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1 Einleitung

Seit einiger Zeit wird das Energieverteilnetz durch die Einbindung zahl-
reicher volatiler Energieerzeuger und neuartiger Energiespeicher zuneh-
mend dezentralisiert. Die Folge ist ein engmaschiges Netz, bestehend
aus kleinen und grofien Energieversorgern sowie Verbrauchern. Dieser
Wandel, der dem traditionellen Konzept der Energieversorgung vom
Hochstspannungsnetz zum Niederspannungsnetz entgegensteht, stellt
die klassischen Energieversorgungssysteme vor neue Herausforderun-
gen. Der hohe Anteil an zeitlich und 6rtlich variabler Energieversorgung
setzt ein Verteilnetz voraus, das dynamisch auf Schwankungen des
Energiebedarfs reagieren kann. Die Errichtung eines intelligenten Strom-
netzes (Smart Grid) soll das traditionelle Energieversorgungssystem
ablosen und ist ein wesentliches Ziel der européischen Energiepolitik.

Die Ausriistung der Stromnetze mit zusatzlicher Kommunikations-
technik, insbesondere im Niederspannungsnetz, ist dabei eine Grund-
voraussetzung des Smart Grids. Durch den Einsatz sogenannter intel-
ligenter Messsysteme (Smart Meter) sollen Verbrauchsdaten innerhalb
des Netzes tibertragen werden konnen.

Eine europdische Richtlinie wurde bereits im Jahr 2009 mit dem soge-
nannten Dritten Energiepaket erlassen. Demnach sieht die Européische
Union (EU) vor, bis zum Jahr 2020 rund 80% der Haushalte mit intelli-
genten Stromzdhlern auszustatten [83].

Im Vergleich mit anderen Landern der EU, die bereits iiber eine weit-
reichende Durchdringung des Verteilnetzes mit Smart Metern verfiigen,
wurde der Ausbau in Deutschland deutlich zurtickhaltender vorange-
trieben [15].

Mit dem Messstellenbetriebsgesetz ist seit 2016 der Einbau von Smart
Metern in Abhéngigkeit vom Energieverbrauch festgelegt. Die Kommu-
nikationseinheiten des intelligenten Messystems, genannt Smart Meter
Gateways, bediirfen einer Zertifizierung durch das Bundesamt fiir Si-
cherheit in der Informationstechnik. Der Gesetzgeber sieht dabei eine
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Verfligbarkeit der Gerate von mindestens drei voneinander unabhan-
gigen Unternehmen vor. Zum Zeitpunkt der Erstellung dieser Arbeit
konnte das Gerit eines Herstellers eine Zulassung erhalten. Weitere acht
Gerite befinden sich noch in der Priifung [5].

Die gleichzeitige Nutzung des Energieversorgungsnetzes zur Infor-
mationstibertragung mittels Powerline-Kommunikation (PLC) ist durch
die weitreichende Durchdringung des Energieverteilnetzes besonders
attraktiv [27]. Gegenwartig stellt PLC eine Moglichkeit von weiteren
Technologien wie Mobilfunk und Ethernet zur Realisierung der Smart
Meter Kommunikationsschnittstelle dar.

PLC bietet gegentiber allen andern Verfahren den Vorteil, dass die
bereits vorhandene Infrastruktur der Stromleitungen zur Ubertragung
genutzt werden kann. Wichtig fiir den Erfolg sind robuste Ubertragungs-
verfahren, die auf die speziellen Gegebenheiten des Ubertragungskanals
abgestimmt sind. Voraussetzung dafiir ist ein weitreichendes Verstand-
nis der physikalischen Eigenschaften des Stromnetzes als Ubertragungs-
kanal.

1.1 Herausforderungen und Zielsetzung

Das Stromnetz wurde urspriinglich fiir die Energietibertragung entwi-
ckelt und optimiert, ohne dass eine Datentibertragung im Niederspan-
nungsnetz vorgesehen war. Bei der Verwendung als Kommunikations-
medium liegen entsprechend ungiinstige Kanaleigenschaften vor.

Eine Vielzahl von Storeinfliissen, eine starke und selektive Signal-
dampfung sowie eine hohe zeitliche und ortliche Varianz der Uber-
tragungseigenschaften machen das Stromversorgungsnetz zu einem
herausfordernden Ubertragungsmedium.

Aufgrund der schwer vorhersehbaren Ubertragungseigenschaften ist
ein grofflachiger Einsatz PLC-basierter Smart Meter in Deutschland
bisher nicht erfolgt. In zahlreichen Pilotprojekten sowie flachendecken-
den Rollouts in anderen Landern konnte die Verwendung PLC-basierter
Smart Meter zumindest teilweise evaluiert werden. Probleme betreffen
dabei vor allem den Anteil der permanent erreichbaren Gerate. Ein hau-
figes Problem ist die fehlende Zuverldssigkeit sowie die erforderliche Ro-
bustheit der Verbindungen {iiber lange Zeitraume hinweg. Entsprechend
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vorsichtig wird der Ausbau PLC-basierter Kommunikationssysteme in
Deutschland vorangetrieben.

Gerite, die sich in Deutschland aktuell in der Zulassung als Smart Me-
ter Gateway befinden, setzen auf sogenanntes Breitband-PLC (BB-PLC)
oberhalb von 2 MHz. BB-PLC wird bisher hauptsichlich im Heimbereich
sowie auf Mittelspannungsebene eingesetzt. Ein Vorteil ist eine moderate
Storumgebung und damit hohere Zuverldssigkeit der Datentibertragung.
Nachteilig ist dabei die starkere Kanaldampfung, welche dem Vorteil
der hohen Reichweite von PLC gegeniiber anderen Verfahren entgegen-
steht sowie die Problematik der elektromagnetischen Vertraglichkeit mit
anderen Kommunikationsdiensten im selben Frequenzbereich.

Eine Alternative zu BB-PLC stellt Schmalband-PLC (NB-PLC) dar,
welches traditionell im Niederspannungsbereich eingesetzt wird. Ein
Vorteil ist dabei die hohere Reichweite aufgrund der geringeren Kanal-
dampfung sowie Rechtssicherheit fiir Hersteller und Betreiber durch de-
dizierte Frequenzbereiche. Einen Nachteil stellt insbesondere die starke
Storumgebung dar, die haufig eine hochratige Ubertragung verhindert.
Gleichzeitig bietet die Anpassung von Ubertragungsverfahren an die
speziellen Signaleigenschaften der Stérumgebung ein grofies Verbesse-
rungspotential der bisher eingesetzten Systeme.

Ziel dieser Arbeit ist die Weiterentwicklung von bestehenden Uber-
tragungsverfahren durch eine bessere Anpassung der Bitiibertragungs-
schicht an die Eigenschaften des Kanals. Hierbei werden insbesondere
die zyklostationdren Eigenschaften des Rauschens berticksichtigt. Aus-
gehend von einer genauen Analyse und der realititsnahen Modellierung
des Ubertragungskanals werden adaptive storresistente Kommunikati-
onsverfahren entwickelt. Fiir den Entwurf werden neuartige Verfahren
eingesetzt, die eine Informationstibertragung unter fortlaufender Be-
riicksichtigung der Kanaleigenschaften ermoglichen. Die Evaluation der
entwickelten Verfahren erfolgt anhand von Messergebnissen aus realen
Netzen. AbschlieSend erfolgt ein Vergleich der neuartigen Verfahren mit
dem Stand der Technik.
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1.2 Struktur der Arbeit

Im ersten Teil dieser Arbeit wird der Stand der Technik der bisherigen
Ubertragungsverfahren zusammengefasst. Zusatzlich werden die theo-
retischen Grundlagen zum Entwurf und zur Bewertung der eingesetzten
Modulationsverfahren eingefiihrt. Im zweiten Teil der Arbeit wird ein
neuartiges modulares Messsystem zur automatisierten Kanalcharakte-
risierung vorgestellt. Das Messsystem ermoglicht die Durchfiihrung
systematischer Messkampagnen durch eine gleichzeitige Messung an
verschiedenen Orten. Ausgehend von einer Vielzahl an Messergebnis-
sen erfolgt eine zyklostationédre Analyse des Rauschens, um periodisch
wiederkehrende Eigenschaften zu charakterisieren. Basierend auf den Er-
gebnissen der Analyse sowie bereits bekannten Kanaleigenschaften aus
der Literatur wird ein zyklostationdres Kanalmodell entwickelt. Im drit-
ten Teil wird der Systementwurf der adaptiven Ubertragungsverfahren
vorgestellt. Zuséatzlich werden Erweiterungen der Verfahren entwickelt,
um die Konformitdt mit den gangigen Standards sicherzustellen. Im
letzten Teil der Arbeit erfolgt die Evaluation der adaptiven Verfahren
durch eine umfangreiche simulative Auswertung anhand realitdtsna-
her Kanalzustidnde. Die neuartigen Verfahren werden unter gleichen
Randbedingungen hinsichtlich der Leistungsfahigkeit im Vergleich mit
derzeitig genutzten Verfahren sowie statischen Ubertragungsverfahren
bewertet.
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Die Nutzung der Stromversorgungsleitungen zur Kommunikation reicht
bis in die Anfinge des 20. Jahrhunderts zurtick. Bereits in den 1920er-
Jahren wurden von Energieversorgungsunternehmen Hochspannungs-
leitungen durch die sogenannte Tragerfrequenztechnik als Ubertragungs-
kanal genutzt [21]. Gegenwadrtig ist der Einsatz von PLC insbesondere
fiir die Zahlerfernauslesung (engl. automatic meter reading, AMR) im
Niederspannungsnetz in den Mittelpunkt des Interesses gertickt. Der
Wandel des klassischen Energieverteilnetzes in ein intelligentes Strom-
netz (engl. smart grid) macht eine robuste Kommunikationsinfrastruktur
unabdingbar.

Die Weiterentwicklung der Technologie fiihrte in den 90er Jahren
zundchst zum Einsatz schmalbandiger Verfahren, basierend auf dem
Prinzip der Frequenzumtastung (engl. frequency-shift keying, FSK) oder
binédrer Phasenumtastung (engl. binary phase-shift keying, BPSK).

Fortschritte in der Leistungsfahigkeit digitaler und analoger Schaltun-
gen beschleunigte im letzten Jahrzehnt die Entwicklung breitbandiger
Verfahren basierend auf OFDM (engl. orthogonal frequency-division mul-
tiplexing). OFDM-basierte PLC als AMR-Technologie hat seither zahl-
reiche Feldversuche durchlaufen. Durch die Markteinfiihrung entspre-
chender Gerdte wurde in den letzten Jahren in einigen Landern eine
grofse Durchdringung der Zahlerinfrastruktur erreicht. Dennoch bleiben
grundsatzliche Probleme, wie die schwierigen Kanalbedingungen, die
zum teilweisen Versagen der Systeme fiihren, bestehen. Zudem ist da-
von auszugehen, dass die Herausforderungen auf physikalischer Ebene
durch den Wandel des Stromnetzes in ein Smart Grid noch verstarkt
werden.

Dieses Kapitel gibt zundchst einen Uberblick tiber die regulatorischen
Rahmenbedingungen fiir PLC im Niederspannungsnetz. Anschliefend
wird ein Uberblick iiber die OFDM-basierten PLC-Standards gegeben.
Abschlieend werden Kriterien zur Analyse existierender Ubertragungs-
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standards vorgestellt. Basierend auf der Analyse werden mogliche Pro-
bleme existierender Standards und Entwicklungschancen neuartiger
Systeme aufgezeigt.

2.1 Regulatorische Rahmenbedienungen

Zur Unterscheidung der verschiedenen PLC-Technologien hat sich welt-
weit eine Klassifikation anhand des jeweils genutzten Frequenzbereiches
durchgesetzt. Nach [7, 27, 57, 59] wird PLC in folgende Klassen einge-
teilt:

» Ultraschmalband (engl. ultra-narrowband, UNB) PLC belegt einen
Frequenzbereich bis ca. 3 kHz. Aufgrund der geringen Bandbreite
konnen nur sehr niedrige Datenraten erzielt werden. Gleichzeitig
werden hohe Sendeleistungen durch die betragsmaéfig kleinen
Zugangsimpedanzen benotigt. UNB-PLC-Systeme realisieren da-
her in der Regel unidirektionale Verbindungen. Ein klassisches
Anwendungsbeispiel ist die Rundsteuertechnik von Energiever-
sorgungsunternehmen, etwa zur Nachtstromtarifumschaltung.
Aufgrund der geringen Bandbreite und der sehr niedrigen Zu-
gangsimpedanz lasst sich dieser Frequenzbereich nicht fiir AMR-
Anwendungen nutzen.

» Schmalband (engl. narrowband, NB) PLC belegt den Frequenz-
bereich oberhalb von UNB-PLC, typischerweise zwischen 3 kHz
und 500 kHz. Die Reichweite der NB-PLC-Systeme betrdgt auf-
grund der vergleichsweise niedrigen Frequenz in der Regel einige
hundert Meter. Die dabei erzielbaren Datenraten kénnen bis zu ei-
nigen hundert Kilobit pro Sekunde betragen. Aufgrund der giins-
tigen Ausbreitungseigenschaften eignet sich NB-PLC besonders
fur AMR-Anwendungen.

= Breitband (engl. broadband, BB) PLC verwendet tiblicherweise Fre-
quenzen ab 1,8 MHz bis zu 250 MHz Die erreichbaren Datenraten
sind dabei ein Vielfaches grofler im Vergleich zu NB-PLC und
konnen bis mehrere hundert Megabit pro Sekunde betragen. Die
Reichweite ist aufgrund der starkeren Kanaldampfung bei hohe-
ren Frequenzen bedeutend geringer und betrégt meist nur einige
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Meter bis hundert Meter, die unter sehr giinstigen Bedingungen
erreicht werden. Aufgrund der hohen Bandbreite wird BB-PLC
insbesondere zu Entertainment-Zwecken innerhalb von Gebau-
den eingesetzt, wo naturgemaf$ geringe Distanzen abzudecken
sind.

Die oben angegebenen Frequenzbereiche sind nicht als harte Definitions-
grenzen zu verstehen, insbesondere durch nationale Normungsgremien
erfolgen weltweit unterschiedliche Definitionen.

Neben der theoretisch erzielbaren Datenrate, die direkt von der ver-
wendeten Bandbreite abhéngt, ist eine Klassifikation nach Frequenzbe-
reichen auch durch Betrachtung der physikalischen Randbedingungen
sinnvoll. Durch die frequenzabhingigen Ubertragungseigenschaften
wurden in allen drei Klassen UNB-, NB- und BB-PLC sehr unterschied-
liche Verfahren auf der Bitiibertragungssicht (engl. physical-layer, PHY-
Layer) entwickelt. Entsprechend der oben genannten Einteilung wird
in dieser Arbeit vorrangig NB-PLC als AMR-Technologie bis 500 kHz
betrachtet.

2.2 Zulassige Frequenzbereiche

Weltweit unterliegt PLC einer sehr unterschiedlichen Regulierung hin-
sichtlich zuldssiger Frequenzbereiche und Sendeleistungen. Im Folgen-
den wird ein kurzer Uberblick iiber die regulatorischen Rahmenbedin-
gungen innerhalb und auflerhalb Europas gegeben.

2.2.1 Regulierung in Europa

In der EU sind die zuldssigen Frequenzbereiche und Sendeleistungen fiir
NB-PLC-Gerite durch das Europédisches Komitee fiir elektrotechnische
Normung (engl. European Committee for Electrotechnical Standardization,
CENELEC) in der CENELEC Norm EN 50065-1 reguliert [95]. Dabei ist
ein Frequenzbereich von 3 kHz bis 148,5 kHz fiir die Nutzung vorgese-
hen. Der Frequenzbereich wird weiter in folgende Klassen unterteilt:

» A-Band von 3 kHz bis 95 kHz: Der Frequenzbereich ist fiir Anwen-
dungen zur Uberwachung und Kontrolle des Niederspannungs-
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netzes vorgesehen. In den Anwendungsbereich des A-Bandes fallt
typischerweise PLC zur Zihlerfernauslesung.

Der Frequenzbereich von 95 kHz bis 148,5kHz ist Anwendungen im
privaten Bereichen vorbehalten. Dabei wird zwischen drei Teilfrequenz-
bereichen unterschieden:

» B-Band: 95 kHz bis 125 kHz: Die Nutzung kann ohne ein spezielles
Zugriffsprotokoll erfolgen.

= C-Band: 125 kHz bis 140 kHz: Vorgeschrieben ist die Verwendung
eines Carrier Sense Multiple Access (CSMA) Zugriffsprotokolls.

= D-Band: 140 kHz bis 148,5 kHz: Die Nutzung kann ohne Zugriffs-
protokoll erfolgen (s. B-Band).

In der Norm wird zwischen schmalbandigen und breitbandigen Si-
gnalen unterschieden. Schmalbandige Signale besitzen eine Bandbreite
< 5kHz, breitbandige Signale entsprechend eine Bandbreite > 5kHz.
Die Bandbreite muss mit einem Spektrumanalysator und einem Spitzen-
wertdetektor bei einer Messbandbreite von 100 Hz bestimmt werden. Die
gesamte Bandbreite ist dabei durch die Breite des Frequenzabschnitts
bestimmt, in dem das Spektrum weniger als 20dB in Bezug auf die
hochste Spektrallinie abgefallen ist.

Nachfolgend werden die Beschrankungen hinsichtlich der zulédssigen
Sendeleistung fiir einphasige Einrichtungen im A-Band betrachtet. Fiir
schmalbandige Signale gilt die folgende Bedingung:

» Die Ausgangsspannung darf 134dBuV (= 5V) bis 9 kHz nicht
tiberschreiten und nimmt anschlieffend frequenzlogarithmisch
linear auf 120dBuV (= 1V) bei 95 kHz ab.

Des Weiteren gelten fiir breitbandige Signale die Bedingungen:
= Die Ausgangsspannung darf 134 dBuV nicht tiberschreiten.

» Das Signalspektrum, das mit einem Spitzenwertdetektor und ei-
ner Bandbreite von 200 Hz gemessen wird, darf 120 dBpV nicht
tiberschreiten.
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Tabelle 2.1 Grenzwerte der Storspannungen von 150 kHz bis 30 MHz nach [95]. Im
Frequenzbereich von 150 kHz bis 500 kHz nimmt der Grenzwert frequenzlogarithmisch
linear ab.

Frequenzbereich Grenzwert in dBuV
in MHz
Quasispitzenwert Mittelwert
0,15 bis 0,5 66 bis 56 56 bis 46
0,5bis 5 56 46
5 bis 30 60 50

Die Messungen miissen an einer Netznachbildung (engl. line impedance
stabilisation network, LISN), die in der Norm EN 55016-1-2 spezifiziert ist,
durchgefiihrt werden.

Neben den zulédssigen In-Band-Sendeleistungen sind auch die Grenz-
werte fiir Aufierbandstorungen an den Netzanschlussstellen spezifiziert.
Bis 30 MHz miissen diese mit einem Messempfanger gemaf; der Norm
EN 55016-1-1 bestimmt werden. Beim Messverfahren ist sowohl ein
Mittelwert-Detektor als auch ein Quasispitzenwert-Detektor vorgesehen.
Sofern die Anzeige des Messempfangers schwankt, muss diese fiir min-
destens 15 s beobachtet werden und es gilt der hochste Anzeigenwert.
Die zulédssigen Grenzwerte sind in Tabelle 2.1 dargestellt.

2.2.2 Regulierung auBerhalb Europas

Die Anwendung von NB-PLC ist weltweit verbreitet. Weitere wichtige
Regulierungen aufierhalb der EU existieren beispielsweise in den USA
und Japan. Nachfolgend werden diese kurz vorgestellt:

» In den USA ist fiir NB-PLC-Anwendungen das Frequenzband von
9kHz bis 490 kHz durch die Regularien der Federal Communicati-
ons Commission (FCC) vorgesehen. Dabei wird in Teil 15 Abschnitt
113 der Federal Regulations PLC als leitungsgebundenes Kommuni-
kationsverfahren klassifiziert, das hinsichtlich abgestrahlter Funk-
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leistung als ,,unintentional radiator”gilt [77]. Die Anwendung
von NB-PLC in diesem Frequenzbereich bleibt auf die Kommuni-
kation von Energieversorgungsunternehmen auf der Hochspan-
nungsebene beschrédnkt. Der Einsatz von NB-PLC zur Nutzung
im Niederspannungsbereich wird daher ausgeschlossen. Ferner
soll, ohne Interferenz zu verursachen, die kleinstmogliche Sen-
deleistung zur Erfullung des Kommunikationszwecks gewdahlt
werden.

» In Japan wird NB-PLC durch die Association of Radio Industries
and Businesses (ARIB) im Standard STD-T84 auf einem Frequenz-
bereich von 10kHz bis 450 kHz reguliert [79]. Die zuldssige In-
Band-Leistung des Sendesignals wird mit einer Auflosung von
10kHz und einer Last von 10 Q) bestimmt. Fiir den Frequenzbe-
reich von 10 kHz bis 200 kHz betragt die erlaubte effektive Sende-
leistungsdichte 30 mW /10 kHz und oberhalb von 200 kHz noch
10mW /10 kHz. Die Aufierbandstorungen diirfen 56 dBuV im Fre-
quenzbereich von 450 kHz bis 5 MHz und 60 dBpV im Bereich von
5MHz bis 30 MHz betragen. Die Messungen miissen mit einem
Quasispitzenwertdetektor und einer Messbandbreite von 9 kHz
durchgefiihrt werden [57].

Im Vergleich fdllt auf, dass die zuldssigen Frequenzbereiche und
Grenzwerte der Sendeleistung sehr unterschiedlich reguliert sind. Griin-
de dafiir liegen in den messtechnisch schwierig zu charakterisierenden
Eigenschaften des Stromnetzes. Da fiir Geréte beispielsweise keine feste
Zugangsimpedanz spezifiziert wird, ist die Regulierung der zuldssigen
Sendeleistung herausfordernd. Fiir Auflerbandstérungen und die Sicher-
stellung der elektromagnetische Vertraglichkeit (EMV) gilt zusatzlich,
dass die in das Netz ein- und ausgekoppelte Storleistung von weiteren
schwierig zu erfassenden Faktoren wie der Leitungsgeometrie abhangt.

2.3 Elektromagnetische Vertraglichkeit

Grundlage fiir den Betrieb von PLC-Geréten in der EU ist die Sicherstel-
lung der EMV, welche in der EU-Richtline 2014 /30/EU (vorher 2004/
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108/ EC) definiert ist [84]. Ebenso werden dort die europaweit giiltigen
Konformitdtsbewertungsverfahren festgelegt.

Die EU-Richtlinie wird von den einzelnen EU-Mitgliedsstaaten in
der nationalen Gesetzgebung umgesetzt. In Deutschland findet die Um-
setzung durch das Elektromagnetische-Vertraglichkeit-Gesetz (EMVG)
Anwendung. Zusétzlich ist den einzelnen Mitgliedstaaten vorbehal-
ten, Mafsnahmen zu ergreifen, um Frequenzbereiche fiir sicherheits-
relevante Telekommunikationsnetze zu schiitzen. In Deutschland ist
dies beispielsweise fiir Flug- und Behordenfunk durch die ,Verord-
nung zum Schutz von 6ffentlichen Telekommunikationsnetzen und
Sende- und Empfangsfunkanlagen, die in definierten Frequenzberei-
chen zu Sicherheitszwecken betrieben werden”(kurz: Sicherheitsfunk-
Schutzverordnung, SchuTSEV) umgesetzt. In der SchuTSEV werden
dabei sowohl die zu schiitzenden Frequenzbereiche als auch die Grenz-
werte fiir Storaussendungen definiert. Fiir ,leitungsgebundene Telekom-
munikationsanlagen”, d. h. PLC, werden innerhalb der SchuTSEV expli-
zit das Messverfahren und die erlaubten Grenzwerte festgelegt [105]. Um
Herstellern Rechtssicherheit zur Einhaltung der EMV-Konformitat zu
bieten (CE-Kennzeichnung), konnen, basierend auf der EMV-Richtline,
harmonisierende Normen angewendet werden. Die Nutzung von NB-
PLC ist diesbeziiglich im Frequenzbereich von 3 kHz bis 148,5kHz in
der Norm EN50065-1 geregelt (vgl. Abschnitt 2.2.1) [95]. Oberhalb von
150 kHz miissen die Grenzwerte und Messverfahren der Funkstoreigen-
schaften am Netzanschluss informationstechnischer Geraite nach der
Norm EN55022 angewendet werden [40]. In der Norm ist dabei der
Frequenzbereich von 150 kHz bis 30 MHz reguliert. Diese Grenzwerte
sind ebenfalls Teil der EN50065-1. Bestrebungen der Hersteller, Rechtssi-
cherheit fiir PLC-Anwender zu schaffen, fiihrte im Jahr 2014 fiir private
PLC-Gerate im Frequenzbereich von 1,6065 MHz bis 30 MHz zur Norm
EN50561-1 und somit zu einer Abgrenzung zur allgemeineren Norm
EN55022 [78].

11
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2.4 Erweiterung des Frequenzbereichs in
Europa

Mehrtréigerbasierte Ubertragungsverfahren, die in Europa bereits im
CENELEC-Band (vgl. Abschnitt 2.2.1) eingesetzt werden, lassen sich
ohne grofien technischen Aufwand durch Hinzuftigen von Untertréa-
gern auf grofiere Frequenzbereiche erweitern. Beispielsweise stehen fiir
den Frequenzbereich bis 500 kHz bereits fertige Standards zur Verfii-
gung, die in den FCC- oder ARIB-Bédndern eingesetzt werden. Aufgrund
der grofleren Bandbreite und damit verbundenen héheren Datenraten
und Robustheit ist dieser Bereich fiir Geratehersteller in Europa von
besonderem Interesse.

Fiir NB-PLC-Gerate im AMR-Einsatz existiert fiir den Frequenzbe-
reich oberhalb von 150 kHz aktuell keine harmonisierende Norm. Da
die EMV-Richtlinie auch ein Konformitdtsbewertungsverfahren bei feh-
lender Norm durch Darlegung der Konformitat durch eigene Verfahren
des Herstellers vorsieht, wird dieser Weg aktuell von Herstellern bspw.
bei OFDM-Geriten bis 500 kHz beschritten [47]. Ein Grund fiir die von
Herstellern vorangetriebene Erweiterung des NB-PLC-Frequenzbereichs
in Europa ist, dass aufgrund der niedrigeren Storleistung und hohe-
ren Zugangsimpedanz teilweise bessere Ubertragungseigenschaften als
im CENELEC-Band vorliegen [111]. Ein weiteres Argument ist, dass
die bisherige Nutzung der Rundfunktechnik (in der Regel mit einfa-
cher analoger Amplitudenmodulation) in diesem Frequenzbereich stark
zurilickgegangen ist [32]. Nach dem Frequenznutzungsplan der Bundes-
netzargentur sind in Deutschland beispielsweise die Frequenzbereiche
148,5 kHz bis 255 kHz und 255 kHz bis 283,5 kHz fiir Horfunk vorgese-
hen und werden von dem analogen Langwellenrundfunk genutzt [25].
Oberhalb von 500 kHz ist fiir den Horfunk ein Bereich von 526,5 kHz bis
1606,5 kHz vorgesehen, der von Mittelwellensendern verwendet wird.
Die analoge Rundfunktechnik verliert durch digitale Angebote jedoch
zunehmend an Bedeutung. In Europa zeichnet sich daher der Trend
ab, dass analoge Rundfunksender sukzessiv abgeschaltet werden. So
wurde in Deutschland am 31.12.2015 der letzte Rundfunksender im
Mittelwellenbereich aufler Betrieb genommen [1]. Es ist daher davon
auszugehen, dass Interferenzprobleme zwischen PLC und analogem

12
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Rundfunk, wenn tiberhaupt stationdr und lokal begrenzt auftreten und
sich durch Aussparen bestimmter Frequenzbander 16sen lassen.
Oberhalb von 1,7 MHz sind kognitive Verfahren fiir PLC aktuell Ge-
genstand der Forschung [57]. Je nach Anwendung ist die tatsdchliche
Frequenznutzung héufig zeitlich und ortlich begrenzt. Kognitive Ver-
fahren konnen helfen, durch Erkennen von ungenutzten Ressourcen im
Zeit- und Frequenzbereich die Auslastung des Spektrums zu verbessern.

2.5 Existierende
NB-PLC-Ubertragungsstandards

Lange Zeit gab es keine einheitlichen iiberregionalen Ubertragungsstan-
dards fiir PLC. Basierend auf der geschaffenen Rechtssicherheit mittels
der CENELEC-Norm EN50065-1 wurden die Bemiihungen um eine Stan-
dardisierung vorangetrieben. Diese miindeten zunédchst in europaweit
und schliefSlich weltweit giiltigen PLC-Standards.

Breite Anwendung fanden zunéchst schmalbandige Systeme, basie-
rend auf FSK- oder BPSK-Modulation. Um eine grofiere Robustheit
gegentiber frequenzabhingigen Storungen zu erzielen, kann die FSK-
Modulation durch das Spread-FSK-Verfahren (S5-FSK-Verfahren) erwei-
tert werden. Dabei werden zwei spektral , weit” entfernte Tragerfre-
quenzen eingesetzt. Die Wahrscheinlichkeit einer gleichzeitigen Storung
beider Frequenzen kann somit reduziert werden. In [90] wird ein Verfah-
ren zur Qualtitdtsbewertung beider Frequenzen zum Entwurf optimaler
S-FSK-Empfinger vorgestellt. Das FSK- und S-FSK-Verfahren ist in die
Standards IEC 61334-5-2 [18] bzw. IEC 61334-5-1 [17] eingeflossen. Fiir
das S-FSK-Verfahren ist dabei ein Tragerabstand im CELENEC-Band
von mindestens 10 kHz vorgesehen.

Ein Nachteil der schmalbandigen BSPK- und FSK-Verfahren ist, dass
nur ein kleiner Teil des Spektrums des CENELEC-Bandes genutzt wird.
Um eine bessere Ausnutzung des Spektrums zu erreichen und somit
grofsere Datenraten zu erzielen, wurde vor ca. 10 Jahren damit begonnen,
den Einsatz OFDM-basierter Verfahren fiir NB-PLC zu untersuchen.

Zunichst formierte sich im Jahr 2009 die Powerline Related Intelligent
Metering Evolution (PRIME) Allianz, um ein OFDM-basierendes Ver-
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fahren zu spezifizieren [80]. Kurze Zeit spater wurde im Jahr 2011 die
G3-PLC-Allianz gegriindet, ebenfalls mit dem Ziel, eine OFDM-basierte
Losung fiir NB-PLC zu entwickeln [101]. Im Gegensatz zu PRIME, das
vor allem eine hohe Datenrate erméglichen sollte, lag der Schwerpunkt
bei G3-PLC auf einer moglichst hohen Robustheit gegentiber Kanalein-
fliissen [26]. Beiden Allianzen ist gemeinsam, dass die Arbeitsergebnisse
G3-PLC bzw. PRIME als lizenzfreie offene Spezifikationen etabliert wer-
den sollen [26, 27]. Aufgrund des groflen Interesses aus der Industrie
wurden die Spezifikationen schliefilich in die weltweit giiltigen Stan-
dards der internationalen Fernmeldeunion (International Telecommunica-
tion Union, ITU) und des Institute of Electrical and Electronics Engineers
(IEEE) eingearbeitet. Ziel war es, die Interoperabilitdt zwischen Gerédten
unterschiedlichster Hersteller iiberregional zu ermoglichen. Neben der
Harmonisierung von Spezifikationen sollte zusétzlich die Koexistenz mit
alteren, schmalbandigen NB-PLC Technologien sichergestellt werden.

Mit dem G.hnem-Projekt der ITU wurden die Spezifikationen von
G3-PLC und PRIME in die Empfehlungen G.9955 (2011) [62] und G.9956
(2011) [61] aufgenommen und um neue Eigenschaften zur Verbesserung
der Leistungsfahigkeit erweitert [74]. Wenig spater wurde die Struktur
der Empfehlungen in die heute giiltigen Standards G.9901 (Frequenz-
spezifikationen) [63], G.9902 (G.hnem) [65], G.9903 (G3-PLC) [64] und
G.9904 (PRIME) [66] neu organisiert. Ziel war es, G3-PLC, PRIME und
G.hnem als eigene Standards verfiigbar zu machen.

Ein dhnliches Ziel wie das ITU-Projekt wurde mit dem IEEE-Projekt
P1901.2 verfolgt [39]. Der Standard P1901.2 wurde 2013 veroffentlicht
und basiert ebenfalls auf PRIME und G3-PLC, wobei zusitzlich der
Frequenzbereich auf das FCC-Band von 160 kHz bis 478 kHz erweitert
wurde.

2.6 Systemubersicht OFDM-basierter
Verfahren
In Abbildung 2.1 ist der grundlegende Aufbau eines OFDM-Systems

dargestellt. Die auf dem PHY-Layer tibertragenen Einheiten werden
als PPDU (engl. physical protocol data unit) bezeichnet. Die PPDU setzt
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Header-| |Header-| Praambel
Daten Encoder
OFDM- Analog-
MUX = Modulator | | MUX = Front-End
Payload-| fPayload-| |

Daten Encoder

Abbildung 2.1 Blockschaltbild des Senders eines OFDM-Ubertragungssystems

sich aus den folgenden drei Teilen in der angegebenen Reihenfolge
Zusammen:

= Der Priambel, die zur Synchronisation von Sender und Empfénger
verwendet wird.

= Dem Header, der hauptséchlich Steuer- und Kontrollinformationen
tiber die PPDU selbst enthailt.

= Der Payload, d.h. den zu tibertragenden Nutzdaten, welche im
Allgemeinen den langsten Teil der PPDU bilden.

Da die Bestandteile der PPDU unterschiedlichen Zielen dienen, werden
diese durch unterschiedliche Verfahren erzeugt. Header und Payload
représentieren bindre Informationen, welche codiert und anschlieSend
als OFDM-Symbole gesendet werden. In der Regel werden dabei fiir die
Informationen im Header zusatzlich robuste Fehlerkorrekturverfahren
eingesetzt, da der Informationsverlust des Headers die gesamte PPDU
unbrauchbar macht. Die Praambel tragt dagegen keine Informationen
und dient ausschliefslich der Synchronisation von Sender und Empféan-
ger. Die Praambel kann daher aus festen und damit vorab bekannten
OFDM-Symbolen bestehen. Dartiber hinaus kénnen auch Signale mit
entsprechend giinstigen Eigenschaften im Zeit- und Frequenzbereich
wie bspw. Chirp-Signale als Praambeln verwendet werden.

Die PPDU kann wie dargestellt durch ein zeitliches Multiplexverfah-
ren der entsprechenden Teile zusammengesetzt werden. AnschliefSend
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wird die PPDU nach der Digital-Analog-Wandlung tiber das Analog-
Front-End als physikalisches Signal in das Stromnetz eingekoppelt.

In Europa stellt NB-PLC durch die EU-Vorgaben zur Verbreitung
intelligenter Stromzéahler ein sehr aktives Umfeld dar. Im Fokus von
Geriteherstellern und Energieversorgungsunternehmen stehen dabei
hauptséchlich die beiden OFDM-basierten Ubertragungsstandards G3-
PLC und PRIME. Beide Standards werden bereits vielfach in der Praxis
eingesetzt und von Herstellern werden zahlreiche Produkte angeboten
[80, 101].

Im Folgenden werden die Signalverarbeitungsblocke Header-Encoder,
Payload-Encoder und OFDM-Modulator, welche in G3-PLC und PRIME
jeweils unterschiedlich spezifiziert sind, genauer betrachtet.

2.6.1 PRIME - Bitubertragungsschicht

Die wesentlichen Systemparameter des PRIME-Standards sind in der
Tabelle 2.2 zusammengefasst. Der urspriinglich fiir das CENELEC A-
Band entwickelte Standard umfasst in der aktuellen Version 1.4 auch
die Frequenzbereiche des ARIB- und FCC-Bandes bis ca. 500 kHz. Im
Vergleich zur vorherigen Version 1.3.6 wurde dazu die Abtastfrequenz
bei gleichem Untertragerabstand vervierfacht. Die Abtastfrequenz be-
tragt demnach f;, = 1MHz und die FFT-Lange N = 2048 (engl. fast
Fourier transform, FFT). Dies fiihrt zu einem Untertragerabstand von
Af = f,/N = 488,3Hz. Insgesamt stehen maximal Ncy = 8 Kanile
zur Verfigung, wobei ein Kanal jeweils 97 Untertriger belegt. Der erste
Kanal entspricht der Belegung des CENELEC A-Bandes bis ca. 90 kHz.

