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Resumo 
Dissertação de Mestrado 
Programa de Pós-Graduação em Engenharia Elétrica 
Universidade Federal de Santa Maria 
 
ANÁLISE COMPARATIVA DE INVERSORES MULTINÍVEIS COM 
CÉLULAS H-BRIDGE CONECTADAS EM SÉRIE
 
AUTOR: ENG. DIORGE ALEX BÁO ZAMBRA 
O
RIENTADOR: DR. ENG. JOSÉ RENES PINHEIRO 
Santa Maria, 20 de abril de 2006. 
 
Esta Dissertação de Mestrado apresenta uma metodologia para comparar diferentes 
topologias e configurações de sistemas multiníveis aplicados ao acionamento de motores de 
indução de média tensão. Inicialmente são apresentados os parâmetros de entrada e saída que 
devem ser fornecidos pelos fabricantes de sistemas de acionamento de alta potência. Então, 
são apresentados os modelos matemáticos dos índices de desempenho utilizados, sendo eles, 
distorção harmônica total, fator de distorção de primeira ordem e perdas nos dispositivos 
semicondutores principais. Posteriormente, é apresentada uma metodologia que permite 
selecionar a amplitude das fontes CC para um inversor com um número específico de células 
H-bridge conectadas em série. Um estudo a respeito das estratégias de modulação multinível 
híbrida e o impacto de suas variações sobre as perdas dos dispositivos semicondutores do 
inversor de saída é apresentado. Fundamentado neste estudo, é proposta uma nova técnica de 
modulação multinível hibrida, que minimiza as perdas nos semicondutores e permite o uso de 
retificadores não controlados no estágio de entrada sem modificar a distorção harmônica total 
da tensão de saída do inversor. Depois, é desenvolvido um estudo comparativo entre o 
inversor multinível híbrido assimétrico e o inversor multinível simétrico, que permite a 
determinação da freqüência de comutação para um rendimento específico e a máxima 
freqüência de comutação de cada conversor. Esta Dissertação de Mestrado apresenta métodos 
complementares de projeto de inversores multiníveis híbridos e uma metodologia que 
possibilitará escolher sistemas de acionamento que apresentem alta eficiência e custo 
reduzido, sem por isso prejudicar a qualidade da energia drenada da rede pública e fornecida 
ao motor de indução. 
 
 
 
Palavras-chaves: Eletrônica de Potência, conversores multiníveis híbridos, média tensão. 
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ABSTRACT 
Master Thesis 
Programa de Pós-Graduação em Engenharia Elétrica 
Universidade Federal de Santa Maria 
 
COMPARISON ANALYSIS OF CASCADED MULTILEVEL 
INVERTERS
 
AUTHOR: ENG. DIORGE ALEX BÁO ZAMBRA 
R
ESEARCH SUPERVISOR: DR. ENG. JOSÉ RENES PINHEIRO 
April 20, 2006 - Santa Maria. 
 
This Master Thesis presents a methodology to compare different topologies and 
configurations of multilevel systems applied to drive medium voltage induction motors. 
Initially, it presents the input and output parameters that must be supplied by the power drive 
systems manufacturer. Then, the mathematical models of the performance indexes used are 
presented, being, the total harmonic distortion, first order distortion factor and the power 
losses of the main semiconductors devices. After, it is presented a methodology that allows 
the amplitude selection of DC sources for the inverter with a specific number of cascaded H-
bridge cells. A study regarding the hybrid multilevel modulation strategies and the impact of 
their variations on the semiconductors devices power losses of the output inverter is 
developed. Based on this study, it is proposed a new hybrid multilevel modulation technique, 
it minimizes the semiconductors power losses and allow the use of front-end uncontrolled 
rectifiers without modifying the total harmonic distortion of the output voltage inverter. After, 
it is developed a comparative study between the asymmetrical hybrid multilevel inverter and 
the symmetrical multilevel inverter, which enables the determination of the switching 
frequency for the one determined performance and the maximum switching frequency of each 
converter. This Master Thesis presents complementary methods of design of the hybrid 
multilevel inverter and a methodology that will make possible to choose the drive system that 
presents high efficiency and reduced cost, neither penalizing the energy quality of the utility 
grid nor the induction motor constraints. 
 
 
 
Keywords: Power Electronics, hybrid multilevel converters, medium voltage. 
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SIMBOLOGIA E ABREVIATURAS 
δ
ij
  Desvio de cada uma das tensões de linha 
η Rendimento 
λ
L
 
Fator de Potência 
σ
n
 
Soma dos valores normalizados das fontes CC em uma fase 
τ 
Desequilíbrio de Tensão 
Δφ
j 
Ângulo de defasagem entre a tensão de linha do j-ésimo enrolamento 
secundário e a tensão de linha do n-ésimo enrolamento secundário 
φ
L 
Ângulo do fator de potência 
Ψ
j 
Nível de comparação usado na estratégia de modulação da j-ésima célula 
H-bridge 
ASD  Adjustable-Speed Drive (Acionamento com Velocidade Variável) 
CA Corrente alternada 
CC Corrente contínua 
CSI  Current Source Inverter (Inversor Alimentado em Corrente) 
D Diodos 
DF1  First Order Distortion Factor (Fator de Distorção de Primeira Ordem) 
DF2  Second Order Distortion Factor (Fator de Distorção de Segunda Ordem) 
dV/dt 
Taxa de variação de tensão 
E
off 
Energia perdida em uma transição de turn-off 
E
on
 
Energia perdida em uma transição de turn-on 
E
rec
 
Energia perdida na recuperação reversa do diodo 
f 
Freqüência da tensão da rede pública de energia 
FLC  Flying Capacitor (Inversor com capacitores de grampeamento) 
f
max 
Freqüência máxima de comutação 
f
min 
Freqüência mínima de comutação 
f
p
 
Freqüência das portadoras 
f
r 
Freqüência do sinal de referência 
f
s 
Freqüência de comutação dos interruptores da célula com a menor fonte
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de tensão 
f(t) 
Função no domínio do tempo 
GTO 
Gate Turn-Off Thyristor 
h 
h-ésimo componente harmônico 
H-bridge  Inversor monofásico em ponte completa 
I 
Corrente 
I
cc
 
Fonte de corrente contínua 
I
cc,
 
j 
Valor médio da corrente de entrada da j-ésima célula 
I
d
 
Corrente média do barramento CC 
IGBT 
Insulated Gate Bipolar Transistor 
IGCT 
Integrated Gate-Commutated Thyristor 
I
L
 
Corrente de linha da rede 
I
load 
Corrente de carga 
I
m1
, i
m2
, i
m3
 
Corrente média na entrada das células H-bridge 
I
max 
Corrente máxima 
I
med 
Corrente média 
I
V
 
Corrente de entrada do conversor 
m 
Número de níveis 
m
a
 
Índice de modulação de amplitude 
m
f
 
Índice de modulação de freqüência 
n 
Número de células conectadas em série por fase 
 
Conjunto dos números naturais 
N
min 
Velocidade mínima do motor 
N
max
  Velocidade máxima do motor 
NPC  Neutral Point Clamped (Inversor com Ponto Neutro Grampeado) 
N
0 
Velocidade nominal do motor 
P
a1
 
Potência ativa na saída do conversor 
P
comut 
Perdas de comutação 
P
Cond 
Perdas de condução 
PDS  Power Drive System (Sistema de acionamento de alta potência) 
P
L 
Potência ativa total de entrada 
POD  Phase Opposition Disposition (Disposição em Oposição de Fases) 
P
rec 
Perdas de recuperação reversa 
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P
turn-off 
Perdas de turn-off 
P
turn-on 
Perdas de turn-on 
p.u. Quantidade por unidade 
PWM  Pulsewidth Modulation (Modulação por Largura de Pulso) 
P
2 
Potência ativa de saída do conversor 
ℜ 
Conjunto dos números reais 
R
CE 
Resistência da componente resistiva de v
ce
(θ) 
R
f
 
Resistência da componente resistiva de v
f 
(θ) 
RMS 
Root Mean Square 
RPM  Rotações por minuto 
S 
Interruptores principais 
S
a
  Potência aparente na saída do conversor 
SCR 
Silicon Controlled Rectifier 
S
L 
Potência aparente de entrada 
SW  Switch (Interruptor controlado) 
S
2 
Potência aparente de saída do conversor 
T 
Período 
THD  Total Harmonic Distortion (Distorção Harmônica Total) 
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INTRODUÇÃO 
1.1. Motivação 
A energia movimenta a indústria, o transporte, o comércio e demais setores 
econômicos de um País, sendo fator preponderante para o desenvolvimento de uma nação. Por 
ser insumo de produção, deve ser objeto de atenção e análise, visando maior economia, pois o 
consumo de energia vem apresentando uma taxa de crescimento significativa. 
Ao longo da história, foram diversos os motivos que conduziram ao aumento da 
demanda de energia no Brasil. Inicialmente os fatores determinantes foram as dimensões 
continentais, a predominância de transporte rodoviário e o desenvolvimento da indústria de 
base e da infra-estrutura para o atendimento as necessidades de muitas regiões do País. 
Posteriormente foi marcado pela expansão da indústria energointensiva, voltada para a 
exportação de aço, alumínio e ferroligas. A partir daí, o aumento do consumo de energia 
acompanhou o crescimento da economia nacional [36], e mesmo nos períodos em que se 
verificou uma estagnação na economia, o consumo não parou de crescer. A oferta interna de 
energia aumentou 219 % de 1970 até a atualidade, conforme Figura 1-1 [35] e [36]. Contudo, 
na década de 90 apesar da crescente demanda de eletricidade não houve um respectivo 
investimento nos setores de geração, transmissão e distribuição. Aliado a isto, a escassez de 
precipitações e o baixo nível dos reservatórios hídricos, levaram a um princípio de colapso do 
sistema de potência brasileiro no ano de 2001 [22]. 
Uma das alternativas para evitar novas crises energéticas é a implantação de novos 
parques geradores, mais sistemas de transmissão, bem como uma maior interligação do 
sistema. Contudo, estas opções estão associadas a grandes investimentos, longos prazos para 
conclusão e significativos impactos ambientais. Como alternativa de curto e médio prazo 
destaca-se a conservação de energia que tem como principais ações a racionalização do uso da 
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energia, racionalização nas perdas técnicas das concessionárias e aumento da eficiência 
energética em aparelhos elétricos [12]. 
Consumo de Eletricidade [Gwh]
400
350
300
250
200
150
100
50
1970 1973 1976 1979 1982 1985 1988 1991 1994 1997 2000 2003
Ano
Outros
Comercial e Público
Residencial
Indústrial
 
Figura 1-1. Consumo setorial de eletrecidade. FONTE: Balanço Energético Nacional 2005 
Neste contexto, é verificado que o perfil do consumo de eletricidade no Brasil tem o 
setor industrial como o maior consumidor de toda a energia elétrica gerada, utilizando 48 % 
dela Figura 1-1. Dentro deste setor, os motores de indução trifásicos são responsáveis pelo 
consumo de 55 % da energia demandada pela indústria, Figura 1-2. Sendo assim, uma atenção 
especial deve ser dedicada aos motores de indução trifásicos, pois se constituem na carga mais 
significativa nos processos industriais. Sendo importante salientar que em muitas 
oportunidades estes motores operam em condições inadequadas às condições normais de 
funcionamento para as quais foram projetados, resultando no aumento do consumo de energia 
e na diminuição da vida útil destas máquinas [51]. Desta forma, deve ser motivada toda e 
qualquer ação que contribua para a redução da demanda de energia por esta carga. 
Motores
55%
Refrigeração 6%
Aquecimento
18%
Processos
Eletroquímicos 
19%
Iluminação 2%
 
Figura 1-2. Consumo dentro das indústrias. FONTE: PROCEL 
Para melhorar a eficiência em aplicações de alta potência e com isto reduzir o 
consumo de energia, devem-se aumentar os níveis de tensão objetivando reduzir os níveis de 
corrente. Desta forma serão minimizadas as perdas de condução nos motores e em seus 
sistemas de acionamento. Este motivo tem feito haver um forte crescimento na utilização de 
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motores de indução de média tensão em diferentes complexos industriais. Pode-se verificar a 
utilização destas máquinas em indústrias de alimentos, bebidas, celulose, papel, papelão, 
cimento, automobilística, mineração, química, petroquímica, saneamento e siderúrgicas. 
Sendo utilizados principalmente em prensas, compressores, exaustores, desfibradores, 
bombas, bombas centrífugas, bombas de refrigeração, moinhos, correias transportadoras, 
britadores, extrusoras, laminadoras e pontes rolantes [1]. 
Estas aplicações normalmente exigem variação de velocidade e por este motivo os 
motores não são ligados diretamente à rede pública de energia, sendo alimentados através de 
um sistema de acionamento, chamado de ASD (Adjustable Speed Drive) ou VFD (Variable 
Frequency Drive) Figura 1-3. Os sistemas de acionamento além de possibilitar a variação de 
velocidade ainda se configuram em uma alternativa interessante, podendo reduzir o consumo 
de energia, melhorar o fator de potência de entrada, possibilitar partida suave e frenagem 
regenerativa. 
Entrada
CA
Saída
CA
Barramento
CC
Transformador
de Isolação
Filtro
 
Figura 1-3. Sistema de acionamento 
Estes sistemas são constituídos principalmente de dois conversores estáticos. Um 
retificador de entrada, responsável por converter a energia de entrada alternada em contínua e 
um inversor de saída, que converte a energia contínua novamente em alternada, na amplitude 
e freqüência requeridas pela máquina elétrica. Podendo contar ainda com filtros de entrada, de 
saída e transformador de isolação. 
O estágio de saída de um ASD é o subsistema que apresenta maior complexidade de 
projeto, pois é este que normalmente realiza o controle da amplitude e freqüência do sinal de 
saída. Outro fator responsável por sua complexidade são as limitações impostas pelas 
tecnologias de dispositivos semicondutores, visto que os dispositivos que suportam elevados 
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níveis de tensão não têm capacidade para operar em altas freqüências e os semicondutores que 
podem operar em altas freqüências não suportam altos níveis de tensão. 
Por este motivo, inicialmente a implementação do estágio de saída, em aplicações de 
alta potência foi realizada com inversores alimentados em corrente (CSI - current source 
inverter), uma vez que os interruptores disponíveis com capacidade de bloquear altas tensões 
eram tiristores (SCRs) e GTOs que operam em baixas freqüências. Estes inversores 
apresentam baixo custo por empregar poucos dispositivos semicondutores, contudo, o fator de 
potência não é constante em toda faixa de variação de velocidade, o indutor do barramento 
CC introduz perdas adicionais ao sistema e proporcionam baixo desempenho harmônico na 
tensão de saída o que exige o uso de filtros [2]. 
Para melhorar o desempenho harmônico do sinal de saída e deste modo minimizar o 
tamanho dos filtros, passou-se a empregar inversores alimentados em tensão (VSI - voltage 
source inverter). Contudo, o inversor alimentado em tensão convencional (dois níveis) 
acarreta alguns problemas aos motores de indução de média tensão. A origem destes 
problemas são as elevadas taxas de variação de tensão (dV/dt) que em conjunto com as altas 
freqüências de comutação dos semicondutores causam tensões de modo comum e correntes de 
bearing, que podem ocasionar a ruptura da isolação dos enrolamentos do motor [48]. Os 
elevados dV/dt em aplicações que empregam longos cabos entre o sistema de acionamento e o 
motor de indução também provocam o fenômeno de reflexão da tensão que pode até mesmo 
duplicar a tensão aplicada nos terminais do motor [23]. Aliado a isto, pode ocorrer à 
necessidade de conexão em série de dispositivos semicondutores para conseguir bloquear os 
níveis de média tensão. Por isso, esta alternativa não é uma solução adequada, pois não se 
garante a divisão equilibrada de tensão entre os interruptores. 
Um método mais adequado para estabilizar a tensão aplicada nos dispositivos 
colocados em série é através do grampeamento deles usando uma fonte de tensão CC ou 
utilizando um grande capacitor, que transitoriamente se comporta como uma fonte de tensão 
CC. Baseado neste princípio, visando driblar as limitações impostas pelas tecnologias de 
semicondutores e com o intuito de minimizar os problemas apresentados, foram criados os 
inversores multiníveis. Estes inversores sintetizam formas de onda com reduzido conteúdo 
harmônico, apresentam menor stress eletromecânico nos semicondutores e também 
apresentam elevada eficiência, pois comumente operam em baixas freqüências de comutação 
e semicondutores com menores limites de tensão usualmente apresentam menores perdas de 
condução. 
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Atualmente três classes de inversores multiníveis são empregadas em acionamentos 
de média tensão. São eles os inversores multiníveis com diodos de grampeamento, com 
capacitores de grampeamento e com células H-bridge conectadas em série. 
Os estudos de conversores multiníveis com diodos de grampeamento iniciaram com 
a proposta de um inversor de três níveis apresentado em 1980 [5], exposto na Figura 1-4. 
Posteriormente, esta topologia foi denominada de inversor com ponto neutro grampeado 
(NPC - Neutral Point Clamped) [37]. Esta topologia apresenta o benefício de empregar 
dispositivos semicondutores com tensão igual à metade da tensão do barramento CC, 
apresentar um controle relativamente simples e ter todas as fases ligadas ao mesmo 
barramento CC. Contudo, necessita de diodos de grampeamento e apresenta desequilíbrio no 
divisor capacitivo, que pode ser solucionado através de diversas técnicas. 
V
cc,1
V
cc,2
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v(t
)

