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Resumo – Este artigo apresenta um novo método de 
modulação descontínua com portadora para inversores 
trifásicos com pernas em paralelo magneticamente 
acopladas. A modulação proposta é caracterizada por 
produzir tensões equivalentes de linha multínivel com 
reduzido conteúdo harmônico, possibilitar o controle da 
corrente circulante e distribuir adequadamente as 
comutações entre os interruptores. Para tanto, uma 
máquina de estados é utilizada, visando também reduzir o 
número de comutações. Ainda, é importante mencionar 
que a modulação proposta é de fácil implementação, pois 
é baseada em portadora e pode ser implementada em DSP 
e microcontroladores comerciais sem a necessidade de 
hardware externo. Por fim, resultados de simulação e 
experimentais são apresentados, demonstrando o bom 
desempenho do método proposto. 

 
Palavras-Chave – Conversores Interleaved, Máquina de 
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CARRIER-BASED DISCONTINUOUS 

MODULATION FOR INVERTERS WITH 
PARALLEL LEGS 

 
Abstract – This paper presents a simple carried-based 

discontinuous geometric modulation approach for three-
phase voltage fed converters with multiple magnetically 
coupled legs. The proposed modulation technique 
produces multilevel equivalent PWM line-to-line output 
voltages with a reduced harmonic distortion. A state 
machine is used to achieve the results and to reduce the 
number of commutations. Moreover, it is proposed a 
proportional controller to limit the circulating currents to 
acceptable values. It is important to mention that the 
implementation of the proposed modulation is 
straightforward, requiring neither a complex hardware 
nor a high development effort. Furthermore, simulation 
and experimental results are presented to demonstrate the 
good performance of the proposed method. 
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NOMENCLATURA 
 

CA Corrente alternada. 
CC Corrente contínua. 
DSP Processador digital de sinais. 
FPGA Field Programmable Gate Array. 
PD Modulação por disposição de fase. 
P Period-match (Ponto máximo da portadora). 
THD Distorção harmônica total. 
ua_x Tensão auxiliar. 
U Underflow (ponto zero da portadora). 
va_eq Tensão de saída equivalente na fase a. 
vagx Tensão de comutação das pernas em paralelo do 

conversor. 
vc Tensão das correntes circulantes entre as pernas 

adjacentes do conversor. 
�̅�𝑣𝑐𝑐_2 Tensão média das correntes circulantes no setor 

em dois períodos de amostragem. 
SV Modulação Space Vector. 
 

I. INTRODUÇÃO 
 
Conversores interleaved, ou seja, com pernas em paralelo, 

vem sendo empregados recentemente em aplicações variadas, 
como, por exemplo, conexão de turbinas eólicas e painéis 
fotovoltaicos à rede elétrica. Estes conversores, quando 
devidamente projetados, apresentam características 
interessantes, como altas taxas de confiabilidade, baixa 
distorção harmônica total (THD) nas tensões de linha de saída 
e operação adequada para aplicações com altas correntes, pois 
as pernas em paralelo dividem os esforços de corrente nos 
interruptores de potência. Além disso, os indutores acoplados 
ajudam a reduzir as ondulações nas correntes circulantes [1]. 
Porém, correntes circulantes surgem entre as pernas em 
paralelo, e um dos desafios das estratégias de modulação para 
esta classe de conversores é controlar estas correntes. 

Algumas estratégias de modulação e controle já foram 
descritas na literatura para estes conversores [1]-[8]. Em [2], é 
apresentada uma estratégia de modulação com portadoras 
defasadas na horizontal (Phase Disposition - PD) para 
conversores interleaved com pernas magneticamente 
acopladas. A modulação PD é favorecida neste caso, por 
resultar em tensões de linha de saída com melhor conteúdo 
harmônico [3]. O algoritmo força comutações extras durante 
as transições de estados, sincronizadas com os instantes de 
amostragem do sinal modulante, a fim de controlar as 
correntes circulantes entre as pernas, resultando também em 
diminuição da THD das tensões de linha de saída. Contudo, 
este  método  faz  uso  de  um  hardware   complexo,   com  a 
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Fig. 1.  Inversor trifásico com duas pernas em paralelo. 

associação de um DSP-FPGA para controle e geração dos 
sinais de comando para as chaves semicondutoras. 

