com uso do inversor, além de estudos de estratégias de 

modulação.  

As técnicas de modulação híbrida são preferidas para uso com os inversores 

multiníveis, devido à sua simplicidade e por possibilitarem a obtenção de algumas 

características inerentes às técnicas vetoriais, uma vez que estas são pouco atrativas 

para uso com os inversores multiníveis devido a grande quantidade de vetores e 

regiões no diagrama vetorial, o que aumenta a complexidade dos cálculos. 

Os resultados obtidos com os ensaios experimentais comprovaram os estudos 

feitos por meio das simulações e o efetivo funcionamento da montagem, bem como 

demonstraram a aplicabilidade do método multinível no comando do inversor de 

tensão. Baseados no índice de distorção harmônica total ponderada (WTHD) foram 

apresentados estudos qualitativos para o inversor de três níveis e para a modulação 
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proposta, mostrando a qualidade da técnica e da topologia do inversor na geração dos 

sinais modulados. 

No capítulo 6 foi mostrado como a modificação da técnica multinível garante 

o equilíbrio das tensões nos capacitores do barramento CC nos inversores de três 

níveis para µ = 0,5 e para qualquer freqüência de comutação. Para freqüências abaixo 

de 3500 Hz é necessário o controle em malha fechada para manter as tensões nos 

capacitores equilibradas com uso de ‘µ’ variável (0 ou 1). Foram mostradas também 

outras formas de equalização das tensões nos capacitores utilizando circuitos 

auxiliares.  

A estratégia de modulação multinível proposta no capítulo 4: 

• É fundamentada em cálculos simples e possui um algoritmo rápido. 

• Introduz o conceito de diferença de níveis para cálculo dos pulsos de 

comando dos interruptores para inversores de N níveis. 

• Estende de forma real e específica a um inversor de N níveis o conceito 

de ‘µ’. 

• É uma técnica de modulação híbrida que introduz uma equação geral 

para cálculo de vh nos inversores multiníveis. 

• Possibilita excelentes valores de WTHD. 

Foi mostrado que a estratégia proposta também pode ser aplicada em conjunto 

com outras técnicas, possibilitando: 

• Controle das tensões nos capacitores do barramento CC. 

• Redução das perdas por comutação obtidas com as técnicas de 

grampeamento das fases. 

• Diminuição do ruído acústico a partir da modulação randômica. 

• Regulação de corrente com controle em malha fechada. 

 

8.2  PROPOSTAS DE TRABALHOS FUTUROS 

Nos capítulos 5, 6 e 7 foram mostrados os resultados de diversos ensaios 

experimentais e de simulação. A técnica de modulação proposta foi analisada sob três 
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importantes aspectos: conteúdo harmônico nos sinais de saída dos inversores, 

capacidade de equalização das tensões nos capacitores do barramento CC e influência 

nas perdas causadas pelos inversores. Também foi realizado um estudo comparativo 

entre a técnica multinível e a técnica apresentada por LEE, KIM e HYUN (2000), com 

respeito ao conteúdo harmônico nas tensões de linha na saída do inversor de três 

níveis. Sugerem-se como propostas para trabalhos futuros: 

A. Investigar os efeitos dos diferentes sinais de referência obtidos com a 

técnica multinível nas tensões de modo comum. 

B. Realizar um estudo qualitativo da modulação multinível para 

comparação com as técnicas ótimas de PWM, segundo o trabalho de 

BRUCKNER e HOLMES, 2005. 

C. Analisar a influência do tempo morto e a necessidade de sua 

compensação nos inversores de três níveis com diodos de 

grampeamento e na estrutura com número reduzido de componentes.  

D. Realizar estudos para detecção e compensação de falhas nos 

dispositivos semicondutores nas duas topologias de inversores de três 

níveis estudadas. 

E. Verificar a eficiência do inversor de três níveis em aplicações com 

filtros ativos. 

F. Realizar estudos para identificar os limites, em termos de potência de 

saída versus perdas versus freqüência de comutação, para as duas 

topologias de inversores de três níveis estudadas. 

G. Realizar estudos experimentais das perdas em condução e comutação 

nos inversores de dois e três níveis, para validar a análise comparativa 

realizada no capítulo 7. 

