
TÉCNICAS DE MODULAÇÃO SÍNCRONA OTIMIZADA
PARA A MELHORIA DE DESEMPENHO DE

CONVERSORES MULTINÍVEIS NO ACIONAMENTO DE
MÁQUINAS ELÉTRICAS

Jackson Lago

Universidade Federal de Santa Catarina
Programa de Pós-Graduação em

Engenharia Elétrica

Tese de Doutorado





UNIVERSIDADE FEDERAL DE SANTA CATARINA
DEPARTAMENTO DE ENGENHARIA ELÉTRICA

Jackson Lago

TÉCNICAS DE MODULAÇÃO SÍNCRONA OTIMIZADA
PARA A MELHORIA DE DESEMPENHO DE

CONVERSORES MULTINÍVEIS NO ACIONAMENTO DE
MÁQUINAS ELÉTRICAS

Florianópolis

2015





Jackson Lago

TÉCNICAS DE MODULAÇÃO SÍNCRONA OTIMIZADA
PARA A MELHORIA DE DESEMPENHO DE

CONVERSORES MULTINÍVEIS NO ACIONAMENTO DE
MÁQUINAS ELÉTRICAS

Tese submetida ao programa de Pós–Graduação
em Engenharia Elétrica da Universidade Fede-
ral de Santa Catarina para a obtenção do Grau
de Doutor em Engenharia Elétrica.

Orientador:
Prof. Marcelo Lobo Heldwein, Dr. sc. ETH

Florianópolis

2015



Ficha de identificação da obra elaborada pelo autor,
 através do Programa de Geração Automática da Biblioteca Universitária da UFSC.

Lago, Jackson
   TÉCNICAS DE MODULAÇÃO SÍNCRONA OTIMIZADA PARA A MELHORIA
DE DESEMPENHO DE CONVERSORES MULTINÍVEIS NO ACIONAMENTO DE
MÁQUINAS ELÉTRICAS / Jackson Lago ; orientador, Marcelo
Lobo  Heldwein - Florianópolis, SC, 2015.
   266 p.

   Tese (doutorado) - Universidade Federal de Santa
Catarina, Centro Tecnológico. Programa de Pós-Graduação em
Engenharia Elétrica.

   Inclui referências 

   1. Engenharia Elétrica. 2. Modulação Síncrona Otimizada.
3. Conversores Multiníveis. 4. Acionamento de Máquinas
Elétricas. I. Heldwein, Marcelo Lobo . II. Universidade
Federal de Santa Catarina. Programa de Pós-Graduação em
Engenharia Elétrica. III. Título.







Agradecimentos

À minha família, em especial aos meus pais Juvenal Lago e Marly
Eichstaedt Lago, por tudo.

Ao meu orientador, Prof. Marcelo Lobo Heldwein, pela excelente
orientação, dedicação e pela confiança depositada.

Aos membros das bancas examinadoras do exame de qualificação
e da defesa final da tese, Prof. Arnaldo José Perin, Prof. Marcelo Ca-
bral Cavalcanti, Eng. Paulo José Torri, Prof. Eduardo Camponogara,
Prof. Yales Rômulo de Novaes, Prof. Humberto Pinheiro, Prof. Samir
Kouro, Prof. Flábio Alberto Bardemaker Batista, Prof. Erlon Cris-
tian Finardi e Prof. Telles Brunelli Lazzarin, pelas rigorosas análises,
contribuições para a melhoria do trabalho e por todo o conhecimento
compartilhado.

Aos demais professores do INEP, Prof. Ivo Barbi, Prof. Ênio
Valmor Kassick, Prof. Samir Ahmad Mussa, Prof. Denizar Cruz Mar-
tins, Prof. Hari Bruno Mohr e Prof. João Carlos dos Santos Fagundes,
pelos ensinamentos transmitidos ao longo destes seis anos de convivên-
cia.

Aos colegas Joabel Moia e Gean Jacques Maia de Sousa com
quem tive o prazer de trabalhar diretamente durante o período do dou-
torado.

Aos demais colegas e amigos que contribuíram para a realiza-
ção deste trabalho nas mais diversas fomas, em especial, Daniel Ten-
fen, Bruno Scortegagna Dupczak, Adriano Ruseler, Eduardo Valmir de
Sousa e Nilton Francisco Oliveira da Silva, pelo convívio e amizade.

À todos os funcionários do INEP, por propiciarem as condições
para a realização deste trabalho.

À UFSC e ao CNPq, pela oportunidade e auxílio financeiro.





“Põe quanto és no mínimo que fazes.”

Ricardo Reis (Fernando Pessoa)





Resumo

Com o crescente interesse da indústria em inversores multiníveis de alta
potência para aplicações em média tensão e com as limitações tecno-
lógicas em dispositivos semicondutores de potência de alta tensão, a
técnica de modulação síncrona otimizada, desenvolvida originalmente
para conversores de dois e três níveis, tornou-se novamente um tópico
de interesse da Eletrônica de Potência, agora para a melhoria de formas
de onda de tensão multiníveis. Esta tese propõe uma nova formulação
para o problema de otimizar a modulação de conversores multiníveis
com diferentes objetivos, incluindo em um único problema de otimi-
zação a decisão da direção de cada comutação bem como os ângulos
em que estas devem ocorrer e, assim, definindo completamente as for-
mas de onda de tensão otimizadas. Esta técnica é aqui empregada em
aplicações selecionadas, as quais demonstram os ganhos em desempe-
nho obtidos frente à técnicas convencionais de modulação de inversores
multiníveis. Resultados extensivos de experimentação de um inversor
5-níveis acionando um motor síncrono de ímãs permanentes são apre-
sentados e comprovam os achados teóricos.

Palavras-chave: Modulação Síncrona Otimizada, Conversores Multi-
níveis, Acionamento de Máquinas Elétricas.





Abstract

With the growing interest of the industry in high power medium vol-
tage multilevel inverters and the technological limitation in high voltage
power semiconductors devices, the synchronous optimal pulsewidth mo-
dulation technique, originally developed for two/three–level inverters,
became once again a topic of righ interest to Power Electronics com-
munity, now to optimize multilevel waveforms. This work proposes a
new formulation for the problem of optimizing the modulation pattern
of multilevel converters, including in a single optimization problem the
decision of the directions for each step transition in addition to the
switching angles and, thus, completely defining the optimized multile-
vel waveform for a given modulation index. This is done for a single
and also multiple objectives problems. This technique is applied here
in selected applications, which shows the gains achieved with respect
to the conventional modulation techniques for multilevel inverters. Re-
sults from extensive experimentation with a 5-levels inverter driving
a permanent magnet motor are presented and confirm the theoretical
findings.

Keywords: Synchronous Optimal Pulsewidth Modulation, Multilevel
Converters, Electric Motor Drives.
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1 Introdução

Diversas áreas da indústria são dependentes do emprego de moto-
res elétricos de grande porte, que podem atingir dezenas de megawatts.
Aplicações como bombas e compressores para transporte de fluídos na
indústria petroquímica e em gasodutos, ventiladores na indústria de ci-
mento, laminadoras na indústria metalúrgica, bombas em redes de água
e esgoto, moinhos, dentre outras, são exemplos clássicos de processos
dependentes de motores individuais de grande porte [3–5].

Muitas destas aplicações ainda operam com o motor ligado dire-
tamente à rede elétrica, com velocidade constante, e possíveis controles
que poderiam ser feitos através do ajuste de velocidade do motor, são
feitos mecanicamente, resultando tipicamente num grande desperdício
de energia e baixa eficiência do processo como um todo. A utilização
de conversores eletrônicos para acionamento do motor para, com estes,
controlar sua velocidade ou torque, vem se mostrando uma grande ten-
dência e, com ela, a necessidade de aperfeiçoar as soluções tecnológicas
para acionamento de motores de alta potência [6, 7].

Devido à alta potência, estes motores são alimentados em média
tensão, comumente na faixa de 2,3 kV a 6,6 kV de valores eficazes de
tensões de linha, porém, com grande tendência de aumento devido ao
crescente aumento nas potências requeridas em aplicações industriais
de tração.

Embora a tecnologia de semicondutores tenha evoluído muito,
os interruptores eletrônicos controlados ainda não apresentam níveis
de tensão de bloqueio tão elevados e, de certa forma, limitam essa
tendência de elevação das tensões de alimentação dos motores.
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Mesmo para os níveis de tensão praticados atualmente, um único
interruptor não tem a capacidade de bloqueio da tensão total requerida
e fabricantes de inversores utilizam técnicas para divisão das tensões,
tipicamente de um barramento CC (corrente contínua), entre diversos
interruptores. Duas técnicas podem ser utilizadas para isso: a associa-
ção de interruptores em série ou a utilização de estruturas de potência
multiníveis. A primeira, embora possa parecer a mais simples, apre-
senta vários problemas quanto ao equilíbrio, principalmente dinâmico,
destas tensões durante as comutações e comumente não se utiliza mais
de três interruptores comandados em série [5]. Um efeito direto destas
técnicas é o aumento das perdas de comutação nos inversores e conse-
quente limitação da frequência de comutação dos mesmos. A segunda,
que se tornou bastante popular na indústria, baseia-se em dividir o bar-
ramento CC em diversos segmentos de menor tensão, sendo que cada
interruptor fica submetido apenas a esta parcela reduzida de tensão.

Diversas topologias de inversores multiníveis aparecem na lite-
ratura, sendo que as mais empregadas serão apresentados com maior
detalhe no capítulo 2.

Outra característica dos inversores de média tensão utilizados no
acionamento destas máquinas de grande porte é que seus interruptores
geralmente estão sujeitos à comutação de correntes altas para níveis
altos também de tensão. Como interruptores controlados atualmente
se utilizam principalmente IGBTs (Insulated Gate Bipolar Transistors)
ou GCTs (Gate-Commutated Thyristors), com tensões de bloqueio no-
minais de 1,2 kV, 1,7 kV, 3,3 kV ou 6,5 kV, sendo que, na prática,
opera-se com cerca de metade desta tensão nominal e para correntes
de até 600 A [8]. Além disto, a comutação desses níveis de tensão é
muito lenta quando comparada com a comutação de interruptores de
baixa tensão e, pelo fato de operarem tipicamente com comutação for-
çada, o dispositivo semicondutor fica sujeito a altos valores de corrente
e de tensão simultaneamente por um período de tempo relativamente
longo, dissipando muita energia em cada comutação. Isso leva à outro
problema dos inversores nesta aplicação, pois, como cada comutação
dissipa níveis altos de energia, para preservar a integridade do inter-
ruptor, mantendo a temperatura de junção a níveis apropriados, faz-se
necessário operar cada interruptor do inversor com baixa frequência de
comutação, comumente abaixo dos 500 Hz.
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A relação entre a frequência de comutação individual de cada
interruptor com a frequência de comutação das tensões de saída de
linha, vistas pelo motor, é dependente da estrutura de potência do in-
versor, porém, para conversores com poucos níveis, a baixa frequência
de comutação dos interruptores resulta em formas de onda de tensão
também com poucas transições por ciclo da fundamental. Isto resulta
em tensões com conteúdo harmônico em baixa frequência, o que conse-
quentemente resulta em correntes distorcidas no motor e, por sua vez,
em perdas adicionais e oscilações de torque indesejadas no motor sendo
acionado.

Cabe ao modulador do inversor determinar os instantes em que
cada interruptor deve ser comutado de forma a alimentar o motor com a
tensão desejada e com o mínimo possível de distorção harmônica sendo
gerada em suas correntes. Diversas técnicas de modulação, baseadas
em portadoras, em sua essência, assumem que a frequência de comu-
tação é infinita ou, em termos práticos, que ela é muito maior que a
frequência da tensão que se deseja sintetizar na saída do conversor. Es-
tas técnicas de modulação são muito usadas e funcionam muito bem
para inversores de baixa tensão, que geralmente operam com frequên-
cia de comutação relativamente altas. Porém, à exceção de topologias
modulares como o conversor cascata, com muitos níveis, esta premissa
não é válida para conversores multiníveis de média tensão e, para es-
tes, cabe o emprego de técnicas de modulação mais sofisticadas, que
levam em conta o baixo número de comutações dos interruptores por
ciclo da fundamental e buscam otimizar os instantes em que estas pou-
cas comutações ocorrem, visando minimizar a distorção das correntes
do motor e, consequentemente, as componentes de corrente que geram
perdas nos enrolamentos e ondulações de torque.

Como objetivo deste trabalho, propõe-se investigar técnicas de
modulação otimizada para inversores multiníveis, de forma a extrair
da estrutura de potência do inversor o melhor desempenho possível,
segundo uma ou mais métricas, com baixa frequência de comutação,
idealmente ocorrendo apenas uma entrada em condução e um bloqueio
de cada um dos interruptores controlados do inversor por período da
componente fundamental da tensão. As técnicas desenvolvidas são apli-
cadas à conversores multiníveis de amplo uso na indústria de aciona-
mentos elétricos em média tensão.
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No capítulo 2 apresenta-se uma revisão das estruturas de po-
tência dos inversores mais utilizados na indústria para acionamento de
máquinas elétricas, bem como seus princípios básicos de funcionamento
e técnicas de modulação comumente utilizadas.

No capítulo 3 apresenta-se uma revisão sobre as teorias utilizadas
nas técnicas de modulação síncrona otimizada. Inicialmente faz-se uma
introdução ao tema apresentando a técnica de eliminação seletiva de
harmônicas, que historicamente é a precessora da modulação síncrona
otimizada, sendo que ambas compartilham muitos aspectos em comum.
Apresenta-se então os conceitos básicos da modulação síncrona otimi-
zada para inversores de dois níveis com a modelagem do problema de
otimização dos ângulos de comutação na forma em que esta comumente
aparece na literatura. Ainda neste capítulo, apresenta-se as principais
adaptações sugeridas na literatura da modulação com eliminação sele-
tiva de harmônicas e da modulação síncrona otimizada, originalmente
desenvolvidas para conversores de dois níveis, para conversores multi-
níveis. Levanta-se as principais diferenças na modelagem do problema
de otimização das comutações de conversores multiníveis e as técnicas
utilizadas para contornar estes problemas adicionais.

Uma modelagem diferenciada do problema de otimização dos
ângulos de comutação que resolve os problemas levantados no capítulo 3
é proposta no capítulo 4. Esta modelagem abstrai o conceito de padrões
de comutação e integra a determinação do padrão de comutação ótimo,
e não apenas dos ângulos de comutação, no problema de otimização.
Com isto, geram-se vantagens importantes para a solução do problema
de otimização.

No capítulo 5 apresenta-se os detalhes de implementação da mo-
dulação síncrona otimizada para um inversor NPC H-Bridge, incluindo
a técnica de balanço das tensões dos barramentos CC, compensação
de tempo morto e adaptações para operação em frequência variável.
Apresenta-se também resultados de simulações de um sistema inversor
multiníveis-motor que mostram o desempenho apropriado da modula-
ção otimizada, desenvolvida no capítulo 4, bem como compara estes
resultados com os obtidos com a simulação do inversor comandado por
técnicas convencionais de modulação.

O capítulo 6 introduz o conceito de otimização de múltiplos
objetivos aplicada na modulação de conversores multiníveis. Neste,
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apresenta-se a formulação básica de um problema de otimização multi-
objetivos que visa minimizar simultaneamente as distorções das cor-
rentes do motor e a ondulação das tensões dos barramentos CC, ainda
utilizando como exemplo o inversor NPC H-bridge. Apresenta-se ainda
resultados de simulações que buscam validar a teoria apresentada.

No capítulo 7 apresenta-se os resultados experimentais obtidos
com as técnicas de modulação desenvolvidas ao longo desta tese quando
aplicadas em um protótipo, em uma aplicação de acionamento de mo-
tor, validando assim o trabalho desenvolvido.
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2 Revisão sobre Conversores
Multiníveis de Alta Potência

Historicamente, os motores de grande porte, de até dezenas de
MW, utilizados em aplicações pesadas como laminação, propulsão, mo-
agem, bombeamento e compressão, operam em média tensão (MT),
muitas vezes em velocidade constante. O desenvolvimento da tecnolo-
gia para construção de interruptores semicondutores controlados com
alta tensão de bloqueio, como os IGBTs e os GCTs, possibilitou que uma
parcela destas aplicações migrassem para acionamentos em frequência
variável, onde os motores são alimentados por inversores de média ten-
são.

Nesta área, a limitação da tensão de bloqueio dos semicondutores
continua sendo um fator crucial, e as topologias de inversores multiní-
veis, que permitem tensões de saída maiores que as tensões de operação
individuais de cada interruptor, são de grande interesse industrial.

Neste capítulo serão apresentadas e discutidas brevemente algu-
mas das topologias de conversores multiníveis mais utilizadas indus-
trialmente para acionamentos de motores de média tensão de grande
porte. Serão apresentados, a título de revisão, os princípios básicos de
funcionamento de cada topologia bem como os esquemas de modulação
comumente utilizados. Selecionou-se as topologias CHB (Cascaded H-
bridge [9]), NPC (Neutral Point Clamped [10]) e HNPC (Neutral Point
Clamped H-bridge [11]) por serem as mais utilizadas industrialmente,
como pode ser visto na tabela 1, que apresenta a solução tecnológica
adotada pelos principais fabricantes de drives de média tensão, sendo
as siglas: 2L-VSI (2 Levels Voltage Source Inverter), NPC (Neutral



38 Revisão sobre Conversores Multiníveis de Alta Potência

Point Clamped), CHB (Cascaded H-bridge), CHNPC (Cascaded Neu-
tral Point Clamped H-bridge), ANPC (Active Neutral Point Clamped),
MMC (Modular Multi-level Converter [12]), FC (Flying Capacitor),
CSI (Current Source Inverter) e ML-Matrix (Multi-Level Matrix con-
verter).

Tabela 1 – Principais fabricantes de drives de média tensão e respectivas
topologias utilizadas em seus produtos.

Fabricantes 2L
-V

SI

N
P
C

C
H
B

C
H
N
P
C

A
N
P
C

M
M
C

FC C
SI

M
L-
M
at
ri
x

ABB
Curtis-Wright (Benshaw)
SIEMENS
Schneider-Electric
Allen-Bradley-Rockwell Aut.
WEG
YASKAWA
Delta
Eaton
Alston
General-Electric
TMEIC
LS Industrial Systems
Ansaldo Sistemi Ind. (Nidec)
Hitachi
Ingeteam

Revisões acerca de conversores multiníveis são encontradas nas
referências [9–28].

2.1 Conversor Cascata de Ponte Completa (CHB – Cascaded
H-Bridge Converter)

A estrutura cascata, como o nome sugere, é baseada no casca-
teamento de múltiplas células de potência monofásicos, comumente de
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baixa tensão, para formar um conversor de média tensão. Cada uma
das células é individualmente alimentada e cada uma possui seu pró-
prio barramento CC. O funcionamento básico da estrutura consiste em
conectar (em série ou anti-série) ou desconectar estes barramentos in-
dividuais da carga, de modo a compor a tensão de saída desejada. Este
arranjo de células é apresentado na figura 2.1 [9, 10,15–19,25,29–31].

Figura 2.1 – Estrutura cascata alimentando um motor trifásico.

A célula base para esse arranjo pode ser implementada com di-
versas estruturas de inversores de potência, porém, comumente utiliza–
se conversores ponte completa (H-Bridge), como o apresentado na fi-
gura 2.2(a). Uma implementação com célula alternativa é apresentada
em [32].

Cada célula é composta por quatro interruptores controlados,
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Figura 2.2 – Estrutura de um (a) inversor monofásico em ponte com-
pleta e (b) seu circuito equivalente na operação do conversor cascata.

comumente IGBTs, e quatro diodos de roda livre. A alimentação das
células é geralmente provida por um retificador unidirecional não con-
trolado multipulsos, com múltiplas saídas, que mantem a tensão do
barramento CC de cada célula aproximadamente constante com am-
plitude E. Através do comando adequado destes quatro interruptores,
conforme relação apresentada na tabela 2, cada célula é capaz de impor
entre seus terminais x e y três diferentes níveis de tensão: +E, 0 ou
−E, como fica explícito no modelo equivalente da figura 2.2(b). Nota-
se ainda que o nível 0 possui uma redundância intra-célula, e pode ser
obtido através de dois estados redundantes como mostra a tabela 2,
porém, estes apenas afetam quais os interruptores estão em condução
e geralmente alterna-se entre eles de modo à minimizar o número de
comutações e equilibrar a distribuição de perdas entre os dispositivos
semicondutores. Nesta tabela destaca-se ainda a corrente iF que o bar-
ramento CC assume em cada estado em função da corrente processada
pela fase (ix).

Tabela 2 – Análise de estados de comutação da célula ponte completa.

s1(s̄2) s3(s̄4) vxy iF
0 0 0 0
1 1 0
1 0 +E +ix
0 1 −E −ix
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Sendo:

sj =

{
1 , se Sj conduz

0 , se Sj está bloqueado
(2.1)

e s̄j a inversão binária de sj .
A tensão total de uma fase, com relação ao ponto de conexão co-

mum 0, é composta pela soma das tensões instantâneas nos terminais
de cada célula. Sendo assim, o número de níveis das tensões de fase
que o conversor é capaz de impor, e sua máxima tensão de saída, ficam
determinados pelo número de células que compõem cada fase do con-
versor e pela tensão destas células. O número L de níveis das tensões
de fase para um conversor de n células por fase fica determinado por:

L = 2n+ 1, (2.2)

e, para esta estrutura, o número de níveis disponíveis é sempre ímpar,
para qualquer quantidade de células. Os níveis da tensão de fase que a
estrutura pode impor são:

l ∈
{

0, ± 1, ± 2, · · · , ± L− 1

2

}
, (2.3)

sendo o valor instantâneo da tensão da fase a dado por:

va = lE =

n∑
i=1

va,i (2.4)

onde va,i∈{−E, 0, +E} é a tensão instantânea imposta por cada uma
das n células que compõem a fase a do conversor.

As máximas tensões de fase e de linha instantâneas são definidas
respectivamente por:

va,max = nE (2.5)

e
vab,max = 2nE, (2.6)

e, por consequência, a máxima amplitude da componente fundamental
das tensões de linha que podem ser impostas por este conversor, quando
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se utiliza modulação senoidal baseada em portadoras, é de:

Vab1,ef ≤
√

3

2
(nE) (2.7)

ou de até
Vab1,ef ≤

√
2(nE) (2.8)

quando se utilizam técnicas de injeção de tensão de modo comum entre
as três fases, que tem o potencial de elevar este valor da fundamental em
um fator de 2/

√
3 sem que o modulador saia de sua região de operação

linear, ou seja, sem operar na região de sobremodulação.
Assim, um inversor para acionar um motor de 4,16 kV (tensão

eficaz de linha) pode ser construído a partir do cascateamento de 5
conversores ponte completa com barramento CC de apenas E=600 V
cada, e consequentemente, cada célula pode empregar interruptores de
baixa tensão (por exemplo, IGBTs de 1200 V) sem a necessidade de
associação série de interruptores.

Embora a tensão de cada célula seja apenas uma fração da tensão
total de uma fase, a corrente de cada fase é processada integralmente
por todas as células que compõem esta fase.

A estrutura possibilita ainda a utilização de células adicionais
para contornar possíveis falhas individuais. Para isto implementa-se ao
menos uma célula a mais que o necessário para atingir a tensão reque-
rida pela carga, pois assim, no caso de falha de algum componente em
uma das células, é possível desabilitar tal célula através de um contato
de bypass, de modo a curto-circuitar os terminais de saída da célula
defeituosa e retirá-la de operação. Isto adiciona robustez à estrutura
e a torna atrativa em aplicações remotas, de difícil manutenção, e em
aplicações nas quais o custo de equipamento parado é muito elevado.

Outra vantagem desta topologia é que, em geral, ela proporciona
uma maior quantidade de níveis de tensão de saída se comparada com
outras estruturas utilizadas neste mesmo tipo de aplicação como, por
exemplo, NPC, HNPC e ANPC, geralmente implementados com inter-
ruptores de alta tensão (≥ 3,3 kV) e limitadas em 3 ou 5 níveis de tensão
de fase. Isso resulta em uma melhor qualidade das tensões de saída do
conversor e, consequentemente, na redução das perdas adicionais cau-
sadas pela circulação de componentes harmônicas de corrente de alta
frequência no motor, menor degradação de seu sistema de isolação em
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aplicações que não utilizam filtros senoidais na saída do conversor e,
ainda, possibilita a redução destes filtros em aplicações nas quais eles
são necessários.

A principal desvantagem desta estrutura é certamente o fato de
que cada célula necessita de alimentação própria, por um barramento
em corrente contínua isolado, o que requer retificadores multipulsos
com um transformador com uma quantidade elevada de enrolamen-
tos secundários ou alimentação através de conversores CC-CC isolados.
Esta segunda opção não é aplicada em produtos comerciais. Um con-
versor trifásico com 5 células por fase (15 células ao todo), por exemplo,
necessita de um retificador multipulsos de 30 pulsos para a alimentação
de cada fase, cujo transformador possui 15 enrolamentos secundários
trifásicos. Embora as tensões de saída de cada enrolamento secundá-
rio sejam de baixa amplitude, o transformador deve ser projetado para
suportar média tensão entre seus enrolamentos secundários devido ao
cascateamento das células e, ainda, sua construção deve ser feita de tal
forma à equilibrar as indutâncias de dispersão entre todos os enrola-
mentos. Além disto, o projeto de tal transformador é tarefa complexa.
Isso também implica que essa estrutura não é adequada para alimenta-
ção através de uma rede de distribuição em corrente contínua, já que se
necessitaria gerar 3n barramentos em corrente contínua de baixa tensão
isolados a partir de um barramento CC único.

Comercialmente o conversor cascata é geralmente encontrado
com configurações de 3 a 9 células por fase, para acionamento de moto-
res de média tensão de 150 kW a 15 MW, nas tensões de 2,3 até 7,2 kV,
com células de baixa tensão que utilizam IGBTs de baixa tensão de até
1,7 kV, podendo chegar até 30 MW para tensões de até 13,8 kV, sendo
que, para atingir tensões de 13,8 kV, utiliza–se células com barramentos
de tensão maiores que 1 kV e interruptores de alta tensão, geralmente
de 3,3 kV [4,33].

Quanto à modulação, ela deve gerar os pulsos de comando dos
quatro interruptores de cada célula e, além de garantir tensões de li-
nha com baixa distorção, deve garantir um equilíbrio de potência entre
as diversas células que compõem uma fase do conversor e que todos
os interruptores de todas as células operem com a mesma frequência
de comutação. Este equilíbrio é desejável devido à modularidade da
estrutura, na qual as células são todas iguais, possuem os mesmos li-
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mites de corrente e devem ser operadas de forma a dividir as perdas
igualmente em todos os interruptores. Além disso, o funcionamento
correto do retificador não controlado multipulsos de entrada é baseado
no cancelamento de componentes harmônicas das correntes de cada se-
cundário quando refletidas ao primário e o desequilíbrio das potências
entre os secundários resultaria em um não cancelamento destas compo-
nentes harmônicas e, consequentemente, na deterioração das correntes
de entrada.

É possível, e em alguns casos desejável, implementar estruturas
em cascata cujas células operam com diferentes níveis de tensão e de
potência processada, para com isso fazer melhor uso de diferentes tec-
nologias de semicondutores [34]. Nesta configuração, conhecida como
assimétrica, uma célula (ou células) de um mesmo braço composta por
semicondutores que suportam maiores níveis de tensão de bloqueio,
geralmente lentos e com características de comutação piores, é coman-
dada de forma a processar maior potência, com seus interruptores co-
mutando poucas vezes por período (comumente um ciclo por período da
tensão de saída), enquanto células compostas por interruptores rápidos,
com menores perdas de comutação, são comutados com frequência de
comutação mais elevada para garantir baixa distorção harmônica nas
tensões de saída. Porém, em conversores cascata assimétricos perde–se
a modularidade e a assimetria no processamento de potência dos di-
versos barramentos CC deve ser levada em consideração, tanto para
o dimensionamento do transformador, como na estratégia de cancela-
mento harmônico neste. Esta variação do conversor cascata geralmente
é utilizada em topologias híbridas, que unem duas ou mais estruturas
de potência para explorar os benefícios de cada uma delas [35, 36]. In-
versores cascata assimétricos não são comercialmente disponíveis nas
aplicações aqui consideradas

Para conversores cascata simétricos, onde se deseja equilíbrio de
potência e de frequência de comutação entre cada célula, a escolha
natural do esquema de modulação empregado é a técnica PWM PS
(Pulse Width Modulation Phase–Shift). Neste esquema, os sinais de
comando de cada interruptor são gerados por comparação direta entre
moduladoras e portadoras, sendo que as portadoras são n sinais tri-
angulares defasados de 2π/n entre si, e as moduladoras são três sinais
senoidais que representam as três tensões de fase, tanto em amplitude
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como em frequência/fase, geralmente adicionadas de uma componente
de modo comum com a qual se obtém uma melhor utilização da ten-
são do barramento e posicionamento adequado dos pulsos dentro de um
período de comutação para minimização de THD (Total Harmonic Dis-
tortion) [37]. A lógica para geração dos sinais de comando para todos
os interruptores de todas as células para o esquema de modulação PS é
apresentada no diagrama da figura 2.3 sem inclusão de tempo morto.

Figura 2.3 – Modulador PS para conversor cascata de ponte completa.

A figura 2.4 apresenta, como exemplo, as portadoras e as mo-
duladoras de um inversor cascata trifásico com 9 células por fase (19
níveis de tensão de fase e 37 níveis de tensão de linha), índice de modu-
laçãoM = 0,998, f1 = 74 Hz (frequência da fundamental), fc = 444 Hz
(frequência das portadoras). Nesta configuração, com cada célula sendo
alimentada por uma tensão contínua em 600 V, o drive impõe nas saídas
valores eficazes de tensão de linha de 6,6 kV na frequência fundamental
de 74 Hz.

Uma das tensões de fase (va) e uma das tensões de linha (vab)
geradas pela estrutura, obtidas via simulação utilizando o pacote Sim-
Power SystemsTM no MATLAB R© Simulink R©, são apresentadas na fi-
gura 2.5. Percebe-se na figura 2.5 os 19 níveis da tensão de fase e os 37
níveis da tensão de linha. Verifica–se ainda que, em alguns pontos, as
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Figura 2.4 – Sinais da modulação PWM PS para um inversor cascata
trifásico de 9 células por fase.

Figura 2.5 – Tensões de fase (va) e de linha (vab) impostas por um
conversor cascata de 9 células (por fase) com modulação PS e M=0,9.

tensões de linha apresentam uma variação instantânea de 2E, o que é
uma característica indesejável, porém inerente à modulação PS. Outros
esquemas de modulação baseados na disposição vertical das portadoras
eliminam estes saltos duplos, porém, não proporcionam naturalmente
o equilíbrio de potência entre os módulos e para sua utilização faz-se
necessária a utilização de complexos mecanismos de rotação de mo-
dulação entre as células ao longo do tempo. Muito embora essa seja
uma das características negativas da modulação PS, sua relevância é
minimizada devido ao elevado número de níveis do conversor cascata
quando comparado a outras estruturas destinadas à mesma aplicação,
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e mesmo com degraus de 2E, em valores absolutos os degraus de ten-
são aplicados à máquina ainda são bem menores que, por exemplo, um
conversor HNPC (de 5 níveis) para a mesma tensão de saída.

Em tese a modulação vetorial (SVM – Space Vector Modulation)
também pode ser aplicada ao conversor cascata, porém, devido ao ele-
vadíssimo número de vetores desta estrutura (dependente do número
de células) ela se torna muito complexa e os ganhos proporcionados por
ela muitas vezes não compensam as dificuldades de implementação.

2.2 Conversor NPC (Neutral Point Clamped Converter)

O conversor NPC de três níveis é uma das estruturas multiníveis
mais estudadas e utilizadas industrialmente. Sua configuração básica
para acionamento de motores é apresentada na figura 2.6 [10,25,29–31].
Seu funcionamento baseia-se na divisão da tensão do barramento CC

Figura 2.6 – Diagrama esquemático de um inversor NPC alimentando
um motor trifásico.

em duas partes iguais com tensão E, formando um barramento bipolar
equilibrado, e de um interruptor de três posições capaz de conectar a
carga a estes três pontos do barramento bipolar (pontos p, 0 ou n),
gerando assim tensões de fase de três níveis. O circuito equivalente
do conversor NPC é apresentado na figura 2.7(a), onde o interruptor
de três posições é geralmente implementado por quatro IGBTs e seis
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diodos, como apresentado na figura 2.7(b).

Figura 2.7 – a) Circuito equivalente, e b) interruptor equivalente do
conversor NPC.

Os pares de interruptores {S1,S3}, e {S4,S2} de cada fase são
acionados de forma complementar entre si, evitando curto-circuito de
braço. Assim, as três posições do interruptor equivalente são obtidas
conforme a tabela 3, onde ∗ sinaliza que esta configuração não é uti-
lizada, visto que ela não garante um nível específico para a tensão de
saída como se deseja, e este ficaria determinado pelo sentido da corrente
de carga.

Tabela 3 – Análise dos estados de comutação de uma fase do conversor
NPC.

s1(s̄3) s4(s̄2) seq vx0 i0x
0 0 0 0 +ix
1 0 p +E 0
0 1 n −E 0
1 1 * ? ?

A divisão da tensão do barramento CC pode ser feita tanto atra-
vés de um retificador com ponto central como, por exemplo, um reti-
ficador multipulsos de 12 ou 24 pulsos série, como também pode ser
obtido através da modulação adequada do NPC, utilizando estados de
comutação redundantes para garantir equilíbrio do ponto central.

