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1 Einleitung

Die voranschreitende Elektrifizierung des Kfz fihrt zu einer steigenden Anzahl an leis-
tungselektronischen Konvertern zur Energiewandlung und -verteilung. Aufgrund der zu-
grundeliegenden PWM-Signale kdnnen diese Systeme erhebliche Stérquellen darstellen.
Um die Stérung von beispielsweise Kommunikations- oder Sensorsystemen zu vermei-
den, ist die zulassige Stéremission zu begrenzen. Die Nachweismessungen erfolgen
meist nach internationalen Standards, z.B. [1].

Aufgrund der Anforderung von steigenden volumetrischen und gravimetrischen Leis-
tungsdichten sowie der Forderung nach méglichst geringen Kosten sind effiziente Losun-
gen zur Entstérung der einzelnen Konverter notwendig. Passive Filter als Entstérmal3nah-
men fur leitungsgefihrte Stérungen leiden unter dem zusatzlichen Gewicht und Bauraum-
bedarf.

Um kompaktere und leichtere Lésungen zu realisieren, sind verschiedene aktive Filter-
schaltungen, welche im Wesentlichen aus Siliziumhalbleitern bestehen, entwickelt wor-
den [2]-[5]. Diese aktiven Filterschaltungen werden vergleichbar mit einem passiven Filter
zwischen Storquelle und Stérsenke geschaltet. Wahrend Ubliche passive Filterschaltun-
gen reaktive Elemente beinhalten und damit die Stérenergie aufnehmen und wieder ab-
geben, generieren aktive Filterschaltungen Gegenstdérungen, um basierend auf einer de-
struktiven Interferenz das System zu entstéren. Es existieren verschiedene Arbeiten [6]-
[8], in welchen verschiedene Konzepte fir aktive Filter systematisiert und verglichen wer-
den.

Bei den in der Literatur beschriebenen aktiven EMV-Filtern besteht das grundsatzliche
Problem, dass die Stérungen erst nach einer Messung und einer weiteren Signalverarbei-
tung gegengekoppelt werden. Aufgrund der unvermeidlichen Verzégerungszeiten, welche
aus den analogen und gegebenenfalls digitalen Schaltungselementen resultieren, ist eine
sofortige Gegenkopplung des Stdrsignals physikalisch unmaoglich. Dies ist das wesentli-
che Problem, welches die realisierbare Dampfung und den entstorbaren Frequenzbereich
begrenzt.

Zur Losung dieses Problems wird in dieser Arbeit ein alternativer Ansatz vorgeschlagen,
bei welchem die Harmonischen eines (quasi-)stationédren getakteten Systems mithilfe von
gegengekoppelten Sinussignalen kompensiert werden. Ahnliche Verfahren sind im Be-
reich der aktiven LA&rmkompensation bereits etabliert [9], [10]. Jedes Sinussignal muss
dabei separat in Amplitude und Phase derart eingestellt werden, dass die zugehdrige Har-
monische weitestgehend ausgeldscht wird. Durch dieses Vorgehen kdnnen beispiels-
weise Verzogerungszeiten durch einfache Phasendrehungen bericksichtigt werden. Wei-
terhin wird dieses Verfahren um einen adaptiven Ansatz erganzt, wodurch die Paramet-
rierung ohne Kenntnis des getakteten Systems erfolgen kann.
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Diese Arbeit beginnt mit der Theorie zur adaptiven Gegenkopplung von Harmonischen.
Zu dieser Theorie werden zwei mdgliche Implementierungsvarianten zur Gegenkopplung
der Harmonischen vorgestellt: 1) mit kontinuierlicher Adaption und 2) mit einmaliger Adap-
tion. FUr die Gegenkopplung mit kontinuierlicher Adaption wird nachfolgend eine mégliche
FPGA-Implementierung mithilfe der adaptiven Filtertheorie vorgestellt. Zur Demonstration
der Leistungsfahigkeit des Verfahrens wird ein 48V-12V DC-DC-Wandler im Bereich der
Lang- und Mittelwelle entsprechend der Grenzwertklasse 3 entstort. Im Anschluss werden
die Systemgrenzen diskutiert und Optimierungsmdoglichkeiten aufgezeigt. Eine Zusam-
menfassung schliel3t die Arbeit ab.

