
 UNIVERSIDAD CATÓLICA DE LA 

SANTÍSIMA CONCEPCIÓN 

 
FACULTAD DE INGENIERÍA 

DEPARTAMENTO DE MEDIO AMBIENTE Y ENERGÍA 

 

 

 
 

Estudio de Pérdidas de las  

Técnicas de Modulación PWM en  

Convertidores Multinivel 

Puente-H en Cascada 
 

Sebastián Jesús Santelices Villalobos 
 

 

Informe de Habilitación Profesional para optar al título de: 

Ingeniero Civil Eléctrico 

 

 

 

 

 

 

Concepción, Agosto de 2017 

Profesor Patrocinante: Profesores Guía: 

Dr. Eduardo E. Espinosa N. Dr. Aníbal S. Morales M.   

 Dr. Ricardo A. Lizana F. 

  



UNIVERSIDAD CATÓLICA DE LA SANTISIMA CONCEPCION  Profesor Patrocinante: 

Facultad de Ingeniería Dr. Eduardo E. Espinosa N. 

Departamento de Medio Ambiente y Energía 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

Estudio de Pérdidas de las  

Técnicas de Modulación PWM en  

Convertidores Multinivel 

Puente-H en Cascada 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

Sebastián Jesús Santelices Villalobos 
 

 

 

Informe de Habilitación Profesional 

para optar al Título de 

 

 

 

Ingeniero Civil Eléctrico 

 

 

 

 

 

 

 

Agosto 2017 



iii 

Resumen 

Los convertidores multinivel fuente de voltaje han estado bajo investigación y desarrollo por 

más de tres décadas, donde hoy se han posicionado como una importante alternativa en el área de 

control de energía de medio voltaje y alta potencia. Este tipo de convertidor son potencialmente útil 

en una amplia gama de aplicaciones como: transporte (tracción de trenes, propulsión de buques y 

aplicaciones automotrices), conversión de energía, industrias fabricantes, petroquímicas y minería, 

por nombrar algunas. 

Este informe expone las topologías multinivel que se consideran clásicas como: Neutral 

Point Clamped (NPC), Flying Capacitor (FC) y Cascaded H-Bridge (CHB). Si bien este trabajo se 

enfoca en el CHB, igual se revisan las topologías NPC y FC con el fin de destacar las características 

que lo distinguen de estas como: la cantidad y tipo de enlaces DC (o DC-link) y semiconductores 

que utilizan. Además, el convertidor CHB requiere de un menor número de componentes, en 

relación a las otras topologías, para lograr el mismo número de niveles de voltaje. Asimismo, su 

estructura modular con fuentes de voltaje DC separadas es adecuada para implementarla en energías 

renovables como fotovoltaicas y biomasa. 

También se discuten las diferentes técnicas basadas en la modulación por ancho de pulso 

como: Phase Shifted PWM (PS-PWM), Level Shifted PWM (LS-PWM), Space Vector Modulation 

(SVM), Nearest Level Modulation (NLM) y Selective Harmonic Elimination (SHE). De la misma 

manera, se reseña al Model Predictive Control (MPC) que es un método avanzado de control, para 

que le sirva al lector como una introducción de este moderno esquema de control. 

Las pérdidas analizadas corresponden a las pérdidas por conducción y conmutación en los 

semiconductores de potencia del convertidor. Ambas pérdidas dependen de la técnica de modulación 

y del tipo de semiconductor que se utilice. Por lo tanto, se realiza un estudio de las nuevas 

tecnologías de dispositivos semiconductores que proporcionan beneficios como: rangos de 

operación más altos, mayores velocidades de conmutación, etc. 

 Este documento compara las técnicas de modulación PS-PWM, LS-PWM para un inversor 

CHB simétrico y NLM para un CHB asimétrico, utilizando como criterio las pérdidas por 

conducción y conmutación, la distorsión armónica del voltaje de salida y la eficiencia. 
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Abstract 

Voltage source multilevel converters have been under research and development for more 

than three decades, where today they have become as a very important alternative in the area of 

high-power medium-voltage energy control. They are potentially useful for a wide range of 

applications: transport (train traction, ship propulsion, and automotive applications), energy 

conversion, manufacturing, mining, and petrochemical, to name a few.  

This report presents the multilevel topologies that are considered classic such as: Neutral 

Point Clamped (NPC), Flying Capacitor (FC) and Cascaded H-Bridge (CHB). Although this work 

focuses on the CHB, NPC and FC topologies are also reviewed to highlight the characteristics that 

differentiate it from these, such as: The amount and type of DC links and power semiconductors 

used. Further, its modular structure with separate DC voltage sources is suitable for implementation 

in renewable energies such as photovoltaics and biomass. 

Also discussed are the different techniques based on pulse width modulation such as: Phase 

Shifted PWM (PS-PWM), Level Shifted PWM (LS-PWM), Space Vector Modulation (SVM), 

Nearest Level Modulation (NLM) and Selective Harmonic Elimination (SHE). Likewise, the 

Predictive Control Model (MPC) is described as an advanced control method, to serve the reader as 

an introduction to this modern control scheme. 

The losses analyzed correspond to the conduction and switching losses in the power 

semiconductors. Both losses depend on the technique of modulation and the type of semiconductor 

used. Therefore, a study of the new technologies of semiconductor devices is performed, they 

provide benefits such as: higher operating ranges, higher switching speeds, etc. 

This paper compares the PS-PWM, LS-PWM modulation techniques for a symmetric CHB 

and NLM inverter for an asymmetric CHB, and the criteria used are conduction and switching 

losses, harmonic distortion of output voltage and efficiency. 
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Capítulo 1. Introducción 

 

1.1. Introducción General 

Los convertidores multinivel son una tecnología disponible para aplicaciones de medio 

voltaje y alta potencia. Estos equipos son utilizados en sistemas eléctricos de potencia como: 

sistemas flexibles de transmisión AC (FACTS), regeneración y energía renovable; en la industria 

manufacturera, pues los convertidores multinivel pueden encontrarse en casi cualquier aplicación de 

accionamiento de  motores de alta tensión teniendo un amplia presencia en: la industria 

petroquímica (bombas y compresores), la industria cementera (ventiladores de alta potencia), la 

industria metalúrgica (laminadoras de acero) y la industria minera (molinos para cobre y correas 

transportadoras del mineral), entre otras; también tiene una importante presencia en el transporte 

tales como: propulsión de buques, tracción de trenes de alta velocidad y en autos eléctricos [1]. 

Si bien son una tecnología probada, los convertidores multinivel presentan una gran cantidad 

de desafíos y, lo que es más importante, ofrecen una gama tan extensa de posibilidades que su 

investigación y desarrollo sigue creciendo en profundidad y amplitud. Los investigadores de todo el 

mundo están contribuyendo a mejorar aún más la eficiencia energética, la fiabilidad, los rangos de 

potencia, la simplicidad y el coste de los convertidores multinivel y ampliar su campo de aplicación 

a medida que se vuelven más atractivos y competitivos que las topologías clásicas [2]. 

La comunidad de investigadores de electrónica de potencia y la industria han reaccionado 

antes esto de dos maneras diferentes: desarrollando tecnología de semiconductores para alcanzar 

altos valores nominales de voltaje y corriente mientras se mantienen las tradicionales topologías de 

convertidores (principalmente el dos niveles y los convertidores fuente de corriente), con el fin de 

aprovechar los beneficios ya conocidos de las estructuras y métodos de control. Sin embargo, los 

nuevos semiconductores son muy costosos y están aún en etapas de desarrollo, por lo que no es una 

tecnología consolidada. Entre los dispositivos semiconductores de última tecnología tenemos al 

IGCT, IEGT y los semiconductores hechos en base a Carburo de Silicio (SiC), que por la 

característica de este elemento se pueden fabricar dispositivos que pueden operar a altos rangos de 

voltaje y corriente, incluyendo una velocidad de conmutación más rápida. El segundo enfoque usa 

los bien conocidos y más baratos dispositivos semiconductores, pero con ello surgen estructuras de 

topologías más complejas, junto con varios desafíos para su implementación y su control. Sin 

embargo, estos desafíos se convierten en nuevas oportunidades, ya que estructuras más complejas 



2 

permiten más grados de libertad que podrían ser usados para mejorar la conversión de energía en 

varios aspectos , especialmente relacionado a la calidad y la eficiencia [1]. 

Estas topologías más complejas se conocen como convertidores multinivel. Un convertidor 

multinivel es un arreglo de dispositivos semiconductores y fuentes de voltajes capacitivas que, 

cuando se conectan apropiadamente, pueden generar una forma de onda de voltaje escalonada de 

frecuencia, fase y amplitud variable y controlable [1]. Esta forma de onda escalonada se consigue 

mediante la adición de voltajes más pequeños, mediante una adecuada conmutación de los 

interruptores de potencia. Para que un inversor (aquí las palabras inversor y convertidor se usan  

indistintamente) sea considerado multinivel debe ser capaz de generar tres o más niveles por fase. El 

número de niveles de un convertidor se puede definir como el número de escalones o valores de 

tensión constante que pueden ser generados por el convertidor entre el terminal de salida y cualquier 

nodo de referencia interno arbitrario dentro del inversor. Generalmente, es un nodo en el DC-link, 

usualmente llamado neutro (N) [1]. 

Los inversores multinivel presentan grandes ventajas comparadas con el convencional de dos 

niveles. Esas ventajas se enfocan principalmente en mejoras en la calidad de la señal de salida y en 

un aumento de potencia nominal en el convertidor, caracterizados por [1]: 

- Una menor distorsión armónica en el voltaje de salida. Mientras más niveles de tensión, más 

sinusoidal el voltaje. 

- Reducidos transitorios de tensión (dv/dt), y por ende disminuye el estrés eléctrico en los 

semiconductores durante la conmutación. También se evitan los efectos nocivos en el 

aislamiento del motor, si lo hubiere [3].  

- Bajo voltaje de modo común. En aplicaciones con motores es un beneficio, pues el voltaje de 

modo común desgasta la aislación de los devanados, reduciendo su vida útil [4]. Y más 

importante aún, disminuye el riesgo en la seguridad de las personas [5]. 

 

Existen diversas topologías multinivel, de las cuales se encuentran las más clásicas: Neutral 

Point Clamped (NPC), Flying Capacitor (FC) y Cascaded H-Bridge (CHB). Todas ellas son 

arquitecturas maduras, bien establecidas y comercializadas. En la literatura se pueden encontrar un 

gran número de trabajos donde se realiza un estudio comparativo de las mismas en términos de 

estructura, modularidad y calidad de las tensiones generadas [1], [2], [6], [7], [8]. Desde la 

introducción de las primeras topologías multinivel hace casi cuatro décadas, una decena de variantes 

y nuevos convertidores multinivel se han propuesto en la literatura. La mayoría de ellos son 
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variaciones a las tres topologías multinivel clásicas, discutidas en la sección anterior, o híbridos 

entre ellas, que han surgido para dar respuesta a limitaciones o problemas que las topologías clásicas 

padecen. Entre las topologías más nuevas que actualmente tienen aplicación práctica se encuentran 

las siguientes: el NPC puente H de cinco niveles (5L-HNPC) [9], el NPC activo de tres niveles (3L-

ANPC) [10], el NPC activo de cinco niveles (5L-ANPC) [11], el convertidor multinivel modular 

(MMC) [12], [13], y el convertidor matricial en cascada (CMC) [14], por nombrar algunos. 

La disipación de energía está directamente relacionada con la técnica de modulación 

empleada y el tipo de semiconductor que se utilice como interruptor en el circuito de estos equipos. 

A raíz de esto resulta interesante comparar las pérdidas en los dispositivos semiconductores usando 

como criterio las pérdidas por conducción y conmutación, en relación a diferentes técnicas de 

modulación PWM. La topología utilizada para realizar este análisis es el CHB, dado que este 

requiere de un menor número de componentes para lograr el mismo número de niveles de voltaje, 

por lo que la disipación de energía solo se centrará en los semiconductores y no involucrará otros 

componentes como diodos o condensadores. También es adecuado para aplicaciones de alta 

potencia debido a su estructura modular que permite un voltaje de operación más alto con los 

clásicos semiconductores de bajo voltaje [2]. Adicionalmente, el convertidor de más alta potencia 

que ha sido fabricado, en relación a las topologías clásicas multinivel, es el Robicon Perfect 

Harmonic alcanzando una potencia de 32 MVA [3], este utiliza la estructura CHB. 

 

 

1.2. Objetivos 

Modelar matemáticamente las pérdidas por conmutación y conducción en inversores 

multicelda del tipo puente H en cascada, para el caso simétrico y asimétrico, ante distintas técnicas 

de modulación PWM, considerando al IGBT como semiconductor de potencia. Específicamente: 

 

- Estudiar el estado del arte de los convertidores CHB simétricos y asimétricos. 

- Analizar de técnicas de modulación PWM en inversores CHB. 

- Estudiar nueva tecnología de semiconductores de potencia. 

- Analizar rango de operación de técnicas de modulación PWM para alta eficiencia y bajo THD de 

voltaje por fase. 
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1.3. Alcances 

El objetivo de este informe no es abarcar todo el tema de convertidores multinivel pues es 

bastante amplio, por lo que el proyecto de título está sujeto a diferentes condiciones, como: 

 

- El voltaje DC de cada puente H es constante. 

- Para simulaciones se utilizará MATLAB. 

- Para el análisis matemático se considera una carga lineal del tipo RL, en el lado AC del inversor 

multicelda. 

- Para el inversor simétrico CHB se estudiará modulación PWM Phase Shifted y Level Shifted. 

- Para el inversor asimétrico CHB se estudiará la modulación NLM. 

- El análisis matemático del inversor CHB se realiza en ejes abc, como así también en ejes dq. 

- Para el estudio de pérdidas de conmutación y conducción, sólo se considera al semiconductor del 

tipo IGBT. 

- Para el estudio de pérdidas se considera un CHB compuesto por tres inversores puente H. 

- Se considera un modelo lineal para la conmutación del interruptor 

 

 

1.4. Metodología 

El trabajo se organiza mediante un proceso que involucra la recopilación bibliográfica de 

convertidores multinivel, técnicas de modulación PWM, análisis de pérdidas en convertidores, 

caracterización de pérdidas en IGBT  y estado del arte de nuevos semiconductores de potencia. 

Posteriormente, se define el método de estudio de pérdidas de conmutación y conducción en el 

inversor puente H en cascada, considerando los esquemas de modulación Phase Shifted PWM, 

Level Shifted PWM y Nearest Level Modulaton, los cuales serán simulados en el software 

MATLAB usando la herramienta Simulink/SimPowerSystems. Por último, se realizará un análisis 

de los resultados para elaborar las conclusiones finales. Cabe señalar que durante todo el período de 

desarrollo del proyecto de título se efectuarán reuniones semanales con el profesor patrocinador, con 

el fin de resolver dudas con respecto a algunos conceptos, y en determinadas fechas se solicitarán 

informes de avances para revisar el estado actual del proyecto. 
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Capítulo 2. Inversores Multinivel 

 

2.1. Introducción 

Las topologías clásicas: Neutral Point Clamped, Flaying Capacitor y Cascaded H-Bridge, 

han sido ampliamente analizadas y documentadas como también han sido comercializadas y usadas 

en aplicaciones prácticas por más de una década. Si bien el proyecto se enfoca en el Cascaded H-

Bridge, es necesario presentar las diferentes estructuras y sus principales características para mostrar 

los argumentos con los que se basa la inclinación hacia esta clásica topología sobre las otras.  

 

2.2. Topologías Multinivel Clásicas 

2.2.1 Neutral Point Clamped (NPC) 

El Neutral-Point Clamped (NPC) es una topología multinivel elaborada por los doctores 

Akagi, Nabae y Takahashi. Los autores en [15] proponen este inversor con la finalidad de lograr una 

mayor eficiencia en un sistema de motores AC, reduciendo el contenido armónico del voltaje de 

salida en comparación de los inversores convencionales.  

Este convertidor está compuesto por dos transistores principales (S1, S4) que operan como 

interruptores por la modulación,  y (S2, S3) son dos transistores auxiliares que fijan el terminal de la 

salida al potencial punto neutro junto con los diodos, el inversor NPC se muestra en la Figura 2.1. 

Esta topología permite generar tres niveles de tensión por fase (a, b, c), un inversor 

convencional genera dos niveles que varían entre (+VDC/2) y (-VDC/2), en cambio en el NPC los 

niveles varían entre (+VDC/2) y (0) o (-VDC/2) y (0). 

En la Tabla 2.1, se muestra la secuencia de encendido de los interruptores y su respectiva 

salida. Cabe señalar que S1 y S3 al igual que S2 y S4, son complementarios entre sí, es decir, no 

pueden estar los dos interruptores encendidos o los dos apagados ya que pueden incurrir en un 

cortocircuito o bien en un circuito abierto [16]. El estado de conmutación “P” significa que el voltaje 

de salida del inversor es positivo, el estado “O” que la salida es cero o nulo y “M” que la salida es 

negativa (no se utiliza la “N” para negativo para no confundir con el punto neutro). 
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Tabla 2.1: Secuencia de encendido de IGBT en NPC 

Estado de  

Conmutación 
VaN S1 S2 S3 S4 

P + VDC/2 1 1 0 0 

O 0 0 1 1 0 

M - VDC/2 0 0 1 1 

 

 

Fase a

Fase b

Fase c

S1

S4

S2

S3

VDC

2

VDC

2

N a

 

Figura 2.1: Inversor NPC 

 

 Los diodos conectados al punto medio “N” de los condensadores son el elemento clave que 

diferencia este circuito de un convertidor convencional, donde su función de fijar (clamp) las 

tensiones de bloqueo de los interruptores a una fracción de la tensión del bus de continua (DC-link), 

es decir, a la tensión de una sola capacidad, en este caso VDC/2 [15]. 

El voltaje a través de los semiconductores en este convertidor es sólo la mitad del voltaje de 

entrada, en comparación con el inversor convencional donde el voltaje en estos es el mismo que el 
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de la fuente. También debemos señalar que el inversor convencional sólo tiene seis interruptores en 

comparación con el NPC que está compuesto por doce, sin embargo este último es capaz de soportar 

el doble de corriente. 

Las principales ventajas de esta topología son: 

- Posee una alta eficiencia debido a que generalmente este tipo de topología utiliza técnicas de 

modulación de frecuencia fundamental [7]. 

- La tensión de bloqueo de los semiconductores es la tensión de un condensador, en el caso de n 

niveles es VDC/(n-1). Esto se debe a que si se agregan más niveles de tensión, significa que se 

añaden más inversores NPC y por ende más condensadores, por lo tanto la tensión en estos 

últimos se verá reducida, lo que significa que la tensión que debe soportar cada interruptor es 

menor [7]. 

- Ofrece un voltaje DC capacitivo de entrada común para las tres fases en un NPC trifásico [17]. 

 

Y los mayores inconvenientes son: 

- Para modulaciones de alta frecuencia de conmutación, se requiere que los diodos de 

enclavamiento (clamping diodes) sean de rápida recuperación, debido a que están sometidos a 

una alta frecuencia de conmutación por lo cual estos semiconductores deben estar disponibles 

para bloquear para la próxima conmutación, si la recuperación no es rápida  se produce una 

disipación de potencia durante el tiempo de recuperación inversa [15]. Además, estos elementos 

deben ser capaces de conducir la corriente nominal del inversor.  

- El número de diodos de fijación aumenta de forma cuadrática con el número de niveles, 

complicando el diseño, incrementando costo y disminuyendo la fiabilidad del convertidor [7]. 

 

2.2.2 Flying Capacitor (FC) 

La siguiente topología que se revisará se llama Flying Capactior (Capacitor Flotante)  [7], 

[18], este convertidor se propuso por vez primera en 1992 por el doctor T. Meynard y el profesor H. 

Foch. La topología del FC es en algo similar a la del NPC, con la principal diferencia que los diodos 

de enclavamiento son reemplazados por condensadores flotantes. Aquí, la carga no puede ser 

conectada directamente al neutro del convertidor para generar el nivel de voltaje cero. En su lugar, 

el nivel cero (o nulo) es obtenido conectado la carga a la barra positiva o negativa a través del 

condensador flotante con polaridad opuesta respecto al DC-link.  
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La estructura más básica del FC consiste en dos celdas conectadas, en las cuales cada una 

está compuesta por dos semiconductores y un condensador, tal como se muestra en la Figura 2.2. 

 

Fase a

Fase b

Fase c

S1

S4

S2

S3

VDC

2

VDC

2

N aVDC

2

 

Figura 2.2: Inversor Flying Capacitor 

 

Para incrementar el número de niveles, basta con aumentar el número de celdas conectadas 

en serie. Los estados de conmutación para una celda FC y los voltajes generados se aprecian en la 

Tabla 2.2, a diferencia del NPC, en un FC el nivel cero se puede generar con dos estados de 

conmutación diferentes, llamados estados redundantes. Los estados redundantes nos dan grados de 

libertad en el control del inversor. 

Los interruptores S1 y S4, y por otro lado S2 y S3, son complementarios entre sí para evitar el 

corto circuito en las fuentes de voltaje DC o el circuito abierto. La función del capacitor interno es el 

de fijar la tensión de bloqueo de los interruptores a la tensión del condensador.  
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Tabla 2.2: Secuencia de encendido de IGBT en FC 

VaN S1 S2 S3 S4 

VDC/2 1 1 0 0 

0 
1 0 1 0 

0 1 0 1 

-VDC/2 0 0 1 1 

 

 

Los principales atributos de esta topología son: 

- Los voltajes en los condensadores flotantes se pueden balancear en pocos ciclos, mediante el uso 

de los estados redundantes de conmutación [17].  

- La tensión de bloqueo de los interruptores es igual a VDC/(n-1) para n-niveles, al igual que el 

NPC. Por ejemplo, si el inversor es de tres niveles cada semiconductor deberá bloquear una 

tensión de VDC/2. 

- La gran cantidad de condensadores de almacenamiento permiten al inversor soporte 

interrupciones de corta duración y profundas caídas de voltaje en la alimentación [7]. 

 

Y los inconvenientes de acuerdo a este inversor son: 

- Se emplea un número elevado de condensadores [7]. Como la corriente que circula por todas las 

capacidades flotantes es la misma, estos deben tener el mismo valor capacitivo para mantener 

valores similares de tensión de rizado y para tener un esquema de construcción homogéneo. Lo 

que aumenta el tamaño y el costo. 

- Esta topología necesita de un sistema de pre-carga de condensadores y arranque [19]. 

- Existe un peligro potencial de resonancia a causa de los condensadores que conforman este 

convertidor. 

