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Abstract: This paper proposes a pulse width modulation (PWM) method to control the DC
bus capacitor voltages of 5-level diode-clamped multilevel (DCM) inverters. One of the greatest
concerns of the DCM inverter is the low-frequency ripple in the clamped capacitors voltages,
which occur mainly for high modulation index. Besides, non-idealities of the semiconductors
can unbalance the voltages between the clamped capacitors, increasing the voltage stress on the
switches and distorting the output voltage. In order to address these problems, a carrier-based
modulation, which decomposes the phase modulating signals, is developed. This decomposition
provides a degree of freedom to impose the dc bus capacitor currents independently of the load
power factor and modulation index. Finally, simulation results are added to demonstrate the
good performance of the proposed modulation.

Resumo: Este trabalho propõe uma estratégia de modulação PWM para o controle das tensões
dos capacitores grampeados do inversor com diodos de grampeamento (diode-clamped multilevel
- DCM) de 5 ńıveis. Uma das maiores preocupações do inversor DCM são as oscilações de
baixa frequência nas tensões dos capacitores grampeados, que ocorrem principalmente para altos
ı́ndices de modulação. Além disso, não idealidades do circuito podem causar desequiĺıbrios nas
tensões dos capacitores grampeados, aumentando o estresse de tensão sobre os interruptores
e distorcendo o sinal PWM de sáıda. Com o intuito de minimizar ambos problemas, uma
modulação é desenvolvida usando abordagem geométrica, sendo facilmente implementada via
comparação com portadora. Por fim, resultados de simulação são adicionados para demonstrar
a boa performance da modulação proposta.

Keywords: Diode-clamped multilevel inverter; imbalance between the clamped capacitors
voltage; modulation by geometric approach.
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1. INTRODUÇÃO

Inversores multińıveis são bastante populares para aplica-
ções de média tensões, devido ao baixo estresse de tensão
sobre os interruptores de potência, melhor performance
harmônica e baixa frequência de comutação (Abu-Rub
et al. (2010)). Devido as suas vantagens, o uso de inversores
multińıvel continua crescendo em diferentes aplicações,
como no acionamento de motores e sistemas de geração dis-
tribúıda (Rodriguez et al. (2009); Kouro et al. (2012)). As
topologias mais comuns incluem o inversor com diodos de
grampeamento (diode-clamped multilevel - DCM), flying
capacitor (FC) e modular multińıvel converter (MMC)
(Mittal et al. (2012); Stala (2013)).

Dentre as topologias clássicas, o inversor FC apresenta
elevado número de capacitores a medida que o número de
ńıveis aumenta, o que afeta a confiabilidade do inversor.
Estruturas com MMC apresentam maior confiabilidade, a

medida que os módulos de tensão podem ser substitúıdos;
entretanto, em algumas aplicações faz-se necessário o uso
de fontes isoladas, requerendo um transformador com
múltiplos enrolamentos, o que pode aumentar o preço total
da estrutura (Malinowski et al. (2010)).

Por outro lado, o inversor DCM não requer fontes isoladas,
e usa um menor número de capacitores do que o inversor
FC. Entretanto, além de um maior número de diodos, pode
apresentar certa complexidade no controle das tensões dos
capacitores grampeados (Busquets-Monge et al. (2004)),
principalmente para elevado número de ńıveis. Se tratando
de um DCM de 5 ńıveis, algumas soluções foram propostas
por alguns autores nos últimos anos (Bouhali et al. (2004);
Hasegawa and Akagi (2009); Busquets-Monge et al. (2008,
2015)).