2 Theorie zur adaptiven Gegenkopplung von Harmonischen

In diesem Abschnitt wird die Theorie zur adaptiven Gegenkopplung von Harmonischen
dargestellt. Zu Beginn wird aufgezeigt, wie durch die Uberlagerung von Sinussignalen ein
synthetisiertes Gegenkoppelsignal erzeugt werden kann, um die Stéraussendung von ge-
takteten Systemen zu reduzieren. Zur einfachen Parameterbestimmung der einzelnen Si-
nussignale wird das Verfahren um einen adaptiven Ansatz erweitert.

2.1 Gegenkopplung von Harmonischen

Getaktete Systeme erzeugen im (quasi-)stationaren Betrieb ein charakteristisches Spekt-
rum, welches sich aus der Grundwelle bei der Taktfrequenz f;, und den Oberwellen bei
den entsprechenden Vielfachen von f, zusammensetzt. Zur Entstérung ist es damit aus-
reichend, die einzelnen Harmonischen gegenzukoppeln. Ein breitbandiger Ansatz (wie
beispielsweise bei passiven Filterelementen) ist somit nicht notwendig.

In Abbildung 1 ist das grundsatzliche Verfahren illustriert. Es existiert das Storspektrum
eines getakteten Systems. Durch ein gezielt synthetisiertes Gegenkoppelsignal sollen die
ersten K € N Harmonischen des Systems reduziert werden. Um dies zu erreichen, wird
fur jede gegenzukoppelnde Harmonische k < K ein in der Frequenz (k f,) entsprechendes
Sinussignal erzeugt. Fur jeden Sinus existiert dabei genau ein Parameterpaar aus
Amplitude Ay und Phase ¢y, sodass es zu einer vollstandigen destruktiven Interferenz mit
der k-ten Harmonischen kommt. Das gesamte Gegenkoppelsignal wird durch eine einfa-
che Uberlagerung der erzeugten Sinussignale synthetisiert.

Ay -sinQm- fo -t + @q)

Interferenz

11, ()
Spektrum des \J/

mit f, getakteten Ag - sin(2m - Kfy- t + k)

Systems
L_,_,_,_f Synthese

Entstértes Spektrum

A, - sin(2m - 2fy- t + @)

Abbildung 1: Gegenkopplung von Harmonischen
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2.2 Adaptive Gegenkopplung von Harmonischen

Da leistungselektronische getaktete Systeme in der Regel aufwandig zu beschreiben
sind, oder der genaue innere Aufbau unbekannt ist, besteht die Notwendigkeit nach effi-
zienten Methoden zur Parameterfindung fir die einzelnen Sinussignale. Dazu wird in die-
sem Abschnitt ein adaptives Verfahren vorgestellt.

In Abbildung 2 ist das Verfahren dargestellt. Es existiert ein unbekanntes getaktetes Sys-
tem (Black Box), welches storende Harmonische verursacht. Die erzeugten Sinuswellen
zur Gegenkopplung sind in Amplitude und Phase durch einen Optimierer einstellbar. Der
Optimierer beobachtet das Gesamtsystem und findet die idealen Parameter zur Gegen-
kopplung, wobei es sich im einfachsten Fall um einen Suchalgorithmus handeln kann. Mit
diesem Ansatz konnen damit beliebig komplexe Systeme entstért werden. Weiterhin ent-
fallen aufwandige Ermittiungen und Implementierungen von komplexen Ubertragungs-
funktionen.

Unbekanntes Ay -sin(2r - fo - t + @q)
getaktetes System

| Ay -sin(2m - 2f5- t + @3)

7 (@: L Optimierer

h

Ag - sin(2w - Kfy t + k)

Entstortes ‘[H !
Spektrum / Synthese

Feedback

Abbildung 2: Adaptive Gegenkopplung von Harmonischen

3 Implementierungsvarianten

Zur Realisierung der adaptiven Gegenkopplung von Harmonischen lassen sich beliebig
viele verschiedene Varianten formulieren. An dieser Stelle sollen zwei wesentliche Struk-
turen vorgestellt und diskutiert werden.