 

2.2.3 Puente H en Cascada 

A. Puente H en Cascada Simétrico 

El último convertidor analizado será el Puente H en Cascada, por sus siglas en inglés 

Cascaded H-Bridge (CHB). Su topología se basa en la conexión en cascada de inversores puente H 
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monofásicos. Su estructura más básica está compuesta por cuatro interruptores, donde S1 y S3 son 

complementarios entre sí al igual que S2 y S4, estos están conectados a una fuente DC aislada [18]. 

En la Figura 2.3, se muestra un inversor puente H. 

 

VDC

S1

S3

S2

S4

VaN

a

N

 

Figura 2.3: Inversor Puente H 

 

 En la Tabla 2.3, se muestra como se obtienen los niveles de voltaje de salida a través de los 

distintos estados de conmutación para un inversor puente H monofásico de tres niveles (Figura 2.3), 

cada inversor puede generar tres salidas de tensiones diferentes, esta son: VDC, 0, -VDC. Como se 

puede apreciar al igual que el FC, el puente H tiene un estado redundante para conseguir el nivel 

nulo. 

Tabla 2.3: Secuencia de encendido de IGBT en CHB 

VaN S1 S2 S3 S4 

VDC 1 0 0 1 

0 1 1 0 0 

0 0 0 1 1 

-VDC 0 1 1 0 

 

 

El término “simétrico” viene dado cuando el inversor tiene conectado una fuente de voltaje 

DC del mismo valor para cada puente H individual. Comúnmente cuando se habla se inversor CHB 

se asume de forma intrínseca que se trata de uno del tipo simétrico. Tal como se puede apreciar en 

Figura 2.4. 
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VDC

S1

S3

S2

S4

VaN

VDC

S5

S7

S6

S8

Va1

Va2

 

Figura 2.4: Inversor puente H en cascada simétrico 

 

Los estados de conmutación para el inversor de la Figura 2.4, se muestran en la Tabla 2.4. 

Hay señalar que para generar el nivel de voltaje VDC sólo se muestran dos de los cuatros posibles 

estados de conmutación, lo mismo ocurre con –VDC; por otra parte para generar el nivel 0 sólo se 

muestran dos de los seis estados posibles para generarlo. Entonces, en la Figura 2.5  se puede 

apreciar el voltaje en la salida VaN. 

Tabla 2.4: Estados de conmutación de inversor de Figura 2.4 

VaN S1,1 S1,2 S1,3 S1,4 S2,1 S2,2 S2,3 S2,4 

2VDC 1 0 0 1 1 0 0 1 

         

VDC 

1 0 0 1 1 1 0 0 

1 0 0 1 0 0 1 1 

         

0 
1 1 0 0 1 1 0 0 

0 0 1 1 0 0 1 1 

         

-VDC 

0 1 1 0 0 0 1 1 

0 1 1 0 1 1 0 0 

         

-2VDC 0 1 1 0 0 1 1 0 
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Se observa en la Figura 2.5, que la salida del inversor simétrico es de 5 niveles. 

2 VDC 

VDC

0

- VDC

-2 VDC

VaN

t

 

Figura 2.5: Voltaje de salida inversor de Figura 2.4 

 

Para obtener más niveles en la salida basta con colocar más puente H conectados en serie, el 

número de niveles n se define bajo la relación: 

 2 1n H    (2.1) 

Donde, 

 H : Número de puente H conectados en cascadas 

 

Las fuentes de tensión DC de entrada deben estar aisladas entre sí, obteniéndose 

normalmente a través de un transformador con secundarios aislados o transformadores 

independientes acompañados de su respectivo rectificador a diodos. Aunque también las fuentes de 

voltaje DC pueden ser voltajes de condensadores, o baterías; en aplicaciones de energía solar 

fotovoltaica, la fuente de continua estaría representada por los paneles solares. 

 

Las principales ventajas de este inversor son [7], [18]: 

- Al estar constituidos por un conjunto de celdas, la construcción puede ser modular, 

disminuyendo la complejidad del montaje y costos. En consecuencia, el número de niveles se 

puede incrementar fácilmente añadiendo módulos inversores iguales, sin necesidad de incorporar 

nuevos componentes, lo que la hace muy flexible. 

- Requiere menor número de componentes que otras topologías multinivel para alcanzar el mismo 

número de niveles. No necesita ni diodos ni condensadores flotantes de fijación. 

- La topología es tolerante a fallas, puesto que el convertidor puede continuar funcionando con un 

menor nivel de tensión aunque una de sus etapas esté cortocircuitada. 

- El sistema de control no debe velar por el balance de las capacidades del convertidor, a menos 

que las fuentes DC de entrada sean condensadores. 
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- Los semiconductores sólo deben soportar el voltaje DC en la entrada, independiente de la 

cantidad de niveles y celdas que se agreguen. 

 

Las desventajas presentes en este convertidor son: 

- La principal desventaja es el requerimiento de fuentes de voltaje DC aisladas para cada celda. Si 

se usa un transformador con múltiples secundarios el costo se eleva en gran magnitud. Otra 

forma de tener fuentes DC aisladas es usando rectificadores, o se pueden obtener de fuentes 

aisladas como los panales fotovoltaicos o convertidores aislados DC/DC [20]. 

 

En la Figura 2.6, se puede observar un inversor CHB, que como se mencionó consta de una 

conexión en serie de varios inversores puente H: 

VDC1

Sa,1

VDC2

Sa,2

VDC3

Sa,3

+

Va1 (t)

-

Fase A

Fase B

Fase C

+

Va2 (t)

-

+

Va3 (t)

-

a

b

c

 

Figura 2.6: Inversor CHB trifásico 
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B. Puente H en Cascada Asimétrico 

 

Aquí, las fuentes de voltaje DC para cada puente H celda en una misma fase son de 

diferentes magnitudes. Cabe señalar que el valor de los voltajes DC, si bien son distintas unas de 

otras, estas no pueden tener cualquier valor aleatorio. Las fuentes deben ser proporcionales entre sí, 

es así es como surge el concepto de inversor en cascada asimétrico de potencia 2 (binario), de 

potencia 3 (trinario), etc. Así pues el valor que pueden tomar las fuentes son, por ejemplo para un 

inversor asimétrico binario, VDC, 2VDC, 4VDC, 8VDC, etc. La relación para conocer el valor de la 

fuente para i-ésimo Puente H, si es de potencia 2 está dada por 2
i-1

, en cambio para el de potencia 3 

es 3
i-

. 

La Figura 2.7 se muestra la estructura de un inversor multinivel puente H en cascada 

asimétrico de dos celdas, constituido por dos fuentes, una de alto voltaje y otra de menor voltaje, 

dónde la de menor voltaje es la mitad que la de mayor voltaje. 

 

2 VDC

S1

S3

S2

S4

VaN

VDC

S5

S7

S6

S8

Va1

Va2

 

Figura 2.7: Inversor puente H en cascada asimétrico 

 

Usando la secuencia de encendido Tabla 2.5, el inversor CHB asimétrico de la Figura 2.7 

puede generar los siguientes niveles de tensión, 
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Tabla 2.5: Estados de conmutación de inversor CHB de Figura 2.7 

VaN S1,1 S1,2 S1,3 S1,4 S2,1 S2,2 S2,3 S2,4 

3VDC 1 0 0 1 1 0 0 1 

2VDC 0 0 1 1 1 0 0 1 

VDC 1 0 0 1 0 0 1 1 

0 1 1 0 0 1 1 0 0 

0 0 0 1 1 0 0 1 1 

-VDC 0 1 1 0 0 0 1 1 

-2VDC 0 0 1 1 0 1 1 0 

-3VDC 0 1 1 0 0 1 1 0 

 

3 VDC 

2 VDC

VDC

0

- VDC

VaN

t

-2 VDC

-3 VDC

 

Figura 2.8: Voltaje de salida inversor de Figura 2.7 

 

 

Lo que se puede concluir en primera instancia, es que el inversor CHB asimétrico aprovecha 

los estados redundantes para generar más niveles de tensión [21], tal como se puede visualizar en la 

Figura 2.8, dónde se muestra la salida del inversor asimétrico que consta de 7 niveles, y no como en 

el inversor simétrico que sólo genera 5 niveles. 

Se suele utilizar la modulación NLM para CHB asimétricos, la cual simplemente selecciona 

el nivel de voltaje más cercano a la referencia, esta modulación se explicará en más detalle en el 

Capítulo 3. Utilizar la modulación NLM permite maximizar la calidad de la onda de voltaje de 

salida y proporciona una relación inversa entre la frecuencia y la potencia entregada en cada celda. 
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Lo interesante es que el voltaje de salida tiene una baja frecuencia en el inversor que tiene el voltaje 

DC más alto, minimizando así  las pérdidas por conmutación [22].  

En cuanto a las desventajas en este tipo de topología, es que al igual que el CHB simétrico 

necesita fuentes aisladas para su funcionamiento, en este caso fuentes asimétricas [23]. Además, las 

pérdidas en los semiconductores no son iguales para cada celda por lo que en el diseño del inversor 

asimétrico algunos interruptores deberán ser más robustos que otros, lo que permite la inclusión de 

diferentes tecnologías de dispositivos de semiconductores de potencia, lo que conlleva a que se 

dificulte su diseño y además se pierda la modularidad del equipo.  

Otra gran desventaja de los inversores CHB con topología asimétrica es que algunas celdas 

del convertidor operan en modo regenerativo, específicamente las celdas que poseen  un voltaje DC 

más pequeño, esto es independiente del tipo de carga que tengan conectada en la salida, pero si 

depende de la técnica de modulación que se utilice, esto ocurre para un cierto rango de índice de 

modulación [22], [24]. Varios autores han propuesto diversas soluciones a este problema como: usar 

un rectificador regenerativo y/o resistencias disipadoras [25]; aplicar una estrategia de modulación 

PWM especial para que la potencia media de todas las celdas sea siempre positiva, lo cual en su 

contraparte produce un alto THD [26], también se han propuesto métodos basados en la búsqueda de 

una óptima razón en los voltajes DC de cada celda como también sus respectivos ángulos de 

disparo, con la finalidad de minimizar el THD y además evitar la regeneración en algunas celdas del 

convertidor, este método ya ha sido probado en los inversores asimétricos de 13 niveles [24], 15 

niveles [27] y 27 niveles [28]. 

 

 

2.3. Discusión 

En la década de 1980, las preocupaciones de la electrónica de potencia se centraron en el 

aumento de potencia de los convertidores (aumento de voltaje y corriente). De hecho, los inversores 

fuente de corriente CSI fueron el foco principal de los investigadores con el fin de aumentar la 

corriente. Sin embargo, otros autores comenzaron a trabajar en la idea de aumentar el voltaje en vez 

de la corriente. Para lograr este objetivo los autores desarrollaron nuevas topologías de 

convertidores, y es así como en 1981 se presenta el primer convertidor multinivel, el NPC. Este 

inversor usa un arreglo de diodos y capacitores para lograr un nivel extra de tensión, en comparación 

al inversor fuente de voltaje tradicional de dos niveles (VSI-2L). Usando esta nueva tecnología, cada 

dispositivo de potencia tiene que soportar, como máximo, la mitad de la tensión en relación al VSI-
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2L para la misma tensión del DC-link. Por lo tanto, si estos semiconductores de potencia tienen las 

mismas características que el caso de dos niveles, el voltaje se puede duplicar. El principal 

inconveniente con esta topología es que los diodos aumentan de forma cuadrática por cada nivel 

extra que se agregue y además los diodos deben ser de recuperación rápida para operar a una alta 

frecuencia de conmutación.  

Es por eso que años más tarde, Meynard, propone una topología basada en condensadores de 

flotantes, esta topología es llamada Flying Capacitor. Si bien se soluciona el problema de la 

recuperación rápida de los diodos, ya que se reemplazan por condensadores, es esto mismo su mayor 

debilidad debido a que los condensadores deben mantener un voltaje constante en sus terminales, 

por lo cual para esta topología se requerirá de un esquema de control. Al igual que el NPC si se 

requieren agregar más niveles de tensión a la salida del convertidor se deben agregar más 

condensadores de fijación. La gran ventaja de esta topología en relación al NPC, es que genera tres 

niveles de voltaje pero con cuatro estados de conmutación, es decir, tiene un estado de conmutación 

redundante el cual puede ser usado en el control o en alguna optimización. 

Es así como se llega al puente H en cascada, este inversor a diferencia del NPC y el FC, no 

está compuesto por componentes como diodos o condensadores, sino que solo es un particular 

arreglo de semiconductores conectados a una fuente de voltaje DC, los que le permite generar los 

tres niveles de tensión. Su característica más llamativa es su modularidad, pues para agregar más 

niveles de tensión basta con agregar un puente H en serie. Al igual que el FC, también posee estados 

de conmutación redundante. Otra ventaja de esta topología, es que puede generar un mismo número 

de niveles en la tensión de salida con una menor cantidad de componente a diferencia del NPC y FC. 

El principal inconveniente con esta topología, es que las fuentes de voltaje DC conectadas a cada 

puente H deben estar aisladas unas de otras; es por eso mismo, que se recomienda utilizar esta 

topología en fuentes de energía como baterías o plantas de energía fotovoltaica. 

Como se presentó en esta unidad, los convertidores multinivel presentan diferentes 

características entre sí en varios factores. Dependiendo de la aplicación, la topología del convertidor 

multinivel puede elegirse teniendo en cuenta estos factores como se muestra en la Tabla 1 basada en 

[29]. 
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Tabla 2.6: Tabla comparativa de topologías clásicas multinivel  

Factor NPC FC CHB 

Requerimientos 

específicos 
Diodos de Fijación 

Condensadores 

adicionales 
Fuentes DC aisladas 

Modularidad Baja Alta Alta 

Complejidad de 

diseño e 

implementación 

Baja 
Media 

(condensadores) 

Alta  

(transformador de 

entrada) 

Preocupaciones del 

Control 
Balance de voltaje Ajuste de voltaje División de potencia 

Tolerancia de fallas Difícil Fácil Fácil 
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Capítulo 3. Técnicas de Modulación PWM en Inversores 

Multinivel 

 

3.1. Introducción 

El principal desafío en los inversores multinivel es la técnica de modulación empleada para 

generar el encendido y apagado de los dispositivos semiconductores de potencia, los cuales tienen 

como objetivo principal asegurar las siguientes características [30]: 

- Reducir los armónicos de corriente en la carga. 

- Minimizar la frecuencia de conmutación. 

- Asegurar frecuencia de conmutación uniforme para todos los dispositivos 

semiconductores. 

- Asegurar que, en general, el balance en los condensadores del lado DC del convertidor se 

mantenga constante. 

 

Los métodos de modulación usados en un inversor multinivel pueden ser clasificados de 

acuerdo la frecuencia de conmutación, tal como se muestra en la Figura 3.1.  

 

 

Figura 3.1: Clasificación técnicas de modulación multinivel 
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3.2. Phase-Shifted PWM 

Antes de analizar la modulación PS-PWM hay que considerar dos parámetros 

importantes en cualquier técnica basada en PWM, el primero es el índice de modulación ma, 

que representa el cociente entre la amplitud de la señal de referencia y la amplitud de la señal 

portadora [8]: 

   (3.1) 

Donde, 

 refV   : Amplitud de la señal de referencia 

 portV   : Amplitud de la señal portadora 

Variando el índice de modulación se varía la componente fundamental del voltaje de 

salida del convertidor. Este valor es comúnmente ajustado por la variación de refV  mientras 

se conserva fijo portV . Se recomienda que el índice de modulación sea menor o igual a 1, ya 

que dentro de este rango la técnica de modulación trabaja en el rango lineal. Si el ma > 1se 

produce la sobremodulación,  con esto se obtiene una amplitud mayor en la componente 

fundamental del voltaje de salida pero a costa de la introducción de armónicos de bajo orden 

[30]. Un método para aumentar la magnitud de la componente fundamental del voltaje de 

salida sin causar sobremodulación, es la inyección de tercer armónica a la señal de 

referencia, cabe mencionar que el voltaje de salida en un convertidor trifásico no se verá 

afectada por la inyección de los armónicos triples, con esto se puede lograr aumentar la 

amplitud de la componente fundamental del voltaje línea a línea en un 15% [31]. 

Otro parámetro relevante es el índice de frecuencia mf, que es la relación entre la 

frecuencia de la señal portadora y la señal modulante: 

 
port

f

ref

f
m

f
   (3.2) 

Donde, 

 portf   : Frecuencia de la señal portadora 

 reff   : Frecuencia de la señal de referencia 

ref

a

port

V
m

V

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Cuando se usa PWM y el índice de frecuencia es un número entero, significa que la señal 

portadora está sincronizada con la señal de referencia y por lo tanto el esquema de modulación se 

denomina PWM sincrónica, en caso contrario se llama PWM asincrónica. Un esquema de 

modulación asincrónico genera subarmónicos de la frecuencia fundamental, que son muy 

indeseables en la mayoría de aplicaciones [32]. Por ejemplo, provocan pérdidas adicionales 

significativas en el cobre del rotor, por ende el motor se sobrecalienta [33], la velocidad del motor 

muestra una oscilación de baja frecuencia, por lo tanto, el motor pierde estabilidad a alta velocidad 

[34]. 

En general, un inversor multinivel con n-niveles de voltaje bajo la técnica de modulación PS-

PWM requiere de (n-1) señales portadoras triangulares. Por ejemplo, para un inversor CHB de 7 

niveles la cantidad de portadoras es igual a 6, aunque podemos reducir a la mitad el número de 

portadoras si en vez de usar una sola onda referencia se usan dos ondas, pero una con polaridad 

inversa encargada de generar los disparos de los semiconductores inferiores de la pierna izquierda 

de los puente H.  

La señal de referencia o moduladora, para este esquema es usualmente una onda sinusoidal 

trifásica con amplitud y frecuencia variable. Los pulsos de disparos de los semiconductores son 

generados por la comparación de la señal de referencia con las señales portadoras [8]. 

En esta modulación, todas las portadoras triangulares tienen la misma frecuencia y la misma 

amplitud peak-to-peak, pero están desfasadas entre ellas [8], este desfase está dado por: 

 
360

1
c

n






  (3.3) 

Donde, 

 c   : Ángulo de desfase entre señales portadoras 

 n : Número de niveles del inversor 

 

 Este desfase de portadoras entrega el desfase óptimo entre portadoras para obtener el menor 

THD en el voltaje de salida, pues si se utiliza otro valor habría una distorsión armónica mayor. 

En la Figura 3.2, se muestra la modulación PS-PWM para un inversor CHB de 7 niveles 

(Figura 3.3), donde 6 señales portadoras están desplazadas entre sí en 60°. En la Figura 3.2, sólo se 

ha graficado la fase a de la señal de referencia solo por simplicidad. Las portadoras vtri1, vtri2 y vtri3 se 

encargan de generar los pulsos para los semiconductores superiores de la piernas izquierda de los 

inversores puentes H: S1, S5 y S9. Mientras que las portadoras vtri1-, vtri2- y vtri3- producen los disparos 

de los dispositivos superiores de las pierna derecha de los inversores: S2, S6 y S10. Los pulsos de 
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disparos para los semiconductores restantes, están dados por la complementariedad que existe de los 

inferiores con respecto a los superiores [8]. 

vref
vtri1  vtri2  vtri3

vtri1-  vtri2-  vtri3-

t

vref, vtri

 

Figura 3.2: Modulación PS-PWM para un inversor CHB de 7 niveles 

 

El criterio de comparación que utiliza esta técnica de modulación para generar los disparos 

se basa en que, cuando la señal de referencia es mayor que la portadora en la salida habrá un 1 

lógico, en caso contrario la respuesta es un 0. 

Es importante mencionar que este esquema de modulación es muy utilizado en topologías 

modulares como FC y CHB; dado que posee ventajas que la hacen llamativa para su uso, por 

ejemplo: ofrece una distribución de pérdidas iguales en cada módulo inversor, y es muy fácil de 

implementar independiente del número de celdas que se conecten a esta. Esta técnica de modulación  

cuando se implementa en un CHB, da como resultado una característica bastante positiva respecto al 

espectro armónico, ya que las componentes armónicas del voltaje de salida aparecen en la frecuencia 

de conmutación del inversor 
,sw invf  [8], 

 
, ( 1)sw inv portf n f    (3.4) 

Donde,  

 n   : Números de niveles del inversor 

portf   : Frecuencia de la señal portadora 

Por lo que las componentes armónicas del voltaje de salida de desplazan hacia las altas 

frecuencias. Debido a esto se puede concluir que si se quieren desplazar más hacia las altas 

frecuencia las componentes armónicas del voltaje de salida, basta con aumentar la frecuencia de la 

señal portadora, y con esto bastaría un filtro pasabajas pequeño para eliminar estos armónicos. 

Por otro lado, su gran falencia es que al ser una modulación de alta frecuencia de 

conmutación las pérdidas en los semiconductores también, en un principio, deberían serlo (la 

frecuencia de conmutación para esta técnica la proporciona la frecuencia de las señales portadoras). 
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+

Va1

-
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+
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S11
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S12

+

Va3

-

VaN

 

Figura 3.3: Inversor CHB de 7 niveles 

 

 

3.3. Level-Shifted PWM 

Este popular método SPWM de alta frecuencia, se basa en que para un inversor de n-niveles 

se deben generar n-1 portadoras triangulares (Vtri1, Vtri2,…, Vtrin) con la misma frecuencia y que las 

amplitudes sean tal que ocupen completamente las bandas contiguas del rango +1 a –1, estas 

portadoras son comparadas instantáneamente con una señal modulante sinusoidal (Vref), para 

determinar la secuencia de disparo de los semiconductores [35]. Existen tres alternativas de 

disposición de las portadoras, estas son: 

a) APOD: cada portadora está desplazada 180° de la portadora adyacente (Figura 3.4.a). 

b) POD: las portadoras que están sobre la referencia sinusoidal tomando referencia el punto 

cero están desfasadas 180° de las portadoras que se encuentran debajo (Figura 3.4.b). 

c) PD: todas las portadoras están en fase (Figura 3.4.c). 
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De estas tres variantes de LS-PWM, se ha aceptado, hasta ahora, que la estrategia PD es la 

que genera la menor distorsión armónica línea a línea para inversores trifásico de 3 o más niveles 

[35]. 

 Para obtener los pulsos de disparo se sigue el siguiente criterio: cuando la señal de referencia 

sea mayor o igual a las portadoras más externas, se obtendrá como resultado un 1 lógico, en caso 

contrario se obtiene un 0. Luego, cuando el par de portadoras más próximas sean menor que la 

referencia se obtiene un 0, si es mayor o igual, un 1 lógico. Así sucesivamente hasta llegar al par de 

portadoras más internas, usando el mismo criterio ya mencionado. 