Em (Hotait et al. (2010)), os autores propõem usar os
vetores redundantes em uma modulação por espaço ve-
torial (space vector modulation - SVM) dispońıveis no
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inversor DCM para equilibrar as tensões dos capacitores
grampeados. O método garante o equiĺıbrio das tensões,
entretanto não elimina as oscilações de baixa frequência no
barramento cc, que se tornam mais presentes para ı́ndices
de modulação altos. Em (Hasegawa and Akagi (2011)), os
autores propõem o uso de um conversor adicional para
garantir o equiĺıbrio das tensões dos capacitores, bem
como, mitigar as oscilações de baixa frequência. Embora
efetivo, o método requer uso de diodos, interruptores e
indutores adicionais. Em (Zhao et al. (2016)), os auto-
res usam a flexibilidade da modulação SVM, e eliminam
certos vetores da operação do inversor, o que garante o
equiĺıbrio dos capacitores e elimina as ondulações de baixa
frequência. Entretanto, o método é bastante complexo e
requer a geração de ordens de comutação assimétricas,
o que dificulta a implementação. Em (Saqib and Kashif
(2010)), os autores propõem a utilização de uma rede
neural artificial (RNA) e SVM para realizar o equiĺıbrio
das tensões nos capacitores de barramento e para garantir
um baixo ı́ndice de distorção harmônica na tensão de
sáıda. Porém, esse método apresenta grande complexidade
durante o treinamento da RNA, não apresentando grande
flexibilidade para outras aplicações. Em (Busquets-Monge
et al. (2004)) é apresentada uma solução PWM baseada
na aplicação de Vetores-espaciais-virtuais, o que garante o
equiĺıbrio de tensão nos capacitores para uma longa faixa
de tensão de sáıda e para todos os fatores de potência
de carga. Porém, a analise limitou-se para conversores
DCM de duas pernas e n ńıveis. Em (Marchesoni and
Tenca (2002)) são propostos estratégias para balancear as
tensões de DCM e back-to-back conversion system minimi-
zando uma função custo associada a energia armazenada
no barramento CC utilizando os vetores redundantes a
cada instante de amostragem. Porém, observou-se que para
algumas estratégias de comutação, como a combined o
balanceamento nas tensões dos capacitores não apresentou
grande eficácia.

Entretanto, em (Grigoletto and Pinheiro (2011)), os au-
tores propõem uma estratégia de modulação que elimina
as oscilações de baixa frequência do barramento cc, per-
mitindo o controle das tensões grampeadas de maneira
simples. O método gera os sinais PWM via comparação
com portadora, simplificando a implementação. Embora
seja mencionado a possibilidade de expansão, o trabalho
se concentra em um inversor 4 ńıveis, não detalhando os re-
sultados para DCM 5 ńıveis. Com o intuito de expandir as
análises, este trabalho propõe uma modulação, usando os
mesmos prinćıpios presentes em (Grigoletto and Pinheiro
(2011)), para um DCM 5 ńıveis.

2. MODULAÇÃO PWM PROPOSTA

A Fig. 1 ilustra o inversor DCM de 5 ńıveis. Note que, na
Fig. 1, três correntes entram nos nós entre os capacitores
grampeados (io1, io2, io3). Nesse trabalho, os sinais que
controlam os interruptores do inversor serão considerados
de maneira semelhante ao inversor DCM de 4 ńıveis (Gri-
goletto and Pinheiro (2011)). Então, os sinais modulantes
normalizados podem ser definidos como

vag = vag1 + vag2 + vag3 + vag4 − 6
vbg = vbg1 + vbg2 + vbg3 + vbg4 − 6
vcg = vcg1 + vcg2 + vcg3 + vcg4 − 6.

(1)

Figura 1. Conversor DCM de 5 ńıveis.
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Figura 2. Sinais modulantes e sinais nos interruptores para
um peŕıodo de comutação.

Além disso, para que o inversor opere em região linear, isso
é, não distorça os sinais PWM da tensão de sáıda, ele deve
respeitar as seguintes restrições

0 ≤ vxg1 ≤ 1
1 ≤ vxg2 ≤ 2
2 ≤ vxg3 ≤ 3
3 ≤ vxg4 ≤ 4,

(2)

onde x = {a, b, c}.
Para evitar que o inversor sintetize estados de comutação
que são dependentes da polaridade da corrente de sáıda,
adicionalmente as restrições anteriores, os sinais modulan-
tes também devem satisfazer

vxg1 ≤ vxg2 − 1
vxg2 ≤ vxg3 − 1
vxg3 ≤ vxg4 − 1.

