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Algoritmo de Modulación basado en PWM para
Convertidores de Fijación por Diodos Multinivel y

Multifase
Iraide López, Salvador Ceballos, Asier Matallana, Iñigo Martínez de Alegría, e Iñigo Kortabarria

Abstract—Este artículo propone una nueva estrategia de modu-
lación basada en portadora PWM para convertidores de fijación
por diodos multinivel y multifase. Los resultados obtenidos son
similares a los que se obtienen con las modulaciones basadas en el
espacio de vectores, con la diferencia de que la técnica propuesta
ofrece implementación rápida y simple en un controlador digital.
El algoritmo que se presenta es capaz de mantener en equilibrio y
bajo control la tensión del punto neutro del convertidor mediante
la inyección de una componente de tensión de secuencia cero
en la señales moduladoras de referencia. El artículo describe la
metodología empleada para el cálculo del valor de la componente
de tensión de secuencia cero apropiada y, de igual modo, muestra
cómo esta técnica es completamente generalizable en cuanto
al número de fases del convertidor se refiere, y por lo tanto,
fácilmente extensible a convertidores de n-fases.

I. INTRODUCCIÓN

Los convertidores multinivel han experimentado una gran
evolución en las últimas décadas, modificando e incluso com-
binando topologías ya existentes, así como introduciendo ar-
quitecturas totalmente nuevas [1]–[4]. Sin embargo, a pesar de
dichos avances, el convertidor multinivel de fijación por diodos
(NPC, Neutral-Point-Clamped converter) aún perdura como
una de las topologías más populares en sistemas trifásicos
de media y alta potencia [2]–[8]. Por otro lado, debido al
desarrollo de ciertas áreas técnicas como la propulsión marina
[9]–[11], los sistemas de generación eléctrica renovables [12]–
[14], la tracción de vehículos eléctricos e híbridos [15], [16],
y la industria aeroespacial [17], [18], los sistemas multifase se
han hecho muy atractivos. Por lo tanto, el paso lógico siguiente
es combinar ambas tecnologías beneficiándose de las ventajas
que cada una de ellas ofrece, dando lugar al desarrollo de
convertidores multinivel y multifase.

Éste artículo se centra en el convertidor NPC de tres
niveles multifase. Una de las metodologías de modulación más
comúnmente empleadas para este convertidor es la modula-
ción vectorial (SVM, Space-Vector Modulation). Sin embargo,
para convertidores de más de tres fases, esta estrategia de
modulación resulta complicada, requiriendo un alto consumo
de tiempo y el uso de diagramas vectoriales tridimensionales
para el cálculo de los ciclos de trabajo [19]–[21]. Este hecho
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Fig. 1. Convertidor NPC de tres nivel y multifase.

hace difícil su implementación e incrementa los requisitos de
cálculo del controlador digital.

En la literatura también se han propuesto diversas estrategias
de modulación basadas en PWM para convertidores NPC que
son capaces de mantener en equilibrio la tensión del punto
neutro (PN) del convertidor [22]–[25]. La modulación que
se presentan en este artículo se diferencia de las anteriores
en cuanto a su implementación intuitiva, simplicidad y su
bajo requerimiento de cálculo. Permite calcular el estado
de los interruptores del convertidor de una forma rápida y
efectiva, manteniendo siempre el PN bajo control y evitando
inestabilidades de tensión en el mismo, incluyendo la ventaja
de ser fácilmente extensible para convertidores de n fases.

El artículo está organizado como sigue: en la sección II
se describen las bases de la metodología de modulación
propuesta. La sección III muestra los resultados obtenidos
aplicando el algoritmo propuesto a un convertidor NPC de tres
niveles y tres, cuatro y cinco fases, tanto cuando el sistema
se encuentra operando en condiciones de estado estacionario,
como cuando se encuentra en situación de desequilibrio. Fi-
nalmente, en la sección IV, se presentan las conclusiones.

II. BASES DEL ALGORITMO DE MODULACIÓN

Esta estrategia de modulación es una variación del trabajo
presentado en [26]. El objetivo es producir una corriente por
el PN capaz de mantener equilibrada la tensión del mismo.
Para conseguir dicho objetivo, las señales de modulación de
referencia sinusoidales son modificadas mediante la adición de
una tensión de secuencia cero (voff ). Ya que la tensión voff
se suma de igual modo a todas las tensiones sinusoidales (va,
vb, ..., vn), las tensiones linea-linea no se ven modificadas, sin
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embargo, la corriente por el punto neutro si resulta afectada.
La estrategia propuesta se apoya en este hecho para conseguir
su objetivo y, bajo ciertas condiciones, será posible obtener un
valor de voff que produzca una corriente por el PN de igual
valor al de la corriente referencia (i∗PN ).