Em [4], é proposta uma modulação híbrida PWM-SHE 
(PWM-eliminação seletiva de harmônicas) a fim de reduzir as 
correntes circulantes nas pernas de cada fase, por meio da 
escolha adequada dos ângulos para a eliminação de 
harmônicas. Assim, o controlador é decomposto em duas 
partes: a primeira gera os padrões PWM-SHE, e a segunda 
seleciona os estados de condução para controlar as correntes 
circulantes. Resultados de simulação mostrando o impacto da 
escolha de diferentes conjuntos de ângulos foram 
apresentados para um conversor com duas pernas em paralelo, 
sendo cada uma composta por um conversor NPC. Contudo, a 
escolha dos ângulos de comutação geralmente é feita offline e 
está técnica não é adequada para a operação em malha 
fechada. 

Uma modulação Space Vector (SV) para controlar as 
correntes circulantes e diminuir as THDs das tensões de saída 
é apresentada em [5]. Através de transformações lineares, a 
modulação SV provê graus de liberdade para realizar estas 
tarefas, porém sua implementação é mais complexa, quando 
comparada com estratégias baseadas em portadora. Em [6] é 
apresentada uma modulação SV descontínua para um 
conversor interleaved trifásico com três níveis nas tensões de 
saída e com um indutor trifásico acoplado, utilizado em 
acionamento de máquinas em frequência variável. O padrão 
PWM é escolhido de maneira tal a se obter tensões de saída 
multinível de alta qualidade e minimizar as correntes de alta 
frequência e as perdas no indutor acoplado e nas chaves 
semicondutoras. Em [7] é apresentado um conversor CC-CA 
multinível trifásico, também com um indutor trifásico 
acoplado, a fim de reduzir a THD das tensões de saída. As 
características de operação do conversor são apresentadas, 
bem como as principais formas de onda, e, a partir disso, é 
desenvolvida uma modulação PWM senoidal para 
acionamento do conversor. 

Neste contexto, o método proposto neste trabalho 
apresenta vantagens quando comparado com alternativas 
presentes na literatura, como: 

(i) Fácil implementação, pois faz uso de portadora para se 
obter os sinais de comando para as chaves semicondutoras (em 
contraponto à modulação Space Vector, mais complexa) e 
trata cada uma das fases do conversor separadamente. 

(ii) Tensões de linha de saída com baixa THD, já que a 
modulação descontínua concentra a energia das harmônicas 
nas múltiplas da portadora, cuja fase independe do sinal 
modulante; 

(iii) Comutações das pernas distribuídas uniformemente 
dentro de um ciclo da fundamental do sinal modulante; 

(iv) Pode ser implementado em um microcontrolador ou 
DSP comercial, sem necessidade de uso de FPGA ou outro 
hardware externo; 

(v) Minimiza o número de comutações, reduzindo dessa 
forma as perdas de comutação; 

(vi) Um método de controle é proposto, e é demonstrado 
que mesmo um controlador proporcional é capaz de controlar 
o valor médio da corrente circulante. 

Assim, este artigo está dividido da seguinte forma: a   
Seção II descreve o problema da modulação para conversores 
trifásicos com duas pernas em paralelo. Na Seção III o método 
de controle para a corrente circulante é descrito. Na Seção IV 
são apresentados resultados de simulação e experimentais que 
comprovam os desenvolvidos teóricos apresentados. Por fim, 
as conclusões são discutidas na Seção V. 

 
II. MODULAÇÃO GEOMÉTRICA DESCONTÍNUA 

 
Dentre os méritos da modulação proposta, pode-se citar o 

fato de que esta é desenvolvida no espaço das tensões de fase 
do conversor. Assim, inicialmente apenas uma das fases do 
inversor trifásico mostrado na Figura 1 é considerada. Cada 
fase deste inversor possui duas pernas, conectadas em paralelo 
através de um indutor, que pode ser acoplado ou não. Estes 
indutores possuem uma indutância própria L e uma indutância 
mútua M. Para o desenvolvimento da modulação, a corrente 
no lado CA é representada por uma fonte de corrente, e é 
adotada a modulação com portadora com abordagem 
geométrica no desenvolvimento [8]-[22]. 