H. Implementar o controle das tensões do barramento CC através de 

circuitos auxiliares, para possibilitar os ensaios dinâmicos do inversor 

de três níveis no acionamento de um motor de indução com carga e 

com controle das correntes nas fases. 
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SOFTWARE PARA SIMULAÇÃO  

EM INVERSORES FONTE DE TENSÃO 

 

 

 

 

5   

 Um programa didático para simulações com inversores fonte de tensão (SSIF) 

foi desenvolvido no início da tese (DE OLIVEIRA, DA SILVA, 2004). O programa 

reúne todos os componentes necessários para se realizar os estudos das técnicas de 

modulação de forma simples, didática e confiável. Isso foi possível graças à interface 

gráfica criada em C++ que possibilita não só a digitação dos dados, mas também a 

visualização dos resultados gráficos em figuras dentro do próprio programa. 

O objetivo deste programa é de servir como uma ferramenta de fácil utilização 

e modificação por todos os membros do Laboratório de Eletrônica Industrial e 

Acionamento de Máquinas (LEIAM). Este programa possui uma interface gráfica para 

Windows® que permite o uso nas disciplinas relacionadas com o laboratório, servindo 

assim como ferramenta educacional no estudo de inversores de tensão, modulação por 

largura de pulso, acionamento e controle de máquinas elétricas. 

O código fonte para o programa SSIF foi escrito em linguagem C++ orientada 

a objetos. O programa é dividido em módulos que permitem o encapsulamento dos 

objetos criados, de seus parâmetros e de suas funções. Isto possibilita um grau de 

flexibilidade de tal forma que alterações ou implementações sejam realizadas de 

maneira fácil e rápida, sem um maior esforço de programação. Assim, existe o módulo 

principal contendo os algoritmos implementados para a simulação do inversor, o 

módulo para a carga RL trifásica, o módulo para o motor de indução e, no futuro, o 

módulo para os controladores. Ainda, existe um módulo contendo os componentes 
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visuais que permitem a visualização do progresso da simulação, do estado real dos 

interruptores do inversor e do diagrama de vetores de tensão. 

Na figura A.1 pode-se ver a tela principal do programa e, logo em seguida, a 

tela de entrada de dados. Nesta última, o usuário fornece, para cada módulo 

selecionado (figuras A.1, A.2 e A.3), todos os dados necessários para se efetuar a 

simulação e escolher a estratégia utilizada para o comando do inversor.  

 

 

Figura A.1 – Tela principal e de entrada de dados para o programa de simulação. 

 

Figura A.2 – Tela de entrada de dados - módulo para a carga RL trifásica. 
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Figura A.3 – Tela de entrada de dados - módulo para o motor de indução. 

Na figura A.4 é mostrado o módulo de visualização do progresso da 

simulação. 

 

Figura A.4 – Tela de entrada de dados - módulo de progresso da simulação. 

Tanto os dados de entrada como os gráficos resultantes podem ser gravados 

em arquivos. O formato de gravação dos gráficos permite que eles sejam editados no 

MATLAB® como também possam ser visualizados no próprio programa. Na figura 

A.5.a é mostrado o exemplo de uma tela contendo um gráfico. 

Na figura A.5.b é mostrada uma tela que permite ao usuário formatar alguns 

elementos do gráfico, tais como: título principal, título do eixo x e do eixo y; 

selecionar as curvas a serem exibidas no gráfico; visualizar a legenda; etc. 
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(a)      (b) 

Figura A.5 – (a) Tela para visualização dos gráficos. (b) Tela para formatação dos gráficos. 

A Transformada Discreta de Fourier foi escolhida como ferramenta para 

análise da distorção harmônica nas formas de onda de saída do inversor. Foi utilizado 

um algoritmo para cálculo da Transformada Rápida de Fourier (FFT) para diminuir o 

tempo de determinação dos coeficientes de Fourier. 

Uma matriz contendo o conjunto de pontos da curva, dentro de um período 

fundamental do sinal que se deseja calcular os espectros de freqüências, é passada à 

função FFT, bem como a quantidade total destes pontos (Np). É necessário que Np 

seja uma potência de dois (Np = 2γ, com γ inteiro). Assim, através de chamadas 

recursivas à função FFT, os coeficientes são calculados e retornados à chamada 

anterior. Ao final, é armazenada uma matriz contendo as amplitudes dos espectros de 

freqüências. 