O máximo valor eficaz da componente fundamental das tensões
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de linha que podem ser impostas pelo conversor quando se utiliza mo-
dulação senoidal é de:

Vab1,ef ≤
√

3

2
(E) (2.9)

ou de até
Vab1,ef ≤

2√
2

(E) (2.10)

quando se utilizam técnicas de injeção de tensão de modo comum entre
as três fases, sendo E metade do valor total da tensão do barramento
CC.

Com esta divisão do barramento em duas partes, e utilizando
a configuração de interruptores da figura 2.7(b), cada um dos 4 in-
terruptores deve ser capaz de bloquear apenas metade da tensão do
barramento CC total, ou seja, cada interruptor bloqueia E. Embora
todos os interruptores controlados e diodos estejam sujeitos à mesma
tensão de bloqueio, as correntes que passam pelos interruptores que
ocupam diferentes posições não são as mesmas e os centrais (S2 e S3)
são mais exigidos.

Assim, e considerando técnicas de modulação com injeção de
tensão de modo comum, um inversor para acionar um motor de 4,16 kV
necessita de um barramento CC com tensão maior que 6 kV (com E

maior que 3 kV), o que implica na utilização prática de IGBTs de 6,5 kV.
Uma vantagem do NPC é sua grande flexibilidade quanto à ali-

mentação do barramento CC. Como é necessário apenas um barramento
CC, o inversor pode ser alimentado por diversos tipos de retificadores
incluindo qualquer retificador multipulso com diferentes números de
pulsos, redes de distribuição em corrente contínua e retificadores ati-
vos, tornando a estrutura atrativa para configuração back–to–back para
aplicações que necessitem fluxo bidirecional de potência.

Comercialmente o NPC é geralmente encontrado na faixa de
2 MW a 4 MW nas tensões de 2,3 até 4,16 kV e se utilizam inter-
ruptores de alta tensão, de até 6,5 kV sem necessitar da utilização de
interruptores em série para ampliar o nível de tensão de bloqueio e
configurações de braços em paralelo para ampliar os limites de cor-
rente nesta faixa. Utilizando associação de 2 IGBTs em série de 6,5 kV
chega–se a tensões de saída (em valores eficazes de linha) de 6,6 kV e
7,2 kV [5,38].

Os sinais de comando de cada um dos quatro interruptores de
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cada fase do conversor NPC podem também ser gerados através de
comparação direta entre moduladoras e portadoras. Em cada fase, os
interruptores são comandados aos pares, conforme já foi apresentado
na tabela 3. Portanto, para a modulação de cada um dos dois pares
de interruptores de uma fase necessita-se de dois sinais de comando,
obtidos através da comparação da moduladora, que representa a tensão
de fase que deseja-se sintetizar, e de duas portadoras, conforme esquema
apresentado na figura 2.8.

Figura 2.8 – Lógica de modulação para geração dos sinais de comando
dos interruptores do conversor NPC.

A disposição das portadoras c1 e c2 podem ser do tipo PS, como
na modulação apresentada para o conversor cascata, porém com isso
as tensões de linha impostas pelo inversor apresentariam saltos de 2E,
o que é indesejável nesse conversor, já que 2E é a tensão máxima apli-
cada na saída. A figura 2.9 apresenta uma configuração de portadoras
conhecida como IPD (In-Phase Disposition) na qual todas as portado-
ras estão em fase e dispostas verticalmente deslocadas de modo a cobrir
toda a amplitude de excursão do sinal modulante.

A Figura 2.10 apresenta, como exemplo, as tensões de fase e
linha, obtidas via simulação de um inversor NPC com E = 5,4k V,M =

0,988 operando com modulação IPD, como na figura 2.9, para obtenção
de tensões eficazes de linha de 6,6 kV na frequência fundamental de
74 Hz, condição semelhante à apresentada na seção anterior para o
inversor cascata. Nota-se os três níveis da tensão de fase e cinco da
tensão de linha, com degraus de amplitude E, como esperado.

Esta modulação tende a equilibrar naturalmente as duas partes
do barramento bipolar. Porém, por si só, não compensa eventuais
desequilíbrios que possam ser ocasionados por desgastes dos capacitores
ou diferenças em atrasos e temporização, por exemplo.

Embora a modulação IPD seja de simples implementação, em
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Figura 2.9 – Sinais da modulação IPD para o conversor NPC.

Figura 2.10 – Uma das tensões de (a) fase e de (b) linha do conversor
NPC operando com modulação IPD para M=0,9.

implementações práticas do NPC para acionamento de máquinas comu-
mente utiliza-se modulação vetorial (SVM – Space Vector Modulation),
originalmente proposta por [39].

Cada fase do NPC pode impor, independentemente do estado
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das outras duas, três valores distintos de tensão. Assim, considerando
o conjunto das três tensões de saída, o NPC pode gerar 33 =27 diferen-
tes estados de comutação, ou seja, 27 diferentes combinações válidas
para todos os 12 interruptores controlados da estrutura. Algumas des-
tas combinações resultam em conjuntos de tensões de linha idênticas,
mesmo com tensões de fase distintas. Como comumente se conecta o
inversor à carga por três fios, componentes de tensão de modo comum
impostas na saída do inversor não afetam as correntes do motor e es-
tes estados são ditos estados redundantes. Aplicando a transformada
de Clarke (2.11) ao conjunto dos três valores dos níveis das tensões de
fase ([la lb lc]), para todos os 27 estados de comutação, obtêm-se os 19
vetores distintos no plano αβ, referente aos 19 conjuntos de tensões de
linha distintos que podem ser sintetizados pelo conversor, como pode
ser visto na tabela 4 e na figura 2.11.

vαβ0︷ ︸︸ ︷ lα
lβ
l0

 =

B︷ ︸︸ ︷
1

3

 2 −1 −1

0 −
√

3
√

3

1 1 1


vabc︷ ︸︸ ︷ la
lb
lc

 (2.11)

Figura 2.11 – Vetores do conversor NPC.

A modulação vetorial baseia-se em sintetizar o vetor desejado,
que representa as tensões de linha que se deseja obter instantanea-
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Tabela 4 – Estados de comutação e vetores do conversor NPC.

vetor estado lα lβ |lαβ |

l00

000
0 0 0ppp

nnn

l01
p00

+2/3 0

2/3

0nn

l02
pp0

+1/3 +1/
√

3
00n

l03
0p0 −1/3 +1/

√
3

n0n

l04
0pp −2/3 0
n00

l05
00p −1/3 −1/

√
3

nn0

l06
p0p

+1/3 −1/
√

3
0n0

l07 0pn +1 +1/
√

3

2/
√

3

l08 0pn 0 +2/
√

3

l09 np0 −1 +1/
√

3

l10 n0p −1 −1/
√

3

l11 onp 0 −2/
√

3

l12 pn0 +1 −1/
√

3
l13 pnn +4/3 0

4/3

l14 ppn +2/3 +2/
√

3

l15 npn −2/3 +2/
√

3
l16 npp −4/3 0
l17 nnp −2/3 −2/

√
3

l18 pnp +2/3 −2/
√

3

mente na saída do conversor, através da amostragem por tempo de-
terminado de um conjunto (comumente de três vetores) dos vetores
disponíveis, apresentados na figura 2.11. Comumente utilizam-se os
três vetores mais próximos do vetor de referência, como mostra a fi-
gura 2.12. Deseja-se sintetizar na saída o vetor l∗, porém, este não
está na lista dos vetores disponíveis, que podem ser diretamente im-
postos na saída do conversor. Para sintetizar uma tensão equivalente
a l∗ (tensões médias calculadas sobre o período de amostragem) então
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amostra-se os três vetores mais próximos, neste caso l01, l07 e l13, que
formam a região iii na figura 2.12. Os tempos que cada um destes três
vetores devem ficar ativos na saída do conversor para se obter tensões
equivalentes a l∗ são calculados decompondo-o nos vetores utilizados:

l∗ = t′l01 + t′′l07 + t′′l13, (2.12)

onde a soma dos três tempos t′, t′′ e t′′′ determinam a frequência de
amostragem fs que tipicamente é mantida constante:

t′ + t′′ + t′′ =
1

fs
. (2.13)

Figura 2.12 – Regiões de vetores do primeiro setor.

Nota-se ainda que embora os vetores l07 e l13 não possuam es-
tados de comutação redundantes, o vetor l01 os possui, e este pode ser
obtido através dos estados de comutação p00 e 0nn, como pode ser visto
na tabela 4. Estes dois estados afetam de forma distinta o equilíbrio do
ponto central, de forma que estas redundâncias, juntamente com o de-
vido sensoriamento das tensões do barramento e das correntes de saída,
são utilizadas para o balanceamento do ponto central do barramento
bipolar.

Os algoritmos que implementam a modulação vetorial comu-
mente são compostos pelos seguintes passos [7, 37]:

i) Divisão do espaço vetorial da figura 2.11 em seis setores ou sex-
tantes, e possivelmente estes em dois subsetores;

ii) Identificação em qual setor e subsetor o vetor de referência l∗ está
localizado;
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iii) Rebatimento de l∗ para o primeiro setor, para simplificação e
generalização dos equacionamentos;

iv) Identificação da região e dos vetores que formam esta região e que
serão amostrados, como apresentado na figura 2.11;

v) Decomposição de l∗ nos três, ou mais, vetores que formam a re-
gião para o cálculo dos tempos de amostragem de cada um dos
três vetores;

vi) Escolha dos estados de comutação a serem utilizados, baseada no
balanço do barramento bipolar e no sentidos das correntes;

vii) Aplicação dos estados de comutação obtidos, comumente numa
sequência de 7 segmentos baseada no subsetor, onde os três ve-
tores são amostrados na sequência de 7 segmentos de tempo de
amostragem t′/4⇒ t′′/2⇒ t′′′/2⇒ t′/2⇒ t′′′/2⇒ t′′/2⇒ t′/4.
Estratégias com número diferente de segmentos ou vetores apre-
sentam passo similar.

Na figura 2.13 apresenta-se as formas das tensões de fase e de
linha obtidas via simulação de um conversor NPC comandado por um
modulador SVM de 7 segmentos e que sempre utiliza os três vetores
mais próximos.

Pode-se ainda utilizar as redundâncias da comutação, sequenci-
amento da amostragem e mesmo a escolha dos vetores ativos utilizados
para melhorar outros aspectos do conversor como, por exemplo, perdas
e tensão de modo comum.

Embora a modulação SVM proporcione mais graus de liberdade
na modulação quando comparada à esquemas baseados em comparação
direta entre moduladoras e portadoras, ela também necessita de maior
processamento. Todas as etapas citadas acima, incluindo identificação
de setores, identificação de regiões, cálculo dos tempos de amostragem,
obtidas através de cálculos trigonométricos, devem ser executadas em
tempo real, dentro do intervalo de um período de comutação, necessi-
tando assim de um microprocessador com poder computacional razoá-
vel. Este tempo computacional ainda é agravado se a modulação SVM
for utilizada para conversores com maior número de níveis, onde o nú-
mero de vetores e regiões seja muito elevado. Contudo, nos dias atuais,
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Figura 2.13 – Uma das tensões de (a) fase e de (b) linha do conversor
NPC operando com modulação SVM de 7 segmentos com M=0,9.
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com a evolução dos processadores digitais, estas características compu-
tacionais já não são mais tão relevantes no contexto da modulação de
conversores eletrônicos.

2.3 Conversor HNPC (NPC H–Bridge Converter)

O conversor NPC H–bridge, que neste texto será referido como
HNPC, utiliza a estrutura do conversor NPC convencional de três ní-
veis, apresentada na seção anterior. Nesta variação se forma uma célula
em ponte H com dois braços do NPC, e esta é utilizada como célula
base para um conversor em cascata de uma célula por fase, formando
um conversor de cinco níveis de tensão de fase, cuja configuração é
apresentada nas figuras 2.14 e 2.15 [11]. Uma variação dessa configu-
ração, com utilização de uma célula híbrida, é apresentada em [40].
Poder-se-ia ainda cascatear um maior número de células H, mas esta
configuração não está comercialmente disponível.

Figura 2.14 – Diagrama esquemático simplificado de um conversor
HNPC.

A combinação adequada dos dois interruptores de três posições
da célula base equivalente, apresentada na figura 2.15(a), resulta em
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Figura 2.15 – a) Circuito equivalente e implementação física de uma
fase e b) algumas possibilidades para a alimentação do barramento de
uma fase do conversor HNPC.
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cinco níveis possíveis de tensão de fase, como apresentado na tabela 5.

Tabela 5 – Análise dos estados de comutação de uma fase do conversor
HNPC.

szeq syeq vyz ip in
p p

0
0 0

n n 0 0
0 0 0 0
0 n

+E
0 +iy

p 0 +iy 0
0 p −E −iy 0
n 0 0 −iy
p n +2E +iy +iy
n p −2E −iy −iy

Nesta tabela também destaca-se que os níveis 0, +E e −E pos-
suem estados de comutação com redundâncias intra-célula e que os
níveis +E e −E afetam o equilíbrio do barramento da respectiva fase
e, assim como no conversor NPC, esta redundância pode ser utilizada
para balancear o ponto central dos barramentos CC. As redundâncias
apresentadas na tabela 5 são redundâncias intra–fase e não de estados
de diferentes tensões de fase que resultam num mesmo vetor como no
caso do NPC. Contudo, o HNPC também possui este tipo de redun-
dância como será apresentado posteriormente.

Esta configuração resolve o problema do NPC três níveis de li-
mitar a máxima tensão de saída devido às limitações tecnológicas de
máxima tensão de bloqueio dos IGBTs. Em contrapartida, ela necessita
de alimentação de três barramentos CCs isolados, limitando assim os
tipos de retificadores utilizados e necessitando de um retificador mais
complexo com diversos secundários como no caso do conversor cascata.
Comumente utiliza–se três grupos de retificadores de 12 ou 36 pulsos
para a alimentação deste conversor.

A máxima amplitude da componente fundamental das tensões
de linha que podem ser impostas pelo conversor quando se utiliza mo-
dulação senoidal é o dobro em relação ao NPC três níveis, sendo:

Vab1,ef ≤ 2

√
3

2
(E) (2.14)
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ou de até
Vab1,ef ≤

4√
2

(E) (2.15)

quando se utilizam técnicas de injeção de tensão de modo comum entre
as três fases.

A modulação do HNPC deve, além de proporcionar boa repro-
dução da tensão de referência, garantir o balanço do ponto central dos
barramentos bipolares das três fases e ainda garantir que a potência
processada pelos dois braços que formam cada fase seja balanceada, de
forma a não sobrecarregar um dos braços.

Para o HNPC pode-se utilizar modulação SVM, semelhante à
apresentada para o NPC, porém, por ser um conversor de 5 níveis o
mapa vetorial do HNPC é consideravelmente maior que o do NPC de
3 níveis, como pode ser visto no gráfico da figura 2.16. Ele possui
61 vetores e 729 estados de comutação e, diferentemente do NPC, o
HNPC possui redundância intra-fase, ou seja, estados redundantes que
resultam na mesma tensão de fase. Estas redundâncias ficam claras
na tabela 5, e podem ser utilizadas para balancear o ponto central
do barramento CC e a potência processada por cada braço. Como
consequência do maior número de vetores, o mapa vetorial do HNPC
também apresenta um maior número de regiões, 16 por setor.

As tensões de fase e de linha do HNPC operando com a mo-
dulação SVM de 7 segmentos, obtida por simulação, são apresentadas
respectivamente nas figuras 2.17(a) e 2.17(b). Nota-se que com esta
modulação tanto as tensões de fase como as de linha comutam apenas
um nível por comutação, já que apenas vetores adjacentes são escolhi-
dos para sintetizar o vetor desejado.

Uma modulação baseada em portadoras que garante todos os
balanços necessários para operação desta topologia é apresentada em
[7]. Ela trata de uma adaptação da modulação IPD para o HNPC e
será tratada neste texto pela sigla mIPD. Com esta, cada braço de uma
fase do HNPC é comandado por um modulador IPD comum, porém, a
moduladora utilizada pelo segundo braço da fase é invertida, como no
esquema apresentado na figura 2.18, onde os sinais das moduladoras e
portadoras são dispostos como apresentado na figura 2.19.

As tensões de fase e de linha obtidas com esta modulação são
apresentadas respectivamente nas figuras 2.20(a) e 2.20(b). Nota-se
que, assim como a modulação PS para o conversor cascata, esta mo-
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Figura 2.16 – Mapa vetorial do HNPC.
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Figura 2.17 – Uma das tensões de (a) fase e de (b) linha do conversor
HNPC operando com modulação SVM de 7 segmentos com M=0,9.

Figura 2.18 – Lógica da modulação mIPD para o conversor HNPC.
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Figura 2.19 – Modulação mIPD para o conversor HNPC.

dulação apresenta a característica indesejável de tensões de linha com
comutação de 2E próximo aos valores de pico da senóide da tensão de
referência.

Figura 2.20 – Uma das tensões de (a) fase e de (b) linha do conversor
HNPC operando com modulação mIPD com M=0,9.
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2.4 Conclusões

Neste capítulo apresentou-se os conversores multiníveis utilizados
na indústria de acionamentos elétricos em média tensão. Identificou-se
os inversores NPC, CHB e HNPC como as topologias mais utilizadas
para acionamento de máquinas em média tensão e, para estas três topo-
logias, apresentou-se uma revisão de seus princípios de funcionamento,
limitações e esquemas de modulações convencionais. Apresentou-se
ainda, as formas de onda de tensão tipicamente impostas por cada
topologia.

Estes conversores serão utilizados nos capítulos subsequentes para
exemplificar as técnicas de modulação estudadas, de modo a avaliar as
melhorias propostas nas técnicas de modulação síncrona otimizada.



3 Revisão sobre Modulação
Síncrona Otimizada

Modulações síncronas baseadas no cálculo prévio dos ângulos
de comutação surgiram ainda na década de 1960 com o uso da eli-
minação seletiva de harmônicas. Embora o foco deste trabalho seja
em modulação síncrona otimizada, a técnica de eliminação seletiva de
harmônicas tem grande importância histórica nesta área pois foi a que
primeiramente introduziu vários dos conceitos utilizados na modulação
otimizada, além de compartilhar grande parte da matemática envolvida
na modelagem do problema de otimização dos ângulos de comutação.
Desta forma, neste capítulo inicialmente será apresentada uma revisão
bibliográfica sobre modulação com eliminação seletiva de harmônicas
para, a partir desta, serem apresentados, ainda a título de revisão, os
conceitos básicos da modulação síncrona otimizada. Em seguida serão
apresentadas as adaptações encontradas na literatura para expandir a
modelagem do problema de otimização para conversores multiníveis,
bem como uma breve reflexão sobre os problemas destas tentativas de
generalização devido aos graus de liberdade adicionais encontrados na
modulação destes conversores.

3.1 Eliminação Seletiva de Harmônicas

A técnica de eliminação seletiva de harmônicas foi desenvolvida
originalmente por Fred G. Turnbull [41] na década de 1960, na época
sob o nome de redução de harmônicas selecionadas. Este trabalho já
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apresentava toda a formulação matemática, da forma como é conhe-
cida atualmente, que permite calcular os ângulos de comutação dos
interruptores de um inversor de tensão de modo à anular um número
limitado de componentes harmônicas previamente selecionadas. Este
trabalho original trata dos casos particulares da eliminação dos pares
das componentes harmônicas de ordem 3 e 5 ou 5 e 7, sem controle da
amplitude da componente fundamental, para um inversor de dois níveis
com doze comutações em um período da fundamental. Contudo, como
a modulação proposta prevê simetria de um quarto de onda, têm-se
efetivamente a liberdade de escolha de apenas dois ângulos de comuta-
ção.

O nome eliminação seletiva de harmônicas (SHE – Selective Har-
monic Elimination) se popularizou na década seguinte com os trabalhos
de Hasmukh S. Patel e Richard G. Hoft [42–44] que generalizam a abor-
dagem para eliminação de um número maior de componentes harmôni-
cas e introduzem o controle da amplitude da componente fundamental
simultaneamente à eliminação ao custo de comutações adicionais.

O método trata de obter um conjunto de ângulos de comutação
com os quais se elimina um conjunto pré-selecionado de componen-
tes harmônicas da tensão de saída deste inversor. Em geral deseja-se
com isso minimizar as ondulações das correntes na carga e, para tal,
seleciona-se para eliminação as componentes de menor ordem, já que
estas são de mais difícil filtragem. Ainda, pelo fato da maioria das estru-
turas de inversores trifásicos não permitirem a circulação de correntes
de modo comum na carga, devido à conexões à três fios, opta-se por não
eliminar as componentes harmônicas de sequência zero, ou múltiplas de
três, já que não existe caminho para circulação de correntes desta or-
dem devido a conexão da carga e a eliminação destas componentes de
tensão via modulação gastaria desnecessariamente liberdades na esco-
lha dos ângulos de comutação que podem ser utilizadas para anular
outras componentes harmônicas que, de outra forma, não poderiam ser
canceladas.

Outro fato importante, e que será abordado de forma mais deta-
lhada posteriormente, é que eliminar um grupo de componentes harmô-
nicas resulta no aumento das amplitudes das componentes harmônicas
não controladas. Tipicamente opta-se por eliminar as componentes de
menor ordem, o que resulta no aumento das amplitudes das componen-
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tes de maior ordem, justamente pela maior facilidade de filtragem em
frequências mais elevadas, nas quais filtros do tipo passa-baixas imple-
mentados por redes LC frequentemente utilizadas na saída de inversores
de tensão resultam em capacitores e indutores de menor capacitância
e indutância e consequentemente menor volume, peso e custo.

A seguir será apresentada, a título de revisão, a formulação do
problema de eliminação seletiva de harmônicas, que apresenta grande
familiaridade com a formulação do problema de otimização, foco deste
trabalho, e que servirá também como introdução às nomenclaturas e de-
finições utilizadas no decorrer do texto. Inicialmente todos os desenvol-
vimentos, tanto desta revisão como do trabalho em si, serão realizados
impondo simetria de um quarto de onda na modulação, considerando
a condição de regime permanente do sistema. As consequências desta
imposição serão analisadas e discutidas em capítulos subsequentes.

A figura 3.1 apresenta um inversor de tensão trifásico de dois
níveis idealizado que será utilizado como estrutura de potência base
para introdução dos conceitos de modulação com eliminação seletiva
de harmônicas. Os interruptores de duas posições desta estrutura po-
dem ser implementados na prática de diversas formas, com diferentes
tecnologias de semicondutores, porém, para o propósito do estudo das
formas de onda das tensões de saída do inversor isso é irrelevante e
optou-se aqui por uma representação idealizada, na qual cada fase (a,
b ou c) pode ser conectada apenas ao terminal p ou ao terminal n,
respectivamente referente ao ponto positivo ou negativo do barramento
CC. Além disso, o barramento CC foi dividido ao meio de forma a criar
um ponto de referência 0. Esta divisão não é necessária nem na imple-
mentação prática do conversor nem para sua modelagem matemática.
Contudo, optou-se por utilizá-la pois esta tornou-se a prática comum
na literatura, além de evidenciar simetrias, e de forma alguma limita a
validade dos equacionamentos.

Com este inversor se deseja, a partir de uma fonte de tensão CC,
sintetizar nas fases de saída três tensões alternadas que formam um
sistema CA trifásico. Comumente deseja-se que as tensões sejam tão
próximas quanto possível de tensões senoidais e que se possa contro-
lar/impor suas amplitudes e frequências.

Uma vez que é possível apenas conectar as fases a, b e c ao
terminal positivo p do barramento CC ou ao terminal negativo n deste
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Figura 3.1 – Inversor de tensão trifásico de dois níveis idealizado.

mesmo barramento, as tensões de fase de saída do inversor (va0, vb0
e vc0) com relação ao ponto de referência 0 podem apenas assumir
os valores de +E/2 ou −E/2, tornando impossível obter o formato
senoidal desejado.

Em eletrônica de potência entende-se por modulação a técnica
de gerar os sinais de comutação dos interruptores de uma estrutura
de potência, fazendo as tensões do conversor variarem entre os pos-
síveis valores discretos permitidos pela estrutura (neste caso +E/2 e
−E/2) de modo a se obter uma tensão que, com a devida filtragem,
produza um efeito similar à aplicação direta da tensão desejada (neste
caso senoidal). Comumente utiliza-se índices como o valor de distorção
harmônica total (THD – Total Harmonic Distortion) para determinar
quão semelhante uma dada forma de onda é de uma senoide (ver apên-
dice A) ou de sua forma idealizada.

Assumindo que as tensões das três fases formam um sistema de
tensões equilibrado no qual elas possuem o mesmo formato e diferem
apenas de uma defasagem temporal, têm-se que:

vb0(θ) = va0(θ − 2π/3) (3.1)

vc0(θ) = va0(θ + 2π/3) (3.2)

onde
θ = 2πf1t, (3.3)

sendo f1 a frequência fundamental da tensão que se deseja sintetizar
em hertz e t o tempo em segundos.

Apenas para fins de simplificação da notação, define-se o sinal
l(θ) como o sinal que representa o formato da tensão da fase a ao longo
de todo o período da fundamental, ou seja, a tensão parametrizada pela
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amplitude do nível do barramento CC:

l(θ) =
va0(θ)

E
. (3.4)

A forma mais simples de comandar um inversor de tensão de dois
níveis como o da figura 3.1 é comutando a tensão de cada fase apenas
duas vezes por período da fundamental, na frequência que se deseja
obter na saída, como apresentado na figura 3.2. Isso é suficiente para
controlar a frequência e a fase da componente fundamental da tensão
sintetizada, porém, não sua amplitude. Contudo, a forma de onda da
figura 3.2 não tem muita semelhança a uma senóide, que em geral é
a tensão idealizada que se deseja sintetizar. Embora ela não seja uma
senóide pura, ela é composta de várias componentes senoidais de diver-
sas frequências, cada uma com uma amplitude distinta. Decompondo
esta forma de onda em sua série de Fourier obtêm-se o espectro harmô-
nico apresentado na figura 3.3, calculado por (3.5), onde h representa
a ordem da componente harmônica cuja frequência é fh = hf1, e l̂h
representa a amplitude (em valores de pico) da h-ésima componente
harmônica do sinal l.

Figura 3.2 – Níveis da tensão de uma fase de um conversor de dois
níveis com duas comutações por período fundamental.

l̂h =


2

hπ

[
1− cos

(
h
π

2

)]
,se h for ímpar

0 ,se h for par
(3.5)

Sendo que a reconstituição do sinal l(θ) é obtida pela série de Fourier,
dada por:

l(θ) =

∞∑
h=1

l̂h sen (hθ) . (3.6)

Nota-se desse espectro que a maior componente de tensão é jus-
tamente a fundamental, e que caso seja possível através de filtros na
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Figura 3.3 – Amplitude das componentes harmônicas do sinal da figura
3.2.

saída do inversor atenuar adequadamente as componentes harmônicas
de frequência maior que a fundamental, é possível com esta simples
modulação, com apenas duas comutações por período, obter tensões
quase senoidais na carga.

Esse tipo de modulação era utilizado nos primeiros inversores,
quando não se tinha tecnologia de interruptores semicondutores de po-
tência que permitissem um número mais elevado de comutações por
ciclos e esquemas de modulação mais sofisticados. Contudo, com duas
comutações por período o conteúdo harmônico em baixa frequência é
muito grande e se torna difícil filtrar essa tensão ao ponto de deixá-la
com uma THD aceitável para a maioria das aplicações práticas. Além
disso não é possível controlar a amplitude da componente fundamental
de tensão, que fica definida unicamente pela tensão do barramento CC.
Cabe lembrar que na maioria dos casos deseja-se transferir energia na
frequência fundamental e o controle adequado da componente funda-
mental de tensão é necessário para o controle da potência transferida
pelo inversor.

Neste texto, o número de comutações N será definido como o
número de comutações em um quarto de período da fundamental, já
que se assumiu simetria de um quarto de onda. Assim, para a figura
3.2 têm-se que N=1. Porém, ainda devido à esta simetria que garante
anular todas as componentes harmônicas de ordem par, e ao fato do
conversor possuir apenas 2 níveis, este único ângulo de comutação é fixo
na origem θ1 = 0 e a única liberdade desta modulação é a de impor a
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frequência fundamental f1. De (3.5) fica claro que não se tem controle
via modulação de nenhuma das componentes harmônicas já que não se
tem nenhum grau de liberdade na modulação e todas as componentes
harmônicas são constantes.

Com a adição de uma comutação por quarto de período da fun-
damental, fazendo N = 2 como o sinal da figura 3.4, adiciona-se um
grau de liberdade à modulação. Embora o ângulo de comutação θ1
continue fixo no início do período devido às restrições de simetria, o
ângulo de comutação θ2 pode ser variado dentro da faixa 0 < θ2 < π/2.

Figura 3.4 – Níveis da tensão de uma fase de um conversor de dois
níveis N=2.

Decompondo o sinal da figura 3.4 em série de Fourier obtêm-se as
amplitudes das componentes harmônicas l̂h, que agora são dependentes
do ângulo de comutação θ2 e são dadas por:

l̂h (θ2) =


4

hπ

[
cos (hθ2)− 1

2

]
,se h for ímpar

0 ,se h for par
. (3.7)

Essa dependência pode ser vista no gráfico da figura 3.5 que
apresenta a amplitude das componentes harmônicas de ordem 1, 3, 5 e
7 em função do ângulo de comutação θ2.

Nota-se claramente com esta figura e com a equação (3.7) que o
ângulo de comutação θ2 pode ser utilizado para controlar a amplitude
da componente fundamental. Definindo como índice de modulação M
a relação entre a amplitude da componente fundamental de tensão sin-
tetizada na saída de uma fase do inversor, parametrizada pela tensão
do nível positivo ou negativo E/2, têm-se:

M = 2l̂1, (3.8)
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Figura 3.5 – Amplitude das componentes harmônicas do sinal da figura
3.4 em função do ângulo de disparo θ2.

e pode-se derivar de (3.7) a equação que calcula qual deve ser o ân-
gulo de comutação θ2 para obter na saída do inversor uma tensão cuja
amplitude da componente fundamental seja definida pelo índice de mo-
dulação desejado. Esta equação é dada por:

θ2 = acos
(
Mπ

8
+

1

2

)
(3.9)

e seu comportamento pode ser visto no gráfico da figura 3.6.

Figura 3.6 – Relação entre o ângulo de comutação θ2 e o índice de
modulação M .

Demonstrou-se como essa liberdade na escolha do ângulo de co-
mutação θ2 pode ser utilizada para controlar a amplitude da compo-



Eliminação Seletiva de Harmônicas 73

nente fundamental. Porém, através de (3.7) nota-se que este grau de
liberdade pode ser utilizado para controlar a amplitude de qualquer
uma das componentes harmônicas (porém apenas uma), e não ape-
nas da fundamental. Ela pode inclusive ser utilizada para anular uma
destas componentes harmônicas, como fica explícito no gráfico da fi-
gura 3.5, já que todas as curvas que representam as amplitudes das
harmônicas cruzam a reta l̂h=0 em pelo menos um ponto para o inter-
valo 0<θ2<π/2. Por exemplo, se for escolhido anular a componente
harmônica de ordem 7, o ângulo de comutação θ2 pode assumir apenas
três valores distintos θ2 ∈ {α1,α2,α3} como destacado na figura 3.7.
Como consequência, a amplitude da componente fundamental também
só pode assumir três valores distintos associados à estes três ângulos
e fica evidente que se perde a liberdade de controlar a amplitude da
componente fundamental de tensão de saída do inversor.

Figura 3.7 – Relação entre o ângulo de comutação θ2 e a amplitude das
componentes harmônicas de ordem 1, 3, 5 e 7 destacando os pontos em
que a componente de ordem 7 é nula.

Adicionando mais uma comutação à modulação do inversor, fa-
zendo N = 3 como apresentado na figura 3.8, ganha-se mais uma li-
berdade. Agora os ângulos de comutação θ2 e θ3 podem ser variados
dentro dos intervalos definido por 0 < θ2 < θ3 < π/2, sendo que estes
limites são os que garantem a integridade de forma do sinal da figura
3.8.

Com isso, as amplitudes das componentes harmônicas do sinal l
da figura 3.8 são dependentes destes dois ângulos de comutação e são
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Figura 3.8 – Níveis da tensão de uma fase de um conversor de dois
níveis com N=3.

calculadas por:

l̂h (θ2, θ3) =


4

hπ

[
− cos (hθ2) + cos (hθ3) +

1

2

]
,se h for ímpar

0 ,se h for par
.

(3.10)
Estes dois ângulos podem ser utilizados para anular duas com-

ponentes harmônicas como proposto por [41], porém, novamente não
se tem controle da componente fundamental da tensão de saída.

Para se obter os conjuntos de ângulos de comutação θ2 e θ3 que
anulam as componentes harmônicas de 5a e 7a ordem, por exemplo,
deve-se resolver simultaneamente o sistema de equações não-lineares e
transcendentais (3.11).

l̂5 (θ2, θ3) =
4

5π

[
− cos (5θ2) + cos (5θ3) +

1

2

]
= 0

l̂7 (θ2, θ3) =
4

7π

[
− cos (7θ2) + cos (7θ3) +

1

2

]
= 0

(3.11)

Os gráficos da figura 3.9 ilustram a natureza do problema. Na
figura 3.9(a) é mostrada a variação da amplitude da componente harmô-
nica de 5a ordem para toda a região do plano {θ2, θ3} que atende as
restrições dos ângulos de comutação 0<θ2<θ3<π/2, bem como a linha
formada pela intersecção desta superfície com o plano no qual l̂5 = 0,
ou seja, a linha na qual a componente harmônica de 5a ordem é nula.
Um gráfico semelhante é apresentado na figura 3.9(b) para a compo-
nente de 7a ordem. Na figura 3.9(c) são apresentados os caminhos θh5
e θh7 no plano {θ2, θ3} nos quais, respectivamente, as componentes de
5a e 7a ordem são nulas. A solução de (3.11) são os pontos de intersec-
ção destes caminhos, destacados por círculos no gráfico da figura 3.9(c).
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Nota-se que em apenas quatro pontos distintos do plano {θ2, θ3} se tem
simultaneamente as componentes de ordem 5 e 7 nulas, e consequente-
mente se tem apenas quatro valores de índice de modulação possíveis
como apresentado na figura 3.9(d). Isso mostra que se a liberdade de
escolha dos dois ângulos de comutação para N = 3 forem utilizadas
para eliminar duas componentes harmônicas, não sobra nenhum grau
de liberdade para o controle da componente fundamental, como já era
esperado.