Das Blockschaltbild des PRIME-Modulators ist in Abbildung 2.2 dar-
gestellt. Die Untertragerbelegung erfolgt mit differentiell codierten PSK-
Symbolen (engl. phase-shift keying, PSK), wobei die Sendesymbolmenge
die Kardinalitét 2, 4 oder 8 besitzt (DBPSK, DQPSK und D8PSK). Die Dif-
ferenzcodierung erfolgt in Frequenzrichtung durch Bildung der Phasen-
differenz des jeweils k-ten und (k — 1)-ten Untertrédgers. Als Startphase
dienen die Pilottrager, welche entsprechend einer 127 bit Pseudozu-
fallsfolge (Pseudorandom-Noise-Sequenz, PN-Sequenz) belegt werden.
Fiir Details zur Generierung der Sequenz wird auf den Anhang A.1
verwiesen.
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Tabelle 2.2 OFDM-Parameter fiir G3-PLC und PRIME

PRIME PRIME
v1.3.6 [22] v1.4[99] G3-PLC[63, 64]
FFT-Lange N 512 2048 256
CENELEC: 400 kHz
Abstastfrequenz f 250kHz 1MHz FCC: 1.2 MHz
CP-Liange Ncp 48 192 30
Anzahl belegter Ney- 97, CENELEC-A: 36
Untertrs 97 1< New < 8 CENELEC-B: 16
ntertriager < Ncg < FCC: 72
CENELEC-A: 36-91
Frequenzbereich in kHz 42-89 42-472 CENELEC-B: 98-122
FCC: 155-488
N CENELEC: 1,56 kHz
Untertrédgerabstand A f 488,3Hz 488,3Hz FCC: 4,69 kHz
Symbolinterval T 2,24ms 2,24 ms CENELEC: 695 s

FCC: 232 us

Die Pilottrager werden zwischen die modulierten Untertrdger durch
den Carrier-Allocator im Frequenzbereich eingefiigt. Die OFDM-Modu-
lation erfolgt anschliefSend durch die inverse schnelle Fourier-Trans-
formation (engl. inverse fast Fourier transform, IFFT). Im letzten Schritt
erfolgt das Anhangen des zyklischen Prafixes (engl. cyclic prefix, CP)
durch Kopieren der letzten N-p Abtastwerte an den Anfang des OFDM-
Symbols. Die Liange des Symbolintervalls berechnet sich somit zu Tg =
(N+ Ncp)/ fs =2,24ms.

Die Codierung der Header- und Payload-Daten ist in Abbildung 2.3
dargestellt. Der Standard sieht dabei fiir die PPDU die zwei Formate
Typ A und Typ B vor. Die Typ B PPDU unterscheidet sich von Typ
A durch eine vierfache Dauer der Praambel sowie des Headers, wo-
durch eine groflere Robustheit erreicht wird. Nachfolgend werden die
im Blockschaubild dargestellten Verfahren zur Vorwartsfehlerkorrektur
im Header und der Payload betrachtet.

Um Fehler der Kontrolldaten im Header zu erkennen, wird eine Priif-
summe nach dem Verfahren der zyklischen Redundanzpriifung (engl.
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PRIME-Modulator
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Abbildung 2.2 Detailansicht des PRIME-Modulators

cyclic redundancy check, CRC) bestimmt. Die Lange des Priifworts be-
tragt fur den Typ A Header 8 bit und fiir den Typ B Header 12 bit. Der
entsprechende CRC8- bzw. CRC12-Priifwort ergibt sich als Rest der
Polynomdivision der Kontrolldaten mit den Polynomen

peres(x) =2° + X2 +x+1, (2.1)
peren(®) = x4+ £ 4 x4 1 (2.2)

Fiir die Codierung des Headers wird ein Faltungscode (engl. con-
volutional code, CC) verwendet, der optional auch zur Codierung der
Payload-Daten zur Verfligung steht. Im Gegensatz zur Payload ist die
Kanalcodierung im Header stets aktiv. In der Payload kann diese da-
gegen bei giinstigen Kanalbedingungen deaktiviert werden, um eine
hohere Ubertragungsrate zu erreichen. Der Faltungscodierer besitzt ei-
ne Coderate' von Rc = 1/2 und eine Einflussldnge von K = 7. Die
verwendeten Code-Generatorpolynome lauten:

133(8) = 1011011(2) e (x) =1+ X2 + x3 + x5 + X6, (23)
171(8) = 1111001(2) : gZ(x) =1 +x+ x2 + X3 +x6, (24)

wobei (g) und (y) fiir die Darstellung der Zahlen im Oktal- bzw. Du-

alsystem stehen. Um nach jeder Ubertragung einen definierten Start-
und Endzustand des Faltungscodierers sicherzustellen, wird dieser nach
dem letzten Datenbit durch Einfiigen von 6 Null-Bits terminiert.

! Coderate R¢: Verhéltnis der Anzahl von uncodierten Eingangsbits zu codierten Aus-
gangsbits.

18



2.6 Systemtibersicht OFDM-basierter Verfahren
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Abbildung 2.3 Blockschaltbild der Kanalcodierungsblocke der PRIME-Bitiibertragungs-
schicht

Sowohl die Header- als auch Payloaddaten durchlaufen nach der
Faltungscodierung den Scrambler. Dort werden die Daten mit einer PN-
Sequenz XOR-verkniipft. Die PN-Sequenz entspricht dabei der gleichen
Sequenz, die zur Belegung der Pilottrdger (s. Anhang A.1) verwendet
wird.

Um die Robustheit weiter zu erhohen, wurde mit der PRIME-Version
1.4 ein optionaler Wiederholungscodierer eingefiihrt. Bei Verwendung
des Robust-Modes wird jedes Bit der Ubertragung insgesamt viermal
wiederholt. Der Robust-Mode steht dabei nur bei aktiviertem Faltungs-
codierer und Verwendung von DBPSK und DQPSK zur Verfiigung. Zu-
satzlich ist bei Verwendung der Typ B PPDU der Wiederholungscodierer
auch im Header stets aktiv.

Schmalbandige Interferenz und frequenzselektive Dampfungen durch
Mehrwegeausbreitung (engl. fading) sind typisch fiir den NB-PLC-Kanal
[57]. Dies fiihrt dazu, dass Fehler hdufig in Form von Biindelfehlern
auftreten. Bei einem Biindelfehler besteht die Storung aus einer zeitlich
zusammenhéngenden Fehlerfolge, anstatt einer zufilligen Verteilung.
Um diesem Biindelungseffekt entgegenzuwirken, wird, sofern die Ka-
nalcodierung aktiviert wurde, im letzten Schritt des Encoders die Rei-
henfolge der Bits eines OFDM-Symbols durch den Interleaver permutiert.
Das Interleaving stellt dabei sicher, dass zuvor benachbarte Bits nach

19



2 Stand der Technik

dem Interleaving einige Bits Abstand besitzen. Zur Umsetzung des In-
terleavings konnen dabei zuvor berechnete Tabellen in Abhidngigkeit
vom jeweiligen Modulationsverfahren verwendet werden [99].

2.6.2 G3-PLC - Bitlibertragungsschicht

G3-PLC ist in den Frequenzbereichen des CENELEC A- und B-Bands
sowie des FCC-Bands spezifiziert. Die Systemparameter fiir die verschie-
denen Frequenzbereiche sind in der Tabelle 2.2 aufgefiihrt. Nachfolgend
werden die fiir Europa relevanten Systemparameter bei Verwendung
des CENELEC A-Bands genauer betrachtet. In dieser Konfiguration
wird eine Abtastfrequenz von f; = 400kHz und eine FFT-Linge von
N = 256 verwendet. Der Abstand der OFDM-Untertriger ergibt sich
dann zu Af = f;/N = 1,5625kHz. Da die Modulation im Basisband
erfolgt, stehen fiir das reelle Ausgangssignal insgesamt 128 Trager zur
Verfiigung, wovon 36 fiir die Ubertragung eines OFDM-Symbols belegt
werden.

Das Blockschaltbild des G3-PLC-Modulators ist in Abbildung 2.4 dar-
gestellt. Als Modulationsverfahren wird differentielle PSK mit 2, 4 oder
8 Symbolen verwendet (DBPSK, DQPSK und D8PSK). Die differentielle
Codierung erfolgt dabei in Zeitrichtung, d. h. es wird stets die Phasenla-
ge des zeitlich vorherigen Symbols als Referenz fiir das aktuelle Symbol
verwendet.

Jeweils sechs OFDM-Untertrdger werden in der sogenannten Tone-Map
als Gruppe zusammengefasst. Bei der Verwendung von 36 Untertrdagern
stehen somit sechs Untertriagergruppen zur Verfiigung. Ein Vorteil der
differentiellen Modulation in Zeitrichtung ist, dass die sechs Untertra-
gergruppen in der Tone-Map beliebig ein- bzw. ausgeschaltet werden
konnen, um insbesondere Frequenzbereiche mit sehr ungtiinstigen Ei-
genschaften von der Ubertragung auszuschliefen [38].

Vor Berechnung der IFFT wird das Signal in einer Praemphase zusétz-
lich gefiltert, um Kanalddmpfungen des Frequenzgangs vorab auszuglei-
chen. Nach der IFFT wird wie im PRIME-Modulator ein zyklisches Prafix
eingefligt. Zuséatzlich werden im letzten Schritt die ersten und letzten
acht Abtastwerte des Signals mit einer Raised-Cosine-Funktion gefens-
tert (RC-Fenster). Anschliefend werden die gefensterten Anteile jeweils
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Abbildung 2.4 Detailansicht des G3-PLC-Modulators

mit dem vorherigen Symbol {iberlappt. Ziel ist es, durch den flachen
Anstieg der Fensterfunktion Auflerbandstérungen zu reduzieren.

Neben dem OFDM-Modulator zeigen sich auch bei der Kanalcodie-
rung einige Gemeinsamkeiten zum PRIME-Standard. In Abbildung 2.5
ist das Blockschaltbild der Kanalcodierungsblocke des Headers und der
Payload abgebildet.

Um fehlerhafte Header-Daten zu erkennen, wird wie beim PRIME-
Standard eine CRC-Priifsumme berechnet. Der Priifwert fiir den Header
umfasst allerdings nur 5bit und wird mit dem Polynom

Peres(x) = 2° + 27 +x+1 (2.5)

berechnet. Um die Sendebits moglichst zufdllig und gleichverteilt er-
scheinen zu lassen, durchlaufen die Daten einen Scrambler. Dabei wird
zur XOR-Verkniipfung die gleiche PN-Sequenz wie beim PRIME-Stan-
dard verwendet (s. Anhang A.1).

Die Kanalcodierung im G3-PLC-Standard umfasst insgesamt drei Stu-
fen. Zusitzlich zum Faltungscodierer und Wiederholungscode wird
zur Codierung der Payload ein zyklischer Blockcode verwendet. Ahn-
lich zum PRIME-Standard gibt es ebenfalls einen Robust-Mode bei der
Verwendung von DBPSK mit speziellen Eigenschaften (R-DBPSK).

Der Blockcode ist aus der Klasse der Reed-Solomon-Codes (RS-Codes)
mit Codesymbolen (Bytes) des Galoiskorpers GF(28). Die Anzahl der
Ausgangscodesymbole betrdagt n = 255. Die Anzahl der Eingangscode-
symbole ist bei aktivem Robust-Mode k = 247 und sonst k = 239. Die
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Abbildung 2.5 Blockschaltbild der Kanalcodierungsblocke der G3-PLC-Bitiibertragungs-
schicht

Anzahl an korrigierbaren Codesymbolen betrdgt damit im Robust-Mode
T = 4 und sonst T = 8. Als Generatorpolynom fiir GF(2®) wird

pre(x) =% a0 P 41 (2.6)

verwendet.

Die Faltungscodierung ist identisch mit der Codierung des PRIME-
Standards. Im Gegensatz zu PRIME ist die Kanalcodierung sowohl im
Header als auch in der Payload stets aktiviert.

Als letzter Schritt der Kanalcodierung wird ein Interleaver verwendet.
Im Gegensatz zum PRIME-Standard erfolgt zusétzlich ein Interleaving
in Zeitrichtung tiber eine Sequenz aus OFDM-Symbolen. Das Interlea-
ving tiber mehrere OFDM-Symbole erhoht zusitzlich die Robustheit
gegeniiber Biindelfehlern. Bei Verwendung des Robust-Modes wird
der Payload-Anteil im Interleaver viermal wiederholt. Fiir den Header-
Anteil wird dagegen der sogenannte Super Robust-Mode verwendet, der
die Header-Daten insgesamt sechsmal wiederholt.

In Tabelle 2.3 sind die erzielbaren Coderaten des RS-Codierers in
Abhingigkeit von der Anzahl der OFDM-Symbole aufgelistet. Einem
codierten Block werden durch den RS-Codierer stets 2T Paritdtssym-
bole hinzugefiigt. Durch Variation der Anzahl von Eingangssymbolen,
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Tabelle 2.3 G3-PLC-Coderaten R des RS-Codierers im CENELEC A-Band fiir verschie-
dene Betriebsarten [64]

S?;ZSQL DSPSK DQPSK DBPSK R-DBPSK
12 64/80  37/53  10/26 -
20 118/134  73/89  28/44 -
32 199/215 127/143  55/71 -
40 - 163/179  73/89  13/21
52 - 217/233 100/116  20/28
56 - 235/251 109/125  22/30
112 - - 235/251  54/62
252 - - - 133/144

und somit der Blockgrofle, kann die erzielte Coderate (und damit die
nutzbare Datenrate) beeinflusst werden.

Im Folgenden wird ein kurzes Berechnungsbeispiel der Coderate fiir
Npp, = 12 Payload-Symbole und DQPSK-Modulation (M = 4) gegeben.
Die Anzahl der Bits pro OFDM Symbol berechnet sich bei N,,, = 36
Untertrdgern zu:

NSym,bit = Npp - Nearr - 10g2(M) = 864 bit, (2.7)

wobei log, (M) = 2 die Anzahl der Bits pro QPSK-Symbol bezeichnet.
Mit der Coderate R- = 1/2 des Faltungscodierers und CCy,,, = 6
Terminierungsbits, ergibt sich die Anzahl der Ausgangsbytes des RS-
Codierers zu:

Noutrs = { Symbit 8C te”“J = 53byte, 2.8)

wobei || die Abrundungsfunktion bezeichnet. Die Anzahl der Ein-
gangsbytes ist entsprechend 2T = 16 byte kleiner. Fiir die Coderate des
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RS-Codierers folgt somit R = 37/53. Die weiteren Coderaten aus Tabel-
le 2.3 berechnen sich analog. Die maximale Anzahl an OFDM-Symbolen
der Payload ist dabei durch die maximale Blockgrofle n = 255 des
RS-Codierers begrenzt.

2.7 Bewertung existierender
Ubertragungsstandards

2.7.1 Erreichbare Bitraten

Eine wichtige Grofe zur Bewertung eines Ubertragungssystems ist die
erreichbare Bitrate. In der Regel ist dabei die Nutzdatenrate der Payload
vor der Kanalcodierung von Interesse.

Die Ubertragung von G3 und PRIME erfolgt wie in Abschnitt 2.6
beschrieben durch einzelne PPDUs. Neben den eigentlichen Nutzda-
ten, welche in der Payload {ibertragen werden, besteht eine PPDU aus
zusdtzlichen Informationen zur Synchronisation und Fehlerkorrektur.

Obwohl G3 und PRIME einen dhnlichen Frequenzbereich und PSK-
modulierte Untertrédger verwenden, unterscheiden sich die erzielbaren
Bitraten. Die Nutzdatenrate wird neben den OFDM-Parametern (vgl.
Tabelle 2.2) durch die Lange der Praambel und des Headers sowie durch
die Coderate der Kanalcodierung beeinflusst. In Abbildung 2.6 ist die
Dauer der einzelnen Bestandteile einer PPDU fiir G3 und PRIME darge-
stellt. PRIME verwendet als Praambel eine Chirp-Sequenz, wohingegen
bei G3-PLC eine Wiederholung von 9,5 OFDM-Symbolen gesendet wird.

Beim Vergleich zwischen PRIME und G3-PLC, zeigt sich eine deutlich
kiirzere Dauer der Praambel und des Headers bei der Typ A PPDU.
Im Allgemeinen wird durch eine lingere Dauer der Praambel und des
Headers die Robustheit der Ubertragung verbessert, gleichzeitig sinkt
jedoch die Nutzdatenrate.

Ohne Beschrinkung der Allgemeinheit wird die Ubertragungsra-
te im CENELEC A-Band bei Verwendung von G3-PLC mit DQPSK-
Modulation und Np;, = 56 Payload-Symbolen betrachtet. Aus Tabelle
2.3 ist ersichtlich, dass N = 235byte an uncodierten Nutzdaten tiber
die Dauer einer kompletten PPDU {ibertragen werden kénnen.
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PRIME PPDU (Typ A):
’ Paambel | Header | 777?%577179%76717:
2,05 ms 4,48 ms 141,12 ms (564,48 ms)
2 63 (252) Symbole
G3-PLC PPDU:
’P’eiambe1| Header | P:aﬁciad ‘

6,60 ms 9,04 ms 77,84 ms (175,14 ms)
9,5 13 112 (252) Symbole

Abbildung 2.6 Maximale Lange der PPDU der Standards PRIME und G3-PLC im CENE-
LEC A-Band bei Verwendung von DBPSK-Modulation. In Klammern ist die Léange bei
Verwendung des Wiederholungscodierers angebeben.

Die Gesamtldnge der PPDU berechnet sich mit den Parametern aus
Tabelle 2.2 zu

T — (Npp, + Nyg) - (Nep + N — Ng) + (Npa - N)
PG3 — fs ’

= 54,035 ms, (2.9)

wobei N = 13, Ng = 8 und Np, = 9,5 die Anzahl der Symbole des
Headers, die Anzahl von {iberlappenden Abtastwerten und die Anzahl
von Symbolen der Praambel bezeichnen. Die erreichbare Bitrate der
Payload berechnet sich schlieSlich zu

N,
Rp = =2 = 34,792 kbit/s. (2.10)
Tpcs

Auf gleiche Weise lédsst sich die maximalen Datenrate bei Verwendung
von DBPSK und D8PSK berechnen. Die Ergebnisse sind in Tabelle 2.4
dargestellt.

Das Ergebniss (2.9) wird im Folgenden mit der DQPSK-Modulation
(M = 4) nach dem PRIME-Standard verglichen. Maximal kénnen bei
PRIME Np; = 63 OFDM-Symbole in der Payload bei Verwendung
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Tabelle 2.4 Maximale Datenrate der Payload im CENELEC A-Band fiir verschiedene
Betriebsarten bei G3-PLC

D8PSK DQPSK DBPSK R-DBPSK

Datenrate in

Kbit/s 42,6 34,8 30,2 5,6

von DQPSK pro PPDU {ibertragen werden [99]. Die Lange der PPDU
berechnet sich mit den Parametern aus der Tabelle 2.2 wie folgt:

T _ (Npp + Ny) - (Nep + N) + (Npy - N)
PPRIME = 2 ,

= 147,648 ms, (2.11)

wobei Npy = 1 und Ny = 2 gilt. Bei Verwendung des Faltungscodierers
mit der Coderate R- = 1/2 werden insgesamt

Np = Nearr - Npp - 10g, (M) - Re = 6048 bit (2.12)

in der Payload tibertragen, wobei N, = 96 Untertrdger belegt sind.
Die erreichte Bitrate berechnet sich schlieflich zu

_Np

RD =
TppriME

= 40,962 kbit/s. (2.13)
Die tibrigen maximalen Datenraten berechnen sich auf gleiche Weise
und sind in der Tabelle 2.5 angeben.

Beim Vergleich der theoretisch maximal erreichbaren Datenraten fiir
G3-PLC und PRIME aus Tabelle 2.4 und Tabelle 2.5 zeigt sich, dass im
PRIME-Standard hohere Datenraten erreicht werden. Dies ldsst sich
zum einen durch die niedrigere Coderate durch den Einsatz des RS-
Codierers bei G3-PLC erkliren. Ein weiterer Grund ist, dass die Dauer
der Praambel und des Headers bei G3-PLC um ein Vielfaches grofSer ist.

Bei Verwendung eines grofieren Frequenzbereichs bspw. des FCC-
Bands erhoht sich mit der Bandbreite entsprechend auch die Datenrate.
So wird im FCC-Band bei G3-PLC und PRIME im Vergleich zum CENE-
LEC A-Band eine 6 bis 8-fache Ubertragungsrate erzielt [57, 99].
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Tabelle 2.5 Maximale Datenrate der Payload im CENELEC A-Band fiir verschiedene
Betriebsarten des PRIME-Standards bei Verwendung der Typ-A PPDU

Datenrate in kbit/s D8PSK DQPSK DBPSK

uncodiert 122,9 81,9 41,0
Faltungscodierer 61,4 41,0 20,5

Faltungscodierer und

Wiederholungscodierer 10,6 53

2.7.2 Bitfehlerrate und Codierungsgewinn

Der Vorteil einer niedrigeren Datenrate, wie etwa von G3-PLC im Ver-
gleich zu PRIME, ist die grofiere Robustheit gegentiber Storungen. Die
theoretischen Griinde dafiir werden im Folgenden genauer betrachtet.

Um die Leistungsfahigkeit des PRIME-Standards 1.4 analysieren und
mit dem Entwurf neuartiger Verfahren vergleichen zu kénnen, wurde
die Bitiibertragungsschicht (vgl. Abschnitt 2.6.1) in dem Entwicklungs-
werkzeug GNU Radio implementiert. GNU Radio ermdoglicht dabei die
Implementierung der digitalen Signalverarbeitung nach dem Software-
Defined Radio (SDR) Prinzip, ohne dass spezialisierte digitale Hardware
notwendig ist [34]. Die Simulation erfolgt mittels der Gleitkommaarith-
metik eines handelstiblichen Prozessors und ermoglicht eine schnelle
und genaue Simulation des Ubertragungsverhaltens.

Zunichst wird die Bitfehlerrate (engl. bit error rate, BER) unter dem
Einfluss additiven weiflen gaufischen Rauschens (engl. additive white
Gaussian noise, AWGN) mit der Storleistungsdichte N, betrachtet. Bei
Verwendung der mittleren Sendeleistung P und der Bandbreite B ergibt
sich das Signal-Rausch-Verhaltnis (engl. signal-to-noise ratio, SNR) zu

SNR = Ps
Py

(2.14)

7

wobei fiir die mittlere Rauschleistung Py = BN, gilt. Zunachst wird
die simulierte BER der Payload des PRIME-Standards mittels der GNU

27



2 Stand der Technik
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Abbildung 2.7 Bitfehlerrate der Payload bei Verwendung der PRIME-Modulation im
AWGN-Kanal ohne zusétzliche Kanalcodierung

Radio Implementierung betrachtet. In Abbildung 2.7 ist das Ergebnis
der BER in Abhidngigkeit vom SNR dargestellt.

Als Modulationsverfahren wurde uncodierte DBPSK, DQPSK und
D8PSK verwendet. Zum Vergleich sind die theoretischen Verldufe der
Bitfehlerwahrscheinlichkeit bei einer dquivalenten Modulation durch
DBPSK und DQPSK dargestellt. Die verwendeten Formeln zu Berech-
nung sind im Anhang A.2 angegeben. Beim Vergleich der Kurven zeigt
sich eine gute Ubereinstimmung zwischen den simulierten Bitfehlerraten
und den theoretischen Verldufen.

In einem realen System ist die Ausgangsleistung in der Regel limitiert.
Am Empfanger stellt sich dann, unabhéingig von der verwendeten Mo-
dulation der Untertrdger (DBPSK, DQPSK oder D8PSK)), ein bestimmtes
SNR ein. In Abbildung 2.7 ldsst sich fiir einen gegebenen SNR-Wert
DBPSK als das robusteste zur Verfiigung stehende Verfahren ablesen.

Im Folgenden wird der Einfluss der Kanalcodierung auf die BER
betrachtet. In Abbildung 2.8 ist der Einfluss des Faltungscodierers und
des Wiederholungscodierers dargestellt. In allen dargestellten Verldufen
wird der Faltungscodierer verwendet. Bei den Robust-Modes R-DBPSK
und R-DQPSK ist zusétzlich der Wiederholungscodierer aktiv.

28



2.7 Bewertung existierender Ubertragungsstandards

- | | —e— DBPSK
IR e NG 1
10 ' + | —— DQPSK
| | —m— D8PSK
_2 1
10 "% - | —e— R-DBPSK
3 —a— R-DQPSK
107°} N
R g « | |--- DBPSK, theo.
o 10*4%* ; -.=.- DQPSK, theo.
1075 ? \\ ,g
10*6% g ,
_7 = | L J ‘ \ \\ |
107 2 4 6 8 10 12

SNR in dB

Abbildung 2.8 Bitfehlerrate der Payload bei PRIME-Modulation im AWGN-Kanal und
Verwendung des Faltungscodierers. Zusétzlich wird der Wiederholungscodierer in den
Betriebsarten des Robust-Modes R-DBPSK und R-DQPSK verwendet.

Gut zu erkennen ist, dass der Faltungscodierer zu einem steileren Ver-
lauf der Kurven fiihrt. Ein Nachteil der steileren Kurven ist die zunachst
schlechtere BER bis zum Erreichen eines Schwellwertes. Bei DBPSK
wird ab einem SNR von 1,2 dB eine bessere BER erzielt. Deutlich spéter,
ab 5,1 dB, wird bei codierter DQPSK ein Vorteil erzielt. Der Vierfach-
Wiederholungscodierer bei aktivem Robust-Mode fiihrt dagegen zu
einer Verschiebung der Kurven nach links um ca. 3 dB.

Aus der Abbildung wird die Bedeutung der Kanalcodierung deutlich.
Bei gleichem SNR kann die Differenz der BER zwischen uncodierter
und codierter Ubertragung bereits bei kleinem SNR einen Faktor > 10°
erreichen. Dieser Gewinn dient auch als Erklarung, weshalb im G3-PLC-
Standard die Kanalcodierung stets aktiviert ist.

Um den Einfluss der Kanalcodierung genauer analysieren zu konnen
und insbesondere verschiedene Verfahren vergleichbar zu machen, ist
es sinnvoll, die BER unabhéngig von der Bandbreite und der Datenrate
zu betrachten. Fiir die mittlere Signalleistung gilt bei einer Bitrate R und
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Abbildung 2.9 Theoretischer Vergleich der Bitfehlerrate bei DBPSK/DQPSK und Ver-
wendung der Kanalcodierungsverfahren nach G3-PLC und PRIME. Die verwendeten
Codes des Faltungscodierers (CC) und des Reed-Solomon-Codierers (RS) lauten R = 1/2,
K'=7,[133() 171(5)] und (255,247).

Energie pro Bit E, der Zusammenhang Pg = E, R [41]. Fiir das SNR gilt
damit
E,R

SNR = NB' (2.15)
Wird nun eine Normierung auf die Datenrate und Bandbreite durch-
gefiihrt, ergibt sich das Verhiltnis E, / N;, welches auch als SNR pro
Bit bezeichnet wird. Das E;, /N, kann dabei als Leistungseffizienz des
Ubertragungsverfahrens interpretiert werden [81].

Eine wichtige Grofie zur Bewertung eines Kanalcodierungsverfah-
rens ist der Codierungsgewinn. Dieser wird hédufig in dB angegeben
und ergibt sich aus der Differenz des E, / N, zwischen uncodierter und
codierter Ubertragung zur Erreichung der selben BER [41].

In Abbildung 2.9 sind Verldufe der BER des Faltungscodierers (CC)
sowie des RS-Codierers in Abhdngigkeit von E, /N, dargestellt. Eine
genaue analytische Berechnung der Bitfehlerwahrscheinlichkeit ist bei
den betrachteten Kanalcodierungsverfahren im Allgemeinen nicht mog-
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lich. Bei den angezeigten Verldufen handelt es sich daher um tibliche
Abschitzungen nach oben. Die zugrundeliegenden Formeln zur Berech-
nung der BER sind im Anhang A.2 angegeben. Fiir die Decodierung des
Faltungscodes wird ein Soft-Decision-Decoder vorausgesetzt, welcher
einen um ca. 2,5 dB besseren Codierungsgewinn im Vergleich zu einem
Hard-Decision-Decoder erzielt [41].

Der Faltungscodierer fiihrt zu einem sehr frithen Codierungsgewinn
bei DBPSK/DQPSK ab ca. E;,/ Ny = 2,1 dB. Deutlich spéter, ab ca. 6,6 dB,
wird auch mit dem RS-Codierer ein Codierungsgewinn erzielt. Dies
zeigt, dass Kanalcodierung erst ab einem bestimmten SNR bzw. nach Er-
reichen einer BER-Schwelle im uncodierten Fall sinnvoll ist. Vorher wird
die Situation in der Regel verschlechtert. In [93] wird fiir PLC als Richt-
wert eine minimale BER von 0,01 fiir den uncodierten Fall genannt, um
eine Vorwartsfehlerkorrektur durch Kanalcodierung sinnvoll einsetzen
zu koénnen.

Der Wiederholungscodierer ist nicht dargestellt, da dieser zu keinem
Codierungsgewinn in Abhédngigkeit des E, / N, fithrt. Wie im nachfol-
genden Abschnitt 2.7.3 genauer erldutert wird, fithrt der Wiederholungs-
codierer lediglich zu einer besseren BER bei Betrachtung des SNRs (vgl.
Abbildung 2.8). Indem die Symboldauer pro Bit verlangert wird, steht
mehr Sendeenergie pro empfangenem Symbol zur Verfiigung, wodurch
die BER entsprechend sinkt.

In [82] wurde die Kanalcodierung fiir G3-PLC untersucht; dabei zeigt
die simulative Auswertung ein dhnliches Ergebnis. Insbesondere durch
den Wiederholungscodierer und das Interleaving wurde eine Verbesse-
rung der BER um 3 dB, bezogen auf das SNR, erreicht.

Experimentelle Auswertungen unter Berticksichtigung beider Stan-
dards G3-PLC und PRIME zeigen, dass unter schwierigen Kanalbedin-
gungen zu einem Grofiteil nur die Robust-Modes, d.h. DBPSK und
Verwendung des Wiederholungscodierers, eine zuverldssige Kommuni-
kation ermdglichen [60, 98]. Die Robust-Modes spielen daher im prakti-
schen Einsatz eine wichtige Rolle.
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2.7.3 Spektrale Effizienz

Eine weitere Grofie zur Bewertung eines Modulationsverfahrens ist die
spektrale Effizienz 7. Fiir die Berechnung wird die erreichbare Datenrate
R auf die Bandbreite B normiert [81]:

R
=—_. 2.1
1= (2.16)
Durch Einsetzten in (2.15) folgt der Zusammenhang
E, _ SNR 2.17)
No 71

Bei einem konstanten SNR kann also durch Verringern von 7 ein gro-
Beres E, / N, erzielt werden. Dies erkldrt die geringere BER bei Verwen-
dung eines spektral ineffizienteren Verfahrens wie BPSK anstelle von
QPSK bei gleichem SNR.

Die Verwendung eines Wiederholungscodierers ldsst sich auch durch
Einfiihren eines Wiederholungsfaktors bzw. Spreizfaktors A € R ver-
allgemeinern. Das notwendige SNR, zum Erreichen einer bestimmten
BER verbessert sich um A (wird kleiner) bei Verwendung des Wiederho-
lungsfaktors [87]:

R
SNR, = % (2.18)

Gleichzeitig verringert sich die spektrale Effizienz auf 7, = 1/A. Aus
(2.17) folgt direkt, dass das E;, / Ny nicht verdndert wird. Dies zeigt den
grundsétzlichen Nachteil der Wiederholungscodierer, die in den Stan-
dards G3-PLC und PRIME verwendet werden. Die BER kann auf Kosten
der Datenrate verbessert werden; allerdings wird dadurch die Leistungs-
effizienz des Verfahrens nicht vergroflert. Im Gegenteil, durch subopti-
male Decodierung wird das E, /N, im Allgemeinen verschlechtert.

Shannons Gleichung fiir die Kapazitdt bandbegrenzer AWGN-Kandle
lasst sich folgendermaflen zu einer Bedingung sinnvoller” Ubertragungs-
systeme umformen [81]:

1 <log,(1+4SNR) &

2 Im Sinne, dass durch eine geeignete Kanalcodierung eine beliebig kleine Bitfehlerrate
erreicht werden kann.
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Abbildung 2.10 Vergleich der spektralen Effizienz zwischen M-PSK mit und ohne Wie-
derholungsfaktor A sowie M-FSK bei inkohdrenter Demodulation. Es wird eine BER von
107 angenommen.

E, 2'-1
b .
Ny 1

(2.19)

Wird der Grenzfall # — 0 betrachtet, so ergibt sich fiir den Term auf der
rechten Seite gerade die Shannon-Grenze E, /N, = —1,6 dB.

In Abbildung 2.10 ist die spektrale Effizienz und das benétigte E;, / Ny
zum Erreichen einer BER von 10 fiir M-PSK und inkohérent demodu-
lierter M-FSK abgebildet. Erstrebenswert ist dabei ein moglichst grofies
7 bei gleichzeitig kleinem E, / N,. Aus der Abbildung wird ersichtlich,
dass ein Wiederholungsfaktor zu einer geringeren spektralen Effizienz
fuhrt, die Leistungseffizienz aber nicht verbessert wird. Dagegen zeigt
sich fiir kleine 77 der Vorteil in der Leistungseffizienz E; /N, von Verfah-
ren mit orthogonaler Signalisierung wie M-FSK.

Zusammenfassend resultieren die Nachteile der Standards PRIME
und G3-PLC hauptsichlich aus der fehlenden Adaptivitdt der Uber-
tragungsverfahren. Insbesondere hinsichtlich der starken zyklostatio-
niren Eigenschaften des Ubertragungskanals, welche im nachfolgenden
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Kapitel genauer untersucht werden, erweist sich die statische Unter-
tragerbelegung der OFDM-basierten Verfahren als problematisch. Eine
Vergrofierung der Bandbreite durch Hinzunahme von Untertrégern er-
hoht dabei nicht die Robustheit des OFDM-Verfahrens. Stattdessen fiihrt
eine grofiere Zahl von Untertrdgern bei gleichzeitiger Beschrankung der
Gesamtleistung, wie es die Norm EN 50065-1 vorsieht (vgl. Abschnitt
2.2.1), zu einem geringeren SNR pro Untertrdger. Um den Leistungsver-
lust pro Untertrdger zu kompensieren, wird zur Verbesserung der BER in
den Robust-Modes daher eine Verlingerung der effektiven Symboldau-
er durch die Verwendung des Wiederholungscodierers durchgefiihrt.
Insgesamt ergibt sich dabei jedoch keine optimale Ausnutzung der zur
Verfiigung stehenden Sendeleistung.

In dieser Arbeit wird fiir die hochratige PLC-Ubertragung ein adapti-
ves OFDM-Verfahren untersucht, das die verfiigbare Sendeleistung und
den Frequenzbereich optimal hinsichtlich einer vorgegebenen BER im
Zeit- und Frequenzbereich verteilt. Dariiber hinaus wird fiir die Uber-
tragung bei ungtinstigen Kanaleigenschaften, in denen bisher OFDM in
Verbindung mit spektral ineffizienten Wiederholungscodes eingesetzt
wird, aufgrund der besseren Leistungseffizenz, ein adaptives M-FSK-
Verfahren vorgeschlagen.
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Eine wichtige Voraussetzung fiir einen PLC-Systementwurf ist die Cha-
rakterisierung des Ubertragungskanals. Die Kanalcharakterisierung um-
fasst dabei die Aufgabe der theoretischen Modellbildung der physikali-
schen Eigenschaften des Kanals und die messtechnische Erfassung der
unbekannten Parameter.

Die Messtechnik ist dabei Voraussetzung zur Uberpriifung der Ergeb-
nisse der Modellbildung und dient zur Identifikation der Modellpara-
meter. Da es im Allgemeinen nicht moglich ist, simtliche Eigenschaften
des PLC-Kanals vollstandig zu modellieren und in einem Messschritt
zu erfassen, erfolgt eine Zerlegung der Ubertragungseigenschaften in
einzelne messbare Kanaleigenschaften.

In der Vergangenheit wurden bereits zahlreiche Untersuchungen der
Kanaleigenschaften durchgefiihrt. Durch das iterative Vorgehen aus
Modellbildung und messtechnischer Datenerfassung der einzelnen Ka-
naleinfliisse konnten seither umfangreiche Kanalmodelle entwickelt
werden.