A figura A.6 contém o algoritmo completo utilizado para o cálculo da FFT. 

Os índices de DHT e WTHD são calculados a partir das amplitudes dos 

espectros de freqüências obtidos pela FFT e podem ser escolhidos como parâmetros de 

desempenho para avaliar a qualidade do inversor e da estratégia de modulação 

proposta. 

Na figura A.7 é mostrado um exemplo do espectro de freqüências obtido com 

a FFT, além do valor de DHT e do valor de WTHD da tensão de linha na saída do 

inversor de dois níveis. No cálculo destes índices são computadas as componentes 
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harmônicas até a ordem de 1.000 vezes a freqüência da fundamental (fm). Foi utilizada 

uma freqüência de comutação fs de 750 Hz para o exemplo mostrado na figura A.7. 

MATRIZ FFT(int n, MATRIZ a)
{ 

int par, impar; 
float Wn1, Wn2; 
if(n == 1) 

 { 
  return a; 
 } 
 else 
   { 
                MATRIZ F1, F2; 
                F1 = CriarMatriz(n, 2, MatNula, F1); 

F2 = CriarMatriz(n, 2, MatNula, F2); 
for(int i = 0; i < n/2; i++) 

  { 
                 par = 2*i; 

                 impar = (2*i) + 1; 
         F1[i][0] = a[par][0]; 
         F2[i][0] = a[impar][0]; 
      } 
  F1 = FFT(n/2, F1); 
      F2 = FFT(n/2, F2); 
      for(int k = 0; k < n/2; k++) 
      { 
                          Wn1 = cos((-2.* M_PI * k) / n); 

Wn2 = sin((-2.* M_PI * k) / n); 
         a[k][0] = F1[k][0] + (Wn1 * F2[k][0]) - (Wn2 * F2[k][1]); 
         a[k][1] = F1[k][1] + (Wn1 * F2[k][1]) + (Wn2 * F2[k][0]); 
         a[k + (n/2)][0] = F1[k][0] - (Wn1 * F2[k][0]) + (Wn2 * F2[k][1]); 
         a[k + (n/2)][1] = F1[k][1] - (Wn1 * F2[k][1]) - (Wn2 * F2[k][0]); 
      } 

              ExcluirMatriz(n, F2); 
                ExcluirMatriz(n, F1); 

               return a; 
   } 
} 

 

Figura A.6 – Algoritmo para cálculo da FFT. 

 

Figura A.7 – Tela para visualização da FFT de um sinal. 
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Os resultados experimentais mostrados ao longo dos capítulos foram obtidos 

com a plataforma do inversor trifásico de três níveis com diodos de grampeamento 

especialmente montada para este fim. Os componentes da plataforma experimental 

(inversor, DSP, e placas de interface e aquisição de sinais) foram montados de forma 

modular para se ter uma maior versatilidade da plataforma, além de maior desempenho 

e menor probabilidade de ocorrência de falhas. O objetivo é possibilitar não só estudos 

em estratégias de modulação para inversores, mas também de controle digital e 

acionamento de máquinas elétricas. A plataforma experimental é constituída por: 

• Um DSP da Texas Instruments, TMS320LF2407. O DSP fornece os 

sinais de comando para os interruptores do inversor, recebe os sinais 

analógicos de tensão e corrente na saída do inversor, de velocidade do 

motor (opcional) e os sinais de tensão dos capacitores do barramento de 

corrente contínua. O objetivo do DSP é processar os dados recebidos 

para gerar os sinais de PWM e comandar o inversor de três níveis. 

• Oito placas de CI para aquisição dos sinais analógicos de tensão e 

corrente na saída do inversor e enviados ao DSP. 

• Quatro placas de CI para interface entre o DSP e as placas de 

acionamento (drivers) dos interruptores e entre o DSP e as placas de 

aquisição de sinais. 
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• Quatro fontes de tensão regulada (uma fonte de 5 V, duas de 15 V e 

uma de ±15 V), necessárias para alimentar os drivers de comando dos 

interruptores e as placas de aquisição de sinais. 

• Uma estrutura de inversor tipo fonte de tensão de 3-níveis montada em 

uma base dissipadora de calor, contendo os drivers de comando, os 

dispositivos semicondutores (IGBT) e os diodos de grampeamento 

existentes na topologia de 3-níveis. 