3.1 Gegenkopplung von Harmonischen mit kontinuierlicher Adaption

Zuerst wird ein Verfahren vorgestellt, bei welchem die Gegenkoppelsignale kontinuierlich
korrigiert werden (Abbildung 3). Zum Einbringen der Gegenstdrungen wird der Injektor
mit dem getakteten System verschaltet. Zum Auskoppeln des Feedbacksignals wird wei-
terhin ein Sensor vorgesehen. Sowohl Injektor als auch Sensor kdnnen dabei beispiels-
weise induktiv oder kapazitiv realisiert sein. Da sich das Gegenkoppelsystem selbststan-
dig an die resultierenden Ubertragungsfunktionen adaptiert, existieren keine Einschran-
kungen an die Struktur des Gesamtsystems. Zur Synchronisation des Gegenkopplers ist
ein Synchronisationssignal aus dem getakteten System notwendig. Dazu ist grundsétzlich
jegliches Signal geeignet, welches zeitlich mit den Stérungen korreliert ist und nicht durch
die Gegenkopplung eliminiert wird.

Der grolRe Vorteil des Verfahrens besteht darin, dass kontinuierlich die Gegenstérungen
angepasst werden. Andert sich das getaktete System z.B. durch Temperaturanderungen,
werden die Sinussignale entsprechend modifiziert. Der Nachteil besteht in der Notwen-
digkeit des Sensors und der Hardware zur Auswertung des Sensorsignals.
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Abbildung 3: Gegenkopplung mit kontinuierlicher Adaption

3.2 Gegenkopplung von Harmonischen mit einmaliger Adaption

Zur Einsparung des Sensors und der Hardware zur Auswertung des Sensorsignals wird
ein zweites Verfahren vorgestellt, in welchem der Gegenkoppler durch einen externen
Trainer eingelernt wird (Abbildung 4). Der Trainer umfasst dabei den Sensor, den Opti-
mierer und gegebenenfalls eine Signalvorverarbeitung. Das verbleibende System kann
damit auf das getaktete System, den Injektor, die Signalsynthese und einen Speicher re-
duziert werden. Der Speicher wird dabei durch den Trainer entweder mit vollstandig ge-
sampelten Gegenkoppelsignalen oder mit Parametersatzen (bestehend aus Amplitude
und Phase) fur die jeweilige Harmonische beschrieben. Entsprechend wird in der Signal-
synthese entweder das vorberechnete Gegenkoppelsignal ausgegeben oder aus den Pa-
rametersatzen in Echtzeit berechnet. Diese Ansatze unterscheiden sich im Speicherbe-
darf und der Echtzeitfahigkeit: Wahrend vorberechnete Gegenkoppelsignale sehr schnell
ausgelesen werden konnen, besitzen diese einen hohen Speicherbedarf. Die Parame-
tersatze besitzen einen deutlich geringeren Speicherbedarf, jedoch ist hier eine zusatzli-
che Signalverarbeitung notwendig.

System
Synchronisation, Information tiber Betriebszustand
Signal-
synthese
Getaktetes Injektor
Vorgabe der S‘EZJEICheI’
Testzustande
Trainer
Sensor )
— —>  Optimierer — oo
T I y verarbeitung

Abbildung 4: Gegenkopplung mit einmaliger Adaption

Da fur verschiedene Betriebszustdnde unterschiedliche Gegenkoppelsignale notwendig
sind, mussen fur alle vorher definierten Zusténde die entsprechenden Parameter ermittelt
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und im Speicher abgelegt werden. Im laufenden Betrieb, also nach dem Entfernen des
Trainers, erhalten Speicher und Signalsynthese eine Information Gber den aktuellen Be-
triebszustand, um dem Injektor das entsprechende, vorher ermittelte Gegenkoppelsignal
zur Verfiigung zu stellen.

Diese Variante hat den grundséatzlichen Vorteil, dass ein grof3er Teil des Hardwareauf-
wands ausgelagert wird. Damit l&sst sich ein kostengunstigerer Gegenkoppler realisieren.
Der wesentliche Nachteil besteht darin, dass die Gegenkoppelsignale nicht kontinuierlich
angepasst werden. Kommt es zu Anderungen im System, die nicht durch den Trainer im
Vorhinein abgedeckt wurden, verschlechtert sich unter Umsténden die Stérungsunterdri-
ckung.

