
Yaygın Kullanılan Güç ve  
Dönüştürücü Denklemleri

Anlık güç: Instantaneous power: 

Energy: 

Average power: 

Average power for a dc voltage source: 

rms voltage: 

rms for v � v1 � v2 � v3 � . . . :

rms current for a triangular wave: 

rms current for an offset triangular wave: 

rms voltage for a sine wave or a full-wave rectified sine wave: Vrms �
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Commonly used Power
and Converter Equations
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Enerji: 

Instantaneous power: 

Energy: 

Average power: 

Average power for a dc voltage source: 

rms voltage: 

rms for v � v1 � v2 � v3 � . . . :

rms current for a triangular wave: 

rms current for an offset triangular wave: 

rms voltage for a sine wave or a full-wave rectified sine wave: Vrms �
Vm
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and Converter Equations
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Ortalama güç: 

Instantaneous power: 

Energy: 

Average power: 

Average power for a dc voltage source: 

rms voltage: 

rms for v � v1 � v2 � v3 � . . . :

rms current for a triangular wave: 

rms current for an offset triangular wave: 

rms voltage for a sine wave or a full-wave rectified sine wave: Vrms �
Vm
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Commonly used Power
and Converter Equations
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Dc gerilim kaynağı için ortalama güç: 

Instantaneous power: 

Energy: 

Average power: 

Average power for a dc voltage source: 

rms voltage: 

rms for v � v1 � v2 � v3 � . . . :

rms current for a triangular wave: 

rms current for an offset triangular wave: 

rms voltage for a sine wave or a full-wave rectified sine wave: Vrms �
Vm
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Commonly used Power
and Converter Equations
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ort

rms gerilim: 

Instantaneous power: 

Energy: 

Average power: 

Average power for a dc voltage source: 

rms voltage: 

rms for v � v1 � v2 � v3 � . . . :

rms current for a triangular wave: 

rms current for an offset triangular wave: 

rms voltage for a sine wave or a full-wave rectified sine wave: Vrms �
Vm
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Instantaneous power: 

Energy: 

Average power: 

Average power for a dc voltage source: 

rms voltage: 

rms for v � v1 � v2 � v3 � . . . :

rms current for a triangular wave: 

rms current for an offset triangular wave: 

rms voltage for a sine wave or a full-wave rectified sine wave: Vrms �
Vm
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 . . . için rms: 

Instantaneous power: 

Energy: 

Average power: 

Average power for a dc voltage source: 

rms voltage: 

rms for v � v1 � v2 � v3 � . . . :

rms current for a triangular wave: 

rms current for an offset triangular wave: 

rms voltage for a sine wave or a full-wave rectified sine wave: Vrms �
Vm

12

Irms � B a
Im

13
b2

� I 2
dc  

Irms �
Im

13

Vrms �2V 

2
1, rms �V 

2
2, rms �V 

2
3, rms � Á  

 

Vrms � B
1
T3

T

0

v2(t)dt

Pdc � Vdc Iavg

P �
W

T
�

1
T 3

t0�T

t0

p(t) dt �
1
T 3

t0�T

t0

v(t)i(t) dt

W � 3
t2

t1

p(t)dt

p(t) � v(t)i(t)

Commonly used Power
and Converter Equations

har80679_FC.qxd  12/11/09  6:23 PM  Page ii

Üçgen dalga için rms akım: 

Instantaneous power: 

Energy: 

Average power: 

Average power for a dc voltage source: 

rms voltage: 

rms for v � v1 � v2 � v3 � . . . :

rms current for a triangular wave: 

rms current for an offset triangular wave: 

rms voltage for a sine wave or a full-wave rectified sine wave: Vrms �
Vm
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Kaydırılmış üçgen dalga için rms akım: 

Instantaneous power: 

Energy: 

Average power: 

Average power for a dc voltage source: 

rms voltage: 

rms for v � v1 � v2 � v3 � . . . :

rms current for a triangular wave: 

rms current for an offset triangular wave: 

rms voltage for a sine wave or a full-wave rectified sine wave: Vrms �
Vm
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Sinüs dalgası veya tam-dalga doğrultulmuş sinüs dalgası için rms gerilim:

Instantaneous power: 

Energy: 

Average power: 

Average power for a dc voltage source: 

rms voltage: 

rms for v � v1 � v2 � v3 � . . . :

rms current for a triangular wave: 

rms current for an offset triangular wave: 

rms voltage for a sine wave or a full-wave rectified sine wave: Vrms �
Vm
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Yarım-dalga doğrultulmuş sinüs dalgası için rms gerilim: rms voltage for a half-wave rectified sine wave: 

Power factor: 

Total harmonic distortion: 

Distortion factor: 

Buck converter: 

Boost converter: 

Buck-boost and Ćuk converters: 

SEPIC: 

Flyback converter: 

Forward converter: Vo � VsD aN2
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Güç faktörü: 

rms voltage for a half-wave rectified sine wave: 

Power factor: 

Total harmonic distortion: 

Distortion factor: 

Buck converter: 

Boost converter: 

Buck-boost and Ćuk converters: 

SEPIC: 

Flyback converter: 

Forward converter: Vo � VsD aN2
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Toplam harmonik distorsiyonu:

rms voltage for a half-wave rectified sine wave: 

Power factor: 

Total harmonic distortion: 

Distortion factor: 

Buck converter: 

Boost converter: 

Buck-boost and Ćuk converters: 

SEPIC: 

Flyback converter: 

Forward converter: Vo � VsD aN2
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Distorsiyon faktörü: 

rms voltage for a half-wave rectified sine wave: 

Power factor: 

Total harmonic distortion: 

Distortion factor: 

Buck converter: 

Boost converter: 

Buck-boost and Ćuk converters: 

SEPIC: 

Flyback converter: 

Forward converter: Vo � VsD aN2
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Form faktörü: 

rms voltage for a half-wave rectified sine wave: 

Power factor: 

Total harmonic distortion: 

Distortion factor: 

Buck converter: 

Boost converter: 

Buck-boost and Ćuk converters: 

SEPIC: 

Flyback converter: 

Forward converter: Vo � VsD aN2
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Tepe (Crest) faktörü: 

rms voltage for a half-wave rectified sine wave: 

Power factor: 

Total harmonic distortion: 

Distortion factor: 

Buck converter: 

Boost converter: 

Buck-boost and Ćuk converters: 

SEPIC: 

Flyback converter: 

Forward converter: Vo � VsD aN2
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Buck (Düşürücü) dönüştürücü: 

rms voltage for a half-wave rectified sine wave: 

Power factor: 

Total harmonic distortion: 

Distortion factor: 

Buck converter: 

Boost converter: 

Buck-boost and Ćuk converters: 

SEPIC: 

Flyback converter: 

Forward converter: Vo � VsD aN2
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Boost (Yükseltici) dönüştürücü: 

rms voltage for a half-wave rectified sine wave: 

Power factor: 

Total harmonic distortion: 

Distortion factor: 

Buck converter: 

Boost converter: 

Buck-boost and Ćuk converters: 

SEPIC: 

Flyback converter: 

Forward converter: Vo � VsD aN2
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Buck-boost (Düşürücü-yükseltici) ve 

rms voltage for a half-wave rectified sine wave: 

Power factor: 

Total harmonic distortion: 

Distortion factor: 

Buck converter: 

Boost converter: 

Buck-boost and Ćuk converters: 

SEPIC: 

Flyback converter: 

Forward converter: Vo � VsD aN2
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 dönüştürücüler: 

rms voltage for a half-wave rectified sine wave: 

Power factor: 

Total harmonic distortion: 

Distortion factor: 

Buck converter: 

Boost converter: 

Buck-boost and Ćuk converters: 

SEPIC: 

Flyback converter: 

Forward converter: Vo � VsD aN2
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SEPIC: 

rms voltage for a half-wave rectified sine wave: 

Power factor: 

Total harmonic distortion: 

Distortion factor: 

Buck converter: 

Boost converter: 

Buck-boost and Ćuk converters: 

SEPIC: 

Flyback converter: 

Forward converter: Vo � VsD aN2
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Flyback (Geri dönüşlü) dönüştürücü: 

rms voltage for a half-wave rectified sine wave: 

Power factor: 

Total harmonic distortion: 

Distortion factor: 

Buck converter: 

Boost converter: 

Buck-boost and Ćuk converters: 

SEPIC: 

Flyback converter: 

Forward converter: Vo � VsD aN2
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Forward (İleri) dönüştürücü: 

rms voltage for a half-wave rectified sine wave: 

Power factor: 

Total harmonic distortion: 

Distortion factor: 

Buck converter: 

Boost converter: 

Buck-boost and Ćuk converters: 

SEPIC: 

Flyback converter: 

Forward converter: Vo � VsD aN2
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u kitap, öncelikle elektrik mühendisliği lisans öğrencileri için güç elektroni-
ğine giriş niteliğinde bir metin olarak tasarlanmıştır. Metin, öğrencinin ge-
nellikle ikinci sınıfta öğretilen genel devre analizi tekniklerini bildiğini kabul 
eder. Öğrenci, diyot ve transistör gibi elektronik cihazlar hakkında bilgi sahi-
bi olmalıdır, ancak bu metnin vurgusu cihazlardan ziyade devre topolojisi ve 

fonksiyonu üzerinedir. Lineer cihazlar için gerilim-akım ilişkilerini anlamak gerekli olan 
ana bilgidir ve Fourier serisi kavramı da önemlidir. Bu metinde sunulan konuların çoğu 
elektrik mühendisliği üçüncü veya dördüncü sınıf lisans öğrencileri için uygundur.

Metin, bir dönemlik güç elektroniği dersinde (uygun konuların öğretim elemanı ta-
rafından seçildiği veya çıkarıldığı) kullanılmak üzere tasarlanmıştır. Metin, konuların 
sıralanmasında biraz esneklik sağlamak için yazılmıştır. Güç hesaplamaları üzerine olan 
Bölüm 2’nin dersin başında eğitmenin öğrencilerin düzeyine göre gerekli gördüğü kadar 
ayrıntılı olarak işlenmesi tavsiye edilir. Dc-dc dönüştürücüler ve dc güç kaynakları ile 
ilgili Bölüm 6 ve Bölüm 7, doğrultucular ve gerilim kontrolörleri üzerine olan 3., 4. ve 
5. bölümlerden önce işlenebilir. Kitabın yazarı sırasıyla 1, 2 (giriş; güç hesaplamaları), 
6, 7 (dc-dc dönüştürücüler; dc güç kaynakları), 8 (inverterler), 3, 4, 5 (doğrultucular 
ve gerilim kontrolörleri) bölümlerini işlemektedir. Daha sonra Bölüm 9’dan (rezonans 
dönüştürücüler) ve Bölüm 10’dan (sürücü ve bastırma devreleri ve ısı alıcılar) seçilen 
konuları ele almaktadır. Bölüm 7’de verilen kontrol bölümü gibi bazı ileri düzey konular 
giriş seviyesindeki bir ders için çıkarılabilir.

Öğrenci, güç elektroniği devrelerini tanımlayan denklemlerin çözümü için mevcut 
tüm yazılım araçlarını kullanmalıdır. Bunlar, integral ve kök bulma gibi işlevlere sahip 
hesap makinelerinden MATLAB®, Mathcad®, Maple™, Mathematica® ve diğerleri 
gibi daha güçlü bilgisayar yazılım paketlerini kapsar. Bu metinde genellikle nümerik tek-
nikler önerilmektedir. Mevcut tüm bilgisayar araçlarını güç elektroniği durumuna göre 
seçmek ve uyarlamak öğrencinin sorumluluğundadır.

Bu metnin çoğunda analitik devre çözüm tekniklerine ek olarak PSpice® programına 
dayalı bilgisayar simülasyonu verilmiştir. PSpice programı ile ilgili önceki deneyimler 
faydalıdır ancak gerekli değildir. Alternatif olarak, eğitmenler PSpice yerine PSIM® 
veya NI Multisim™ yazılımı gibi farklı bir simülasyon programı kullanmayı seçebilir. 
Bilgisayar simülasyonunun asla temel ilkelerin anlaşılmasının yerini alması amaçlan-
mamıştır. Yazar, güç elektroniği devrelerinin temel davranışını araştırmada bilgisayar 
simülasyonunun kullanılmasının öğrencinin öğrenmesine sadece denklemlerle uğraşarak 
mümkün olmayan bir boyut kattığına inanmaktadır. Bilgisayar simülasyonundan gerilim 
ve akım dalga biçimlerini gözlemlemek, laboratuvar deneyimiyle aynı hedeflerin ba-
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zılarını gerçekleştirir. Bilgisayar simülasyonunda, devrenin tüm gerilimleri ve akımları 
genellikle bir donanım laboratuvarından çok daha verimli bir şekilde araştırılabilir. Bi-
leşenlerdeki veya işletim parametrelerindeki bir değişiklik için devre performansındaki 
değişiklikler bilgisayar simülasyonu ile laboratuvarda olduğundan daha kolay gerçek-
leştirilebilir. Bu metinde verilen PSpice devreleri, devreleri simüle etmenin en uygun 
yolunu temsil etmeyebilir. Öğrenciler, mümkün olan her yerde simülasyon devrelerini 
geliştirmek için mühendislik becerilerini kullanmaya teşvik edilmiştir.
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Giriş

1.1 GÜÇ ELEKTRONIĞI

Güç elektroniği devreleri elektronik cihazları kullanarak elektrik gücünü bir formdan 
diğer forma dönüştürür. Güç elektroniği devreleri yarı iletken cihazları anahtar olarak 
kullanarak çalışır, böylece gerilim veya akımı düzenler veya kontrol eder. Güç elektro-
niği uygulamaları dc güç iletimi gibi yüksek güçlü dönüştürme cihazından günlük kul-
lanılan cihazlara (kablosuz tornavidalar, bilgisayarlar için güç kaynakları, cep telefonu 
şarj cihazları ve hibrit otomobiller gibi) kadar olan uygulamaları içerir. Güç elektroniği 
devrelerin miliwatt veya megawatt seviyesinde güçleri işlediği uygulamaları içerir. Güç 
elektroniğinin tipik uygulamaları ac’nin dc’ye dönüştürülmesini, dc’nin ac’ye dönüştü-
rülmesini, kontrolsüz bir dc gerilimin kontrollü bir dc gerilime dönüştürülmesini ve be-
lirli bir frekans ve genliğe sahip ac sinyalin başka bir frekans ve genliğe sahip ac sinyale 
dönüştürülmesini içerir.