Figura 3.9 – Amplitude das componentes harmônicas de ordem (a) 5
e (b) 7, (c) caminhos no plano {θ2, θ3} que anulam as harmônicas de
ordem 5 e 7 e (d) os valores de índice de modulação M sobre estes
caminhos.

Mais interessante que utilizar os dois ângulos de comutação para
anular duas componentes harmônicas é utilizar essas duas liberdades
para controlar a amplitude da componente fundamental, para se ob-
ter o índice de modulação M desejado, e anular uma das componentes
harmônicas restantes, comumente a de mais baixa ordem não múltipla
de três. Os ângulos que satisfazem essas condições são obtidos resol-
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vendo o sistema de equações (3.12).
l̂1 (θ2, θ3) =

4

π

[
− cos (θ2) + cos (θ3) +

1

2

]
=
M

2

l̂5 (θ2, θ3) =
4

5π

[
− cos (5θ2) + cos (5θ3) +

1

2

]
= 0

(3.12)

Para se poder impor diferentes valores de M durante a operação
do inversor, o sistema de equações (3.12) deve ser resolvido para toda
a faixa de M com a qual se deseja operar. O gráfico da figura 3.10(a)
apresenta as soluções de (3.12) para o intervalo M ∈(−4/π,4/π), obti-
das através do algoritmo numérico de resolução de sistemas de equações
fsolve do software MATLAB R©.

Figura 3.10 – Conjuntos de ângulos θ2 e θ3 que anulam a componente
harmônica de ordem 5.

Nota-se que embora se possa obter todo este intervalo de razões
cíclicas com os ângulos θ2 e θ3 variando entre 0 e π/2, ou seja, a primeira
equação de (3.12) tenha solução e retorne ângulos tal que 0<θ2<θ3<
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π/2, a solução simultânea das duas equações do sistema (3.12) só é
possível em uma faixa limitada de índices de modulação M . Isso fica
explícito na figura 3.10(a), onde não existe solução para o intervalo
M ∈ (−1, 0). Embora (3.12) não tenha solução para nenhum valor de
índice de modulação negativo menor que um, a solução existe para toda
a faixa de M positivo e os respectivos índices de modulação negativos,
caso sejam necessários, podem ser obtidos invertendo o sentido de todas
as comutações da figura 3.8.

Outra característica desse tipo de sistema de equações é que
para alguns intervalos de índices de modulação é possível encontrar
duas ou mais soluções para o sistema de equações (3.12). Exemplo
disso é o intervalo M ∈ [0, 1] que apresenta duas soluções distintas, ou
seja, dois caminhos distintos θ′h5 e θ′′h5 no plano {θ2, θ3} que anulam
a componente harmônica de 5a ordem e resultam nos mesmos valores
de amplitude da componente fundamental. Estes dois caminhos são
explicitados no gráfico da figura 3.10(b) e os respectivos valores de
índices de modulação ao longo destes caminhos na figura 3.10(c).

Embora os valores dos ângulos θ2 e θ3 de ambos os caminhos
satisfaçam o sistema de equações (3.12) de modo a controlar a com-
ponente fundamental e zerar a componente de ordem 5, o restante do
espectro harmônico, ou seja, as componentes harmônicas não controla-
das, apresentam comportamentos distintos para os diferentes caminhos.
A figura 3.11 apresenta as amplitudes das componentes harmônicas de
3a e 7a ordem para os dois caminhos θ′h5 e θ′′h5. Nota-se que embora
a componente harmônica de 5a ordem seja anulada nos dois casos, as
componentes de 3a e 7a ordem, assim como as demais componentes
não controladas que não são mostradas nesse gráfico, apresentam valo-
res distintos dependendo do caminho escolhido. Sem uma análise mais
detalhada do comportamento das componentes harmônicas não contro-
ladas não se pode dizer qual dos caminhos é mais vantajoso, porém, fica
claro que esta é uma liberdade da modulação não explorada pela formu-
lação do problema de eliminação seletiva na forma como apresentado
em (3.12).

A formulação do problema de eliminação seletiva de harmôni-
cas apresentada em (3.12) é válida apenas para a eliminação de uma
componente harmônica e foi apresentada de forma mais detalhada pois
para números de comutações N>3 e eliminação de N−2 componentes
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Figura 3.11 – Comportamento das componentes harmônicas de ordem
3 e 7 quando se elimina a componente de ordem 5.

harmônicas, que é o caso generalizado apresentado em [42–44], recai-se
num sistema de equações de dimensão N−1 do qual não se pode obter
uma representação gráfica que ajude à interpretar o problema.

Esta generalização do problema para um conversor de dois níveis
com N comutações em um quarto do período da fundamental (ainda
mantendo θ1 = 0 devido aos requisitos de simetria quando L = 2), e
eliminação de N−2 componentes harmônicas através do cálculos dos
ângulos θ2...θN tal que 0< θ2 < θ3 < ... < θN <π/2, possui tensões de
saída de fase com o formato apresentado na figura 3.12.

A representação das componentes harmônicas deste sinal genera-
lizado, obtido através de sua decomposição em série de Fourier é dada
por:

l̂h (θ2, θ3, ..., θN ) =


4

hπ

[
N∑
k=2

(−1)
k+1 cos (hθk) +

1

2

]
,se h for ímpar

0 ,se h for par
(3.13)

e o sistema de equações a ser resolvido de forma que se tenha controle
da amplitude da componente fundamental e que se anule uma seleção
arbitrária de H=(N−2) componentes harmônicas ímpares cuja ordem
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são representadas por {h1,h2,...,hH)} é dado por (3.14).

l̂1 (θ2, θ3, ...θN ) =
4

π

 N∑
k=2

(−1)
k+1 cos (θk) +

1

2

 =
M

2

l̂h1
(θ2, θ3, ...θN ) =

4

h1π

 N∑
k=2

(−1)
k+1 cos (h1θk) +

1

2

 = 0

l̂h2 (θ2, θ3, ...θN ) =
4

h2π

 N∑
k=2

(−1)
k+1 cos (h2θk) +

1

2

 = 0

...

l̂hH
(θ2, θ3, ...θN ) =

4

hHπ

 N∑
k=2

(−1)
k+1 cos (hHθk) +

1

2

 = 0

(3.14)

Figura 3.12 – Níveis da tensão de uma fase de um conversor de dois
níveis com um número de comutações genérico N .

Pela elevada complexidade na resolução deste sistema de equa-
ções para obtenção dos ângulos de comutação e pela limitação do poder
de processamento dos microcontroladores usualmente utilizados para
geração dos pulsos de comando dos inversores, geralmente se resolve
(3.14) previamente (off-line) para todo o intervalo de índice de mo-
dulação no qual deseja-se operar o inversor e guarda-se os ângulos de
comutação resultantes na forma de uma tabela. Durante a operação
do inversor, o microcontrolador responsável pela geração dos pulsos de
comando apenas lê essa tabela e gera os pulsos baseado nos ângulos de
comutação lidos. Detalhes sobre a implementação prática deste tipo de
modulador serão abordados posteriormente.

Cabe ressaltar que (3.14) é um sistema de N−1 equações não-
lineares transcendentais de difícil solução, sobretudo quando N é muito
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grande, e que grande parte das publicações a respeito de eliminação se-
letiva de harmônicas trata de métodos numéricos para se obter soluções
válidas de (3.14) e mesmo obter os intervalos deM nos quais (3.14) pos-
sui solução.

3.2 Modulação Síncrona Otimizada

O método de eliminação seletiva de harmônicas introduziu uma
nova abordagem para os problemas de modulação de inversores e se
mostrou muito eficiente quando comparado às demais técnicas de mo-
dulação disponíveis na época, principalmente em aplicações que neces-
sitam de baixa frequência de comutação e em que se permite a utilização
de filtros passivos na saída do inversor. Porém, uma característica nega-
tiva e até mesmo impeditiva do uso desta técnica em muitas aplicações
é justamente a grande elevação das componentes harmônicas não con-
troladas. Com a eliminação seletiva pode-se eliminar completamente
um número limitado de componentes harmônicas, porém, ao custo de
transferir a energia associada à estas componentes harmônicas de baixa
ordem para as componentes harmônicas de ordem mais elevada. Por
exemplo, para um caso em que se faz a eliminação das componentes
de 5a, 7a e 11a ordem, espera-se com essa técnica de modulação que
o conteúdo da harmônica de 13a ordem (a primeira não controlada)
apresente uma amplitude muito elevada. Isso pode ser satisfatório em
aplicações nas quais já se utilizaria filtros na saída do inversor, pois
mesmo que com a eliminação seletiva necessita-se uma maior atenua-
ção para as primeiras componentes harmônicas não controladas, não
é necessário nenhuma atenuação em frequências baixas como a de 5a

ordem por exemplo, em uma faixa do espectro de frequências em que
a filtragem é muito custosa, além da dificuldade de filtrar harmônicas
de baixa ordem sem afetar a componente fundamental que se deseja
controlar. Além disso, com a concentração da energia associada à dis-
torção em uma harmônica, ou grupo bem específico de harmônicas, a
utilização de filtros sintonizados, que atenuam apenas uma faixa muito
limitada de frequências, se torna muito eficiente.

Contudo, grande parte das aplicações de inversores são para aci-
onamentos de máquinas elétricas, e nestas aplicações geralmente busca-
se uma conexão direta entre o inversor e a máquina, onde as próprias
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características de impedância da máquina são utilizadas como filtro
para as tensões pulsadas impostas na saída dos inversores. Neste con-
texto, as componentes harmônicas nas correntes da máquina, resultan-
tes das componentes harmônicas impostas pelas tensões de saída do
inversor, contribuem para a elevação das perdas da máquina além dos
diversos problemas elétricos e mecânicos ocasionados pela oscilação de
torque [45–49].

Tendo em vista a aplicação de inversores para acionamento de
máquinas e baseado na grande liberdade de controle individual das com-
ponentes harmônicas da tensão de saída de um inversor proporcionada
pela abordagem matemática utilizada na modulação SHE, Giuseppe S.
Buja e Giovanni B. Indri propuseram em [50], ainda na década de 1970,
a utilização deste controle individual das componentes harmônicas de
tensão não para anular um conjunto limitado destas harmônicas, mas
para minimizar as perdas da máquina gerada pela circulação destas
componentes harmônicas de corrente.

Neste artigo o autor trata do acionamento de uma máquina elé-
trica por um inversor de dois níveis com N=3 e considera que as perdas
adicionais causadas pelas componentes harmônicas são dadas apenas
pelo valor eficaz das componentes harmônicas de corrente circulando
pelas resistências dos enrolamentos da máquina, e que as amplitudes
destas componentes harmônicas são definidas apenas pela indutância
de dispersão da máquina. Considerando estas aproximações define-se
um índice de desempenho, similar à THD, para representar a qualidade
da forma de onda da tensão com a qual se alimenta a máquina. Este
índice, que é equivalente ao que hoje é conhecido como WTHD (ver
apêndice A), é um reflexo da THD das correntes da carga, para cargas
predominantemente indutivas, calculado unicamente a partir do con-
teúdo harmônico das tensões que alimentam esta carga. Este índice é
definido por:

σ =
2

E

√√√√1

2

∞∑
h=2

(
V̂h
h

)2

, (3.15)

onde E é a tensão do barramento CC do inversor, h é a ordem da com-
ponente harmônica e V̂h a amplitude da h-ésima componente harmô-
nica da tensão de saída do inversor, que pode ser calculado através da
substituição direta de (3.13) em (3.4).
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Posteriormente [51, 52] amplia a abordagem original, incremen-
tando o número de comutações e considerando modelagens do motor
com vários graus de simplificação, incluindo um modelo mais completo
do motor que considera o efeito pelicular. Embora o efeito pelicular
tenha grande efeito nas perdas da máquina, o próprio autor conclui
que os ângulos de comutação obtidos com e sem esta consideração são
muito próximos.

A ideia central da modulação síncrona otimizada, muitas vezes
referida na literatura como PWM otimizada ou OPP (Optimized Pulse
Pattern), é calcular o conjunto de ângulos de comutação do inversor
em um ciclo da fundamental de forma a minimizar um determinado
índice de desempenho, como por exemplo a THD ou WTHD da tensão
de saída deste inversor. Desta forma, os ângulos de comutação que na
modulação SHE eram obtidos resolvendo um sistema de equações não
lineares, agora são obtidos resolvendo um problema de otimização da
forma:

min
θ
σ(θ) sujeito a

{
0 < θ2 < ... < θN < π/2

l̂1(θ) = M/2
(3.16)

onde σ é a função objetivo, muitas vezes também referida como função
de custo, que define o índice a ser minimizado e θ = {θ1, θ2, ..., θN} o
conjunto dos N ângulos de comutação a serem obtidos como resultado
da otimização.

No caso mais simples, como apresentado em (3.16), o problema
de otimizar o conjunto de ângulos de comutações do inversor está sujeito
a duas restrições. A primeira, que define que os ângulos de comutações
devem ser crescentes e restritos no intervalo entre 0 e π/2, considerando
simetria de um quarto de onda, garante a integridade do sinal que
representa a tensão de saída de modo que o inversor seja capaz de
reproduzir essa forma de onda. A segunda, impõe a amplitude da
componente fundamental de forma a poder controlá-la.

Existe grande semelhança entre a forma como as técnicas de
eliminação seletiva e otimização modelam seus respectivos problemas.
Em ambos os casos os ângulos são obtidos de equações que envolvem
o cálculo das amplitudes das componentes harmônicas como função
dos ângulos de comutação, obtidos através da decomposição dos sinais
de tensão de saída do inversor por série de Fourier, e até mesmo as
restrições apresentadas em (3.16) eram utilizadas na modulação SHE.
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Para a resolução do problema de otimização (3.16) pode-se sim-
plificar o índice σ definido em (3.15) como:

σ′(θ) =
(π

4

)2 ∞∑
h=2

(
l̂h(θ)

h

)2

=

∞∑
h=3,5,...

1

h4

[
1

2
+

N∑
k=2

(−1)k+1 cos(hθk)

]2 (3.17)

já que o cálculo da raiz quadrada e a multiplicação por constantes
positivas não alteram o resultado da minimização e

min
θ
σ(θ) = min

θ
σ′(θ). (3.18)

A formulação apresentada em (3.16) e (3.17) é genérica, para
qualquer conversor de dois níveis com um número N de comutações
em um quarto do período da fundamental e simetria de um quarto de
onda. Porém, para uma apresentação mais detalhada dos conceitos
envolvidos neste tipo de modulação será apresentada e desenvolvida, a
título de revisão, a modulação otimizada aplicada ao inversor de dois
níveis da figura 3.1 operando com N=3, cuja forma de onda da tensão
da saída é apresentado na figura 3.8, de maneira análoga ao que foi
feito para apresentação do problema de eliminação seletiva, já que para
este caso tem-se um problema de duas variáveis e é possível ilustrar o
comportamento das equações através de gráficos.

Reescrevendo (3.17) para N = 3 e considerando para o cálculo
do índice σ a ser minimizado apenas as componentes harmônicas de
ordem não múltiplas de três (h=6n∓1, onde n=1,2,3...) menores que
50 (h < H = 50), já que a carga é conectada a três fios e devido ao
fato de não se poder resolver (3.17) numericamente para h→∞, além
das componentes de ordem mais elevadas contribuírem pouco para a
WTHD, obtêm-se:

σwthd(θ2,θ3) =

H∑
h=6n∓1
n∈N∗

1

h4

[
1

2
− cos (hθ2) + cos (hθ3)

]2
(3.19)
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Como restrições para este caso específico têm-se:

0 < θ2 < θ3 <
π

2
(3.20)

e
8

π

[
1

2
− cos (θ2) + cos (θ3)

]
= M. (3.21)

No gráfico da figura 3.13(b) é apresentada a resolução da função
σ dada por (3.19), com o qual se pretende minimizar a WTHD, para
todos os pares de ângulos de comutação θ2 e θ3 que respeitam a restri-
ção (3.20). Apenas para ilustração, define-se que o índice de modulação
M desejado é igual a 0,8, e neste mesmo gráfico é destacada a linha
na qual M = 0,8, ou seja, a linha (em vermelho) na qual a segunda
restrição dada por (3.21) também é satisfeita para o índice de modula-
ção desejado. Nota-se que todo um caminho no plano {θ2, θ3} respeita
ambas as restrições do problema de otimização e em toda essa linha
pode-se obter a componente fundamental desejada de M=0,8, porém,
ao longo desta linha o valor de σ, e por consequência da WTHD, va-
ria. O método de modulação otimizada visa obter qual o ponto sobre
esta linha, definido pelo conjunto de ângulos de comutação ótimos θ∗,
que levam ao menor valor possível de σ. Ainda no gráfico da figura
3.13(b) é apresentado este ponto onde σ é mínimo, além de outra curva
(em verde) que localiza os ângulos de comutação otimizados para todos
os valores de índice de modulação positivos possíveis, ou seja, para o
intervaloM ∈ (0,4/π). O gráfico da figura 3.13(a) apresenta estas mes-
mas informações através de curvas de nível sobre o plano dos ângulos
de comutação, de forma a simplificar a visualização da curva em que
M=0,8 e da curva que define os mínimos de σ para os demais valores
de índice de modulação M .

Observa-se em (3.16) que os ângulos de comutação ótimos ob-
tidos são dependentes do índice de desempenho escolhido. As figuras
3.13(a) e 3.13(b) foram obtidas para o caso da minimização da WTHD
através de (3.19). Para ilustrar essa dependência, fez-se o mesmo pro-
cesso de otimização para minimização da THD ao invés da WTHD. O
índice σ utilizado é apresentado em (3.22) e os resultados são apresen-
tados nas figuras 3.13(c) e 3.13(d). A figura 3.14 mostra os ângulos de
comutação ótimos para os dois índices, THD e WTHD, em função do
índice de modulação que se deseja impor na saída do inversor.
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Figura 3.13 – Variação da função objetivo e restrições do problema de
otimização de (a)(b) WTHD e (c)(d) THD da tensão de saída de um
inversor de L=2 e N=3.

Figura 3.14 – Ângulos de comutação ótimos para minimização de THD
e WTHD para um inversor L=2 e N=3.
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σthd(θ2,θ3) =

H∑
h=6n∓1
n∈N∗

1

h2

[
1

2
− cos (hθ2) + cos (hθ3)

]2
(3.22)

Os resultados apresentados nesta seção foram obtidos resolvendo-
se numericamente o problema de minimização formulados em (3.16)
para as funções (3.19) e (3.22) sujeitos às restrições (3.20) e (3.21) atra-
vés do algoritmo de solução de problemas de otimização não-lineares
KNITRO R© através de sua função ktrlink de interface com oMATLAB R©.
Cabe ressaltar que quando o termo “ângulos de comutação ótimos” for
utilizado ao longo do texto, este refere-se aos ângulos obtidos pela solu-
ção deste problema de otimização, retornados por este algoritmo. Como
tratam-se de problemas não–lineares de múltiplas variáveis, mesmo que
se utilize algoritmos numéricos especializados de busca global como o
KNITRO, não se pode garantir que o resultado seja o ótimo global.

Outros índices de desempenho podem ser utilizados como função
objetivo para otimizar qualquer aspecto do sistema que dependa dos
ângulos de comutação. Por exemplo, em [53] a técnica de obtenção
de ângulos de comutação ótimos é aplicada visando não diretamente a
redução das perdas, mas a redução da ondulação de torque mecânico
e velocidade angular no eixo da máquina. A técnica também pode ser
utilizada para otimização de aspectos do conversor ao invés da carga,
como apresentado em [54] que propõe sua utilização para minimização
das perdas do conversor e em [55] para as correntes nos capacitores do
barramento CC. Em [56] o autor discute e propõe um índice para ava-
liação de distorção harmônica, similar à WTHD, voltado para motores
de indução.

Em [57, 58] propõe-se a utilização desta técnica de modulação
para acionamentos baseados em inversores de corrente ao invés de ten-
são, com a adaptação da modelagem do problema para formas de onda
de corrente de três níveis.

Outros trabalhos como [59–67] abordam principalmente os mé-
todos para a resolução e implementação deste tipo de modulação.

Na próxima seção serão apresentadas as adaptações e peculiari-
dades das expansões das técnicas de modulação síncrona otimizada e
de eliminação seletiva de harmônicas para conversores multiníveis.
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3.3 Adaptação para Conversores Multiníveis

As bases da eliminação seletiva de harmônicas que posterior-
mente evoluíram para as modulações síncronas otimizadas foram de-
senvolvidas nas décadas de 1960 e 1970 tendo em mente conversores
de dois e de três níveis [41–44]. Com o grande interesse industrial na
utilização dos conversores CC–CA multiníveis, principalmente para aci-
onamento de máquinas elétricas de média e alta tensão, associado às
limitações tecnológicas dos dispositivos semicondutores com os quais
tais conversores são construídos, surgiram também algumas tentativas
de adaptação destas técnicas de eliminação seletiva de harmônicas e
otimização para aplicação em conversores multiníveis [1, 68–79]. Con-
ceitualmente estas técnicas aplicadas aos conversores multiníveis são
muito semelhantes às desenvolvidas para conversores de dois e de três
níveis, porém, a modelagem do problema de otimização e eliminação
seletiva de harmônicas apresenta peculiaridades e complicações adici-
onais relacionadas ao maior grau de liberdade quanto à geração das
tensões de saída do conversor. Devido a isso muitas das adaptações
desenvolvidas para conversores multiníveis são obtidas através da im-
posição de restrições desnecessárias que limitam o espaço de busca dos
algoritmos de otimização limitando também os resultados apresentados
por estes.

Nessa seção serão apresentadas as dificuldades adicionais ine-
rentes aos conversores multiníveis e o que se encontra atualmente na
literatura para tentar solucionar estas dificuldades de modelagem.

A modelagem do problema de otimização e/ou eliminação sele-
tiva de harmônicas pode ser facilmente realizada para conversores de
dois níveis, como foi demonstrado, uma vez que as subsequentes co-
mutações apenas alternam a tensão de saída do conversor entre dois
níveis distintos (l ∈ {−1/2, + 1/2}) e para o otimizador não existe a
preocupação de determinar de qual nível para qual nível deve ocorrer
a comutação, mas apenas quando essa comutação deve ocorrer. De
fato, a informação do sentido da comutação é comumente modelada
indiretamente como um termo multiplicativo do tipo (−1)k+1 nos co-
eficientes de Fourier, onde k é um inteiro positivo que representa a
k-ésima comutação no período da componente fundamental. Ou seja,
isso matematicamente representa a alternância de níveis para cada co-
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mutação, sendo essa alternância imposta, além de ser uma limitação
natural no caso dos inversores de dois níveis.

Com a expansão deste tipo de modulação para conversores de
três níveis [60,61,70–72,80], a abordagem adotada foi semelhante pois
geralmente impõe-se uma restrição adicional à comutação para garan-
tir que no semiciclo positivo sejam utilizados apenas os níveis l+ ∈
{0, + 1}, e no semiciclo negativo apenas os níveis l− ∈ {0,− 1}, tor-
nando novamente a modelagem do problema de otimização como um
problema equivalente ao de um conversor de dois níveis. Porém, para
conversores de cinco níveis ou mais surge um novo problema da necessi-
dade de determinação não apenas dos instantes em que devem ocorrer
as comutações, mas também dos sentidos destas comutações. Esta
mesma situação também ocorre na modulação de conversores de qua-
tro níveis, todavia estes são de menor interesse em aplicações práticas
de modo que o problema será introduzido exemplificando um conversor
de cinco níveis.

Considera-se ainda a restrição de aplicar apenas níveis positivos
no semiciclo positivo, de modo que os possíveis níveis para um conversor
de cinco níveis durante todo o semiciclo positivo são l+ ∈ {0, + 1, + 2},
e adiciona-se a restrição de que cada comutação deve excursionar ape-
nas um nível da tensão de saída por vez, ou seja, lk − l(k−1) = ±1,
que é comumente imposta pois limita as derivadas de tensão na carga.
Com estas duas restrições, se o nível atual da tensão do conversor é 0
ou 2 (mínimo ou máximo), então uma comutação pode apenas levar a
tensão de saída do conversor ao nível intermediário 1. Por outro lado,
se o nível atual é 1, então uma comutação pode ser feita do nível 1
para o 0 ou do nível 1 para o 2. Em outras palavras pode–se ter uma
comutação que aumenta o nível da tensão de saída ou que a reduza, que
ao longo do texto serão referidas respectivamente como sentido positivo
ou negativo da comutação.

Embora seja um problema modelar matematicamente essa deci-
são de escolha de nível para cada comutação, esta característica consti-
tui liberdades adicionais para a modulação e ocorre para todos os níveis
intermediários de um conversor multinível genérico de L níveis.

Essa característica pode ainda ser representada por um grafo
como o da figura 3.15 no qual fica explícita a diferença de liberdades de
comutação nos níveis mínimo e máximo com relação aos níveis interme-
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diários para conversores com número de níveis L ímpar e considerando
as restrições previamente apresentadas no texto.

Figura 3.15 – Grafo cujos vértices representam os níveis da tensão de
fase do conversor e as arestas representam as possíveis comutações para
cada nível.

Desta forma as restrições de simetria de um quarto de onda, de
máxima excursão de um nível da tensão de saída por comutação e do
uso apenas de níveis positivos no semiciclo positivo já não mais definem
de forma única o formato da tensão de saída ao longo do período da
fundamental. Por exemplo, um conversor de 5 níveis com 6 comuta-
ções durante 1/4 do período da fundamental pode apresentar 8 formas
distintas de tensão de saída como apresentado na figura 3.16. Nesta
figura o sinal l(θ) representa o nível da tensão de saída do conversor
ao longo do período da fundamental e é uma imagem direta da tensão
de uma fase para conversores que operam com barramento de tensão
constante. Os ângulos θk são os ângulos nos quais ocorrem as comu-
tações e são as variáveis a serem obtidas no problema de otimização.
Na figura 3.16 estes ângulos estão igualmente espaçados apenas para
fins de representação, mas podem assumir qualquer valor desde que a
condição 0 < θ1 < θ2 < ... < θN < π/2 seja respeitada.

As diferentes formas que o sinal l pode assumir são conhecidas
na literatura como padrões de comutação (tradução livre de switching
patterns), e cada um destes padrões possui uma representação distinta
por série de Fourier. As implicações disso são que se um destes padrões
de comutação for escolhido, e a modelagem do problema de otimização
ou eliminação seletiva de harmônicas for feita baseada neste padrão,
os ângulos de comutação obtidos como resultado são válidos e possi-
velmente ótimos para este padrão, porém este não é necessariamente o
resultado ótimo dentre todos os padrões.

De fato, o padrão de comutação ótimo depende do que se quer
otimizar e do índice de modulação que se deseja obter. Por exemplo, se
desejarmos otimizar a THD, provavelmente o padrão p1 da figura 3.16
deve ser o melhor dos padrões para índices de modulação baixos, po-
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Figura 3.16 – Todos os 8 padrões de comutação possíveis para L =
5 e N = 6 com apenas um nível de excursão da tensão de fase por
comutação.
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rém, para índices de modulação elevados torna-se impossível com esse
padrão de comutação atingir o índice de modulação desejado. Ainda,
fazendo uma análise superficial, tendo em mente a modulação PWM
senoidal, pode–se pensar em eliminar os padrões p5–7 pois eles apresen-
tam os níveis mais baixos próximos à θ=π/2, ângulo no qual a senoide
fundamental, aquela que se deseja sintetizar, está no seu valor de pico.
Porém, esse tipo de comportamento em que níveis baixos de tensão de
fase são amostrados em torno do pico da senoide ocorrem comumente
com modulação vetorial (SVM – Space Vector Modulation) e mesmo
em modulação por portadora com injeção de componentes de modo
comum para melhor utilização do barramento e centralização dos veto-
res nulos [37], já que componentes de modo comum não interferem nas
correntes de sistemas à três fios. Ou seja, tentar eliminar padrões de
comutação a fim de simplificar a modelagem do problema de otimiza-
ção muito provavelmente resultaria em restringir o espaço de busca dos
ângulos de comutação e obter resultados sub-ótimos, possivelmente até
piores que os resultados obtidos com outros tipos de modulação, uma
vez que mesmo a modulação PWM senoidal, baseada em portadoras e
moduladoras, utiliza diversos destes padrões de comutação dependendo
do índice de modulação desejado. É fácil perceber isso em esquemas
de modulação com moduladoras senoidais baseados em deslocamento
vertical entre as portadoras, como IPD (In Phase Disposition), POD
(Phase Opposite Disposition), APOD (Alternative Phase Opposite Dis-
position), etc, nos quais os padrões de comutação tendem a variar de
p1 à p4 com o aumento do índice de modulação. Uma tentativa de
eliminação de padrões de comutação torna–se ainda mais difícil com o
aumento do número de níveis do conversor e do número de comutações,
já que com isso o número dos possíveis padrões de comutação se torna
muito elevado.

Muitas das tentativas de adaptação de modulação otimizada e
eliminação seletiva de harmônicas para conversores multiníveis atual-
mente presentes na literatura apenas elegem um dos padrões de comu-
tação e convivem com um resultado sub-ótimo [68, 69, 74, 76, 81]. Uma
alternativa apresentada por [1, 2] para incluir a escolha do padrão de
comutação ideal para cada valor de índice de modulação é a de resol-
ver o problema de otimização para todos os npt padrões de comutação
possíveis de forma independente, para todo o intervalo de razão cíclica
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no qual se deseja operar, e posteriormente comparar os resultados in-
dividuais e selecionar qual padrão traz o melhor resultado global para
cada intervalo de razão cíclica, compondo assim a solução ótima. O
algoritmo proposto em [1,2] é apresentado na figura 3.17.

Figura 3.17 – Algoritmo para busca dos ângulos e padrões ótimos re-
portado em [1,2].

Essa abordagem pode ser bem aplicada para casos como o da
figura 3.16, no qual o número de níveis e de comutações são baixos,
porém, ela é computacionalmente muito custosa na fase de geração das
tabelas dos ângulos de comutação além de adicionar uma complexidade
adicional para a geração dos sinais de comando dos interruptores, já que
o modulador deve agir de forma distinta para padrões de comutação
distintos, principalmente quando se tem um número elevado de níveis
e/ou de ângulos de comutação pois neste caso o número de possíveis
padrões de comutação seria muito grande.

Utilizando-se da teoria dos grafos pode–se calcular o número
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dos possíveis padrões de comutação para um conversor genérico de L
níveis operando com N comutações em 1/4 do período fundamental
pela expressão:

npt =

L+1
2∑
i=1

[
AN

]
1,i

, para L ímpar, (3.23)

onde A é a matriz de adjacência do grafo da figura 3.15 que representa
as liberdades de comutação para cada nível da tensão de saída, dada
por:

A =

 0 1 0

1 0 1

0 1 0

 (3.24)

Na expressão 3.23 o índice 1 da linha da matriz em que as pos-
sibilidades de padrão de comutação são contabilizadas é decorrente da
restrição de excursão de apenas um nível por comutação, imposta an-
teriormente, o que necessita que a tensão de saída do conversor sempre
inicie no nível zero, que é representado pelo vértice 1 do grafo. Ou seja,
são contabilizados apenas os caminhos que percorrem N arestas e que
iniciam no vértice 1.

Como conversores com número par de níveis não possuem o ní-
vel zero e o nível que a tensão de saída assume no início do período da
fundamental pode ser tanto o menor nível positivo como o menor nível
negativo (em módulo) sem comprometer a restrição de excursão de um
nível por comutação, a generalização para conversores com quantidade
de níveis par não é direta e (3.23) só é válida para número de níveis L
ímpar. A expressão generalizada que contabiliza os possíveis padrões
de comutação, tanto para conversores de nível par como ímpar, é apre-
sentada em (3.25) apenas de forma ilustrativa já que os conversores
com quantidade de níveis par são de menor interesse prático e optou–se
por excluí-los do escopo deste trabalho com o intuito de simplificar os
equacionamentos:

npt =

2−mod(L,2)∑
j=1

bL+1
2 c∑
i=1

[
AN

]
j,i

, (3.25)

onde a função mod(a,b) retorna o resto da divisão a/b e bcc retorna o
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valor de c truncado para seu inteiro imediatamente menor.
Todavia, os resultados e equacionamentos apresentados aqui po-

dem ser facilmente modificados para conversores com número par de
níveis uma vez que os conceitos são os mesmos, variando apenas as
condições de simetria por não existir nível zero no caso de L par.

O gráfico da figura 3.18 apresenta a quantidade dos possíveis
padrões de comutação distintos em função do número de comutações
N para conversores de 3, 5, 7 e 9 níveis.

Figura 3.18 – Número possíveis de padrões de comutação em função
do número de comutações N em 1/4 do período da fundamental e do
número de níveis L do conversor.