 

t

vref, vtri
vref

vtri1

vtri2

vtri2-

vtri1-

 
(a) 

t

vtri1

vtri2

vtri1-

vtri2-

vref
vref, vtri

 
(b) 

t

vref, vtri

vtri1

vtri1-

vtri2

vtri2-

vref

 
(c) 

Figura 3.4: Disposición de las portadoras en LS-PWM 

(a) APOD; (b) POD; (c) PD 

   

Por ejemplo, para el caso de la Figura 3.4, si la referencia es mayor o igual que las 

portadoras más externas (vtri1, vtri1-) se activan los dispositivos semiconductores, en caso contrario 

no, al mismo tiempo si la referencia es mayor o igual que el par de portadoras internas más próximas  

(vtri2, vtri2-) estas encienden los interruptores. Cabe señalar que un par de portadoras genera los 

pulsos de disparo para un inversor, si se agregan más inversores conectados en serie, se deben 

agregar más portadoras. 
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En este esquema de modulación, el índice de frecuencia se define igual que en la ecuación 

(3.2). En cambio, el índice de modulación se define como [8]: 

 
 1

ref

a

port

V
m

V n



     para 0 ≤ ma ≤ 1 (3.5) 

La principal característica de esta modulación es que produce una distribución de potencia 

asimétrica en los semiconductores del convertidor, es decir, algunos interruptores conmutarán más 

veces que otros, por lo cual las pérdidas para cada celda inversora serán diferentes una de otra. Por 

ejemplo, para el caso de un inversor CHB de 5 niveles (2 celdas inversoras puente H), los voltajes 

de salida de cada celda y del inversor, se muestran en la Figura 3.5. 

t

va1

 
(a) 

t

va2

 
(b) 

Figura 3.5: Voltajes de salida de cada puente H de un inversor CHB de  niveles 

(a) voltaje de salida puente H1; (b)   voltaje de salida puente H2 

 

 

Esta característica permite al diseñador del equipo combinar distintas tecnologías de 

semiconductores de potencia, como también dificulta su diseño y construcción. 

Tanto el tiempo de conducción como la frecuencia de conmutación de los dispositivos 

semiconductores para esta modulación no están igualmente distribuidos [8], esto redunda en que 

algunos dispositivos tendrán más pérdidas que otros.  

Así, la frecuencia de conmutación no la entrega la frecuencia de la portadora como en PS-

PWM, pues como se dijo anteriormente, la frecuencia de conmutación en cada puente H es 

diferente, para el ejemplo de la Figura 3.5 en el puente H1 la frecuencia de conmutación es 250 [Hz], 

en cambio en el puente H2 es sólo de 50 [Hz]; la frecuencia de conmutación de los dispositivos se 

obtiene del número de pulsos por período multiplicado por la frecuencia de la señal de referencia 

[8].  
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En general, se puede sacar un valor medio de frecuencia de conmutación para todos  los 

semiconductores el cual está dado por: 

 
,

1

port

sw dev

f
f

n



  (3.6) 

 En cuanto al espectro de frecuencia, de acuerdo a la información entregada en [8], se simuló 

un CHB con modulación PD, donde la frecuencia de las portadoras era 3600 [Hz] y la de referencia 

era de 60 [Hz], lo cual da un índice de frecuencia 60fm  , aquí  las componentes armónicas del 

voltaje de fase 
aNv  aparecieron en bandas alrededor del orden del índice de frecuencia. Esto 

significa que si queremos desplazar a las altas frecuencias las componentes armónicas se debe 

aumentar la frecuencia de las señales portadoras, lo que a su vez aumenta la frecuencia de 

conmutación de los dispositivos semiconductores, y esto puede conllevar a una mayor pérdida en el 

inversor. 

 

3.4. Space Vector Modulation (SVM) 

 El Space Vector Modulation es una de las técnicas de modulación en tiempo real preferidas 

y se usa ampliamente para el control digital de inversores de fuente de tensión. Generalmente, los 

inversores multinivel se caracterizan por poseer varios estados redundantes de conmutación para 

producir algunos niveles de tensión, esta atractiva característica es la que utiliza el SVM para crear 

un mapa de conmutación con todos los estados posibles para generar los distintos niveles de tensión. 

Esta técnica de modulación puede ser extendida para todos los inversores multiniveles, en otras 

palabras es válido para un inversor de n-niveles como un NPC, un FC o un CHB [6]. 

El SVM tiene como objetivo aproximar un vector de tensión de salida, por medio de una 

apropiada combinación de estados de conmutación, los cuales se encuentran representados en los 

vectores espaciales [36]. Este método ofrece ciertas características significativas en comparación a 

las técnicas de modulación basadas en SPWM, como por ejemplo: un mejor desempeño del inversor 

en cuanto a eficiencia, menor contenido armónico en el voltaje de salida, mayor rango de 

modulación lineal, esto está estrictamente relacionado con el índice de modulación [8]. 

En general, para un inversor trifásico de n-niveles la cantidad vectores de voltaje que puede 

generar está dada por la expresión n
3
 [37]. Por ejemplo, un inversor CHB trifásico de 5 niveles 

puede generar 125 posibles estados de conmutación incluyendo las redundancias y sin redundancias 

son 61 vectores de voltaje diferentes. 
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Tabla 3.1: Estados de conmutación de NPC trifásico de 3 niveles 

Vector 

Espacial 

Estado 

de 

Conm. 

Voltaje de fase Voltaje línea a línea Voltajes alfa-beta 

VaN VbN VcN Vab Vbc Vca Vα Vβ 

0V   

[MMM] -VDC/2 - VDC/2 - VDC/2 

0 0 0 0 0 [OOO] 0 0 0 

[PPP] VDC/2 VDC/2 VDC/2 

1V  
[POO] VDC/2 0 0 

VDC/2 0 VDC/2 1/3 VDC 0 
[OMM] 0 - VDC/2 - VDC/2 

2V  
[PPO] VDC/2 VDC/2 0 

0 VDC/2 - VDC/2 1/6 VDC 1/√12 VDC 
[OOM] 0 0 - VDC/2 

3V  
[OPO] 0 VDC/2 0 

- VDC/2 VDC/2 0 -1/6VDC 1/√12 VDC 
[MOM] -VDC/2 0 - VDC/2 

4V  
[OPP] 0 VDC/2 VDC/2 

- VDC/2 0 VDC/2 -1/3VDC 0 
[MOO] -VDC/2 0 0 

5V  
[OOP] 0 0 VDC/2 

0 - VDC/2 VDC/2 -1/6VDC -1/√12 VDC 
[MMO] -VDC/2 - VDC/2 0 

6V  
[POP] VDC/2 0 VDC/2 

VDC/2 - VDC/2 0 1/6 VDC -1/√12 VDC 
[OMO] 0 - VDC/2 0 

7V  [POM] VDC/2 0 - VDC/2 VDC/2 VDC/2 - VDC 1/2 VDC 1/√12 VDC 

8V  [OPM] 0 VDC/2 - VDC/2 - VDC/2 VDC - VDC/2 0 1/√3 VDC 

9V  [MPO] -VDC/2 VDC/2 0 - VDC VDC/2 VDC/2 -1/2VDC 1/√12 VDC 

10V  [MOP] -VDC/2 0 VDC/2 - VDC/2 - VDC/2 VDC -1/2VDC -1/√12 VDC 

11V  [OMP] 0 - VDC/2 VDC/2 VDC/2 - VDC VDC/2 0 -1/√3 VDC 

12V  [PMO] VDC/2 - VDC/2 0 VDC - VDC/2 - VDC/2 1/2 VDC -1/√12 VDC 

13V  [PMM] VDC/2 - VDC/2 - VDC/2 VDC 0 - VDC/2 2/3 VDC 0 

14V  [PPM] VDC/2 VDC/2 - VDC/2 0 VDC - VDC 1/3 VDC 1/√3 VDC 

15V  [MPM] -VDC/2 VDC/2 - VDC/2 - VDC VDC 0 -1/3VDC 1/√3 VDC 

16V  [MPP] -VDC/2 VDC/2 VDC/2 - VDC 0 VDC -2/3VDC 0 

17V  [MMP] -VDC/2 - VDC/2 VDC/2 0 - VDC VDC -1/3VDC -1/√3 VDC 

18V  [PMP] VDC/2 - VDC/2 VDC/2 VDC - VDC 0 1/3VDC -1/√3 VDC 

 

En la Tabla 3.1 se pueden apreciar 19 vectores espaciales generados por  27 diferentes 

estados de conmutación de un NPC trifásico de 3 niveles, este ejemplo puede extenderse para un 
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inversor CHB. Los valores de los vectores de voltaje se obtienen  de la transformación de Clarke 

(3.7), en la misma tabla se pueden observar los valores de voltaje para cada fase (a, b, c), los 

voltajes de línea y los voltajes en coordenadas α-β. 
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  (3.7) 

 

Una vez obtenidos los vectores de voltaje, se procede a inscribirlos en un mapa α-β, logrando 

así el conocido hexágono de vectores espaciales (Figura 3.6) 
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Figura 3.6: Diagrama genérico de espacio vectorial  

 

Aquí, basado en la magnitud (largo), los voltajes vectoriales pueden ser divididos en 4 grupos 

[8]: 

- Vector Cero ( 0V ): representando los tres estados de conmutación [PPP], [OOO] y 

[MMM]. Su magnitud es igual a cero. 

- Vectores Pequeños (de 1V  a 6V ): todos tienen una magnitud de VDC/3. Cada vector 

pequeño tiene dos estados de conmutación, uno contiene [P] y el otro contiene [N], y por 

lo tanto puede ser clasificado  en un vector pequeño tipo P o N. 
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- Vectores Medianos (de 7V  a 12V ): cuya magnitud es igual a 3 3DCV . 

- Vectores Grandes (de 13V  a 18V  ): todos tienen una magnitud de 2 3DCV . 

Para una determinada magnitud y posición, Vref  puede ser representado por los tres vectores 

espaciales más cercanos a este, y considerando además el tiempo de aplicación de estos. Cuando Vref 

está girando alrededor del diagrama va seleccionando distintos vectores espaciales (estados de 

conmutación), con el cual los interruptores comienzan a accionarse, cabe señalar que cuando Vref  da 

un giro completo al diagrama de vectores espaciales, el voltaje de salida del inversor completa un 

ciclo en el tiempo, esto significa que, la frecuencia de salida del inversor depende de la velocidad de 

giro del vector Vref, mientras que, la amplitud del voltaje de salida es controlada por medio de la 

magnitud de Vref [8]. El voltaje de referencia Vref que se desea generar no es fijo y gira a una 

velocidad angular que está determinada por, 

 02ref f    (3.8) 

Donde, 

f0 : es la frecuencia fundamental del voltaje de salida del inversor.  

El tiempo de aplicación de los vectores espaciales representa la relación en la que un 

determinado interruptor está abierto o cerrado durante un período de conmutación Ts [8]. 

Para facilitar el cálculo sT , el diagrama de espacio vectorial de la Figura 3.6 puede ser dividido 

en 6 sectores (I a VI), donde cada sector puede ser subdividido en 4 regiones (1 a 4) como se pueden 

ver en la Figura 3.6 con forma de triángulos en línea pre-cortada.  

El algoritmo del SVM está basado en el principio del “balance volt-segundo” [8]; esto es, el 

producto del vector de referencia refV  y sT  es igual a la suma de la tensión multiplicada por el 

intervalo de tiempo de los vectores espaciales elegidos. Por ejemplo, si se toma Vref de la Figura 3.6 

(en rojo), vemos que el vector cae en la región 2 del sector I, este se encuentra más próximo a los 

vectores 1V , 2V  y 7V  , por lo tanto se debe cumplir que, 

 1 2 71 2 7ref sV T V T V T V T         (3.9) 

Según la Tabla 3.1, los vectores de voltaje ,  y  pueden ser expresados como, 

 1 2 7

1 1 1 1 1
; ;

3 6 212 12
DC DC DC DC DCV V V V j V V V j V       (3.10) 

Luego, calculando para cada vector su magnitud y su fase, y posteriormente llevándolo a la 

notación de la fórmula de Euler, 

1V 2V 7V
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 3 6
1 2 7

1 1 3
; ;

3 3 3

j j

DC DC DCV V V V e V V e
 

       (3.11) 

Mientras que el voltaje de referencia lo podemos asignar como, 

 j
ref refV V e     (3.12) 

Donde, 

 refV  : es la magnitud del vector refV . 

    : es el ángulo de refV con respecto al eje  . 

Sustituyendo (3.11) y (3.12) en (3.9), 

 6 3
1 2 7

1 3 1

3 3 3

j j
j

refDC DC DC sV T V e T V e T V e T
 

            (3.13) 

Así, desarrollando la fórmula de Euler, 

 

 

1 2 7

1 3 1
cos sin cos sin

3 3 6 6 3 3 3

cos sin

DC DC DC

ref s

V T V j T V j T

V j T

   

 

   
           

   

  

  (3.14) 

Separando (3.14) en parte real e imaginaria se tiene, 

 

1 2 7

2 7

3 1
Re : 3 (cos )

2 2

3 3
Im : 3 (sin )

2 2

ref

s

DC

ref

s

DC

V
T T T T

V

V
T T T

V





  

 

  (3.15) 

Resolviendo el sistema de ecuaciones de (3.15) y 1 2 7sT T T T   , obtenemos que, 

 

 1

2

7

1 2 sin

2 sin 1 0
3 3

1 2 sin
3

s a

s a

s a

T T m

T T m para

T T m



 
 




 

  
      

  

  
    

  

  (3.16) 
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Donde am  es el índice de modulación y se define como [8], 

 3
ref

a

DC

V
m

V
   (3.17) 

El largo máximo del vector de referencia refV  corresponde al radio de la circunferencia que 

puede ser inscrita en el hexágono de la Figura 3.6, radio que corresponde al largo de los vectores 

medianos [8], es decir, 

 ,max 3
3

DC
ref

V
V    (3.18) 

Sustituyendo, (3.18) en (3.17) obtenemos el rango máximo del índice de modulación, 

 0 1am    (3.19) 

Una vez determinados los vectores espaciales ( , , ) y los tiempos de aplicación ( 1T , 

2T , 7T  ) [8], el siguiente paso es determinar la secuencia de conmutación. En general, la secuencia 

de conmutación que genera Vref  no es única, pero para satisfacer el requerimiento de minimizar la 

frecuencia de conmutación en los semiconductores, es necesario que se cumplan ciertos criterios: 

- La transición entre cada uno de los estados de conmutación debe involucrar únicamente dos 

interruptores de la misma rama, uno que está encendido y otro que está apagado. 

- Es necesario minimizar lo más posible las conmutaciones cuando Vref  transita entre las 

diferentes regiones del espacio vectorial. 

- Minimizar el efecto del voltaje de modo común (voltaje entre el punto neutro del lado DC y el 

punto neutro del lado AC del inversor). 

 

 

El SVM debe tener cierto cuidado con el manejo de los estados redundantes para optimizar 

la búsqueda de los vectores de voltaje y para aplicar una secuencia de conmutación adecuada. 

Además, las mismas propiedades de redundancia de los estados de conmutación permiten la mejora 

de la técnica de modulación para cumplir objetivos adicionales como la reducción de la tensión de 

modo común del voltaje de salida, la reducción del efecto de sobremodulación en las corrientes de 

salida, la mejora del espectro de voltaje, minimizar la frecuencia de conmutación y controlar la 

tensión de enlace DC cuando se usan condensadores. 

 

 

1V 2V 7V
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3.5. Nearest Level Modulation (NLM) 

La técnica de modulación Nearest Level Modulation o simplemente NLM, es ampliamente 

utilizada en la topología de inversores CHB asimétricos, pues cual permite maximizar la calidad de 

la onda de voltaje de salida y proporciona una relación inversa entre la frecuencia y la potencia 

entregada en cada celda, es decir, la celda que maneja el nivel de potencia más alto es la que 

conmuta menos y viceversa [22]. Esta es una gran ventaja, pues las pérdidas debido a la 

conmutación son mucho menores. Es por eso que el desarrollo de esta técnica estará enfocado hacia 

ese inversor. 

 Esta técnica de modulación, también conocida como Round (Redondeo), consiste en 

seleccionar el nivel de voltaje más cercano a la señal de referencia mediante el redondeo de esta a 

los niveles de voltaje posibles de generar por el inversor. Toda la explicación de la implementación 

de este tipo de modulación se obtuvo del trabajo realizado en [22]. Para obtener el patrón de 

conmutación, el voltaje de referencia se multiplica por el número total de niveles positivos N, por 

ejemplo, si el inversor tiene una proporción 1:3:9, el número total de niveles positivos es 13. 

Entonces se aplica la función de redondeo para encontrar el nivel de voltaje requerido, 

   * sino p av round N m t     (3.20) 

Donde, 

 Np  : número de niveles positivos 

 ma : índice de modulación 

 ω : frecuencia angular 

 t : tiempo 

El valor del voltaje resultante de (3.20) es usado como un índice para la tabla de consulta, 

tabla que contiene los estados de conmutación de cada celda para entregar el voltaje requerido, este 

índice se calcula como, 

 
*1p oíndice N v     (3.21) 

Si el inversor es un  CHB asimétrico de razón k1:k2:k3, como el que se muestra en la Figura 

3.7, la tabla con sus respectivos estados de conmutación se encuentran en la Tabla 3.2.  

Por otro parte, también se puede describir esta técnica a través de un análisis matemático 

como un algoritmo de comparación [22]. Considerando la primera celda inversora con el voltaje DC 

más alto, el voltaje de referencia es la señal de modulación original vr1, 

 1 sin( )r av m t    (3.22) 
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 Tabla 3.2: Estados de conmutación de inversor CHB asimétrico con razón k1:k2:k3 

Estado (índice) vo1 vo2 vo3 vo 

1 k1 k2 k3 Np 

2 k1 k2 0 k1+ k2 

3 k1 k2 - k3 k1+ k2- k3 

4 k1 0 k3 k1+ k3 

5 k1 0 0 k1 

6 k1 0 - k3 k1- k3 

7 k1 - k2 k3 k1- k2+ k3 

8 k1 - k2 0 k1- k2 

9 k1 - k2 - k3 k1- k2- k3 

10 0 k2 k3 k2+ k3 

… … … … … 

26 - k1 - k2 0 -k1 – k2 

27 - k1 - k2 - k3 -Np 

  

 

El patrón de conmutación (señales de pulsos que encienden los semiconductores) para este 

inversor se obtiene por la comparación de la señal de referencia con una constante c1 dada por, 

 1
1

2 p

k
c

N
   (3.23) 

Donde k1, k2  y k3 son las constantes de los voltajes DC (ver Figura 3.7), que representan la 

razón de los voltajes DC de la topología, por ejemplo, tomando la proporción 9:3:1, k1 representa la 

constante más alta es decir 9, y por consiguiente k2 = 3 y k3 = 1. 

Luego de aclarar este punto, el patrón de conmutación para esta celda inversora queda dado 

por la función de la ecuación (3.24), 

    1 1 1 1 1r rS v c v c       (3.24) 

Donde el resultado de esta comparación es 1 si es cierto o 0 en otro caso. Así el voltaje de 

salida de la celda 1 es, 

 1 1 1a DCv S k V     (3.25) 
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Después, para obtener el voltaje de referencia para la celda 2, se obtiene de (3.26), 

 

 2 1 1 12r rv v c S      (3.26) 

Posteriormente, el proceso de cálculo para obtener: el nivel de comparación, el patrón de 

conmutación y el voltaje de salida del puente H2 se repite usando las ecuaciones (3.23), (3.24) y 

(3.25). El mismo proceso se repite para el puente H3. 

k1 VDC

Sa,1

k2 VDC

Sa,2

k3 VDC

Sa,3

+

Va1 (t)

-

Fase A

Fase B

Fase C

+

Va2 (t)

-

+

Va3 (t)

-

Fase a

Fase b

Fase c

 

Figura 3.7: CHB asimétrico de 3 puente H con proporción k1:k2:k3 

 

El algoritmo completo para los l inversores puente H que pueda haber, se puede resumir como [22], 

 
     1 1 1

sin( ) 1

2 1

a

rl

r l r l r l

m t l
v

v c S l



  

 
 

   
  (3.27) 

 
2

l
l

p

k
c

N
   (3.28) 

    l l l l lS v c v c       (3.29) 

 al l l DCv S k V     (3.30) 

Cabe señalar que sólo se considera la fase “a” a modo de simplicidad. 
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c1

-c1

vr1

t

t

va1

k1 VDC

-k1 VDC

 

Figura 3.8: Generación patrón de conmutación y voltaje de salida va1 

 

 

3.6. Selective Harmonic Elimination (SHE) 

Esta modulación fue introducida en 1973, como una efectiva técnica para eliminar armónicas 

de bajo orden en inversores de alta potencia de dos niveles [38], pero se extrapolado a los inversores 

multinivel. Esta técnica es una atractiva opción para que el inversor opere con una baja frecuencia 

de conmutación para reducir las pérdidas en los semiconductores [39].  

Este tipo de modulación está fundado en un cálculo matemático de manera off-line 

fundamentándose en la PWM, pero sin basarse en la técnica que incluye portadoras, se mencionó el 

SHE no puede configurarse en tiempo real, sino que debe ser diseñada antes de ser implementada en 

el controlador digital, lo que se obtiene de este esquema, teóricamente, es un voltaje de salida con 

cero distorsión producida por armónicas específicas, en otras palabras esta técnica permite 

seleccionar las armónicas que se desean eliminar para que no aparezcan en el voltaje de salida [40]; 

es importante indicar que las ecuaciones utilizadas para obtener los ángulos de conmutación son no 

lineales y trascendentales, por lo que no siempre tendrán una solución válido para todo el rango de 

ma, cuando eso sucede los ángulos de conmutación deberán ser calculados para minimizar las 

magnitudes de esos ángulos que no pueden ser eliminados [8]. Generalmente, las armónicas que se 

eliminan son las más significantes de baja frecuencia, o las que produzcan algún tipo de resonancia 

en algún filtro del sistema, pues las armónicas de mayor frecuencia pueden ser mitigadas y/o 

eliminadas con algún filtro más pequeño. 
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La teoría de esta técnica de modulación consiste en realizar un análisis a las Series de 

Fourier, considerando que la amplitud de cualquier armónico impar de la forma de onda escalonada 

de salida del inversor puede ser expresada mediante la ecuación (3.34), mientras que las amplitudes 

de los armónicos pares son cero debido a que el voltaje de salida tiene simetría impar en media y 

cuarta onda [41]. Como se puede ver en la Figura 3.9, un convertidor multinivel puede generar una 

forma de cuarto de onda simétrica de tensión escalonada, en base a varias tensiones DC. Aplicando 

un análisis de Series de Fourier, podemos descomponer el voltaje de salida VaN (Figura 3.9), 

 
1 1

cos( ) sin( )aN h h

h h

V a t b t 
 

 

       (3.31) 

Donde, 

 0,ha    h debido a simetría impar (3.32) 

 
2

0

4
( ) sin( ) ( )h aNb V t t d t



  


    (3.33) 

Suponiendo que todos los niveles de tensión son iguales y resolviendo (3.33) obtenemos que la 

amplitud del k-ésimo armónico es, 

  
1

4
cos

k
DC

h i

i

V
b h

h


 


 


   (3.34) 

Donde, 

 VDC : valor del nivel de voltaje DC 

 h : orden del armónico impar 

 k : número total de ángulos de conmutación 

 αi : i-ésimo ángulo de conmutación, donde 
1 ... ...