4 FPGA-Realisierung der Gegenkopplung mit kontinuierlicher Adaption

Im Rahmen dieser Arbeit wird eine Realisierung der Gegenkopplung mit kontinuierlicher
Adaption auf dem FPGA-System Red Pitaya v1.1 vorgestellt. Zur Implementierung wird
die adaptive Filtertheorie eingesetzt, welche bereits eine weite Anwendung im Bereich der
aktiven Larmkompensation [9] gefunden hat. Die hier verwendete Implementierung nach
[10] und [11] ist in Abbildung 5 dargestellt. Zur besseren Ubersichtlichkeit ist die Struktur
fur nur eine Harmonische dargestellt.

System

Synchronisation

Getaktetes
System

Injektor

W1,k(n)

Sensor -
e(n Verzogerter Wo (1)
B e xye(n)
f Algorithmus < :
xo,k(n) Signalsynthese

Abbildung 5: Gegenkopplung mit kontinuierlicher Adaption

In dieser Implementierung wird ein beliebiger Sinus generiert, welcher durch das Synchro-
nisationssignal mit den Stdrungen zeitlich korreliert ist. Mithilfe einer Phasendrehung um
90° wird ein Orthogonalsystem aus Sinus (x,x(n)) und Cosinus (x; x(n)) erzeugt. Mit den
Verstarkungen wy(n) und wy (n) und der nachfolgenden Summation kénnen Sinussig-
nale mit nahezu beliebiger Amplitude A, und Phase ¢, erzeugt werden. Sollen mehrere
Harmonische gegengekoppelt werden, kann die beschriebene Struktur parallelisiert wer-
den [9]. In der Abbildung werden beispielhaft die generierten Sinussignale fur die drei
Harmonischen k — 1, k und k + 1 Uberlagert. Das synthetisierte Signal wird daraufhin D/A-
gewandelt und in das System injiziert. Die Storungen des getakteten Systems und die
Gegenstorungen Uberlagern sich zu den Reststérungen e(n). Zur Bewertung der Gegen-
kopplung werden die Reststorungen durch einen Sensor aufgenommen, A/D-gewandelt
und dem FPGA-System zur Verfligung gestellt. Zur Minimierung der Reststdérungen e(n)
wird ein LMS-Algorithmus (Least-Mean-Square) eingesetzt, welcher die neuen Verstar-
kungen wy/, x(n + 1) in Abhangigkeit der vorherigen Verstarkungen wy /4 x(n), der gemes-
senen Reststérungen e(n), des generierten Orthogonalsystems x,/; i (n) und der Schritt-
weite py korrigiert [12], [13].
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Zur Konvergenz des Algorithmus mussen die Signale e(n) und x,, x (n) zeitlich korreliert
sein [14]. Aus der Signalverarbeitung der A/D- und D/A-Wandler und der Phasengénge
des getakteten Systems, des Injektors und des Sensors resultiert eine Verzégerungszeit,
welche durch eine entsprechende Anzahl an Samples Ay im LMS-Algorithmus bertck-
sichtigt werden muss. Daher wird der verzdgerte LMS-Algorithmus nach [15] und [16] ein-
gesetzt:

W0/1,k(n +1) = Wo/1,k(n) + i -e(n) - xO/l,k(n —Ay) (1)
Die Verzogerung Ay ist zur Stabilitdt des Algorithmus auf £90° genau in Bezug zur jewei-
ligen Frequenz kf, zu schatzen [17]. Die notwendigen Verzégerungszeiten kdnnen bei-
spielsweise durch Suchalgorithmen oder vorhergehende Messungen bestimmt werden.
Ein weiteres wichtiges Kriterium fir das Konvergenzverhalten ist die Schrittweite u,, wel-
che die Anderungsrate der Verstarkungen wy,; (n) maRgeblich bestimmt. Eine groRe
Schrittweite beschleunigt die Adaption, wobei ein zu hoher Wert zur Instabilitat des Algo-
rithmus fuhren kann. Unter der Annahme von (quasi-)stationar arbeitenden Systemen,
wird keine hohe Dynamik gefordert. Es wird daher eine kleine Schrittweite gewéhlt, um
eine maglichst prazise Adaption zu erzielen. [18], [19]