Güç elektroniği dönüştürme cihazının tasarımı elektrik mühendisliğinden pek çok disip-
lini içerir. Güç elektroniği devre teorisi, kontrol teorisi, elektronik, elektromanyetik, mik-
roişlemciler (kontrol için) ve ısı transferi uygulamalarını içerir. Yarı iletken anahtarlama 
kapasitesindeki ilerlemelerle birlikte elektrikli cihazların performansını ve verimini artırma 
isteği, güç elektroniğini elektrik mühendisliğinde hızla gelişen ve önemli bir alan yapmıştır.

1.2 DÖNÜŞTÜRÜCÜ SINIFLANDIRMASI

Güç elektroniği devresinin amacı yüke ait gerilim ve akım gereksinimlerini kaynak ge-
rilim ve akım gereksinimlerini ile eşleştirmektir. Güç elektroniği devreleri bir tip veya 
seviyedeki gerilim veya akım dalga şeklini başka bir şekle dönüştürür. Bu nedenle bu 
devreler dönüştürücüler olarak isimlendirilir. Dönüştürücüler yük ile kaynak arasında bir 
ara birim olarak görev yapar (Şekil 1-1).



191.8 Kaynakça

Şekil 1-18 Yakınsama problemlerini çözebilecek ayarlar için Şeçenekler (Options) menüsü. 
RELTOL ve ITL4 değiştirilmiştir.

Şekil 1-19 PSpice programında yakınsamaya yardım için RC devresi.

• Bir RC “bastırma” devresi ekleyiniz. Küçük zaman sabitine sahip seri direnç-kon-
dansatör gerilimin çok hızlı değişmesini engellemek amacı ile anahtarların uçlarına 
bağlanabilir. Örneğin, 1-kΩ direnç ile seri bağlı 1-nF konadansatörü bir diyot ile 
paralel bağlamak (Şekil 1-19), simülasyon sonuçlarını etkilemeden yakınsama prob-
lemini azaltabilir.

1.8 Kaynakça
M. E. Balci and M. H. Hocaoglu, “Comparison of Power Definitions for Reactive Power Compensation 

in Nonsinusoidal Circuits,” International Conference on Harmonics and Quality of Power, Lake 
Placid, N.Y. 2004.
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L. S. Czarnecki, “Considerations on the Reactive Power in Nonsinusoidal Situations,” International 
Conference on Harmonics in Power Systems, Worcester Polytechnic Institute, Worcester, Mass., 
1984, pp 231–237.

A. E. Emanuel, “Powers in Nonsinusoidal Situations, A Review of Definitions and Physical Meaning,” 
IEEE Transactions on Power Delivery, vol. 5, no. 3, July 1990.

G. T. Heydt, Electric Power Quality, Stars in a Circle Publications, West Lafayette,Ind., 1991.
W. Sheperd and P. Zand, Energy Flow and Power Factor in Nonsinusoidal Circuits, Cambridge Uni-

versity Press, 1979.

Problemler
1-1. Şekil 1-1’deki akım kaynağının yönü değiştirilmiştir. Böylece pozitif akım yukarı doğ-

ru akmaktadır. Akım kaynağı S1 ve S2 anahtarlarının dönüşümlü kullanımı ile gerilim 
kaynağına bağlanacaktır. Bunu başarmak için MOSFET ve diyot bulunan bir devre 
çiziniz.

1-2. Örnek 1-1’de verilen devreyi PSpice ile simüle ediniz. S1 anahtarı için gerilim kontrollü 
anahtar Sbreak ve S2 anahtarı içi diyot Dbreak kullanınız. (a) Devreyi idealize etmek 
için PSpice modellerini anahtar için RON=0.001 Ω ve diyot için n=0.001 kullanarak 
düzenleyiniz. Probe ile akım kaynağı uçlarındaki gerilimi gösteriniz. (b) Sbreak içinde 
RON=0.1 Ω ve diyot için n=1 (varsayılan değer) kullanınız. a ve b şıklarındaki sonuç-
lar ne kadar farklıdır?

1-3. PSpice demo sürümüyle gelen IRF150 güç MOSFET modeli EVAL kütüphanesindedir. 
MOSFET için IRF150’yi ve S2 için varsayılan diyot modeli Dbreak kullanarak Örnek 
1-1’de verilen devreyi simüle ediniz. Şekil 1-16’dakine benzer idealize edilmiş kapı 
sürme devresi kullanınız. Probe ile akım kaynağı uçlarındaki gerilimi gösteriniz. So-
nuçlar ideal anahtar kullanılarak elde edilen sonuçlardan ne kadar farklıdır?

1-4. Örnek 1-1’de verilen devreyi simüle etmek için PSpice programını kullanınız. S1 anah-
tarı için PSpice varsayılan BJT QbreakN’i kullanınız. Şekil 1-9’daki MOSFET için 
verilen kapı sürme devresine benzer idealize edilmiş baz sürme devresi kullanınız. hEF 
100 değerine sahip transistörün  iletime girmesini sağlamak için uygun bir baz direnci 
kullanınız. S2 anahtarı için PSpice varsayılan Dbreak diyot modelini kullanınız. Akım 
kaynağı uçlarındaki gerilimi gösteriniz. Sonuçlar ideal anahtar kullanılarak elde edilen 
sonuçlardan ne kadar farklıdır?
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2
Güç Hesaplamaları

2.1 GİRİŞ

Güç elektroniği devrelerini analiz ederken ve tasarlarken güç hesaplamaları gereklidir. 
Bu bölümde temel güç kavramları gözden geçirilmiştir. Özellikle, sinüzoidal olmayan 
(non-sinüzoidal) akım ve gerilimleri içeren devrelerdeki güç hesaplamalarına vurgu 
yapılmıştır. Güç elektroniğinde sıklıkla karşılaşılan bazı özel durumlar incelenmiştir.  
PSpice devre simülasyon programı kullanarak güç hesaplamaları gösterilmiştir.

2.2 GÜÇ VE ENERJİ

Anlık Güç
Herhangi bir cihaz için anlık güç cihazın uçlarındaki gerilim ve cihazın içinden geçen 
akım ile hesaplanır. Anlık güç

C H A P T E R 2

21

Power Computations

2.1 INTRODUCTION
Power computations are essential in analyzing and designing power electronics
circuits. Basic power concepts are reviewed in this chapter, with particular em-
phasis on power calculations for circuits with nonsinusoidal voltages and currents.
Extra treatment is given to some special cases that are encountered frequently in
power electronics. Power computations using the circuit simulation program
PSpice are demonstrated.

2.2 POWER AND ENERGY
Instantaneous Power

The instantaneous power for any device is computed from the voltage across it
and the current in it. Instantaneous power is

p(t) � v(t)i(t) (2-1)

This relationship is valid for any device or circuit. Instantaneous power is
generally a time-varying quantity. If the passive sign convention illustrated in
Fig. 2-1a is observed, the device is absorbing power if p(t) is positive at a
specified value of time t. The device is supplying power if p(t) is negative.
Sources frequently have an assumed current direction consistent with supply-
ing power. With the convention of Fig. 2-1b, a positive p(t) indicates the
source is supplying power.
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ile hesaplanır.

Bu ilişki herhangi bir devre veya cihaz için geçerlidir. Anlık güç genellikle zamanla deği-
şen bir büyüklüktür. Eğer Şekil 2-1a’da gösterilen pasif işaret kabulüne uyulursa, belirli 
bir t anında p(t) pozitif ise cihaz güç harcıyordur. Eğer p(t) negatif ise cihaz güç sağlıyor-
dur. Kaynaklar sıklıkla güç sağlayacak şekilde kabul edilen akım yönüne sahiptir. Şekil 
2-1b’deki kabul ile pozitif p(t) kaynağın güç sağladığını gösterir.
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Probe ile yapılan nümerik hesaplamaların doğru olması için simülasyonda karar-
lı-durum gerilimleri ve akımları elde edilmelidir.

• PSpice programında Fourier serisi terimleri Simülasyon Ayarlarından Fourier Anali-
zi kullanarak veya Probe altında FFT opsiyonu kullanarak elde edilebilir.

2.11 Kaynakça

M. E. Balci and M. H. Hocaoglu, “Comparison of Power Definitions for Reactive Power Compensation 
in Nonsinusoidal Circuits,” International Conference on Harmonics and Quality of Power, Lake 
Placid, New York, 2004.

L. S. Czarnecki, “Considerations on the Reactive Power in Nonsinusoidal Situations,” International 
Conference on Harmonics in Power Systems, Worcester Polytechnic Institute, Worcester, Mass., 
1984, pp. 231–237.

A. E. Emanuel, “Powers in Nonsinusoidal Situations, A Review of Definitions and Physical Meaning,” 
IEEE Transactions on Power Delivery, vol. 5, no. 3, July 1990.

G. T. Heydt, Electric Power Quality, Stars in a Circle Publications, West Lafayette, Ind., 1991.
W. Sheperd and P. Zand, Energy Flow and Power Factor in Nonsinusoidal Circuits, Cambridge Uni-

versity Press, 1979.

Problemler

Anlık ve Ortalama Güç

2-1. Ortalama güç genellikle ortalama gerilim ve ortalama akımın çarpımı değildir. Ortala-
ma değeri sıfır olan v(t) ve i(t) dalga şekilleri için bir örnek veriniz ve cihaz tarafından 
harcanan ortalama gücün sıfır olmadığını gösteriniz. v(t), i(t) ve p(t)’yi çiziniz.

2-2. 10-Ω’luk direnç uçlarındaki gerilim v(t)=170 sin(377t)V’tur. (a) Direnç tarafından har-
canan anlık güç ifadesini, (b) tepe gücü ve (c) ortalama gücü belirleyiniz.

2-3. Bir elemanın uçlarındaki gerilim v(t)=5 sin(2πt)V’tur. Grafik yazılımını kullanarak ele-
man tarafından harcanan anlık gücün grafiğini çizdiriniz ve pasif işaret kabulünü kulla-
narak eğer (a) i(t)=4 sin(2πt)A ve (b) i(t)=3 sin(4πt)A ise ortalama gücü belirleyiniz.

2-4. Bir cihaz için gerilim ve akım (pasif işaret kabulünü kullanarak) T=100 ms ile tanımlı 
periyodik fonksiyonlardır:

Problems 59

Probe. For numerical computations in Probe to be accurate, the simulation must
represent steady-state voltages and currents.

• Fourier series terms are available in PSpice by using the Fourier Analysis in the
Simulation Settings or by using the FFT option in Probe.

2.11 Bibliography
M. E. Balci and M. H. Hocaoglu, “Comparison of Power Definitions for Reactive

Power Compensation in Nonsinusoidal Circuits,” International Conference on
Harmonics and Quality of Power, Lake Placid, New York, 2004.

L. S. Czarnecki, “Considerations on the Reactive Power in Nonsinusoidal Situations,”
International Conference on Harmonics in Power Systems, Worcester Polytechnic
Institute, Worcester, Mass., 1984, pp. 231–237.

A. E. Emanuel, “Powers in Nonsinusoidal Situations, A Review of Definitions 
and Physical Meaning,” IEEE Transactions on Power Delivery, vol. 5, no. 3,
July 1990.

G. T. Heydt, Electric Power Quality, Stars in a Circle Publications, West Lafayette,
Ind., 1991.

W. Sheperd and P. Zand, Energy Flow and Power Factor in Nonsinusoidal Circuits,
Cambridge University Press, 1979.

Problems
Instantaneous and Average Power

2-1. Average power generally is not the product of average voltage and average
current. Give an example of periodic waveforms for v(t) and i(t) that have zero
average values and average power absorbed by the device is not zero. Sketch
v(t), i(t), and p(t).

2-2. The voltage across a 10-� resistor is v(t) � 170 sin (377t) V. Determine (a) an
expression for instantaneous power absorbed by the resistor, (b) the peak power,
and (c) the average power.

2-3. The voltage across an element is v(t) � 5 sin (2�t) V. Use graphing software to
graph instantaneous power absorbed by the element, and determine the average
power if the current, using the passive sign convention, is (a) i(t) � 4 sin (2�t) A
and (b) i(t) � 3 sin (4�t) A.