• Um módulo retificador constituído de diodos e capacitores para 

fornecer os três níveis de tensão contínua ao inversor.  

O esquema elétrico da montagem experimental pode ser visto na figura B.1.  

 

Figura B.1 – Diagrama esquemático da montagem experimental do inversor de três níveis. 

Na figura B.2 são mostrados os componentes das montagem. 

 

Figura B.2 – Vista frontal da montagem experimental para o inversor de três níveis. 
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Na figura B.3 pode-se ver o motor de indução trifásico em gaiola de alto 

rendimento (5 HP) acionando um gerador de corrente contínua, que alimenta uma 

carga resistiva (lâmpadas incandescentes). O motor foi utilizado como carga para o 

inversor em alguns ensaios experimentais. 

 

Figura B.3 – Motor de indução trifásico, gerador CC e carga resistiva utilizados como carga para o inversor. 

A seguir serão descritos alguns conceitos e características dos principais 

elementos integrantes da montagem. 

 

CARACTERÍSTICAS DO DSP UTILIZADO 

 

O TMS320LF2407 da Texas Instruments é um processador digital de sinais de 

16 bits e que opera a uma freqüência de aproximadamente 30 MHz. Ele é otimizado 

para realizar operações em ponto fixo e possui uma arquitetura do tipo Harvard 

modificada. Nesta arquitetura o barramento de programa e o de dados são separados, o 

que permite ao processador acessar simultaneamente instruções de programa e dados, 

dobrando o fluxo de informações para aplicações matemáticas.  

A estrutura Harvard modificada permite ainda que parte da memória de dados 

seja alocada para operar como memória de programa, com isso pode-se iniciar a 

memória de dados a partir da memória de programa ou transferir informação da 

memória de dados para a de programa. Estas características permitem se multiplexar a 

memória entre aplicações, bem como se iniciar a memória de dados com constantes, 

eliminando-se a necessidade de uma memória do tipo ROM (Read Only Memory) de 

dados. 
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A família de DSP TMS320LF24x foi desenvolvida especialmente para o 

acionamento e controle digital de motores. Ela possui vários periféricos integrados ao 

silício, tais como timers, conversores A/D (analógico-digital), geradores de PWM 

(incluindo a geração e controle do tempo morto), além de multiplicador por hardware, 

pipeline de vários níveis, etc., facilitando assim a implementação de algoritmos 

complexos para execução em tempo real. Faz parte da arquitetura do TMS320LF2407: 

• Programação em ponto fixo de 16 bits. 

• Freqüência máxima de operação de 30 MHz. 

• Possui até 64 kWords Data/Program RAM. 

• Possui até 32 kWords Flash EEPROM. 

• Arquitetura Harvard modificada. 

• 16 canais de PWM com tempo morto programável. 

• 16 canais de A/D de 10 bits (tempo total de conversão de 500 ns) 

• Vários tipos de interfaces para envio e recebimento de dados. 

• 3 entradas para captura de sinal. 

• 2 entradas para sinais de encoder para determinar posicionamento 

angular de motores. 

• 5 interrupções externas, incluindo entrada de sinal para proteção contra 

curto-circuito em acionamentos elétricos.  

• Sistema de proteção da UCP por watchdog. 

A tabela B.1 apresenta algumas rotinas, incluídas em funções pré-programadas 

ou em bibliotecas matemáticas escritas em linguagem Assembly ou C, que o DSP pode 

realizar com facilidade e os principais benefícios da utilização destas rotinas, 

principalmente em aplicações de acionamento e controle digital. 

O gerenciador de eventos do DSP TMS320LF2407 possui uma máquina de 

estados que possibilita a implementação de um padrão PWM vetorial predeterminado 

para inversores de dois níveis, o que permite reduzir significativamente o algoritmo e 

conseqüentemente o tempo de execução da rotina principal. A máquina de estados do 

TMS executa a modulação PWM vetorial independente da UCP (Unidade Central de 

Processamento), permitindo-a realizar outras tarefas. Além disso, o controlador de 
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tempo morto permite a utilização do PWM sem a necessidade de hardware externo ou 

programação em software. 