Gegenstand dieses Kapitels ist eine Zusammenfassung des aktuel-
len Stands der Kanalcharakterisierung, welcher um neue Erkenntnisse
aus der zyklostationdren Analyse der Kanaleigenschaften ergénzt wird.
Hierzu werden im ersten Teil dieses Kapitels zunichst die Grundlagen
des linearen Kanaliibertragungsmodells vorgestellt. Diese bilden die
Voraussetzung zur Entwicklung geeigneter Verfahren zur messtechni-
schen Erfassung der einzelnen Kanaleinfliisse. Es folgt die Einfiihrung
eines neuartigen SDR-basierten Messsystems, welches eine zeitlich syn-
chrone und systematische Datenerfassung an verschiedenen Orten er-
moglicht. Im zweiten Teil dieses Kapitels werden die zyklostationdren
Eigenschaften des gemessenen Kanalrauschens analysiert. Basierend
auf den Ergebnissen der zyklostationdren Analyse wird das zyklostatio-
ndre Kanalmodell vorgestellt. Dieses bildet die Grundlage des adaptiven
Systementwurfs in den Kapiteln 4 und 5.
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x(t) H ) % y(t)

Abbildung 3.1 Additives lineares Signaliibertragungsmodell

3.1 Additives lineares
Signalubertragungsmodell

Als Ausgangspunkt der Kanalcharakterisierung dient das in [111] vorge-
stellte additive lineare Signaliibertragungsmodell des PLC-Kanals. Mit
dem Eingangssignal x(t), der zeitvarianten Kanalimpulsantwort (¢, T)
und dem Rauschen n(t) ergibt sich das Ausgangssignal y(t) zu

y(t) = h(t, ) * x(t) + n(t), (3.1)

wobei der Operator * die Faltung bezeichnet. Eine dquivalente Beschrei-
bung wird durch Fourier-Transformation im Frequenzbereich erzielt,
wobei H(f, T) die zu h(t, T) korrespondierende Ubertragungsfunktion
darstellt. Das Ubertragungsmodell ist in Abbildung 3.1 veranschaulicht.

Um die unbekannten Eigenschaften der Kanaltibertragungsfunktion
H(f,7) und die stochastischen Eigenschaften des Rauschens n(t) des
Ubertragungsmodells zu charakterisieren, wurden in der Vergangenheit
zahlreiche Untersuchungen durchgefiihrt und publiziert. Umfangreiche
Studien der Kanaleigenschaften finden sich beispielsweise in [21, 46, 54,
57,93, 111].

Ein Vergleich der gemessenen Kanaleigenschaften tiber die vergan-
genen Jahrzehnte und die Wiederholung von Messungen zeigen, dass
die grundsitzlichen Aussagen seit Beginn der Untersuchung von PLC-
Kanilen vor ca. 20 Jahren weiterhin giiltig sind [92].

Vergleichsweise neu sind die Untersuchungen der zyklostationdren
Kanaleigenschaften, welche durch die Netzwechselspannung hervorge-
rufen werden [37, 54, 93]. Die Erkenntnisse dieser Untersuchungen sind
bisher nur in geringem Umfang in den Stand der Technik eingeflossen
(vgl. Kapitel 2).
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Die wesentlichen Erkenntnisse aus bereits veroffentlichten Messergeb-
nissen und entsprechende Modellierungen der Eigenschaften werden
im Folgenden kurz zusammengefasst.

3.1.1 Rauschen
3.1.1.1 Rauschklassen

Das zeitvariante Rauschen des Ubertragungsmodells (3.1) ist fiir NB-
PLC von zentraler Bedeutung. Nahezu alle Verbraucher des Niederspan-
nungsnetzes speisen durch nichtlineares Verhalten und aktive Bauteile
unerwiinschte Leistung in das Netz. Dariiber hinaus ist das Stromnetz
nicht abgeschirmt gegentiber externen Signalen wie beispielsweise Funk-
signalen.

Das Storszenario auf dem Niederspannungsnetz setzt sich insgesamt
aus einer Vielzahl iiberlagerter Storsignale zusammen. Zur Klassifikation
der Bestandteile des Rauschens wird die folgende Einteilung aus [110,
111] ibernommen:

1. Farbiges Hintergrundrauschen besteht aus der Uberlagerung von
zahlreichen Storeinfliissen mit vergleichsweise geringer Leistung.
Die Hochstwerte der Leistungsdichte werden oberhalb der Netz-
frequenz bis ca. 20 kHz erreicht. Anschliefiend nimmt die Leis-
tungsdichte zu hoheren Frequenzen hin ab. Im Bereich einiger
Megahertz ist nur noch ein schwaches Hintergrundrauschen vor-
handen, das als weifler Rauschprozess angenommen werden kann.
Die zeitliche Variation der Leistungsdichte ist langsam und liegt
im Bereich von Minuten bis hin zu Stunden.

2. Asynchrones impulsives Rauschen tritt zu zufélligen Zeitpunk-
ten auf und wird durch Schaltvorginge verursacht. Die Impuls-
dauer betrdgt einige Mikrosekunden bis wenige Millisekunden.
Die Leistungsdichte der Storer kann dabei bis zu 50 dB iiber dem
Hintergrundrauschen liegen.

3. Schmalbandstérer sind hauptsiachlich amplitudenmodulierte Si-
nussignale, welche durch elektrische Gerédte oder Rundfunksi-
gnale in das Stromnetz einkoppeln. Die Leistungsdichte ist dabei
typischerweise tiber langere Zeitraume konstant.
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4. Periodisches impulsives Rauschen asynchron zur Netzfrequenz

besitzt iblicherweise eine Wiederholrate zwischen 50 kHz und
200kHz. Diese Art der Storung wird hédufig durch aktive Halblei-
terbauelemente (meist in Schaltnetzteilen) verursacht.

. Periodisches impulsives Rauschen synchron zur Netzfrequenz

hat typischerweise eine Wiederholfrequenz von 50 Hz oder 100 Hz
und wird durch passive Halbleiterbauelemente (z. B. Gleichrich-
terdioden) verursacht. Die Leistungsdichte nimmt dabei mit der
Frequenz ab.

3.1.1.2 Rauschmodelle

Der Entwurf adaptiver Verfahren basiert auf den periodisch zeitvarian-
ten Eigenschaften des Rauschens. Hierzu wurden in der Vergangenheit
die folgenden Modelle vorgeschlagen:

38

= Temporal Cyclostationary Gaussian Model: In [44] wird n(t) als

mittelwertfreier gauf3verteilter Prozess mit periodisch zeitlich va-
riierender Varianz modelliert:

n(t) ~ N (0,6(1)) - (3.2)
Die Periodizitit der Varianz ergibt sich zu
o(t) = 0 (t+kTac/2), mit keZ, (3.3)

wobei T die Dauer einer Netzperiode bezeichnet. Um die Vari-
anz zu approximieren, wird dabei folgendes Modell verwendet:

L-1
o*(t) = Y A |sin(27t/ Tac +6)[", (3.4)
=0
wobei die Parameter A;,6; und n; die Charakteristik des Rau-
schens beschreiben. Das Ergebnis ist ein stochastischer Prozess,
der unkorreliert im Zeitbereich ist. Um das Spektrum zu for-
men, kann zusétzlich ein LTI-Filter (engl. linear time-invariant)
Hrcem(f) auf das Signal angewendet werden. Das Prinzip ist in
Abbildung 3.2 dargestellt. Als spektrale Form wird dabei ein mit
der Frequenz exponentiell abfallendes Filter vorgeschlagen.
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s(t) ~ N(0,1) n(t)

Hryegm(f) —°

Abbildung 3.2 Temporal Cyclostationary Gaussian Model nach [44, 68]. Durch das LTI-
Filter wird das Leistungsdichtespektrum des Ausgangssignals n(t) geformt.

Ein Nachteil dieser Methode ist, dass durch das LTI-Filter die spektrale
Formung zeitlich nicht verdanderbar ist. Es wird deshalb ein weiteres
zyklostationdres Modell betrachtet:

= Spectrotemporal Cyclostationary Gaussian Model: Gemif3 [67,
68] dient ein stationdrer stochastischer Prozess als Eingangssi-
gnal, das von einem LPTV-System gefiltert (engl. linear periodic
time-varying) wird. Das Modell ist in dem Standard IEEE 1901.2
enthalten (s. Abschnitt 2.5) [39].

Als LPTV-System wird vorgeschlagen, die Periodendauer Ty¢ in
M Intervalle R4, ..., Ry zu teilen. Als Eingangssignal s(t) wird
gaufsverteiltes Rauschen angenommen, das innerhalb eines In-
tervalls R; durch ein LTI-System mit der Impulsantwort h;(t)
gefiltert wird. Das Prinzip ist in Abbildung 3.3 veranschaulicht.
Das Ausgangssignal ergibt sich zu:

M
n(t) =) Ter, hi(t) #s(t), (3.5)
i=1
wobei 1;.r die Indikatorfunktion bezeichnet:
1, teR;
]ltER~ — { : . (36)
! 0, sonst

Die Bestimmung der Impulsantworten /; kann durch eine Spek-
tralschdtzung innerhalb der Regionen R; und anschlieSender Ap-
proximation durch ein Filterentwurfsverfahren erfolgen. In [51]
wird das LPTV-System beispielsweise als periodisch zeitvariantes
AR-Filter (engl. autoregressive) realisiert.
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o—

s(t) : n(t)

Abbildung 3.3 Spectrotemporal Cyclostationary Gaussian Model nach [68]

3.1.2 Kanallibertragungsfunktion

Bei der Modellbildung des Ubertragungskanals werden die Signale der
Ubertragungsfunktion (3.1) in der Regel als physikalische Spannun-
gen interpretiert. Fiir eine Analyse der Ubertragungseigenschaften ist
es daher hilfreich, die Verbindung zwischen Sender und Empfanger
als elektrisches Ersatzschaltbild zu zeichnen. In Abbildung 3.4 ist das
Ersatzschaltbild des Ubertragungskanals dargestellt.

Die messbaren Spannungen ur, () und ug,(t), die am Anschluss-
punkt des Senders bzw. Empféngers anliegen, entsprechen dabei dem
Eingangs- und Ausgangssignal x(t) bzw. y(f) aus (3.1). An den An-
schlusspunkten sind die Zugangsimpedanzen des Senders und Emp-
fangers Zr, (t) und Zg, () messbar. Das tibertragene Sendesignal wird
durch die interne Spannungsquelle u;(¢) mit der Innenimpedanz Z;
dargestellt.

Ein Leitungsabschnitt ohne Abzweig kann als passives Zweitor inter-
pretiert werden. Das Signal u;(t) ist in diesem Fall das Ausgangssignal
eines linearen zeitinvarianten Ubertragungsfunktionsblocks mit dem
Eingangssignal ur, (). Im Allgemeinen existieren jedoch zahlreiche Ab-
zweige, wobei die angeschlossenen Verbraucher nichtlinear und zeitva-
riant sind. Diese Eigenschaft kann in dem Modell durch die Zeitvarianz
der Zugangsimpedanzen Zr, (t) und Zg, (t) berticksichtigt werden.

3.1.2.1 Zeitvariante Kanallibertragungsfunktion

Aufgrund der nichtlinearen und zeitvarianten Abschlussimpedanzen
ist das Signal ug,(t) das Ausgangssignal eines nichtlinearen zeitvari-
anten Systems. Die Beziehung zum Eingangssignal ur, (t) kann durch
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Sender Kanal Empfanger

Abbildung 3.4 Elektrisches Ersatzschaltbild der Kanaliibertragungsfunktion

eine Darstellung mithilfe einer zeitvarianten Volterra-Reihe hergestellt
werden [13, 108]:

Uury (t) = ho(t) /hl (t, m)ur(t — 1) dg

“+00 +00
+ / /hz(t/Terz)“Tx(t T)ur(t — ) dg dn +..
—+o0 —+o0
+/.../l’lk(t,Tl,Tz,..., HuTX dT“‘ (37)

wobei die Terme Iy (¢, Ty, Ty, - - ., T ) mehrdimensionale Impulsantworten
der Faltungsintegrale darstellen. Ist das System zeitinvariant, wird 5,
auch Volterrakern k-ter Ordnung genannt.

3.1.2.2 Periodisch zeitvariante Kanaliibertragungsfunktion

In [13] wird gezeigt, dass aufgrund der periodischen Anregung durch
die Netzwechselspannung die Ubertragungsfunktion vereinfacht als
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LPTV-Modell angenommen werden kann (vgl. Abschnitt 3.1.1.2). Das
Signaliibertragungsmodell vereinfacht sich somit zu

qu /h uTx( ) dr, (3-8)

wobei die Darstellung aus [58] verwendet wurde. In dem LPTV-Modell
ist die Impulsantwort h(t, t — T) eine periodische Funktion in T und ldsst
sich in eine Fourierreihe entwickeln

h(t—T,7) Z R ) /21T Tac, (3.9)

7]—700

wobei mit 4" (t — T) die Fourier-Koeffizienten bezeichnet werden. Fiir
die Berechnung des Ausgangssignals y(t) folgt dann:

+oo
+oo ‘
ur(t) = L[ (1) [ () T de
n=—00 J
—+o00
= Y hD )« xt), (3.10)
n=—00

wobei mit x") (£) 1= up, (t) &2/ Tac das um die Frequenz 57/ Tpc ver-
schobene Signal von x(t) bezeichnet wird. Die Fourier-Transformation
beider Seiten fiihrt zu der Darstellung:

Jio H(U)(f)x(ﬂ) (f)

7]:700

+o0 7

Y. H(f)uy, (f - TAC> : (3.11)
H=—00

Das LPTV-Modell entspricht folglich einer Summe aus LTI-Filteroperati-

onen mit den Ubertragungsfunktionen H () (f) des frequenzverschobe-
nen Eingangssignals (s. auch [29]).
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3.1.2.3 Zeitinvariante Kanaliibertragungsfunktion

Eine weitere Vereinfachung wird erzielt, indem samtliche Zugangsimpe-
danzen wihrend der Betrachtungsdauer des Kanals als linear und zeit-
invariant angenommen werden. Dies fiihrt zu einer LTI-Modellierung
des Ubertragungssystems. Aufgrund der einfachen systemtheoretischen
Beschreibung besitzt dieses Modell eine hohe praktische Relevanz.

In [109] wird als Modellierung ein Mehrwegekanal vorgeschlagen.
Die Ubertragungsfunktion wird aus einer Uberlagerung von N Ausbrei-
tungspfaden wie folgt dargestellt:

ol
H(f) = % g (ot 1, (3.12)
i=1
wobei 4, und a4, die Dampfungsparameter, k den Exponenten des Damp-
fungsfaktors, g; die komplexen Gewichtungsfaktoren, d; die Lange und
T; die Verzogerung des i-ten Ausbreitungspfades und v, die Phasenge-
schwindigkeit bezeichnen.

Grundsitzlich weisen alle Ausbreitungspfade aufgrund der positiven
Dampfungsfaktoren a; und a; einen Tiefpasscharakter auf. Durch die
Uberlagerung entstehen insbesondere im Frequenzbereich unter 500 kHz
Kerben im Amplitudengang der Ubertragungsfunktion.

3.1.3 Zugangsimpedanz

Eine wichtige Messgrofie ist die in Abschnitt 3.1.2 beschriebene Netzzu-
gangsimpedanz. Aus dem Ersatzschaltbild 3.4 ist ersichtlich, dass die
Netzzugangsimpedanz am Sender und Empfanger, Z, (t) bzw. Zg, (1),
einen direkten Einfluss auf das Sende- und Empfangssignal, ur, (t) bzw.
Uy (1), hat.

Die konzentrierten Elemente im Ersatzschaltbild entsprechen dabei in
Wirklichkeit einer Uberlagerung einer Vielzahl angeschlossener Verbrau-
cher. Im Allgemeinen besitzen diese eine nichtlineare Strom-Spannungs-
Kennlinie. Dariiber hinaus treten im gesamten Verteilnetz zufillige
Schaltvorgange von Verbrauchern auf.

Die Effekte fithren insgesamt zu einem zeit- und frequenzabhédngigen
Verhalten der Zugangsimpedanz [91]. Werden fiir kurze Beobachtungs-
intervalle die Eigenschaften der Impedanz als zeitunabhéngig und linear
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Abbildung 3.5 Messung des Betrags der Zugangsimpedanz Z(t) tiber die Dauer einer
Netzperiode mit Unterteilung in 20 Segmente

angenommen, kann durch Segmentierung des Zeit- und Frequenzbe-
reichs der momentane Wert der Zugangsimpedanz approximiert werden.
Dies ist insbesondere fiir zeitlich langsam variierende Eigenschaften, die
durch die periodische Netzwechselspannung hervorgerufen werden, ge-
rechtfertigt: Im Verhiltnis zu einem PLC-Signal besitzt die Netzwechsel-
spannung eine wesentlich grofsere Amplitude bei gleichzeitig kleinerer
Frequenz. In Abhingigkeit von der Phase der Netzwechselspannung
kann somit ein Arbeitspunkt zur Linearisierung der Impedanz festgelegt
werden, wobei fiir das PLC-Signal in diesem Modell das Kleinsignalver-
halten gilt.

Analog zur Betrachtung des Rauschens wird fiir die Impedanz eben-
falls hdufig ein Ty -periodisches Verhalten angenommen (vgl. Abschnitt
3.1.1). Bei Betrachtung der periodischen Eigenschaften synchron zur
Netzwechselspannung kann weiter zwischen betragsméflig periodisch
variierenden Impedanzen und zyklisch pendelnden Impedanzen unter-
schieden werden [6]. Eine Beispielmessung, die ein deutlich periodisches
Verhalten der Zugangsimpedanz zeigt, ist in Abbildung 3.5 dargestellt.

Von besonderer praktischer Bedeutung ist der Betrag der Zugangsim-
pedanz am Einspeisepunkt | Z, (t)|. Aufgrund der Zeit- und Frequenz-
abhéingigkeit ist eine Impedanzanpassung des Senders und Empfangers
nicht méglich. Dartiber hinaus werden im NB-PLC-Bereich teilweise
Betrdge < 1) erreicht. Sehr kleine Impedanzwerte erfordern eine grofSe
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Sendeleistung und konnen unter Umstdnden nicht mehr zuverldssig
von der Sendeendstufe getrieben werden, wodurch die aufgeprigte
Signalamplitude beschrankt wird. Des Weiteren nehmen nichtlineare
Verzerrungen insbesondere an den Aussteuergrenzen einer Sendeend-
stufe zu, welche die Signalqualitdt zusatzlich verschlechtern und zu
unerwiinschten Auflerbandstorungen fithren kénnen.

3.2 Messung der Kanaleigenschaften

Eine Herausforderung der Kanalcharakterisierung ist die messtechni-
sche Bestimmung der Kanaleigenschaften nach Abschnitt 3.1. Aufgrund
der besonderen Gegebenheiten des Niederspannungsnetzes sind daftir
geeignete Messaufbauten notwendig.

Wie in Abschnitt 2.1 beschrieben, sind die Anschlusspunkte typischer
NB-PLC-Ubertragungsstrecken bis zu einer Lange von einigen hundert
Metern voneinander entfernt. Des Weiteren ist die Spannungsamplitude
der Kommunikationssignale im Vergleich zur Netzwechselspannung
sehr klein. Vor Messgeréte miissen daher entsprechende Hochpassfilter
zur Signaltrennung geschaltet werden. Eine statistische Auswertung der
Kanaleigenschaften setzt dartiber hinaus eine Beobachtungsdauer von
einigen Tagen bis hin zu Wochen voraus.

Bisher sind keine kommerziellen Messsysteme verfiigbar, welche saimt-
liche Anforderungen der Kanalcharakterisierung erfiillen kénnen. Her-
kémmliche Messgerate wie Oszilloskope, Spektrum- und Netzwerkana-
lysatoren verfiigen meist nicht iiber einen geeigneten Eingangsspan-
nungsbereich bei gleichzeitiger Storfestigkeit. Ebenso lassen sich ent-
sprechende Gerite aufgrund fehlender geréteiibergreifender Synchro-
nisationsmoglichkeiten in der Regel nur punktuell einsetzen. Dartiber
hinaus ist die Aufzeichnungsdauer haufig durch den internen Speicher
der Gerdte limitiert.

Um die Einschrankungen herkommlicher Messgerite zu tiberwinden,
entstanden in Eigenarbeit zahlreiche Messsysteme, die eine systemati-
sche Erfassung der Kanaleigenschaften ermoglichen. Die Systeme basie-
ren dabei meist auf der Einbindung von Messgeraten wie Oszilloskopen
in spezialisierte Schaltungsumgebungen. Die notwendigen Anpassun-
gen umfassen dabei Vorrichtungen zur Signalkopplung, zusédtzliche
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Schaltungen zum Schutz der Geréte sowie einen PC (engl. personal com-
puter), der den Messablauf automatisiert und zur Datenspeicherung
dient.

Beispielsweise wird in [111] ein Messaufbau zur systematischen Cha-
rakterisierung des Rauschens und der Kanaliibertragungsfunktion ba-
sierend auf einem digitalen Speicheroszilloskop sowie einem Spektrum-
analysator in Verbindung mit einem PC beschrieben. Ein spezialisierter
Aufbau zur Messung der Impedanz wird in [91] vorgestellt.

Eine Voraussetzung zur Messung des Phasengangs der Kanaliiber-
tragungsfunktion tiber weite Entfernungen ist die genaue Synchroni-
sation von Messgerdten. In [53] wird eine FPGA-basierte (engl. field-
programmable gate array) Messplattform vorgestellt, die mithilfe von GPS
(engl. Global Positioning System) Sender und Empfénger synchronisiert.

Im Folgenden wird ein neuartiges SDR-basiertes Messsystem vor-
gestellt, welches im Gegensatz zu bisherigen Losungen eine zeitlich
synchrone und verteilte Messung bei hoher digitaler Auflésung und
Abtastrate ermoglicht. Durch den SDR-Ansatz ist das System an kei-
ne spezielle Datenerfassungshardware gebunden. Die Abstraktion der
Hardware erméglicht dabei einen modularen Aufbau, der sich flexibel
an unterschiedliche Messaufgaben anpassen ldsst.

Nachfolgend wird die Messung des Rauschens, der Kanaliibertra-
gungsfunktion sowie der Zugangsimpedanz beschrieben. Samtliche
Messdaten werden von dem System kontinuierlich tiber eine einheitli-
che Schnittstelle an einen Rechner tibertragen und auf einer Festplatte
gespeichert. Die aufgezeichneten Daten stehen damit zur spateren Wei-
terverarbeitung zur Verfiigung.

Teile des SDR-basierten Messsystems wurden bereits in [116, 117]
verodffentlicht. Die nachfolgenden Ausfiihrungen enthalten dariiber hin-
ausgehend eine vollstindige Beschreibung des Sendesignalpfads, eine
Untersuchung des Eigenrauschens und des GPS-Synchronisationsfehlers
sowie den Hardwareaufbau zur Messung der Kanaliibertragungsfunkti-
on und Zugangsimpedanz.

3.2.1 SDR-basierter Systementwurf

Dem SDR-Prinzip folgend werden moglichst viele Komponenten eines
Kommunikationssystems in Software anstatt mit spezialisierter Hard-
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ware umgesetzt. Im Allgemeinen fiihrt dies zu einem reduzierten Ent-
wicklungsaufwand. Dabei konnen hohere! Programmiersprachen wie
Python und C++ im Gegensatz zu einem sehr hardwarenahen Entwurf,
beispielsweise in VHDL, verwendet werden. Dem einfacheren Entwick-
lungsaufwand SDR-basierter Systeme steht in der Regel der Nachteil
einer geringeren Leistungsfahigkeit im Vergleich zu dedizierter Hard-
ware gegendiiber. Insbesondere wenn jedoch nur geringe Datenraten in
Echtzeit verarbeitet werden miissen, wie dies beispielsweise bei NB-PLC
der Fall ist, sind die Vorteile von SDR-Systemen vielversprechend. Ein
weiterer Vorteil ist die Moglichkeit zur Unterstiitzung verschiedener
Ubertragungsstandards auf der gleichen Hardwareplattform. Zusitzlich
konnen durch Softwareaktualisierungen neue Standards unter Beibehal-
tung der Abwirtskompatibilitdt integriert werden.

Bisher existieren nur wenige Veroffentlichungen auf dem Gebiet von
SDR in Bezug auf PLC. Erste Entwicklungen von SDR-Systemen im
NB-PLC-Bereich werden in [94] und [107] beschrieben. Die dort vor-
gestellten Systeme basieren dabei auf der Verwendung eines FPGA in
Verbindung mit einem PC. Als SDR-Hardware wird ein USRP (engl.
Universal Software Radio Peripheral, [103]) und als SDR-Software die GNU
Radio Umgebung verwendet (vgl. Abschnitt 2.7.2). Das SDR-Prinzip
ist dabei, wie oben beschrieben, nicht an eine bestimmte Zielhardware
gebunden. So wird in [19] ein SDR-basiertes PLC-Modem beschrieben,
welches einen DSP (engl. digital signal processor) verwendet.

SDR-Systeme sind in der Forschung und Entwicklung von Funkan-
wendungen weit verbreitet. Entsprechende Hard- und Software wird
bereits seit einigen Jahren von Herstellern angeboten und fortlaufend
weiterentwickelt [103]. Hinsichtlich der Entwicklung von SDR fiir NB-
PLC existiert, wie oben beschrieben, noch vergleichsweise wenig Erfah-
rung. Im Folgenden wird eine automatisierte verteilte Messplattform,
basierend auf der USRP-Hardware, die urspriinglich fiir Funkanwen-
dungen entwickelt wurde, vorgestellt. Schwerpunktméfiig werden dabei
der Hardwareaufbau und die Netzankopplung des analogen Signals in
Sende- und Empfangsrichtung betrachtet.

! Der Begriff bezieht sich auf die hohere Abstraktion von der konkreten Systemhardware.
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3.2.2 Automatisiertes verteiltes SDR-Messsystem

Der Aufbau des Messsystems folgt einem modularen Prinzip der Soft-
und Hardware. Die Implementierung der Software, die den gesamten
Messablauf steuert und die digitale Signalverarbeitung zur Vorverarbei-
tung der Messdaten durchfiihrt, basiert auf GNU Radio. Die Schnittelle
zur Hardware bildet der USRP Hardware Driver (UHD). Der UHD abstra-
hiert dabei die konkrete USRP-Hardware, sodass sich verschiedenartige
USRPs in das System einbinden lassen [104]. Ein einzelnes USRP in
Verbindung mit einem PC stellt eine Messstation dar. Die einzelnen Sta-
tionen arbeiten wéihrend der Messung ein zuvor erstelltes Messprotokoll
zeitsynchronisiert und unabhéngig voneinander ab.

Eine Ubersicht iiber die einzelnen Hardwaremodule einer Messstation
ist in Abbildung 3.6 dargestellt. Aufgrund des modularen Aufbaus kon-
nen die Hardwaremodule je nach Messanforderung leicht ausgetauscht
werden. Zentrales Bindeglied zwischen der PLC-spezifischen Hardware
und der Software ist das USRP N210. Die dargestellten Hardwaremodule
neben dem USRP sind im Einzelnen:

= Der Empfangskoppler (RX-Koppler) zur Kopplung des Emp-
fangssignals auf dem Stromnetz an das USRP

= Der Sendekoppler (TX-Koppler) zur Kopplung des Sendesignals
des USRP an das Stromnetz

= Der Netznulldurchgangsdetektor (NDD) zur Ausgabe eines Pul-
ses nach Detektion des Netznulldurchgangs

= Der Leistungsverstirker (engl. line driver, LD) und zugehoriges
Netzteil zur Verstarkung des Sendesignals

= Das GPS-Modul mit Antenne, um zeitsynchron an unterschiedli-
chen Orten zu messen

Das USRP N210 verfiigt tiber jeweils einen Zweikanal-ADC (engl. analog-
to-digital converter, ADC) und einen Zweikanal-DAC (engl. digital-analog-
converter, DAC). Die Abtastfrequenz des ADCs betrdgt 100 MHz bei
14bit Auflosung. Die Abtastfrequenz des DACs betrdgt 400 MHz bei
16 bit Auflosung [103].
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Abbildung 3.6 Ubersicht der SDR-Messplattform basierend auf dem USRP N210

49



3 Kanalcharakterisierung

Um Signale in unterschiedlichen Frequenzbereichen abtasten zu kon-
nen, werden im USRP vor den Wandlern sogenannte Daughterboards
montiert. Auf einem derartigen Daughterboard wird das Signal vom
Tragerfrequenzbereich auf eine Zwischenfrequenz oder direkt in das
Basisband gemischt (und umgekehrt). Aufgrund der geringen Band-
breite von NB-PLC-Anwendungen kann das Signal ohne Verwendung
eines Mischers direkt gewandelt werden. Hierzu werden in Empfangs-
bzw. Senderichtung sogenannte LFRX- bzw. LFTX-Daughterboards mit
je 30 MHz Bandbreite eingesetzt [103].

Die Wandler und Mischer des USRP werden tiber ein zentrales FPGA
vom Typ Xilinx Spartan 3A-DSP angesteuert. Im FPGA findet eben-
falls die erste grundlegende Signalverarbeitung des Empfangssignals
statt. Ein wichtiger Schritt ist dabei die Reduzierung der Abtastrate, um
die Abtastwerte iiber eine Ethernet-Schnittstelle an den PC zu {ibertra-
gen. Gleiches gilt fiir das Sendesignal im umgekehrten Sinne. Nach der
Ubertragung an den PC findet die weitere Signalverarbeitung in Soft-
ware statt. Dort werden die Daten im einfachsten Fall fiir eine Offline-
Verarbeitung in ein Dateiformat konvertiert und auf einer Festplatte
(engl. hard disk drive, HDD) gespeichert.

Die Geschwindigkeit aktueller serieller Schnittstellen und HDDs er-
moglicht in der Praxis eine kostengiinstige und kontinuierliche Auf-
zeichnung von zwei Empfangssignalen bei Abtastraten bis 25 MHz. Dies
entspricht einer Speichergrofie von 2byte pro Abtastwert und somit
einer durchschnittlichen Datenrate von ca. 100 MB/s. Das System eig-
net sich daher zur Charakterisierung von PLC-Kanélen bis ca. 10 MHz
Bandbreite.

3.2.2.1 Empfangssignalpfad

In Abbildung 3.7 ist das Blockschaltbild des Eingangssignalaufbereitung
vom Netzanschluss bis zur Verarbeitung im PC illustriert. Zunéchst
durchlduft das Signal nach dem Abgriff am Stromnetz den RX-Koppler.
Dieser dient als Bandpassfilter, dessen Durchlassbereich auf die Fre-
quenzanteile des Eingangssignals abgestimmt ist. Insbesondere wird
durch den Koppler die niederfrequente Netzwechselspannung geblockt
und das Eingangssignal durch ein optionales Dampfungsglied an den
Eingangsspannungsbereich des LFRX-Boards angepasst.
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Netz RX-Koppler LFRX
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id » FPGA » CPU » HDD

Abbildung 3.7 Blockschaltbild der Eingangssignalaufbereitung

Bevor das Signal vom ADC im URSP abgetastet und quantisiert wird,
durchlduft es im LFRX zunéchst einen Verstiarker, der als ADC-Treiber
dient. AnschliefSend verhindert ein Antialiasing-Filter, dass Signalanteile
oberhalb der Nyquist-Frequenz abgetastet werden.

Vom USRP werden die Abtastwerte iiber eine Gigabit-Ethernet-Schnitt-
stelle an den PC tibertragen. Die Abtastwerte werden dann zur Weiter-
verarbeitung durch den Prozessor (engl. central processing unit, CPU) von
der Software auf einer HDD gespeichert.

Impedanzanpassung

Die Eingangsimpedanz des LERX betrédgt 50 (). Im Gegensatz dazu ist
die Zugangsimpedanz des Netzes, wie in Abschnitt 3.1.3 beschrieben,
zeit- und frequenzabhingig. Ein Spannungsabgriff an der Ausgangsseite
des RX-Kopplers sollte daher moglichst hochohmig erfolgen, um eine
flache Spannungstibertragungsfunktion zu realisieren.

Aus diesem Grund ist ausgangsseitig ein serieller Widerstand von
100 () als Dampfungsglied in den Koppler eingebaut. Dieser bildet einen
Spannungsteiler mit der Eingangsimpedanz von 50 (3 des USRP. Durch
den Spannungsteiler wird die Eingangsspannung des LFRX geddmpft
und gleichzeitig die Belastung des Netzes durch den Koppler reduziert.

Zu beachten ist, dass die Fehlanpassung zu einer Verschiebung der
ansonsten symmetrischen Widerstandsriickkopplung des ADC-Treibers
fuhrt, der das Eingangssignal in ein differenzielles Signal umwandelt.
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Abbildung 3.8 Ersatzschaltbild des RX-Kopplers

Durch die eingebrachte Fehlanpassung entsteht ein kleiner Offset von
ca. 50mV. Aufgrund des verhiltnismafiig groffen Eingangsspannungs-
bereichs von 1V, (Spitze-Spitze-Wert) kann der Offset leicht digital
kompensiert werden.

RX-Koppler

Das Ersatzschaltbild des RX-Kopplers ist in Abbildung 3.8 gezeigt. Auf
der Netzanschlussseite befindet sich ein Kondensator, an dem ein Grof3-
teil der Netzwechselspannung abfallt. Parallel zum Kondensator wird
ein Entladewiderstand R geschaltet. Die Kopplung auf die Ausgangs-
seite erfolgt durch einen Ringkerniibertrager.

Die Eigenschaften des Ubertragers mit den primér- und sekundér-
seitigen Induktivitdten L;, L, werden in dem Ersatzschaltbild durch
einen idealen Transformator (Kopplungsfaktor k = 1) mit den Hauptin-
duktivitdten L, 1, L,, , sowie den Streuinduktivitdten L, 1, L, , und den
Wicklungsverlusten R ;, R; , modelliert. Fiir das Ubersetzungsverhaltnis
gilt entsprechend N; /N, = y/L;/L,.

Sekundairseitig ist eine bidirektionale 12-V-Suppressordiode Dryg vor-
handen, die Transienten der Netzspannung kurzschliest. Das Damp-
fungsglied ist als ohmscher Widerstand R, realisiert, wobei R, > R, ,
gilt. Die Wicklungsverluste der Sekundérseite konnen damit gegen-
tiber R, vernachléssigt werden. Die verwendeten Bauteilwerte des Kon-
densators und des Ringkerniibertragers mit den Induktivitidten L; =
Ly1+Ly,yund Ly = L, , + L, sind in der Tabelle 3.1 angegeben.
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Tabelle 3.1 Bauteilwerte des TX- und RX-Kopplers fiir einen Frequenzbereich von 10 kHz
bis 500 kHz

C Ly L, N;/N, fr

RX 1pF 21ImH 21mH 1 3,5kHz
X 1pF 036mH 2,1mH 04 8,4kHz

Ubertragungsfunktion

Das Ubertragungsverhalten des RX-Kopplers setzt sich aus der kombi-
nierten Ubertragungsfunktion der einzelnen Bauteile nach Abbildung
3.8 zusammen. Die Kapazitdt C und die Induktivitdt des Ringkern-
ubertragers L; wirken als Tiefpass mit der Resonanzfrequenz f, =
1/(2m+/L,C) (vgl. Tabelle 3.1). Bei hoheren Frequenzen hingegen wird
die Ubertragung von den Streuinduktivitdten und der Kapazitit der
Suppressordiode begrenzt. Insgesamt ergibt sich fiir den Koppler eine
Bandpasscharakteristik.

Die gemessene Ubertragungsfunktion des RX-Kopplers ohne Damp-
fungsglied ist in Abbildung 3.9 dargestellt. Gut zu erkennen ist der flache
Durchlassbereich von 10 kHz bis 500 kHz mit nur geringer Schwankung
von ca. 0,2 dB.

Die Einkopplung des Rauschsignals u;, s\a (£) an der SMA-Buchse
des LFRX-Boards erfolgt auf dem an 50 () angepassten Kanal A. Dabei ist

02} |

0 [
o M

1 ! ! T B | ! ! !

10 100 500
Frequenz in kHz

|S51] in B

Abbildung 3.9 Messung der Transmission (S,;-Parameter) des RX-Kopplers ohne 100-Q)-
Dampfungsglied mit einem Netzwerkanalysator
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zu beachten, dass dieser Kanal in der weiteren Signalverarbeitung durch
das USRP als Inphasenkomponente (Realteil) des Signals im komplexen
Basisband nach der Inphasen- und Quadraturphasen-Demodulation
(IQ-Demodulation) interpretiert wird. Der Kanal B des USRP wird ent-
sprechend als Quadraturphase (Imaginarteil) verarbeitet.

Aufgrund einer fehlenden Herstellerkalibrierung muss der genaue
Ubertragungsfaktor des vom System angezeigten Wertes uyggp(t) zum
tatsachlichen Spannungswert an der SMA-Buchse 1, gpa (f) bestimmt
werden. Eine Messung der Kennlinie ergibt einen Verstarkungsfaktor
von uyggp(t) /i sma (t) & 1,41. Durch den Spannungsteiler aus Damp-
fungsglied und der Eingangsimpedanz betrédgt die Verstarkung des Ein-
gangssignals u;, gva (£) /Ui (t) = 500 /150 Q) =~ 0, 33. Insgesamt ergibt
sich somit ein Korrekturfaktor der Messdaten von uygrp () /i, (£) ~
0,47, welcher in der Vorverarbeitung zu berticksichtigen ist.