a
v(t
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b
v(t
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Figura 1-4. Inversor com diodos de grampeamento 
O conversor multinível com capacitores de grampeamento foi apresentado pela 
primeira vez em 1991 [33] e [34], sendo exibido na Figura 1-5. Tendo como principal 
vantagem a possibilidade de fornecer combinações redundantes para sintetizar um mesmo 
nível de tensão. Entretanto, necessita de capacitores adicionais, apresenta um elevado custo 
devido à necessidade de volumosos capacitores e o controle do inversor não é trivial. 
O inversor multinível com célula H-bridge conectadas em série foi apresentado 
inicialmente em 1975 [4] e pode ser verificado na Figura 1-6. Esta topologia no seu modo 
híbrido (com técnica de modulação híbrida que associa a síntese de ondas quase-quadradas 
para as células de maior potência em conjunto com a modulação por largura de pulso para 
célula de baixa potência) aplicada ao acionamento de máquinas elétricas foi apresentada em 
[29]. Em [41] foi apresentada uma metodologia de projeto generalizada para o inversor com 
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células H-bridge conectadas em série. Este conversor tem como principais vantagens a 
possibilidade de ter células comutando na freqüência fundamental, empregar chaves com 
classe de tensão mais baixa, menos componentes para sintetizar um mesmo número de níveis 
e característica modular. Contudo, necessita a utilização de fontes CC isoladas. 
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b
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Figura 1-5. Inversor com capacitores de grampeamento 
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Figura 1-6. Inversor com células H-bridge conectadas em série 
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A confiabilidade dos sistemas de acionamento de média tensão tem aumentado 
significativamente nas últimas décadas, devido principalmente as melhorias nos dispositivos 
semicondutores, nos sistemas de refrigeração, mitigação da distorção harmônica, melhorias 
nos projetos de conversores/inversores e sistemas de controle. Desta forma, as tecnologias de 
ASDs tem amadurecido e o custo para adotá-los tem se tornado atrativo, como evidenciado 
pelo aumento no uso de tais sistemas [17]. 
Os sistemas de variação de velocidade de média tensão comercializados na 
atualidade empregam as três topologias de inversores multiníveis apresentados anteriormente. 
No cenário mundial os principais fabricantes destes sistemas são ABB, SIEMENS, ALSTON, 
ROBICON e General Eletric, sendo que no Brasil a WEG começou a produzir o sistema de 
acionamento baseado no inversor NPC. 
O acionamento de motores de indução de média tensão convencionalmente tem sido 
realizado por inversores NPC (Neutral Point Clamped). Sua escolha, para esta aplicação, é 
justificada porque em comparação com os inversores trifásicos convencionais, o inversor 
NPC apresenta as vantagens de minimizar os problemas relativos a tensões de modo comum e 
corrente de bearing [3]. No entanto, outras topologias de inversores multiníveis têm sido 
apresentadas na literatura, sendo assim, faz-se mister desenvolver uma metodologia de 
comparação e aplicá-la na escolha de sistemas multiníveis para aplicações específicas. 
1.2. Estado-da-Arte 
Os primeiros estudos que esboçaram uma comparação entre inversores multiníveis 
ficaram limitados a vantagens e desvantagens de cada topologia. Nestes trabalhos a conclusão 
de qual configuração era mais indicada para uma dada aplicação estava intimamente ligada a 
opinião do pesquisador, faltando índices de desempenho que conduzissem a resultados mais 
conclusivos. 
O primeiro trabalho que realizou a análise de um índice de desempenho, não ficando 
atrelado unicamente as vantagens e desvantagens dos conversores, propôs uma metodologia 
de cálculo das perdas de condução e comutação em inversores multiníveis [24]. O método de 
cálculo proposto leva em consideração o estado de condução dos interruptores, o índice de 
modulação em amplitude e o fator de potência da carga. Para validar esta metodologia foi 
proposta a análise das perdas de potência nos dispositivos semicondutores dos inversores com 
diodos de grampeamento de três e quatro níveis. 
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Aos moldes do trabalho anterior, foi apresentada uma metodologia generalizada para 
o cálculo das perdas de condução em um inversor multinível com duas células H-bridge 
conectadas em série empregando modulação por largura de pulso em oposição de fase (POD) 
[31]. A seqüência deste trabalho resultou na comparação entre o inversor convencional (dois 
níveis) e o inversor com duas células H-bridge conectadas em série [32]. Os índices 
envolvidos na comparação foram perdas de condução, perdas de comutação, taxa de distorção 
harmônica (THD), fator de distorção de primeira ordem (DF1) e tensão de modo comum. 
Nesta comparação, o inversor com duas células H-bridge conectadas em série apresentou 
vantagens em todos os índices analisados, tendo como única penalidade o uso de fontes CC 
isoladas. 
A comparação entre os inversores convencional (dois níveis), com diodos de 
grampeamento (três níveis) e com capacitores de grampeamento (três e quatro níveis), com 
base no estado-da-arte dos IGBTs de alta tensão foi apresentada em [25]. Os índices 
analisados foram: perdas totais nos semicondutores, distribuição das perdas, taxa de distorção 
harmônica e espectro harmônico. As análises foram realizadas de três formas: na primeira foi 
realizada a comparação entre as perdas quando todos os conversores apresentavam uma 
mesma freqüência de comutação. O segundo método analisou a máxima freqüência de 
comutação que poderia ser alcançada em cada conversor, que é limitada pela temperatura 
máxima que pode ser atingida em cada semicondutor. O terceiro método compara as perdas, 
de forma que a primeira banda harmônica, de todos os conversores, ocorresse na mesma 
freqüência, deste modo o filtro de saída apresentaria mesmo tamanho e custo. As análises 
realizadas indicaram que o inversor convencional é menos indicado para aplicações de média 
tensão em relação aos inversores NPC, FLC de três e quatro níveis. 
Na continuidade do trabalho anterior foi incluído o filtro de saída, de forma que todas 
as topologias apresentassem aproximadamente à mesma distorção harmônica na saída [26]. 
Deste modo, foi realizada a análise das perdas de duas formas, a primeira considera que todos 
os conversores deveriam ter perdas nos semicondutores iguais, ou seja, apresentariam 
distintas freqüências de comutação. O segundo método analisa a máxima freqüência que 
poderia ser atingida sem que fosse excedida a temperatura máxima dos semicondutores. Este 
estudo levou a conclusão de que o inversor convencional é inadequado para aplicações de 
altas potências e média tensão, sendo o inversor NPC o mais atrativo. 
A comparação entre o inversor NPC com o inversor dois níveis para aplicações de 
baixa tensão com potências entre 75 e 100kW foi exposta em [39]. Onde se verificou que o 
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inversor NPC também é atrativo, especialmente em aplicações de médias e altas freqüências 
de comutação. 
Uma metodologia de projeto, visando definir o conjunto das amplitudes das fontes 
CC isoladas mais adequado, destinado a alimentar um inversor multinível com um 
determinado número de células H-bridge conectadas em série foi abordado em [52]. Os 
critérios de projeto previam que a tensão de saída seria modulada em alta freqüência e que 
todos os níveis adjacentes seriam igualmente espaçados. Estes critérios conduziram a duas 
configurações para um inversor com três células H-bridge conectadas em série, uma 
configuração simétrica e outra assimétrica. Para definir a configuração mais indicada a ser 
empregada foi analisada a THD, o DF1 em toda a faixa de operação do conversor, bem como 
as perdas de potência nos dispositivos semicondutores. Em todas as análises a configuração 
assimétrica apresentou vantagens em relação à simétrica. 
1.3. Objetivos 
O objetivo principal desta dissertação é desenvolver uma metodologia para comparar 
diferentes sistemas de acionamento destinados a alimentar motores de indução de média 
tensão. Ou seja, serão definidos índices de desempenho para avaliar o estagio de saída de um 
dado sistema de acionamento. Desta forma, poderá ser realizada uma avaliação criteriosa 
levando ao apontamento da configuração que apresenta maior eficiência sem penalizar o 
custo, volume e qualidade da energia drenada da rede e fornecida ao motor. A configuração 
mais indicada deverá estar em conformidade com as normas específicas aplicadas a sistemas 
de acionamento de média tensão, tais como IEC 61800-3-4 [18] e [19], IEEE Std 958
TM
-2003 
[20], NEMA ICS 7-2000 [38]. 
Esta metodologia de comparação será aplicada a dois sistemas projetados para 
acionar um motor de indução de 500 CV alimentado em 4160 V. O primeiro sistema é 
baseado no inversor com células H-bridge conectadas em série em sua configuração simétrica 
e de nove níveis. O segundo sistema foi escolhido pelo autor e é baseado no inversor com 
células H-bridge em cascata em sua configuração assimétrica de nove níveis. Esta topologia 
não é fabricada por nenhuma indústria até a atualidade, contudo apresenta características que 
a qualificam para ser empregada em aplicações de alta eficiência e alta potência. 
As principais contribuições desta Dissertação são: definição de uma metodologia de 
comparação, comparação de inversores com células H-bridge conectadas em série com 
mesmo número de componentes, desenvolvimento de uma nova estratégia de modulação e 
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comparação de inversores com células H-bridge conectadas em série que apresentam mesmo 
número de níveis na tensão de saída. 
1.4. Organização do trabalho 
Esta dissertação propõe uma metodologia de comparação entre sistemas de 
acionamento destinados a motores de indução de média tensão, fundamentada em índices de 
desempenho e aplicada na comparação de sistemas multiníveis com células H-bridge 
conectadas em série. Estando dividida como segue: 
Capítulo 2 - Especificações de um Sistema de Acionamento de Alta Potência 
Nesta seção é realizada a definição de um sistema de acionamento de alta potência 
bem como os parâmetros de entrada e de saída do conversor que devem ser fornecidos pelos 
fabricantes destes sistemas. Também são expostos os parâmetros que os conversores deverão 
apresentar. 
Capítulo 3 - Metodologia de Comparação 
Nesta seção são apresentados os modelos matemáticos para o cálculo dos índices de 
desempenho que compõem os passos da metodologia. A partir destes índices será possível 
escolher o sistema de acionamento que melhor se adapte a uma determinada aplicação. 
Capítulo 4 - Seleção da Amplitude das Fontes CC de um Inversor com Células 
H-bridge Conectadas em Série 
Nesta seção é apresentado o inversor com células H-bridge conectadas em série, 
sendo definidos seis passos para reduzir o número de combinações possíveis das amplitudes 
das fontes CC destinadas a alimentar as células H-bridge. Estas restrições reduzem o número 
de configurações candidatas, contudo, ainda faltam índices que apontem com clareza a 
configuração mais atrativa para uma dada aplicação. Por isso são analisados quatro índices de 
desempenho que são: distorção harmônica total, fator de distorção de primeira ordem, perdas 
de potência e custo dos dispositivos semicondutores principais. Também é feita uma análise a 
respeito do uso de diferentes tecnologias de dispositivos semicondutores para implementação 
dos conversores. 
Capítulo 5 - Comparação entre as Estratégias Híbridas de Modulação 
Nesta seção são analisadas as técnicas de modulação híbridas aplicadas aos 
inversores com células H-bridge conectadas em série. São expostas as duas técnicas existentes 
e um grau de liberdade que esta estratégia apresenta. A partir deste grau de liberdade é 
analisado o impacto que esta estratégia exerce sobre as perdas nos semicondutores do 
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inversor. Fundamentado neste estudo é proposta uma nova estratégia que minimiza as perdas 
nos semicondutores principais, assegura a possibilidade de se empregar retificadores não 
controlados no estágio de entrada e não altera o conteúdo harmônico das tensões de saída. 
Capítulo 6 - Comparação de Sistemas de Acionamento Multiníveis 
Nesta seção é realizada uma comparação entre a topologia híbrida que apresentou 
melhor desempenho nos capítulos anteriores e a topologia simétrica de nove níveis. Nesta 
análise é determinada a freqüência de comutação para atingir um rendimento constante e a 
máxima freqüência de comutação que se obtém com cada um dos sistemas. 
Capítulo 7 - Conclusões 
As principais contribuições e conclusões obtidas na dissertação são sumarizadas 
nesta seção. Também são sugeridos tópicos para investigações futuras. 
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Capítulo 2  
ESPECIFICAÇÕES DE UM SISTEMA DE 
ACIONAMENTO DE ALTA POTÊNCIA 
2.1. Introdução 
Um sistema de acionamento de alta potência (PDS - Power Drive System) é 
composto por um transformador de entrada, uma seção de conversão e um motor de indução. 
Podendo ter alguns elementos opcionais, como filtros de entrada/saída e transformador de 
saída. Um diagrama simplificado de um PDS é apresentado na Figura 2-1. 
Fonte principal de energia
Fonte auxiliar de energia
PDS
Filtro harmônico
 (opcional)
Transformador
de entrada
Conversor
Transformador
 de saída
 (opcional)
Motor
Equipamento
 acionado
Seção do
conversor
Controle,
proteção e
auxiliares
U,I
LL
U,I
VV
U,I
aa
Filtro
 
Figura 2-1. Sistema de acionamento de alta potência 
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A seção do conversor não foi representada por existirem inúmeras topologias de 
retificadores/inversores empregados na atualidade, bem como de tecnologias de dispositivos 
semicondutores para implementação dos mesmos. Para realizar uma comparação entre os 
diversos conjuntos de retificador/inversor que podem ser empregados, devem-se especificar 
os parâmetros de entrada e saída do sistema. Sendo assim, este capítulo apresentará as 
especificações de entrada/saída que a norma IEC 61800-4 [19] recomenda que sejam 
fornecidas para um dado PDS, bem como as especificações de uma aplicação específica para 
a qual deverão ser projetados os conversores a serem comparados. 
2.2. Parâmetros de entrada do PDS 
•  Potência de entrada, P
L
 
A potência ativa total de entrada, (2-1); 
11
..3.cos
L

LL L
PUI
φ

=
 
(2-1)
•  Potência aparente de entrada, S
L
 
A potência aparente total de entrada, (2-2); 
..3
LLL
SUI=  
(2-2)
•  Fator de potência de entrada, λ
L
 
O fator de potência é a razão entre a potência de entrada e a potência aparente no 
ponto de conexão entre o PDS e a rede pública de energia. Num sistema trifásico onde a 
tensão é considerada senoidal o fator de potência é dado por (2-3) ou (2-4). 
111
1
..3.cos
.cos
..3
LL L L
LL
L
LL
UI I
I
UI
φ
λ
φ

==
 
(2-3)
1
2
cos
1
L
L
I
THD
φ

λ
=
+
 
(2-4)
•
  Desequilíbrio de tensão, τ 
O desequilíbrio de tensão é verificado quando o valor rms da componente 
fundamental das tensões de linha e/ou os ângulos entre as fases não são iguais. 
O grau de falta de qualidade é normalmente expresso como a razão da componente 
de seqüência negativa e zero com a componente de seqüência positiva. 
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U
12
, U
23
 e U
31
 são as três tensões de linha, δ
ij
 é o desvio de cada uma das três tensões 
de linha, (2-5), e τ é o desequilíbrio de tensão (2-6). 
()
()
/3.
ij ij méd méd
UU U
δ
=−
 
(2-5)
3
2
1
6.
ij
τδ
=
∑

 
(2-6)
Uma aproximação mais simplificada é apresentada em (2-7); 
()()
mn
2
./
3
máx í méd
UU U
τ
⎛⎞
=−
⎡

⎤
⎜⎟
⎣

⎦
⎝⎠
 
(2-7)
2.3. Parâmetros da seção de conversão 
•  Seção do conversor 
Conversor de eletrônica de potência que opera com tensão acima de 1 kV não 
excedendo 35 kV; 
•
  Filtro de entrada 
Circuito conectado a fonte de entrada do conversor para reduzir dv/dt (stress de 
tensão no isolamento do transformador) e emissões de rádio freqüência. 
•
  Tensão do barramento CC, U
d
 
Valor médio da tensão do barramento CC. 
•
  Corrente do barramento CC, I
d
 
Valor médio da corrente do barramento CC. 
•
  Circuito de snubber 
Circuito conectado a um ou mais dispositivos semicondutores de potência de modo a 
aliviá-los do stress a respeito das altas taxas de elevação de corrente ou de tensão, de 
sobretensões transitórias e das perdas de comutação. 
•
  Barramento CC 
Circuito destinado a ligar um conversor de entrada e um conversor de saída em um 
sistema indireto de conversão. Consiste de capacitores e/ou indutores que devem reduzir as 
ondulações de tensão CC e corrente CC. 
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•
  Filtro de saída 
Circuito conectado a energia de saída do conversor para reduzir dv/dt (sobretensões 
no isolamento do motor e geração de correntes de bearing) ou harmônicas (perdas de 
potência). 
•
  Potência de saída, P
a1
 
Potência ativa nos terminais de saída do conversor. 
•
  Potência aparente de saída, S
a
 
Potência aparente nos terminais de saída do conversor. 
•
  Dinâmica da corrente de curto-circuito 
É a corrente CC ou CA que flui do conversor enquanto ocorre um curto-circuito nos 
terminais de saída do conversor. 
•
  Faixa de operação de freqüência 
Faixa das freqüências fundamentais sobre as quais o conversor de saída é controlado 
(f
mín
, f
máx
), em condições de carga específica. 
2.4. Parâmetros de saída do PDS 
•  Envoltória de carga 
Área do gráfico entre torque versus velocidade no qual o PDS pretende operar em 
condições de carga contínua, Figura 2-2. 
N
min
N
máx
N
0
To
r

que
Área de 
Operação
Velocidade
 
Figura 2-2. Envelope de carga 
•  Velocidade mínima de operação, N
mín
 
Velocidade mínima de operação do motor requerida pelo equipamento acionado. 
•
  Velocidade máxima de operação, N
máx
 
Velocidade máxima de operação do motor requerida pelo equipamento acionado. 
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•
  Velocidade nominal, N
0
 
É a maior velocidade do motor na qual o PDS é capaz de entregar continuamente o 
torque específico. Ou seja, é o ponto de transição entre torque constante e operação com 
enfraquecimento do campo. 
•
  Operação com enfraquecimento de campo 
É a operação com fluxo reduzido numa faixa de velocidade entre a velocidade 
nominal e a velocidade máxima. 
•
  Pulsação de torque no entreferro 
Flutuação cíclica do torque no entreferro do motor em condições estáveis, definido 
como valor de pico-a-pico. 
2.5. Especificações do conversor 
Todos os inversores multiníveis que serão analisados e comparados devem ser 
projetados para acionar o mesmo motor de indução trifásico. Os dados do motor que servira 
de referência para o projeto dos inversores estão expostos na Tabela 2-1. 
Tabela 2-1. Especificações do motor a ser acionado 
Parâmetro Valor 
Potência nominal  500 CV 
Rotação 1784 rpm 
Tensão de linha  4160 V 
Corrente nominal  70 A 
Freqüência  60 Hz 
Rendimento 95,5 % 
Fator de potência  0,85 
  FONTE: WEG, referência [49]. 
 
Neste trabalho serão analisados apenas os chamados ASDs, ou seja, apenas a parte de 
entrada e de conversão de um PDS. As exigências gerais em relação às especificações de 
entrada e de saída de sistemas de acionamento de máquinas de média tensão (1kV à 35kV) 
são determinadas pela norma IEC 61800-4 [19]. 
Os limites de variação de freqüência, da taxa de variação em freqüência, de variação 
de tensão, de flutuação de tensão, de afundamento de tensão, de desequilíbrio de tensão, de 
distorção harmônica, de interharmônicas e de entalhes de comutação presentes na norma IEC 
61800-4 [19], são apresentados na Tabela 2-2.
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Tabela 2-2. Condiçoes para fonte de tensão de um ASD (principal e auxiliar) 
Fenômeno  Nível 
Variação de freqüência  f
LN
 ± 2 % 
f
LN
 ± 4% (para rede de alimentação separada) 
Taxa de variação de frequencia  ≤ 2% f
LN
/s 
Variação de tensão  ± 10 % 
+ 10%, -15% ≤ 1 min (ver nota 1) 
Flutuação de tensão  Amplitude máxima do degrau: 
- 12% dentro da banda de tolerância 
- intervalo mínimo entre degrau: 2s 
- tempo de subida: ≥ 5 períodos da rede 
Afundamento (dip) de tensão  10 -50% t ≤ 100ms 
10 -100% t ≤ 5s 
Desequilíbrio de tensão  Fonte  principal: 2% (componentes de 
seqüência zero e de seqüência negativa) 
Fonte auxiliar: 3% (componentes de 
seqüência zero e de seqüência negativa). 
Harmônicas de tensão  Regime: THD ≤ 10% 
Transitório: THD ≤ 15% t ≤ 15s (ver nota 2) 
Interharmônicas de tensão  Regime: IDR ≤ 0,5% 
Transitório: IDR ≤ 0,75% t ≤ 15s 
Entalhes (notch) de comutação  Profundidade: 40% U
LWM
 
Fonte principal, área: 125% x degrau 
Fonte auxiliar, área: 250% x degrau 
Nota 1: Faixa de operação da tensão abaixo de 100 % da variação da tensão deveria estar 
sujeita ao acordo entre o consumidor e o sistema fornecedor. 
Nota 2: Estas especificações representam as condições de serviço quando o PDS esta em 
operação. 
FONTE: IEC 61800-4, referência [19]. 
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2.6. Conclusões 
Neste capítulo foram apresentados os parâmetros de entrada e saída que devem ser 
fornecidos pelos fabricantes de PDSs. Contudo, esta dissertação analisará apenas uma parte 
deste sistema a qual compreende os conversores estáticos e circuitos magnéticos de isolação e 
filtragem. As especificações de entrada e saída, foram fornecidas somente para a parte 
compreendida pelos ASDs. 
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Capítulo 3  
METODOLOGIA DE COMPARAÇÃO 
3.1. Introdução 
Nos próximos capítulos serão desenvolvidas comparações que levarão a escolha de 
um sistema com características desejadas em aplicações de alta potência. No capítulo 4 o 
objetivo será escolher as amplitudes das fontes CC de um inversor com células H-bridge 
conectadas em série que conduzirão a um sistema com melhor qualidade nos sinais de saída, 
maior rendimento e custo reduzido. No capítulo 5 o objetivo vai ser desenvolver uma técnica 
de modulação que minimize as perdas do inversor com células H-bridge conectadas em série 
em toda a faixa de operação do conversor. No capítulo 6 objetivo será desenvolver uma 
comparação de sistemas com o mesmo número de níveis na tensão de saída. Contudo, para 
desenvolver estas análises devem ser definidos índices de desempenho. Desta forma, a função 
deste capítulo é apresentar os índices de desempenho bem como seus modelos matemáticos. 
3.2. Distorção harmônica total (THD) 
O primeiro índice a ser apresentado é o mais conhecido modo de quantificar a 
distorção harmônica de um determinado sistema, conhecido como Distorção Harmônica Total 
(THD). A distorção harmônica é causada pela presença de harmônicos no sistema elétrico. 
Estes harmônicos têm como origem as características não lineares de dispositivos e cargas 
presentes neste sistema. Os harmônicos são definidos como componentes senoidais de tensão 
ou corrente com freqüências inteiras e múltiplas da freqüência fundamental (50 ou 60 Hz.). 
Os principais efeitos observados em instalações e componentes submetidos à 
presença de harmônicos são: aquecimentos excessivos, disparos de dispositivos de proteção, 
ressonância, vibrações e acoplamentos, aumento da queda de tensão e redução do fator de 
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potência da instalação. Em conseqüência dos efeitos mencionados, pode haver problemas 
associados ao funcionamento e desempenho de motores, fios e cabos, capacitores, 
computadores e transformadores [21]. 
Para quantificar a distorção harmônica deve-se conhecer a magnitude e o ângulo de 
cada harmônico da forma de onda analisada. Para realizar esta tarefa utiliza-se a 
decomposição da forma de onda em uma série de Fourier. A série de Fourier é uma função 
matemática que permite que qualquer forma de onda periódica no domínio do tempo possa ser 
expressa por um somatório infinito dado por (3-1), onde os coeficientes desta equação são 
dados por (3-2) e (3-3). 
0
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(3-3)
A representação de uma forma de onda de tensão ou corrente distorcida pode ser 
também realizada no domínio da freqüência, considerando a componente CC igual a zero. 
Desta representação resultam as expressões (3-4) e (3-5), onde h=1 corresponde a componente 
fundamental e os demais valores as componentes harmônicas, o subíndice p corresponde aos 
valores de pico das grandezas, θ
r
 e φ
r
 correspondem ao ângulo de fase da componente 
fundamental e das harmônicas [7]. 
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(3-5)
Esta representação no domínio da freqüência é frequentemente apresentada na forma 
de um gráfico de barras, onde cada barra representa uma harmônica com sua freqüência, valor 
eficaz e defasagem, sendo chamado de espectro harmônico [21]. 
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De posse do espectro harmônico pode se obter a distorção harmônica total, que 
representa o fator de distorção percentual de uma determinada tensão ou corrente com relação 
a uma forma de onda senoidal. Sendo dada através da razão do valor rms do conteúdo 
harmônico pelo valor rms da parcela fundamental, em (3-6) para tensão e em (3-7) para 
corrente, [27]. 
2
2
1
100
%.
Vh
h
THD V
V
∞
=
=
∑

 
(3-6)
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Ih
h
THD I
I
∞
=
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∑

 
(3-7)
3.3. Fator de distorção de primeira e segunda ordem (DF1 e DF2) 
Nesta subseção são apresentados mais dois índices relacionados com a forma de 
onda da tensão de saída do conversor. Estes índices são denominados fator de distorção de 
primeira ordem (DF1) e fator de distorção de segunda ordem (DF2). Eles foram criados para  
se ter uma noção da atenuação harmônica que um filtro de primeira ou segunda ordem 
apresentaria quando associado na saída de um conversor, ou seja, quanto menores os valores 
de DF1 ou DF2, menor seria o volume, o peso e o custo deste filtro [13]. 
Sabe-se que cada filtro fornece uma atenuação harmônica que é aproximadamente 
inversamente proporcional à raiz quadrada da ordem da harmônica. Assim, motores CA 
alimentados por conversores estáticos com modulação por largura de pulso utilizam suas 
respectivas dispersões e indutâncias de armadura para produzir uma forma de onda de 
corrente de carga quase-senoidal. Estas indutâncias fornecem uma atenuação de primeira 
ordem para as harmônicas de tensão, que é equivalente a dividir a amplitude de cada 
harmônica pela sua respectiva ordem. Este índice ficou conhecido como fator de distorção de 
primeira ordem (DF1) e é dado por (3-8), [3]. 
2
2
1
100
1% .
h
h
V
DF
Vh
∞
=
=
∑

 
(3-8)
A associação de um filtro de segunda ordem (LC) à saída de um conversor produz 
uma atenuação de segunda ordem para as harmônicas de tensão, ou seja, é igual a dividir a 
amplitude de cada harmônica pela sua respectiva ordem elevada ao quadrado, (3-9), [14]. 
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3.4. Modelos de perdas nos dispositivos semicondutores 
Embora tenha ocorrido um significativo progresso no desenvolvimento de 
dispositivos semicondutores, ainda não se desenvolveu um componente que tivesse grande 
tensão de avalanche, baixas quedas de tensão e resistência em condução, rápidas transições de 
entrada e saída de condução e grande capacidade de dissipação. Em todos os dispositivos 
existe um compromisso entre a tensão de avalanche e as perdas em condução. Em dispositivos 
bipolares, ainda existe um compromisso entre as perdas de condução e a freqüência de 
comutação. Estes compromissos significam que nem todos os dispositivos podem ser 
empregados em todas as aplicações, ou então que certos semicondutores são mais adequados 
do que outros. Por isso, o projeto de conversores estáticos requer uma postura inteligente e 
inovadora para escolha do dispositivo que tenha as características que vão ao encontro dos 
requisitos de uma aplicação específica. 
A quantificação das perdas é baseada nas informações dos datasheets dos 
dispositivos semicondutores empregados, o que torna os resultados fortemente dependentes 
das características dos dispositivos especificados. 
O método usado para a determinação das perdas no conversor consiste em realizar a 
estimação das perdas de condução e comutação para cada dispositivo semicondutor do 
inversor. Daí então, é realizada a soma de todos os resultados para obtenção das perdas totais. 
3.4.a) Perdas de condução 
As perdas de condução ocorrem enquanto o dispositivo semicondutor esta 
conduzindo corrente e permanece entre seus terminais uma tensão, v
ce
(
θ
) para o IGBT e v
F
(
θ
) 
para o diodo. Um modelo simplificado dado por (3-10) para o IGBT e (3-11) para o diodo é 
utilizado para determinar as perdas de condução por [31], [32] e [48], nos quais usa-se: 
() . ()
ce ce ce load
vVRi
θθ
=+
 