2
i k


         

Si los ángulos de conmutación no satisfacen la condición, el método no existe y el THD 

incrementa drásticamente [42]. Debido a esta razón, esta técnica de modulación proporciona un 

rango estrecho de índice de modulación, lo cual es una desventaja [42]. Por otra parte, es importante 

señalar que para k ángulos de conmutación, k-1 armónicos pueden ser eliminados manteniendo la 

componente fundamental con amplitud ajustable.  

Por ejemplo, si se quieren eliminar los armónicos 5 y 7 del voltaje de salida del convertidor, 

se deben resolver las ecuaciones (3.35) y (3.36).  
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3

5

1

4
cos(5 ) 0

5
DC i

i

b V 
 

     (3.35) 

 
3

7

1

4
cos(7 ) 0

7
DC i

i

b V 
 

     (3.36) 

Y la componente fundamental puede ser controlada por el índice de modulación mediante la 

expresión (3.37). 

 
3

1

1

4
cos( )a i

iDC

b
m

V


 

     (3.37) 

La forma de onda de la salida del inversor se muestra en la Figura 3.9, donde se pueden ver 

los diferentes ángulos de conmutación αi, y las fuentes de voltaje Vi que forman a la onda. 

Cuando se utiliza este método con frecuencia de conmutación fundamental, normalmente 

todos los voltajes DC están involucrados, y además todos los interruptores de encienden y se apagan 

una vez por ciclo. Utilizando este método de modulación se obtiene una baja frecuencia 

conmutación por ciclo, reduciendo así las pérdidas por conmutación en los dispositivos 

semiconductores. Además, se eliminan componentes de baja frecuencia que son indeseadas. En 

cuanto a desventajas, una de las principales, como ya mencionamos, es que este método tiene un 

limitado índice de modulación, y además a medida que se quiere eliminar una mayor cantidad de 

armónicos los cálculos matemáticos se dificultan notablemente. 

 

vaN

t

Vk

V1

Vi

...

...

α1 αkαi... ...

π/2

 

Figura 3.9: Voltaje de salida general para un inversor con SHE [41] 
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3.7. Control Predictivo basado en Modelo (MPC) 

La idea en que se basa este método de control es de escoger el estado de conmutación que 

minimice una función de costo en el siguiente período de muestreo [43], o también conocido como 

horizonte de tiempo, es decir, este esquema permite predecir el estado de conmutación futuro. 

 Esta técnica de control, al igual que el SVM, utiliza todos los estados de conmutación que 

permiten generar los distintos niveles de tensión de salida del inversor, como mencionamos el 

inversor NPC trifásico de tres niveles tiene 19 vectores de tensión, que son producidos por 27 

estados de conmutación. 

El algoritmo del MPC se caracteriza por tener los siguientes elementos fundamentales [44]: 

- Modelo de Predicción: Este sería el modelo matemático del inversor multinivel, se utiliza para 

calcular la salida del sistema en instantes futuros. El modelo debe estar expresado en el dominio 

del tiempo, pero en su forma discreta. 

- Función de costo: Representa el criterio de optimización, es decir, el comportamiento deseado 

del sistema, por ejemplo, a través de una función se le indica al inversor que siga la referencia de 

entrada. Puede ser multivariable. 

- Restricciones operativas: Estas restricciones definen los límites dentro de los cuales tendrá 

permitido al inversor operar. Aquí se pueden programar valores máximos o mínimos de 

corriente para proteger dispositivos, indicar el estado de conmutación que minimiza la función 

de costo. Generalmente, va dentro de la función de costo. 

- Horizonte de predicción: Es el rango de tiempo dentro del cual se realiza la optimización, es 

decir, es el tiempo futuro que se puede predecir. 

 

En esta sección, con el fin de entender de manera práctica el algoritmo de esta técnica, se 

hará una revisión de un trabajo realizado por Cortés, Wilson, Kouro, Rodríguez y Abu-Rub [37]. 

Aquí, se desarrolla un modelo de control predictivo para un CHB trifásico compuesto de dos 

puentes H por fase que está conectado una carga RL, el sistema se muestra en la Figura 3.10. Cada 

puente H está alimentado por un rectificador puente de diodos con un voltaje de DC-link igual a 

VDC. 
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Figura 3.10: CHB trifásico de dos puente H simétrico conectado a una carga RL 

 

A. Modelo del Inversor CHB Simétrico y de la Carga 

Por cada fase, el número posible de voltajes es 

 2 1L H    (3.38) 

Donde, 

 L   : Número de niveles 

 H   : Número de puentes H conectados en serie por fase 

En un inversor trifásico, el número de combinaciones de niveles de voltajes LK  es 

 3

LK L   (3.39) 

Por otro lado, cada celda inversora tiene dos señales de conmutación y para H inversores en 

cada pierna, el voltaje de una pierna del inversor en términos de señales de conmutación binaria es 



40 

  ,1 ,2

0

H

aN DC ia ia

i

V V S S


    (3.40) 

Donde, 

 
,1iaS  y 

,2iaS  : Señales de conmutación binaria de la celda i y la pierna . 

Las combinaciones de estados de conmutación posibles 
SK  para un inversor CHB con H  celdas en 

cada pierna es 

 62 H

SK    (3.41) 

 Como cada fase puede generar cinco niveles de tensión, en un inversor trifásico son posible 

un total de 125 vectores de voltaje. De esos 125 vectores de voltaje, varios son redundantes, 

resultando en 61 vectores de voltaje diferentes. En la Tabla 3.3 se listan el número total de vectores 

de voltaje y los diferentes vectores de voltaje para diferentes números de puentes H por fase. 

 

Tabla 3.3: Total de Vectores de Voltaje y Diferente Vectores de Voltaje  

para un Inversor Trifásico con H Celdas 

Número de puentes H Niveles de Voltaje 
Número de vectores de voltaje 

Total Diferentes 

1 3 27 19 

2 5 125 61 

3 7 343 127 

4 9 729 217 

H   2 1H     
3

2 1H    212 6 1H H    

 

De acuerdo a la Figura 3.10, la ecuación diferencial de la corriente de una fase (a) para un 

carga RL trifásica conectada al inversor es 

 0

( )a
a a

di t
L Ri v

dt
    (3.42) 

Donde, 

 R : Resistencia de la carga 

 L : Inductancia de la carga 

 
0av   : Voltaje a través de la carga en referencia al punto neutro 0. 

Sin embargo, el voltaje a través de la carga en términos del voltaje del inversor es 

 
0 0a aN Nv v v    (3.43) 
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Donde, 

 
0Nv   : Voltaje de modo común (

cmv ) 

El voltaje de modo común puede ser definido como 

 
0

3

aN bN cN
N cm

v v v
v v

 
    (3.44) 

El modelo de la carga puede ser expresado como una ecuación vectorial usando la siguiente 

transformación,  

 
2 3 1 3 1 3

0 3 3 3 3

a

b

c





 
     

           

  (3.45) 

Donde, 

 a , b , c    : Variables trifásicas de voltaje o corriente 

 ,     : Variables vectoriales 

Usando esta transformación, (3.42) puede ser escrito en términos de las variables vectoriales α-β 

como 

 
,

, ,

( )di t
L Ri v

dt

 

       (3.46) 

Donde, 

 
,v    : Vector de voltaje del inversor 

 
,i    : Vector de corriente de carga 

 

 

 

B. Algoritmo de Control Predictivo 

La principal idea del esquema de control predictivo de la corriente usado en [37], es para 

predecir el comportamiento de la corriente de carga para cada posible vector de voltaje generado por 

el inversor. La predicción de la corriente se basa en el modelo discretizado del sistema.  

La derivada se puede aproximar a través de Euler hacia adelante. Se hace con Euler hacia 

adelante con el fin de obtener el valor futuro de salida del sistema (predecir el estado futuro de 

acuerdo al actual): 

 
, , ,( ) ( 1) ( )

s

di t i k i k

dt T

      
   (3.47) 
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En este paso, se transforma la derivada del dominio del tiempo continuo t al dominio de 

tiempo discreto k, donde k  representa el horizonte de tiempo de predicción, cabe señalar que para 

realizar esta aproximación el tiempo de muestreo 
sT   u horizonte de tiempo debe ser muy pequeño. 

Sustituyendo esta expresión en (3.46), se obtiene la siguiente expresión para el vector de corriente 

de carga futuro 

   , ,,
1 ( ) ( )s

s

T L
i k v k i k R

L T
    

  
     

  
  (3.48) 

Donde, 

 
sT   : Horizonte de tiempo 

Esta ecuación se utilizará en el controlador para predecir el valor futuro de la corriente de 

carga para un vector de voltaje dado. 

 

C. Selección del Vector de Voltaje 

Para la selección de los vectores de voltaje apropiados para el control de corriente, la 

predicción de corriente es evaluada usando la siguiente función de costo, 

 * *( 1) ( 1) ( 1) ( 1) ( 1)g k i k i k i k i k              (3.49) 

Donde, 

 *

, ( 1)i k     : Predicción del vector de corriente de referencia 

Para tiempos de muestreo suficientemente pequeños, se puede asumir que * *

, ,( 1) ( )i k i k     . Para 

tiempos de muestro más grandes, es necesaria una extrapolación de la referencia. 

La función de costo (3.49) es evaluada para cada vector de voltaje posible y el vector que minimiza, 

se selecciona y se aplica en la carga. Esto significa que (3.48) y (3.49) son calculados 125 veces para 

un inversor de 5 niveles con el fin de obtener la solución óptima. 

Un diagrama de bloques del control predictivo de la corriente se muestra en la Figura 3.11. 

Aquí las corrientes medida son usadas para la predicción del j valor futuro de las corrientes de carga, 

correspondiente a los j posibles vectores de voltaje, donde j = 125 para un inversor de 5 niveles. 

Esas predicciones son evaluadas por la función de costo, y el vector de voltaje que minimiza esta 

función es seleccionado y aplicado. 
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Figura 3.11: Diagrama de bloques del algoritmo de control predictivo 

 

Varias y diferentes formulaciones de la función de costo son posibles. Dependiendo de la 

aplicación específica, es posible incluir algunas restricciones como: reducción de la frecuencia de 

conmutación, la formación del espectro y otros. Sin embargo, en esta revisión sólo será considerada 

una simple función de costo 

 

Las ventajas de este método de control son [37], [39], [43]: 

- Que no requiere ninguna técnica de modulación o tipo de controlador lineal (por ejemplo 

controlador PI), que son necesarios para modulaciones como las basadas en PWM. 

-  El MPC al hacer uso de los estados redundantes de conmutación, logra  balancear el voltaje en 

el DC-link (voltaje DC del condensador que actúa como fuente de alimentación del inversor). 

- Permite reducir el número de conmutaciones de los semiconductores. Esto se puede colocar 

como una restricción dentro de la función de costo.  

- El voltaje de salida del inversor tiene una mínima distorsión armónica. 

- Este tipo de control tiene una mejor respuesta dinámica. 

- Puede ser aplicada a una amplia variedad de sistemas. 

- Se puede compensar el tiempo muerto, y con tiempo muerto nos referimos al período de tiempo 

que se deja por seguridad para que interruptores que son complementarios no queden activados 

al mismo tiempo, pues como sabemos tanto al encendido como el apagado de un semiconductor 

no es instantáneo sino que es finito, entonces el tiempo muerto es un lapso que se deja entre dos 

interruptores complementarios para evitar un corto circuito.  

 

En cuanto a las desventajas, se puede mencionar que [37], [39], [43]: 

- Este tipo de control no asegura error igual cero en estado estacionario, pero si asegura error 
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mínimo, en comparación con un controlador PI que en este caso sí asegura error cero en estado 

estacionario si la referencia es constante.  

- El espectro de frecuencia del voltaje de salida contiene una gran cantidad de armónicas, tanto de 

alta como de baja frecuencia, aunque las amplitudes son pequeñas estas igual pueden producir 

resonancia en algún filtro pasivo del sistema. 

- Para modelar el sistema es necesario conocer de antes la carga que será alimentada por el 

convertidor, además se requiere conocer de un modelo dinámico del sistema suficientemente 

preciso.  

- La carga computacional es elevada debida a la gran cantidad de cálculos que ejecuta. 

- Los semiconductores tienen una frecuencia de conmutación distribuida de forma asimétrica, esto 

significa que algunos dispositivos van a conmutar más que otros y esto genera un inconveniente 

para el diseño del equipo. 

 

3.8. Discusión  

En este capítulo se discuten las diferentes técnicas de modulación revisadas, la cuales tienen 

como objetivo principal asegurar las siguientes características: reducir los armónicos de corriente en 

la carga, minimizar la frecuencia de conmutación, asegurar frecuencia de conmutación uniforme 

para todos los dispositivos semiconductores, asegurar que, en general, el balance en los 

condensadores del lado DC del convertidor se mantenga constante. 

La técnica de modulación PS-PWM se caracteriza por entregar un voltaje de salida con una 

bajo THD y con armónicos de alta frecuencia los que pueden ser eliminados por pequeño filtro 

pasabajas, otorgando una corriente de carga prácticamente sinusoidal; además las conmutación en 

los semiconductores del inversor es uniforme, por lo que cada interruptor disipará la misma cantidad 

de energía. Todos estos beneficios son a costa de una alta frecuencia de conmutación, lo que 

produce que las pérdidas por conmutación sean mayores que otras modulaciones.   

Pero, al compararla con LS-PWM, esta modulación entrega un mejor rendimiento en cuanto 

a distorsión armónica de voltaje de salida se refiere, aunque el espectro contiene armónicos de baja 

frecuencia. La frecuencia de conmutación en los interruptores es alta y asimétrica, es decir, algunos 

dispositivos conmutan más que otros, incluso para valores pequeños de ma  algunos semiconductores 

no conmutan, esta asimetría en la conmutación permite al diseñador incluir diferentes tecnologías de 

semiconductores en el inversor, con el fin de reducir las pérdidas. 
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La NLM, tiene características muy parecidas con LS-PWM, en cuanto a frecuencia de 

conmutación de los dispositivos semiconductores, ya que esta es alta y asimétrica. También, tiene 

una buena calidad de señal de voltaje de salida con bajo THD. 

A diferencia de las anteriores modulaciones, SHE se caracteriza principalmente por ofrecer 

una frecuencia de conmutación igual a la fundamental, por lo que se esperaría que las pérdidas por 

conmutación en los interruptores sean bajas. El voltaje de salida que se obtiene de este esquema, es 

uno con bastante distorsión armónica, pero es capaz de eliminar las armónicas  de baja frecuencia 

más significantes. 

Por otro lado, SVM presenta un bajo contenido armónico en el voltaje de salida del inversor, 

pero estos armónicos están distribuidos a través de todo el espectro, lo que puede ser peligroso si es 

que se tiene algún filtro conectado en el sistema. En cuanto a la frecuencia de conmutación está es 

de un valor alto, pero que a través de los estados de conmutación redundantes se busca reducirla en 

lo máximo posible, además los semiconductores tienen una frecuencia de conmutación asimétrica, 

pues estos conmutan de acuerdo a lo que indica la referencia, y por ende según los vectores 

espaciales y los tiempos de aplicación de estos. 

Para MPC ocurre lo mismo con SVM, la frecuencia de conmutación de los dispositivos 

semiconductores depende de la referencia y de acuerdo a esta se generan la conmutación de los 

dispositivos, lo que provoca que algunas actúen más que otros, generalmente la frecuencia de 

conmutación es alta. Lo bueno de MPC es que es una técnica muy flexible, por lo que si se quiere 

reducir la frecuencia de conmutación, basta con colocarla como restricción dentro del algoritmo. 

Este esquema produce una gran distorsión armónica en el voltaje de salida, pero en la corriente de 

salida el THD es mínimo; aunque al igual que SVM, los armónicos están distribuidos en todo el 

espectro.  

Finalmente, de acuerdo a la información recopilada, la técnica de modulación que, en un 

principio, tienen mejores cualidades y que puede ser mejor aprovechada en un inversor CHB es PS-

PWM. Debido a que es un esquema de fácil implementación, la distribución simétrica de las 

pérdidas de esta técnica le permite, en particular a un CHB, que todos los inversores puente H 

conmuten la misma cantidad de veces y conduzcan el mismo período de tiempo, esto permite que no 

se exijan en demasía a algunos semiconductores en comparación con el resto; también en cuanto a 

su espectro de frecuencia tiene la particularidad que los armónicos se agrupan en altas frecuencia 

por lo que su eliminación y/o mitigación se puede solucionar con un simple filtro pasabajas, con eso 

la corriente de salida tendría un forma de onda más sinusoidal.  
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Capítulo 4. Pérdidas En Un Inversor 

 

4.1. Introducción 

Los inversores multinivel son ampliamente usados en variadores de frecuencia o también 

llamado AC Drive de alta tensión y alta potencia. En la Figura 4.1 se muestra un diagrama de 

bloques de un Drive de media tensión. Compuesto principalmente por [8]:  

- Un transformador de alta potencia; 

- Un rectificador el cual convierte la tensión de alimentación de la red eléctrica en una tensión DC 

con una magnitud fija o ajustable. Los rectificadores comúnmente usados incluyen rectificadores 

de diodos multipulso, rectificadores SCR multipulso o rectificadores modulados en PWM; 

- El enlace DC (o DC-link) puede ser simplemente un condensador que proporcione una tensión 

DC en los convertidores de fuente de tensión o un inductor que alisa la corriente DC en los 

convertidores de fuente de corriente; 

- Un inversor puede clasificarse generalmente en inversor fuente de tensión (VSI) e inversor  

fuente de corriente (CSI); 

- Dependiendo de los requerimientos del sistema y del tipo de convertidor empleado, los filtros de 

entrada y de salida son opcionales.  

 

 
          SEP 

Filtro de     

entrada 
Transformador Rectificador Enlace DC Inversor 

Filtro de 

salida 

Carga 

(motor) 

Figura 4.1: Diagrama de bloques de un Drive de media tensión 

 

Las aplicaciones de baja dinámica no regenerativas, tales como bombas, ventiladores y 

compresores, representan el 85% de aplicaciones industriales de alta potencia (≈ 2 MW) donde el 

ahorro energético es primordial y justifica la inversión en un Drive de media tensión [3]. Si bien 

estos equipos permiten un ahorro energético importante, no están exentos de pérdidas de energía. 

Las pérdidas de potencia de los componentes individuales afectan directamente la eficiencia 
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eléctrica del sistema de accionamiento. En general, la eficiencia se define como la relación entre la 

potencia de salida y la potencia de entrada de un sistema. Debido a la complejidad del sistema de 

accionamiento, la evaluación de la eficiencia del sistema de accionamiento puede ser complicada 

[45]. Este trabajo se enfocará sólo en las pérdidas en los dispositivos semiconductores del inversor 

dado que el interés se centra en comparar las distintas técnicas de modulación PWM, pero es 

necesario tener en cuenta que las pérdidas en un AC Drive de media tensión se dividen en varias 

partes. A continuación, se muestran las principales pérdidas en un AC Drive: 

 

4.2. Pérdidas en el DC-link 

Las pérdidas en el DC-link inductivo para el inversor fuente de corriente (CSI) se producen 

por su resistencia en serie equivalente. Estos son comúnmente un 2% - 4% de la potencia nominal 

del inductor. Por otro lado, los inversores fuente de voltaje (VSI) presentan menores pérdidas  de 

energía en comparación a los convertidores CSI, ya que los condenadores son dispositivos muy 

eficientes en general. De hecho, la pérdida total de un banco de condensadores de DC-link 

raramente excede el 0,5% de su valor nominal [3]. 

 

4.3. Pérdidas en el Transformador 

Los transformadores de alta potencia presentan una eficiencia muy alta debido al 

considerable impacto económico que su funcionamiento tiene en los procesos industriales. Así, en 

transformadores de media tensión, una eficiencia del 98,5% es muy común. Sin embargo, las 

diferentes configuraciones de transformadores utilizadas por los variadores de frecuencia de media 

tensión podrían fácilmente hacer variar la eficiencia. El estándar IEEE 57.18.10-1998 presenta un 

método para calcular las pérdidas en el transformador bajo la presencia de corrientes armónicas, que 

son los principales contribuyentes a las pérdidas de potencia del transformador en Drives de media 

tensión. Las pérdidas del transformador son proporcionales al cuadrado de la tensión (pérdidas de 

hierro) y proporcionales al cuadrado de la corriente de carga (pérdidas de cobre); por lo tanto, el 

factor de potencia de entrada tendrá un impacto directo sobre las pérdidas totales. Además, el 

contenido armónico de las corrientes del convertidor -medido por el factor K- aumentará aún más 

las pérdidas en el transformador. Está claro, entonces, que cuanto mejor sea el factor de potencia y 
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cuanto más sinusoidales sean las corrientes que fluyen a través del transformador, menores serán las 

pérdidas totales en el transformador [3]. 

4.4. Pérdidas en Dispositivos Semiconductores 

Las pérdidas en un dispositivo semiconductor de potencia pueden clasificarse en: pérdidas 

por conducción, pérdidas por conmutación y pérdidas por bloqueo en estado apagado. Las pérdidas 

de bloqueo en estado apagado, es el producto de la tensión de bloqueo y la corriente de fuga [46], 

estas pérdidas no serán consideradas en la simulación final. 

