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ŞEBEKEYE BAĞLI ÜÇ FAZLI SiC TABANLI HİBRİT ANPC EVİRİCİ 
YAPISININ KONTROLÜ VE TASARIMI 

ÖZET 

Enerji sistemlerinde kalitenin önemi son yıllarda gittikçe artan bir kavram haline 
gelmiştir. Güç sistemlerinde oluşan kirlilik sorunlarının çoğu, güç elektroniği 
ekipmanlarının doğrusal olmayan karakteristiklerinden ve yüksek anahtarlama 
frekanslarından kaynaklanmaktadır. Güç kalitesi sorunları, hassas yarı iletken 
elemanların daha da hassaslaşması, var olan filtreleme ve kompanzasyon 
yöntemlerinin neden olduğu maliyet artışı nedeniyle zamanla daha da artmaya devam 
edecektir. Güç kalitesinin iyileştirilmesi, yarı iletken ve diğer doğrusal olmayan 
cihazların son zamanlarda artması nedeniyle başlıca araştırma konularından biri haline 
dönüşmüştür. Herhangi bir enerji kaynağının güç kalitesi, harmonik seviyesi vs. gibi 
etkenler uluslararası kuruluşlar tarafından tanımlanan belirli limitler çerçevesinde 
sınırlandırılmaktadır. Bu limitlerin sağlanabilmesi için farklı harmonik kompanzasyon 
yöntemlerine başvurulmaktadır. Bu limitlere uyulması, performans ve işletme 
ekonomisi için büyük önem taşımaktadır. Harmonik kompanzasyon ürünleri modern 
enerji dağıtım sistemlerinde yaygın olarak kullanılmaktadır. Bu ürünlerin 
geliştirilmesi için evirici tabanlı sistemlere ihtiyaç duyulmaktadır. Üç seviyeli evirici 
tabanlı geliştirilen aktif harmonik filtreler (AHF), diğer harmonik kompanzasyon 
filtrelerinden daha iyi performansa sahip güç filtrelerinden biridir.  

Üç seviyeli şebeke bağlantılı tasarlanan eviriciler kaynak ve yük dengesizlikleri 
altında güçlü performans sağlayan doğru tasarlanmış bir kontrol algoritmasına ihtiyaç 
duymaktadırlar. Kontrol yöntemleri, Gerilim  Kaynaklı Eviricileri (VSI) tetiklemek 
için gerekli referans akımlarının üretilmesinde kullanılmaktadırlar. Bu nedenle, 
sistemin kararlılığı büyük ölçüde kullanılan kontrol algoritmasına bağlıdır. 

Bu tezde, kullanılan üç seviyeli SiC-ANPC tabanlı evirici sistemleri için geniş bir 
literatür araştırması yapılmıştır. Bu literatür araştırması içinde; güncel uygulamalarda 
kullanılan farklı evirici topolojileri ve kontrol teknikleri detaylandırılmıştır. AHF 
sistemlerinde kullanılmak üzere tasarlanan 3L SiC-ANPC sistemi için farklı kontrol 
yöntemleri analiz edilmiş ve tartışılmıştır. Ayrıca, farklı evirici topolojileriyle PLECS 
ve Matlab/Simulink ortamında simülasyonlar gerçekleştirilmiştir. Bu evirici 
topolojilerinin verimlilik ve maliyet karşılaştırmaları yapılmış ve bu tezde 
sunulmuştur. Prototip haline getirme sürecinde yapılan PCB tasarımları Altium 
Designer ile gerçekleştirilmiştir. Prototip çalışması gerçekleştirilen evirici sisteminin 
test sonuçları tezde sunulmuştur.Bu tezde tasarlanan üç seviyeli şebeke bağlantılı 
evirici yapısında kullanılan SiC tabanlı evirici  yapısı ile piyasada üretilen evirici 
yapılarının 2 katı bant genişliğine sahip bir evirici yapısı tasarlanmıştır. Aynı zamanda 
%98 üzerinde verimlilik sağlanmıştır. Piyasada üretilen evirici yapılarının birçoğu Si-
IGBT veya Si-MOSFET tabanlı tasarlanmıştır. SiC tabanlı tasarlanan ürünlerin bant 
genişliği ve verimlilikleri düşük kalmaktadır. Bu tezde tasarlanan evirici yapısı ve 
FPGA tabanlı kontrol ile literatürde benzeri çalışması olmayan bir evirici tasarımı 
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kazandırılmıştır. 5kHz kontrol bant genişliğine, 40kHz anahtarlama frekansına ve bu 
anahtarlama frekansında çalışabilmesi için 80kHz örnekleme frekansına sahip bir 
evirici yapısı tasarlanmıştır. 
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CONTROL AND DESIGN OF THE GRID CONNECTED THREE-PHASE 
SiC BASED HYBRID NPC INVERTER 

SUMMARY 

Nowadays, the worldwide electrical infrastructure is undergoing extensive change due 
to increasing electrical energy demand, environmental problems, energy policies and 
rapid technological development, especially in the field of power electronics. This 
change is a process towards the realization of the smart grid, a vision of the future 
power system where the flow of electrical power and communication between 
producer and consumer are to becoming bidirectional.  

The development and integration of distributed generation (DG) is an another 
important aspect of this change, where the centralized power generation plants are to 
be complemented by a higher penetration of low-scale generation plants at the 
distribution level. In recent years, the worldwide installed power, based on distributed 
energy resources (DER), such as grid-connected photovoltaic power plants and wind 
turbines, has grown exponentially. As a result, the total generation capacity as well as 
the penetration of renewable environmental friendly energy resources are increasing. 
Incorporating these resources into microgrids that can be operated in grid-connected 
mode or islanded mode seems to be a promising way to achieve intelligent application 
of these resources in the energy system. However, this development is causing the grid 
structure to become ever more complex.  

Also, given the intermittent nature of many renewable energy sources and their 
performance depending on meteorological and geographical conditions, total energy 
production tends to be more variable. In addition, grid stability, power quality and 
reliability can be compromised due to the penetration, technology and control of these 
distributed energy sources. Traditionally, these challenges have been met by using 
large rotating mass synchronous generators in large, conventional power plants. Now 
it also needs to be solved at the distribution level to realize the great potential 
associated with the smart grid paradigm and renewable distributed energy sources.  

The key to overcoming these challenges relates to the control and coordination of the 
individual power generation units, that is, the control of the respective power 
electronics converters. This topic has received great attention in research, and the field 
of power electronics converters and their control has experienced great development 
in recent years. Numerous proven solutions have been proposed in the literature, all 
about converter technologies, topologies and control algorithms for grid 
synchronization, current and voltage control, anti-island strategies, and more, all to 
improve the performance and operation of distributed energy sources. . The most basic 
task of these controllers is to inject appropriate AC current and voltage signals into the 
external utility grid. In recent years, resonance type controllers have received much 
attention in research due to their ability to manage this task when also used in a 
stationary reference frame. 
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The importance of quality in energy systems has become an increasing concept in 
recent years. Most of the pollution problems in power systems are due to the non-linear 
characteristics of power electronic equipment and high switching frequencies. Power 
quality issues will continue to increase over time due to the sensitive equipment will 
be more sensitive and the cost increase caused by existing filtering and compensation 
methods. Improving power quality has become one of the main research topics due to 
the recent increase in semiconductor and other non-linear devices. The power quality 
of any source and harmonic factor are limited by the some indexes defined by 
international organizations. In order to achieve these limits, different harmonic 
compensation methods are used. Compliance with these limits has great importance 
for performance and operating economy. Harmonic compensation products are widely 
used in modern energy distribution systems. Active harmonic filters (AHF), developed 
based on active 3L-NPC inverters, are one of the power filters with better performance 
than other harmonic compensation filters. 

3L-SiC-NPC based systems need a well-designed control algorithm that provides 
strong performance under source and load imbalances. Control methods are used to 
generate the required reference currents to trigger Voltage Source Inverters (VSI). 
Therefore, the compensation of harmonics largely depends on the control algorithm 
used. For any shunt AHF system, there are many ways to control the VSI. 

Silicon carbide (SiC) devices have excellent performance, such as higher switching 
frequency and lower switching loss compared with traditional silicon (Si) devices. The 
application of SiC devices in inverters can achieve higher efficiency and power 
density. In recent years, the production process of SiC devices has become more 
mature, but the cost is still several times that of traditional Si devices. In order to 
balance cost and efficiency, replacing only some of the Si devices with SiC devices in 
a topology is a better choice.  

Neutral point clamped (NPC) topology is a common three-level topology, and it is 
widely used in medium and high-power photovoltaic inverters. In this three-level NPC 
inverter, the voltage stress on each power device is only half of the bus voltage. Its 
output voltage harmonic content is lower compared with the two-level inverters. 
However, the NPC inverter has the problem of uneven power loss distribution over the 
power devices. Uneven loss distribution will increase the design requirements for the 
heat sink, resulting in larger volume of the heat sink, which is not conducive to 
improving the power density of the inverter. To solve this problem, the active neutral 
point clamped (ANPC) three-level topology is the best option. The ANPC topology 
replaces the clamp diodes in the NPC topology with active switches. Thus, the PWM 
(Pulse Width Modulation) control of the ANPC topology is more flexible. When the 
ANPC inverter outputs zero state, there are multiple redundant loops to choose from. 

The Digital Signal Processors that are the sequential processing device in which 
characteristics and programming are known. The Field Programming gate arrays is the 
architecture and reconfigurable digital logic devices, which contain a variety of 
programmable logic blocks called logic elements which can be configurable using a 
VHDL (Very High Speed Integrated Circuit Hardware Description Language). The 
advantages of FPGA over sequential hardware of DSPs are flexible memory 
architecture, wide parallelism, and deep pipelining. FPGA show great potential for 
control applications, power electronics and real time hardware emulation, applications 
such as motor control, active power filters, multilevel inverters. 
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FPGAs are an efficient hardware for rapid prototyping. Its functions are complex 
enough to mplement more than glue logic. As the logic capacity of the FPGAs 
increases, synthesis for PGA is becoming more important. One solution to designing 
large designs efficiently is to use VHDL synthesis. 

In recently, electrical power device technology have allowed for the generation of 
current in power electronics applications and systems, in order to increase devices 
switching frequency. However, as frequency increased problems are arises such as 
time to perform function and calculate the control algorithm. FPGA digital controllers 
are increasing attention to the control of power inverters.  

In this thesis, an extensive literature search was carried out for AHF systems using 3L 
SiC-NPC inverter. In this literature research; inverter topologies and control 
techniques used in current applications are detailed. Different control methods are 
analyzed and discussed for the 3L-SiC-NPC inverter. In addition, different inverter 
topologies simulated in the PLECS environment. The efficiency and cost comparisons 
of these inverter topologies are made and presented in this thesis. PCB design was 
made with Altium Desginer software and the test results were presented in the thesis. 

The three-level grid-connected SiC-ANPC inverter structure designed in this thesis 
has twice the bandwidth of the inverter structures produced in the market. The 
efficiency of this inverter is over 98%. Most of the inverter structures produced in the 
market are designed based on Si-IGBT or Si-MOSFET. Bandwidth and efficiency of 
products designed based on SiC remain low. An inverter structure has been designed 
with a control bandwidth of 5kHz, a switching frequency of 40kHz and a sampling 
frequency of 80kHz to operate at this switching frequency. In this way, for the first 
time, an inverter structure that works with these features has been introduced to the 
literature. 
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1.  GİRİŞ 

Güç elektroniği tabanlı lineer olmayan devre elemanlarının endüstride artan kullanımı, 

güç dağıtım şebekelerinde ciddi enerji kalitesi problemlerini beraberinde getirmiştir. 

Bu problemler, yüksek reaktif güç tüketimine ek olarak harmonik emisyonlarında ve 

akım dengesizliklerinin oluşumundaki artıştan da fark edilebilmektedir. Şebekelerden 

akan harmonikli akım ayrıca gerilim harmoniklerinin oluşmasına veya gerilim 

dalgalarında bozulmalara neden olabilir. Harmonikli akımlar, güç sistemleri, kontrol 

sistemleri, koruma devreleri ve diğer harmonikli yükler ile olumsuz etkileşimde 

bulunabilirler. Bu olumsuzluklardan dolayı zamanla tüketiciler kadar enerji dağıtıcıları 

da olumsuz etkilenmiştir ve harmonik problemlerinin genişlemesine karşı bazı 

düzenlemeler getirmişlerdir. Yapılan düzenlemeler ile ilgili uluslararası elektrik 

komiteleri tarafından IEC 61-000 ve IEEE 519-92 harmonik emisyonlarla ilgili birçok 

standart önerilmiştir [1]. 

Şebeke bağlantılı (on-grid) evirici sistemleri kontrol edilebilir sistemlerdir. Üç seviyeli 

evirici yapıları, akım dalga şeklinde oluşan tepe noktalarını azaltmak ve saf sinüs 

formuna yakın dalga şeklini oluşturmak için darbe genişlik modülasyon (PWM) 

teknikleri kullanılarak tasarlanır. Üç seviyeli evirici ile tasarlanan sistemlerde güç 

faktörü 1’e kadar düzeltilebilir. Ayrıca bu şekilde tasarlanan evirici yapıları ile yüksek 

dereceli harmonikler sönümlenebilmekte ve bu sayede standartlarca belirlenen 

harmonik seviyeleri yakalanabilmektedir. 3 seviyeli eviriciler şebekedeki 

dalgalanmalardan çok etkilenmeyen ve şebekeye paralel bağlanarak güç kalitesi sunan 

yapılardır.  

Birçok tüketici tesislerinde ayarlanabilir gerilim, akım ve çift yönlü güç akışı 

gerektiren sistemler kullanmaktadır. Bu tarz sistemlere elektrikli sürücülerde ve 

otomasyon sistemlerinde ihtiyaç duyulmaktadır. Örneğin frekans dönüştürücüler, 

endüstriyel tesislerde otomasyon kontrol sistemlerinin bir parçasıdır. Frekans 

dönüştürücüleri sürücü parametrelerinin ve güç sistemlerinin çalışmasını düzenlemek 

için tasarlanmışlardır. Birçok modern frekans dönüştürücü topolojisi, PWM tekniğine 

dayalı olarak çalışmaktadır. Günümüzde, endüstriyel tesisler için frekans 
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dönüştürücüleri, alternatif akım (AA) gerilimini doğru akım (DC) gerilimine 

dönüştüren eviriciler kullanarak yapmaktadır. Üç seviyeli evirici yapısıyla tasarlanan 

şebeke bağlantılı sistemlerin endüstride yaygın olarak kullanılmasının avantajları: çift 

yönlü güç akışı sağlayabilmeleri, kabul edilebilir seviyede elektromanyetik uyumluluk 

(EMC), güç faktörü düzeltmesi ve yüksek dinamik doğruluğa sahip akım ve DC 

gerilim sağlayabilmeleridir [2]. 

1.1 3L-NPC Sistemlerinin Güncel Durumu 

Şebeke bağlantılı eviriciler, indüktör ve kapasitör ile oluşturulan bir LCL filtre 

aracılığıyla şebekeye bağlanan üç fazlı bir güç elektroniği dönüştürücüleridir. Son 

yıllarda, şebekeye bağlı bu tarz dönüştürücülerin sayısı, yüksek güçlü yarı iletken 

komponentlerin, gelişmiş kontrol yöntemlerinin ve sürekli gelişen teknolojik 

gelişimler ile birlikte giderek artmaktadır. Şebekeye bağlı üç seviyeli evirici yapısının 

günümüzde geldiği noktada bazı faydalı özellikleri aşağıdaki gibi sıralanabilir: 

Üç seviyeli evirici yapıları ile şebekedeki harmonik bozulmalar minimize 

edilebilmektedir. Üç seviyeli eviriciler şebekeden sinüzoidal akımlar çektiğinden, 

şebeke akımı ve şebeke gerilimindeki harmonik bozulma seviyesi, sistemin çalışma 

durumundan bağımsız olarak diyot ve tristör tabanlı kurulan dönüştürücülerden daha 

düşük kalmaktadır. Bu harmonik bozulma seviyeleri genelde %1-5 arasında 

kalmaktadır. 

 Üç seviyeli evirici yapısı ile DC gerilim seviyesi kontrol edilebilmektedir. Bu 

sayede DC gerilim seviyesi farklı çalışma gerilimlerinde sabit 

tutulabilmektedir.  

 Üç seviyeli evirici tabanlı sistemlerin en önemli özelliklerinden birisi güç 

akışını her iki yönde de sağlayabilmesidir. Bu özelliği sayesinde motor 

sürücülerinde ve enerji depolama sistemlerinde uygulanabilirler. Üç seviyeli 

eviriciler aynı zamanda tek yönlü güç akışı sağlanan uygulamalarda da 

kullanılabilmektedirler.  

 Üç seviyeli eviriciler şebekeye akım basabilme ve basılan akımı kontrol etme 

kabiliyetine sahiptir. Bu sayede temel frekans bileşeni dışındaki şebekede var 

olan harmonikli akımların tersi yönünde şebekeye harmonikli akıp basıp var 

olan harmonikleri sönümleyebilmektedirler.  
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Üç seviyeli eviriciler ile sistemin reaktif güç akışı yani güç faktörü kontrol edilebilir 

ve bu sayede güç faktörü değeri 1’e yaklaştırılabilir. 

Üç seviyeli evirici tabanlı tasarlanan sistemler ile aktif filtreleme ve reaktif güç 

kontrolü ile birlikte şebeke kararlılığına doğrudan etki edilebilmektedir. Şebeke 

kararlılığının arttırılmasıyla birlikte, üç seviyeli evirici yapısı bir enerji depolama 

sistemine veya sanal dönümleme ve atalet (virtual damping and inertia) gibi sanal 

senktron makine (virtual synchronous machine, VSM ) işlevlerine entegre edilerek 

daha da geniştirilebilir. 

Üç seviyeli eviricilerin performansı genellikle verimliliği, çıkış gücü kalitesi, şebekeye 

bastığı akımın harmonik seviyesi, devre topolojisi ve kontrol sisteminin karmaşıklığı 

ve uygulama maliyeti açısından değerlendirilmektedir. Geleneksel olarak, iki seviyeli 

eviriciler çözüm olarak kullanılmıştır fakat son yıllarda modüler çok seviyeli evirici 

topolojileri büyük ilgi görmektedir. Bunun sebebi, aynı anahtarlama frekansında iki 

seviyeli dönüştürücülere kıyasla, daha yüksek gerilim kapasitesi, düşük anahtarlama 

frekansı ve daha düşük harmonik bozulma seviyesinin sağlanmasıdır. Bununla birlikte, 

çok seviyeli dönüştürücülerin dezavantajı ise, boyutları, devre topolojisi ve kontrol 

yapılarının karmaşıklığının artması, kullanılan transistör, devre elemanı ve durum 

değişkenlerinin artmasıdır [2]. 

1.2 Tezin Amacı 

Son yıllarda şebekeye bağlı DC tabanlı dağıtık üretim birimleri sayısı giderek 

artmaktadır. Bu birimlerin sorunsuz entegrasyonu için, üç seviyeli eviriciler, güçlü 

kontrol sistemleri ve uygun güç dönüşümü sağlama yetenekleriyle tercih edilmeye 

başlanmıştır. Artan enerji talebi, çevresel sorunlar ve sınırlı miktardaki fosil enerji 

kaynakları nedeniyle, elektrik altyapısının geliştirilmesinde, daha küçük ölçekli ve 

merkezi olmayan entegre enerji üretim sistemlerine doğru bir eğilim görülmektedir. 

Bu eğilim, güç elektroniği dönüştürücüleri çerçevesinde yoğunlaşmış durumdadır. 

Dağıtık üretim üniteleri, klasik enerji santrallerinin aksine, bu eviricilerin bazı olumlu 

özellikleri yoksundur. Bu eviriciler, kontrol yapısına bağlı olarak şebeke kararlılığını 

ve güç kalitesini artırmaktadır.  

Üç fazlı şebekeye bağlı eviriciler, alternatif akımdan, doğru akıma dönüşüm gerektiren 

uygulamalarda kullanılmaktadır. IEC-61000 ve IEEE-519 gibi uluslararası kuruluşlar 
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tarafından belirlenen güç kalitesi standartlarına uymak için üç seviyeli eviricilerin 

kullanılması en uygun yöntemdir. Bu evirici sisteminin kullanımıyla, çift yönlü güç 

akışı, minimum harmonik bozulma ile birlikte birim (1) güç faktöründe sinüzoidal giriş 

akımlarını sağlamak mümkündür [1]. Bu sistemlerde, DC bara gerilimi, giriş gerilimi 

veya giriş gücüne bağlı kontrol edilir, bu da kapasitör boyutunun azaltılmasına olanak 

tanımaktadır [2]. Bu dönüştürücüler, doğrusal olmayan bir yüke paralel bağlandığında, 

aktif filtre olarak da kullanılabilirler. Bu eviricilerin uygulandığı farklı uygulamalar 

arasında, şebeke bağlantılı enerji depolama sistemleri, rüzgar türbinleri için uygun 

doğrultucu sistemleri, yüksek verimli batarya şarj sistemleri, çok seviyeli aktif 

doğrultucular, aktif filtreler, kesintisiz güç kaynakları (UPS) ve güç çeviriciler gibi 

uygulamalarda bulunmaktadır. Şebekeye bağlı eviricilerin kullanıldığı bu 

uygulamalarda şebeke tarafındaki alternatif akım, kontrollü bir şekilde doğrultularak 

uygun bir DA gerilim seviyesinde güç kontrolü gerçekleştirmektedir. Bu sayede 

şebeke akımı ve gerilimi arasındaki farkı da kontrol edilebilmektedir. Bu 

uygulamalarda, yüksek anahtarlama frekansından kaynaklı şebeke tarafında oluşan 

elektromanyetik girişim, duyarlı yükleri bozabilecek anahtarlama frekansı etrafında 

oluşan harmoniklere neden olmaktadır. Bu sorun şebeke tarafına, doğru tasarlanmış ve 

optimize edilmiş bir bobin yapısı konularak çözülebilmektedir. 

Üç fazlı evirici sistemleri için son yıllarda çeşitli kontrol yöntemleri, evirici topolojileri 

ve LCL filtre yapıları önerilmiştir. Önerilen bazı kontrol teknikleri arasında, PI kontrol 

[3], bulanık mantık [4] teknikleriyle kontrol yöntemi, dahili akım kontrol döngüsü 

aracılığıyla dinamik performans sağlayan gerilim merkezli kontrol (GMK) tekniği 

kullanılmaktadır [5]. Ayrıca kullanılan doğrudan güç kontrolü (DGK) tekniğinde en 

uygun anahtarlama tablosu oluşturulur ve bu çerçevede doğrudan güç kontrolü 

yöntemi geliştirilmektedir. Bu yöntemde dezavantaj olarak kontrol edilemeyen 

periyodik anahtarlama sinyalleri sistem kontrolünde büyük bir dezavantaj 

oluşturmaktadır. Bu dezavantajların giderilmesi için literatürde farklı DGK yapıları 

önerilmiştir.  

Yüksek anahtarlama frekansından kaynaklı, şebeke tarafında anahtarlama frekansı ve 

katları etrafında oluşabilecek harmonik sorunlarının çözümü için alternatif bir LCL 

filtre tasarımı kullanılmıştır. Bu çözümle, daha küçük indüktör yapıları kullanılarak 

yüksek güç seviyelerinde optimum sonuçlar elde edilebilir [6].  
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Günümüz güç elektroniği uygulamalarının çoğunda kullanılan Si-MOSFET, Si-

IGBT’ler gibi silikon güç yarı iletken elemanları hem malzeme hem de performans 

olarak doyuma ulaşmıştır. Son yıllarda Galyum Nitrür (GaN) ve Silisyum Karbür 

(SiC) gibi yeni, yüksek bant genişlikli yarı iletken elemanlar, yüksek bant genişliği 

avantajları nedeniyle Si güç yarı iletkenlere kıyasla daha yüksek performans 

sunmaktadırlar [7]. Si-IGBT veya Si-MOSFET tabanlı geliştirilen güç elektroniği 

ürünlerinde anahtarlama frekansları maksimum 20kHz bandı civarında kalmaktadır. 

Daha yüksek anahtarlama frekanslarına çıkılamadığından yapılan tasarımlar sınırlı 

kalmaktadır. Si tabanlı yarı iletken elemanları ile çıkılabilen akım ve gerilim seviyeleri 

de zamanla düşük kalmıştır. 

Üç fazlı evirici devrelerinde şebekenin frekans ve faz açısı bilgisinin alınabilmesi, 

şebeke ile senkronizasyonun sağlanabilmesi için phase locked loop (PLL) kullanılması 

gerekmektedir [8,9]. PLL algoritması ile şebeke frekansının kontrolü sağlanmaktadır 

[10]. Özellikle dengesiz şebekelerde DGM doğrultucularının kontrolü zordur. Bu 

sorunun çözülebilmesi için PLL algoritmasının kullanılması gerekmektedir. 

Geleneksel olarak kullanılan PLL yapıları ideal ve simetrik üç fazlı şebekelerde 

sorunsuz bir şekilde uygulanabilmektedir [11]. Dolayısıyla frekans dalgalanmalarında, 

asimetrik gerilim değerlerinde ve harmoniklerin yoğun olduğu şebekelerde kararlı 

çalışan gelişmiş bir PLL algoritmasına ihtiyaç olmaktadır [12]. 

