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Abstract—El condensador del bus de continua (bus d.c.)
desempeña un papel fundamental en lo que respecta a la densidad
de potencia y la fiabilidad del inversor. Los accionamientos de
máquinas asimétricas duales trifásicas (asymmetrical dual three-
phase, ADTP) están ganando relevancia en el sector del vehı́culo
eléctrico. Por ello, existen ciertos trabajos que abordan la
reducción del impacto que tienen la familia de técnicas PWM con
inyección de doble secuencia cero (double zero-sequence injection,
DZSI), junto a técnicas de entrelazado (interleaving), sobre un
componente tan voluminoso y propenso a fallos como es el
condensador del bus d.c. en una disposición ADTP. Sin embargo,
estos trabajos no tienen en cuenta cómo estas técnicas avanzadas
de entrelazado afectan otras caracterı́sticas importantes del
accionamiento como la calidad de onda de corriente de salida. Por
esa razón, en este trabajo se decide analizar el efecto del ángulo
de entrelazado sobre la salida del accionamiento para mostrar
el compromiso que conlleva reducir la corriente por el bus d.c.
en una disposición ADTP. Las simulaciones han demostrado que
usar un entrelazado puede empeorar hasta un 119 % el rizado
de corriente en la salida. Por lo tanto, la correcta selección de
técnica de PWM entrelazada mejorará la fiabilidad y reducirá el
tamaño de los condensadores del bus d.c. de los futuros vehı́culos
eléctricos, mitigando en medida de lo posible efectos secundarios
indeseados como pérdidas adicionales y vibraciones.

Palabras Clave—Multifase, condensador del bus de continua,
entrelazado, DZSI-PWM.

I. INTRODUCCIÓN

Los vehı́culos eléctricos están experimentando un enorme
cambio mediante la introducción de semiconductores WBG,
motores sin dependencia de tierras raras y nuevas arquitecturas
de convertidores. Los fabricantes de automóviles y programas
internacionales como Horizon Europe, USCAR, DOE y UN
ESCAP se centran en mejorar la potencia especı́fica (kW/kg),
la densidad de potencia (kW/ℓ), la eficiencia (%) y el coste
($/kW) [1]. En este contexto, los sistemas de propulsión
multifásicos ofrecen varias ventajas a un coste asequible
en comparación con los sistemas trifásicos clásicos. Entre
esas ventajas figuran: el reparto de potencia entre fases, la
reducción del rizado de par, la mejora de la densidad de par,
menor rizado de corriente en el bus d.c. y funcionamiento
tolerante a fallos [2], [3].

Con el fin de beneficiarse de las mencionadas ventajas
de los sistemas multifásicos, la literatura cientı́fica reciente
muestra que la topologı́a trifásica dual (Fig. 1- 1⃝) es una
de las soluciones multifásicas más extendidas [4]. Estas con-
figuraciones son las más interesantes, pues (i) representan
un buen compromiso entre rendimiento y complejidad; (ii)
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Fig. 1: Arquitectura conceptual de una disposición ADTP
considerando todos los elementos que lo constituyen y los
conceptos analizados en este trabajo.

posibilitan una fácil migración desde tecnologı́as trifásicas ya
que se pueden usar dos inversores fuente de tensión (voltage
source inverter, VSI) trifásicos genéricos para alimentar ambos
conjuntos de devanados trifásicos de forma independiente
(Fig. 1- 2⃝); y (iii) exhiben muy buen comportamiento en
términos de tolerancia a fallos (circuito abierto y cortocircuito,
ası́ como en la alimentación d.c.) [4]. En general, 0◦, 30◦ y 60◦

son los desfases preferidos entre los dos conjuntos trifásicos.
Sin embargo, el de 30◦, que comúnmente se denomina como
maquina asimétrica de seis fases o asimétrica dual trifásica
(assymetrical dual three-phase, ADTP, Fig. 1- 3⃝), proporciona
una mayor densidad de par y un menor rizado que las demás,
ya que elimina el sexto armónico mediante la sincronización
de los dos conjuntos de devanados [5].