A continuación se describe la metodología seguida por el
algoritmo para calcular dicho voff y conseguir mantener bajo
control la tensión del PN.

A. Metodología
Tal y como se ha indicado, esta estrategia va a inyectar

una tensión definida como voff a las señales moduladoras
de referencia para producir una corriente a través del PN
que mantenga las tensiones de los condensadores del bus dc
alrededor de su valor de referencia ( vdc2 , Fig. 1). La expresión
que permite calcular la corriente media por el PN viene
definida por:

iNP = (1− |v′a|)ia + (1− |v′b|)ib + ...+ (1− |v′n|)in, (1)

donde ia, ib, ..., in, son las corrientes ac de salida del
convertidor de n fases, y v’a, v’b, ..., v’n, son las tensiones de
referencia normalizadas con la inyección del valor para voff
que el algoritmo seleccione, esto es:

v′i = vi + voff , (2)

siendo i={a, b,..., n}.
Para poder calcular cual es el voff que mejor contribuye

al equilibrado, se tiene conocer cual es el valor de referencia
de la corriente por el PN (i∗NP ). Dicha corriente se obtiene
como:

i∗NP =
4vNP
Ts

2C, (3)

donde Ts es el periodo de conmutación, y ∆vNP es la
desviación de la tensión del PN respecto a su valor de
referencia: 4vNP=vc1-vdc2 .

Por lo tanto, para poder producir la misma corriente por
el PN que la de referencia, las expresiones (1) y (3) deben
igualarse:

(1− |v′a|)ia + (1− |v′b|)ib + ...+ (1− |v′n|)in = i∗NP . (4)

Reorganizando la ecuación anterior se obtiene la siguiente
expresión:

(ia + ib + ..+ in)− ia|v′a| − ib|v′b| − ...− in|v′n| = i∗NP . (5)

Si el sistema esta equilibrado, la suma de las corrientes es
cero, lo que lleva a la expresión:

−ia|va + voff | − ib|vb + voff | − ic|vc + voff | = i∗NP . (6)

Como se observa, la ecuación (6) contiene valores absolutos
de tensión, de forma que no es posible calcular de forma
directa el valor de voff . El primer paso por lo tanto es construir
una tabla que contemple las dos condiciones del valor absoluto.
La Tabla I muestra un ejemplo para el convertidor NPC de tres
fases. Si el convertidor es de cuatro fases, la tabla generada
contendrá 16 casos, y un convertidor de cinco fases tendrá 32
casos de estudio etc. de acuerdo a la regla 2n

o de fases.

TABLE I. EXPRESIONES DE voff PARA UN CONVERTIDOR NPC DE
TRES NIVELES Y TRES FASES.

CASO CONDICIONES voff
va + voff >0 La corriente del PN

1 vb + voff >0 no depende
vc + voff >0 del valor voff
va + voff >0

2 vb + voff <0 voff =
I∗NP+iava−ibvb+icvc

−ia+ib−ic
vc + voff >0
va + voff >0

3 vb + voff <0 voff =
I∗NP+iava−ibvb−icvc

−ia+ib+ic
vc + voff <0
va + voff >0

4 vb + voff >0 voff =
I∗NP+iava+ibvb−icvc

−ia−ib+ic
vc + voff <0
va + voff <0

5 vb + voff >0 voff =
I∗NP−iava+ibvb+icvc

ia−ib−ic
vc + voff >0
va + voff <0

6 vb + voff <0 voff =
I∗NP−iava−ibvb+icvc

ia+ib−ic
vc + voff >0
va + voff <0 La corriente del PN

7 vb + voff <0 no depende
vc + voff <0 del valor voff
va + voff <0

8 vb + voff >0 voff =
I∗NP−iava+ibvb−icvc

ia−ib+ic
vc + voff <0

Además de las condiciones a cumplir para cada caso que
se indica en la tabla, se debe asegurar que no se produzcan
sobre-modulaciones. Para conseguirlo la tensión voff debe
satisfacer que: voff <1-vmax, y voff >-1-vmin, donde vmax y
Vmin son los valores máximo y mínimo de las anteriores fases
respectivamente. Estas condiciones junto con las definidas en
la Tabla I, definen un rango válido de valores para voff .