2-4. The voltage and current for a device (using the passive sign convention) are
periodic functions with T � 100 ms described by

Determine (a) the instantaneous power, (b) the average power, and (c) the energy
absorbed by the device in each period.

i(t) � b0
4 A
 0 � t � 50 ms

50 ms � t � 100 ms

v(t) � b10 V
0
 0 � t � 70 ms

70 ms � t � 100 ms
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(a) Anlık gücü, (b) ortalama gücü ve (c) her periyotta cihaz tarafından harcanan enerjiyi 
belirleyiniz.
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3
Yarım-Dalga Doğrultucular 
Analizin Temelleri

3.1 GIRIŞ

Bir doğrultucu ac’yi dc’ye dönüştürür. Doğrultucunun amacı, tamamen dc olan bir çıkış 
üretmek olabilir veya belirli bir dc bileşene sahip gerilim veya akım dalga şekli üretmek 
olabilir.

Pratikte, yarım-dalga doğrultucu çoğunlukla düşük güç uygulamalarında kullanılır, 
çünkü kaynaktaki ortalama akım sıfır olmayacaktır. Sıfır olmayan ortalama akım trans-
formatör performansında sorunlara neden olabilir. Bu devrenin pratik uygulamaları sı-
nırlı olsa da, yarım-dalga doğrultucuyu detaylı olarak analiz etmek oldukça faydalıdır. 
Yarım-dalga doğrultucu devresinin tam olarak anlaşılması öğrencinin minimum çabayla 
daha karmaşık devrelerin analizine geçmesini sağlayacaktır.

Bu bölümün amaçları güç elektroniği devreleri için genel analiz tekniklerini tanıt-
mak, bir önceki bölümün güç hesaplama kavramlarını uygulamak ve PSpice çözümlerini 
göstermektir.

3.2 DIRENÇ YÜKÜ

Elektronik Anahtar Kullanarak DC Bileşen Oluşturmak
Direnç ile yüklü temel bir yarım-dalga doğrultucu Şekil 3-1a’da gösterilmiştir. Kaynak 
ac’dir ve amaç sıfır olmayan dc bileşene sahip yük gerilimi oluşturmaktır. Diyot yalnızca 
bir yönde akıma izin veren temel elektronik anahtardır. Bu devrede kaynağın pozitif ya-
rım-periyodunda diyot iletimdedir (ileri yönde kutuplanmıştır).
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where

• A freewheeling diode forces the voltage across an RL load to be a half-wave
rectified sine wave. The load current can be analyzed using Fourier analysis. 
A large load inductance results in a nearly constant load current.

• A large filter capacitor across a resistive load makes the load voltage nearly
constant. Average diode current must be the same as average load current, making
the peak diode current large.

• An SCR in place of the diode in a half-wave rectifier provides a means of
controlling output current and voltage.

• PSpice simulation is an effective way of analyzing circuit performance. The
parametric sweep in PSpice allows several values of a circuit parameter to be tried
and is an aid in circuit design.

3.13 Bibliography

S. B. Dewan and A. Straughen, Power Semiconductor Circuits, Wiley, 
New York, 1975.
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N. Mohan, T. M. Undeland, and W. P. Robbins, Power Electronics: Converters,
Applications, and Design, 3d ed., Wiley, New York, 2003.

M. H. Rashid, Power Electronics: Circuits, Devices, and Systems, 3d ed., Prentice-Hall,
Upper Saddle River, NJ., 2004.

R. Shaffer, Fundamentals of Power Electronics with MATLAB, Charles River Media,
Boston, Mass., 2007.

B. Wu, High-Power Converters and AC Drives, Wiley, New York, 2006.

Problems
Half-Wave Rectifier with Resistive Load

3-1. The half-wave rectifier circuit of Fig. 3-1a has vs(t) � 170 sin(377t) V and a load
resistance R � 15 �. Determine (a) the average load current, (b) the rms load
current, (c) the power absorbed by the load, (d) the apparent power supplied by
the source, and (e) the power factor of the circuit.

3-2. The half-wave rectifier circuit of Fig. 3-1a has a transformer inserted between the
source and the remainder of the circuit. The source is 240 V rms at 60 Hz, and
the load resistor is 20 �. (a) Determine the required turns ratio of the transformer
such that the average load current is 12 A. (b) Determine the average current in
the primary winding of the transformer.

3-3. For a half-wave rectifier with a resistive load, (a) show that the power factor is 1/
and (b) determine the displacement power factor and the distortion factor as defined
in Chap. 2. The Fourier series for the half-wave rectified voltage is given in Eq. (3-34).

12

A � c� Vm

Z
sin (� � � ) �

Vdc

R
de�>��
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• Serbest geçiş diyodu yük uçlarındaki gerilimi yarım-dalga doğrultulmuş sinüs dal-
gası olmaya zorlar. Yük akımı Fourier analizi kullanılarak analiz edilebilir. Büyük 
bir yük indüktansı neredeyse sabit yük akımı ile sonuçlanır.

• Direnç yükü uçlarında bulunan büyük bir filtre kondansatörü yük gerilimini nere-
deyse sabit hale getirir. Ortalama diyot akımı ortalama yük akımı ile aynı olmalıdır. 
Bu durum, tepe diyot akımını yüksek yapar.

• Yarım dalga doğrultucuda diyot yerine SCR kullanılması çıkış akımını ve gerilimini 
kontrol etmek için bir yol sağlar.

• PSpice simülasyonu devre performansını analiz etmenin etkili bir yoludur.  
PSpice programındaki parametrik tarama bir devre parametresinin birkaç değerinin 
denenmesine olanak sağlar ve devre tasarımında bir yardımcıdır.

3.13 Kaynakça
S. B. Dewan and A. Straughen, Power Semiconductor Circuits, Wiley, New York, 1975. 
Y.-S. Lee and M. H. L. Chow, Power Electronics Handbook, edited by M. H. Rashid, Academic Press, 
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M. H. Rashid, Power Electronics: Circuits, Devices, and Systems, 3d ed., Prentice-Hall, Upper Saddle 

River, NJ., 2004.
R. Shaffer, Fundamentals of Power Electronics with MATLAB, Charles River Media, Boston, Mass., 

2007.
B. Wu, High-Power Converters and AC Drives,Wiley, New York, 2006.

Problemler
Direnç Yüklü Yarım-Dalga Doğrultucu
3-1. Şekil 3-1a’da verilen yarım-dalga doğrultucu devresinde vs(t)= 170 sin(377t) V ve 

R=15 Ω olarak verilmiştir. (a) Ortalama yük akımını, (b) rms yük akımını, (c) yük 
tarafından harcanan gücü, (d) kaynak tarafından sağlanan görünür gücü ve (e) devrenin 
güç faktörünü belirleyiniz.

3-2.  Şekil 3-1a’da verilen yarım-dalga doğrultucu devresi kaynak ile devrenin geri kalanı 
arasına yerleştirilmiş bir transformatöre sahiptir. Kaynak 60 Hz 240 V rms’dir ve yük 
direnci 20 Ω’dur. (a) Ortalama yük akımının 12 A olması için gereken transformatör 
sarım oranını belirleyiniz. (b) Transformatörün primer sargısındaki ortalama akımı be-
lirleyiniz.

3-3.  Direnç yüklü yarım-dalga doğrultucu için (a) güç faktörünün 
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where

• A freewheeling diode forces the voltage across an RL load to be a half-wave
rectified sine wave. The load current can be analyzed using Fourier analysis. 
A large load inductance results in a nearly constant load current.

• A large filter capacitor across a resistive load makes the load voltage nearly
constant. Average diode current must be the same as average load current, making
the peak diode current large.

• An SCR in place of the diode in a half-wave rectifier provides a means of
controlling output current and voltage.

• PSpice simulation is an effective way of analyzing circuit performance. The
parametric sweep in PSpice allows several values of a circuit parameter to be tried
and is an aid in circuit design.
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Problems
Half-Wave Rectifier with Resistive Load

3-1. The half-wave rectifier circuit of Fig. 3-1a has vs(t) � 170 sin(377t) V and a load
resistance R � 15 �. Determine (a) the average load current, (b) the rms load
current, (c) the power absorbed by the load, (d) the apparent power supplied by
the source, and (e) the power factor of the circuit.

3-2. The half-wave rectifier circuit of Fig. 3-1a has a transformer inserted between the
source and the remainder of the circuit. The source is 240 V rms at 60 Hz, and
the load resistor is 20 �. (a) Determine the required turns ratio of the transformer
such that the average load current is 12 A. (b) Determine the average current in
the primary winding of the transformer.

3-3. For a half-wave rectifier with a resistive load, (a) show that the power factor is 1/
and (b) determine the displacement power factor and the distortion factor as defined
in Chap. 2. The Fourier series for the half-wave rectified voltage is given in Eq. (3-34).

12

A � c� Vm

Z
sin (� � � ) �

Vdc

R
de�>��
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 olduğunu gös-
teriniz ve (b) Bölüm 2’de tanımlandığı gibi deplasman güç faktörünü ve distorsiyon 
faktörünü belirleyiniz. Yarım-dalga doğrultulmuş gerilim için Fourier serisi Denklem 
(3-34)’te verilmiştir.
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4
Tam-Dalga Doğrultucular 
AC’yi DC’ye dönüştürme

4.1 GİRİŞ
Tam-dalga doğrultucunun amacı tamamen dc olan veya belirli bir dc bileşene sahip ge-
rilim veya akım üretmektir. Tam-dalga doğrultucunun amacı yarım-dalga doğrultucunun 
amacı ile aynı olsa da, tam-dalga doğrultucuların bazı temel avantajları vardır. Tam-dalga 
doğrultucuda ac kaynaktaki ortalama akım sıfırdır. Böylece, özellikle transformatörlerde 
sıfır olmayan ortalama kaynak akımlarıyla ilgili problemler ortaya çıkmaz. Tam-dalga 
doğrultucunun çıkışı yapısı gereği yarım-dalga doğrultucunun çıkışından daha az dalga-
lanmaya sahiptir.

Bu bölümde doğrultucu olarak kullanılan kontrolsüz ve kontrollü tek-fazlı ve üç-faz-
lı tam-dalga dönüştürücüler farklı yükler için analiz edilmiştir. Ayrıca, güç akışının dc 
taraftan ac tarafa doğru olduğu inverter (evirici) olarak çalışan kontrollü dönüştürücü 
örnekleri de verilmiştir.

4.2 TEK-FAZLI TAM-DALGA DOĞRULTUCULAR
Şekil 4-1 ve Şekil 4-2’de verilen köprü doğrultucu ve orta-uçlu transformatörlü doğrul-
tucu iki temel tek-fazlı tam-dalga doğrultucudur.

Köprü Doğrultucu
Şekil 4-1’de verilen köprü doğrultucu için bazı temel gözlemler şunlardır:

1. D1 ve D2 diyotları birlikte, D3 ve D4 diyotları birlikte iletimdedir. Kaynak, D1 ve D3  
diyotlarını içeren çevrede Kirchhoff gerilim yasası D1 ve D3 diyotlarının aynı anda 
iletimde olamayacağını gösterir. Benzer şekilde,  D2 ve D4 aynı anda iletimde ola-
maz. Yük akımı pozitif veya sıfır olabilir ama asla negatif olamaz.
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• Yük direnci ile seri bağlı büyük bir indüktör neredeyse dc yük akımı üretir.
• Doğrultucunun çıkışındaki filtre kondansatörü neredeyse dc olan çıkış gerilimi 

üretebilir. Çıkış filtresi dc çıkışın kalitesini daha da iyileştirebilir ve diyotlardaki 
tepe akımını azaltabilir.

• Tek-fazlı veya üç-fazlı doğrultucunun çıkışını kontrol etmek için SCR gibi anah-
tarlar kullanılabilir.

• Belirli koşullar altında kontrollü dönüştürücüler inverter (evirici) olarak çalıştırı-
labilir.

• 6-darbeli üç-fazlı doğrultucularda 6 diyot veya SCR ve 12-darbeli doğrultucu-
larda 12 diyot veya SCR bulunur.

• Üç-fazlı köprü doğrultucular yapısı gereği dc’ye benzer çıkış üretir.
• Dc güç iletimi dc hattın her iki ucunda üç-fazlı dönüştürücüye sahiptir. Bir dönüş-

türücü doğrultucu olarak çalıştırılır ve diğeri inverter (evirici) olarak çalıştırılır.
• Kaynak indüktansı tek-fazlı veya üç-fazlı doğrultucunun dc çıkışını azaltır.
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Problemler
Kontrolsüz Tek-Fazlı Doğrultucular
4-1. Tek-fazlı tam-dalga köprü doğrultucu 18 Ω direnç yüküne ve 120 V rms ac kaynağa 

sahiptir. Yükteki ve her bir diyottaki ortalama, tepe ve rms akımları belirleyiniz.
4-2. Tek-fazlı bir doğrultucu 25 Ω direnç yüküne sahiptir. (a) 60 Hz 120 V rms ac kaynak 

bulunan köprü doğrultucu ve (b) sekonder sargının her bir yarısında 120 V rms olan 
orta-uçlu transformatörlü doğrultucu durumları için ortalama akımları ve her bir diyot 
uçlarındaki ters gerilimin tepe değerini belirleyiniz.

4-3.  Tek-fazlı köprü doğrultucu R=15 Ω ve L=60 mH olan RL yüküne sahiptir. Ac kay-
nak vs=100sin(377t) V olarak verilmiştir. Yükteki ve her bir diyottaki ortalama ve rms 
akımları belirleyiniz.