5 Testaufbau und Messung

Als Demonstrator wird ein DC-DC-Wandler (Evaluation Board GS61008P-EVBBK von
GaN Systems) betrachtet, welcher die Spannungsebene von 12 V mit der neuen 48 V-
Ebene im Kfz verbinden kann (siehe Abbildung 6). Der DC-DC-Wandler wird mit einer
Schaltfrequenz f, von 300 kHz und einem konstanten Tastverhaltnis d von etwa 25 %
betrieben. Zur Demonstration soll der Bereich der Lang- und Mittelwelle (150 kHz-
1,8 MHZz) entsprechend der Grenzwertklasse 3 entstort werden.

| Bordnetznachbildung H Injektor DC-DC-Wandler

[ . 1 3
Abbildung 6: Messaufbau (Farben beziehen sich auf Abbildung 5)

Im Testaufbau werden eine 48 V-Spannungsversorgung und eine 12 V-Last verwendet.
Zur Messung der eingangsseitigen leitungsgeftihrten Stérungen des Systems werden
eine Bordnetznachbildung und ein Spektrumanalysator eingesetzt. Das durch die Bord-
netznachbildung ausgekoppelte Storsignal wird zusatzlich dem FPGA-System als
Feedbacksignal zur Verfugung gestellt. Um ein Ubersteuern des A/D-Wandlers des
FPGA-Systems durch hochfrequente Stérungen zu vermeiden, wird ein Tiefpass mit der
Grenzfrequenz 2,5 MHz eingesetzt. Zur Impedanzanpassung ist zusatzlich ein 3 dB-
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Dampfungsglied in Reihe geschaltet. Als Injektor wird ein induktiver Ubertrager verwen-
det, welcher durch einen Ringferrit mit zwei Wicklungen mit jeweils zwei Windungen rea-
lisiert wurde. Zum Blocken eines mdglichen Gleichspannungsanteils, welcher aus dem
D/A-Wandler resultieren kann, ist primarseitig ein Kondensator in Reihe geschaltet. Das
Ansteuerungssignal fur den DC-DC-Wandler wird vom FGPA-System erzeugt, um die
Synchronisation zwischen den Systemen herzustellen. Zur Vermeidung von stérenden
Masseschleifen wird das Ansteuerungssignal durch einen Digitalisolator galvanisch
entkoppelt.

Die Messergebnisse sind in Abbildung 7 dargestellt. Die resultierenden Stérungen mit
ausgeschalteter und eingeschalteter Gegenkopplung sind entsprechend [1] mit einer
RBW von 9 kHz, einer Verweilzeit von 50 ms und dem Average-Detektor gemessen
worden. Als Limit wurde das Average-Limit der Klasse 3 angesetzt. Es ist eine erhebliche
Reduktion der Harmonischen zu erkennen, welche fur die Grundwelle und die erste
Oberwelle Gber 50 dB betragt. Entsprechend der Theorie werden Frequenzen, fur welche
keine Sinussignale implementiert wurden, nur marginal beeinflusst.

100

I I I I I I

N-sadsn-79ds 35 dB
i

-17 dB M-sz dB ||-46 dB

USH.jr in dBpV
D
o

"h‘ M‘h'h 'Ju.ln.\j.LJAlnh‘.l,nh.HA..wlt.'x“wi!“ ll‘xi.x‘ll‘ ll

300 600 900 1200 1500 1800 2100 2400
fin kHz

AVG ohne Gegenkopplung AVG mit Gegenkopplung AVG-Limit Klasse 3 ‘

Abbildung 7: Messergebnis

6 Systemgrenzen und Optimierungsmaoglichkeiten

Im Folgenden werden die Systemgrenzen des realisierten Gegenkopplers diskutiert,
welche die Abtastrate, die Synchronisation, die Quantisierung des A/D- und D/A-Wandlers
sowie die Hardwarekapazitaten umfassen. Optimierungsmaoglichkeiten flr das System
werden aufgezeigt.