Bu tez çerçevesinde yapılan çalışmada şebeke bağlantılı bir evirici, bu eviriciyi kontrol 

eden ve enerji kalitesine yönelik işlevleri gerçekleştiren gömülü sistem, şebeke 

bağlantısı için bir LCL filtre yapısı ve bir DC bara yapısından oluşan bir ürün 

tasarlanmıştır. Bu tez kapsamında tasarlanan eviricinin güç seviyesini sağlayabilecek 

uygun güç donanımı tasarlanmıştır. Güç donanımı içerisinde şebeke bağlantısı için 

LCL filtre, SiC MOSFET tabanlı evirici ve DC bara yapısı bulunmaktadır. Sistemin 

ısıl kayıplarını azaltıp boyutlarını küçültebilmek için üç seviyeli evirici topolojileri(I-

NPC, T-NPC, A-NPC gibi) incelenmiştir. Bu topolojilerden uygun görülenlerin 

bilgisayar destekli benzetimi yapılmıştır. Benzetimi yapılan her bir topolojinin 

kayıpları hesaplanmıştır. Fiyat-performans oranı en yüksek olan evirici topolojisi 

seçilmiş ve deneysel olarak gerçeklenmiştir. 

Tasarlanan sistemin kontrolör kararlılığı için DC bara geriliminin normal çalışma 

koşulları içerisinde fazla salınmaması gerekmektedir. Ayrıca, DC barada kullanılan 

kondansatörlerin yüksek ripple akımı altında uzun ömürlü çalışabilmesi 
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gerekmektedir. Bunun için en uygun kondansatörün seçilmesi gerekmektedir. 

Kullanılan kondansatör serilerinin eşdeğer seri direnç (equivalent series resistance, 

ESR) ve eşdeğer seri endüktans (equivalent series inductance, ESL) ve kullanım ömrü 

(useful life) verileri kullanılarak benzetimi yapılmıştır. 

Tasarlanan sistemin içinde bir diğer önemli konu ise LCL filtre yapısıdır. Sistemin 

yapısının şebekeye bağlanabilmesi için zorunluluk olan LCL filtrelerde eviricinin 

yarattığı anahtarlama gürültüsü süzülmektedir. Bu nedenle anahtarlama frekansında 

akan akımlar kullanılan endüktansların ısınmasına yol açmaktadır. Bu tezde, 

endüktansların kayıplarını en aza indirecek şekilde LCL filtre topolojileri 

incelenmiştir. Özellikle şebekeye sızan yüksek frekans bileşenlerini yok edebilmek 

için LC trap filtre yapıları araştırılmıştır. Eviricinin şebekeye bağlantı noktasında 

tasarlanan LCL filtrenin simülasyonları LT-Spice yazılımı ile gerçekleştirilmiştir. 

LCL filtre için tasarlanması gereken bobinlerin tasarlanması için Excel ortamında bir 

Excel sayfası hazırlanmıştır. Hazırlanan Excel sayfası yardımıyla optimum değerlerde 

bobin tasarımları hızlı bir şekilde yapılmıştır. 

Şebekeye bağlı eviricinin özellikleri çalışma prensibi ile birlikte incelenmiştir. 

Kontrolör yapıları ve simülasyonları yapılan farklı evirici topolojileri ile ele alınmıştır. 

Üç fazlı evirici devresinin analizi PLECS yazılımı ile yapılarak benzetim ve deneysel 

sonuçlar elde edilmiştir. Üç seviyeli evirici yapısı için tasarlanan PLL algoritması, DC 

bara kontrol ve PI akım kontrol yöntemleri detaylandırılmıştır. Daha sonra sistemin 

benzetimi yapılmıştır ve sonuç kısmında ise yapılan deneysel çalışmalar anlatılıp 

sonuçlar yorumlanmıştır.  

1.3 Tarihsel Gelişim 

Dünya genelinde enerji altyapısı, artan elektrik enerjisi talebi, çevre sorunları, enerji 

politikaları ve özellikle güç elektroniği alanındaki hızlı teknolojik gelişmeler 

nedeniyle bugünlerde kapsamlı bir değişim geçirmektedir. Bu değişiklik, elektrik 

enerjisi akışının ve üretici ile tüketici arasındaki iletişimin çift yönlü hale geleceği bir 

gelecek güç sistemi vizyonu olan akıllı şebekelerin gerçekleştirilmesine yönelik 

kademeli bir süreçtir. 

Dağıtık üretimin (DG, distributed generation) geliştirilmesi ve entegrasyonu bu 

değişimin bir diğer önemli yönüdür. Son yıllarda, şebekeye bağlı fotovoltaik enerji 
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santralleri ve rüzgar türbinleri gibi dağıtık enerji kaynaklarına (DER, distributed 

energy sources) dayalı kurulu güç, dünya çapında katlanarak büyümüştür. Buradan 

yola çıkarak, toplam üretim kapasitesi ve yenilenebilir çevre dostu enerji kaynaklarının 

etkisinin arttığı gözlemlenmektedir. Ancak bu gelişmeler şebeke yapısının giderek 

daha karmaşık hale gelmesine neden olmaktadır. Ayrıca, yenilenebilir enerji 

kaynaklarının birçoğunun doğası meteorolijik ve coğrafi koşullara bağlı 

performansları göz önüne alındığında, toplam enerji üretimi daha değişken olmaya 

eğimlidir. Diğer yandan, dağıtık enerji kaynaklarının teknolojisi ve kontrolüne bağlı 

olarak, şebeke kararlılığı, şebekenin güç kalitesi ve güvenilirliği tehlikeye girebilir. Bu 

tarz zorluklar büyük konvansiyonel enerji santrallerinde büyük senkron generatörler 

kullanılarak çözülmüştür. Günümüzde, akıllı şebeke paradigması ve yenilenebilir 

dağıtık enerji kaynaklarıyla ilgili var olan potansiyelin hayata geçirilebilmesi için 

dağıtım düzeyinde bu sorunların çözülmesi gerekmektedir. 

Bu zorlukların üstesinden gelmenin yolu, dağıtık güç üretim birimlerinin kontrolü ve 

koordinasyonu, yani ilgili güç elektroniği dönüştürücülerinin kontrolü ile ilgilidir. Bu 

konu, yapılan araştırmaların ana konusu haline gelmiş ve güç elektroniği tabanlı 

dönüştürücüler ve bunların kontrolü ile ilgili son yıllarda büyük gelişmeler 

yaşanmıştır. Literatürde, dağıtık enerji sistemlerinin performansını ve çalışmasını 

iyileştirmek amacıyla, şebeke senkronizasyonu, akım ve gerilim kontrolü, evirici 

teknolojileri, topolojileri ve kontrol algoritmaları ile ilgili çok sayıda çözüm öne 

sürülmüştür. Bu kontrolörlerin en temel görevi, uygun AC akım ve gerilim sinyallerini 

şebekeye enjekte etmektir. Son yıllarda, rezonans kontrolörler (resonant controllers) 

ve sabit referans eksen kontrolör (stationary reference frame) yöntemleri 

araştırmalarda çok dikkat çekmiştir [3]. 

1.4 Literatür Araştırması 

Şebekeye bağlı üç fazlı evirici sistemleri ile ilgili günümüze kadar yapılan çalışmalar 

ile ilgili detaylı bir literatür araştırması yapılmıştır. Bu literatür araştırmasında üç 

seviyeli eviriciler için geliştirilen evirici topolojileri, PLL algoritmaları ve kontrol 

teknikleri ile ilgili detaylı literatür taraması yapılmıştır. Literatür taraması bulguları bu 

bölümde ayrı başlıklar altında sunulmuştur. 
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1.4.1 Evirici topolojileri 

Şebeke bağlantılı sistemlerde birçok evirici topolojisi farklı uygulamalar için 

önerilmiştir. Üç seviyeli şebeke bağlantılı evirici teknolojisi ile üretilen piyasadaki 

ürünlerde de pek çok farklı topoloji yapısı kullanılmaktadır. Üretilen ürünlerde, 

üreticilerin tercih ettikleri topoloji, maliyetleri, ürünlerin bulunabilirliği, performans, 

güvenilirlik ve ömürleri bir optimizasyon sürecinin sonucunda ortaya çıkmaktadır. 

Günümüzde satılan evirici tabanlı birçok güç elektroniği ürünü halen eski teknoloji iki 

seviyeli (2L) half-bridge evirici topolojisini kullanmaktadır. Ancak teknolojinin 

ilerlemesi ile birlikte çok daha verimli ve yüksek performanslı ürünler piyasaya 

çıkmakta ve pazar payı paylaşılmaktadır. Son 10 senede sektördeki ürünlerin büyük 

bir kısmı üç seviyeli (3L) evirici topolojisine geçmiştir. Önümüzdeki 5 yıl içerisinde 

de evirici topolojilerinde kullanılan yarı iletken teknolojisinin SiC-MOSFET tabanlı 

yapılara geçeceği ve Si-IGBT yapıların eski teknoloji kalacağı öngörülmektedir. 

Şebeke bağlantılı evirici uygulamalarında düşük anahtarlama stresleri, düşük dv/dt, 

düşük filtreleme gereksinimi ve optimum maliyet sunduğu için 3L topolojiler tercih 

edilmektedir. Tez kapsamında geliştirilecek olan yeni nesil 3L SiC tabanlı ANPC bir 

evirici yapısı kullanılmıştır. Literatürde pek çok 3L topoloji bulunmaktadır. Bu 

topolojilerden en yaygın olanları 3L I-type Neutral Point Clamped (INPC), 3L T-type 

Neutral Point Clamped (TNPC), 3L-Active Neutral Point Clamped (ANPC), 3L Uçan 

(flying) Kapasitör (FLC) olarak sıralanabilir. Bu topolojilerin dışında da 2L standart 

modüller kullanılarak oluşturulan alternatif 3L yapılar da bulunmaktadır. Evirici 

topolojisiyle ilgili literatür araştırmasının bu kısmında, 3L topolojilere ve SiC-

MOSFET’lerin bu uygulamalarda kullanımına değinilmiştir. 

Üç seviyeli SiC-NPC kullanılan uygulamalarda eviricinin bant genişliğinin çok yüksek 

olması istenir. Bu nedenle de yüksek anahtarlama frekansında çalışacak şekilde 

tasarlanması gerekmektedir. Yüksek anahtarlama frekanslarında evirici topolojisi 

tasarlanan ürünün verimliliği açısından kritik önem taşımaktadır. Şekil 1.1’de 2L- 

yarım-köprü (half-bridge), 3L- I-type NPC, ve 3L- T-type NPC topolojilerinin devre 

şemaları gösterilmiştir [13]. Si-IGBT teknolojisi kullanılarak gerçeklenmiş 2L-half-

bridge 3L- I-type NPC, ve 3L- T-type NPC evirici topolojilerinin anaharlama 

frekansına bağlı olarak farklı güç faktörlerinde verimlilikleri Şekil 1.2’de 

gösterilmiştir [14]. Bu grafiklerden 3L- I-type NPC evirici topolojisinin 20kHz ve üstü 
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anahtarlama frekanslarında diğerlerinden daha verimli olduğu görülmektedir. 

20kHz’in altındaki anahtarlama frekanslarında ise 3L- T-type NPC evirici topolojisi 

daha yüksek verim sağlamaktadır. 10kHz anahtarlama frekansının altı geliştirilen 

sistemler 2L- half-bridge topoloji ile rahatlıkla gerçeklenebileceği için üç seviyeli 

evirici topolojileri bu frekansların altında geliştirilen sistemler daha pahalı çözümler 

olarak karşımıza çıkmaktadır. 

 

Şekil 1.1 : (a) 2L Half-bridge, (b) 3L-TNPC, ve (c) 3L-INPC evirici  
topolojilerinin devre şemaları [13]. 

3L-I-type NPC eviricilerde uygun anahtarlama durumları, 

 Tüm IGBT’ler iletimde değilken - konvertör kapalıdır. 

 Yalnızca T2 veya T3 iletimde olabilir. 

 İki IGBT’nin aynı anda iletimde olduğu durumlar (T1/T2, T2/T3, T3/T4) 

şeklinde listelenebilir. Bu topolojide olası hatalı anahtarlama durumları, 

 T1 veya T4’ün aynı anda ya da ayrı ayrı iletimde olma durumu 

 İletimde olmaması gereken iki bitişik olmayan IGBT (T1/T3 veya T2/T4) 

şeklindedir. Bu koşulların gerçekleşmesi durumunda diğer fazlara uygulanan 

anahtarlama durumuna bağlı olarak ürün üzerinde geri dönüşü olmayan hasarlar 

oluşabilir. Hatalı anahtarlama durumları ise,  

 Üç bitişik IGBT’nin iletimde olduğu durumlar (T1/T2/T3, T2/T3/T4) 
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 Üç bitişik olmayan IGBT’lerin iletimde olduğu durumlar (T1/T2/T4 iletimde 

olduğunda tüm gerilim T3 üzerine uygulanır; T1/T3/T4 iletimde olduğunda 

tüm gerilim T2 üzerine uygulanır.) 

 Bütün IGBT’ler devrede olduğunda DC+, DC- ve N kısa devre olur [15]. 

şeklinde gerçekleşir. I-type 3L eviricinin yukarda bahsedilen hatasız ve hatalı 

anahtarlama durumları Çizelge 1.1’de sunulmuştur [16]. 3L – T-type NPC evirici 

topolojisinde olası hatalı anahtarlama koşulları bulunmamaktadır. Bu sebeple 

sanayinin pek çok alanında sürme kolaylığından da 3L – T-type NPC evirici topolojisi 

tercih edilmektedir. 

Çizelge 1.1 : 3L I-tipi NPC anahtarlama durumları. 

T1 0 0 0 1 0 0 1 0 1 1 0 1 1 1 0 1 
T2 0 1 0 1 1 0 0 0 0 0 1 1 1 0 1 1 
T3 0 0 1 0 1 1 0 0 0 1 0 1 0 1 1 1 
T4 0 0 0 0 0 1 0 1 1 0 1 0 1 1 1 1 
durum izin verilen potansiyel hatalı hatalı 

SiC-MOSFET transistörler yarı iletken yapılarından ters yönde mevcut bir gövde 

diyoda sahiptir. Bu nedenle yüksek akımlı ters paralel diyotun gerekmediği solar 

evirici gibi pek çok uygulamada modül içerisinde ekstra bir ters paralel diyot 

kullanılmaz. Bu diyot sadece anahtarlama geçişlerindeki ölü zamanlarda aktif olacağı 

için MOSFET’lerin gövde diyotları yeterli olmaktadır. Ancak güç faktörünün düşük 

olduğu uygulamalarda bu diyotlar üzerinden büyük akımlar akmaktadır. SiC-

MOSFET’lerin gövde diyotlarının iletim gerilimleri ve dolayısıyla kayıpları çok 

yüksek olmaktadır. Bu problemin önüne geçebilmek için literatürde Şekil 1.3’teki gibi 

alternatif bir 3L-T-tipi NPC evirici topolojisi önerilmiştir [17]. Şekil 1.1(b)’ye kıyasla 

neutral clamp hattında SiC-MOSFET’lerin seri bağlanması ve gövde diyotlarının 

kullanılması yerine, bu MOSFET’lerle ters yönde akım akıtmak için optimize edilmiş 

iki ayrı paralel hat oluşturularak düşük güç faktörlerinde yüksek verim sağlanmıştır. 
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Şekil 1.2 : Gövde diyotlar yerine yüksek verimli SiC-Schottky diyotların 
kullanıldığı 3L-T-type evirici topolojisi  [17]. 

Şebeke bağlantılı evirici tabanlı tasarlanan uygulamalar için önerilen bir diğer SiC-

MOSFET tabanlı 3L evirici yapısı ise Şekil 1.4’te verilmiştir. Şu ana kadar üretilen 

piyasadaki SiC-MOSFET modülleri yüksek akımlı çalışmalar için uygun değildir. 

Piyasada bulunan modüller ise güç faktörünün yüksek (+0.8/+1) olduğu belli 

uygulamalar için optimize olduklarından, değişik gereksinimleri olan uygulamalarda 

kullanılamamaktadır. Ancak 2L-half-bridge yapısında piyasada pek çok SiC-

MOSFET modül bulunmaktadır. Bu nedenle, bir başka uygulamada standart 2L- half-

bridge SiC-MOSFET modülleri birleştirilerek 3L asimetrik (ASYM) evirici topolojisi 

önerilmiştir. Burada, AC çıkış terminaline (ߴ଴ሻ, ߴ஽஼/2 uygulamak için ଵܶ/ ଷܶ 

anahtarları iletime alınmaktadır. AC çıkış terminalinde “0” elde etmek için ଶܶ/ ଷܶ	 

anahtarları sürülür. Çıkışta െߴ஽஼/2 elde etmek için diğer anahtarlamaların aksine 

sadece ସܶ iletime alınmaktadır. Bu topolojinin asimetrik olarak isimlendirilmesinin 

nedeni farklı gerilim seviyelerinde farklı sayılarda anahtar kullanılarak elde 

edilmesidir. Bu topoloji 70kHz üzerinde T-tipi evirici topolojisi yapısından daha 

verimli çalışmaktadır. Bu uygulama için düşük güç faktörü gerektiren uygulamalarda 

önerilen topolojinin performansıyla ilgili karşılaştırma yapılmamıştır. 



12 

 

Şekil 1.3 : İki 2L- half-bridge modülün birleştirilerek elde edilmesiyle oluşan 
3L-ASYM topolojinin devre şeması  [18]. 

Sistem performansını iyileştirebilmek için 3L-Stacked NPC (SNPC) ve 3L-Active 

SNPC (ASNPC) topolojileri literatürde önerilmiştir [18-20]. Bu topolojilerin devre 

şeması Şekil 1.5’te gösterilmiştir. Bu topolojilerde efektif anahtarlama frekansının 

PWM frekansının iki katı olduğu ve bu sayede daha düşük kayıplar ve daha düşük 

filtreleme gereksinimi ile sistemin gerçeklenebileceği gösterilmiştir.  

Bu topolojilerin dışında yaygın olarak kullanılan diğer bir topoloji de 3L-FLC 

topolojisidir. Sıfır konumunda DC baranın orta noktasının çıkışa uygulandığı NPC 

topoloji yapısının aksine, FLC topolojisinde DC baranın yarısına şarj edilmiş uçan 

kapasitör denilen bir orta kondansatör kademesi bulunmaktadır. Bu topolojide çıkış 

gerilimi +DC, +DC/2 ve 0 olacak şekilde üç farklı durum alabilmektedir. Bu topoloji 

kullanılarak Şekil 1.6’da gösterildiği gibi daha yüksek seviyeli evirici topolojileri 

oluşturmak mümkündür. Flying kapasitörlerin istenilen gerilimde şarjlı kalmalarını 

sağlamak için ayrıca farklı kontrol ve modülasyon teknikleri ile desteklenmesi 

gerekmektedir [21]. 
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Şekil 1.4 : (a) 3L- SNPC ve (b) 3L - ASNPC evirici topolojilerinin devre 
şeması  [21] 

 

Şekil 1.5 : (a) 3L-FLC ve (b) 4L-FLC evirici topolojilerinin devre şeması  
[21]. 

Anahtarlama frekansının yüksek tutulması istenilen durumlarda daha yüksek verim 

sağlayabilmek için 3L-H6 topolojisi de kullanılabilmektedir. Bu topolojinin devre 

şeması Şekil 1.7(a)’da gösterilmiştir. Özellikle tek fazlı uygulamalarda yaygın olarak 

tercih edilen bu topoloji, üç fazlı uygulamalarda her fazın, tek fazlı 3L-H6 blokları ile 

elde edilmesi şeklinde kullanılmaktadır. Bu topolojide faz başına altı adet aktif 

anahtarlama elemanı bulunmaktadır ve maliyeti çok yüksektir. Bu nedenle Şekil 

1.8(b)’de gösterilen bir alternatif topoloji D. Floricau ve G. Gateau tarafından 

önerilmiştir. Önerilen topoloji farklı modülasyon teknikleri ile sürülerek aktif 

anahtarların sayısı beşe düşürülmüştür. Bu sayede 100kHz üzeri anahtarlama 

frekansında toplam kayıplar %50 azaltılabilmiş ve sistem verimi %3 artırılmıştır [22]. 
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Şekil 1.6 : (a) Üç seviyeli H6 topolojisi, (b) alternatif H6 topolojisi  [22]. 

Yukarda sunulan topolojilerin hepsi yüksek anahtarlama frekansında üstün performans 

göstermektedir fakat bu topolojiler maliyet ve optimizasyon açısından geri planda 

kalmaktadır. Tez kapsamında geliştirilen olan üç seviyeli evirici sistemi diğer 

topolojilerin maliyetleri göz önüne alındığında minimum sayıda anahtarlama elemanı 

ile avantaj sağlayacaktır. 

Diğer bir önemli nokta ise sunulan topolojilerin performanslarının optimize edildiği 

çalışma koşullarıdır. Herhangi bir topoloji maliyet gözetmeksizin hedeflenen çalışma 

koşulu için optimize edildiğinde yüksek performans sağlaması beklenmelidir, fakat 

optimize edilecek çalışma koşulları göz önünde bulundurulduğunda en iyi performansı 

verecek topoloji bütün çaışma koşullarında kabul edilebilir performan sağlayan yapı 

olacaktır. Örneğin, güç faktörünün sıfır olması göz önüde bulundurularak tasarlanan 

bir evirici topolojisi güç faktörünün +1 veya -1 olması durumunda tam gücünde 

çalışamayabilir. Bu nedenle tasarlanacak ürüne göre +1/0/-1 güç faktörü değerlerinde 

yüksek anahtarlama frekansında çalışabilecek şekilde optimize edilmiş bir topolojinin 

kullanılması gerekmektedir. Bu kapsamda, evirici performansının güç faktöründen 

bağımsız olduğu yapı 3L-ANPC topolojisidir. Bu topolojide çeşitli modülasyon 

teknikleri kullanılarak anahtarlama kayıpları ve iletim kayıpları farklı anahtarlar 

üzerine taşınarak optimizasyon yapılabilmektedir [23]. Şekil 1.8’de 3L-ANPC 

topolojisinin iki farklı şekilde nasıl gerçeklendiği ve sürüldüğü gösterilmiştir [24]. 

Şekil 1.9(a)’da ଵܶ, ସܶ, ହܶ	ve ଺ܶ şebeke frekansında sürülmektedir. Çıkışa bağlı olan ଶܶ 

ve ଷܶ anahtarları ise yüksek frekansta PWM modüşasyonuyla sürülmektedir. Bu 

sayede ܶ ଵ, ସܶ, ହܶ	ve ܶ ଺ anahtarları yüksek anahtarlama frekansında sürülüyorken, ܶ ଶ	ve 

ଷܶ şebeke frekansında sürülerek sistem farklı şekilde optimize edilebilmektedir. 
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Şekil 1.7 : 3L-ANPC topolojisinin gerçeklenmesi ve modülasyon teknikleri 
[24]. 

Bu topolojinin en büyük avantajı, yavaş ve iletim kayıpları optimize edilmiş yarı 

iletkenlerler ile düşük anahtarlama frekansında çalışan anahtarları, yüksek 

anahtarlama frekansında çalışan anahtarları ise düşük anahtarlama kaybı olan yarı 

iletkenler ile gerçekleyebilmeye olanak sağlamasıdır. Bu sayede Si-IGBT ve SiC-

MOSFET teknolojileri birleştirilerek alternatif üç seviyeli evirici topolojileri elde 

edilmiş olmaktadır. Tamamı SiC-MOSFET’lerden oluşan evirici topolojileri yerine 

bazı anahtarların Si-IGBT bazı anahtarların SiC-MOSFET olduğu farklı 3L-ANPC 

yapıları D. Barater ve  C. Concari tarafından önerilmiştir [24-25]. Buna örnek 

olabilecek bazı 3L-ANPC hibrit evirici yapıları Şekil 1.9’da gösterilmiştir. 

Yapılan çalışmalarda Şekil 1.9(a)’daki modülasyon tekniğinin Şekil 1.9(d)’de önerilen 

Si-IGBT + SiC-MOSFET 3L-ANPC hibrit yapıya uygulanması durumunda bütün güç 

faktörleri için en yüksek verimlilik ve optimum performansın elde edildiği 

görülmüştür. Bu tez kapsamında gerçekleştirilecek olan evirici yapısı Si IGBT + SiC-

MOSFET tabanlı 3L-Hibrit ANPC topolojisi kullanılarak tasarlanacaktır. 
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Şekil 1.8 : (a) Si-IGBT, (b) tamamı SiC-MOSFET, (c) HF/LF Hibrit SiC-
MOSFET ve (d) LF/HF Hibrit SiC MOSFET tabanlı 3L-ANPC evirici yapısı  

[24]. 

1.4.2 PLL Algoritmaları 

Günümüzde şebeke bağlantılı çalışan evirici sistemleri sıklıkla kullanılmaktadır. 

Şebeke bağlantılı çalışabilmek için bu sistemler şebekeye senkron olmak 

zorundadırlar. Bu senkronizasyon işlemi için PLL algoritmaları kullanılmaktadır. 

PLL, şebekeye faz kilitlemeli olarak çalışır ve şebeke frekansındaki değişimleri takip 

eder [26]. Evirici sistemlerinin, şebeke frekansındaki değişimlerden, gerilim 

dalgalanmalarından ve harmonik bozulmalardan etkilenmeden çalışabilmeleri 

gerekmektedir. Şebeke bağlantılı güç elektroniği uygulamalarında, PLL, enerji 

dönüşüm sisteminin performansına, enerji kalitesine ve güvenilirliğine doğrudan etki 

etmektedir [27]. Bu yüzden kullanılan PLL algoritmalarının şebekenin enerji 

kalitesinden etkilenmemesi şarttır. 