4-4. Tek-fazlı köprü doğrultucu R=10 Ω ve L=25 mH olan RL yüküne sahiptir. Ac kaynak 
vs= 100 sin(377t) V olarak verilmiştir. Yükteki ve her bir diyottaki ortalama ve rms 
akımları belirleyiniz.
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5
AC Gerilim Kontrolörleri 
AC-AC Dönüştürücüler

5.1 GİRİŞ

Ac gerilim kontrolörü gerilimi, akımı ve ac kaynaktan ac yüke aktarılan ortalama gücü 
kontrol eden bir dönüştürücüdür. Elektronik anahtarlar kaynak ve yükü düzenli aralıklar-
la bağlar ve bağlantıyı keser. Faz kontrolü adı verilen bir anahtarlama düzeninde, anah-
tarlama kaynağın her periyodu sırasında gerçekleşir. Bu şekilde kaynak dalga şeklinin bir 
kısmı yüke verilmez. Başka bir kontrol türü kaynağın bir seferde birkaç periyot süresince 
bağlı olduğu ve bağlı olmadığı tam-periyot kontrolüdür.

Faz-kontrollü ac gerilim kontrolörü ışık kontrol devreleri ve asenkron motorların 
hız kontrolü dahil olmak üzere pek çok pratik kullanıma sahiptir. Giriş gerilim kaynağı 
ac’dir ve çıkış ac’dir (sinüzoidal olmasa da). Bu nedenle, devre ac-ac dönüştürücü olarak 
sınıflandırılır.

5.2 TEK-FAZLI AC GERİLİM KONTROLÖRÜ

Temel Çalışma

Şekil 5-1a’da temel bir tek-fazlı gerilim kontrolörü gösterilmiştir. Elektronik anahtar-
lar paralel tristörler (SCR’ler) olarak gösterilmiştir. Bu SCR düzenlemesi yükte her iki 
yönde de akım olmasını mümkün kılar. SCR’ler zıt yönlerde akım taşıdıklarından bu 
SCR bağlantısı antiparalel veya ters paralel olarak isimlendirilir. Bir triyak ters paralel 
SCR’lere eşdeğerdir. SCR’ler yerine başka kontrollü anahtarlama cihazları kullanılabilir.
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• Üç-fazlı gerilim kontrolörleri Y-bağlı veya Δ-bağlı yüklere sahip olabilir.
• Tek-fazlı veya üç-fazlı gerilim kontrolörlerinin simülasyonu etkili bir analiz yöntemi 

sunar.
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Problemler
Tek-fazlı Gerilim Kontrolörleri

5-1. Şekil 5-1a’da verilen tek-fazlı ac gerilim kontrolörü 60 Hz 480 V rms kaynağa ve  
50 Ω yük direncine sahiptir. Gecikme açısı α =60o’dir. (a) Rms yük gerilimini, (b) yük 
tarafından harcanan gücü, (c) güç faktörünü, (d) SCR’lerdeki ortalama ve rms akımları 
ve (e) kaynak akımının THD değerini belirleyiniz.

5-2. Şekil 5-1a’da verilen tek-fazlı ac gerilim kontrolörü 60 Hz 120 V rms kaynağa ve 20 
Ω yük direncine sahiptir. Gecikme açısı α =45o’dir. (a) Rms yük gerilimini, (b) yük 
tarafından harcanan gücü, (c) güç faktörünü, (d) SCR’lerdeki ortalama ve rms akımları 
ve (e) kaynak akımının THD değerini belirleyiniz.

5-3. Şekil 5-1a’da verilen tek-fazlı ac gerilim kontrolörü 240 V rms kaynağa ve 35 Ω yük 
direncine sahiptir. (a) Yüke 800 W aktarmak için gerekli gecikme açısını belirleyiniz. (b) 
Her bir SCR’deki rms akımını belirleyiniz. (c) Güç faktörünü belirleyiniz.

5-4. Bir direnç yükü 60 Hz 120 V rms ac gerilim kaynağına bağlandığında 200 W harca-
maktadır. Kaynak 60 Hz 240 V rms olduğunda aynı direnç tarafından 200 W harcanma-
sı için bir devre tasarlayınız. Her bir durumda tepe yük gerilimi nedir?

5-5. Şekil 5-1a’da verilen tek-fazlı ac gerilim kontrolörü 60 Hz 120 V rms kaynağa ve  
40 Ω yük direncine sahiptir. Çıkış gücünün 200 ile 400 W arasında kontrol edilebilmesi 
için α aralığını belirleyiniz. Ortaya çıkacak güç faktörü aralığını belirleyiniz.

5-6. 60 Hz 240 V rms kaynaktan 32 Ω dirence 750 ile 1500 W aralığında güç sağlayacak 
bir devre tasarlayınız. Anahtarlama cihazlarındaki maksimum rms ve ortalama akımları 
belirleyiniz. Cihazların uçlarındaki maksimum gerilimi belirleyiniz.
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6
DC-DC Dönüştürücüler

Dc-dc dönüştürücüler bir dc gerilimi farklı bir dc gerilim seviyesine dönüştüren ve ge-
nellikle regüle edilmiş çıkış sağlayan güç elektroniği devreleridir. Bu bölümde açıkla-
nan devreler anahtarlamalı güç kaynakları veya anahtarlayıcılar olarak da isimlendirilen 
anahtarlamalı dc-dc dönüştürücüler olarak sınıflandırılır. Bu bölümde bazı temel dc-dc 
dönüştürücü devreleri anlatılmaktadır. Bölüm 7, çoğu dc güç kaynağı tasarımında kulla-
nılan bu devrelerin bazı yaygın varyasyonlarını açıklamaktadır.

6.1 LİNEER GERİLİM REGÜLATÖRLERİ
Anahtarlamalı dönüştürücüleri tartışmadan önce, Bölüm 1’de tanıtılan lineer dc-dc dö-
nüştürücülere bir alternatif için motivasyonu gözden geçirmek faydalıdır. Bir dc gerilimi 
daha düşük bir dc gerilime dönüştürmenin bir yöntemi Şekil 6-1’de gösterildiği gibi basit 
bir devredir. Çıkış gerilimi

1 C H A P T E R
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DC-DC Converters

Dc-dc converters are power electronic circuits that convert a dc voltage to a dif-
ferent dc voltage level, often providing a regulated output. The circuits described
in this chapter are classified as switched-mode dc-dc converters, also called
switching power supplies or switchers. This chapter describes some basic dc-dc
converter circuits. Chapter 7 describes some common variations of these circuits
that are used in many dc power supply designs.

6.1 LINEAR VOLTAGE REGULATORS
Before we discuss switched-mode converters, it is useful to review the motiva-
tion for an alternative to linear dc-dc converters that was introduced in Chapt. 1.
One method of converting a dc voltage to a lower dc voltage is a simple circuit
as shown in Fig. 6-1. The output voltage is

where the load current is controlled by the transistor. By adjusting the transistor
base current, the output voltage may be controlled over a range of 0 to roughly
Vs. The base current can be adjusted to compensate for variations in the supply
voltage or the load, thus regulating the output. This type of circuit is called a lin-
ear dc-dc converter or a linear regulator because the transistor operates in the lin-
ear region, rather than in the saturation or cutoff regions. The transistor in effect
operates as a variable resistance.

While this may be a simple way of converting a dc supply voltage to a lower
dc voltage and regulating the output, the low efficiency of this circuit is a serious
drawback for power applications. The power absorbed by the load is VoIL, and

Vo �  ILRL
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ile verilir. Burada, yük akımı transistör tarafından kontrol edilir. Transistör baz akımını 
ayarlayarak çıkış gerilimi 0 ile kabaca Vs aralığında kontrol edilebilir. Baz akımı kaynak 
gerilimindeki veya yükteki değişimleri telafi etmek için ayarlanabilir, böylece çıkış regü-
le edilir. Transistör doyum veya kesim bölgelerinden ziyade lineer bölgede çalıştığı için 
bu tip devreye lineer dc-dc dönüştürücü veya lineer regülatör denir. Transistör değişken 
bir direnç gibi çalışır.
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Ortalama anahtar modeli bu bölümde tartışılan diğer dc-dc dönüştürücüleri simü-
le etmek için kullanılabilir. Şekil 6-33 sürekli akım çalışması için boost (yükseltici),  
buck-boost (düşürücü-yükseltici) ve Ćuk dönüştürücülerde ortalama anahtar modelinin 
nasıl kullanıldığını gösterir. Anahtar terminalleri a, p ve c isimlendirmeleri aktif, pasif ve 
ortak terminalleri temsil eder.

6.14 Özet
• Anahtarlamalı-mod dc-dc dönüştürücü elektronik anahtardaki azalan kayıplar nede-

niyle lineer bir dönüştürücüden çok daha verimlidir.
• Buck (düşürücü) dönüştürücü girişten daha düşük çıkış gerilimine sahiptir.
• Boost (yükseltici) dönüştürücü girişten daha yüksek çıkış gerilimine sahiptir.
• Buck-boost (düşürücü-yükseltici) ve Ćuk dönüştürücüler girişten daha yüksek veya 

daha düşük çıkış gerilimlerine sahip olabilir, ancak ters polarite vardır.
• SEPIC devresi ters polarite olmadan girişten daha büyük veya daha düşük çıkış ge-

rilimine sahip olabilir.
• Anahtar gerilim düşümleri ve indüktör dirençleri analize dahil edildiğinde çıkış ge-

rilimi genellikle teorik değerden düşük olur.
• Kondansatör eşdeğer seri direnci (ESR), sadece kondansatörün olduğu durumdan 

çok daha büyük çıkış gerilimi dalgalanması üretebilir.
• Interleaved (sarmaşık) dönüştürücüler çıkış kondansatöründeki akım değişimini 

azaltmak için paralel anahtar/indüktör yollarına sahiptir.
• Dc-dc dönüştürücüler için süreksiz akım modları mümkündür ve bazen istenilir, an-

cak giriş-çıkış ilişkileri sürekli akım modlarından farklıdır.
• Anahtarlamalı-kondansatörlü dönüştürücüler kondansatörleri bir konfigürasyonda 

şarj eder ve ardından girişten farklı bir çıkış gerilimi üretmek için kondansatörleri 
yeniden bağlamak için anahtarları kullanır.

• PSpice programı gerilim-kontrollü anahtar kullanarak veya ortalama devre modeli 
kullanarak dc-dc dönüştürücüleri simüle etmek için kullanılabilir.
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Problemler
Lineer Dönüştürücüler

6-1. Kısım 6.1’de açıklanan lineer dönüştürücü için Vo/Vs ve verim arasındaki ilişki nedir?
6-2. Bir dc güç kaynağı 100-V kaynağı 30 V değerine düşürmelidir. Çıkış gücü 100 W olarak 

verilmiştir. (a) Bu uygulama için kullanıldığında Şekil 6-1’de verilen lineer dönüştürücü-
nün verimini belirleyiniz. (b) Transistörde 1 yılda ne kadar enerji kaybı olur? (c) Bölgeniz-
deki elektrik fiyatını kullanarak, 1 yıllık enerji kaybının maliyeti nedir?

Temel Anahtarlamalı Dönüştürücü

6-3. Şekil 6-2a’da verilen temel dc-dc dönüştürücü 100 V kaynağa ve 10 Ω yük direnci-
ne sahiptir. Anahtarın doluluk oranı D=0.6 ve anahtarlama frekansı 1 kHz’dir. (a) Yük 
uçlarındaki ortalama gerilimi, (b) yük uçlarındaki rms gerilimi ve (c) yük tarafından 
harcanan ortalama gücü belirleyiniz. (d) Eğer anahtarlama frekansı 2 kHz değerine yük-
seltilirse ne olur?

Buck (düşürücü) Dönüştürücü

6-4. Şekil 6-3a’da verilen buck (düşürücü) dönüştürücü şu parametrelere sahiptir:  Vs=24 V, 
D=0.65, L=25 µH, C=15 μF ve R=10 Ω. Anahtarlama frekansı 100 kHz’dir. (a) Çıkış 
gerilimini, (b) maksimum ve minimum indüktör akımlarını ve (c) çıkış gerilimi dalga-
lanmasını belirleyiniz.

6-5. Şekil 6-3a’da verilen buck (düşürücü) dönüştürücü şu parametrelere sahiptir: Vs=15 V, 
D=0.6, L=10 µH, C=50 μF ve R=5 Ω. Anahtarlama frekansı 150 kHz’dir. (a) Çıkış 
gerilimini, (b) maksimum ve minimum indüktör akımlarını ve (c) çıkış gerilimi dalga-
lanmasını belirleyiniz.

6-6. Şekil 6-3a’da verilen buck (düşürücü) dönüştürücü 50 V girişe ve 25 V çıkışa sahiptir. 
Anahtarlama frekansı 100 kHz’dir ve yük direncine aktarılan çıkış gücü 125 W’tır. (a) 
Doluluk oranını belirleyiniz. (b) Tepe indüktör akımını 6.25 A ile sınırlamak için in-
düktans değerini belirleyiniz. (c) Çıkış gerilimi dalgalanmasını %0.5 ile sınırlandıracak 
kondansatör değerini belirleyiniz.

6-7. Bir buck (düşürücü) dönüştürücü 6 V girişe ve 1.5 V çıkışa sahiptir. Yük direnci 3 Ω, 
anahtarlama frekansı 400 kHz, L=5 µH ve C=10 µF’dır. (a) Doluluk oranını belirleyiniz. 
(b) Ortalama, tepe ve rms indüktör akımlarını belirleyiniz. (c) Ortalama kaynak akımını 
belirleyiniz. (d) Tepe ve ortalama diyot akımını belirleyiniz.