 

4.4.1 Pérdidas por Conducción 

 Las pérdidas por conducción son una función del voltaje de saturación 
CESV  y la corriente 

instantánea ( )i t . En [47], se presenta un modelo de estimación de las pérdidas por conducción. El 

voltaje de saturación puede ser modelado usando aproximación lineal de primer orden compuesto 

por una tensión umbral (threshold voltage) 
TV y una resistencia en serie 

TR  , así, 

 ( ) ( )CES T TV t V R i t     (4.1) 

Entonces, la potencia media debida a las pérdidas de conducción disipadas en los 

semiconductores a frecuencia fundamental está dada por, 

 2

on T AVG T RMSP V I R I      (4.2) 

Donde, 

 
AVGI  : Corriente promedio fluyendo a través del semiconductor 

 
RMSI  : Valor de corriente RMS 

Finalmente la disipación de energía durante un período es 

 on on onE P t    (4.3) 

 

Donde, 

 onP  : Potencia de pérdida durante la conducción 

ont  : Tiempo de conducción 

 

En este proyecto, para determinar las pérdidas por conducción se usará la expresión presentada en 

[32]. Así las pérdidas por conducción onP   son igual a, 
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 on sat o sw onP V I f t   (4.4) 

Donde, 

 satV   : Caída de tensión en el dispositivo semiconductor cuando se encuentra encendido. 

 oI   : Corriente que circula a través del semiconductor. 

 swf   : Frecuencia de conmutación. 

 ont   : Tiempo de conducción por un ciclo de la frecuencia fundamental. 

 

4.4.2 Pérdidas por conmutación 

Determinar las  pérdidas por conmutación es todo un desafío debido a que es un proceso que 

dura unos pocos nanosegundos, además se debe considerar la naturaleza no lineal del proceso 

mismo de conmutación [46], [48]. 

 

 

(a) (b) (c) 

Figura 4.2: Forma de ondas características en la conmutación [46] 

a) Encendido del IGBT, b) Apagado del IGBT, c) Apagado del diodo 

 

En [46] se presenta un modelo para estimar las pérdidas por conmutación en un IGBT. Las 

pérdidas en un período de conmutación dependen de una serie de factores: características del diodo 

(tiempo de recuperación inversa y peak de corriente), características del IGBT (tiempo de subida y 

bajada, tiempo de cola y corriente de cola) e inductancia parásita. En modernos diodos de 

recuperación rápida utilizados con IGBTs, las pérdidas por encendido son inferiores al 1% en 

comparación con las pérdidas de apagado, por lo que se desprecian para el análisis. Por lo tanto, el 

método de estimación sólo considerará las pérdidas en el encendido del IGBT, el apagado del IGBT 

y el apagado del diodo. 
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Durante el encendido de un IGBT, como se muestra en la Figura 4.2(a), la corriente 

comienza a incrementar transfiriendo gradualmente la corriente de carga desde el diodo de libre 

circulación opuesto al IGBT (el diodo opuesto está apagado). Cuando la corriente a través del IGBT 

ic alcanza la corriente de carga IL continúa creciendo porque el IGBT además debe proporcionar la 

corriente de recuperación inversa del diodo opuesto, incrementando de esta manera las pérdidas 

durante el encendido, pues el voltaje no es cero. 

Cuando el IGBT se apaga,  el voltaje a través del IGBT crece hasta que alcana el voltaje de 

bloqueo VDC. En ese punto el diodo en antiparalelo está predispuesto y comienza a conducir. La 

corriente a través del IGBT disminuye rápidamente produciendo un sobreimpulso en el voltaje 

debido a la inductancia parásita 
pL  . Este efecto se puede ver en la Figura 4.2(b). Adicionalmente, 

después del cambio inicial en la corriente, la pendiente varía, bajando a cero más lentamente debido 

a la carga almacenada en la puerta interna del BJT interno del IGBT, a esto se le conoce como  

sección de cola en el apagado del IGBT. 

Finalmente, durante el apagado del diodo, cuando la corriente de recuperación inversa 

retorna del peak negativo hacia cero, el voltaje a través del diodo crece desde el voltaje directo al 

voltaje de bloqueo, produciendo las pérdidas de apagado del diodo como se muestra en la Figura 

4.2(c). 

El modelo matemático para el cálculo de las pérdidas por conmutación que se obtuvo en 

[46], se consiguió al hacer coincidir el modelo teórico con los resultados experimentales de un 

prototipo del laboratorio. Además, este modelo depende de los parámetros que cambian según las 

condiciones de funcionamiento como temperatura, corriente de carga y tensión del DC-link. Las 

mediciones experimentales para un encendido y apagado del IGBT se muestran en rojo en la Fig. 3 

(a) y la Fig. 3 (b) respectivamente. 

 

Pérdidas en el encendido del IGBT:  

Las pérdidas instantáneas durante el proceso de conmutación Psw (t), pueden ser fácilmente 

obtenidas de la multiplicación de la corriente y el voltaje a través del dispositivo, 

 ( ) ( ) ( )sw CE cP t v t i t    (4.5) 

Donde 

 CEv   : Voltaje instantáneo en el IGBT 

ci   : Corriente instantánea en el IGBT 
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La integración de Psw (t) sobre el período completo de conmutación Tsw nos entrega la 

disipación de energía para esta conmutación. 

 
0

( )
swT

sw swE P t dt    (4.6) 

Para este caso particular el encendido del IGBT se muestra en la Figura 4.2 y Figura 4.3, 

'

sw r rrT t t  . Para propósitos prácticos el tiempo de recuperación inversa 
rrt se puede dividir en dos 

partes 
rr rra rrbt t t  , donde 

rrat  es el período cuando aumenta el tiempo de recuperación inversa, 

mientras que 
rrbt  es el período de bajada del tiempo de recuperación inversa. A partir de la hoja de 

datos del fabricante (datesheet) sabemos que el tiempo de subida (rise time) 
rt  como se ve en Figura 

4.2(a) representa el 80% del tiempo total que tarda la corriente del dispositivo en alcanzar la 

corriente de carga 
LI , este tiempo será denominado ' 0.8r rt t . Ahora el problema se reduce a 

aproximar la característica dinámica de conmutación que se muestra en la Figura 4.3 por el ajuste de 

curvas de líneas rectas, mostradas en azul. Estas rectas se usan para calcular (4.5) y (4.6). Para 

simplificar esta tarea 
swT  puede dividirse en tres partes '

rt  , 
rrat  y 

rrbt . 

 

 

 

(a) 
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(b) 

Figura 4.3: Dinámica de conmutación: Modelo teórico (azul) y medición experimental (rojo) 

a) Encendido del IGBT, b) Apagado del IGBT 

 

Considerando la primera parte durante '

rt  , el voltaje y la corriente a través del dispositivo 

puede aproximarse por, 

 
'

( ) L
c

r

I
i t t

t
   (4.7) 

 
' '2

( )
pc

CE DC p DC

r r

Ldi t
v t V L V t

dt t t
      (4.8) 

Donde, 

 
LI   : Corriente de carga 

 '

rt   : Tiempo de subida de la corriente a través del IBGT 

 t   : Tiempo 

DCV      : Voltaje de bloqueo 

pL  : Inductancia parásita  

 

Reemplazando (4.7) y (4.8) en (4.5) se obtiene 

 

2

2 '

'3 '
( ) 0

p L L DC
sw r

r r

L I I V
P t t t t t

t t


      (4.9) 
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Finalmente, la disipación de energía durante esta parte del encendido (denotado con el 

superíndice '( )rt ), es obtenido reemplazando (4.9) en (4.6), 

 

'

'

2 '
( )

0

( )
3 2

r

r

t

p Lt r L DC
igbt on sw

L I t I V
E P t dt


     (4.10) 

Para la segunda parte del encendido dinámico, durante 
rrat  , las expresiones siguientes se 

mantienen para el voltaje y la corriente, 

 
'

( ) c L
CE DC p DC p

r

di I
v t V L V L

dt t
      (4.11) 

 ( ) rr rr L
c L L

rra rra

I k I
i t I t I t

t t
      (4.12) 

Donde, 

rrI   : Corriente de recuperación inversa 

 
rrk   : Contante de proporcionalidad entre las corrientes de carga y de recuperación 

inversa. 

 

Notar que el peak de corriente de recuperación inversa 
rrI  es proporcional a la corriente de 

carga 
rr rr LI k I  . Esta relación puede ser corroborada con los datasheets del fabricante, como se 

ilustra en la Figura 4.4. La  constante de proporcionalidad rrk  puede obtenerse fácilmente como la 

pendiente de la gráfica. Se puede ver que el peak de la corriente de recuperación  inversa también 

depende de la temperatura, es decir, habrá valores diferentes de 
rrk   dependiendo de la temperatura. 

 

Figura 4.4: El peak de corriente de recuperación inversa depende de la corriente de carga 
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Ahora reemplazando (4.11) y (4.12) en (4.5) resulta, 

 
' '

( ) 0
L p L prr L

sw DC L DC rra

rra r r

I L I Lk I
P t t V I V t t

t t t

   
         

   
  (4.13) 

 

Notar que, para la simplicidad de lo cálculos, el tiempo t  está redefinido empezando de 0 

después de '

rt  . De esta forma, el total de energía pérdida durante 
rrat  en el encendido del IGBT 

(denotado por el superíndice ( )rrat ) está dado por 

2

( )

'
1

2
rra L pt rr

igbt on L DC rra

r

I L k
E I V t

t


  
       

    (4.14) 

 

Para la última parte del encendido del IGBT, durante el período 
rrbt  , las siguientes 

ecuaciones aproximan las formas de onda de corriente y voltaje 

 
' '

( ) L L
CE DC p DC p

r r

I I
v t V L V L

t t

 
     
 

  (4.15) 

  ( ) 1rr L rr L
c L rr L rr

rrb rrb

k I k I
i t t I I t I k

t t
          (4.16) 

Sustituyendo (4.15) y (4.16) en (4.5) las pérdidas de potencia para este período se obtiene 

 

   2

' 2 ' '
( ) 2 1L rr L L L

sw DC p DC p L rr L L rr DC p

r rrb rrb r r

I k I I It
P t t V L V L I k I I k V L

t t t t t

      
             

      
  

  (4.17) 

Con 0 rrbt t   . Cuando se reemplaza (4.17) en (4.6), la energía perdida durante 
rrbt  en el 

encendido del IGBT (denotado por el superíndice ( )rrbt ) es 

 
( )

'

1 1

2 6
rrbt L

igbt on L rrb DC p rr

r

I
E I t V L k

t


  
    

  
  (4.18) 

Finalmente, el total de energía disipada durante el período swT  del encendido del IGBT está 

dado por la suma de (4.10), (4.14) y (4.18), 

 
' ( ) ( )( ) rra rrbr t tt

igbt on igbt on igbt on igbt onE E E E        (4.19) 
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La Figura 4.3(a) muestra la potencia instantánea 
swP  medida en el prototipo del laboratorio 

en rojo, mientras que las funciones de potencia modeladas (4.9), (4.13) y (4.17) están superpuestas 

en azul. El error del modelo (principalmente debido a las aproximaciones) es solamente de un 8,4% 

respecto a la medición obtenida de las formas de onda experimentales. 

 

Pérdidas en el apagado del IGBT:  

El mismo análisis se puede llevar a cabo para las pérdidas de apagado del IGBT, pero 

considerando es esta ocasión la Figura 4.3(b). Aquí el período de conmutación 
swT   es dividido en 

cuatro partes ' '

sw rv fa fb tailT t t t t     . Notar que el tiempo de bajada (fall time ) '

ft  es dividido en dos 

partes '

fat   y '

fbt , ambos del mismo largo ' 2ft  , ya que es necesario aproximar el voltaje con dos 

diferentes pendientes. El  proceso para obtener el modelo de pérdidas es idéntico al usado para las 

pérdidas de encendido del IGBT, por lo tanto, solamente se pondrán los resultados finales: 

  ( )

2
rvt rv

igbt off L DC CES

t
E I V V     (4.20) 

Donde, 

 
rvt   : Tiempo de subida del voltaje a través del IGBT 

 
CESV   : Voltaje de saturación del dispositivo 

 

  
' '

( )

6 12 8 2

fat p L p tail DC f DC L f

igbt off tail L

L I L I V t V I t
E I I

 
     

  

  (4.21) 

Donde, 

 
tailI  : Corriente de cola del IGBT 

 '

ft  : Tiempo de bajada de la corriente a través del semiconductor 

 

   
 

 
'

' '
2( )

' '

2

12 8 2 2

fbt p f p L f ptail L

igbt off tail L tail L DC DC tail L

f f

L t L I t LI I
E I I I I V V I I

t t


   
           

      

  

  (4.22) 

 ( )

2

tail tail DC tail
igbt off

I V t
E     (4.23) 

 

Finalmente la energía pérdida en el período completo swT  durante el apagado del IGBT está 

dado por la suma de (4.20), (4.21), (4.22) y (4.23), 
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' '( ) ( )( ) ( )fa fbrv tail

t tt t

igbt off igbt off igbt off igbt off igbt offE E E E E          (4.24) 

 

Pérdidas en el apagado del diodo:  

El apagado del diodo no puede ser medido directamente en el prototipo del laboratorio, ya 

que el diodo está integrado dentro del módulo IGBT. Sin embargo, basándose en la forma de onda 

teórica de la Figura 4.2(c) y el hecho de que el cambio del diodo corresponde a la parte de 

recuperación inversa del encendido del IGBT, puede realizarse un análisis similar. De hecho, es fácil 

obtener el modelo, ya que hay  pérdidas de conmutación solamente durante 
rrbt  , aquí, el voltaje y la 

corriente a través del diodo son, 

 ( ) DC
d

rrb

V
v t t

t


   (4.25) 

 ( ) 1d rr rr L rr

rrb rrb

t t
i t I I I k

t t

 
    

 
  (4.26) 

 

La potencia y la energía son calculas como en los casos anteriores, resultando en 

 

 
2

( ) DC L rr
diode off

rrb rrb

V I k t
P t t

t t


 
  

 
  (4.27) 

 
6

rrb
diode off DC L rr

t
E V I k    (4.28) 

En este proyecto por simplicidad, se estimarán las pérdidas por conmutación basándose en 

un modelo lineal propuesto en [32].  

 

Pérdidas por conmutación (lineal):  

En la Figura 4.5.(a), podemos apreciar la señal de control para activar a los dispositivos 

semiconductores, al mismo tiempo se puede observar que cuando la señal de control es positiva y se 

acciona el interruptor, la corriente que fluye por este dispositivo (Figura 4.5.(b)) no es instantánea y 

tiene un pequeño tiempo de retardo tri, del mismo modo el voltaje de bloqueo del semiconductor no 

se desactiva de manera súbita, también le toma un breve período de tiempo tfv, la suma de estos dos 

retardos le llamaremos tiempo de cruce de encendido (tri + tfv = tc(on)), como podemos apreciar en la 

Figura 4.5.(c), en el tiempo de cruce de encendido se produce una disipación de energía, el mismo 

efecto ocurre cuando estos dispositivos cambian a estado de apagado, también existe un período de 
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retardo tanto para la corriente como para el voltaje, al que le llamaremos tiempo de cruce de 

apagado tc(off) [32].  

La ecuación que se utilizará en este trabajo para determinar las pérdidas en los 

semiconductores debido a la conmutación [32] es, 

  ( ) ( )0.5sw d o sw c on c offP V I f t t    (4.29) 

Donde, 

 dV   : Voltaje de bloqueo del semiconductor. 

 oI   : Corriente que circula a través del dispositivo. 

 swf   : Frecuencia de conmutación. 

( )c ont  : Tiempo de retardo de encendido 

( )c offt   : Tiempo de retardo de apagado. 
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Figura 4.5: Formas de onda características en un semiconductor en conmutación 

 (a) Señal de encendido de interruptor; (b) corriente y voltaje en el semiconductor;  

(c) potencia disipada en el dispositivo 
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4.5. Discusión  

En este capítulo se hizo una revisión de las pérdidas que afectan a un inversor, pérdidas que 

son producidas por las conmutaciones de los semiconductores de potencia. Se vieron los dos tipos 

de pérdidas que se generan en los dispositivos: pérdidas por conmutación y por conducción. Las 

pérdidas dependen  principalmente de la frecuencia de conmutación y de la tecnología de 

semiconductor que se utilice en el inversor, por eso importante escoger una adecuada técnica de 

modulación y un dispositivo de acuerdo a las necesidades que se desean satisfacer. Generalmente, 

las pérdidas por conmutación son las más críticas en un convertidor. 
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Capítulo 5. Nuevas Tecnologías En Semiconductores De 

Potencia 

 

5.1. Introducción 

Los dispositivos semiconductores de potencia que se utilizan en los inversores, deben ser 

capaces de encenderse y apagarse mediante señales de control aplicadas a la terminal de control del 

dispositivo, de manera que actúen de acuerdo a los pulsos que provienen del esquema de 

modulación. Estos dispositivos se denominan interruptores controlables y se representan de forma 

genérica por el símbolo de la Figura 5.1, donde IT y VT son la corriente a través del interruptor y el 

voltaje de bloqueo respectivamente. Cuando el interruptor está apagado, no fluye corriente alguna, y 

cuanto está encendido, la corriente fluye sólo en dirección de la flecha [32]. 

IT

+

VT

-
 

Figura 5.1: Interruptor controlable genérico [32] 

 

El interruptor controlable ideal tiene las siguientes características: 

- Bloquea grandes tensiones directas e inversas con flujo de corriente cero. 

- Conduce en forma arbitraria grandes corrientes con caída cero de tensión cuando está encendido. 

- Conmuta de encendido y apagado o viceversa en forma instantánea cuando se dispara 

- Se requiere una cantidad de energía insignificante de la fuente de control para disparar el 

interruptor. 

 

Los dispositivos verdaderos, como se esperaría, no tienen estas características ideales, y por 

ende disiparán energía cuando se usan en las numerosas aplicaciones [32]. Es por eso que 

investigadores en el área de la electrónica se encuentran trabajando constantemente para poder 

fabricar el dispositivo semiconductor de potencia que más se acerque a estas características ideales, 

a continuación se enlistan la características deseables en un interruptor controlable [32]: 
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1. Una pequeña corriente de fuga en el estado inactivo. 

2. Una pequeña caída de tensión de estaco activo Vsat para minimizar las pérdidas de conducción. 

3. Tiempos cortos de voltajes de conexión y desconexión. Esto permitirá el uso del dispositivo con 

altas frecuencias de conmutación. 

4. Gran capacidad de bloqueo de tensión directa e inversa. Esto minimizará la necesidad para la 

conexión en serie de varios semiconductores, lo cual complica el control y la protección de los 

interruptores. Además,  la mayoría de los tipos de dispositivos tiene un voltaje mínimo de estado 

activo, sin tener en cuenta su voltaje de bloqueo nominal. La conexión en serie de varios de estos 

dispositivos ocasionaría una tensión más alta en estado activo y, por tanto, más pérdidas de 

conducción. En la mayoría de los circuitos de convertidores (no en todos) se coloca un diodo a 

través del interruptor controlable, para permitir que la corriente fluya en dirección inversa.  

5. Corriente nominal alta del estado activo. En aplicaciones de corriente alta esto minimizaría la 

necesidad de conectar varios dispositivos en paralelo, lo que evitaría el problema compartición 

de corriente. 

6. Un coeficiente positivo de temperatura de resistencia en estado activo. Esto asegura que los 

dispositivos en paralelo compartan de manera igual el total de corriente. 

7. Una pequeña cantidad de energía para conmutar el dispositivo. Esto simplifica el diseño del 

circuito de control. 

8. Capacidad de soportar tensión nominal y corriente nominal en forma simultánea durante la 

conmutación. Esto eliminaría la necesidad de circuitos de protección externa (amortiguadores o 

snubbers) a través del dispositvo. 

9. Grandes capacidades de dv/dt y di/dt. Esto minimizaría la necesidad de circuitos exteriores que 

de lo contrario se necesitarían para limitar dv/dt y di/dt en el dispositivo para que no se dañe. 

 

Actualmente el dispositivo semiconductor de potencia que generalmente se utiliza en 

convertidores multinivel de media tensión y alta potencia es el IGBT. Este dispositivo se caracteriza 

por tener una rápida velocidad de conmutación, con una frecuencia de conmutación de 1 kHz a 100 

kHz, los niveles de tensión de bloqueo que puede alcanzar es de hasta 2 kV, y puede conducir 

corriente de hasta 500 A [32], además no requiere circuitos snubbers de encendido para minimizar 

el di/dt o de apagado para el dv/dt y sus pérdidas por conmutación son bajas, aunque las pérdidas por 

conducción son altas [8]. 
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 En este capítulo se hará una revisión de los dispositivos semiconductores de potencia 

modernos basados en nuevas tecnologías que permitan sustituir o complementar al IGBT en las 

topologías de inversores multinivel, con la finalidad de permitir un mejor rendimiento, aplicaciones 

de mayores niveles tensión y frecuencia, como también reducir las pérdidas de conmutación y 

conducción. Aquí, más que ver como es la estructura del dispositivo, nos enfocaremos en sus 

capacidades de voltaje, corriente, frecuencia, pérdidas y eficiencia, y mencionar las dificultades que 

ha tenido el dispositivo en cuestión para debutar en el mercado. 

 

 

5.2. IGCT 

El IGCT, que en inglés significa Integrated Gate Commutated Thyristor, fue introducido 

comercialmente por ABB en el año 1997. Este semiconductor de potencia hecho de silicio (Si) es 

una variación del GTO, y puede conseguir valores de voltaje de hasta 4,5 kV, de corriente hasta 

1600 A y una frecuencia de operación de 1 kHz, además es capaz de alcanzar eficiencias en 

inversores hasta un 99,6% [49].  

El IGCT opera según el principio de que los tiristores son dispositivos de conducción ideales, 

mientras que los transistores son dispositivos de apagado ideales. Por lo tanto, el IGCT se convierte 

en un dispositivo que bloquea dinámicamente y estáticamente como un IGBT pero conduce como 

un tiristor [49].  

La  principal característica del IGCT, que le da el nombre, es la integración del circuito de 

mando junto al dispositivo de potencia, que se muestra en la Figura 5.2. Esta implementación 

permite minimizar las inductancias en este circuito, el que resulta en la capacidad de desconexión 

muy rápida, y prácticamente eliminando problemas de dv/dt típicos de los GTO [50].  

 

  
(a) (b) 

Figura 5.2: IGCT 

(a)  Símbolo IGCT;  (b)  Dispositivo semiconductor IGCT 
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Un IGCT, se activa mediante una señal de corriente relativamente baja, y se apaga con una 

tarjeta de circuito impreso multicapa de compuerta que aplica un solo pulso de apagado de subida 

rápida; por ejemplo, una corriente de compuerta de 4 kA/μs, sólo con un voltaje de 20 V de 

compuerta a cátodo. Con esta variación de la corriente de compuerta, el dispositivo se apaga en su 

totalidad en menos de aproximadamente 1 μs. Para poder aplicar una corriente de subida rápida y de 

alto valor en la compuerta, en el IGCT se trata en especial medida reducir todo lo posible la 

inductancia del circuito de la compuerta [31]. Tiempo de apagados corto dan como resultado 

operación del dispositivo a altas frecuencias.  