(3-10)
() . ()
F F F load
vVRi
θθ
=+  
(3-11)
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()
m
() .I .
load a ax
imsen
θθ
φ

=−
 
(3-12)
onde  V
ce
 é a queda de tensão para i
load
(
θ
) = 0 através do IGBT, V
F
 é a queda de 
tensão para i
load
(
θ
) = 0 através do diodo, R
ce
 é a resistência da componente resistiva de v
ce
(θ), 
R
F
 é a resistência da componente resistiva de v
F
(θ), iload(
θ
) é a corrente de carga, (3-12), e 
φ
 
- ângulo do fator de potência da carga. 
Contudo os modelos apresentados por (3-10) e (3-11) são aproximações simplistas 
para descrever o comportamento destas funções que representam a queda de tensão quando o 
dispositivo esta conduzindo corrente. Visando obter equações mais fiéis aos dados dos 
datasheets, são extraídos diversos pontos destas funções e através da técnica matemática de 
regressão de curvas são obtidas as funções que melhor descrevem a característica do 
dispositivo semicondutor. Todas as funções empregadas na determinação das perdas de 
potência são apresentadas no Apêndice A para todos os semicondutores analisados. 
Para determinar as perdas de condução do IGBT ou GTO e do diodo deve-se 
observar o sentido da corrente de carga. Se a corrente de carga é maior ou igual a zero o IGBT 
estará conduzindo (3-13), caso contrário o diodo estará em condução (3-14). 
() () ()
2
0
1
..
2.
SW SWX
cond ce load cmd
Pvivd
π
θθ θθ
π
=
∫
 
(3-13)
() () ()
2
0
1
..
2.
DSWX
cond F load cmd
Pvivd
π
θθ θθ
π
=
∫
 
(3-14)
onde v
cmd
SWX
(θ) é o sinal de comando de cada interruptor SWx. 
As perdas totais de condução são obtidas por (3-15). 
TOTAL SW D
cond cond cond
PPP=+ 
(3-15)
3.4.b) Perdas de comutação 
As perdas de comutação são divididas em perdas de turn-on, de turn-off e de 
recuperação reversa do diodo e são fundamentadas em informações dos fabricantes 
(
datasheet), energia perdida numa transição de turn-on (E
on
(i
load
(
θ
))), de turn-off 
(
E
off
(iload(
θ
))) e de recuperação reversa (E
rec
(i
load
(
θ
))). 
As perdas de comutação são obtidas através da identificação de cada transição de 
comutação de 
turn-on, de turn-off e de recuperção durante todo o período da referência. As 
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perdas de 
turn-on, de turn-off e de recuperação são dadas por (3-16), (3-17) e (3-18) 
respectivamente. 
()
()
1
2.
turn on on load
PEi
θ
π
−
=
∑
 
(3-16)
()
()
1
2.
turn off off load
PEi
θ
π
−
=
∑
 
(3-17)
()
()
1
2.
rec rec load
PEi
θ
π
=
∑
 
(3-18)
As perdas totais de comutação são iguais a soma das perdas de turn-on, de turn-off e 
de recuperação de cada dispositivos semicondutor, dado por (3-19). 
r
P
TOTAL
comut turn on turn off ec
PPP
−−
=++
 
(3-19)
3.4.c) Perdas totais nos semicondutores 
As perdas totais são iguais ao resultado do somatório de todas as perdas de condução 
e comutação (3-20). 
TOTAL TOTAL
TOTAL cond comut
PP P=+ 
(3-20)
3.5. Conclusões 
Neste capítulo foram apresentados índices de desempenho relativos às formas de 
onda de saída do inversor e referente às perdas de potência nos dispositivos semicondutores 
de um sistema de acionamento para motores de indução trifásicos de média tensão. 
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Capítulo 4  
SELEÇÃO DA AMPLITUDE DAS FONTES 
CC DE UM INVERSOR COM CÉLULAS 
H-BRIDGE CONECTADAS EM SÉRIE 
4.1. Introdução 
O inversor multinível com células H-bridge conectadas em série recebe este nome, 
pois cada uma de suas fases é composta por um conjunto de inversores monofásicos em ponte 
completa (células H-bridge) ligadas em série. Este conversor apresenta duas classificações, a 
primeira refere-se à amplitude das fontes CC isoladas destinadas a alimentar cada célula H-
bridge. Se todas as amplitudes das fontes forem iguais o inversor é chamado de simétrico, 
caso contrário, se pelo menos uma das fontes apresentar amplitude diferente das demais, então 
ele será denominado assimétrico. A segunda classificação rotula o inversor multinível como 
híbrido ou não. Se o conversor for implementado com diferentes tecnologias de dispositivos 
semicondutores de potência (IGBTs, SCRs, GTOs, IGCTs) e/ou apresentar uma estratégia de 
modulação híbrida, então é classificado como híbrido caso contrário não. 
A definição do número de células H-bridge que são conectadas em série é realizada 
apenas em função da distorção harmônica da tensão que se deseja na saída do inversor, não 
sendo levado em consideração o custo e a eficiência do conversor. Atualmente, apenas o 
inversor com células H-bridge conectadas em série na configuração simétrica é fabricado, 
sendo comercializado pela empresa norte-americana Robicon. Contudo, sabe-se que a 
configuração na versão híbrida, pode gerar uma mesma THD empregando um menor número 
de células H-bridge, podendo minimizar volume, custo e maximizar a eficiência do sistema. 
O objetivo deste capítulo é desenvolver uma metodologia que permita escolher qual 
a configuração das amplitudes das fontes CC é a mais adequada, quando se tem um 
determinado número de células conectadas em série. Nesta metodologia serão considerados 
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índices de desempenho como, taxa de distorção harmônica (THD), fator de distorção de 
primeira ordem (DF1), eficiência e um estudo a respeito do uso de diferentes tecnologias de 
dispositivos semicondutores. 
4.2. Inversor com células H-bridge conectadas em série 
O inversor multinível trifásico com células H-bridge conectadas em série é 
apresentado na Figura 4-1. 
V
cc
a,n
V
cc
a,1
V
cc
a,2
V
cc
b,n
V
cc
b,1
V
cc
b,2
V
cc
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V
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v(t
)
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c,2
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Figura 4-1. Inversor multinível com células H-bridge conectadas em série. 
A função deste inversor multinível é sintetizar uma tensão desejada a partir de 
diferentes fontes CC, que podem ser obtidas a partir de um retificador não controlado. Cada 
uma destas fontes CC é conectada a um inversor monofásico (célula H-bridge,  Figura 4-2), 
que poderá gerar três diferentes níveis de tensão, +V
cc
x,n
 (acionando-se S
n,1
 e S
n,4
), 0 
(acionando-se S
n,1
 e S
n,3 
ou S
n,2
 e S
n,4
) ou –Vcc
x,1
 (acionando-se S
n,2
 e S
n,3
). O resultado final da 
tensão de uma fase do inversor (v
x
(t))é obtido através da soma da forma de onda gerada por 
cada célula H-bridge conectada em série (v
x,1
(t), v
x,2
(t),..., v
x,n
(t)), (4-1), onde v
x,1
(t) é a saída 
da célula com menor tensão, v
x,n
(t) é a saída de maior tensão e o subscrito x corresponde as 
fases a,b e c. 
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V
cc
x,n
S
n,1
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S
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S
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v
x
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Figura 4-2. Célula H-bridge. 
,1 ,2 ,
() () () ... ()
xx x xn
vt v t v t v t=+++ 
(4-1)
O número de níveis obtido na tensão de fase de saída do inversor está ligado ao 
número de células H
-bridge conectadas em série e aos valores das amplitudes das fontes CC. 
Quanto maior o número de níveis gerados pelo inversor mais semelhante será a forma de onda 
sintetizada de uma função senoidal. Sendo a principal vantagem disto à diminuição do 
conteúdo harmônico, possibilitando em muitos casos eliminar-se o uso de filtros de saída. 
Contudo, o aumento do número de células pode conduzir a um aumento de volume, da 
complexidade e do custo do sistema. 
4.2.a) Estratégia de modulação multinível híbrida 
A estratégia de modulação multinível híbrida associa a síntese de formas de onda 
quase-quadradas para o inversor de maior potência em conjunto com a modulação por largura 
de pulso (PWM) para célula de menor potência, [41] e [42]. Nesta técnica de modulação a 
célula que processa maior potência é comutada na freqüência fundamental da saída (60 Hz) e 
somente a célula de menor potência é comutada em alta freqüência. O diagrama de blocos que 
descreve esta estratégia de modulação pode ser verificado na Figura 4-3. As tensões 
V
3
, V
2
 e 
V
1
 são as amplitudes das fontes CC que alimentam cada célula, Ψ
3
, Ψ
2
 representam os níveis 
de comparação da célula 3 e 2, 
r
3
(t), r
2
(t), r
1
(t), são os sinais de referência, v
3
(t), v
2
(t), v
1
(t) são 
as tensões
 de saída de cada célula e v
out
(t) é a tensão de saída total de uma fase. 
 
Figura 4-3. Estratégia de modulação híbrida 
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Os níveis de comparação podem apresentar uma variação de um valor mínimo até 
um valor máximo [44]. O nível de comparação 3 (Ψ
3
) pode variar dentro do intervalo definido 
por (4-2), enquanto que o nível de comparação 2 (Ψ
2
) pode variar dentro dos limites 
estabelecidos por (4-3). A variação de ambos os níveis, dentro dos limites estabelecidos 
asseguram que forma de onda da tensão de saída não seja alterada. Entretanto, a não utilização 
dos níveis de comparação máximos conduz a presença de energia circulante entre as células 
(exemplo: admitindo-se um inversor com três células H-
bridge conectadas em série, onde 
todas as células apresentam fontes CC de 1 p.u.. Para gerar o nível 1 na tensão de fase bastaria 
gerar uma tensão positiva em apenas uma das células H-
bridge. Caso duas células gerassem 
tensão positiva em suas saídas, então a terceira célula H-
bridge teria que gerar uma tensão 
negativa para garantir o nível 1 na tensão de saída da fase, desta forma haveria energia 
circulando entre duas células H-
bridge). Assim, visando minimizar a energia circulante entre 
as células são analisadas as perdas para os níveis de comparação máximos. 
3
02..
p

u≤Ψ ≤  
(4-2)
2
01..
p

u≤Ψ ≤  
(4-3)
4.2.b) Passos para definição da amplitude das fontes CC 
Para definir os valores das amplitudes das fontes de tensão CC, as seguintes 
restrições devem ser respeitadas para que a forma de onda de saída tenha uma melhor 
qualidade: 
i.
  As amplitudes das fontes deverão ser dispostas de forma que a segunda seja igual ou 
maior que a primeira e assim sucessivamente [28]; 
ii.
  Os valores das amplitudes das fontes devem ser normalizados em função da tensão da 
menor fonte, e ser um número natural [30]; 
iii.
 Todos níveis adjacentes devem ser igualmente espaçados
1
 [46]; 
iv.
 Todos níveis adjacentes devem ser modulados em alta freqüência [47]; 
v.
  A célula 3 não pode processar energia maior do que a da carga [41]; 
vi.
 Nenhuma célula pode processar energia negativa [41]; 
 
1
 Apresentar a mesma amplitude. 
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4.2.c) Seleção da configuração apropriada 
Para selecionar da configuração que apresenta maiores benefícios devem-se aplicar 
os passos definidos na seção 4.2.b de forma a reduzir-se o número de configurações a serem 
empregadas. Para realizar esta operação estabeleceu-se que o inversor deveria apresentar três 
células H-
bridge conectadas em série. Este número de células foi escolhido por ser o menor 
valor que possibilita realizar estas análises, podendo ser estendido para um número maior de 
células conectadas em série, contudo o número de configurações candidatas também será 
maior. 
A restrição (
i) considera que as fontes de tensão CC são dispostas de forma 
crescente, sendo descritas em (4-4), [28]. 
123
VVV≤≤ 
(4-4)
A restrição (
ii) garante que todas as fontes de tensão CC serão múltiplas de 
1
V , e seus 
valores normalizados são dados por (4-5), [30], onde 
V
base
 = V
1
. 
,
, 1,2,...,
cc j
jj
base
V
VeVjn
V
=∈=
`  
(4-5)
A restrição (
iii) é dada por (4-6). As condições (ii) e (iii) asseguram que todos os 
níveis da tensão de saída do inversor estarão igualmente espaçados [40]. 
1
1
1 2 , 2,3,...,
j
jk
k
VVjn
−
=
=+ =
∑
 
(4-6)
A soma dos valores normalizados das fontes CC em uma fase é 
σ
n
, (4-7), e o número 
de níveis é dado por 
m (4-8), [46]. 
1
n
nk
j
V
σ
=
=
∑

 
(4-7)
12
n
m
σ
=+  
(4-8)
Respeitando as restrições (
i), (ii) e (iii), conclui-se que V
1
=1, V
1
≤V
2
≤3 e V
2
≤V
3
≤9. 
Porém, para apresentar todas as combinações possíveis deve-se dividi-las em conjuntos, onde 
as fontes das células 1 e 2 apresentam um valor normalizado específico e a célula 3 
apresentará uma faixa de variação, que inicia na amplitude da célula anterior (célula 2) e 
termina na amplitude obtida através de (4-6). Assim, obtêm-se três conjuntos, no primeiro 
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conjunto as amplitudes das fontes CC são: V
1
=1, V
2
=1 e 1≤V
3
≤5. O segundo conjunto é 
V
1
=1, V
2
=2 e 2≤V
3
≤7. E o terceiro conjunto é V
1
=1, V
2
=3 e 3≤V
3
≤9. Existe um total de 
dezoito possíveis combinações das amplitudes das fontes CC para os três conjuntos 
apresentados, mostradas na Tabela 4-1. 
A topologia simétrica apresenta o menor número de níveis, 7, onde 3 níveis são 
positivos, o nível zero e 3 níveis negativos. Enquanto que a configuração 1-3-9 apresentará o 
número máximo de níveis na tensão de saída, 27 (13 níveis positivos, o nível zero e 13 níveis 
negativos). 
Tabela 4-1. Configurações com níveis adjacentes uniformes 
Configuração Candidata 
V
1
 V
2
 V
3
 m 
1 1 1 1 7 
2 1 1 2 9 
3 1 1 3 11 
4 1 1 4 13 
5 1 1 5 15 
6 1 2 2 11 
7 1 2 3 13 
8 1 2 4 15 
9 1 2 5 17 
10 1 2 6 19 
11 1 2 7 21 
12 1 3 3 15 
13 1 3 4 17 
14 1 3 5 19 
15 1 3 6 21 
16 1 3 7 23 
17 1 3 8 25 
18 1 3 9 27 
 
A restrição (iv) é empregada para garantir que todos os níveis serão modulados em 
alta freqüência mesmo que somente a célula de menor potência opere com PWM, (4-9). Com 
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isto, o conteúdo harmônico das tensões de saída estará concentrado em torno da freqüência de 
comutação da célula H
-bridge com menor fonte de tensão [47]. 
1
1
2 , 2,3,...,
j
jk
k
VVj n
−
=
==
∑
 
(4-9)
Com esta restrição o número de possíveis configurações candidatas diminui de 
dezoito para nove candidatas, que estarão dispostas em dois conjuntos: no primeiro V
1
=1, 
V
2
=1 e 1≤V
3
≤4, e no segundo, V
1
=1, V
2
=2 e 1≤V
3
≤6, Tabela 4-2. Fornecendo um máximo de 
19 níveis com a configuração 1-2-6. 
Tabela 4-2. Configurações para níveis adjacentes uniformes e modulados em alta freqüência. 
Configuração Candidata 
V
1
 V
2
 V
3
 m 
1 1 1 1 7 
2 1 1 2 9 
3 1 1 3 11 
4 1 1 4 13 
5 1 2 2 11 
6 1 2 3 13 
7 1 2 4 15 
8 1 2 5 17 
9 1 2 6 19 
 
Para as próximas análises, os índices de modulação em freqüência (
m
f
) e em 
amplitude (
m
a
) são dados por (4-10) e (4-11), [46], respectivamente. Onde, f
s
 é a freqüência 
de comutação da célula de menor potência, 
f
r
 é a freqüência do sinal de referência e V
refp
 é o 
valor de pico normalizado da componente fundamental do sinal de referência: 
s

f
r
f

m
f

=
 
(4-10)
refp
a
n
V
m
σ
=  
(4-11)
Com base na restrição (
v), será garantido que a célula de maior potência não 
processará uma tensão maior do que a da carga, para toda a excursão de 
m
a
, (4-12), [41], onde 
V
n
 deve ser um número natural menor ou igual ao número que tenha sido encontrado. 




[image: alt] 
 
50
1
1
.
2
n
nk
k
VV
π
−
=
≤∈Ν
∑
 
(4-12)
A restrição (
v) determina que o valor normalizado máximo obtido para a fonte de 
maior tensão é quatro, e conseqüentemente agora se tem sete configurações candidatas, 
Tabela 4-3. 
Tabela 4-3. Configurações para níveis adjacentes uniformes, modulados em alta freqüência e V
3
 não 
processa tensão maior que a tensão da carga 
Configuração Candidata 
V
1
 V
2
 V
3
 m 
1 1 1 1 7 
2 1 1 2 9 
3 1 1 3 11 
4 1 1 4 13 
5 1 2 2 11 
6 1 2 3 13 
7 1 2 4 15 
 
A restrição (
vi) estabelece que nenhuma célula pode sintetizar tensão fundamental 
negativa para toda excursão de 
m
a
. Desta forma, será possível empregar como conversor de 
entrada um retificador não controlado. Atendendo a todas as restrições apresentadas resultam 
apenas duas possíveis configurações como candidatas, sendo apresentadas na Tabela 4-4. 
Tabela 4-4. Possíveis configurações para níveis adjacentes uniformes, modulados em alta freqüência, V
3
 
não processa tensão maior que a da carga e utilizam-se apenas retificadores não controlados. 
Configuração Candidata 
V
1
 V
2
 V
3
 m 
1 1 1 1 7 
2 1 1 2 9 
 
As formas de onda de referência e de saída de cada uma das células H-
bridge são 
apresentadas na Figura 4-4 para o inversor 1-1-1 e na Figura 4-5 para o inversor 1-1-2, onde, 
V
ref3
 e v
out3
 são respectivamente os sinais de referência e de saída da célula 3, V
ref2
 e v
out2
 da 
célula 2, 
V
ref1
 e v
out1
 da célula 1 e v
o
(t) é a tensão de fase de saída. 
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Figura 4-4. Formas de onda do inversor 1-1-1; (a) célula 3; (b) célula 2, (c) célula 1; (d) tensão de fase 
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Figura 4-5. Formas de onda do inversor 1-1-2; (a) célula 3; (b) célula 2, (c) célula 1; (d) tensão de fase 
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4.3. Índices de desempenho 
Na seção anterior foram definidas seis restrições que reduziram o número de arranjos 
das fontes CC para duas. A primeira emprega amplitudes simétricas, sendo denominada de 
Tipo 1-1-1, visto que a amplitude das fontes normalizadas são todas iguais. A configuração 1-
1-2 recebe este nome, pois a amplitude normalizada, da fonte de maior potência, é igual ao 
dobro da amplitude das fontes CC das outras duas células. 
Nesta seção serão apresentados os resultados obtidos a partir de quatro índices de 
desempenho, que possibilitaram definir qual das duas configurações é a mais adequada para 
fazer o acionamento da máquina especificada no capítulo 2. Os índices empregados nesta 
seção serão taxa de distorção harmônica (THD), fator de distorção de primeira ordem (DF1), 
perdas e custo dos dispositivos semicondutores principais. 
4.3.a) Distorção da forma de onda da tensão de saída 
A tensão de saída do conversor é controlada variando-se o índice de modulação em 
amplitude (
m
a
), portanto, deve-se investigar a qualidade das formas de onda da tensão de 
saída em toda a faixa de operação do conversor (0 ≤ 
m
a
  ≤ 1). Pela razão mencionada é 
efetuado o cálculo da distorção harmônica total (THD) e do fator de distorção de primeira 
ordem (DF1) para as tensões de fase de saída dos dois sistemas. 
4.3.a.i) Distorção harmônica total (THD) 
Na Figura 4-6 é apresentada a THD da tensão de fase de saída em toda faixa de 
variação do índice de modulação em amplitude (
m
a
) para as duas topologias pré-selecionadas, 
tipos 1-1-1 e 1-1-2. A THD obtida para configuração 1-1-1 é de 17,6%, sendo mais elevada 
do que a obtida para a configuração 1-1-2 que apresentou 13,8 % de distorção harmônica para 
um 
m
a
 igual a 1 e um índice de modulação em freqüência (m
f
) igual a 61. Para esta análise a 
configuração 1-1-2 apresentou melhor desempenho. 
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Figura 4-6. Taxa de distorção harmônica total (THD) 
4.3.a.ii) Fator de distorção de primeira ordem (DF1) 
O fator de distorção de primeira ordem é apresentado na Figura 4-7 para as 
configurações 1-1-1 e 1-1-2 para toda a faixa de operação do conversor e para um 
m
f
 igual a 
61. Constata-se que a configuração 1-1-2 apresentou novamente um melhor desempenho, 
onde se verifica que para um 
m
a
=1 a configuração 1-1-1 apresentou um DF1=0,26% enquanto 
a configuração 1-1-2 teve um DF1=0,20%. 
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Figura 4-7. Fator de distorção de primeira ordem (DF1) 
4.3.b) Perdas nos semicondutores 
O primeiro passo para realizar a estimação das perdas é determinar os dispositivos 
semicondutores que estão conduzindo em cada etapa de funcionamento do inversor. Visando 
facilitar a análise das configurações pré-selecionadas do inversor com célula H-
bridge 
conectadas em série, inicialmente este procedimento é realizado para apenas uma célula H-
bridge do inversor, apresentada na Figura 4-8 (a). Posteriormente este mesmo processo é 
efetuado para os inversores 1-1-1 e 1-1-2. 
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A Figura 4-8 apresenta o diagrama esquemático da célula H-
bridge e os caminhos da 
corrente para cada nível de tensão aplicado a carga, para corrente positiva e negativa (casos 
onde a carga apresenta fator de potência diferente de 1). Nos diagramas (b) e (c) é aplicada 
uma tensão positiva (1 p.u.) na carga, enquanto que nos diagramas (d) e (e) é aplicada uma 
tensão negativa (-1 p.u.). Em ambos os casos existe apenas uma forma de aplicar a tensão à 
carga para cada sentido de corrente. Porém, para gerar o nível (zero) têm-se dois modos para 
cada sentido de corrente, um empregando somente as chaves superiores e outro utilizando 
apenas as chaves inferiores, respectivamente (f), (g), (h) e (i). 
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(i) 
Figura 4-8. Caminhos da corrente 
Os caminhos da corrente de carga na célula H-bridge podem ser apresentados de uma 
forma simplificada como na Tabela 4-5, onde os dispositivos que estão conduzindo são 
marcados por um (x). 
Tabela 4-5. Lógica de comutação geral para a célula H-bridge 
S1 D1 S2 D2 S3 D3 S4 D4
i > 0 
XX
i < 0
XX
XX
XX
XX
XX
i > 0 
XX
i < 0
XX
1
0
Nível Corrente
Dispositivo Semicondutor
i > 0 
i < 0
-1
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Empregando as quatro possibilidades de gerar o nível zero, Tabela 4-5, num período 
da forma de onda fundamental da tensão, resulta em um balanço nas perdas de condução dos 
dispositivos semicondutores. Contudo, visando simplificar as análises subseqüentes serão 
empregados somente os dispositivos inferiores para realizar a geração do nível zero, Figura 
4-8 (h) e (i). Esta lógica simplificada é apresentada na Tabela 4-6. 
Tabela 4-6. Lógica de comutação geral para a célula H-bridge empregada 
S1 D1 S2 D2 S3 D3 S4 D4
i > 0 
XX
i < 0
XX
i > 0 
XX
i < 0
XX
i > 0 
XX
i < 0
XX
Nível Corrente
Dispositivo Semicondutor
1
0
-1
 