3.2.2.2 Sendesignalpfad

In Abbildung 3.10 ist der Signalfluss in Senderichtung veranschaulicht.
Das Signal durchlauft ausgehend vom PC das USRP und LFTX-Board.
Vor der Einspeisung in das Stromnetz muss das Sendesignal zunéachst
verstarkt werden. Auf dem LFTX befindet sich die erste Verstarkerstu-
fe, welche zur Ansteuerung des dedizierten Leistungsverstdrkers dient.
Nach der zweistufigen Verstarkung tiber den Leistungsverstarker wird
das Signal schliefilich tiber den Sendekoppler (TX-Koppler) in das Strom-
netz eingespeist.

Leistungsverstarker
Aufgrund der niedrigen Zugangsimpedanz des Stromnetzes (vgl. Ab-
schnitt 3.1.3) ist ein Leistungsverstdarker mit moglichst kleiner Aus-
gangsimpedanz und hohem Ausgangsstrom notwendig. Eine hohe Aus-
gangsleistung geht dabei im Allgemeinen zulasten der Bandbreite.
Fortschritte bei der Realisierung analoger Schaltungen fiihrten in den
letzten Jahren zur Entwicklung breitbandiger Operationsverstirker (OP),
welche gleichzeitig eine hohe Ausgangsleistung und Bandbreite bereit-
stellen. Die Entwicklung des nachfolgenden Leistungsverstirkers basiert
auf dem Baustein ADA4870, welcher im Jahr 2014 eingefiihrt wurde.
Der OP basiert auf dem Prinzip der Stromriickkopplung und verfiigt
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Abbildung 3.10 Blockschaltbild der Ausgangssignalaufbereitung

iiber einen maximalen Ausgangsstrom von 1 A bei einer Bandbreite von
50 MHz und einer maximalen Versorgungsspannung von 40 V.

Das Design der Leistungsendstufe folgt einem zweistufigen Prinzip,
das im Ersatzschaltbild in Abbildung 3.11 gezeigt ist. Der Eingang ist
an 50 () angepasst und wird tiber ein Koaxialkabel mit dem angepass-
ten Ausgang des LFTX-Boards verbunden, wodurch Reflexionen auf
der Leitung vermieden werden. Der AD8007 wird als rauscharmer Vor-
verstdrker eingesetzt. Die Verstdarkung dieser ersten Stufe ist auf den
Faktor 7 eingestellt. Der OP der zweiten Stufe, ADA8470, verstarkt das
Signal um einen weiteren Faktor 5. Beide Verstdrker werden in einer
nichtinvertierenden Schaltung betrieben. Insgesamt ergibt sich eine kom-
binierte Verstarkung von ca. 30 dB. Beide Verstarker werden tiber ein
Netzteil symmetrisch versorgt und aufgrund der hohen Ausgangsleis-
tung aktiv gekiihlt. Am Ausgang des Leistungsverstirkers befinden sich
zwei Koppelkondensatoren, die an die Ubertragungscharakteristik von
schmalbandigen (U, Ng) bzw. breitbandigen (U, gg) TX-Kopplern
angepasst sind. Die Kondensatoren verhindern dabei, dass die Offset-
Spannung des Ausgangs die Ringkerniibertrager der TX-Koppler mit
Gleichstrom vormagnetisiert.

Ubertragungsfunktion
Um hohe Ubertragungsraten zu erzielen, ist die Verstirkung eines ent-
sprechend breitbandigen Eingangssignals Voraussetzung. Dartiber hin-
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Abbildung 3.11 Schaltbild der Leistungsverstirkung

aus sollte der Frequenzgang moglichst flach verlaufen und eine lineare
Verstarkungskennlinie vorliegen. Insbesondere ist fiir die PLC-typischen
OFDM-Systeme die Linearitét eine wichtige Bedingung, um die Ortho-
gonalitdt der Untertrdger sicherzustellen und Auflerbandstérungen zu
verhindern (vgl. Abschnitt 2.6).

In Abbildung 3.12 ist der gemessene Frequenzgang des Leistungsver-
starkers unter Belastung dargestellt. Dabei zeigt sich der gewtiinschte
flache Verlauf tiber einen weiten Frequenzbereich auch bei Belastung
mit kleinen Impedanzen.

3.2.3 Rauschen

Die Kanalcharakterisierung umfasst die Messung von Rauschen, Zu-
gangsimpedanz und Kanaliibertragungsfunktion. Nachfolgend wird die
Konfiguration der Hardwaremodule der SDR-basierten Messplattform
zur Realisierung der jeweiligen Messaufgaben vorgestellt.

In Abbildung 3.13 ist das Blockschaltbild des Aufbaus zur Rausch-
messung veranschaulicht. Die zwei Eingidnge des LFRX-Boards sind mit
dem RX-Koppler (RX-K) sowie dem NDD verbunden. Die gleichzeitige
Erfassung des Netznulldurchgangs wird dabei fiir die Analyse der peri-
odisch zeitvarianten Kanaleigenschaften in Abschnitt 3.3 sowie fiir den
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Abbildung 3.12 Messung des Betragsfrequenzgangs des Leistungsverstarkers bei Belas-
tung mit unterschiedlichen Testwiderstdanden und der Netzzugangsimpedanz
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Abbildung 3.13 Blockschaltbild des Messaufbaus zur Rauschmessung

Entwurf der adaptiven Verfahren in den Kapiteln 4 und 5 verwendet.
Die Abtastung der Signale erfolgt GPS-synchronisiert, wodurch an meh-
reren Messstationen zu gleichen Zeiten gemessen wird. Die abgetasteten
Signale werden zur Weiterverarbeitung auf dem PC gespeichert. Die
Messdauer ist somit nur durch die Grofie der angeschlossenen Festplat-
tenspeicher limitiert.

3.2.3.1 Eigenrauschen

Fiir eine genaue Rauschmessung muss die Rauschleistung des Messge-
rits beachtet werden. Die Rauschleistung des LFRX-Boards wird durch
den verwendeten Operationsverstarker AD8132 bestimmt. Das Aus-
gangsrauschen wird im Datenblatt mit 16nV /+/Hz angegeben [55]. Bei
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einer Bandbreite des LFRX von 30 MHz ergibt sich am Ausgang eine
Standardabweichung des Rauschens von o7 prx = 87,6 nV.

Das SINAD (engl. signal-to-interference ratio including noise and distorti-
on) des ADC LTC2284 wird im Datenblatt mit ca. 72 dB angegeben [56].
Eine Umrechnung ergibt

72dB — 1,76 dB

ENOB = — 57 4B

= 11,67 (3.13)
effektive Bits Auflosung (engl. effective number of bits, ENOB), wobei die
héufig verwendete Formel des Quantisierungsrauschens

SNR = 10log,q (1,5-2”") dB~ n-6,02dB+176dB  (3.14)

fiir n Bit verwendet wird [43]. Bei einem Eingangsbereich von 1V folgt
fiir das effektive Quantisierungsrauschen oypc = q/v/12 ~ 88,6 uV mit
g =1v/2"7,

Das Eigenrauschen des Messsystems wird somit durch das Quanti-
sierungsrauschen des ADC limitiert. Die auftretenden Storer im Nie-
derspannungsnetz sind im Allgemeinen grofier als die zuldssige Ein-
gangsspannung des USRP, weshalb ein Dampfungsglied vorgesehen ist
(vgl. Abschnitt 3.2.2.1). Das Eigenrauschen des Messaufbaus kann fiir
die weiteren Betrachtungen daher vernachléssigt werden. Im Vergleich
zu den tiblichen 8 bit Auflosung eines digitalen Speicheroszilloskops bis-
heriger Messsysteme werden mit dem vorgeschlagenen System bessere
Rauscheigenschaften erzielt.

3.2.3.2 Taktsynchronisation der Datenerfassung

Im Folgenden wird der zeitliche Fehler der Abtastung (engl. jitter) bei
Verwendung der GPS-Synchronisierung durch das USRP betrachtet.

Zur Messung des Synchronisationsfehlers werden drei USRP N210
Gerite an ein steilflankiges Rechtecksignal mit einer Wiederholrate von
f, = 5kHz angeschlossen. Anschliefend werden 20 Messungen tiber
einen Beobachtungszeitraum von 15 min bei einer Messdauer von T =
1s und einer Abtastfrequenz von f; = 5 MHz durchgefiihrt.

Es wird jeweils der Zeitfehler als die absolute Differenz des Null-
durchgangs jeder steigenden Flanke zwischen zwei beliebigen Gerdten
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Abbildung 3.14 Verbleibender Synchronisierungsfehler bei aktiviertem GPS zwischen
drei USRP N210 (A,B und C). Aufgetragen ist die durchschnittliche zeitliche Abweichung
At innerhalb einer Messdauer von 1s zwischen zwei verschiedenen Geréten.

At; = t;y — t; 1 bestimmt. Anschliefflend werden die Zeitfehler fiir jede
Messung gemittelt

1 XN
At = N YAt (3.15)
i=1

wobei in einer Messung N = T - f, Flanken auftreten. Das Ergebnis der
Auswertung ist in Abbildung 3.14 gezeigt.

Uber die Gesamtdauer der Messung ergibt sich ein Synchronisie-
rungsfehler von At < 200ns = 1/ f,. Der Fehler liegt somit unter einem
Abtastwert und kann fiir Messungen bis 500 kHz vernachldssigt werden.

3.2.4 Kanalubertragungsfunktion

Die Konfiguration des Messsystems zur Bestimmung der Kanaliibertra-
gungsfunktion ist in Abbildung 3.15 veranschaulicht. Die Berechnung
der Ubertragungsfunktion basiert auf der Messung eines Anregungssi-
gnals am Sender und Empféanger.

Die Einkopplung des Anregungssignals erfolgt beim Sender {iiber
den Leistungsverstdrker und den TX-Koppler (TX-K). Die Messeinrich-
tung am Sender und Empfanger ist jeweils gleich aufgebaut wie bei der
Messung des Rauschens (s. Abschnitt 3.2.3). Um die zulédssige Eingangs-
spannung des USRP nicht zu tiberschreiten, muss gegebenenfalls der
Wert des Dampfungswiderstands des RX-Kopplers erhoht werden.
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Abbildung 3.15 Aufbau zur Messung der Kanaliibertragungsfunktion

Als Anregungssignale konnen grundsétzlich beliebige Wellenformen
in Software generiert und an das USRP {ibertragen werden. Geeignete
Signale sind insbesondere Chirp-Signale oder eine Abfolge einzelner
Sinusschwingungen, wodurch ein hohes SNR bei einer einzelnen Fre-
quenz am Empfénger erzielt wird. Das Anregungssignal breitet sich
vom Sender tiber den PLC-Kanal bis zum Empfinger aus. Aufgrund des
identischen Aufbaus haben die RX-Koppler an Sender und Empfénger
niherungsweise die gleichen Ubertragungsfunktionen.

Exemplarisch ist in Abbildung 3.16 der Ubertragungsfunktionsunter-
schied zwischen drei RX-Kopplern dargestellt. Dabei zeigen sich nur
geringe Unterschiede von weniger als 0,05 dB. Die Ubertragungsfunkti-
onsunterschiede konnen daher bei der Bestimmung der Kanaliibertra-
gungsfunktion vernachldssigt werden.

Die Schitzung der zyklostationdren Ubertragungsfunktion H(f, T)
des Kanals ldsst sich bei langsamer Periodizitat

H(f,7) = H(f, T+ kTac), keZ (3.16)

im Verhdltnis zur Messfrequenz f >> 1/Tc bei hinreichend kurzer
Messdauer AT < Ty um den Zeitpunkt T als zeitinvariant annehmen:

A

A(f,7) ~ H(f). (3.17)
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Abbildung 3.16 Messung der absoluten Ubertragungsfunktionsunterschiede zwischen
drei verschiedenen RX-Kopplern RX-K1, RX-K2 und RX-K3

Die Fourier-Transformation des Empfangssignals des Empfangers bzw.

Senders werden mit S, (f) @0 sp(t) und Sy (f) e—o spy(t) be-
zeichnet. Fiir die Dauer der Aufzeichnung At folgt

A

_ Srf)
A(f) = SAi(f)‘ (3.18)

Bei identischem Verlauf der Ubertragungsfunktion des RX-Kopplers im
Sender und Empfianger hebt sich deren Einfluss auf den Zahler und
Nenner in (3.18) auf.

In der Regel ist das SNR am Empfinger sehr klein. Um die Messgenau-
igkeit zu verbessern, kénnen unter Annahme der Zyklostationaritit von
H(f,7) einzelne Messungen in Abstinden von T, gemittelt werden
[93].

Ohne Synchronisation der Zeit im Sender und Empfanger lasst sich
aufgrund der Zeitverschiebungseigenschaft der Fourier-Transformation,
g(t —a) o—e e ™ G(f), nur der Amplitudengang |H(f)| bestim-
men. Die GPS-Synchronisierung ermoglicht zusatzlich die Bestimmung
des Phasengangs der Kanaliibertragungsfunktion [53].

3.2.5 Zugangsimpedanz

Die Messung der Zugangsimpedanz basiert auf dem in [93] vorgestellten
Messprinzip und wird nachfolgend auf das SDR-Messsystem erweitert.
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Abbildung 3.17 Blockschaltbild des Aufbaus zur Messung der Zugangsimpedanz

In Abbildung 3.17 ist der Aufbau zur Messung der Zugangsimpe-
danz veranschaulicht. Zur Messung wird ein Impedanzmesskoppler
(IMS-K) verwendet. Der Messkoppler verfiigt {iber zwei Ausgédnge zur
Strom- und Spannungsmessung und einen Eingang zum Senden ei-
nes Anregungssignals. Die beiden Ausginge des Messkopplers werden
mit dem LFRX-Board verbunden. In Senderichtung wird der Eingang
des Messkopplers mit dem Leistungsverstiarker und dem LFTX-Boards
verbunden.

Das Ersatzschaltbild des Messkopplers ist in Abbildung 3.18 darge-
stellt. Die Berechnung der zyklostationdren Zugangsimpedanz Z(f, t)
erfolgt analog zur Messung der Ubertragungsfunktion unter der An-
nahme der Zeitinvarianz bei hinreichend kurzer Messdauer AT < Tc.
Uber die zwei im Ersatzschaltbild dargestellten komplexen Wechsel-
spannungsgrofen U, (f) und U,(f) ergibt sich die Berechnung der Zu-
gangsimpedanz zu

U (f)

Um die parasitdren Effekte der passiven Bauteile zu berticksichtigen,
muss die genaue Impedanz des Kondensators Z(f) und des Strommess-
widerstands Zg (f) in einem Kalibrierschritt bestimmt werden. Um eine
genaue Modellierung der passiven Bauteile zu umgehen, ist es zweck-
mifBig, die komplexwertigen Impedanzen Zy (f), Z.(f) bei den spéter
zu messenden Frequenzen f der Zugangsimpedanz zu bestimmen.
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Abbildung 3.18 Ersatzschaltbild des Impedanzmesskopplers

Die Kalibrierung der zwei unbekannten Impedanzen erfolgt tiber
zwei Messpaare (U, 1 (f), Us1(f)) und (U,,5(f), Uso(f)) pro Frequenz
f. Als Messobjekte werden dabei ein Kurzschluss sowie ein Kalibrie-
rungswiderstand Z,.¢(f) verwendet. Die Messfrequenz f wird iiber ein
entsprechendes Sinussignal ug i, (t) = sin(271f1) bereitgestellt.

Der Kalibrierungswiderstand wird zuvor mit einem Netzwerkanalysa-
tor charakterisiert. Um Fehler durch Nichtlinearitdten des Messsystems
zu vermeiden, sollte der Widerstandswert dabei in der Groflenordnung
der zu messenden Impedanz gewéhlt werden.

Die Losung des zugehorigen linearen Gleichungssystems fiihrt schlief3-
lich auf die gewiinschten Grofsen

Zr(f) = Uml(/irei({l)mz(f)’ (320
Ug(f)  Ua(f)
Zef) = @R 2a(5). (.21

3.2.6 Messkampagne

Zur Analyse der zeitvarianten Eigenschaften des Rauschens ist eine
umfangreiche Datenerfassung erforderlich. Hierzu wurden mit dem
vorgestellten Messsystem verschiedene Messkampagnen im Zeitraum
2014 bis 2017 auf dem Geldnde des Campus West des Karlsruher In-
stituts fiir Technologie durchgefiihrt. Im Folgenden wird hieraus eine
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Abbildung 3.19 Ubersicht der Messstationen S1, S2 und S3 auf dem Campus West des
Karlsruher Instituts fiir Technologie (Kartenquelle: [48])

typische Messkampagne vorgestellt. Diese dient als Grundlage fiir die
weitere Analyse der Kanaleigenschaften und den Entwurf adaptiver

PLC-Systeme.

Im Rahmen der Messkampagne wurden insgesamt drei Messstationen
an verschiedenen Anschlusspunkten aufgebaut. Die genaue Lage der
Messpunkte ist in Abbildung 3.19 eingezeichnet. Die einzelnen Messsta-
tionen lassen sich wie folgt beschreiben:

= S1: Trafostation zur Anbindung des Campus West an das 20-kV-
Mittelspannungsnetz der Karlsruher Stadtwerke

= S2: Hausanschluss im Keller eines Biirogebdudes mit Anschluss
an S1 tiber eine 0,4-kV-Ringleitung

» 53: Hausanschluss in einer Garagenhalle mit Stichleitungsverbin-
dung an die 0,4-kV-Ringleitung von 52

Die Messungen erfolgen in der in Abschnitt 3.2.3 beschriebenen Konfi-
guration zur Messung des Rauschens. Alle Messstationen befinden sich
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Tabelle 3.2 Parameteriibersicht der GPS-synchronisierten Messkampagne

Parameter Kampagne
Startzeit 03.03.2016 13:00:00 Uhr
Endzeit 04.03.2016 12:00:00 Uhr

Messdauer 10s

Messintervall 2,5min
Anzahl der Messungen 553
Abtastrate 5MHz

im selben Niederspannungsnetzabschnitt und die maximale Entfernung
betrdgt einige hundert Meter.

Eine Ubersicht der Messkampagne ist in Tabelle 3.2 angegeben. Die
Messkampagne wurde im Marz 2016 durchgefiihrt und umfasst eine
gesamte Beobachtungsdauer von 23 h. Der zeitliche Abstand zwischen
zwei Messungen betrédgt 2,5 min. Die Dauer einer Messung ist 10 s bei
einer Abtastfrequenz von f; = 5 MHz.

3.3 Zyklostationare Analyse des
PLC-Rauschens

Die erreichbaren Datenraten von NB-PLC-Systemen werden wesent-
lich durch die starke Rauschumgebung beschrankt. Messungen des
Rauschsignals zeigen, dass bereits bei geringer Kanaldimpfung die
Rauschleistung am Empfanger in der Groffenordnung der am Empfan-
ger ankommenden Nutzleistung liegt. Gleichzeitig ist die periodische
Variation der momentanen Rauschleistung innerhalb einer Netzperiode
stark ausgeprégt. Die Kenntnis der zyklostationédren Eigenschaften er-
moglicht daher sowohl die Entwicklung von angepassten Verfahren zur
Rauschunterdriickung als auch die Entwicklung von adaptiven Modula-
tionsverfahren.
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In [112] wurde bereits gezeigt, dass sich die periodischen Eigenschaf-
ten im Zeit- und Frequenzbereich zur Rauschunterdriickung nutzen
lassen. Dabei wurde ein LPTV-Filter, basierend auf dem Entwurfskrite-
rium zur Minimierung des mittleren quadratischen Fehlers zwischen
dem Nutzsignal und dem zyklostationadren Storsignal, vorgestellt.

In dieser Arbeit wird der zweite Anwendungsfall, der Entwurf ad-
aptiver Modulationsverfahren, basierend auf den zyklostationdren Ka-
naleigenschaften betrachtet. Fiir beide Problemstellungen ist eine ge-
naue Kenntnis der Rauscheigenschaften Voraussetzung. Hierzu wird
ein Verfahren zur vollstindigen Charakterisierung der zyklostationdren
Eigenschaften des NB-PLC-Frequenzbereichs bis 500 kHz bei einer spek-
tralen Auflosung von 50 Hz vorgestellt. Eine Beschreibung des Algo-
rithmus und eine Auswertung wurden bereits in [115] veroffentlicht. In
Ergdnzung zu dieser Arbeit werden nachfolgend die zyklostationédren
Eigenschaften der Messkampagne aus Abschnitt 3.2.6 analysiert.

Zundchst werden die Grundlagen der spektralen Korrelationsanalyse
beschrieben. Anschlieflend wird der Algorithmus zur zeitdiskreten Be-
rechnung vorgestellt und es folgt eine Auswertung der Messergebnisse.
Die Ergebnisse der Analyse werden fiir die Definition der Referenz-
kanéle in Abschnitt 3.4.1.2 verwendet und bilden die Grundlage fiir die
Evaluation der adaptiven Verfahren in Kapitel 6.

3.3.1 Grundlagen der zyklostationaren Spektralanalyse

Gemifs den in [30, 100] beschriebenen Methoden wird ein stochastischer
Prozess x(t) schwach zyklostationar n-ter Ordnung genannt, falls seine
Autokorrelation n-ter Ordnung

R, (t7), =R (t+mT,T), mecZ, (3.22)

periodisch ist, wobei T die fundamentale Periodendauer und T =
[Ty ... T,] einen Vektor aus n beliebigen Zeitverzogerungen der Auto-
korrelationsfunktion ist. Das Reziproke der Periodendauer « = 1/T
wird zyklische Frequenz genannt. Insbesondere wird x(t) zyklostationdir

erster Ordnung (ZS1) oder periodisch genannt, falls gilt

E{x(t)} = E{x(t + mT)}, (3.23)
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wobei E{-} den Erwartungswertoperator bezeichnet. Aulerdem wird
x(t) zyklostationiir zweiter Ordnung (ZS2) genannt, falls gilt

E{x(H)x(t+ 1)} = E{x(t+ mT)x(t + mT + 1) }. (3.24)

Um zyklostationdre Signale im Frequenzbereich zu analysieren, wer-
den die spektrale Korrelationsdichte (SKD) Syy (f, «) und die zyklische
Kohérenzfunktion (ZKF) Cyy (f, &) definiert:

Sxx(f @) :E{X (f"‘%) x* (f—%)}, (3.25)
und

Sxx(f, )
Je{e D (-9

wobei X(f) die Fouriertransformierte von x(t) und (-)* die komplexe
Konjugation bezeichnen. Die von f und a aufgespannte Ebene (f,«)
wird Bifrequenzebene genannt.

Analog zur Spektralschiatzung im stationédren Fall existiert ein zykli-
sches Wiener-Khintchine-Theorem, geméfs dem die SKD aus der zykli-
schen Autokorrelationsfunktion

Cxx(f,a) =

, (3.26)

T
1 .
RE (1) = Tlgr;oﬁ /Rxx(t, T)e 2 gy (3.27)
“r

berechnet werden kann, d. h.

Six(f ) = / R (1)e #Tar. (3.28)

3.3.2 Zyklostationare Eigenschaften des Rauschens

Die periodischen Eigenschaften der Netzwechselspannung fithren zu
den zyklostationdren Merkmalen der in Abschnitt 3.1.1.1 beschriebenen
Rauschklassen.
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Besonders ausgeprigt ist die Zyklostationaritédt des periodisch impul-
siven Rauschens synchron zur Netzfrequenz. Das Rauschen wird hiufig
durch Gleichrichterdioden verursacht und besitzt aufgrund der kurz-
en zeitlichen Dauer eine breite Ausdehnung im Spektrum. Durch die
Symmetrie der meisten Gleichrichterschaltkreise entspricht die Wieder-
holrate dabei der doppelten Netzfrequenz. In Abgrenzung dazu weist
das periodisch impulsive Rauschen asynchron zur Netzfrequenz meist
wesentlich hohere Wiederholraten auf.

Schmalbandstorer konnen ebenfalls zyklostationare Eigenschaften auf-
weisen. Da die Zugangsimpedanz periodisch variiert, ist die eingespeiste
Storleistung durch elektrische Verbraucher, beispielsweise in Form von
Schmalbandstorern, ebenfalls zyklostationar.

In [31] wurde der Begriff spektrale Redundanz fiir die Korrelation weit
voneinander entfernter spektraler Anteile eingefiihrt. Der Begriff ist so-
mit gleichbedeutend mit der zyklostationdren Eigenschaft eines Signals
nach (3.22). Die Korrelation spektraler Abteile motiviert gleichzeitig die
Nutzung der Redundanz zum Zwecke der Rauschunterdriickung (vgl.
[112]). Insbesondere im sehr niedrigen Frequenzbereich unter 5kHz
hat sich gezeigt, dass hédufig periodische Signale (ZS1-Eigenschaft) die
dominierende Storquelle sind [85].

Die Eigenschaften periodischer Storer sind ausfiihrlich im Zeit- und
Frequenzbereich untersucht worden, da diese sich leicht als spektrale Li-
nien bei der Schatzung der Rauschleistungsdichte erkennen lassen. Wie
in [14] beschrieben, kann durch Maskieren der spektralen Spitzenwerte
mittels eines Filters diese Art Storer entfernt werden.

Im Allgemeinen sind die zugrundeliegenden zyklostationédren Eigen-
schaften hoherer Ordnung durch das Berechnen des Leistungsdichte-
spektrums nicht sichtbar. Daher werden nichtlineare quadratische Trans-
formationen wie die Schiatzung der SKD und ZKF benoétigt, um die
Zyklostationaritat sichtbar zu machen. Nachfolgend wird die zeitdis-
krete Implementierung zur numerischen Berechnung der spektralen
Korrelationsanalyse vorgestellt.

3.3.3 Spektrale Korrelationsanalyse

Voraussetzung fiir die Analyse der zyklostationdren Eigenschaften abge-
tasteter Messsignale ist eine zeitdiskrete Implementierung der Schitzung
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der SKD und der ZKE. Eine direkte Implementierung kann durch eine
Frequenzverschiebung der Eingangssignale um £« /2 und anschliefSen-
de Berechnung des Kreuzleistungsdichtespektrums erfolgen. Allerdings
benotigt dieses Vorgehen eine hohe Anzahl an komplexwertigen Multi-
plikationen, welche sich ungtinstig auf die Rechenzeit auswirken. Daher
wurden in der Vergangenheit effiziente Algorithmen entwickelt, die die
Anzahl an komplexwertigen Multiplikationen deutlich reduzieren.

Im Folgenden wird ein Verfahren vorgestellt, das nur auf grundlegen-
den Operationen der linearen Algebra und der FFT basiert. Fiir diese
Operationen stehen optimierte Programmbibliotheken zur Verfiigung,
wodurch sich die Ausfithrungszeit auf der CPU reduziert.

Ausgangspunkt der Methode ist die Implementierung der FFT Accu-
mulation Method, die in [86] vorgestellt wurde. Im Gegensatz zur direkten
Berechnung durch eine Frequenzverschiebung der Eingangssignale wird
die spektrale Korrelation im Spektrum berechnet.

Zunichst werden durch eine lineare Transformation die Frequenzen f
und « substituiert

ﬁ:f+%/ (3.29)
b=f—%- (3.30)

Das zu analysierende zeitdiskrete Signal wird als Vektor x der Lange N
mit den Abtastwerten x; interpretiert:

x:[ﬁ Xy - x”, (3.31)

Um die Schiatzung zu gléitten, wird eine Fensterfunktion h verwendet.
Die Fensterfunktion wird ebenfalls als Vektor

h:[hl hy - hK] (3.32)

beschrieben, wobei K die Lange und h; die Koeffizienten der Fenster-
funktion bezeichnen. Durch Verschieben der Fensterfunktion h iiber das
Eingangssignal x mit einer Schrittweite von L Abtastwerten wird das
Eingangssignal in tiberlappende Segmente eingeteilt. Im Folgenden wird
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fiir die Anzahl von Segmenten P ein ganzzahliger Wert angenommenz.
Ein gefenstertes Segment zum Zeitpunkt n wird wie folgt beschrieben:

X () = {hlxn—&-l hpXyyp - thn-i-K} : (3.33)
Die Segmente x;, (1) lassen sich spaltenweise zu einer Matrix anordnen
x = 507 %@ - x((P-1)T]. (3.34)

AnschlieSend wird eine FFT der Liange N "in Spaltenrichtung fiir x;
berechnet und das Ergebnis mit der euklidischen Norm

[hfl, = (3.35)
normiert:
FFT, . . {x
X, = W dimer (X0} (3.36)
(bl

Falls kein Zero-Padding vor der Berechnung der FFT durchgefiihrt wird,
entspricht die Anzahl der Frequenzpunkte N ' = K. Wird das Signal
um den Faktor O im Frequenzbereich tiberabgetastet, erhoht sich die
FFT-Linge auf N' = K - O. Eine Uberabtastung hat den Vorteil, dass im
Spektrum Extremwerte besser herausgebildet werden und somit leichter
zu detektieren sind.

Der Zeitvektor eines jeden Segments in x; istt = [0L --- (P —1)L].
Mithilfe des Vektorsn = [0 1 --- N’ — 1] wird die Matrix der Zeitpunkte
T = n't mit den Elementen t;; definiert.

Um alle FFTs in X zeitlich zu synchronisieren, wird die Matrix ¢
berechnet, die die frequenzabhéngigen Phasenverschiebungen als Ele-

mente @;; = exp (— j2mt;; /N /> enthilt. Die Phasenverschiebung wird
dann auf sdmtliche Frequenzanteile angewandt, d h.

X=X, 00, (3.37)

2 Ein ganzzahliges P kann stets durch ein entsprechendes Kiirzen des Eingangssignals
erreicht werden.

70



3.3 Zyklostationdre Analyse des PLC-Rauschens

wobei o das elementweise Produkt bezeichnet. Die Schidtzung der SKD
wird schlieflich durch eine Matrixmultiplikation berechnet

S = %x xH (3.38)

wobei (-)™ die adjungierte Matrix bezeichnet.
Die Elemente der Matrix § reprasentieren die Schiatzung der spek-

tralen Korrelationswerte S;; = E{X (f)X*( i) }, welche im Allgemei-

nen komplexwertig sind. Die Diagonalelemente (i = j) entsprechen
der Schitzung des stationédren Leistungsdichtespektrums (LDS) S;; =

E{ |X(f;) \2} Das Vorgehen entspricht dabei der Welch-Methode, die

auf einer Mittelung zeitlich iiberlappender Periodogramme basiert [106].
Diese Eigenschaft kann genutzt werden, um den Betrag C der ZKF zu
berechnen

s
\/diag{g}diag{S}H

wobei die Division elementweise berechnet wird und diag{S} den Vek-
tor der Hauptdiagonalen von S bezeichnet.

C=

(3.39)

3.3.4 Zyklostationdare Merkmalsextraktion

Ein Nachteil der Berechnung der ZKF ist die grofie Dimension der Ma-
trix € mit N”* Elementen. Im Folgenden wird daher ein Algorithmus
vorgestellt, um die Dimensionalitat durch Extraktion der n starksten
zyklostationdren Merkmale zu reduzieren. Der Algorithmus umfasst im
Einzelnen die folgenden Schritte:

1. Berechnung der ZKF-Matrix C € RN <N gemaf (3.39).

2. Die meisten Eintrage in C haben nur sehr kleine Werte, da eine
einzelne Frequenz hiufig nur mit einer kleinen Menge an weiteren
Frequenzen korreliert ist. Aufgrund der begrenzten Signalldnge,
die zur Schiatzung der ZKF zur Verfiigung steht, ist es zweckmafig,
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3 Kanalcharakterisierung

alle Eintrédge, die kleiner als ein bestimmter Grenzwert t,, sind, auf
0 zu setzen:

/ Cij/ Cij >t
C:: = . 3.40
g {O, sonst ( )

In der Praxis hat sich dabei ein Wert ¢, zwischen 0,05 und 0,3
bewdahrt.

3. Die Dichte einer Matrix ist definiert als die Anzahl der Elemente
mit einem Wert ungleich Null dividiert durch die Gesamtzahl der
Elemente. Falls die Dichte der Matrix C' = (c;]-) klein ist, kann
diese als diinnbesetzt betrachtet und die Dimension reduziert
werden.

Mit einem Suchalgorithmus werden fiir jeden f;-Wert die n grof-
ten Kohdrenzwerte und die dazugehorigen f,-Frequenzen extra-
hiert und in zwei b x N’ Matrizen gespeichert.

4. Im letzten Schritt werden die (f;, f,)-Koordinaten zuriick in die
Darstellung der Bifrequenzebene transformiert und die Werte in

der Matrix ") € R™N gespeichert. Dabei gilt:

w=fi—fp, (3.41)

f= # (3.42)

3.3.5 Messergebnisse

Im Folgenden wird die Auswertung der spektralen Korrelationsanalyse
der Messkampagne vorgestellt. Fiir jede der M, = 553 Messungen pro
Messort wird die ZKF berechnet. Fiir die Berechnung wird N’ = 20000
gewdhlt, wodurch sich eine Frequenzauflosung von Af = 50 Hz ergibt.
Die Auflosung entspricht daher gerade der Frequenz der Netzwech-
selspannung. Als Fensterfunktion (t) wird ein Hann-Fenster gewéhlt,
dessen Eigenschaften im Anhang A.3 beschrieben sind.
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3.3.5.1 Zeitsignal und Spektrogramm

Als Ubersicht iiber die Eigenschaften des Rauschens im Zeit- und Fre-
quenzbereich ist jeweils ein Ausschnitt des Zeitsignals x(t) und das
zugehorige Spektrogramm

0 2
S.(fb) = / (O (T — 1) e PV dr (3.43)

—00

tiir alle Messorte in Abbildung 3.20 dargestellt.

In allen drei Signalausschnitten ist deutlich die zyklostationére Ei-
genschaft des Rauschens im Spektrogramm als sich wiederholendes
Muster erkennbar. Die Spektrogramme unterscheiden sich dabei an den
einzelnen Messorten.

Das Signal von Messort S1 ldsst deutlich periodisch impulsive Storer
von sehr kurzer Dauer im Frequenzbereich bis 200 kHz erkennen. Am
Ort S3 lassen sich ebenfalls impulsive Storer bis 300 kHz feststellen.

Neben den impulsiven Storern zeigen sich zahlreiche periodisch wie-
derkehrende schmalbandige Storer von unterschiedlicher Dauer. S2
zeigt deutlich frequenzabhéngige Schmalbandstdrer, die auch als Swept-
Frequency Noise bezeichnet werden [54]. Eine Ursache dafiir stellen
aktive Leistungsfaktorkorrekturfilter dar, wie sie hédufig in den PC-
Schaltnetzteilen der Biiroumgebung von S2 zu finden sind. S3 zeigt
das leistungsstéarkste Rauschen. Es lassen sich besonders im Frequenzbe-
reich ab 150 kHz zahlreiche schmalbandige Storer erkennen, teilweise
ebenfalls mit zeitlicher Verschiebung in Frequenzrichtung, jedoch weni-
ger stark ausgepragt als in S2.

3.3.5.2 Maximale zyklische Koharenzfunktion

Jede Frequenz f; in C kann mit mehreren Frequenzen fj korreliert sein.
Um das Langzeitverhalten der ZKF zu untersuchen, wird der maxi-
male Kohdrenzwert der Elemente ¢;; von C fiir jeden Frequenzindex i
bestimmt:

C™™ = (™) = (max{¢;}). (3.44)
]
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Abbildung 3.20 Ausschnitte des Messsignals x(t) (links) um 13:02:30 Uhr und zugehérige
Spektrogramme S, (f, t) (rechts)
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3.3 Zyklostationdre Analyse des PLC-Rauschens

Vorteil dieser Beschreibung ist, dass sich die Matrix C zu einem Vek-
tor vereinfacht. Dies ist hilfreich, da die ZKF mithilfe der maximalen
Kohérenz iiber einen langeren Zeitraum ausgewertet und zwischen Mes-
sungen verglichen werden kann. Die maximale Kohdrenz kann dabei als
ein Indikator der Zyklostationaritét verstanden werden: Ein gegebener

Kohédrenzwert ¢;"™ wird von mindestens einer zyklischen Frequenz a
generiert.

3.3.5.3 Leistungsdichtespektrum

Der Zusammenhang zwischen der ZKF und dem LDS ist fiir den Ent-
wurf adaptiver Verfahren von besonderem Interesse. Verbesserungen
von PLC-Systemen konnen dabei in Regionen im Spektrum erzielt wer-
den, welche eine hohe spektrale Leistungsdichte bei gleichzeitig starker
zyklischer Kohdrenz aufweisen.

Exemplarisch werden der zeitliche Mittelwert des LDS und die maxi-
male ZKF nach (3.44) tiber simtliche Messungen am Ort S2 betrachtet.
Das LDS ergibt sich dabei als Hauptdiagonale von S. Das Ergebnis der
Auswertung ist in Abbildung 3.21 wiedergegeben.

Eine Korrelation der Leistungsdichte und der ZKF kann in mehreren
Regionen tiber der Frequenzachse festgestellt werden. So fallen Spitzen-
werte der Leistungsdichte mit Spitzenwerten der Kohdrenz zusammen,
was auf die zugrundeliegende Periodizitdt der schmalbandigen Storer
hindeutet. Frequenzen mit ausgeprégter Koharenz lassen sich ebenfalls
den periodischen Mustern des Spektrogramms aus Abbildung 3.20(c)
zuordnen. Insbesondere im Frequenzbereich des CENELEC-Bands bis
150 kHz nimmt die Kohdrenz hohe Werte tiber 0,75 an, was eine wichtige
Voraussetzung fiir den Erfolg adaptiver Modulationsverfahren darstellt.