No intuito de desenvolver a modulação, os circuitos 
equivalentes de uma fase do inversor trifásico com duas 
pernas magneticamente acopladas são encontrados, visando 
descrever o circuito do ponto de vista da tensão de saída e das 
correntes circulantes. Assim, aplicando as Leis de Kirchhoff 
das tensões e correntes em uma das fases do conversor da     
Figura 1, os circuitos equivalentes mostrados na Figura 2 são 
obtidos, onde a tensão equivalente da fase a va_eq e a tensão de 
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modo diferencial vc_a podem ser escritas em função de vag1 e 
vag2, tal como: 

 

𝑣𝑣𝑎𝑎_𝑒𝑒𝑒𝑒 =
𝑣𝑣𝑎𝑎𝑎𝑎1 + 𝑣𝑣𝑎𝑎𝑎𝑎2

2  
(1) 

 
𝑣𝑣𝑐𝑐_𝑎𝑎 = 𝑣𝑣𝑎𝑎𝑎𝑎1 − 𝑣𝑣𝑎𝑎𝑎𝑎2. (2) 

Por outro lado, reescrevendo (1) e (2), pode-se representar 
vag1 e vag2 em função de va_eq e vc_a na forma matricial, tal como: 

 

1

2

11 2
11 2

ag a _ eq

ag c _ a

v v
v v

             

. (3) 

  
 

 
(a) (b) 

 

Fig. 2.  Circuitos equivalentes do lado CA para a fase a. 
 

Para operação na região linear, onde existe uma forte 
correlação entre os sinais de referência e as tensões 
sintetizadas pelo conversor, as amplitudes das tensões va_eq e 
vc_a devem ser limitadas dentro dos recursos do conversor. 
Assim, para obter os limites da região linear de operação as 
seguintes inequações devem ser satisfeitas: 

 

0 ≤ 𝑣𝑣𝑎𝑎𝑎𝑎1 ≤ 1 
(4) 0 ≤ 𝑣𝑣𝑎𝑎𝑎𝑎2 ≤ 1. 

 

Associando-se (3) com (4), as seguintes inequações devem 
ser satisfeitas: 
 

−2 + 2𝑣𝑣𝑎𝑎_𝑒𝑒𝑒𝑒 ≤ 𝑣𝑣𝑐𝑐_𝑎𝑎 ≤ 2 − 2𝑣𝑣𝑎𝑎_𝑒𝑒𝑒𝑒            (5) 

−2𝑣𝑣𝑎𝑎_𝑒𝑒𝑒𝑒 ≤ 𝑣𝑣𝑐𝑐_𝑎𝑎 ≤ 2𝑣𝑣𝑎𝑎_𝑒𝑒𝑒𝑒.       (6) 

Reorganizando (5) e (6), obtém-se: 
 

max⁡(−2 + 2𝑣𝑣𝑎𝑎𝑒𝑒𝑒𝑒, −2𝑣𝑣𝑎𝑎𝑒𝑒𝑒𝑒) ≤ 𝑣𝑣𝑐𝑐𝑎𝑎 ≤ min⁡(2 −
2𝑣𝑣𝑎𝑎𝑒𝑒𝑒𝑒, 2𝑣𝑣𝑎𝑎𝑒𝑒𝑒𝑒). 

(7) 

 

Note que toda modulação com portadora deve satisfazer as 
desigualdades acima. Com o objetivo de obter a modulação 
descontínua, serão assumidos dois setores para a tensão va_eq. 
O setor 1 corresponde a valores de tensão va_eq menores ou 
iguais a 0,5, e o setor 2 é definido para va_eq maior que 0,5. 
Para o setor 1, as desigualdades de (7) tomam a seguinte 
forma: 
 

−2𝑣𝑣𝑎𝑎_𝑒𝑒𝑒𝑒 ≤ 𝑣𝑣𝑐𝑐_𝑎𝑎 ≤ 2𝑣𝑣𝑎𝑎_𝑒𝑒𝑒𝑒.    (8) 