(3)

A Fig. 2 ilustra o comportamento dos sinais modulantes e
os sinais nos interruptores em um peŕıodo de comutação,



Figura 3. Relação de tempos com a corrente em cada ponto
do barramento.

respeitando as restrições dadas por (2) e (3). Pelas Figuras
2 e 3, é posśıvel notar que os estados do inversor controlam
as correntes io1, io2 e io3. Dependendo do valor médios
dessas correntes, as tensões dos capacitores grampeados
podem desequilibrar. Sabendo pela Fig. 3 que a duração
dos estados ∆t1, ∆t2, ∆t3 controlam o valor das correntes
io3, io2 e io1, o valor médio das correntes dentro de um
peŕıodo de comutação Ts pode ser expresso por

Io1x =
1

Ts
(−2ix∆t3)

Io2x =
1

Ts
(−2ix∆t2)

Io3x =
1

Ts
(−2ix∆t1)

(4)

Note que, pela Fig. 2, as durações ∆t podem ser controla-
das pelos sinais modulantes, pelas relações

∆t3 =
Ts

2
(vxg2 − vxg1 − 1)

∆t2 =
Ts

2
(vxg3 − vxg2 − 1)

∆t1 =
Ts

2
(vxg4 − vxg3 − 1)

(5)

Substituindo (5) em (4), obtêm-se

Io1x = ix(vxg2 − vxg1 − 1)
Io2x = ix(vxg3 − vxg2 − 1)
Io3x = ix(vxg4 − vxg3 − 1)

(6)

Para um sistema trifásico, a corrente total nos nós com as
contribuições de cada braço podem der definidas como

Io1x =
∑

x={a,b,c}

ix(vxg2 − vxg1 − 1)

Io2x =
∑

x={a,b,c}

ix(vxg3 − vxg2 − 1)

Io3x =
∑

x={a,b,c}

ix(vxg4 − vxg3 − 1)

(7)

Note que, as durações ∆t0, ∆t4 não contribuem para as
correntes nos nós dos capacitores. Para zerar as oscilações
de baixa frequência nos capacitores grampeados, a média
das correntes iC1, iC2, iC3, iC4 devem ser zero dentro de
um peŕıodo de comutação (IC1 = IC2 = IC3 = IC4 = 0).

Observando a Fig. 1, podemos definir matricialmente as
correntes nos capacitores como


1 −1 0 0
0 1 −1 0
0 0 1 −1
1

C1

1

C2

1

C3

1

C4


iC1

iC2

iC3

iC4

 =

io1io2
io3
0

+


0
0
0

dvdc
dt

 (8)

Assumindo que os capacitores grampeados são iguais, e
que a tensão do barramento cc é constante dentro de um
peŕıodo de comutação, as correntes nos capacitores podem
ser obtidas por


IC1

IC2

IC3

IC4

 =
1

4

 3 2 1 1
−1 2 1 1
−1 −2 1 1
−1 −2 −3 1



Io1
Io2
Io3
0

 (9)

Substituindo a eq. (7) em (9), a corrente média que circula
nos capacitores C1, C2 e C3 em um peŕıodo de comutação
podem ser definidos como

IC1 = (ia/4)(−3vag1 + vag2 + vag3 + vag4 − 6)
+(ib/4)(−3vbg1 + vbg2 + vbg3 + vbg4 − 6)
+(ic/4)(−3vcg1 + vcg2 + vcg3 + vcg4 − 6)

IC2 = (ia/4)(vag1 − 3vag2 + vag3 + vag4 − 2)
+(ib/4)(vbg1 − 3vbg2 + vbg3 + vbg4 − 2)
+(ic/4)(vcg1 − 3vcg2 + vcg3 + vcg4 − 2)

IC3 = (ia/4)(vag1 + vag2 − 3vag3 + vag4 + 2)
+(ib/4)(vbg1 + vbg2 − 3vbg3 + vbg4 + 2)
+(ic/4)(vcg1 + vcg2 − 3vcg3 + vcg4 + 2)

(10)

Sabendo que em um sistema trifásico equilibrado a soma
das correntes de fase é zero (ia + ib + ic = 0), para que
os capacitores grampeados não apresentem oscilações de
baixa frequência, os sinais modulantes, considerando a eq.
(10), devem respeitar as seguintes igualdades

(−3vag1 + vag2 + vag3 + vag4 − 6) =
(−3vbg1 + vbg2 + vbg3 + vbg4 − 6)

(−3vbg1 + vbg2 + vbg3 + vbg4 − 6) =
(−3vcg1 + vcg2 + vcg3 + vcg4 − 6)