Chama-se atenção para o fato de que o eixo vertical do gráfico da
figura 3.18 é apresentado em base logarítmica para melhor visualização,
e nota–se o grande crescimento da quantidade de padrões de comutação
npt com o aumento do número de comutações N e do número de níveis
L. Deste gráfico fica claro que a abordagem de varredura do algoritmo
da figura 3.17 se torna computacionalmente muito custosa para conver-
sores com muitos níveis e principalmente com um aumento do número
de comutações já que esta relação é exponencial. Por exemplo, um
conversor de 5 níveis comutado com N=20 apresenta 1024 padrões de
comutação distintos. Certamente a grande maioria destes não possui
resultados ótimos para nenhum valor de índice de modulação, porém,
todos devem ser computados afim de obter os ótimos de cada intervalo
de índice de modulação.

Outra abordagem para a resolução do problema de escolha do
padrão de comutação ótimo é apresentado em [82]. Neste os autores
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se utilizam da possibilidade de operar cada célula de um conversor
modular multinível (MMC –Modular Multilevel Converter) com apenas
um par de comutações no período da fundamental (um turn-on e um
tur-off ) e com razão cíclica fixa de 50%. Neste caso, o que é otimizado
não são os ângulos de comutação propriamente ditos, mas a defasagem
entre estes pulsos retangulares com razão cíclica de 50%. Assim, estas
defasagens e o comprimento fixo de cada pulso definem indiretamente o
padrão de comutação e sua escolha está implícita na otimização destas
defasagens. Embora isso indiretamente inclua a escolha do padrão de
comutação ótimo ao problema de otimização, essa inclusão é obtida
restringindo outras liberdades da modulação, de modo que o ótimo
encontrado só é válido para este caso específico onde se deseja, e se
impõe, que cada célula do conversor opere com razão cíclica fixa de 50%
e com apenas duas comutações por período, o que, como consequência,
pré-define o número de comutações com o qual o conversor será operado
baseado no seu número de células/níveis e restringe sua aplicação para
conversores com número elevado de níveis.

3.4 Conclusões

Neste capítulo apresentou-se uma revisão detalhada dos concei-
tos básicos da modulação síncrona otimizada e de sua precessora, a
modulação com eliminação seletiva de harmônicas. Apresentou-se a
modelagem e a solução do problema de otimização dos ângulos de co-
mutação para inversores de dois níveis.

Também foram discutidas as principais diferenças e dificuldades
adicionais da modulação síncrona otimizada aplicada à conversores mul-
tiníveis. Apresentou-se o conceito de padrões de comutação, bem como
as soluções encontradas na literatura para determinação do padrão de
comutação ótimo para cada valor de índice de modulação. Verifica-se
que as técnicas do estado-da-arte impõem limitações e, muitas vezes
particularizam o problema de otimização. Este fato pode limitar o es-
paço de busca e/ou gerar uma formulação computacionalmente custosa.

Nos próximos capítulos será apresentada uma proposta de mode-
lagem do problema de otimização de ângulos de comutação que abstrai
o conceito de padrões de comutação, e engloba a busca do padrão de
comutação ótimo para cada valor de índice de modulação como uma
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extensão do espaço de busca dos ângulos de comutação.



4 Generalização da Modulação
Síncrona Otimizada para
Conversores Multiníveis

No capítulo anterior foram apresentadas as dificuldades adicio-
nais na modelagem do problema de otimização dos ângulos de comuta-
ção para conversores multiníveis com número de níveis maior que três.
Neste capítulo será apresentada em detalhes a formulação do problema
de otimização para conversores multiníveis e será introduzida uma ge-
neralização da modelagem do problema que contorna estas dificuldades
adicionais. Esta modelagem é genérica, no sentido em que é válida
para um inversor operando com qualquer número de comutações N e
para qualquer número ímpar de níveis L, sendo que, para conversores
com números de níveis par ela necessita de poucas adaptações devido
às diferenças de simetria, já que estes não possuem o nível zero.

4.1 Formulação do Problema de Otimização

Embora a formulação apresentada neste capítulo seja genérica,
por motivos didáticos, ela será inicialmente introduzida para o caso de
N = 5 e L = 5, para, posteriormente, ser generalizada. Inicialmente
ainda é apresentada a formulação convencional com maior nível de de-
talhes que no capítulo anterior, onde ela foi introduzida.

Assume-se que se deseja otimizar os ângulos de comutação de
um conversor HNPC de modo a minimizar a WTHD de suas tensões de
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saída, com as quais se alimenta uma máquina elétrica, para, com isso,
minimizar a THD das correntes desta máquina. Uma representação
idealizada deste conversor com sua carga é reapresentada na figura 4.1.

Figura 4.1 – Inversor HNPC idealizado.

Como já apresentado no capítulo 2, as diferentes combinações
de estados dos dois interruptores de cada fase do inversor da figura 4.1
são capazes de impor tensões de fase (va por exemplo) com cinco níveis
distintos, ou seja va∈{−2E, − E, 0, + E, + 2E}.

Considera-se ainda que o inversor é modulado de tal forma que
as três fases formam um sistema de tensões equilibrado e que a tensão
de cada fase se diferencia das demais apenas por um deslocamento de
fase, de forma que:

va (θ) = vb (θ − 2π/3) = vc (θ + 2π/3) (4.1)

para qualquer valor de θ.
Novamente, para simplificação da notação, parametrizam-se as

tensões de fase pela amplitude de um nível E, ou seja:

l(θ) =
va(θ)

E
, (4.2)
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de forma que todas as tensões de saída do inversor são representadas
apenas pelo sinal l(θ) que contém a informação do nível da tensão de
saída da fase a. Assim, ao longo do período da fundamental, ou seja,
quando θ varia de 0 à 2π, o sinal l(θ) pode apenas assumir cinco valores
distintos, referentes aos cinco níveis que a tensão de fase pode assumir:

l ∈ {−2, − 1, 0, + 1, + 2}. (4.3)

Assume-se ainda, que a modulação possui simetria de um quarto
de onda de modo que as tensões de saída ficam completamente definidas
em todo o intervalo θ∈ [0,2π], se l for definido no intervalo θ∈ [0,π/2].
Com isso, impõem-se que todas as componentes harmônicas de ordem
par sejam anuladas e que todas as ímpares possuam fase ou de 0 ou de
π radianos com relação à fundamental.

O problema a ser resolvido é encontrar o conjunto dos N ân-
gulos de comutação, além do padrão de comutação, que minimizem a
WTHD da tensão de saída do conversor para um dado valor de índice
de modulação M .

As restrições impostas à modulação, num primeiro momento,
são:

a) Cada comutação altera apenas um nível da tensão de saída para
limitar as derivadas de tensão na carga, de forma que, se k representa
o índice da comutação atual, então

∣∣l(k)−l(k−1)∣∣=1;

b) Durante o semiciclo positivo da fundamental, referente ao intervalo
0 ≤ θ ≤ π, são utilizados apenas os níveis positivos mais o nível
zero, ou seja: l+∈{0, + 1, + 2};

c) A modulação possui simetria de um quarto de onda, ou seja, impõe-
se que: l(θ) = −l(θ+π) e |l(θ)| = |l(π−θ)|;

d) Os ângulos de comutação são crescentes para respeitar os limites de
validade da forma de l para um determinado padrão de comutação,
ou seja: 0<θ1<θ2<...<θN <π/2;

Os quatro padrões de comutação possíveis para N = 5 e L= 5

que respeitam estas restrições são apresentados na figura 4.2.
As expressões que descrevem o comportamento das amplitudes

das componentes harmônicas da tensão de saída do conversor em função
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Figura 4.2 – Possíveis padrões de comutação para um inversor de L=5
e N=5.
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dos ângulos de comutação para cada um dos padrões de comutação
apresentados na figura 4.2 são diferentes e dadas por (4.4), onde os
índices sobrescritos (1) . . . (4) são referentes aos padrões de comutação
p1. . .p4 respectivamente. Ressalta-se ainda que (4.4) é válida apenas
para h ímpar, já que as componentes harmônicas de ordem par são nulas
para os quatro padrões de comutação devido às simetrias impostas à
modulação.

l̂
(1)
h =

2

πh
[ cos(hθ1)− cos(hθ2) + cos(hθ3)− cos(hθ4) + cos(hθ5)]

l̂
(2)
h =

2

πh
[ cos(hθ1)− cos(hθ2) + cos(hθ3) + cos(hθ4)− cos(hθ5)]

l̂
(3)
h =

2

πh
[ cos(hθ1) + cos(hθ2)− cos(hθ3) + cos(hθ4)− cos(hθ5)]

l̂
(4)
h =

2

πh
[ cos(hθ1) + cos(hθ2)− cos(hθ3)− cos(hθ4) + cos(hθ5)]

(4.4)
Com as expressões de (4.4) pode-se derivar as quatro funções ob-

jetivo σ(p)
wthd (p = 1,2,3,4) do problema de otimização para minimização

da WTHD, para cada um dos padrões de modulação. Estas funções
são dadas por:

σ
(p)
wthd

(
θ(p)

)
=

H∑
h=6n∓1
n∈N∗

[
l̂
(p)
h

(
θ(p)

)
h

]2
, (4.5)

onde l̂(p)h é uma das equações de (4.4).
Resolvendo numericamente o problema de otimização:

min
θ(p)

σ
(p)
wthd

(
θ(p)

)
sujeito a

{
0 < θ1 < θ2 < ... < θN < π/2

l̂
(p)
1 (θ) = M/2

(4.6)

para todo o intervalo de índice de modulação M desejado e para os
quatro padrões de comutação, obtêm-se como resultados os ângulos de
comutação ótimos de cada padrão para cada valor de M , conforme
apresentado nos gráficos da figura 4.3.

Aplicando estes ângulos de comutação ótimos de cada padrão de
comutação em (4.5), como apresentado no gráfico da figura 4.4, nota-se
claramente que a WTHD mínima é obtida com diferentes padrões de
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Figura 4.3 – Ângulos de comutação ótimos para os padrões de comu-
tação (a) p1, (b) p2, (c) p3 e (d) p4 com N = 5 e L= 5 para todo o
intervalo de índice de modulação.
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comutação para diferentes intervalos de índice de modulação. Neste
gráfico ainda destaca-se qual dos padrões é o ideal para cada intervalo
de M .

Figura 4.4 – Valores de σwthd com os ângulos ótimos de cada padrão
de comutação para L=5 e N=5.

Nota-se que, em algumas regiões de índice de modulação, as
curvas de σwthd assumem valores muito próximos para todos os quatro
padrões de comutação, e nestes casos utilizar um padrão de comutação
não ótimo não apresenta problemas, já que estes levam à valores de
WTHD semelhantes aos obtidos com a utilização do padrão ótimo.
Para outros intervalos de índice de modulação, como por exemplo para
M muito grande ou muito pequeno, perde-se muito por não utilizar os
respectivos padrões de comutação ideais.

Utilizando a abordagem proposta por [1], a solução do problema
contendo os ângulos e o padrão de comutação ótimos seriam formados
alternando-se entre os conjuntos de ângulos apresentados na figura 4.3
de modo a utilizar os que resultam na menor WTHD para cada um dos
intervalos de índice de modulação destacados no gráfico da figura 4.4.

4.2 Inclusão da Decisão dos Sentidos das Comutações no
Problema de Otimização

Voltando à modelagem do problema de otimização, tendo como
objetivo incorporar a decisão de qual o padrão ótimo juntamente com o
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cálculo dos ângulos de comutação ótimos, nota-se de (4.4) que as dife-
rentes expressões de l̂h para os quatro padrões de comutação possuem
muita similaridade, alterando apenas o sinal dos termos referentes à
cada ângulo de comutação. Alternativamente pode-se representar es-
sas expressões na forma:

l̂h (θ, δ) =
2

πh

N=5∑
k=1

δk cos(hθk) (4.7)

onde θk e δk são respectivamente os k-ésimos elementos do conjunto
de ângulos de comutação θ e do conjunto de sinais que representam o
sentido das comutações δ:

θ={θ1, θ2, θ3, θ4, θ5} , 0 < θ1 < ... < θ5 < π/2

δ={δ1, δ2, δ3, δ4, δ5} , δk ∈ {−1, + 1} (4.8)

Desta forma, δ que possui a informação do sentido de cada comu-
tação, define o padrão de comutação e o par θ e δ define completamente
o sinal l que representa a tensão de saída do inversor.

Com isso o problema de otimização pode ser reescrito como:

min
θ, δ

σwthd (θ, δ) sujeito a R (4.9)

onde R é o conjunto de restrições do problema, que será abordado
em detalhes posteriormente, e σwthd(θ, δ) é a função objetivo utilizada
para minimização da WTHD que é obtida substituindo (4.7) em (4.5):

σwthd(θ, δ) =

H∑
h=6n∓1
n∈N∗

[
l̂h (θ, δ)

h

]2

=

H∑
h=6n∓1
n∈N∗

[
2

πh2

N=5∑
k=1

δk cos(hθk)

]2 (4.10)

Embora (4.9) e (4.10) componham uma formulação válida para
o problema de otimização do qual se obtém os ângulos de comutação
bem como os sentidos destas comutações (o que define o padrão de
comutação), esta formulação é bastante complexa e de difícil resolução,
uma vez que além de se tratar de um problema no qual tanto a função
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objetivo, quanto as restrições (ainda não discutidas em detalhes aqui)
são não-lineares e, por si só, complexas, ainda contém um conjunto de
variáveis binárias (δ) que podem apenas assumir um número restrito
de combinações para determinação dos padrões de comutação.

Nota-se ainda que toda a dificuldade de representação matemá-
tica da tomada de decisão do sentido da comutação resume-se ao termo:

δk cos(hθk) ,

{
0 < θk < π/2

δk ∈ {−1, + 1}
(4.11)

e que, se ao invés da função cosseno deste termo (que é uma função
par), tivesse a função seno (que é ímpar), ou seja, se o termo fosse do
tipo:

δk sen(hθk) = sen(hδkθk) ,

{
0 < θk < π/2

δk ∈ {−1, + 1}
(4.12)

poderia-se utilizar a simetria ímpar da função seno para englobar o
sentido da comutação representado pelo sinal δk com o próprio ângulo
de comutação, de forma que

sen(hγk) , − π

2
< γk <

π

2
(4.13)

onde:
γk = δkθk (4.14)

sendo que, com isto, o módulo de γk representa o ângulo relativo à
fundamental em que ocorre a k-ésima comutação e seu sinal determina
se esta comutação é feita no sentido positivo ou negativo, ou seja, se
ela aumenta o nível da tensão de saída ou a reduz. Diferentemente de
θk que estava restrito a valores entre 0 e π/2, a nova variável γk pode
assumir valores dentro do intervalo −π/2<γk<π/2.

Felizmente essa troca da função cosseno por uma função seno no
cálculo dos coeficientes da série de Fourier é possível apenas deslocando
em π/2 a fase da tensão fundamental tomada como referência, ou seja,
o instante em que define-se que θ = 0. Com isto, a tensão de saída
idealizada que se deseja é agora uma cossenóide e as formas possíveis
para a tensão de fase do inversor são apresentadas na figura 4.5.

Cabe ressaltar que essa alteração foi apenas da referência ado-
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Figura 4.5 – Possíveis formas de tensão de fase para um inversor de
L=5 e N=5 com a nova referência de θ.
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tada para o equacionamento e que, fisicamente, nada foi alterado na
modulação. Essa representação do sentido de comutação também po-
deria ser feita mantendo-se a referência de θ inicialmente adotada e
ampliando-se o intervalo da variável a ser otimizada de 0 a π/2 para 0

a π para se valer da simetria da função cosseno em torno do ângulo π/2
(alternativamente à simetria da função seno em torno de zero). Embora
ambas as abordagens sejam matematicamente equivalentes, optou-se
por deslocar a referência de θ pois assim o sentido da comutação fica
explícito no sinal de γk e essa parece a abordagem mais natural.

A representação do sinal l por série de Fourier agora fica definida
por:

l(θ) =

∞∑
h=1,3,...

l̂h(γ) cos(hθ), (4.15)

onde:
γ = {γ1, γ2, ..., γN} = {δ1θ1, δ2θ2, ..., δNθN} (4.16)

e

l̂h(γ) =
2

πh

N∑
k=1

sen(hγk). (4.17)

Nota-se que, em (4.17) e (4.15), o padrão de comutação está
implícito e é definido pelos sinais dos termos de γ.

Assim, redefinindo a função objetivo do problema de otimiza-
ção, ainda visando minimizar WTHD, porém agora utilizando (4.17) e
mudando a variável de otimização de θ para γ, obtém-se:

σwthd(γ) =

H∑
h=6n∓1
n∈N∗

[
l̂h(γ)

h

]2

=

H∑
h=6n∓1
n∈N∗

[
2

πh2

N=5∑
k=1

sen(hγk)

]2
,

(4.18)
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e o problema de otimização pode ser reformulado como:

min
γ
σ(γ) sujeito a



γk ∈ (−π/2, + π/2)

4

π

N∑
k=1

sen(γk) = M

0 ≤ lk(θ,γ) ≤ (L− 1)/2

γ1 6= γ2 6= γ3 6= ...γN

. (4.19)

As restrições desse problema garantem, respectivamente na or-
dem em que aparecem em (4.19), (a) simetria de um quarto de onda e
consequentemente cancelamento de todas as componentes harmônicas
de ordem par; (b) que os ângulos obtidos resultem em uma tensão cuja
fundamental seja imposta pelo índice de modulação M desejado; (c)
que os níveis resultantes possam ser fisicamente impostos pelo inversor;
e (d) que cada comutação altere a tensão de saída em apenas um nível.

A equação (4.18) não faz distinção quanto ao padrão de comuta-
ção utilizado e este fica implícito pelos sinais dos ângulos γ, que por sua
vez, são as variáveis a serem obtidas ao resolver o problema de otimiza-
ção (4.19). Assim, resolvendo (4.19), espera-se obter não só os ângulos
ótimos em que as comutações devem ocorrer, mas também seus senti-
dos e consequentemente o padrão de comutação ideal para cada valor
de M .

O gráfico da figura 4.6 mostra os valores ótimos dos ângulos de
comutações obtidos resolvendo (4.19) numericamente para todo o in-
tervalo de índice de modulação. Neste gráfico ainda destaca-se algumas
das várias mudanças de padrão de comutação ao longo deM , que nesta
formulação podem ser detectadas pelas alternâncias na sequência dos
módulos dos ângulos γk.

Para validar essa formulação pode-se comparar os valores de
σwthd calculados com os ângulos obtidos (figura 4.6), para todo o inter-
valo deM ∈(0, 4/π), com os valores de σwthd para os ângulos ótimos de
cada padrão de comutação (figuras 4.3 e 4.4), obtidos individualmente
seguindo a metodologia convencional anteriormente apresentada. Essa
comparação é apresentada na figura 4.7, da qual nota-se que a formu-
lação utilizando γ, que inclui a decisão do padrão de comutação no
problema de otimização, consegue encontrar além dos ângulos ótimos
também o padrão de comutação ótimo.
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Figura 4.6 – Valores ótimos de γ para minimização da WTHD para
N=5 e L=5.

Figura 4.7 – Comparação dos valores mínimos de σwthd obtidos para os
quatro padrões de comutação otimizados individualmente e os valores
obtidos utilizando a formulação com γ.
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Percebe-se ainda da figura 4.7 que, para alguns pequenos inter-
valos de M , o resultado obtido com a formulação utilizando γ diverge
ligeiramente dos obtidos com a formulação convencional, em alguns
casos para melhor e em outros para pior. Cabe ressaltar que a reso-
lução deste problema de otimização com função objetivo e restrições
severamente não-lineares pode ser obtida apenas numericamente, e que
os algoritmos para tal, embora tentem, não garantem que o resultado
seja um mínimo global. É possível, e provável, que essas pequenas di-
vergências pontuais sejam consequência da convergência numérica do
algoritmo de otimização para mínimos locais distintos.

Outra característica deste problema de otimização é que sua so-
lução é um conjunto de ângulos de comutação com muitas descontinui-
dades ao longo de M . Esse mesmo comportamento pode ser observado
nos gráficos da figura 4.3, que apresentam os ângulos de comutação
ótimos de cada padrão de comutação, o que ainda é agravado se levar
em consideração a frequência com que o padrão de comutação ótimo é
alternado, como mostrado na figura 4.4.

Por diversos motivos, muitas vezes deseja-se que a solução seja
composta com ângulos contínuos, ou que pelo menos não apresentem
muitas descontinuidades como o resultado apresentado na figura 4.6.
A seção seguinte trata deste aspecto do problema.

4.3 Penalização das Descontinuidades

Um dos motivos pelos quais se deseja eliminar as descontinui-
dades nos ângulos de comutação (com relação à variação do índice de
modulaçãoM) é porque estas resultam em perturbações nas amplitudes
das componentes harmônicas da tensão de saída do inversor.

Para ilustrar esse fenômeno toma-se como exemplo a desconti-
nuidade que ocorre em torno do ponto M=0,661 dos ângulos apresen-
tados na figura 4.6. Um detalhe desta descontinuidade é apresentada
na figura 4.8.

Nesta mesma figura destaca-se cinco amostras de índice de mo-
dulação, denominadas M1 . . .M5. Antes e depois desta descontinui-
dade o resultado da otimização apresenta intervalos em que os ân-
gulos de comutação variam continuamente, com derivada com rela-
ção a M finita. Considerando o cenário em que o inversor está ele-
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Figura 4.8 – Detalhe de uma descontinuidade nos ângulos de comuta-
ção.

vando sua tensão de saída, ocasionalmente ele passará pelos pontos
M1 ⇒M2 ⇒M3 ⇒M4 ⇒M5, e consequentemente pela descontinui-
dade entre os pontos M3 e M4. Antes da descontinuidade, onde a
variação dos ângulos de comutação possui derivada finita, as compo-
nentes harmônicas da tensão de saída também variam continuamente,
de forma que não causam grande perturbação ao sistema. Os gráficos
das figuras 4.9(a) e 4.9(b) apresentam as variações das amplitudes das
componentes harmônicas do sinal l para as transições de M1⇒M2 e
de M2⇒M3. Na transição M3⇒M4 os ângulos são descontínuos o que
resulta também na descontinuidade nas amplitudes das componentes
harmônicas. As componentes harmônicas antes e depois da descontinui-
dade são apresentadas na figura 4.9(c). Nota-se que a descontinuidade
nos ângulos gera saltos nas componentes harmônicas e estes tem poten-
cial de perturbar o sistema. Após a descontinuidade volta-se a ter uma
região de ângulos contínuos, onde também as componentes harmônicas
apresentam pequenas variações como pode ser visto no gráfico da figura
4.9(d) que mostra o comportamento das componentes harmônicas de l
para a transição M4⇒M5.

Embora estas descontinuidades tenham o potencial de pertur-
bar as componentes harmônicas da tensão de saída do conversor, es-
tas perturbações comumente possuem baixa amplitude em relação à
fundamental e o sistema possui bom amortecimento nestas faixas de
frequência, de modo que, na prática, elas não são tão problemáticas
e algumas descontinuidades ao longo de M podem ser toleradas caso
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Figura 4.9 – Alteração das amplitudes das componentes harmônicas
de l para as transições a) M1⇒M2, b) M2⇒M3, c) M3⇒M4 e d)
M4⇒M5.
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sejam necessárias. Este tipo de descontinuidade ocorre naturalmente
(com baixa frequência de ocorrência ao longo de M) em alguns esque-
mas de modulação baseados em moduladora e portadora, como, por
exemplo, nas modulações POD e IPD durante as passagens de níveis.

Outro motivo prático para se desejar continuidade nos ângulos
de comutação é que, do contrário, não se pode interpolar valores de
índice de modulação intermediários, que não estejam contidos na ta-
bela gerada na otimização. Tal interpolação é de interesse prático, pois
permite que se gere tabelas de modulação com um número reduzido de
pontos, que não ocupem muitos recursos de memória do microcontro-
lador que opera o inversor.

Algumas propostas para a obtenção de resultados com ângulos
contínuos aparecem na literatura. Por exemplo, em [83] os autores
sugerem uma pós-otimização de modo a não utilizar diretamente os
padrões de comutação ótimos para compor a solução para cada valor
de índice de modulação, mas privilegiar os padrões de comutação com
um resultado sub-ótimo que proporcionam continuidade nos ângulos
de comutação. Em [82] os autores se valem da característica dos al-
goritmos de otimização, principalmente em problemas não-lineares, de
encontrarem mais facilmente mínimos locais próximos do valor inicial
de busca da variável do problema (“chute inicial”), e utilizam como va-
lor inicial os próprios ângulos ótimos encontrados para um índice de
modulação ligeiramente menor.

Como uma alternativa para eliminar, ou pelo menos reduzir con-
sideravelmente a quantidade de descontinuidades nos ângulos de comu-
tação obtidos como resultado da otimização, poder-se-ia incluir uma
nova restrição ao problema impondo continuidade dos ângulos com re-
lação à variação do índice de modulação M . Porém, tal abordagem é
muito drástica, e penaliza muito severamente as descontinuidades que
potencialmente não gerariam problemas e que poderiam melhorar os
níveis de WTHD ao longo do intervalo de variação do índice de modu-
lação.

Neste trabalho optou-se por penalizar resultados que gerem des-
continuidades nos ângulos de comutação, mas não desqualificá-los. Essa
abordagem visa reduzir a frequência da ocorrência destas descontinui-
dades em situações nas quais não se aumentaria muito a WTHD utili-
zando um resultado com ângulos contínuos sub-ótimos, porém, permite
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que as descontinuidades ocorram quando o ganho na WTHD for con-
siderável.

Infelizmente nem sempre os algoritmos numéricos conseguem en-
contrar o mínimo global do problema. Muitas das soluções são mínimos
locais que o algoritmo acredita serem globais, e diferentes resultados po-
dem ser obtidos dependendo dos diferentes valores iniciais passados ao
algoritmo. Portanto, um bom valor inicial pode ser crucial já que o
algoritmo pode convergir para um mínimo local (e não global) próximo
deste valor. Duas abordagens são comuns para esse tipo de problema.
A primeira é varrer os valores de índice de modulação com o qual se
deseja trabalhar, e utilizar como valor inicial os ângulos ótimos obtidos
para um índice de modulação ligeiramente menor (ou maior). Outra
abordagem é executar a otimização do problema para cada valor de M
diversas vezes, com valores iniciais distintos gerados randomicamente
(esta técnica é conhecida como multistart), e selecionar o melhor resul-
tado.

Para a geração do valor inicial neste trabalho, utilizou-se uma
abordagem do tipo multistart com algumas adaptações para inclusão
de penalização dos resultados com ângulos descontínuos. Para cada
valor de M o problema de otimização é resolvido três vezes, com três
valores iniciais distintos. Estes pontos iniciais de busca são conjuntos
de N ângulos de comutação e são denominados aqui por γ01, γ02 e γ03.
O primeiro, γ01, é composto pelos valores de ângulos de comutação
ótimos obtidos para o índice de modulação ligeiramente anterior, da
mesma forma como em [82]. Um segundo conjunto de ângulos iniciais
γ02 é composto pelos ângulos de comutação gerados por um esquema
de modulação APOD, para o mesmo índice de modulação, e o terceiro
γ03 pelos ângulos de comutação gerados pela modulação IPD. Optou-
se por utilizar como valores iniciais ângulos de comutação gerados por
outros tipos de moduladores pois estes certamente respeitam todas as
restrições do problema e entende-se que sejam um bom ponto de partida
para a busca dos ângulos ótimos.

Após resolvido o problema de otimização com os três valores
iniciais para um determinado valor de M , resta escolher o melhor dos
resultados. Neste ponto, o resultado que leva ao menor valor de σ seria
escolhido pela abordagemmultistart, porém aqui, inclui-se o mecanismo
de penalização de descontinuidades. Para isto, verifica-se se cada uma
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das três soluções são de ângulos pontualmente contínuos (com relação
aos demais valores de M já calculados), e se penaliza as soluções que
geram ângulos descontínuos com um acréscimo de um certo valor δp,
que reflete a margem de aumento da WTHD tolerada. Se, mesmo com
a penalização, o resultado com ângulos descontínuos continua sendo
o melhor dos três, então ele é adotado como o resultado ótimo. Do
contrário, escolhe-se o melhor resultado contínuo.

O fluxograma da figura 4.10 apresenta os detalhes deste método
de penalização, onde γ∗0x representa os ângulos ótimos obtidos a partir
do valor inicial γ0x (com x= 1,2,3), ∆M o passo de amostragem para
M e ζ limite do salto que os ângulos γ podem apresentar para dois
valores de índice de comutação adjacentes sem ser considerada uma
descontinuidade (aproximação discreta para verificar se a derivada em
relação a M é finita).

Resolvendo novamente o problema de otimização descrito por
(4.18) e (4.19), agora com a inclusão da penalização das descontinui-
dades, obtêm-se os ângulos de comutação apresentados no gráfico da
figura 4.11.

Nota-se que o número de descontinuidades foi bastante reduzido
em comparação aos ângulos obtidos sem a penalização, apresentados na
figura 4.6. Na figura 4.12 é apresentado um comparativo dos valores de
σwthd para os ângulos de comutação ótimos obtidos com (figura 4.11)
e sem (figura 4.6) o método de penalização das descontinuidades. O
nível de divergência destas duas soluções pode ser controlado através
dos parâmetros δp, que neste caso foi adotado como δp=0.00005.

4.4 Generalização da Formulação

Um sinal l com simetria de um quarto de onda, com um número
L ímpar arbitrário de níveis e com um número N também arbitrário de
comutações pode ser decomposto em N sinais s(θ,γ), com uma comu-
tação por quarto de período, como o apresentado na figura 4.13, onde
γ∈(−π/2,π/2), sendo que γ é o ângulo no qual ocorre a comutação do
sinal s e, por consequência, de uma comutação do sinal l. Valores de
γ negativos invertem o sinal apresentado na figura 4.13 verticalmente,
e representam comutações de l no sentido positivo durante o intervalo
θ ∈ (0,π/2), enquanto valores positivos de γ resultam em comutações
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Figura 4.10 – Algoritmo de penalização de descontinuidades.



Generalização da Formulação 117

Figura 4.11 – Valores ótimos de γ para minimização da WTHD para
N=5 e L=5 com penalização de descontinuidade.

Figura 4.12 – Comparação dos valores de σwthd resultantes das otimi-
zações com e sem penalização de descontinuidades
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no sentido negativo neste mesmo período.

Figura 4.13 – Sinal básico para construção de um sinal multinível com
simetria de um quarto de onda.

A expressão que descreve o sinal s(θ,γ) ao longo de θ ∈ (0,2π),
com uma comutação em θ= |γ|, é dada por:

s(θ,γ) = − sign[ sen(θ − γ)]− sign[ sen(θ − π + γ)], (4.20)

onde sign(x) é a função que retorna o sinal de x:

sign(x) =


+1 , se x > 0

0, , se x = 0

−1 , se x < 0

(4.21)

Representando o sinal l(θ,γ) pela composição dosN sinais s(θ,γk)

têm-se:

l(θ,γ) =

N∑
k=1

s(θ, γk), (4.22)

onde γ = {γ1, γ2, ...,γN} é o conjunto de ângulos que representam,
através de seu módulo, o instante, e de seu sinal, o sentido, de cada
comutação.

As figuras 4.15(a), 4.15(b), 4.16(c) e 4.16(d) apresentam, a título
ilustrativo, a decomposição dos sinais l dos quatro padrões de comu-
tação para o caso L= 5 e N = 5 apresentados anteriormente. Nestes



Generalização da Formulação 119

gráficos, os sinais sk, com k = 1,2,...,5 representam sk(θ)=s(θ, γk).
A decomposição dos sinais sk em série de Fourier resulta em uma

expressão para o cálculo das amplitudes das componentes harmônicas
dada por:

ŝh(γ) =
2

πh
sen(hγ), (4.23)

sendo que (4.23) é válido apenas para componentes h ímpares, já que
as pares são todas nulas.

O comportamento das amplitudes das componentes harmônicas
de s, calculadas por (4.23), ao variar γ de −π/2 a π/2 é apresentado
no gráfico da figura 4.14.

Figura 4.14 – Comportamento das componentes harmônicas de s(γ).



120
G
eneralização

da
M
odulação

O
tim

izada
para

C
onv.

M
ultiníveisFigura 4.15 – Decomposição dos sinais l para os padrões de comutação (a) p1 e (b) p2.



G
eneralização

da
Form

ulação
121Figura 4.16 – Decomposição dos sinais l para os padrões de comutação (c) p3 e (d) p4.



122 Generalização da Modulação Otimizada para Conv. Multiníveis

Sendo l formado pela composição de N sinais sk, a expressão
para o cálculo das amplitudes das componentes harmônicas de l pode
ser obtida pela soma das amplitudes das N componentes harmônicas
dos sinais sk, definidas por (4.23). Assim:

l̂h(γ) =

N∑
k=1

ŝh(γk)

=
2

πh

N∑
k=1

sen(hγk),

(4.24)

que possui a mesma forma que (4.17), encontrada anteriormente para
o caso particular de N=5 e L=5.

A expressão (4.24) mostra que a composição harmônica do sinal
l, que é uma imagem da tensão de fase do inversor, ocorre através da
soma das amplitudes das componentes resultantes de N amostragens
em diferentes valores de γ da figura 4.14.

Definindo novamente a função objetivo σwthd a ser utilizada para
minimizar a WTHD, agora baseada em (4.24), obtém-se:

σwthd(γ) =

H∑
h=6n∓1
n∈N∗

[
l̂h(γ)

h

]2

=

H∑
h=6n∓1
n∈N∗

[
2

πh2

N∑
k=1

sen(hγk)

]2
,

(4.25)

que novamente concorda com a expressão obtida no caso particular,
anteriormente analisado, sendo (4.18) um caso particular de (4.25),
como era esperado.

