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ABSTRACT

A drive for a symmetrical two-phase induction machine us-
ing vector modulation is studied in this paper. It is performed
a comparison among different kinds of space vector modula-
tion (discontinuous and continuous) and a new one is pro-
posed. The concepts of the vector modulation are reviewed.
Experimental results are shown to validate the theoretical
statements.

KEYWORDS: Space vector modulation, two-phase induction
symmetrical motor, AC drive.

RESUMO

Neste artigo o acionamento de um motor de indução bifá-
sico usando modulação vetorial é estudado. Uma compara-
ção entre diferentes tipos de modulação vetorial (descontínua
e contínua) é apresentada, e uma nova técnica é proposta. Os
conceitos de modulação vetorial são revisados e é proposta
uma modulação vetorial descontínua híbrida. São apresenta-
dos resultados experimentais para validação dos estudos teó-
ricos.
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1 INTRODUÇÃO

O acionamento de máquinas bifásicas é de grande interesse
industrial haja vista o potencial em aplicações residenciais
(compressores, ventiladores, etc). Sabe-se que um dos méto-
dos para a variação de velocidade do motor monofásico com
capacitor permanente é retirar o capacitor do enrolamento au-
xiliar e considerá-lo como uma máquina bifásica (Blaabjerg,
2002; Holmes, 1993; Corrêa, 2003) e, desse modo, o mo-
tor seria alimentado por um inversor bifásico. O problema
é que os enrolamentos do motor não são idênticos; devido
à inserção do capacitor, que forma um circuito ressonante
com a indutância do motor, o enrolamento auxiliar fica sub-
metido a uma tensão maior e para tentar preservar a relação
tensão/espira dos enrolamentos altera-se o enrolamento au-
xiliar. Isso conduz à necessidade de alimentar com tensões
diferentes os dois enrolamentos. Como consequência direta
do desbalanço de tensão não é aproveitado da melhor forma
possível a região de operação linear dos conversores. Nesse
caso, ao invés de projetar o inversor bifásico para alimentar
o motor monofásico sem capacitor é melhor reprojetar o mo-
tor para que este se torne uma máquina bifásica simétrica. A
vantagem é que o motor passa a ser alimentado por tensões
balanceadas e, assim, podendo aproveitar melhor a tensão
disponível no barramento CC – imaginando um retificador
não controlado em ponte completa convencional.
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Este trabalho focaliza o uso de inversores bifásicos com mo-
dulação vetorial para acionar máquinas bifásicas simétricas.
Para o inversor de tensão, utilizado, são três as escolhas pos-
síveis (Wekhande, 1999). A primeira é o inversor de tensão
bifásico tipo H-bridge, que é composto por dois braços e o
ponto médio é derivado de um divisor capacitivo (Figura. 1).
Esse conversor possui a desvantagem de subutilizar o bar-
ramento CC, além de apresentar problemas de desequilíbrio
de tensão, principalmente em baixas freqüências. O menor
número de interruptores é uma vantagem, porém o aumento
no volume de capacitores (e consequentemente custo) pode
tornar esta solução menos atraente. A segunda é o inversor
bifásico com três braços, onde o ponto médio é obtido por
meio do controle adequado do braço comum (Figura. 2).
Neste caso permite-se utilizar tensões de modo comum ou
funções cossenoidais com diferentes fases (Benedict, 2000),
se for usado modulações com portadora. Desse modo, a re-
gião linear de operação do inversor será estendida. Também
permite o uso de modulação vetorial, pois agora é possível o
uso de vetores nulos. Salientamos que embora o conversor de
dois braços também possa utilizar modulação vetorial, porém
para preservar o valor médio nulo, divide-se o tempo associ-
ado ao vetor nulo aos dois vetores ativos existentes na topo-
logia de dois braços. Isso significa modificar os tempos asso-
ciados aos vetores ativos, criando desse modo a modulação
vetorial. No entanto com essa estratégia perde-se a “liber-
dade” de distribuição do tempo associado ao vetor nulo, re-
sultando sempre em uma modulação bipolar. Ressalta-se que
é condição sine qua non a existência de vetor nulo para po-
der se caracterizar as diferentes modulações vetoriais quando
operando na região linear de modulação. Adicionalmente,
acredita-se que exista uma relação “biunívoca” entre modu-
lação vetorial e por portadora. Contudo, a o vetorial permite
obter e trabalhar informações de modo mais simples, já que
pode-se afirmar que são formas diferentes de se ver a mesma
coisa Há um aumento no número de interruptores em relação
à estrutura anterior. A última escolha possível é o inversor
de quatro braços, um para cada fase (2). Esse é o que apre-
senta maior região linear de operação. Porém é o que maior
número de interruptores apresenta, implicando em maiores
perdas e maior quantidade de circuitos de comando. Optou-
se pelo inversor de tensão bifásico de três braços.