 
Após a determinação dos caminhos da corrente para apenas uma célula deve-se 
realizar este estudo para uma fase do inversor tipo 1-1-1 e tipo 1-1-2, que conta com três 
células H-
bridge conectadas em série, Figura 4-9. 
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Figura 4-9. Diagrama esquemático de uma fase 
Os caminhos da corrente para o inversor 1-1-1 são apresentados na Figura 4-10 para 
geração do nível 3, na Figura 4-11 para obter o nível 2 na tensão de saída, na Figura 4-12 para 
o nível 1 e para gerar o nível zero na Figura 4-13 quando a corrente de carga é positiva e na 
Figura 4-14 quando a corrente é negativa. 
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(b) 
Figura 4-10. Caminhos da corrente para gerar o nível 3, configuração 1-1-1 
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(f) 
Figura 4-11. Caminhos da corrente para gerar o nível 2, configuração 1-1-1 
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(m) 
Figura 4-12. Caminhos da corrente para gerar o nível 1, configuração 1-1-1 
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(g) 
Figura 4-13. Caminhos da corrente para gerar o nível 0 e corrente positiva, inversor 1-1-1 
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(g)
 
Figura 4-14. Caminhos da corrente para gerar o nível 0 e corrente negatiava, inversor 1-1-1 
Na Figura 4-10, Figura 4-11, Figura 4-12, Figura 4-13 e na Figura 4-14 foi possível 
observar que existem varias formas de sintetizar na saída do conversor um determinado nível. 
Para gerar o nível +3 existe uma possibilidade para cada sentido da corrente de carga. Para 
sintetizar o nível +2 existem três alternativas para cada sentido da corrente. Para gerar o nível 
+1 encontram-se seis alternativas para corrente positiva mais seis para corrente negativa. Para 
gerar o nível zero existem sete possibilidades para cada sentido da corrente. Os níveis 
negativos apresentarão o mesmo número de possibilidades que seus níveis opostos. Salienta-
se que os níveis zeros foram obtidos apenas empregando os semicondutores inferiores das 
pontes H-
bridge. 
Na Tabela 4-7 são apresentadas de forma simplificada todas as formas redundantes de 
obtenção dos níveis de tensão do conversor. Enquanto na Tabela 4-8 são apresentadas apenas 
as possibilidades quando se empregam os níveis máximos de comparação da técnica de 
modulação multinível híbrida. 
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Tabela 4-7. Lógica de comutação para o inversor 1-1-1 
S31 D31 S32 D32 S33 D33 S34 D34 S21 D21 S22 D22 S23 D23 S24 D24 S11 D11 S12 D12 S13 D13 S14 D14
i > 0 
XXXXXX
i < 0
XXXXXX
XXXXXX
XXXXXX
XXX XX X
X XXXXX
XXXXXX
XXX XX X
X X XX XX
XXXXXX
XXX X XX
XXXXXX
XX XXX X
XX X XX X
X XXXXX
XXXXXX
XXX XXX
XXXXXX
XXXXX X
XX X XX X
XX XX XX
XXX X XX
XX XXX X
XXXXXX
XX X XX X
XXXXXX
XX X X X X
XXXXXX
XXX XXX
XXXXX X
XXXXXX
XX X XX X
XXXXXX
XX X X X X
XX XX XX
XX XX X X
XX XX XX
XX X X X X
XX XX XX
XXXXXX
XX XXXX
XX XX X X
XXXX XX
XX X X XX
XXXXXX
XXXXXX
XX XX X X
XX X X XX
XX XX XX
XX XX X X
XX X X XX
XXXX XX
i > 0 
XX XX XX
i < 0
XX XX XX
3
Configuração 1-1-1
Nível Corrente Dispositivo Semicondutor
-3
2
1
0
-1
-2
i > 0 
i < 0
i > 0 
i < 0
i > 0 
i < 0
i > 0 
i < 0
i > 0 
i < 0
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Tabela 4-8. Lógica de comutação para o inversor 1-1-1 quando Ψ
3
=2 e Ψ
2
=1 
S31 D31 S32 D32 S33 D33 S34 D34 S21 D21 S22 D22 S23 D23 S24 D24 S11 D11 S12 D12 S13 D13 S14 D14
i > 0 
XXXXXX
i < 0
XXXXXX
i > 0 
XXX XX X
i < 0
XXXXXX
i > 0 
XX XXX X
i < 0
XXXXX X
i > 0 
XX XX XX
i < 0
XXXXXX
i > 0 
XX XX XX
i < 0
XXXXXX
i > 0 
X X XX XX
i < 0
X X XX XX
i > 0 
XX XX XX
i < 0
XX XX XX
-1
-2
-3
3
2
1
0
Nível Corrente Dispositivo Semicondutor
 
 
Da mesma forma que o inversor simétrico (1-1-1) o inversor assimétrico (1-1-2) 
também apresenta formas redundantes para sintetizar uma dada tensão na saída. Para 
sintetizar o nível +4 existe apenas uma combinação para cada sentido da corrente Figura 4-15, 
pois todas as células devem estar gerando em suas saídas uma tensão positiva. Para gerar o 
nível +3 Figura 4-16 existem duas combinações para cada sentido da corrente. Para sintetiza o 
nível +2 Figura 4-17 tem-se quarto combinações para corrente positiva e quatro para a 
corrente negativa. Na Figura 4-18 são apresentadas as combinações para geração do nível +1, 
que resultam num total de quatro combinações para cada sentido da corrente de carga. 
Finalmente, na Figura 4-19 são expostas as combinações que levam a geração do nível zero 
na tensão de saída, resultando em cinco possibilidades para cada sentido da corrente. 
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(b) 
Figura 4-15. Caminhos da corrente para gerar o nível 4, inversor 1-1-2 
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(d) 
Figura 4-16. Caminhos da corrente para gerar o nível 3, inversor 1-1-2 
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(h) 
Figura 4-17. Caminhos da corrente para gerar o nível 2, inversor 1-1-2 
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(h) 
Figura 4-18. Caminhos da corrente para gerar o nível 1, inversor 1-1-2 
Os caminhos da corrente para as combinações redundantes de geração de todos os 
níveis de tensão do inversor 1-1-2, apresentados na Figura 4-15, na Figura 4-16, na Figura 
4-17, na Figura 4-18 e na Figura 4-19 são apresentados no formato simplificado Tabela 4-9. 
Quando se empregam os níveis de comparação máximos da técnica de modulação híbrida, 
resultam apenas as combinações apresentadas na Tabela 4-10 para geração de cada nível de 
tensão. 
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(j) 
Figura 4-19. Caminhos da corrente para gerar o nível 0, inversor 1-1-2 
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Tabela 4-9. Lógica de comutação para o inversor 1-1-2 
S31 D31 S32 D32 S33 D33 S34 D34 S21 D21 S22 D22 S23 D23 S24 D24 S11 D11 S12 D12 S13 D13 S14 D14
i > 0 
XXXXXX
i < 0
XXXXXX
XXXXXX
XXXXXX
XXXXXX
XXXXXX
X X XX XX
XXXXXX
XXXXXX
XXX XX X
X XXXXX
XXXXXX
XXXXXX
XXX XX X
XX XXX X
XXX X XX
XXXXXX
XXXXXX
XXXXX X
XXX XXX
XXXXXX
XXXXXX
XX XX XX
XXX X XX
XX XXX X
XXXXXX
XX X XX X
XXXXXX
XXX XXX
XXXXX X
XX X XX X
XXXXXX
XX XX XX
XX XX XX
XX X XX X
XX X X X X
XXXXXX
XXXX XX
XX X XX X
XX X X X X
XX XX XX
XX XX X X
XX X X XX
XX XX XX
XX XXXX
XX XX X X
XX X X XX
XXXX XX
XX XX X X
XX X X XX
XX XX X X
XX X X XX
i > 0 
XX XX XX
i < 0
XX XX XX
4
i > 0 
i < 0
0
Configuração 1-1-2
Nível Corrente Dispositivo Semicondutor
i > 0 
i < 0
3
i > 0 
i < 0
2
i > 0 
i < 0
1
i > 0 
i < 0
-2
i > 0 
i < 0
-1
-3
i > 0 
i < 0
-4
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Tabela 4-10. Lógica de comutação para o inversor 1-1-2 quando Ψ
3
=2 e Ψ
2
=1 
S31 D31 S32 D32 S33 D33 S34 D34 S21 D21 S22 D22 S23 D23 S24 D24 S11 D11 S12 D12 S13 D13 S14 D14
i > 0 
XXXXXX
i < 0
XXXXXX
i > 0 
XXXXXX
i < 0
XXXXXX
i > 0 
XXX XX X
i < 0
XXXXXX
i > 0 
XX XXX X
i < 0
XXXXX X
i > 0 
XX XX XX
i < 0
XXXXXX
i > 0 
XX XX XX
i < 0
XXXXXX
i > 0 
X X XX XX
i < 0
XXXX XX
i > 0 
XX X X XX
i < 0
XX X X XX
i > 0 
XX XX XX
i < 0
XX XX XX
-4
0
-1
-2
-3
4
3
2
1
Nível Corrente
Dispositivo Semicondutor
 
4.3.b.i) Comportamento das perdas de condução em função do fator 
de potência da carga 
Na Tabela 4-6 foi mostrada que a geração da tensão positiva para uma corrente de 
carga positiva acarreta a utilização apenas de IGBTs, enquanto que para corrente negativa 
utilizam-se apenas diodos. O oposto ocorre para gerar a tensão negativa, onde se a corrente de 
carga for negativa empregam-se IGBTs, caso contrário diodos. Sabendo que a diminuição do 
fator de potência conduz a um defasamento da corrente em relação à tensão, conforme Figura 
4-20, conclui-se que haverá uma diminuição das perdas de condução à medida que o fator de 
potência vai diminuindo, devido ao maior tempo de condução dos diodos. Assim sendo, para 
um defasamento de zero grau ocorrem às perdas de condução máximas, que irá diminuído até 
o mínimo quando o ângulo do fator de potência é igual a 90 graus. Na prática os motores de 
indução apresentam um fator de potência em torno de 0.85. 
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Figura 4-20. Influência do fator de potência nas perdas de condução 
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4.3.b.ii) Definição dos semicondutores 
A análise das perdas de potência está intensamente ligada aos dispositivos 
semicondutores empregados, sendo essencial a sua definição. A metodologia para estimação 
das perdas emprega os dados fornecidos nos 
datasheets pelos fabricantes de dispositivos 
semicondutores. 
As análises de perdas foram desenvolvidas para quatro casos específicos de 
utilização de semicondutores. Os dois primeiros casos são referentes ao inversor 1-1-1, onde 
no caso I são empregados apenas IGBTs e no caso II são empregados GTOs e IGBTs, Tabela 
4-11. Os outros dois casos são alusivos ao inversor 1-1-2, onde o caso III emprega apenas 
IGBTs e o caso IV IGBTs e GTOs, conforme Tabela 4-12. 
Tabela 4-11. Semicondutores empregados nos casos do inversor 1-1-1 
Caso I  II 
Célula 3 (V
CC,3
=1134V)  IGBT (T0360NA25A)  GTO (DG306AE25) 
Célula 2 (V
CC,2
=1134V)  IGBT (T0360NA25A)  IGBT (T0360NA25A) 
Célula 1 (V
CC,1
=1134V)  IGBT (T0360NA25A)  IGBT (T0360NA25A) 
Tabela 4-12. Semicondutores empregados nos casos do inversor 1-1-2 
Caso III  IV 
Célula 3 (V
CC,3
=1700V)  IGBT (FF200R33KF2C)  GTO (DG408BP45) 
Célula 2 (V
CC,2
=850V) IGBT (BSM200GB170DLC) IGBT (BSM200GB170DLC) 
Célula 1 (V
CC,1
=850V) IGBT (BSM200GB170DLC) IGBT (BSM200GB170DLC) 
 
As curvas características dos dispositivos semicondutores empregados podem ser 
verificadas no Apêndice A, assim como os modelos matemáticos das curvas V
ce
(I
load
(t)), 
V
f
(I
load
(t)), E
on
(I
load
(t)), E
off
(I
load
(t)) e E
rec
(I
load
(t)) adotados. 
4.3.b.iii) Resultados 
Nesta subseção são apresentados os gráficos com o comportamento das perdas de 
condução e comutação para os quatro casos definidos na subseção anterior em função do fator 
de potência da carga. Inicialmente são apresentados os resultados para os casos I e II, 
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referentes ao inversor 1-1-1, posteriormente para os casos III e IV, relativos ao inversor 1-1-2 
e por último às perdas totais para o melhor caso de cada configuração. 
As perdas de condução nos IGBTs e diodos de cada célula 
H-bridge do inversor 1-1-
1 podem ser verificadas na Figura 4-21 (a) para o caso I e na Figura 4-21 (b) para o caso II. 
Onde SW3 representa as perdas nos IGBTs da célula H-
bridge de maior potência e D3 nos 
diodos desta célula, SW2 e D2 são relativos a célula 2 e SW1 e D1 são referentes a célula 1. 
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90
0
50
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200
250
φ
 [graus]
P [W]
cond
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(a) 
0
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cond
0 102030405060708090
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SW3
SW2
SW1
D3
D2
D1
 
(b) 
Figura 4-21. Perdas de condução inversor 1-1-1; (a) Caso I; (b) Caso II; 
É constatado que as perdas nos IGBTs diminuem enquanto nos diodos aumentam 
com a diminuição do fator de potência. Também é observado que o uso de GTOs para 
implementação da célula de maior potência conduz a uma significativa diminuição nas perdas 
de condução nos semicondutores controlados desta célula. 
Na Figura 4-22 são apresentadas as perdas totais de comutação em cada célula H-
bridge para o caso I e na Figura 4-23 para o caso II. A célula 1 é a única que opera em alta 
freqüência e por isso é a célula que apresenta maiores perdas de comutação, enquanto a célula 
2 e 3 apresentam baixas perdas por operarem com baixa freqüência de comutação. 
Na Figura 4-24 (a) são apresentadas às perdas totais de condução, na Figura 4-24 (b) 
as perdas totais de comutação e na Figura 4-24 (c) as perdas totais do inversor 1-1-1 para os 
casos I e II. Para os semicondutores selecionados, as perdas de comutação foram mais 
significativas do que as de condução. No caso II, onde se empregou GTOs para 
implementação da célula de maior potência obteve-se uma significativa redução nas perdas de 
condução, conduzindo também a uma redução nas perdas totais deste caso, o que garantiu 
uma melhor eficiência a este. 
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Figura 4-22. Perdas de comutação Caso I; (a) célula 3; (b) célula 2; (c) célula 1; 
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(c) 
Figura 4-23. Perdas de comutação Caso II; (a) célula 3; (b) célula 2; (c) célula 1; 
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(c) 
Figura 4-24. Perdas de totais inversor 1-1-1; (a) condução; (b) comutação; (c) totais; 
As perdas totais de condução, para os IGBTs e diodos de cada célula, dos casos III e 
IV são apresentadas na Figura 4-25. Da mesma forma que na configuração 1-1-1, na 
configuração 1-1-2 o caso que empregou GTOs para implementação da célula H-
bridge de 
maior potência apresentou uma significativa redução nas perdas de condução. 
0
50
100
150
200
250
300
350
400
P [W]
cond
0 102030405060708090
φ
 [graus]
SW3
SW2
SW1
D3
D2
D1
 
(a) 
0
50
100
150
200
250
30
0

0102030405060708090
φ
 [graus]
SW3
SW2
SW1
D3
D2
D1
P [W]
cond
 
(b) 
Figura 4-25. Perdas de condução inversor 1-1-2; (a) Caso III; (b) Caso IV; 
As perdas de comutação de cada célula H-bridge são apresentadas na Figura 4-26 
para o caso III e na Figura 4-27 para o caso IV. 




[image: alt] 
 
71
15
20
25
30
35
4
0

P

 [W]
comut
0 102030405060708090
φ [graus]
 
(a)
 
20
22
24
26
28
30
32
P [W]comut
0102030405060708090
φ
 [graus]
 
(b)
 
294
295
296
297
298
299
300
301
302
303
30
4

P [W]
comut
0 102030405060708090
φ
 [graus]
 
(c) 
Figura 4-26. Perdas de comutação Caso III; (a) célula 3; (b) célula 2; (c) célula 1; 
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(c) 
Figura 4-27. Perdas de comutação Caso IV; (a) célula 3; (b) célula 2; (c) célula 1; 
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As perdas finais de condução, comutação e totais são apresentadas respectivamente 
na Figura 4-28 (a), (b) e (c) para os casos III e IV, onde se observa que os dispositivos 
selecionados apresentam baixas perdas de comutação, contudo são penalizadas as perdas de 
condução. Nesta configuração o caso IV, que emprega GTOs, também apresentou maior 
rendimento, sendo a opção mais indicada. 
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(c) 
Figura 4-28. Perdas de totais inversor 1-1-2; (a) condução; (b) comutação; (c) totais; 
 
O caso II referente à configuração 1-1-1 e o caso IV relativo à configuração 1-1-2  
foram os casos que apresentaram melhor rendimento para cada uma das configurações. 
Ambos foram os casos que empregaram GTOs para implementação da célula de maior 
potência e suas perdas em função do ângulo do fator de potência são apresentadas na Figura 
4-29. Através da análise deste gráfico conclui-se que a topologia híbrida assimétrica apresenta 
melhor desempenho. Portanto, a configuração 1-1-2 deveria ser a opção natural quando se 
empregam três células H-
bridge conectadas em série. 
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Figura 4-29. Casos mais eficientes dos inversores 1-1-1 (Caso II) e 1-1-2 (caso IV) 
4.3.c) Custo dos conversores 
Na Tabela 4-13 são apresentados os dispositivos semicondutores principais 
empregados em cada um dos casos definidos na subseção anterior com o respectivo custo. 
Os preços dos dispositivos semicondutores foram fornecidos pelo representante 
nacional da EUPEC (Semicode em 10 de julho de 2005) e pelo representante da Westcode e 
Dynex (Richardson Electronics Ltd. em 28 de junho de 2005). 
Tabela 4-13. Semicondutores e custo
2
 
  Caso I  Caso II  Caso III  Caso IV 
FF200R33KF2C 
(U$ 2022,45) 
 6  
BSM200GB170DLC 
(U$ 531,37) 
 12 12 
T0360NA25A 
(U$ 750) 
36 24     
DG408BP45 
(U$ 760,00) 
 12 
DG306AE25 
(U$ 390,00) 
 12   
DSF8045SK45 
(U$ 189,00) 
 12 
DFS454 
(U$140,00) 
 12   
Custo (U$) 
27000,00 24360,00 18511,00 17764,00 
 
2
 Os módulos FF200R33KF2C e BSM 200GB170DLC apresentam dois IGBTs e dois diodos. O 
módulo T0360NA25A possui apenas um IGBT e um diodo. Os módulos DG408BP45 e DG306AE25 possuem 
apenas um GTO. Os módulos DSF8045SK45 e DSF454 apresentam apenas um diodo. 
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Observa-se que tanto para a configuração 1-1-1 quanto para 1-1-2 os casos que 
apresentaram menor custo utilizavam GTOs para implementação da célula 3, sendo o caso IV 
o que apresenta menor custo. 
4.4. Resumo da comparação 
Para os dois arranjos de amplitude das fontes CC que alimentam um inversor com 
três células H-bridge conectadas em série foram estabelecidos alguns índices de desempenho, 
sendo eles, número total de níveis da tensão de fase, THD, DF1, perdas totais por fase e custo 
dos respectivos semicondutores. Esses índices são apresentados na Tabela 4-14 para os casos 
que apresentaram maiores vantagens para a configuração 1-1-1 e 1-1-2, respectivamente Caso 
II e Caso IV. 
Tabela 4-14. Quadro comparativo 
Configuração 1-1-1  1-1-2 
Níveis da Tensão de fase  7  9 
THD 17,6% 13,8% 
DF1 0,26% 0,20% 
Perdas totais/fase  1476 W  1117 W 
Custo (U$)  24360,00  17764,00 
 
Pode se concluir que a configuração 1-1-2 apresenta maior número de níveis, fator 
que contribui para este conversor ter uma menor THD e DF1. Tendo apresentado melhor 
rendimento e uma significativa redução no custo em relação à configuração 1-1-1, ou seja, a 
configuração 1-1-2 se mostrou melhor em todos os aspectos analisados. 
4.5. Conclusões 
Neste capítulo, inicialmente foram definidos seis passos que permitem definir um 
conjunto de amplitudes das fontes CC de um inversor com célula H-
bridge conectadas em 
série, com um sinal de saída modulado em alta freqüência e com níveis igualmente espaçados. 
Estas configurações também devem garantir o funcionamento quando se empregam 