Üç seviyeli evirici sistemlerinin kullanıldığı şebekeye bağlı güç kalitesi çözümü sunan 

uygulamalarda temel frekans ve harmonik bileşenlerin tespiti büyük öneme sahiptir. 

Temel frekans bileşenleri içerisinde pozitif sıra (sequence) ve negatif sıra (sequence) 

bileşenlerinin de elde edilmesi büyük önem taşımaktadır [28-29]. Günümüzde en 

yaygın kullanılan PLL algoritması senkron referans eksen (synchronous reference 

frame) (SRF) PLL’dir [30]. SRF-PLL algoritması, şebekeden alınan gerilim 

ölçümlerini Clarke ve Park dönüşümleri ile senkron uzaya taşımaktadır. Daha sonra, 

senkron uzaydaki d ve q vektör bileşenlerinden bir tanesini kapalı çevrim olarak sıfıra 

eşitlemeye çalışır. Bunu yaparken şebeke frekansını ve faz açısını hesaplar ve şebeke 
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frekansına kilitlenir. Bu yöntemin blok şeması Şekil 1.10’da verilmiştir [31]. Burada 

trigonometrik işlemler bir look-up table veya CORDIC gibi algoritmalarla 

yürütülebilmektedir. 

 

Şekil 1.9 : SRF-PLL algoritmasının blok şeması [31]. 

Bilinirliği en fazla olan SRF-PLL dışında, geliştirilmiş (enhanced) PLL (EPLL) [32], 

genelleştirilmiş gecikmeli sinyal iptali (generalized delayed signal cancellation) PLL 

(GDSC-PLL) [32], ve Fourier Dönüşüm Temelli PLL [33-35] yöntemleri de 

yaygınlıkla kullanılmaktadır. J. Svensson ve M. Bongiorno tarafından yapılan 

çalışmalarda GDSC-PLL yönteminin diğer yöntemlere kıyasla daha yüksek 

performans gösterdiği görülmüştür [36]. Bu yöntem, şebekeden alınan üç fazlı 

ölçümlerin içerisinde bulunan temel frekanstaki negatif bileşenlerin ve tüm harmonik 

bileşenlerin ölçüm sinyalinden süzülerek işlenmesini temel almaktadır. Bunu 

gerçekleştirmek için şebekeden alınan ölçümlere uzay vektör dönüşümü uygulanarak 

her bir frekansın pozitif ve negatif bileşen uzayında filtrelemesi sağlanır. Bu yöntemle 

temel frekans pozitif bileşenin elde edilmesi için önerilen kontrol blok şeması Şekil 

11’de gösterilmiştir. Şekil 1.11’de A-E ile gösterilen blokların her birisi farklı 

harmonik bileşenleri süzmek için kullanılan uzay dönüşüm ve ters dönüşümleri 

içermektedir. Buna göre örneğin A dönüşümü içerisinde 2	݊ +1 harmonikleri, B 

içerisinde bunların negatif bileşenleri, C içerisinde çift harmoniklerin süzülmesi, vb. 

şekilde istenmeyen bütün bileşenler ölçümlerden süzülmektedir. Bu yöntem SRF-PLL 

yöntemine kıyasla daha fazla hesaplama içermektedir. 
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Şekil 1.10 : Temel frekans pozitif bileşenlerin faz ve frekansının hassas tespiti 
için GDSC-PLL yönteminin blok şeması  [33]. 

Literatür taramasına baktığımızda, şebeke bağlantılı uygulamalar için pek çok PLL 

yöntemi bulunmaktadır. Bazı uygulamalarda bu yöntemler üstün performans 

gösterirken, bazı uygulamalarda da karmaşıklık ve maliyet nedeniyle tercih 

edilememektedir. Bu nedenle, kullanılacak PLL algoritması, ürünün yapısına bağlı 

olarak seçilmelidir. Tez çalışmasın kapsamında SRF-PLL yönteminin kullanılması 

performans ve karmaşıklık açısından en optimum çözüm olmaktadır. 

1.4.3 Evirici kontrol teknikleri 

Son yıllarda, ayarlanabilir hızlı sürücüler (VFD), fırınlar, bilgisayar güç kaynakları vb. 

yükleri, tristör ve diğer yarı iletken anahtarları kullanarak kontrollü AC enerjisi ile 

beslemek yaygınlaşmıştır. Doğrusal olmayan yük yapısına sahip güç elektroniği 

tabanlı çeviriciler kullanıldıklarında, AC şebekeden akım harmoniği ve reaktif güç 

çekilmesine neden olmaktadırlar. Bu durum üç fazlı sistemlerde, aşırı miktarda nötr 

akımının çekilmesine ve dengesizliğe sebep olmaktadır. Harmonik bileşenler, reaktif 

güç, yük dengesizliği ve aşırı nötr akımları, düşük güç faktörüne ve düşük sistem 

verimliliğine neden olmaktadır. Tüm bunlar diğer tüketicilerin de olumsuz 

etkilenmesine ve yakındaki iletişim ağlarında parazitik etkiler oluşmasına neden olur 

[32-34]. Sistemdeki harmoniklerin azaltılması için pasif LC filtreleri ve AC yüklerin 

güç faktörünün iyileştirilmesi için de kapasitörler kullanılır. Pasif filtreler boyutlarının 

büyük olması ve rezonans riski gibi dezavantajlara sahiptirler. Güç şebekelerinde artan 
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harmonik kirlilik, güç kalitesi sorunlarına karşı dinamik ve ayarlanabilir çözümler 

geliştirilmesi için harekete geçilmesini sağlamıştır. Genel olarak üç seviyeli evirici 

tabanlı aktif harmonik filtreler olarak bilinen cihazlar geliştirilmiştir [33-34]. 

Üç seviyeli evirici teknolojisi ile geliştirilen AHF’ler, AC şebekelerde, harmonik 

sorunları, reaktif güç ve nötr hattı akımı gibi sorunları kompanze etmede olgunlaşmış 

ileri düzey bir teknoloji seviyesine sahiptir. Üç faz dört telli (3P4W) sistemlerde nötr 

hattında oluşan aşırı akım sorunu, güç kaynakları, floresan aydınlatma gibi doğrusal 

olmayan dengesiz yükler nedeniyle oluşmaktadır. Nötr hattındaki aşırı akım ve 

dengesiz yük akımlarının neden olduğu sorunların ortadan kaldırılması veya 

azaltılması için, harmonik filtreleme, yük dengeleme, reaktif güç kompanzasyonu gibi 

çözümler getirilmiştir. Bu geniş hedef yelpazesi, doğru seçilmesi gereken kontrol 

stratejisine, gereksinimlere ve konfigürasyonlara bağlı olarak elde edilebilir [35]. 

Kontrol stratejisi, evirici sistemleri için için en hayati konudur ve birkaç aşama 

şeklinde uygulanır. İlk aşmada, sistem bilgisinin doğru bir şekilde elde edilmesi için 

güç transformatörleri (PT), akım trafoları (CT), hall effect sensörler ve izolasyon 

kuvvetlendiriciler kullanılarak temel gerilim ve akım bilgileri elde edilir. İkinci 

aşamada, kontrol yöntemlerine ve üç seviyeli evirici temelli gerçekleştirilen sistemin 

konfigürasyonlarına göre akım ve gerilim seviyeleri türünden kompanzasyon 

komutları elde edilir [36-40]. Kontrolün üçüncü aşamasında, oluşturulan sistemin kapı 

sinyalleri, PWM, histerezis, sliding-mode veya bulanık mantık tabanlı kontrol 

teknikleri kullanılarak üretilir [41-44]. 

Kontrol algoritmasının uygulanması için anlık gerilim ve akım sinyalleri gereklidir. 

Bu sinyaller harmonik bozulma (THD), güç faktörü, aktif ve reaktif güç, tepe faktörü 

gibi çeşitli indeksleri izlemek, ölçmek ve kaydetmek için kullanılır [45-49]. Gerilim 

sinyalleri; AC terminal gerilimi ve DC bara gerilimidir. Akım sinyalleri; yük akımları, 

besleme akımları ve DC bağlantı akımlarıdır. Gerilim sinyalleri, güç transformatörleri 

veya hall-effect gerilim sensörleri veya izolasyon kuvvetlendirici kullanılarak ölçülür. 

Akım sinyalleri ise akım trafoları veya hall-effect akım sensörleri kullanılarak ölçülür 

[50]. 

Gerilim veya akım cinsinden kompanzasyon sinyallerin geliştirilmesi evirici tabanlı 

sistemlerin kontrolünde önemli bir husustur. Bu sinyaller, evirici tabanlı geliştirilen 

sistemlerin geçici ve kararlı hal performansını etkiler. Kompanzasyon komutları 
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oluşturmaya yönelik kontrol stratejileri, frekans tabanlı (frequency domain) veya 

zaman tabanlı (time domain) düzeltme tekniklerine dayanır. Frequency domain 

kontrol stratejisi, Fourier analizi ile bozuk gerilim ve akım sinyallerinden 

kompanzasyon komutlarını elde eder [51-53]. Fourier dönüşümü kullanılarak, 

kompanze edilmiş harmonik bileşenler harmonikli sinyallerden ayrıştırılır. Sistemin 

anahtarlama frekansı, kompanzasyonun verimli şekilde olması için, kompanze edilmiş 

en yüksek harmonik frekansının iki katından fazla olmalıdır. 

Instantaneous “p-q” teorisi evirici sistemlerinin kontrol algoritmalarında yaygın olarak 

kullanılmaktadır [54-56] ve Şekil 1.12’de gösterildiği gibi "ߚ−ߙ" dönüşümü ile 

kompanzasyon sinyallerini üretmek için gerilim ve akım sinyallerini kullanmaktadır. 

Bu yöntem ile anlık aktif güç ve reaktif güç, dönüştürülmüş gerilim ve akım sinyalleri 

cinsinden hesaplanabilmektedir. Ayrıca, bu kontrol teorisinde alçak geçiren ve yüksek 

geçiren filtreler kullanılarak anlık aktif ve reaktif güçten harmonikli aktif ve reaktif 

güç çıkarılır. Tersine "ߚ−ߙ" dönüşümü kullanılarak harmonikli aktif ve reaktif 

güçlerden, akımlar ve gerilimler cinsinden kompanzasyon komutları türetilir [63]. 

 

Şekil 1.11 : ߚ−ߙ koordinatları dönüşümü  [63]. 

Synchronous d-q referans eksen (reference frame) ve akı tabanlı (flux-based) 

kontrolörlerinde, gerilim ve akım sinyalleri, temel büyüklüklerden DC büyüklüklerin 

elde edildiği senkron sönen eksen (synchronously rotating frame)’ye dönüştürülür ve 

daha sonra harmonik kompanzasyon komutları elde edilir [57]. Şekil 1.13’te gösterilen 

senkron eksen akı tabanlı (synchronous frame flux-based) kontrolör blok diyagramı, 

yük akımı harmoniklerinin çıkarılması ve histerezis tabanlı carrierless PWM şeması 

aracılığıyla evirici anahtarlamalarının doğrudan uygulanabilmesi için kullanılır [64 -

66]. 
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Şekil 1.12 : Akı tabanlı (Flux based) evirici kontrolörü  [64]. 

Notch-filter tabanlı kontrol yönteminde, kompanzasyon komutları, bozuk gerilim veya 

akım sinyalleri aracılığıyla notch-filter kullanılarak elde edilir [58-60]. Şekil 1.14’te 

bir hibrit eviricinin kontrol devresinin blok şeması verilmiştir. Yük akımındaki 

harmonikleri kestirebilmek için burada notch-filter kullanılmıştır [67]. 

 

Şekil 1.13 : Hibrit evirici yapısının kontrol şemasının blok diyagramı  [67]. 

PI kontrolöründe ve kayan mod (sliding-mode) (Şekil 1.15) kontrolöründe, DC-bara 

gerilimi (voltage source inverter’de) ya da DC-akım değeri (current source 

inverter’de), istenen değerde tutulur ve besleme akımlarının büyüklükleri için referans 

değerler elde edilir [61-62]. Bu yöntemde yük akımları, referans besleme akımlarından 

çıkarılarak, kompanzasyon komutları elde edilir [68-70]. 

Ayrıca, gelişen teknoloji ile birlikte üç seviyeli evirici yapısıyla geliştirilen sistemlerin 

kontrolü için karmaşık algoritmalar uygulamak mümkündür. Bu gelişmeler ile birlikte, 

bu sistemlerin dinamik ve kararlı hal performansını iyileştirmek için, değişken yapı 

kontrolü, bulanık mantık ve neural network gibi farklı kontrol algoritmalarının da 

kullanılması mümkün hale gelmiştir [71]. Yapılan literatür araştırmaları sonucunda 
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farklı kontrol algoritmaları incelenmiştir. İncelemeler sonucunda kontrol tekniklerinin 

izledikleri metoda ve uygulama yöntemine göre bazı avantajları olduğu gibi 

dezavantajlarının da olduğu görülmüştür. Bu yüzden uygulanacak kontrol tekniğinin 

sistemin yapısına bağlı olarak seçilmesi önemlidir. 

 

Şekil 1.14 : Kayan mod (Sliding mode) kontrol devresi  [68]. 

1.5 3L-SiC NPC Tabanlı Eviriciler 

Üç-seviyeli eviriciler ile donanım tasarımları geliştirilmeden önce yapılan tüm 

çalışmalar doğrultucu sistemleri ile ilgiliydi. Daha önce yapılan doğrultucu 

tasarımlarında bir doğtultucunun tasarımı tipik olarak 6-darbeli olarak yapılmaktaydı. 

Doğrultucuların yapısındaki 6 adet diyot nedeniyle bu şekilde isimlendirilir ve üç fazlı 

bir sistemde bu diyotlardan birisi pozitif diğeri ise negatif taraf için devrede olacak 

şekilde tasarlanırdı. Ancak diyot ile oluşturulan doğrultucu sistemleri basit kalmakta 

ve güç sistemlerinde kayıplara ve hatta harmoniklerin oluşmasına sebep olmaktadır. 

6-darbeli doğrultucu tiplerindeki özellikle harmonik oluşturma sorununa karşı 

geliştirilen, diyotlar ile oluşturulan 12-darbeli, 18-darbeli ve 24-darbeli doğrultucu 

tipleri harmonik seviyesini azaltmada bir çözüm olmakta fakat doğrultucu bölümleri 

eklendikçe kapladığı alan ve maliyet artmaktadır. Harmonik sorununu çözmek için 

geliştirilen bir diğer yöntem ise düşük empedans oluşturulmasını sağlayan pasif 

filtrelerin eklenmesidir, fakat pasif filtreler sadece belli koşullarda etkilidir ve diğer 

alternatif çözümlerden daha fazla enerji tüketilmesine sebep olmaktadırlar. 

Dolayısıyla verimli değillerdir. Üç seviyeli evirici sistemleri ise yalnızca harmonik 

sorununu azaltmak ile kalmaz aynı zamanda daha düşük maliyetli çözümler 

sunmaktadır. 
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Üç-seviyeli eviricilerde, AC gücü DC’ye dönüştürmek için yapılarında diyot 

kullanmak yerine IGBT yapıları kullanılmaktadır. IGBT yapılarının kullanılması ile 

anahtarlama durumu kontrol edilebilir hale gelmektedir. Üç seviyeli evirici kontrol 

yapısıyla, giriş akımı dalga biçimi izlenir ve  THD düşürülerek sinüzoidal dalga şekli 

elde edilir. IGBT yapısıyla oluşturulan evirici yapısında anahtarlama frekansından 

dolayı oluşan yüksek dereceli harmonikleri azaltmak için bir LCL filtre tasarımı 

gerekmektedir. 

Alternatif akımın aktığı devrelerde, genellikle harmoniğin güç faktörü üzerindeki 

etkisi göz ardı edilir ve bir devredeki gerilim ve akım arasındaki faz ilişkisi tarafından 

belirlenen güç faktörüne odaklanılır. Denklem 1.1’de hem gerilimin hem de akımın 

tamamen sinüzoidal olduğu durumdaki güç faktörü verilmiştir. Aslında buradaki tanım 

güç faktörü değil, deplasman güç faktörüdür(displacement power factor). Denklem 

1.1’de verilen ߠ௩, gerilimin faz değeri ve ߠ௜ ise akımın faz değeridir. 

ሻܨüሺܲݎöݐ݇ܽܨ	üçܩ	݊ܽ݉ݏ݈ܽ݌݁ܦ ൌ ௩ߠሺݏ݋ܿ െ  ሺ1.1ሻ																	௜ሻߠ

Şekil 1.16’da verilen basit bir AC gerilim kaynağı ile beslenen devreden yola çıkılarak 

deplasman güç faktörünün tam tanımı denklem 1.2’de yapılacak olursa; 

üݎöݐ݇ܽܨ	üçܩ	݊ܽ݉ݏ݈ܽ݌݁ܦ ൌ 	 ௔ܲ௩௚

ሺ ௥ܸ௠௦ሻ. ሺܫ௥௠௦ሻ
																								ሺ1.2ሻ 

 

Şekil 1.15 : Basit bir AC gerilim besleme devresi. 

Denklem 1.2’de verilen gerilimin rms değeri ( ௥ܸ௠௦ )  ve akımın rms (ܫ௥௠௦) değerinin 

hesabını gerilimin tepe ( ௣ܸ௞) ve akımın tepe (ܫ௣௞) noktası üzerinden denklem 1.3’teki 

gibi hesaplayabiliriz. 
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௥ܸ௠௦ ൌ 	
௣ܸ௞

√2
௥௠௦ܫ				݁ݒ				 ൌ 	

௣௞ܫ
√2

																						ሺ1.3ሻ	

Lineer olmayan sistemlerde akım halen periyodik olduğundan (sinüzoidal değil), 

akımın niteliğindeki bu değişiklik, akımın harmonik distorsiyonu olarak 

tanımlanabilir. Akımdaki harmoniklerin her birinin bir RMS değeri vardır, bu nedenle 

tüm sinyalin RMS akımının hesaplanması (güç faktörü hesaplarken yapmamız 

gerektiği gibi) her harmoniğin RMS değerinin toplanmasını içerir. Denklem 1.4’te 

harmonikli bir akımın RMS değerinin hesabı verilmiştir.  

௥௠௦ܫ ൌ 	ඩܫௗ௖
ଶ ൅෍ܫ௞_௥௠௦

ଶ

ஶ

௞ୀଵ

																														ሺ1.4ሻ 

Denklem 1.4’te verilen ܫ௞_௥௠௦
ଶ , “k.” akım harmoniği değerininin karesini 

göstermektedir. ܫௗ௖
ଶ  ise sistemden akan DC akım değerinin karesidir. Akımın ve 

gerilimin harmonikli değerleri ile deplasman güç faktörü hesaplanmak istendiğinde ise 

denklem 1.5’te verilen denklem kullanılmalıdır.  

üݎöݐ݇ܽܨ	üçܩ	݊ܽ݉ݏ݈ܽ݌݁ܦ ൌ 	
ଵܸ_ೝ೘ೞ

. ଵ_ೝ೘ೞܫ
. ௩ߠሺݏ݋ܿ െ 	௜ሻߠ

ଵܸ_ೝ೘ೞ
. ටܫௗ௖

ଶ ൅ ∑ ௞_௥௠௦ܫ
ଶஶ

௞ୀଵ

													ሺ1.5ሻ 

Denklem 1.5’in sadeleştirilmiş hali denklem 1.6’da verilmiştir. 

üݎöݐ݇ܽܨ	üçܩ	݊ܽ݉ݏ݈ܽ݌݁ܦ ൌ 	
ଵ_ೝ೘ೞܫ

. ௩ߠሺݏ݋ܿ െ 	௜ሻߠ

ටܫௗ௖
ଶ ൅ ∑ ௞_௥௠௦ܫ

ଶஶ
௞ୀଵ

												ሺ1.6ሻ 

Denklem 1.1’de deplasman güç faktörünün gerilim ve akımın faz farkında bağlı 

olduğu görülmektedir. Deplasman faktörünün yanı sıra bir diğer önemli terim ise 

distorsiyon faktörüdür. Distorsiyon faktörü ise akımın yapısında var olan harmonik 

bozulmadan dolayı meydana gelmektedir. Denklem 1.7’de distorsiyon faktörünün 

nasıl hesaplandığı görülmektedir. 

üݎöݐ݇ܽܨ	üçܩ	݈ܽ݉ݑݖ݋ܤ ൌ
ଵ_ೝ೘ೞܫ

ටܫௗ௖
ଶ ൅ ∑ ௞_௥௠௦ܫ

ଶஶ
௞ୀଵ

	ൌ 	
ଵ_ೝ೘ೞܫ

௥௠௦ܫ
														ሺ1.7ሻ 

Denklem 1.7 üzerinden sadeleştirme işlemleri yapılarak bozulma güç faktörünü 

denklem 1.8’deki gibi elde ederiz. 
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üݎöݐ݇ܽܨ	üçܩ	݈ܽ݉ݑݖ݋ܤ ൌ ඨ
1

1 ൅ ଶܦܪܶ 																																ሺ1.8ሻ 

Güç faktörü, distorsiyon faktörü ve THD değeri göz önüne alınarak hesaplanmaktadır. 

Bozulma güç faktörünü ்ܲܨு஽ olarak gösterecek olursak ve deplasman güç faktörünü 

de  ܲ ܲ ,஽ ile gösterecek olursakܨ  .஽ en basit haliyle denklem 1.9’da gösterildiği gibidirܨ

஽ܨܲ ൌ 	
üçሺܲሻܩ	݂݅ݐ݇ܣ
üçሺܵሻܩ	ݎü݊üݎöܩ

ൌ ௩ߠሺݏ݋ܿ െ ௜ሻߠ 	ൌ  ሺ1.9ሻ												ߠݏ݋ܿ	

Denklem 1.8 ve 1.9’dan yola çıkılarak ܲ  gerçek güç faktörü denklem 1.10’daki gibi ,்ܨ

hesaplanır. 

்ܨܲ ൌ .஽ܨܲ ு஽்ܨܲ 	ൌ .ߠݏ݋ܿ	 ට ଵ

ଵା்ு஽మ
																			ሺ1.10ሻ  

Şebekeye bağlı üç seviyeli evirici yapısının birçok sistemde tercih edilmesinin en 

büyük nedenlerinden biri ise rejeneratif güç sağlayabilmesidir. IGBT tabanlı evirici 

tasarımı sayesinde motor ileri veya geri dönüşü sırasında pozitif veya negatif moment 

üretebilmektedir. Moment ve motor dönüşü farklı yönlerde iken, motor bir generatör 

gibi davranır ve motor tarafından üretilen güç, besleme kaynağına geri basılır. Bu 

sayede üretilen enerjinin tüketilmesi için gerekli büyük rezistif grupların 

kullanılmasının önüne geçilir ve üretilen enerji yeniden kullanılarak maliyet düşürülür. 

 

Şekil 1.16 : NPC evirici ile tasarlanan indüksiyon motor sürücü (üst taraftaki 
diyagram) ve (A ve B)’de farklı evirici diyagramları  [70]. 
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Üç seviyeli evirici sistemleri çift yönlü güç akışı ve şebeke senkronizasyonu 

kabiliyetleri nedeniyle çeşitli endüstri uygulamalarında ve ev aletlerinde giderek daha 

fazla kullanılmaya başlanmıştır. Bu alanlardan birisi ise yüksek güçlü asenkron 

motorların sürücü sistemleridir. Bu sürücülerde çok seviyeli farklı topoloji yapıları 

kullanılmaktadır. Bu yapılardan biri 2-seviyeli 4-telli evirici ve diğeri ise 3-seviyeli 3-

telli evirici yapısıdır. Bu yapılar ve bu yapıların kullanılması için geliştirilen kontrol 

şeması Şekil 1.17’de verilmiştir. 

Şebekeye bağlı tasarlanan evirici topolojilerinde eviricinin bant genişliğinin çok 

yüksek olması istenir. Bu sebeple de yüksek anahtarlama frekansında çalışacak şekilde 

tasarlanması gerekmektedir. Yüksek anahtarlama frekanslarına çıkıldığında eviricinin 

topolojisi ürünün verimliliği açısından kritik önem taşır. Şekil 1.17’da görüldüğü üzere 

2-seviyeli 4-telli tasarlanan sistemin evirici teknolojisi daha eski kalmıştır. İki seviyeli 

tasarlanan evirici yapılarında istenen yüksek anahtarlama hızlarına çıkılamamaktadır 

ve bu sitemlerin verimlilikleri daha düşük kalmaktadır. Şekil 1.16’da verilen bir diğer 

topolojide ise 3-seviyeli 3-fazlı bir çalışma yapılmıştır. Bu yapıda tasarlanan bir 

sitemin verimliliği daha iyi olmaktadır. Üç seviyeli evirici ile tasarlanan bu sitemde 

daha yüksek güçlerde çalışmak çok daha kolaydır. Bu sistemin kontrol algoritması 

biraz daha karışık olmak ile birlikte daha stabil ve daha güvenlidir.
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2.  ÜÇ SEVİYELİ EVİRİCİ PRENSİPLERİ VE MODELLENMESİ  

Bu bölümde, üç-fazlı üç-seviyeli bir güç elektroniği evirici sistemi ile tasarlanan 

sistemin çalışması ve modellenmesine giriş yapılması amaçlanmıştır. Bu sayede tezde 

tasarımı hedeflenen çıktının temel anlayışı ve simülasyonunun nasıl modelleneceği 

gösterilmiştir. Hedeflenen çıktı için 3L-INPC ve 3L-ANPC evirici topolojileri ile 

çeşitli simülasyonlar yapılmıştır. Farklı evirici topolojileri ile yapılan bu simülasyonlar 

ve çıktıları ilerleyen bölümlerde detaylı olarak verilecektir. 3L-NPC ve 3L-ANPC 

evirici yapılarının kullanım amacındaki ortak özellikleri, normal güç yarı iletkenlerine 

kıyasla daha yüksek güç seviyelerinde çalışmaları, düşük anahtarlama kaybı ve üç 

seviyeli çıkış gerilimi sağlayabilmeleridir. 3L-ANPC topolojisinde clamp tarafında 

diyot yerine anahtarlama elemanı olan FET’ler kullanılır. Dolayısıyla 3L-ANPC 

topolojisinin maliyeti biraz daha yüksek kalmaktadır. 