Las técnicas PWM basadas en portadora (carrier-based,
CB) aplicadas en un inversor ADTP se conocen comúnmente
como técnicas PWM de doble inyección de secuencia cero
(double zero-sequence injection, DZSI). La Fig. 1- 4⃝ muestra
como se inyectan dos componentes de secuencia homopolar
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(v0s1 y v0s2) iguales pero desfasadas π/6 rad a cada set trifásico
que componen el ADTP [6]. Las DZSI-PWMs pueden clasifi-
carse como continuas o discontinuas [7]. La PWM sinusoidal
(sinusoidal PWM, SPWM), el método MINMAX-PWM (a ve-
ces también denominado PWM vectorial simétrica), y la PWM
de inyección de tercer armónico (third harmonic injection
PWM, THI-PWM)1 se conocen como modulaciones continuas
(C-PWM). En todas estas técnicas, todas las ramas del inversor
conmutan continuamente. Por otro lado, D-PWMMIN, D-
PWMMAX, D-PWM0, D-PWM1, D-PWM2 y D-PWM3 se
conocen como técnicas PWM discontinuas (D-PWM)2. En
estas últimas, una rama no conmuta mientras que su señal
moduladora modificada está enclavada a ±1 (v∗∗, Fig. 2). De
este modo, las pérdidas de conmutación en los dispositivos
semiconductores del VSI se reducen, ya que sólo dos de
las tres ramas están conmutando en un mismo instante. La
Fig. 2 muestra cómo se implementan estas técnicas CB-PWM
trifásicas, donde v∗ = M cos(θ1) es la señal moduladora, v0s
es la componente homopolar inyectada, v∗∗ = v∗ + v0s es
la señal moduladora modificada, θ1 es la posición angular de
la señal moduladora y el ı́ndice de modulación (M ) se define
como M = V̂1/(0.5·VDC) [7], donde V̂1 es el valor de pico de la
tensión fase-neutro y VDC es la tensión en el bus de continua.

A nivel de hardware, el condensador del bus d.c. (CDC,
Fig. 1- 5⃝) es un elemento clave del VSI. Este condensador
se encarga de reducir el rizado de tensión de baja frecuencia
a la entrada del convertidor, ası́ como de almacenar la energı́a
necesaria para permitir un equilibrio de potencia instantáneo
entre la entrada y la salida del mismo. Debe proporcionar una
vı́a de baja impedancia para las corrientes de alta frecuencia
con el fin de desacoplar y reducir el rizado de la corriente
proveniente de la baterı́a. Y lo que es más importante, en
las aplicaciones de tracción, el condensador del bus d.c. es
un componente caro y voluminoso, ya que representa hasta
el 40 % del volumen total del VSI [8]–[11]. Además, los
condensadores también se consideran uno de los elementos
más crı́ticos de la electrónica de potencia, al estar directamente
relacionados con el 30 % del número total de fallos de
los VSIs [12], [13]. Por este motivo, la fiabilidad de estos
componentes reactivos se ha analizado en profundidad durante
los últimos años [14], [15].

Dado que el condensador es un componente crı́tico, se están
realizando importantes esfuerzos para mejorar su dimensiona-
miento. Generalmente, los trabajos que tratan de reducir el
CDC en disposiciones ADTP proponen minimizar la corriente
a través del condensador mediante la sincronización de los
dos inversores trifásicos que lo conforman. Para ello, utilizan
DZSI-PWMs con entrelazado (interleaving), que consiste en
desfasar la portadora del VSI2 respecto a la del VSI1 un ángulo
ζ (vcr1, vcr2, Fig. 1- 6⃝) [16]–[20]. Sin embargo, estos trabajos
son escasos y no tienen en cuenta cómo estas técnicas avan-
zadas de entrelazado afectan otras caracterı́sticas importantes
del accionamiento como la calidad de onda de corriente de

1Se excluye THI-PWM del estudio porque la modulación en si, y por ende,
los resultados obtenidos, son muy parecidos a los de MINMAX-PWM.

2Se excluyen D-PWM0 y D-PWM2 del estudio porque están diseñadas para
cargas capacitivas e inductivas, alejadas de la aplicación del tren de tracción
del vehı́culo eléctrico.
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Fig. 2: Diagrama de bloques de CB-PWM más importantes,
sus tensiones de referencia y señales de secuencia cero.

salida. Por esa razón, en este trabajo se analiza el efecto del
ángulo de entrelazado sobre la forma de onda de la corriente
de salida, para mostrar el compromiso que conlleva reducir la
corriente por el bus d.c. en una disposición ADTP.