Os códigos para comandar o DSP TMS320LF2407 podem ser escritos em 

linguagem Assembly ou em C em um ambiente de programação denominado de Code 

Composer


 da Texas Instruments. O Code Composer


 possibilita enviar e armazenar o 

programa compilado para a memória do DSP, observar a evolução das variáveis e 

fazer alterações em seus valores em tempo real, ou seja, pode-se interagir diretamente 

com alguns parâmetros do sistema e obter respostas quase que instantaneamente. 

Tabela B.1 – Algumas funções implementadas em DSPs. 

Função do DSP Benefícios 

Algoritmos de filtros Notch Cancela ressonância mecânica 

Algoritmos de filtros Kalman Reduz ruído dos sensores 

Algoritmos estimados de estados Estima múltiplas variáveis 

Algoritmos de controle vetorial Transformação dos eixos em tempo real 

Modulação por largura de pulso Controle digital de inversores 

Algoritmos de controle PID de alta ordem Controle preciso 

Altas taxas de amostragem Largura de banda elevada 

Multiplexação no tempo Permite várias implementações com um DSP 

Algoritmos de controle Fuzzy Controle inteligente 

Controlador de tempo morto Comutação segura e rápida dos interruptores 

Controlador de estados Controle de muitas variáveis 

Correção do fator de potência Reduz perda de potência 

Algoritmos para FFT Implementa análise espectral 

FONTES: Manuais do DSP TMS320LF2407 listados na referência bibliográfica. 

 

ORGANIZAÇÃO DO ALGORITMO NO DSP 

 

Foram desenvolvidas duas versões para o algoritmo de comando do DSP na 

linguagem C. Ambas as versões são compostas por três módulos. Um módulo de 

configuração, um módulo de interrupção e um loop de espera. O fluxograma contendo 

as ligações entre estes módulos é mostrado na figura B.4. 

O primeiro algoritmo utiliza a estratégia de PWM proposta no capítulo 4, sem 

controle de corrente (figura B.5). No segundo algoritmo também foi implementada a 

estratégia de modulação com randomização da freqüência de comutação e com 

controle de corrente (figura B.6). 
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Figura B.4 – Fluxograma simplificado do algoritmo de comando do DSP. 

Após um evento de reset do DSP, o módulo de configuração é responsável 

pelo ajuste da UCP. Isto inclui a configuração dos registros de estado, do sistema de 

proteção (watchdog), do relógio (clock), dos estados de espera de acesso às memórias, 

dos pinos de entrada e saída, do gerenciador de eventos e do conversor analógico-

digital do DSP, além da alocação de espaço na memória para as variáveis com seus 

valores iniciais. 

 

Figura B.5 – Fluxograma do algoritmo de comando do DSP sem controle de corrente. 
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O módulo de interrupção realiza a amostragem das variáveis (tensão e 

corrente) e atualiza os registros de controle do DSP. A implementação da estratégia de 

PWM também é feita dentro deste módulo. A interrupção é realizada periodicamente a 

partir de uma variável (período de amostragem) armazenada no registro de contagem 

de um contador (timer), que pode ser igual ou não ao período de comutação da 

estratégia de modulação. 

 

Figura B.6 – Fluxograma do algoritmo de comando do DSP com controle de corrente. 

Enquanto a UCP aguarda por uma interrupção do contador no loop de espera, 

ela verifica os estados dos pinos de entrada e saída, aguardando algum sinal de curto-
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circuito em um interruptor. Este sinal é detectado e informado ao DSP pelo driver de 

acionamento do respectivo interruptor. 

Na figura B.7 pode-se ver o desenvolvimento das etapas do algoritmo de 

comando com relação à base de tempo do DSP. Após a configuração, a UCP aguarda o 

final da contagem de tempo realizada pelo contador (período de amostragem). Quando 

um pedido de interrupção do timer acontece, a UCP entra no módulo de interrupção e 

realiza todos os cálculos necessários para geração dos sinais de PWM, leitura dos 

A/Ds e implementação das técnicas de controle. Ao final deste módulo, a CPU volta a 

aguardar outro pedido de interrupção. 

 

Figura B.7 – Relação no tempo entre os módulos do algoritmo de comando. 