2.1 Üç Seviyeli I-NPC Evirici Modeli 

Üç faz üç seviyeli INPC evirici yapısının Matlab/Simulink ortamında modellenmesi 

Şekil 2.1’de verilmiştir. Bu bölümde INPC modelinin anahtarlama alternansları ve 

kayıp hesapları verilmiştir. 

 

Şekil 2.1 : 3 seviyeli 3 faz INPC evirici modeli. 
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3L-NPC evirici yapısı, 1980’li yıllardan bu yana yüksek güçlü orta gerilim 

uygulamalarda yaygın olarak kullanılmaktadır. 3L-NPC’nin en önemli dezavantajı, 

güç modülleri arasında dengesiz kayıplar yaratmasıdır. 3L-ANPC topolojisi, 3L-NPC 

yapısında bulunan clamp diyotlarının anahtarlama elemanları ile değiştilmesiyle elde 

edilir ve bu sayede bu kayıplar yok edilir. 

Çizelge 2.1’de 3 seviyeli NPC eviricinin A fazına ait anahtarlama durumları 

verilmiştir. Çıkış geriliminin pozitif ve negatif alternanslarına göre anahtarlama sırası 

kontrol bloğu tasarımında kritik noktalardan biridir. Eviricinin çıkışa vereceği gerilim 

kontrol edilirken, yanlış anahtarlama eviricilerin patlamasına yol açmaktadır. 

Çizelge 2.1 : 3 seviyeli NPC eviricinin A fazı anahtarlama durumu 

Çıkış 
Gerilimi	ݒ௔ே 

Anahtarlama 
Durumu 

Sa1 Sa2 Sa3 Sa4 

Vdc/2 P 1 1 0 0 
0 O 0 1 1 0 

-Vdc/2 N 0 0 1 1 
 

NPC eviricinin çıkışının güç faktörü açısının ߶ olduğunu varsayarak, Çizelge 2.2’de 

3L-NPC eviricinin anahtarlama durumu değişiklikleri ve kayıp dağılım özellikleri 

verilmektedir. 

Çizelge 2.2 : Bir çevrim için üç seviyeli NPC eviricinin A fazının anahtarlama 
durumu 

İletim Açısı Anahtarlama 
Durumu 

Faz Gerilimi Yük Akımı Anahtarlanan 
Yarıiletkenler 

0-	߶ P/O Vdc/2, - Vdc/2 Negatif Da1, Da2 / Sa3, D6a 
߶ െ P/O Vdc/2, - Vdc/2 Pozitif ߨ Sa1, Sa2 / D5a, Sa2 

ߨ) ൅ 	߶ሻ െ
 ߨ	2

O/N 0, - Vdc/2 Negatif D5a, Sa2 / D6a, Sa3 

ߨ	2)ߨ െ ߶ሻ O/N 0, - Vdc/2 Pozitif D6a, Sa3 / Sa3, Sa4 
Not: Çizelge 2.2’de Dax olarak belirtilen diyotlar, IGBT’nin parazititik diyotlarıdır. 

 

NPC dönüştürücünün toplam güç kaybı ise şu şekilde ifade edilir: 

௜ܲ௡௩ ൌ 6. ൫ ௖ܲ௢௡ௗ௨௖௧ି௛௔௟௙ ൅ ௦ܲ௪ି௛௔௟௙൯																							ሺ2.1ሻ 

 aralığında referans gerilim açısı Çizelge 2.2’den de görüldüğü üzere, Sa1, Sa2, Sa3 ߨ~0

anahtarları ve karşılığındaki anti-paralel diyot ve nötr kenetleme diyotları D5a, D6a, 

iletim kayıplarına sahiptir ve toplam iletim kaybı ise;  

௖ܲ௢௡ௗ௨௖௧ି௛௔௟௙ ൌ 	 ௖ܲ௢௡ௗ௨௖௧ି் ൅ ௖ܲ௢௡ௗ௨௖௧ି஽															ሺ2.2ሻ 
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௖ܲ௢௡ௗ௨௖௧ି்	݁ݒ	 ௖ܲ௢௡ௗ௨௖௧ି஽	devrenin ana anahtarlama kayıplarını ve iletim kayıplarını 

ifade etmektedir. Bu kayıplar aşağıdaki gibi ifade edilebilir: 

௖ܲ௢௡ௗ௨௖௧ିௌ ൌ 	 ௖ܲ௢௡ௗ௨௖௧ିௌ௔ଵ ൅	 ௖ܲ௢௡ௗ௨௖௧ିௌ௔ଶ ൅	 ௖ܲ௢௡ௗ௨௖௧ିௌ௔ଷ

௖ܲ௢௡ௗ௨௖௧ି஽ ൌ 	 ௖ܲ௢௡ௗ௨௖௧ି஽௔ଵ ൅	 ௖ܲ௢௡ௗ௨௖௧ି஽௔ଶ ൅	 ௖ܲ௢௡ௗ௨௖௧ି஽௔ହ ൅	 ௖ܲ௢௡ௗ௨௖௧ି஽௔଺
ൠ	ሺ2.3ሻ 

Denklem 2.3’ü açacak olursak:  
 

 ௖ܲ௢௡ௗ௨௖௧ିௌ ൌ 	
ೞ்

்
. ∑ .௢௡ௌ௔ଵݒ ݅௞݀௞ ൅

ଵ

்
൤׬ ଴்ݒ ൅ ݎ் . ݅ሺݐሻ

೅
మ
௧ೖ߶

൨ . ݅ሺݐሻ݀ݐ
௠೑/ଶି௞߶
௞ୀ௞߶	

൅

ೞ்

்
. ∑ .௢௡ௌ௔ଷݒ ݅௞. ሺ1 െ ݀௞ሻ

௞߶
௞ୀଵ 																																																																																ሺ2.4ሻ 

 

௖ܲ௢௡ௗ௨௖௧ି஽ ൌ 	
௦ܶ

ܶ
.෍ݒ௢௡஽௔ହ

௠೑
ଶ

௞ୀଵ

. ݅௞. ሺ1 െ ݀௞ሻ ൅		
2 ௦ܶ

ܶ
.෍ݒ௢௡஽௔ଵ. ݅௞. ݀௞

௞ഝ

௞ୀଵ

						ሺ2.5ሻ 

Referans gerilim komutunun yarım periyodunda anahtarların anahtarlama kaybı 

aşağıdaki gibidir:  

௦ܲ௪ି௛௔௟௙ ൌ ௦ܲ௪ିܵܽ1 ൅	 ௦ܲ௪ିܵܽ3 ൅	 ௥ܲ௘௖ି஽௔ଵ ൅	 ௥ܲ௘௖ି஽௔ଶ ൅	 ௥ܲ௘௖ି஽௔ହ ൅		 ௥ܲ௘௖ି஽௔଺									ሺ2.6ሻ 

Denklem 2.6’yı açtığımızda aşağıdaki denklemi elde ederiz.  

௦ܲ௪ି௛௔௟௙ ൌ 	
1
ܶ
. ෍ ሺܧ௦௪ௌ௔ଵ ൅	ܧ௥௘௖஽௔ହሻ ൅	

1
ܶ
.

௠೑/ଶି௞߶

௞ୀ௞߶

෍ሺܧ௦௪ௌ௔ଷ ൅	ܧ௥௘௖஽௔଺ ൅	ܧ௥௘௖஽௔ଵ ൅	ܧ௥௘௖஽௔ଶሻ

௞߶

௞ୀଵ

																ሺ2.7ሻ 

2.2 Üç Seviyeli ANPC Evirici Modeli 

Üç faz üç seviyeli INPC evirici yapısının Matlab/Simulink ortamında modellenmesi 

Şekil 2.2’de verilmiştir. Bu bölümde ANPC modelinin anahtarlama alternansları ve 

kayıp hesapları verilmiştir. 

3L-ANPC topolojisi çalışma prensibi analiz edildiğinde ise, kenetleme diyotlar 

(clamp-diyotlar) yerine anahtarlama elemanlarının kullanıldığını görmekteyiz. 3L-

ANPC yapısı Şekil 2.2’de verilmiştir. 

Çizelge 2.3’te 3L-ANPC evirici topolojisinin anahtarlama durumları özetlenmiştir. 

3L-INPC topolojisinde yer alan pozitif ve negatif durumlar ile birlikte ayrıca dört adet 

sıfır durumu yer almaktadır. 
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Şekil 2.2 : 3L-ANPC evirici  topolojisi. 

Çizelge 2.3 : 3L-ANPC evirici anahtarlama durumu 

Çıkış 
Gerilimi	ݒ௔ே 

Anahtarlama 
Durumu 

Sa1 Sa2 Sa3 Sa4 Sa5 Sa6 

Vdc/2 P 1 1 0 0 0 1 
0 0U2 0 1 0 0 1 0 
0 0U1 0 1 0 1 1 0 
0 0L1 1 0 1 0 0 1 
0 0L2 0 0 1 0 0 1 

-Vdc/2 N 0 0 1 1 1 0 
 

3L-ANPC topolojisinin komutasyon yolları Şekil 2.3’te verilmiştir. Şekilden açıkça 

görülmektedir ki yük akımının polaritesi ne olursa olsun eviricinin nötr noktası 

üzerinden dönmesi için her zaman iki yol bulunmaktadır. 

 

Şekil 2.3 : 3L-ANPC evirici komutasyonu  [71]. 
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3L-ANPC topolojisinde “P” durumundan “0” durumuna geçiş değerlendirilecek 

olursa, eviricinin çıkış gerilimi ve akımının pozitif olduğu kabul edilir. Eviricinin 

çıkışı “P-0U2” arası duruma göre değişiyor ise güç kaybı Sa1 ve Da5  arasındaki 

anahtarları arasında gerçekleşir, eviricinin çıkışı “P-0U1” arası duruma göre değişiyor 

ise, güç kaybı transferi Sa2 ve Da3 arası gerçekleşiyordur.  “P-0U2” ve “P-0U1” arası 

komutasyon sırası uygun bir şekilde kontrol edilebilirse, 3L-ANPC topolojisinin köprü 

kolundaki dengesiz güç kaybı dağılımı çözülebilir. 

Şekil 2.3’te Si-IGBT anahtarlama elemanlarıyla oluşturulan ANPC yapısının Çizelge 

2.3’te anahtarlama durumları verilmiştir. Tez kapsamında kullanılmasına karar verilen 

Hibrit A-NPC yapısında yüksek anahtarlama frekanslarında çalışacak anahtarlama 

elemanları SiC-MOSFET  ve diğer anahtarlama elemanları ise Si-IGBT’dir. Tez 

kapsamında kullanılacak olan Hibrit ANPC yapısının tek fazına ait görsel Şekil 2.4’te 

verilmiştir. 

 

Şekil 2.4 : A fazı Hibrit A-NPC yapısı tek fazın gösterimi. 

Şekil 2.4’te verilen A fazı için Hibrit ANPC yapısında GA2 ve GA3 kapı sinyallerinin 

uygulandığı MOSFET’ler SiC MOSFET yapılarıdır. Kenetleme kapıları ve dış 

tarafında bulunan anahtarlama elemanları ise “Si” yapıda IGBT’lerdir. Kullanılan 

Hibrit A-NPC yapısının tek fazına uygulanan anahtarlama sinyalleri ve çıkış 

geriliminin dalga şekli Şekil 2.5’te verilmiştir. 
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Şekil 2.5 : A fazı Hibrit ANPC IGBT ve MOSFET kapı sinyalleri ve A fazı 
gerilim çıkışı. 

Şekil 2.5’te görüldüğü üzere IGBT kapılarına uygulanan sinyaller 50Hz anahtarlama 

frekansında ve SiC-MOSFET’lere uygulanan sinyaller ise 40kHz anahtarlama 

frekansına sahiptir. Şekil 2.4’te verilen A fazı evirici modellemesinde GA1 ve GA6 

kapı sinyalinin uygulandığı IGBT’ler anahtarlama yaparken, GA2 kapı sinyali 

üzerinden + Vdc/2, GA5 ve GA4 kapı sinyalinin uygulandığı IGBT’ler anahtarlama 

yaparken ise GA3 kapı sinyali üzerinden - Vdc/2 çıkış gerilimi alınmaktadır. Şekil 

2.5’te görüldüğü üzere GA5 ve GA4 anahtarları devrede iken çıkışta - Vdc/2 çıkışı 

alınmaktadır. 
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3.  ÜÇ SEVİYELİ 3L-SiC A-NPC EVİRİCİ KONTROL TEORİSİ 

Bu bölümde, eviriciler için uygulanabilecek kontrol sistemi uygulamalarına genel 

olarak değinilmiştir. Literatürde açıklanan bazı farklı modülasyon stratejileri, 

örnekleme teknikleri ve akım-gerilim kontrolörleri ele alınmıştır. 

3.1 Kontrol Sinyal Referans Eksen 

Gerçek zamanlı kontrol algoritmasının donanım yapısında çeşitli zamanlama ve görev 

sıralama devreleri, Clarke ve Park dönüşümleri, PLL algoritmaları, matematiksel 

işlemler, PWM teknikleri gibi pek çok sistem bulunmaktadır. Sistemin şebekeye 

senkronizasyonu için PLL algoritması kullanılmıştır. Kullanılan PLL algoritması ile 

ilgili bilgiler literatürde detaylıca ele alınmıştır. Bu sistemin kontrol pardigmasının 

temelini oluşturan üç ana olası referans eksen tanımlanmıştır. Bu kontrol yapıların; 

ܾܽܿ - referans eksen, durağan referans eksen ve senkron dq-referans eksen olarak 

inceleyebiliriz. Şekil 3.1’de PLL yapısı içerisinde bulunan döngülerin genel 

diyagramını görebiliriz. 

 

Şekil 3.1 : abc referans eksen, stationary αβ-referans eksen, senkron dq 
referans eksen diyagramı. 

Bu yapıların konsepti, üç fazlı sistemlerin temel bileşenlerinin sistem kontrol dögüleri 

boyunca farklı referans frame’lerde uyarlanmasıdır. Yapılan matematiksel dönüşümler 

ile üç boyutlu sistemden Clarke dönüşümleri ile iki boyutlu eksene ve daha sonra Park 
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dönüşümleri ile αβ ekseninden dq eksenine geçilir. Bu sayede oluşturulan kontrol 

sistemleri ile şebeke frekansı ve güç faktörü bilgisi elde edilmiş olur. Bu kapsamda 

oluşturulan PLL yapısıyla ilgili matematiksel modelleme ve PLECS yazılımı 

ortamında  benzetişimler gerçekleştirilmiştir. 

3.2 αβ -Referans Frame Kontrol 

abc-referans frame’den αβ-reference frame’e geçilmesi Clarke dönüşümü olarak 

adlandırılır. Üç seviyeli evirici sistemleri için kullanılan PLL algoritmasında üç-fazlı 

sistemden iki-fazlı ortogonal sisteme geçmek için bu dönüşüm kullanılmıştır. Clarke 

dönüşüm diyagramı Şekil 3.2’de verilmiştir. 

 

Şekil 3.2 : Clarke dönüşüm 

Dönüşüm ile ilgili simülasyonlarda kullanılan matematiksel denklem aşağıda 

verilmiştir; 

൭
ߙ
ߚ
ߛ
൱ ൌ 	

2
3
൭
1
0
0.5

		
െ0.5
√3/2
0.5

		
െ0.5
െ√3/2
0.5

൱.		ቆ
ܽ
ܾ
ܿ
ቇ																						ሺ3.1ሻ 

Dengeli üç fazlı bir sistemde abc fazı akımlarının toplamı sıfır (0)’a eşittir. Dengeli bir 

sistem düşünüldüğünde, ߛ fazı 0’a eşittir. Dönüşümü biraz daha basite 

indirgediğimizde ise; 

ቀ
α
βቁ ൌ 	

2
3
൬1
0
		
െ0.5
√3/2

		
െ0.5
െ√3/2

൰ . ൭
Iୟ
Iୠ
Iୡ
൱																											ሺ3.2ሻ 

PLL algoritması oluşturulurken Clarke ve Park dönüşümlerinden faydalanılmıştır, 

sistemin PWM referans gerilimlerinin oluşturulmasında Ters Clarke ve Ters Park 

yöntemleri de kullanılmıştır. Referans gerilimlerinin oluşturulması ile ilgili detaylı 
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bilgiler tezin ilerleyen aşamalarında verilecektir. Burada Clarke-Park dönüşümleri 

içerisinde Ters Clarke ve Ters Park dönüşümleri de anlatılacak ve PWM sinyallerinin 

oluşturulması başlığında kontrol tarafı detaylandırılacaktır. 

abc-ekseninden αβ-eksenine geçildiği gibi tersi de söz konusudur. Ters Clarke olarak 

adlandırdığımız bu yöntem için aşağıdaki denklemden yararlanabiliriz ayrıca Ters 

Clarke diyagramı Şekil 3.3’te verilmiştir. 

 

Şekil 3.3 : Ters Clarke dönüşüm. 

3.3 Senkron dq -Referans Eksen Kontrol 

Kullanılan PLL yapısıyla ilgili ikinci kısım dq-referans eksen kontrolüdür. Bu kontrol, 

aynı zamanda Park dönüşümü olarak da bilinmektedir.  Bu kontrol yapısında αβ 

ekseninden dq eksinine geçilmektedir. Bu sayede sistem şebeke frekansına senkronize 

edilir ve bu yüzden bu sistem SRF (synchronous reference frame) olarak da 

adlandırılmaktadır. dq-dönüşümü için kullanılan denklemler aşağıda verilmiştir. dq-

dönüşümü diyagramı Şekil 3.4’te ayrıca verilmiştir. 

 

Şekil 3.4 : Park dönüşümü. 
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൭
݀
ݍ
0
൱ ൌ 	൭

ሻݐሺ߱	ݏ݋ܿ
െ݊݅ݏ	ሺ߱ݐሻ

0
			
ሻݐሺ߱	݊݅ݏ
ሻݐሺ߱	ݏ݋ܿ

0
			
0
0
1
൱ . ൭

ߙ
ߚ
ߛ
൱															ሺ3.3ሻ 

PWM sinyallerinin üretilebilmesi için gerekli referans gerilim sinyallerinin 

üretilmesinde Ters-Park yöntemi kullanılacaktır. Detaylı bilgilendirme referans 

gerilim sinyallerinin üretilmesi başlığına gelinince detaylı olarak ele alınacaktır. 

Burada bu sinyallerinin üretilmesi için gerekli olan Inverse-Park yönteminin nasıl 

kullanıldığı kısaca anlatılmıştır. Ters-Park yöntemi için gerekli denklem aşağıda 

verilmiştir ve görsel Şekil 3.5’te görülmektedir. 

 

Şekil 3.5 : Ters-Park dönüşümü. 

Ters park dönüşü yapıldığında ise; 
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ߙ
ߚ
ߛ
൱ ൌ 	൭

ሻݐሺ߱	ݏ݋ܿ
ሻݐሺ߱	݊݅ݏ
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െ݊݅ݏ	ሺ߱ݐሻ
ሻݐሺ߱	ݏ݋ܿ
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൱ . ൭

݀
ݍ
0
൱															ሺ3.4ሻ 

eşitliği elde edilir.   

Park dönüşümü yapılırken aynı zamanda direkt olarak abc-eksninden dq-eksenine 

geçiş ile de yapılabilir. 
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ܽ
ܾ
ܿ
ቇ			ሺ3.5ሻ 

 Aynı şekilde dq-ekseninden abc-eksenine direkt geçiş de mümkündür. 

ቆ
ܽ
ܾ
ܿ
ቇ ൌ ቌ

ሻݐሺ߱	ݏ݋ܿ
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െ݊݅ݏ	ሺ߱ݐሻ

െ݊݅ݏ	ሺ߱ݐ െ 120°ሻ
െ݊݅ݏ	ሺ߱ݐ ൅ 120°
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ቍ . ൭

݀
ݍ
0
൱													ሺ3.6ሻ 

dq-dönüşüm sonucu nitelendirildiğinde αβ ekseni sonucunda elde edilen sinüzoidal 

referanslardan elde edilen DC niteliğinde değerler elde edilecektir. Bu SRF kontrolün 

en önemli özelliklerinden birisidir çünkü birçok kontrol teorisinde AC referanslar 
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kullanılarak AC nitelikli değerler elde edilerek kontrol sistemi tasarlanır. Bu şekilde 

tasarlanan kontrol bloklarında frekans ve faz bilgileri genellikle hatalı alınmaktadır. 

3.4 Üç Seviyeli SiC-ANPC İçin Tasarlanan PLL Algoritması 

Bölüm 3.2 ve 3.3’te belirtilen Clarke-Park yöntemleri kullanılarak evirici yapısının 

şebeke frekansına senkron olması ve şebeke güç faktörü bilgisini alınması 

sağlanmıştır. PLECS ortamında gerçekleştirilen simülasyonlarda şebeke gerilim 

bilgileri kullanılarak Clarke-Park dönüşümleri uygulanmıştır. Bu sayede tasarlanan 

sistemde q-ekseni üzerinden oluşturulan kontrol yapısıyla şebeke frekansına 

senkronize olunmuş ve güç faktörü bilgisi elde edilmiştir. 

Literatür taramasında üç fazlı şebekeye bağlı evirici yapılarında kullanılması gereken 

PLL algoritmalarına detaylı şekilde değinilmiştir. Tez çalışmasında kullanılacak olan 

SRF-PLL (senkron referans eksen-PLL) algoritmasının matematiksel arka planı PLL 

algoritması oluşturma modeliyle birlikte simülasyonlardan önce açıklanmıştır. 

PLL, şebekeye bağlı enerji dönüşüm sistemlerinin performansına, enerji kalitesine, 

denge ve güvenilirliğine, kilit eleman olarak etki eder. Şebeke frekansındaki 

değişimleri kolaylıkla takip eder, gerilim dalgalanmaları ve harmonik bozulmalar 

altında bile yüksek performans sağlar. Tipik bir PLL, Şekil 3.6’da gösterildiği gibi bir 

faz dedektöründen (PD), bir döngü filtresinden (LF) ve voltaj kontrollü bir osilatörden 

(VCO) oluşur. PD, referans sinyali V୧ve geri besleme sinyali V୭’ı karşılaştırır. Vf 

sinyalini üretmek V୧ ve V୭ arasındaki faz hatasına bağlıdır. LF, Vf hata sinyalinin 

salınım koşullarını zayıflatır. VCO, frekansı ߱ olan V୭ çıkış sinyalini üretir. 

Tamamlanmış sistem, referans sinyaliyle V୧ faz ve frekans olarak senkronize edilmiş 

bir çıkış sinyali V୭ üretir. 

 

Şekil 3.6 : PLL Genel yapısı 

PLL algoritmasının matematiksel modelini çıkarmak için Şekil 3.6’da yer alan giriş ve 

çıkış sinyalleri üzerinden hesaplamalar yapılmıştır. 
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Şekil 3.6’da yer alan ߶௜௡ሺݐሻ giriş sinyalinin fazını, ߶௢௨௧ሺݐሻ ise geri besleme sinyalinin 

fazını göstermektedir. Giriş ve çıkış sinyalinin faz açıları arasında ilişki denklem 

3.7’de verilmiştir. 

߶௢௨௧ሺݐሻ ൌ 	߶௜௡ሺݐሻ ൅ ߶௘ሺݐሻ																													ሺ3.7ሻ 

Denklem 3.7’de görüldüğü üzere giriş ve çıkış faz açısı arasında bir öteleme olabilir 

fakat PLL algoritması oluşturulurken asıl istenen giriş sinyalinin faz açısı ile senkron 

olunmasıdır. 

Şekil 3.6’da yer alan ω୧୬ሺtሻ giriş frekansı ile ω୭୳୲ሺtሻ çıkış frekansı arasındaki ilişki 

ise denklem 3.8’de verilmiştir. 

߱௢௨௧ሺݐሻ ൌ 	߱௜௡ሺݐሻ																																													ሺ3.8ሻ 

Denklem 3.8’de görüldüğü üzere giriş ve çıkış sinyalinin frekansı eşittir. PLL 

algoritması oluşturulurken istendiği üzere giriş sinyali frekansına senkron 

olunmaktadır. 

Şekil 3.6’da verilen giriş sinyali ݒ௜ሺݐሻ’nin; 

v୧ሺtሻ ൌ 	 v୧. sin	ሾω୧୬ሺtሻ ൅ ϕ୧୬ሺtሻሿ																												ሺ3.9ሻ	 

olduğu ve çıkış sinyali ݒ௢ሺݐሻ’nin; 

ሻݐ௢ሺݒ ൌ .௢ݒ	 sin	ሾω୭୳୲ሺtሻ ൅ ϕ୭୳୲ሺtሻሿ																							ሺ3.10ሻ 

olduğu varsayılırsa (burada ݒ௜ሺݐሻ ve ݒ௢ሺݐሻ sabit ve tepe değerler olarak 

varsayılmaktadır); giriş ve çıkış arasındaki anlık faz farkı (ϕୣሺtሻ ) denklem 3.11’deki 

gibi olmaktadır. 