II. ESPACIO VECTORIAL PARA ADTPS

El VSI de 6 fases de la Fig. 1- 2⃝ consta de seis ramas
[sa1, sb1, sc1, sa2, sb2, sc2]. Cada rama tiene un estado de
conmutación binario (0 o 1), lo que resulta en un total de
64 estados de conmutación únicos para el VSI. Estos estados
de conmutación, combinados con la tensión bus d.c. (VDC),
determinan las tensiones de fase de salida. Estas tensiones
se pueden transformar a su vez en los ejes de referencia de
Clarke α, β, z1, z2, µ1 y µ2 utilizando el enfoque de espacio
vectorial (Vector Space Decomposition, VSD) [21]:

Xα

Xβ

Xz1

Xz2

Xµ1

Xµ2

 =
[
T6

]
·


Xa1n1

Xb1n1

Xc1n1

Xa2n2

Xb2n2

Xc2n2

 , (1)

donde X representa la tensión (V ), intensidad de corriente (I)
o flujo (Ψ); y

[
T6

]
=

1

3
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es la matriz de transformación.
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Fig. 3: Representación del espacio vectorial para los ac-
cionamientos ADTP.

El subespacio αβ de la Fig. 3a contiene la componente
fundamental además de armónicos de orden 12k ± 1 (k =
1, 2, 3, ...). Esto significa que en este subespacio αβ se
encuentran los armónicos 11, 13, 23, 25, etc. Éste es el
único subespacio que implica la conversión electromecánica
de energı́a. Por otro lado, los armónicos de orden 6k ± 1
(k = 1, 3, 5, ...), como los armónicos 5, 7, 17, 19, etc. se
proyectan al subespacio z1z2 de la Fig. 3b. Estos componentes
solo generan pérdidas de potencia, disminuyendo la eficiencia
y aumentando el coste total del accionamiento. Finalmente,
los armónicos en el plano µ1µ2 son iguales a cero, debido
a que cada set de devanados trifásicos está conectado a un
neutro distinto (Fig. 1- 3⃝). Por esta razón, el subespacio µ1µ2

se excluye del análisis.
La Fig. 3 muestra los vectores disponibles dentro de los

subespacios αβ y z1z2. A cada estado de conmutación se le
asigna un número decimal, que corresponde a la secuencia
binaria [sc2, sb2, sa2, sc1, sb1, sa1]. Es importante destacar
que, aunque hay 64 estados de conmutación posibles, solo
48 de ellos son vectores espaciales activos distintos entre sı́
(además del vector cero). Sin embargo, es necesario tener en
cuenta los estados redundantes, ya que afectan los patrones de
conmutación de manera diferente. Estos 48 vectores activos
diferentes entre sı́ se clasifican en cuatro grupos según sus lon-

gitudes vectoriales en ambos planos: Largo (L = 0.64 ·VDC),
Medio-Largo (ML = 0.47 · VDC), Medio-Corto (MC =
0.33 · VDC) y Corto (C = 0.17 · VDC).

La Fig. 3 también muestra la componente fundamental de
la tensión de referencia representada como el vector espacial
v⃗∗ = M · ejθ1 en unidades porcentuales, donde M es
proporcional a la amplitud, y θ1 es el ángulo de dicho
vector [7].

Teniendo en cuenta todos estos aspectos respecto al espacio
vectorial de los accionamientos ADTP, a continuación se
introduce la ya conocida figura de mérito para cuantificar
la calidad de onda de salida que generan las técnicas PWM
llamada factor de distorsión armónica (Harmonic Distortion
Factor, HDF), adaptada a los accionamientos ADTP.

III. FACTOR DE DISTORSIÓN DE ARMÓNICA PARA
ACCIONAMIENTOS ADTPS

Durante la modulación por anchura de pulsos (Pulse-Width
Modulation, PWM), el promedio de los vectores aplicados
corresponde al vector de referencia (v⃗∗). Sin embargo, los vec-
tores aplicados instantáneamente (v⃗) en diferentes intervalos
de tiempo no coinciden con v⃗∗, lo que resulta en desviaciones
instantáneas de tensión (errores de tensión). Estos errores de
tensión de alta frecuencia generan un rizado en la corriente
de salida y, por lo tanto, pérdidas de potencia y rizado de par
adicionales.

El rizado de corriente de salida depende en gran medida
de la impedancia de la máquina eléctrica. En accionamientos
de motores en general, y en sistemas de tracción eléctrica en
particular, la caı́da de tensión en la resistencia equivalente
puede ser despreciada con respecto a la inductancia equiva-
lente, debido a los armónicos de alta frecuencia en la tensión
de salida [7]:

2πfhLeq ≫ Req, (3)

donde, fh es la frecuencia de los armónicos de tensión de
alta frecuencia, y Leq y Req son la inductancia y resistencia
equivalentes de la máquina eléctrica, respectivamente. Por lo
tanto, el rizado de corriente se puede expresar como:

∆⃗i ≈ 1

Leq

∆tv∫
0

(v⃗ − v⃗∗) dt, (4)

donde ∆tv representa el intervalo de tiempo durante el cual
se aplica el vector v⃗.