6.1 Abtastrate

Die Abtastrate des digitalen Signalverarbeitungssystems begrenzt entsprechend des Ab-
tasttheorems die hdchste gegenkoppelbare Frequenz. Da die verwendeten Wandler im
FPGA-System eine Abtastrate von 125 MS/s besitzen, sind theoretisch Frequenzen von
bis zu 62,5 MHz gegenkoppelbar. In praktischen Versuchen wurden Frequenzen von bis
zu 30 MHz wirkungsvoll gegengekoppelt.

6.2 Synchronisation

Fur eine moglichst effektive Gegenkopplung ist eine hohe Synchronitat zwischen den
Systemen gefordert. Der erste wesentliche Aspekt ist die Synchronisation der Systeme
durch einen mdglichst stabilen Trigger mit geringem Jitter. Das FPGA-System kann dabei
jedoch nur auf seine Takt- bzw Abtastperiode Ts,mple g€NAU getriggert werden. Damit folgt

ein maximaler Phasenfehler @gepjer(k) = 21 - kfp - Tsample fUr die jeweilige Harmonische
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k, wodurch die Effektivitdit der Gegenkopplung insbesondere bei hohen Frequenzen
eingeschrankt wird. Der zweite wesentliche Aspekt ist der synchrone Betrieb der Systeme
im Zeitraum zwischen zwei Triggersignalen. Dazu sind die Frequenzkomponenten des
getakteten Systems maoglichst prazise im FPGA-System abzubilden. Da es sich um zwei
getrennte Systeme mit unterschiedlichen Taktsignalen handelt, ist von einem nicht
vernachlassigbaren Frequenzfehler frener(k) fir die jeweilige Harmonische k
auszugehen.

Um nun einen vollstandig synchronen Betrieb sicherzustellen, wurde im Testaufbau aus
Abschnitt 5 das Ansteuerungssignal des leistungselektronischen Systems durch das
FPGA-System erzeugt. Durch diese MafRnahme sind die Frequenzkomponenten der
Systeme inhérent in Zeit (@genler (k) = 0) und Frequenz (frenier(k) = 0 Hz) synchronisiert,
wodurch die Effektivitat der Gegenkopplung erheblich verbessert wurde.

6.3 Quantisierung des A/D-Wandlers

Zur Abschatzung der gro3tmdglichen Storungsreduktion ist die Quantisierung des A/D-
Wandlers eine zentrale GroRe. Aus der Quantisierung resultiert ein Signal-Rausch-
Verhéltnis, welches das grofdte messbare Signal dem Rauschen (jeweils Effektivwerte)
gegenuberstellt. Das gro3te messbare Signal entspricht dabei der gréf3ten zulassigen
Storung, welche den A/D-Wandler gerade noch nicht tibersteuert. Durch die Adaption wird
diese Stoérung reduziert, bis das gegengekoppelte Signal unter das Rauschen des A/D-
Wandlers fallt und damit nicht mehr messbar ist.

Fir ein sinusformiges Signal und eine Quantisierung von m Bits lasst sich das Signal-
Rausch-Verhaltnis SNR durch die folgende Formel beschreiben:

SNR =m - 6,02 dB + 1,76 dB )

Der hier verwendete A/D-Wandler mit der Aufldsung von 14 Bits besitzt ein SNR von etwa
86 dB und ermoglicht damit eine Stdrungsreduktion um etwa 86 dB. Damit sind
grundsatzlich noch grél3ere Storungsreduktionen als in Abschnitt 5 realisierbar.

Sollen das Signal-Rausch-Verhaltnis und damit die maximale Stérungsreduktion weiter
ausgeschopft werden, ist der Pegel der zu messenden Storungen auf den Messbereich
des A/D-Wandlers anzupassen. Um beispielsweise sehr kleine Stdrungen
gegenzukoppeln, kann der Spannungspegel durch Verstarker oder induktive Ubertrager
in den Bereich der groRten messbaren Spannungen des A/D-Wandlers gehoben werden.
Resultierende Ubertragungsfunktionen werden durch die Adaption beriicksichtigt und
stellen dabei keine Einschrankung an die Struktur dar.