Uma vez que a função objetivo foi generalizada, o problema de
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otimização continua sendo o mesmo e é reapresentado aqui:

min
γ
σ(γ) sujeito a



γk ∈ (−π/2, + π/2)

4

π

N∑
k=1

sen(γk) = M

0 ≤ lk(γ) ≤ (L− 1)/2

γ1 6= γ2 6= γ3 6= ...γN

(4.26)

Na seção seguinte serão apresentadas em detalhes as restrições
impostas à esta otimização, e como elas são matematicamente formu-
ladas para que os algoritmos de otimização numéricos do pacote com-
putacional utilizado (KNITRO R©) as suporte.

4.5 Restrições do Problema de Otimização

Nas seções anteriores foram expostas de forma superficial as res-
trições impostas ao problema de otimização. Nesta seção, estas res-
trições serão analisadas com maior nível de detalhe e serão reescritas
matematicamente de forma que sejam suportadas pelo algoritmo utili-
zado para resolver a otimização.

O software utilizado para resolver o problema de otimização foi
o KNITRO R©, acessado via sua interface com o MATLAB R© implemen-
tada pela função ktrlink. Esta função de interface resolve problemas
de minimização compatíveis com a formulação utilizada pelo pacote de
algoritmos de otimização OPTIMIZATION TOOLBOXTM , também do
MATLAB R©. Esta formulação contempla a resolução de um problema
de minimização de uma função de múltiplas variáveis e aceita como
restrições um grupo de inequações não-lineares, um grupo de equações
não-lineares, um sistema de inequações lineares bem como um conjunto
de equações lineares da ordem do número de variáveis do problema,
além da limitação do intervalo de validade das variáveis do problema,
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sendo estas escritas na forma:

min
x
f(x) sujeito a



{c1(x), c2(x), ...} ≤ 0

{ceq1(x), ceq2(x), ...} = 0

Ax ≤ b
Aeqx = beq

bl ≤ x ≤ bu

, (4.27)

onde x é um vetor contendo as múltiplas variáveis do problema, re-
sultado do problema de minimização, e a função f(x) é a função ob-
jetivo a ser minimizada e que pode ser não-linear. As funções c(x) e
ceq(x) são respectivamente restrições (ou possivelmente um conjunto
de restrições) representadas por inequações e equações não-lineares (ou
conjunto delas). As matrizes A e Aeq, para este caso, são matrizes
quadradas da ordem do vetor x, que juntamente com os vetores coluna
b e beq (do mesmo tamanho que x) formam um sistema de inequações e
um de equações lineares para representar as restrições lineares do pro-
blema. Os vetores bl e bu são os limites inferior e superior para cada
termo de x.

A representação da função objetivo neste formato aceito pelo
algoritmo de otimização é direta. A função σ(γ) já possui a forma
desejada de modo que para deixar o problema na forma de (4.27) têm-
se:

x = γ = [x1,x2, ...,xN ] = [γ1, γ2, ...,γN ] (4.28)

e

f(x) = f(γ) = σ(γ) =

H∑
h=6n∓1
n∈N∗

[
2

πh2

N∑
k=1

sen(hγk)

]2
. (4.29)

As restrições impostas à modulação, e que devem ser reescritas
na forma suportada por (4.27), são:

a) Os ângulos de comutação são tais que impõem a amplitude da com-
ponente fundamental da tensão de modo a se obter o índice de mo-
dulação M desejado;

b) A modulação possui simetria de um quarto de onda, ou seja: l (θ) =

−l (θ+π) e |l (θ)| = |l (π−θ)|;
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c) Cada comutação altera em apenas um nível a tensão de saída, de
modo a limitar as derivadas de tensão na carga;

d) Os ângulos de comutação formam um sinal l que pode ser sintetizado
pelo inversor, ou seja, que ao longo de todo o período da fundamental
respeita-se o limite de nível máximo da tensão de saída de modo que
|l(θ)|≤(L− 1)/2 para θ∈ [0,2π].

A restrição (a), que impõe o valor da componente fundamental
da tensão, pode ser escrita através de uma equação não-linear do tipo
ceq(x)=0, suportada por (4.27). Assim:

ceq(γ) =
4

π

N∑
k=1

sen(γk)−M = 0 (4.30)

A restrição (b) é garantida pela modelagem do problema, e ao
algoritmo de otimização basta garantir que os ângulos retornados como
solução estejam dentro do intervalo −π/2 a π/2. Assim:

bl = −π
2

[1, 1, ...,1]
1×N

(4.31)

bu =
π

2
[1, 1, ...,1]

1×N
(4.32)

de modo que:
bl ≤ γ ≤ bu. (4.33)

A restrição (c) impede que a tensão de saída dê saltos de dois
ou mais níveis ao mesmo tempo. Para evitar isso basta garantir que
nenhum dos ângulos de comutação seja repetido, ou seja, que γ1 6=γ2 6=
... 6=γN . Porém, na prática, não basta que os ângulos sejam diferentes,
já que dois ângulos muito próximo são diferentes e respeitariam essa
restrição, porém teriam efeito tão negativo como dois ângulos iguais.
Assim, o que deseja-se restringir é que dois ângulos de comutação sejam
muito próximos e que se tenha uma diferença mínima de ∆γ entre todos
os ângulos.

Na formulação convencional, limitada à um determinado padrão
de comutação, tinha-se que os ângulos de comutação deveriam ser cres-
centes para respeitar a forma da tensão de saída associada a esse pa-
drão, ou seja, tinha-se que θ1 < θ2 < ... < θN . Com a formulação
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proposta, utilizando ângulos negativos, esta restrição não é necessária
já que o sentido das comutações é representado pelo sinal dos ângulos
de comutação. De fato, a posição de um ângulo γk dentro do vetor
γ é irrelevante e dois vetores {γ1,γ2,γ3,γ4,γ5} e {γ3,γ5,γ1,γ4,γ2}, por
exemplo, são equivalentes e formam o mesmo sinal l. Assim, para
poder simplificar a formulação da restrição de mínima distância entre
os ângulos pode-se impor novamente que os ângulos sejam crescentes
sem que com isso se restrinja alguma liberdade da modulação. Fa-
zendo com que os componentes de γ sejam crescentes, ou seja, que
(−π/2< γ1 < γ2 < ... < γN < π/2), impede-se ainda que o otimizador
fique alternando a posição dos ângulos de comutação gerando descon-
tinuidades desnecessárias na trajetória dos ângulos de comutação ao
longo de M , já que segundo as equações do modelo, existem múltiplos
mínimos da função objetivo para diferentes conjuntos de ângulos, onde
se altera apenas a posição dos ângulos no vetor γ.

A restrição (c) pode então ser formulada na forma:

γ2 − γ1 ≥ ∆γ

γ3 − γ2 ≥ ∆γ

...

γ
N
− γ

N−1
≥ ∆γ

, (4.34)

que pode ser reescrita como um sistema de inequações lineares na forma
que é suportada por (4.27):

Aγ ≤ b, (4.35)

onde:

A︷ ︸︸ ︷

1 0 0 0 · · · 0 0

1 −1 0 0 · · · 0 0

0 1 −1 0 · · · 0 0

0 0 1 −1 · · · 0 0
...

...
...

...
. . .

...
...

0 0 0 0 · · · −1 0

0 0 0 0 · · · 1 −1



γ︷ ︸︸ ︷

γ1
γ2
γ3
γ4
...

γ
N−1

γ
N


≤

b︷ ︸︸ ︷

0

−∆γ

−∆γ

−∆γ
...
−∆γ

−∆γ


(4.36)
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A restrição (d) é a mais difícil de ser formulada e calculada. A
partir do vetor de ângulos de comutação deve-se compor o sinal l e
verificar se este possui níveis maiores que (L− 1)/2, que não poderiam
ser sintetizados fisicamente pelo inversor. O modo mais direto de se
fazer isso é, através dos ângulos de comutação, calcular os coeficientes
da série de Fourier e a partir destes compor o sinal l(θ) para então fa-
zer a verificação. Porém este procedimento é de difícil execução prática
devido à soma de uma série infinita. Alternativamente pode-se olhar
para os sinais dos ângulos de comutação, já que estes definem os senti-
dos das comutações. Assim, ordenando os componentes de γ pelo valor
de seu módulo, a sequência dos seus sinais determina a reconstituição
do padrão de comutação com a qual pode-se verificar se houve violação
do limite de níveis. Assim:

n = sort(− |γ|), (4.37)

onde sort() retorna um vetor n contendo os índices das componentes
do vetor argumento ordenado. Com esse vetor calcula-se então todos os
níveis que o sinal l assume em um quarto do intervalo da fundamental
através de:

lk(γ,n) =

k∑
i=1

sign[γ(ni)], (4.38)

e compara-se todos os valores de níveis que l assume nesse período com
o limite máximo de níveis suportado pelo inversor:

lk −
L− 1

2
≤ 0 ,k = 1,2,...,N (4.39)

Esse algoritmo constitui uma inequação não-linear de (4.27). Po-
rém, como essa reconstituição é dependente da ordenação de um vetor,
ela pode comprometer o desempenho do algoritmo de otimização, prin-
cipalmente se o vetor de ângulos possuir muitos elementos, ou seja,
se o número de comutações N for muito grande. Alternativamente,
pode-se deixar essa restrição de lado e executar a otimização sem ela e
posteriormente executa-se uma varredura na tabela de ângulos gerada
na otimização em busca de conjuntos de ângulos que não respeitem
(4.39), e executa-se a otimização novamente com a restrição pontual-
mente apenas para os intervalos de M onde a violação foi encontrada.
Essa foi a alternativa adotada e se mostrou bastante eficiente, já que
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a tendência de utilizar níveis mais altos que o máximo ocorre apenas
para índices de modulação muito elevados, próximos de M = 1,2, que
geralmente estão fora da faixa de interesse para a modulação.

Resumindo, a formulação do problema de otimização para mini-
mização da WTHD das tensões do inversor, na forma como foi utilizada
neste trabalho, é dada por:

min
γ
σ(γ) sujeito a


a): eq. (4.30)

b): eq. (4.33)

c): eq. (4.36)

(4.40)

onde σ(γ) é definido por (4.29). Adicionalmente à (4.40), executa-se
ainda uma pós-otimização em busca de ângulos que não respeitam a res-
trição (d) que originalmente não está inclusa na formulação, e realiza-se
a penalização de descontinuidades conforme algoritmo descrito pela fi-
gura 4.10.

Esta formulação é genérica para qualquer inversor com número
L ímpar de níveis e com N comutações com simetria de um quarto
de onda. A otimização visando diferentes objetivos pode ser realizada
apenas alterando a função objetivo dada por (4.29). A figura 4.17
apresenta os valores de γ obtidos resolvendo o problema de otimização
(4.40) para N = 13 e L = 5 para a faixa de índices de modulação
0 < M ≤ 1,1. Nesta figura as linhas em tom mais escuro representam
valores de γk positivos e em tom mais claro valores negativos, sendo
estes sinais referentes aos sentidos das comutações.

Figura 4.17 – Ângulos de comutação γ para a modulação OPP.
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4.6 Relação entre a Otimização das Tensões de Fase e das
tensões de Linha

Ao longo deste capítulo buscou-se um equacionamento que pos-
sibilitasse otimizar as formas de onda das tensões de fase impostas pelo
inversor de forma a minimizar as distorções das correntes da carga.
Contudo, para sistemas a três fios, as tensões de fase por si só possuem
pouca importância já que as correntes da carga são definidas pelas ten-
sões de linha resultantes.

Assumiu-se que otimizar as tensões de fase, omitindo as com-
ponentes harmônicas de ordem múltiplas de três, é o equivalente a
otimizar as tensões de linha. Esta afirmação é verdadeira, e esta re-
lação mostrou-se muito útil nas análises, uma vez que as tensões de
fase apresentam um número bem reduzido de níveis, apenas metade do
número de níveis das tensões de linha menos um, além de possuir ape-
nas metade das comutações das tensões de linha num mesmo período.
Porém, cabe aqui uma prova desta equivalência uma vez que ela não é
obvia.

Na seção 4.4 apresentou-se um procedimento com o qual uma
forma de onda qualquer com simetria de um quarto de onda pode ser
decomposta em sinais mais elementares, para a partir destes, encon-
trar uma expressão que define o espectro harmônico da forma de onda
original como a composição dos espectros harmônicos destes sinais ele-
mentares.

O mesmo procedimento pode ser aplicado para se encontrar o
espectro harmônico das tensões de linha. Sabe-se que a forma da ten-
são de fase la(θ) pode ser representada pela composição de N sinais
sak(θ), como o apresentado na figura 4.18(a), onde k = 1,2, . . . N . O
mesmo aplica-se para as tensões das demais fases, apenas adicionando
a defasagem adequada conforme (4.41) e como representado na figura
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4.18(b) para a fase b.

la(θ,γ) =

N∑
k=1

sak(θ)

lb(θ,γ) =

N∑
k=1

sbk(θ) =

N∑
k=1

sak

(
θ − 2π

3

)

lc(θ,γ) =

N∑
k=1

sck(θ) =

N∑
k=1

sak

(
θ +

2π

3

)
(4.41)

Como a tensão de linha é formada pela diferença de duas tensões
de fase, e sendo esta uma relação linear, pode-se aplicar o princípio da
superposição e definir a forma da tensão de fase lab como a diferença
entre os sinais elementares que compõem cada uma das tensões de fase
como representado na figura 4.18(c). Assim:

lab(θ,γ) = la(θ,γ)− lb(θ,γ) =

N∑
k=1

sabk (θ)

=

N∑
k=1

[
sak (θ)− sak

(
θ − 2π

3

)]. (4.42)

Para se tirar proveito das simetrias desta forma de onda de tensão
de linha, sua representação pode ser deslocada em π/6 rad sem com isso
impor nenhuma limitação ou perda de generalidade. Esta representação
de s′abk (θ′) juntamente com a adequação de seus ângulos de comutação é
apresentada na figura 4.18(d). Isso resulta na simetria de um quarto de
onda na tensão de linha, com o sinal centrado na origem, de forma que
esta pode ser decomposta em sinais como os representados nas figuras
4.18(e) e 4.18(f), que já são familiares da análise feita para as tensões
de fase na seção 4.4 e para os quais já se definiu uma expressão para o
espectro harmônico.

Utilizando a relação definida anteriormente em (4.23) pode-se
escrever uma expressão para o espectro harmônico do sinal da figura
4.18(d) que representa a contribuição de cada um dos ângulos de co-
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Figura 4.18 – Composição das tensões de linha.
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mutação γk para a tensão de linha. Esta expressão é dada por:

ŝabh (γk) =
1

πh

[
sen
(
hγk −

hπ

6

)
+ sen

(
hγk +

hπ

6

)]
=

√
3

πh
sen (hγk) g (h)

(4.43)

sendo:
g (h) =

2√
3
cos
(
h
π

6

)
. (4.44)

A expressão (4.43) é definida apenas para as componentes harmô-
nicas de ordem ímpar, já que as de ordem par são nulas como consequên-
cia da simetria.

Resolvendo (4.44) para as componentes harmônicas de ordem
ímpar obtêm-se a sequência:

g(h={1, 3, 5, 7, 9, 11, 13, 15, ...}) =

{+1, 0, − 1, − 1, 0, + 1, + 1, 0, ...}
(4.45)

que explicita a anulação das componentes harmônicas de ordem múl-
tiplas de três nas tensões de linha, o que já era esperado devido a
imposição da defasagem de 2π/3 rad entre as tensões de fase. Para as
demais componentes harmônicas a função g(h) retorna amplitude uni-
tária, variando apenas o sinal, ou a contribuição de fase da componente
harmônica. Assim, g(h) pode ser reescrito como:

g(h) = g′(n) ,h = 2n+ 1 (4.46)

e
g′(n) = −(−1)n [mod(n, 3)− 1] (4.47)

onde mod(n, 3) representa o resto da divisão n/3, e n ∈ N;
A partir de (4.43) e de (4.47) encontra-se a expressão que define

o espectro harmônico das tensões de linha:

l̂abh (γ) =

N∑
k=1

ŝabh (γk)

=

√
3

πh
g(h)

N∑
k=1

sen(hγk)

(4.48)
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e a partir desta é possível definir uma função objetivo que minimiza a
WTHD das tensões de linha, e não das de fase como feito anteriormente:

σabwthd(γ) =

H∑
h=3,5...

[
l̂abh (γ)

h

]2

=

H∑
h=2n+1
n∈N∗

[ √
3

πh2
g′(n)

N∑
k=1

sen(hγk)

]2

=

H∑
h=2n+1
n∈N∗

3

π2h4
[mod(n,3)− 1]

2

[
N∑
k=1

sen(hγk)

]2

=

H∑
h=6n∓1
n∈N∗

3

π2h4

[
N∑
k=1

sen(hγk)

]2
(4.49)

Com exceção a um coeficiente, que por ser uma constante não
interfere no processo de otimização, a função (4.49), utilizada como
função objetivo para otimizar as tensões de linha, é idêntica a (4.25)
que foi encontrada anteriormente para otimizar as tensões de fase. Com
isto, demonstra-se que otimizar as tensões de fase, omitindo as compo-
nentes harmônicas de sequência zero, equivale a otimizar diretamente
as tensões de linha, validando assim o equacionamento desenvolvido
neste capítulo.

4.7 Conclusões

Neste capítulo apresentou-se uma generalização da modelagem
do problema de otimização dos ângulos de comutação que não utiliza
o conceito de padrões de comutação e, em que a escolha destes fica
implícita pelos ângulos de comutação e seus sinais, obtidos como solução
do problema de otimização.

Demonstrou-se que esta modelagem leva a resultados equivalen-
tes aos convencionalmente encontrados quando se resolve o problema
de otimização várias vezes, de forma individual para todos os padrões
de comutação possíveis mas que isso traz benefícios importantes para
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a solução numérica do problema de otimização. Juntamente com esta
abordagem, apresentou-se em detalhes a formulação do problema de
otimização, bem como a técnica de penalização de descontinuidades
adotada, a qual permite uma redução de descontinuidades das compo-
nentes harmônicas das tensões de saída resultantes.

A abordagem aqui proposta visa primeiramente otimizar a forma
da tensão de saída do inversor, e não se preocupa como esta será obtida,
em uma abordagem similar à utilizada em esquemas de modulação ve-
torial (SVM – Space Vector Modulation). A tradução dos ângulos de
comutação γ (que definem completamente a tensão de saída do inver-
sor) para sinais de comutação para todos os interruptores da estrutura
de potência, bem como possíveis necessidades de balanços internos da
estrutura, são particulares de cada estrutura e serão abordados no ca-
pítulo seguinte que também apresenta uma adequação da modulação
síncrona otimizada para operação em frequência variável, para o acio-
namento de máquinas elétricas.



5 Modulação Síncrona Otimizada
Aplicada ao Conversor HNPC
para Acionamento de Máquinas
Elétricas

No capítulo 4 apresentou-se uma abordagem genérica da téc-
nica de otimização da modulação para conversores multiníveis, sem
que características e necessidades específicas da estrutura de potência
e aplicação fossem levadas em consideração. Neste capítulo serão apre-
sentados os detalhes necessários para a implementação da modulação
síncrona otimizada tomando por exemplo o conversor HNPC (NPC H–
bridge) operando como inversor para acionamento de um motor em
frequência variável. Aqui será utilizada a estrutura de potência HNPC
como exemplo, porém, muitos dos conceitos apresentados são comuns
às demais topologias de conversores multiníveis, necessitando apenas
de adaptações às particularidades de cada estrutura.

O processo de otimização descrito no capítulo anterior define
quais as tensões de fase e de linha ótimas que devem ser impostas na
saída do inversor, contudo, não apresenta como estas tensões podem
ser sintetizadas por um conversor multinível. Aqui serão descritos os
métodos utilizados para geração dos pulsos de comando de cada um
dos interruptores da estrutura de potência, contemplando os balanços
internos necessários para a operação adequada do inversor, a compen-
sação de tempo morto, além da estratégia utilizada para o controle de
velocidade do motor, bem como o impacto desta na implementação do
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modulador síncrono otimizado.
A estrutura de potência do conversor HNPC, ilustrando as prin-

cipais variáveis e identificando os interruptores para referência futura
ao longo do texto, é reapresentada na figura 5.1. As fases b e c desta
estrutura de potência são idênticas as da fase a, e por isso são supri-
midas nesta figura. Considera-se que o inversor é alimentado por um
retificador de 12 pulsos.

Figura 5.1 – Estrutura de potência do conversor HNPC alimentando
um motor trifásico. Omitem-se aqui eventuais circuitos auxiliares para
o equilíbrio das tensões de barramento CC durante a partida do retifi-
cador, de proteção contra corrente de inrush e proteção contra regene-
ração de energia da máquina.
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5.1 Geração dos Sinais de Comando e Balanceamento dos
Barramentos CC

O resultado da otimização é um conjunto de ângulos de comu-
tação γ para cada valor de índice de modulação M , sendo que estes
valores são previamente calculados e armazenados na forma de uma
tabela. Este conjunto de ângulos de comutação contém a informação
do instante em que as tensões de fase devem mudar de nível, e qual o
sentido desta mudança, para cada valor de índice de modulação.

Durante a operação do conversor, esta tabela deve ser traduzida
de um conjunto deN ângulos para os sinais instantâneos que comandam
cada um dos 24 interruptores controlados da estrutura de potência da
figura 5.1. Esta seção é dedicada a detalhar este processo.

Inicialmente impõe-se que as tensões das três fases possuem a
mesma forma e que estão defasadas de 2π/3 rad entre si. Sendo assim,
durante a operação do conversor, pode-se apenas alterar duas variáveis,
que são: a frequência/fase da tensão de saída e o índice de modulação
M pelo qual controla-se a amplitude das componentes fundamentais
das tensões aplicadas à máquina.

Durante a operação do conversor, a fim de gerar os pulsos de
comando individual de todos os interruptores, deve-se inicialmente re-
compor o sinal l que representa a tensão de uma das fases. Para tal
necessita-se da geração de um sinal com o valor instantâneo da fase (θ)
da componente fundamental da tensão que se deseja sintetizar. Este
pode ser obtido através da integração da frequência fundamental de-
sejada f1 que, por razões práticas de implementação numérica, é con-
finado à valores de −π a +π rad. Este sinal, que é utilizado como
referência para todo o processo de modulação, é apresentado na figura
5.2 para uma frequência fundamental f1 =74 Hz.

A tabela de modulação contém, para cada valor de índice de mo-
dulação M , um conjunto de N ângulos de comutação que representam
as comutações que ocorrem em 1/4 do período da fundamental, corres-
pondente às regiões destacadas na figura 5.2, sendo que as comutações
restantes são geradas por relações de simetria.

O sinal l, que representa a forma da tensão da fase a, é reconsti-
tuído instantaneamente através da comparação do módulo dos ângulos
de comutação γk com o valor instantâneo de θ. Os N sinais de compa-
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Figura 5.2 – Sinal da fase da componente fundamental da tensão.

ração resultantes dos N ângulos de comutação, multiplicados pelos seus
respectivos sentidos, são somados para compor l instantaneamente. A
figura 5.3 apresenta a lógica para a reconstituição de l a partir de θ
e de γ, já incluindo as relações de simetria para operação em todo o
intervalo θ∈ [−π, + π]. Os sinais representando as tensões das demais
fases são gerados da mesma forma, apenas defasando-se o sinal θ em
+2π/3 e −2π/3.

Figura 5.3 – Lógica para reconstituição instantânea do sinal l a partir
do índice de modulação desejado, da fase instantânea da componente
fundamental da tensão e o índice de modulação desejado.

O sinal l ainda não é o sinal aplicado aos interruptores. Ele
contém apenas a informação do nível instantâneo que deve ser aplicado
pela fase a. No capítulo 2 apresentou-se a relação entre o estado de
comutação de cada interruptor com as tensões de fase impostas na saída
do conversor. Esta relação é reapresentada aqui através da tabela 6.

Devido aos estados de comutação redundantes, a geração dos
sinais de comando dos 8 interruptores de uma fase não pode ser feita
diretamente através do sinal l e da relação apresentada na tabela 6. De



Geração dos Sinais de Comando e Balanc. dos Barramentos CC 139

Tabela 6 – Estados de comutação para uma fase do conversor HNPC.

# szeq syeq s1z s4z s1y s4y vyz ip in i0
E4 p p 1 0 1 0

0
0 0 0

E6 n n 0 1 0 1 0 0 0
E5 0 0 0 0 0 0 0 0 0
E2 0 n 0 0 0 1

+E
0 +iy +iy

E3 p 0 1 0 0 0 +iy 0 −iy
E7 0 p 0 0 1 0 −E −iy 0 +iy
E8 n 0 0 1 0 0 0 −iy −iy
E1 p n 1 0 0 1 +2E +iy +iy 0
E9 n p 0 1 1 0 −2E −iy −iy 0

fato, estas redundâncias são essenciais para balancear o ponto central
dos barramento CC sem afetar as tensões impostas ao motor.

Como cada um dos três barramentos CC do conversor HNPC
apresentado na figura 5.1 é alimentado por um retificador 12 pulsos
sem conexão do ponto central, o balanço de tensão das duas parcelas
de cada barramento deve ser garantida via modulação. Neste conversor
em específico, apenas as redundâncias intra-fase interferem no balanço
das tensões dos barramentos, já que cada fase possui seu próprio barra-
mento. Cabe ressaltar que as redundâncias inter-fase podem apresentar
níveis de tensão de fase distintos para a mesma tensão de linha (mesmo
vetor), o que pode interferir na quantidade de vezes que os níveis ±1

são utilizados.
Apenas os estados de comutação que injetam corrente no ponto

central, ou seja, estados em que i0 6= 0, podem afetar este balanço.
Assim, nota-se da tabela 6 que apenas quando a tensão da fase é de
+E ou de −E o balanço é afetado e que, em ambos os casos, têm-se
dois estados de comutação redundantes que afetam este equilíbrio em
sentidos opostos, possibilitando assim o uso destas redundâncias para
o controle do balanço das tensões entre as parcelas positiva e negativa
do barramento CC de cada fase.

O gráfico da figura 5.4 mostra as redundâncias dos estados de
comutação ao longo de θ, para um exemplo de tensão de fase, e destaca
os níveis que afetam o balanço das tensões do barramento e as oportu-
nidades de restabelecer este balanço através dos estados redundantes.
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Medindo adequadamente o desbalanço de tensão dos barramen-
tos de cada fase, além do sentido das correntes de carga, pode-se es-
colher qual dos estados de comutação redundantes tende a restaurar
o equilíbrio do barramento. Por se tratar de uma redundância, esta
escolha do estado de comutação não interfere nas tensões de fase e/ou
de linha, sendo que estas mantêm suas formas obtidas com o processo
de otimização. Este é o mesmo método de balanceamento comumente
utilizado na modulação SVM.

A figura 5.5 apresenta um diagrama das redundâncias apresen-
tadas na tabela 6, como cada uma delas afeta o balanço das tensões
das duas porções do barramento CC, além de enfatizar quais são as
comutações adjacentes, que garantem que apenas um nível da tensão
de saída seja comutado por vez, através da comutação de apenas um
par de interruptores para isso. Desta figura pode-se verificar que as
decisões de qual das redundâncias podem ser utilizadas para balancear
as tensões do barramento podem ser feitas no instante em que a tensão
de fase passa de l=−2 para l=−1, de l= +2 para l= +1, ou de l= 0

para l=±1 desde que o estado E5 seja utilizado para sintetizar o nível
zero de tensão de fase.

Assim, o modulador completo consiste na reconstrução do sinal
l a partir dos ângulos de comutação γ para um dado índice de modula-
ção M e do valor instantâneo da fase da fundamental θ. A partir deste
sinal l, que define o nível instantâneo da tensão de fase, da corrente
que está sendo processada pela fase e do sinal da diferença das ten-
sões da parcela positiva e negativa do barramento CC, escolhe-se um
estado que seja adjacente ao estado anterior à última comutação e que,

Figura 5.4 – Meio ciclo de uma tensão hipotética de uma fase com seus
possíveis estados de comutação, destacando os que afetam o balanço
do barramento CC.
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se possível, tenda a compensar o desequilíbrio das tensões vp0 e v0n,
conforme diagrama da figura 5.5 e da tabela 6. Um diagrama completo
da modulação é apresentado na figura 5.6.

5.2 Compensação do Tempo Morto

No conversor HNPC, e na maioria dos inversores de tensão comu-
tados, cada mudança de nível da tensão de fase para um nível adjacente
é obtida com a comutação (troca de estado) de dois interruptores, um
que é bloqueado e outro que é habilitado a conduzir.

Em interruptores reais, o bloqueio não ocorre instantaneamente
e se faz necessário introduzir um atraso entre o sinal que desliga um dos
interruptores e o que liga o próximo, de modo a evitar curto-circuitos
de braço. Assim, introduz-se um atraso nos sinais de comando gerados
pelo modulador no momento em que ocorre uma transição de zero para
um, ou seja, no ligamento de um interruptor (turn-on). Nas transições
de um para zero, ou seja, no bloqueio de um interruptor (turn-off ) esse
atraso não é introduzido, de forma a criar um período Td, denominado
tempo morto, entre o ligamento de um interruptor e o desligamento de
outro, evitando que um interruptor entre em condução enquanto outro,
que pudesse causar um curto de braço, ainda não bloqueou comple-
tamente. Destaca-se que nem sempre o tempo morto é implementado
como um atraso na borda de subida como exposto anteriormente, sendo

Figura 5.5 – Diagrama dos possíveis estados de uma fase e como cada
um destes afeta o balanço de tensões.
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Figura 5.6 – Esquema de implementação em blocos da modulação OPP.
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que este pode ser introduzido através de um adiantamento na borda de
descida, ou ainda um misto entre um adiantamento da descida e atraso
na de subida. Com isso compensa-se apenas a fase da fundamental,
mas não a distorção em si, e o problema é essencialmente o mesmo.

Durante o tempo morto o nível de tensão da fase não é controlado
e fica definido pelo caminho que a corrente encontra através dos diodos
da estrutura. Isso resulta basicamente em dois tipos de comutação:
um primeiro, denominado comutação instantânea, em que a tensão
da fase muda do nível anterior à comutação para o próximo nível no
momento em que o interruptor é bloqueado, ou seja, no instante que o
modulador define uma mudança de nível; o segundo tipo de comutação,
denominada atrasada, ocorre apenas quando o interruptor que será
ligado for acionado, ou seja, após o período e tempo morto e portanto
atrasada com relação ao instante em que o modulador sinalizou uma
mudança de nível.

Essa diferença entre a tensão idealizada pelo modulador e a ten-
são real, na qual algumas das comutações são atrasadas e outras não,
resultam numa distorção da tensão imposta pelo conversor, o que pode
resultar em distorções adicionais nas correntes da carga.

Para interruptores de média tensão, comumente utilizados na to-
pologia HNPC em aplicações de alta potência, estes tempos de comu-
tação dos interruptores são bastante longos, e o tempo morto também
deve ser elevado, na ordem de 10 µs, de modo que uma estratégia que
compense essa discrepância entre o sinal real e o ideal é desejada.

O problema causado pelo tempo morto deve-se ao fato que algu-
mas das comutações são atrasadas, mas outras não. Idealmente deseja-
se que todas as comutações sejam instantâneas, mas, se ao invés disso
todas forem atrasadas pelo mesmo período, então a tensão de saída não
sofre nenhuma distorção harmônica, mas apenas um deslocamento de
fase que pode ser compensado pelo deslocamento temporal da fase da
fundamental θ.

Uma possibilidade para a compensação do tempo morto é prever
para cada comutação se ela será do tipo instantânea ou do tipo atra-
sada. Se ela for do tipo atrasada nada é feito, porém, se ela for do tipo
instantânea, então um novo atraso de período igual ao tempo morto
é introduzido ao sinal de desligamento do interruptor, forçando que
a comutação ocorra também atrasada com relação à comutação ideal
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definida pelo modulador. Ressalta-se que nesta compensação deve-se
introduzir um atraso de duas vezes o intervalo de tempo morto no si-
nal de ligamento do outro interruptor, já que o sinal de desligamento
também foi atrasado e necessita-se manter o tempo em que os dois
interruptores que participam da comutação estejam simultaneamente
bloqueados.

Através do estado anterior ao da comutação, do estado que será
imposto após a comutação, e do sentido da corrente que circula por
cada fase, pode-se prever qual será o nível que a tensão de uma fase
assumirá durante o tempo morto. A figura 5.7(a) apresenta esta análise
para a comutação do estado E2 par o estado E1 enquanto 5.7(b) con-
sidera a comutação do estado E1 para E2, ambas com corrente de fase
positiva (da esquerda para a direita). Nestas figuras os interruptores
comandados são representados por interruptores ideais, e os diodos em
condução são representados preenchidos em preto.

Figura 5.7 – Tipos de comutação com relação ao tempo morto.

A comutação E2 → E1, apresentada na figura 5.7(a), que alterna
a tensão de fase de l=+1 para l=+2, ocorre através do bloqueio de S3
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e subsequente, após o intervalo de tempo morto, habilitação de S1. No
instante do bloqueio de S3, a corrente da fase encontra caminho através
dos diodos em antiparalelo com S1 e S2, realizando a comutação da
tensão de saída de l=+1 para l=+2 antes mesmo de S1 ser habilitado
a conduzir. Este é um exemplo do tipo de comutação que denominamos
comutação instantânea. Caso o sentido da corrente estivesse invertido
no instante do bloqueio de S3 nada aconteceria já que neste caso seu
diodo em antiparalelo estaria conduzindo e a comutação da tensão de
saída só ocorreria depois do tempo morto, no instante em que S1 seria
habilitado, caracterizando uma comutação atrasada. Um exemplo de
comutação atrasada é apresentado na figura 5.7(b). Efetuando esta
análise para todas as comutações possíveis obtém-se a figura 5.8 que
identifica as comutações do tipo instantâneas e atrasadas para corrente
de fase positiva. A inversão do sentido da corrente da fase inverte o
tipo de comutação de atrasada pra instantânea e vice versa.