(vag1 − 3vag2 + vag3 + vag4 − 2) =
(vbg1 − 3vbg2 + vbg3 + vbg4 − 2)

(vbg1 − 3vbg2 + vbg3 + vbg4 − 2) =
(vcg1 − 3vcg2 + vcg3 + vcg4 − 2)

(vag1 + vag2 − 3vag3 + vag4 − 2) =
(vbg1 + vbg2 − 3vbg3 + vbg4 − 2)

(vbg1 + vbg2 − 3vbg3 + vbg4 − 2) =
(vcg1 + vcg2 − 3vcg3 + vcg4 − 2)

(11)

De forma matricial, as eq. (1) e (11) podem ser escritas
como



M =

1 1 1 1 0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 1 1 1 1 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0 1 1 1 1
-3 1 1 1 3 -1 -1 -1 0 0 0 0
0 0 0 0 -3 1 1 1 3 -1 -1 -1
1 -3 1 1 -1 3 -1 -1 0 0 0 0
0 0 0 0 1 -3 1 1 -1 3 -1 -1
1 1 -3 1 -1 -1 3 -1 0 0 0 0
0 0 0 0 1 1 -3 1 -1 -1 3 -1
0 1 0 0 0 1 0 0 0 1 0 0
0 0 1 0 0 0 1 0 0 0 1 0
1 0 0 0 1 0 0 0 1 0 0 0


(12)

onde as 3 últimas linhas matriz são variáveis auxiliares
definidas afim de tornar a matriz M inverśıvel. Os sinais
de modulação podem ser definidos como



vag1
vag2
vag3
vag4
vbg1
vbg2
vbg3
vbg4
vcg1
vcg2
vcg3
vcg4


= M−1



vag + 6
vbg + 6
vcg + 6

0
0
0
0
0
0
vo1
vo2
vo3


(13)

Note que, para que o inversor opere, 3 sinais foram adici-
onados aos sinais modulantes, vo1, vo2, vo3. Realizando a
multiplicação da eq. (13) tem-se

vag1 = (1/12 ) (4vm3 + 2vag − vbg − vcg)
vag2 = (1/12 ) (4vm1 + 2vag − vbg − vcg)
vag3 = (1/12 ) (4vm2 + 2vag − vbg − vcg)

vag4 = (1/12 )

(
−4 (vm1 + vm2 + vm3) +
6vag + 3vbg + 3vcg + 72

)
vbg1 = (1/12 ) (4vm3 − vag + 2vbg − vcg)
vbg2 = (1/12 ) (4vm1 − vag + 2vbg − vcg)
vbg3 = (1/12 ) (4vm2 − vag + 2vbg − vcg)

vbg4 = (1/12 )

(
−4 (vm1 + vm2 + vm3) +
3vag + 6vbg + 3vcg + 72

)
vcg1 = (1/12 ) (4vm3 − vag − vbg + 2vcg)
vcg2 = (1/12 ) (4vm1 − vag − vbg + 2vcg)
vcg3 = (1/12 ) (4vm2 − vag − vbg + 2vcg)

vcg4 = (1/12 )

(
−4 (vm1 + vm2 + vm3) +
3vag + 3vbg + 6vcg + 72

)

(14)

Substituindo a eq. (14) na desigualdades da eq. (2) e eq.
(3) obtém-se os limites dos sinais vo1, vo2, vo3
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Figura 4. Sinais vo1, vo2 e vo3 definidos conforme a eq. (17).

3 + C1 ≤ vm1 ≤ 6 + C1
3 + C2 ≤ vm1 ≤ 6 + C2
3 + C3 ≤ vm1 ≤ 6 + C2
6 + C1 ≤ vm2 ≤ 9 + C1
6 + C2 ≤ vm2 ≤ 9 + C2
6 + C3 ≤ vm2 ≤ 9 + C3
C1 ≤ vm3 ≤ 3 + C1
C2 ≤ vm3 ≤ 3 + C2
C3 ≤ vm3 ≤ 3 + C3