Algumas variáveis podem ter seus valores alterados dentro da interrupção do 

timer ou dentro do loop de espera. Para realizar esta tarefa foi criada uma interface 

gráfica simples que recebe o novo valor para a variável desejada e o envia ao DSP para 

realizar a alteração no momento adequado. As alterações nos valores das variáveis do 

programa, em tempo de execução, também podem ser feitas diretamente em uma 

janela de inspeção dentro do ambiente de programação Code Composer


. Contudo, em 

alguns casos, isto pode levar a uma mudança brusca de valores em registros em um 

momento inadequado para o processamento do algoritmo, o que pode provocar efeitos 

indesejáveis no PWM e no controle do inversor. 

Os valores lidos pelo conversor analógico-digital podem ser armazenados em 

arquivos no computador ou editados em gráficos dentro do Code Composer


. 
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OUTROS COMPONENTES DA MONTAGEM EXPERIMENTAL 

 

As principais características elétricas dos demais componentes da montagem 

podem ser vistas nas tabelas seguintes. Para maiores detalhes, podem-se ver os 

manuais dos componentes fornecidos pelos respectivos fabricantes (ver lista de 

arquivos na referência bibliográfica). 

Tabela B.2 – Componentes do módulo retificador. 

Componente Referência Vmax  (V) Imax (A) Pmax  Quantidade 

Ponte de 

Diodos 
- 1200 31 - 1 

Capacitores 

Eletrolíticos 
2200 µF 450 - - 4 

Resistores 

de Potência 
22 kΩ - - 10 W 4 

Fusíveis - 250 10 - 3 

 

Tabela B.3 – Componentes do módulo inversor. 

Componente Referência Vmax  (V) Imax (A) Pmax  Quantidade 

IGBTs - 1200 50 60 kVA 12 

Drivers - 15 0,3 - 12 

Diodos - 1200 50 60 kVA 18 

Capacitores 

snubbers 
220 nF 1250 - - 12 

 

Tabela B.4 – Componentes do módulo motor de indução, gerador CC e carga resistiva. 

Componente Referência Vmax  (V) Imax (A) Pmax  Quantidade 

M.I. 3Φ  - 220 / 380 
13,5A / 

7,82 
5 HP 1 

Gerador CC - 400 25 10 kW 1 

Carga 

resistiva 

Lâmpadas 

Filamento 
220 - 100 W 30 

 

Foi montado o circuito da figura B.8, nas placas de interface 1 e 2, para 

compatibilizar os sinais de curto-circuito enviados pelos drivers de acionamento dos 

IGBTs (níveis 0 V e 5 V) para o DSP sem danificá-lo (níveis 0 V e 3,3 V). 

Os sinais de PWM gerados pelo DSP (níveis 0 V e 3,3 V) e enviados aos 

drivers dos IGBTs devem passar antes pelo circuito visto na figura B.9, também 

montado nas placas de interface 1 e 2, que possibilita a adequação aos níveis de tensão 

(0 V e 15 V) necessários aos drivers. 
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Figura B.8 – Diagrama elétrico do circuito Driver-DSP. 

 

Figura B.9 – Diagrama elétrico do circuito DSP-Driver. 

Uma terceira placa é responsável pela conexão entre o DSP e as placas de 

interface 1 e 2. Esta placa não contém nenhum componente eletrônico, apenas 

conectores para cabo flexível de 14 pinos para ligação com as interfaces 1 e 2, e de 40 

pinos para ligação com o DSP. 

A quarta placa de interface é responsável apenas pela conexão entre o DSP e 

as placas de aquisição de sinais analógicos. Ela contém 8 conectores do tipo BNC, que 

recebem os sinais de medição, e um conector para cabo flexível de 20 pinos para 

ligação com o DSP). 

Para realizar as medições de tensão e corrente foram utilizados sensores de 

efeito Hall do tipo LA 25P, montados em circuitos contendo outros componentes 

eletrônicos necessários para compatibilizar os sinais medidos aos níveis de tensão 

suportados pelo conversor A/D do DSP (0 V a 3,3 V). 
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INCLUSÃO DO TEMPO MORTO NOS SINAIS DE PWM COM DSP 

 

Nos inversores de dois níveis, com dois dispositivos semicondutores em um 

mesmo braço (figura B.10.a), é introduzido um atraso nos sinais de PWM entre o 

bloqueio de um interruptor e o disparo do outro com o objetivo de evitar um curto-

circuito no barramento CC. Este atraso é chamado de tempo morto (figura B.11). 