Figura 5.8 – Tipo de comutação para cada transição de estados.

Na figura 5.9 é apresentada a estratégia de compensação de
tempo morto encontrada para operação com a modulação síncrona
otimizada. Na estratégia discutida são computados dois modulado-
res como o apresentado na figura 5.3 (blocos denominados “mod OPP”
na figura 5.9), sendo que para um deles, a fase da fundamental é adi-
antada em um ângulo ∆dt que equivale em tempo ao período de tempo
morto. A saída deste modulador cuja fase está adiantada é monitorada,
e em cada mudança de estado verifica-se se a comutação será do tipo
atrasada ou imediata. Se for atrasada então o sinal de estado gerado
pelo modulador de fase adiantada é repassado para o circuito de potên-
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cia, senão, aguarda-se até o outro modulador, com fase θ, gerar uma
mudança de estado e os respectivos sinais de comando para sintetizar
este estado são então transmitidos para os circuitos de potência, com-
pensando assim a distorção causada pela inserção de tempo morto, ou
parte dela.

Figura 5.9 – Estratégia de compensação de tempo morto.

5.3 Modulação Síncrona Otimizada em Operações de Frequên-
cia Variável

Grande parcela dos conversores CC-CA, sobretudo em média
tensão e alta potência, onde os conversores multiníveis são utilizados,
destina-se ao acionamentos de máquinas elétricas. Em geral deseja-se
que seja possível variar a velocidade de rotação da máquina a partir do
controle adequado do conversor responsável por sua alimentação. Além
disso, este controle de velocidade traz muitas vantagens para a partida
do motor, que do contrário ocasionaria picos elevados de corrente, tor-
que no eixo e afundamentos de tensão da instalação elétrica.

Independentemente da técnica adotada para o controle de velo-
cidade da máquina, exige-se do inversor que este opere em uma ampla
faixa de frequência e de tensão de saída. Essa exigência fica clara no
controle em malha aberta do tipo V/f constante.

Neste tipo de controle, com o intuito de manter o fluxo da má-
quina contante em seu valor nominal, a relação entre a tensão imposta
na saída do inversor e a frequência fundamental desta tensão é mantida
constante, sendo a frequência a única variável independente, utilizada
para o controle da velocidade da máquina. Sendo assim, se deseja-se
partir o motor do repouso até sua velocidade nominal, tanto a frequên-
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cia como a tensão impostas pelo conversor devem excursionar de zero
(ou de um valor muito baixo) até seu valor nominal.

No capítulo anterior demonstrou-se que é possível calcular os
ângulos de comutação ótimos para uma ampla faixa de índices de mo-
dulação, sendo que esta ampla excursão de tensão na saída do conversor
não implica em dificuldades adicionais para a utilização da modulação
síncrona otimizada. Porém, por ser uma modulação síncrona, na qual
se impõe um número de comutações fixo da tensão dentro do período
de um ciclo da fundamental, a ampla faixa de operação de frequên-
cia necessária para o acionamento do motor pode ser um problema e
necessita de um tratamento especial.

Em esquemas de modulação convencionais geralmente se impõem
uma frequência de comutação constante. Embora esta frequência de
comutação constante limite as liberdades do modulador, além da grande
simplicidade, ela é muito útil em aplicações como esta, na qual deseja-
se uma ampla faixa de variação da frequência fundamental ao mesmo
tempo que se mantem a ondulação de corrente limitada.

Manter o número de comutações por ciclo, ou N , constante im-
plica em baixar a frequência de comutação quando se reduz a frequência
da fundamental da tensão de saída para reduzir a velocidade da má-
quina. Considerando que as indutâncias da máquina para frequências
mais altas é constante, ou pelo menos que não varia muito, a redução
da frequência fundamental e consequente redução da frequência de co-
mutação podem levar a ondulações de corrente impraticáveis. Além
disso, o intuito de limitar o número de comutações dos interruptores
do inversor em um ciclo da fundamental é feito apenas para limitar
as perdas de comutação dos interruptores. Assim, em baixas frequên-
cias da tensão de saída este número de comutações por ciclo poderia
ser aumentado sem prejuízo ao conversor, já que, mesmo assim, poder-
se-ia limitar a frequência de comutação absoluta dos interruptores ao
mesmo tempo que se limita a ondulação das correntes da carga para
frequências baixas.

Tendo em vista o cenário exposto acima, busca-se uma estraté-
gia para operar com modulação síncrona otimizada ao mesmo tempo
que se mantem frequência de comutação constante. Contudo, operar
com frequência de comutação fixa e com frequência da fundamental de
tensão de saída contínua (no sentido de não discreta) requer que o nú-
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mero de comutações N seja não inteiro, o que não é compatível com a
formulação do problema de otimização, uma vez que ela se baseia numa
frequência mínima igual à fundamental, configurando um esquema de
modulação síncrona. Embora uma frequência de comutação constante
não seja possível, pode-se pelo menos operar com N variável, porém
inteiro, de forma a manter a frequência de comutação dentro de uma
certa faixa.

Em [1, 2, 77] é apresentado um esquema de mudança de número
de comutações (N variável), para variação da frequência fundamental
da tensão de saída f1, de modo a limitar a frequência de comutação
máxima fmaxsw . Fazendo o número de comutações N variar conforme
expressão (5.1), obtêm-se a limitação da frequência de comutação dos
interruptores:

N = floor
[

(L− 1)

2

fmaxsw

f1

]
(5.1)

sendo que a função “floor” retorna o valor de seu argumento truncado
para um inteiro e fmaxsw é a frequência máxima de comutação de cada
interruptor para uma estrutura de L níveis de tensão de fase operando
com frequência fundamental da tensão de saída f1.

A figura 5.10 apresenta o comportamento da frequência de co-
mutação dos interruptores fsw em função da frequência fundamental
da tensão de saída f1 quando se varia N de acordo com (5.1). Nota-
se que, quando a frequência fundamental f1 tende a zero, o número
de comutações tende a infinito, e mesmo para valores de frequência
f1 baixos, N deve ser muito elevado. Ainda [1, 2] sugere que, para
frequências baixas, utilize-se outras técnicas de modulação não síncro-
nas, como SVM ou técnicas baseadas em portadora, e que a modulação
síncrona otimizada seja utilizada apenas posteriormente, a partir de
um valor predeterminado de frequência fundamental. Em outras pala-
vras, parte-se o motor com uma técnica de modulação convencional e
a partir de uma determinada velocidade a modulação do conversor é
alternada para um esquema de modulação síncrono, evitando assim os
problemas da modulação síncrona para baixas frequências, onde as mo-
dulações convencionais são adequadas, e usufruindo de seus benefícios
em frequências mais elevadas.

O número de comutações mínimo para um quarto do período
da fundamental (Nmin) depende da relação entre a frequência de co-
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Figura 5.10 – Variação da frequência de comutação dos interruptores
com a variação da frequência fundamental da tensão de saída.

mutação máxima e da frequência máxima da fundamental, e pode ser
calculado por:

Nmin = floor
[

(L− 1)

2

fmaxsw

fmax1

]
(5.2)

e, consequentemente, a frequência de comutação mínima é dada por:

fminsw =

(
1− 1

Nmin

)
fmaxsw (5.3)

Ressalta-se ainda que para o conversor HNPC a frequência de
comutação de cada interruptor da estrutura de potência é dada por:

fsw =
N

2
f1. (5.4)

Para aplicar esta técnica de número de comutações N variá-
vel é necessário resolver o problema de otimização várias vezes, desde
N = Nmin até N = Nmax. Porém, como adotou-se um esquema de
controle de velocidade do tipo V/f , necessita-se resolver o problema de
modulação para cada valor de N apenas para uma faixa limitada de
índices de modulação M . Nas transições de N não é possível se obter
sempre ângulos contínuos, como deseja-se. Nestas transições abandona-
se a penalização de descontinuidades, apresentada no capítulo anterior,
e no seu lugar inclui-se uma restrição para garantir que as componen-
tes harmônicas de baixa ordem (5a e 7a) sejam contínuas durante as
transições. Vale ressaltar que garantir continuidade em todo o espec-
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tro requer continuidade de todos os ângulos de comutação, portanto, é
necessário abrir mão da continuidade das componentes harmônicas de
ordem mais elevada durante as transições. Opta-se pela continuidade
das componentes harmônicas de mais baixa ordem para não perturbar
o sistema em baixas frequências, em uma região do espectro que teria
capacidade de levar a perturbações mecânicas mais relevantes.

A figura 5.11 apresenta o resultado do problema de otimiza-
ção para uma operação em V/f variando o índice de modulação no
intervalo 0,35 < M < 1,15, e variando o número de comutações de
N=18,17, . . . , 5.

Figura 5.11 – Ângulos otimizados variando o número de comutações
N = 18,17, . . . 5 para o intervalo de índices de modulação 0,35 < M <
1,15.

O conceito introduzido no capítulo anterior de decomposição da
tensão de fase em N sinais centrados na origem com apenas uma comu-
tação cada, do qual foi derivado tanto o problema de otimização como a
lógica para reconstituição instantânea do sinal l e geração dos pulsos de
comando, mostra-se útil também para a operação com N variável, uma
vez que o número de comutações pode ser alterado apenas anulando-se
os ângulos de comutação, sem necessitar de uma reconfiguração dinâ-
mica do modulador.

Nota-se da figura 5.11 que, paraN < Nmax, são anuladosNmax−
N ângulos de comutação, ou seja:

γj = 0 ,j > N (5.5)
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sendo que j= 1,2, . . . ,Nmax, e, para j < N , os ângulos γj são valores
não nulos obtidos diretamente da otimização.

Assim, a tabela representada pelo gráfico da figura 5.11 pode ser
diretamente aplicada ao modulador apresentado na figura 5.6. Sendo
este modulador capaz de decodificar uma tabela de Nmax ângulos de
comutação, consequentemente ele será capaz de operar com qualquer
valor de N < Nmax sem necessitar de reconfiguração, seja para mu-
danças de valor de N ou para mudança do padrão de comutação.

5.4 Resultados de Simulações

O objetivo desta seção é apresentar os ganhos obtidos com a
modulação síncrona otimizada quando comparada com as modulações
convencionais, em cenários nos quais o inversor deve ser comandado
com baixa frequência de comutação, que geralmente é o caso em acio-
namento de máquinas de grande porte. Pretende-se ainda demonstrar
a operação do inversor com modulação síncrona otimizada com N va-
riável.

Estas comparações serão baseadas em simulações numéricas do
sistema retificador-inversor-motor executadas via SimPowerSystemsTM

no MATLAB R© Simulink R©.
Como estágio de potência utilizou-se o inversor HNPC alimen-

tado por um retificador passivo de 12 pulsos, apresentado no início deste
capítulo em detalhes pela figura 5.1, onde C=6 mF, Ls=1,6 mH, sendo
Ls a indutância de dispersão de cada um dos secundários do transfor-
mador, e as tensões do secundário possuem amplitudes de Vs,ll=2,2 kV
de tensões eficazes de linha, o que resulta em tensões e barramento de
E≈vp0≈v0n≈2,9 kV.

O inversor alimenta um motor de indução de 1,93 MW de potên-
cia de eixo e 6,6 kV de tensão eficaz de linha. O modelo matemático uti-
lizado para este motor é o encontrado na biblioteca SimPowerSystemsTM ,
que implementa numericamente a modelagem dinâmica de um motor
de indução de gaiola apresentada em [84]. Os parâmetros nominais
deste motor nominais são apresentados na tabela 7.

Para simulação da carga mecânica conectada ao eixo do motor
utilizou-se um modelo no qual o torque aumenta proporcionalmente
com o quadrado da velocidade, idealizando o comportamento de uma
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Tabela 7 – Parâmetros do motor de indução utilizado nas simulações.

Parâmetro Valor Unidade Descritivo
Pn 2 MW potência nominal
Vn,ef 6,6 kV tensão de linha eficaz nominal
In,ef 238 A corrente eficaz nominal
fn 74 Hz frequência nominal
p 2 − número de pólos

bomba, compressor ou ventilador. A expressão para a simulação da
carga é dada por:

Tm = kmw
2
m (5.6)

onde Tm (em N·m) é o torque imposto ao motor, e é uma das variáveis
de entrada do modelo da máquina, km = 0,0196 [N·m·s2/rad2] é o co-
eficiente, calculado de modo a levar a máquina ao torque nominal na
velocidade nominal, e wr (em rad/s) a velocidade angular do eixo, que
é uma das variáveis de saída do modelo da máquina.

Simulou-se inicialmente o conversor HNPC com a modulação sín-
crona otimizada com uma frequência de comutação relativamente alta,
com N = 13 para o motor na velocidade nominal, com f1 = 74 Hz,
com índice de modulação M = 0,93 que, com tensões em cada parcela
do barramento de aproximadamente E=2,9 kV, resulta em uma com-
ponente fundamental de tensão de linha de aproximadamente 6,6 kV
eficaz. Para comparação, simulou-se também este mesmo conversor
operando com as modulações SVM e mIPD3, ambas com frequência de
comutação constantes conforme apresentadas no capítulo 2, sendo que
as frequências de portadora e amostragem foram escolhidas de forma
a obter a mesma frequência de comutação dos interruptores obtida
com a modulação OPP com N = 13, ou seja, fc = fs = 1,776 kHz e
fsw = 481 Hz, sendo fc a frequência da portadora para a modulação
mIPD, fs a frequência de amostragem da modulação SVM e fsw a
frequência de comutação de cada interruptor da estrutura.

A modulação mIPD3 consiste na modulação mIPD apresentada
no capítulo 2, com injeção de componente de modo comum na modu-
ladora, para um melhor aproveitamento da tensão do barramento CC.
A componente de modo comum mcm adicionada às moduladoras, dada
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por:

mcm = −1

2
[max (ma,mb,mc) + min (ma,mb,mc)] (5.7)

As tensões de fase e de linha geradas pelos três esquemas de mo-
dulação, mIPD3, SVM e OPP, são apresentadas respectivamente nas
figuras 5.12(a), 5.12(b) e 5.12(c). Os valores de THD anotados nestas
figuras, e nas seguintes, foram calculados considerando as componentes
harmônicas de ordem menor que 50 para um período de regime perma-
nente de 10 ciclos da fundamental, através do módulo power_fftscope
no MATLAB R©.

Nota-se que, quanto aos valores de THD das tensões de fase,
todas as modulações apresentam altos valores de THD uma vez que
todas possuem altas componentes harmônicas de modo comum, po-
rém, quanto aos valores de THD das tensões de linha, a modulação sín-
crona otimizada apresenta melhor desempenho por uma grande margem
mesmo não sendo este o índice de desempenho utilizado na otimização.

As THDs das correntes da máquina para esta mesma condição
são apresentadas nas figuras 5.13(a), 5.13(b) e 5.13(c), em que todas
as componentes fundamentais são de aproximadamente 240 A de valor
eficaz, sendo esta a condição de carga nominal do motor. Conforme
esperado, a modulação OPP, dentre as três técnicas, é a que apre-
senta correntes na máquina com menor distorção, com THD de apenas
0,53%, enquanto as modulações SVM e mIPD apresentam respectiva-
mente valores de 1,12% e 2,82%, ou seja, mais de 2 e de 5 vezes maiores
respectivamente.

Esta menor distorção das correntes da máquina resultam na sua
operação com valores reduzidos de ondulação de torque, como pode ser
observado nos gráficos das figuras 5.14(a) 5.14(b) e 5.14(c).

Embora os resultados das simulações apresentados nas figuras
5.12, 5.13 e 5.14 demostrem os ganhos que se pode obter ao se adotar
a modulação síncrona otimizada, quando comparadas às modulações
convencionais, estes foram alcançados com uma frequência de comuta-
ção não tão baixos, de fsw=481 Hz por interruptor para f1 =74 Hz. A
grande vantagem da modulação síncrona otimizada é que esta pode
operar, e apresenta bons resultados, com frequências de comutação
muito baixas, em condições nas quais estas outras técnicas apresen-
tadas não podem operar. A figura 5.15 apresenta os resultados de
simulação obtidos com o inversor operando em condições de tensão de
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Figura 5.12 – Tensões de fase e de linha obtidas através da simulação do
conversor HNPC com M=0,93, N=13, e f1 =74 Hz para os esquemas
de modulação (a) mIPD3, (b) SVM e (c) OPP.
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Figura 5.13 – Correntes na máquina obtidas através da simulação do
conversor HNPC com M=0,93, N=13, e f1 =74 Hz para os esquemas
de modulação (a) mIPD3, (b) SVM e (c) OPP.
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Figura 5.14 – Valores de torques induzidos na máquina obtidos através
da simulação do conversor HNPC com M = 0,93, N = 13, e f1 = 74 Hz
para os esquemas de modulação (a) mIPD, (b) mIPD3, (c) SVM e (d)
OPP.
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saída e frequência fundamental iguais as anteriores, porém com N=4,
ou seja com frequência de comutação de apenas duas vezes a frequência
de saída (fsw=148 Hz). Mesmo com esta baixa frequência de comuta-
ção obteve-se correntes com baixa distorção harmônica, com valor de
THD de apenas 1,65%.

Figura 5.15 – Tensões e correntes da máquina para M = 0,93, N = 4 e
f1 =74 Hz.

As figuras 5.16(a) e 5.16(b) apresentam as trajetórias das tensões
e correntes da máquina no espaço αβ para a operação do inversor com
N = 4, sendo que o raio dos círculos na figura 5.16(a) representam
os tempos em que cada vetor é amostrado. Ainda na figura 5.16(b)
mostra-se a componente fundamental da corrente, evidenciando o quão
pequeno é o desvio da corrente real com relação à ideal ao longo de um
ciclo.

Para demonstrar a operação do sistema com N variável, simulou-
se a partida do motor, da velocidade zero até este atingir o regime
permanente. Para esta simulação utilizou-se a tabela de ângulos ótimos
(para Nmin=4) apresentados através do gráfico da figura 5.17.
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Figura 5.16 – Trajetória das (a) tensões e (b) correntes no plano αβ
para M = 0,93, N = 4 e f1 = 74 Hz. Os raios dos círculos em (a) são
proporcionais ao tempo em que cada vetor é amostrado, sendo o raio
maior equivalente a 16 graus elétricos.

Figura 5.17 – Valores de γ utilizados na simulação da partida do motor
para N=12 . . . 4.

Nas figuras 5.18(a), 5.18(b), 5.18(c) e 5.18(d) apresenta-se res-
pectivamente a velocidade do eixo, o torque induzido, as tensões de
linha e as correntes da máquina, durante uma rampa de aceleração.
Inicialmente utiliza-se uma modulação mIPD, e a partir de uma de-
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terminada velocidade a modulação é comutada para a modulação sín-
crona otimizada, sendo que esta varia N de 11 até 4, limitando assim
a frequência de comutação máxima dos interruptores durante a rampa,
quando a frequência fundamental é aumentada. Nota-se que durante
as transições de N as perturbação do sistema são bem reduzidas, vali-
dando assim a estratégia de geração de ângulos utilizada.

Estas simulações mostram a viabilidade da modulação síncrona
otimizada para o conversor multinível HNPC no acionamento de má-
quinas e que, para operação em baixa frequência de comutação, o uso
da modulação otimizada trás ganhos consideráveis na qualidade das
correntes da máquina.

5.5 Conclusões

Neste capítulo apresentou-se uma estratégia de implementação
para possibilitar a utilização de um esquema de modulação síncrona
otimizada em um inversor NPC H-bridge alimentando um motor. Esta
estratégia é necessária pois do problema de otimização obtêm-se apenas
informações relacionadas a forma de onda ótima das tensões de saída
do inversor, mas não como estas podem ser sintetizadas pela estrutura
de potência.

Foram apresentados os detalhes de geração dos pulsos de co-
mando dos interruptores a partir das formas de onda de tensão de fase
otimizada, incluindo necessidades específicas da estrutura de potên-
cia adotada que exige um balanço das tensões dos barramentos CC.
Apresentou-se também o problema de distorções das tensões impostas
pelas não idealidades do inversor, decorrentes da inserção de tempo
morto nos pulsos de comando dos interruptores, bem como uma estra-
tégia para compensação desta.

Introduziu-se ainda adaptações na estratégia de geração dos ân-
gulos de comutação ótimos para um esquema de controle de velocidade
do tipo V/f constante, onde se faz necessário operar com número de co-
mutações por ciclo variável para limitar a ondulação de corrente para
baixas frequências de fundamental, ao mesmo tempo que se limita a
frequência de comutação dos interruptores de potência para toda a
faixa de operação.

As técnicas apresentadas neste capítulo e no anterior definem
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Figura 5.18 – Simulação da partida do motor utilizando a modulação
OPP com N variável.

completamente o esquema de modulação para minimização da THD
das correntes de carga, tendo como aplicação a alimentação de um
motor em velocidade variável através de um inversor do tipo HNPC.
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A técnica de modulação proposta foi aplicada, com sucesso, na
simulação de um conversor HNPC acionando um motor de indução
trifásico. Através de simulações comparativas do conversor operando
com as modulações mIPD, mIPD3 e SVM, mostrou-se que a modula-
ção OPP apresenta resultados superiores para as THDs das correntes
do motor, que era o que se desejava minimizar. Demonstrou-se ainda
via resultados de simulação que a modulação OPP e sua implementa-
ção proposta pode operar em sistemas com velocidade variável e com
baixíssima frequência de comutação.
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6 Modulação Otimizada com
Múltiplos Objetivos

No capítulo anterior foi demonstrada a potencialidade da téc-
nica de modulação otimizada para melhorar a qualidade das correntes
da máquina num sistema inversor-motor operando com baixa frequên-
cia de comutação. Todo o desenvolvimento até aqui teve como objetivo
minimizar a THD das correntes da máquina, formando assim um pro-
blema de otimização multivariável de objetivo único.

Embora minimizar a THD das correntes da máquina seja prova-
velmente um desejo em todas as aplicações práticas, ele certamente não
é o único. Pode-se destacar aqui, entre outras possibilidades a mini-
mização: da tensão de modo comum, que pode ocasionar correntes de
circulação nos mancais da máquina e tem o potencial de deterioração
mecânica e do sistema de isolação elétrica da mesma; das correntes nos
capacitores do barramento, que interferem diretamente na ondulação
das tensões e na vida útil dos capacitores, além de serem fatores deter-
minantes no custo, peso e volume do conversor; ou ainda das perdas
nos semicondutores, ou na máquina, ou no sistema conversor-máquina.

Utilizando a formulação apresentada no capítulo 4, pode-se oti-
mizar qualquer um destes aspectos do sistema inversor-motor, desde
que, este possa ser quantificado, diretamente ou através de algum ín-
dice, por uma função custo dependente dos ângulos de comutação.
Ainda, utilizando-se técnicas de otimização multi-objetivos, pode-se
ainda otimizar mais de um destes aspectos simultaneamente.

Este capítulo aborda esta técnica, e apresenta a adaptação da
formulação da modulação síncrona otimizada e os resultados obtidos
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com a minimização simultânea da WTHD das tensões de saída do in-
versor e dos valores eficazes das correntes dos barramentos CC. Para
isto, novamente será utilizado o sistema inversor-motor com a topologia
HNPC detalhada no capítulo anterior.

6.1 Minimização da Ondulação das Tensões dos Barramen-
tos CC

No capítulo 4 foi formulada a função de custo do problema de
otimização para minimização da WHTD. Esta continuará sendo uti-
lizada para o objetivo principal de reduzir a distorção harmônica das
correntes da máquina, porém, busca-se uma nova função, também de-
pendente dos ângulos de comutação γ, que represente as correntes que
geram ondulações de tensão nos barramentos CC, para que estas pos-
sam ser minimizadas como objetivo secundário.

No HNPC cada uma das fases possui seu barramento indepen-
dente, de forma que a transferência de potência deste barramento para
a carga possui as características de um conversor monofásico. Inevita-
velmente a modulação de uma tensão predominantemente senoidal com
frequência fundamental f1, e correntes de carga também senoidais de
mesma frequência, resultam em uma parcela de potência oscilante, com
uma alta componente alternada no dobro da frequência fundamental.
Assim, espera-se que a tensão de cada um dos barramentos apresente
ondulações de tensão nesta frequência.

Esta ondulação, no dobro da frequência fundamental, não pode
ser plenamente eliminada para operação com correntes de carga se-
noidais como se deseja, porém, além da dependência da corrente da
carga ela também depende dos ângulos de comutação, e busca-se os
ângulos de comutação que, além de manter a WTHD em níveis baixos,
também reduzam o tanto quanto possível esta oscilação da tensão do
barramento CC. Para tal, precisa-se modelar a relação das correntes
nos barramentos CC com os ângulos de comutação.

As correntes do barramento bipolar formado pelos dois capaci-
tores de uma fase podem ser decompostas em componentes de modo
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comum (icm) e de modo diferencial (idm), definidas por:

idm =
ip − in

2
= −2i0 (6.1)

icm =
ip + in

2
, (6.2)

onde ip é a corrente instantânea que circula pelo terminal do barra-
mento positivo, in a do barramento negativo e i0 a corrente injetada
no ponto central, conforme apresentado na figura 6.1.

Figura 6.1 – Barramentos do conversor HNPC.

A componente de modo diferencial, idm, não interfere direta-
mente na ondulação de baixa frequência (2f1), e afeta apenas o balanço
das tensões da parcela positiva e negativa do barramento bipolar. Como
abordado no capítulo anterior, esta é controlada pelos estados de co-
mutação redundantes de modo a manter o equilíbrio das tensões vp0 e
v0n.

A componente de modo comum, icm, é efetivamente a corrente
que transfere energia do barramento à carga. Seu valor médio deve ser
integralmente transferido pelo retificador, e é definido pela potência
ativa entregue à carga. A tabela 8 relaciona as correntes de modo
comum e diferencial do barramento CC de uma fase para todos os
estados de comutação.

Nota-se, na tabela 8, que a corrente de modo comum icm, respon-
sável pela ondulação da tensão total do barramento, pode ser calculada
diretamente pelo nível da tensão da fase, representado pelo sinal l, e
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Tabela 8 – Correntes nos barramentos CC do conversor HNPC.

szeq szeq vaz l ip in idm icm
p p

0 0
0 0 0 0

n n 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0
0 n

+E +1
0 +ia −ia/2 +ia/2p 0 +ia 0 +ia/2

0 p −E −1
−ia 0 −ia/2 −ia/2n 0 0 −ia +ia/2

p n +2E +2 +ia +ia 0 +ia
n p −2E −2 −ia −ia 0 −ia

pela corrente instantânea da fase ia, e é dada por:

icm =
lia
2
. (6.3)

Afim de representar a componente de modo comum do barra-
mento de uma das fases por sua série de Fourier, assume-se que as
correntes da máquina são puramente senoidais com amplitude Î e defa-
sadas das componentes fundamentais das tensões de fase por um ângulo
ϕ, de modo que a corrente da fase a pode ser representada por:

ia = Î cos(θ − ϕ). (6.4)

A forma da corrente de modo comum e diferencial ao longo de
meio ciclo da fundamental, para um exemplo de tensão de saída, é
apresentada no gráfico da figura 6.2. A representação em tracejado
da componente de modo diferencial refere-se às duas possibilidades de
sentido, já que estes são determinados pelos estados de comutação re-
dundantes controlados pelo algoritmo de balanço das tensões vp0 e v0n.

Para se obter uma representação por série de Fourier generali-
zada de icm, para qualquer número de comutações, pode-se decompor
icm em N componentes ik básicas como a apresentada na figura 6.3, de
forma semelhante ao que foi feito com o sinal l no capítulo 4.
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Figura 6.2 – Componentes de modo comum e diferencial das correntes
do barramento de uma fase.

Figura 6.3 – Decomposição da corrente icm em N componentes ik.
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Assim,

icm =

N∑
k=1

ik, (6.5)

onde
ik = ik,p + ik,n − ia. (6.6)

Calculando os coeficientes da série de Fourier do sinal ik em
função do ângulo de comutação γk, obtêm-se os coeficientes da corrente
de modo comum de uma fase, dados por:

bh =
Î sen(ϕ)

2π

N∑
k=1

{
sen [(h− 1) γk]

h− 1
− sen [(h+ 1) γk]

h+ 1

}
(6.7)

ah =
Î cos(ϕ)

2π

N∑
k=1

{
sen [(h− 1) γk]

h− 1
+

sen [(h+ 1) γk]

h+ 1

}
(6.8)

a0 =
Î cos(ϕ)

2π

N∑
k=1

sen(γk) =
MÎ cos(ϕ)

8
(6.9)

sendo que (6.7) e (6.8) são válidas apenas para h par, já que todas
as componentes harmônicas de ordem ímpar são nulas. A série para
reconstituição de icm é dada por:

icm(θ) = a0 +

∞∑
h=2,4...

[ah cos(hθ) + bh sen(hθ)] . (6.10)

A componente a0 é a componente média de corrente do barra-
mento CC, e é dependente apenas da potência ativa transferida à carga,
de modo que não pode ser reduzida no processo de otimização. Assim,
(6.7) e (6.8), que possuem a informação da parcela alternada da cor-
rente/potência do barramento, podem ser utilizadas para minimização
da ondulação da tensão total do barramento CC, denominada vpn.

Sabe-se que a amplitude das componentes harmônicas de icm
podem ser calculadas por:

îcm,h =
√
a2h + b2h (6.11)

Logo, se deseja-se minimizar apenas a componente harmônica de se-
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gunda ordem, já que esta é dominante na ondulação da tensão do bar-
ramento CC, pode-se então adotar como função objetivo:

σicm2 = a22 + b22, (6.12)

sendo b2 e a2 definidos respectivamente por (6.7) e (6.8).
Cabe salientar que devido às características monofásicas dos bar-

ramentos do HNPC, îcm,2 não pode ser zerada para o conversor ope-
rando com tensões e correntes senoidais. Por exemplo, uma modelagem
idealizada do conversor seria a de uma fonte de tensão alternada com:

v(θ) = V̂ cos(θ) (6.13)

alimentando uma carga com corrente:

i(θ) = Î cos(θ − ϕ). (6.14)

A potência instantânea desta fonte monofásica idealizada é dada por:

p(θ) = Î V̂ cos(θ − ϕ) cos(θ) = P + P sen(2θ) (6.15)

sendo P a potência média em um período, calculada por:

P =
Î V̂ cos(ϕ)

2
. (6.16)

Disto, e considerando ainda que a tensão do barramento é cons-
tante, conclui-se que a minimização de îcm,2 possui um limite intrans-
ponível dado pela corrente média do barramento, ou seja:

îcm,2 ≥ a0 (6.17)

Embora conhecer este limite não seja particularmente impor-
tante para o processo de otimização dos ângulos de comutação, com ele
pode-se verificar quão perto do resultado ideal o conversor está ope-
rando, além dele ser uma boa estimativa para o projeto dos valores de
capacitâncias do barramento CC, para um critério de máxima ondula-
ção de tensão.
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6.2 Formulação do Problema de Otimização Multi-Objetivos

No caso da modulação, onde se tem apenas a liberdade de es-
colha dos ângulos de comutação, a otimização individual de objetivos
distintos, tais como minimização da THD e da ondulação das tensões
dos barramentos CC, por exemplo, muito provavelmente resultariam
em soluções distintas, de modo que, no processo de otimização, a par-
tir de certo ponto, a diminuição de uma das funções objetivo resulta no
aumento da outra. Neste caso, diz-se que os objetivos são conflitantes,
e não se pode obter uma solução que leve à minimização simultânea dos
dois objetivos. Diversas estratégias podem ser usadas para a tomada
de decisão de priorização dos objetivos. Uma das mais simples, é a da
soma ponderada. Nesta técnica cada função objetivo é multiplicada
por coeficiente com o qual se controla o grau de importância que se
deseja atribuir a cada objetivo. A função de custo é dada pela soma
destas funções individuais ponderadas pelo seu respectivo coeficiente.

Para o problema aqui proposto, onde deseja-se minimizar simul-
taneamente a WTHD e a componente de segunda ordem da corrente
no barramento CC, pode-se reformular a função de custo do problema
de otimização como:

σ = σwthd + βσicm2 (6.18)

onde β é o coeficiente com o qual se adapta a amplitude das respostas
das funções e se prioriza os objetivos. As funções σwthd e σicm2 são
as funções custo dos dois objetivos, desenvolvidas respectivamente no
capítulo 4 e na seção anterior, e são reescritas aqui:

σwthd(γ) =

H∑
h=6n∓1
n∈N∗

[
2

πh2

N∑
k=1

sen(hγk)

]2
(6.19)

σicm2(γ,ϕ) =

{
sen(ϕ)

2π

N∑
k=1

[
sen(γk)− 1

3
sen(3γk)

]}2

+

+

{
cos(ϕ)

2π

N∑
k=1

[
sen(γk) +

1

3
sen(3γk)

]}2

.

(6.20)

Nota-se de (6.20) que, além da dependência por γ, σicm2 tam-
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bém é dependente de ϕ, que é o ângulo de defasagem das correntes da
máquina com relação à fundamental das tensões impostas pelo inversor.