 
 
75
retificadores não controlados para alimentar as células H-
bridge. Destes passos resultaram 
duas configurações, 1-1-1 e 1-1-2. 
Para se escolher qual das configurações seria a mais adequada para ser utilizada 
numa dada aplicação, foram definidos alguns índices de desempenho, como THD, DF1, 
perdas nos semicondutores principais e custo. 
Nos índices relativos a forma de onda de saída dos conversores a configuração 1-1-2 
apresentou melhor desempenho, tendo sido privilegiada pelo fato de apresentar maior 
números de níveis na tensão de saída. 
Nos índices referentes os dispositivos semicondutores empregados, a configuração 1-
1-2 também apresentou melhor desempenho, tendo apresentado menores perdas e menor 
custo. 
Neste capítulo, ficou provado de forma científica que o uso do conversor com células 
H-
bridge conectadas em série, em sua configuração híbrida assimétrica, com diferentes 
tecnologias de dispositivos semicondutores operando em sinergismo, é a candidata natural 
uma vez que conduz a equipamentos mais eficientes e de menor custo, para topologias com o 
mesmo número de dispositivos semicondutores. 
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Capítulo 5  
COMPARAÇÃO ENTRE ESTRATÉGIAS DE 
MODULAÇÃO HÍBRIDAS 
5.1. Introdução 
No capítulo precedente foi desenvolvido um estudo para escolher a configuração das 
amplitudes das fontes CC do inversor com três células H-
bridge conectadas em série, que 
apresentam mais vantagens quando empregadas para acionar um dado motor de indução. 
Através desta análise foi demonstrado que a configuração 1-1-2 utiliza semicondutores 
operando em baixas freqüências e ainda assim apresenta uma tensão de saída modulada em 
alta freqüência, conduzindo a um sistema com menor custo e maior eficiência [52]. 
Para garantir estas características foi empregada uma estratégia de modulação 
híbrida, primeiramente proposta por [30]. Posteriormente, algumas restrições para obter baixa 
distorção harmônica na tensão de saída foram apresentadas em [28], sendo que uma variação 
desta técnica de modulação foi proposta para minimizar a distorção harmônica das correntes 
de entrada sem distorcer a forma de onda da tensão de saída [45]. 
Neste capítulo serão apresentadas as estratégias híbridas de modulação, bem como o 
seu impacto nas perdas de um inversor multinível com três células H-
bridge conectadas em 
série na configuração 1-1-2. Através da análise do comportamento das perdas será proposta 
uma nova técnica de modulação híbrida que minimiza as perdas do estágio de saída, assegura 
a possibilidade de empregar retificadores não controlados no estágio de entrada sem alterar a 
distorção harmônica da tensão de saída. 
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5.2. Técnicas de modulação híbridas 
As estratégias de modulação multinível híbridas associam a síntese de formas de 
onda quase-quadradas para o inversor de maior potência em conjunto com modulação por 
largura de pulso (PWM) para a célula de menor potência, Figura 4-3. 
Os sinais de referência e de saída das células 3, 2 e 1 são apresentados 
respectivamente na Figura 4-5 (a), (b) e (c), onde, os níveis de comparação empregados são 
constantes e máximos, Figura 5-1 (a), de forma que todos os níveis adjacentes da tensão de 
saída sejam igualmente espaçados e modulados em alta freqüência. A Figura 4-5 (d) exibe a 
forma de onda da tensão de fase de saída do inversor. 
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Figura 5-1. Níveis de comparação: (a) máximos e constantes; (b) mínima corrente harmônica. 
Nesta modulação o nível de comparação da célula de maior potência é definido como 
a soma dos valores normalizados das amplitudes das células inferiores, tanto para a terceira 
célula (5-1) quanto para a segunda célula (5-2), Figura 5-1 (a). 
312
VVΨ= +
 
(5-1)
21
VΨ=
 
(5-2)
A utilização de níveis de comparação máximos e constantes possui a vantagem de 
minimizar a energia circulante entre as células H-
bridge, [30]. Entretanto, o processamento de 
potência de cada célula varia em função do índice de modulação em amplitude, como 
verificado na Figura 5-2. Com isto, o conteúdo harmônico da corrente de entrada não é 
reduzido em toda faixa de operação ao se empregar o transformador proposto em [45]. 
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Figura 5-2. Tensões fundamentais por célula para níveis constantes. 
Para resolver este inconveniente foi realizada a variação de Ψ
3
 e Ψ
2
 de forma que a 
célula 3 processasse 63,7 %, a célula 2 23% e a célula 1 13,3% da tensão fundamental 
respectivamente. O diagrama de blocos da lógica para obtenção destes níveis é apresentado na 
Figura 5-4. As tensões fundamentais sintetizadas pelas células H-
bridge para toda faixa de 
variação de 
m
a
 são exibidas na Figura 5-3. Deste modo, foi minimizada a distorção harmônica 
da corrente de entrada em toda faixa de operação do conversor, [44]. Os níveis Ψ
3
 e Ψ
2
 que 
garantem esta característica são mostrados na Figura 5-1 (b). 
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Figura 5-3. Tensões fundamentais para cada célula H-bridge 
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Figura 5-4. Lógica para seleção dos níveis de comparação para minimizar a distorção harmonica das 
correntes de entrada. 
A variação dos níveis de comparação Ψ
3
 e Ψ
2
 dentro dos limites apresentados em 
(5-3) e (5-4) não afeta a taxa de distorção harmônica (THD), Figura 5-5 (a), nem o fator de 
distorção de primeira ordem (DF1) da tensão de saída, Figura 5-5 (b). Isto se deve ao grau de 
liberdade que se tem com a utilização de inversores monofásicos em ponte completa em série, 
pois cada inversor pode sintetizar +V
CC
, 0 ou -V
CC
. Desta forma, a tensão que uma célula 
sintetiza a mais é absorvida por outra se os limites impostos por (5-3) e (5-4) não forem 
excedidos, [44]. 
3
02≤Ψ ≤
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2
01≤Ψ ≤
 
(5-4)
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Figura 5-5. Indicadores da forma de onda da tensão de saída em funçào da variação dos níveis de 
comparação: (a) THD; (b) DF1. 
Constata-se que o uso dos níveis da Figura 5-1 (b) diminui a corrente harmônica da 
entrada sem alterar a THD da tensão de saída quando for usado o transformador proposto em 
[45]. Também se conclui que a variação destes níveis pode acarretar distintos valores de 
perdas de potência para um determinado 
m
a
. Este tópico é analisado na seção que segue. 
5.3. Impacto da estratégia híbrida sobre as perdas 
Para realizar o estudo sobre o impacto da estratégia de modulação sobre o 
comportamento das perdas foi definida a aplicação que utiliza o inversor com células H-
bridge conectadas em série para acionar um motor de indução trifásico de 500CV/4,16kV. 
Cada fase do inversor deverá fornecer ao motor, em condição nominal de operação, uma 
tensão máxima de fase de 3400V. Deste modo, a configuração 1-1-2 apresenta uma amplitude 
de 1700V para a fonte CC da célula de maior potência e de 850V para as células 1 e 2. 
Para implementar a célula 3 foi inicialmente especificado o módulo de IGBTs/diodos 
FF200R33KF2C (3300V/200A) e para a célula 1 e 2 o módulo BSM200GB170DLC 
(1700V/200A). Para ambos os módulos foram modeladas matematicamente as funções 
v
ce
(i
load
(
θ
)), v
F
(i
load
(
θ
)), E
on
(i
load
(
θ
)), E
off
(i
load
(
θ
)) e E
rec
(i
load
(
θ
)), presentes nos datasheets dos 
componentes, necessárias para o cálculo das perdas. Estas funções são apresentadas no 
Apêndice A. 
Em uma aplicação real o fator de potência não seria unitário uma vez que existem 
harmônicos nas correntes. Contudo, foi demonstrado em no capítulo 4, que se a corrente for 
mantida constante e houver uma diminuição no fator de potência ocorrerá uma passagem 
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maior de corrente pelos diodos minimizando desta forma as perdas de condução. Por isto, nas 
análises de perdas foi empregado o fator de potência unitário. 
Para um melhor entendimento do comportamento das perdas deve-se observar 
novamente as etapas de operação de cada célula H-
bridge. Ou seja, os dispositivos 
semicondutores que estarão conduzindo em cada condição de tensão e corrente. 
Com base no circuito de uma célula H-
bridge constata-se que no semi-ciclo positivo 
da tensão de fase de saída se a corrente for positiva serão empregados somente IGBTs e se for 
negativa somente diodos para obter o nível 1. Para sintetizar o nível 0 utiliza-se 1 IGBT e 1 
diodo. Para o semi-ciclo negativo se a corrente for positiva empregam-se somente diodos e se 
a corrente for negativa somente IGBTs para obter-se o nível -1, como mostrado na Tabela 4-6. 
Para exemplificar, na Figura 5-6 é apresentado o sinal de referência da célula 3, o 
nível máximo de comparação desta célula e os semicondutores que estão conduzindo. Ao 
reduzir Ψ
3
 observa-se que o tempo de condução dos diodos D
32
 e D
34
 irão reduzir, enquanto o 
tempo de condução dos IGBTs S
31
 e S
33
 irão aumentar, fazendo que aumente as perdas de 
condução nos IGBTs e reduza nos diodos desta célula, conforme Figura 5-7 (a) e (d). As 
perdas de 
turn-on, turn-off e de recuperação, nesta célula, também serão minimizadas quando 
Ψ
3
 é diminuído, visto que elas ocorrem sob menores correntes, como verificado na Figura 5-8. 
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Figura 5-6. Sinal de referência da célula 3, Ψ
3 
máximo e semicondutores em condução. 
Em contrapartida a diminuição de Ψ
3
 conduz a diminuição nas perdas de condução 
dos IGBTs da célula 2 e o decréscimo de Ψ
2
 leva ao aumento das perdas de condução nos 
IGBTs desta célula, Figura 5-7 (b). O oposto ocorre com os diodos da célula 2, ou seja, a 
diminuição de Ψ
3
 faz aumentar as perdas nos diodos e o decréscimo de Ψ
2
 leva a diminuição 
das perdas nos diodos da célula 2, conforme Figura 5-7 (e). 
Na célula 1 a diminuição dos níveis Ψ
3
 e Ψ
2
 causam a diminuição das perdas de 
condução dos IGBTs e o aumento das perdas de condução nos diodos, como constatado na 
Figura 5-7 (c) e (f). 
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Conclui-se que as perdas na célula 3 são dependentes exclusivamente da variação de 
Ψ
3
. Porém, as perdas da célula 2 são dependentes da variação de Ψ
3
, uma vez que sua 
alteração modifica o sinal de referência da célula 2 e de Ψ
2
, porque sua diminuição leva a um 
aumento das perdas nos IGBTs desta célula. A célula 1 também sofre a influência da variação 
de ambos os níveis, pois suas variações alteram o sinal de referência da célula 1. Como 
resultado constata-se que a diminuição de ambos os níveis minimizam as perdas desta célula. 
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(f) 
Figura 5-7. Perdas de condução: IGBTs da célula (a) 3; (b) 2; (c) 1; Diodos da célula (d) 3; (e) 2; (f) 1. 
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(c) 
Figura 5-8. Perdas de comutação da célula 3: (a) turn-on; (b) turn-off; (c) recuperação. 
O comportamento das perdas totais em função da variação de Ψ
3
 e Ψ
2
 para m
a
 = 1 
quando o sistema é implementado somente com IGBTs pode ser visto na Figura 5-9. 
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Figura 5-9. Perdas totais (células implementadas com IGBTs). 
A Figura 5-10 apresenta o comportamento das perdas em função dos níveis de 
comparação quando se empregam GTOs (DG408BP45/DSF8045SK) para implementação da 
célula de maior potência e IGBTs (BSM200GB170DLC) para as de baixa potência. 
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Figura 5-10. Perdas totais (células implementadas com GTOs e IGBTs). 
A partir da Figura 5-9 e Figura 5-10 conclui-se que é vantajoso o uso de diferentes 
tecnologias de dispositivos semicondutores para implementação de conversores híbridos 
assimétricos com células H-
bridge conectadas em série, pois além de possibilitar uma redução 
no custo do conversor, ainda possibilita um maior rendimento. 
5.4. Nova estratégia de modulação 
A nova estratégia de modulação é fundamentada na análise das Figura 5-9 e Figura 
5-10, de onde se constata que para determinados níveis de comparação são alcançadas 
menores perdas nos dispositivos semicondutores principais do inversor multinível. Ou seja, 
para se obter mínimas perdas Ψ
3
 deveria ser igual a zero e Ψ
2
 poderia assumir qualquer valor 
entre zero e um. Contudo, se for analisada toda a faixa de operação do conversor, 0≤
m
a
≤1, 
será verificado que em alguns valores de 
m
a
 a corrente média de entrada será menor que zero, 
havendo a necessidade de regeneração de energia para a fonte de entrada e excluindo a 
possibilidade de utilizar retificadores não controlados. Este caso é demonstrado na Figura 
5-11, onde os níveis de comparação empregados são Ψ
3
=0 e Ψ
2
=1. Para estes níveis as células 
1 e 2 deveriam ser implementadas com retificadores bidirecionais. 
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Figura 5-11. Corrente média de entrada para Ψ
3
=0 e Ψ
2
=1. 




[image: alt] 
 
85
A nova estratégia de modulação deve empregar níveis de comparação que garantam, 
para cada índice de modulação em amplitude, mínimas perdas e que a corrente média de 
entrada de todas as células seja no mínimo igual à zero, para possibilitar o uso de retificadores 
não controlados no estágio de entrada. 
O diagrama de blocos da lógica empregada para obtenção dos níveis que minimizam 
as perdas e asseguram a possibilidade de se empregar retificadores unidirecionais é 
apresentado na Figura 5-12. Nesta rotina para cada valor de 
m
a
, são calculadas as perdas e a 
corrente média para toda a faixa de variação dos níveis de comparação. Após estes cálculos, é 
encontrado o ponto de mínimas perdas, sendo verificado se as correntes médias são no 
mínimo iguais a zero. Se esta alternativa é verdadeira são armazenados os níveis que geram 
estes pontos, caso contrário estes valores são descartados e é encontrado um novo ponto de 
mínimas perdas que garanta à condição que as correntes médias sejam no mínimo iguais a 
zero. 
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Figura 5-12. Lógica para obtenção dos níveis que garantem mínimas perdas 
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Os níveis de comparação obtidos através da lógica apresentada na Figura 5-12 são 
apresentados na Figura 5-13 (a). As regiões transitórias R
1
 e R
2
 asseguram que a corrente 
média de entrada da célula 1 seja no mínimo igual a zero e a região R
3
 assegura que a corrente 
média de entrada da célula 2 seja no mínimo igual à zero. Na Figura 5-14 (a) são exibidas as 
correntes médias de entrada de cada célula H-
bridge. 
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Figura 5-13. Níveis de comparação para mínimas perdas (a)níveis para mínimas perdas, (b) níveis para 
mínimas perdas linearizados . 
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(b) 
Figura 5-14. Corrente média na entrada de cada célula H-bridge; (a) para nivéis para mínimas perdas. 
(b) para níveis linearizados para mínimas perdas 
Numa aplicação real as regiões transitórias R1, R2 e R3, presentes na Figura 5-14 se 
configurariam em um grande problema prático. Para contornar este inconveniente, foram 
linearizadas estas regiões transitórias dos níveis de comparação da célula 2 e 3, assegurando-
se que as correntes médias de entrada não fossem menores que zero. Os níveis de comparação 
linearizados são apresentados na Figura 5-13 (b), e as correntes médias de entrada das células 
H-
bridge são apresentadas na Figura 5-14 (b). 
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Para comprovar que os níveis de comparação encontrados na nova estratégia de 
modulação asseguram maior eficiência ao conversor híbrido assimétrico com células H-
bridge conectadas em série, é apresentado na Figura 5-15 as perdas totais nos semicondutores 
de potência quando se empregam os níveis constantes (Figura 5-1 (a)), os níveis para mínima 
distorção harmônica nas correntes de entrada (Figura 5-1 (b)), para mínimas perdas (Figura 
5-13 (a)) e níveis para mínimas perdas linearizados (Figura 5-13 (b)). Para índices de 
modulação em amplitude entre 0 e 0,25 todas as estratégias apresentam perdas praticamente 
iguais, de 0,25 até 0,5 à estratégia para mínima corrente harmônica apresenta valores mais 
elevados do que as demais e de 0,5 a 1 a estratégia de mínimas perdas assegura um 
rendimento cerca de 3% maior em relação às outras. 
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Figura 5-15. Perdas totais para cada estratégia de modulação. 
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Figura 5-16. Perdas totais percentuais normalizadas em função das perdas para níveis constantes 
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Na Figura 5-16 são apresentadas as perdas percentuais normalizadas em função das 
perdas quando se empregam os níveis de comparação constantes. Neste gráfico, constata-se 
que a linearização dos níveis de comparação para mínimas perdas praticamente não alterou o 
resultado das perdas totais do conversor. 
5.5. Conclusões 
Neste capítulo é apresentada uma análise sobre as estratégias de modulação 
multiníveis híbridas, apontando as melhorias que cada uma delas trouxe para o inversor 
híbrido assimétrico com células H-
bridge conectadas em série. Também é apresentada uma 
análise sobre o comportamento das perdas em função da variação dos níveis de comparação. 
Fundamentado neste estudo foi proposto um novo modo de escolha dos níveis de 
comparação. Estes níveis minimizaram as perdas nos dispositivos semicondutores de 
potência, não alteraram a taxa de distorção harmônica da tensão de saída do inversor e 
mantiveram a possibilidade de se empregar retificadores não controlados no estágio de 
entrada. 
Uma avaliação sobre o uso de diferentes tecnologias de dispositivos semicondutores 
operando em sinergismo foi realizada, onde ficou constatado que seu emprego melhora o 
rendimento do conversor. 
Uma análise comparativa entre as perdas totais nos semicondutores de potência para 
as diferentes formas de se escolher os níveis de comparação foi desenvolvida. Constatou-se 
que a nova estratégia de modulação melhora o rendimento do conversor. 
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Capítulo 6  
COMPARAÇÃO DE SISTEMA DE 
ACIONAMENTO MULTINÍVEIS 
6.1. Introdução 
Neste capítulo, é desenvolvida uma comparação entre dois sistemas de acionamento. 
Um dos sistemas é baseado no inversor híbrido assimétrico (configuração 1-1-2 apresentada 
no capítulo 4) utilizando a modulação híbrida para mínimas perdas (apresentada no capítulo 
5) e o outro é o sistema fundamentado no inversor simétrico com quatro células H-
bridge 
conectadas em série com modulação 
phase-shift. Ambos os sistemas apresentam uma tensão 
de fase de saída modulada em alta freqüência e com nove níveis. 
Esta análise comparativa é desenvolvida de duas maneiras. Na primeira será 
encontrada a freqüência de comutação que conduzirá a um sistema com 99% de rendimento 
no inversor de saída, sendo apresentada a distribuição das perdas nos semicondutores do 
inversor de saída. Também são expostos os índices relativos às formas de onda da saída, como 
THD e DF1. Na segunda análise é obtida a máxima freqüência de comutação que se pode 
alcançar com cada um dos sistemas. 
6.2. Sistemas de acionamento 
Os sistemas de acionamento para esta comparação devem ser projetados para 
alimentar um motor de indução com tensão de linha de 4160V, corrente de fase de 68,4A, 
potência de 500kVA, freqüência de 60 Hz, fator de potência de 0,85 e velocidade de 1784 
rpm. 
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6.2.a) Sistema com inversor híbrido assimétrico 
Uma fase do sistema híbrido assimétrico pode ser vista na Figura 6-1. A 
configuração exposta é a 1-1-2, desta forma as fontes CC das células 1 e 2 apresentaram uma 
tensão de 850 V, enquanto da célula 3 será de 1700V, sendo formada pela conexão de duas 
fontes CC de 850V, [43]. 
Δ
4
= 0°
φ
Δφ
3
= 27,1°
Δφ
2
= -16,3°
Δφ
1
= 13,9°
i(t)
p
i(t)
S,1
i(t)
S,2
i(t)
S,3
i(t)
S,4
 
