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Abstract—En aplicaciones de tracción eléctrica, los ac-
cionamientos multifásicos se están convirtiendo en una alternativa
a tener en cuenta frente a sus homólogos trifásicos, debido a una
serie de ventajas que compensan su coste adicional como, una
mayor capacidad de corriente, una mayor tolerancia a los fallos,
una mayor eficiencia, y un menor rizado de par y corriente por el
DC-Link. Este trabajo se centra en analizar el impacto que tienen
las técnicas de modulación PWM en un componente tan crı́tico,
caro, y voluminoso como es el condensador del DC-Link en un
inversor de cinco fases. Teniendo en cuenta que la resistencia
serie equivalente (ESR) del condensador varı́a con la frecuencia,
el tı́pico cálculo aproximado de las pérdidas en este componente
mediante el valor eficaz de la corriente suele ser inexacto. Por
ello, se ha realizado el análisis espectral de la corriente de entrada
para un inversor VSI de cinco fases y dos niveles, con el fin de
estimar con mayor precisión las pérdidas en el condensador del
DC-Link y ver qué técnica de modulación PWM beneficia a este
componente en función de su curva de ESR y la frecuencia de
conmutación seleccionada.

Index Terms—Multifase, condensador del DC-Link, corriente
espectral del DC-Link, modulación PWM, ESR, pérdidas.

I. INTRODUCCIÓN

Los sistemas multifásicos ofrecen varias ventajas a un
coste asequible en comparación con los sistemas de ac-
cionamiento de motores eléctricos (EMDS) trifásicos conven-
cionales: reparto de la potencia entre fases (menores corrientes
y pérdidas a través de los semiconductores del inversor para
la misma potencia nominal de salida), reducción del rizado
de par, capacidad de dar más par mediante la inyección de
armónicos de corriente (en máquinas de bobinado concen-
trado), reducción del rizado de corriente, y funcionamiento
tolerante a fallos [1]–[4]. Por estas razones, los inversores de
fuente de tensión (VSI) multifásicos tienen un gran potencial
en aplicaciones crı́ticas, y cuando se necesita una alta densidad
, como en el tren de tracción del vehı́culo eléctrico (EV), y
en aplicaciones aeroespaciales [5]. En este sentido, en lo que
respecta a las topologı́as multifásicas, el inversor de cinco fases
con dos niveles conectado en estrella (Fig. 1) es, generalmente,
preferido entre las alternativas de topologı́as existentes [6], ya
que proporciona un buen equilibrio entre la complejidad del
sistema, su coste, y las ventajas mencionadas anteriormente.

La elección de la técnica de modulación afecta al fun-
cionamiento del EMDS de diferentes maneras. Uno de los
elementos afectados del EMDS es el condensador del DC-
Link, ya que casi el 30% de los fallos del convertidor se
producen en este elemento [7]. La vida útil de este componente
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Fig. 1. VSI de cinco fases y dos niveles conectado en estrella.

depende en gran medida de la temperatura del ‘hot-spot’ y,
en consecuencia, de la corriente que circula por él y de su
resistencia serie equivalente (ESR). En [8]–[10] se analiza la
corriente RMS del condensador del DC-Link en sistemas de
cinco fases. Sin embargo, en [11]–[13] se muestra que aunque
la corriente RMS es un parámetro importante para cuantificar
las pérdidas en el condensador del DC-Link, como la ESR
varı́a en función de la frecuencia, es conveniente obtener el
espectro completo de la corriente. En este sentido, en [11]–
[15] se obtiene el espectro de la corriente del condensador
para sistemas trifásicos, y en [16] para sistemas multifásicos
(pero sólo para la técnica de modulación PWM sinusoidal).
Una vez obtenido el espectro armónico completo, en [17] se
han estimado las pérdidas para una modulación PWM continua
convencional en VSIs trifásicos de dos niveles.

En este trabajo se analizan los espectros de corriente por el
condensador del DC-Link para diferentes modulaciones PWM
basadas en portadora (CB-PWM) sobre un VSI de cinco fases
y dos niveles mediante el método integral de Fourier. Estos
espectros de corriente se utilizan para estimar con mayor
precisión las pérdidas del condensador utilizando su curva de
ESR. De esta forma, también se cuantifican los errores que se
suelen cometer al utilizar la aproximación tı́pica de estimación
de pérdidas sobre los condensadores del DC-Link.