Como se sabe, um motor varia seu fator de deslocamento depen-
dendo de sua velocidade e condições de carga. Logo, esta otimização é
depende das condições da carga. Para resolver esta dependência, pode-
se pensar em modular o inversor com uma tabela tridimensional, que
define os valores de γ para todo o plano {M ,ϕ}. Outra possibilidade é
a de realizar a otimização para um ponto crítico, com carga total por
exemplo. Neste caso, quando o conversor não estiver operando a plena
carga os ângulos não estarão tão otimizados quanto se poderia para a
redução da corrente do barramento. Porém, devido à redução de carga,
as correntes em valores absolutos serão reduzidas e as ondulações de
tensão serão menores.

Neste trabalho adotou-se a estratégia de otimizar os ângulos de
comutação para um ponto de operação fixo, na condição de operação
nominal da máquina.

Na próxima seção serão apresentados os resultados de simulação
obtidos com a otimização multi-objetivos em comparação aos obtidos
com a otimização de objetivo único, apresentada nos capítulos 4 e 5.

6.3 Resultados de Simulação para a Otimização Multi-Objetivos

No capítulo anterior o sistema inversor-motor foi simulado com
o inversor operando com altos valores de capacitância, de modo a mini-
mizar as ondulações dos barramentos CC ao ponto de torná-las despre-
zíveis, pois naquele capítulo desejava-se comparar apenas as diferenças
entre as diversas técnicas de modulação. No presente capítulo adotou-
se valores de capacitâncias mais realistas, de C = 2,5 mF. Com este
novo valor de capacitância, ainda utilizando a modulação que otimiza
apenas a WTHD, ou seja, o equivalente a β=0, cujos ângulos de comu-
tação foram apresentados na figura 4.17, obtêm-se as formas de onda
apresentadas na figura 6.4.

A tensão de um dos barramentos CC, apresentada na figura
6.4(a), agora apresenta uma ondulação de cerca de ∆vpn = 5,21 %
de seu valor médio de v̂pn,0 = 6,024 kV. Essa ondulação é predomi-
nantemente causada pela componente harmônica de segunda ordem da
corrente icm, que resulta em uma componente harmônica de tensão



172 Modulação Otimizada com Múltiplos Objetivos

Figura 6.4 – Valores de (a) tensão do barramento CC, (b) tensões de fase
e de linha, (c) correntes da máquina e (d) corrente de modo comum no
barramento CC de uma fase, obtidos através da simulação do conversor
HNPC com M=0,9, N=13, f1 =74 Hz e β=0.
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nesta frequência de v̂pn,2 =156,4 V.
As tensões de fase e de linha são apresentadas na figura 6.4(b).

Nota-se que as ondulações das tensões dos barramento CC ocasionam
uma leve oscilação nos níveis das tensões de saída e um pequeno au-
mento da THD das tensões de linha, de 4,06% para 4,13%.

As correntes na máquina, apresentadas na figura 6.4(c), também
sofrem um pequeno aumento no seu valor de THD decorrente da ondu-
lação das tensões dos barramento CC. Este aumento foi de 0,38% para
0,40%.

O gráfico da figura 6.4(d) apresenta a componente de modo co-
mum das correntes do barramento CC (icm) obtida por simulação.
Ressalta-se que esta não pode ser medida diretamente, e é obtida pela
composição das correntes ip e in. Nota-se desta corrente que a com-
ponente harmônica de segunda ordem é de îcm,2 = 152,5 A, enquanto
sua componente de ordem zero (seu valor médio) é de îcm,0 =133,1 A,
ou seja, a componente harmônica de segunda ordem é 14,6% maior
que o limite mínimo teórico previsto por (6.17), lembrando que esta
simulação ainda não contempla a minimização de îcm2 como objetivo
secundário.

Resolvendo o problema de otimização, agora com a função ob-
jetivo definida em (6.18), com β = 0,0006 e com ϕ = 0,54 rad que é
o ângulo de defasagem nominal da máquina, obtém-se os ângulos de
comutação apresentados na figura 6.5.

Figura 6.5 – Ângulos de comutação γ para a modulação OPP com
β=0,0006.

Simulando o sistema com estes novos ângulos de comutação,
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obtêm-se as formas de onda apresentadas nos gráficos da figura 6.6.

Com a inclusão da minimização da corrente do barramento CC
no problema de otimização, a tensão do barramento, apresentada na
figura 6.6(a), apresentou uma redução de ondulação de ∆vpn = 5,21%
para ∆vpn = 4,86% de seu valor médio. A componente harmônica de
tensão na frequência 2f1 foi reduzida em 8,8%, de v̂pn,2 =156,4 V para
v̂pn,2 = 142,6 V, enquanto seu valor médio se manteve praticamente
inalterado.

As tensões de fase e de linha, apresentadas na figura 6.6(b),
sofreram um acréscimo de THD, de 28,8% para 38,3% para a tensão de
fase e de 4,13% para 4,73% para a tensão de linha.

As correntes na máquina, apresentadas na figura 6.4(c), também
sofreram um pequeno aumento no seu valor de THD, de 0,40% para
0,59%. Este aumento era esperado, visto que os dois objetivos, de mini-
mização da WTHD e da corrente icm, são conflitantes. Porém, a THD
das correntes da máquina continuam em níveis muito baixos quando
comparada às obtidas com outras técnicas de modulação, conforme foi
apresentado no capítulo anterior.

O gráfico da figura 6.6(d) apresenta a corrente de modo co-
mum, icm, e verifica-se que sua componente harmônica de ordem dois
apresentou um redução também de 8,8%, de îcm,2 = 152,5 A para
îcm,2 = 139,0 A. A componente de ordem zero não sofreu alterações,
já que a potência transferida à carga não foi alterada.

Através de β pode-se controlar o quanto deseja-se melhorar a
ondulação do barramento, ao custo de um aumento na THD das cor-
rentes. Ou seja, o balanço de prioridade entre os dois objetivos que são
conflitantes. Por exemplo, para β= 0,1, que é um valor bastante alto
para este problema e que leva a resultados muito próximos ao limite
mínimo de ondulação da componente harmônica de segunda ordem de
icm, obtêm-se os resultados de simulação apresentados na figura 6.7.

Nota-se do gráfico da figura 6.7(d) que a relação entre îcm,2 e
îcm,0 é quase unitária, o que indica que esta condição é muito próxima
à máxima minimização de ondulação que se pode obter com corren-
tes de carga senoidais. A redução da ondulação do barramento CC, a
qual se desejava minimizar, foi de 12,1%, passando de uma ondulação
de ∆vpn = 5,21% (com β = 0) para ∆vpn = 4,58%. Em contrapar-
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Figura 6.6 – Valores de (a) tensão do barramento CC, (b) tensões de fase
e de linha, (c) correntes da máquina e (d) corrente de modo comum no
barramento CC de uma fase, obtidos através da simulação do conversor
HNPC com M=0,9, N=13, f1 =74 Hz e β=0,0006.
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Figura 6.7 – Valores de (a) tensão do barramento CC, (b) tensões de fase
e de linha, (c) correntes da máquina e (d) corrente de modo comum no
barramento CC de uma fase, obtidos através da simulação do conversor
HNPC com M=0,9, N=13, f1 =74 Hz e β=0,1.
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tida, a THD das correntes praticamente dobrou, passando de 0,40%

para 0,79%, mas mesmo assim apresenta valores bastante baixos con-
siderando a reduzida frequência de comutação com a qual o conversor
opera.

A redução da componente harmônica de ordem 2 da corrente icm
com o aumento de β, resulta em um aumento nas demais componentes
harmônicas do espectro, principalmente da de ordem 4. O gráfico da
figura 6.8 apresenta o espectro harmônica de icm para os três valores
de β apresentados neste capítulo. Nota-se que a componente de ordem
zero, ou seja, o valor médio de icm, não é alterado já que este depende
apenas da potência transferida à carga. A componente harmônica de
ordem 2 é reduzida com o aumento de β, como deseja-se, porém, isso
acarreta no aumento da componente harmônica de ordem 4. Ou seja,
transfere-se a energia associada à redução da componente harmônica
de ordem 2 para o resto do espectro, principalmente para a componente
de ordem 4. Caso deseja-se, pode-se alterar a função custo (6.20) para
incluir na minimização outras componentes harmônicas e não apenas a
de segunda ordem.

Figura 6.8 – Amplitude das componentes harmônicas de icm.

A tabela 9 apresenta os valores das principais grandezas do sis-
tema para diversas simulações, com ângulos de comutação otimizados
utilizando diversos valores de β. Para todas as simulações os valores de
tensão média dos barramentos CC são de aproximadamente 6,025 kV,
variando menos de 1 V, e sintetizam-se tensões de linha de 6,6 kV de
valor eficaz.

Esta tabela mostra outro indício de que β=0,1 leva o sistema a
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Tabela 9 – Resultados de simulação para diversos valores de β.

Variável β
=

0

β
=

0,
00

05

β
=

0,
00

06

β
=

0,
00

1

β
=

0,
00

2

β
=

0,
05

β
=

0,
1

îa,1 [Arms] 241,9 241,8 241,6 241,9 241,7 242,1 242.0
THDi [%] 0,40 0,47 0,59 0,61 0,65 0,75 0,79
∆vpn [%] 5,21 5,18 4,86 4,79 4,68 4,58 4,58
v̂pn,2 [V] 156,4 154,1 142,1 142,0 139,9 137,4 137,0
îcm,2 [A] 152,4 150,4 139,0 138,3 136,3 133,8 133,5
îcm,2/̂icm,0 1,145 1,129 1,044 1,038 1,023 1,004 1,002

uma operação muito próxima do limite mínimo de ondulação das ten-
sões do barramento CC, já que, comparando suas duas últimas colunas,
nota-se que dobrando o valor de β não se tem significativa redução na
ondulação de tensão.

6.4 Conclusões

Apresentou-se neste capítulo uma adaptação do problema de oti-
mização dos ângulos de comutação para incluir a minimização simultâ-
nea de mais de uma função objetivo. Demonstrou-se através de simula-
ções de um motor acionado por um inversor HNPC a viabilidade desta
técnica, utilizando como exemplo a minimização simultânea da WTHD
das tensões de linha e da componente harmônica de segunda ordem
da corrente de modo comum do barramento CC de cada fase, visando
com isto a minimização das THDs das correntes da máquina e das os-
cilações das tensões dos barramento CC. Demonstrou-se ainda, como a
priorização destes objetivos, que são conflitantes, pode ser controlada
através da utilização de ponderação das funções objetivo e que, mesmo
se elevando a prioridade da redução das correntes no barramento CC,
são obtidos valores baixos de THD das correntes da máquina quando se
compara esta técnica a modulações com frequência de comutação fixa.
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Neste capítulo serão apresentados resultados experimentais ob-
tidos com a modulação síncrona otimizada desenvolvida nos capítulos
anteriores.

Para a comprovação experimental foi desenvolvido um protótipo
do conversor HNPC que alimenta um motor síncrono à imãs permanen-
tes (MSIP). Embora a aplicação da modulação em estudo seja destinada
à acionamentos de alta potência em média tensão, devido às limitações
do laboratório, o protótipo para as atividades experimentais desta tese
foi realizado em baixa tensão e baixa potência, com tensão eficaz de
saída do inversor de 380 V e o motor de 11 kW de potência nominal de
eixo.

Para impor carga a este motor, conecta-se este a um segundo
motor, também à imãs permanentes, que atua na função de gerador
conectado a um banco de resistores. Este banco possui interruptores
eletromecânicos com os quais pode-se variar a resistência associada,
variando assim a carga imposta ao motor em teste. Além disso, entre os
dois motores conectou-se uma torquímetro de precisão capaz de medir
o torque, a velocidade e a potência mecânica transferida entre os eixos
dos motores. Os principais parâmetros destes motores são apresentados
na tabela 10.

O protótipo em si consiste de três placas eletrônicas de potência,
cada uma formando uma fase do inversor HNPC, contendo duas pontes
retificadoras trifásicas de entrada, possibilitando alimentação através de
um retificador de 12 (ou 36) pulsos, dois braços NPC contendo 4 IGBTs
e 6 diodos cada, e um banco de capacitores divididos em 2 segmentos,
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Tabela 10 – Dados nominais de placa dos motores à imãs permanentes
MSIP1 e MSIP2.

MSIP1 MSIP2

(motor) (gerador)
potência 11 (15) 15 (20) kW (cv)
tensão 380 380 Vrms

corrente 19 28 Arms
velocidade 1.800 1.800 rpm

# pólos 6 6
frequência 90 90 Hz

torque 57,9 79,6 Nm
cos ϕ 0,92 0,94

rendimento 94,1 94,6 %

formando assim os barramentos bipolares de cada fase.
Cada uma destas três fases possui um controlador local (Mi-

croship dsPIC33EP128MC504), responsável pelo comando dos inter-
ruptores controlados e proteções local, além das medições de corrente
da fase, tensões positiva e negativa do barramento CC, temperatura
dos dissipadores e controle de velocidade dos ventiladores acoplados a
estes dissipadores.

A modulação em si não é processada neste controlador local, mas
sim, em uma placa de controle centralizada, contendo um DSC (Texas
F28335) e um FPGA (Altera Cyclone IV EP4CE22) conectados entre
si por um barramento paralelo e conectados com os controladores lo-
cais, via fibras ópticas, através de canais de comunicação seriais. O
controlador local recebe do controle central informações dos estados
atuais que devem ser impostos por sua respectiva fase através de um
canal de comunicação UART, e a partir disso gera os sinais de co-
mando dos 8 interruptores controlados de cada fase. É utilizado ainda
um segundo canal de comunicação UART para cada fase operando no
sentido oposto, interligando o controle central e o local de cada uma
das fases, por onde são transmitidas as medições locais de corrente, ten-
sões, temperaturas, além de outros sinais de controle do funcionamento
como confirmação de estado e comunicação de possíveis erros ao con-
trole central. A figura 7.1 detalha o setup de testes. Os esquemáticos
detalhados das placas eletrônicas são apresentados no anexo B.
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Figura 7.1 – Setup de testes.
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Embora o protótipo tenha sido concebido para ser alimentado
por um retificador multi-pulsos, o transformador defasador deste re-
tificador não pôde ser obtido durante o período em que se realizou o
doutorado, sendo que este retificador foi substituído por três fontes de
alimentação CC isoladas, que alimentam diretamente o barramento CC
de cada fase com aproximadamente 340 V.

Nas seções seguintes são apresentadas comparações de desempe-
nho baseadas em medições com o protótipo operando com a modulação
síncrona otimizada, a modulação SVM, mIPD e mIPD3. Serão apre-
sentadas ainda medições com respeito aos balanços, tanto das tensões
dos barramentos CC como da distribuição das comutações entre os in-
terruptores dos dois braços de cada fase de modo a validar a estratégia
apresentada no capítulo 5, bem como das transições de N ao longo da
partida do motor, otimização multiobjetivo para minimizar ondulação
da corrente do barramento CC e compensação de tempo morto.

7.1 Operação em Frequência Variável com N Variável

Nesta seção serão apresentados os resultados experimentais da
modulação síncrona otimizada acionando o motor com velocidade va-
riável, com o motor partindo do repouso acelerando até atingir a velo-
cidade nominal e posteriormente desacelerando até velocidade zero.

Ressalta-se que a velocidade do motor é controlada em malha
aberta por um esquema V/f constante. A tabela dos ângulos de comu-
tação ótimos utilizada é apresentada graficamente na figura 7.2, conce-
bida para operação com N=4 na velocidade/tensão nominal do motor.
A figura 7.3 apresenta a relação V/f utilizada nos experimentos.

O inversor parte o motor a partir da velocidade zero, utilizando a
modulação mIPD com frequência de portadora fc=2,16 kHz. Quando
o motor atinge cerca de 760 rpm (M≈0,39 e f1≈38 Hz) reconfigura-se
dinamicamente o esquema de modulação de mIPD para a modulação
síncrona otimizada. A partir de então, as transições de número de co-
mutações e padrões de comutação ocorrem naturalmente, sem nenhuma
reconfiguração do modulador, já que para o esquema de modulação
otimizada desenvolvido toda esta informação está contida na tabela de
ângulos de comutação.

A figura 7.5(a) apresenta as correntes ia, ib e i∗c (esta última
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Figura 7.2 – Valores de γ utilizados experimentalmente para N =
12 . . . 4.

Figura 7.3 – Relação V/f utilizada nos experimentos.

calculada a partir das outras duas), além da tensão de linha vbc e de
fase vc durante a rampa de partida do motor, um período de regime
permanente em velocidade e potência nominais, seguido de uma rampa
de desaceleração. Nesta mesma figura estão indicados os instantes em
que ocorrem as mudanças do modulador mIPD para OPP e vice versa.

Como carga para este ensaio utilizou-se uma resistência fixa co-
nectada ao gerador, que por sua vez impõe torque ao motor acionado.
Isso resulta em uma carga mecânica com características de torque linear
com a velocidade e consequentemente potência quadrática. Estas resis-
tências de carga foram ajustadas para impor carga nominal com torque
Tm ≈ 60,36 Nm na velocidade nominal de 1.800 rpm, resultando em
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uma potência mecânica no eixo de Pm≈ 11,38 kW. O comportamento
de torque, velocidade e potência, obtidos através de um torquímetro
(Interface Force T25) conectado entre o eixo do motor e do gerador,
para um ensaio de partida/regime/parada, similar ao apresentado na
figura 7.5(a), é apresentado na figura 7.4.

Figura 7.4 – Medições de (a) torque, (b) velocidade e (c) potência
no eixo do motor para condição de aceleração, regime permanente e
desaceleração com modulação OPP com N=4.

Na figura 7.5(b) apresenta-se estas mesmas medições de corren-
tes da máquina, uma das tensões de fase e uma das tensões de linha,
além da trajetória das correntes da máquina no espaço αβ (cuja trans-
formação é apresentada no anexo A), porém, agora enfatizando o inter-
valo de tempo em que ocorre a reconfiguração do modulador. Nota-se
que a reconfiguração do modulador causa um pequeno distúrbio nas
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correntes, contudo, bastante reduzido sem causar qualquer problema
para a máquina, inversor, ou até mesmo para a rede de alimentação.
Acredita-se que esta perturbação deve-se à defasagem da componente
fundamental da tensão na modulação mIPD, que está atrasada em um
período de amostragem, enquanto a modulação OPP não possui atraso
algum. A figura 7.5(c) reapresenta esta transição para um intervalo
menor, com o qual pode-se observar a mudança do padrão das tensões
de fase e de linha, passando da modulação mIPD com fc = 2,16 kHz
para OPP com N=9. A partir dos níveis das tensões de fase e de linha
verifica-se ainda que esta reconfiguração não causou desbalanço entre
as tensões dos barramento, sendo que para a modulação mIPD este
balanço é obtido de forma passiva, enquanto a modulação OPP utiliza
um esquema de balanço ativo como será abordado com mais detalhes
na seção seguinte.

A figura 7.5(d) apresenta a mudança do número de comutações
de N = 9 para N = 8. Esta transição se dá de forma suave, sem
perturbar as correntes da máquina, como pode ser visto claramente
na trajetória das correntes da máquina no espaço αβ. Apresenta-se
ainda as demais transições, de N = 8→ 7, N = 7→ 6, N = 6→ 5 e
N = 5→ 4 respectivamente nas figuras 7.6(a) a 7.6(d). Fica evidente,
principalmente em 7.6(b) e 7.6(c), a mudança no formato da tensão de
fase antes e depois da transição, e num primeiro momento se poderia
imaginar que estas causariam grandes perturbações ao sistema, porém,
como as componentes harmônicas de mais baixa ordem são contínuas
nas transições, as correntes do sistema são pouco afetadas.

7.2 Balanço das Tensões e Distribuição das Comutações en-
tre os Braços e Interruptores

Dois aspectos importantes para a estrutura HNPC são: (i) o
balanço entre as tensões na parcela positiva e negativa de cada fase; e,
(ii) a distribuição das comutações entre os dois braços de uma mesma
fase, bem como entre os interruptores de cada braço.

Conforme apresentado no capítulo 5, o balanço das tensões do
barramento CC bipolar é obtido por meio da escolha dos estados re-
dundantes para formar a tensão de cada fase. Por serem redundâncias
intra-fase, a escolha de um ou de outro estado não afeta as tensões de
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Figura 7.5 – Comportamento do sistema durante rampa de par-
tida/parada e reconfiguração do modulador.
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Figura 7.6 – Comportamento do sistema durante as transições do nú-
mero de comutações por ciclo.
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fase, e por consequência, nem as tensões de linha. Porém, podem afetar
a distribuição das comutações entre os dois braços NPC de cada fase.
Pretende-se demonstrar aqui que, com a modulação proposta, ambos
os balanços são obtidos simultaneamente.

A figura 7.7(a) apresenta as medições das tensões das parcelas
positiva e negativa do barramento CC de uma das fases com o sistema
operando com tensão, frequência e carga nominais com a modulação
síncrona otimizada e N = 4. Na mesma aquisição ainda são apresen-
tadas medições da tensão de fase imposta pelo inversor e a corrente
desta mesma fase. A figura 7.7(b) apresenta estas mesmas medições
enfatizando apenas um ciclo da tensão de saída. Nota-se que o modu-
lador garante o balanço das tensões das duas parcelas do barramento
CC conforme desejado mesmo com número reduzido de comutações.

Figura 7.7 – Medição do balanço das tensões das duas parcelas do
barramento CC da fase c.

A figura 7.8(a) apresenta a medição das tensões impostas por
cada um dos dois braços NPC que formam uma das fases do HNPC, ou
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seja, a tensão vc,z0 que é a tensão entre o terminal z (conexão em estrela
entre as fases) e o ponto central do barramento CC, e a tensão vc,c0 que
é a tensão entre o terminal de saída de uma fase e o ponto central do
barramento CC desta mesma fase. Esta mesma aquisição contém ainda
a corrente e a tensão da fase c. A figura 7.8(b) apresenta as mesmas
medições enfatizando um ciclo da fundamental. Nota-se que existe uma
simetria de forma entre vc,z0 e vc,c0, e que as 16 comutações da tensão
de fase vc em um período da fundamental são divididas igualmente
entre os dois braços. Além disso, da simetria das tensões vc,z0 e vc,c0
e da corrente de fase ic verifica-se que ambos os braços processam a
mesma potência.

A figura 7.9(a) apresenta a medição das tensões em cada um dos
interruptores que formam um braço, além da reconstituição da tensão
imposta por este braço (v∗c,c0), sendo esta reconstituída através do ca-
nal matemático do osciloscópio. A figura 7.9(b) apresenta as mesmas
medições para dois ciclos da fundamental. Nota-se que a tensão v∗c0
possui a mesma forma de vc,c0 da figura 7.8 e que as 8 comutações
desta em um ciclo são divididas igualmente entre os 4 interruptores do
braço, comprovando que para N=4, a frequência de comutação de cada
interruptor é de apenas o dobro da frequência da fundamental. Para
f1 =90 Hz e N=4 tem-se uma frequência de comutação de fsw=180 Hz
para cada um dos 24 interruptores controlados que formam a estrutura
de potência.

Assim, demonstra-se que a estratégia de balanço adotada comporta-
se como o esperado e que é adequada para a operação do inversor HNPC
juntamente com a modulação síncrona otimizada.
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7.3 Medições de THD das Correntes da Máquina

O objetivo principal da otimização dos ângulos de comutação é
o de minimizar a distorção harmônica das correntes para que se possa
utilizar uma frequência de comutação bastante reduzida nos interrup-
tores de potência do inversor. Aqui serão apresentados os resultados
de THD de corrente obtidos experimentalmente para diversos valo-
res de N . Implementou-se ainda, no mesmo protótipo, utilizando o
mesmo setup de testes, as modulações mIPD, mIPD3 (mIPD com inje-
ção de modo comum) e SVM de 7 segmentos para diferentes valores de
frequência de portadora/amostragem, de modo que se possa contrastar
os resultados obtidos com estas técnicas convencionais com os obtidos
através da modulação otimizada.

Para a modulação síncrona otimizada foi possível operar Nmin=

4, ou seja, com frequência de comutação dos interruptores fsw=180 Hz
para tensão de saída com frequência fundamental nominal f1 =90 Hz.
Tentou-se ainda operar o sistema com Nmin = 3, porém, para uma
frequência de comutação tão reduzida não foi possível balancear as
tensões dentro de um ciclo da fundamental dentro dos limites de atua-
ção da proteção de desbalanço do algoritmo de controle do protótipo,
impostas em 40 V.

Para as modulações mIPD e mIPD3 pôde-se operar com frequên-
cia de portadora mínima de fc = 2,16 kHz, o que resulta em uma
frequência de comutação dos interruptores de fsw = 585 Hz. Foram
realizados testes com fc = 1,44 kHz, o que resultaria em frequência de
comutação similar às apresentadas pela modulação OPP com N = 8,
porém, o balanço passivo desta modulação não foi capaz de balancear
as tensões do barramento CC, e mesmo para fc=2,16 kHz este balanço
se mostra bem oscilatório como será observado nas medições apresen-
tadas a seguir. Para a modulação SVM também pôde-se operar com
frequência de amostragem mínima de fs = 2,16 kHz e frequência de
comutação dos interruptores de fsw=585 Hz.

Ressalta-se que embora mIPD e mIPD3 resultariam em distor-
ções harmônicas semelhantes para frequência de comutação elevadas,
já que a diferença das duas é apenas a injeção de modo comum nas
tensões de fase, não é isso que acontece para baixas frequências de
comutação, quando as bandas laterais à frequência da portadora ocu-
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pam uma região do espectro de baixa frequência, inclusive interferindo
nas componentes harmônicas de baixa ordem da frequência de saída.
Devido a isso optou-se por apresentar os resultados obtidos com ambas.

Os resultados apresentados a seguir foram obtidos experimental-
mente através de um osciloscópio LECROY HRO 66Zi, de um analisa-
dor de potência YOKOGAWA WT1800, e de um torquímetro Interface
Force T25, sendo o setup de testes configurado conforme diagrama da
figura 7.10.
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Figura 7.10 – Setup de testes e equipamentos de medição.
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As figuras 7.11(a) a 7.11(d) apresentam as correntes, uma das
tensões de fase, uma das tensões de linha e a trajetória das correntes do
motor no espaço αβ com o protótipo operando, respectivamente, com
modulação OPP (N=4), mIPD (fc=2,16 kHz), mIPD3 (fc=2,16 kHz)
e SVM (fs=2,16 kHz). Nestas figuras foram adicionadas ainda anota-
ções das THDs das correntes da máquina obtidas com cada modulação,
sendo estes os valores médios das THDs (entre as três fases) obtidas
com a medição das 50 primeiras harmônicas através do analisador de
potência. As medições obtidas com o analisador de potência e o es-
pectro harmônico, tanto das correntes como das tensões de linha, para
as modulações apresentadas na figura 7.11, bem como para as demais
frequência de comutação testadas experimentalmente são apresentadas
no anexo A.

Os resultados experimentais apresentados na figura 7.11 compro-
vam a potencialidade da modulação síncrona otimizada, que para este
caso, mesmo com frequência de comutação dos interruptores 3,25 vezes
menor que as demais modulações (de fsw = 585 Hz das demais para
fsw=180 Hz com OPP), apresentou resultados superiores com relação
à distorção das correntes da máquina.

Este ganho de desempenho também é refletido na ondulação de
torque no eixo do motor. Uma comparação da ondulação de torque
em regime permanente obtida com a modulação OPP e com a mIPD é
apresentada na figura 7.13. Cabe ressaltar que a precisão da medição
de torque do equipamento utilizado é de 0,1 Nm com frequência de
amostragem de 2,5 kHz, de forma que esta medição pode não ser muito
representativa em valores absolutos, porém, a redução da ondulação é
evidente.

Comparou-se ainda estas modulações com diferentes valores de
frequência de comutação. As medições de espectro harmônico, tensões
e potência de entrada, tensões de fase e de linha de saída, correntes de
saída e seus valores de THDi são apresentados no anexo A. Os valores
de THDi para as diferentes modulações testadas estão compilados na
tabela 11.

Chama-se atenção ao fato de que para as modulações mIPD
e SVM atingirem o mesmo nível de THDi da modulação OPP com
N = 4, com frequência de comutação dos interruptores fsw = 180 Hz
necessita-se uma frequência de portadora/amostragem de 4,32 kHz,
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Figura 7.11 – Comparação dos resultados experimentais entre a mo-
dulação OPP com N = 4 e as modulações mIPD, mIPD3 e SVM com
fc|fs=2,16 kHz.
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Tabela 11 – Comparação dos níveis de THDi obtidos experimental-
mente para os diversos esquemas de modulação e frequências de comu-
tação testados.

N1
t f2sw N fc|fs THDi [%]

[#] [Hz] [#] [Hz] OPP mIPD mIPD3 SVM
16 180 4 – 1,878 – – –
20 225 5 – 1,947 – – –
24 270 6 – 1,817 – – –
32 360 8 1440 1,802 * * †
52 585 13 2160 1,614 2,506 3,219 2,285
84 945 – 3600 – 2,063 2,380 2,128
96 1080 – 4320 – 1,864 2,207 1,901
160 1800 – 7200 – – – 1,643

1 Número de comutações da tensão de fase em um período da fundamental;
2 Frequência de comutação de cada interruptor para frequência
fundamental de 90 Hz;
* A modulação IPD com frequência de portadora de 1,44 kHz (com balanço
de tensão passivo) não foi capaz de balancear os barramentos positivo e
negativo dentro dos limites estabelecidos para a proteção de desbalanço;
† Com modulação SVM e frequência de amostragem de 1,44 kHz obteve-se
um balanço estável das tensões dos barramentos, porém, a modulação causa
desequilíbrio entre as correntes das três fases.

com fsw = 1,08 kHz. Ou seja, para se obter um desempenho similar
ao da modulação síncrona otimizada, comutando cada interruptor com
apenas o dobro da frequência da tensão de saída, as técnicas convenci-
onais necessitam de uma frequência de comutação seis vezes maior.

Os resultados compilados nesta tabela comprovam a eficácia da
técnica de modulação, foco desta tese.

Através dos ensaios experimentais notou-se que aumentar mais
aindaN não resulta em redução relevante de distorção harmônica, e que
nos espectros harmônicos das correntes, algumas componentes, sobre-
tudo as de 5a e 11a ordem apresentam valores maiores que os esperados
mesmo com as componentes de mesma ordem praticamente zeradas nos
espectros das tensões de linha. Após investigação atribuiu-se este fato
à força contra eletromotriz distorcida devido ao posicionamento não
perfeitamente senoidal dos imãs no rotor da máquina, ou seja, quem



198 Resultados Experimentais

gera as componentes harmônicas de tensão que vão resultar nestas cor-
rentes é o motor e não o inversor. A máquina utilizada tem os imãs
enterrados no rotor. As figuras 7.12(a) e 7.12(b) apresentam as medi-
ções das tensões geradas pelo motor quando este está em velocidade
nominal com os terminais elétricos em aberto. Para estas aquisições
acionou-se o motor que antes era utilizado como gerador, para levar o
motor em teste até a velocidade nominal.

Figura 7.12 – Aquisições (a) formas de onda e (b) medições de distorção
harmônica e do espectro harmônico das tensões geradas pelo MSIP em
velocidade nominal com os terminais elétricos desconectados.

Ainda para verificar esta não linearidade da força contra ele-
tromotriz e seu efeito na THD das correntes da máquina, testou-se o
inversor HNPC com modulação SVM com frequência de comutação re-
lativamente alta, com fs=7,2 kHz, situação com a qual espera-se obter
níveis muito baixos das THDs das correntes já que para este caso todas
as componentes harmônicas de tensão devido à comutação estão acima
da faixa dos 50 primeiros harmônicos considerados para a medição da
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THD pelo analisador de potência. Novamente obteve-se as componen-
tes de 5a e 11a ordem e THDi de 1,643%, equivalente à obtida com a
modulação OPP com N=13.

Figura 7.13 – Comparativo da ondulação do torque medido no eixo do
motor entre as modulações OPP (N = 4) e mIPD (fc = 2,16) kHz.

7.4 Compensação do Tempo Morto

No capítulo 5 foi ainda apresentada uma técnica de compensa-
ção de tempo morto com o intuito de reduzir as distorções harmônicas
ocasionadas pela inserção de tempo morto no comando dos interrup-
tores. Nas figuras 7.14(a) a 7.14(d) são apresentados os resultados do
protótipo operando com e sem esta compensação de tempo morto. Nas
figuras 7.14(a) e 7.14(c) são apresentadas as medições das THDs, ob-
tidas via analisador de potência, com o protótipo operando com N=4

e N = 8 em regime permanente e em condições de tensão, frequên-
cia e carga nominais, com um tempo morto de 9 µs com o algoritmo
de compensação desabilitado. As figuras 7.14(b) e 7.14(d) apresentam
medições similares, porém, com o algoritmo de compensação de tempo
morto habilitado. Nota-se uma pequena melhora na THD das corren-
tes, porém, pouco significativas, da ordem de 0,021% para N = 4 e de
0,045% para N=8.

Atribui-se esta pouca influência do algoritmo ao baixo número
de comutações e à grande indutância da MSIP. Ainda para comprovar
se o algoritmo de compensação estava funcionando adequadamente,
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Figura 7.14 – Comparação das THDs das correntes com e sem compen-
sação de tempo morto.

reduziu-se o tempo morto imposto aos interruptores do protótipo de
9 µs para aproximadamente 1 µs, com o algoritmo de compensação
desabilitado, e obteve-se THDs similares, comprovando que para este
protótipo, nas condições de operação adotadas, o tempo morto tem
pouca influência nas distorções harmônicas das correntes da máquina.