6-8. Şekil 6-3a’da verilen buck (düşürücü) dönüştürücü Vs= 30 V, Vo= 20 V ve 40 kHz’lik 
anahtarlama frekansına sahiptir. Çıkış gücü 25 W’tır. Minimum indüktör akımı ortalama 
indüktör akımının %25’i olacak şekilde indüktörün boyutunu belirleyiniz. 
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7
DC Güç Kaynakları

7.1 GİRİŞ
Bölüm 6’da ele alınan dc-dc dönüştürücülerin temel bir dezavantajı giriş ve çıkış ara-
sındaki elektriksel bağlantıdır. Eğer giriş kaynağı topraklanmışsa, çıkışta aynı toprak 
mevcut olacaktır. Çıkışı elektriksel olarak girişten ayırmanın bir yolu transformatör kul-
lanmaktır. Eğer dc-dc dönüştürücünün ac güç kaynağını dc’ye doğrultan birinci aşama-
sı varsa, ac tarafta bir transformatör kullanılabilir. Ancak, tüm uygulamalar ilk aşama 
olarak ac’den dc’ye dönüşüm gerektirmez. Ayrıca, düşük frekansta (50 Hz veya 60 Hz) 
çalışan bir transformatör büyük bir manyetik nüve gerektirir ve bu nedenle oldukça bü-
yük, ağır ve pahalıdır.

Bir dc-dc dönüştürücünün girişi ile çıkışı arasında elektriksel izolasyon sağlamanın 
daha verimli bir yöntemi anahtarlama işleminde bir transformatör kullanmaktır. Anahtar-
lama frekansı ac güç kaynağı frekansından çok daha yüksektir ve transformatörün küçük 
olmasını sağlar. Ek olarak, transformatörün sarım oranı dönüştürücünün girişi ve çıkışı 
arasındaki genel ilişkide artan tasarım esnekliği sağlar. Çoklu transformatör sargılarının 
kullanılmasıyla anahtarlamalı dönüştürücüler birden çok çıkış gerilimi sağlayacak şekil-
de tasarlanabilir.

7.2 TRANSFORMATÖR MODELLERİ
Transformatörler iki temel fonksiyona sahiptir: elektriksel izolasyon sağlamak ve za-
manla değişen gerilim ve akımları yükseltmek veya düşürmek. Şekil 7-1a’da iki sargılı 
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function and the switching transistor. Some such integrated circuits can be pow-
ered directly from the high-voltage output of the rectifier, and others require
another winding on the flyback converter to produce the IC supply voltage. This
type of power supply is often called an off-line converter.
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Figure 7-33 An off-line power supply for low-power applications.
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Şekil 7-33 Düşük güç uygulamaları için off-line güç kaynağı.

kontrol fonksiyonunu ve anahtarlama transistörünü içerir. Bu tür bazı entegre devreler 
doğrudan doğrultucunun yüksek gerilim çıkışından güç alabilir ve diğerleri IC besleme 
gerilimini üretmek için flyback (geri dönüşlü) dönüştürücüde ek bir sargı gerektirir. Bu 
tür güç kaynağına genellikle off-line dönüştürücü denir.
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Problemler

Flyback (Geri Dönüşlü) Dönüştürücü

7.1 Şekil 7-2’de verilen flyback (geri dönüşlü) dönüştürücü Vs= 36 V, D= 0.4, N1/N2= 2,  
R=6 Ω, Lm=100 μH ve C=50 μF parametrelerine sahiptir ve anahtarlama frekansı 100 
kHz’dir. (a) Çıkış gerilimini; (b) ortalama, maksimum ve minimum indüktör akımlarını; 
ve (c) çıkış gerilimi dalgalanmasını belirleyiniz.

7.2 Şekil 7-2’de verilen flyback (geri dönüşlü) dönüştürücü Vs= 4.5 V, D= 0.6, N1/N2= 0.4, 
R=15 Ω, Lm=10 μH ve C=10 μF parametrelerine sahiptir ve anahtarlama frekansı 250 
kHz’dir. (a) Çıkış gerilimini; (b) ortalama, maksimum ve minimum indüktör akımlarını; 
ve (c) çıkış gerilimi dalgalanmasını belirleyiniz.

7.3 Şekil 7-2’de verilen flyback (geri dönüşlü) dönüştürücünün girişi 44 V, çıkışı 3 V, doluluk 
oranı 0.32 ve anahtarlama frekansı 300 kHz’dir. Yük direnci 1 Ω’dur. (a) Transformatörün 
sarım oranını belirleyiniz. (b) Minimum indüktör akımı ortalama akımın %40’ı olacak 
şekilde transformatör mıknatıslanma indüktansını (Lm) belirleyiniz.

7.4 24 V giriş ve 40 W 40 V çıkış için bir flyback (geri dönüşlü) dönüştürücü tasarlayınız. Trans-
formatör sarım oranını ve mıknatıslanma indüktansını, anahtarlama frekansını ve dalgalan-
mayı %0.5’in altında sınırlamak için kondansatör değerini belirleyiniz.

7.5 (a) Örnek 7-1’de verilen flyback (geri dönüşlü) dönüştürücüde sürekli ve süreksiz mık-
natıslanma indüktans akımını ayıran yük direncinin değeri nedir? (b) Yük direncinin  
5 Ω’dan 20 Ω’a değişimi için Vo/Vs grafiğini çiziniz.

7.6 Süreksiz-akım modunda çalışan flyback (geri dönüşlü) dönüştürücü için mıknatıslanma 
akımının (
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Problems

Flyback Converter

7.1 The flyback converter of Fig. 7-2 has parameters Vs � 36 V, D � 0.4, N1/N2 � 2,
R � 20 �, Lm � 100 �H, and C � 50 �F, and the switching frequency is 
100 kHz. Determine (a) the output voltage; (b) the average, maximum, and
minimum inductor currents; and (c) the output voltage ripple.

7.2 The flyback converter of Fig. 7-2 has parameters Vs � 4.5 V, D � 0.6, N1/N2 � 0.4,
R � 15 �, Lm � 10 �H, and C � 10 �F, and the switching frequency is 250 kHz.
Determine (a) the output voltage; (b) the average, maximum, and minimum
inductor currents; and (c) the output voltage ripple.

7.3 The flyback converter of Fig. 7-2 has an input of 44 V, an output of 3 V, a duty
ratio of 0.32, and a switching frequency of 300 kHz. The load resistor is 1 �. 
(a) Determine the transformer turns ratio. (b) Determine the transformer
magnetizing inductance Lm such that the minimum inductor current is 40 percent
of the average.

7.4 Design a flyback converter for an input of 24 V and an output of 40 W at 40 V.
Specify the transformer turns ratio and magnetizing inductance, switching
frequency, and capacitor to limit the ripple to less than 0.5 percent.

7.5 (a) What is the value of load resistance that separates continuous and
discontinuous magnetizing inductance current in the flyback converter of
Example 7-1? (b) Graph Vo/Vs as the load changes from 5 to 20 �.

7.6 For the flyback converter operating in the discontinuous-current mode, derive an
expression for the time at which the magnetizing current iLm

returns to zero.

Forward Converter

7.7 The forward converter of Fig. 7-5a has parameters Vs � 100 V, N1/N2 � N1/N3 � 1,
Lm � 1 mH, Lx � 70 �H, R � 20 �, C � 33 �F, and D � 0.35, and the
switching frequency is 150 kHz. Determine (a) the output voltage and output
voltage ripple; (b) the average, maximum, and minimum values of the current in
Lx; (c) the peak current in Lm in the transformer model; and (d) the peak current
in the switch and the physical transformer primary.

7.8 The forward converter of Fig. 7-5a has parameters Vs � 170 V, N1/N2 � 10, 
N1/N3 � 1, Lm � 340 �H, Lx � 20 �H, R � 10 �, C � 10 �F, D � 0.3, and the
switching frequency is 500 kHz. (a) Determine the output voltage and output
voltage ripple. (b) Sketch the currents in Lx, Lm, each transformer winding, and Vs.
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) sıfıra döndüğü süre için bir ifade türetiniz.

Forward (İleri) Dönüştürücü
7.7 Şekil 7-5a’da verilen forward (ileri) dönüştürücü Vs=100 V, N1/N2= N1/N3=1, Lm= 1 mH, 

Lx= 70 μH, R=20 Ω, C=33 µF ve D=0.35 parametrelerine sahiptir. Anahtarlama frekansı 
150 kHz’dir. (a) Çıkış gerilimini ve çıkış gerilimi dalgalanmasını; (b) Lx indüktansındaki 
akımın ortalama, maksimum ve minimum değerlerini; (c) transformatör modelinde Lm 
indüktansındaki tepe akımını; ve (d) anahtardaki ve fiziksel transformatör primer tara-
fındaki tepe akımı belirleyiniz.

7.8 Şekil 7-5a’da verilen forward (ileri) dönüştürücü Vs=170 V, N1/N2= 10, N1/N3= 1,  
Lm= 340 µH, Lx= 20 μH, R=10 Ω, C=10 µF ve D=0.3 parametrelerine sahiptir. Anahtar-
lama frekansı 500 kHz’dir. (a) Çıkış gerilimini ve çıkış gerilimi dalgalanmasını belirle-
yiniz. (b) Lx, Lm, her bir transformatör sargısındaki ve Vs kaynağındaki akımları çiziniz. 
(c) Lm indüktansında depolanmış geri kazanılan enerjiden transformatörün üçüncü sargısı 
üzerinden kaynağa aktarılan gücü belirleyiniz.
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8
İnverterler (Eviriciler) 
DC’yi AC’ye dönüştürme

8.1 GİRİŞ
İnverterler dc’yi ac’ye çeviren devrelerdir. Daha kesin olarak, inverterler dc kaynak-
tan ac yüke güç aktarır. Bölüm 4’te verilen kontrollü tam-dalga köprü dönüştürücüler 
bazı durumlarda inverter (evirici) olarak çalışabilir, ancak bu durumlarda önceden bir ac 
kaynak bulunmalıdır. Diğer uygulamalarda amaç sadece dc gerilim kaynağı varken ac 
gerilim oluşturmaktır. Bu bölümün odak noktası dc girişten ac çıkış üreten inverter dev-
releridir. İnverterler hız kontrollü AC motor sürücüleri, kesintisiz güç kaynakları (UPS) 
ve bir otomobil aküsünden ac cihazları çalıştırmak gibi uygulamalarda kullanılır.

8.2 TAM-KÖPRÜ DÖNÜŞTÜRÜCÜ
Şekil 8-1a’da verilen tam-köprü dönüştürücü dc’yi ac’ye dönüştürmek için kullanılan 
temel devredir. Tam-köprü dönüştürücü Bölüm 7’de bir dc güç kaynağı devresinin par-
çası olarak tanıtılmıştır. Bu uygulamada, anahtarlar uygun bir sırayla iletime ve kesime 
sokularak dc girişten ac çıkış sentezlenir. Hangi anahtarların iletimde olduğuna bağlı 
olarak v0 çıkış gerilimi +Vdc, ‒Vdc veya sıfır olabilir. Şekil 8-1b ile e arasında anahtar 
kombinasyonları için eşdeğer devreler gösterilmiştir.

C H A P T E R 8
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Inverters
Converting dc to ac

8.1 INTRODUCTION
Inverters are circuits that convert dc to ac. More precisely, inverters transfer
power from a dc source to an ac load. The controlled full-wave bridge converters
in Chap. 4 can function as inverters in some instances, but an ac source must pre-
exist in those cases. In other applications, the objective is to create an ac voltage
when only a dc voltage source is available. The focus of this chapter is on invert-
ers that produce an ac output from a dc input. Inverters are used in applications
such as adjustable-speed ac motor drives, uninterruptible power supplies (UPS),
and running ac appliances from an automobile battery.

8.2 THE FULL-BRIDGE CONVERTER
The full-bridge converter of Fig 8-1a is the basic circuit used to convert dc to ac.
The full-bridge converter was introduced as part of a dc power supply circuit in
Chap. 7. In this application, an ac output is synthesized from a dc input by clos-
ing and opening the switches in an appropriate sequence. The output voltage vo
can be �Vdc, �Vdc, or zero, depending on which switches are closed. Figure 8-1b
to e shows the equivalent circuits for switch combinations.

Switches Closed Output Voltage vo

S1 and S2 �Vdc
S3 and S4 �Vdc
S1 and S3 0
S2 and S4 0
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Problemler
Kare-Dalga İnverter

8-1. Şekil 8-1a’da verilen kare-dalga inverter Vdc=125 V, 60 Hz çıkış frekansına ve 12.5 Ω 
direnç yüküne sahiptir. Yükteki, her bir anahtardaki ve kaynaktaki akımları çiziniz ve 
her birinin ortalama ve rms değerlerini belirleyiniz.