Apesar de não estar associado diretamente às características físicas dos interruptores, o 

tempo morto, introduzido na seqüência de sinais de comando destes interruptores, tem 

impacto importante no perfil não linear do inversor e é a causa do surgimento ou 

ampliação de distorções harmônicas de baixa freqüência nas tensões sintetizadas pelo 

mesmo, além de provocar uma queda na amplitude da tensão de saída (OLIVEIRA, 

2003). 

    

(a)     (b) 

Figura B.10 – Um braço do inversor de (a) Dois níveis e (b) Três níveis. 

 

Figura B.11 – Inclusão do tempo morto nos sinais de PWM em 2 níveis. 

Na literatura, existem várias técnicas de compensação dos efeitos do tempo 

morto (DODSON et al., 1990; OLIVEIRA, 2003). Na tese de OLIVEIRA (2003, pg. 
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176) foi feito um estudo detalhado a respeito deste assunto para o caso dos inversores 

de dois níveis.  

Em uma técnica de compensação, uma vez definido o valor do tempo morto, 

este pode ser compensado adicionando ou subtraindo o seu valor aos tempos dos sinais 

PWM originalmente gerados para o comando dos interruptores. Esta técnica depende 

do sentido de circulação da corrente e se o interruptor sofrerá um disparo ou um 

bloqueio. Logo, a combinação destes fatores determina a necessidade ou não da 

compensação nos instantes de comutação (OLIVEIRA, 2003). 

No caso dos inversores de três níveis, ainda não se têm um estudo detalhado 

com respeito ao impacto e compensação do uso do tempo morto nos sinais de PWM, 

como no caso dos inversores de dois níveis. Como nos multiníveis, a modulação é feita 

considerando os semi-ciclos positivo e negativo dos sinais de referência 

separadamente, tem-se uma maior complicação na análise dos estados dos dispositivos 

semicondutores. Na figura B.10.b pode-se ver um braço do inversor de três níveis. 

Nas figuras B.12.a e B.12.b são mostrados os sinais de PWM gerados para um 

braço do inversor de três níveis, para o caso da modulação ocorrer no semi-ciclo 

positivo e negativo dos sinais de referência, respectivamente. Os sinais para os 

interruptores principais (Sa1 e Sa7) e seus complementares (Sa2 e Sa8) são obtidos a 

partir dos sinais de PWM incluindo ou não o tempo morto de acordo com o semi-ciclo. 

  

(a)     (b) 

Figura B.12 – Inclusão do tempo morto nos sinais de PWM em 3 níveis. (a) Semiciclo Positivo dos sinais de 

referência. (b) Semiciclo Negativo dos sinais de referência. 

O DSP utilizado na montagem experimental (TMS 320LF2407) possui um 

gerador de tempo morto para cada gerenciador de eventos (EVA e EVB). Cada 
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gerenciador de eventos controla um Timer responsável por 6 sinais de PWM (Timer 1: 

PWM_1 e PWM_2, PWM_3 e PWM_4, PWM_5 e PWM_6; Timer 3: PWM_7 e 

PWM_8, PWM_9 e PWM_10, PWM_11 e PWM_12) . Desta forma, a programação e 

o controle do tempo morto podem ser feitos diretamente pelo DSP. 

O DSP controla a inclusão ou não do tempo morto nos sinais de PWM 

dependendo se a largura mínima destes pulsos for maior ou não que a largura do pulso 

do tempo morto, ou se o sinal de PWM permanece sempre em alto ou em baixo 

durante todo o período de comutação (2Ts), caso mostrado na figura B.12. Isto 

minimiza os efeitos provocados pela inclusão do tempo morto.  

Neste trabalho, para comando do inversor de três níveis, não foi feito nenhum 

estudo da necessidade de inclusão do tempo morto nos sinais de PWM, bem como não 

foi utilizada nenhuma técnica de compensação do tempo morto. Um valor fixo de 2,4 

µs de atraso foi introduzido nos sinais de PWM independentemente do valor da 

freqüência de comutação dos interruptores (figura B.13). Este valor de tempo morto é 

suficiente para evitar um curto-circuito no barramento CC, considerando os tempos de 

disparo e bloqueio dos interruptores utilizados na montagem experimental (IGBT: 

SKM 50GB 123D, tdon = 0,07 µs, tdoff = 0,4 µs). 