Insgesamt zeigt sich, dass die zyklische Kohdrenz besonders im Fre-
quenzbereich von 30 kHz bis 200 kHz stark ausgeprégt ist und mit stei-
gender Frequenz schwécher wird. Grund daffir ist der starke Storeinfluss
der angeschlossenen Verbraucher auf das Netz (vgl. Abschnitt 3.3.2). Da-
bei sind die Storsignale durch Schaltfrequenzen der Verbraucher haufig
selbst periodisch (ZS1-Eigenschaft). Des Weiteren werden Storer durch
die periodisch variierende Netzimpedanz zusétzlich moduliert (Z52-
Eigenschaft). Spitzenwerte der Kohidrenz werden insbesondere durch
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Abbildung 3.21 Zeitlicher Mittelwert des LDS und C™*, gemessen am Ort S3

schmalbandige Storer erreicht, welche eine starke Periodizitit besitzen
und im gesamten ausgewerteten Frequenzbereich auftreten.

3.3.5.4 Langzeitanalyse

In Abbildung 3.22 ist der Verlauf von C™** zusammen mit dem LDS
iiber den gesamten 23-stiindigen Beobachtungszeitraum dargestellt. Das
LDS zeigt fiir alle Messorte einen typischen Verlauf (vgl. Abschnitt 3.1.1):
Gut zu erkennen ist, dass die Hochstwerte im unteren Frequenzbereich
erreicht werden. Mit steigender Frequenz nimmt das LDS an allen Mes-
sorten ab. Auflerdem zeigen alle Orte iiber den Frequenzbereich verteilt
einige schmalbandige Storer, welche als horizontale Linien im zeitlichen
Verlauf zu erkennen sind.

Das Hintergrundrauschen variiert iiber der Zeit an allen Orten ver-
gleichsweise gering; es ist meist tiber Stunden konstant. Am Ort S1 ldsst
sich jeweils um 15:00 Uhr und ab 7:00 Uhr eine Erhchung der Rausch-
leistungsdichte erkennen. S3 zeigt dagegen im Zeitraum von 6:00 Uhr
bis 9:00 Uhr eine verringerte Rauschleistungsdichte. Vertikale Linien
im LDS zeigen dabei eine kurzzeitige erhohte Rauschleistungsdichte,
welche insbesondere bei S2 ausgeprégt zu erkennen ist.

Grofsere Unterschiede sind bei der Betrachtung der ZKF zu erkennen.
Beim Vergleich zwischen den Orten fillt auf, dass S1 und S3 die hochsten
Werte der Kohédrenz erreichen. Gleichzeitig ist die Kohdrenz stédrker
auf einzelne Frequenzen konzentriert im Vergleich zu S2. Dort zeigen
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Abbildung 3.22 Verldufe des LDS (links) und der maximalen ZKF (rechts) tiber den
gesamten Beobachtungszeitraum
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sich zwei breite Bereiche von 50 kHz bis 200 kHz und um 300 kHz mit
vergleichsweise starker Koharenz.

Wird das LDS mit der Kohérenz verglichen, so korrespondiert eine
erhohte Rauschleistungsdichte in der Regel mit einer geringeren Kohé-
renz. Dies ist insbesondere bei S3 wahrend der kurzzeitigen geringeren
Rauschleistungsdichten zwischen 6:00 Uhr bis 9:00 Uhr zu erkennen.
Grund dafiir ist, dass das stationdre Hintergrundrauschen die zyklosta-
tiondren Anteile des Rauschens tiberlagert und die Kohdrenz reduziert.

Allen Messungen ist gemeinsam, dass hohe Kohédrenzwerte {iber den
gesamten Frequenzbereich bis 500 kHz auftreten. Ein Grofiteil des Rau-
schens ist dabei der Eigenschaft ZS2 zuzuordnen. Hierbei lassen sich,
im Gegensatz zu ZS1-Rauschen, hohe Werte der ZKF ohne sichtbare
Spitzenwerte des LDS erkennen.

3.3.5.5 Impulsive Stoérer

Die Messung der Zyklostationaritdt wird insbesondere durch aperiodi-
sche impulsive Storer beeintrachtigt. Aufgrund der hohen Leistungsdich-
te wirken sich die Storer negativ auf die Schitzung aus. Die eingebrach-
ten Frequenzanteile fithren dabei zu zufélligen spektralen Korrelationen
tiber grofle Bereiche des Spektrums. Aufgrund des langen Auswertezeit-
raums der ZKF ist dabei die Wahrscheinlichkeit fiir das Auftreten von
Storimpulsen besonders hoch.

Nachfolgend werden die Impulsrate r;,,,,, und die relative Storrate t;,

mp
nach [111] ausgewertet:
N; imp
Timp = , (3.45)
mp TF
1 Nimp
tstor = T, 1; timp,ir (3.46)
wobei Nj,, die Anzahl der im Zeitfenster Ty = 10s auftretenden Impul-
se bezeichnet. Die Impulsdauer des i-ten Impulses innerhalb des Zeit-
fensters wird durch t;,, ; beschrieben. Die Impulsrate charakterisiert

somit die Haufigkeit der auftretenden Impulse, wohingegen die Storrate
den relativen zeitlichen Anteil der Stérung an der Beobachtungsdauer
angibt.

78



3.3 Zyklostationare Analyse des PLC-Rauschens

—561
* —S2
g —S3
[
=
=
:_9
[99)
Tageszeit in hh:mm
(a) Storrate
—5S1
2
>~ —S2
g —S3
[
T
7
=
o
R

NEN

15:00 21:00 03:00 09:00

Tageszeit in hh:mm

(b) Impulsrate

Abbildung 3.23 Langzeitverlauf der Storrate (a) und Impulsrate (b) im Frequenzbereich
von 42 kHz bis 89 kHz fiir alle Messorte

Impulsive Storer wirken sich ebenfalls negativ auf die Ubertragungsei-
genschaften eines PLC-Systems aus. Die Ergebnisse werden daher auch
fiir die Auswertung der adaptiven Modulationsverfahren in Kapitel
6 verwendet. Im Folgenden wird die Auswertung der Storer auf den
haufig verwendeten Frequenzbereich des PRIME-Standards von 42 kHz
bis 89 kHz beschrankt.

Nach [111] wird die Dauer eines Impulses als Zeit definiert, in der
das Signal einen ersten Schwellwert tiberschreitet und einen zweiten
Schwellwert fiir mindestens die Sperrzeit f,p,, unterschreitet. Da die
Leistungen der Rauschsignale an den unterschiedlichen Messorten va-
riieren, werden unterschiedliche Schwellwerte gewéhlt. Fiir S1 und S2
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betrdgt der erste und zweite Schwellwert jeweils 70mV und fiir S3
200 mV. Fiir die Sperrzeit gilt fir alle Messungen g, e, = 90 ps.

In Abbildung 3.23 ist das Ergebnis der Analyse nach der Bandpassfil-
terung dargestellt. Messort S1 zeigt insbesondere um 15:00 Uhr und ab
7:00 Uhr, dass die Storrate und Impulsrate vergleichsweise hoch ausfal-
len. Dies ist auch auf das erhohte Hintergrundrauschen zurtickzufiihren,
das zu einem haufigeren Uberschreiten des Schwellwertes fiihrt (vgl.
Abbildung 3.22(a)). Die Messorte S2 und S3 weisen eine dhnliche Im-
pulsrate auf, allerdings ist die Storrate bei S2 grofier. Die Impulsdauer
ist bei 52 daher im Mittel deutlich linger als bei S3.

3.3.5.6 Kurzzeitanalyse

Nachfolgend werden die zyklischen Frequenzen ausgewertet, die zu
den Maximalwerten der ZKF aus Abschnitt 3.3.5.4 fithren. Hierzu wird
das Verfahren aus Abschnitt 3.3.4 zur Reduktion der Dimensionalitat der
Matrix C angewendet, wobei n = 30 gesetzt wird. Die Beschrankung

der Analyse auf die 30 starksten zyklischen Frequenzen in c™ fithrt zu
einer starken Reduzierung des Berechnungsaufwands bei gleichzeitiger
Beibehaltung der grundsétzlichen Eigenschaften. Aufgrund der Sym-
metriebeziehungen des Spektrums durch das reellwertige Messsignal
gentigt es, die weiteren Betrachtungen auf die positiven Frequenzen der

Bifrequenzebene zu beschrinken. Fiir die Merkmalsmatrix folgt damit

C0) ¢ R30x10001, Analog zur Analyse des impulsiven Rauschens er-

folgt die Auswertung im Frequenzbereich des PRIME-Standards von
42 kHz bis 89 kHz.

Exemplarisch ist in Abbildung 3.24 das Ergebnis von C*”’ an allen
Messorten um 23:00 Uhr dargestellt. Dabei zeigt sich in allen Abbildun-
gen, dass die starkste Kohdrenz bei «# = 100 Hz und den Vielfachen
davon auftritt. Die Vielfachen von 100 Hz konnen aufgrund der hohen
Kohirenz als Oberschwingungen einer zugrundeliegenden Periodizitat
aufgefasst werden. Die Oberschwingungen konzentrieren sich dabei in
einem Bereich unterhalb von 1kHz. Obwohl alle Messungen zur glei-
chen Zeit aufgenommen wurden und sich in ortlicher Nahe befinden,
zeigen sich unterschiedliche Ergebnisse. Insbesondere ist die Anzahl der
Oberschwingungen von 100 Hz bei S1 und S3 um ein Vielfaches grofer

(30)
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Abbildung 3.24 Analyse der stiarksten zyklischen Frequenzen bis 2kHz an allen Mes-
sorten um 23:00 Uhr. Die Farbskala reprasentiert die Position der zyklischen Frequenz in
absteigender Sortierung nach Koharenzwert geméafl Abschnitt 3.3.4.
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als in S2. Die zyklischen Frequenzen sind dabei in S2 sehr regelmaflig
iiber den gesamten Frequenzbereich angeordnet, wohingegen diese in
S1 und S3 stérker variieren.

Eine weitere Gemeinsamkeit von S1 und S3 ist, dass mit steigendem «
die Kohérenz geringer wird. Eine Vielzahl an 100 Hz-Oberschwingungen
ist dabei ein Indikator fiir einen zeitlich abrupteren Ubergang der pe-
riodischen Eigenschaften im Zeitbereich. Diese zeigt sich auch bei Be-
trachtung des Spektrogramms in Abbildung 3.20. An den Orten S1 und
S3 sind jeweils starke kurzzeitige periodische Storer sichtbar.

3.3.5.7 Statistische Auswertung

Um die Ergebnisse der Langzeit- und Kurzzeitanalyse zusammenzufas-
sen, bietet sich eine statistische Auswertung aller beteiligten zyklischen
Frequenzen an. Hierzu wird im Folgenden der Bandpassbereich von
42 kHz bis 89 kHz betrachtet und die empirische Verteilungsfunktion

fiir samtliche Matrizen CS,?O) eines Messortes ausgewertet, wobei m den
Index der einzelnen Messungen bezeichnet. Die Verteilungsfunktion
ergibt sich zu

N’ Moy

F(a Z Z Z 1{c) <t (3.47)

zl]lm

wobei Nullwerte der zyklischen Frequenz bei der Berechnung nicht
berticksichtigt werden.

Das Ergebnis der Verteilungsfunktion ist in Abbildung 3.25 dargestellt.
Gut zu erkennen ist, dass fiir alle drei Orte wenige Vielfache von a =
100 Hz die héufigsten zyklischen Frequenzen darstellen. Fiir S1 und S2
sind mehr als 80 % der zyklischen Frequenzen kleiner als 1 kHz. Dies ist
ein typisches Ergebnis, welches auch bei einer weiteren Messkampagne
mit fiinf verschiedenen Messorten erzielt wurde [115].

Ein von S1 und S3 abweichendes Ergebnis ist bei 52 zu erkennen.
Hier betrdgt der Anteil an spektralen Korrelationen oberhalb von 10 kHz
mehr als 50 %. Die groien Kohdrenzwerte iiber einen breiten Frequenz-
bereich in Abbildung 3.22(b) aus Abschnitt 3.3.5.4 lassen sich somit
nicht allein der Netzwechselspannung als Ursache zuordnen. Vielmehr
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Abbildung 3.25 Verteilungsfunktion der zyklischen Frequenzen fiir alle Messorte iiber
den gesamten Messzeitraum

existieren zahlreiche Korrelationen durch eingebrachte Stérungen der
umgebenden Verbraucher innerhalb des Biirogebdudes.

In Abschnitt 3.3.5.5 wurde gezeigt, dass 52 die hochste Impulsstorrate
besitzt. Aufgrund der fehlenden Haufung von a um bestimmte einzel-
ne Frequenzen oberhalb von 10kHz und der hohen Impulsrate folgt,
dass ein Grofiteil der spektralen Korrelationen durch zuféllige Impulse
hervorgerufen wird. Die Impulse fithren dabei durch das breite Leis-
tungsdichtespektrum zu zufilligen spektralen Korrelationen. Auflerdem
konnen weitere abklingende Schwingungen im Netz angeregt werden.

Obwohl die Netzfrequenz 50 Hz betrdgt, sind die dominierenden
zyklischen Frequenzen Vielfache von 100 Hz. Dies kann durch die Halb-
wellensymmetrie der zugrundeliegenden Periodizitit erkldrt werden.
Falls ein Signal halbwellensymmetrisch ist, d.h., x(t — T/2) = —x(¢)
gilt, folgt, dass geradzahlige Fourierkoeffizienten gleich 0 sind. Dies
fithrt zu einem Abstand der spektralen Anteile, der dem Doppelten
der Fundamentalfrequenz 1/ T entspricht. Die meisten Verbraucher am
Stromnetz verhalten sich symmetrisch, bezogen auf die Netzwechsel-
spannung. Ein Beispiel dafiir sind Gleichrichterschaltungen, die insbe-
sondere die Netzimpedanz und damit das Rauschen beeinflussen. Die
Halbwellensymmetrie der Netzwechselspannung bleibt folglich in der
Zyklostationaritdt des Rauschens erhalten.
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3.3.5.8 Zusammenfassung der Rauscheigenschaften

Die Ergebnisse der Rauschanalyse fiir die einzelnen Messorte lassen sich
wie folgt zusammenfassen:

= Der Netzanschluss in der Trafostation (S1) weist im Vergleich zu
den anderen Messorten die kleinste durchschnittliche Rauschleis-
tungsdichte bei gleichzeitig ausgeprégter Zyklostationaritait auf.
Von allen Messorten zeigt S1 die stirkste Variation der Rauschei-
genschaften im 23-stiindigen Beobachtungszeitraum. Insbeson-
dere ab 7:00 Uhr erhoht sich die Rauschleistungsdichte tiber den
gesamten Frequenzbereich.

= Der Hausanschluss im Keller (52) besitzt im Vergleich zu S1 und
S3 eine mittlere durchschnittliche Rauschleistungsdichte. Dartiber
hinaus zeigt S2 im Vergleich die geringste Zyklostationaritat. Ins-
besondere treten bei S2 starke aperiodische impulsive Stérungen
in allen Messungen auf. Die Eigenschaften sind dabei tiber den
Beobachtungszeitraum gleichbleibend.

= Der Netzanschluss in der Garage (S3) weist die hochste Rausch-
leistungsdichte bei gleichzeitig starker Zyklostationaritdt auf. Ins-
besondere treten durchgehend periodisch impulsive Storer auf.
Die Eigenschaften unterliegen dabei nur geringen Schwankungen
im Beobachtungszeitraum.

3.4 Entwurfsgrundlagen adaptiver
Mehrtragerverfahren

Der Entwurf adaptiver Mehrtrégerverfahren basiert auf den zyklosta-
tiondren Eigenschaften des Ubertragungskanals. In den Kapiteln 4 und
5 wird jeweils das adaptive M-FSK- bzw. OFDM-Verfahren vorgestellt.
Voraussetzung dafiir ist ein gemeinsames Kanalmodell, welches die
Entwurfsgrundlage bildet. Gleichzeitig dient das Kanalmodell auch der
Evaluation und Vergleichbarkeit der neuartigen Verfahren unter Einbe-
ziehung des Stands der Technik in Kapitel 6.
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3.4 Entwurfsgrundlagen adaptiver Mehrtragerverfahren

Da nachfolgend die gemeinsamen Eigenschaften des Kanalmodells
zum Entwurf des adaptiven M-FSK- bzw. OFDM-Verfahrens betrachtet
werden, wird der Einfachheit halber der Begriff Tragerabstand synonym
zum Untertragerabstand der OFDM-Modulation und zum dquidistanten
Frequenzabstand der Sendesymbole der M-FSK-Modulation verwendet.
Ebenso wird der Begriff Symboldauer synonym fiir die M-FSK- bzw.
OFDM-Symboldauer verwendet. Die getroffenen Aussagen lassen sich
somit auf beide Verfahren beziehen.

3.4.1 Zyklostationares Kanalmodell

Um die zyklostationdren Eigenschaften des Ubertragungskanals in Form
des linearen Systemmodells aus Abschnitt 3.1 zu beschreiben, wird iibli-
cherweise eine Segmentierung der Netzperiode in Zeit- und Frequenz-
richtung durchgefiihrt [10, 88, 102]. Dieses Vorgehen wird im Folgendem
iibernommen.

Das Prinzip der Segmentierung ist in Abbildung 3.26 veranschau-
licht. Die Dauer eines Segments in Zeitrichtung T; entspricht dabei der
Symboldauer. Mit der Netzperiodendauer T ergibt sich die Anzahl
von Segmenten pro Netzschwingung zu M = |Tc/T, |, wobei ||
die Abrundungsfunktion auf die nichstliegende kleinere ganze Zahl
bezeichnet.

Die Segmentierung in Frequenzrichtung wird durch den Tragerab-
stand Af vorgegeben. Bei einer gegebenen Systembandbreite B folgt fiir
die Anzahl der Trager K = | B/Af |. Da fiir OFDM- und M-FSK-Symbole
die Orthogonalitdtsbedingung erfiillt sein muss, gilt, wie in Abschnitt
4.1.2 gezeigt wird, der Zusammenhang Af = k/T,, mitk € Z.

Innerhalb eines Zeitsegmentes wird vorausgesetzt, dass der Einfluss
des Rauschens stationédr und unkorreliert zum Sendesignal ist. Dartiber
hinaus sei der Kanal zeitinvariant. Durch eine verhéltnisméfiig lange
Symboldauer wird die zugehorige Ubertragungsfunktion innerhalb ei-
nes Frequenzsegmentes zusatzlich als flach angenommen.

Im Folgenden bezeichnen H, die komplexe Ubertragungsfunktion

und Nérl’:) das additive Rauschen im m-ten Netzsegment auf dem k-ten

85



3 Kanalcharakterisierung
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Abbildung 3.26 Schema zur Segmentierung der Netzperiode und der Systembandbreite
in Zeit- und Frequenzrichtung

Trager. Der Kanal ldsst sich im Frequenzbereich unter den genannten
Voraussetzungen dann wie folgt beschreiben

v = B 4+ N (3.48)

Die zyklostationdren Schwankungen werden somit allein durch das
Rauschen modelliert. Dieser Vereinfachung liegt die Annahme zugrunde,
dass die zyklostationdren Effekte im Vergleich zur Kanaliibertragungs-
funktion hauptsachlich durch das Rauschen bestimmt werden.

Tatséchlich zeigt das Kurzzeitverhalten der Ubertragungsfunktion
innerhalb einer Netzperiode, wie in Abschnitt 3.1.2 beschrieben, zyklo-
stationdre Eigenschaften. Dabei zeigen Messungen, dass sowohl die
Phase als auch die Dampfung der Ubertragungsfunktion variiert [53,
93]. Weitere Untersuchungen zeigen, dass die zyklostationdren Schwan-
kungen der Kanalddampfung im Vergleich zum Rauschen weniger stark
ausgepragt sind. In [93] wurde eine maximale Variation der Dampfung
von 7 dB ermittelt. Im Vergleich dazu betrug die Variation des Rauschens
bis zu 27 dB. Oberhalb von 70 kHz betrug die Variation der Dampfung
weniger als 3 dB.

Fiir den Entwurf der adaptiven Modulationsverfahren stellt die Mo-
dellierung (3.48) keine Einschrdnkung dar. Wie spiter gezeigt wird, ist

86



3.4 Entwurfsgrundlagen adaptiver Mehrtragerverfahren

fur die Parametrierung der Modulation das SNR pro Segment m ent-
scheidend. Im Falle einer zyklostationdren Ubertragungsfunktion kann

(3.48) um den Term H,Em) erweitert werden. Eine Schédtzung der Ka-
naliibertragungsfunktion muss dann pro Zeitsegment m durchgefiihrt
werden.

3.4.1.1 Modellierung der Ubertragungsfunktion

Fiir die Modellierung der stationaren Ubertragungsfunktion wird das
zeitinvariante Ubertragungsmodell aus Abschnitt 3.1.2.3 verwendet. Zur
Parametrierung des Ubertragungsmodells werden die Ergebnisse des
OPERA-Projekts (Open PLC European Research Alliance) verwendet.
Hierbei wurden charakteristische Ubertragungsfunktionen européischer
Niederspannungsnetze definiert [2].

Die Wahl des OPERA-Kanalmodells begriindet sich mit der umfang-
reichen Datenbasis gemessener Ubertragungsfunktionen, die der Mo-
dellierung zugrunde liegen. Die Einteilung der OPERA-Musterkanile
erfolgt anhand typischer Leitungslidngen in die folgenden Klassen:

» Kurze Distanz: 150 m gut, 150 m mittel, 150 m schlecht
= Mittlere Distanz: 250 m gut, 250 m mittel
» Lange Distanz: 350 m gut, 350 m mittel, 350 m schlecht

Der Betragsfrequenzgang der einzelnen Klassen bis 500 kHz ist in Ab-
bildung 3.27 dargestellt. Die Parameter der einzelnen Modelle sind im
Anhang A.4 angegeben.

3.4.1.2 Referenzkanale

Zur Evaluation der adaptiven Modulationsverfahren werden nachfol-
gend Referenzkandle definiert, die typische Eigenschaften des Stromnet-
zes abbilden. Ein Referenzkanal besteht dabei aus einer Kanaliibertra-
gungsfunktion in Kombination mit einer bestimmten Rauschumgebung.

Als Kanaltibertragungsfunktion werden die Kanile 150 m gut, 250 m
mittel und 350 m mittel aus den Musterkandlen des OPERA-Projekts aus-
gewdhlt. Um eine moglichst realitdtsnahe Nachbildung der Rauschum-
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Abbildung 3.27 Charakteristische Ubertragungsfunktionen européischer Niederspan-
nungsnetze nach [2]
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Tabelle 3.3 Bezeichnung der Referenzkanile

S1 S1 S2 S3
Musterkanal 3.3.16 43.16 3.3.16 3.3.16
22:00Uhr 10:00Uhr 22:00Uhr 13:00 Uhr
150 m gut T1-15 T2-15 K-15 G-15
250 m mittel T1-25 T2-25 K-25 G-25
350 m mittel T1-35 T2-35 K-35 G-35

gebung zu erhalten, werden die aufgezeichneten Daten der Messkampa-
gne aus Abschnitt 3.2.6 verwendet. Die Erkenntnisse der Rauschanalyse
konnen somit fiir den Entwurf und die Evaluation der Ubertragungsver-
fahren verwendet werden.

Durch die Kombination der Kanaliibertragungsfunktionen und der
Rauschmessungen an den Messorten S1, S2 und S3 konnen entsprechend
realistische Kanalzustdnde nachgebildet werden. Die Wiederverwend-
barkeit der Rauschmessungen und der Referenzkanile ermoglichen
dabei die Vergleichbarkeit der adaptiven Ubertragungsverfahren iiber
eine grofse Messdatenbank.

Zusitzlich werden fiir Detailuntersuchungen im Weiteren die in der
Tabelle 3.3 angegebenen Referenzkanile und Bezeichnungen verwendet.
Entsprechend der Langzeitanalyse aus Abschnitt 3.3.5.4 wird fiir Mes-
sort 51 eine Messung mit erhdhter Rauschleistungsdichte um 10:00 Uhr
ausgewadhlt.

3.4.2 Schatzung der Rauschleistungsdichte

Der Entwurf adaptiver Verfahren hingt von der genauen Schitzung
der Rauschleistungsdichte und der Kanaliibertragungsfunktion ab. Die
Schitzung des Rauschens basiert auf W Abtastwerten am Empfanger.
Das Signal des NDD dient dabei als zeitlicher Bezug zur Periode der
Netzwechselspannung.
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3 Kanalcharakterisierung

Die Abtastwerte des Rauschens n = [n(1),...,n(W)] werden entspre-
chend in L = W/K Segmente mit der Lange K = T; f; unterteilt:

n™ (1) = [n((I = 1)MK + (m — 1)K +1),...,
n((I = 1)MK + (m — 1)K + K)], (3.49)

wobei der Index ! € {1,..., L} die Anzahl kompletter Netzperioden und
der Indexm € {1,..., M} den Zeitschlitz innerhalb einer Netzperiode
bezeichnet. W wird dabei stets so gewéhlt, dass sich ein ganzzahliges L
ergibt.

Durch die Aufteilung wird erreicht, dass die LDS-Schitzung pro Netz-
periodenzeitschlitz erfolgen kann. Dabei stehen fiir eine Schédtzung L
Segmente zur Verfiigung. Der zusammengesetzte Vektor

a™ = n™(1),...,n" (L), (3.50)

mit den Elementen ﬁfm) und i € {1,..., LK} wird schlie8lich als Ein-

gangssignal fiir die Schiatzung der Rauschleistungsdichte verwendet.
Bei Verwendung der Welch-Methode (vgl. Abschnitt 3.3.3) mit einer

Uberlappung von K/2 ergibt sich die LDS-Schétzung fiir den Zeitschlitz

mzu

2

Kim) _

1 2L-2
0% = GE-TR & 42D

K-1 ,
v (m) j2r
it1+1-K/2€

i=0

Die Schitzung ist mit wachsendem K asymptotisch erwartungstreu. Des
Weiteren ist die Schatzung konsistent, d.h. mit wachsendem L geht die
Varianz der Schétzung gegen 0 [43].

3.4.3 Entzerrung der Kanaliibertragungsfunktion

Um die Kanaliibertragungsfunktion zu schitzen, werden Pilottone auf
den einzelnen Trigerfrequenzen vor jeder Ubertragung gesendet. Um
die maximale Sendeamplitude zu minimieren, kann die optimale Pha-
senlage der Pilotsymbole hierbei vorab numerisch ermittelt werden.
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3.4 Entwurfsgrundlagen adaptiver Mehrtragerverfahren

Mithilfe eines Least-Squares-Schatzers (LS-Schiétzer) konnen die Ka-
nalkoeffizienten H; bestimmt werden, d.h.

(m) (m)

R Y N,

A=~ = He+ ¥, mit ¥ = X‘zn’;) (3.52)
k

Mit der Kanalschédtzung ldsst sich das Signal am Empfanger (3.48) wie
folgt beschreiben

I e 659

Aus dieser Gleichung wird ersichtlich, dass die Kanalschdtzung einen
zusitzlichen Rauschterm ‘I’,Em) Xlim) am Empféanger verursacht. Dies kann
durch die Berechnung des sogenannten effektiven Rauschens
(m) —__ p(m) 5 (m) (m)
Nojert = — ¥ X"+ Ny (3.54)

berticksichtigt werden [52]. Die Entzerrung der erhaltenen Symbole
erfolgt schliefSlich durch Berechnen von

(m)

) Y

m) _ k| (3.55)
Hy

Der Einfachheit halber wird im Weiteren fiir die effektive Rauschleis-
tung am Empfanger nach der Kanalentzerrung Nénlz)eff /|Hy \2 kurz Nér;:)
geschrieben.
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4 Adaptive mehrstufige
Frequenzumtastung

Die Frequenzumtastung und davon abgeleitete Modulationsverfahren
gehoren zu den historisch am lingsten eingesetzten Ubertragungsver-
fahren fiir PLC [20]. Die hohere Leistungseffizienz der FSK-Modulation
im Vergleich zu PSK-Verfahren (vgl. Abschnitt 2.7.3) motiviert insbeson-
dere den Einsatz bei ungiinstigen Signal-Storverhéltnissen. Die geringe
Komplexitét der digitalen Hardware zur Erzeugung der Sendefrequen-
zen und die geringen Anforderungen an analoge Hardware beztiglich
Linearitdt und Bandbreite bei der Signalaufbereitung ermdglichen eine
kostengtinstige Entwicklung und Herstellung. Ein weiterer Vorteil der
Frequenzumtastung ist die Moglichkeit zur inkohadrenten Demodulati-
on und der damit verbundenen Unempfindlichkeit gegeniiber Phasen-
spriingen in der Kanaliibertragungsfunktion (vgl. Abschnitt 3.4.1).

Eine robustes Verfahren ist die im Folgenden betrachtete M-stufige
Frequenzumtastung (M-FSK). Bisher existieren noch vergleichsweise
wenige Untersuchungen zur Anwendbarkeit von M-FSK-Verfahren auf
PLC-Kanélen. Aufgrund der grofieren Datenrate wurden in der Vergan-
genheit hauptsdchlich OFDM-basierte Mehrtrégerverfahren evaluiert.
Unter schwierigen Kanalbedingungen, in denen herkémmliche OFDM-
basierte PLC-Systeme bisher versagen, stellt M-FSK eine vielverspre-
chende Alternative dar.

In [4] wird beispielsweise ein 64-FSK-Verfahren als Alternative zu
einem OFDM-Verfahren mit 12 BPSK-Untertrdgern vorgeschlagen. In
[93] wird ein alternatives M-FSK-Verfahren mit paralleler Tragerbele-
gung bei Verwendung von zwei- und vierstufiger FSK bei inkohdrenter
Demodulation untersucht. Die Untersuchung in [93] zeigt, dass hierbei
noch kein wesentlicher Vorteil hinsichtlich Robustheit gegentiber einem
OFDM-Verfahren mit BPSK-Untertragerbelegung erzielt werden kann.
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4 Adaptive mehrstufige Frequenzumtastung

Dies steht in Ubereinstimmung mit den theoretischen Betrachtungen
in Abschnitt 2.7.3, aus denen folgt, dass eine hohere Leistungseffizienz
im Vergleich zu BPSK erst bei einer Symbolanzahl M > 8 erwartet
werden kann. Nachfolgend wird daher ein adaptives M-FSK-Verfahren
mit bis zu M = 256 orthogonalen Signalformen untersucht. Aufierdem
beschrianken sich die Betrachtungen auf ein einfach-paralleles Verfahren,
sodass die gesamte zur Verfiigung stehende Sendeleistung innerhalb
einer Symboldauer stets auf eine Frequenz konzentriert wird. Neben
der Erhéhung der Symbolanzahl wird im Folgenden zusétzlich die Er-
hohung der Robustheit durch eine adaptive Symbolauswahl innerhalb
einer Netzperiode betrachtet.

In diesem Kapitel wird der Entwurf eines neuartigen adaptiven M-
FSK-Systems vorgestellt. Voraussetzung hierzu bilden die Algorithmen
zur Parameterauswahl der M-FSK-Modulation, welche zusammen mit
den mathematischen Grundlagen der Frequenzumtastung dargelegt
werden.

4.1 Grundlagen der M-FSK

Die mehrstufige Frequenzumtastung stellt eine Erweiterung der zwei-
stufigen FSK dar, wobei M unterschiedliche Signalfrequenzen als Sende-
symbole verwendet werden.

Die komplexen Einhiillende des m-ten Symbols mit m € {1,..., M}
im Basisband ergibt sich nach [35, 81] zu

Su(t) =Re { A%} fiuro <t < T, 4.1)
wobei A die Sendeamplitude, A f den Frequenzabstand, ®,, die Anfangs-

phase und T, die Symboldauer bezeichnen. Entsprechend gilt fiir das
reelle Sendesignal in Bandpassdarstellung mit der Tragerfrequenz f,

SX(t) = Re {sm(t) -ejznf”t}
= Acos(2nf .t +2mmAft +®,,), fur0 <t < T,. (4.2)
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Die Amplitude wird zu A = 4/ ZTL gesetzt, womit fiir die Signalenergie
des reellen Sendesignals

/ s:X (1) = E, (4.3)
0

folgt. Durch die Verwendung von M Signalformen lassen sich durch ein
Sendesymbol log, (M) Bits darstellen.

4.1.1 Phasenkontinuierliche M-FSK

Eine wichtige Bedingung fiir den praktischen Einsatz der Frequenzum-
tastung ist die Einhaltung eines kontinuierlichen Phasenverlaufs, um
Auflerbandstorungen durch Phasenspriinge zu verhindern. Eine konti-
nuierliche Phase kann durch stetige Fortsetzung in aufeinanderfolgen-
den Sendesymbolen erreicht werden.

Werden die Symbole aus dem Symbolalphabet des Datensignals sym-
metrisch um 0 angeordnet, d. h.

d(i) € {£1,43,..., £ (M —1)}, (4.4)

ergibt sich das phasenkontinuierliche M-FSK-Signal des i-ten Symbols
fir iT, <t < (i + 1)T, in Basisbanddarstellung zu

Sgont(t) _ efq)(iTs)JFj”AfTsd(i)<Tisii), (4.5)

1
wobei die Anfangsphase des i-ten Symbols zum Zeitpunkt i T, sich aus
den vergangenen Symbolen und der Startphase @ ergibt, d. h.
i~1
O(iT,) = mAfT, Y _ d(l) + Dy - siehe [42]. (4.6)
=0

Der Frequenzabstand zweier Symbole entspricht somit einem Vielfachen
von Af.

Abbildung 4.1 zeigt die moglichen Phasentibergidnge eines phasen-
kontinuierlichen 2-FSK-Verfahrens. Das Bild macht anschaulich, dass
das Verfahren im Allgemeinen geddchtnisbehaftet ist, d.h., dass die
Wellenform des aktuellen Sendesymbols von den vorherigen Symbolen
abhéangt.
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Abbildung 4.1 Phasenverlauf eines zweistufigen FSK-Verfahrens nach [42]

4.1.2 Inkoharente Demodulation und
Orthogonalitatsbedingung

Ein Vorteil der Frequenzumtastung ist die Moglichkeit zur inkohédrenten
Demodulation. Dabei wird auf eine Auswertung der Phaseninforma-
tion im Empfanger verzichtet, wodurch der Demodulationsaufwand
verringert wird. Ein Vorteil der inkohdrenten Demodulation ist die Un-
empfindlichkeit gegeniiber Phasenspriingen, verursacht durch die Ka-
naliibertragungsfunktion.

Wie im folgenden Abschnitt 4.1.3 hergeleitet wird, ergibt sich der
optimale Empfanger im AWGN-Fall aus der Korrelation des Empfangs-
signals im komplexen Basisband mit den folgenden M Basisfunktionen

9, (£) = e 2T, 4.7)

wobei f, r = m'Af die Frequenz des n'-ten Symbols bezeichnet.

Das Empfangssignal r,, (t) wird im Empfanger mit allen Basisfunktio-
nen korreliert. Der Ausgang y, (t) des m'-ten Korrelators kann unter der
Annahme, dass das m-te Symbol gesendet wurde und perfekte Symbol-
synchronisation vorhanden ist, wie folgt beschrieben werden

Yot (8= T5) = [ {1 (), 0,0 (1))
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Abbildung 4.2 Blockschaltbild des inkoharenten M-FSK-Korrelationsempfangers im kom-
plexen Basisband
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wobei das Innenprodukt mit (-, -) bezeichnet wird. Die Struktur des
Korrelationsempfangers ist in Abbildung 4.2 veranschaulicht.

Eine wichtige Anforderung an die Parametrierung ist die Orthogonali-
tat der verwendeten Basisfunktionen. Hierzu muss das Innenprodukt in
(4.8) fiir zwei verschiedene Basisfunktionen, d. h. m # m’, Null werden.
Durch Umformen ergibt sich nach [81]

T.

S

Pu(0), 0,0 (1) = [ ST PTN g
0

= T,/ m)MT, gine ((m - m’) A fTS) )

97



4 Adaptive mehrstufige Frequenzumtastung

wobei sinc(x) = % ist. Aus der Gleichung wird ersichtlich, dass die

Symbolfrequenzen bei Auswertung des Betrags der Korrelation, d. h.

[ (@ (1), $,/(1))] = Tusinc ((m - m’) AfTS) ) (4.10)

genau dann orthogonal sind, wenn fiir den Frequenzabstand zweier
Symbole Af = £ mitk € Z gilt.