Figura 6-1. Sistema híbrido assimétrico 
O diagrama de blocos da estratégia de modulação híbrida empregada pode ser 
verificado na Figura 4-3 e os níveis de comparação adotados são apresentados em Figura 5-13 
(b). 
A célula de maior potência será implementada com o GTO DG408BP45 e com o 
diodo DSF8045SK. As células 1 e 2 serão implementadas com o módulo de IGBT/diodo 
BSM200GB170DLC. 
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6.2.b) Sistema com inversor simétrico nove níveis 
Uma fase do inversor simétrico de nove níveis pode ser vista na Figura 6-2. Este 
inversor apresenta quatro células H-
bridge conectadas em série, podendo sintetizar uma 
tensão de fase de nove níveis, igualmente ao inversor híbrido assimétrico. 
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Figura 6-2. Sistema simétrico 
Para gerar uma tensão de fase com valor de pico de 3400 V, as fontes CC para 
alimentar os inversores deverão ser de 850V. O dispositivo empregado para implementação 
das células H-
bridge é o módulo de IGBTs/diodos BSM200GB170DLC. 
A estratégia de modulação empregada é a técnica PWM baseada no deslocamento de 
fase de múltiplas portadoras [3] e [6]. Para gerar uma tensão de fase com 
m níveis, esta 
estratégia utiliza 
m–1 portadoras com a mesma amplitude e deslocadas de 360/(m–1) graus 
entre si. Para um conversor de 
m níveis, as harmônicas mais significativas estarão localizadas 
em bandas laterais em torno de (
m–1)f
p
. Para valores pares de m
f
, as formas de onda 
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sintetizadas a partir do deslocamento de fase das múltiplas portadoras apresentam simetria de 
quarto de onda, resultando somente em harmônicas ímpares [6]. Sendo assim esta estratégia 
contará com oito portadoras defasadas 45º entre si. O sinal de referência e as oito portadoras 
podem ser verificados na Figura 6-3. 
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Figura 6-3. Referência e portadoras da técnica PWM baseada no deslocamento de fase das portadoras 
6.3. Definição da freqüência de comutação para rendimento constante de 
99% 
A primeira comparação desenvolvida tem como objetivo encontrar a freqüência de 
comutação na qual, ambos os sistemas apresentaram rendimento de 99% para um conversor 
cuja potência (S
C
) é de 500kVA. Para obter esta freqüência, é efetuada uma simulação que 
realiza iterações para obter a freqüência na qual o conversor apresenta 99% de rendimento ao 
mesmo tempo em que os dispositivos semicondutores estejam operando com temperatura de 
T
j
=125ºC, no pior caso. 
No inversor híbrido assimétrico apenas a célula 1 é comutada em alta freqüência, 
estando às perdas de comutação relacionadas a ela, como verificado na Figura 6-4, onde é 
apresentada a distribuição das perdas de potência em cada célula H-
bridge de uma fase. Neste 
conversor se alcança um rendimento de 99% quando a freqüência de comutação da célula 1 é 
de 9060Hz, ou seja, o índices de modulação em amplitude (
m
a
) e o índice de modulação 
freqüência (
m
f
) são respectivamente iguais a 1 e 151. O sinal de saída é modulado em 9060Hz 
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apresentando uma THD=13,84%, DF1=0,085 e DF2=0,0088. A primeira banda de 
freqüências harmônicas aparecerá em torno da freqüência de comutação (9060Hz). 
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Figura 6-4. Distribuição das perdas para η=99% configuração 1-1-2 
No inversor simétrico com modulação phase-shift todas as células apresentam a 
mesma freqüência de comutação, apresentando uma distribuição uniforme das perdas nas 
células, como verificado na Figura 6-5. O rendimento de 99% é obtido quando a freqüência de 
comutação das células é de 720Hz, onde 
m
a
=1 e m
f
=12. Com essa freqüência de comutação, a 
primeira banda harmônica da tensão de saída aparecerá na freqüência de 5760Hz. A tensão de 
fase de saída apresentará uma THD=13,90%, DF1=0,1620% e DF2=0,0152%. 
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Figura 6-5. Distribuição das perdas para η=99% configuração 1-1-1-1 
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Com respeito à distribuição das perdas entre as células, o inversor 1-1-1-1 apresenta 
um comportamento uniforme, assegurando uma distribuição equilibrada da temperatura, 
enquanto no inversor 1-1-2, as perdas maiores estão concentradas unicamente na célula 1. 
Contudo, a tensão de saída do inversor 1-1-2 apresenta uma maior freqüência de comutação, o 
que garante que os índices DF1 e DF2 sejam aproximadamente iguais a metade dos obtidos na 
configuração 1-1-1-1. Esta diferença irá assegurar que o filtro da configuração 1-1-2 
apresentará aproximadamente metade do volume, peso e custo do filtro necessário para a 
configuração 1-1-1-1 quando se deseja obter uma THD na tensão de saída. 
6.4. Determinação da máxima freqüência de comutação 
A máxima freqüência de comutação é obtida quando se considera que a resistência 
do dissipador é igual à zero. Ou seja, o dissipador é considerado infinito e a temperatura do 
case será igual à temperatura ambiente. 
Para a configuração 1-1-2, apenas a célula 1 é comutada em alta freqüência, desta 
forma, será ela que apresentará uma limitação quanto à máxima freqüência de comutação. Já 
na configuração 1-1-1-1 todas as células apresentam a mesma freqüência de chaveamento, 
tendo-se que observar as perdas em todas as células. Em ambas as configurações o módulo 
BSM200GB170DLC é empregado para operação em alta freqüência, sendo as perdas 
máximas por módulo iguais a 1660W. Sabendo-se que cada célula H-
bridge é formada por 
dois módulos BSM200GB170DLC, então no pior caso, cada célula poderá apresentar no 
máximo 3320W de perdas de potência. 
Na configuração 1-1-2 pode-se alcançar uma freqüência de comutação igual a 
39kHz, na qual se obtém um rendimento de 97,71%. Para esta freqüência de comutação a 
tensão de saída apresenta uma THD de 13,86%, um DF1 de 0,0432% e um DF2 de 0,008%. O 
comportamento das perdas neste conversor pode ser verificado na Figura 6-6. 
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Figura 6-6. Distribuição das perdas para máxima freqüência (configuração 1-1-2) 
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Figura 6-7. Distribuição das perdas para máxima freqüência (configuração 1-1-1-1) 
6.5. Resumo da Comparação 
Na primeira comparação, sumarizada na Tabela 6-1, buscou-se a freqüência de 
comutação que iria garantir o mesmo rendimento para ambas as configurações, sendo 
estabelecido o rendimento de 99%. Nesta análise, o inversor 1-1-2 apresentou uma freqüência 
de comutação maior do que o inversor 1-1-1-1, da mesma forma que a primeira banda de 
harmônicas se encontra em torno de uma freqüência mais elevada (9060Hz). Esta 
característica garantiu para a configuração 1-1-2 um DF1 e DF2 aproximadamente igual à 
metade do obtido na configuração 1-1-1-1. Desta forma, o filtro de saída para o inversor 1-1-2 
será cerca da metade do filtro para configuração 1-1-1-1. 
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Tabela 6-1. Quadro resumo para comparação com rendimento constante 
Configuração 1-1-2 1-1-1-1 
Número total de componentes  36  48 
Níveis da Tensão de fase  9  9 
Freqüência de comutação  9060 Hz  720 Hz 
Freqüência da 1ª banda harmônica  9060 Hz  5760 Hz 
THD 13,84% 13,90% 
DF1 0,085% 0,162% 
DF2 0,0088% 0,0152% 
Perdas totais/fase  1575W  1629W 
Rendimento 99,055% 99,023% 
Custo (U$)
3
 17764,00 12753,00 
 
Na segunda análise, sumarizada na Tabela 6-2, foi buscada a máxima freqüência de 
comutação que se podia obter em cada uma das configurações. A freqüência de comutação da 
configuração 1-1-1-1 foi menor do que a obtida no inversor 1-1-2. Contudo a primeira banda 
harmônica ocorre em uma freqüência bem mais elevada, fato que conduzirá a um menor filtro 
na saída deste conversor. Como penalidade, as perdas na topologia 1-1-1-1 são mais elevadas. 
Tabela 6-2. Quadro resumo para comparação com máxima freqüência de comutação 
Configuração 1-1-2 1-1-1-1 
Número total de interruptores  24  36 
Níveis da Tensão de fase  9  9 
Freqüência de comutação  39 kHz  20,88 kHz 
Freqüência da 1ª banda harmônica  39 kHz  167,04 kHz 
THD 13,86% 13,89% 
DF1 0,0432% 0,0307% 
DF2 0,008% 0,0065% 
Perdas totais/fase  3823W  12999W 
Rendimento 97,71% 92,01% 
Custo (U$)
3
 17764,00 12753,00 
 
3
 Com base nos valores da Tabela 4-13 
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A configuração 1-1-2 utiliza menos dispositivos semicondutores do que a topologia 
1-1-1-1, respectivamente 36 e 48 interruptores para gerar uma tensão de fase de saída de nove 
níveis. Contudo a configuração 1-1-2 apresenta um custo mais elevado do que a 1-1-1-1. 
6.6. Conclusões 
Nesta seção foi apresentada uma comparação entre dois inversores nove níveis com 
células H-
bridge conectados em série, uma configuração é hibrida e assimétrica (1-1-2) e a 
outra é simétrica (1-1-1-1). 
As comparações foram desenvolvidas de duas formas. Em uma buscou-se a 
freqüência de comutação na qual ambas as topologias apresentariam o mesmo rendimento e 
na segunda buscou-se a máxima freqüência de comutação. 
Para obter-se um mesmo rendimento, é mais vantajoso utilizar a configuração 1-1-2, 
pois a primeira banda harmônica ocorre em freqüências mais elevadas reduzindo o tamanho 
do filtro de saída. 
Se o objetivo é obter uma alta freqüência de comutação a topologia 1-1-1-1 é mais 
indicada, contudo será penalizado o rendimento do inversor. 
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Capítulo 7  
CONCLUSÕES GERAIS 
Foi apresentada nesta Dissertação de mestrado uma análise comparativa de 
inversores multiníveis com células H-
bridge conectadas em série. 
No capítulo 2, foram apresentados os parâmetros de entrada e saída que devem ser 
fornecidos pelos fabricantes de sistemas de acionamento de alta potência (PDSs). No decorrer 
do trabalho foi levada em consideração apenas a parte relativa aos conversores estáticos, mais 
especificamente o inversor de saída. 
No capítulo 3 teve-se como objetivo definir a combinação das amplitudes das fontes 
CC de alimentação das células H-
bridge, quando se tem um número específico de células 
conectadas em série, que seriam mais indicadas para alimentar um motor de indução. Para 
isso, foram definidos seis passos que permitiram definir um conjunto de amplitudes das fontes 
CC que garantiriam um sinal de saída modulado em alta freqüência e com níveis igualmente 
espaçados. Estas configurações também deveriam possibilitar o funcionamento quando se 
empregam retificadores não controlados para alimentar as células H-
bridge. Destes passos 
resultaram duas configurações 1-1-1 e 1-1-2. 
Para se escolher qual das duas configurações seria a mais adequada para ser utilizada 
numa dada aplicação, foram definidos alguns índices de desempenho, como THD, DF1, 
perdas nos semicondutores principais e custo. Nos índices relativos à forma de onda de saída 
dos conversores a configuração 1-1-2 apresentou melhor desempenho, tendo sido privilegiada 
pelo fato de apresentar maior número de níveis na tensão de saída. Nos índices referentes aos 
dispositivos semicondutores empregados, a configuração 1-1-2 também apresentou melhor 
desempenho, tendo apresentado menores perdas e menor custo. Ficando provado de forma 
científica que o conversor com células H-
bridge conectadas em série, em sua configuração 
híbrida assimétrica, com diferentes tecnologias de dispositivos semicondutores operando em 
sinergismo, é o candidato natural uma vez que conduz a equipamentos mais eficientes e com 
menor custo. 
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No capítulo 4, foi apresentada uma análise sobre as estratégias de modulação 
multinível híbridas, apontando as melhorias que cada uma delas trouxe para o inversor híbrido 
assimétrico com células H-
bridge  conectadas em série. Sendo exposto um estudo sobre o 
comportamento das perdas em função da variação dos níveis de comparação da estratégia 
híbrida. Fundamentado neste estudo foi proposto um novo modo de escolha dos níveis de 
comparação. Estes níveis minimizaram as perdas nos dispositivos semicondutores de 
potência, não alteraram a taxa de distorção harmônica da tensão de saída do inversor e 
mantiveram a possibilidade de se empregar retificadores não controlados no estágio de 
entrada. Também foi realizada uma avaliação sobre o uso de diferentes tecnologias de 
dispositivos semicondutores operando em sinergismo, onde ficou constatado que seu emprego 
melhora o rendimento do conversor. Uma análise comparativa entre as perdas totais nos 
semicondutores de potência para as diferentes formas de se escolher os níveis de comparação 
foi desenvolvida, sendo constatado que a nova estratégia de modulação melhora o rendimento 
do inversor de saída. 
No capítulo 5, realizou-se a comparação de dois sistemas que apresentam o mesmo 
número de níveis na tensão de saída. Neste caso, uma das configurações possui três células H-
bridge conectadas em série, sendo classificada como híbrida assimétrica (1-1-2). A outra 
configuração apresenta quatro células e é classificada como simétrica (1-1-1-1). Ambas as 
configurações apresentam uma tensão de saída com nove níveis. As comparações foram 
desenvolvidas de duas formas: em uma buscou-se a freqüência de comutação na qual as duas 
topologias apresentariam o mesmo rendimento e na segunda buscou-se a máxima freqüência 
de comutação. Para obter-se um mesmo rendimento conclui-se que é mais vantajoso utilizar a 
configuração 1-1-2, pois a primeira banda harmônica ocorre em freqüências mais elevadas 
reduzindo o tamanho do filtro de saída. Contudo, se o objetivo é obter uma alta freqüência de 
comutação a topologia 1-1-1-1 é mais indicada, contudo será penalizado o rendimento do 
inversor. 
No capítulo 6 são apresentados todos os índices de desempenho utilizados nas 
comparações, sendo propostos mais alguns índices, que ficam como proposta de análise para 
trabalhos futuros. Os índices apresentados são relativos à forma de onda das tensões de saída 
e para determinação das perdas em todas as partes que formam um sistema de acionamento 
para variação de velocidade de motores de indução de média tensão. 
Pode-se verificar que este trabalho apresentou diversas comparações envolvendo 
configurações de inversores com células H-
bridge conectadas em série. As análises 
desenvolvidas possibilitaram escolher a configuração que apresentava mais vantagens para 
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uma aplicação específica. Com isto, este trabalho complementa as metodologias de projeto de 
inversores multiníveis já apresentados na literatura e ainda fornece índices para avaliar qual 
sistema se enquadra melhor em cada aplicação. 
Proposta para trabalhos futuros: 
•  Desenvolver o projeto de todos os sistemas multiníveis disponíveis na 
atualidade e realizar a comparação empregando todos os índices apresentados 
nesta dissertação. 
•  Desenvolver comparações de todos os sistemas multiníveis em termos de 
compatibilidade eletromagnética, tendo como base a norma IEC 61800-3. 
•  Desenvolver estudos comparativos de técnicas de controle aplicadas ao 
sistema híbrido assimétrico. 
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Apêndice A 
CARACTERIZAÇÃO DOS DISPOSITIVOS 
SEMICONDUTORES 
Este apêndice apresenta as curvas características dos dispositivos semicondutores 
empregados nas análises de perdas dos conversores multiníveis. Os pontos das curvas 
características foram retirados dos 
datasheets dos respectivos semicondutores. A partir destes 
pontos através da técnica de regressão de curvas foi definida a função matemática que melhor 
descreve estas funções. 
A.1. Módulo BSM200GB170DLC (1700V/200A) 
As características estáticas do módulo de IGBT/diodo fabricado pela EUPEC 
BSM200GB170DLC, [15], são apresentadas na Figura A-1 (a) para a tensão de saturação 
coletor-emissor do IGBT e na Figura A-1 (b) para a queda de tensão direta do diodo. A 
equação que descreve estas curvas é definida pela equação (A-1), onde os coeficientes para 
cada uma delas são apresentados na Tabela A-1. 
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Figura A-1. Tensão de saturação (BSM200GB170DLC): (a) IGBT; (b) diodo; 
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() . ()
b
sat c
VtaIt c=+. 
(A-1) 
Tabela A-1. Coeficientes do modelo de perdas de condução (BSM200GB170DLC) 
 a b c 
V
ce
 (T
j
=25) 
0,3164 0,4047 0,05618 
V
ce
 (T
j
=125) 
0,2725 0,4685 0,02456 
V
F
 (T
j
=25) 
0,383 0,3266 -0,0244 
V
F
 (T
j
=125) 
0,2886 0,383 -0,05712 
 
Na Figura A-2 são apresentadas as curvas que representam a energia perdida em uma 
comutação de 
turn-on, turn-off e de recuperação reversa do diodo em função da corrente de 
carga. A equação (A-2) descreve estas curvas e seus coeficientes são apresentados na Tabela 
A-2. 
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Figura A-2. Energia perdida em comutações de turn-on, turn-off e de recuperação (BSM200GB170DLC) 
(* ()) (* ())
() . .
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bI t dI t
Et ae ce=+ 
(A-2)
Tabela A-2. Coeficientes dos modelos das energias perdidas em comutações (BSM200GB170DLC) 
 a b c d 
E
on
 
98,93 0,003995 -95,77 0,001569 
E
off
 
63,57 0,002045 -63,78 -0,003419 
E
rec
 
55,87 00001514 -63,31  -0,0107 
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A.2. Módulo FF200R33KF2C (3300V/200A) 
As características estáticas do módulo de IGBT/diodo fabricado pela EUPEC 
FF200R33KF2C, [16], são apresentadas na Figura A-3 (a) para a tensão de saturação coletor-
emissor do IGBT e na Figura A-3 (b) para a queda de tensão direta do diodo. A equação que 
descreve estas curvas é definida pela equação (A-3), onde os coeficientes para cada uma delas 
são apresentados na Tabela A-3. 
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Figura A-3. Tensão de saturação (FF200R33KF2C): (a) IGBT; (b) diodo; 
2
() . () . ()
sat c c
VtaIt bItc=++. 
(A-3) 
Tabela A-3. Coeficientes do modelo de perdas de condução (FF200R33KF2C) 
 a b c 
V
ce
 (T
j
=25) 
-1,278.10
-5
 0,01428  1,113 
V
ce
 (T
j
=125) 
-1,569.10
-5
 0,01936  1,141 
V
F
 (T
j
=25) 
-7,991.10
-6
 0,009852  1,167 
V
F
 (T
j
=125) 
-9,624.10
-6
 0,01155  0,8889 
 
Na Figura A-4são apresentadas as curvas que representam a energia perdida em uma 
comutação de 
turn-on, turn-off e de recuperação reversa do diodo em função da corrente de 
carga. A equação (A-4) descreve estas curvas e seus coeficientes são apresentados na Tabela 
A-4. 
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Figura A-4. Energia perdida em comutações de turn-on, turn-off e de recuperação (FF200R33KF2C) 
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Tabela A-4. Coeficientes dos modelos das energias perdidas em comutações (FF200R33KF2C) 
 a b c d 
E
on
 
168,9 0,004607 -160,2 -0,005317 
E
off
 
918 0,0003468 -901,1 -0,001078 
E
rec
 
236,8 0,0007851 -250,2  -0,01312 
A.3. Módulo T0360NA25A (2500V/360A) 
As características estáticas do módulo de IGBT/diodo fabricado pela Westcode 
T0360Na25A, [50], são apresentadas na Figura A-5 (a) para a tensão de saturação coletor-
emissor do IGBT e na Figura A-5 (b) para a queda de tensão direta do diodo. A equação que 
descreve estas curvas é definida pela equação (A-5) para o IGBT e em (A-6) para o diodo, 
onde os coeficientes para cada uma delas são apresentados na Tabela A-5 e na Tabela A-6. 
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Figura A-5. Tensão de saturação (T0360NA25A): (a) IGBT; (b) diodo; 
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2
() . () . ()
ce c c
Vt aIt bIt c=++. 
(A-5) 
Tabela A-5. Coeficientes do modelo de perdas de condução (T0360NA25A) 
 a b c 
V
ce
 (T
j
=25) 
-7,595.10
-6
 0,006629  0,9806 
V
ce
 (T
j
=125) 
-3,159.10
-6
 0,006926  1,049 
 
(* ()) (* ())
() . .
cc
bI t dI t
F
Vt ae ce=+
. 
(A-6) 
Tabela A-6. Coeficientes do modelo de perdas de condução (T0360NA25A) 
 a b c d 
V
F
 (T
j
=25) 
1,631 0,0006321 -0,6311 -0,01564 
V
F
 (T
j
=125) 
2,036 0,0001074  -1,2  -0,007902 
 
Na Figura A-6 (a) é apresentada a curva que representa a energia perdida em uma 
comutação de turn-on e na Figura A-6 (b) de turn-off em função da corrente de carga. A 
equação (A-7) descreve estas curvas e seus coeficientes são apresentados na Tabela A-7. 
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Figura A-6. Energia perdida em comutações de(a) turn-on; (b) turn-off (T0360NA25A) 
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Tabela A-7. Coeficientes dos modelos das energias perdidas em comutações (T0360NA25A) 
 a b c 
E
on
 
0,001238 1,604  13,1 
E
off
 
-0,001644 1,617  -31,74 
A.4. GTO DG408BP45 (4500V/320A) e diodo DSF8045SK (4500V/430A) 
As características estáticas do GTO DG408BP45, [11] , e do diodo DSF8045SK, [8], 
fabricados pela DYNEX são apresentadas na Figura A-7 (a) para a tensão de saturação do 
GTO e na Figura A-7 (b) para a queda de tensão direta do diodo. A equação que descreve 
estas curvas é definida pela equação (A-8), onde os coeficientes para cada uma delas são 
apresentados respectivamente na Tabela A-8. 
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Figura A-7. Tensão de saturação: (a) GTO (DG408BP45); (b) diodo (DSF8045SK); 
2
() . () . ()
sat c c
VtaIt bItc=++. 
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Tabela A-8. Coeficientes do modelo de perdas de condução (DG408BP45 e DSF8045SK) 
 a b c 
V
TM
 (T
j
=25) 
-0,2237 1,776  1,548 
V
TM
 (T
j
=125) 
-0,2644 2,323  1,468 
V
F
 (T
j
=25) 
-1,614.10
-6
 0,003655  1,699 
V
F
 (T
j
=125) 
-2,79.10
-6
 0,00474  1,194 
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Na Figura A-8 (a) é apresentada a curva que representa a energia perdida em uma 
comutação de 
turn-on  e na Figura A-8 (b) de turn-off em função da corrente de carga. A 
equação (A-9) descreve estas curvas e seus coeficientes são apresentados na Tabela A-9. 
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Figura A-8. Energia perdida em comutações de(a) turn-on; (b) turn-off (DG408BP45) 
2
() . () . ()
cc
Et aI t bI t c=++ 
(A-9)
Tabela A-9. Coeficientes dos modelos das energias perdidas em comutações (DG408BP45) 
 a b c 
E
on
 
3,965.10
-5
 1,427  220 
E
off
 
-0,0008309 4,031  -189,1 
A.5. IGBT DG306AE25 (2500V/225A) e diodo DSF454 (2500V/365A) 
As características estáticas do GTO DG306AE25, [10], e do diodo DSF454, [9], 
fabricados pela DYNEX são apresentadas na Figura A-9 (a) para a tensão de saturação do 
GTO e na Figura A-9 (b) para a queda de tensão direta do diodo. A equação que descreve 
estas curvas é definida pela equação (A-10) e (A-11), onde os coeficientes para cada uma 
delas são apresentados respectivamente na Tabela A-10 e Tabela A-11. 
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Figura A-9. Tensão de saturação : (a) GTO (DG306AE25); (b) diodo (DSF454); 
() . ()
b
TM c
VtaIt c=+
. 
(A-10) 
Tabela A-10. Coeficientes do modelo de perdas de condução (DG306AE25) 
 a b c 
V
TM
 (T
j
=25) 
0,2082 0,3981 0,007017 
V
TM
 (T
j
=125) 
0,1406 0,4734 -0,002779 
 
(* ()) (* ())
() . .
cc
bI t dI t
F
Vt ae ce=+
. 
(A-11) 
Tabela A-11. Coeficientes do modelo de perdas de condução (DSF454) 
 a b c d 
V
F
 (T
j
=25) 
1,617 0,0008405 -0,6177 -0,0135 
V
F
 (T
j
=125) 
1,323 0,000695 -0,6014 -0,006274 
 
Na Figura A-10(a) é apresentada a curva que representa a energia perdida em uma 
comutação de 
turn-on  e na Figura A-10 (b) de turn-off em função da corrente de carga. A 
equação (A-12) descreve estas curvas e seus coeficientes são apresentados na Tabela A-12. 
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Tabela A-12. Coeficientes dos modelos das energias perdidas em comutações (DG306AE25) 
 a b c 
E
on
 