  

(a)      (b) 

Figura B.13 – Sinais de PWM para Sa1 e Sa2. (a) Sem tempo morto. (b) Com tempo morto (2,4 µs). 

Apesar de não se ter observado visivelmente o efeito da distorção nas formas 

de onda das correntes de saída do inversor de três níveis com a inclusão do tempo 

morto, deve-se realizar um estudo do nível de interferência nos sinais de PWM, bem 

como da necessidade de compensação do tempo morto nestes sinais.  
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CONTROLADOR PI DE CORRENTE 
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O projeto do controlador digital de corrente envolve o conhecimento do 

modelo dinâmico da máquina de indução, necessário para expressar a relação entre 

tensão e corrente. Para este propósito foram utilizadas as equações do motor de 

indução trifásico em um sistema de referência arbitrário (KRAUSE, WASYNCSUK, 

SUDHOFF, 1995): 
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dt

d
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Os vetores qsds jVV +=sV , qsds jII +=sI  e qsdss jλλ +=λ  representam a tensão, a 

corrente e o fluxo no estator, respectivamente. Similarmente, substituindo o subscrito 

‘s’ por ‘r’, os vetores respectivos das variáveis do rotor, referenciadas aos 

enrolamentos do estator, são expressos. Os outros símbolos denotam: 

• w velocidade angular com respeito ao estator; 

• wr velocidade angular do rotor; 

• Rs resistência do estator; 
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• R'r resistência do rotor referida ao estator; 

• Ls indutância do estator: Lls + Lm; 

• L'r indutância do rotor referida ao estator: L'lr + Lm; 

• Lls indutância de dispersão do estator; 

• L'lr indutância de dispersão do rotor referida ao estator; 

• Lm indutância de magnetização; 

• Te torque eletromagnético desenvolvido no motor; 

• P número de pólos do rotor. 

Neste estudo, o sistema de referência síncrono, indicado pelo subscrito ‘e’, foi 

escolhido. Neste sistema, as quantidades originalmente senoidais são transformadas 

em quantidades CC, convenientes para o projeto do controlador. No sistema de 

referência síncrono, as equações de (C.1) a (C.5) podem ser reorganizadas para: 
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As equações (C.8) e (C.9) fornecem as componentes dq do vetor fem do motor 

(força eletro-motriz). Com controladores do tipo PI (Proporcional mais Integral) nos 

eixos dq de corrente, a lei de controle no domínio de tempo discreto pode ser 

reformulada para: 
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e
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Não foi considerada a compensação dos termos da fem na equação (C.10). 

Sendo ta o intervalo de amostragem para cálculo das variáveis discretas. Os ganhos do 
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controlador discreto, ks e kd, foram determinados usando o critério de amortecimento 

ótimo (BUHLER, 1983). O ganho proporcional kp, e integral ki, do controlador 

contínuo foram determinados primeiro e os ganhos discretos foram obtidos pela 

aproximação de Tustin (ÅSTRÖM, WITTENMARK, 1990) como: 

2

t
kkk a
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2

t
kkk a

ipd +−=         (C.13) 

A figura C.1 contém o diagrama de blocos do sistema de controle de corrente 

descrito nas equações anteriores. 

 

Figura C.1 – Diagrama de blocos do controlador PI de corrente. 

O bloco e 
jδe refere-se à matriz de transformação do referencial síncrono para o 

referencial do estator, descrito por: 
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     (C.14) 

Dependendo da estratégia de controle usada, δe representa a posição do vetor 

fluxo rotórico no referencial estatórico (controle vetorial do motor) ou a integral no 

tempo da freqüência estatórica we (controle escalar do motor). Os vetores de corrente 

no referencial síncrono (Is
e e Is

e*) são obtidos a partir dos vetores de corrente no 

referencial estatórico (Is
s e Is

s*) usando a inversa da matriz dada na equação (C.14). 

O bloco ‘2/3’ permite que as tensões trifásicas de referência sejam obtidas a 

partir das tensões em dq. O bloco PWM + INV + MI representa a modulação por 

largura de pulso, o circuito inversor e o motor de indução. Os blocos Ri são os 

controladores PI das correntes. 