Bei Betrachtuﬁg des Realteils im Falle einer kohdrenten Korrelation
folgt aus (4.9) der Zusammenhang

Re{ (¢, (1), ,/ (1))} = Tysine ((m - m’) 2AfTS) , (4.11)

wobei fiir den minimalen Frequenzabstand Af;, = T]i gilt. Der Nach-
teil der inkohirenten Demodulation im Vergleich zur kohérenten De-
modulation besteht in einem doppelt so grofen minimalen Frequenz-
abstand und damit einem doppelt so grofien Bandbreitenbedarf bei
ansonsten gleicher Parametrierung im AWGN-Kanal [81].

Der Entwurf des adaptiven M-FSK-Verfahrens beschrankt sich im Wei-
teren auf einen inkohérenten Korrelationsempfanger, da die Robustheit
des Verfahrens gegentiiber Phasenspriingen im Vordergrund steht. Auf
dhnliche Weise lassen sich auch adaptive Verfahren fiir kohdrente Emp-
fanger entwickeln, welche beispielsweise beim Entwurf des adaptiven
OFDM-Verfahrens in Kapitel 5 betrachtet werden.

4.1.3 Optimaler Empfanger im AWGN-Kanal

Als Ausgangspunkt fiir den Entwurf eines adaptiven Verfahrens fiir PLC-
Kanile dient zunéchst die Betrachtung des linearen AWGN-Modells

r(t) =s,,(t) +n(t), (4.12)

wobei r(t) das Empfangssignal und 7n(t) einen mittelwertfreien weiflen
gaufSverteilten Rauschprozess bezeichnet.

Im Weiteren wird die Darstellung der orthogonalen Signalformen
durch M-dimensionale Vektoren aus [81] iibernommen. Durch die Ver-
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wendung der Basisfunktionen aus (4.7) konnen die Sendesignalformen
(4.1) wie folgt dargestellt werden

(1) = | 2250 (1) (4.13)

Aufgrund der Orthogonalitdtsbedingung (4.9) gilt

2E, m=m'
<Sm(t)lsm’(t)>_{0’ e (4.14)

Fiir die Darstellung der Sendesignale als Vektoren s,, mit den Basisfunk-
tionen ¢,, (t) folgt schliellich

s; = (v/2E,,0,0,...,0),

s, = (0,\/2E,,0,...,0), s

sy = (0,0,0,...,/2E).

Fiir das Empfangssignal aus (4.12) kann ebenfalls die Vektorschreibweise
zur gleichen Basis verwendet werden:

r=s, +n. (4.16)

Eine optimale Detektion des Sendesymbols erfolgt durch eine MAP-Ent-
scheidung (Maximum-a-posteriori)

1 = arg max P(m) f (r|m), (4.17)
1<m<M

wobei P(m) die Auftrittswahrscheinlichkeit des m-ten Symbols und
f(r|m) die bedingte Wahrscheinlichkeitsdichte des Auftretens von r
unter der Bedingung, dass das m-te Symbol gesendet wurde, beschreiben
[81].

Unter der Annahme, dass alle Symbole gleichwahrscheinlich auftre-
ten, d.h. P(m) = %, ergibt sich die optimale Symbolentscheidung als
ML-Kriterium (Maximum-Likelihood). In [81] ist gezeigt, dass in diesem
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Sender
Eingangs. {111 e
daten Symbol— M-FSK- :
| Mapping Modulator | ;
................................................ PLC-
Kanalmodell
Frequenz-|_| NDD- und PSD-| : | Referenz-
auswahl Schitzung . | kanal H(f)
n(t)
@& :
Empfanger
Ausgangs.§ i e R
daten :[ Symbol- M-FSK-
— le—|

Demapping Demodulator

Abbildung 4.3 Blockschaltbild des M-FSK-Systems mit adaptiver Symbolauswahl fiir
den PLC-Kanal

Fall die optimale Entscheidungsvorschrift der inkohdrenten Demodu-
lation im Empfanger aus der Korrelation des Empfangssignals mit den
Basisfunktionen folgt (vgl. Abbildung 4.2):

i = argmax |{r(t), ()] (4.18)
1<m<M

4.2 Adaptives M-FSK-Systemmodell

Das Blockschaltbild des adaptiven M-FSK-Systems ist in Abbildung
4.3 veranschaulicht. Der bitweise Eingangsdatenstrom wird iiber das
sogenannte Symbolmapping auf die Sendesymbole abgebildet. Die Sen-
desymbole sind dabei den einzelnen Signalfrequenzen der M-FSK-Mo-
dulation zugeordnet. Grundlage fiir das Symbolmapping ist die Symbol-
karte, die sich aus der adaptiven Auswahl der Sendefrequenzen ergibt.
Die Symbolkarte enthilt die Information, welche Sendesymbolmenge
zu welchem Zeitpunkt innerhalb der Netzperiode verwendet wird. Die
Sendesymbole werden anschlieffend dem M-FSK-Modulator tibergeben.
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4.3 Systemparameter

Dort werden die Sendesymbole in die zu sendenden Signalformen umge-
wandelt. Die Modulation kann dabei unabhéingig von den verwendeten
Signalfrequenzen implementiert werden, indem die Sendesymbole als
Phaseninkremente der Sendefrequenz {ibergeben werden. Durch die
Akkumulation der Phaseninkremente im Modulator wird ein kontinu-
ierlicher Phasenverlauf sichergestellt (s. Abschnitt 4.1.1).

Das Sendesignal wird durch das in Abschnitt 3.4.1 eingefiihrte PLC-
Kanalmodell gefiltert. Im Kanalmodell werden sowohl die Ubertra-
gungsfunktion H(f) als auch das additive Rauschen n(t) berticksichtigt.
Das Signal des Nulldurchgangsdetektors wird als Referenz fiir die Syn-
chronisation der Symbolkarte mit der Netzperiode verwendet.

In Empfangsrichtung durchlauft das Signal den Korrelationsempfan-
ger im M-FSK-Demodulator. Dieser kann effizient in Form einer FFT
in digitaler Hardware implementiert werden. Die Korrelationswerte
werden zur Symboldetektion und zur Schitzung der Rauschleistungs-
dichte verwendet. Die geschitzte Rauschleistungsdichte bildet dabei die
Grundlage fiir die adaptive Frequenzauswahl. Da die Symbolkarte im
Sender und Empfanger vorliegen muss, wird fiir die weitere Untersu-
chung angenommen, dass ein perfekter Riickkanal existiert.

4.3 Systemparameter

Nachfolgend werden die Systemparameter der adaptiven M-FSK-Mo-
dulation fiir das zyklostationdre Kanalmodell aus Abschnitt 3.4.1 vorge-
stellt.

Die Segmentierung der Netzperiode in Zeit- und Frequenzrichtung
wird durch die Symbolanzahl M bestimmt. Als Bandbreite wird der Fre-
quenzbereich des PRIME-Standards von 42 kHz bis 89 kHz angenommen
(vgl. Tabelle 2.2). Die Abtastfrequenz der digitalen Signalverarbeitung
sei f, = 1 MHz. Um den Frequenzabstand Af zu bestimmen, wird die
zur Verfligung stehende Bandbreite B = 47 kHz durch M geteilt. Dabei
muss die Symboldauer T; = 1/Af einem ganzzahligen Vielfachen der
Abtastperiode 1/ f, entsprechen. Fiir den Frequenzabstand gilt somit

Af = [%{}J (4.19)
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4 Adaptive mehrstufige Frequenzumtastung

Die Frequenzen der Sendesymbole f; sind gleichmaflig tiber die Band-
breite verteilt. Der Zusammenhang ergibt sich zu

fl-:iAerfo—%Af, fiir i € {1,..., M}, (4.20)

mit fy = 42kHz. Die Anzahl der Zeitsegmente pro Netzperiodendauer
betragt

Q = [TacAf]- (4.21)

Die resultierenden Systemparameter fiir Werte von M von 4 bis 256 sind
in der Tabelle 4.1 aufgefiihrt. Sinnvolle Systeme sind dabei bis zu einer
Symbolanzahl von M = 256 moglich. Dartiber hinaus tiberschreitet die
Symboldauer die Netzperiodendauer, sodass keine Anpassung an die
zyklostationdren Netzeigenschaften mehr erfolgen kann.

Zur Schatzung der Rauschleistungsdichte und der Kanaliibertragungs-
funktion werden die Verfahren aus den Abschnitten 3.4.2 und 3.4.3
angewendet. Hierzu sind in der Implementierung keine zusitzlichen
Signalverarbeitungsmodule erforderlich. Zur Schitzung der spektra-
len Rauschleistungsdichte auf den Frequenzen der Sendesymbole kann
der Korrelationsempfanger im Demodulator (vgl. Abschnitt 4.1.2) ver-
wendet werden. Die Rauschleistungsdichte wird dabei durch Abtasten
der Korrelatorausgiange nach der Symboldauer T, geschétzt. Anschlie-
Bend werden mehrere Schitzungen zeitlich gemittelt. Die Schidtzung
entspricht damit der Mittelung iiber mehrere Periodogramme und ist
somit dquivalent zu der Methode aus Abschnitt 3.4.2. Die Dampfungsko-
effizienten der Kanaliibertragungsfunktion bei den einzelnen Symbolfre-
quenzen konnen auf gleiche Weise im Frequenzbereich nach Gleichung
(3.52) tiber das Korrelationsergebnis ausgewertet werden.

Fiir den weiteren Entwurf des adaptiven M-FSK-Systems werden
zusammenfassend folgende Annahmen getroffen:

= Die Sendeleistung ist fiir alle Sendesymbole gleich und konstant.
= Die Systembandbreite ist begrenzt.
= Die Symbolanzahl M ist variabel.

» Es wird ein inkohérenter Korrelationsempfanger verwendet.

102
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Tabelle 4.1 Konfigurationen der M-FSK-Modulation

M 7in % T,inps AfinkHz Q fiinkHz fyinkHz

4 0,500 86 11,6 232 47,8 82,7
8 0,375 171 5,85 116 44,9 85,9
16 0,250 341 2,93 58 43,5 87,5
32 0,156 681 1,46 29 42,7 88,2
64 0,094 1400 0,73 14 42,4 88,6
128 0,055 2700 0,37 7 42,2 88,8
256 0,031 5400 0,18 3 42,1 88,9

» Fiir die Symboldetektion wird eine Maximalwertentscheidung
iiber die Korrelationsausgéange getroffen (ML-Kriterium).

= Alle Sendesymbole sind gleichverteilt.

» Es existiert ein perfekter Riickkanal zwischen Sender und Emp-
fanger.

Es ist anzumerken, dass die letzte Annahme in der Praxis in der Regel
nicht eingehalten werden kann. Jedoch gentigt im Allgemeinen eine
ndherungsweise Erfiillung. Beispielsweise kann die Fehlerwahrschein-
lichkeit im Riickkanal durch die Verwendung des robustesten zur Ver-
fugung stehenden Modulationsverfahrens und den Einsatz von Kanal-
codierungsverfahren fiir den praktischen Einsatz hinreichend reduziert
werden.

4.4 Entwurf einer ratenadaptiven Modulation

Grundsitzlich lassen sich zwei Strategien zur Anpassung des M-FSK-
Systems an den PLC-Kanal unterscheiden:

= Es kann die Symbolanzahl M erhoht werden, wodurch sich die
Robustheit der Ubertragung verbessert.
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Abbildung 4.4 Spektrale Effizienz der M-FSK in Abhéngigkeit von M und k

= Einzelne Sendesymbole und damit Sendefrequenzen kénnen ge-
zielt aus dem Symbolalphabet entfernt werden, etwa weil dort die
Storleistungsdichte besonders grof ist.

Beide Strategien wirken sich negativ auf die spektrale Effizienz des re-
sultierenden Verfahrens aus (vgl. Abschnitt 2.7.3). Um die Strategien zu
vergleichen, werden die Auswirkungen in den folgenden Unterabschnit-
ten genauer betrachtet.

4.4.1 Erhoéhung der Frequenzanzahl

Fiir ein M-FSK-System mit der Symbolrate R; = 1/T; ergibt sich die
Bitrate zu R, = R, log,(M). Die benétige Bandbreite entspricht dem M-
fachen des Frequenzabstands Af = k/T,. Die spektrale Effizienz nach
Gleichung (2.16) ergibt sich fiir ein inkoh&drentes M-FSK-System zu

_R
=%
log, (M)

=—"k 4.22
wobei k das Vielfache des kleinsten Frequenzabstands zur Erfiillung der
Orthogonalitdtsbedingung aus Abschnitt 4.1.2 bezeichnet. Der Verlauf
von (4.22) ist fiir verschiedene Werte von M und k in Abbildung 4.4
dargestellt.
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Abbildung 4.5 Spektrale Effizienz eines M-FSK-Systems in Abhangigkeit von der Sym-
bolanzahl M fiir k = 1

Der Verlauf der spektralen Effizienz fiir den Spezialfall k = 1 ist in
Abbildung 4.5 illustriert. Gut zu erkennen ist, dass # fiir 2-FSK und
4-FSK den gleichen Wert 0,5 bit/s/Hz annimmt (vgl. auch Abbildung
2.10). Der theoretisch maximale Wert von 17 wird bei der Eulerschen Zahl
M = e erreicht. Fiir ein grofier werdendes M > e nimmt die spektrale
Effizienz kontinuierlich ab.

Wie in Abschnitt 4.4.3 gezeigt wird, fiihrt eine Erhéhung der Symbol-
anzahl M und damit der Bandbreite zu einer geringeren Bitfehlerrate in
Abhangigkeit vom E, / N,. Fiir die praktische Auswahl der Parameter
bedeutet diese Eigenschaft, dass in einem bandbegrenzten Kanal M
moglichst klein gewiahlt werden sollte, um die grofitmogliche Datenrate
zu erzielen.

4.4.2 AusschlieBen von Sendefrequenzen

Eine weitere Strategie, um die Robustheit eines M-FSK-Systems zu er-
hohen, ist das gezielte AusschlieSen (,,Blocken”) von Frequenzen aus
dem Symbolalphabet. Dadurch wird verhindert, dass einzelne Symbol-
frequenzen, die ein niedriges Signal-Storverhiltnis aufweisen, einen
Einfluss auf die Symbolentscheidung haben.

Beispielsweise fiihrt ein Schmalbandstorer auf der Frequenz eines
Sendesymbols zu einem Anstieg des Korrelatorausgangssignals unab-
héngig davon, ob das entsprechende Symbol gesendet wurde. Durch
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die Maximalwertbildung des Symboldetektors wiirde eine entsprechend
hohe Symbolfehlerrate erzeugt.

Um eine ganzzahlige Abbildung von Bits auf Sendesymbole zu erhal-
ten, miissen immer so viele Symbole aus dem Symbolalphabet entfernt
werden, dass die Kardinalitidt des resultierenden Symbolalphabets wie-
der einer Zweierpotenz entspricht. Effektiv wirkt das Ausschliefflen von
Frequenzen wie eine Verldngerung der Symboldauer, bezogen auf die
neue Symbolanzahl, wodurch die Robustheit des Systems erhoht wird.
Durch die Bildung von spektralen Liicken wird dabei die tatsdchlich
genutzte Bandbreite verringert. Ergibt sich durch das Blocken die neue
Symbolanzahl M’, so folgt fiir die spektrale Effizienz

log,(M')
=22\ ) 423
T kM’ (4.23)

wobei k = M/M’ > 2 den Faktor der verringerten Bandbreite durch die
reduzierte Symbolanzahl beschreibt. Da die Liicken im Spektrum, die
durch das Blocken entstehen, in der Regel nicht weiter genutzt werden
konnen, ist es sinnvoll, in der Berechnung k = 1 zu setzen. So folgt aus
(4.4.3) die effektive spektrale Effizienz, bezogen auf die urspriingliche
Bandbreite bei Belegung mit M Symbolen.

4.4.3 Verfahren zur Abschatzung der BER

Héufig wird im praktischen Einsatz fiir die Parametrierung eines Modu-
lationsverfahrens gefordert, dass eine vorgegebene Bitfehlerrate nicht
tiberschritten wird. Zusétzlich kommen stets Kanalcodierungsverfahren
zum Einsatz, wodurch die BER weiter gesenkt wird. Durch die Einhal-
tung einer BER-Vorgabe des uncodierten Modulationsverfahrens wird
sichergestellt, dass ein hinreichender Codierungsgewinn erzielt werden
kann (vgl. Abschnitt 2.7.2).

Als Richtwert wird fiir die uncodierte BER haufig ein Wert zwischen
10 2 und 1073 gefordert [75, 93]. Wie in Abbildung 2.9 zu erkennen,
lasst sich durch den Einsatz von Kanalcodierung eine BER von weniger
als 10" ° erreichen.

Im Folgenden wird zur Parametrierung des adaptiven Systems die
hochste Datenrate gesucht unter der Randbedingung, dass eine maximal
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Abbildung 4.6 Bitfehlerwahrscheinlichkeit fiir M-FSK in Abhingigkeit von E, /N, bei
inkohédrenter Demodulation

zuldssige BER nicht tiberschritten wird. Gemafs den Ausfithrungen der
vorausgegangenen Abschnitte 4.4.1 und 4.4.2 wird hierzu das verwen-
dete Symbolalphabet optimiert.

Fiir einen AWGN-Kanal kann nach [81] die Bitfehlerwahrscheinlich-
keit P, in Abhingigkeit von der konstanten Rauschleistungsdichte N,
der Symbolanzahl M, der Energie pro Bit E, wie folgt angegeben wer-
den:

1T M M ()" M1 o e,
P, == TRy 4.24
VS AM-T & il ( n )e ' (4.24)

In Abbildung 4.6 ist der Zusammenhang der Bitfehlerwahrscheinlichkeit
und dem E; /N, fiir verschiedene Werte von M gezeigt.

Ziel eines adaptiven M-FSK-Verfahrens ist das Invertieren der Bit-
fehlerwahrscheinlichkeit zur Berechnung der optimalen Symbolanzahl
M fiir ein gegebenes Rauschszenario. In [16] wird ein Verfahren zur
Invertierung von (4.24) beschrieben, das sowohl die kontinuierliche als
auch die fiir den praktischen Einsatz bedeutsame diskrete Auswahl der
Symbolanzahl betrachtet. Da sich die Inverse von (4.24) in Bezug auf
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M und E, /N, aufgrund der Summe nicht direkt berechnen lasst, wird
stattdessen eine Approximation durch den ersten Term verwendet

log, (M)E

P, ~ %e_% o (4.25)
Im AWGN-Fall beschrénkt sich die Optimierung auf die Symbolan-
zahl M. Da der PLC-Kanal, wie in Abschnitt 3.1 beschrieben, stark zeit-
und frequenzabhéngig ist, lasst sich (4.24) nicht direkt anwenden. Es
wird daher exemplarisch die Symbolfehlerwahrscheinlichkeit betrachtet,
wenn das erste aus M Sendesymbolen gesendet wird. Ein Symbolfehler
P, 1 tritt auf, wenn mindestens ein Korrelationswert R; € {Ry,...,Ry}

grofer als Ry ist

M
P, =P (U R; > R1> : (4.26)

i=2

Haufig wird zur Berechnung das Gegenereignis betrachtet

P,y =1-P (ﬂR <R1)

T /M
=1- /P (ﬂ R; <1|R; = r1> o, (r1) dry, (4.27)

0 i=2

wobei le (r) die Wahrscheinlichkeitsdichte des Korrelatorausgangs Ry
bezeichnet. Es ist ersichtlich, dass eine analytische Berechnung im All-
gemeinen nicht moglich ist, wenn das Rauschen keinem gaufsverteilten
weifien Rauschprozess entsprichtl. Stattdessen miissen entsprechende
Berechnungsmethoden zur Approximation der BER entwickelt werden.
Nachfolgend werden vier unterschiedliche Ansitze vorgestellt und ver-
glichen.

' Nach [81] gilt fiir den AWGN-Fall P,; =1— [P(R, < )™ " fy (ry) dry woraus (4.24)
0
folgt.
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4.4 Entwurf einer ratenadaptiven Modulation

4.4.3.1 Mittlere Rauschleistungsdichte

Ein einfacher Ansatz besteht darin, den Mittelwert der effektiven Rausch-
leistungsdichten No,i (vgl. Abschnitt 3.4.3) auf allen Symbolfrequenzen
f; zu berechnen. Dieser ergibt sich zu

- 1M
A= — N .. 4.2
M l[; 0,i ( 8)

Aus dem Mittelwert A der Rauschleistungsdichte wird dann mittels
(4.24) bzw. (4.25) durch Ersetzen von N, durch A die BER berechnet:

P, = P,(X). (4.29)

Die durchschnittliche Gesamtleistung eines stationdren farbigen Rausch-
prozesses bleibt hierbei durch die Mittelwertbildung erhalten.

4.4.3.2 Maximale Rauschleistungsdichte

Eine weitere naheliegende Methode ist, die grofite Rauschleistungsdichte
auf den Symbolfrequenzen fiir die Berechnung der BER zu verwenden,
d.h.

Amax = Max No,i- (4.30)

1

m

Eine Approximation mithilfe von A ., dient als Abschitzung der maxi-
malen BER
Py e = Po(A

72 Fmax

(4.31)

max)'

Im Falle stationédren farbigen Rauschens besitzen alle weiteren Sende-
symbole eine gleiche oder geringere Rauschleistungsdichte, wodurch
die vorgegebene BER mit Sicherheit eingehalten wird.

4.4.3.3 Mittlere Einzelsymbol-BER

Die grofite und kleinste Rauschleistungsdichte auf den Symbolfrequen-
zen kann jeweils als eine obere und untere Schranke der erreichbaren
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BER interpretiert werden. Um die unterschiedlichen Rauschleistungs-
dichten pro Sendesymbol zu beriicksichtigen, kann die BER pro Einzel-
symbol P, ; durch Einsetzen der effektiven Rauschleistungsdichte No,i
mithilfe von (4.24) ausgewertet werden.

Durch Mittelung der Einzelsymbol-BER wird eine gesamte BER be-
rechnet:

1 M

Pyavg = 37 2o Do (4.32)
i=1

Da sich der Einfluss der Rauschleistungsdichten auf die einzelnen Sen-
desymbole bei der Symbolentscheidung nicht grundsétzlich entkoppelt
betrachten ldsst, kann das Ergebnis nur als Approximation dienen.

4.4.3.4 Vernachlassigen der Verbundwahrscheinlichkeiten eines
Symbolfehlers

Eine genauere Approximation der Bitfehlerrate kann durch die Aus-
wertung der Symbolfehlerwahrscheinlichkeit erreicht werden, indem
Mischterme vernachléssigt werden. Hierzu wird die sogenannte Union
bound (UB) verwendet:

Gegeben sei ein Wahrscheinlichkeitsraum (€}, 4, P) mit beliebigen
Ereignissen A;. Dabei bezeichnet P das Wahrscheinlichkeitsmaf3, () die

n
Ergebnismenge und A die o-Algebra. Fiir die Vereinigungsmenge |J A;
i=1

der Ereignisse A;, ..., A, mit A; € A gilt nach [35]

P (Lnj Ai> < iP(Ai). (4.33)
i=1 i=1

Gleichheit gilt dabei, wenn die Ereignisse paarweise disjunkt sind [42].
Die Wahrscheinlichkeit des Vereinigungsereignisses ist somit stets klei-
ner oder gleich der Summe der Einzelwahrscheinlichkeiten.

Die UB wird hdufig zur Abschidtzung von Bitfehlerwahrscheinlichkei-
ten bei der ML-Detektion verwendet und stellt insbesondere bei hohen
SNR-Werten eine gute Approximation dar [81].
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Fiir ein M-FSK-System ergibt sich die Bitfehlerwahrscheinlichkeit
durch Vernachléssigen der Verbundwahrscheinlichkeiten eines Symbol-
fehlers geméfs der UB zu

M M NO _ logy (M)Ey,
Z Y. n—e NontNoi (4.34)
=i Noj + No

P,

I\)\P—‘

Die Abschitzung auf der rechten Seite wird im Weiteren mit P, ;5 be-
zeichnet. Eine ausfiihrliche Herleitung von (4.34) ist im Anhang A.5
angegeben.

Insbesondere gilt fiir den Fall der konstanten Rauschleistungsdichte
No,i = N, durch Einsetzen von M = 2

1 -5
P, = e Mo, (4.35)
Das Ergebnis ist aufgrund der fehlenden Verbundwahrscheinlichkeiten
identisch mit (4.24) bei entsprechendem Einsetzen der Parameter.

4.4.4 Vergleich der BER-Approximation

Um die unterschiedlichen Verfahren zur Approximation der BER zu
vergleichen, werden nachfolgend stationdre farbige Rauschprozesse
betrachtet. Hierbei lasst sich der Einfluss unterschiedlicher Rauschleis-
tungsdichten des PLC-Kanals auf den Symbolfrequenzen annghern und
unter reproduzierbaren Bedingungen vergleichen.

Ausgewertet wird die Approximationen der BER im Vergleich zur
erzielten BER eines simulierten Systems. Als Rauschprozesse werden
ein Markov-Prozess sowie ein Rauschprozess als Ausgang eines Filters
mit endlicher Impulsantwort (engl. finite impulse response filter, FIR-Filter)
betrachtet.

Zur besseren Unterscheidbarkeit werden zur Bezeichnung der ap-
proximierten Bitfehlerraten und Verfahren die folgenden Abkiirzungen
verwendet:

» Verfahren aus Abschnitt 4.4.3.1: Mittleres LDS mit BER Py 5
= Verfahren aus Abschnitt 4.4.3.2: Hichstes LDS mit BER Py )
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= Verfahren aus Abschnitt 4.4.3.3: Mittlere BER mit BER P, .,
» Verfahren aus Abschnitt 4.4.3.4: Union Bound mit BER P,

4.4.4.1 Farbiges Rauschen gemaB Markov-Prozess

Farbiges Rauschen wird haufig durch einen Markov-Prozess beschrieben.
Dieser ergibt sich als Ausgangssignal des zeitdiskreten LTI-Systems

y(n) =ay(n—1)4+w(n), mit a <0< 1, (4.36)

wobei das Eingangssignal w(n) gauB8verteiltes weifles Rauschen darstellt
[45]. Der Parameter a gibt dabei an, wie stark ein Ausgangswert zum
vorherigen korreliert ist. Durch a wird folglich die spektrale Form der
Rauschleistungsdichte bestimmt.

Das Ergebnis der BER-Approximation fiir eine 32-FSK-Modulation ist
in Abbildung 4.7 veranschaulicht. Dabei wurde jeweils der Parameter
a=0,3 und a = 0,9 gewihlt. Dabei zeigt sich, dass fiir die schwéchere
Korrelation 2 = 0,3 die Abschédtzungen wesentlich ndher beieinander-
liegen im Vergleich zu a = 0,9. Deutliche Unterschiede der Verfahren
werden bei stirkerer spektraler Formung fiir a = 0,9 offensichtlich. Das
Verfahren Hochstes LDS schitzt in beiden Fallen erwartungsgemafs die
BER zu grof3 ein. Im Gegensatz dazu wird durch das Verfahren Mittleres
LDS die tatsdchliche BER zu optimistisch angenommen. Das Verfahren
Mittlere BER fiihrt bei geringer Korrelation zu einer akzeptablen Néhe-
rung, versagt jedoch bei stiarkerer spektraler Formung im Falla = 0,9.
In beiden Féllen kann der vorgeschlagene Union-Bound-Ansatz die
simulierten BER in guter Weise approximieren.

4.4.4.2 Zuféllige FIR-Filterkoeffizienten

Im Folgenden werden zuféllige spektrale Formen der Rauschleistungs-
dichte durch ein FIR-Filter mit 10 Koeffizienten erzeugt. Die Koeffizi-
enten werden aus einem gleichverteilten Intervall [—5, 5] ausgewdhlt.
Als Eingangssignal wird wie im vorherigen Abschnitt ein gauf3verteilter
weifier Rauschprozess angenommen, der durch das FIR-Filter geformt
wird. In der Simulation werden jeweils Ny = 50 zuféllige Kanalreali-
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Abbildung 4.7 Vergleich der simulierten BER und Approximation fiir ein 32-FSK-System
bei einem Markov-Prozess zur Rauschsignalerzeugung

sierungen betrachtet. Als Auswertung wird der mittlere relative Fehler
zwischen geschiatzter und simulierter BER betrachtet:
1 Ng—1 ng:? _ pba’}r)lprox.

=~ N sim.
NK n=0 Pb,Yl

(4.37)

Das Ergebnis der Auswertung ist fiir eine 4-FSK-Modulation und 32-
FSK-Modulation in Abbildung 4.8 dargestellt. Ein positiver Wert AP,
bedeutet dabei, dass die BER im Mittel zu klein geschétzt wird. Dies
ist wie im Falle des Markov-Prozesses fiir das Verfahren Mittleres LDS
der Fall, wodurch das Verfahren zur Abschitzung ungeeignet ist. Die
Verfahren Mittlere BER und Hochstes LDS schédtzen dagegen mit wach-
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Abbildung 4.8 Approximation der Bitfehlerrate bei zufalligen FIR-Koeffizienten

sendem SNR die BER zu grof ein, wodurch der Vorteil eines geringeren
SNRs in einem adaptiven System ungenutzt bleibt.

Zusammenfassend wird fiir den adaptiven M-FSK-Entwurf im Weite-
ren das Verfahren Union Bound zur Approximation der BER verwendet.

4.4.5 Bestimmung des Symbolalphabets

Die Berechnungsvorschriften aus den Abschnitten 4.4.3.1 bis 4.4.3.4

ermoglichen die Bestimmung der Symbolanzahl M, basierend auf einer
BER-Vorgabe.
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4.4 Entwurf einer ratenadaptiven Modulation

Da die Bandbreite und Sendeenergie begrenzt sind, wird das spektral
effizienteste Verfahren gesucht, unter der Nebenbedingung, dass eine
gegebene BER-Vorgabe eingehalten wird, d. h.

M, = arg max#(M), P, <BERy, (4.38)
M

wobei M = [M, M] die Kombination aus Symbolanzahl M und dem
Vektor an geblockten Frequenzen M umfasst. Aufgrund der Bandbrei-
tenbeschrankung entspricht die Losung des Problems gleichzeitig der
Maximierung der Datenrate.

Als Anpassungsstrategien stehen die Verfahren zur Variation der Sym-
bolanzahl und das Blocken von Frequenzen aus den Abschnitten 4.4.1
und 4.4.2 zur Verftigung. Eine direkte Vorgehensweise zur Bestimmung
der optimalen Symbolkonfiguration ist die spektrale Effizienz fiir samtli-
che Kombinationen zu berechnen und das beste Verfahren auszuwahlen.
Ein solches Vorgehen ist jedoch sehr aufwendig. Im Folgenden wird ein
effizienteres Verfahren vorgestellt, das die optimale Konfiguration durch
systematisches Vorgehen findet. Zundchst wird der Fall eines stationdren
Kanals betrachtet, anschlieffend wird das Verfahren fiir zyklostationare
Kanile verallgemeinert.

4.4.5.1 Bestimmung der optimalen Symbolkonfiguration

Die Berechnung der spektral effizientesten Symbolkonfiguration kann in
einem iterativen Verfahren ermittelt werden. Dabei wird der Zusammen-
hang genutzt, dass eine Erh6hung der Symbolanzahl sowie das Blocken
von Frequenzen stets zu einer Verschlechterung der spektralen Effizienz
fuhren.

Das Ablaufdiagramm des Algorithmus ist in Abbildung 4.9 dargestellt.
Der Algorithmus wird mit der spektral effizientesten Symbolanzahl
M = 4 initialisiert. Die Anzahl an Bits pro Symbol wird in der Variablen
i gespeichert. Uber den Parameter M,,,, wird die maximal zulissige
Symbolanzahl festgelegt.

Uber die Unterfunktion Blocke Frequenzen wird gepriift, ob die Vorgabe
BERg;,; mit der aktuellen Symbolanzahl M eingehalten werden kann.
Das Ablaufdiagramm der Unterfunktion ist in Abbildung 4.10 darge-
stellt. Falls die BER-Vorgabe nicht eingehalten werden kann, werden

max
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4 Adaptive mehrstufige Frequenzumtastung

Initalisierung:
i=2M=4M

max

]

Blocke Frequenzen,

Berechne 7

]

Wahr

Hopt = 1+ Mopt =M
MO = mln( M(ﬂ)/ Mmax)

Falsch

Wahr

My <M

i Falsch

Blocke Frequenzen,

Berechne 7

I

Mmax < Ui

Finale Parameter
Nopt und M
gefunden

Abbildung 4.9 Ablaufdiagramm zur Berechnung der optimalen Symbolkonfiguration

sukzessive Sendesymbole in Zweierpotenzschritten aus dem Symbo-
lalphabet entfernt. Dabei werden die Symbole mit der grofiten effek-
tiven Rauschleistungsdichte N ; auf der zugehorigen Sendefrequenz
ausgeschlossen. Die Rauschleistungsdichten der M Sendefrequenzen
werden in dem Vektor N, und die geblockten Frequenzen in dem Vektor
M gespeichert. Die Berechnung der BER erfolgt durch Einsetzen der
Rauschleistungsdichten der ungeblockten Symbole in die Abschédtzung
P, yp aus Abschnitt 4.4.3.4. Bei hohen Rauschleistungsdichten kann es
vorkommen, dass die BER-Vorgabe fiir ein gegebenes M trotz Blocken
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4.4 Entwurf einer ratenadaptiven Modulation

Ubergabeparameter:
M, N,
Initalisiere:

M =MM=070

l

Berechne approximierte
BER P, = P,yp(M, M, Ny)

Blocke M — M’
Frequenzen mit [

Ende J

groStem Nj; und spei-
chere Ergebnis in M

Abbildung 4.10 Ablaufdiagramm der Funktion Blocke Frequenzen

von Frequenzen nicht erreicht werden kann. In diesem Fall wird die
spektrale Effizienz auf 0 gesetzt.

Nach dem Blocken der Frequenzen wird die spektrale Effizienz neu be-
rechnet und in 77, zwischengespeichert. Ebenso wird die dazugehorige
Symbolanzahl M, = M gespeichert. Im Weiteren wird nun gepriift, ob
durch eine Erh6hung der Symbolanzahl M eine geringere spektrale Effi-
zienz erreicht werden kann. Dazu wird zunéchst die inverse Funktion
von (4.22) fiir k = 1 berechnet. Diese ergibt sich zu

M(y) = e—W71(—ln(2)'7), (4.39)
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4 Adaptive mehrstufige Frequenzumtastung

wobei der Funktionsast W_; der sogenannten Lambert-W-Funktion®
verwendet wird, da die minimale Symbolanzahl 4 ist. Die spektrale
Effizienz nach dem Blocken wird in (4.39) eingesetzt und die fiktive
Symbolanzahl M, € R bestimmt. Ist diese kleiner als M = 21 wur-
de bereits die optimale Konfiguration gefunden. Falls nicht, wird das
Verfahren mit der ndchstgrofseren Symbolanzahl erneut durchgeftihrt.
Aufgrund der monotonen Funktion (4.39) findet der Algorithmus die
beste Konfiguration, ohne dass sémtliche Symbolkonfigurationen be-
stimmt werden mdiissen.

4.4.5.2 Symbolkonfiguration im zyklostationdren Kanal

Der Algorithmus zur Bestimmung der Symbolkonfiguration wird nach-
folgend auf das zyklostationdre Kanalmodell aus Abschnitt 3.4.1 erwei-
tert. Fiir die einzelnen Zeitsegmente der Netzperiode (vgl. Abschnitt 4.3)
mit Index g € {1,...,Q} wird unabhéngig voneinander eine BER P, ,
berechnet. Die BER-Vorgabe wird dahingehend erweitert, dass die BER
in allen Zeitschlitzen eingehalten werden muss, d. h.

Py, < BERz, V. (4.40)

Somit wird sichergestellt, dass die BER-Vorgabe tiber die gesamte Dauer
der Netzperiode nicht tiberschritten wird.

Die Berechnung der spektralen Effizienz wird ebenfalls auf alle Zeitseg-
mente erweitert. Da alle Segmente die gleiche Symboldauer besitzen,
wird die mittlere spektrale Effizienz berechnet. Diese ergibt sich zu

1! logz(M;)
T=— ) 220 (4.41)
S5

wobei M; die Symbolanzahl nach dem Blocken in Segment g bezeichnet
(vgl. Abschnitt 4.4.2).

2 Die Lambert-W-Funktion ist die Umkehrfunktion von f(x) = xe*. Da f nicht injektiv

ist, wird auf dem Intervall [f %, 0) der obere Funktionsast der Lambert-W-Funktion
mit W, und der untere Funktionsast mit W_; bezeichnet.
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4.4 Entwurf einer ratenadaptiven Modulation

Bei Betrachtung des zyklostationdren Kanals zeigt sich der grund-
sédtzliche Kompromiss, der zwischen Zeit- und Frequenzauflosung der
Netzperiode gefunden werden muss. Ein grofies M fiihrt zu einer feinen
spektralen Auflosung, wodurch frequenzselektive Storungen umgan-
gen werden kdnnen. Allerdings wird durch die lange Symboldauer die
Rasterung in Zeitrichtung grober, wodurch schlechter auf periodisch
impulsive Storungen von kurzer Dauer adaptiert werden kann. Gleiches
gilt fir ein kleines M im umgekehrten Sinne. Durch das vorgeschlagene
adaptive Verfahren wird erreicht, dass sich das Modulationsverfahren
an die Zeit- und Frequenzeigenschaften des Storszenarios anpasst.
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5 Adaptives orthogonales
Frequenzmultiplexverfahren

Das Mehrtragerverfahren OFDM hat aufgrund der hohen spektralen
Effizienz und der einfachen Kanalentzerrung bei Mehrwegeausbreitung
grofSe Verbreitung in PLC-Anwendungen gefunden. OFDM wird ins-
besondere in den aktuellen NB-PLC-Standards PRIME und G3-PLC
verwendet (vgl. Abschnitt 2.5).