A idéia principal do trabalho é apresentar uma nova estraté-
gia de modulação vetorial descontínua que permita minimi-
zar as perdas do inversor.

2 MODULAÇÃO VETORIAL USADA NO
INVERSOR BIFÁSICO DE TRÊS BRA-
ÇOS

A modulação vetorial se caracteriza por não apresentar por-
tadora e uma de suas principais vantagens é o grau de liber-
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Figura 1: Inversor de tensão bifásico H-bridge.
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Figura 2: Inversor de tensão bifásico com três braços.
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Figura 3: Inversor de tensão bifásico com quatro braços.

dade na distribuição do tempo associado aos vetores nulos.
Utilizando-se esse fator pode-se minimizar as perdas de co-
mutação. Apresenta como desvantagens: a necessidade de
precisão nos tempos, não possui um tempo mínimo de du-
ração dos pulsos, não previne “notches” e não é simples de
se aplicar a técnica de sobremodulação (devido a transição
da função de modulação, que é contínua, para uma função
descontínua). Diferentemente do caso trifásico (sem neutro
também é possível uma representação no plano, pois uma
fase é linearmente dependente) os padrões de comutação não
formam um hexágono regular (Jabbar, 2001) (Figura. 4).

Pela Figura 4 percebe-se que somente é possível reproduzir
na saída um vetor de referência (U0) que esteja contido den-
tro da região formada pela envoltória definida pelos vetores
padrões. Define-se ainda a região linear como aquela em que
o vetor de referência pode ser reproduzido na saída sem dis-
torções. Assim, U0 é um vetor que gira com freqüência an-
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Figura 4: Hexágono com os padrões de comutação.‘

gular constante e cuja trajetória forma uma circunferência –
pois se deseja duas senóides defasadas de noventa graus entre
si – e a amplitude do vetor é o raio dessa, sendo que seu valor
máximo define a região linear, ou seja, pelo raio da circun-
ferência circunscrita no hexágono formado pelos padrões de
comutação. Ainda, pode-se determinar seu valor para a tra-
jetória do vetor na região linear de operação, que é 1/

√
2pu

– valor parametrizado em função da tensão do barramento
CC. Para valores maiores entra-se na região de operação não
linear.

Do exposto, pode-se dizer que a modulação vetorial combina
diferentes padrões de comutação a fim de se obter na saída
do conversor o vetor de referência desejado. Isto é feito igua-
lando o valor médio dos vetores instantâneos dentro de um
período de comutação ao valor do vetor de referência, num
processo igual à modulação senoidal. Existem muitas com-
binações possíveis que satisfazem esta condição; porém, so-
mente se trabalha com as possibilidades com menor número
de comutações possíveis. O objetivo é minimizar perdas de
comutação.