-0,0002364 0,7082  181,5 
E
off
 
-0,001329 2,645  -96 
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Apêndice B 
SCRIPTS DO MATLAB® 
%-------------------------------------------------------------------------% 
% Funçao para Gerar os Sinais de Comando de um Inversor Monofásico % 
% Desenvolvido por: Diorge Alex Bao Zambra / GEPOC 21/05/2005 % 
%-------------------------------------------------------------------------% 
 
function [Vcmd1,Vcmd2,Vcmd3,Vcmd4] = VcmdInv1Fzam(npp,vref,portP,portN) 
 
% Parametros de entrada 
%npp --> numero total de pontos 
%vref --> sinal de referencia 
%porP --> sinal da portadora positiva 
%porN --> sinal da portadora negativa 
 
% Parametros de saida 
%Vcmd1 --> sinal de comando da chave 1 
%Vcmd2 --> sinal de comando da chave 2 
%Vcmd3 --> sinal de comando da chave 3 
%Vcmd4 --> sinal de comando da chave 4 
 
%-------------------------------------------------------------------------% 
% Inicialização de vetores % 
%-------------------------------------------------------------------------% 
Vcmd1=zeros(1,npp); 
Vcmd2=zeros(1,npp); 
Vcmd3=zeros(1,npp); 
Vcmd4=zeros(1,npp); 
 
for cont=1:npp 
 if vref(1,cont)>=portP(1,cont) 
 Vcmd1(1,cont)=1; 
 end 
 if vref(1,cont)<portP(1,cont) 
 Vcmd1(1,cont)=0; 
 end 
end 
 
for cont=1:npp 
 if vref(1,cont)<=portN(1,cont) 
 Vcmd3(1,cont)=1; 
 end 
 if vref(1,cont)>portN(1,cont) 
 Vcmd3(1,cont)=0; 
 end 
end 
 
for cont=1:npp 
 Vcmd2(1,cont)=1-Vcmd1(1,cont); 
 Vcmd4(1,cont)=1-Vcmd3(1,cont); 
end 
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%-------------------------------------------------------------------------% 
% Função para Estimar Perdas de Conducao para Uma Celula Monofasica % 
% Desenvolvido por: Diorge Alex Bao Zambra / GEPOC 07/06/2005 % 
%-------------------------------------------------------------------------% 
 
function [Pcondsw,Pcondd]=CondLoss1Cellzam(npp,Vce,Vf,iload,Vcmd1,Vcmd2,Vcmd3,Vcmd4) 
 
% Parametros de entrada 
%npp --> numero total de pontos 
%Vce --> tensao de saturacao coletor emissor 
%Vf --> queda de tensão direta no diodo 
%iload --> corrente de carga 
%Vcmd1 --> sinal de comando da chave 1 
%Vcmd2 --> sinal de comando da chave 2 
%Vcmd3 --> sinal de comando da chave 3 
%Vcmd4 --> sinal de comando da chave 4 
 
% Parametros de saida 
%Pcondsw --> perdas de conducao nos IGBTs 
%Pcondd --> perdas de conducao no diodos 
 
%-------------------------------------------------------------------------% 
% Inicialização de vetores % 
%-------------------------------------------------------------------------% 
Psw1=zeros(1,npp); Pd1=zeros(1,npp); 
Psw2=zeros(1,npp); Pd2=zeros(1,npp); 
Psw3=zeros(1,npp); Pd3=zeros(1,npp); 
Psw4=zeros(1,npp); Pd4=zeros(1,npp); 
iloadabs=zeros(1,npp); 
iloadabs=abs(iload); 
 
for cont=1:npp 
%IGBT e diodo 1 e 4 
 if iload(1,cont)>=0 
 Psw1(1,cont)=Vce(1,cont)*iloadabs(1,cont)*Vcmd1(1,cont); 
 Pd1(1,cont)=0; 
 Psw4(1,cont)=Vce(1,cont)*iloadabs(1,cont)*Vcmd4(1,cont); 
 Pd4(1,cont)=0; 
 else 
 Psw1(1,cont)=0; 
 Pd1(1,cont)=Vf(1,cont)*iloadabs(1,cont)*Vcmd1(1,cont); 
 Psw4(1,cont)=0; 
 Pd4(1,cont)=Vf(1,cont)*iloadabs(1,cont)*Vcmd4(1,cont); 
 end 
%IGBT e diodo 2 e 3 
 if iload(1,cont)<=0 
 Psw2(1,cont)=Vce(1,cont)*iloadabs(1,cont)*Vcmd2(1,cont); 
 Pd2(1,cont)=0; 
 Psw3(1,cont)=Vce(1,cont)*iloadabs(1,cont)*Vcmd3(1,cont); 
 Pd3(1,cont)=0; 
 else 
 Psw2(1,cont)=0; 
 Pd2(1,cont)=Vf(1,cont)*iloadabs(1,cont)*Vcmd2(1,cont); 
 Psw3(1,cont)=0; 
 Pd3(1,cont)=Vf(1,cont)*iloadabs(1,cont)*Vcmd3(1,cont); 
 end 
end 
 
%IGBT e diodo 1 
Pc1sw=(sum(Psw1))/npp; 
Pc1d=(sum(Pd1))/npp; 
%IGBT e diodo 2 
Pc2sw=(sum(Psw2))/npp; 
Pc2d=(sum(Pd2))/npp; 
%IGBT e diodo 3 
Pc3sw=(sum(Psw3))/npp; 
Pc3d=(sum(Pd3))/npp; 
%IGBT e diodo 4 
Pc4sw=(sum(Psw4))/npp; 
Pc4d=(sum(Pd4))/npp; 
 
Pcondsw=Pc1sw+Pc2sw+Pc3sw+Pc4sw; 
Pcondd=Pc1d+Pc2d+Pc3d+Pc4d; 
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%-------------------------------------------------------------------------% 
% Função para Estimar Perdas de Turn-on para Uma Celula Monofasica % 
% Desenvolvido por: Diorge Alex Bao Zambra / GEPOC 09/06/2005 % 
%-------------------------------------------------------------------------% 
 
function [Pon]=PonLoss1Cellzam(npp,Eon,iload,Vcmd1,Vcmd2,Vcmd3,Vcmd4) 
 
% Parametros de entrada 
%npp --> numero total de pontos 
%Eon --> energia perdida numa transicao de turn on 
%iload --> corrente de carga 
%Vcmd1 --> sinal de comando da chave 1 
%Vcmd2 --> sinal de comando da chave 2 
%Vcmd3 --> sinal de comando da chave 3 
%Vcmd4 --> sinal de comando da chave 4 
 
% Parametros de saida 
%Pon --> perdas de turn-on nos IGBTs 
 
%-------------------------------------------------------------------------% 
% Inicialização de vetores % 
%-------------------------------------------------------------------------% 
Pon1sw=zeros(1,npp-1); 
Pon2sw=zeros(1,npp-1); 
Pon3sw=zeros(1,npp-1); 
Pon4sw=zeros(1,npp-1); 
 
for cont=1:npp-1 
 if Vcmd1(1,cont)<=0 & Vcmd1(1,cont+1)>=1 & iload(1,cont)>0%igbt1 
 Pon1sw(1,cont)=Eon(1,cont); 
 else 
 Pon1sw(1,cont)=0; 
 end 
 if Vcmd2(1,cont)<=0 & Vcmd2(1,cont+1)>=1 & iload(1,cont)<0%igbt2 
 Pon2sw(1,cont)=Eon(1,cont); 
 else 
 Pon2sw(1,cont)=0; 
 end 
 if Vcmd3(1,cont)<=0 & Vcmd3(1,cont+1)>=1 & iload(1,cont)<0%igbt3 
 Pon3sw(1,cont)=Eon(1,cont); 
 else 
 Pon3sw(1,cont)=0; 
 end 
 if Vcmd4(1,cont)<=0 & Vcmd4(1,cont+1)>=1 & iload(1,cont)>0%igbt4 
 Pon4sw(1,cont)=Eon(1,cont); 
 else 
 Pon4sw(1,cont)=0; 
 end 
end 
 
Pon1=(sum(Pon1sw))/0.01667;%igbt1 
Pon2=(sum(Pon2sw))/0.01667;%igbt2 
Pon3=(sum(Pon3sw))/0.01667;%igbt3 
Pon4=(sum(Pon4sw))/0.01667;%igbt4 
 
Pon=Pon1+Pon2+Pon3+Pon4; 
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%-------------------------------------------------------------------------% 
% Função para Estimar Perdas de Turn-Off para Uma Celula Monofasica % 
% Desenvolvido por: Diorge Alex Bao Zambra / GEPOC 15/06/2005 % 
%-------------------------------------------------------------------------% 
 
function [Poff]=PoffLoss1Cellzam(npp,Eoff,iload,Vcmd1,Vcmd2,Vcmd3,Vcmd4) 
 
% Parametros de entrada 
%npp --> numero total de pontos 
%Eoff --> energia perdida numa transicao de turn off 
%iload --> corrente de carga 
%Vcmd1 --> sinal de comando da chave 1 
%Vcmd2 --> sinal de comando da chave 2 
%Vcmd3 --> sinal de comando da chave 3 
%Vcmd4 --> sinal de comando da chave 4 
 
% Parametros de saida 
%Poff --> perdas de turn-off no IGBTs 
 
%-------------------------------------------------------------------------% 
% Inicialização de vetores % 
%-------------------------------------------------------------------------% 
Poff1sw=zeros(1,npp-1); 
Poff2sw=zeros(1,npp-1); 
Poff3sw=zeros(1,npp-1); 
Poff4sw=zeros(1,npp-1); 
 
for cont=1:npp-1 
 if Vcmd1(1,cont)>=1 & Vcmd1(1,cont+1)<=0 & iload(1,cont)>0%igbt1 
 Poff1sw(1,cont)=Eoff(1,cont); 
 else 
 Poff1sw(1,cont)=0; 
 end 
 if Vcmd2(1,cont)>=1 & Vcmd2(1,cont+1)<=0 & iload(1,cont)<0%igbt2 
 Poff2sw(1,cont)=Eoff(1,cont); 
 else 
 Poff2sw(1,cont)=0; 
 end 
 if Vcmd3(1,cont)>=1 & Vcmd3(1,cont+1)<=0 & iload(1,cont)<0%igbt3 
 Poff3sw(1,cont)=Eoff(1,cont); 
 else 
 Poff3sw(1,cont)=0; 
 end 
 if Vcmd4(1,cont)>=1 & Vcmd4(1,cont+1)<=0 & iload(1,cont)>0%igbt4 
 Poff4sw(1,cont)=Eoff(1,cont); 
 else 
 Poff4sw(1,cont)=0; 
 end 
end 
 
Poff1=(sum(Poff1sw))/0.01667; 
Poff2=(sum(Poff2sw))/0.01667; 
Poff3=(sum(Poff3sw))/0.01667; 
Poff4=(sum(Poff4sw))/0.01667; 
 
Poff=Poff1+Poff2+Poff3+Poff4; 
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%-------------------------------------------------------------------------% 
%Função para Estimar Perdas de Recuperacao Reversa em 1 Celula Monofasica % 
% Desenvolvido por: Diorge Alex Bao Zambra / GEPOC 20/06/2005 % 
%-------------------------------------------------------------------------% 
 
function [Prec]=PrecLoss1Cellzam(npp,Erec,iload,Vcmd1,Vcmd2,Vcmd3,Vcmd4) 
 
% Parametros de entrada 
%npp --> numero total de pontos 
%Eon --> energia perdida numa transicao de turn on 
%iload --> corrente de carga 
%Vcmd1 --> sinal de comando da chave 1 
%Vcmd2 --> sinal de comando da chave 2 
%Vcmd3 --> sinal de comando da chave 3 
%Vcmd4 --> sinal de comando da chave 4 
 
% Parametros de saida 
%Prec --> perdas de recuperação reversa dos diodos 
 
%-------------------------------------------------------------------------% 
% Inicialização de vetores % 
%-------------------------------------------------------------------------% 
Prec1d=zeros(1,npp-1); 
Prec2d=zeros(1,npp-1); 
Prec3d=zeros(1,npp-1); 
Prec4d=zeros(1,npp-1); 
 
for cont=1:npp-1 
 if Vcmd1(1,cont)>=1 & Vcmd1(1,cont+1)<=0 & iload(1,cont)<0%igbt1 
 Prec1d(1,cont)=Erec(1,cont); 
 else 
 Prec1d(1,cont)=0; 
 end 
 if Vcmd2(1,cont)>=1 & Vcmd2(1,cont+1)<=0 & iload(1,cont)>0%igbt2 
 Prec2d(1,cont)=Erec(1,cont); 
 else 
 Prec2d(1,cont)=0; 
 end 
 if Vcmd3(1,cont)>=1 & Vcmd3(1,cont+1)<=0 & iload(1,cont)>0%igbt3 
 Prec3d(1,cont)=Erec(1,cont); 
 else 
 Prec3d(1,cont)=0; 
 end 
 if Vcmd4(1,cont)>=1 & Vcmd4(1,cont+1)<=0 & iload(1,cont)<0%igbt4 
 Prec4d(1,cont)=Erec(1,cont); 
 else 
 Prec4d(1,cont)=0; 
 end 
end 
 
Prec1=(sum(Prec1d))/0.01667; 
Prec2=(sum(Prec2d))/0.01667; 
Prec3=(sum(Prec3d))/0.01667; 
Prec4=(sum(Prec4d))/0.01667; 
 
Prec=Prec1+Prec2+Prec3+Prec4; 
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%-------------------------------------------------------------------------% 
% Funçao Generalizada para Formas de Onda Triangulares % 
% Desenvolvido por: Diorge Alex Bao Zambra / GEPOC 27/05/2005 % 
%-------------------------------------------------------------------------% 
 
function [ytrip] = triangzam(npp,f,mf,Vpp,defas,ini) 
 
% Parametros de entrada 
%npp --> numero totais de pontos (deve ser igual ao mf.numero de pontos na subida.2) 
%f --> frequencia da senoidal 
%mf --> modulação em frequencia 
%Vpp --> valor de pico a pico da triangular 
%defas --> angulo de defasagem 
%ini --> Offset 
 
% Parametros de saida 
%ytrip --> forma de onda triangular 
 
 
Ttri=1/(f*mf);% periodo da triangular 
ms=Vpp/(Ttri/2);%inclinaçao 
%cont=1:1:npp; 
xtri=0:(1/f/(npp-1)):1/f;%vetor tempo 
ytrip=zeros(1,npp); 
cot=2; 
if defas==0 
 defasy=ini; 
end 
if defas>0 & defas<180 
 defasy=ini+(ms*(xtri(fix((((npp)/(mf*2))*defas)/180))));%local de y onde começa quando 
existir defasagem 
end 
if defas==180 
 defas2=0; 
 defasy=ini; 
end 
if defas>180 
 defas2=defas-180; 
 defasy=ini-(ms*(xtri(fix((((npp)/(mf*2))*defas2)/180)))); 
end 
ytrip(1)=defasy; 
prim=1; 
if defas>=0 & defas<180 
while (mf*2)+1> prim 
 if prim==1 
 for cont=2:((npp)/(mf*2))-fix((((npp)/(mf*2))*defas)/180) 
 ytrip(1,cot)=ytrip(1,cot-1)+ ms*(xtri(1,cot)-xtri(1,cot-1)); 
 cot=cot+1; 
 end 
 prim=prim+1; 
 end 
 if prim/2~=fix(prim/2) 
 for cont=1:(npp)/(mf*2) 
 ytrip(1,cot)=ytrip(1,cot-1)+ ms*(xtri(1,cot)-xtri(1,cot-1)); 
 cot=cot+1; 
 end 
 prim=prim+1; 
 end 
 ytrip(1,cot)=ytrip(1,cot-1); 
 if prim/2==fix(prim/2) & prim<((mf*2)+1) 
 for cont=1:(npp)/(mf*2) 
 ytrip(1,cot)=ytrip(1,cot-1)-ms*(xtri(1,cot)-xtri(1,cot-1)); 
 cot=cot+1; 
 end 
 prim=prim+1; 
 end 
 if prim==((mf*2)+1) 
 for cont=2:fix((((npp)/(mf*2))*defas)/180) 
 ytrip(1,cot)=ytrip(1,cot-1)+ ms*(xtri(1,cot)-xtri(1,cot-1)); 
 cot=cot+1; 
 end 
 prim=prim+1; 
 end 
end 
end 
if defas>=180 
while (mf*2)+1> prim 
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 if prim==1 
 for cont=2:((npp)/(mf*2))-fix((((npp)/(mf*2))*defas2)/180) 
 ytrip(1,cot)=ytrip(1,cot-1)- ms*(xtri(1,cot)-xtri(1,cot-1)); 
 cot=cot+1; 
 end 
 prim=prim+1; 
 end 
 if prim/2~=fix(prim/2) 
 for cont=1:(npp)/(mf*2) 
 ytrip(1,cot)=ytrip(1,cot-1)- ms*(xtri(1,cot)-xtri(1,cot-1)); 
 cot=cot+1; 
 end 
 prim=prim+1; 
 end 
 ytrip(1,cot)=ytrip(1,cot-1); 
 if prim/2==fix(prim/2) & prim<((mf*2)+1) 
 for cont=1:(npp)/(mf*2) 
 ytrip(1,cot)=ytrip(1,cot-1)+ms*(xtri(1,cot)-xtri(1,cot-1)); 
 cot=cot+1; 
 end 
 prim=prim+1; 
 end 
 if prim==((mf*2)+1) 
 for cont=2:fix((((npp)/(mf*2))*defas2)/180) 
 ytrip(1,cot)=ytrip(1,cot-1)- ms*(xtri(1,cot)-xtri(1,cot-1)); 
 cot=cot+1; 
 end 
 prim=prim+1; 
 end 
end 
end 
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%-------------------------------------------------------------------------% 
% Perdas em função do ângulo do FP inversor 1-1-2 GTO - Cap.4 % 
% Desenvolvido por: Diorge Alex Bao Zambra / GEPOC 12/07/2005 % 
%-------------------------------------------------------------------------% 
% close all 
% clear 
% clc 
 
mf=61; % modulação em frequencia 
npp=1; % número de períodos simulados 
mp=150*2; % número de pontos por amostra 
np=mf*npp; % número total de amostras 
cp=mf*mp; % número total de pontos 
 
%-------------------------------------------------------------------------% 
% Inicialização de vetores % 
%-------------------------------------------------------------------------% 
vrefa3=zeros(1,cp); vrefa2=zeros(1,cp); vrefa1=zeros(1,cp); 
Vtr1P=zeros(1,cp); Vtr1N=zeros(1,cp); 
Comp3=zeros(1,cp); Comp2=zeros(1,cp); 
Vcmd31a=zeros(1,cp); Vcmd32a=zeros(1,cp); Vcmd33a=zeros(1,cp); Vcmd34a=zeros(1,cp); 
Vcmd21a=zeros(1,cp); Vcmd22a=zeros(1,cp); Vcmd23a=zeros(1,cp); Vcmd24a=zeros(1,cp); 
Vcmd11a=zeros(1,cp); Vcmd12a=zeros(1,cp); Vcmd13a=zeros(1,cp); Vcmd14a=zeros(1,cp); 
vout1a=zeros(1,cp); vout2a=zeros(1,cp); vout3a=zeros(1,cp); 
Va=zeros(1,cp); 
iload=zeros(1,cp); iloadabs=zeros(1,cp); 
t=zeros(1,cp); 
teta=zeros(1,cp); 
Vce2=zeros(1,cp); Vce=zeros(1,cp); Vf2=zeros(1,cp); Vf=zeros(1,cp); Eon2=zeros(1,cp); 
Eon=zeros(1,cp); Eoff2=zeros(1,cp); Eoff=zeros(1,cp); Erec2=zeros(1,cp);Erec=zeros(1,cp); 
VceBSM125=zeros(1,cp); VfBSM125=zeros(1,cp); EoffBSM125=zeros(1,cp); EonBSM125=zeros(1,cp); 
ErecBSM125=zeros(1,cp); VceFF200125=zeros(1,cp); VfFF200125=zeros(1,cp); 
EonFF200=zeros(1,cp); EoffFF200=zeros(1,cp); ErecFF200=zeros(1,cp); 
pon=10; 
Pcondcomp=zeros(1,pon); Poncomp=zeros(1,pon); Poffcomp=zeros(1,pon); 
Preccomp=zeros(1,pon); Ptotalcomp=zeros(1,pon); 
comp2fim=zeros(1,pon); comp3fim=zeros(1,pon); 
fi=zeros(1,10) 
 
%-------------------------------------------------------------------------% 
% Definicoes Gerais % 
%-------------------------------------------------------------------------% 
f=60; % freqüência da referência 
mf=61; % modulação em frequencia 
npp=1; % número de períodos simulados 
mp=150*2; % número de pontos por amostra 
np=mf*npp; % número total de amostras 
cp=mf*mp; % número total de pontos 
V1=1; V2=1; V3=2; % tensoes normalizadas das fontes dc 
t=0:(0.01667/(cp-1)):0.01667; %tempo de simulacao 
Vp=V1+V2+V3; 
Vpp=Vp*2; 
 
%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%% 
% Inicia Barra de Progressão % 
%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%% 
wb = waitbar(0,'Simulando o inversor...'); 
fi=0;%defasagem 
ma=1;% modulação em amplitude 
num=10 
for cont=1:num; 
teta=2*pi*f*t; 
Ip=114; 
iload=ma*Ip*sin(teta-fi); 
iloadabs=abs(iload); 
 
%-------------------------------------------------------------------------% 
% Parametros retirados do datasheet dos componentes % 
%-------------------------------------------------------------------------% 
%Vce x Ic 
VceBSM125=0.2725*iloadabs.^0.4685+0.02456; 
for cont2=1:length(t+1) 
 if VceBSM125(cont2)<0 
 VceBSM125(cont2)=0; 
 else 
 VceBSM125(cont2)=VceBSM125(cont2); 
 end 
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end 
%Vf x If 
VfBSM125=0.2886*iloadabs.^0.383-0.05712; 
for cont2=1:length(t+1) 
 if VfBSM125(cont2)<0 
 VfBSM125(cont2)=0; 
 else 
 VfBSM125(cont2)=VfBSM125(cont2); 
 end 
end 
%Eoff x Ic 125 
EoffBSM125=(63.57*exp(0.002045*iloadabs)-63.78*exp(-0.003419*iloadabs))*0.001; 
for cont2=1:length(t+1) 
 if EoffBSM125(cont2)<0 
 EoffBSM125(cont2)=0; 
 else 
 EoffBSM125(cont2)=EoffBSM125(cont2); 
 end 
end 
%Eon x Ic 125 
EonBSM125=(98.93*exp(0.003995*iloadabs)-95.77*exp(0.001569*iloadabs))*0.001; 
for cont2=1:length(t+1) 
 if EonBSM125(cont2)<=0 
 EonBSM125(cont2)=0; 
 else 
 EonBSM125(cont2)=EonBSM125(cont2); 
 end 
end 
%Erec x Ic 125 
ErecBSM125=(55.87*exp(0.0001514*iloadabs)-63.31*exp(-0.0107*iloadabs))*0.001; 
for cont2=1:length(t+1) 
 if ErecBSM125(cont2)<0 
 ErecBSM125(cont2)=0; 
 else 
 ErecBSM125(cont2)=ErecBSM125(cont2); 
 end 
end 
Vce=VceBSM125; 
Vf=VfBSM125; 
Eon=EonBSM125; 
Eoff=EoffBSM125; 
Erec= ErecBSM125; 
%-------------------------------------------------------% 
% DG408BP (4500V/1000A) GTO DYNEX % 
%-------------------------------------------------------% 
%Vtm x Itm 
%125° 
VTMDG40125=(-0.2644e-7*iloadabs.^2+0.002323*iloadabs+1.468); 
for cont2=1:length(t+1) 
 if VTMDG40125(cont2)<0 
 VTMDG40125(cont2)=0; 
 else 
 VTMDG40125(cont2)=VTMDG40125(cont2); 
 end 
end 
%plot(t,VTMDG40125) 
 