Una vez construida la tabla con todos los requisitos a
satisfacer por voff , los siguientes pasos de la estrategia de
modulación vienen resumidos en el diagrama de flujo que
muestra la Fig. 2. Como se indica en el mismo, lo primero,
para cada uno de los casos, es comprobar si existe un rango de
valores para voff que cumplan todas las condiciones expuestas.
De entre todos los casos que cumplan dichos requisitos, al
menos uno contendrá el valor voff capaz de generar una
corriente por el PN cercana a la de referencia.

Para poder comprender mejor la metodología seguida por
la estrategia de modulación propuesta, se presenta una res-
olución numérica como ejemplo. Considérese que se tiene un
convertidor NPC trifásico conectado a un bus dc de 5000 V,
el cual esta formado por dos condensadores de 4 mF, donde la
amplitud de la tensión generada A=2887 V, y ω=2πf, siendo
f =50 Hz, evaluado en t=0.0022 s.
• Asumiendo el siguiente conjunto de de tensiones de

salida:
va = A sin(ωt) = normalizando−−−−−−−−−→ = 0.637 V,
vb = A sin(ωt+ 2π

3 ) = normalizando−−−−−−−−−→ = 0.348 V,
vc = A sin(ωt+ 4π

3 ) = normalizando−−−−−−−−−→ = -0.986 V,
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• Suponiendo asimismo los siguientes valores de corriente
de fase y de tensión en el PN:
ia = 544.8 A,
ib = -74.1 A,
ic = -470.7 A,
vC1 = 2501 V,

• Y finalmente, de acuerdo con (3) el valor de la corriente
de referencia es:
i∗ref = 14.794 A.

El paso 1 descrito en la estrategia de modulación es
comprobar que las tensiones de salida cumplen con las
condiciones expuestas y, por lo tanto generan un rango de
posibles valores válidos para voff . Se comienza estudiando
caso 1, donde los requisitos son:

• va + voff >0 −→ voff >-va,
• vb + voff >0 −→ voff >-vb,
• vc + voff >0 −→ voff >-vc,
• y voff <(1-vmax), voff >(-1-vmin).

Si se representan estas condiciones de forma gráfica organi-
zando los valores de tensión sobre una línea recta, se obtiene
la Fig. 3. Tal y como muestra la figura, no existe un rango de
valores que cumpla con todas las condiciones, por lo tanto el
caso 1 es descartado.

El algoritmo continúa estudiando los casos siguientes, donde
comprueba que las condiciones no se cumplen hasta llegar al
estudio del caso cuarto. Los requisitos a cumplir en el caso 4
son:
• va + voff >0 −→ voff >-va,
• vb + voff >0 −→ voff >-vb,
• vc + voff <0 −→ voff <-vc,
• and voff <(1-vmax), voff >(-1-vmax).

La Fig. 4 muestra como en este caso si existe un rango de
posibles valores de voff que cumplen todas las condiciones
expuestas.

El paso 2 (Fig. 2), es comprobar que el valor de corriente
i∗NP esta contenido dentro en el rango hallado. Para realizar
esta comprobación, únicamente se tienen que introducir los
valores límites que definen dicho rango (vrmin

, vrmax
) en la

ecuación (1). Retomando el ejemplo numérico anterior, se
tiene que los valores que delimitan el rango válido inferior
y superiormente son vrmin

=-1-vmin=-0.014 V, y vrmax
=1-

vmax=0.363 V. Aplicando (2) se tiene:

• Para el límite superior del rango:
v’armax

=va+vrmax
= 0.997 V,

v’brmax
=vb+vrmax= 0.711 V,

v’crmax
=vc+vrmax= -0.623 V,

• y para el límite inferior del rango:
v’armin

=va+vrmin
= 0.623 V,

v’brmin
=vb+vrmin

= 0.334 V,

INICIO

Caso 1

¿vrmin
 & vrmax?

INPrmax
 <I*NP< INPrmin ?