Verifica-se que se ligando os vértices do hexágono formam-
se seis triângulos retângulos, definindo seis regiões de ope-
ração ou seis setores. Observa-se que os catetos adjacentes
e as hipotenusas constituem os vetores básicos e que estss
são adjacentes a qualquer vetor de referência dentro do se-
tor. Procura-se construir o vetor de referência utilizando-se
somente os vetores adjacentes dos setores. Estabelece-se que
os vetores adjacentes de cada setor são denominados de U2
e de U1 e que essa denominação se preserva na mudança de
setor. Destarte, ao se definir como U1 o vetor formado pela
combinação 100, o próximo vetor (em qualquer sentido) será
U2 e assim, consecutivamente, até completar a denominação
dos padrões de comutação (Figura. 4). De forma similar, o
tempo que é despendido no vetor U2 é denominado de T2 e

T1 é o associado ao U1. Assim, dado um vetor de referência
localizado em um setor formado por U1 e U2 – dois veto-
res básicos adjacentes – pode-se estabelecer a equação que
define a relação entre os tempos e vetores:

TPWM ·
−→
U0 = T1 ·

−→
U1 + T2 ·

−→
U2 (1)

A expressão (1) mostra que o produto tensão por tempo deve
ser igual, isto é, que o produto do vetor de referência pelo
período de comutação deve ser igual a soma do produto dos
vetores com os tempos associados a esses. Assim, controla-
se a evolução média dentro do período. Nem sempre a soma
dos tempos T1 e T2 será igual a unidade, deste modo é ne-
cessário despender o restante do período em um vetor nulo de
modo a não alterar a soma dada pela equação (1). Portanto,
quando a soma dos tempos (T1 e T2) é menor que o período
de comutação, para se manter a tensão de saída constante,
utiliza-se os vetores nulos no restante do período. Então:

T0 = TPWM − T1 − T2 (2)

Assim, calculando os tempos pode-se gerar os sinais de co-
mutação. Há muitos padrões de comutação para se imple-
mentar a modulação vetorial. Uma possível seqüência de
comandos é U000 – U1 – U2 – U111 – U2 – U1 – U000,
e significa que as saídas comutam seqüencialmente de U000
para U1, U2, U111, U2, U1 e retornam novamente para U000
em cada período, onde U1 e U2 são os vetores básicos que
formam o setor no qual o vetor de referência se encontra.
Pode-se dizer que da distribuição do tempo T0, ao longo do
período de comutação entre os vetores nulos, surgem as di-
ferentes modulações vetoriais.

Estabelecendo a notação para os vetores básicos:

−→
U1 = V1e

jθ1

−→
U2 = V2e

jθ2

(3)

então, a partir da Figura. 4, pode-se definir V1, V2, θ1 e θ2

para cada setor. Utiliza-se o sentido anti-horário para definir
os ângulos. Assim:

Supondo que U0 = Vejθ, substituindo (3) em (1), separando
a parte real da imaginária, escrevendo sob a forma matricial
e isolando T1 e T2, tem-se:
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Tabela 1: Definições para os vetores U1 e U2.

Setor U1 U2 V1 V2 θ1 θ2

1 U100 U101 1
√

2 0 45

2 U001 U101 1
√

2 90 45
3 U001 U011 1 1 90 180
4 U010 U011

√
2 1 225 180

5 U010 U110
√

2 1 225 270
6 U100 U110 1 1 0 270

[

T1

T2

]

=

= TPWM

[

V1cos (θ1) V2cos (θ2)
V1sen (θ1) V2sen (θ2)

]

−1 [

V cos (θ)
V sen (θ)

]

(4)

Logo:

T1

TPWM

=
V

V1

·
sen (θ2 − θ)

sen (θ2 − θ1)
(5)

T2

TPWM

=
V

V2

·
sen (θ − θ1)

sen (θ2 − θ1)
(6)

T0 por sua vez será dado por (2). V1, V2, θ1 e θ2 são defini-
dos em função do setor de operação.