Como ventajas este interruptor de potencia tiene bajas pérdidas de conducción en 

comparación con el GTO y resiste altos dv/dt. Como desventaja se puede mencionar que las 

corrientes de compuerta muy grandes y los altos di/dt de la corriente de compuerta significan que no 

se pueden usar cables regulares para conectar el accionamientos de compuerta al IGCT.  

Los IGCT son típicamente utilizados en convertidores fuente de corriente, aunque también 

han sido usados en inversores fuente de voltaje como en [51], allí se presenta un inversor CHB 

híbrido donde se utilizaron tanto semiconductores IGCT como IGBT obteniendo buenos resultados 

en cuanto a rendimiento. El principal inconveniente de este semiconductor de potencia, es que 

comercialmente sólo existen IGCT asimétricos en el mercado. 

 

5.3. IEGT 

El IEGT (Figura 5.3), que en inglés significa Injection-Enhanced Gate Transistor, es un 

dispositivo accionado por voltaje que permite la conmutación de altos niveles de corriente. Los 

rangos de voltaje del dispositivo son de hasta 4500 V y 2100 A, posee una alta eficiencia en 

comparación con el IGBT o el GTO, sobre el 98,5% [52].  

 

Figura 5.3: Dispositivo IEGT fabricado por TOSHIBA 
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 La fabricación de IGBT con altos valores de voltaje de bloqueo es difícil de conseguir, 

debido a un fuerte aumento en el voltaje de encendido en la región de alta corriente. Para superar 

esta limitación, los IEGT’s se fabrican utilizando una estructura única de emisor. Para entender 

mejor esto ver  en la Figura 5.3.(a) debido a la concentración de portadores cerca del emisor es baja, 

un aumento en los niveles de tensión de colector-emisor produce un aumento en el voltaje de 

encendido (de saturación) [53]. En cambio, en la Figura 5.4.(b) la concentración de portadores del 

emisor se mejoran cerca de este, en consecuencia, la inyección de electrones aumenta, reduciendo el 

voltaje de encendido; esto implica que las pérdidas por conducción serán menores en comparación 

con un IGBT. 

Además, el excelente rendimiento en los tiempos de apagado y la amplia área de operación 

segura (SOA) permiten reducir el consumo de energía, reducir el tamaño y mejorar la eficiencia del 

equipo [53]. 

Las aplicaciones previstas para este semiconductor son: convertidores para transmisión de 

alta tensión y corriente continua (HVDC), compensadores estáticos de potencia reactiva (SVC), 

tracción ferroviaria, molinos, metros y sistemas de trenes ligeros [53].  

 

 
(a) (b) 

Figura 5.4: Sección transversal y distribución de portadores [53] 

(a) IGBT; (b) IEGT 

 

 

5.4. Dispositivos Semiconductores de SiC 

Desde la década de los 80 se investiga en nuevos materiales semiconductores para fabricar 

tiristores y otros dispositivos de potencia. Han despertado interés por sus nuevas posibilidades los 

semiconductores de banda ancha prohibida (bandgap) [54]. A modo de explicación se sabe que los 
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semiconductores tienen un banda prohibida entre las bandas de valencia y conducción, el tamaño de 

la banda prohibida tiene implicaciones en los tipos de aplicaciones que se pueden realizar, por 

ejemplo una baja banda prohibida implica una mayor conducción intrínseca, mientras que una banda 

prohibida más ancha da a lugar a corrientes de fuga mucho más bajas y a temperaturas de 

funcionamiento significativamente más alta de los dispositivos [55]. Entre los semiconductores de 

banda ancha prohibida se encuentra el carburo de silicio (SiC). La tecnología basada en SiC ha 

madurado mucho en las últimas décadas y ha pasado de la investigación a la producción comercial. 

Los principales productos de dispositivos de potencia de SiC siguen siendo rectificadores basados en 

diodos Schottky, sólo una pocas compañías están ofreciendo dispositivos conmutadores basados en 

MOSFET’s, JFET’s y BJT’s [56].  

 

El Carburo de Silicio es un material semiconductor superior al Silicio, específicamente [55], [57]: 

- Tiene una banda prohibida más ancha. 

- SiC tiene una propiedad de ruptura eléctrica alta, que soportará un voltaje muy a través de una 

capa delgada. 

- Valores de resistencia menores que los dispositivos de silicio. 

- Una mayor velocidad de saturación de electrones, lo cual permite conducir a frecuencias de 

operación más altas. 

- Mayor conductividad térmica, permite la operación a densidades de potencia más altas. 

- El óxido nativo de SiC que es SiO2, el mismo óxido de silicio de toda la familia de dispositivos 

de potencia MOS, es decir, el MOSFET de potencia y el IGBT, pueden ser todos fabricados en 

SiC. 

 

5.4.1 SiC MOSFET 

De acuerdo a lo investigado, el SiC MOSFET es el principal dispositivo semiconductor 

candidato para reemplazar al IGBT de silicio en las aplicaciones de electrónica de potencia. Para 

empezar el SiC MOSFET ofrece menores pérdidas y operación a altas temperaturas. Sin embargo, el 

inconveniente clave en la producción en masa del SiC MOSFET ha sido la poca fiabilidad del óxido 

de la compuerta. Aunque investigaciones posteriores demostraron óxidos de puertas fiables, con lo 

cual ahora los estudios se enfocan en la optimización de la estructura del dispositivo para alcanzar 

un rendimiento que le permita entrar al mercado y competir con el IGBT de silicio [55]. 
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En [55], se presenta el reciente desarrollo de un prototipo SiC MOSFET de 1200 V de la 

compañía General Electric (Figura 5.5). El dispositivo encendido a corriente nominal tiene una caída 

de voltaje menor a 1.5, el mejor valor para un interruptor de 1200 V, este dispositivo se activa 

aplicando un voltaje a la compuerta de 20 V. En una prueba realizada a este dispositivo, con un 

voltaje de bloqueo de 600 V, un flujo de corriente de 30 A, se obtuvo un tiempo de encendido y 

apagado en el rango de los 20 ns y una bajas pérdidas de conmutación, que comparadas con un 

IGBT comercial fueron 5.7 a 8.8 veces más bajas. 

 

 

Figura 5.5: Prototipo SiC MOFET desarrollado por General Electric Company 

 

 

5.4.2 SiC Schottky Diodes 

Las principales áreas de aplicación  para diodos SiC están en circuitos de corrección de 

factor de potencia (PFC), fuentes de alimentación y recientemente en inversores fotovoltaicos (PV). 

La principal ventaja de este diodo es la ausencia de corriente de recuperación inversa durante la 

conmutación, por lo que es posible aumentar considerablemente la frecuencia de conmutación. Esto 

a su vez permite disminuir el volumen, el peso y el costo del sistema. Para tensiones superiores (> 3 

kV) se consideran estructuras de diodos pn o diseños de diodos Schottky combinados con pn, debido 

a los altos valores de bloqueo y capacidad de sobrecorrientes. 

En el mercado se pueden encontrar diodos Schottky de SiC, con valores de 600 V/ 50 A; 1,2 

kV/3 A; 1,2 kV/7 A; 1,2 kV/20 A y 600 V/4 A [58]. 

 

5.4.3 SiC JFET 

Los primeros intentos de diseñar y fabricar un SiC JFET se hicieron a finales de 1980 y 

principios de 1990. Durante ese tiempo, las principales cuestiones de investigación se referían al 
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desarrollo de dispositivos de SiC que serían capaces de resistir altas corrientes y operar a altas 

frecuencias de conmutación. Fue al mismo tiempo cuando algunos grupos de investigación habían 

empezado a mencionar las características ventajosas del material de SiC en comparación con el 

silicio [59]. Sin embargo, los primeros JFET de SiC que se habían fabricado en el laboratorio 

padecían diversos problemas que afectaban su rendimiento. Los valores de transconductancia 

relativamente bajos, la movilidad de los canales bajos y las dificultades en el proceso de fabricación, 

pero también la calidad del material de SiC como tal, todos ellos considerados como problemas de 

desarrollo de los JFET de SiC. Durante la última década, la mejora significativa de la calidad del 

material de SiC, permitió lanzar las primeras muestras de ingeniería de SiC JFETs en el mercado 

para su evaluación en el año 2001 [59]. Desde entonces, algunos diseños adicionales de SiC JFET 

han sido lanzados en el mercado por varias compañías, sin embargo, ninguno de estos JFET de SiC 

está totalmente disponible comercialmente como un producto normal en la actualidad, pues cada 

uno de ellos sufre de varios problemas que tienen que ser totalmente resueltos antes de entrar en la 

comercialización. A pesar de los problemas de comercialización, los JFET de SiC disponibles han 

demostrado ser ejemplos muy exitosos de dispositivos de potencia de SiC [59]. 

Hasta hoy, sólo dos diseños de SiC JFET han sido lanzados al mercado como muestras de 

ingeniería. El primer diseño de JFET es el denominado "JFET de canal lateral" (LCJFET), mientras 

que el otro se llama Vertical-Trench JFET (VTJFET).  

Se han propuesto dos versiones de la estructura SiC LCJFET. La primera está optimizada 

para la conmutación  rápida, mientras que la otra está optimizada para una baja resistencia en estado 

encendido, la utilización de cualquiera de las dos opciones dependerá de la aplicación en la cual se 

utilicen. La versión más reciente de este JFET fue lanzada en 2010, con capacidades de 1200 V con 

una corriente de saturación que supera los 80 A, mientras que la resistencia en estado es igual a 100 

mΩ a temperatura ambiente [59]. 

 El segundo JFET de SíC disponible, el VTJFET, puede ser fabricado como normalmente 

apagado o normalmente encendido. Independientemente del tipo de dispositivo, la sección 

transversal es idéntica, excepto por el espesor del canal vertical y los niveles de dopaje de la 

estructura. 
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5.4.4 SiC BJT 

El SiC BJT es un dispositivo bipolar normalmente OFF, que puede ser fabricado como una 

estructura NPN o PNP. Sin embargo, solo la estructura NPN  ha sido lanzada como muestra de 

ingeniería hace unos años. El dispositivo SiC BJT combina una caída de voltaje de saturación de 

colector-emisor muy baja (Vsat) y un rendimiento de conmutación bastante rápido. La baja caída de 

tensión en el estado encendido, se logra principalmente debido a la cancelación de los voltajes de 

juntura de base-colector y base-emisor en el modo de saturación. Se han reportado resistencias 

específicas en estado encendido tan bajas como 3,2 mΩ para el SiC BJTs de 1200 V [59]. 

 Como el silicio BJT, el SiC BJT es un dispositivo accionado por corriente, esto significa que 

se requiere una corriente de base continua para mantener el dispositivo en estado activo. La 

corriente de base está relacionada con el colector  mediante el parámetro de ganancia de corriente β. 

Hoy en día, se han demostrado ganancias de corriente superiores a 80 para un BJT de SiC 

comercialmente disponible de 1200 V / 50 A para BJT de SiC, pero esta ganancia cae casi un 50% a 

250 °C [59]. 

La gama de los BJT de SiC comercialmente disponibles hoy en día es estrecha. Hay 

solamente algunas variaciones del dispositivo de 1200 V que se han lanzado para la evaluación. En 

particular, se dispone actualmente de dispositivos con valores nominales de corriente que comienzan 

en 6 A con Vsat = 0,45 V a hasta 50 A con Vsat = 1,2 V [59]. 

 

5.5. Dispositivos Semiconductores de diamante 

Otro material semiconductor de banda ancha prohibida interesante para la fabricación de 

componentes de potencia es el diamante, aunque no cuenta con una tecnología tan madura como el 

carburo de silicio (SiC) y el arseniuro de galio (AsGa). El diamante es el material que tiene las 

propiedades físicas más prometedoras de este grupo, sobretodo en cuanto a posibilidades de elevada 

tensión y temperatura de funcionamiento, aunque actualmente no se dispone de componentes 

comerciales debido, entre otros factores, a la elevada temperatura exigida para el procesado físico 

del material [54]. 
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5.6. Discusión  

En este capítulo se hizo una breve revisión de los diferentes dispositivos semiconductores de 

potencia que están emergiendo para competir comercialmente contra el IGBT, tanto en niveles de 

tensión de bloqueo, flujo de corriente y frecuencia de conmutación,  como también en pérdidas y 

eficiencia.  

El IGCT que es uno de los dispositivos más antiguos dentro de la gama de nuevos 

semiconductores vistos en el capítulo, presenta muy buenos valores con respecto a voltaje de 

bloqueo y corriente que puede fluir a través de él, en comparación con el IGBT. Sin embargo, su 

gran desventaja es la frecuencia de conmutación a la cual puede operar, la cual es hasta 1 kHz y el 

tiempo de vida es mucho menor que el IGBT [60]. 

Luego está el IEGT, este dispositivos es un IGBT el cual tiene modificado la estructura del 

emisor, para así por soportar niveles de tensión y de corriente más grande, sin aumentar en demasía 

la caída de tensión en estado de conducción Vsat. Su comercialización esta reducida a ua sola 

empresa, TOSHIBA su creador.   

Después aparecen todos los dispositivos hechos del material semiconductor carburo de silicio 

(SiC MOSFET, diodos Schottky de SiC, SiC JFET, SiC BJT). La mayoría de los dispositivos de 

potencia de SiC comercialmente disponibles actualmente están clasificados en 1200 V, mientras que 

las clasificaciones de corriente correspondientes están limitadas a unas pocas decenas de amperes. 

No obstante, los requisitos para futuros dispositivos de potencia de SiC desde el diseño y los puntos 

de vista del embalaje varían con respecto a la aplicación específica. Los dispositivos SiC mejorados 

en términos de bajas pérdidas en el estado de encendido, altas capacidades de corriente y voltaje, y/u 

operación a alta temperatura son favorables para futuras aplicaciones de electrónica de potencia. Las 

cuestiones relacionadas con la fiabilidad a largo plazo, la robustez y la estabilidad de los 

dispositivos de SiC también son cruciales y deben resolverse antes de que comience la producción 

en masa de estos dispositivos. Sobre la base de las propiedades del material SiC, los futuros 

dispositivos de energía SiC podrían tener: calificaciones de alto voltaje debido al campo crítico de 

descomposición del SiC que es 10 veces más alto que el correspondiente en el silicio; corrientes 

nominales más altas que en dispositivos de potencia de silicio que tienen el mismo área de chip 

(densidades de corriente más altas). Esto es una consecuencia de la mayor conductividad térmica 

para el SiC; embalaje de alta temperatura con el fin de aprovechar al máximo las características de 
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alta temperatura del SiC. Se cree que en el futuro los dispositivos de potencia de SiC que tienen 

valores de voltaje de hasta 40 kV pueden ser una realidad [59].  

Por último, están los dispositivos semiconductores de diamante, que si bien prometen 

mejores características que todos los dispositivos antes vistos, aún queda mucho por investigarlo y 

desarrollar prototipos para verificar su rendimiento como tal, pero su futuro es prometedor. 

De acuerdo la información recopilada, el SiC MOSFET aparece como la competencia más 

próxima al IGBT como interruptor de potencia para inversores de alta potencia, si bien en niveles de 

tensión  y corriente de operación tienen rangos de valores similares ambos dispositivos, es la alta 

frecuencia de conmutación y la elevada eficiencia del SiC MOSFET que lo hace una atractiva 

opción para inversores multinivel en comparación con el IGBT de silicio. Asimismo, es el 

semiconductor de potencia hecho de SiC, que más ha sido desarrollado durante el último tiempo por 

los investigadores, en relación con los otros semiconductores vistos, y se espera que un par de años 

se masifique su uso. 
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Capítulo 6. Simulaciones De Inversores Multinivel Con 

Distintas Técnicas de Modulación 

 

6.1. CHB Simétrico con PS-PWM 

En este capítulo, se realizan varias simulaciones en un inversor CHB monofásico de 7 

niveles, utilizando el software Simulink/ MATLAB R2009b. Los parámetros para la simulación de 

muestran en la Tabla 6.1, los interruptores utilizados son IGBT con diodo antiparalelo, donde el 

semiconductor a utilizar es el IGBT IRG4BC20UDPbF (Anexo A). 

 

Tabla 6.1: Parámetros del circuito para la simulación 

Parámetros Valor Unidad 

DCV   300 [V] 

R   10 [Ω] 

L   15 [mH] 

am   0.8 [ - ] 

fm   10 [ - ] 

f   50 [Hz] 

 

Se parte este capítulo con la técnica de modulación la PS-PWM, con las portadoras 

desplazadas entre sí 60°, según lo visto en la sección 3.2. Se ha simulado esta modulación, pues 

presenta ciertas características interesantes de analizar y además es una de las técnicas más 

empleadas a nivel industrial, el esquema de modulación se puede apreciar en la Figura 6.1. 
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Figura 6.1: Esquema de modulación PS-PWM 
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Mientras que por otro lado tenemos el diagrama de fuerza, donde están los tres inversores 

puente H, conectadas a la carga R-L, esto se aprecia en la Figura 6.2, 
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Figura 6.2: Inversor CHB monofásico de 7 niveles usado para las simulaciones 

 

A. PS-PWM con ma = 0.8 

La primera simulación considera un índice de modulación igual a 0.8. En la Figura 6.3 se 

observan  las formas de voltaje y corriente obtenidas de cada puente H como la del inversor total, 

asimismo se presenta el espectro de frecuencias de cada variable ya mencionada. Se puede apreciar 

que la forma del voltaje de salida en cada puente H (Va1, Va2, Va3) son similares entre sí, esto debido 

a que los tres inversores conmutaron a través de los mismos señales de activación de los IGBT tanto 
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en magnitud como en duración, aunque la única diferencia es que esta señales estaban desplazadas 

60° una de otra. 

En cuanto a su espectro de frecuencia de los voltajes de cada puente H (Figura 6.3.b.d.f) es 

prácticamente igual debido a que los tres voltajes son simétricos. Se puede ver que los armónicos se 

agrupan, principalmente, en bandas de frecuencia en el orden de 20, 40, 60, etc., ósea en bandas 

alrededor de 2 fm  y múltiplos tales como 4 , 6f fm m  [8]; donde la banda alrededor del armónico de 

orden 20 es el que posee la mayor magnitud, aproximadamente un 40% de la fundamental; luego el 

segundo armónico de mayor magnitud alcanza un valor de un 15% de la fundamental, y luego a 

mayor frecuencia, la magnitud de los armónicos va decreciendo a valores menores del 10% de la 

fundamental. En cuanto al THD, las salidas de voltaje de cada celda presentan, en general, una 

distorsión armónica de un 80% lo que significa que las formas de onda no tienen ninguna similitud 

con una forma de onda sinusoidal. 
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(e) 

 
(f) 

 
(g) 

 
(h) 

 
(i) 

 
(j) 

Figura 6.3: Voltajes y corrientes de salida del CHB con ma = 0,8 

(a) Va1 (t);  (b) Va1 (h);  (c)  Va2 (t);  (d) Va2 (h);  (e) Va3 (t);  (f) Va3 (h) 

(g) VaN (t);  (h) Va1 (h);  (i) IaN (t);  (j) IaN (h) 

 

 

Ahora, observando la forma de onda del voltaje de salida VaN (Figura 6.3.g), se aprecia que 

tiene una forma de onda más sinusoidal que las salidas de cada inversor, esta forma de onda se 

obtuvo por la superposición de los tres voltajes de cada puente H, pues como vemos el peak del 

voltaje alcanza un valor cercano a los 850 [V], si bien debería alcanzar un valor de 900 [V] debido a 
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la suma de las tres fuentes de voltaje DC, hay un porcentaje de caída de voltaje en los dispositivos 

semiconductores. Por otro lado, el espectro de esta señal (Figura 6.3.h) muestra armónicos también 

agrupados en bandas, pero estas bandas están en el orden armónico de 60, 120, 170 etc. 

aproximadamente, por lo cual se concluye que existe un factor multiplicativo dado por el número de 

inversores en cascada, pues los armónicos en VaN aparecen en bandas que son el triple de las bandas 

de Va1, Va2, Va3, esto se debe a que existe una cancelación de armónicos al sumar los espectros de 

cada celda por el desfase que existe entre las celdas.  

Asimismo, debido a la cancelación de armónicos la magnitud de estos se reducen a un quinto 

de los armónicos de Va1, Va2, Va3, siendo la magnitud de armónico más alta igual a un 8% de la 

fundamental. El THD para esta señal es de un 25%, si se quiere mejorar esta valor basta con agregar 

más niveles. 

La forma de onda de la corriente de carga IaN presenta una forma de onda prácticamente 

sinusoidal y esto se debe a que la carga R-L que alimenta el inversor actúa también como un filtro 

pasa bajas, pues si la carga hubiese sido puramente resistiva tanto la forma de onda como el espectro 

de frecuencia hubiese sido igual al del voltaje VaN. En el espectro de la corriente se puede observar 

que los armónicos se presentan en las mismas bandas que el del voltaje VaN, pero existe una 

mitigación en la magnitud de estos debido a que, como mencionamos, la carga filtra los armónicos 

de corriente, la mayor magnitud alcanza un valor 0.3% de la fundamental, lo que es un valor muy 

bajo, esto también queda presente en el THD pues para la corriente es igual a 0.82%. 

 

Análisis de Pérdidas 

Por otra parte también se determinarán las pérdidas en el inversor, donde las ecuaciones que 

se utilizarán serán (4.29) y (4.4), ecuaciones que son una aproximación lineal de las pérdidas por 

conmutación y conducción y que no consideran el diodo en antiparalelo. El cálculo de ambas 

pérdidas se realizarán a través de dos enfoques, uno es utilizando los valores de voltaje y corriente 

entregados por el software Simulink, y por otra parte estimaremos el valor de esas variables de 

manera matemática haciendo balance de potencia. 

Para determinar las pérdidas por conmutación, reemplazamos los valores de los parámetros:

DCV  = 300 [V], oI  = 22.66 [A], swf = 500 [Hz],  ( )c ont  = 15 [ns], ( )c offt  = 110 [ns] (ambos tiempos 

obtenidos del Datasheet).  
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Así las pérdidas por conmutación en un IGBT son: 

  9 90.5 300 22.6 500 15 10 110 10swP            (6.1) 

Resolviendo, 

 0.2124 [ ]swP W   (6.2) 

Considerando que las pérdidas por conmutación en las 3 celdas son simétricas, las pérdidas 

totales por conmutación en todo el inversor se calcula considerando los 12 IGBT que utiliza el 

circuito, esto da como resultado, 

 
, 2.549 [ ]sw totalP W   (6.3) 

Luego, para calcular las pérdidas por conducción  (4.4) debemos conocer la caída de tensión 

en el semiconductor en estado ON (encendido), valor que podemos encontrar en el datasheet del 

IGBT, donde satV  = 1.85 [V] y el tiempo total de conducción aproximado es de 0.01 [s] por ciclo de 

conmutación. Por lo tanto las pérdidas por conducción son, 

 1.85 22.66 500 0.01onP       (6.4) 

Calculando, 

 209.605 [ ]onP W   (6.5) 

Tomando en cuenta a los 12 IGBT’s del inversor, 

 
, 2515.26 [ ]on totalP W   (6.6) 

Se puede ver, que las pérdidas por conducción son mayores que las por conmutación, esto se 

debe a que se está trabajando con  una frecuencia de conmutación relativamente baja, y por 

contraparte el período de conducción de los IGBT es alto. 