?

voff=vrmax
o

voff=vrmin

voff
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¿voff  influye? SI NO

4
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Fig. 2. Diagrama de flujo del algoritmo de modulación para un convertidor
NPC de n fases.
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Fig. 3. Caso 1: diagrama de requisitos a satisfacer.
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Fig. 4. Caso 4: diagrama de requisitos a satisfacer.

v’crmin
=vc+vrmin= -1 V.

Por lo tanto, introduciendo los valores obtenidos en la
expresión (1) se consiguen las corrientes que delimitan el rango
son:
• iNPrmax

= -198.883 A,
• iNPrmin

=156.005 A.
Como se observa iNPrmin

< i∗NP < iNPrmin
, de forma que

se verifica que existe un valor de voff definido en la Tabla I
para el caso en estudio, que puede que sea capaz de producir
la corriente que se desea. El paso 3 por lo tanto es calcular
dicho valor voff a partir de la expresión descrita en la tabla,
la cual en el caso 4 es:

voff =
i∗NP + iava + ibvb − icvc

−ia − ib + ic
= 0.1384V. (7)
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(a) NPC de 3 fases. (b) NPC de 4 fases. (c) NPC de 5 fases.

Fig. 5. Tensión vab de salida (arriba) y tensión de los condensadores del bus dc (abajo) en estado estacionario de un convertidor NPC: (a) 3 fases, (b) 4 fases,
y (c) 5 fases.

Finalmente, introduciendo el voff calculado en (1), se
comprueba que la corriente generada es igual a la de referencia:

iNP = i∗NP = 14.794A. (8)

Por lo tanto el voff hallado es sumado a las señales de
referencia (ecuación (2), 5 ) y serán las nuevas señales de
modulación que se introducen como entrada en el modulador
PWM.

En el diagrama de flujo de la Fig. 2 se observa que aún
quedan dos situaciones sin estudiar ( 3′ y 4 ). Estos dos pasos,
son aquellos en los que no se puede generar una corriente
por el punto neutro igual a la de referencia. El primero de
ellos, el paso 3′ es aplicado por el algoritmo siempre que
se compruebe que iNPrmin

< i∗NP < iNPrmin
no se cumple,

es decir, que la corriente de referencia se encuentra fuera del
rango de posibles valores aptos para voff . La alternativa que
la estrategia de modulación sigue es la se seleccionar entre
iNPrmin

y iNPrmin
la más próxima a i∗NP , es decir, que

escogerá como voff uno de los límites que definen el rango
de valores válidos de tensión (vrmin y vrmax ).

Si por el contrario, lo que sucede es que cuando el algoritmo
busca en la Tabla I la expresión de voff a aplicar, lo que
encuentra es que en el caso que este estudiando (caso 1 y 7 de
la Tabla I) el voff que se inyecte a las señales moduladoras
de referencia no va a tener influencia sobre la corriente, la
metodología a seguir es la de al menos intentar reducir la
pérdidas de conmutación fijando durante todo un ciclo de
conmutación una de las fases a nivel alto, nivel medio, o nivel
bajo [26].

III. RESULTADOS DE SIMULACIÓN

La modulación propuesta ha sido implementada sobre la
plataforma Matlab-Similunk. En todos los casos que se presen-
tan, el convertidor esta conectado a una fuente dc de Vdc=5000
V, con una carga L-R en estrella de R=1 Ω y L= 10 mH.
Los condensadores del bus dc tienen una capacidad de C=4

mF, siendo la frecuencia fundamental f =50 Hz. El índice de
modulación se ha fijado a m=1, y la frecuencia conmutación
a fs=2500 Hz (Ts=0.4 ms).

A. Situación de equilibrio
La Fig. 5 muestra la tensión linea-linea vab (arriba) y las

tensiones de los condensadores del bus dc (abajo) para un
convertidor NPC de tres, cuatro, y cinco fases aplicando la
estrategia de modulación propuesta. Se observa en todos ellos
la habilidad del algoritmo para controlar la tensión del PN.
En el caso del convertidor de cuatro fases, se consigue un
mejor control la corriente por el PN debido a la simetría de
las corrientes de salida. En consecuencia las tensiones de los
condensadores del bus dc son totalmente controlables, y no
aparecen oscilaciones de tensión de baja frecuencia. Tanto en
el convertidor de tres fases como en el de cinco, la tensión del
bus permanece estable alrededor de su posición de equilibrio.
Sin embargo aparecen oscilaciones de baja frecuencia en la
tensión del PN. Esto se debe a la imposibilidad para generar, en
estas condiciones de trabajo, una corriente por el PN capaz de
cancelar las oscilaciones. Además, en el caso del convertidor
de cinco fases es notoria la reducción del rizado en el NP
en comparando con los resultados obtenidos en el convertidor
trifásico. Esto es debido a que al aumentar el número de
fases se aumenta también los posibles voff a aplicar y por lo
tanto incrementan las posibilidades de encontrar un valor que
produzca la misma corriente por el PN que la de referencia.