II. MODULACIONES PWM EN VSIS DE CINCO FASES

El VSI equilibrado de cinco fases y dos niveles conectado en
estrella (Fig. 1) puede representarse vectorialmente mediante
dos planos ortogonales α1β1 y α3β3 (Fig. 2) [18]. Como
cada interruptor del inversor tiene dos estados (ON/OFF), hay
25 estados posibles para sintetizar la tensión de salida del
inversor. Estos estados se representan como 32 vectores que
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Fig. 2. Representación vectorial de un VSI de cinco fases y dos niveles.

forman tres decágonos concéntricos para cada plano. Bajo
este enfoque vectorial, los vectores desde v⃗1 a v⃗30 se les
denomina vectores activos mientras que a v⃗0 y v⃗31 vectores
nulos. Por otro lado, según la magnitud de los vectores
activos en el plano α1β1, estos se pueden clasificar en tres
grupos diferentes: vectores largos (L, situados en el decágono
exterior), vectores medianos (M, decágono medio) y vectores
pequeños (S, decágono interior) (Fig. 2(a)).

Los estados del inversor que se han obtenido mediante
los algoritmos de modulación PWM basados en una única
portadora (fcr = fsw) pueden representarse vectorialmente
en el plano α1β1 como vectores 2L, 2M y vectores nulos.
En función de la amplitud de tensión de salida deseada, que
es proporcional al ı́ndice de modulación (M ) del inversor,
se establecen los ciclos de trabajo de los vectores activos
[18]. Sin embargo, existe un grado de libertad a la hora de
gestionar los vectores nulos que da lugar a diferentes técnicas
de modulación PWM. Durante ambos vectores nulos (t0 y
t31) la corriente de entrada del inversor (iinv) es cero, por lo
que estas técnicas de modulación CB-PWM proporcionan la
misma corriente eficaz de entrada.

Las diferentes técnicas de modulación CB-PWM se ob-
tienen mediante la inyección de diferentes componentes de
secuencia cero (v0s, múltiplos del quinto armónico) en las
señales de referencia (v∗) (Fig. 3). De este modo, las modula-
ciones CB-PWM pueden subdividirse, a su vez, en continuas y
discontinuas [18]. Por un lado, la PWM sinusoidal (SPWM),
la PWM con inyección del quinto armónico (FHI-PWM) y
la PWM obtenida mediante el método min-max (MINMAX-
PWM, también conocido como SV-PWM), se conocen como
modulaciones PWM continuas (C-PWM). Todas estas mod-
ulaciones continuas utilizan los estados nulos (t0 y t31).
Por otro lado, D-PWM0, D-PWM1, D-PWM2, D-PWM3, D-
PWMMAX y D-PWMMIN son conocidas como modulaciones
discontinuas (D-PWM), ya que utilizan un único estado nulo
y, en consecuencia, una rama del inversor no conmuta durante
todo un periodo de conmutación (cuando v∗∗ se enclava a
±1 en Fig. 3) [18]. Esto conlleva una importante reducción
de las pérdidas de conmutación en los semiconductores del
VSI para las técnicas D-PWM, ya que la frecuencia media de
conmutación equivalente se reduce a 4/5 · fsw debido a que
sólo se conmutan cuatro de las cinco ramas posibles.
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(b) MINMAX-PWM.
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(c) FHI-PWM.
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(d) D-PWM3.
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(e) D-PWMMAX.
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(f) D-PWMMIN.

1

-1

-0.5

0.5

0

0 2π2π
51· 2π

52· 2π
53· 2π

54·

θ[rad]

(g) D-PWM0.
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(h) D-PWM1.
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Fig. 3. Tensiones de referencia y componentes de secuencia cero para técnicas
CB-PWM continuas y discontinuas utilizando M = 0, 9.

III. ESTIMACIÓN DE PÉRDIDAS EN EL CONDENSADOR
DC-LINK

La forma clásica de estimar las pérdidas en el condensador
DC-Link es la siguiente:

Ploss = ESR · I2cap,RMS , (1)

donde ESR es la resistencia serie equivalente del conden-
sador, considerada constante en todo el rango de frecuencias
(normalmente se obtiene para fsw), y Icap,RMS es el valor
RMS de la corriente por el condensador del DC-Link.