%Eon X It V=2000 V 
EONDG40=(3.965e-005*iloadabs.^2+1.427*iloadabs+220)*0.001; 
for cont2=1:length(t+1) 
 if EONDG40(cont2)<0 
 EONDG40(cont2)=0; 
 else 
 EONDG40(cont2)=EONDG40(cont2); 
 end 
end 
%plot(t,EONDG40) 
%Eoff X It 0.5xVdrm 
EOFFDG40=(-0.0008309*iloadabs.^2+4.031*iloadabs-189.1)*0.001; 
for cont2=1:length(t+1) 
 if EOFFDG40(cont2)<0 
 EOFFDG40(cont2)=0; 
 else 
 EOFFDG40(cont2)=EOFFDG40(cont2); 
 end 
end 
%plot(t,EOFFDG40) 
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%-------------------------------------------------------% 
% DSF8045SK (4500V/1000A) DIODO DYNEX % 
%-------------------------------------------------------% 
%Vf x IF 
%150° 
VFDFS80150=-2.79e-006*iloadabs.^2+0.00474*iloadabs+1.194; 
for cont2=1:length(t+1) 
 if VFDFS80150(cont2)<0 
 VFDFS80150(cont2)=0; 
 else 
 VFDFS80150(cont2)=VFDFS80150(cont2); 
 end 
end 
%plot(t,VFDFS80150) 
Vce2=VTMDG40125; 
Vf2=VFDFS80150; 
Eon2=EONDG40; 
Eoff2=EOFFDG40; 
Erec2= 0*iloadabs; 
 
%-------------------------------------------------------------------------% 
% Simulacao do Conversor % 
%-------------------------------------------------------------------------% 
% Sinais de referencia 
vrefa3=Vp*ma*sin(2*pi*f*t); 
% Portadoras triangulares 
Vtr1P=triangzam(cp,f,mf,1,0,0)+0.01; 
Vtr1N=triangzam(cp,f,mf,1,0,-1)-0.01; 
% Niveis DC de comparacao 
Comp2(1,1:cp)=1; 
Comp3(1,1:cp)=2; 
% Sinais de comando das celulas da fase A 
[Vcmd31a,Vcmd32a,Vcmd33a,Vcmd34a]=VcmdInv1Fzam(cp,vrefa3,Comp3,-Comp3); 
vrefa2=vrefa3-((Vcmd31a-Vcmd33a)*V3); 
[Vcmd21a,Vcmd22a,Vcmd23a,Vcmd24a]=VcmdInv1Fzam(cp,vrefa2,Comp2,-Comp2); 
vrefa1=vrefa2-(Vcmd21a-Vcmd23a); 
[Vcmd11a,Vcmd12a,Vcmd13a,Vcmd14a]=VcmdInv1Fzam(cp,vrefa1,Vtr1P,Vtr1N); 
% Tensoes de saida de cada célula da fase A 
vout3a=((Vcmd31a-Vcmd33a)*V3); 
vout2a=((Vcmd21a-Vcmd23a)*V2); 
vout1a=((Vcmd11a-Vcmd13a)*V1); 
% Tensões de fase 
Va=vout1a+vout2a+vout3a; 
 
%-------------------------------------------------------------------------% 
% Analise de Perdas para Fase A % 
%-------------------------------------------------------------------------% 
% Perdas de condução 
[Pc3sw,Pc3d]=CondLoss1Cellzam(cp,Vce2,Vf2,iload,Vcmd31a,Vcmd32a,Vcmd33a,Vcmd34a); 
[Pc2sw,Pc2d]=CondLoss1Cellzam(cp,Vce,Vf,iload,Vcmd21a,Vcmd22a,Vcmd23a,Vcmd24a); 
[Pc1sw,Pc1d]=CondLoss1Cellzam(cp,Vce,Vf,iload,Vcmd11a,Vcmd12a,Vcmd13a,Vcmd14a); 
Pcondsw=Pc3sw+Pc2sw+Pc1sw; 
Pcondd=Pc3d+Pc2d+Pc1d; 
Pcondtot=Pcondsw+Pcondd; 
Pc3swf(1,cont)=Pc3sw; 
Pc2swf(1,cont)=Pc2sw; 
Pc1swf(1,cont)=Pc1sw; 
Pc3df(1,cont)=Pc3d; 
Pc2df(1,cont)=Pc2d; 
Pc1df(1,cont)=Pc1d; 
Pcondcomp(1,cont)=Pcondtot; 
 
% Perdas de turn on 
[Pon3]=PonLoss1Cellzam(cp,Eon2,iload,Vcmd31a,Vcmd32a,Vcmd33a,Vcmd34a); 
[Pon2]=PonLoss1Cellzam(cp,Eon,iload,Vcmd21a,Vcmd22a,Vcmd23a,Vcmd24a); 
[Pon1]=PonLoss1Cellzam(cp,Eon,iload,Vcmd11a,Vcmd12a,Vcmd13a,Vcmd14a); 
Pontot=Pon3+Pon2+Pon1; 
Pon3f(1,cont)=Pon3; 
Pon2f(1,cont)=Pon2; 
Pon1f(1,cont)=Pon1; 
Poncomp(1,cont)=Pontot; 
 
% Perdas de turn off 
[Poff3]=PoffLoss1Cellzam(cp,Eoff2,iload,Vcmd31a,Vcmd32a,Vcmd33a,Vcmd34a); 
[Poff2]=PoffLoss1Cellzam(cp,Eoff,iload,Vcmd21a,Vcmd22a,Vcmd23a,Vcmd24a); 
[Poff1]=PoffLoss1Cellzam(cp,Eoff,iload,Vcmd11a,Vcmd12a,Vcmd13a,Vcmd14a); 
Poff3f(1,cont)=Poff3; 
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Poff2f(1,cont)=Poff2; 
Poff1f(1,cont)=Poff1; 
Pofftot=Poff3+Poff2+Poff1; 
Poffcomp(1,cont)=Pofftot; 
 
% Perdas de recuperacao do diodo 
[Prec3]=PrecLoss1Cellzam(cp,Erec2,iload,Vcmd31a,Vcmd32a,Vcmd33a,Vcmd34a); 
[Prec2]=PrecLoss1Cellzam(cp,Erec,iload,Vcmd21a,Vcmd22a,Vcmd23a,Vcmd24a); 
[Prec1]=PrecLoss1Cellzam(cp,Erec,iload,Vcmd11a,Vcmd12a,Vcmd13a,Vcmd14a); 
Prec3f(1,cont)=Prec3; 
Prec2f(1,cont)=Prec2; 
Prec1f(1,cont)=Prec1; 
Prectot=Prec1+Prec2+Prec3; 
Preccomp(1,cont)=Prectot; 
 
% Perdas totais 
Ptotal=Pcondtot+Pontot+Pofftot+Prectot; 
Pcomutcomp(1,cont)=Pontot+Pofftot+Prectot; 
Ptotalcomp(1,cont)=Ptotal; 
fi=fi+((pi/2)/(num-1)); 
 
%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%% 
% Atualiza a barra de progressão % 
%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%% 
 waitbar(cont/num); 
end 
 
%-------------------------------------------------------------------------% 
% Plotagens % 
%-------------------------------------------------------------------------% 
%Graficos para um mp= 100 
%Ptotalcomp 
Pcomut1=Pon1f+Poff1f+Prec1f; 
Pcomut2=Pon2f+Poff2f+Prec2f; 
Pcomut3=Pon3f+Poff3f+Prec3f; 
fi2=0:90/9:90 
figure(2) 
plot(fi2,Ptotalcomp) 
 
figure(3) 
plot(fi2,Pc3swf,fi2,Pc2swf,fi2,Pc1swf,fi2,Pc3df,fi2,Pc2df,fi2,Pc1df) 
 
figure(4) 
plot(fi2,Pon3f,'b',fi2,Poff3f,'r',fi2,Prec3f,'g') 
 
figure(5) 
plot(fi2,Pon2f,'b',fi2,Poff2f,'r',fi2,Prec2f,'g') 
 
figure(6) 
plot(fi2,Pon1f,'b',fi2,Poff1f,'r',fi2,Prec1f,'g') 
 
figure(7) 
plot(fi2,Pcomut1) 
 
figure(8) 
plot(fi2,Pcomut2) 
 
figure(9) 
plot(fi2,Pcomut3) 
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%-------------------------------------------------------------------------% 
% Inversor Hibrido Assimetrico 1-1-2 % 
% Desenvolvido por: Diorge Alex Bao Zambra / GEPOC 15/08/2005 % 
%-------------------------------------------------------------------------% 
close all 
clear 
clc 
 
%-------------------------------------------------------------------------% 
% Definicoes Gerais % 
%-------------------------------------------------------------------------% 
f=60; % freqüência da referência 
mf=61; % modulação em frequencia 
ma=1; % modulação em amplitude 
npp=1; % número de períodos simulados 
mp=200*2; % número de pontos por amostra 
np=mf*npp; % número total de amostras 
cp=mf*mp; % número total de pontos 
V1=1; V2=1; V3=2; % tensoes normalizadas das fontes dc 
Vp=V1+V2+V3; 
Vpp=Vp*2; 
 
%-------------------------------------------------------------------------% 
% Inicialização de vetores % 
%-------------------------------------------------------------------------% 
vrefa3=zeros(1,cp); vrefa2=zeros(1,cp); vrefa1=zeros(1,cp); 
Vtr1P=zeros(1,cp); Vtr1N=zeros(1,cp); 
Comp3=zeros(1,cp); Comp2=zeros(1,cp); 
Vcmd31a=zeros(1,cp); Vcmd32a=zeros(1,cp); 
 Vcmd33a=zeros(1,cp); Vcmd34a=zeros(1,cp); 
Vcmd21a=zeros(1,cp); Vcmd22a=zeros(1,cp); 
Vcmd23a=zeros(1,cp); Vcmd24a=zeros(1,cp); 
Vcmd11a=zeros(1,cp); Vcmd12a=zeros(1,cp); 
Vcmd13a=zeros(1,cp); Vcmd14a=zeros(1,cp); 
vout1a=zeros(1,cp); vout2a=zeros(1,cp); vout3a=zeros(1,cp); 
Va=zeros(1,cp); 
iload=zeros(1,cp); iloadabs=zeros(1,cp); 
t=zeros(1,cp); 
teta=zeros(1,cp); 
Vce2=zeros(1,cp); Vce=zeros(1,cp); Vf2=zeros(1,cp); Vf=zeros(1,cp); 
Eon2=zeros(1,cp); Eon=zeros(1,cp); Eoff2=zeros(1,cp); Eoff=zeros(1,cp); 
Erec2=zeros(1,cp); Erec=zeros(1,cp); 
pon=43; 
Pcondswcomp=zeros(pon,pon); 
Pconddcomp=zeros(pon,pon); 
Pcondcomp=zeros(pon,pon); 
Poncomp=zeros(pon,pon); 
Poffcomp=zeros(pon,pon); 
Preccomp=zeros(pon,pon); 
Ptotalcomp=zeros(pon,pon); 
 Pcondtotaleiracomp=zeros(pon,pon); 
Pon_3=zeros(pon,pon); 
Pon_2=zeros(pon,pon); Pon_1=zeros(pon,pon); 
comp2fim=zeros(1,pon); comp3fim=zeros(1,pon); 
Pcondsw3=zeros(1,pon); Pcondsw2=zeros(1,pon); Pcondsw1=zeros(1,pon); 
Pcondd3=zeros(1,pon); Pcondd2=zeros(1,pon); Pcondd1=zeros(1,pon); 
t=0:(0.01667/(cp-1)):0.01667; %tempo de simulacao 
iload=zeros(1,cp); 
teta=2*pi*f*t; 
fi=0;%defasagem 
Ip=114; 
iload=ma*Ip*sin(teta-fi); 
iloadabs=abs(iload); 
 
 
% %Parametros retirados do datasheet dos componentes 
%DG408BP45 / DSF8045SK 
% Vce2=1.5+(0.0023*iloadabs); 
% Vf2=1.25+(0.004*iloadabs); 
% Eon2=(200+1.5*iloadabs)*0.001; 
% Eoff2=(3.6*iloadabs)*0.001; 
% Erec2=0*iloadabs; 
% %FF200R33KF2C 
Vce2=1.7+(0.013667*iloadabs); 
Vf2=1+(0.0099867*iloadabs); 
Eon2=(50+1.36*iloadabs)*0.001; 
Eoff2=(50+iloadabs)*0.001; 
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Erec2=(75+1.16*iloadabs)*0.001; 
%BSM200GB170DLC 
Vce=1.25+(0.0102*iloadabs); 
Vf=0.9+(0.0065*iloadabs); 
Eon=(0.433*iloadabs)*0.001; 
Eoff=(0.333*iloadabs)*0.001; 
Erec=(15+0.227*iloadabs)*0.001; 
 
% %-------------------------------------------------------------------------% 
% % Simulacao do Conversor % 
% %-------------------------------------------------------------------------% 
% Sinais de referencia 
vrefa3=Vp*ma*sin(2*pi*f*t); 
% Portadoras triangulares 
Vtr1P=triangzam(cp,f,mf,1,0,0)+0.01; 
Vtr1N=triangzam(cp,f,mf,1,0,-1)-0.01; 
% Niveis DC de comparacao 
comp3a=0; 
time=0; 
for cont2=1:(pon+1); 
 comp2a=0; 
 comp33aa(cont2)=comp3a; 
 Comp3(1,1:cp)=comp33aa(cont2); 
for cont3=1:(pon+1); 
 comp22aa(cont3)=comp2a; 
Comp2(1,1:cp)=comp22aa(cont3); 
%Sinais de comando das celulas da fase A 
[Vcmd31a,Vcmd32a,Vcmd33a,Vcmd34a]=VcmdInv1Fzam(cp,vrefa3,Comp3,-Comp3); 
vrefa2=vrefa3-((Vcmd31a-Vcmd33a)*V3); 
[Vcmd21a,Vcmd22a,Vcmd23a,Vcmd24a]=VcmdInv1Fzam(cp,vrefa2,Comp2,-Comp2); 
vrefa1=vrefa2-(Vcmd21a-Vcmd23a); 
[Vcmd11a,Vcmd12a,Vcmd13a,Vcmd14a]=VcmdInv1Fzam(cp,vrefa1,Vtr1P,Vtr1N); 
% Tensoes de saida de cada célula da fase A 
vout3a=((Vcmd31a-Vcmd33a)*V3); 
vout2a=((Vcmd21a-Vcmd23a)*V2); 
vout1a=((Vcmd11a-Vcmd13a)*V1); 
% Tensões de fase 
Va=vout1a+vout2a+vout3a; 
 
% %-------------------------------------------------------------------------% 
% % Analise de Perdas para Fase A % 
% %-------------------------------------------------------------------------% 
% % Perdas de condução 
[Pc3sw,Pc3d]=CondLoss1Cellzam(cp,Vce2,Vf2,iload,Vcmd31a,Vcmd32a,Vcmd33a,Vcmd34a); 
[Pc2sw,Pc2d]=CondLoss1Cellzam(cp,Vce,Vf,iload,Vcmd21a,Vcmd22a,Vcmd23a,Vcmd24a); 
[Pc1sw,Pc1d]=CondLoss1Cellzam(cp,Vce,Vf,iload,Vcmd11a,Vcmd12a,Vcmd13a,Vcmd14a); 
Pcondsw3(cont2,cont3)=Pc3sw; 
Pcondsw2(cont2,cont3)=Pc2sw; 
Pcondsw1(cont2,cont3)=Pc1sw; 
Pcondd3(cont2,cont3)=Pc3d; 
Pcondd2(cont2,cont3)=Pc2d; 
Pcondd1(cont2,cont3)=Pc1d; 
Pcondsw=Pc3sw+Pc2sw+Pc1sw; 
Pcondswcomp(cont2,cont3)=Pcondsw; 
Pcondd=Pc3d+Pc2d+Pc1d; 
Pconddcomp(cont2,cont3)=Pcondd; 
Pcondtot=Pcondsw+Pcondd; 
% Pcondtotaleiracomp(cont2,cont3)=Pcondtot; 
 
% % Perdas de turn on 
[Pon3]=PonLoss1Cellzam(cp,Eon2,iload,Vcmd31a,Vcmd32a,Vcmd33a,Vcmd34a); 
[Pon2]=PonLoss1Cellzam(cp,Eon,iload,Vcmd21a,Vcmd22a,Vcmd23a,Vcmd24a); 
[Pon1]=PonLoss1Cellzam(cp,Eon,iload,Vcmd11a,Vcmd12a,Vcmd13a,Vcmd14a); 
Pontot=Pon3+Pon2+Pon1; 
Pon_3(cont2,cont3)=Pon3; 
Pon_2(cont2,cont3)=Pon2; 
Pon_1(cont2,cont3)=Pon1; 
Poncomp(cont2,cont3)=Pontot; 
 
% % Perdas de turn off 
[Poff3]=PoffLoss1Cellzam(cp,Eoff2,iload,Vcmd31a,Vcmd32a,Vcmd33a,Vcmd34a); 
[Poff2]=PoffLoss1Cellzam(cp,Eoff,iload,Vcmd21a,Vcmd22a,Vcmd23a,Vcmd24a); 
[Poff1]=PoffLoss1Cellzam(cp,Eoff,iload,Vcmd11a,Vcmd12a,Vcmd13a,Vcmd14a); 
Pofftot=Poff3+Poff2+Poff1; 
Poff_3(cont2,cont3)=Poff3; 
Poff_2(cont2,cont3)=Poff2; 
Poff_1(cont2,cont3)=Poff1; 
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Poffcomp(cont2,cont3)=Pofftot; 
 
% Perdas de recuperacao do diodo 
[Prec3]=PrecLoss1Cellzam(cp,Erec2,iload,Vcmd31a,Vcmd32a,Vcmd33a,Vcmd34a); 
[Prec2]=PrecLoss1Cellzam(cp,Erec,iload,Vcmd21a,Vcmd22a,Vcmd23a,Vcmd24a); 
[Prec1]=PrecLoss1Cellzam(cp,Erec,iload,Vcmd11a,Vcmd12a,Vcmd13a,Vcmd14a); 
Prectot=Prec1+Prec2+Prec3; 
Prec_3(cont2,cont3)=Prec3; 
Prec_2(cont2,cont3)=Prec2; 
Prec_1(cont2,cont3)=Prec1; 
Preccomp(cont2,cont3)=Prectot; 
 
% Perdas totais 
Ptotal=Pcondtot+Pontot+Pofftot+Prectot; 
Ptotalcomp(cont2,cont3)=Ptotal; 
comp2a=comp2a+((1-(1/pon))/pon); 
end 
time=time+1 
comp3a=comp3a+((2-(2/pon))/pon); 
end 
% %-------------------------------------------------------------------------% 
% % Plotagens % 
% %-------------------------------------------------------------------------% 
% %Graficos para um mp= 100 
cont3=1:(pon+1); 
cont2=1:(pon+1); 
comp2fim(cont3)=0:(1/pon):1; 
comp3fim(cont2)=0:(2/pon):2; 
% % 
% %PERDAS DE CONDUÇÂO 
figure(1) 
surf(comp2fim(cont3),comp3fim(cont2),Pcondsw3(cont2,cont3)) 
XLABEL('Comparison level 2') 
YLABEL('Comparison level 3') 
ZLABEL('Conduction losses IGBTs cell 3 (W)') 
figure(2) 
surf(comp2fim(cont3),comp3fim(cont2),Pcondd3(cont2,cont3)) 
XLABEL('Comparison level 2') 
YLABEL('Comparison level 3') 
ZLABEL('Conduction losses diodes Cell 3 (W)') 
figure(3) 
surf(comp2fim(cont3),comp3fim(cont2),Pcondsw2(cont2,cont3)) 
XLABEL('Comparison level 2') 
YLABEL('Comparison level 3') 
ZLABEL('Conduction losses IGBTs Cell 2 (W)') 
figure(4) 
surf(comp2fim(cont3),comp3fim(cont2),Pcondd2(cont2,cont3)) 
XLABEL('Comparison level 2') 
YLABEL('Comparison level 3') 
ZLABEL('Conduction losses diodes Cell 2 (W)') 
figure(5) 
surf(comp2fim(cont3),comp3fim(cont2),Pcondsw1(cont2,cont3)) 
XLABEL('Comparison level 2') 
YLABEL('Comparison level 3') 
ZLABEL('Conduction losses IGBTs Cell 1 (W)') 
figure(6) 
surf(comp2fim(cont3),comp3fim(cont2),Pcondd1(cont2,cont3)) 
XLABEL('Comparison level 2') 
YLABEL('Comparison level 3') 
ZLABEL('Conduction losses diodes Cell 1 (W)') 
figure(7) 
surf(comp2fim(cont3),comp3fim(cont2),Pconddcomp(cont2,cont3)) 
XLABEL('Nível de Comparação 2') 
YLABEL('Nível de Comparação 3') 
ZLABEL('Perdas de Condução dos Diodos (W)') 
figure(8) 
surf(comp2fim(cont3),comp3fim(cont2),Pcondswcomp(cont2,cont3)) 
XLABEL('Nível de Comparação 2') 
YLABEL('Nível de Comparação 3') 
ZLABEL('Perdas de Condução dos IGBTs(W)') 
% %PERDAS TOTAIS 
figure(9) 
surf(comp2fim(cont3),comp3fim(cont2),Ptotalcomp(cont2,cont3)) 
XLABEL('Nível de Comparação 2') 
YLABEL('Nível de Comparação 3') 
ZLABEL('Perdas Totais') 
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