Gemifs dem Stand der Technik verwenden die aktuellen NB-PLC-
Standards eine zeitlich konstante Zuweisung von Bitrate und Leistung
pro Untertrager. Aufgrund der zyklostationdren Eigenschaften des PLC-
Kanals (vgl. Kapitel 3.3) werden jedoch zunehmend Verfahren mit adap-
tiver Untertridgerbelegung untersucht, die sich besser an die periodisch
zeitvarianten Kanaleigenschaften anpassen konnen [10, 11, 93].

Teile des adaptiven OFDM-Verfahrens, das in diesem Kapitel beschrie-
ben wird, wurden bereits in [114] veroffentlicht. Als Erweiterung zu
dieser Arbeit werden in diesem Kapitel die theoretischen Grundlagen
adaptiver OFDM-Systeme betrachtet. Im letzten Teil dieses Kapitels wer-
den auflerdem die notwendigen Anpassungen des adaptiven Verfahrens
vorgestellt, um den regulatorischen Rahmenbedingungen der NB-PLC-
Norm EN 50065-1 zu entsprechen (vgl. Abschnitt 2.1). Hierzu werden
Ubertragungskanéle mit Beschrankung der Leistungsdichte und der
Amplitude des Sendesignals betrachtet.

5.1 Grundlagen OFDM-Modulation

Im Folgenden wird ein OFDM-System mit N Untertrdgern betrachtet.
Das OFDM-Signal kann nach [42] als Mehrtragersignal mit rechteckfor-
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5 Adaptives orthogonales Frequenzmultiplexverfahren

migem Sendefilter beschrieben werden. Bei Betrachtung in Basisbandla-
ge gilt mit der Symboldauer Tj fiir das OFDM-Signal:

N-1 )
x(t) = Y d,(i) -, fur iT, <t < (i+1)T,, 1)
n=0

wobei f,, die n-te Untertragerfrequenz und d,,(i) das i-te Sendesymbol
des n-ten Untertragers bezeichnen. Die Signale der Untertrdger miissen
dabei orthogonal zueinander gewahlt werden. Mit der Abtastfrequenz
fs = N/T, = 1/T, ergibt sich aus der Orthogonalititsbedingung (vgl.
Abschnitt 4.1.2) der Frequenzabstand der Untertrager zu Af = f, .| —
f n = f s/ N.

Die Sendesymbole d,,(i) konnen als komplexe Zahlen interpretiert
werden, d. h.

d, (i) = A, (i) D, mitA, (i), 9,(i) € R, (5.2)

wobei A, (i) und ¢, (i) Betrag und Phase der Untertragersymbole an-
geben. Mit der Abtastfrequenz f, und den Untertrdgerfrequenzen f, =
n/ T, ergibt sich das frequenzdiskrete Spektrum eines OFDM-Symbols
zZu

N—

1 i .
Xp(i) = Y. S(kAf — f,) - A(i)e, (5.3)
n=0

wobei §(-) den Dirac-Impuls bezeichnet. Wird das Signal (5.1) zeitdiskret
betrachtet, so folgt

N=V o mgT
x(t=vT,) =) d,(i)-¢ &

n=0
N-1 -
= Y d, ()R
n=0
= IDFT{N - X, (i)}, fir iN<v<(i+1)N -1

(5.4)

Das OFDM-Zeitsignal kann leicht {iber eine inverse diskrete Fourier-
Transformation (IDFT) aus den Sendesymbolen d,, (i) berechnet werden.
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5.2 Adaptives OFDM-Systemmodell

Ein Vorteil der orthogonalen Untertrédger ist, dass die Modulationsart
der Sendesymbole, d. h. das zugrunde liegende Konstellationsdiagramm,
eines Untertrdgers unabhingig von den anderen Untertragern eingestellt
werden kann. Dies stellt einen grundséatzlichen Unterschied fiir den
Entwurf des nachfolgenden adaptiven Verfahrens im Vergleich zum
M-FSK-Verfahren aus Kapitel 4 dar.

5.2 Adaptives OFDM-Systemmodell

In Abbildung 5.1 ist das Blockschaltbild des adaptiven OFDM-Systems
veranschaulicht. Im Sender werden die Eingangsdaten tiber das Symbol-
mapping auf die Sendesymbole abgebildet. Die Sendesymbole sind den
einzelnen Untertrdgern des OFDM-Systems zugeordnet.

Grundlage fiir das Symbolmapping ist die Symbolkarte, die sich aus
der adaptiven Belegung der Untertréger ergibt. Gemafi dem zyklostatio-
ndren Kanalmodell aus Abschnitt 3.4.1 wird die Netzperiode in Zeit- und
Frequenzrichtung segmentiert. Die Symbolkarte enthilt die Information,
welche Untertriagerbelegung zu welchem Zeitpunkt innerhalb der Netz-
periode verwendet wird. Die Sendesymbole werden anschlielend dem
OFDM-Modulator iibergeben. Dort werden die Sendesymbole durch
Berechnen der IDFT in die zu sendende Signalform umgewandelt.

Nach der OFDM-Modulation und dem Einfiigen des zyklischen Pra-
fix (engl. cyclic prefix, CP) durchlduft das Sendesignal den PLC-Kanal.
Dort wird es entsprechend dem im Abschnitt 3.4.1 eingefiihrten PLC-
Kanalmodell gefiltert. Im Kanalmodell werden sowohl die Ubertra-
gungsfunktion H(f) als auch das additive Rauschen n(t) berticksichtigt.
Das Signal des Nulldurchgangsdetektors wird als Referenz fiir die Syn-
chronisation der Symbolkarte mit der Netzperiode verwendet.

Basierend auf der Schitzung der effektiven Rauschleistungsdichte
pro Zeit- und Frequenzsegment wird die Symbolkarte am Sender und
Empfanger durch einen sogenannten Bitloading-Algorithmus eingestellt.
In Empfangsrichtung wird in umgekehrter Reihenfolge vorgegangen:
Zunichst wird vor der OFDM-Demodulation das CP entfernt. Anschlie-
end durchlauft das Empfangssignal den OFDM-Demodulator, wobei
die diskrete Fourier-Transformation (DFT) zur Transformation des Zeit-
signals in das Spektrum zur Symboldarstellung berechnet wird. Geméfs
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S ST
Eingangs-:
daten : | Symbol- OFDM- cp
:"| Mapping Modulator einfligen
Bitloading- ] NDD und LDS- | : | Referenz-
Algorithmus Schéitzung . | kanal H(f)
PLC-: :
Kanal-: I’Z(t) :
modell: G—)(—
Empfanger |
Ausgangs [Ty
daten :| Symbol- OFDM- cp
«— e
:| Demapping Demodulator entfernen

Abbildung 5.1 Systemmodell des adaptiven OFDM-Verfahrens

der Symbolkarte werden die OFDM-Symbole anschlieffend den Aus-
gangsdaten zugeordnet.

Wie bereits beim Entwurf des adaptiven M-FSK-Systems wird an-
genommen, dass ein perfekter Riickkanal existiert, tiber den die Infor-
mationen des Symbolmappings iibertragen werden. Da im Weiteren
die Leistungsfahigkeit des adaptiven Verfahrens gegentiber einer stati-
schen Untertrdgerbelegung evaluiert wird, wird auSerdem eine perfekte
Symbol- und Frequenzsynchronisation zwischen Sender und Empfanger
vorausgesetzt.

5.3 Systemparameter

Um das adaptive OFDM-System mit dem Stand der Technik vergleichen
zu konnen, werden die OFDM-Parameter des PRIME Standards v1.3.6
aus Tabelle 2.6.1 tibernommen. Da sich das adaptive Verfahren auf die
Art der Untertragermodulation auswirkt, ist insbesondere die Bitrate
vor der Kanalcodierung von Interesse. Die im G3-PLC- und PRIME-
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5.3 Systemparameter

Standard verwendete Kanalcodierung ist daher nicht Gegenstand des
adaptiven Systems.

Fiir hochratige Ubertragungen wird aufgrund der hohen Leistungseffi-
zienz zusitzlich zum Standard der Technik neben PSK auch eine Quadra-
turamplitudenmodulation (QAM-Modulation) betrachtet. Die maximale
Untertragerlegung wird dabei auf eine 64-QAM, die b,,,, = 6bit pro
Untertréager belegt, beschrankt.

Gemaifs dem zyklostationdren Kanalmodell aus Abschnitt 3.4.1 ent-
spricht die Anzahl der Segmente in Frequenzrichtung der Untertrager-
anzahl K = 97. Die Ubertragung erfolgt stets synchron zum Netznull-
durchgang. Mit dem Symbolintervall T, = 2,24 ms ergibt sich die Anzahl
der genutzten Segmente in Zeitrichtung zu

_ | Tac| _
M—{T J_s. (5.5)

S

Von den moglichen 256 Untertragern des OFDM-Systems stehen fiir die
Ubertragung die Untertrdger mit dem Frequenzindex von 86 bis 182 zur
Verfiigung. Aufgrund der Abtastrate von 250 kHz und eines maximalen
Frequenzbereichs bis 89 kHz kann die gesamte Signalverarbeitung im
reellen Basisband erfolgen.

Zur Schétzung der Rauschleistungsdichte und Kompensation der Ka-
naltibertragungsfunktion werden die Verfahren aus den Abschnitten
3.4.2 und 3.4.3 angewendet. Um die Koeffizienten der Kanaliibertra-
gungsfunktion zu schétzen, werden kammformig Pilottone auf jedem
8-ten Untertréger angeordnet. Die Belegung ermoglicht dabei eine hohe-
re Leistung der Pilottone fiir die Schdtzung, da insgesamt nur 13 der 97
moglichen Untertrager belegt werden. Die Pilotsymbole, die die maxima-
le Sendeamplitude minimieren, konnen dabei vorab numerisch ermittelt
werden. Basierend auf den 13 Stiitzstellen der Schitzung durch die Pi-
lottrager, werden die Koeffizienten der Kanaliibertragungsfunktion der
tibrigen Untertrager interpoliert. Dies kann durch Einftigen von Nul-
len und einer anschlieffenden Tiefpassfilterung, wie in [12] beschrieben,
erreicht werden.
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5 Adaptives orthogonales Frequenzmultiplexverfahren

5.4 Entwurf der ratenadaptiven Modulation

Die Idee der adaptiven Modulation besteht darin, die Bitrate und Leis-
tung der Untertréger eines Mehrtragerverfahrens wie OFDM unter be-
stimmten Randbedingungen optimal zu wihlen. Ublicherweise wird
zwischen den folgenden Optimierungszielen unterschieden [33]:

» Die Maximierung der Datenrate unter Beschrankung der Gesamt-
leistung, wobei die entsprechenden Verfahren als rate-adaptive
bezeichnet werden.

= Die Minimierung der Sendeleistung, um eine minimale Daten-
rate zu erzielen, wobei das Optimierungsziel als margin-adaptive
bezeichnet wird.

Die Losung des Optimierungsproblems wird als Bitloading-Algorithmus
bezeichnet. Da in NB-PLC-Anwendungen die zur Verfiigung stehende
Sendeleistung beschréankt ist und Daten nur sporadisch bei geringer
Datenrate tibertragen werden, werden in dieser Arbeit ausschliefdlich
ratenadaptive Algorithmen betrachtet.

In der Vergangenheit wurden bereits Bitloading-Verfahren fiir PLC
untersucht, die die zyklostationdren Kanaleigenschaften ausnutzen. In
[89] wird ein adaptives Bitloading-Verfahren fiir NB-PLC, basierend auf
der Analyse des zyklostationdren Rauschens, vorgeschlagen. Die Aus-
wertung des Verfahrens erfolgt dabei mit simuliertem Rauschen. In [102]
wird ein adaptives Bitloading-Verfahren fiir BB-PLC-Anwendungen
beschrieben. Die Untersuchung basiert auf der Annahme eines LPTV-
Kanals und additiven weifien gaufischen Rauschens, da die Leistungs-
dichte des Kanalrauschens mit gréfier werdender Frequenz abnimmt.
Eine Untersuchung des Bitloadings im CENELEC A-Band, basierend auf
Messdaten und G3-PLC OFDM-Parametern, wird in [70] beschrieben.

Allen bisherigen Untersuchungen ist gemeinsam, dass eine signifi-
kante Verbesserung der Bitfehlerrate und Datenrate gegeniiber einer
statischen Modulation erzielt werden konnte. Bisher existieren aller-
dings nur wenige quantitative Aussagen fiir NB-PLC-Anwendungen,
basierend auf Messdaten. In dieser Arbeit werden daher die Eigenschaf-
ten von Bitloading im Vergleich zum Stand der Technik auf Grundlage
einer umfangreichen Messdatenbasis ausgewertet.
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Zunichst werden die theoretischen Grundlagen beschrieben, die fiir
den Entwurf der ratenadaptiven Modulation verwendet werden. Hierbei
wird zundchst die sogenannte Waterfilling-Methode betrachtet. In Erwei-
terung zu der in der Literatur tiblichen Waterfilling-Methode fiir QAM-
Modulation wird der Waterfilling-Ansatz ebenfalls fiir PSK-Modulation
hergeleitet. Anschlieffend wird ein fiir die praktische Implementierung
relevanter Greedy-Algorithmus vorgestellt, der eine optimale Zuwei-
sung der diskreten Anzahl von Bits pro Untertrédger erreicht.

5.4.1 Grundlagen der Untertragermodulation

Zu den in der Literatur am héufigsten beschriebenen Bitloading-Verfahr-
en gehoren Waterfilling-Methoden. Uberlichweise wird ein Waterfilling-
Algorithmus in der Literatur unter Annahme einer QAM-Modulation
beschrieben. Wie in Abschnitt 2.5 erldutert, wird in den aktuellen PLC-
Standards PRIME und G3-PLC ausschliefSlich M-PSK-Modulation ein-
gesetzt. Aufgrund der grofien Bedeutung fiir NB-PLC werden M-PSK
und M-QAM als Modulationsverfahren fiir das adaptive Bitloading be-
riicksichtigt. Eine hilfreiche Definition fiir den Entwurf des adaptiven
Verfahrens ist dabei die sogenannte SNR-Gap. Als Grundlage fiir die Be-
schreibung der Waterfilling-Methode wird im Folgenden die SNR-Gap
fiir den M-PSK- sowie den M-QAM-Fall definiert.

5.4.1.1 SNR-Gap fiir M-PSK

Bei der M-PSK-Modulation werden M Symbole im Konstellationsdia-
gramm dquidistant auf einem Kreis angeordnet. Aus der Anzahl von M
verschiedenen Symbolen ergeben sich b = log, (M) Bits, die pro Symbol
tbertragen werden.

Die Symbolenergie E; ist durch die kreisformige Anordnung fiir alle
Symbole gleich. Der minimale Abstand zweier Symbole im Konstella-
tionsdiagramm ergibt sich aus trigonometrischer Berechnung mit dem
Radius /E; zu

i = 2¢/E. sin (%) . (5.6)

Fiir grof8es Signal-Rausch-Verhaltnis kann ein Symbolfehler durch Fehl-
entscheidung auf einen benachbarten Punkt im Konstellationsdiagramm
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5 Adaptives orthogonales Frequenzmultiplexverfahren

angendhert werden. Nach [81] ergibt sich mit dieser Ndherung die Sym-
bolfehlerrate P, fiir grofie Werte von M im AWGN-Fall zu

2E

Psppsk = 2Q < WOS sin (;)) , (5.7)
wobei Q(-) die Q-Funktion
1 [ 2

Qx) = \/Ex/e z drt (5.8)

bezeichnet.

Wie oben beschrieben, dominieren fiir ein hohes E; / N, benachbarte
Punkte im Konstellationsdiagramm die Symbolfehlerwahrscheinlichkeit.
Falls ein Gray-Code verwendet wird, fiihrt ein Symbolfehler dann zu
einem einzigen Bitfehler. Unter diesen Annahmen kann die Bitfehler-
wahrscheinlichkeit nach [81] wie folgt berechnet werden:

P, ~ % (5.9)

Fiir den Spezialfall M = 2, d.h. BPSK, ist die Approximation (5.7)
unzureichend, da nur eine Symbolfehlentscheidung moglich ist. Nach
[81] ergibt sich die Bitfehlerwahrscheinlichkeit zu

2E
Py gpsk = Q <\/;5> : (5.10)

Fiir den ratenadaptiven Entwurf des Modulationsverfahrens ist die
Definition der sogenannten PSK-SNR-Gap hilfreich:

2
Tpey = 21? <Q1 (%)) : (5.11)

Die PSK-SNR-Gap beschreibt anschaulich den Abstand zwischen der
theoretischen Kamalkapazitéit1 und der Ubertragungsrate der uncodier-

1 Die Kanalkapazitit eines bandbegrenzten AWGN-Kanals ist C = Blog, (l + %), wo-

bei S die Signalleistung, N die Rauschleistung und B die Systembandbreite bezeichnen
[81].
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5.4 Entwurf der ratenadaptiven Modulation

ten M-PSK-Modulation. Aus (5.11) ist ersichtlich, dass die PSK-SNR-Gap
nur von der Symbolfehlerrate abhingt.

In [28] wird die Approximation sin(x) ~ x fiir kleine Argumente von
sin(-) verwendet, um (5.7) und (5.9) nach b aufzulosen. Es gilt

1 E
b =-1 5 . 12
M-PSK 2 OgZ < NOFPSK > (5 )

Insbesondere fiir Optimierungsverfahren des ratenadaptiven Entwurfs
ist eine Darstellung nach (5.12) hilfreich, da sich die Bitrate der PSK-
Modulation als Funktion der Symbolenergie und Symbolfehlerrate aus-
drticken ldsst.

5.4.1.2 SNR-Gap fir M-QAM

Bei QAM werden die Symbole im Allgemeinen quadratisch im Konstel-
lationsdiagramm angeordnet. Fiir den Spezialfall einer geraden Anzahl
b und einer quadratischen Anordnung der Symbole kann die minima-
le Distanz im Konstellationsdiagramm nach [81] wie folgt angegeben
werden:

6E
din =\ 37 =1 (5.13)

wobei E; fiir die durchschnittliche Symbolenergie steht. Die Symbolfeh-
lerwahrscheinlichkeit berechnet sich nach [81] dann zu

2
B 2(VM —1) 3E,
Pimoam =1— (1 - WQ ( (M—l)NO>> . (5.14)

Symbolfehlerwahrscheinlichkeiten fiir rechteckige Konstellationsdia-
gramme werden in [8] angegeben. Fiir ein rechteckféormiges Konstellati-
onsdiagramm der 8-QAM ergibt sich die Symbolfehlerwahrscheinlich-
keit zu

5 E
Posoam = ¢Q < 31\7'()) . (5.15)
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5 Adaptives orthogonales Frequenzmultiplexverfahren

Mit den gleichen Annahmen wie zur Herleitung von (5.7) wird in [81]
eine obere Schranke der Symbolfehlerrate (5.14) fiir M-QAM angegeben:

3E
P <4 — s . 5.16
s M-QAM < 4Q ( @ 1)N0> (5.16)

Durch Einsetzen von (5.9) auf der linken Seite und Auflésen nach b
ergibt sich nach [9] der Ausdruck

E

wobei die QAM-SNR-Gap fiir M-QAM wie folgt definiert ist:

2
Toam = % (Q‘l (%)) . (5.18)

5.4.2 Entwurfsprinzip des Bitloading-Verfahrens

Wie in Abschnitt 5.2 beschrieben, kann bei Verwendung eines OFDM-
Verfahrens sowohl die Symbolenergie als auch die Anzahl an Bits, die ei-
nem Untertrdger zugeordnet sind, in weiten Grenzen eingestellt werden.
Um den bestméglichen Durchsatz bei einer gegebenen Symbolfehlerrate
zu erzielen, werden ratenadaptive Bitloading-Verfahren verwendet. Ziel
ist, das Optimierungsproblem

K
bges = max Z by (5.19)
k=1

unter der Nebenbedingung

K
Emax = 3 Ex (5.20)
k=1

zu lésen, wobei E; die Symbolenergie und b; die Anzahl der Bits pro
Symbol des i-ten Untertrégers bezeichnen.
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5.4 Entwurf der ratenadaptiven Modulation

5.4.3 Waterfilling fiir M\-QAM

Eine bekannte Losung des Problems (5.19) fiir QAM ist ein Optimie-
rungsverfahren mit Lagrange-Multiplikatoren. Nach [50] ergibt sich die
Losung fiir die Energielevel E; durch die Verwendung der Lagrange-
Multiplikatoren zu

E — L _ly
E, = % =+ (NO — No,k) ‘Toam, mit Ny = X Z Nor,  (5:21)
k=1

wobei Ny die Rauschleistungsdichte des k-ten Untertragers bezeich-
net, welche als flach angenommen wird. Aufgrund der Eigenschaft E +
Noj - Toam = konst. wird die Lésung auch als Waterfilling-Methode
bezeichnet. Falls die Untertragerrauschleistungsdichte N, grofser als
die mittlere Rauschleistungsdichte Nj, ist, konnen bei der Berechnung
negative Energien auftreten. In diesem Fall wird den betroffenen Un-
tertragern die Energie 0 zugeordnet. Die optimalen Untertrégerbitraten
ergeben sich mit (5.17) zu

_ Ex
bk,QAM = 10g2 <1 + I\]O,erANI> . (522)

5.4.4 Waterfilling flir M-PSK-Modulation

Die aus der Literatur bekannte Waterfilling-Methode nach (5.21) lasst
sich nicht direkt auf eine PSK-Untertragermodulation tibertragen. Statt-
dessen muss die Losung der Langrange-Funktion

K K
L(Eg,A) = Y beapsk + A ( Y E— Emax) (5.23)
k=1 k=1

durch Einsetzen von (5.12) und (5.11) in (5.19) neu berechnet werden.
Durch Losen ergibt sich die optimale Energieverteilung zu

E
Ep = 2. (5.24)

Die Schritte der Herleitung sind in Anhang A.6 detailliert beschrieben.
Im Gegensatz zu (5.21) ist die Energie fiir jeden Untertréager konstant
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5 Adaptives orthogonales Frequenzmultiplexverfahren

und nicht vom Rauschen Nj; oder der PSK-SNR-Gap I'pgx abhéngig.
Die optimale Bitratenverteilung ergibt sich zu

1 E,
bk,PSK = E logz (I\I()JCFPSK> . (525)

5.4.5 Waterfilling in Abhangigkeit der
Bitfehlerwahrscheinlichkeit

In der Praxis ist es haufig wiinschenswert, anstelle der Symbolfehler-

wahrscheinlichkeit eine minimale Bitfehlerwahrscheinlichkeit vorzuge-

ben. Durch Einsetzen von (5.9) in die PSK-SNR-Gap (5.11) ergibt sich
die Rate der PSK-Modulation (5.25) zu

1
b psk = 5 log,

_ 1 27-"'2'Ernax -1 bk,PSKPb
- 3om (M=) om0 (32

(5.26)

Analog ergibt sich durch Einsetzen von (5.9) in die QAM-SNR-Gap (5.18)
die Rate der QAM (5.22) zu

b —1lo Emax + 1—‘QAMWOK
k,QAM 22 K NO,k FQAM
1 3 max NoK | — log, (KN
= log, 5 +No 0g, (KN )-

G )

Diese Gleichungen sind nicht geschlossen losbar. Aufgrund des streng
monotonen Verlaufs des Logarithmus und der Q-Funktion lasst sich
innerhalb eines Intervalls von b ein Fixpunktverfahren entwickeln. Eine

(5.27)
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5.4 Entwurf der ratenadaptiven Modulation

Naherungslosung kann dabei iterativ bestimmt werden. Die Berech-
nungsvorschriften lauten

(n—1)
1 27°E (P,
blg,nP)SK E lo g, < max ) lo g, Q 1 k,PSK

NNy 2
(5.28)
bzw.
bl(c,VgAM = log, BE(ma;; 5 + NoK | —log,(KNyy).-
[ (52))
(5.29)

In der Praxis hat sich gezeigt, dass drei bis fiinf Iterationen ausreichend
sind, um ein hinreichend genaues Ergebnis zu erzielen. Zuldssige Bi-
traten miissen im Intervall [0, bmax] = [0, 6] gefunden werden. Als
Startwert wird b(*) = bpax/2 = 3 gewdhlt. Wird in einem Iterations-
schritt die Bitrate eines Untertrdgers negativ, so wird diese zu Null
gesetzt. Aulerdem werden die Anzahl der aktiven Untertrager K und
die mittlere Rauschleistungsdichte N aktualisiert.

Bitraten, die grofser als b, sind, werden zu 6 abgerundet und die
Energie wird neu berechnet. Die frei gewordene Energie wird mit £~
bezeichnet und fiir die nachfolgende Ratendiskretisierung verwendet.

5.4.6 Ratendiskretisierung

Ein Nachteil der Waterfilling-Methode ist, dass die berechneten Bitra-
ten wertkontinuierlich sind. Daher ist ein zusétzlicher Diskretisierungs-
schritt notwendig, um diskrete Werte zur Parametrierung der PSK- bzw.
QAM-Modulation zu erhalten.

Das nachfolgende Diskretisierungsverfahren orientiert sich an [52].
Zunichst werden die Inkrementalenergie AE; (b)) und die Dekrementa-
lenergie AE; (by), bezogen auf jeden Untertréager k, definiert:

AE; = E(b{, Nyy) — E(by, Noy), (5.30)
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5 Adaptives orthogonales Frequenzmultiplexverfahren

AE; = E(by, Nox) — E(b , Nog)- (5.31)

Dabei sind b = [b;] und by = |b;|. Die Symbolenergie E(b, N)
wird durch Umformen von (5.10), (5.15), (5.7) und (5.14) berechnet. Die
Ergebnisse sind in Tabelle 5.1 zusammengefasst.

Der Pseudocode des Verfahrens ist in Algorithmus 1 dargestellt. Der
Algorithmus besteht aus einer Schleife, die so lange wiederholt wird, bis
alle Untertrager verarbeitet sind. Die Bitrate des Untertréagers mit der
hochsten Inkrementalenergie AEj+ wird abgerundet. Anschlieffend wird

dessen Energie durch Abziehen von AE; angepasst. Die frei gewordene

Energie wird zu E~ addiert.

Die Energie E~ kann genutzt werden, um die Bitrate eines anderen
Untertrdgers zu erhohen. Falls eine minimale Inkrementalenergie tiber
alle Untertrager existiert, die kleiner als E™ ist, wird dessen Bitrate
aufgerundet. Entsprechend wird der gleiche Anteil von E~ abgezogen.

Durch das Abrunden der Bitraten mit den grofiten Inkrementalenergi-
en und das Aufrunden der Bitraten mit den kleinsten Inkrementalener-
gien wird sichergestellt, dass moglichst kleine Energiebetrdge zwischen
den Untertragern ausgetauscht werden. Im Allgemeinen gilt fiir die
verbleibende Energie nach der Diskretisierung E~ > 0. Die restliche
Energie wird anschlieflend auf alle Trager gleichméafiig aufgeteilt.

5.4.7 Greedy-Algorithmus

Ein Nachteil der Waterfilling-Methode ist, dass abweichend vom theo-
retischen optimalen Ergebnis eine Ratendiskretisierung durchgefiihrt
werden muss. Um das Diskretisierungsproblem zu umgehen, wurden
in der Vergangenheit Methoden mit diskretem Wertebereich entwickelt,
die zu einer optimalen Losung von (5.19) fithren. Eine Vielzahl der Me-
thoden ldsst sich dabei der Klasse der sogenannten Greedy-Algorithmen
zuordnen.

Nachfolgend wird ein Greedy-Algorithmus, basierend auf der Me-
thode fiir BB-PLC in [102], vorgestellt. Die Idee des Verfahrens ist, die
Rate desjenigen Untertrdgers zu erhohen, der die kleinste zuséatzliche
Energie benotigt, um ein weiteres Bit zu tibertragen. Dieser Prozess wird
wiederholt, bis die gesamte zur Verfiigung stehende Energie verteilt
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5.4 Entwurf der ratenadaptiven Modulation

Algorithmus 1 M-PSK Ratendiskretisierung

1: procedure RATENDISKRETISIERUNG(by, Ny k)

2:

10:
11:

12:

13:
14:
15:
16:
17:

19:
20:
21:
22:
23:
24:

Initialisierung
u+{1,...,K} > Untertragerindizes
E <0 > Freie Energie
forall k € U do > In- und Dekrementalenergie berechnen
b [by]
by < by
AE{ « E(bf,Nyx) — E(b, Nyy) > Siehe Tabelle 5.1 fiir E(-)
AE; + E(by, Noy) — E(by , Noy)
end for
while i/ # @ do > Verarbeite alle Untertrager
i - arg max {AEHk € LI}
keu
E;, < E,— AE; > Neue Untertréagerenergie
E" < E +AE;
b; < b; > Neue Bitrate
U+ U\{i} > Relatives Komplement
while 3k(k € U Amin AE; < E”)do > Freie Energie

verteilen
18:

i < argmin {AElﬂk € Ll}
kel
E; < E; + AE/
E- «+ E- —AE}
b; < b
U<+ U\{i}
end while
end while

25: end procedure
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5 Adaptives orthogonales Frequenzmultiplexverfahren

Tabelle 5.1 Néaherungen der Symbolenergie fiir M-PSK und M-QAM

Name b Symbolenergie E(b, N)
- 0 0
BPSK 1 % Q7 N(p,)?
_1 (18P,\?
8-QAM 3 3N, - O <5>
—1 (Pb
€(2,3, N (9 (F)
M-PSK 2| —=%
4,5,6} 2 sin (7‘(/2 )

2

: €24 @-DNy [ |Q=VI=BD)- V2
M-QAM 5,6} 3 Q (\J 2(\/2?71) )

ist. Die Energie, die benotigt wird, um ein weiteres Bit, d. h. b + 1, auf
dem k-ten Untertrdger zu tibertragen, wird als Differenzenenergie w;
bezeichnet. Es gilt

E(by+1,Nyx) — E (b, N, b b
wg(by) = { (b + 1, No) (b Nox) , by < max (53)
0, sonst

Die Differenzenenergie kann mit den Naherungen der Symbolenergie
aus Tabelle 5.1 berechnet werden.

Das Ablaufdiagramm des Greedy-Algorithmus ist in Abbildung 5.2
dargestellt. Nach der Initialisierung der Untertragerbitraten b, und Un-
tertragerenergien E; wird wy (b, = 0) fiir alle Untertréger berechnet. Die
Berechnung entspricht der Differenzenenergie, um genau ein Bit pro
Untertréger zu iibertragen. In der folgenden Schleife wird der Index des
Untertrégers mit der kleinsten Differenzenenergie wy (b, ) gesucht, d. h.

i=arg mkin wy(by). (5.33)

Die maximale Energie, die auf alle Untertréger verteilt werden kann,
wird mit E,, bezeichnet. Solange die Summe der Differenzenenergie
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5.5 Begrenzung der Signalleistung

Initalisiere:

bk = O,
E, =0, Ende
E =0,

sum

berechne w; (0)Vk

i = argmin = wy(by)
k

E; = E;i +wi(by),
Esum = Esum + wi(bi)/
bi = b,’ + 1
berechne w; (b;)

falsch

Abbildung 5.2 Ablaufdiagramm des Greedy-Algorithmus

w; (b;) im aktuellen Iterationsschritt und die bisher insgesamt zugewiese-
ne Energie E_, kleiner als E_,,, ist, wird b; um ein Bit inkrementiert. Die
dazugehorigen Energien E; und E,,,, werden entsprechend aktualisiert.
Die Schleife wird dann mit der Neuberechnung von w;(b;) fortgesetzt.
Die Konvergenz des Verfahrens gegen das Optimum wird in [3] und
[23] gezeigt.

Da eine zeitlich konstante Bitfehlerwahrscheinlichkeit vorausgesetzt
wird, wird das Bitloading-Verfahren unabhéngig fiir jedes der insgesamt
M = 8 OFDM-Symbole innerhalb einer Netzperiode durchgefiihrt (vgl.
Abschnitt 3.4.1).

5.5 Begrenzung der Signalleistung

In den vorausgegangenen Betrachtungen wurden noch keine Einschran-
kungen beziiglich der zuldssigen Signalleistung gefordert. In der Praxis
ist die maximale Signalleistung jedoch stets begrenzt. Die Beschrén-
kung kann sowohl technische Griinde haben wie beispielsweise die
Leistungsfahigkeit der analogen Endstufen, als auch durch gesetzliche
Bestimmungen vorgegeben sein.
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5 Adaptives orthogonales Frequenzmultiplexverfahren

Fiir einen FEinsatz des Bitloading-Verfahrens im CENELEC-Band muss
sichergestellt werden, dass die im Abschnitt 2.2.1 aufgefiihrten Leis-
tungsgrenzwerte der Norm EN 50065-1 eingehalten werden. Im Fol-
genden werden die dazu notwendigen Anpassungen des adaptiven
OFDM-Verfahrens vorgestellt.

Die erste Bedingung der Norm EN 50065-1 entspricht einer Beschran-
kung der spektralen Leistungsdichte. Die nach der Messvorschrift mit
einem Spektrumanalysator zu bestimmende Leistungsdichte wird fiir
die weitere Betrachtung nach oben abgeschatzt. Hierzu wird angenom-
men, dass die Mittenfrequenz des Spitzenwertdetektors mit der Mess-
bandbreite Bg, = 200 Hz genau der Untertragerfrequenz des leistungs-
starksten Untertragers entspricht. Dieser Untertrager wird nachfolgend
mit dem Index i bezeichnet. Das Betragsquadrat des Spektrums des i-ten
Untertragers bei der Frequenz f; ist

f—fi
Af
wobei A, ., die Amplitude des Untertrdgers bezeichnet. Mit der An-

nahme eines idealen Bandpasses mit der Bandbreite Bg, ergibt sich fiir
das Spektrum des Detektorsignals

2
, (5.34)

|Suri(f)]* = ‘Ai,maxsinc <

2
, (5.35)

2 . —fi
Sp,i(f)]” = ‘Ai,maxSInc (fAffl) rectp, (f — f;)
wobei recty(+) die symmetrische Rechteckfunktion der Breite B bezeich-
net. Fiir die Einhiillende des Detektorsignals im Zeitbereich ergibt sich
mit der Abschitzung sinc(-) < 1:

t D7 f
Isp(t)] < ‘Ai,maxsinc (B) 2t (5.36)

SA

Der Amplitudenwert A, ., kann also im Detektor nicht tiberschritten
werden. Entsprechend den Normvorgaben wird A, ., zu 120dBuV =
1V gesetzt. Fiir die maximale Untertragerenergie folgt

Pyr 1v2 1
EUT,max = A,;lax = ) : Ff ’ (537)
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5.6 Begrenzung der Signalamplitude

wobei Pyt . der maximalen Signalleistung einer Sinusschwingung mit
der Amplitude 1V entspricht.

Da fiir den Untertrdgerabstand Af > Bg, gilt, wird nicht die gesamte
Leistung des Untertrdgers im Spitzenwertdetektor erfasst. Ein realer
Spitzenwertdetektor wird also eine niedrigere Amplitude messen und
die Auswertung der maximalen Untertragerenergie nach (5.37) dient als
eine obere Schranke.

Durch die Beschrankung der Untertrédgerenergie ergeben sich folgende
Modifikationen der Bitloading-Algorithmen:

» Der Greedy-Algorithmus aus Abschnitt 5.4.7 muss um die Be-
dingung E; + w; > Eyr max erweitert werden. Diese wird im
Testblock vor der Bedingung w; + E,; > E, .. eingefligt. Falls
die Ungleichung wahr ist, wird w; = oo gesetzt und das nichste
minimale w; gesucht. Falls die Ungleichung falsch ist, wird der
Algorithmus unverandert fortgesetzt.

» Beim Waterfilling-Algorithmus werden zur Durchfithrung der
Ratendiskretisierung aus Abschnitt 5.4.6 alle Bitraten der Unter-
trdager so weit verringert, bis die zugewiesene Energie kleiner als

EUT, max ISt

5.6 Begrenzung der Signalamplitude

Die zweite Bedingung der Norm EN 50065-1 (vgl. Abschnitt 2.2.1) ent-
spricht einer Begrenzung der zuldssigen Signalamplitude. Entsprechend
den Normvorgaben kann durch Limitieren der Amplitude (engl. clip-
ping) auf A = 5V des Sendesignals ein Uberschreiten verhindert
werden.