6.4 Quantisierung des D/A-Wandlers

Fur eine moglichst prazise und rauscharme Generierung der Gegenkoppelsignale ist
ebenfalls die Quantisierung des D/A-Wandlers zu diskutieren. Analog zum A/D-Wandler
folgt auch fur den D/A-Wandler ein Signal-Rausch-Verhaltnis SNR, welches das grof3te
erzeugbare Signal und das Rauschen (jeweils Effektivwerte) ins Verhaltnis setzt. Bei der
Erzeugung der Gegenkoppelsignale wird dabei ein hohes SNR gefordert, um nur eine
marginale Rauschleistung in das System einzubringen. Die Quantisierungen des D/A- und
A/D-Wandlers sind gleich zu wahlen, da sich diese Komponenten im System ansonsten
gegenseitig begrenzen wirden.

Der hier verwendete D/A-Wandler besitzt eine Auflésung von 14 Bits und verfugt nach (2)
Uber ein SNR von etwa 86 dB. Aus der Messung in Abschnitt 5 wird deutlich, dass nur ein
marginales Rauschen in das System eingebracht wurde.
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Wie bei dem A/D-Wandler ist auch bei dem D/A-Wandler das gegebene Signal-Rausch-
Verhaltnis weitestgehend auszuschopfen. Sollen kleine Gegenkoppelsignale erzeugt
werden, kann beispielsweise ein Dampfungsglied eingesetzt werden, wodurch der D/A-
Wandler fir das gleiche Signal weiter ausgesteuert wird. Ubersteigt das bendtigte
Gegenkoppelsignal den Spannungsbereich des D/A-Wandlers, ist beispielsweise der
Einsatz eines Verstarkers moglich. Auch hier werden resultierende Ubertragungsfunk-
tionen durch die Adaption automatisch bericksichtigt.

6.5 Hardwarekapazitaten

Die Hardwarekapazitdten des hier verwendeten FPGA-Systems erlauben die
Implementierung der Struktur zur Gegenkopplung mit kontinuierlicher Adaption aus Ab-
bildung 5 fur acht Harmonische. Aufgrund der Parallelisierung kann das
Gegenkoppelsignal damit gleichzeitig flr acht Harmonische optimiert werden.

Zur Gegenkopplung von mehr Harmonischen kann die gleiche Struktur sequentiell auf
verschiedene Harmonische angewendet werden, um jeweils die optimalen Sinussignale
zur Gegenkopplung zu bestimmen. Die ermittelten Sinussignale werden sukzessive
Uberlagert und ermdglichen damit theoretisch die Gegenkopplung von beliebig vielen
Harmonischen. In diesem Fall erfolgt die Adaption fir jedes einzelne Sinussignal jedoch
nicht mehr permanent, sondern wiederholt in definierten Zeitintervallen.

7 Zusammenfassung

In diesem Beitrag wurde eine neuartige Gegenkoppelstrategie vorgestellt, durch welche
die Schaltharmonischen eines leistungselektronischen Systems unterdrtickt werden kon-
nen. Zu Beginn wurde eine allgemeine Theorie zur adaptiven Gegenkopplung von Har-
monischen eingefihrt. Zu dieser Theorie wurden zwei wesentliche Implementierungsva-
rianten vorgestellt und diskutiert: Die Gegenkopplung von Harmonischen mit kontinuierli-
cher Adaption und die Gegenkopplung von Harmonischen mit einmaliger Adaption. Im
Folgenden wurde eine konkrete Implementierung zur Gegenkopplung von Harmonischen
mit kontinuierlicher Adaption auf einem FPGA-System vorgestellt. Dieses System wurde
daraufhin an einem leistungselektronischen Demonstrator angewendet. In Messungen
konnte gezeigt werden, dass erhebliche Stérungsreduktionen von tber 50 dB erzielt wer-
den konnten. Die Systemgrenzen des Gegenkoppelsystems wurden hinsichtlich der
Abtastrate, der Synchronisation, der Quantisierung des A/D- und D/A-Wandlers sowie der
Hardwarekapazitaten diskutiert. Optimierungsmoglichkeiten wurden aufgezeigt.
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