3 MODULAÇÃO PROPOSTA

É interessante observar que esta modulação apresenta um
grau de liberdade: a distribuição do tempo T0 nos dois ve-
tores nulos. Esse fato é o que dá origem aos diferentes tipos
de modulação. Em inversores trifásicos utiliza-se a distribui-
ção do tempo nulo, entre os vetores nulos, dentro do período
de comutação para denominar o tipo de modulação vetorial
empregada. Para isto define-se T01 para o vetor nulo 000 e
T02 para o vetor nulo 111. Utiliza-se uma variável para a
classificação das diferentes modulações, dada pela expressão
seguinte (Hava, 1999):

µ =
T01

T01 + T02

(7)

Quando µ assume valores entre zero e a unidade tem-se a
modulação contínua. Quando em determinados setores µ as-
sume os valores extremos (0 ou 1) tem-se a modulação des-
contínua. A modulação descontínua apresenta a vantagem
de diminuir o número de comutações dentro de um período

do sinal de referência, porque um dos braços sempre está
conectado ao positivo ou ao terra do barramento CC. Deste
modo, quando T01 = T02, µ = 0,5, tem-se a modulação ve-
torial contínua (CSVPWM). Do mesmo modo, quando T01
= T0 e T02 = 0, µ = 1, tem-se a modulação vetorial descon-
tínua mínima (DPWMMIN). Por sua vez quando T01 = 0 e
T02 = T0, µ = 0, tem-se a modulação vetorial descontínua
máxima (DPWMMAX). A modulação descontínua se carac-
teriza pelo fato de um dos braços não estar comutando. No
caso trifásico cada braço fica durante 120 graus sem comutar.
No caso bifásico, o braço comum fica 90 graus sem comu-
tar conquanto os outros dois braços ficam 135 graus. Desse
modo, além do desequilíbrio térmico causado pela má distri-
buição de corrente entre os interruptores – característica de
um inversor bifásico – soma-se o efeito de um número de co-
mutações diferente do braço comum em relação aos demais
braços. Ressalta-se que as perdas de comutação são dadas
por três fatores: amplitudes das grandezas elétricas (tensão e
corrente) do componente, tempo de comutação, recuperação
reversa no bloqueio do diodo e número de comutações den-
tro do período de referência (1s). Considerando que não se
altera os três primeiros, o único modo de aumentar ou dimi-
nuir as perdas é alterando o número de comutações. Como
na modulação descontínua sempre há um braço sem comutar,
pode-se dizer que se reduz o número de comutações a 1/3 do
valor obtido na modulação contínua, com redução das res-
pectivas perdas. Salienta-se que a condição básica assumida
foi de que um dos braços não estaria conduzindo, caracte-
rística essa da modulação descontínua. Devido à assimetria
do espaço vetorial que define as tensões de saída observamos
que a área dos setores não são idênticas, implicando que al-
guns setores terão períodos maiores que outros. Por isso, é
impossível fazer uma distribuição uniforme do tempo em que
não ocorre comutação entre os interruptores, provocada pelo
deslocamento angular entre as tensões de referência. Isto
provoca um desequilíbrio na distribuição das perdas de co-
mutação. Contudo ressaltamos o fato de que o braço comum
conduz mais corrente – para satisfazer as leis de Kirchhoff –
indicando, também, desequilíbrio na distribuição das perdas
de condução. Portanto, foi adotado que esse ficasse metade
do período sem comutar conquanto os dois restantes ficariam
sem conduzir um quarto do período. Lembra-se de que as
perdas de comutação são proporcionais a amplitude da cor-
rente corrente e o número de comutações, assim reduze-as
em duas formas de modo a aproveitar melhor o desequilíbrio
térmico natural na forma como esta topologia está sendo em-
pregada. Em acordo com o exposto é proposta uma nova téc-
nica. Define-se eixos de simetria (deslocados de 45 graus em
relação aos eixos do plano DQ) que dividem o hexágono em
duas partes iguais sendo que em uma parte utiliza-se DPWM-
MIN e noutra a DPWMMAX, ou seja, durante 180 graus µ

= 1 e outros 180 graus µ = 0. Denomina-se essa técnica de
modulação vetorial descontínua híbrida (ver 4). Com esta es-
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Figura 5: Seqüência de comutação para cada setor na modu-
lação vetorial descontínua híbrida.