Suponiendo que todo el rizado de corriente de entrada
del inversor proviene del condensador del DC-Link (icap =
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iinv,AC) y que la baterı́a suministra toda la corriente media
del inversor (Ibat = Iinv,avg), se conoce que

I2cap,RMS = I2inv,RMS − I2inv,avg. (2)

Realizando un balance de potencia entre la entrada y la
salida del inversor [19], se deduce:

Iinv,avg =
5M

4
Îo cosϕ, (3)

donde M es el ı́ndice de modulación, ϕ es el ángulo de desfase
de la corriente, y Îo es el valor de la corriente de pico de salida.

Por otro lado, analizando los subintervalos de la Fig. 4,
suponiendo que la corriente de salida no tiene rizado, y que
la frecuencia de conmutación (fsw) es mucho mayor que la
frecuencia fundamental de la tensión de referencia (f1), se
obtiene la expresión de Iinv,rms [8]:

Iinv,RMS =

√
5

2π
MÎ2o

[
4
3cos

2ϕ
(
sin 2π

5 + sin π
5

)
+ 2

3

(
2 sin π

5 − sin 2π
5

) ]
. (4)

Substituyendo (3) y (4) en (2), se obtiene la expresión final
para Icap,RMS :

Icap,RMS =

√
Î2o
2

M

π

{
cos2ϕ

[
20
3

(
sin 2π

5 + sin π
5

)
− 25π

8 M
]

+ 10
3

(
2 sin π

5 − sin 2π
5

) }
(5)

donde se observa que Icap,RMS no depende de la técnica de
modulación1. Ésto ocurre ya que durante ambos estados nulos
(t0 y t31 en Fig. 4) tienen el mismo valor de corriente de
entrada al inversor, por lo que la distribución de estos estados
nulos no afecta a este parámetro. Como se observa en (5), la
corriente RMS a través del condensador depende de M , ϕ, y
Îo.

Sin embargo, en casos reales, y teniendo en cuenta que la
ESR varı́a con la frecuencia, es necesario aplicar un modelo
más complejo donde se necesita conocer el espectro armónico
para estimar con precisión las pérdidas del condensador del
DC-Link:

Ploss =

∞∑
h=1

[
ESR (fh) · I2cap,h,RMS

]
, (6)

donde h es el orden armónico, ESR(fh) es la resistencia
en serie equivalente del condensador para el armónico h, y
Icap,h,RMS es el valor RMS del armónico h de la corriente
del condensador.

IV. ANÁLISIS MEDIANTE LA DOBLE INTEGRAL DE
FOURIER DE UNA SEÑAL PWM DE DOS NIVELES

La señal PWM de dos niveles es función de dos variables
independientes periódicas en el tiempo f(x, y): la asociada a
la portadora x(t) = ωcrt y la asociada a la señal de referencia
o moduladora y(t) = ω0t = θ. En [13] se muestra cómo se

1Refiriéndose a las técnicas de modulación analizadas en este trabajo
(2L2M PWM continuas y discontinuas, obtenidas mediante CB-PWM).
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Fig. 4. Formas de onda tı́picas de estados de activación y corriente de entrada
del inversor para modulaciones CB-PWM.

obtiene y desarrolla una expresión en series de Fourier para
este tipo de señales f(x, y):

f (x, y) = A00

2 +
∞∑

n=1
[A0n cos (ny) +B0n sin (ny)]

+
∞∑

m=1
[Am0 cos (mx) +Bm0 sin (mx)]

+
∞∑

m=1

∞∑
n=−∞
(n ̸=0)

[Amn cos (mx+ ny) +Bmn sin (mx+ ny)],

(7)
donde los coeficientes Amn y Bmn pueden agruparse en Cmn

Cmn = Amn+ jBmn =
1

2π2

π∫
−π

π∫
−π

f (x, y) ej(mx+ny) dx dy,

(8)
siendo m el ı́ndice asociado a la portadora (carrier index)
y n el ı́ndice asociado al armónico fundamental (baseband
index). Estas dos variables (m,n) definen la frecuencia de cada
componente armónico mediante ω = mωcr + n ω0.