ϕୣ
ሺtሻ ൌ ሾω୧୬ሺtሻ ൅ ϕ୧୬ሺtሻሿ െ	 ሾω୭୳୲ሺtሻ ൅ ϕ୭୳୲ሺtሻሿ	

ൌ 	 ሺω୧୬ െ ω୭୳୲ሻ. t ൅	ϕ୧୬ሺtሻ െ ϕ୭୳୲ሺtሻ																																ሺ3.11ሻ 

Burada görülmektedir ki, ilk anda giriş ve çıkış sinyali arasındaki frekans farklı 

olduğundan fazları doğrudan karşılaştırmak zordur. ω୭୳୲ሺtሻ’nin referans faz olduğunu 

varsayarsak, giriş sinyalinin anlık fazı denklem 3.12’deki gibi yazılabilir. 

߱௜௡ሺݐሻ ൅ ߶௜௡ሺݐሻ ൌ ߱௢௨௧ሺݐሻ ൅ ሺ߱௜௡ െ ߱௢௨௧ሻݐ ൅ ߶௜௡ሺݐሻ		ሺ3.12ሻ 

Denklem 3.13’te; 

∆߱௢௨௧ ൌ ߱௜௡ െ ߱௢௨௧

߶ଵሺݐሻ ൌ 	∆߱௢௨௧. ݐ ൅		߶௜௡ሺݐሻ
ൠ																					ሺ3.13ሻ 
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olduğu varsayılırsa, denklem 3.14’teki eşitlik elde edilir. 

߱௜௡ሺݐሻ ൅	߶௜௡ሺݐሻ ൌ 	߱௢௨௧. ݐ ൅ ߶ଵሺݐሻ																							ሺ3.14ሻ 

Aynı şekilde, çıkış sinyalinin anlık fazı denklem 3.15’deki gibi yazılabilir. 

߱௢௨௧ሺݐሻ ൅ ߶௢௨௧ሺݐሻ ൌ 	߱௢௨௧. ݐ ൅	߶ଶሺݐሻ
߶ଶሺݐሻ ൌ 	߶௢௨௧ሺݐሻ

ൠ																ሺ3.15ሻ 

olduğu varsayılırsa, giriş ve çıkış sinyali ortak bir referans fazına sahip olduğundan, 

giriş sinyali ile çıkış sinyali arasındaki faz farkını elde etmek çok kolaydır. Şekil 3.7’de 

giriş ve çıkış dinyalleri arasındaki faz ilişkisi gösterilmiştir. 

 

Şekil 3.7 : Giriş ve çıkış sinyalleri arasındaki faz ilişkisi. 

ω୭୳୲(t)’yi  referans faz olarak belirlersek, Şekil 3.7’de yer alan sağ taraftaki grafiği 

elde ederiz. 

߶௘ሺݐሻ ൌ 	߶ଵሺݐሻ െ	߶ଶሺݐሻ																														ሺ3.16ሻ 

Anlık frekans farkını ise denklem 3.17’deki gibi elde ederiz. 

݀ϕ௘ሺtሻ

ݐ݀
ൌ 	ϕ௘ሺtሻሶ ൌ 	ϕଵሺtሻ െሶ ϕଶሺtሻ ൌሶ ∆߱௢௨௧ ൅

݀ϕଵሺtሻ

ݐ݀
െ
݀ϕଶሺtሻ

ݐ݀
										ሺ3.17ሻ 

ϕଵሺtሻሶ , ϕଶሺtሻሶ ’den farklı bir değere sahip ise giriş ve çıkış sinyal vektörleri arasındaki 

faz farkı zamanla büyümeye devam eder. ϕଵሺtሻሶ , ϕଶሺtሻሶ ’e eşit olduğunda ise bu iki 

vektör aynı hızda dönmeye devam ederler ve bu iki vektör arasındaki açı farkı sabit 

kalır. Bu durum ise kitlenme durumu (locking state) olarak ifade edilmektedir. 
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Faz dedektörü bloğu incelendiğinde, burada ݒ௘ሺݐሻ hata sinyalidir. ܭௗ ise faz dedektörü 

bloğunun kazancıdır. Faz dedektörü bloğu ϕ୧୬ሺtሻ giriş sinyali ile ϕଶሺtሻ çıkış sinyali 

arasındaki ϕୣሺtሻ	ሺfaz	farkıሻ’nı tespit eder. 

ሻݐௗሺݒ ൌ .ௗܭ	 ሾϕ୭୳୲ሺtሻ െ ϕ୧୬ሺtሻሿ																		ሺ3.18ሻ 

Denklem 3.18’deki ilişki faz dedektörünün davranış karakteristiği olarak özetlenebilir. 

Faz dedektörünün ideal karakteristiği Şekil 3.8’de gösterildiği gibi lineerdir. 

 

Şekil 3.8 : Faz dedektörü ideal karakteristiği. 

Faz dedektörü bloğunun ܭ௠ katsayısı ile gerçekleştirildiğini varsayarsak; 

ሻݐௗሺݒ ൌ .௠ܭ	 .ሻݐ௜ሺݒ ሻݐ௢ሺݒ ൌ .௠ܭ	 .௜ݒ sinሾω୭୳୲. ݐ ൅	ϕଵሺtሻሿ . .௢ݒ .ሾω୭୳୲ݏ݋ܿ ݐ ൅	ϕଶሺtሻሿ 

ൌ 	0.5. .௠ܭ .௜ݒ .௢ݒ sinሾ2ω୭୳୲. ݐ ൅	ϕଵሺtሻ ൅ ϕଶሺtሻሿ ൅ 0.5. .௠ܭ .௜ݒ .௢ݒ sinሾϕଵሺtሻ െ	ϕଶሺtሻሿ              (3.19) 

Bir diğer blok olan alçak geçiren filtre ise, ݒௗሺݐሻ alçak geçiren filtreden geçerken 

2ω୭୳୲ kısmı Şekil 3.9’da gösterildiği gibi bu filtrede süzülür. 

 

Şekil 3.9 : Çarpma fazı aşamasının matematiksel modeli. 

Filtre döngü bloğu, faz dedektörü çıktısındaki sinyal içerisinde bulunan yüksek 

frekanslı bileşenleri filtreler VCO bloğu için DC sinyal bileşenlerini oluşturur. Filtre 

döngü bloğunun denklemi şu şekilde ifade edilebilir: 
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ሻݏ௖ሺݒ ൌ ሻݏௗሺݒሻݏሺܨ

ሻݏሺܨ ൌ 	
ܽ௠ݏ௠ ൅ ܽ௠ିଵݏ௠ିଵ ൅⋯ܽ଴
ܾ௡ݏ௡ ൅ ܾ௡ିଵݏ௡ିଵ ൅⋯ܾ଴

ቑ																		ሺ3.20ሻ	 

 ሻ alçak geçiren filtrenin giriş ve çıkış sinyalinin Şekil 3.9’da gösterildiğiݏ௖ሺݒ ሻ veݏௗሺݒ

gibi la-place dönüşümüdür. 

 

Şekil 3.10 : Alçak geçiren filtre matematiksel modeli. 

VCO bloğu ise, aslında gerilim-frekans dönüştürücü bloğudur ve Şekil 3.11’de 

karakteristiği verilmiştir. 

 

Şekil 3.11 : VCO karakteristiği. 

ω௩ሺݐሻ anlık açısal frekans ve v௖ሺݐሻ ise kontrol gerilimidir. Belli bir aralıkta, ω௩ሺݐሻ ve 

v௖ሺݐሻ arasındaki ilişki denklem 3.21’de verilmiştir. 

ω௩ሺݐሻ ൌ 	ω଴ ൅	K଴	. v௖ሺݐሻ																													ሺ3.21ሻ 

Burada ω଴, serbest salınım açısal frekansı ve K଴	 ise VCO’nun kazancıdır. ϕ୴ሺtሻ, faz 

dedektörünün bir fonksiyonu olmalıdır ve ϕ୴ሺtሻ, ω௩ሺݐሻ′nin integralinin sonucu olarak 

hesaplanmaktadır. 

ϕ୴ሺtሻ ൌ 	ω଴. ݐ ൅ K଴	 න v௖ሺݐሻ݀ݐ
௧

଴
																ሺ3.22ሻ	 

Denklem 3.22’ü açarsak; 

ϕ୴ሺtሻ ൌ 	ω଴. ݐ ൅ K଴	. v௖ሺݐሻ/݌																						ሺ3.23ሻ 



42 

ve üstteki denklemleri çözümlediğimizde; 

ϕଶሺtሻ ൌ 	K଴	. v௖ሺݐሻ/݌																							ሺ3.24ሻ 

denklemini elde ederiz. 

Şekil 3.12’de, denklem 3.24’te verilen eşitliğin matematiksel modele dönüşmüş hali 

verilmiştir. 

 

Şekil 3.12 : VCO'nun matematiksel modeli. 

Denklem 3.24’te ve Şekil 3.12’de verilen 1/݌ oranı integral faktörüdür. İntegral 

faktörü, faz ve açısal frekansın arasındaki integralin sonucu olarak belirlenen 

faktördür. 

PLL algoritmasının oluşturulması ile ilgili verilen detaylı formülasyonlardan yola 

çıkılarak Şekil 3.13’te gösterilen PLECS ortamında simülasyonu oluşturulan algoritma 

verilmiştir. 

 

Şekil 3.13 : PLECS ortamında oluşturulan PLL algoritması. 

Şekil 3.13’te verilen algoritmada görüldüğü gibi şebeke gerilim bilgisi okunmaktadır. 

Okunan şebeke gerilimleri Clarke ve Park dönüşümlerinden geçirilir. Park dönüşümü 

sonucunda elde edilen d-ekseni sabit tutulur ve q-ekseni tasarlanan PI kontrol 

bloğundan geçirilir. q-ekseni dışarıdan verilen bir referans ile sıfıra çekilmeye 

çalışılırken PI kontrol bloğunun çıkışında şebeke frekans bilgisi elde edilmiş olur. 

Şebeke güç faktörünün elde edilmesi için elde edilen frekans bilgisi integral bloğundan 

geçirilir. Bu sayede hem şebeke frekans bilgisi hem de şekebe güç faktörü bilgisi elde 

edilmiş olur. MATLAB/Simulink ortamında simülasyonu gerçekleştirilen PLL 

bloğunun gösterimi Şekil 3.14’te verilmiştir. 
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Şekil 3.14 : Matlab/Simulink ortamında gerçekleştirilen PLL bloğu detaylı 
gösterim. 

Şebeke gerilim bilgilerinin ölçümü için gerekli analog devrelerin tasarımı Elektra 

Elektronik San. ve Tic. A.Ş. firmasının desteği ile gerçekleştirilmiştir. Bu devrelerin 

simülasyonu LTSpice yazılımı kullanılarak gerçekleştirilmiştir. Simülasyon sonuçları 

çerçevesinde tüm sistem gerçeklenmiştir. Ölçüm devrelerinin simülasyonu ve 

gerçeklenmesi ile ilgili süreçler ilerleyen bölümlerde detaylıca ele alınmıştır. 

3.5 Üç Seviyeli SiC ANPC Evirici Kontrol Algoritmasının Tasarımı 

Bu bölümde üç seviyeli SiC-ANPC yapısında hedeflenen kontrol bloklarının genel 

şeması verilmiş ve bu şema üzerinden tasarlanacak kontrol blokları belirtilmiştir. Şekil 

3.15’te tez kapsamında tasarımı hedeflenen evirici yapısının genel diyagramı kontrol 

şeması tasarımı ile birlikte verilmiştir. 

 

Şekil 3.15 : Evirici kontrol blokları ile genel şeması. 

Şekil 3.15’te verilen sistem tasarlanırken kontrol blokları ile optimize bir sistem 

tasarlanması hedeflenmiştir. Burada görüldüğü üzere evirici sistemi DC bara kontrolü 

için bir kontrol bloğuna ve ayrıca akım ölçümü için bir kontrol bloğuna ihtiyaç 

duymaktadır. Bu blokların doğru tasarlanabilmesi için birçok kontrol yöntemi olduğu 

literatür taramasında belirtilmiştir. Bu araştırmalardan yola çıkarak en optimum 
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kontrol algoritmasının kontrolü hedeflenmiştir. Bunun için çeşitli kontrol teknikleri 

simülasyonlar çerçevesinde gerçekleştirilmiştir. Yapılan simülasyonlar sonucunda PI 

kontrolü ile DC bara geriliminde ve referans gerilim sinyallerinin üretilmesi için akım 

kontrol yöntemlerinde kullanılmıştır. 

3.6 Kontrol Algoritmasının Simülasyonu ve Tasarımı 

Kontrol algoritmasının simülasyonu güç elektroniği için özelleşmiş PLECS 

yazılımında yapılmıştır. İlk olarak eviricinin kontrolör yapısı tasarlanmıştır. Şekil 

3.16’da görüldüğü üzere PLECS yazılımında gerçekleştirilen kontrolörün genel yapısı 

görülmektedir. İlk blok PLL ve Clarke-Park dönüşümlerini içermekte, ikinci blok 

şebeke gerilimi ve akımlara göre referans sinüsleri üretmekte ve son blokta ise referans 

sinüsler, anahtarlar için uygun PWM’lere dönüşmektedir. 

 

Şekil 3.16 : Evirici kontrolörü. 

Şekil 3.17’de görülen PLL bloğu ile evirici, şebekeye senkron olmaktadır. Bu şekilde 

şebekenin faz açısı ve frekans tespit edilerek blok çıkışına verilir. Üç faz gerilimi ve 

akımları, PLL bloğundan alınan faz açısı ile birlikte Clarke-Park dönüşümüne girerek 

dq bileşenlerine dönüştürülür. PLL bloğunda elde edilen faz açısı, Clarke-Park 

dönüşümü sonrası elde edilen dq bileşenleri ve DC bara gerilimi, referans sinüslerin 

üretimi için bir sonraki bloğa aktarılır. 
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Şekil 3.17 : PLL ve Clarke-Park dönüşümleri. 

DC bara gerilimi, referans DC bara gerilimi ile karşılaştırılıp PI kontrolörden geçerek 

akımın d bileşeni için referans üretilir. Akımın q bileşeninin referansı “0” kabul 

edilerek, bu iki referans akım Clarke-Park dönüşümleri ile elde edilen dq bileşenleri 

ile kıyaslanıp PI kontrolörden geçerler. PI kontrolör katsayıları Vikram Kaura ve 

Vladimir Blasko’nun [72] yaptığı çalışmalardan yola çıkılarak hesaplanmıştır. İzlenen 

bu yönteme göre Kp katsayısı düzeltme faktörü α, faz-faz arası şebeke gerilimi ve 

örnekleme zamanı ௦ܶ’ye bağlı olarak elde edilir. Ki katsayısı ise düzeltme faktörü 

α’nın karesi ve örnekleme zamanı ௦ܶ’ye bağlı olarak elde edilir. Kp ve Ki katsayıları 

aşağıdaki denklemlere göre elde edilebilir: 

௜ܭ ൌ 	
1

.ଶߙ ௦ܶ
																																																						ሺ3.25ሻ 

௣ܭ ൌ
1
ߙ
.
1

ܷ. ௦ܶ
																																																		ሺ3.26ሻ 

Yukarıda verilen denklemlerde α, düzeltme faktörü, U, faz-faz arası gerilimi ve ௦ܶ ise 

örnekleme zamanıdır. Düzeltme faktörü α’yı belirlemek için [72]’de yer alan bant 

genişliği ve sönümleme grafiği incelenebilir. Burada hesaplanan ܭ௣ = 0.83 ve ܭ௜ = 

2.77 yaklaşık değerleri her ne kadar PLECS yazılımı ortamında kontrolü sağlayabilse 

de, pratikte bu katsayılar ile düzeltmeler yapmak gerekmektedir. 

PI kontrolör çıkışında gerilim için referans dq bileşenleri elde edilir. Elde edilen dq 

bileşenleri ters Clarke-Park dönüşümü ile üç faz referanslarına dönüştürülür ve DC 

barayı dengelemek için gerekli olan sıfır bileşeni de üç faz referansına eklenir. Bu 

işlemlerin yapıldığı kontrolör bloğu Şekil 3.18’da verilmiştir. Blok çıkışında üç faz 
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için referanslar üretilmiştir ve bu üç faz referansları PWM üreten bloğa verilerek, her 

bir anahtar için uygun PWM sinyalleri üretilir. 

 

Şekil 3.18 : Referans sinyallerinin üretildiği diyagram. 

Üretilen referans sinyalleri, şebeke gerilim ölçümleri ve DC bara ölçümü PWM üreten 

bloğa girer. Şekil 3.19’da görülen bu blok bu parametrelere ve taşıyıcı sinyale göre her 

anahtar için uygun PWM’i üretir. Taşıyıcı frekansı, anahtarlama frekansı ile aynıdır. 

ANPC yapılarında bazı anahtarlar şebeke frekansında sürüldüğü için bu anahtarların 

kontrolü şebeke gerilimine göre, diğer anahtarların kontrolü ise üretilen referans 

sinyaline göre yapılır. Her bir faz için toplam 4 adet PWM üretilir. Ayrıca bu bloğun 

içinde sistemin başlayıp kapatılmasına izin veren bir giriş bulunur. 

 

Şekil 3.19 : Referans gerilim sinyalleri ile PWM üretimi. 
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3.7 Sinüzoidal Darbe Genişlikli Modülasyon (SPWM) 

Taşıyıci sinyal tabanlı sinüzoidal darbe genişlik modülasyonu yöntemi, bir eviricinin 

üç fazlı çıkış gerilimini elde etmek için kullanılan en temel yöntemlerden biridir. Bu 

yöntemde transistör anahtarlama modeli Şekil 3.20’de verilmiştir. Şekilde görüldüğü 

üzere 120° faz farkına sahip üç referans gerilim sinyali iki üçgen taşıyıcı dalga 

formuyla karşlılaştırılarak temel PWM sinyali elde edilmiştir. Matlab/Simulink 

ortamından alınan dalga şeklinde, abc fazı referans gerilimleri ile taşıyıcı sinyal dalga 

şekli verilmiştir. 

 

Şekil 3.20 : Sinüzoidal PWM’in faz gerilim referansları ve taşıyıcı sinyaller. 

Şekil 3.20’deki PWM üretme yöntemi ile üretilen PWM dalga şekli üç fazlı evirici 

sistemlerinin girişine uygulanır. Burada en kritik nokta üretilen gerilim referans 

sinyalleridir. Gerilim referans sinyallerinin doğru üretilebilmesi doğru anahtarlama 

için kritik öneme sahiptir. Üretilen referans gerilim sinyallerinin istenilen aralıkta 

olması olası bir yanlış anahtarlama durumu önler. Bu sayede çıkışta istenilen dalga 

şekli elde eidlmiş olur. 
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4.  ÜÇ FAZLI SiC TABANLI ANPC EVİRİCİ İÇİN DONANIMSAL 

TASARIMLAR 

4.1 SiC MOSFET İçin Kapı Sürücü Tasarımı 

Güç elektroniği çeviricilerinde yüksek öneme sahip, sistemin doğru çalışmasına 

doğrudan etki eden önemli bir faktör de kapı sürücü devrelerinin tasarımıdır. 

Anahtarlama elemanlarının kapılarını hızlı ve güvenli bir şekilde sürmek sistemin 

performansı ve güvenliği için önemlidir. Kapı sürücü devreleri anahtarlama 

elemanlarının “kaynak(source)” ucu ile eş potansiyelde kapı sürme için gerekli gücü 

sağlayacak galvanik izolasyon sağlayan besleme devreleri içermektedir. Bunun 

yanında bir de kapı sinyallerini anahtarlama elemanının kapısına galvanik izolasyonlu 

şekilde iletmek için bir optokuplör yapısı barındırmaktadır. Harici ve izole besleme 

devresi için kullanılan yaygın topolojiler; flyback, forward, push-pull ve half 

bridge’dir. DC/DC çevirici ile elde edilen gerilimler izole bir kapı sürücü entegresine 

uygulanır. Bu kapı sürücü entegresinin çıkışı bir direnç üzerinden anahtarlama 

elemanının kapısına uygulanır. 

3 seviyeli ANPC evirici topolojisi üzerinde faz başına 4 adet IGBT, 2 adet SiC 

MOSFET bulunmaktadır. Kullanılan evirici modülünün yapısında bulunan IGBT’lerin 

kapı sürme gerilim seviyesi aralığı -20/+20V aralığında ve SiC MOSFET’lerin kapı 

sürme gerilim seviyesi ise -10/+20V aralığındadır. 

Datasheet’te verilen kapı sürme gerilim seviyeleri üzerinden kapı sürme devreleri 

tasarlanmıştır. Tasarlanan kapı sürme devrelerinden IGBT’lerin kapı sürme gerilim 

seviyesi +15/-9V arasında iken, SiC MOSFET’lerde bu gerilim seviyesi +15/-5V’tur. 

Farklı gerilim seviyelerinde kapı sürülmesinin nedeni ise IGBT ve MOSFET’lerin 

sınır kapı sürme gerilim seviyelerinin farklı olmasıdır.  Diğer taraftan IGBT’ler şebeke 

frekansında sürüldükleri için onları süren kapı sürücülerin güçleri 1W’ın altındadır. 

Ancak SiC MOSFET’leri süren kapı sürücülerin hesaplanan gerekli güç değerleri 2W 

olarak bulunmuştur. 
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Şekil 4.1(a)’da kapı sürücülerde kullanılacak olan DC/DC çevirici yapısına ait devre 

şeması yer almaktadır. Oluşturulan çevirici yapısının sekonderinde elde edilecek olan 

gerilim seviyelerini çıkış katında kullanılan zener diyotlar belirlemektedir. 

 

Şekil 4.1 : (a) SiC-MOSFET kapı sürücü için izole DC/DC çevirici 
simülasyon şeması, (b) kapı sürücü çıkış kademesi. 

Şekil 4.1(a)’ verilen SiC-MOSFET için QA151 ve QA151M ile tasarlanan izole 

DC/DC çeviricinin VCC ve VEE çıkışları Şekil 4.1(b)’de verilen kapı sürücü çıkış 

kademesine verilir. Kapı sürücü çıkış kademesinin “gate” çıkışından alınan kapı sürme 

sinyalleri MOSFET’in kapı girişine verilir. Şekil 4.1(b)’de gate çıkışına bağlanan 

“RC” modeli, MOSFET anahtarının iç RC modellenmesidir. 

MOSFET ve IGBT kapılarına PWM sinyallerinin uygulanabilmesi için, kapı sürücü 

çıkış kademesinin girişine verilen 15V besleme gerilimi, işlemcinin çıkışından gelen 

“3.3V” geriliminin MC33152 seviye değiştirici(level shifter) devresi ile yükseltilmesi 

sonucu elde edilmiştir. 3.3V işlemci çıkışı 15V seviyesine yükseltilerek Şekil 

4.1(b)’de verilen anahtarların kapı girişine uygulanır. Kullanılan PNP ve NPN yapıda 

iki anahtarlama elemanı çıkışından alınan PWM sinyali MOSFET ve IGBT’lerin kapı 

sinyallerine uygulanır. 

 

Şekil 4.2 : İşlemci çıkışı 3.3V gerilim seviyesi ve SiC-MOSFET kapısına 
uygulanan kapı sinyali. 
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Şekil 4.2’de verilen işlemci çıkışı 3.3V sinyali ile SiC-MOSFET’in kapısına 

uygulanan (-5V/+15V) sinyal arasında yaklaşık 250ns’lik bir gecikme görülmektedir. 

Bunun nedeni kullanılan seviye değiştiricinin giriş ve çıkışı arasındaki gecikmedir.  

 -5V/+15V kapı sinyali için QA151M DC/DC dönüştürücüsü ile tasarım yapılmıştır. 

Şekil 4.3’te ise Si-IGBT’lerin girişine uygulanan -9V/+15V kapı sinyali ile işlemcinin 

çıkışındaki 3.3V gerilim seviyesi görülmektedir. -9V/+15V kapı sinyali için QA151 

DC/DC dönüştürücüsü ile tasarım yapılmıştır. 

 

Şekil 4.3 : İşlemci çıkışı 3.3V gerilim seviyesi ve Si-IGBT kapısına 
uygulanan kapı sinyali. 

Şekil 4.4’te ise işlemcinin 3.3V çıkışı ile Si-IGBT’nin kapısına uygulanan -9V/+15V 

sinyalleri arasındaki gecikmenin olduğu görsel verilmiştir. 

 

Şekil 4.4 : İşlemci çıkışı gerilim seviyesi ve Si-IGBT kapı sinyalleri 
arasındaki gecikme. 

IGBT’leri sürecek olan devrelerin çeviricileri için çıkış tarafında kullanılacak olan 

zener diyotların 15V ve 9V’luk olmaları gerekmektedir. Ancak SiC MOSFET’leri 

sürecek olan devrede 9V’luk zener diyot yerine 5V’luk kullanılması gerekmektedir. 

Şekil 4.1(b)’de kapı sürücü devresi ve SiC MOSFET’in RC olarak modellenmesine ait 

devre şeması bulunmaktadır. Bu devrede çeviricide elde edilen gerilimler MOSFET’in 

kapısına NPN ve PNP transistörler üzerinden uygulanmaktadır. Optokuplörün çıkışı 

bir direnç üzerinden transistörlerin bazına uygulanır. MOSFET ve IGBT’leri iletime 

sokarken ve kesime götürürken anlık yüksek akımlar akacağı için transistör ve kapı 

direnci seçimi çok önemlidir. Şekil 4.5’te ise oluşturulan devrelere ait dalga 

şekillerinin hepsinin bir arada verilmiş hali gösterilmektedir. 
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Şekil 4.5 : Kapı sürücü devresinin simülasyon sonuçları (Yeşille gösterilen 
grafik, DC/DC çeviricinin +15V çıkış gerilimi, kırmızı ile gösterilen grafik, 
DC/DC çeviricinin -5V çıkış gerilimidir. Mavi grafik ise MOSFET’in kapı 

sinyalidir). 