8-2.  Bir kare-dalga inverter Vdc=96 V ve 60 Hz çıkış frekansına sahiptir. Yük R=5 Ω ve 
L=100 mH olan seri RL yüküdür. Yüke ilk enerji verildiğinde Denklem (8-5) ile ta-
nımlanan kararlı-durum dalga şeklinden önce bir transiyent durum vardır. (a) Karar-
lı-durum akımının tepe değerini belirleyiniz. (b) Denklem (8-1)’i kullanarak ve sıfır 
başlangıç   indüktör akımı kabulü ile transiyent durumunda oluşan maksimum akımı 
belirleyiniz. (c) Şekil 8.4a’da verilen PSpice giriş dosyası ile devreyi simüle ediniz 
ve sonuçları (a) ve (b) şıklarında elde edilen sonuçlarla karşılaştırınız. Akımın karar-
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9
Rezonans Dönüştürücüler

9.1 GİRİŞ
Bölüm 6’da tartışıldığı gibi ideal olmayan anahtarlama, dönüştürücülerdeki güç kaybının 
ana nedenidir. Anahtarlama cihazları hem gerilim hem de akım sıfır değilken bir geçiş 
yaparsa, iletime veya kesime girdiklerinde güç harcar. Anahtarlama frekansı arttıkça bu 
geçişler daha sık meydana gelir ve cihazdaki ortalama güç kaybı artar. Diğer taraftan, 
yüksek anahtarlama frekansları filtre bileşenlerinin ve transformatörlerin küçülen boyut-
ları nedeniyle istenilen bir durumdur. Böylece, dönüştürücünün boyutu ve ağırlığı azalır.

Rezonans anahtarlama devrelerinde anahtarlama gerilim ve/veya akım sıfır olduğun-
da gerçekleşir, böylece aynı anda gerilim ve akım geçişlerinden kaçınılır. Sonuç olarak, 
anahtarlama kayıpları ortadan kaldırılır. Bu tür anahtarlamaya buck (düşürücü) dönüştü-
rücü gibi devrelerde kullanılan sert anahtarlamanın aksine yumuşak anahtarlama denir. 
Rezonans dönüştürücüler rezonans anahtar dönüştürücüleri, yük rezonans dönüştürücü-
leri ve rezonans dc link dönüştürücüleri içerir. Bu bölümde, rezonans dönüştürücünün 
temel kavramı tanıtılmış ve birkaç örnek verilmiştir.

9.2 REZONANS ANAHTARLI DÖNÜŞTÜRÜCÜ:  
SIFIR-AKIM ANAHTARLAMA

Temel Çalışma
Bir dc-dc dönüştürücüde anahtarlama kayıplarını azaltmak için LC devresinin neden ol-
duğu osilasyonlardan yararlanmanın bir yöntemi Şekil 9-1a’da verilen devrede gösteril-
mektedir. Bu devre, Bölüm 6’da tanımlanan buck (düşürücü) dönüştürücüye benzer.Lo 
çıkış indüktöründeki akımda dalgalanma olmadığı ve Io yük akımına eşit olduğu kabul 
edilmiştir.
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Anahtar, iL akımı 12 A olana kadar iletimde kalmalıdır. Gerekli zaman
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The switch must remain closed until iL is 12 A, requiring a time of

9.10 Summary
Resonant converters are used to reduce switching losses in various converter topologies.
Resonant converters reduce switching losses by taking advantage of voltage or current
oscillations. Switches are opened and closed when the voltage or current is at or near zero.
The topologies discussed in this chapter are resonant switch inverters; the series resonant
inverter; the series, parallel, and series-parallel dc-dc converters; and the resonant dc link
converter. Resonant converters are presently a topic of great interest in power electronics
because of increased efficiency and the possibility of higher switching frequencies with
associated smaller filter components. As was demonstrated in the examples, the voltage
stresses on the components may be quite high for resonant converters. The sources in the
Bibliography give further details on resonant converters.
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olarak bulunur.

9.10 Özet

Rezonans dönüştürücüler farklı dönüştürücü topolojilerinde anahtarlama kayıplarını 
azaltmak için kullanılır. Rezonans dönüştürücüler, gerilim veya akım osilasyonlarından 
faydalanarak anahtarlama kayıplarını azaltır. Anahtarlar gerilim veya akım sıfır iken 
veya sıfıra yakın iken iletime ve kesime sokulur. Bu bölümde ele alınan topolojiler re-
zonans anahtarlı inverterler; seri rezonans inverter; seri, paralel ve seri-paralel dc-dc dö-
nüştürücüler; ve rezonans dc link dönüştürücüdür. Rezonans dönüştürücüler artan verim 
nedeniyle ve daha yüksek anahtarlama frekansları ve bunula ilişkili daha düşük filtre bi-
leşenleri olasılığı nedeniyle günümüzde güç elektroniğinde büyük ilgi gören bir konudur. 
Örneklerde gösterildiği gibi, rezonans dönüştürücüler için bileşenler üzerindeki gerilim 
stresleri oldukça yüksek olabilir. Kaynakçadaki referanslar rezonans dönüştürücüler hak-
kında daha fazla ayrıntı vermektedir.
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Problemler
Sıfır-akım Rezonans Anahtarlı Dönüştürücü
9-1 Şekil 9-1a’da verilen dönüştürücüde Vs=10 V, Io=5 A, Lr=1 µH, Cr=0.3 µF ve  

fs=150 kHz olarak verilmiştir. Dönüştürücünün çıkış gerilimini belirleyiniz.
9-2 Şekil 9-1a’da verilen dönüştürücüde Vs=10 V, Io=3 A, Lr=0.5 µH, Cr=0.7 nF olarak 

verilmiştir. Maksimum anahtarlama frekansını ve karşılık gelen çıkış gerilimini belir-
leyiniz. Çıkış gerilimi 5 V olacak şekilde anahtarlama frekansını belirleyiniz.

9-3 Şekil 9-1a’da verilen dönüştürücüde Vs=36 V, Io=5 A, Lr=10 nH, Cr=10 µF ve  
fs=750 kHz olarak verilmiştir. (a) Dönüştürücünün çıkış gerilimini belirleyiniz. (b) 
Maksimum indüktör akımını ve kondansatör gerilimini belirleyiniz. (c) 12 V’luk çıkış 
için anahtarlama frekansını belirleyiniz.

9-4 Şekil 9-1a’da verilen dönüştürücüde Vs=50 V, Io=3A, ω0=7(107) rad/s ve Vo=36 V ola-
rak verilmiştir. Lr indüktöründeki maksimum akım 9 A olacak şekilde Lr ve Cr değerle-
rini belirleyiniz. Gerekli anahtarlama frekansını belirleyiniz.

9-5 Şekil 9-1a’da verilen dönüştürücüde Vs=100 V, Lr =10 µH ve Cr =0.01 µF olarak ve-
rilmiştir. Yük akımı 0.5 ile 3 A arasındadır. Çıkış gerilimini 50 V olarak regüle etmek 
için gereken anahtarlama frekansı aralığını belirleyiniz.

9-6 Şekil 9-1a’da verilen dönüştürücüde Vs=30 V, RL=5 Ω ve fs=200 kHz olarak verilmiştir. 
Z0=2.5 Ω ve Vo=15 V olacak şekilde Lr ve Cr değerlerini belirleyiniz.

9-7 Problem 9-1’de verilen parametreleri kullanarak Şekil 9-1a’da verilen devreyi simü-
le etmek için bir PSpice giriş dosyası belirleyiniz. Yük akımını akım kaynağı olarak 
modelleyiniz. Anahtarlama cihazı için gerilim-kontrollü Sbreak anahtarını kullanınız. 
Anahtar modelinde Ron=0.001 Ω kullanarak ve Dbreak diyodu modelinde n=0.001 
kullanarak devreyi idealleştiriniz (a) (Ortalama) çıkış gerilimini belirleyiniz. (b) Cr 
uçlarındaki tepe gerilimi belirleyiniz. (c) Lr indüktöründeki akımın tepe, ortalama ve 
rms değerlerini belirleyiniz.

Sıfır-Gerilim Rezonans Anahtarlı Dönüştürücü
9-8 Örnek 9-2’de 15 V’luk çıkış gerilimi üretmek için gerekli anahtarlama frekansını be-

lirleyiniz. Diğer tüm parametreler aynıdır.
9-9 Şekil 9-2a’da,Vs=20 V 
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Problems
Zero-current Resonant Switch Converter

9-1 In the converter of Fig. 9-1a, Vs � 10 V, Io � 5 A, Lr � 1 �H, Cr � 0.3 �F, and
fs � 150 kHz. Determine the output voltage of the converter.

9-2 In the converter of Fig. 9-1a, Vs � 18 V, Io � 3 A, Lr � 0.5 �H, and Cr � 0.7 �F.
Determine the maximum switching frequency and the corresponding output
voltage. Determine the switching frequency such that the output voltage is 5 V.

9-3 In the converter of Fig. 9-1a, Vs � 36 V, Io � 5 A, Lr � 10 nH, Cr � 10 nF, and 
fs � 750 kHz. (a) Determine the output voltage of the converter. (b) Determine
the maximum inductor current and capacitor voltage. (c) Determine the
switching frequency for an output of 12 V.

9-4 In the converter of Fig. 9-1a, Vs � 50 V, Io � 3 A, �0 � 7(107) rad/s, and Vo �
36 V. Determine Lr and Cr such that the maximum current in Lr is 9 A. Determine
the required switching frequency.

9-5 In the converter of Fig. 9-1a, Vs � 100 V, Lr � 10 �H, and Cr � 0.01 �F. The
load current ranges from 0.5 to 3 A. Determine the range of switching frequency
required to regulate the output voltage at 50 V.

9-6 In the converter of Fig. 9-1a, Vs � 30 V, RL � 5 �, and fs � 200 kHz. Determine
values for Lr and Cr such that Z0 is 2.5 � and Vo � 15 V.

9-7 Determine a PSpice input file to simulate the circuit of Fig. 9-1a using the
parameters in Probl. 9-1. Model the load current as a current source. Use the
voltage-controlled switch Sbreak for the switching device. Idealize the circuit by
using Ron � 0.001 � in the switch model and using n � 0.001 in the Dbreak diode
model. (a) Determine the (average) output voltage. (b) Determine the peak voltage
across Cr. (c) Determine the peak, average, and rms values of the current in Lr.

Zero-voltage Resonant Switch Converter

9-8 In Example 9-2, determine the required switching frequency to produce an
output voltage of 15 V. All other parameters are unchanged.

9-9 In Fig. 9-2a, Vs � 20, Lr � 0.1 �H, Cr � 1 nF, Io � 10 A, and fs � 2 MHz.
Determine the output voltage and the maximum capacitor voltage and maximum
inductor current.

9-10 In Fig. 9-2a, Vs � 5 V, Io � 3 A, Lr � 1 �H, and Cr � 0.01 �F. (a) Determine
the output voltage when fs � 500 kHz. (b) Determine the switching frequency
such that the output voltage is 2.5 V.

9-11 In Fig. 9-2a, Vs � 12 V, Lr � 0.5 �H, Cr � 0.01 �F, and Io � 10 A. (a) Determine
the output voltage when fs � 500 kHz. (b) The load current Io is expected to vary
between 8 and 15 A. Determine the range of switching frequency necessary to
regulate the output voltage at 5 V.

9-12 In Fig. 9-2a, Vs � 15 V and Io � 4 A. Determine Lr and Cr such that the
maximum capacitor voltage is 40 V and the resonant frequency is 1.6(106) rad/s.
Determine the switching frequency to produce an output voltage of 5 V.
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9-5 In the converter of Fig. 9-1a, Vs � 100 V, Lr � 10 �H, and Cr � 0.01 �F. The
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values for Lr and Cr such that Z0 is 2.5 � and Vo � 15 V.

9-7 Determine a PSpice input file to simulate the circuit of Fig. 9-1a using the
parameters in Probl. 9-1. Model the load current as a current source. Use the
voltage-controlled switch Sbreak for the switching device. Idealize the circuit by
using Ron � 0.001 � in the switch model and using n � 0.001 in the Dbreak diode
model. (a) Determine the (average) output voltage. (b) Determine the peak voltage
across Cr. (c) Determine the peak, average, and rms values of the current in Lr.

Zero-voltage Resonant Switch Converter

9-8 In Example 9-2, determine the required switching frequency to produce an
output voltage of 15 V. All other parameters are unchanged.

9-9 In Fig. 9-2a, Vs � 20, Lr � 0.1 �H, Cr � 1 nF, Io � 10 A, and fs � 2 MHz.
Determine the output voltage and the maximum capacitor voltage and maximum
inductor current.

9-10 In Fig. 9-2a, Vs � 5 V, Io � 3 A, Lr � 1 �H, and Cr � 0.01 �F. (a) Determine
the output voltage when fs � 500 kHz. (b) Determine the switching frequency
such that the output voltage is 2.5 V.

9-11 In Fig. 9-2a, Vs � 12 V, Lr � 0.5 �H, Cr � 0.01 �F, and Io � 10 A. (a) Determine
the output voltage when fs � 500 kHz. (b) The load current Io is expected to vary
between 8 and 15 A. Determine the range of switching frequency necessary to
regulate the output voltage at 5 V.

9-12 In Fig. 9-2a, Vs � 15 V and Io � 4 A. Determine Lr and Cr such that the
maximum capacitor voltage is 40 V and the resonant frequency is 1.6(106) rad/s.
Determine the switching frequency to produce an output voltage of 5 V.
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 olarak ve-
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9-10 Şekil 9-2a’da 
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voltage. Determine the switching frequency such that the output voltage is 5 V.

9-3 In the converter of Fig. 9-1a, Vs � 36 V, Io � 5 A, Lr � 10 nH, Cr � 10 nF, and 
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9-8 In Example 9-2, determine the required switching frequency to produce an
output voltage of 15 V. All other parameters are unchanged.