 

Así,  las pérdidas totales en el inversor CHB considerando ma = 0.8 son igual a, 

 , , ,loss IGBT sw total on totalP P P    (6.7) 

 , 2517.8 [ ]loss IGBTP W   (6.8) 

Para calcular la eficiencia, las ecuaciones que pueden ser de utilidad, 

 out

in

P

P
    (6.9) 

 
,in loss IGBT

in

P P

P



   (6.10) 
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Donde, 

 outP   : Potencia de salida del inversor 

 inP   : Potencia de entrada del inversor 

,loss IGBTP : Potencia disipada en los semiconductores 

 

En esta ocasión se usará la expresión (6.10), y para ello es necesario obtener el valor de inP , la cual 

se obtiene como,  

 3in DC oP V I     (6.11) 

Donde, 

 DCV   : Voltaje DC de las fuentes del inversor CHB 

 oI   : Corriente DC que fluye a través de los semiconductores 

 

Reemplazando los valores queda, 

 3 300 22.66inP      (6.12) 

 20394 [ ]inP W   (6.13) 

 

Como ya se tiene ,loss IGBTP  debemos reemplazar los valores de (6.8) y (6.13) en (6.10) así, 

 

 
20394 2515.26

100%
20394




    (6.14) 

 

 87.66%    (6.15) 

Ahora, determinaremos nuevamente las pérdidas en los IGBT del inversor, pero ahora 

aplicaremos el segundo enfoque, realizando un análisis matemático. 

 

 Al hacer un balance de potencia, considerando convertidor ideal, lo que entra en este equipo es 

potencia continua, mientras que en la salida del inversor sale potencia alterna, para este balance eso 

sí vamos a considerar sólo la potencia media de la potencia alterna, así tenemos que 

 DC ACP P   (6.16) 

Donde, 

 DCP   : Potencia continua que ingresa al inversor 

 ACP   : Potencia media del lado alterno del inversor 

Desarrollando, 
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1

3 cos
2

DC o m mV I V I        (6.17) 

Donde, 

 DCV   : Fuente de voltaje DC conectado al inversor CHB 

 oI   : Corriente a través de los semiconductores 

 mV   : Amplitud de voltaje de salida del inversor a frecuencia fundamental 

 mI   : Amplitud de corriente de salida del inversor a frecuencia fundamental 

cos  : Factor de potencia de la carga conectada a la salida del inversor    

El valor de mI  puede ser expresado en función de mV  y por la magnitud de la impedancia de la carga 

argc aZ  a través de la Ley de Ohm, así 

 
arg

m
m

c a

V
I

Z
   (6.18) 

 Entonces, al reemplazar (6.18) en (6.17), 

 
2

arg

1
3 cos

2

m
DC o

c a

V
V I

Z
      (6.19) 

Por otra parte, la amplitud de voltaje mV  puede ser escrita en función de am  y DCV , 

basándose en la expresión (6.20) obtenida de [8], 

 
,1

,max

aN

a

H

V
m

H V



  (6.20) 

Donde, 

,1aNV   : Valor peak del voltaje de fase del inversor a frecuencia fundamental 

H   : Número de puentes H por fase 

,maxHV  : Valor máximo del voltaje de salida de un puente H a frecuencia fundamental 

Para llevar la ecuación (6.20) a nuestra analogía,  es igual a mV  y es 

aproximadamente igual a DCV  dado que el valor de la fundamental del voltaje máximo de salida de 

cada puente H es el mismo valor que la fuente DC, es decir, 300 [V], así (6.20) queda como 

 m a DCV H m V     (6.21) 

Reemplazando (6.21) en (6.19) 

 

,1aNV ,maxHV
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 

2

arg

1
3 cos

2

a DC

DC o

c a

H m V
V I

Z


 
      (6.22) 

Reemplazando el valor de H por 3, y despejando la corriente oI , 

 
2

arg

3
cos

2

a DC
o

c a

m V
I

Z



     (6.23) 

Una vez encontrada la ecuación para calcular la corriente oI , debemos reemplazar los 

parámetros por los valores de cada uno; el parámetro que aún se le desconocen sus valores es argc aZ , 

para determinar su magnitud se debe usar la siguiente expresión, 

 
2 2

argc a LZ R X    (6.24) 

 

Recordando que, 

 02LX f L   (6.25) 

Donde, 

 0f   : Frecuencia fundamental del voltaje de salida del inversor 

L  : Inductancia de la carga 

 

Sustituyendo los valores en (6.25), 

 
32 50 15 10LX         (6.26) 

 4.71 [ ]LX     (6.27) 

Y luego en (6.24), 

 
2 2

arg 10 4.71c aZ     (6.28) 

Calculando, 

 
arg 11.05 [ ]c aZ     (6.29) 

Mientras que el ángulo de fase se determina así, 

 
1tan LX

R
   
  

 
  (6.30) 

Cambiando a los valores, 

 
1 4,71

tan 25.23
11,02

   
   

 
  (6.31) 

Ahora que conocemos los valores de los parámetros de la ecuación (6.23) procedemos a reemplazar, 
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  
23 0.8 300

cos 25.23
2 11.05

oI


      (6.32) 

 

Entonces la corriente oI  es 

 23.58 [ ]oI A   (6.33) 

Esta corriente es mayor que la obtenida mediante la simulación debido al realizar el balance 

de potencia, se consideró un inversor ideal. 

Así, con el valor de la corriente Io, podemos calcular las pérdidas por conmutación, 

  9 90.5 300 23.58 500 15 10 110 10swP            (6.34) 

 0.221 [ ]swP W   (6.35) 

Considerando los 12 IGBT del convertidor, 

 
, 2.652 [ ]sw totalP W   (6.36) 

Mientras que las pérdidas por conducción (4.4) es igual a 

 

 1.85 23.58 500 0.01onP       (6.37) 

 218.115 [ ]onP W   (6.38) 

Entonces las pérdidas por conducción en el inversor son, 

 

 
, 2617.38 [ ]on totalP W   (6.39) 

Por lo tanto las pérdidas totales (6.7) son 

 

 
, 2600.032 [ ]loss IGBTP W   (6.40) 

Obteniendo una eficiencia (6.10) de 

 

 
3 300 23.58 2600.032

100%
3 300 23.58


  

 
 

  (6.41) 

 

 87.74%    (6.42) 

Vemos que hemos obtenido prácticamente el mismo valor de eficiencia para las dos 

enfoques que le dimos al cálculo de las pérdidas en los IGBT’s. Esto nos asegura que ambos 

métodos son válidos para tener una estimación de la eficiencia del convertidor, eso sí, para el diseño 

de IGBT’s se recomienda usar como base los datos obtenidos del software, puesto que este nos 

asegura un resultado más exacto. 
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B. PS-PWM con ma=0.4 

Luego, en la segunda parte de esta simulación se utiliza un ma igual a 0,4, es decir, disminuir 

la amplitud de la señal de referencia a la mitad del caso anterior. Las gráficas obtenidas de voltaje, 

tanto de cada puente H como del inversor completo y la corriente de carga se pueden ver en la 

Figura 6.4.  

Para empezar, podemos apreciar en la Figura 6.4.a.c.e los voltajes Va1, Va2 y Va3, donde sus 

formas de onda son similares entre sí, pero no tienen ninguna similitud con una señal sinusoidal y 

eso queda remarcado con el THD obtenido para esta señal, este es igual a 154.34%. Asimismo, se 

puede ver en sus respectivos espectros, (Figura 6.4.b.d.f,) que los armónicos siguen presentando esa 

característica agrupación en bandas, tal como en la simulación con ma = 0.8, en este caso los 

armónicos se agrupan en las mismas bandas de frecuencia del primer caso, siendo estas de orden 20, 

40, 60, etc., pero la magnitud de los armónicos es mucho mayor que el caso anterior su amplitud  se 

duplica al disminuir a la mitad el ma, basta con ver los armónicos de la banda de orden  20, ya que 

estos alcanzan una magnitud aproximada de 80% con respecto a la frecuencia fundamental, en 

comparación a la simulación anterior donde la banda de armónico 20 registra una magnitud 

aproximada de 40%. Lo que se puede concluir es que disminuir el índice de modulación se produce 

un aumento en el THDde los voltajes de cada puente H. 

Por otra parte, el voltaje VaN  presenta solo 5 niveles en comparación al caso anterior donde 

la misma señal tenía 7 niveles, además el peak de voltaje es de aproximadamente 600 [V], en cuanto 

a su espectro presenta la misma característica multiplicativa donde los armónicos de desplazan a 

bandas 3 veces mayor a las de los armónicos de las celdas individuales, tiene un THD igual a 

46.63%, este mismo efecto se apreció en la primera simulación, pero en cuanto a la magnitud de los 

armónicos estos son mucho mayor que el caso anterior, aquí la magnitud más alta alcanza una valor 

de aproximadamente un 23% de la fundamental, como se dijo antes, disminuir el ma provoca que el 

THD de los voltajes Va1, Va2 y Va3 aumente con lo cual el voltaje total de salida, que es la suma de 

estos 3 voltajes individuales, también tendrá THD de valor alto. 

En cuanto a la corriente en la carga IaN, su forma es bastante parecida a una sinusoidal pura, 

pero con un peak igual a 30 [A], lo que es la mitad del peak de corriente con ma igual a 0.8, esto se 

debe a la reducción del voltaje aplicado a la carga. En cuanto al espectro de esta señal, su 

distribución armónica es igual a la del voltaje VaN, pero con una magnitud menor debido a que 

dijimos que la carga R-L actúa como filtro pasa bajas, pero la magnitud sigue siendo mayor que la 

de la primera simulación, su THD es igual a 1.41 %, esto producido por el aumento de THD de VaN; 
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otro detalle importante que se puede mencionar es que a pesar de que la magnitud de los armónicos 

son mayor en este caso, existe una menor cantidad de estos en comparación a la simulación anterior. 
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(i)  

(j) 

Figura 6.4: Voltajes y corrientes en la salida del CHB con ma = 0,4 

(a) Va1 (t);  (b) Va1 (h);  (c) Va2 (t);  (d) Va2 (h);   (e) Va3 (t);  (f)  Va3 (h); 

(g) VaN (t);  (h) Va1 (h);  (i)  IaN (t);  (j) IaN (h) 

 

Análisis de Pérdidas 

Para determinar las  pérdidas en este segundo caso, se aplica la misma metodología que en el 

caso de ma = 0.8. Primero se parte calculando las pérdidas por conmutación basándonos en los datos 

entregados por Simulink/MATLAB, los parámetros a utilizar son los mismos que el caso anterior, el 

único valor que varía es el de la corriente Io, debido al efecto del índice de modulación, la cual para 

esta ocasión es 5.667 [A]. Así las pérdidas debido a la conmutación de los IGBT son: 

 
9 90.5 300 5.667 500 (15 10 110 10 )swP            (6.43) 

 0.053 [ ]swP W   (6.44) 

Considerando los 12 IGBT que utiliza el circuito, las pérdidas totales en el convertidor son, 

 
, 0.638 [ ]sw totalP W   (6.45) 

 Luego, para calcular las pérdidas por conducción se consideran las mismas condiciones que 

para ma = 0.8, pero modificando la corriente Io, así:  

 1.85 5.667 500 0.01onP       (6.46) 

 52.42 [ ]onP W   (6.47) 

Entonces las pérdidas totales por conducción son, 

 , 629.037 [ ]on totalP W   (6.48) 

Por lo tanto las pérdidas totales en el inversor CHB de 7 niveles son, 

 , 629.675 [ ]loss IGBTP W   (6.49) 

Obteniendo una eficiencia igual a, 
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3 300 5.667 629.675

100%
3 300 5.667


  

 
 

  (6.50) 

 87.65%    (6.51) 

Vemos que la eficiencia obtenida para esta segunda simulación es aproximadamente igual a 

la conseguida en el primer caso, podemos concluir que una variación en el índice de modulación (en 

su rango lineal) no afecta en la eficiencia del inversor, con este tipo de modulación. 

Ahora,  se determinará las pérdidas en los IGBT del inversor pero el cálculo de la corriente 

lo haremos de manera matemática, tal como lo hicimos anteriormente. Haciendo un balance de 

potencia y despejando Io nos queda (6.23), 

 
23 0.4 300

cos(25.23 )
2 11.05

oI


      (6.52) 

 5.894 [ ]oI A   (6.53) 

 Al igual que en la situación anterior con ma = 0.8, la corriente estimada de forma analítica y 

levemente mayor que la corriente IDC obtenida de la simulación, esto es debido, a como ya 

mencionamos, el balance de potencia no se considera las pérdidas en los dispositivos 

semiconductores.  

Así, con el valor de la corriente, podemos calcular las pérdidas por conmutación como: 

 
9 90.5 300 5.894 500 (15 10 110 10 )swP            (6.54) 

 0.055 [ ]swP W   (6.55) 

Considerando los 12 IGBT que utiliza el circuito, las pérdidas totales en el convertidor son: 

 
, 0.663 [ ]sw totalP W   (6.56) 

Mientras que las pérdidas por conducción nos dan un total de 

 1.85 5.894 500 0.01onP       (6.57) 

 54.52 [ ]onP W   (6.58) 

Entonces las pérdidas totales por conducción son: 

 
, 654.234 [ ]on totalP W   (6.59) 

Por lo tanto las pérdidas totales en el inversor CHB de 7 niveles son: 

 , 654.897 [ ]loss IGBTP W   (6.60) 

 

Obteniendo una eficiencia (6.10) igual a, 



85 

 
3 300 5.894 654.897

100%
3 300 5.894


  

 
 

  (6.61) 

 87.65%    (6.62) 

Obtenemos el mismo valor de eficiencia, como señalamos anteriormente, la estimación de la 

eficiencia mediante ambos enfoques es válida. 

Finalmente, podemos decir que el índice de modulación influye importantemente en diversas 

características de los voltajes y corrientes de salida del inversor, como es el caso que a menor ma, los 

voltajes en Va1, Va2, Va3 tienen  mayor distorsión armónica; se pierden niveles en el voltaje VaN, y por 

ende también amplitud, además se tiene una señal más distorsionada armónicamente (aumento del 

THD), lo que influye directamente en la corriente de salida, ya que ésta también tendrá una menor 

amplitud y más distorsión armónica. Pero, por el lado positivo, podemos rescatar que reduciendo el 

ma se obtiene una menor cantidad de armónicos, y esto puede ser una ventaja en cuanto a reducir el 

riesgo de resonancia en algún filtro del sistema. Por otra parte la modificación del índice de 

modulación no afecta en la principal característica de la modulación PS-PWM en el CHB, esa que 

dice que cada celda del inversor conmuta a un valor medianamente bajo de frecuencia, pero visto 

desde el equivalente completo de la fase el convertidor conmuta a una alta frecuencia, y la 

agrupación de los armónicos en bandas de frecuencia tampoco se ve afectada por la modificación 

del índice de modulación. 

Por último, la modificación del índice de modulación  no influye significativamente en la 

eficiencia de un convertidor para este tipo de técnica, eso queda reflejado en la estimación de la 

eficiencia para dos diferentes ma dentro del rango lineal., pues como hemos visto, de las dos 

simulaciones que se hicieron con ma = 0.8 y ma = 0.4, la eficiencia nos dio el mismo valor. 
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C. Formas de onda y Espectro frecuencial (ma = 1.0) 

 

 

(a) (b) 

 

 

(c) (d) 

 

 

(e) (f) 

Figura 6.5: Formas de onda y su respectivo contenido armónico para PS-PWM 

a) Va1 (t);  b) Va1 (h);  h);  c) VaN (t);  d) VaN (h);  e)  Icarga (t);  f) Icarga (h) 

 

En la Figura 6.5(a), (b) se aprecia la forma de onda de voltaje y el respectivo contenido 

armónico del puente H1, por simplicidad sólo se muestra la salida de un puente H debido a que las 
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demás celdas poseen la misma salida. La forma de onda de voltaje representa una forma de onda 

unipolar con amplitud máxima correspondiente al valor de la fuente conectada en la celda, en este 

caso 300 [V]. Por otra lado, presenta armónicos centrados en bandas alrededor de 2mf , y múltiplos 

de esta como 4mf y 6 mf. 

En la Figura 6.5(c), (d) se observa la forma de onda del voltaje de salida de la fase 

compuesta por la superposición de las salidas de cada puente H, es debido a esto que la amplitud 

máxima de la salida del inversor alcana los 900 [V], se puede mencionar que su forma se aproxima 

más a una sinusoidal en comparación a los voltajes de salida de cada puente H. Los armónicos 

dominantes de VaN, aparecen en bandas alrededor de 6mf, 12mf, debido a esta característica y como 

se mencionó en la sección anterior, existe un efecto multiplicativo en el orden de los armónicos, 

permitiendo que estos aparezcan desplazados hacia una frecuencia más alta. 

En la Figura 6.5(e), (f), se presenta la corriente en la carga, su forma es prácticamente 

sinusoidal debido a que la carga RL actúa como filtro pasabajas mitigando en gran medida los 

armónicos producidos por esta modulación. 

 

D. Análisis de pérdidas y Distorsión Armónica 

En este apartado, se variará el índice de modulación  ma de 0.1 a 1 en intervalos de 0.1, esto 

significa que se analizarán 10 puntos de operación diferentes. 

Se analizarán en primera medida las pérdidas en los dispositivos semiconductores del 

convertidor, las gráficas de la Figura 6.6 se encuentran en por unidad (p.u.) con la potencia base del 

inversor, es decir, considerando ma igual a 1. 

Como podemos apreciar en primera instancia en la Figura 6.6, las pérdidas en el inversor 

aumentan a medida que el índice de modulación crece, es decir, existe una relación cuadrática entre 

Io y ma de acuerdo a la ecuación (6.23), así si aumenta el índice de modulación, la corriente Io 

también lo hace, y por ende las pérdidas también aumentan. 

También se puede ver que la mayoría de las pérdidas, para esta simulación, corresponden a 

las pérdidas por conducción, debido principalmente a que las pérdidas por conmutación dependen 

principalmente de la frecuencia de conmutación y para esta simulación se una frecuencia más bien 

baja, en comparación con las pérdidas por conducción que dependen directamente del tiempo de 

conducción, que en este escenario son bastante prolongados. 
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Figura 6.6: Pérdidas en el inversor con PS-PWM 

a) Pérdidas totales; b) Pérdidas por conducción; c) Pérdidas por conmutación 

 

Luego en la Figura 6.7, podemos apreciar que la distribución de pérdidas en cada celda es 

simétrica, esto significa que cada celda disipa la misma cantidad de energía. Esto se debe a que 

todas las portadoras que modulan la señal de referencia son iguales entre sí en amplitud y 

frecuencia, solo que se encuentran desplazadas entre sí en 60°, por lo que la señales de conmutación 

para cada puente H son idéntica. Cabe señalar que las gráficas de las celdas puente H1,2,3 están 

superpuestas en la Figura 6.7. 
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Figura 6.7: Pérdidas totales y en cada celda con PS-PWM 

 

En la Figura 6.8, se puede observar que a medida que aumenta el valor del índice de 

modulación, la distorsión total armónica tanto de voltaje como de la corriente en la carga disminuye 

de forma exponencial. Un índice de modulación bajo significa que se pierden niveles en el voltaje de 

salida, por lo que la salida no será tan sinusoidal como se quisiera y eso conlleva a un aumento en el 

THD. Se puede extraer de los gráficos que para los índices de modulación entre 0.7 – 1 se presentan 

los porcentajes de distorsión más bajos. Cabe destacar, que la corriente de carga IaN tiene un 

porcentaje menor de distorsión en comparación al voltaje de carga VaN debido a que la carga R-L 

actúa como un filtro pasabajas, el cual elimina lo armónicos de alta frecuencia y mitiga algunos de 

bajo orden. 
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Figura 6.8: Evolución del THD con PS-PWM 

a) THD VaN vs ma;  b) THD IaN vs ma 

 

En la Figura 6.9 se aprecia la eficiencia del convertidor bajo la modificación del índice de 

modulación y se puede ver claramente que esta no sufre ningún cambio, es decir, que 

independientemente del ma con el que se trabaje la eficiencia del convertidor seguirá siendo la 

misma.  

Esto se puede explicar matemáticamente de la siguiente forma. Primero partiremos tomando 

la ecuación (6.23), 
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Si se dejan todos los parámetros permanecen constantes a excepción del índice de 

modulación podemos realizar la siguiente sustitución, 
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Donde, 

  
arg

3
cos

2

DC

c a

V

Z
      (6.64) 

0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
0

50

100

150

200

ma: 1

THD(%): 18.92T
H

D
  

V
a
N
  

[%
]

(a)

0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
0

2

4

6

ma: 1

THD(%): 0.61T
H

D
  

I a
N
  

[%
]

(b)
índice de modulación  m

a



91 

 

Figura 6.9: Eficiencia de inversor CHB con PS-PWM vs ma 

 

Luego, al utilizar las ecuaciones de pérdidas de conmutación y conducción, (4.29) y (4.4) 

respectivamente, y reemplazando (6.63) en estas nos queda, 

    2

( ) ( )0,5sw DC a sw c on c offP V m f t t         (6.65) 

Y, 

  on sat a sw onP V m f t       (6.66) 

Si sumamos (6.65) y (6.66) resultan las pérdidas totales, 
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    (6.67) 

Donde, 

 devs  : Número total de dispositivos semiconductores en el inversor  

  

Si se hace la siguiente sustitución 

 2
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Donde, 
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  ( ) ( )0,5dev DC sw c on c off sat sw ons V f t t V f t             
 

  (6.69) 

Por otro lado considerando la potencia de entrada (6.11) y reemplazando la corriente Io por (6.63) 

resulta, 

 
23in DC aP V m       (6.70) 

Reagrupando y reemplazando nos queda, 

 
2

in aP m     (6.71) 

Donde, 

  : Representa variable constantes  

 3 DCV      (6.72) 

Finalmente, reemplazando (6.68) y (6.71) en la ecuación de eficiencia (6.10) da como resultado, 

 

 
2 2

2

a a

a

m m

m

 




  
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
  (6.73) 

Finalmente eliminando el término 
2

am , 

 
 





   (6.74) 

Como habíamos dicho anteriormente   y   son parámetros que se dejan constantes, por lo tanto la 

eficiencia del inversor no depende del índice de modulación. 