Por outro lado, quanto a tensão va_eq for menor que 0,5, 
para o setor 2 da tensão va_eq, as desigualdades em (7) podem 
ser reescritas como: 

 

−2 + 2𝑣𝑣𝑎𝑎_𝑒𝑒𝑒𝑒 ≤ 𝑣𝑣𝑐𝑐_𝑎𝑎 ≤ 2 − 2𝑣𝑣𝑎𝑎_𝑒𝑒𝑒𝑒.     (9) 

Quando a tensão va_eq assume valores iguais aos extremos 
das desigualdades acima, obtém-se o que é conhecido como 

modulação descontínua. A Figura 3 apresenta os sinais 
modulantes para as diferentes escolhas da tensão vc_a. 

A região hachurada na Figura 3(a) mostra a região com os 
possíveis valores de vc_a. Neste caso, assume-se que a tensão 
va_eq é conhecida e é dada por: 

 

_ sen( ) 0,5a eqv m t       (10) 

onde m é o índice de modulação: 
Analisando a Figura 2(b), é possível notar que, quando a 

tensão vc_a é maior que zero, a corrente circulante ia1-ia2 cresce. 
Por outro lado, quando a tensão vc_a é menor que zero, a 
corrente circulante decresce. Assim, verifica-se que é possível 
utilizar a tensão vc_a como uma forma de controlar a corrente 
circulante. 
 

  
(a) (b) 

  

  
(c) (d) 

  

Fig. 3.   (a) Área com possíveis valores para vc_a. (b) Sinais 
modulantes usando a média dos valores máximo e mínimos para vc_a 
(c) Sinais modulantes usando apenas os valores máximos para vc_a. 
(d) Sinais modulantes usando apenas os valores mínimos para vc_a. 

A Figura 3(b) utiliza a média entre os valores máximos e 
mínimos de vc_a, dando origem a dois sinais modulantes 
idênticos. Neste caso, pode-se utilizar duas portadoras 
defasadas em 180°, visando cancelar o primeiro grupo de 
harmônicas em torno da frequência da portadora, que estão 
presentes nas tensões de fase de cada uma das pernas. Assim, 
os resultados obtidos são semelhantes aos da modulação 
Phase Shift (PS), e a THD da tensão de linha de saída fica em 
torno de 52,9%. 

As Figuras 3(c) e (d) mostram os sinais modulantes quando 
é utilizado o valor máximo ou mínimo de vc_a, 
respectivamente. Em ambas, percebe-se uma característica da 
modulação descontínua, onde um dos sinais modulantes satura 
no valor máximo ou mínimo, enquanto o outro comuta com 
modulação PWM. Com o objetivo de limitar a evolução da 
corrente circulante, pode-se comutar entre os limites máximo 
e mínimo de vc_a. No entanto, estas transições não devem 
aumentar o número de comutações se comparado, por 
exemplo, com a modulação PS. Note que existem quatro 
estados de comutação possíveis, descritos na Tabela I. Nela é 
mostrado o setor em que se encontra cada estado de 
comutação, os sinais modulantes vag1*, vag2* e a tensão média 
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em um período de amostragem de vc_a, bem como os estados 
de comutação das chaves, tanto para quando a portadora 
assume o seu valor máximo em Period Match (P) como para 
quando ela é zero, em Underflow (U). Note que, geralmente 
os sinais modulantes são atualizados em U e em P. A Figura 4 
mostra as localizações possíveis para os sinais modulantes 
vag1* e vag2*, bem como a portadora para análise dos estados 
quanto ao tipo de interrupção da portadora (P ou U). 

A Figura 5 mostra as possíveis comutações, separadas por 
setores. Percebe-se que para o setor 1 as mudanças possíveis 
são entre os estados 3 e 4. Por exemplo, quando no estado 3, a 
transição pode ser feita para o estado 4 em P ou manter-se no 
estado 3, tanto em P ou U, visando o menor número de 
comutações. O mesmo procedimento é aplicado para o        
setor 2. 