9-9 In Fig. 9-2a, Vs � 20, Lr � 0.1 �H, Cr � 1 nF, Io � 10 A, and fs � 2 MHz.
Determine the output voltage and the maximum capacitor voltage and maximum
inductor current.

9-10 In Fig. 9-2a, Vs � 5 V, Io � 3 A, Lr � 1 �H, and Cr � 0.01 �F. (a) Determine
the output voltage when fs � 500 kHz. (b) Determine the switching frequency
such that the output voltage is 2.5 V.

9-11 In Fig. 9-2a, Vs � 12 V, Lr � 0.5 �H, Cr � 0.01 �F, and Io � 10 A. (a) Determine
the output voltage when fs � 500 kHz. (b) The load current Io is expected to vary
between 8 and 15 A. Determine the range of switching frequency necessary to
regulate the output voltage at 5 V.

9-12 In Fig. 9-2a, Vs � 15 V and Io � 4 A. Determine Lr and Cr such that the
maximum capacitor voltage is 40 V and the resonant frequency is 1.6(106) rad/s.
Determine the switching frequency to produce an output voltage of 5 V.
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such that the output voltage is 2.5 V.

9-11 In Fig. 9-2a, Vs � 12 V, Lr � 0.5 �H, Cr � 0.01 �F, and Io � 10 A. (a) Determine
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between 8 and 15 A. Determine the range of switching frequency necessary to
regulate the output voltage at 5 V.

9-12 In Fig. 9-2a, Vs � 15 V and Io � 4 A. Determine Lr and Cr such that the
maximum capacitor voltage is 40 V and the resonant frequency is 1.6(106) rad/s.
Determine the switching frequency to produce an output voltage of 5 V.

har80679_ch09_387-430.qxd  12/16/09  3:25 PM  Page 427

 olarak verilmiştir. (a) 
fs=500 kHz olduğunda çıkış gerilimini belirleyiniz (b) Çıkış gerilimi 2.5 V olacak şe-
kilde anahtarlama frekansını belirleyiniz.

9-11 Şekil 9-2a’da, Vs=12 V, Lr=0.5 µH, Cr =0.01 µF ve Io=10 A olarak verilmiştir. (a) 
fs=500 kHz olduğunda çıkış gerilimini belirleyin. (b) Yük akımının 8 ile 15 A arasında 
değişmesi beklenmektedir. Çıkış gerilimini 5 V olarak regüle etmek için gerekli anah-
tarlama frekansı aralığını belirleyiniz.

9-12 Şekil 9-2a’da, Vs=15 V ve Io =4 A olarak verilmiştir. Maksimum kondansatör gerilimi 
40 V ve rezonans frekansı 1.6(106) rad/s olacak şekilde Lr ve Cr değerlerini belirleyi-
niz. 5 V’luk çıkış gerilimi üretmek için anahtarlama frekansını belirleyiniz.
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B Ö L Ü M10
Sürme Devreleri, Bastırma (Snubber) 
Devreleri ve Soğutucular

10.1 GİRİŞ
Güç elektroniği devrelerini tasarlarken elektronik anahtarlardaki güç kayıplarının mini-
mize edilmesi önemli bir amaçtır. İletim durumunda güç kayıpları meydana gelir, çünkü 
iletimdeki bir anahtar uçlarındaki gerilim sıfır değildir. Anahtarlama kayıpları oluşur, 
çünkü bir cihaz bir durumdan diğerine anında geçiş yapamaz ve çoğu dönüştürücüde 
anahtarlama kayıpları iletim-durumu kayıplarından daha büyüktür.

Rezonans dönüştürücüler (Bölüm 9) gerilim veya akım sıfır olduğunda geçiş yap-
mak için doğal osilasyonlardan faydalanarak anahtar kayıplarını azaltır. Bölüm 6’da ve 
Bölüm 7’de ele alınan dc-dc dönüştürücüler gibi devrelerde anahtarlar gerilim ve akım 
sıfır olmadığı durumda geçiş yapar. Bu tür dönüştürücülerdeki anahtar kayıpları hızlı 
anahtarlama geçişleri sağlamak için tasarlanmış sürme devreleri ile minimize edilebilir. 
Bastırma devreleri güç kaybını azaltmak ve anahtarı korumak için anahtarlama dalga 
şekillerini değiştirmek üzere tasarlanır. Bir elektronik anahtardaki güç kaybı ısı üretir ve 
cihaz sıcaklığının sınırlandırılması tüm dönüştürücü devrelerin tasarımında kritik öneme 
sahiptir.

10.2 MOSFET VE IGBT SÜRME DEVRELERİ

Düşük-Taraf (Low-Side) Sürücüleri
MOSFET gerilim-kontrollü bir cihazdır ve iletime ve kesime sokulması nispeten basittir. 
Bu da MOSFET anahtarına bipolar jonksiyonlu transistöre (BJT) göre bir avantaj sağlar. 
İletim durumu, kapı-kaynak gerilimi eşik gerilimini yeterince aştığında elde edilir ve 
MOSFET’i triyot (omik veya doyum olmayan olarak da adlandırılır) çalışma bölgesine 
girmeye zorlar. Tipik olarak, anahtarlama devrelerinde iletim durumu için MOSFET ka-
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verilmiştir. Kısım (a)’da elde edilen sonuç ile ortalama MOSFET ve 
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Fig. 10-24. Assume that the case temperature is a constant 80�C. (b) The thermal resis-
tance R�,JC for this MOSFET is 1.05�C/W. Compare the result in (a) with a calculation
based on the average MOSFET and R�,JC.

■ Solution
(a) The duty ratio of the power waveform is

Using the graph in Fig. 10-24, the transient thermal impedance Z�,JC for t1 � 200 �s
and D � 0.1 is approximately 0.3�C/W. The maximum temperature difference
between the junction and the case is determined from Eq. 10-20 as

making the maximum junction temperature

(b) Using the average power only, the temperature difference from the junction to case
would be calculated as

Therefore, a temperature calculation based on the average power greatly
underestimates the maximum temperature difference between the junction and the
case. Note that a period of 2000 µs corresponds to a frequency of only 500 Hz. For
much higher frequencies (e.g., 50 kHz), the temperature difference based on R�,JC

and average power is sufficiently accurate.

10.9 Summary
The switching speed of a transistor is determined not only by the device but also by the
gate or base drive circuit. The double emitter-follower drive circuit for the MOSFET (or
IGBT) significantly reduces the switching time by sourcing and sinking the required gate
currents to supply and remove the stored charge in the MOSFET rapidly. A base drive cir-
cuit that includes large current spikes at turn-on and turnoff for the bipolar transistor sig-
nificantly reduces switching times.

Snubber circuits reduce power losses in the device during switching and protect the
device from the switching stresses of high voltages and currents. Transistor switching
losses are reduced by snubbers, but total switching losses may or may not be reduced
because power is dissipated in the snubber circuit. Energy recovery snubber circuits can
further reduce the switching losses by eliminating the need for a snubber resistor.

Heat sinks reduce the internal temperature of an electronic device by reducing the total
thermal resistance between the device junction and ambient. Equivalently, a heat sink
enables a device to absorb more power without exceeding a maximum internal temperature.
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 kullanarak elde 
edilen hesaplamayı karşılaştırınız.

 ■ Çözüm
(a) Güç dalga biçiminin doluluk oranı
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Fig. 10-24. Assume that the case temperature is a constant 80�C. (b) The thermal resis-
tance R�,JC for this MOSFET is 1.05�C/W. Compare the result in (a) with a calculation
based on the average MOSFET and R�,JC.

■ Solution
(a) The duty ratio of the power waveform is

Using the graph in Fig. 10-24, the transient thermal impedance Z�,JC for t1 � 200 �s
and D � 0.1 is approximately 0.3�C/W. The maximum temperature difference
between the junction and the case is determined from Eq. 10-20 as

making the maximum junction temperature

(b) Using the average power only, the temperature difference from the junction to case
would be calculated as

Therefore, a temperature calculation based on the average power greatly
underestimates the maximum temperature difference between the junction and the
case. Note that a period of 2000 µs corresponds to a frequency of only 500 Hz. For
much higher frequencies (e.g., 50 kHz), the temperature difference based on R�,JC

and average power is sufficiently accurate.

10.9 Summary
The switching speed of a transistor is determined not only by the device but also by the
gate or base drive circuit. The double emitter-follower drive circuit for the MOSFET (or
IGBT) significantly reduces the switching time by sourcing and sinking the required gate
currents to supply and remove the stored charge in the MOSFET rapidly. A base drive cir-
cuit that includes large current spikes at turn-on and turnoff for the bipolar transistor sig-
nificantly reduces switching times.

Snubber circuits reduce power losses in the device during switching and protect the
device from the switching stresses of high voltages and currents. Transistor switching
losses are reduced by snubbers, but total switching losses may or may not be reduced
because power is dissipated in the snubber circuit. Energy recovery snubber circuits can
further reduce the switching losses by eliminating the need for a snubber resistor.

Heat sinks reduce the internal temperature of an electronic device by reducing the total
thermal resistance between the device junction and ambient. Equivalently, a heat sink
enables a device to absorb more power without exceeding a maximum internal temperature.
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olarak bulunur.
Şekil 10-24’te verilen grafiği kullanarak ve 
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Fig. 10-24. Assume that the case temperature is a constant 80�C. (b) The thermal resis-
tance R�,JC for this MOSFET is 1.05�C/W. Compare the result in (a) with a calculation
based on the average MOSFET and R�,JC.

■ Solution
(a) The duty ratio of the power waveform is

Using the graph in Fig. 10-24, the transient thermal impedance Z�,JC for t1 � 200 �s
and D � 0.1 is approximately 0.3�C/W. The maximum temperature difference
between the junction and the case is determined from Eq. 10-20 as

making the maximum junction temperature

(b) Using the average power only, the temperature difference from the junction to case
would be calculated as

Therefore, a temperature calculation based on the average power greatly
underestimates the maximum temperature difference between the junction and the
case. Note that a period of 2000 µs corresponds to a frequency of only 500 Hz. For
much higher frequencies (e.g., 50 kHz), the temperature difference based on R�,JC

and average power is sufficiently accurate.

10.9 Summary
The switching speed of a transistor is determined not only by the device but also by the
gate or base drive circuit. The double emitter-follower drive circuit for the MOSFET (or
IGBT) significantly reduces the switching time by sourcing and sinking the required gate
currents to supply and remove the stored charge in the MOSFET rapidly. A base drive cir-
cuit that includes large current spikes at turn-on and turnoff for the bipolar transistor sig-
nificantly reduces switching times.

Snubber circuits reduce power losses in the device during switching and protect the
device from the switching stresses of high voltages and currents. Transistor switching
losses are reduced by snubbers, but total switching losses may or may not be reduced
because power is dissipated in the snubber circuit. Energy recovery snubber circuits can
further reduce the switching losses by eliminating the need for a snubber resistor.

Heat sinks reduce the internal temperature of an electronic device by reducing the total
thermal resistance between the device junction and ambient. Equivalently, a heat sink
enables a device to absorb more power without exceeding a maximum internal temperature.
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 ve D=0.1 için 
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Fig. 10-24. Assume that the case temperature is a constant 80�C. (b) The thermal resis-
tance R�,JC for this MOSFET is 1.05�C/W. Compare the result in (a) with a calculation
based on the average MOSFET and R�,JC.

■ Solution
(a) The duty ratio of the power waveform is

Using the graph in Fig. 10-24, the transient thermal impedance Z�,JC for t1 � 200 �s
and D � 0.1 is approximately 0.3�C/W. The maximum temperature difference
between the junction and the case is determined from Eq. 10-20 as

making the maximum junction temperature

(b) Using the average power only, the temperature difference from the junction to case
would be calculated as

Therefore, a temperature calculation based on the average power greatly
underestimates the maximum temperature difference between the junction and the
case. Note that a period of 2000 µs corresponds to a frequency of only 500 Hz. For
much higher frequencies (e.g., 50 kHz), the temperature difference based on R�,JC

and average power is sufficiently accurate.

10.9 Summary
The switching speed of a transistor is determined not only by the device but also by the
gate or base drive circuit. The double emitter-follower drive circuit for the MOSFET (or
IGBT) significantly reduces the switching time by sourcing and sinking the required gate
currents to supply and remove the stored charge in the MOSFET rapidly. A base drive cir-
cuit that includes large current spikes at turn-on and turnoff for the bipolar transistor sig-
nificantly reduces switching times.

Snubber circuits reduce power losses in the device during switching and protect the
device from the switching stresses of high voltages and currents. Transistor switching
losses are reduced by snubbers, but total switching losses may or may not be reduced
because power is dissipated in the snubber circuit. Energy recovery snubber circuits can
further reduce the switching losses by eliminating the need for a snubber resistor.

Heat sinks reduce the internal temperature of an electronic device by reducing the total
thermal resistance between the device junction and ambient. Equivalently, a heat sink
enables a device to absorb more power without exceeding a maximum internal temperature.
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 transi-
yent termal empedans yaklaşık 0.3 oC/W olarak bulunur. Jonksiyon ile gövde arasın-
daki maksimum sıcaklık farkı Denklem (10-20)’den belirlenir:
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Fig. 10-24. Assume that the case temperature is a constant 80�C. (b) The thermal resis-
tance R�,JC for this MOSFET is 1.05�C/W. Compare the result in (a) with a calculation
based on the average MOSFET and R�,JC.