Todos estos resultados confirman el buen comportamiento
de la estrategia de modulación propuesta para convertidores
NPC multifase operando en estado estacionario.

B. Situación de desequilibrio
En primer lugar se establece un desequilibrio inicial en

la tensión de los condensadores del bus dc y se observa la
habilidad del algoritmo para eliminar dicho desequilibrio. En
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Fig. 6. Dinámicas de la compensación de la tensión operando con carga lineal en un convertidor NPC de: (a) 3 fases, (b) 4 fases, y (c) 5 fases.
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(a) NPC de 3 fases. (b) NPC de 4 fases. (c) NPC de 5 fases.

Fig. 7. Corrientes de fase (arriba), tensión vab de salida (centro), y tensión de los condensadores del bus dc con carga desequilibrada (abajo) en un convertidor
NPC de: (a) 3 fases, (b) 4 fases, y (c) 5 fases.

segundo lugar, se describe el comportamiento del convertidor
conectado a una carga desequilibrada.

Los condensadores del bus dc son forzados a tener un
desequilibrio de tensión inicial. El valor de tensión inicial al
que ha sido forzado el condensador superior es de 4000 V, y
el valor tensión inicial al que ha sido forzado el condensador
inferior es de 1000 V.

Por un lado, la Fig. 6 muestra la evolución de la tensión
para un convertidor NPC de tres, cuatro y cinco fases bajo
las circunstancias citadas cuando es aplicada la estrategia de
modulación propuesta. Se observa en todos los casos cómo las
tensiones de los condensadores del bus evolucionan hacia el
valor de referencia eliminando completamente el desequilibrio
inicial. Asimismo, se observa que la dinámica del sistema con
convertidores de más de tres fases es mucho más rápida.

Estos resultados demuestran la habilidad de la estrategia

propuesta para el equilibrado de la tensión del PN bajo
desequilibrios tan grandes como el simulado.

Por otro lado, la Fig. 7 muestra los resultados para un
convertidor de tres, cuatro y cinco fases conectado a cargas
asimétricas cuando es aplicada la estrategia de modulación
propuesta. El convertidor NPC trifásico esta conectado a una
carga en estrella con Ra,c=1 Ω, La,c=10 mH, Rb=10 Ω y Lb=3
mH. El convertidor NPC de cuatro fases se encuentra conec-
tado a una carga donde Rc,d=1 Ω, Lc,d=10 mH, Rb=10 Ω y
Lb=3 mH, y ninguna carga conectada a la fase a. Y finalmente,
el convertidor NPC de cinco fases esta conectado a una carga
donde Rc,d,e=1 Ω, Lc,d,e=10 mH, Rb=10 Ω y Lb=3 mH, y
ninguna carga conectada a la fase a. Estas gráficas ilustran la
tensión de salida linea-linea vab (arriba) y, las tensiones de los
condensadores del bus dc (abajo). Como se puede observar en
dichas gráficas, la amplitud de las oscilaciones de tensión en
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el PN aumentan cuando el convertidor opera junto a cargas
desequilibradas. Sin embargo, la estrategia de modulación
propuesta es capaz de controlar el valor medio de la corriente
por el PN durante un periodo fundamental, incluso cuando el
convertidor se encuentra conectado a cargas asimétricas. De
este modo, la tensión del PN permanece centrada alrededor de
la mitad del la tensión del bus dc.

IV. CONCLUSIONES

En este artículo se ha presentado una novedosa estrategia de
modulación para convertidores NPC multifase. El algoritmo
descrito es capaz de mantener bajo control la tensión de
PN tanto en condiciones de equilibrio como en condiciones
de desequilibrio. Asimismo, es posible obtener las máximas
amplitudes bajo modulación lineal. Además el algoritmo es
robusto y simple de implementar en un controlador digital.
Los resultados obtenidos demuestran su buen funcionamiento
para convertidores NPC de más de tres fases.
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