6 + C4 ≤ vm1 + vm2 + vm3 ≤ 9 + C4
6 + C5 ≤ vm1 + vm2 + vm3 ≤ 9 + C5
6 + C6 ≤ vm1 + vm2 + vm3 ≤ 9 + C6

vm3 − vm1 ≥ −3
vm1 − vm2 ≥ −3

2vm2 + vm1 + vm3 ≥ C7

(15)

onde

C1 = (1/4 ) (−2vag + vbg + vcg)
C2 = (1/4 ) (vag − 2vbg + vcg)
C3 = (1/4 ) (vag + vbg − 2vcg)

C4 = (1/4 ) (6vag + 3vbg + 3vcg)
C5 = (1/4 ) (3vag + 6vbg + 3vcg)
C6 = (1/4 ) (3vag + 3vbg + 6vcg)

C7 = 15 + vag + vbg + vcg

(16)

Uma possibilidade para escolha dos sinais vo1, vo2 e vo3
é a média dos máximos e mı́nimos, resultando em sinais
modulantes vxg1, vxg2, vxg3 e vxg4 iguais, provocando a
śıntese da tensão de fase com 2 ńıveis na sáıda. De modo
a garantir a śıntese de um maior número de ńıveis pelo
conversor, os seguintes sinais podem ser adotados

vo1 = min (6 + C1, 6 + C2, 6 + C3)
vo2 = max (6 + C1, 6 + C2, 6 + C3)
vo3 = min (3 + C1, 3 + C2, 3 + C3)

(17)
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Figura 5. Sinais vo1, vo2 e vo3 definidos conforme a eq. (18).

Os sinais da eq. (17) ficam restritos aos limites definidos
na eq. (15), conforme ilustrado na Fig. 4, comprovando
que a solução 1 é posśıvel. De modo a analisar outra
possibilidade, os sinais vo1, vo2 e vo3 podem ser definidos
como

vo1 =

max (3 + C1, 3 + C2, 3 + C3) +
2 min (6 + C1, 6 + C2, 6 + C3)

3

vo2 =

2 max (6 + C1, 6 + C2, 6 + C3) +
min (9 + C1, 9 + C2, 9 + C3)

3
vo3 = min (3 + C1, 3 + C2, 3 + C3)

(18)

Os sinais da eq. (18) ficam restritos aos limites definidos
na eq. (15), conforme ilustrado na Fig. 5 e esta escolha
sera denominada de solução 2.

Na próxima seção são apresentadas simulações para com-
provar a operação da modulação proposta.

3. SIMULAÇÕES

Para as simulações computacionais, foi proposto o conver-
sor cujos parâmetros estão descritos na Tabela 1, todos os
resultados se referem a uma carga RL conectada à sáıda
com ı́ndice de modulação elevado (0,9).

3.1 Modulação PD convencional

Como base de comparações, na Fig. 6 estão apresentados
os sinais das tensões de fase e linha, bem como a corrente
de fase para a operação com modulação phase-disposition
(PD) convencional. Importante salientar que a tensão de
fase possui ńıvel CC pois está referenciada ao barramento.

A corrente ix apresentada na Fig. 6 se refere a uma carga
RL de 3 mH e 12,5 Ω. Pode-se observar a presença de
5 ńıveis na tensão de fase e 9 ńıveis na tensão de linha,
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Figura 6. Tensão de fase, linha e corrente de fase para
modulação PD convencional.

bem como, a total harmonic distortion (THD) presente na
tensão de linha e corrente de sáıda.

Os resultados para a modulação PD convencional são
satisfatórios, entretanto, as correntes nos capacitores de
divisão do barramento CC possuem elevado ripple de baixa
frequência e valor médio diferente de zero. Na Fig. 7 estão
ilustradas as correntes em cada um dos capacitores do
barramento filtradas, para melhor visualização.

Na Fig. 7, os capacitores C2 e C3 carregam enquanto C1
e C4 descarregam, o que corresponde a um desbalanço na
tensão dos mesmos, inviabilizando a aplicação prática.

Quanto ao número de comutações das chaves, na modula-
ção PD convencional, foram apresentados os resultados da
Tabela 2.

Tabela 1. Parâmetros de Simulação

Parâmetros

Filtro Indutivo (Lf ) 3 mH

Frequência de Comutação (fs) 5 kHz

Frequência Fundamental (f1) 115 A

Tensão de Linha 2,5 kV

Corrente de Fase (ix) 115 A

Tensão do Barramento CC (vdc) 4 kV

Potência (P ) 500 kW

Tabela 2. Número de comutações para a mo-
dulação PD convencional.