■ Solution
(a) The duty ratio of the power waveform is

Using the graph in Fig. 10-24, the transient thermal impedance Z�,JC for t1 � 200 �s
and D � 0.1 is approximately 0.3�C/W. The maximum temperature difference
between the junction and the case is determined from Eq. 10-20 as

making the maximum junction temperature

(b) Using the average power only, the temperature difference from the junction to case
would be calculated as

Therefore, a temperature calculation based on the average power greatly
underestimates the maximum temperature difference between the junction and the
case. Note that a period of 2000 µs corresponds to a frequency of only 500 Hz. For
much higher frequencies (e.g., 50 kHz), the temperature difference based on R�,JC

and average power is sufficiently accurate.

10.9 Summary
The switching speed of a transistor is determined not only by the device but also by the
gate or base drive circuit. The double emitter-follower drive circuit for the MOSFET (or
IGBT) significantly reduces the switching time by sourcing and sinking the required gate
currents to supply and remove the stored charge in the MOSFET rapidly. A base drive cir-
cuit that includes large current spikes at turn-on and turnoff for the bipolar transistor sig-
nificantly reduces switching times.

Snubber circuits reduce power losses in the device during switching and protect the
device from the switching stresses of high voltages and currents. Transistor switching
losses are reduced by snubbers, but total switching losses may or may not be reduced
because power is dissipated in the snubber circuit. Energy recovery snubber circuits can
further reduce the switching losses by eliminating the need for a snubber resistor.

Heat sinks reduce the internal temperature of an electronic device by reducing the total
thermal resistance between the device junction and ambient. Equivalently, a heat sink
enables a device to absorb more power without exceeding a maximum internal temperature.
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Fig. 10-24. Assume that the case temperature is a constant 80�C. (b) The thermal resis-
tance R�,JC for this MOSFET is 1.05�C/W. Compare the result in (a) with a calculation
based on the average MOSFET and R�,JC.

■ Solution
(a) The duty ratio of the power waveform is

Using the graph in Fig. 10-24, the transient thermal impedance Z�,JC for t1 � 200 �s
and D � 0.1 is approximately 0.3�C/W. The maximum temperature difference
between the junction and the case is determined from Eq. 10-20 as

making the maximum junction temperature

(b) Using the average power only, the temperature difference from the junction to case
would be calculated as

Therefore, a temperature calculation based on the average power greatly
underestimates the maximum temperature difference between the junction and the
case. Note that a period of 2000 µs corresponds to a frequency of only 500 Hz. For
much higher frequencies (e.g., 50 kHz), the temperature difference based on R�,JC

and average power is sufficiently accurate.

10.9 Summary
The switching speed of a transistor is determined not only by the device but also by the
gate or base drive circuit. The double emitter-follower drive circuit for the MOSFET (or
IGBT) significantly reduces the switching time by sourcing and sinking the required gate
currents to supply and remove the stored charge in the MOSFET rapidly. A base drive cir-
cuit that includes large current spikes at turn-on and turnoff for the bipolar transistor sig-
nificantly reduces switching times.

Snubber circuits reduce power losses in the device during switching and protect the
device from the switching stresses of high voltages and currents. Transistor switching
losses are reduced by snubbers, but total switching losses may or may not be reduced
because power is dissipated in the snubber circuit. Energy recovery snubber circuits can
further reduce the switching losses by eliminating the need for a snubber resistor.

Heat sinks reduce the internal temperature of an electronic device by reducing the total
thermal resistance between the device junction and ambient. Equivalently, a heat sink
enables a device to absorb more power without exceeding a maximum internal temperature.
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(b) Yalnızca ortalama güç değerini kullanarak jonksiyon-gövde sıcaklık farkı ∆TJ= 
P
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Fig. 10-24. Assume that the case temperature is a constant 80�C. (b) The thermal resis-
tance R�,JC for this MOSFET is 1.05�C/W. Compare the result in (a) with a calculation
based on the average MOSFET and R�,JC.

■ Solution
(a) The duty ratio of the power waveform is

Using the graph in Fig. 10-24, the transient thermal impedance Z�,JC for t1 � 200 �s
and D � 0.1 is approximately 0.3�C/W. The maximum temperature difference
between the junction and the case is determined from Eq. 10-20 as

making the maximum junction temperature

(b) Using the average power only, the temperature difference from the junction to case
would be calculated as

Therefore, a temperature calculation based on the average power greatly
underestimates the maximum temperature difference between the junction and the
case. Note that a period of 2000 µs corresponds to a frequency of only 500 Hz. For
much higher frequencies (e.g., 50 kHz), the temperature difference based on R�,JC

and average power is sufficiently accurate.

10.9 Summary
The switching speed of a transistor is determined not only by the device but also by the
gate or base drive circuit. The double emitter-follower drive circuit for the MOSFET (or
IGBT) significantly reduces the switching time by sourcing and sinking the required gate
currents to supply and remove the stored charge in the MOSFET rapidly. A base drive cir-
cuit that includes large current spikes at turn-on and turnoff for the bipolar transistor sig-
nificantly reduces switching times.

Snubber circuits reduce power losses in the device during switching and protect the
device from the switching stresses of high voltages and currents. Transistor switching
losses are reduced by snubbers, but total switching losses may or may not be reduced
because power is dissipated in the snubber circuit. Energy recovery snubber circuits can
further reduce the switching losses by eliminating the need for a snubber resistor.

Heat sinks reduce the internal temperature of an electronic device by reducing the total
thermal resistance between the device junction and ambient. Equivalently, a heat sink
enables a device to absorb more power without exceeding a maximum internal temperature.
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Fig. 10-24. Assume that the case temperature is a constant 80�C. (b) The thermal resis-
tance R�,JC for this MOSFET is 1.05�C/W. Compare the result in (a) with a calculation
based on the average MOSFET and R�,JC.

■ Solution
(a) The duty ratio of the power waveform is

Using the graph in Fig. 10-24, the transient thermal impedance Z�,JC for t1 � 200 �s
and D � 0.1 is approximately 0.3�C/W. The maximum temperature difference
between the junction and the case is determined from Eq. 10-20 as

making the maximum junction temperature

(b) Using the average power only, the temperature difference from the junction to case
would be calculated as

Therefore, a temperature calculation based on the average power greatly
underestimates the maximum temperature difference between the junction and the
case. Note that a period of 2000 µs corresponds to a frequency of only 500 Hz. For
much higher frequencies (e.g., 50 kHz), the temperature difference based on R�,JC

and average power is sufficiently accurate.

10.9 Summary
The switching speed of a transistor is determined not only by the device but also by the
gate or base drive circuit. The double emitter-follower drive circuit for the MOSFET (or
IGBT) significantly reduces the switching time by sourcing and sinking the required gate
currents to supply and remove the stored charge in the MOSFET rapidly. A base drive cir-
cuit that includes large current spikes at turn-on and turnoff for the bipolar transistor sig-
nificantly reduces switching times.

Snubber circuits reduce power losses in the device during switching and protect the
device from the switching stresses of high voltages and currents. Transistor switching
losses are reduced by snubbers, but total switching losses may or may not be reduced
because power is dissipated in the snubber circuit. Energy recovery snubber circuits can
further reduce the switching losses by eliminating the need for a snubber resistor.

Heat sinks reduce the internal temperature of an electronic device by reducing the total
thermal resistance between the device junction and ambient. Equivalently, a heat sink
enables a device to absorb more power without exceeding a maximum internal temperature.
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=(10 W)(1.05 oC/W)=10.5 oC olarak bulunur. Bu nedenle, orta-
lama güce dayalı bir sıcaklık hesaplaması jonksiyon-gövde arasındaki maksimum 
sıcaklık farkının büyük ölçüde daha düşük hesaplanmasına neden olur. 2000 μs’lik 
periyodun yalnızca 500 Hz’lik frekansa karşılık geldiğine dikkat ediniz. Çok daha 
yüksek frekanslar için (örneğin, 50 kHz), 
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Fig. 10-24. Assume that the case temperature is a constant 80�C. (b) The thermal resis-
tance R�,JC for this MOSFET is 1.05�C/W. Compare the result in (a) with a calculation
based on the average MOSFET and R�,JC.

■ Solution
(a) The duty ratio of the power waveform is

Using the graph in Fig. 10-24, the transient thermal impedance Z�,JC for t1 � 200 �s
and D � 0.1 is approximately 0.3�C/W. The maximum temperature difference
between the junction and the case is determined from Eq. 10-20 as

making the maximum junction temperature

(b) Using the average power only, the temperature difference from the junction to case
would be calculated as

Therefore, a temperature calculation based on the average power greatly
underestimates the maximum temperature difference between the junction and the
case. Note that a period of 2000 µs corresponds to a frequency of only 500 Hz. For
much higher frequencies (e.g., 50 kHz), the temperature difference based on R�,JC

and average power is sufficiently accurate.

10.9 Summary
The switching speed of a transistor is determined not only by the device but also by the
gate or base drive circuit. The double emitter-follower drive circuit for the MOSFET (or
IGBT) significantly reduces the switching time by sourcing and sinking the required gate
currents to supply and remove the stored charge in the MOSFET rapidly. A base drive cir-
cuit that includes large current spikes at turn-on and turnoff for the bipolar transistor sig-
nificantly reduces switching times.

Snubber circuits reduce power losses in the device during switching and protect the
device from the switching stresses of high voltages and currents. Transistor switching
losses are reduced by snubbers, but total switching losses may or may not be reduced
because power is dissipated in the snubber circuit. Energy recovery snubber circuits can
further reduce the switching losses by eliminating the need for a snubber resistor.

Heat sinks reduce the internal temperature of an electronic device by reducing the total
thermal resistance between the device junction and ambient. Equivalently, a heat sink
enables a device to absorb more power without exceeding a maximum internal temperature.
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 ve ortalama güce dayalı sıcaklık farkı 
yeterince doğrudur.

10.9 Özet
Bir transistörün anahtarlama hızı sadece cihaz tarafından değil aynı zamanda kapı veya 
baz sürme devresi tarafından da belirlenir. MOSFET (veya IGBT) için çift emitör-takip-
çisi sürme devresi, MOSFET’te depolanan yükü hızlı bir şekilde sağlamak ve geri almak 
için gerekli kapı akımlarını sağlayarak veya geri çekerek anahtarlama süresini önemli öl-
çüde azaltır. Bipolar transistör için iletimde ve kesimde büyük akım yükselmeleri içeren 
baz sürme devresi anahtarlama sürelerini önemli ölçüde azaltır.

Bastırma devreleri anahtarlama sırasında cihazdaki kayıpları azaltır ve cihazı anah-
tarlama sırasındaki yüksek gerlim ve akım streslerinden korur. Transistör anahtarlama 
kayıpları bastırma devreleri ile azaltılır. Ancak, bastırma devresinde harcanan güç nedeni 
ile toplam anahtarlama kayıpları azaltılabilir veya azaltılamayabilir. Enerji geri kazanım-
lı bastırma devreleri bastırma direnci ihtiyacını ortadan kaldırarak anahtarlama kayıpla-
rını daha da azaltabilir.

Soğutucular, cihaz jonksiyonu ile dış ortam arasındaki toplam termal direnci azal-
tarak elektronik cihazın iç sıcaklığını düşürür. Eşdeğer olarak, bir soğutucu bir cihazın 
maksimum iç sıcaklığı aşmadan daha fazla güç harcamasını sağlar.
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Problemler

MOSFET SÜRME DEVRELERİ

10-1 (a) Örnek 10-1’de verilen devrelerin PSpice simülasyonunu çalıştırınız ve Probe kul-
lanarak kesim ve iletim güç kayıplarını ayrı ayrı belirleyiniz. Veri kısıtla seçeneği 
faydalı olacaktır. (b) PSpice simülasyonlarından her bir simülasyon için MOSFET 
kapı akımının tepe, ortalama ve rms değerlerini belirleyiniz.

10-2 R1=75 Ω, 50 Ω ve 25 Ω değerlerini kullanarak Şekil 10-1a’da verilen MOSFET sür-
me devresi için Örnek 10-1’deki PSpice simülasyonunu tekrarlayınız. Sürme devresi 
çıkış direncini azaltmanın etkisi nedir?

BİPOLAR TRANSİSTÖR SÜRME DEVRELERİ

10-3 İletime girerken 5 A’lik başlangıç baz akımı ile iletim durumunda kollektör akımını 
devam ettirebilmek için 0.5 A değerine düşen baz akımı sağlayan Şekil 10-7’de ve-
rilene benzer bir bipolar transistör sürme devresi tasarlayınız. Anahtarlama frekansı 
100 kHz ve doluluk oranı %50’dir.

10-4 İletime girerken 3 A’lik başlangıç baz akımı ile iletim durumunda kollektör akımını 
devam ettirebilmek için 0.6 A değerine düşen baz akımı sağlayan Şekil 10-7’de ve-
rilene benzer bir bipolar transistör sürme devresi tasarlayınız. Anahtarlama frekansı 
120 kHz ve doluluk oranı %30’dur.

BASTIRMA DEVRELERİ

10-5 Şekil 10-12a’da verilen bastırma devresi için Vs=50 V, IL=4 A, C=0.05 μF, R=5 Ω ve 
tf=0.5 μs olarak verilmiştir. Anahtarlama frekansı 120 kHz ve doluluk oranı 0.4’tür. 
(a) Transistörün kesime gitmesi sırasında iQ, ic ve vc için ifadeleri belirleyiniz. (b) Ke-
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