Simülasyonlarla elde edilen verilerden yola çıkarak Altium Designer’da kullanılacak 

olan komponentlerin, şematik ve footprint çizimleri yürütülmüştür. Tasarlanan kapı 

sürücü kartının 3D tasarımı ve Layout Tasarımı EK B’de verilmiştir. Kapı sürücü kartı 

tasarımında kullanılan QA151 ve QA151M DC/DC dönüştürücü ile MC33152 seviye 

değiştiricinin datasheetleri Ek A’da verilmiştir. 

4.2 LCL Filtre Simülasyonu ve Tasarımı 

Evirici sistemlerinde şebeke bağlantısı, evirici çıkışında bulunan pasif filtre üzerinden 

gerçekleştirilir. Kullanılacak pasif filtre sadece bir endüktanstan oluşabileceği gibi, 

LC, LCL ve LCL-LC gibi farklı filtre yapılarında da gerçeklenebilmektedir. Bu 

filtrenin asıl amacı şebekeye, gerilim kaynağı olarak çalışan eviricinin 

bağlanabilmesini ve akım kontrolü yapılabilmesini sağlamak, diğer taraftan şebekeye 

verilen anahtarlama gürültüsünü minimize etmektir. En basit filtre yapısı olan tek bir 

endüktansa sahip filtreden başlanarak adım adım filtreleme yetenekleri incelenmiş ve 

uygun boyutlandırma yapılmıştır. 
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Evirici şebekeye sadece bir endüktans üzerinden bağlanabilir. Bu yapı Şekil 4.6’da 

görüldüğü gibi en basit filtre yapısıdır. Sadece bir endüktans kullanılması durumunda 

yapının frekansa bağlı olarak sönümleme miktarı -20 dB/dec oranında olmaktadır. Bu 

tür bir filtre yapısı ile anahtarlama frekansında elde edilebilecek sönümleme miktarı 

sınırlıdır. IEEE 519 standardına uygunluk için 35. harmonik (1750Hz) üzerinde 

frekanslarda anahtarlanan sistemlerde şebekeye verilen anahtarlama gürültüsünün 

anma akımın %0.3’ünden daha küçük olması gerekmektedir. Sadece tek bir 

endüktansın kullanıldığı durumda bunu sağlayabilmek için büyük bir endüktans 

değerine ihtiyaç vardır. Yapı basit olmasına rağmen şebeke standartlarına uyumluluk 

açısından endüktans değerinin yüksek tutulması gerektiği için en pahalı çözümdür. 

 

Şekil 4.6 : L filtre yapısı ve sönümleme karakteristiği. 

Evirici yapılarında genellikle sadece bir endüktanstan oluşan filtre yerine LCL filtre 

yapısı kullanılmaktadır. Şekil 4.7’de basit bir LCL filtre yapısı verilmiştir. 

 

Şekil 4.7 : Basit bir LCL filtre yapısı. 

Şekil 4.7’de verilen LCL filtre yapısının transfer fonksiyonu ve parametre seçimleri 

aşağıda verilmiştir. 

݅௚ሺݏሻ
ሻݏ௜ሺݒ

ൌ 	
1

ܥ௚ܮ௜ܮଷݏ ൅ ௜ܮሺݏ ൅ ௚ሻܮ
																																	ሺ4.1ሻ 



54 

Denklem 4.1’de verilen LCL filtrenin transfer fonksiyonunda; ݅௚, şebeke tarafı akımı, 

 .௚ ise şebeke tarafı ve evirici tarafı endüktanslarıdırܮ ௜ veܮ ,௜, evirici tarafı gerilimiݒ

Şekil 4.7’de verilen LCL filtre yapısının rezonans frekansı ( ௥݂௘௦ሻ denklem 4.2’deki 

gibi hesaplanmaktadır. Denklem 4.2’de verilen “C”, filtre kapasitörüdür. 

௥݂௘௦ ൌ 	
1
ߨ2

ඨ
௜ܮ ൅ ௚ܮ
ܥ௚ܮ௜ܮ

																																									ሺ4.2ሻ 

LCL filtre tasarımında evirici tarafı bobinin	ܮ௜	 endüktans değeri denklem 4.3’teki gibi 

hesaplanmaktadır. Şebeke tarafı endüktans değeri ise, evirici tarafı endüktansın, bir 

korelasyon katsayısı (ݎሻ ile çarpılmasıyla elde edilir. 

௜ܮ ൌ 	
ܷௗ௖

8∆݅௅௜_௠௔௫ ௦݂௪	
																																										ሺ4.3ሻ 

 
௚ܮ ൌ .ݎ  ሺ4.4ሻ																																																												௜ܮ

Denklem 4.3’te verilen ܷௗ௖ሺVሻ, DC taraf gerilim değeridir. ௦݂௪(Hz) ise sistemin 

anahtarlama frekansıdır. ܷௗ௖, değeri ise denklem 4.5’teki gibi hesaplanmaktadır. 

Denklem 4.5’te verilen ܧ௡, faz-faz arası gerilimin RMS değeri, ܯ ise modülasyon 

indeksidir. 

ܷௗ௖ ൌ 	
௡√2ܧ2

3√ܯ
																																																			ሺ4.5ሻ 

Filtre kapasitörü “ܥ௙” aşağıdaki gibi hesaplanmaktadır. Denklem 4.6’da verilen ܼ௕, 

baz empedansıdır. ܷ௡, faz-faz arası RMS gerilimi (evirici çıkışı) ve ௡ܲ ise anma 

gücüdür. Denklem 4.7’de verilen ܥ௕ ise baz kapasitans değeridir. ௚߱, şebeke tarafı 

açısal frekansıdır. 

ܼ௕ ൌ 	
ܷ௡ଶ

௡ܲ
																																																													ሺ4.6ሻ 

 

௕ܥ ൌ 	
1

௚߱. ܼ௕
																																																						ሺ4.7ሻ 

Denklem 4.3’te verilen ∆݅௅௜_௠௔௫ değeri ripple akımının %10’u kadardır. Filtre 

kapasitörü ܥ௙ ise baz kapasitörün %5’i kadar olarak hesaplanmaktadır. 

∆݅௅௜_௠௔௫ ൌ 0.01 ௡ܲ√2
ܷ௡

																																					ሺ4.8ሻ 
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௙ܥ ൌ  ሺ4.9ሻ																																																				௕ܥ0.005	

Şekil 4.8’de gösterilen LCL yapısı içerisinde bulunan 3 pasif eleman ile 3. dereceden 

bir filtre oluşturulur. Bu sayede sönümleme oranı -60 dB/dec oranına çıkarak yüksek 

frekanslarda daha iyi sönümleme elde edilebilir. Rezonans frekansı olarak 12.5 kHz 

seçilen sistem ve bu frekanstaki rezonansın etkisi Şekil 4.8’de görülebilir. Rezonans 

frekansı öncesindeki davranış, tek endüktansın davranışı ile aynı olmasına rağmen, 

rezonans frekansının üstünde sönümleme oranı -60 dB/dec oranına çıkarak yüksek 

frekansları çok iyi süzer. Bu yapıda oluşan rezonans noktası evirici tarafından 

uyarılarak kararsızlıklara neden olabileceğinden filtrenin bir direnç yardımıyla 

sönümlendirilmesi gerekmektedir. Şekil 4.8’de verilen LTSpice çıktısında I(L1) ile 

gösterilen siyah renkli sinyal sadece L filtre kullanılarak tasarlanan yapıya aittir. Mavi 

renkli gözüken I(L3) sinyal ise LCL yapısına aittir. 

 

Şekil 4.8 : LCL filtre yapısı ve sönümleme karakteristiği. 

Kullanılan kondansatöre seri bağlanacak bir direnç ile rezonans frekansındaki 

kuvvetlendirme etkisi azaltılmış ve bu noktadaki oluşabilecek kararsızlık sorunları 

çözümlenmiş olur. Çok büyük seçilen direnç, sönümleme etkisini azaltırken, çok 

küçük seçilmesi de rezonans noktasındaki kuvvetlendirmeyi yeteri kadar azaltamaz. 

Şekil 4.9’da sönümleme direnci eklenmiş LCL filtre yapısı verilmiştir. 

 

Şekil 4.9 : Sönümleme direnci eklenmiş LCL filtre yapısı. 
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Şekil 4.9’da verilen sönümleme direnci eklenmiş LCL filtre yapısında, ܴ ௗ, sönümleme 

direnci denklem 4.10’daki gibi hesaplanır. 

ܴௗ ൌ 	
1
3
.

1
ߨ2 ௥݂௘௦ܥ௙

																																										ሺ4.10ሻ 

Sönümleme direnci eklenmiş LCL filtre yapısının transfer fonksiyonu ise denklem 

4.11’de verilmiştir. 

݅௚ሺݏሻ
ሻݏ௜ሺݒ

ൌ 	
ܥௗܴݏ ൅ 1

ܥ௚ܮ௜ܮଷݏ ൅ ௜ܮଶሺݏ ൅ ܥ௚ሻܴௗܮ ൅ ௜ܮሺݏ ൅ ௚ሻܮ
									ሺ4.11ሻ 

Şekil 4.10’da sönümleme direnci ile birlikte oluşturulmuş LCL filtre yapısı ve 

karakteristiği görülebilir. Şekil 4.10’da LTSpice ortamında simülasyonu yapılmış, 

sönümleme direnci eklenmiş LCL filtrenin karakteristiği kırmızı renkli I(L5) ile 

görülmektedir. 

 

Şekil 4.10 : Sönümlenmiş LCL Filtre yapısı ve sönümleme karakteristiği. 

Bağlanan direnç ile rezonans frekansındaki yükselme sönümlenebilmiştir fakat 

rezonans frekansı sonrası sönümleme oranı artık -60dB/dec değildir. Bu sebeple 

filtrenin anahtarlama frekansı olan 40 kHz’deki sönümleme performansı şebeke 

standartlarına uygun olmayacaktır. Bu sebeple sisteme anahtarlama frekansına akort 

edilmiş bir LC trap filtre eklenmiştir. Yeni oluşturulan yapı LCL-LC olarak 

isimlendirilir. 

 

Şekil 4.11 : Trap filtre topolojisi. 
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Şekil 4.11’de verilen trap filtre topolojisinde kullanılan LC seri rezonans devresi 

anahtarlama frekansında çalışmaktadır. Devrede filtre kapasitörüne seri yer alan ܮ௥, 

rezonans bobini olarak kullanılmaktadır. ܥ௥ ve ܮ௥, anahtarlama frekansından kaynaklı 

harmonikleri azaltmak için anahtarlama frekansına ayarlanmış rezonans devresi 

oluşturmak için bir LC devresi olarak eklenir. Şekil 4.11’de verilen trap filtrenin 

transfer fonksiyonu denklem 4.12’de verilmiştir. 

ሻݏ௧௥௔௣ሺܩ ൌ 	
ଶݏ௥ܥ௥ܮ ൅ 1

ܥ௚ܮ௜ܮଷ൫ݏ ൅ ൫ܮ௜ ൅ ൯ܥ௥ܮ௚൯ܮ ൅ ௜ܮሺݏ ൅ ௚ሻܮ
			ሺ4.12ሻ 

Şekil 4.12’de LC trap filtre eklenmiş LCL-LC filtre yapısı verişmiştir. 

 

Şekil 4.12 : LCL-LC filtre topolojisi. 

Şekil 4.12’de verilen LCL-LC filtre yapısının transfer fonksiyonu denklem 4.13’te 

verilmiştir. 

ሻݏ௅஼௅ି௅஼ሺܩ ൌ
ଶݏ௥ܥ௥ܮ ൅ 1

௙൯ܥ௥ܥ௥ܮ௚ܮ௜ܮହ൫ݏ ൅ ଷݏ ቀܮ௜ܮ௚൫ܥ௙ ൅ ௥൯ܥ ൅ ௜ܮ௥൫ܥ௥ܮ ൅ ௚൯ቁܮ ൅ ௜ܮሺݏ ൅ ௚ሻܮ
																	ሺ4.13ሻ 

LCL-LC filtre yapısında iki adet rezonans frekans noktası bulunmaktadır. ߱ଵ ve ߱ଶ 

rezonans frekans değerleri şu şekil de hesaplanmaktadır; 

߱ଵ ൌ 	ඨ
ܣ ൅ ܤ െ ܥ√ ൅ ܦ ൅ ܧ

ܨ
					,			߱ଶ ൌ 	ඨ

ܣ ൅ ܤ ൅ ܥ√ ൅ ܦ ൅ ܧ
ܨ

								ሺ4.14ሻ 

Denklem 4.14’te verilen A,B,C,D,E ve F değerleri ise; 
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ܣ ൌ ௙ܥ௚൫ܮ௜ܮ ൅ ௥൯ܥ

ܤ ൌ ௚൯ܮ௜൅ܮ௥൫ܥ௥ܮ

ܥ ൌ ௜ܮ	
ଶܮ௚ଶ ሺܥ௙ ൅ ௥ሻଶܥ

ܦ ൌ ௜ܮ௥ଶሺܥ௥ଶܮ ൅ ௚ሻଶܮ

ܧ ൌ ௜ܮ௥ሺܥ௥ܮ௚ܮ௜ܮ2 ൅ ௥ܥ௚ሻሺܮ െ ௙ሻܥ
ܨ ൌ 	௙ܥ௥ܥ௥ܮ௚ܮ௜ܮ2 ۙ

ۖ
ۖ
ۘ

ۖ
ۖ
ۗ

																					ሺ4.15ሻ 

Kullanılan LC trap filtre ile birlikte filtrenin frekans karakteristiği Şekil 4.13’te 

verilmiştir. Şekil 4.13’te verilen karakteristik analizinde turkuaz renkli I(L7), trap filtre 

eklenmiş LCL-LC filtre yapısının karakteristiğidir. Ölçümler L7 endüktansı üzerinden 

alınmıştır. 

 

Şekil 4.13 : LCL-LC filtre yapısı ve sönümleme karakteristiği. 

Tasarlanan filtredeki asıl amaç anahtarlama frekansı ve bunun katlarındaki bantlarda 

oluşan gürültünün şebekeye aktarılmamasıdır. Çizelge 4.1’de filtre yapılarının, 

anahtarlama frekansı ve bunun iki katındaki sönümleme etkileri gösterilmiştir. Buna 

göre sadece tek bir endüktans kullanılması ile kıyaslandığında LCL-LC filtre yapısı 

anahtarlama gürültüsünü 59.4 dB yani yaklaşık 933 kat daha iyi sönümlemektedir. 

Çizelge 4.1 : Filtre sönümleme karakteristikleri 

Filtre 40kHz 80kHz 
L -14.5 dB -20.5 dB 
LCL – Sönümlenmemiş -36 dB -54.7 dB 
LCL – Sönümlenmiş -20.7 dB -31.8 dB 
LCL – LC  -73.9 dB -32.3 dB 

4.3 LCL Filtre Isıl Tasarımı 

LCL filtrede üç farklı tip pasif eleman bulunmaktadır. Bu pasif elemanların her biri 

farklı kayıp modellerine sahiptir. Kondansatörlerin kayıpları, iç dirençleri olan 

ESR’ler ile ifade edilirken, endüktanslarda sargıların oluşturduğu bakır kayıpları 
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dışında nüvelerin de kendi kayıpları vardır. Dirençler ise doğrudan üzerinden geçen 

akıma bağlı olan bir kayıp karakteristiği çizerler. 

LCL filtrenin her fazında evirici tarafında 3 adet ve şebeke tarafında 1 adet olmak 

üzere faz başına 4 adet bobin bulunmaktadır. Kullanılan XFlux tipi nüvenin, nüve 

kayıpları eğrileri Şekil 4.14’te görüldüğü gibidir. Nüve kayıpları, doğrudan frekans ve 

manyetik akı yoğunluğuna bağımlıdır. Bakır kayıpları ise paralel iletken sayısı, iletken 

kesiti ve tur sayısına bağlı olmasına rağmen yüksek frekans bileşenlerinde deri etkisi 

de hesaba katılmıştır. 

 

Şekil 4.14 : Kullanılan nüvenin farklı frekanslar için nüve kayıp eğrileri [73]. 

Şebeke tarafı ve evirici tarafı için tasarlanan bobinlerin manyetik özelliklerinin hesabı 

ve kayıp hesapları seçilen nüvenin datasheetleri incelenerek yapılmıştır. Evirici ve 

şebeke tarafı bobin tasarımı yapılırken Magnetics’in XFlux malzeme tipli toroidleri 

kullanılmıştır. Kullanılan toroidlerin farklı frekanslardaki nüve kayıp eğrileri Şekil 

4.14’te verilmiştir. Datasheet’teki veriler ve eğrilerden yola çıkılarak aşağıda verilen 

denklemler kullanılarak Excel’de oluşturulan tablolar ile tasarım için gerekli 

hesaplamalar yapılmıştır. 

Tasarımı gerçekleştirilen toroidlerin manyetik özelliklerinin hesabı yapılırken; 

௠௔௞௦ܪ ൌ
൫4ߨ.ܰ. ௧௘௣௘൯ܫ

௘ܮ
																																	ሺ4.16ሻ 
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Denklem 4.16’da verilen akım yoğunluğu ܣ/݉݉ଶ cinsinden hesaplanmıştır ve  ܪ௠௔௞௦ 

birimi olarak Oe(Oersted) alınmıştır. N, sarım sayısı ve ܫ௧௘௣௘, akımın tepe değeridir	. 

 .௘, nüvenin yol uzunluğudurܮ

	ݕݐ݈ܾ݅݅ܽ݁݉ݎ݁ܲ	ଓ݈݇݊ܣ ൌ 	
௜௡ߤ
100

.
1

ሺܽ ൅ ܾ. ሺܪ௠௔௞௦ሻ௖ሻ
												ሺ4.17ሻ 

Denklem 4.17’de verilen a,b ve c değerleri kulanılan nüvenin datasheetinden seçilir. 

 ௘௙௙, anlık permeabilityߤ ௜௡, nüvenin permeability değeridir. Denklem 4.18’de verilenߤ

değeridir. 

௠௔௞௦ܤ ൌ ൫ߤ௘௙௙൯. .௠௔௞௦ܪ 10ିସ																					ሺ4.18ሻ 

Tasarımı gerçekleştirilen toroidlerin AC direnç hesabı yapılırken ߤ௖௪, iletken telin 

permeability değeridir; 

ܻüݕ݁ݖ	݊ܽ݉ݐܽܭ	݅ݏ݅݇ݐܧሺܵ݇݅݊	݄ݐ݌݁ܦሻ ൌ 	10ଷ. ቌඨ
ߩ

.ߨ ݂. ݓܿߤ
ቍ				ሺ4.19ሻ 

Denklem 4.19’da verilen özgül direncin birimi ohm.m’dir ve ߩ ile gösterilmiştir. 

Frekans (f)’ın birimi ise Hz cinsindendir. Denklem 4.20’da ise ݍ௘௙௙, efektif kesitin, ݍ௖, 

iletken kesit üzerinden hesabı verilmiştir. ∅௖,	 iletken çapı, ݈௖ ise iletken uzunluğudur. 

௘௙௙ݍ ൌ ௖ݍ െ ሺ∅௖ െ 2. .ሻଶ݄ݐ݌݁ܦ	݊݅݇ܵ  ሺ4.20ሻ												4ሻ/ߨ

ܴ஺஼ ൌ
ሺߩ. ݈ܿ	. 10଺ሻ

.௘௙௙ݍ ଓݏଓݕܽܵ	݈݋ܭ	݈݈݁ܽݎܽܲ
																																		ሺ4.21ሻ 

Denklem 4.21’de ܴ஺஼,	AC sargı direnci verilmiştir. Tasarımı gerçekleştirilen 

toroidlerin kayıp hesabı yapılırken ܲ ௖௨, bakır kaybı verilmiştir. Denklem 4.22’de ܫோெௌ, 

akımın rms değeridir. 

௖ܲ௨ ൌ ܴ஺஼. ሺܫோெௌሻଶ. 10ିଷ																																												ሺ4.22ሻ 

௖ܲ௢௥௘ ൌ 	 ሺNüve	Sayısı. ܸሻ. ൫	ܽ. ௠௔௞௦ܤ
௕. .௖൯ݏ݊ܽ݇݁ݎ݂	 10ି଺												ሺ4.23ሻ 

ݎ݈ܽ݌ଓݕܽܭ	݈݉ܽ݌݋ܶ ൌ ௖ܲ௨ ൅ ௖ܲ௢௥௘																												ሺ4.24ሻ 

Denklem 4.23’te verilen frekans değeri kHz cinsinden denklemde hesaplanmaktadır. 

Nüve hacmi ݉݉ଷ cinsindendir. ܸ, nüve hacmi ve ௖ܲ௢௥௘ ise nüve kaybıdır. 

J ൌ
ܫ

İ݈݁݊݁݇ݐ	݅ݐ݅ݏ݁݇ ∗ ଓݏଓݕܽܵ	݈݋ܭ	݈݈݁ܽݎܽܲ
													ሺ4.25ሻ 



61 

Denklem 4.25’te verilen iletken üzerindeki akım yoğunluğunun (J) biri A/݉݉ଶ 

cinsinden ve ܫ, akımdır. Akım yoğunlu hesaplanırken dikkat edilen en önemli 

kriterlerden biri 5A/݉݉ଶ akım yoğunluğunun üzerine çıkılmamasıdır. Yapılan detaylı 

literatür taraması ve deneyler sonucunda 5A/݉݉ଶ üzerindeki değerlerde aşırı ısınma 

ve zamanla doyuma ulaşma gibi sorunlar ile karşılaşılmaktadır. Aşırı ısınan sistemin 

soğutulması için de daha pahalı ve daha özel tasarımlar gerekmektedir. 

Evirici ve şebeke tarafı bobin için akım yoğunluğu 4.76A/݉݉ଶ hesaplanmıştır. 

Buna göre tek bir bobin için hesaplanan kayıplar, tam yükte çalışma için Çizelge 4.2 

ve Çizelge 4.3’te verilmiştir. Bakır kayıplarını azaltmak için paralel iletkenler 

kullanılarak tasarım yapılmıştır. Bobinin baskın olan kaybı yüksek akımdan dolayı 

bakır kaybıdır. Fakat anahtarlama frekansı olan 40kHz’de nüve kayıpları beklendiği 

gibi bakır kayıplarına göre daha baskın çıkmıştır. Tasarım sonucunda şebeke tarafı 

bobinin endüktansı 70ܪߤ ve evirici tarafı bobinin endüktansı ise 120	ܪߤ olacak 

şekilde gerçekleştirilmiştir. 

Anahtarlama frekansı olan 40kHz’deki anahtarlama gürültüsünü sönümlemede 

kullanılan trap filtrede ise yüksek frekans nüve kayıpları daha düşük olan Kool Mu tipi 

nüve kullanılmıştır. Bu filtre üzerinden geçen akıma bileşeni olan 20A’e göre seçilen 

nüvenin kayıp eğrileri Şekil 4.15’te ve kayıp hesabı da Çizelge 4.4’te verilmiştir. 

Evirici ve şebeke tarafı bobin tasarımları için yapılan hesaplamalarda kullanılan nüve 

kaybı formülü Arnold nüveler için datasheet’te farklı verilmiştir. Denklem 4.26’da 

Arnold nüve kaybı hesabı verilmiştir. 

ܰü݁ݒ	ݕܽܭଓݎ݈ܽ݌ଓ ൌ 	
݂

ܽ
௣௞ܤ

ଷ ൅
ܾ

௣௞ܤ
ଶ.ଷ ൅

ܿ
௣௞ܤ

ଵ.଺ହ

൅ ݀. ௣௞ܤ
ଶ. ݂ଶ							ሺ4.26ሻ 

Denklem 4.26’da frekans Hz cinsinden, ܤ ise gauss cinsinden ve ܽ,	ܾ,	ܿ,	݀ 

datasheet’ten seçilerek verilen değerlerdir.