La noción de ‘desviación del flujo armónico’ (∆λ⃗) se utiliza
tı́picamente [22]–[25] con el fin de cuantificar la calidad de
la forma de onda de salida proporcionada por las técnicas
PWM. El análisis del flujo armónico difiere del análisis de
la distorsión de corriente armónica (Total Harmonic Distor-
tion, THDi), ya que no depende del valor de la inductancia
equivalente de salida:

∆λ⃗ =

∆tv∫
0

(v⃗ − v⃗∗) dt. (5)

Como ∆λ⃗ depende de la tensión del bus d.c. (VDC) y
del periodo de conmutación (Tsw), se introduce un factor de
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normalización (λN ) [22]–[26] para obtener el valor por unidad
(p.u.) de la desviación armónica del flujo:

∆Λ⃗ [p.u] =
∆λ⃗

λN

[Wb]
[Wb] (6)

donde,

λN =
VDCTsw

8
. (7)

De esta forma, a partir de ahora, todas las variables rela-
cionadas con el flujo armónico son independientes de estos
parámetros (VDC y Tsw).

Es conveniente calcular el valor eficaz (Root Mean Square,
RMS) del flujo armónico, ya que está directamente relacionado
con el valor RMS del rizado de corriente de salida y, en
consecuencia, con las pérdidas de potencia. El cálculo del
valor RMS de la desviación del flujo armónico se realiza en
dos pasos. Inicialmente, a nivel ‘microscópico’ (Tsw):

∆Λrms,Tsw
=

√√√√√ 1

Tsw

Tsw∫
0

∆Λ2dt, (8)

y posteriormente, el flujo armónico obtenido hasta ahora debe
reevaluarse durante el perı́odo fundamental (T1 ≡ 2π rad):

∆Λrms =

√√√√√ 1

T1

T1∫
0

∆Λ2
rms,Tsw

dt (9)

Del mismo modo, cuando no se especifique en qué intervalo de
tiempo o ángulo se calculan los valores RMS, como en ∆Λrms

de (9), se entenderá que se realiza en la escala ‘macroscópica’.
Teniendo en cuenta lo anterior, para el caso particular de una

máquina ADTP de seis fases, se define ∆Λ2
ADTP,rms como:

∆Λ2
ADTP,rms = ∆Λ2

a1n1,rms +∆Λ2
b1n1,rms +∆Λ2

c1n1,rms

+∆Λ2
a2n2,rms +∆Λ2

b2n2,rms +∆Λ2
c2n2,rms.

(10)

Aplicando la transformación
[
T6

]
de (2),

∆Λ2
ADTP,rms = 3·

[
∆Λ2

α,rms +∆Λ2
β,rms +∆Λ2

z1,rms +∆Λ2
z2,rms

]
(11)

donde el coeficiente ‘3’ de (11) se debe a que la
[
T6

]
utilizada

en (2) es la transformada invariante en amplitud.
El factor de distorsión armónica (Harmonic Distortion Fac-

tor, HDF) en los sistemas de referencia de Clarke se define
como:

HDFαβ = 3 ·
[
∆Λ2

α,rms +∆Λ2
β,rms

]
,

HDFz1z2 = 3 ·
[
∆Λ2

z1,rms +∆Λ2
z2,rms

]
,

(12)

y su correlación con el valor RMS de la corriente a través de
una rama del ADTP [24]:

∆I2ADTP,ph,rms =
1

6
· λ2

N ·

(
HDFαβ

L2
αβ

+
HDFz1z2

L2
z1z2

)

=
1

6
· λ2

N

L2
αβ

·HDFADTP .