Chave Número de comutações (16,6 ms)

S1, S̄1, S4, S̄4 66
S2, S̄2, S3, S̄3 20
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Figura 7. Corrente filtrada dos capacitores do barramento
CC para a modulação PD convencional.
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Figura 8. Sinais modulantes e comando das chaves para
modulação proposta com solução 1.

3.2 Modulação proposta

Para a simulação da modulação proposta, inicialmente fo-
ram adotados os sinais vo1, vo2 e vo3 da solução 1, descritos
na eq. (17), os quais resultam nos sinais modulantes da
Fig. 8. Observa-se um equiĺıbrio no número de comutações
das chaves, visto que todas permanecem grampeadas pelo
mesmo peŕıodo de tempo. Os números podem ser consul-
tados na Tabela 3.

Na Fig. 9 estão ilustrados os sinais de tensão de fase, linha
e corrente de fase para os sinais modulantes da Fig. 8.
Observa-se que não foi respeitada a comutação para o ńıvel
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Figura 9. Tensão de fase, linha e corrente de fase para
modulação proposta com solução 1.

mais próximo, apresentado elevada THD se comparada
com a modulação PD convencional, o que acarreta na
necessidade de maior volume de filtros na sáıda.

De modo a analisar os resultados sob diferentes escolhas
dos sinais vo1, vo2 e vo3, foi realizada a simulação da
solução 2, apresentada na eq. (18), a qual resulta nos sinais
modulantes apresentados na Fig. 10.

Percebe-se na Fig. 11 que os resultados não foram satis-
fatórios, além de um maior e desequilibrado número de
comutações nas chaves (Tabela 4), a solução 2 retratou
uma THD ainda maior se comparada com a solução 1.

Desta forma, pode-se concluir que, para a modulação
proposta, é mais vantajosa a operação com a solução 1,
obtendo menores distorções e equiĺıbrios na comutação dos
interruptores.

De modo a constatar a correta operação da modulação
proposta no que se refere as correntes dos capacitores de
divisão do barramento CC, foi plotada a Fig. 12, na qual
estão ilustrados os sinais de interesse filtrados, para melhor
visualização.

Constata-se, pela Fig. 12, que as corrente média nos
capacitores é anulada pela modulação, bem como o ripple

Tabela 3. Número de comutações para a mo-
dulação proposta com a solução 1.

.

Chave Número de comutações (16,6 ms)

S1, S̄1, S4, S̄4 112
S2, S̄2, S3, S̄3 112

Tabela 4. Número de comutações para a mo-
dulação proposta com a solução 2.

.

Chave Número de comutações (16,6 ms)

S1, S̄1, S4, S̄4 112
S2, S̄2, S3, S̄3 166



π 2π0
!( t)ω

v
xg4

1

0

2

3

v
xg3

v
xg2

v
xg1

4

S3x

S2x

S1x

S4x

Figura 10. Sinais modulantes e comando das chaves para
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Figura 11. Tensão de fase, linha e corrente de fase para
modulação proposta com solução 2.

de baixa frequência observado na Fig. 7. Com a corrente
nula, os capacitores tendem a manter o equiĺıbrio de
tensão.
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Figura 12. Corrente filtrada dos capacitores do barramento
CC para a modulação proposta.

4. CONCLUSÃO

Este trabalho teve como objetivo desenvolver uma modula-
ção por abordagem geométrica de fácil implementação, que
reduza as ondulações de baixa frequência e o desequiĺıbrio
dos capacitores grampeados de um inversor DCM de 5
ńıveis. Como observado na seção de simulações, quando
comparado a uma estratégia PD convencional, houve um
aumento na THD dos sinais de tensão e corrente, represen-
tando uma piora significativa na qualidade desses sinais.
Entretanto, a estratégia proposta cumpre com o objetivo
estipulado, zerando a componente cont́ınua e reduzindo as
oscilações de baixa frequência de 50A (Fig. 7) para 6A
(Fig. 12) nas correntes dos capacitores grampeados com
relação à modulação PD.
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