 

Figura 6: Foto do protótipo implementado.

tratégia o braço comum fica sem comutar durante 180 graus
conquanto os demais braços noventa graus – isto é interes-
sante, pois o braço comum é o de maior corrente. Da mesma
forma, o desequilíbrio entre os interruptores de um mesmo
braço desvanece.

Salienta-se que as modulações vetoriais contínua e híbrida
apresentam uma melhor distribuição de corrente entre os in-
terruptores com relação as demais modulações descontínuas
analisadas. Nas modulações descontínua máxima e mínima
ocorre que os interruptores superiores ou os inferiores con-
duzem mais tempo. Em termos de distribuição de corrente
a modulação vetorial contínua é superior. A vantagem da
modulação vetorial descontínua reside no fato de que as per-
das por comutação se restringem a um terço do que ocorre
na modulação vetorial contínua pelos fatos já abordados. A

Figura 7: Correntes de estator com freqüência de 60Hz.

modulação vetorial descontínua híbrida é a que mais se asse-
melha com a modulação vetorial contínua no que se refere a
distribuição das perdas por condução em um mesmo braço.
Pode ser feito uma correlação as modulações por largura de
pulso obtido por onda triangular e dente de serra. A Tabela
2 – apresentada ao final do artigo – indica as razões cíclicas
dos braços do inversor para cada setor de operação.

4 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Um protótipo (Figura. 6) foi implementado a fim de estu-
dar este acionamento. Foi utilizado um motor bifásico simé-
trico de IV pólos, 220V, 60Hz e potência nominal de 350W.
A freqüência de comutação adotada foi de 5kHz para todas
as modulações analisadas alterando-se o número de comu-
tações entre essas – por limitação do microcontrolador utili-
zado que não possuia capacidade de cálculo suficiente para
frequências maiores. As figuras 7, 8 e 9 apresentam alguns
resultados experimentais (correntes de estator e detalhe das
tensões dos braços).

Para baixas freqüências, ocorre uma deformação na trajetó-
ria das correntes. Isto se deve a forma como foi implemen-
tada a modulação. Como o índice de modulação para baixas
freqüências diminui, os tempos associados aos vetores não
nulos são baixos aproximando-se, em grandeza, ao tempo de
atraso da rotina do programa. Deste modo, uma limitação
ocorre para tempos pequenos estipulando um valor mínimo.
Isto acaba provocando deformações na corrente. Outro ponto
importante é que a própria máquina satura com correntes pró-
ximas à amplitude nominal. As curvas de torque eletromag-
nético, para a modulação proposta, foram obtidas por meio
de uma bancada de torque com freio eletromagnético. Os
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Figura 8: Correntes de estator com freqüência de 60Hz no
plano DQ.

Figura 9: Detalhe das tensões dos braços.

resultados são apresentados na Figura. 10.

Todas as modulações, abordadas neste trabalho, foram im-
plementadas e ensaios de rendimento foram efetuados por
meio de uma carga indutiva de 250W por fase, isso porque
não havia um sistema de medição confiável para se medir
o rendimento a partir do motor. A Figura. 11 apresenta os
resultados para a freqüência nominal conquanto a 5 para a
freqüência de 10Hz. Como observado as modulações des-
contínuas obtiveram melhor desempenho.
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Figura 10: Curvas de torque mecânico por escorregamento
experimentais para diferentes freqüências de alimentação
para a modulação proposta.
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Figura 11: Rendimento obtido, experimentalmente, para o
inversor com uma carga bifásica (tipo RL) pela variação da
potência de saída (normalizada em função do valor nominal
– 250W por fase) na freqüência de 60Hz.