Existen dos métodos para determinar los componentes
armónicos Cmn: la Transformada Rápida de Fourier (FFT)
y el análisis mediante la doble integral de Fourier. Cuando se
realiza el análisis de Fourier para la corriente de una de las
ramas del inversor (iinv,a, Fig. 1), y considerando que f(x, y)
son pulsos rectangulares (suponiendo que ωc >> ω0),
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(a) SPWM. (b) MINMAX-PWM. (c) FHI-PWM.

(d) D-PWM3. (e) D-PWMMAX. (f) D-PWMMIN.

(g) D-PWM0. (h) D-PWM1. (i) D-PWM2.

Fig. 5. Amplitudes del espectro armónico de la corriente de entrada para las modulaciones CB-PWM con ϕ = 0 rad.

f(x, y) =

{
0

Îo cos(y − ϕ)

if v∗∗ ≤ vcr
if v∗∗ > vcr

, (9)

los coeficientes de Fourier Cmn se obtienen con la siguiente
expresión [11], [17]:

Cmn =
Îo
2π2

2π∫
0


π
2 (1+v∗∗(y))∫

−π
2 (1+v∗∗(y))

cos (y − ϕ) · ej(mx+ny)dx

 dy,

(10)
donde se puede observar que los coeficientes, y en consecuen-
cia, el espectro de corriente de iinv,a, sı́ dependen de la técnica
PWM por los lı́mites de la integral interna v∗∗(y).

Del mismo modo, hay que realizar el análisis de Fourier
de las otras ramas del inversor para sumar sus efectos y,
ası́, obtener el espectro armónico de la corriente total de
entrada del inversor iinv . La señal de corriente de una rama
consecutiva del inversor es análoga a la corriente de la rama
anterior pero desplazada un ángulo de 2π·n/5 rad. Por lo tanto,
los coeficientes de Fourier de la rama ‘b’ pueden obtenerse
tomando como referencia los coeficientes correspondientes
de la rama ‘a’ multiplicándolos por el número complejo
1 · ej·2π·n/5.

V. ANÁLISIS ESPECTRAL DE LA CORRIENTE Y PÉRDIDAS
EN EL CONDENSADOR DEL DC-LINK

A. Técnicas de modulación CB-PWM en un VSI de cinco fases

Aplicando el análisis de doble integral de Fourier de
la Sección IV en MATLAB, los espectros de corriente de

las modulaciones CB-PWM de una única portadora se han
obtenido para el ángulo ϕ = 0 (Fig. 5).

Para las modulaciones continuas, se observa lo siguiente:
• El armónico predominante se da en 2fsw (m = 2 y n =

0). Existe un máximo en M ≈ 0.6.
• MINMAX-PWM y FHI-PWM son equivalentes en el

rango completo de frecuencia e ı́ndice de modulación.
• SPWM tiene armónicos de bandas laterales de menor

amplitud en m = 1 y n ± 5 que MINMAX-PWM y
FHI-PWM.

En cuanto a las modulaciones discontinuas:
• Todas las modulaciones PWM discontinuas analizadas

tienen un componente armónico significativo alrededor
de fsw (m = 1).

• D-PWMMAX y D-PWMMIN son casi equivalentes. Los
armónicos de bandas laterales alrededor de m = 1 son
casi insignificantes y el componente predominante está
en m = 1 y n = 0.

• D-PWM0, D-PWM1, D-PWM2, y D-PWM3 son casi
equivalentes. Tienen armónicos de bandas laterales an-
chos alrededor de m = 1, lo que lleva a tener compo-
nentes armónicos a frecuencias más bajas.

B. Comparación entre un VSI de cinco fases y un trifásico
para la técnica de modulación SPWM

En la Fig. 6 se compara el espectro de corriente de entrada
de un inversor de cinco fases con uno trifásico que proporcio-
nan la misma potencia de salida, para la modulación SPWM.
En este caso se observa que en los VSI trifásicos los armónicos
de bandas laterales existen en m = 1, n = ±3, en los VSI
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Fig. 6. Comparación del espectro de la corriente de entrada entre un VSI
trifásico y uno de cinco fases para SPWM con M = 0, 9 y ϕ = 0 rad.

de cinco fases existen en m = 1, n = ±5. Además, estas
amplitudes armónicas se reducen significativamente a medida
que aumenta el número de fases. Por ello, el valor eficaz de
corriente por el condensador del DC-Link también se reduce
[20].