(13)

Por lo tanto, el HDF para el accionamiento ADTP se define
como:

HDFADTP = HDFαβ + k2L ·HDFz1z2, (14)

donde kL es la relación de inductancias entre ambos planos:

kL =
Lαβ

Lz1z2
, (15)

y Lαβ y Lz1z2 son las inductancias equivalentes de la máquina
eléctrica en el marco de referencia de Clarke. Este ratio
de inductancias kL depende completamente del diseño y la
construcción de la máquina eléctrica [24], [27]. En cuanto a las
máquinas de inducción, a través de sus circuitos equivalentes
de alta frecuencia, se deducen las inductancias equivalentes
[22], [24], [28]:

Lαβ = Llsαβ +
Llrαβ · Lmαβ

Llrαβ + Lmαβ
≈ Llsαβ + Llrαβ ≈ Llsαβ ,

Lz1z2 = Llsz1z2,
(16)

donde Llrαβ es la inductancia de fuga del rotor en el sistema
de referencia αβ. En alta frecuencia, el efecto ‘skin’ provoca
una reducción de la inductancia de fugas del rotor, lo que
la hace menos relevante frente la inductancia de fuga del
estátor [25], [29]. Por lo tanto, para ambos planos, la induc-
tancia predominante es la inductancia de fugas del estátor.

En otro orden de cosas, las técnicas de DZSI-PWM discon-
tinuas presentan una frecuencia de conmutación promedio:

fsw,avg,D-PWM = 2/3 · fsw,avg,C-PWM . (17)

Si bien el objetivo principal de reducir la frecuencia de con-
mutación promedio en las técnicas DZSI-PWM discontinuas
es reducir las pérdidas en el VSI, esto resulta en una clara
degradación de la calidad de onda de salida. Por lo tanto, las
D-PWMs ofrecen la posibilidad de aumentar su frecuencia de
conmutación (fsw) hasta un punto donde sus pérdidas sean
comparables a las de las C-PWMs, mejorando ası́ la calidad
de onda de salida.

En este contexto, se introduce un coeficiente de corrección
de frecuencia de conmutación promedio para el HDF llamado
‘kASF’. De esta manera, se puede realizar una comparación
justa en términos de HDFASF:

HDFASF = k2ASF ·HDFADTP . (18)

donde,

kASF =

{
2/3 whenD-PWMs,

1 whenC-PWMs.
(19)

De esta manera, se define el HDFASF para un accionamiento
ADTP modulado por cualquier DZSI-PWM. Teniendo esto en
cuenta, la siguiente sección presenta los resultados obtenidos
mediante la aplicación de esta definición.
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Fig. 4: HDFASF de las técnicas DZSI-PWM en máquinas
eléctricas con kL = 1 (El entrelazado NO tiene efecto).

IV. RESULTADOS DE SIMULACIÓN

Usando Matlab-Simulink, se han obtenido los siguientes
resultados de simulación. En el caso en que el ratio de
inductancias kL = 1, el HDFASF no depende del ángulo de
entrelazado ζ. En este sentido, la Fig. 4 muestra el HDFASF
para las DZSI-PWM analizadas en este tipo de accionamientos
ADTP, donde kL = 1. Aquı́ se puede observar que para
M < 0.78, MINMAX-PWM tiene el HDFASF más bajo,
mientras que para M > 0.78, prevalece la D-PWM3.

Para el resto de accionamientos ADTP, donde kL > 1,
se analiza la operación tı́pica sin entrelazado (ζ = 0 rad),
además de los ángulos ζ = π/2 rad y ζ = π rad. Se
encogen estos dos últimos ángulos de entrelazado debido a
que ζ = π rad reduce la corriente RMS del condensador bus
d.c. para las técnicas D-PWMMIN y D-PWMMAX [20], y
ζ = π/2 rad logra el mismo propósito para el resto de las
técnicas de DZSI-PWM analizadas [20]. La Fig. 5 muestra el
caso particular del HDFASF para técnicas DZSI-PWM en un
accionamiento ADTP con kL = 1.5. Los resultados obtenidos
para este tipo especifico de accionamiento muestran que el
entrelazado empeora el HDFASF en todo el rango de M para
MINMAX-PWM, D-PWMMIN y D-PWMMAX. Este efecto
se maximiza en 0.4 < M < 0.7. Por otro lado, para D-
PWM1 y D-PWM3 no hay diferencias significativas entre
usar entrelazado o no. Se repite este tipo de análisis para
accionamientos ADTP con otros valores de kL y los resultados
se resumen en la Tabla I. Esta tabla indica que, al usarse el en-
trelazado en accionamientos de mayor kL, la calidad de onda
de MINMAX-PWM, D-PWMMIN y D-PWMMAX empeora
significativamente, mientras que D-PWM1 y D-PWM3 no se
ven tan afectadas.