 
TABELA I 

Modos de Operação de uma Fase do Conversor 

Set. Est. vag1 vag2 vc_a* 
Estado de 
comutação 
P U 

2 1 1 PWM 2-2va_eq [1 0] [1 1] 
2 PWM 1 -2+2va_eq [0 1] [1 1] 

1 3 0 PWM -2va_eq [0 0] [0 1] 
4 PWM 0 2va_eq [0 0] [1 0] 

 
 

 
 

Fig. 4.  Estados de comutação e respectivos sinais modulantes e 
interrupções de U em P. 

 

 
 

Fig. 5  Máquina de estados proposta para a modulação descontínua. 

Observando-se a transição entre períodos do sinal 
modulante, do setor 1 para o setor 2, ou vice-versa, há um salto 
positivo ou negativo na corrente circulante, ocasionando o 
aumento da mesma. Este mesmo fenômeno foi observado por 

[2], onde para contornar esta limitação foi adicionada uma 
dupla comutação com duração variável no instante de 
transição entre os semi-ciclos do sinal modulante utilizado 
uma FPGA. Neste trabalho, foi adicionada uma dupla 
comutação com duração fixa, utilizando apenas um DSP, para 
reduzir o salto na corrente circulante. O controle desta foi 
realizado através da adição de uma variável auxiliar no sinal 
modulante, capaz de mudar o valor médio de vc_a, modificando 
consequentemente o valor médio da corrente circulante, mas 
não alterando o valor médio de va_eq, conforme será mostrado 
na próxima seção. 

 
III. CONTROLE DA CORRENTE CIRCULANTE 

 
A corrente circulante é a corrente que flui entre os braços 

em paralelo. Ela é resultado da diferença entre as tensões 
instantâneas produzidas pelas pernas em paralelo e é limitada 
pelos indutores de acoplamento. Deve ser salientado que as 
resistências em série associadas aos interruptores e aos 
indutores de acoplamento limitam a corrente circulante. 
Entretanto, dependendo da aplicação, essa resistência pode ser 
baixa, o que resulta no aumento da corrente circulante, 
podendo levar à saturação dos indutores e aumentar o esforço 
de corrente nos interruptores. 

O controle da corrente circulante, para garantir corrente 
diferencial média igual a zero em cada fase, pode ser realizado 
ao introduzir-se uma variável auxiliar que possibilite controlar 
o valor médio da tensão vc_a em dois períodos de amostragem, 
sem alterar o valor médio de va_eq neste mesmo intervalo. 
Primeiramente, vamos assumir que va_eq≥1/2, 
va_eq(k+1)≈va_eq(k) e que o estado no intervalo de amostragem 
k seja o estado 1, ou seja, o valor de referência da tensão 
diferencial é dado por vc_a

*=2-2va_eq. Então: 
 

𝑣𝑣𝑎𝑎𝑎𝑎1∗ (𝑘𝑘) = 1 (11) 

𝑣𝑣𝑎𝑎𝑎𝑎2∗ (𝑘𝑘) = 𝑣𝑣𝑎𝑎_𝑒𝑒𝑒𝑒∗ (𝑘𝑘) −
𝑣𝑣𝑐𝑐𝑎𝑎∗ (𝑘𝑘)
2 . (12) 

 

Com o objetivo de controlar a corrente circulante, será 
introduzida a variável auxiliar ua_x em (12). Assim, tem-se: 

 

𝑣𝑣𝑎𝑎𝑎𝑎1∗ (𝑘𝑘) = 1 (13) 
 

𝑣𝑣𝑎𝑎𝑎𝑎2∗ (𝑘𝑘) = 𝑣𝑣𝑎𝑎_𝑒𝑒𝑒𝑒∗ (𝑘𝑘) −
𝑣𝑣𝑐𝑐𝑎𝑎∗ (𝑘𝑘)
2 − 𝑢𝑢𝑎𝑎𝑥𝑥. (14) 

 

Utilizando-se (13) e (14), pode-se obter a tensão média 
equivalente sintetizada no k-ésimo período de amostragem, ou 
seja: 