5 CONCLUSÕES

Um fator importante é que ao se usar o motor bifásico
(quando comparado ao motor monofásico com capacitor per-
manente) obtém-se uma melhor característica de torque e
também aproveita-se melhor a tensão disponível do barra-
mento CC. Adota-se o inversor bifásico com três braços para
se obter as tensões de fase. Isso para evitar o divisor ca-
pacitivo, que apresenta inconvenientes em baixa freqüência
(desequilíbrio de tensão).

É utilizada a modulação vetorial por essa permitir uma maior
liberdade no projeto. Tanto que são apresentados quatro ti-
pos de modulação (contínua e descontínua). Adota-se como
solução, a modulação vetorial descontínua híbrida. Esta é
escolhida em função do menor número de comutações e por
permitir uma melhor distribuição das correntes nos braços.
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Figura 12: Rendimento obtido, experimentalmente, para o
inversor com uma carga bifásica (tipo RL) pela variação da
potência de saída (normalizada em função do valor nominal
– 36W por fase) na freqüência de 10Hz.

Observa-se que em baixa freqüência os rendimentos das di-
versas modulações são próximos. Isto porque as perdas por
comutação não foram relevantes devido à tecnologia utili-
zada para os semicondutores. Contudo, um aumento na cor-
rente ou aumento na freqüência de comutação pode potencia-
lizar os resultados a ponto de justificar o uso da metodologia.
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Tabela 2: Razões cíclicas dos braços do inversor para cada setor de operação.

Setor
CSPWM

Dα Dcomum Dβ

1 1

2
(1 + M cos θ) 1

2
(1 − M cos θ) 1

2
+1, 1183 M sin (θ − 0, 464)

2 1

2
+1, 1183 M cos (θ − 0, 464) 1

2
(1 − M sin θ) 1

2
(1 + M sin θ)

3 1

2

(

1 −
√

2M sin
(

θ − π
4

))

1

2

(

1 −
√

2 M sin
(

θ + π
4

))

1

2

(

1 +
√

2M sin
(

θ − π
4

))

4 1

2
(1 + M cos θ) 1

2
(1 − M cos θ) 1

2
+1, 1183 M sin (θ − 0, 464)

5 1

2
+1, 1183 M cos (θ + 0, 464) 1

2
(1 − M sin θ) 1

2
(1 + M sin θ)

6 1

2

(

1 −
√

2M sin
(

θ − π
4

))

1

2

(

1 −
√

2 M sin
(

θ + π
4

))

1

2

(

1 +
√

2M sin
(

θ − π
4

))

Setor
DPWMMIN

Dα Dcomum Dβ

1 M cos θ 0 M sin θ

2 M cos θ 0 M sin θ

3 0 −M cos θ
√

2M sin
(

θ − π
4

)

4 0 −M cos θ
√

2M sin
(

θ − π
4

)

5
√

2M cos
(

θ + π
4

)

−M sin θ 0

6
√

2M cos
(

θ + π
4

)

−M sin θ 0

Setor
DPWMMAX

Dα Dcomum Dβ

1 1 1 − M cos θ 1 +
√

2M sin
(

θ − π
4

)

2 1 +
√

2M cos
(

θ + π
4

)

1 − M sin θ 1

3 1 −
√

2M sin
(

θ − π
4

)

1 − M sin θ 1

4 1 + M cos θ 1 1 + M sin θ

5 1 + M cos θ 1 1 + M sin θ

6 1 1 − M cos θ 1 +
√

2M sin
(

θ − π
4

)

Setor
DPWMHIBRIDA

Dα Dcomum Dβ

1 M cos θ 0 M sin θ

2 M cos θ 0 M sin θ

3
0 −M cos θ

√
2M sin

(

θ − π
4

)

1 −
√

2M sin
(

θ − π
4

)

1 − M sin θ 1

4 1 + M cos θ 1 1 + M sin θ

5 1 + M cos θ 1 1 + M sin θ

6
1 1 − M cos θ 1 +

√
2M sin

(

θ − π
4

)

√
2M cos

(

θ + π
4

)

−M sin θ 0
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