 

 

6.2. CHB Simétrico con LS-PWM 

En este segundo caso se utiliza el mismo circuito de la simulación en el apartado anterior 

Figura 6.2, sólo que ahora se usará la modulación LS-PWM PD, lo que significa que las portadoras 

están en fase y desplazadas verticalmente dentro de la banda de -1 a 1(ver Figura 3.4.c), los 

parámetros son los mismos de la Tabla 6.1 y el esquema de la modulación se muestra en la Figura 

6.10. 
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Figura 6.10: Esquema modulación LS-PWM 

 

A. Forma de onda y espectro frecuencia (ma=1.0) 
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(e) (f) 

 
 

(g) (h) 

 

 

(i) (j) 

Figura 6.11: Forma de ondas y su respectivo contenido armónico para LS-PWM 

a) Va1 (t);  b) Va1 (h);  c) Va2 (t);  d) Va2 (h);   e) Va3 (t);  f)  Va3 (h); 

g) VaN (t);  h) Va1 (h);  i)  Icarga (t);  j) Icarga (h) 
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Se puede observar que el voltaje de salida Va1 del puente H1 (Figura 6.11(a)), conmuta a la 

frecuencia fundamental y que su período de conducción es mayor que el voltaje de salida Va2 del 

puente H2 (Figura 6.11(c)) ya que si bien también se destaca por conmutar la frecuencia 

fundamental, su tiempo de conducción es menor, por último el voltaje de salida Va3 del puente H3 

(Figura 6.11(e)), tiene una mayor conmutación, como consecuencia de esto cada puente H tiene una 

distribución de potencia diferente. En el espectro de frecuencia de cada celda (Figura 6.11(b), (d), 

(f)) se observa que los armónicos más significantes aparecen en bandas alrededor de mf. 

El voltaje de salida VaN  (Figura 6.11(g)) está formado por la superposición de los voltajes de 

las tres celdas, y de su espectro de frecuencia (Figura 6.11(h)) se puede mencionar que el armónico 

de magnitud más significante aparece en mf. 

La forma de onda de la corriente de carga (Figura 6.11(i)) es menos sinusoidal que la 

presentada en PS-PWM, debido a la gran presencia de armónicos de bajo orden (Figura 6.11(j)) que 

no pueden ser mitigados por la carga RL. 

 

B. Análisis de pérdidas y Distorsión Armónica 

En primer lugar, de la Figura 6.12 se puede ver que las pérdidas por conmutación son mucho 

mayores que las por conmutación, debido a que como mencionamos anteriormente, la frecuencia de 

conmutación es baja en comparación con los tiempos de conducción, parámetros que influyen 

fuertemente en las pérdidas por conmutación y conducción respectivamente. También se puede 

observar en la gráfica de las pérdidas totales, que existen varios puntos de inflexión en la curva que 

hace que está no sea directamente proporcional con el índice de modulación. Si observamos bien, 

para los índices de modulación 0.3, 0.5 y 0.8 es donde ocurren estos puntos de inflexión, esto se 

debe a que como las portadoras están desplazadas entre sí cada 1/3, significa que en esos ma algunas 

celdas comienzan a quedar deshabilitadas, es decir, no reciben pulsos de disparos que activen a los 

IGBT’s. 
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Figura 6.12: Pérdidas en el inversor con LS-PWM PD 

a) Pérdidas totales; b) Pérdidas por conducción; c) Pérdidas por conmutación 

 

 

En la Figura 6.13, se puede apreciar que las pérdidas no se distribuyen simétricamente entre 

las tres celdas del inversor, es decir, existe una celda que trabaja más veces que otra, esto debido a 

que al disminuir el índice de modulación algunas celdas comienzan a conmutar menos o 

simplemente quedan deshabilitadas. Por ejemplo, la celda puente H3 solo conmuta/conduce para 

índice de modulación entre 0.7 – 1, para ma más bajos está deja de trabajar. 
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Figura 6.13: Pérdidas totales y de cada puente H con LS-PWM 

 

Por otra parte, si  se analizan  las formas de onda de las pérdidas de cada celda se puede ver 

que en cada una de ellas existe un punto donde sus pérdidas son mayores en comparación con los 

demás índices de modulación: por ejemplo, para la celda H1 su peak de pérdidas ocurre para el ma 

igual a 0.7,  para la celda H2 es cuando el ma igual a 0.9 y para la celda 3 es en el ma igual a 1. 

De la Figura 6.14, se puede extraer que tanto la distorsión armónica para el voltaje como 

para la corriente de salida tiene una forma exponencial decreciente a medida que aumenta el índice 

de modulación. Como se señaló anteriormente, el THD de IaN es menor en comparación con VaN 

debido a que la carga R-L actúa como filtro pasabajas, mitigando los armónicos de baja frecuencia y 

eliminando los de orden mayor, lo que produce un menor en el THD de la corriente de salida. 
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Figura 6.14: Evolución del THD con LS-PWM 

a) THD VaN vs ma; b) THD IaN vs ma 

 

 

En la Figura 6.15, se observa claramente que la eficiencia varía con respecto al índice de 

modulación. También se puede ver que existe claramente un punto de mínima eficiencia que es 

cuando ma es 0.3, justo en este punto queda solo una celda trabajando, con períodos prolongados de 

conducción. Pero, por otro lado, asimismo existen puntos de máxima eficiencia, como para ma igual 

a 0.1, 0.8 y 1.0, pero debemos considerar que si bien para ma = 0.1 existe una máxima eficiencia 

también la distorsión total armónica es bastante elevada para el voltaje y la corriente de salida; para 

ma = 0.8 existe máxima eficiencia, incluso menores pérdidas que con ma = 1.0 pero presenta un 

THD de voltaje y corriente levemente superior al que se obtiene con dicho índice de modulación; 

por último, para ma = 1.0  existe máxima eficiencia, también tiene la mínima distorsión armónica, 

pero posee una mayor cantidad de pérdidas.  
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Figura 6.15: Eficiencia de inversor CHB simétrico con LS-PWM PD vs ma 

  

6.3. CHB Asimétrico con NLM 

En esta tercera simulación se utiliza un inversor asimétrico terciario, es decir, la razón entre 

las fuentes de voltaje DC es 1:3:9. Como se menciona en el título, esta topología es modulada por la 

técnica NLM explicada en la sección 3.5. La carga alimentada es la misma que las dos simulaciones 

anteriores, y las fuentes de voltaje son VDC1 = 900 [V], VDC2 = 300 [V] y VDC3 = 100 [V]. El esquema 

de modulación de NLM se puede ver en la Figura 6.16. 

sin(ωt)

ma Np Round()
+

_ Tabla de

Consulta

S1

S2

S5

S6

S9

S10Np+1

 

Figura 6.16: Esquema de modulación NLM 
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A. Formas de onda y espectro frecuencial (ma=1.0) 
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(g) (h) 

 

 

(i) (j) 

Figura 6.17: Formas de onda y su respectivo contenido armónico para NLM 

a) Va1 (t);  b) Va1 (h);  c) Va2 (t);  d) Va2 (h);   e) Va3 (t);  f)  Va3 (h); 

g) VaN (t);  h) Va1 (h);  i)  IaN (t);  j) IaN (h) 

 

Se observa que el voltaje de salida Va1 del puente H1 (Figura 6.17(a)) presenta una forma de onda 

cuadra que conmuta a la frecuencia fundamental, esto es beneficioso dado que este celda es la que 

tiene la fuente de voltaje más alta y al tener una baja conmutación las pérdidas en los interruptores 

de potencia tienden a ser menores, en cambio el voltaje de salida del puente H3 (Figura 6.17(c)) 

tiene una alta tasa de conmutación, pero como la fuente de voltaje conectada a esta celda es más la 

más baja las pérdidas por conmutación se minimizan. Los espectros armónicos de los voltajes de 

salida de cada puente H (Figura 6.17(b), (d), (f)) se caracterizan por poseer una alta distorsión 

armónica, con armónicos de baja orden de gran amplitud. 
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 Pero en el espectro del voltaje de salida VaN (Figura 6.17(h)) estos armónicos de baja 

frecuencia se reducen puesto que se produce una cancelación de armónicos al superponer los 

espectros de voltaje de los tres puente H. 

 Dado que la carga RL funciona como filtro pasa bajos se mitigan los armónicos de alta 

frecuencia del voltaje VaN, por lo cual la corriente presenta una menor distorsión armónica y una 

forma de onda prácticamente sinusoidal (Figura 6.17(j)). 

 

B. Análisis de Pérdidas y Distorsión Armónica 

 

En cuanto a los resultados podemos ver en la Figura 6.18.a las pérdidas totales, se puede 

apreciar que para los índices de modulación ente 0.1 – 0.6 existe una proporción lineal, donde las 

pérdidas sólo llegan a estar entre 0% al  4% respecto a la potencia nominal del inversor. Después, en 

ma = 0.7 esa linealidad se ve afectada por una disminución, esto pues las pérdidas decrecen a un 3%, 

posteriormente para ma = 0.8 las pérdidas totales aumentan bruscamente a un 12%, luego en ma = 

0.9 las pérdidas decrece otra vez, para finalmente aumentar para ma = 0.1. 
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Figura 6.18: Pérdidas en el inversor con NLM 

(a) Pérdidas totales; (b) Pérdidas por conducción; (c) Pérdidas por conmutación 

 

 

La forma de onda de las pérdidas totales está dada principalmente por las pérdidas por 

conducción, puesto que si vemos las pérdidas por conmutación Figura 6.18.c, su forma de onda 

tiende a ser prácticamente proporcional al índice de modulación, asimismo su aporte en pérdidas es 

bastante bajo. 

En la Figura 6.19, se puede apreciar que las pérdidas aportada por la celda 1, tiene una forma 

de onda proporcional respecto al índice de modulación, esto se debe a que al ir aumentando el ma 

también lo hace la corriente y el tiempo de conducción de los semiconductores, además esta celda 

deja de trabajar cuando el índice de modulación es menor a la constante de comparación c1, y esto 

mismo ocurre para las demás celdas, cuando el ma es más bajo que la constante de comparación cl la 

l-celda deja de conducir/conmutar.  

En la Figura 6.20, se puede ver que la distorsión total armónica del voltaje y la corriente de 

salida del inversor tienen una forma de onda exponencial decreciente a medida que aumenta el 

índice de modulación, esto se debe a que mientras más niveles tenga la señal de voltaje de salida 

más parecida será a una señal puramente sinusoidal, que la corriente tenga una menor porcentaje de 

distorsión se debe a que la carga R-L actúa como filtro pasabajas, eliminando así los armónicos de 

mayor orden, y mitigando los de bajo orden. 
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Figura 6.19: Pérdidas totales y de cada celda con NLM 

 

Figura 6.20: Evolución del THD con NLM 

(a) THD VaN vs ma; (b) THD IaN vs ma 
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En la Figura 6.21, se encuentra la distribución de potencia activa para este inversor en 

relación con el índice de modulación. Se puede ver que existe regeneración principalmente de  la 

celda H1, aproximadamente entre los ma 0.4 y 0.8 y en menor medida la celda H2 entre los ma igual a 

0.1 y 0.3, esto es así pues la celda 1 entrega más potencia (Pout 1) que la requerida por la carga; como 

se había mencionado en la sección 3.5, la regeneración era una de las características principales en 

este tipo de modulación y aquí queda comprobado empíricamente a través de la simulación. 

 

Figura 6.21: Distribución de potencia activa en inversor asimétrico de 27 niveles con NLM 

 

 

Por último en la Figura 6.22, se tiene la evolución de la eficiencia respecto al índice de 

modulación, la cual tiene un máximo global de eficiencia cuando ma es igual a 0.7, esto tiene sentido 

sabiendo que las pérdidas totales en este punto es solo de un 3% en relación a la potencia del 

inversor. Asimismo, se puede apreciar que mayores valores de eficiencia se encuentran entre los 

índices de modulación 0.4 y 0.8, rango donde el inversor regenera. Si se toma la ecuación (6.9): 
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Se tiene que en el rango de regeneración inP  disminuye debido a que la carga tiene un exceso 

de potencia la cual retorna hacia el lado DC, por lo tanto disminuye la inyección de corriente del 

lado DC, eso significa una menor pérdida en los semiconductores por lo que la eficiencia aumenta, 

eso explica el porqué de la curva de la Figura 6.22. 

 

Figura 6.22: Eficiencia de inversor CHB asimétrico con NLM vs ma 

 

 

6.4. Discusión y Conclusiones 

Si comparamos las tres técnicas simuladas, se puede decir, en primer lugar, que las pérdidas 

se distribuyen equitativamente en cada puente H para la modulación PS-PWM, esta modulación nos 

permite mantener la característica modular del CHB, por lo que si falla una celda basta con 

reemplazarla por una de las mismas características y el inversor seguirá funcionando sin problemas, 

sin tener que rediseñar la etapa de potencia. Por el contrario, no sucede lo mismo en LS-PWM y 

NLM, incluso a medida que ma se acerca a cero, algunas celdas conmutan menos llegando incluso a 

no operar. 
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En cuanto a la distorsión total armónica, las tres modulaciones generaron la misma forma de 

onda, una que decrece al aumentar el ma, aunque varían en las magnitudes. La modulación NLM es 

la que genera el THD más bajo en el voltaje de salida, mientras que en PS-PWM y LS-PWM, el 

THD del voltaje de la carga es bastante similar en ambos casos. En cambio, en el THD de corriente, 

PS-PWM presenta los valores más bajo, debido a que esta técnica desplaza los armónicos a alta 

frecuencia y como la carga es RL, actúa como filtro pasabajas eliminando la mayor cantidad de 

armónicos de alta frecuencia. En cambio, en LS-PWM y NLM esto no ocurre y una gran cantidad de 

armónicos son de baja frecuencia. 

Y por último, el tema en cuestión, la eficiencia tiene una característica particular para las tres 

técnicas de modulación. Para PS-PWM la eficiencia es constante, esto debido al modelo lineal de 

pérdidas en los semiconductores utilizado y es independiente del índice de modulación. En LS-

PWM la eficiencia se caracteriza por tener los puntos de mayor eficiencia en los límites inferior y 

superior del rango del índice de modulación. En NLM, los mayores valores de eficiencia se 

encuentran alrededor del punto medio del rango de ma, y los más bajos en los límites superior e 

inferior. 

Para escoger el tipo de esquema de modulación a implementar es necesario tener 

conocimiento de la aplicación, pues  cada una de las tres técnicas destaca en los aspectos de 

distribución de potencia por puente H, distorsión total armónica y eficiencia. En base a los a los 

antecedentes de distribución, de eficiencia y THD obtenidos y de acuerdo al sistema simulado, la 

técnica de modulación óptima es LS-PWM, pues ofrece la mejor eficiencia con valores de 96,5% 

llegando hasta un 99%, en cuanto a distorsión armónica de la corriente llega a un valor mínimo de 

4.5% sin el uso de filtros, por lo tanto si se requieren eliminar y/o mitigar  más armónicos y 

disminuir el THD basta con agregar un filtro al sistema, un filtro recomendable es el filtro pasivo 

sintonizado para eliminar los armónicos  más significantes de bajo orden. Es importante señalar, que 

es aconsejable utilizar esta modulación cuando la operación esté en el rango de los MW, donde las 

pérdidas son críticas. 
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Capítulo 7. Conclusiones 

 

7.1. Sumario 

En este trabajo se realizó una revisión del estado del arte de las topologías multinivel, en la 

cual se mencionaron  su composición, estados de conmutación y niveles de voltajes generados, 

como también sus principales ventajas y desventajas. De las tres topologías vistas, la CHB se 

escogió para desarrollar las simulaciones y recopilación  de los resultados, debido a que en 

comparación al NPC y FC, es la que requiere de una menor cantidad de componentes para generar el 

mismo número de niveles de tensión, y además se caracteriza por ser modular, por lo que si se 

quiere agregar más niveles al voltaje de salida basta con conectar los inversores puente H 

necesarios, esto le permite rangos de voltaje de operación más altos. Asimismo esta característica le 

permite tolerar fallas. Es importante señalar que la modularidad de la topología le corresponde al 

CHB simétrico. Ya que, por otra parte, está el CHB asimétrico el cual tiene fuentes de voltaje de 

distinto valores en cada celda. Su estructura le permite generar más niveles de tensión que un CHB 

simétrico, aprovechándose de los estados de conmutación redundantes. En este trabajo de 

habilitación profesional se consideraron ambos tipos de inversores, para una cantidad de 3 

inversores puente H por fase.   

Una parte importante en la conversión de energía DC/AC es la técnica de modulación que se 

utilizará para generar los pulsos de disparo en los dispositivos semiconductores del inversor. Para 

ello se examinaron, distintas técnicas de modulación PWM como: Phase Shifted, Level Shifted, 

SHE, SVM, NLM. Cada una ofrece ventajas y desventajas, en relación a frecuencia de conmutación, 

distorsión armónica y dificultad de implementación. También se hizo una breve revisión de un 

método de control avanzado, llamado MPC, con el fin de que el lector conozca las tendencias en 

técnicas de control. 

La revisión bibliográfica también fue enfocada  en la determinación de pérdidas en un 

inversor, algunos trabajos mencionaron las pérdidas en todos los componentes de un AC Drive, 

luego se centraron primordialmente en modelos de estimación de pérdidas por conducción y 

conmutación, encontrando modelos no lineales y modelos lineales. Este último fue el utilizado para 

el análisis de pérdidas en el inversor. 

También, es importante conocer cuál es el estado actual de la tecnología en dispositivos 

semiconductores, pues cada día se están fabricando y probando prototipos con el fin de aumentar los 
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niveles de tensión, de corriente y de frecuencia de conmutación de operación,  disminuir las 

pérdidas, su costo y tamaño, con el fin de sustituir al IGBT que se ha establecido como el 

semiconductor ideal para la conversión de energía. Dado lo anterior mencionado, en el Capítulo 5, 

se analizaron  diferentes interruptores de potencia, como IGCT, IEGT, semiconductores hechos de 

SiC como SiC MOSFET, SiC BJT, SiC JFET y diodos Schottky de SiC que, según estudios 

recientes, prometen ser la revolución en dispositivos  semiconductores para equipos convertidores. 

Principalmente, el SiC-MOSFET se presenta como la mejor alternativa debido a que, se 

aprovecharía la alta frecuencia de conmutación que es intrínseca en este tipo de semiconductor más 

la tecnología de SiC que permite la operación en altos rangos de tensión y voltaje. 

En el capítulo final de este trabajo, se hizo un análisis comparativo de las técnicas de 

modulación: PS-PWM, LS-PWM y NLM, en un inversor CHB de  niveles monofásico, el criterio de 

análisis usado fue: pérdidas por conducción y conmutación, distribución de potencia, eficiencia y la 

distorsión armónica del voltaje y la corriente de salida con respecto al índice de modulación. 

 

7.2. Conclusiones 

La técnica de modulación utilizada  influye directamente en la distribución de las pérdidas en 

los inversores  puentes H del inversor CHB. Para la modulación PS-PWM, independiente del índice 

de modulación con el que se trabaje, todas las celdas puente H conmutaran en una misma 

frecuencia. En cambio, las técnicas LS-PWM y NLM producen una distribución asimétrica de las 

pérdidas al variar el índice de modulación, incluso para ma muy bajos algunas celdas no llegan a 

conmutar. 

Así, la técnica de modulación empleada también tiene incidencia en la eficiencia del 

inversor. Para PS-PWM la eficiencia se mantiene constante para cualquier índice de modulación, 

bajo el modelo lineal de pérdidas de conmutación y conducción. Por otra lado, en LS-PWM la 

eficiencia varía respecto a ma, la curva presenta un mínimo en ma = 0.3, mientras que la  eficiencia 

más alta e encuentra cerca de los límites del rango de ma, recordar que el rango de ma utilizado fue 

entre 0.1 y 1. En cuanto a la eficiencia en NLM, también cambia conforme ma lo hace, pero al 

contrario de LS-PWM en NLM la eficiencia más baja se encuentra en los límites del rango de ma, y 

los valores más alto de eficiencia se encuentra alrededor del punto medio del rango de ma. 

De la distorsión total armónica del voltaje y la corriente de carga, se puede concluir que para 

las tres técnicas de modulación empleadas en la simulación, todas tienen la misma forma 
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decreciente, esto significa que independiente de cualquiera de las tres técnicas que se utilice, todas 

se puede deducir que a medida que el índice de modulación es mayor, menor será la distorsión en el 

voltaje y corriente de carga, y esto es lógico considerando que a menor ma el voltaje de salida pierde 

niveles lo que la hace menos sinusoidal que una de más niveles. 

También se encontraron rangos de operación óptimos entre eficiencia y  distorsión armónica 

del voltaje de salida. Para PS-PWM, el rango óptimo de operación es en ma = 1.0, ya que en ese 

valor el THD de voltaje es mínimo e igual a 18,92% y la eficiencia es 87,65%. Por otro lado, con 

LS-PWM el rango de operación óptimo es entre ma = 0.8 – 1.0, en ese rango el THD de voltaje varía 

entre 24,52% y 19,15%, mientras que la eficiencia fluctúa entre 98,86% y 98,95% respectivamente. 

Para NLM el rango óptimo es ma = 0.5 – 0.7, para esta condición el THD de voltaje es 6.78% -  

4.43%, y la eficiencia oscila entre 90.72% - 95.42%, respectivamente. 

 

7.3. Recomendaciones 

Dentro del trabajo realizado, es deseable que haya una mejora del mismo, al ser un tema tan 

fundamental como la eficiencia; por lo tanto se recomienda a los futuros estudiantes que tengan 

interés en el proyecto, la complementación del análisis de pérdidas a través de un modelo más 

realista que involucre parámetros tan importantes como la temperatura, como así también la 

característica no lineal del proceso de conmutación de un interruptor de potencia. Como también 

sería recomendable la implementación empírica del sistema simulado para comparar los resultados 

teóricos con los reales y ver el error asociado a este. 

 

 

7.4. Trabajos Futuros 

Analizar eficiencia y distorsión total armónica del inversor para diferentes índices de 

modulación para la técnica de modulación SHE, como también ver el comportamiento de la 

eficiencia y el THD bajo el esquema MPC. Por otro lado, sería interesante modelar las pérdidas para 

los nuevos dispositivos de potencia, bajo las técnicas de modulación anteriormente empleadas en las 

simulaciones. 
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