�̅�𝑣𝑎𝑎𝑒𝑒𝑒𝑒(𝑘𝑘) = 𝑣𝑣𝑎𝑎_𝑒𝑒𝑒𝑒∗ (𝑘𝑘) −
𝑢𝑢𝑎𝑎𝑥𝑥
2 . (15) 

 

Por outro lado, o valor médio da tensão de controle da 
corrente circulante no k-ésimo período de amostragem será: 

 

�̅�𝑣𝑐𝑐(𝑘𝑘) = 2 − 2𝑣𝑣𝑎𝑎_𝑒𝑒𝑒𝑒∗ (𝑘𝑘) + 𝑢𝑢𝑎𝑎_𝑥𝑥 (16) 
 

Considerando agora o próximo instante de amostragem, 
onde o estado passou a ser o estado 2, ou seja, vc_a*=2-2va_eq.

Eletrôn. Potên., Campo Grande, v. 21, n.4, p. 266-273, out./dez. 2016



270
 

Propõe-se aqui adicionar a variável auxiliar, tal como: 
 

𝑣𝑣𝑎𝑎𝑎𝑎1∗ (𝑘𝑘 + 1) = 𝑣𝑣𝑎𝑎_𝑒𝑒𝑒𝑒∗ (𝑘𝑘 + 1) − 𝑣𝑣𝑐𝑐_𝑎𝑎∗ (𝑘𝑘 + 1)
2 + 𝑢𝑢𝑎𝑎_𝑥𝑥 (17) 

𝑣𝑣𝑎𝑎𝑎𝑎2∗ (𝑘𝑘 + 1) = 1. (18) 
 

Utilizando (17) e (18), pode-se obter a tensão média 
equivalente sintetizada no (k+1)-ésimo período de 
amostragem: 

�̅�𝑣𝑎𝑎_𝑒𝑒𝑒𝑒(𝑘𝑘 + 1) = 𝑣𝑣𝑎𝑎_𝑒𝑒𝑒𝑒∗ (𝑘𝑘 + 1) + 𝑢𝑢𝑎𝑎_𝑥𝑥
2 .  (19) 

 

Por outro lado, o valor médio da tensão de controle da 
corrente circulante no (k+1)-ésimo período de amostragem 
será: 

�̅�𝑣𝑐𝑐(𝑘𝑘 + 1) = −2 + 2𝑣𝑣𝑎𝑎_𝑒𝑒𝑒𝑒∗ (𝑘𝑘 + 1) + 𝑢𝑢𝑎𝑎_𝑥𝑥. (20) 
 

Note que foi assumido que a tensão auxiliar uax é constante 
em dois períodos de amostragem. Assim, o valor médio de 
va_eq sobre dois períodos de amostragem será: 

 

�̅�𝑣𝑎𝑎𝑒𝑒𝑞𝑞2(𝑘𝑘) =
𝑣𝑣𝑎𝑎𝑒𝑒𝑞𝑞∗ (𝑘𝑘 + 1) + 𝑣𝑣𝑎𝑎𝑒𝑒𝑞𝑞∗ (𝑘𝑘)

2 . (21) 

 

Por outro lado, a tensão média de controle das correntes 
circulantes sobre dois períodos de amostragem será: 

 

�̅�𝑣𝑐𝑐_𝑎𝑎2(𝑘𝑘) = ∆𝑣𝑣𝑎𝑎_𝑒𝑒𝑒𝑒∗ (𝑘𝑘 + 1) + 𝑢𝑢𝑎𝑎_𝑥𝑥. (22) 
 

Considerando que ⁡𝑣𝑣a_eq∗ (𝑘𝑘 + 1) ≅ ⁡𝑣𝑣𝑎𝑎_𝑒𝑒𝑒𝑒∗ (𝑘𝑘), tem-se 
∆𝑣𝑣𝑎𝑎_𝑒𝑒𝑒𝑒∗ ≅ 0, e pode-se dizer que: 

 

�̅�𝑣𝑐𝑐_𝑎𝑎2(𝑘𝑘) = 𝑢𝑢𝑎𝑎_𝑥𝑥 (23) 
 

De (23) pode-se concluir que a tensão auxiliar ua_x pode 
ser usada para controlar a corrente circulante no setor 2 da 
tensão va_eq. Um procedimento semelhante pode ser utilizado 
para os estados 3 e 4 no setor 1 da tensão va_eq. Para a 
implementação, um controlador do tipo proporcional foi 
utilizado para regular o valor médio da corrente circulante. A 
Figura 6 mostra o esquema de controle da corrente circulante 
para a fase a. 