62 

Çizelge 4.2 : Evirici tarafı bobinin kayıp hesabı 

Akım Bileşenleri Manyetik Özellikler AC Direnç Kayıplar
Frekans

(Hz) 
Akım 
(RMS) 

(A) 

Akım 
(tepe) 
(A) 

Hmax 
(Oe) 

Permeability Bmax 
(T) 

Skin 
Depth 
(mm) 

Efektif 
Kesit 

(mmଶሻ

AC 
Sargı 

Direnci 
(mohm)

Bakır 
Kayıpları 

(W) 

Nüve 
Kayıpları 

(W) 

Toplam 
Kayıplar 

(W) 

50 50 70.71 217.35 17.53 0.381 9.33 2.62 8.31 20.766 0.186 20.952
40000 10 14.14 43.463 17.53 0.076 0.33 1.55 14.04 1.404 21.278 22.681
80000 3 4.24 13.039 17.53 0.023 0.23 1.17 18.65 0.168 4.303 4.471

Çizelge 4.3 : Şebeke tarafı bobinin kayıp hesabı 

Akım Bileşenleri Manyetik Özellikler AC Direnç Kayıplar
Frekans

(Hz) 
Akım 
(RMS) 

(A) 

Akım 
(tepe) 
(A) 

Hmax 
(Oe) 

Permeability Bmax 
(T) 

Skin 
Depth 
(mm) 

Efektif 
Kesit 

(mmଶሻ

AC 
Sargı 

Direnci 
(mohm)

Bakır 
Kayıpları 

(W) 

Nüve 
Kayıpları 

(W) 

Toplam 
Kayıplar 

(W) 

50 50 70.71 164.196 18.19 0.299 9.33 2.62 6.28 15.69 0.114 15.804

Çizelge 4.4 : 40kHz frekans bileşeni için trap bobinin kayıp hesabı 

Akım Bileşenleri Manyetik Özellikler AC Direnç Kayıplar
Frekans

(Hz) 
Akım 
(RMS) 

(A) 

Akım 
(tepe) 
(A) 

Hmax 
(Oe) 

Permeability Bmax 
(G) 

Skin 
Depth 
(mm) 

Efektif 
Kesit 

(mmଶሻ

AC 
Sargı 

Direnci 
(mohm)

Bakır 
Kayıpları 

(W) 

Nüve 
Kayıpları 

(W) 

Toplam 
Kayıplar 

(W) 

40000 10 14 64.369 23.99 1544.433 0.33 0.03 5.78 0.578 4.152 4.73
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Şekil 4.15 : Kullanılan nüvenin farklı frekanslar için nüve kayıp eğrileri [73]. 

Trap filtre ve sönümlenmiş kondansatör hattındaki kondansatörlerin iç dirençleri 

12.5μΩ olarak hesaplanmıştır. Trap filtre hattından bir adet 1μF’lık kondansatör 

bulunmakta ve üzerinden 20A geçmektedir. Sönümlenmiş kondansatör hattında ise iki 

tane paralel 15μF`lık kondansatör bulunmaktadır. Bu hat üzerindeki akım ise 3A’dir. 

Ayrıca kondansatörlere seri bağlı 1Ω’luk sönümleme direnci bulunmaktadır. Bu 

verilere göre hesaplanan faz başı kayıplar Çizelge 4.5’te verilmiştir. Kondansatörlerin 

iç dirençleri ve kayıpları çok küçük olduğundan hesaplamaya dahil edilmemiştir. LCL 

filtredeki faz başı toplam kayıp 180.3W olarak bulunmuştur. Üç faz için toplam kayıp 

ise 529.095W’tır. 

Çizelge 4.5 : LCL filtre kayıpları 

LCL-LC Filtre Kayıp Değerleri 
LCL-Evirici tarafı 3x48.104 W 
LCL-Şebeke tarafı 15.804  W 
Sönümleme direnci 9 W 

Trap filtre endüktansı 4.73 W 
Faz başı toplam kayıp 176.365 W 

Toplam kayıp 526.576 W 

Yukarıda tasarım süreçleri ve kayıp hesapları anlatılan LCL filtre endüktanslarının ısıl 

analizleri Elektra Elektronik San. ve Tic. A.Ş.’de kullanılan lisansı bulunan RALE 

yazılımı aracılığı ile yürütülmüştür. 



64 

Tasarlanan LCL filtre kartının Layout tasarımı ve 3D PCB tasarımı EK B’de 

verilmiştir. PCB tasarımı yapılırken, yüksek frekans bileşenine sahip akımların 

akacağı dikkate alınarak PCB’nin bakır kalınlığına özellikle dikkat edilmiştir. 
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5.  ÖLÇÜM DEVRELERİ ve EVİRİCİ TASARIMI 

5.1 Ölçüm Devresi 

Donanımın en önemli kısımlarından olan akım ve gerilim ölçüm birimlerinin  tasarımı 

için detaylı araştırmalar yapılmıştır. Akım ve gerilim ölçümü, evirici sistemlerinde 

performans ve güvenirlik açısından kritik bir başlık olup sistem başarımının temel 

ölçütlerinden biridir. Gerilim ölçümü için farklı yöntemler bulunmuştur. Bu yöntemler 

içerisinden en uygun maliyetli ve en işlevsel olanı seçildi. Gerilim ölçümü için en 

yaygın olarak kullanılan yöntem Şekil 5.1’de gösterilmiştir. Ölçülmek istenen gerilim 

seviyesine göre büyük değerli dirençler kullanarak gerilim bölücü ile gerilim seviyesi 

düşürüldükten sonra, izole girişli bir kuvvetlendiriciye verilir. Ölçüm devrelerinde 

kullanılan kuvvetlendiriciler genellikle 5V-15V seviyelerinde çalıştığı için Şekil 

5.2’de gösterilen gerilim bölücü devreler ile gerilim seviyesi küçültülmelidir. 

Sonrasında kuvvetlendirici çıkışındaki sinyaller kontrol için kullanılan gömülü 

sistemin analog girişlerine bağlanır. Yazılım içerisinde okunan bu değerler, ölçüm 

devresine takılı olan elemanlara bağlı olarak hesaplanan katsayılar ile çarpılarak 

istenilen ölçüm hesaplanır. 

 

Şekil 5.1 : AC gerilim ölçümü için kullanılan izole kuvvetlendirici devre. 

 

Şekil 5.2 : Tipik bir gerilim bölücü devresi. 
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DC Bara gerilim ölçümü için yaygın olarak Şekil 5.3’teki gibi izole kuvvetlendiricili 

devreler kullanılmaktadır. Bu izole kuvvetlendiricilerin fiyatları çok yüksek olduğu 

için bunları kullanmak yerine gerilim ölçüm devrelerinde Şekil 5.4’te verilen devrenin 

kullanılmasına karar verilmiştir. 

 

Şekil 5.3 : DC bara gerilim ölçümü için kullanılan izole kuvvetlendirici 
devre. 

[TI Reference Design: TIDA-01541] 

 

Şekil 5.4 : Şebeke gerilim ölçümü için kullanılan kuvvetlendirici devre. 

[TI Reference Design: TIDA-01606] 

Yüksek doğrulukta bir akım ölçümü almak eviricinin kontrol algoritması için çok 

önemli bir etkendir. Bu sebeple kapalı-çevrim Hall-effect sensör yönteminin 

kullanılmasına karar verilmiştir. 

Kapalı-çevrim hall-effect sensörler, klasik açık-çevrim hall-effect sensör ve nüve 

üzerine sarılmış bir ek sargıdan oluşmaktadır. Bu yöntemde, nüvede sürekli sıfır akı 

olacak şekilde primer akımı yönüne ters yöndeki akım sekonder sargısından akıtılarak 

denge kurulmaya çalışılır. Bunun için hall-effect sensör (Şekil 5.5) sıfıra yakın 
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manyetik akıyı hassas bir şekilde ölçecek şekilde tasarlanır ve bir fark yükselteci ile 

çıkış, akıma dönüştürülerek ek sargıdan geçirilir. Oluşturulan bu akım ölçüm akımı 

olarak karşımıza çıkar. Bu akımulan sıcaklığa karşı düşük toleranslı bir direnç 

üzerinden geçirilerek gerilim çıkışı elde edilebilir. 

 

Şekil 5.5 : Kapalı-çevrim Hall-effect sensör ile akım ölçümü [74]. 

5.2 Evirici Tasarımı ve Kayıp Analizi 

Evirici yapısında her fazda üç adet INFINEON-F3L11MR12W2M1-B65 kodlu 3L-

ANPC SiC-MOSFET modül kullanılmasına karar verilmişti. Ancak üretici firma 

INFINEON’un modülün üretimini sonlandırıp F3L11MR12W2M1_B74 kodlu modül 

çıkartmasıyla tasarımın 2 adet F3L11MR12W2M1-B74 kodlu 3L-ANPC SiC-

MOSFET modül kullanılarak gerçekleştirilmesine karar verilmiştir. ANPC evirici 

modülünün kayıp analizleri PLECS ortamında gerçekleştirilmiştir. 80Ԩ soğutucu 

sıcaklığı baz alınarak simülasyonlar gerçekleştirilmiştir. PLECS ortamında ısıl kayıp, 

anahtarlama kaybı ve iletim kaybı için yapılan analizler için oluşturulan diyagram 

Şekil 5.6’da verilmiştir.  
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Şekil 5.6 : PLECS ortamında ANPC evirici kayıp analizi diyagramı. 

Şekil 5.7’de sıcaklık analizi ile elde edilen sonuçlar verilmiştir. Şekil 5.7’de görüldüğü 

üzere 40kHz anahtarlama frekansında anahtarlama yapan MOSFET’lerin sıcaklıkları 

yaklaşık 94Ԩ’de oturmaktadır. Şebeke frekansında anahtarlama yapan Si-IGBT’lerin 

sıcaklıkları ise 81Ԩ civarında oturmaktadır. Şekil 5.7’de, MOSFET2 Junction 

Temperature, MOSFET2 Junction Temperature, IGBT1 Junction Temperature, 

IGBT4 Junction Temperature, IGBT5 Junction Temperature ve IGBT6 Junction 

Temperature grafikleri yer almaktadır. 

 

Şekil 5.7 : Si-IGBT, SiC-MOSFET anahtarlarının sıcaklıkları. 

Evirici sisteminin ısıl tasarımına öncelikle soğutucu geometrisinin ve yapısının seçimi 

ve boyutlandırılması ile başlanmıştır. Gün geçtikçe daha optimize olan yarı iletken 
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teknolojisi sayesinde, SiC MOSFET modüllerin çip alanları küçülmekte, modüllerin 

taban alanındaki ısı akış yoğunluğu artmaktadır. Bu sebeple yeni nesil ürünlerde artık 

ortama atılması gereken ısı aynı bile kalsa, ısının oluştuğu yüzey küçüldüğü için 

soğutucu üzerindeki ısıl dağılım homojenik olmamaktadır. Bu da ısının ortama 

atılmasını güçleştirmektedir. Bu problemin aşılabilmesi için soğutucu üreticileri 

bonded-fin yapısında soğutucular üretmektedir [75]. Bu soğutucular çok yüksek 

performansa sahip ürünler olup, güç yoğunluğunun yüksek olduğu uygulamalar için 

optimum fiyat ve performans sağlamaktadır. 

Soğutucu tasarımı yapılırken öncelikle dikkat edilen en önemli husus, evirici kartının 

tasarımında kullanılan hibrit modellerin ısıl kaybı ve EK B’de layout ve 3D tasarımı 

verilen evirici kartının boyutu olmuştur. Şekil 5.7’de verilen simülasyon sonuçları ve 

Şekil 5.9’da verilen ısıl analizler sonucu her bir fazda güç modüllerinin ürettiği 

sıcaklık belirlenmiştir. Simülasyon sonuçlarında elde edilen sıcaklık değerlerinden ve 

tasarlanan evirici kartının boyutundan yola çıkılarak soğutucunun boyutu 

belirlenmiştir. Boyutu belirlenen soğutucunun, zamanla güç modüllerinin ürettiği ısı 

sonucu ısınacak ve bu ısının dışarı atılması gerekmektedir. Bunun için sistem tasarımı 

yapılırken soğutucuyu ve soğutucunun arkasında bulunan LCL filtreyi soğutacak bir 

fan tasarımı yapmak gerekmektedir. Fanın soğutucudan LCL filtreye doğru hava 

akışınının sağlanabilmesi için soğutucunun fin aralıkları düzgün bir şekilde seçilmesi 

gerekmektedir. Fanların hava akışı  R-TOOLS MAXX’ta simüle edilmiştir ve bu 

simülasyonlar sonucunda soğutucunun fin aralıkları belirlenmiştir. 

Yapılan araştırmalar sonucunda eviricinin ürettiği ısı değeri için 200mm uzunluğunda 

bir soğutucunun bile fazla olduğu görülmüştür. Buna göre yapılan ısıl analizler ile 

160mm uzunluğunda soğutucuların kullanılmasına karar verilmiştir. Üründe 

kullanılacak soğutucunun tasarımı Şekil 5.8’de verilmiştir. 

 

Şekil 5.8 : Üründe kullanılacak soğutucunun görünümü. 
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Soğutucu boyutlandırması ve modüllerin soğutucu üzerindeki konumlarını simüle 

edebilmek için R-TOOLS MAXX online simülasyon programı kullanılmıştır. PLECS 

ile yapılan simülasyonlarda hesaplanan modül başı kayıplar 50x50mm 265W’lık ısı 

kaynağı olarak tanımlanmıştır. Simülasyon sonuçları göz önüne alınarak seçilen 

optimum soğutucu ve soğutucu üzerindeki modüllerin yerleşimleri Şekil 5.9’da 

gösterilmiştir. Modüller arasındaki ısıl dengeyi sağlayabilmek için modüller arasında 

30mm mesafe bırakılmıştır. Simülasyon sonuçlarına göre orta kısma yerleştirilen 

modüllerin soğutucu yüzey sıcaklıkları en yüksek olmaktadır. Bu sıcaklık değeri 

Çizelge 5.1’de gösterildiği gibi 85°C olarak hesaplanmıştır. 

 

Şekil 5.9 : R-TOOLS MAXX programında gerçekleştirilen simülasyon 
sonuçları. 

Çizelge 5.1 : R-TOOLS MAXX programında gerçekleştirilen simülasyon 
sonuçlarına göre SiC modüllerin taban sıcaklıkları 

Güç Modülü (GM) Maksimum Sıcaklık (Ԩ) 
Faz1 – GM1 83.3
Faz1 – GM2 84.6
Faz2 – GM1 85.0
Faz2 – GM2 85.0
Faz3 – GM1 84.6
Faz3 – GM2 83.3

 Çizelge 5.1’den görüldüğü üzere tasarlanan eviricinin soğutucu modelinde üç faz 

sıcaklıkları dengeli çıkmıştır. Her fazda kullanılan 2 adet güç modülünün ısıl dağılımı 

da ayrıca dengelidir. Şekil 5.9’da üç faz için modellenen eviricilerin ısıl dağılımı net 

bir şekilde dengeli bir ısıl analiz yapıldığını göstermiştir. 
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6.  GERÇEK ZAMANLI KONTROL ve SİMÜLASYON SONUÇLARI 

6.1 Gerçek Zamanlı Kontrol 

Gerçek zamanlı kontrol algoritmasının donanım yapısında çeşitli zamanlama ve görev 

sıralama devreleri, Clarke ve Park dönüşümleri, PLL algoritmaları, matematiksel 

işlemler, PWM teknikleri gibi pek çok sistem bulunmaktadır. Bu sistemler FPGA 

aracılığıyla gerçek zamanlı olarak gerçeklenmiştir ve tasarlanan eviriciyi kontrol 

edecek gömülü sistem kartı tasarlanmıştır. Tasarlanan FPGA tabanlı gömülü sistem 

kartının 3D ve layout tasarımı EK B’de verilmiştir. 

6.2 Benzetişim ve Deneysel Sonuçlar 

6.2.1 Gerçek zamanlı kontrol algoritmasının benzetişimi 

Gerçek zamanlı kontrol algoritmasının simülasyonu FPGA üzerinden 

gerçekleştirilmiştir. Kontrol birimi olarak FPGA MAX10 ailesinden 50k logic 

elementli bir FPGA kullanılmıştır. Gerçekleştirilen simülasyonlar ve testler Elektra 

Firması bünyesindeki yazılım ekibi desteği ile birlikte gerçekleştirilmiştir. Tasarlanan 

donanımların sentezi yapıldıktan sonra Modelsim uygulamasında simülasyonları 

yapılmıştır. En son Top Level tasarımının da simülasyonu yapılmıştır. Modelsim 

ortamında sentezlenen kodların simülasyonunun yapılabilmesi için VHDL dilinde 

testbenchler yazıldı. Yazılan testbenchlerde farklı durum senaryoları kontrol 

edilmiştir. Tasarımların simülasyonu yapılırken her türlü olumsuz durumun 

testbenchlerde kodu yazılıp simülasyonu yapılmıştır ve tasarlanan donanımların 

olumsuz durumlardan etkilenmesi minimuma indirgenmiştir. Şekil 6.1’de FPGA 

tabanlı gömülü sistem ile gerçekleştirilen gerçek zamanlı kontrol sisteminin akış 

diyagramı verilmiştir. Şekil 6.2’de verilen görselde şebekeden alınan gerilim 

sinyallerinin Clarke-Park dönüşümlerine girildiği ilk aşama verilmiştir. 
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Şekil 6.1 : Gerçek zamanlı kontrol algoritması akış diyagramı. 

Şekil 6.2’de sentezi yapılan Clarke komponentinin Modelsim simülasyon çıktısı 

gösterilmektedir. Clarke girişi üç faz abc girişleri testbenchte üretilmiştir. “X ekseni” 

zaman, “Y ekseni” ise sinyalin genliğini göstermektedir. Şekil 6.2’de görülen Clarke 

çıkış sinyalleri Max10 içerisinde gerçekleştirilmektedir. Şebekeden alınan gerilim 

sinyalleri analog dijital dönüştürücü (ADC) devreleri ile dijital sinyallere 

dönüştürülmektedir. Dönüştürülen sinyaller Max10 içerisinde Clarke-Park 

dönüşümlerinde kullanılmaktadır. 

ANPC modül için PWM sinyalleri üretilmiştir. MOSFET bloğunun 40kHz’de 

anahtarlaması yapılmaktadır. MOSFET’lerin PWM sinyalleri master sayaca senkron 

şekilde çalışan bir taşıyıcı sinyal ile referans sinyalinin karşılaştırılmasıyla oluşturulur. 

IGBT bloğunun PWM sinyalleri pozitif veya negatif döngüde olmasına göre belirlenir. 

Hızlı ve yavaş anahtarlamanın yapıldığı elemanların PWM sinyalleri başlangıçta 

birbirlerinden bağımsız olarak farklı süreçlerde paralel çalışacak şekilde üretilir. 

Sinyallere ölü zaman eklenmesi, MOSFET ve IGBT bloklarının durumlarına göre 

kontrol edilerek yapılır. Böylece DC barada yanlış anahtarlama sonucu, olası bir kısa 

devre ihtimalini ortadan kaldırır. Şekil 6.3’te PWM bloğuna giren referans sinyal, 

IGBT ve MOSFET’lerin PWM sinyalleri gösterilmektedir. Şekil 6.3’te verilen 

referans sinyal ve PWM sinyalleri X ekseni zaman olacak şekilde verilmiştir. Burada 

sinyalin davranışı analiz edilmiştir.
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Şekil 6.2 : Clarke Modelsim simülasyon sonucu. 
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Şekil 6.3 : Referans sinyal ve PWM sinyalleri. 
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Şekil 6.4 : Vektör PLL Modelsim simülasyon sonuçları. 
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Clarke, Park ve CORDIC komponentleri simülasyon ortamında birleştirilip, sinyaller 

Modelsim’den kontrol edilmiştir. Üç faz abc girişleri ve CORDIC açı girişi 

testbenchten üretilip komponentlere verilmiştir. Bir sonraki aşamada sentezini 

yaptığımız vektör PLL komponenti de eklenmiştir. Böylece vektör matematik 

işlemleri için açı değeri artık testbenchten değil PLL’in çıkışından alınarak CORDIC’e 

uygulanmıştır. Şekil 6.4’te Simülasyon sonuçlarından sistemin 50Hz’e oturduğu 

görülmektedir. Şekil 6.4’te verilen PLL çıkışının X ekseni zaman eksenin verilmiştir. 

50Hz’lik sinyalin Modelsim’de analiz edilebilmesi için zaman ekseninin birimi “ms” 

cinsinden ayarlanmıştır. 

Şekil 6.4’te verilen PLL Modelsim simülasyon görselinde, testere dişli şeklinde 

görülen dalga şekli faz açısını ve üzerinde bulunan dalga şekli ise PLL çıktısının 

50Hz’e oturduğunu göstermektedir. 

6.2.2 Benzetişim Sonuçları 

Sistemin simülasyonları için güç elektroniği için özelleşmiş PLECS yazılımı 

kullanılmıştır. Program üzerinde manyetik ve termal modelleme de yapılabildiği için 

sıcaklıklar ve termal etkiler de gözlemlenebilmektedir. Ayrıca endüktansların doyma 

karakteristiği ile de dinamik davranış daha iyi gözlenebilmektedir. İlk model olarak 

ideal elemanlarla simülasyon modeli oluşturulmuştur. Evirici güç donanımı, LCL 

filtresi, DC bara ve kontrolör ayrı bloklar halinde modellenerek daha sonra uygun 

şekilde birleştirilmiştir. Tasarlanan evirici sisteminin DC bara kontrolü, LCL filtre 

simülasyonu, evirici donanımının simülasyonu tek model altında toplanmıştır. PLL 

kontrolü ve akım kontrolü ile birlikte PLECS ortamında tasarlanan sitemin tamamının 

davranışı, ayrı ayrı simülasyonu gerçekleştirilen modellerin birbiriyle etkileşimi bu 

sayede incelenmiştir. İdeal yarı iletkenler ve ideal endüktanslar ile oluşturulmuş evirici 

modeli Şekil 6.5’te görüldüğü gibidir.
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Şekil 6.5 : Evirici simülasyon şeması.
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Oluşturulan modelin DC bara gerilimi, şebeke akımı ve inverter çıkış akımı dalga 

şekilleri Şekil 6.6’da verilmiştir. Şekil 6.6’da verilen dalga şekillerinde görüldüğü 

üzere DC Bara gerilimi, şebekeye basılan 35Arms akımda dengeli kalmaktadır. Şekil 

6.6 - Şekil 6.7 ve Şekil 6.8’de X ekseni zaman Y ekseni ise sinyallerin genliğidir. 

 

Şekil 6.6 : DC bara gerilimi - şebeke akımı - evirici akımı. 

Şekil 6.7’de ise şebekeye basılan akım 50Arms’ten 35Arms’e düşürülürken DC Bara 

gerilimi ve evirici akımı tarafındaki değişim gözlemlenmiştir. DC Bara geriliminde 

+Vdc ve –Vdc tarafında anlık yaklaşık ± 2V’luk bir dalgalanma görülmektedir. Bu 

dalgalanma yaklaşık 0.5sn sonra bitmekte ve sistem dengeye gelmektedir. 
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Şekil 6.7 : Farklı reaktif güçlerde değişim analizi. 

Şekil 6.7’de verilen simülasyon çıktısına DC bara geriliminin şebekeye basılan akıma 

bağlı olarak değiştiği gözlemlenmektedir. Buradaki değişim anlık olmal ile birlikte çok 

kısa süre içerisinde +VDC ve –VDC tarafında gerilimin dengeye oturduğu yapılan 

simülasyonlar ve testlerde görülmektedir. 

Değişen reaktif akım sırasında üretilen PWM sinyalleri Şekil 6.8’de verilmiştir. Şekil 

6.8’de verilen görseldeki kapı sinyallerinin hangi anahtara ait olduğu Şekil 6.5’te 

verilen evirici simülasyon şemasında gösterilmiştir. Şekilde görüldüğü üzere SiC-

MOSFET’ler 40kHz’de anahtarlama yaparken, Si-IGBT’ler 50Hz şebeke frekansında 

anahtarlama yapmaktadır.  
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Şekil 6.8 : Üretilen PWM sinyalleri. 

 Şekil 6.8’de verilen PWM sinyalleri 3 fazlı evirici sisteminin kapısına giden 

siyanllerin tamamını göstermektedir. Şekil 6.8’den görüleceği üzere IGBT ve 

MOSFET’lere giden kapı sinyalleri farklı frekanslarında anahtarlanmaktadır. 

Tasarlanan Hibrit A-NPC evirici yapısı ile Si-IGBT’lerin yavaş ve SiC-MOSFET’lerin 

ise yüksek anahtarlama frekansında anahtarlanması sağlanmıştır. Bu sayede DC bara 

tarafında +VDC/2 ve - VDC/2 DC bara gerilimleri elde edilmiştir.  
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7.  DENEYSEL SONUÇLAR ve ANALİZ 

Bu bölümde simülasyonu ve modellemesi gerçekleştirilen sistemin gerçeklenmesi için 

kurulan deneysel düzenekler verilmiştir. Deneysel sonuçlarda elde edilen veriler ile 

simülasyon sonuçlarının kıyaslanması  bu bölümde ele alınmıştır. 

7.1 Deneysel Sonuçlar ve Karşılaştırma 

Şekil 7.1’de ADC’lerden dataları doğru okuyup okumadığımızı anlamak için kurulan 

test düzeneği gösterilmektedir. 

 

Şekil 7.1 : ADC kartı test düzeneği. 
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Sistemin çalışırken kontrolü ve sinyallerin incelenmesi Modbus ile yapılmaktadır. 

Modbus Poll ile haberleşecek olan yapı NiOS işlemci kullanılarak oluşturulmuştur. 

FPGA tarafında kontrolü yapılacak sinyaller ve dışarıdan girilmesi gereken sinyaller 

Modbus aracılığıyla yapılır. Bu datalar NiOS ve FPGA’in birer portlarını kullandığı 

DPRAM’lere yazılır ve okunur. 

Şekil 7.2’de ANPC modülde bulunan MOSFET’lerden bir tanesinin PWM sinyali sıfır 

geçiş anında gösterilmektedir. ANPC için PWM üretecinde Modelsim’de yapılan 

simülasyonlarda bir sıkıntı görülmemiştir; fakat uygulama esnasında PWM 

sinyallerinde özellikle de sıfır geçiş anlarında bozulmalar görülmüştür. Kontrol 

döngüsü çıkışındaki referans sinyalleri kullanılarak üretilen PWM’lerin minimum 

darbe genişliğinin ölü zamandan fazla olması gerekmektedir. Ölü zaman süreleri 

azaltılarak bu bozulmalar engellenmiştir. 