7.5 Otimização das Correntes do Barramento CC

No capítulo 6 introduziu-se uma otimização multiobjetivo para
o problema de otimização dos ângulos de comutação. Neste capítulo
propôs-se minimizar simultaneamente a WTHD e a ondulação de cor-
rente de segunda harmônica dos barramentos CC de cada fase.

Nos experimentos práticos não é possível medir diretamente a



Otimização das Correntes do Barramento CC 201

corrente dos capacitores como foi feito na simulações, mas em vez disso,
pode-se apenas medir a influência destas correntes no restante do cir-
cuito. A forma mais direta e óbvia de se fazer isso é a partir da on-
dulação de tensão nos barramentos CC, que são diretamente afetados
pela corrente drenada dos mesmos. Infelizmente, para a implementação
prática deste protótipo não pode-se utilizar um retificador que repre-
sentasse uma situação de aplicação real devido à indisponibilidade de
um transformador defasador com o qual se pudesse implementar um
retificador multi-pulsos. No lugar deste, utilizou-se fontes de alimen-
tação destinadas a ensaios em laboratório. Estas fontes possuem uma
capacitância de saída muito elevada, além de uma malha de controle
de tensão de saída, de modo que uma estimação da redução da compo-
nente de segunda ordem da corrente do barramento quando se utiliza
a modulação com otimização multiobjetivos a partir da medição das
tensões dos barramentos CC fica comprometida.

Para o setup utilizado para a alimentação do protótipo encontra-
se ainda outro agravante, que é o de ter se utilizado três fontes distintas,
com capacitâncias distintas e controladores distintos, e com isso apre-
sentando impedâncias de saída também distintas. A tensão de saída das
três fontes de alimentação, para operação do sistema com carga nomi-
nal, é apresentada na figura 7.15. Nota-se que as fontes que alimentam
os conversores das fases a e c são bem comportadas, apresentando ondu-
lação no dobro da frequência fundamental. Porém, uma delas, a saber
a fonte TECTROL TCY400-15BR1A conectada ao conversor da fase
b, apresenta ondulações abaixo da frequência da fundamental. Mesmo
com estas irregularidades a ondulação de tensão de entrada é baixa, e
compromete pouco a operação do inversor. Cabe aqui ressaltar que nos
resultados apresentados ao longo deste capítulo nota-se que a THDi da
corrente ib, independente da modulação utilizada, é ligeiramente maior
que as demais e atribui-se isso a esta ondulação. Para comprovar esta
relação alternou-se a fonte TECTROL TCY400-15BR1A para a alimen-
tação das demais fases e verificou-se que a THDi da corrente da fase
alimentada por esta fonte é sempre ligeiramente maior que as demais.

Devido a estes empecilhos, os resultados apresentados a seguir,
relacionados à otimização multiobjetivos, devem ser encarados apenas
de foma qualitativa, já que os efeitos medidos são em níveis muito
baixos.



202 Resultados Experimentais

Figura 7.15 – Ondulação das tensões de alimentação.

São comparadas as ondulações de tensão de alimentação obtidas
de dois ensaios: o primeiro com a modulação que otimiza apenas a
WTHD das tensões de saída do inversor, de modo a minimizar a THD
das correntes da máquina; e o segundo que utiliza uma otimização
multiobjetivos para minimizar a WTHD e a componente harmônica
com o dobro da frequência da tensão de saída.

A modulação com otimização unicamente da WTHD é a mesma
apresentada ao longo deste capítulo e será referida aqui por β=0, já que
isto anula a componente de minimização da ondulação da corrente do
barramento CC de entrada. Para a modulação multiobjetivos utilizou-
se β = 0,0006, que serve como peso entre os dois objetivos, e ϕ =

0,403 rad, que é o ângulo de defasagem nominal entre tensões e corrente
da máquina.

Nas figuras 7.16(a) e 7.16(b) apresenta-se os valores medidos
da componente de segunda ordem (com relação a frequência da tensão
imposta à saída) para a modulação com β=0 e β=0,0006. Esta mesma
figura apresenta ainda o espectro harmônico da tensão de entrada de
uma fase, além dos valores de THD das correntes da máquina. Nota-
se que, com a modulação multiobjetivos, obteve-se uma redução da
ondulação da tensão de entrada, devido à redução da ondulação da
corrente drenada da entrada, às custas de um pequeno acréscimo na
distorção das correntes da máquina, como era esperado de acordo com
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o que foi apresentado no capítulo 6.

Figura 7.16 – Comparação das ondulações de tensão de entrada e dis-
torção harmônica das correntes da máquina para as otimizações com
β=0 e β=0,0006 .

Na figura 7.17 são apresentadas ainda medições das ondulações
da tensão de alimentação de uma das fases para a modulação que mi-
nimiza WTHD e para a multiobjetivos.



204
R
esultados

E
xperim

entais

Figura 7.17 – Medições das ondulações de tensão de entrada para otimizações com β=0 e β=0,0006.
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7.6 Conclusões

A técnica de modulação estudada nesta tese foi aplicada com
sucesso em experimentos práticos com um protótipo de um inversor
HNPC acionando um motor trifásico síncrono à imãs permanentes.

Comprovou-se experimentalmente a viabilidade da técnica de ba-
lanço dos barramentos CC e distribuição das comutações entre os inter-
ruptores que compõem a estrutura, exposta no capítulo 5. Demonstrou-
se ainda este inversor operando com a modulação síncrona otimizada
com o motor em velocidade variável, através de um esquema de número
de comutações por ciclo também variável.

Para efeito de comparação implementou-se ainda as modulações
mIPD e SVM com diversas frequências de portadora/amostragem para
operação do mesmo protótipo, além da modulação síncrona otimizada,
foco deste trabalho, com diversos valores de N . A comparação en-
tre os resultados obtidos com estas diferentes modulações comprovou
a potencialidade da técnica de modulação síncrona otimizada quando
aplicada a conversores multiníveis, principalmente quando estes operam
com frequências de comutação reduzidas.

Testou-se ainda a modulação com múltiplos objetivos introdu-
zida no capítulo 6, e embora o setup de testes utilizado não fosse o
mais adequado para a quantificação da redução da ondulação das cor-
rentes dos barramentos CC, comprovou-se que a modulação proposta
atua nesta direção, ao mesmo tempo que garante baixos níveis de dis-
torção das correntes da máquina.
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8 Considerações Finais

Com este trabalho busca-se um método eficiente para coman-
dar inversores multiníveis para o acionamento de máquinas elétricas,
através de modulações com baixa frequência de comutação, mantendo
boa qualidade das correntes na máquina, visto que este é um problema
relevante para acionamentos de máquinas de alta potência em média
tensão.

Inicialmente apresentou-se uma revisão bibliográfica sobre os
conversores multiníveis utilizados na indústria para acionamentos de
máquinas de grande porte em média tensão. Identificou-se os mais
frequentemente utilizados e, para estes, apresentou-se uma revisão so-
bre seus princípios básicos de funcionamentos e técnicas de modulação
adequadas.

Ainda à título de revisão bibliográfica, apresentou-se os princí-
pios básicos das modulações síncrona otimizada e eliminação seletiva
de harmônicas, além da base matemática que suporta estas técnicas de
modulação. Discutiu-se as principais dificuldades da adaptação destas
técnicas para a modulação de conversores multiníveis, bem como as
soluções encontradas na literatura.

Apresentou-se uma generalização da modelagem do problema de
otimização dos ângulos de comutação que não utiliza o conceito de pa-
drões de comutação, e a escolha destes fica implícita pelos ângulos de
comutação e seus sinais, obtidos como solução de um único problema de
otimização. Demonstrou-se que esta modelagem leva à resultados simi-
lares aos convencionalmente encontrados quando se resolve o problema
de otimização várias vezes, de forma individual para todos os padrões
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de comutação possíveis. Juntamente com esta abordagem, apresentou-
se em detalhes a formulação do problema de otimização, bem como a
técnica de penalização de descontinuidades adotada, e como ela pode
reduzir drasticamente o número de descontinuidades mesmo mantendo
valores de WTHD baixos. A formulação desenvolvida traz vantagens
não apenas do ponto de vista de processamento, mas por generalizar
e unificar o problema, permite que se expanda o problema de otimiza-
ção para contemplar outros objetivos ou outras restrições, que sejam
interessantes para uma aplicação específica.

Demonstrou-se que é possível e vantajoso dividir a modulação
síncrona otimizada em duas etapas isoladas: uma primeira que visa
apenas otimizar as formas de onda das tensões a serem sintetizadas
pelo inversor, sem se preocupar como esta será obtida e, uma segunda,
que se vale das redundâncias de estados de comutação da estrutura de
potência para realizar os balanços e outras particularidades necessárias
para a operação adequada desta estrutura, de forma análoga como é
feita em técnicas de modulação como a modulação vetorial por exemplo.

Foram apresentados os detalhes para a geração dos pulsos de
comando dos interruptores a partir das formas de onda de tensão de
fase otimizadas, incluindo necessidades específicas da estrutura de po-
tência adotada que exige um balanço das tensões dos barramentos CC.
Apresentou-se também o problema de distorções das tensões impostas
pelas não idealidades do inversor, decorrentes da inserção de tempo
morto nos pulsos de comando dos interruptores, bem como uma es-
tratégia para compensação desta. Demonstrou-se como a modulação
síncrona otimizada pode operar em acionamentos de máquias em velo-
cidade variável, operando com número de comutações por ciclo também
variável, de modo a manter boa qualidade das correntes da máquina
para toda a faixa de operação de frequência ao mesmo tempo que se
limita a frequência de comutação dos interruptores eletrônicos de po-
tência.

Através de simulações comparativas entre um inversor operando
com técnicas de modulação convencionais, de frequência de comuta-
ção fixa, com este mesmo inversor operando com a modulação síncrona
otimizada, pôde-se comprovar o desempenho da modulação otimizada
desenvolvida, e demonstrou-se o grande ganho na qualidade das corren-
tes da máquina obtido com a utilização desta modulação, mesmo com
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o inversor operando com baixa frequência de comutação.
Desenvolveu-se ainda uma variação do problema de otimização

que permite otimizar mais de um aspecto do conversor simultanea-
mente. Demonstrou-se esta técnica para otimização simultânea da
WTHD e da corrente de modo comum nos barramentos CC de cada
fase, visando indiretamente minimizar a distorção das correntes da má-
quina e da ondulação das tensões nos barramentos CC. Ficou claro
que estes dois objetivos são conflitantes e que a priorização dos objeti-
vos pode ser facilmente implementada via um coeficiente que multiplica
uma das funções objetivo. Esta técnica também foi validada via simula-
ção, na qual obteve-se reduções significativas nas ondulações de tensão
dos barramentos CC mantendo as correntes com THD muito abaixo das
apresentadas com modulações baseadas em portadoras. Com a formu-
lação desenvolvida fica claro que qualquer índice que possa ser escrito
como função das componentes harmônicas das tensões de saída do con-
versor possa ser utilizado como um objetivo de otimização secundário
(ou até mesmo primário).

Através de experimentos práticos comprovou-se a viabilidade e
potencialidade da técnica de modulação estudada nesta tese. Demonstrou-
se experimentalmente como a modulação síncrona otimizada pode ope-
rar com frequências de comutação bastante reduzida ao mesmo tempo
que se mantem uma boa qualidade das correntes da máquina. Comprovou-
se também que esta modulação pode operar em aplicações em veloci-
dade variável sem causar distúrbios significativos na máquina, e que a
técnica de balanço das tensões dos barramentos CC garantem o equilí-
brio das tensões dos barramentos ao mesmo tempo que distribui igual-
mente as potências processadas por cada braço NPC que constitui o
inversor HNPC, além de distribuir as comutações igualmente entre os
24 interruptores desta estrutura.

Implementou-se outras técnicas de modulação, utilizando o mesmo
setup experimental, de modo a confrontar os resultados obtidos destas
com os obtidos com a modulação síncrona otimizada, comprovando ex-
perimentalmente os resultados previstos nas simulações.

Destaca-se como contribuições deste trabalho os itens listados na
sequência:

i) Revisão bibliográfica;

ii) Inclusão da decisão do sentido de cada comutação no problema
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de otimização dos ângulos de comutação;

iii) Formulação generalizada da modulação síncrona otimizada para
conversores multiníveis;

iv) Formulação de problemas de otimização multi-objetivos;

v) Proposta de compensação de fontes de distorção;

vi) Proposta do esquema de balanceamento ativo do HNPC operando
com a modulação síncrona otimizada;

vii) Experimentação extensiva demonstrando os principais aspectos
da modulação síncrona otimizada e a realização de comparações
com outras técnicas de modulação.

Como trabalhos futuros nesta área, pode-se sugerir os tópicos
listados a seguir:

i) Estudos de simplificações e métodos para realizar a otimização em
tempo real, durante a operação do conversor. Isso possibilitaria
adaptar os objetivos de otimização, adequando-os às condições de
operação reais do sistema.

ii) Expansão dos estudos de otimização multi-objetivos para outros
objetivos, como por exemplo, a minimização das perdas de con-
dução do inversor.

iii) Implementação da modulação síncrona otimizada com restrições
para eliminação de componentes harmônicas específicas, de modo
a evitar ressonâncias do sistema e/ou filtros de saída.

iv) Adaptação da modulação para outras aplicações como retificado-
res e filtros ativos.

v) Adaptação da modulação considerando não linearidades resultan-
tes das distribuições dos imãs da máquina.

vi) Estudo aprofundado da dinâmica do modulador síncrono otimi-
zado e, por consequência, das técnicas de controle com as quais
esta modulação pode ser utilizada.
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Técnicas de modulação de conversores, sobretudo para aciona-
mento de máquinas, têm sempre um objetivo comum de entregar à
carga tensões que resultem na menor distorção de correntes possí-
vel. Nenhum conversor comutado, com nenhuma técnica de modu-
lação, é capaz de entregar à carga uma tensão senoidal pura, comple-
tamente isenta de componentes harmônicas, porém, alguns converso-
res/modulações fazem isto melhor que outros. Para comparação do
quão boa é a qualidade da tensão sintetizada por um conversor comu-
mente utilizam-se índices de desempenho como a THD (Total Harmo-
nic Distortion, em português Distorção Harmônica Total) e a WTHD
(Weighted Total Harmonic Distortion), que serão apresentados e dis-
cutidos nesse apêndice [37].

Para se falar de distorção harmônica total (THD), cabe antes
uma breve introdução ao conceito de fator de potência (FP), mais pre-
cisamente uma de suas parcelas, o fator de distorção (FDist).

O fator de potência é um índice de desempenho que foi desen-
volvido para quantificar a relação da potência média transferida entre
dois sistemas com a potência que aparentemente está sendo transfe-
rida quando se analisa independentemente as correntes e tensões dos
sistemas. Este índice foi desenvolvido já com os primeiros sistemas
de transmissão em corrente alternada, e originalmente teve como base
sistemas com tensões senoidais de frequência única e fixa, com cargas
lineares, e consequentemente correntes também puramente senoidais,
já que esta era a realidade da época.

Neste contexto, tornou-se comum quantificar as correntes e ten-
sões de um sistema, ainda puramente senoidais, não por sua represen-
tação temporal, mas por outro índice conhecido como valor eficaz da
tensão/corrente (rms, do inglês Root Mean Square), de forma que es-
tas pudessem ser representadas por apenas um valor, como no caso de
valores médios de tensão/corrente em sistemas em corrente contínua.
Para simplificação de notação, neste texto o valor eficaz de um sinal x
será representado pela variável em maiúsculo com o simbolo til (X̃) e
o valor de eficaz de suas componentes harmônicas será representado de
forma similar, porém com letras em minúsculo e com um índice h in-
dicando a ordem da componente harmônica (x̃h). Assim, considerando
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um sinal periódico x(θ):

X̃ = Xrms =

√
1

2π

∫ φ

φ−2π
x2(θ) dθ, (A.1)

onde x(θ) é a representação temporal desta corrente/tensão.
Sabe–se ainda que a potência instantânea em qualquer compo-

nente do sistema é dada pelo produto da tensão instantânea pela cor-
rente instantânea neste componente, ou seja:

p(θ) = i(θ)v(θ), (A.2)

porém, comumente não se tem interesse direto no valor instantâneo da
potência, mas sim no seu valor médio ao longo do tempo, em um ciclo
da fundamental por exemplo. Esta pode sempre ser obtida através da
integração de p(θ):

P =
1

2π

∫ φ

φ−2π
p(θ) dθ, (A.3)

mas para isso precisa-se de uma representação temporal e sincronizada
da corrente e da tensão, já que comumente mede-se potência indireta-
mente.

Analogamente ao que se faz em sistemas CC com correntes e ten-
sões constantes, que podem ser completamente representados por seus
valores médios, pode-se pensar em calcular essa potência ativa P por
uma relação que envolve os valores eficazes de tensão e de corrente e não
de suas representações instantâneas, que são matematicamente muito
mais complexas. Assim, define-se S como a potência aparente, dada
pela multiplicação direta dos valores eficazes da tensão e da corrente,
ou seja:

S = Ṽ Ĩ. (A.4)

Esta potência aparente, geralmente associada à uma unidade de
medida VA (volt ampère) ao invés de W (watt), não representa di-
retamente a potência média transferida entre dois sistemas, mas ape-
nas uma potência que aparentemente esta sendo transferida, quando
analisa-se a corrente e a tensão isoladamente. Esta potência aparente
é igual à potência ativa apenas no caso bem específico em que a cor-
rente e a tensão são senoidais e estão em fase entre si. A razão entre
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a potência ativa P e a potência aparente S é conhecida como fator de
potência:

FP =
P

S
(A.5)

Para correntes e tensões puramente senoidais, esta relação é sim-
ples e bem conhecida. Neste caso o fator de potência é igual ao fator
de deslocamento (FDesl), dado por:

FDesl = cos(ϕ) (A.6)

onde ϕ é o ângulo de defasagem entre a tensão e a corrente.
Com a evolução tecnológica, principalmente da eletrônica de po-

tência, este cenário de correntes e tensões puramente senoidais, resul-
tante de sistemas compostos apenas por cargas lineares, não representa
a realidade, e o fator de deslocamento, por si só, já não define mais
a relação entre as potências ativa e aparente. Para casos nos quais a
corrente ou a tensão possuem elevado conteúdo harmônico, introduz-se
outro índice, o fator de distorção (FDist), que quantifica a redução de
fator de potência resultante da distorção da corrente e/ou da tensão.

Considerando o caso particular em que tanto a corrente como a
tensão são periódicas e isentas de componente CC, porém a corrente é
puramente senoidal, definida por (A.7), enquanto a tensão possui alto
conteúdo harmônico e pode ser representada por uma série de Fourier,
conforme (A.8).

i(θ) = î1 sen(θ − ϕ1) (A.7)

v(θ) =

∞∑
h=1

[ah cos(hθ) + bh sen(hθ)] (A.8)

Sendo a amplitude das componentes harmônicas da tensão dada
por:

v̂h =
√
a2h + b2h, (A.9)

os valores eficazes da tensão e da corrente são calculados por:

Ĩ =

√
1

2π

∫ φ

φ−2π
i2(θ) dθ =

î1√
2

= ĩ1 (A.10)
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Ṽ =

√
1

2π

∫ φ

φ−2π
v2(θ) dθ (A.11)

onde

v2(θ) =

∞∑
m=1

∞∑
n=1

[aman cos(mθ) cos(nθ)+

+ambn cos(mθ) sen(nθ)+

+bman sen(mθ) cos(nθ)+

+bmbn sen(mθ) sen(nθ)]

(A.12)

∫ 2π

0

aman cos(mθ) cos(nθ) dθ =

{
0 ,m 6= n

πa2m ,m = n
(A.13)

∫ 2π

0

bmbn sen(mθ) sen(nθ) dθ =

{
0 ,m 6= n

πb2m ,m = n
(A.14)

∫ 2π

0

ambn cos(mθ) sen(nθ) dθ = 0 (A.15)

Ṽ =

√√√√ ∞∑
h=1

[
a2h + b2h

2

]
=

√√√√ ∞∑
h=1

ṽ2h (A.16)

Calculando o fator de potência, têm-se que:

FP =
P

S
=

1

2π

∫ 2π

0

i(θ)v(θ) dθ

ĨṼ

=

1

2π

∫ 2π

0

∞∑
h=1

[ah cos(θ) + bh sen(θ)] î1 sen(θ − ϕ1) dθ

ĩ1

√√√√ ∞∑
h=1

ṽ2h

=
ĩ1ṽ1 cos(ϕ1)

ĩ1ṽ1

√√√√1 +

∞∑
h=1

(
ṽh
ṽ1

)2

(A.17)
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que, simplificando, resulta em:

FP =
cos(ϕ1)√√√√1 +

∞∑
h=1

(
ṽh
ṽ1

)2
(A.18)

e comumente divide-se esta expressão em dois termos:

FP = FDesl · FDist, (A.19)

onde o primeiro, denominado fator de deslocamento (FDesl), quantifica
a redução do fator de potência devido à defasagem entre as componentes
fundamentais da tensão e da corrente, enquanto o segundo, denominado
fator de distorção (FDist), quantifica a redução de PF decorrente da
distorção harmônica. Estes índices são dados por:

FDesl = cos(ϕ1) (A.20)

FDist =
1√

1 + THD2
, (A.21)

sendo que o fator de distorção fica completamente definido por outro,
índice, a THD:

THDv =

√√√√ ∞∑
h=2

(
ṽh
ṽ1

)2

. (A.22)

O mesmo processo pode ser feito impondo tensão puramente
senoidal e corrente com conteúdo harmônico, neste caso têm-se:

FDist =
1√

1 + THD2
i

(A.23)

e:

THDi =

√√√√ ∞∑
h=2

(
ĩh

ĩ1

)2

. (A.24)

Em um caso mais genérico, onde tanto a corrente como a tensão
podem possuir conteúdo harmônico, surge um termo adicional rela-
cionado à possível transferência de potência ativa pelas componentes
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harmônicas. Neste caso têm-se:

v(θ) =

∞∑
h=1

[av,h cos(hθ) + bv,h sen(hθ)] (A.25)

i(θ) =

∞∑
h=1

[ai,h cos(hθ − ϕh) + bi,h sen(hθ − ϕh)] (A.26)

p(θ) =

∞∑
m=1

∞∑
n=1

[av,mai,n cos(mθ) cos(nθ − ϕh)+

+av,mbi,n cos(mθ) sen(nθ − ϕh)+

+bv,mai,n sen(mθ) cos(nθ − ϕh)+

+bv,mbi,n sen(mθ) sen(nθ − ϕh)]

(A.27)

∫ 2π

0

cos(mθ) cos(nθ − ϕn) dθ =

{
0 ,m 6= n

π cos(ϕn) ,m = n
(A.28)

∫ 2π

0

cos(mθ) sen(nθ − ϕn) dθ =

{
0 ,m 6= n

−π sen(ϕn) ,m = n
(A.29)

∫ 2π

0

sen(mθ) cos(nθ − ϕn) dθ =

{
0 ,m 6= n

π sen(ϕn) ,m = n
(A.30)

∫ 2π

0

sen(mθ) sen(nθ − ϕn) dθ =

{
0 ,m 6= n

π cos(ϕn) ,m = n
(A.31)
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FP =
P

S
=

1

2π

∫ 2π

0

i(θ)v(θ) dθ√
1

2π

∫ 2π

0

i2(θ) dθ

√
1

2π

∫ 2π

0

v2(θ) dθ

=

∞∑
h=1

ĩhṽh cos(ϕh)√√√√ ∞∑
h=2

ĩ2h

√√√√ ∞∑
h=2

ṽ2h

=

ĩ1ṽ1 cos(ϕ1)

[
1 +

∞∑
h=2

ĩhṽh cos(ϕh)

ĩ1ṽ1 cos(ϕ1)

]

ĩ1ṽ1

√√√√1 +

∞∑
h=2

(
ĩh

ĩ1

)2
√√√√1 +

∞∑
h=2

(
ṽh
ṽ1

)2

(A.32)
e simplificando obtêm-se:

FP =

cos(ϕ1)

[
1 +

∞∑
h=2

ĩhĩh cos(ϕh)

ĩ1ĩ1 cos(ϕ1)

]
√

1 + THD2
v ·
√

1 + THD2
i

. (A.33)

Alguns autores utilizam a THD das tensões de saída de um inver-
sor (THDv) como índice de desempenho para comparação de técnicas
de modulação, porém, comumente se tem como objetivo obter baixos
valores de THD das correntes da carga (THDi), e não das tensões que
as alimentam, principalmente em acionamento de máquinas, já que as
correntes são diretamente responsáveis pelos campos magnéticos que
induzem torque no eixo, além de possuir relação também direta com as
perdas resistivas dos enrolamentos. Por exemplo, dois conversores e/ou
duas técnicas de modulação A e B, que apresentam THDv,A<THDv,B,
não necessariamente vão apresentar THDi,A<THDi,B, já que a impe-
dância do motor aumenta com a frequência, de modo que as componen-
tes harmônicas de tensão de alta ordem são mais atenuadas que as de
baixa. Ou seja, devido à característica da impedância da carga, a THDi
é definida não apenas pela amplitude das componentes harmônicas da
tensão, mas também pela ordem destas componentes harmônicas.

Para uma carga indutiva pura, sabe-se que impedância é dada
por:

Z = 2πfL, (A.34)
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onde f é a frequência e L a indutância. Assim, para cada componente
harmônica têm-se:

zh = 2πhf1L = hz1. (A.35)

Comumente conhece-se de antemão o conteúdo harmônico da
tensão, já que esta é imposta pelo conversor, mas não da corrente da
carga, que é resultado da interação da tensão imposta com a impedân-
cia da carga. Com (A.35) pode-se estimar o conteúdo harmônica da
corrente de carga por:

îh =
v̂h
zh

=
v̂h
hz1

, (A.36)

e consequentemente pode-se estimar a THDi por:

THDi =

√√√√ ∞∑
h=2

(
ĩh

ĩ1

)2

=

√√√√ ∞∑
h=2

(
ṽh/(hz1)

ṽ1/z1

)2

, (A.37)

que simplificando resulta em:

THDi =

√√√√ ∞∑
h=2

(
ṽh
h

)2

ṽ1
. (A.38)

Nota-se que com (A.39) têm-se uma representação da THDi a
partir das amplitudes das componentes harmônicas da tensão, ponde-
radas por suas ordens, e da característica assumida para a impedância
da carga. Este índice que calcula indiretamente a THD das correntes
é conhecido como WTHD (Weighted Total Harmonic Distortion) da
tensão, e é um índice mais adequado para comparação de técnicas de
modulação que a THD quando a carga tem características predominan-
temente indutivas.

WTHDv =

√√√√ ∞∑
h=2

(
ṽh
h

)2

ṽ1
(A.39)

Um motor, que é a carga considerada neste trabalho, não é um
indutor puro. Em operação ele apresenta um comportamento resistivo
para as componentes harmônicas de baixa frequência e um comporta-
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mento indutivo para frequência mais elevadas, sendo que este ponto de
transição entre uma e outra é dependente das condições de operação
do motor [56]. Neste trabalho considera-se apenas sistemas trifásicos
com conexão a três fios, nos quais as componentes harmônicas múlti-
plas de três são inexistentes, além de tensões com simetria de forma a
não existir componentes harmônicas de ordem par. Assim, a primeira
componente harmônica que deve ser levada em consideração para a mi-
nimização, que irá afetar a WTHD, é a de 5a ordem, cuja frequência
comumente está além deste ponto de transição, de forma que, consi-
derando o conteúdo harmônico, excluindo a fundamental, pode-se as-
sumir que o motor é uma carga puramente indutiva e que a WTHD
representa bem a distorção das correntes. Com essa abordagem, des-
considerando a fundamental, erra-se no cálculo da THDi apenas por
um fator definido pela componente fundamental da corrente, mas isso
não é um problema, já que para a minimização não se precisa saber o
valor absoluto, mas apenas relativo entre as componentes harmônicas.

Com isso, define-se σwthd como índice de desempenho baseado
na WTHD, que é utilizado para minimização da THD das correntes da
máquina:

σwthd =

H∑
h=6n∓1
n∈N∗

(
l̂h
h

)2

, (A.40)

onde l é o nível da tensão de saída, proporcional à tensão de saída.
Destaca-se ainda que, por razões práticas, esse índice é computado por
um número finito de componente harmônicas, comumente paraH=50.
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ANEXO A -- Resultados Experimentais
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Nas figuras A.2 a A.16 são apresentados, para as diversas modu-
lações testadas, os espectros harmônicos das tensões de linha e corrente
de uma das fases do motor, obtidos experimentalmente através de um
osciloscópio LECROY HRO 66Zi, além das medições das tensões de
entrada, potência de entrada individual de cada um dos módulos bem
como os valores eficazes e THDs das correntes das três fases do motor,
obtidas através de um analisador de potência YOKOGAWA WT1800.
As medições foram realizadas conforme diagrama da figura A.1.

O módulo de análise espectral do osciloscópio LECROY HR0
66Zi apresenta os valores das componentes harmônicas medidas em
decibel e não em unidades de corrente e tensão (ampère [A] e volt [V]).
As medições de corrente são apresentadas em dB, e sua conversão para
ampère rms é dada por:

îh[Arms] = 10Î[dB]/20. (A.1)

As medições de tensão, por sua vez, são apresentadas em dBm,
considerando a potência em mW em uma terminação de 50 Ω e sua
conversão para volt rms é dada por:

v̂h[Vrms] = 10(V̂ [dBm]−13)/20. (A.2)

Nas figuras A.17 a A.31 são apresentadas as formas de onda de
tensão de fase e linha, das correntes do motor e de sua trajetória no
espaço αβ, sendo estas calculadas pela transformada de Clarke:

[
iα
iβ

]
=

1

2

[
2 −1 −1

0 −
√

3
√

3

] ia
ib
ic

 (A.3)

Todas as aquisições aqui apresentadas foram feitas com o motor
operando com a mesma velocidade de 1.800 rpm, mesma carga mecâ-
nica de aproximadamente 60,4 Nm (11,4 kW na velocidade utilizada)
e com o inversor impondo o mesmo índice de modulação M = 0,937

e frequência f1 = 90 Hz. Estas aquisições contemplam a operação em
regime permanente para as modulações OPP (modulação síncrona oti-
mizada), mIPD (modified In-Phase Disposition), mIPD3 (modified In-
Phase Disposition com injeção de modo comum) e SVM (Space Vector
Modulation).
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Figura A.1 – Setup de testes e equipamentos de medição.
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Figura A.2 – Medições dos espectros harmônicos e da THDi para uma modulação OPP com N=4.
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Figura A.3 – Medições dos espectros harmônicos e da THDi para uma modulação OPP com N=5.
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Figura A.4 – Medições dos espectros harmônicos e da THDi para uma modulação OPP com N=6.



240

Figura A.5 – Medições dos espectros harmônicos e da THDi para uma modulação OPP com N=8.
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Figura A.6 – Medições dos espectros harmônicos e da THDi para uma modulação OPP com N=13.
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Figura A.7 – Medições dos espectros harmônicos e da THDi para uma modulação SVM com fs=2160 Hz.
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Figura A.8 – Medições dos espectros harmônicos e da THDi para uma modulação mIPD com fc=2160 Hz.



244

Figura A.9 – Medições dos espectros harmônicos e da THDi para uma modulação mIPD3 com fc=2160 Hz.
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Figura A.10 – Medições dos espectros harmônicos e da THDi para uma modulação SVM com fs=3600 Hz.
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Figura A.11 – Medições dos espectros harmônicos e da THDi para uma modulação mIPD com fc=3600 Hz.
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Figura A.12 – Medições dos espectros harmônicos e da THDi para uma modulação mIPD3 com fc=3600 Hz.
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Figura A.13 – Medições dos espectros harmônicos e da THDi para uma modulação SVM com fs=4320 Hz.
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Figura A.14 – Medições dos espectros harmônicos e da THDi para uma modulação mIPD com fc=4320 Hz.
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Figura A.15 – Medições dos espectros harmônicos e da THDi para uma modulação mIPD3 com fc=4320 Hz.
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Figura A.16 – Medições dos espectros harmônicos e da THDi para uma modulação SVM com fs=7200 Hz.
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Figura A.17 – Tensões e correntes em regime permanente para modu-
lação OPP com N=4.

Figura A.18 – Tensões e correntes em regime permanente para modu-
lação OPP com N=5.

Figura A.19 – Tensões e correntes em regime permanente para modu-
lação OPP com N=6.
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Figura A.20 – Tensões e correntes em regime permanente para modu-
lação OPP com N=8.

Figura A.21 – Tensões e correntes em regime permanente para modu-
lação OPP com N=12.

Figura A.22 – Tensões e correntes em regime permanente para modu-
lação OPP com N=13.
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Figura A.23 – Tensões e correntes em regime permanente para modu-
lação mIPD com fc=2160 Hz.

Figura A.24 – Tensões e correntes em regime permanente para modu-
lação mIPD3 fc=2160 Hz.

Figura A.25 – Tensões e correntes em regime permanente para modu-
lação SVM com fs=2160 Hz.
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Figura A.26 – Tensões e correntes em regime permanente para modu-
lação mIPD com fc=3600 Hz.

Figura A.27 – Tensões e correntes em regime permanente para modu-
lação mIPD3 com fc=3600 Hz.

Figura A.28 – Tensões e correntes em regime permanente para modu-
lação SVM com fs=3600 Hz.
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Figura A.29 – Tensões e correntes em regime permanente para modu-
lação mIPD com fc=4320 Hz.

Figura A.30 – Tensões e correntes em regime permanente para modu-
lação mIPD3 com fc=4320 Hz.

Figura A.31 – Tensões e correntes em regime permanente para modu-
lação SVM fs=4320 Hz.



ANEXO B -- Esquemáticos do Protótipo
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