 

 
Fig. 6.  Representação do esquema de controle para a fase a. 

IV. RESULTADOS DE SIMULAÇÃO  
 

Os resultados de simulação foram obtidos para uma 
potência de 300 kW, utilizando um inversor trifásico com duas 
pernas em paralelo magneticamente acopladas operando em 2 
kHz e indutores (L) de 1 mH sem acoplamento magnético. 
Para o barramento CC, foi utilizada uma fonte de 700V. A 
tensão de linha nominal a ser sintetizada na saída é 380Vrms. 

Nas Figuras 7(a) e (b), são mostradas as correntes em cada 
braço da fase a e a respectiva corrente circulante. A 
modulação proposta com a adição da dupla comutação na 
transição entre os setores, operando em malha aberta, é 
mostrada nos primeiros 50ms. Percebe-se a presença de uma 
corrente circulante média está em torno de 400A. Porém, a 
partir dos 50ms, o controlador proporcional é acionado, 
regulando a corrente média em aproximadamente 0A, com um 
tempo de acomodação em torno de 70ms, mostrando assim a 
dinâmica da malha de corrente frente a um degrau na corrente 
de referência. O tempo de acomodação pode ser ajustado 
através do ganho proporcional da malha de controle da 
corrente circulante. 

As Figuras 7(c) e (d) apresentam a troca entre os estados 
1, 2, 3 e 4 e os sinais modulantes das pernas da fase a, vag1 e 
vag2. A Figura 7(e) mostra o padrão PWM em uma das pernas 
da fase a. Na Figura 7(f) está mostrada a tensão equivalente 
multínivel de linha. Percebe-se que esta sintetiza os valores 
das tensões mais próximas, obtendo-se uma THD baixa, em 
torno de 38%, que não é afetada significativamente com 
adição do controlador da corrente circulante. Para o método 
PS, utilizando os mesmos parâmetros de projeto, a THD da 
tensão de linha obtida foi de aproximadamente 67%. A THD 
da corrente na saída do indutor acoplado, normalizada em 
relação a ωLeqI1/Vcc, para a modulação proposta é de 0,007, já 
para a modulação PS é de 0,0182. A diferença entre esses 
valores indica a possibilidade de redução do filtro para atender 
os requisitos de acesso à rede elétrica ao utilizar-se a 
modulação proposta. I1 é a componente fundamental da 
corrente do inversor e Leq é a indutância equivalente de fase. 

A Figura 8 apresenta um zoom em dois ciclos da Figura 7. 
As Figuras 8 (a) e (b) mostram as correntes em cada braço da 
fase a e a sua corrente circulante, respectivamente. Na Figura 
8(c) que mostra a troca entre os estados 1, 2, 3 e 4, percebe-se 
que para va_eq≤0,5 (setor 1) as trocas ocorrem entre os estados 
3 e 4. Por outro lado, para va_eq>0,5 (setor 2) as trocas ocorrem 
entre os estados 1 e 2, conforme a Figura 5. A Figura 8(d) 
mostra os sinais modulantes, onde percebe-se a presença da 
descontinuidade nos sinais modulantes vag1 e vag2, ou seja, a 
troca entre os sinais saturados em 0 ou 1 e os sinais PWM. 

A Figura 8(e) mostra o padrão PWM em uma das pernas 
da fase a, onde tem-se um reduzido número de comutações, 
porém com a presença da dupla comutação na transição entre 
os setores e a Figura 8(f) mostra a tensão equivalente 
multínivel de linha de saída. 