La Tabla II realiza una comparación entre las caracterı́sticas
de entrada y salida de un sistema de accionamiento ADTP con
DZSI-PWM entrelazadas en términos de Icap,rms y HDFASF.
Los datos para el lado de entrada se han extraı́do y adaptado
de un estudio previo [20]. Al analizar esta tabla, se destaca
que MINMAX-PWM es la opción más ventajosa para el lado
de entrada cuando se utiliza un ángulo de entrelazado de
ζ = π/2 rad. Sin embargo, esta misma técnica genera un
empeoramiento significativo en el HDFASF. Por otro lado,
D-PWMMIN con un ángulo de ζ = π rad también mejora
considerablemente el lado de la entrada. No obstante, no
se aconseja su uso debido a la salida que genera. La D-
PWM3 entrelazada con ζ = π/2 rad demuestra ser la opción
con el mejor equilibrio entre entrada y salida. Aunque no se
destaca como la mejor técnica en ninguno de los lados, exhibe
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(b) D-PWMMIN & D-PWMMAX.
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(d) D-PWM3.

Fig. 5: Efecto del entrelazado en el HDFASF de las técnicas
DZSI-PWM en máquinas eléctricas con kL = 1.5.

Tabla I: Variación media del HDFASF de las DZSI-PWM
entrelazadas en accionamientos ADTP con diferentes valores
de kL sobre el rango de M .

Variación media del HDFASF [%]
PWM
Technique kL = 1 kL = 1.3 kL = 1.5 kL = 1.7

MINMAX 0 36.65 63.47 91.68
D-PWMMIN
D-PWMMAX 0 46.05 81.19 119.38

D-PWM1 0 3.29 5.04 6.46
D-PWM3 0 3.08 4.68 5.98

un rendimiento balanceado en ambos aspectos. Además, al
ser una técnica discontinua, puede aplicarse para reducir las
pérdidas de potencia de conmutación en el VSI y disminuir la
tensión de modo común.

V. CONCLUSIONES

Se ha analizado el impacto del uso de esquemas de entre-
lazado (interleaving) junto con técnicas DZSI-PWM en la cali-
dad de la corriente de salida para accionamientos de máquinas
asimétricas duales trifásicas (asymmetrical dual three-phase,
ADTP). Cuando el ratio de inductancias de los planos de
referencia de Clarke kL = 1, el entrelazado no afecta el
HDFASF. Por lo tanto, el uso de esquemas de entrelazado
orientado a beneficiar el condensador del bus d.c. puede
realizarse sin comprometer la calidad de onda de la salida.
Para este caso en concreto, tiene sentido optar por MINMAX-
PWM con entrelazado de ζ = π/2 rad. Sin embargo, cuando
kL > 1, beneficiar al condensador del bus d.c. a través de
esquemas de entrelazado, se traduce en un empeoramiento de
la salida. Por ejemplo, la técnica D-PWMMIN con un angulo
de entrelazado de π rad puede llegar a empeorar la corriente
de salida hasta un 119 % para el caso de un accionamiento
ADTP con kL = 1.7. Por lo tanto, generalmente, existe un
compromiso entre estos dos indicadores del funcionamiento
del ADTP. A mayor valor de kL, mayor es la variación del
HDFASF entre las técnicas de DZSI-PWM entrelazadas y las
no entrelazadas.

La técnica D-PWM3 con entrelazado muestra un buen
compromiso entre entrada y salida, por lo que se recomienda
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Tabla II: Comparación entre lado de entrada [20] y salida
de DZSI-PWM entrelazadas en accionamientos ADTP en
términos de Icap,rms y HDFASF.

Icap,rms
HDFASF

kL = 1
kL>1

DZSI-PWM 0 rad π/2 rad π rad 0 rad π/2 rad π rad
MINMAX ✗ ✓✓ - ✓✓ - ✗ -
D-PWMMIN ✗ - ✓✓ - ✓✓ - ✗
D-PWM1 ✗ ✓ - - ✓ ✓ ✓
D-PWM3 ✗ ✓ - ✓ ✓ ✓ ✓

✓✓→ Mejor opción. Altamente recomendado.
✓→ Buena opción. Recomendado.
- → Mala opción. No recomendado.
✗→ Peor opción. Nada recomendado.

en gran medida su uso. Si los vehı́culos convencionales de
combustión vibran y se calientan más que los eléctricos, tiene
sentido priorizar la entrada para mejorar la fiabilidad del tren
de tracción del vehı́culo eléctrico. Por lo tanto, el empleo de
técnicas de entrelazado en accionamientos ADTP estarı́a bien
justificado.
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