 

Şekil 7.2 : MOSFET PWM sinyali. 

Şekil 7.3’te MOSFET PWM sinyallerinin ölü zaman aralıkları gösterilmektedir. Sıfır 

geçiş anında yaşanan sıkıntılar Şekil 7.3 üzerinden gösterildiği üzere ölü zaman 

aralıklarının azaltılması ile çözülmüştür. 
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Şekil 7.3 : MOSFET PWM ölü zaman aralıkları. 

Şekil 7.4’te MOSFET PWM sinyallerinin filtrelenmiş halleri gösterilmektedir. Pozitif 

ve negatif döngü içerisinde 40kHz frekansında MOSFET’lerin anahtarlması 

yapılmıştır. Burada MOSFET’lerin kendi içerisinde ve 0 geçiş anlarında IGBT’lerle 

aralarındaki durumlara, ölü zamanlara dikkat edilerek kısa devre yapılması 

engellenmiştir. 

 

Şekil 7.4 : MOSFET filtrelenmiş PWM  sinyalleri. 

Şekil 7.5’te MOSFET ve IGBT sinyalleri gösterilmektedir. Şebekenin pozitif ve 

negatif alternanslarında pozitif ve negatif çıkış gerilimi elde etmek için IGBT’lerin 

50Hz’de anahtarlaması yapılmıştır. Şekil 7.5’te görülen kare sinyaller IGBT’lerin 

50Hz’deki anahtarlamalarına ait sinyallerdir. Osiloskop ile alınan ölçümlerde görülen 

2. ve 3. kanaldaki sinyaller ise MOSFET’lerin filtrelenmiş anahtarlama sinyalleridir. 
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Şekil 7.5 : MOSFET ve IGBT filtrelenmiş sinyalleri. 

 

Yeni nesil üç seviyeli evirici sistemi için geliştirilen FPGA tabanlı gömülü sistem 

tasarımı, FPGA çipine gömüldükten sonra gerçek zamanlı çalışması Şekil 7.6’da 

gösterilmiştir. 

 

Şekil 7.6 : Gerçekleştirilen FPGA tabanlı gömülü sistemin çalışması. 
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Yapılan testler sonucunda, tek faz üzerinden şebekeye endüktif ve kapasitif akım 

basılmıştır. Testin yapıldığı sırada aynı şebekeye bağlı farklı yük karakteristikleri de 

bulunmaktadır. Dolayısıyla alınan ölçümler çok hassas değerlendirilmeye çalışılmıştır. 

Tasarlanan evirici güç faktörü 0’da çalışmaktadır. Testlerin yapıldığı şebekede aktif 

güç bileşeni 0W olduğundan, şebekeye reaktif akım basıldığında güç faktöründe bir 

değişim gözlenmesi beklenmemiştir. 

Testler sonucunda şebeke akımının nasıl değiştiği gözlemlenmiştir. Şekil 7.7’de 

Tektronix osiloskop’tan alınan tek faz şebeke gerilimi ve evirici çıkışı akımı 

verilmiştir. Alınan ölçümde, 1.kanaldaki sarı renkli sinyal şebekeye basılan reaktif 

akımı ve 2.kanaldaki mavi renkli sinyal ise C fazı şebeke gerilimi dalga şeklini 

göstermektedir. 

 

Şekil 7.7 : C fazı evirici çıkışı gerilim ve akım dalga şekli - (Reaktif akım 
basmadan). 

 

Şekil 7.8 : C fazı evirici çıkışı gerilim ve akım dalga şekli - (50A kapasitif 
akım). 
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Şekil 7.7’de reaktif akım basılmadan önce 2.kanalda şebeke gerilimi Maks değeri 

316V olarak görülmektedir. Şekil 7.8’de ise şebekeye 50A kapasitif karakteristikte 

akım basılırken şebeke gerilimindeki anlık değişim gözlemlenmiştir. 

Şekil 7.8’de görülmektedir ki şebekeye 50A kapasitif akım basıldığında şebeke 

geriliminin tepe değeri yaklaşık 2V artmıştır. 

 

Şekil 7.9 : C fazı evirici çıkışı gerilim ve akım dalga şekli - (50A endüktif 
akım). 

Şekil 7.9’da verilen osiloskop çıktısında şebekeye endüktif karakteristikli akım 

basıldığında şebeke geriliminin tepe değerinin yaklaşık 2V düştüğü gözlemlenmiştir. 

 

Şekil 7.10 : Endüktif karakteristen kapasitif karakteristiğe geçiş sırasında 
şebeke gerilimindeki değişim. 

Şekil 7.10’da ise şebekede 50A endüktif karaktere sahip akım varken bir anda kapasitif 

akım basmak istenmiştir. Bu durumda şebeke geriliminin tepkisi gözlemlenmiştir ve 

314V olan şebeke geriliminin tepe değeri bir anda 318V seviyesine yükselmiştir. 
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Yapılan testlerden görüşmüştür ki tasarımı gerçekleştirilen evirici yapısından şebeye 

endüktif karakteristikli akım basıldığında şebeke geriliminde küçük seviyelerde düşüş 

ve kapasitif yüklü akım basıldığında ise küçük seviyelerde anlık yükseliş meydana 

gelmektedir. Basılan reaktif akımın şebeke gerilimine etkisinin yanı sıra, DC baradaki 

gerilime olan etkisi için de testler gerçekleştirilmiştir. Yapılan testlerde hem endüktif 

hem de kapasitif akım basılması durumunda ve akımınendüktif karakteristik 

yapısından kapasitif karakteristiğe geçişi sırasındaki durumlar gözlenlemiştir. Her üç 

durumda da Rigol osiloskop kullanılarak alınan ölçümlerde DC bara geriliminde bir 

değişim gözlenmemiştir. Bu sırada endüktif akım basılması sırasında DC bara 

geriliminin verdiği tepkinin Rigol osiloskoptaki görüntüsü Şekil 7.11’de verilmiştir. 

 

Şekil 7.11 : Şebekeye reaktif akım basılırken DC baranın tepkisi. 

Şekil 7.11’de verilen osiloskop görüntüsünden de anlaşıldığı üzere, şebekeye basılan 

reaktif akım sırasında DC bara geriliminde herhangi bir dalgalanma olmamaktadır. 

Ayrıca yapılan bu test ile oluşturulan DC bara gerilim kontrol yapısının düzgün bir 

şekilde görevini yerine getirdiği de gözlemlenmiştir. 

Yapılan simülasyonlar sonucu elde edilen PWM sinyalleri ile FPGA ile yapılan gerçek 

zamanlı kontrol ile elde IGBT ve MOSFET’lerin PWM sinyallerinin karşılaştırılması 

Şekil 7.12’de verilmiştir. 
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Şekil 7.12 : SiC-MOSFET ve Si-IGBT PWM sinyallerinin karşılaştırılması. 

Simülasyon aşamasında PWM üreteci koduna PWM işaretleri arasında 2ݏߤ ölü zaman 

bırakacak şekilde tasarımı yapılmıştır. Modelsim programında PWM işaretlerinin 

özellikle şebekenin sıfır geçiş anlarında, minimum ve maksimum değerlerinde doğru 

değerleri aldığı gözlenmiştir. Uygulama aşamasında DC bara kontrolü yaparken 

evirici çıkışında bir sıkıntı görülmemiştir ama akım basma işlemi yapıldığı zaman 

şebekenin sıfır geçiş anlarında evirici çıkış akımının bazen anlık olarak yüksek 

değerlere çıktığı görülmüştür. Bunun düzeltilmesi için ölü zaman değeri ve PWM 

bloklarına giren referans sinyallerin örnekleme değerleri değiştirildi ve artık akımda 

anlık olarak sıçramalar görülmedi. Simülasyon ortamında karşılaşılmayan ikinci sorun 

ise şebekedeki ani bozulmalar, dalgalanmalardan dolayı sıfır geçiş anlarında örneğin 

pozitiften negatife geçerken kontrolörün negatif alternansın başladığını anlamayıp 

IGBT’lerin anahtar durumunu yeniden pozitif alternansa göre ayarlamasıdır. Ayrıca, 

eviricinin çıkışında negatif gerilim olması gerekirken pozitif gerilimin oluşmasına 

neden olması da karışılaşılmayan bir diğer sorundur. Simülasyon aşamasına geri 

dönülüp benzer dalgalı gerilim üretilmiştir. PWM üreteci kodunda IGBT’lerin 

sinyallerinin üretildiği kısımda düzenlemeler yapıldı. Şekilde phase_a_reg sinyali 

kontrol döngüsü sonucunda oluşan referans sinyalidir, phase_a üretilen referans 
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sinyalin PWM işaretlerini üretmek için işlenmiş halidir. IGBT_1_pwm, IGBT_4_pwm 

sinyalleri IGBT’ler için üretilen PWM sinyalleridir. Referans sinyalinin sıfır geçiş 

zamanlarında IGBT_1_pwm ve IGBT_4_pwm sinyallerinin referans sinyalinin sıfır 

geçişteki yaptığı salınıma karşılık olarak pozitif ve negatif DC barayı devreye alacak 

şekilde anlık olarak değiştiği gösterilmektedir. 

 

Şekil 7.13 : Şebekeye basılan 3 faz 50A reaktif akım dalga şekli 
karşılaştırması. 

Şekil 7.13’te şebekeye basılan üç faz 50A reaktif akımın simülasyon sonucu ve Rigol 

osiloskop ile ölçülmüş evirici çıkışı akım dalga şekilleri verilmiştir. Rigol osiloskop 

ile alınan ölçümler ile yapılan simülasyonlar sonucunda elde edilen dalga şekilleri 

arasında bir fark görülmemiştir. 

Şebekeye reaktif akım basılmaya çalışıldığında, akım kontrol bloklarının ve PLL 

bloklarının sorunsuz çalıştığı gözlemlenmiştir. 
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Yapılan bir diğer testte, şebekeye endüktif ve kapsitif karakteristiğine sahip akım 

basıldığında şebeke geriliminin değişimi simülasyon ve deneysel test sonuçlarıyla 

gözlemlenmiştir. 

Şekil 7.14’te şebekeye 50A endüktif yük basarken elde edilen dalga şekillerinin 

karşılaştırılması verilmiştir. 

 

Şekil 7.14 : Şebekeye endüktif akım basarken sonuçların karşılaştırılması. 

Şekil 7.14’te görüldüğü üzere şebekeye 50A endüktif akım basıldığında osiloskoptan 

alınan ölçümler ile yapılan simülasyonlar sonucunda alınan ölçümlerin benzer olduğu 

görülmektedir. 
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Şekil 7.15 : Şebekeye kapasitif akım basarken sonuçların karşılaştırılması. 

Şekil 7.15’te görüldüğü üzere şebekeye 50A kapasitif akım basıldığında osiloskoptan 

alınan ölçümler ile yapılan simülasyonlar sonucunda alınan ölçümlerin benzer olduğu 

görülmektedir. 

Şekil 7.16’da şebekeye basılan endüktif akımın bir anda kapasitife evirilmesi sonucu 

sistemin verdiği tepkinin simülasyon ve gerçekleme karşılaştırılması verilmiştir. 

Eviricinin her iki durumda da benzer tepkiler verdiği görülmektedir. Endüktif akım 

karakteristiğinden kapasitif akım karakteristiğine geçerken sistemin kontrol 

algoritmasının çok iyi şekilde tasarlandığı ve çalıştığı gözlemlenmektedir. 
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Şekil 7.16 : Endüktifen kapasitife geçerken basılan akımların 
karşılaştırılması. 

Simülasyon sonuçlarında ve yapılan testlerde görülmektedir ki evirici sistemi için 

tasarlanan uygun PLL algoritması ile şebeke frekansı ve güç faktörü tam olarak elde 

edilmektedir. Ayrıca tasarlanan akım kontrol teorisi uygun PI katsayıları ile düzgün 

modülasyon sinyallerinin elde edildiğini göstermektedir. Bu sayede 40kHz 

anahtarlama frekansına sahip üretilen PWM sinyalleri ile Si-IGBT ve SiC-MOSFET 

yapılı hibrit bir evirici yapısı sürülebilmiştir. 

7.2 Tez Çıktısının Analizi 

Literatür araştırmasında verilen bilgiler ışığında ve tezin çıktısında elde edilen veriler 

doğrultusunda Si-IGBT ve SiC-MOSFET Hibrit yapısı kullanılarak gerçekleştirilen 

tasarımda tamamı Si-IGBT modüllere göre daha maliyetli, tamamı SiC-MOSFET 

modüllere göre ise daha ucuz bir çıktı elde edilmiştir. Tamamı SiC-MOSFET olan 

modüller ile tasarlanacak sistem için sadece modül fiyatı tasarlanacak sistemin 
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maliyeti ile yaklaşık denk gelmektedir. Bunun en büyük nedeni ise SiC tabanlı 

eviricilerin teknolojisinin yeni, üretiminin az ve talebin fazla olmasından kaynaklıdır. 

Li Zhang ve Xiutao Lou’nun yaptığı çalışmalarda 3 seviyeli bir evirici yapısı için 

kullanılabilecek konfigürasyonlara göre fiyat analizi Çizelge 7.1’de verilmiştir [19]. 

Çizelge 7.1 : Evirici çeşitlerinin maliyet karşılaştırması 

Konfigürasyonlar ଵܵ, ܵସ ܵଶ, ܵଷ ܵହ, ܵ଺ Fiyat/Normalizasyon 
Tamamı Si-IGBT 9.02 9.02 9.02 27.84/100%

Tamamı SiC-
MOSFET

33.46 33.46 33.46 100.38/100% 

2-SiC Hibrit 9.02 9.02 33.46 51.5/100%
4-SiC Hibrit 33.46 33.46 9.02 75.94/100%

Çizelge 7.1’den de görülmektedir ki 2 anahtarı SiC-MOSFET olan yapı 

kullanıldığında Si-IGBT’lere göre daha fazla maliyetli fakat tamamı SiC-MOSFET 

olan yapılara karşı ise daha az maliyetli olmaktadır. 

Tasarlanan evirici modeli ürün haline getirildiğinde yaklaşık olarak 50kg civarında bir 

ağırlıktadır. Tasarlanan evirici yapısının ürün halinde boyutları ise yaklaşık olarak 

450x600x223(mm)’tür. Bu veriler ile güç yoğunluğu hesabı yaptığımızda 35kW 

gücünde bu evirici için; güç yoğunluğu  580kW/݉ଷ’tür. Elektra Elektronik bünyesinde 

daha önce tasarlanan Si-IGBT’ler ile oluşturulan aynı güçte benzer bir yapının 

boyutları 510x630x300’dür. Böyle bir ürün için güç yoğunluğu hesabı yapıldığında 

yaklaşık 381kW/݉ଷ değerinde bir güç yoğunluğu elde edilmektedir. Bu da 

göstermektedir ki, aynı güçlerde hibrit bir yapı kullanılara fazla güç yoğunluğuna sahip 

bir ürün elde edilebilmektedir. 

Ayrıca tasarlanan hibrit evirici yapısının piyasaya benzer evirici yapısını kullanarak 

ürün tasarlayan firmaların ürünleri ile karşılaştırması Çizelge 7.2’de verilmiştir. 

Çizelge 7.2 : Benzer çıktılar ile karşılaştırma 

Teknik 
Özellik 

Tez Çıktısı ABB Schaffner Merus Sinexcel 

Bant 
Genişliği 

5kHz 
2.5kHz 

2.5kHz 2.5kHz 2.5kHz 

Evirici 
Topolojisi 

3 Seviyeli 
Hibrit NPC 

3 Seviyeli 
Si 

IGBT

3 Seviyeli Si 
IGBT 

3 Seviyeli 
Si 

IGBT 

3 Seviyeli Si 
IGBT 

Gömülü 
Sistem 

FPGA DSP FPGA DSP DSP 

Anahtarlama 
Frekansı 

40kHz 18kHz 16kHz 20kHz 20kHz 

Verim >%98 <%97 <%97 <%97 <%97
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Çizelge 7.2’de net bir şekilde görülmektedir ki piyasada bulunan birçok firmanın 

ürettiği ürünler anahtarlama frekansı, kullanılan gömülü sistem ve evirici topolojisi ile 

eski kalmaktadır. Yapılan tez çalışması sonucunda literatüre daha yüksek bant 

genişliğinde ve güncel teknoloji ile üretilmiş bir ürün kazandırılmıştır. 

Piyasada kullanılan geleneksel ürünlerin anahtarlama frekansı 20kHz, bant genişliği 

2.5kHz'dir. DSP tabanlı gömülü sistem altyapısı performans iyileştirmesi için yetersiz 

kalmaktadır. Bu nedenle yeni nesil teknoloji ile geliştirilen tez çıktısı tamamen yeni 

bir güç donanımı üzerine, tamamen yeni bir gömülü sistem ile yepyeni bir 

kontrolör(FPGA) ile tasarlanmıştır. Piyasada üretilen ürünlere kıyasla Çizelge 

7.2’deki özelliklerin tamamı yenilikçi özelliklerdir.  

Tez kapsamında tamamen yeni bir kontrol tekniği geliştirilerek şebeyeke basılan 

akımda oluşabilecek dalgalanmaları söndürecek bir algoritma tasarlanmıştır. Bu 

sayede en zorlu koşullarda bile sorunsuz uygulanabilecek bir ürün elde edilmiştir. Bu 

özellikler göz önüne alındığında tez çıktısı piyasadaki rakiplerinden tamamen farklı, 

yeni nesil bir tasarım olmuştur. 
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8.  SONUÇ ve ÖNERİLER 

8.1 Sonuç 

Son zamanlarda piyasada evirici tabanlı güç elektroniği önemli derecede önem 

kazanmıştır. İşletmelerde kullanılan güç elektroniği ürünleri gelişen teknoloji ile 

birlikte eski kalmıştır. Bu ürünler düşük verimde çalışmak ile birlikte aynı zamanda 

çok maliyetli ve büyük boyuttadır. Güç elektroniği cihazları artık küçülmekte ve 

bununla birlikte eviricilerin verimi de artmaktadır. Bunun için kullanılan yeni teknoloji 

ürünlerin yapısında genellikle SiC yapıda anahtarlama elemanları kullanılmaktadır. 

Tez kapsamında verilen şebekeye bağlı üç fazlı hibrit evirci için geliştirilen PLL yapısı 

ile eviricinin şebekeye entegrasyonu sağlanmıştır. Bu sayede şebeke frekansı ve faz 

açısı doğru bir şekilde elde edilmiştir. 

DC bara gerilimi kontrolü uygun PI katsayıları hesaplanarak gerçekleştirilmiştir. 

Yapılan simülasyonlar ile yapılan test sonuçlarından görülmektedir ki kontrol teorisi 

uygun bir şekilde tasarlanmıştır. Bölüm 7’de verilen reaktif gücün değişimine bağlı 

şebeke gerilimi ve DC bara gerilimlerinin tepkisi ve stabilitesi tasarlanan akım 

kontrolü ve DC bara gerilim kontrolünün ne kadar güçlü ve kararlı olduğunu 

göstermiştir. Kontrol kabiliyetinin bu kadar yüksek olmasındaki en önemli neden 

piyasadakilerin aksine DSP yerine yüksek logic elementli FPGA tabanlı gerçek 

zamanlı kontrolün gerçekleştirilmesidir. Şekil 70’te görüldüğü üzere tasarlanan PLL 

algoritması ile 49.9532Hz’e senkron olmuş bir frekans çıktısı vardır. 

Yapılan tez çalışmasında tasarlanan üç seviyeli hibrit A-NPC yapısı ile piyasada ilk 

defa 40kHz anahtarlama frekansına ve aynı zamanda 5kHz bant genişliğine sahip 

FPGA tabanlı bir ürün ortaya çıkarılmıştır. Hibrit A-NPC yapısında kullanılan SiC-

MOSFET’lerle yüksek anahtarlama frekansının getirdiği faydalardan yararlanılarak, 

aynı güç seviyesinde daha önce Si-IGBT ile aynı güçte tasarlanmış ürünlere göre daha 

yüksek güç yoğunluğuna çıkılabilmiştir. 

Hibrit A-NPC yapısının getirdiği diğer fayda ise tasarlanan evirici yapısının veriminin 

rakiplerine oranla daha yüksek olmasıdır. Şebekeye bağlı evirici yapılarında genellikle 



96 

yüksek verimlilikte ürünler tercih edilmektedir. Bu nedenle kullanılan hibrit yapı 

sayesinde daha yüksek güç yoğunluğunda piyasadaki ürünlere göre daha yüksek 

verimde(<%98) bir çıktı elde edilmiştir. 

Si-IGBT ve SiC-MOSFET hibrit yapısı kullanılarak tasarlanan evirici günümüz 

teknolojisinde yapılan üst düzey çalışmalardan biridir. Bu sayede optimum maliyete 

sahip bir tasarım gerçekleştirilmiştir. Hibrit evirici yapısı kullanılarak tasarlanan tez 

çıktısının teknik özellikleri EK C’de verilmiştir. Tasarlanan hibrit yapının tamamı Si-

IGBT ve tamamı SiC-MOSFET yapıya göre fiyat/performans karşılaştırması Çizelge 

7.1’de verilmiştir. 

8.2 Öneriler 

Tez çıktısı Si-IGBT ve Si-C MOSFET anahtarlama elemanlarını içinde barındıran 

hibrit bir A-NPC yapısıdır. Tez kapsamında asıl hedef, aynı güçlerde tasarlanan evirici 

yapılarına kıyasla daha küçük ebatlarda, yüksek güç yoğunluğunda ve daha yüksek 

verime sahip ürün elde etmekti. Yüksek anaharlama frekanslarına çıkılarak hibrit bir 

yapı ile daha yüksek verime sahip bir ürün elde edilebilir. Daha küçük boyutta ve daha 

yüksek verimde bir ürün elde etmek için ise tüm anahtarlama elemanları SiC 

seçilebilir. Bu sayede daha fazla maliyette fakat daha yüksek anahtarlama 

frekanslarına çıkılarak verimi daha yüksek, boyutu daha küçük bir ürün elde edilebilir. 

Tasarımı gerçekleştirilen üç seviyeli şebekeye bağlı hibrit evirici tez çıktısının gerçek 

zamanlı kontrol yapısının gömülü sistem üzerinden değiştirilmesi ile aynı donanımsal 

özelliklerde STATKOM, Statik VAr Üreteci gibi piyasanın ihtiyacı olan benzer 

yapıdaki ürünler üretilebilmektedir.  
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EK A  
 

 
 

Şekil A.1 : Max 10 Datasheet. 

 
 

Şekil A.2 : F3L11MR12W2M1_B74 SiC tabanlı hibrit evirici modül datasheet. 
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Şekil A.3 : DC bara kondansatör. 
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Şekil A.4 : ADS7056 ADC. 
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Şekil A.5 : Şebeke ve evirici tarafı Xflux nüvenin datasheeti. 
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Şekil A.6 : Trap filtre için kullanılan KoolMu nüvenin datasheeti. 
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Şekil A.7 : Kapı sürücü IGBT için DC/DC dönüştürücü QA151 datasheeti. 
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Şekil A.8 : Kapı sürücü MOSFET için DC/DC dönüştürücü QA151M datasheeti. 
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Şekil A.9 : MC33152 seviye yükselticinin datasheeti. 
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EK B  
 

 

Şekil B.1 : Kapı sürücü kartı 3D görünümü. 

 

Şekil B.2 : Kapı sürücü kartına ait layout tasarımı. 

 

Şekil B.3 : LCL filtre PCB tasarımı. 
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Şekil B.4 : LCL filtre layout tasarımı. 

 

Şekil B.5 : Ölçüm kartı 3D tasarımı. 

 

Şekil B.6 : Ölçüm kartı layout tasarımı. 
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Şekil B.7 : (a) Şematik, (b) Footprint, (c) 3D ekran görüntüleri. 

 

Şekil B.8 : Evirici donanımının PCB sinin 2D ve 3D ekran görüntüleri. 
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Şekil B.9 : Gömülü sistem PCB kartı 3D tasarımı. 
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EK C 
 

Çizelge C.1 : Teknik özellikler. 

Teknik Özellikler 
Özellikler Tez Çıktısı (SiC Tabanlı ANPC Hibrit 

Evirici) 
Akım Kapasitesi 50A

Gerilim 208V-480V
Frekans 50Hz

Tipik Kayıp <2.5%
DC Gerilim (min) 590V
DC Gerilim (max) 830V

Dinamik Tepki Süresi 12.5ݏߤ
Bant Genişliği 5kHz

Güç Yoğunluğu 580kW/݉ଷ

Gömülü Sistem FPGA
Evirici Topolojisi Üç Seviyeli SiC Tabanlı Hibrit ANPC 
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EK D 
 

Çizelge D.1 : Test sırasında kullanılan malzeme listesi 

Malzeme Adı Miktarı Amaç 

Hioki PW6001-04 Masa 
Tipi Güç Analizörü 

1 
Sistemin 

veriminin ölçülebilmesi 
için 

DP 100 Pintek 
Diferansiyel 

Probu 
4 

Sistemin gerilim 
ölçümlerinde 
kullanılmıştır 

PA-629 Pintek Akım 
Probu 

4 
Sistemin akım 
ölçümlerinde 
kullanılmıştır  

Tektronix Osiloskop 1 

Tasarlanan PCB’lerin 
sinyallerini ölçmede, akım 

ve gerilim dalga 
şekillerini görüntülemede 

kullanılmıştır 

Rigol Osiloskop 1 

Tasarlanan PCB’lerin 
sinyallerini ölçmede, akım 

ve gerilim dalga 
şekillerini görüntülemede 

kullanılmıştır 
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