 
V. RESULTADOS EXPERIMENTAIS  

 

A fim de validar a modulação proposta neste artigo para 
um inversor com pernas em paralelo, controlados por um DSP 
comercial, resultados experimentais foram obtidos para o 
inversor da Figura 1. Assim, o protótipo experimental de um 
inversor     trifásico     com     duas     pernas     em     paralelo 
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Fig. 7.  Grandezas na fase a do inversor trifásico com duas pernas em paralelo magneticamente acopladas. (a) Correntes nos braços. (b) Corrente 
diferencial. (c) Estados de condução. (d) Sinais modulantes (e) Tensão de fase - vag1. (e) Tensão equivalente multínivel de saída de linha. 

 
Fig. 8.  Zoom das grandezas na fase a do inversor trifásico com duas pernas em paralelo magneticamente acopladas. (a) Correntes nos braços. 
(b) Corrente diferencial. (c) Estados de condução. (d) Sinais modulantes. (e) Tensão de fase - vag1. (e) Tensão equivalente multínivel de saída 
de linha.

magneticamente acopladas foi construído, possuindo as 
seguintes especificações: Frequência de comutação de 3 kHz; 
Indutores (L) de 4 mH sem acoplamento magnético; 
Barramento CC de 100V; Um resistor de 5,5 Ω foi utilizado 
como uma carga no lugar da fonte de corrente CA. 

A Figura 9 mostra o protótipo utilizado para obter-se os 
resultados experimentais. Este é composto por um DSP 
(TMS320F28335) onde é realizado o controle do inversor e 
são gerados os sinais de referência, a portadora e sinais para 
acionamento dos IGBT’s. 

A Figura 10 mostra as correntes nas pernas da fase a, a 
tensão de linha equivalente, a corrente circulante ic_a, a tensão 
vag1 e a tensão de fase va. Nos resultados iniciais percebe-se 
uma corrente média circulante próxima aos 2.5 A, porém após 

os 80ms, quando o mecanismo de controle é ativado, a 
corrente circulante média é controlada em torno de zero, 
comprovando o funcionamento da malha de controle da 
corrente circulante. O tempo de acomodação é de 
aproximadamente 20 ms. 

A Figura 11 mostra dois ciclos das formas de onda do 
inversor trifásico com duas pernas em paralelo, para 
evidenciar os resultados com a modulação proposta utilizando 
o mecanismo de controle da corrente circulante. A dupla 
comutação é vista na transição entre os semi-ciclos positivos 
e negativos da corrente. Percebe-se, pela comparação da 
frequência da tensão sintetizada em uma das pernas do 
inversor e da sua tensão de fase, um número reduzido de 
comutações. Também, pode-se perceber que o padrão PWM 
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da tensão de linha do inversor é sintetizado com os níveis de 
tensão mais próximos, obtendo-se assim baixa THD, 
conforme a simulação. 

 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 
 

Fig. 9.  Protótipo utilizado para obter resultados experimentais.  
Circuitos de potência e controle são evidenciados. 
 

 
 

 

 
 
 

Fig. 10.  Formas de onda para um inversor trifásico com duas pernas 
em paralelo utilizando a modulação proposta. A partir dos 100 ms o 
mecanismo de controle da corrente é ativado. (a) Corrente ia1 e ia2. 
(b) Tensão de linha equivalente. (c) Corrente circulante ic_a. (d) 
Tensão vag1 (e) Tensão de fase va. 
 

 

 
 

Fig. 11.  Formas de onda para um inversor trifásico com duas pernas 
em paralelo com mecanismo de controle ativo.(a) Corrente ia1 e ia2. 
(b) Tensão de linha equivalente.(c) Corrente diferencialia1-ia2. (d) 
Tensão vag1. (e) Tensão de fase va. 

VI. CONCLUSÕES 
 

Com esta abordagem, foi possível obter tensões 
equivalentes multíniveis de linha com reduzida distorção 
harmônica, e facilidade de implementação quando comparada 
com outras técnicas de modulação previamente apresentadas 
na literatura. Também foi demonstrado que é possível 
controlar a corrente circulante em um valor próximo de zero, 
equalizando as perdas por condução das pernas em paralelo. 
A modulação proposta pode ser estendida para um inversor 
trifásico com mais pernas em paralelo. Resultados de 
simulação e experimentais foram obtidos para um inversor 
com duas pernas em paralelo e estes demonstraram o bom 
desempenho e simplicidade da modulação proposta. 
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