C. Pérdidas en el condensador del DC-Link: análisis espec-
tral

Para estimar las pérdidas en el DC-Link, se ha seleccionado
el condensador de pelı́cula metalizada de polipropileno
(MKP), para aplicaciones de automoción, B25632E1117K000
(110 µF, 1000 VDC) de TDK Electronics. La variación de su
ESR con la frecuencia se observa en Fig. 7.

Para ver la influencia de este parámetro en las pérdidas
del condensador se han realizado dos análisis con diferentes
frecuencias de conmutación (1 kHz y 10 kHz). En la Fig. 8 se
observan las pérdidas para las técnicas de modulación PWM
en relación a las pérdidas de SPWM como referencia. En
este caso, se observa que para fsw = 10 kHz (Fig. 8(a))
las técnicas de modulación PWM analizadas obtienen un
resultado similar en cuanto a las pérdidas del condensador.
Esto sucede ya que, para este caso, la ESR del condensador
es prácticamente constante en el rango de frecuencias donde
la corriente de entrada del inversor tiene sus armónicos pre-
dominantes (alrededor de m = 1, y m = 2). Por otro lado,
cuando el análisis se realiza a fsw = 1 kHz (Fig. 8(b)),
la curva de ESR desciende con la frecuencia en la zona
clave, y las técnicas D-PWM tienen un componente espectral
predominante a frecuencias más bajas (m = 1), éstas técnicas
funcionan peor (mayor Ploss) que las C-PWM.

En la Fig. 9 se comparan las pérdidas calculadas por el
análisis espectral de (6) con las calculadas por la aproximación
de (1), donde la ESR se consideran constante (ESR =
ESR@fsw). En este caso se observa que a 10 kHz la
aproximación es aceptable ya que el error es lo suficientemente
pequeño, mientras que a 1 kHz, la aproximación no es lo
suficientemente buena, ya que el error es grande y las pérdidas
están sobrestimadas.

VI. CONCLUSIONES

Este trabajo se centra en un elemento crı́tico para los VSIs
multifásicos como es el condensador del DC-Link. En el
estudio realizado se comprueba que al aumentar el número de
fases, los armónicos que provocan el rizado de corriente en
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Fig. 7. ESR del condensador del DC-Link TDK MKP B25632E1117K000.

este componente se reducen, beneficiando su tiempo de vida.
Por otro lado, se analiza el efecto que producen diferentes
modulaciones PWM basados en portadora sobre este compo-
nente. Se ha visto que existen unos armónicos de corriente pre-
dominantes alrededor de las frecuencia de la portadora m = 1
y dos veces la portadora m = 2. Por un lado, la modulaciones
continuas tienen su componente armónico predominante en
m = 2, mientras que las discontinuas, además del armónico
anterior, también tienen armónicos importantes alrededor de
m = 1.

Las técnicas PWM analizadas pueden proporcionar dife-
rentes pérdidas en el condensador a pesar de que todas ellas
tengan el mismo valor eficaz de la corriente. Ésto se debe a
que cada modulación provoca una forma de onda de corriente
diferente en la entrada del inversor y, en consecuencia, un
espectro de armónicos diferente. Este espectro de corriente
es imprescindible para estimar correctamente las pérdidas a
través del DC-Link debido a la dependencia de la ESR con la
frecuencia.

Como se ha visto, para el condensador ‘B25632E1117K000’
y las frecuencias de conmutación analizadas en este trabajo,
realizar la aproximación tı́pica para estimar las pérdidas en el
condensador del DC-Link provoca errores relativos de hasta un
50%. Sin embargo, del análisis espectral de la corriente en el
condensador para calcular las pérdidas puede despreciarse si la
curva de ESR es casi constante cerca de la frecuencia de con-
mutación. Por lo tanto, conocer la curva ESR y la frecuencia
de conmutación es importante para saber si se puede realizar
la aproximación de las pérdidas o si es recomendable realizar
el cálculo a través del espectro de la corriente de entrada.
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Fig. 8. Pérdidas en el condensador del DC-Link para las modulaciones PWM
analizadas relativas a SPWM con ϕ = 0 para dos frecuencias de conmutación.
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