Fiir das Ausgangssignal x.(t) in Basisbanddarstellung folgt durch
Anwenden des Signalbegrenzungsfilters

x(t), lx(t)] < A
£ = ' ges,max
xc( ) {A e/-arg(x(t))’ |x(t)\ S A

ges, max

ges,max

. (5.38)

ges,max

Durch die Signalbegrenzung entsteht ein Verlust der Amplitudeninfor-
mation, wohingegen die Phaseninformation arg(x(t)) des Sendesignals
x(t) erhalten bleibt.
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Ein OFDM-Signal weist eine stark variierende Amplitude mit zufél-
ligem Charakter auf. Entsprechend fiihrt eine Signalbegrenzung des
OFDM-Signals stets zu unerwiinschten Verzerrungen. Neben der Beein-
trachtigung des Nutzsignals ist ein weiterer Effekt die Erhohung der
AuBerbandstoérung, da durch die Nichtlinearitdt des Begrenzungsfilters
die Orthogonalitit der Untertrdger aufgehoben wird. Im Folgenden wer-
den die Auswirkungen auf das Nutzsignal durch das Clipping genauer
betrachtet.

5.6.1 Approximation des Crestfaktors

Zur Charakterisierung einer Signalform wird héufig der sogenannte
Crestfaktor verwendet
max{x(t)}

Acr = - s (5.39)

wobei 0% = E{|x(t)|2} der mittleren OFDM-Sendeleistung vor der

Signalbegrenzung entspricht. Das Quadrat des Crestfaktors wird auch
als Peak-to-average power ratio (PAPR) bezeichnet [71]:

max{x(t)}{

(72

P =A%y = (5.40)
Fiir den Schaltungsentwurf bedeutet ein hoher Crestfaktor, dass aktive
Bauteile tiber einen grofien Dynamikumfang verfiigen miissen, um die
Signalform unverzerrt iibertragen zu kénnen. Des Weiteren ist die maxi-
mal zulédssige Signalamplitude wie beschrieben durch EMV-Vorschriften
begrenzt. Im Folgenden wird die Verteilungsfunktion des Crestfaktors
fir OFDM gemaf den Spezifikationen aus Abschnitt 5.3 betrachtet.

Die Verteilungsfunktion des Crestfaktors bei OFDM mit K Untertré-
gern kann nach [69] wie folgt approximiert werden:

1,2 \ &K
F(Acp) = <1 - eZACF) , (5.41)
wobei die Annahme zugrunde liegt, dass das die Amplitudenverteilung

des OFDM-Signals fiir grofie K einem gaufsverteilten Rauschprozess
entspricht.
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5.6 Begrenzung der Signalamplitude

Im Falle einer Uberabtastung des OFDM-Signals wird die stochasti-
sche Abhangigkeit der Abtastwerte durch den Faktor « berticksichtigt.
Fiir den Spezialfall fehlender Uberabtastung gilt « = 1. Der Faktor a
muss nach [69] empirisch ermittelt werden.

Nach [69] wird von einem komplexen Basisbandsignal mit Rayleigh-
verteilten Amplituden ausgegangen (vgl. Anhang A.7). Gemdfs den
Annahmen aus Abschnitt 5.3 wird fiir das adaptive OFDM-System auf-
grund der niedrigen Frequenzen von einem reellen Basisbandsignal
ausgegangen. Nachfolgend wird daher die Approximation des Crestfak-
tors fiir ein reelles Sendesignal hergeleitet.

Fiir die Dichtefunktion des Betrags einer gaufiverteilten Zufallsvaria-
ble Y = |X| mitX ~ N (0,0?) gilt, dass Y einer sogenannten Halb-Normal-
verteilung folgt. Die Wahrscheinlichkeitsdichte der Halb-Normalvertei-
lung ist wie folgt definiert

fely) = U{; Jiz, y>0. (5.42)

Entsprechend gilt die Halb-Normalverteilung fiir den Betrag der Abtast-
werte des reellen OFDM-Zeitsignals x(t).

Zunéchst wird angenommen, dass keine Uberabtastung des OFDM-
Signals im Zeitbereich vorliegt. Bei K stochastisch unabhdngigen Abtast-
werten des OFDM-Symbols gilt fiir die Wahrscheinlichkeit, dass der Be-
trag des Signals x(nT) fiir jeden Abtastzeitpunkt nT mitn € {1,...,K}
kleiner als z ist

P (max(|x( ) HP =F ()X, (543

n

wobei F, (z) der Verteilungsfunktion der Halb-Normalverteilung gemas
(5.42) entspricht:

_ / £.(D) dT:erf<(T\Zﬁ>. (5.44)
0

Die gaufische Fehlerfunktion wird dabei mit erf(-) bezeichnet, d. h.

erf(z \F / 0 drt. (5.45)

141
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Durch Einsetzen von (5.39) in (5.42) folgt fiir die Verteilungsfunktion des
Crestfaktors des reellwertigen OFDM-Signals

A K
Fop(Acp) = erf (\%) : (5.46)

5.6.1.1 Auswertung der Crestfaktor-Approximation

Da nach Spezifikation des OFDM-Systems aus Abschnitt 5.3 nur 97 der
512 moglichen Untertrager belegt sind, konnen die 512 Abtastwerte eines
OFDM-Symbols nicht mehr als unkorreliert angenommen werden. Ana-
log zur Beschreibung des komplexwertigen OFDM-Signals (5.41) wird
daher ein Exponent « als Korrekturfaktor eingefiihrt. Die approximierte
Verteilungsfunktion ergibt sich zu

For(hep) —ert (1) 5.47
cr( CF)—er(ﬁ) : (5.47)
Durch Parametervariation kann der Wert & = 4,1 des Exponenten be-
stimmt werden, mit dem sich eine gute Ubereinstimmung mit der tat-
sdchlichen Verteilung ergibt.

In Abbildung 5.3 sind die simulierte Verteilungsfunktion des Crestfak-
tors und die Approximation nach (5.47) dargestellt. Zur logarithmischen
Darstellung wurde die Umrechnung Acgqp = 2010g;o(Acg) verwendet.
Die Abbildung zeigt, dass die Approximation der Verteilungsfunktion
gut mit der simulierten Kurve tiber den gesamten dargestellten Bereich
iibereinstimmt.

Durch Auswerten des Verlaufs von Fop(Acp) kénnen Aussagen iiber
die Wahrscheinlichkeit des Crestfaktors getroffen werden. So betragt
beispielsweise die Wahrscheinlichkeit, dass der Crestfaktor grofier als
8dB ist, bereits P(Acggp > 8dB) > 99,1 %. Der grofie Crestfaktor ist
dabei problematisch, da die Verzerrungen durch die anschlieflende Si-
gnalbegrenzung zu einer Erhéhung der BER fiihren.

Die Verzerrung wirkt sich umso schadlicher aus, je grofser der Crestfak-
tor im Vergleich zur Begrenzungsschwelle ist. Der Bereich lasst sich aus
Abbildung 5.3 als Abflachen der Kurve erkennen. Soll Clipping vermie-
den werden, darf eine Signalbegrenzung erst in der Groflenordnung von
4,47 - o (entspricht Acpgp = 13 dB) wirksam sein. Von regulatorischen
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Simulation

- 4- Approximation

(Acr)
]
(o)}
I

Fcr
=
I~

T

08444 ‘ ‘

6 8 10 12 14
)\CF,dB in dB

Abbildung 5.3 Simulation und Approximation der Verteilungsfunktion des Crestfaktors
bei statischer 64-QAM Tragerbelegung der OFDM

Problemen abgesehen, miisste die Spitzenleistung der Sendeendstufen
dazu auf das 20-fache der mittleren OFDM-Sendeleistung ausgelegt
sein. Es ist daher wiinschenswert, den Crestfaktor zu minimieren. Im
Folgenden wird eine entsprechend optimale Signalbegrenzungsschwelle
bestimmt.

5.6.2 Bestimmung des Clipping-Pegels

Fiir die weitere Untersuchung wird der Clipping-Pegel nach [72] wie
folgt definiert:

A

x, = —EE, (5.48)

wobei A der Schwelle des Signalbegrenzungsfilters (5.38) ent-

ges, max
spricht. Fiir die gesamte zur Verfligung stehende Sendeenergie eines

OFDM-Symbols (5.20) folgt durch Einsetzen von x,

2
E o (72 - Ages,max

—_— == 5.49
T RF T Tag 64
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5 Adaptives orthogonales Frequenzmultiplexverfahren

Die Sendeenergie des Bitloading-Verfahrens wird entsprechend durch
Auswahl des Clipping-Pegels x, definiert. Zur Auswahl sind zwei gegen-
sétzliche Effekte zu berticksichtigen: Eine Erhohung der Sendeleistung
fuhrt zu einer Reduzierung der BER, die durch das Kanalrauschen verur-
sacht wird. Diesem Effekt entgegengesetzt, steigt die Wahrscheinlichkeit
von Bitfehlern, die aus Verzerrungen durch Clipping resultieren. Auf-
grund der nichtlinearen Signalbegrenzung lassen sich die genannten
Bitfehlerursachen nicht unabhéngig voneinander betrachten.

Da Clipping-Fehler durch das Bitloading-Verfahren nicht beriicksich-
tigt werden, hat die Wahl des Clipping-Pegels (5.48) einen Einfluss auf
die Leistungsfiahigkeit des Verfahrens. Ein geeignetes x, kann durch
Minimieren der Bitfehlerwahrscheinlichkeit gefunden werden:

£. = argmin Py(x,). (5.50)

Xc

Nachfolgend wird die optimale Losung ndherungsweise durch Mini-
mieren der Bitfehlerrate mittels Variation von x,, bestimmt. Die Optimie-
rung wird dabei unter realistischen Kanalbedingungen, wie in Abschnitt
3.4.1.2 definiert, durchgefiihrt.

5.6.2.1 Adaptives OFDM

Zunichst wird die Losung £, unter Verwendung des Bitloading-Ver-
fahrens nach Abschnitt 5.4.7 bestimmt. In Abbildung 5.4 sind die Bitfeh-
lerraten in Abhéngigkeit vom Clipping-Pegel in den unterschiedlichen
Referenzszenarien nach Abschnitt 3.4.1.2 dargestellt.

Fiir die Darstellung wurde der Clipping-Pegel x, im Bereich von 0 bis
12 mit einer Schrittweite von 0,2 variiert. Die Vorgabe der Bitfehlerrate
des Bitloading-Verfahrens betragt 10>, Gut zu erkennen ist, dass in dem
Bereich 0 < x,. < 4 die Bitfehlerraten stark abfallen und dann weitestge-
hend auf gleichem Niveau bleiben. Fiir kleine Werte von x, entstehen
vorwiegend Bitfehler durch das haufige Auftreten von Clipping. Fiir
grofiere Werte von x, spielt Clipping dagegen eine untergeordnete Rolle
und die Bitfehlerrate wird hauptsachlich durch die Kanaleigenschaf-
ten bestimmt. Das Bitloading-Verfahren fiihrt fiir 4 < x, schlieSlich zu
einem Abflachen der Kurven, da durch die adaptive Eigenschaft verhin-

144



5.6 Begrenzung der Signalamplitude

-1
5-10 "4 ——K-15

—e— K-25
—B— K-35
—6— T1-15
—e— T1-25
—&— T1-35
—4— G-15
—o— G-25

107!

T T T 11T

1072

BER

T T TTT1TT

1073

T T TTTTT1T

—4 | | 1 | 1
107, 2 4 6 8 10 12

Abbildung 5.4 Einfluss des Clipping-Pegels x, auf die Bitfehlerrate bei Verwendung von
Bitloading unter verschiedenen Kanalbedingungen

dert wird, dass die Bitfehlerrate durch das Kanalrauschen fiir ein groier
werdendes x, wieder ansteigt.

Unter ungiinstigen Kanalbedingungen, wie beispielsweise in den
Referenzszenarien K-35 und T1-35, ist das Abflachen der Kurven zu
Beginn geringer ausgepragt. Aufgrund des starken Kanalrauschens kon-
nen Bitfehler durch das Clipping gegentiber den Kanaleigenschaften
vernachldssigt werden. Dies fithrt dazu, dass das Bitloading-Verfahren
bereits fiir kleine Werte von x, die Bitfehlerrate reduziert.

Um eine moglichst grofSe Sendeleistung zu erhalten, sollte x,, unter
Berticksichtigung der erreichbaren kleinsten Bitfehlerrate, so klein wie
moglich gewahlt werden. Zur Parametrierung des Bitloading-Verfahrens
wird der Clipping-Pegel daher an die Schwelle des Abflachens der Kur-
ven aus Abbildung 5.4 gelegt. Durch Ablesen wird der Wert £, 5, = 3,7
bestimmt.

5.6.2.2 Statisches OFDM

Analog zur Optimierung des Clipping-Pegels unter Verwendung von
Bitloading wird nachfolgend die minimale BER bei statischer Untertra-
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Abbildung 5.5 Einfluss des Clipping-Pegels x, auf die Bitfehlerrate bei Verwendung von
statischer 8-QAM Tréagerbelegung unter verschiedenen Kanalbedingungen

gerbelegung bestimmt. Der Verlauf der BER hédngt neben dem Rauschs-
zenario zusatzlich von der Wertigkeit M und der Art der Modulation ab
(bspw. M-PSK oder M-QAM).

Bei ansonsten gleicher Parametrierung der statischen OFDM, wie in
Abschnitt 5.6.2.1 beschrieben, ist das Ergebnis der BER in Abhéngigkeit
von x, beispielhaft fiir 8-QAM in Abbildung 5.5 gezeigt. Als Gemein-
samkeit der dargestellten Bitfehlerraten ist zu erkennen, dass die BER
zundchst fiir ein grofler werdendes x, abfallen (negativer Gradient) und
nach Erreichen eines Tiefpunktes kontinuierlich steigen (positiver Gradi-
ent). Der Bereich mit negativen Gradienten ist, wie im Falle von Bitloa-
ding, dem hdufigen Auftreten von Clipping zuzuordnen. Im Gegensatz
zum Bitloading zeigt sich nach Erreichen des Tiefpunkts ein positiver
Gradient der BER, da die BER nun durch das Kanalrauschen dominiert
wird und sich durch die abnehmende Signalleistung verschlechtert.

Die Position des Tiefpunkts der BER auf der x.-Achse variiert in Ab-
hédngigkeit vom Referenzkanal. Bei grofier werdender Kanaldampfung
hat das Kanalrauschen einen stirkeren Einfluss und das Minimum ver-
schiebt sich nach links. Dies ist beispielsweise im Vergleich eines 350-
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5.6 Begrenzung der Signalamplitude

Tabelle 5.2 Clipping-Pegel £, fiir minimale BER bei statischer OFDM-Tragerbelegung

c,stat
in Abhéngigkeit von M und verschiedenen Referenzkanilen

Kanal BPSK QPSK 8QAM 16-QAM 32-QAM 64-QAM

G-15 1,3 1,1 1,7 1,7 1,9 2,1
G-25 0,9 0,9 1,5 1,5 1,7 1,9
G-35 0,1 0,1 0,7 0,9 0,7 0,9
K-15 1,3 1,3 1,9 1,9 2,3 2,5
K-25 1,1 1,1 1,9 1,9 2,1 2,3
K-35 0,5 0,5 0,9 1,1 1,1 11
T2-15 - - - 2,3 2,3 2,7
T2-25 1,7 1,3 1,9 1,9 2,1 2,3
T2-35 0,3 03 0,7 0,9 09 09
T1-15 1,7 1,3 1,9 1,9 2,1 2,3
T1-25 11 11 1,7 1,7 1,9 2,1
T1-35 0,3 0,3 0,7 0,9 0,9 11

m-Kanals mit einem 150-m-Referenzkanal zu erkennen. In Tabelle 5.2
sind die Minimalstellen 1), der BER fiir QAM und M = 2,4, ..., 64
zusammengefasst.

Neben der Kanalddampfung hat das Modulationsverfahren einen Ein-
fluss auf den Kurvenverlauf. Es zeigt sich, dass die Minimalstelle bei
hoherwertigen Modulationsarten auf der x_-Achse nach rechts verscho-
ben wird. Der schddliche Einfluss des Clippings tiberwiegt daher tiber-
proportional den Einfluss des Kanalrauschens fiir ein groier werdendes
M. Dies zeigt die Schwierigkeit, ohne Kenntnis des Rauschniveaus am
Empfanger bei einer Beschrankung der Sendeamplitude die optimale
Sendeleistung am Sender einzustellen.

Fiir den weitergehenden Vergleich der statischen Modulation und

des Bitloading-Verfahrens wird fiir jedes M ein konstantes J?éf:{;t, un-
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5 Adaptives orthogonales Frequenzmultiplexverfahren

Tabelle 5.3 Optimierter Clipping-Pegel in Abhédngigkeit von M

BPSK QPSK 8-QAM 16-QAM 32-QAM 64-QAM

e 13 13 1,9 2,3 23 23

abhéngig vom konkreten Rauschszenario, festgelegt. Da aus Tabelle
5.2 ersichtlich ist, dass kein gemeinsames Optimum existiert, wird ein

Wert gewihlt, der fiir mindestens einen Referenzkanal optimal ist. Die

M)

festgelegten Werte J%c,stat sind in Tabelle 5.3 gezeigt.

(M)

Durch die Wahl eines konstanten J%C,stat ergibt sich fiir die betrachteten
Referenzkanile im Allgemeinen eine Abweichung zum optimalen Wert.
Der relative Fehler der BER ergibt sich zu

PR () R (<)

BER(x;) — BER (f(M) )

c,stat

(5.51)

Die Auswertung des relativen Fehlers in Abhangigkeit von den Refe-
renzkandlen ist in Tabelle 5.4 zusammengefasst.

Die Auswertung zeigt, dass der relative Fehler in Abhédngigkeit vom
Referenzkanal teilweise stark variiert. Der Fehler ist insbesondere bei
den giinstigen Kanalbedingungen T1-15 und T2-15 am grofiten, da der
Verlauf der BER dort ein ausgepréigtes Minimum besitzt (vgl. Abbildung
5.5). Der maximale relative Fehler wird fiir BPSK mit einem Wert von
46 % ermittelt. Dies macht deutlich, dass eine optimale Einstellung der
Sendeamplitude bei statischer Trdgerbelegung der OFDM ohne Kennt-
nis des Rauschszenarios am Empfanger a-priori nicht moéglich ist. Fiir
einen Vergleich zwischen statischer Trégerbelegung und dem Bitloading-
Verfahren ist es somit sinnvoll, den Clipping-Pegel der statischen Modu-
lation entsprechend dem Storszenario anzupassen.
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5.6 Begrenzung der Signalamplitude

Tabelle 5.4 Relativer BER-Fehler 5"

BER(x,) in Abhéngigkeit von den Referenzkanilen

Kanal BPSK QPSK 8QAM 16-QAM 32-QAM 64-QAM

G-15 <0,01 0,02 0,06 0,18 0,08 0,03
G-25 0,08 0,10 0,09 0,16 0,07 0,05
G-35 0,05 0,04 0,05 0,05 0,04 0,03
K-15 <0,01 <0,01 <0,01 0,12 <0,01 0,08
K-25 0,04 0,04 <0,01 0,15 0,06 <0,01
K-35 0,13 0,11 0,12 0,13 0,09 0,07
T2-15 - - - <0,01 <0,01 0,30
T2-25 0,08 <0,01 <0,01 0,16 0,04 <0,01
T2-35 0,14 0,11 0,13 0,12 0,09 0,07
T1-15 046 <0,01 <0,01 0,13 0,04 <0,01
T1-25 0,01 0,05 0,07 0,19 0,08 0,03
T1-35 0,09 0,07 0,08 0,07 0,05 0,04
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6 Evaluation der adaptiven
Ubertragungsmethoden

In diesem Kapitel werden die adaptiven Modulationsverfahren aus den
Kapiteln 4 und 5 unter realistischen Kanalbedingungen simuliert und
verglichen. Hierzu wird das zyklostationdre Kanalmodell aus Abschnitt
3.4.1 verwendet.

Um die Leistungsfahigkeit der adaptiven Verfahren mit dem Stand
der Technik zu vergleichen, wird der PRIME-Standard aus Kapitel 2
als Referenz verwendet. Um eine Vergleichbarkeit zu erreichen, werden
die Verfahren unter identischen Bedingungen des Ubertragungskanals
ausgewertet.

Zunichst werden die Simulationsumgebung und die Kanaleigenschaf-
ten zur Evaluation der Verfahren vorgestellt. Anschliefiend erfolgt der
Vergleich der adaptiven Verfahren und die Auswertung der jeweiligen
Vor- und Nachteile, basierend auf den Simulationsergebnissen.

6.1 Simulationsumgebung und
Systemparameter

Die Evaluation der Ubertragungsverfahren erfolgt in einer flexibel para-
metrierbaren Simulationsumgebung. Hierzu wurde das adaptive M-FSK-
und das OFDM-Verfahren in Matlab implementiert. Die Simulations-
umgebung des PRIME-Standards wurde geméafl Abschnitt 2.7.2 in GNU
Radio implementiert.

Als Datenbasis der Kanaleigenschaften kommen die Referenzkanile
aus Abschnitt 3.4.1.1 zum Einsatz. Die Langzeitsimulationen der ein-
zelnen Verfahren beziehen sich auf den Referenzkanal 250 m mittel. Der
Kanal wurde ausgewahlt, da er von den Dampfungswerten im mittleren
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6 Evaluation der adaptiven Ubertragungsmethoden

Bereich der Referenzkanile liegt. Zur Simulation des Kanalrauschens
werden die Daten der Messorte S1, S2 und S3 geméfd der Messkampa-
gne aus Abschnitt 3.2.6 verwendet. Die Systembandbreite der Verfahren
entspricht dem Frequenzbereich des PRIME-Standards im CENELEC
A-Band von 42 kHz bis 89 kHz (vgl. Tabelle 2.2).

Aus einer Rauschmessung werden jeweils 450 Netzperioden pro Mess-
datei fiir die Simulation verwendet. Die ersten 100 Netzperioden dienen
bei den adaptiven Verfahren zur Schitzung der effektiven Rauschleis-
tungsdichte sowie zur Schitzung der Kanaliibertragungsfunktion. Die
verbleibenden 350 Netzperioden werden zur Simulation der Ubertra-
gung und zur Berechnung der Bitfehlerrate verwendet.

Zur Synchronisation der Ubertragung mit dem Beginn der Netzperi-
ode verwenden die adaptiven Verfahren das Signal des Netznulldurch-
gangsdetektors, welches gleichzeitig zur Rauschmessung aufgezeichnet
wurde. Innerhalb einer Netzperiodendauer wird stets eine ganzzahlige
Anzahl von Sendesymbolen iibertragen. Die verbleibende Restdauer des
letzten Sendesymbols der aktuellen Netzperiode bis zum Beginn des
néchsten Netznulldurchgangs bleibt unbelegt und wird zur Kompensa-
tion des Netznulldurchgangsjitters genutzt.

Als Bewertungskriterium der Verfahren werden jeweils die BER sowie
die Bitlibertragungsrate fiir jede Messdatei ausgewertet. Als Zielvorgabe
der adaptiven Verfahren wird eine BER von mindestens 1077 gefordert.

Um den BER-Gewinn des adaptiven Verfahrens im Vergleich zur
statischen Modulation zu berechnen, wird der mittlere BER-Gewinn
tiber samtliche Einzelmessungen pro Messort ausgewertet. Es gilt

Mo, .
Zich * BERpy. ()
M, .
Z:i:cl)rt BERadapt‘ (1)
BERstat.

=10lo —a
B10 <BERadapt.

Gper = 10log;,

), mit Moy = 553, 6.1)

wobei BER,; (i) und BER 4, (/) die BER der i-ten Messung des stati-
schen bzw. des adaptiven Verfahrens bezeichnen.
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6.2 PRIME-Standard

Analog zur Auswertung des BER-Gewinns lésst sich die relative Dif-
ferenz der Bitrate zwischen adaptiver und stationdrer Modulation aus-
werten. Der Bitratengewinn berechnet sich zu

M T
Z Ot (Rateadapt< ) Ratestat( ))

M T
Z O ‘ Ratestat ( )
adapt. — Rate
Rate

stat.

GRate =

Rate

stat.

, (6.2)

wobei Ratey, (i) und Rate,y, (i) die Bitrate der i-ten Messung des
statischen bzw. adaptiven Verfahrens bezeichnen.

6.2 PRIME-Standard

Um die adaptiven Verfahren mit dem Stand der Technik zu vergleichen,
wird zunidchst die Implementierung des PRIME-Standards v1.4 gemaf
Kapitel 2 betrachtet. Die Ergebnisse der Simulation dienen als Bezug,
um die BER und die Bitrate der verschiedenen Verfahren in Relation zu
setzen. Die OFDM-Parameter des Standards sind in Tabelle 2.2 angege-
ben. Als Ubertragungskanal wird der erste Kanal ausgewahlt (Noy = 1),
sodass eine Ubertragung ausschlieflich im CENELEC A-Band erfolgt.

Um ein Uberschreiten der zuldssigen Signalamplitude zu verhindern,
wird ein Signalbegrenzungsfilter nach Abschnitt 5.6 auf das Ausgangssig-
nal angewendet. Als Clipping-Pegel werden die Werte aus Tabelle 5.3
gemdfs der Analyse zur statischen OFDM-Tragerbelegung iibernommen
(vgl. Abschnitt 5.6.2).

Als Modulationsvefahren des PRIME-Standards werden in der Pay-
load DBPSK, DQPSK und D8PSK verwendet. Zur Analyse der robusten
Modulationsverfahren wird DBPSK, die zusatzliche Verwendung des
Faltungscodierers (CC-DBPSK) sowie DBPSK bei Verwendung des Fal-
tungscodierers und Wiederholungscodierers (R-DBPSK) betrachtet. Die
zu den jeweiligen Modulationsverfahren korrespondierenden Datenra-
ten der Payload konnen der Tabelle 2.5 entnommen werden.

In Abbildung 6.1 ist der Verlauf der Bitfehlerrate an den verschiede-
nen Messorten iiber der Zeit aufgetragen. Die Auswertungen beziehen

153



6 Evaluation der adaptiven Ubertragungsmethoden

107" E - | —— D8PsK
B 1 | —— DQPSK
I | |—— DBPSK
1072 |
4
&
1073
10—4 | | | |
15:00 21:00 03:00 09:00
Tageszeit in hh:mm
(a) Messort S1
! — DQPSK
107 ai” | — DBPSK
'W‘\ ” W il j " ‘ ‘\ M — CC-DBPSK
i mu m\ \M H WW ity er
o ‘ \
B, ' ’ ) H ‘\ ,1 ‘\ ’
‘d
|
10—4 | | | |
15:00 21:00 03:00 09:00
Tageszeit in hh:mm
(b) Messort S2
—1
W0 e I e I T [ ek
1072 MM — CC-DBPSK
——— R-DBPSK
w1070 E
E = .
107* E =

15:00 21:00 03:00 09:00
Tageszeit in hh:mm
(c) Messort S3

Abbildung 6.1 Langzeitverlauf der Bitfehlerrate bei Verwendung des PRIME-Standards
an den Messorten S1, S2 und S3

154



6.2 PRIME-Standard

Tabelle 6.1 Vergleich der durchschnittlichen BER bei Verwendung des PRIME-Standards

Ort D8PSK DQPSK DBPSK  CC-DBPSK R-DBPSK

S1  40-10°%2 89-107° 3,0-10°° - -
S2 - 62-107° 29.107° 15.107° -
S3 . - 61-1072 25.1072 1,2-107°

sich im Folgenden stets auf den Payload-Anteil der Ubertragung. Die
durchschnittlichen Bitfehlerraten tiber den gesamten Messzeitraum sind
in Tabelle 6.1 zusammengefasst.

Fiir das System wird nach Abschnitt 6.1 eine maximale BER von
1073 gefordert. Der Verlauf der Bitfehlerraten steht in Ubereinstimmung
mit den Ergebnissen der zyklostationdren Rauschanalyse aus Abschnitt
3.3.5.8. An Messort S1 kann die Vorgabe nur von DBPSK und mit Ein-
schrankungen von DQPSK innerhalb der Abend- und Nachtzeit erreicht
werden. Mit der erhohten Rauschleistungsdichte ab 7:00 Uhr kann die
Vorgabe ohne zusétzliche Kanalcodierung nicht mehr eingehalten wer-
den. Die Grofie der Schwankung der BER wihrend des Beobachtungs-
zeitraums hangt von der verwendeten Modulationsart ab. Der grofite
Sprung ist bei DBPSK um 7:00 Uhr zu erkennen und erreicht einen Faktor
von 100. Derartige tageszeitabhéngige Schwankungen der Rauschleis-
tung sind typisch fiir Niederspannungsnetze. Fiir die Kommunikation
zwischen Endgerdten im Stromnetz bedeuten die Schwankungen, dass
Verbindungen unter Umstdnden zu bestimmten Tageszeiten nicht funk-
tionieren.

An Messort S2 ist aufgrund der zahlreichen impulsiven Stérungen (vgl.
Abbildung 3.23) die Schwankung der BER stark ausgeprégt. Bei Verwen-
dung der Modulationsarten DBPSK und DQPSK kann die BER-Vorgabe
im Mittel nicht erreicht werden. Bei Verwendung von CC-DBPSK wird
die BER-Vorgabe sporadisch unterschritten. In der Praxis wire eine
derartige Verbindung aufgrund der starken Schwankungen ungeeignet.

Messort S3 weist im Vergleich die hochste Rauschleistungsdichte auf.
Mit dem Modulationsverfahren DBPSK sowie mit zusétzlich aktivem
Faltungscodierer wird die BER-Vorgabe um mindestens den Faktor 10
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tiberschritten. Eine zuverlassige Ubertragung ist daher nicht moglich.
Erst bei Verwendung des Robust-Mode, d. h. bei gleichzeitiger Verwen-
dung des Faltungscodierers und Wiederholungscodierers, verbessert
sich die BER auf einen Wert kleiner 10~°. Das Beispiel verdeutlicht
die hohe praktische Relevanz des Robust-Modes aufgrund der grofs-
ten Verbesserung gegentiber allen weiteren Modulationsverfahren des
PRIME-Standards.

Zusammenfassend lésst sich feststellen, dass die Simulationsergeb-
nisse die theoretischen Betrachtungen aus Abschnitt 2.7.2 sowie Erfah-
rungen aus der Praxis gut veranschaulichen. Insbesondere wird die
hohe praktische Relevanz der robusten Modulationsverfahren deutlich.
Aufgrund der allgemein hohen Rauschleistung und starken zeitlichen
Varianz kann héufig eine zuverldssige Kommunikation nur unter Ver-
wendung der Modulationsarten CC-DBPSK bzw. R-DBPSK erreicht wer-
den.

6.3 Adaptives M-FSK-Verfahren

Nachfolgend wird das adaptive M-FSK-Verfahren aus Kapitel 4 ausge-
wertet. Die adaptive Bestimmung des Symbolalphabets erfolgt gemaf3
dem Algorithmus aus Abschnitt 4.4.5. Die Systemparameter entsprechen
den Ausfiihrungen aus Abschnitt 4.3 und sind in Tabelle 4.1 zusammen-
gefasst.

Zundchst wird das Kurzzeitverhalten des Algorithmus anhand einer
Einzelmessung exemplarisch analysiert. Anschlieffend folgt die Auswer-
tung des adaptiven Verfahrens im Verlauf der gesamten Messkampagne.

6.3.1 Kurzzeitanalyse

Um die Funktionsweise des adaptiven M-FSK-Verfahrens zu illustrieren,
wird im Folgenden das Kurzzeitverhalten innerhalb einer Netzperiode
betrachtet. Exemplarisch wird eine Ubertragung unter Verwendung des
Referenzkanals 350 m schlecht (vgl. Abschnitt 3.4.1.1) und des Rauschens
an Messort S3 um 13:00 Uhr simuliert. Die Kanaleigenschaften sind
so gewdhlt, dass bei einer OFDM-Parametrierung geméafi dem PRIME-
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Abbildung 6.2 Kurzzeitverhalten der adaptiven M-FSK-Modulation

Standard aufgrund des geringen SNR die BER-Vorgabe auf keinem der
OFDM-Untertréager erreicht werden kann.

Das Beispiel dient gleichzeitig zur Veranschaulichung der hoheren
Robustheit der M-FSK-Modulation gegentiber einem OFDM-basierten
Verfahren unter schwierigen Kanalbedingungen. Eine ausfiihrliche Ana-
lyse der Robustheit der adaptiven Verfahren erfolgt in Abschnitt 6.5.

Zunichst wird von einer perfekten Kanalschdtzung ausgegangen,
d.h., die Kanaliibertragungsfunktion wird am Empfénger als bekannt
vorausgesetzt. Das Ergebnis des adaptiven Verfahrens ist in Abbildung
6.2 dargestellt. Als Symbolanzahl wird der Wert M = 32 bestimmt.
Entsprechend Tabelle 4.1 ergeben sich 29 Sendesymbole pro Netzperi-
odendauer. Die Schiatzung der effektiven Rauschleistungsdichte ist in
Abbildung 6.2(a) dargestellt. Insgesamt ergeben sich durch die Sende-
symbolauswahl 32 x 29 Schitzwerte.

Die Auswahl der verwendeten Symbolfrequenzen ist in Abbildung
6.2(b) illustriert. Gut zu erkennen ist die Variation der Symbolanzahl
von 0,2,4,8 und 16 iiber der Zeit. Die Auswahl der Symbolfrequenzen
entspricht den Regionen mit niedriger Rauschleistungsdichte. Dabei
werden sowohl in Zeit- als auch Frequenzrichtung vollstindige Bereiche
aufgrund der hohen Rauschleistungsdichte ausgespart.

Die Schitzung des Leistungsdichtespektrums des Rauschsignals und
des M-FSK-Signals am Empféanger ist in Abbildung 6.3 dargestellt. Die
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Abbildung 6.3 Vergleich der Leistungsdichtespektren des Rauschsignals und des MFSK-
Signals am Empfanger

belegten Frequenzen {iber die Dauer einer Netzperiode sind mit Kreisen
markiert. Insgesamt werden 18 von 32 moglichen Symbolfrequenzen
genutzt. Die Hohe des Leistungsdichtespektrums einer Frequenz steht
dabei in direktem Verhaltnis zur Haufigkeit der Auswahl innerhalb einer
Netzperiode nach Abbildung 6.2(b). Am hiufigsten werden die Symbole
mit dem grofiten Frequenzindex ausgewdhlt, da dort das Rauschleis-
tungsdichtespektrum am niedrigsten ist. Eine Ausnahme ist bei dem
Symbol mit der Frequenz 79,56 kHz zu erkennen. Aufgrund der benach-
barten schmalbandigen Storer wird die Frequenz nach Abbildung 6.2(b)
lediglich in 2 von 29 moglichen Zeitsegmenten verwendet.

6.3.1.1 Einfluss der Kanalschatzung

Gemafs Abschnitt 3.4.3 fithrt das Kanalrauschen zu einer fehlerhaften
Schitzung der Kanaliibertragungsfunktion, die in einer fehlerhaften Ent-
zerrung resultiert. Im Folgenden wird der Einfluss der Kanalentzerrung
auf das adaptive Verfahren betrachtet.

Zur Schitzung der Kanaliibertragungsfunktion wird fiir das obige
Beispiel eine Praambel aus 20 - 32 = 640 Pilotsymbolen verwendet. Aus
der zeitvarianten Schiatzung der Kanaliibertragungsfunktion (3.52) wird
durch Auswertung des Medians ein stationdrer Wert geschitzt, d. h.

A, = median (I:I]Em)) . (6.3)
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Abbildung 6.4 Vergleich der Schitzung der Kanaliibertragungsfunktion am Empfanger

Das Ergebnis der Schitzung und die tatsachliche Kanaliibertragungs-
funktion sind in Abbildung 6.4 dargestellt. Aufgrund des geringen SNR
ist der Einfluss des Rauschens auf die Schitzung deutlich sichtbar. Ins-
besondere im Bereich zwischen 50 kHz bis 60 kHz treten Abweichungen
von mehr als 6 dB auf. Durch eine Verlangerung der Praambeldauer ldsst
sich die Schétzgenauigkeit verbessern.

Eine weitere Moglichkeit zur Bestimmung der Kanaliibertragungs-
funktion ist, die Schiatzung der Rauschleistungsdichte zu berticksichti-
gen. Die Storleistung fiihrt in der Regel dazu, dass die Kanaldampfung
zu klein geschétzt wird. Ein einfaches Kompensationsverfahren besteht
darin, die geschidtzte Rauschleistung vom Empfangssignal des Korrela-

tors Y,fm) abzuziehen, d. h.

y(m) G
Y(m),comp. _ |Yk(m)| _| 0:7(1 |' ‘Yk(m)| > ‘ O,n]:)| 6.4
., sonst
Durch das Einsetzen der Praambel X,Sm) folgt gemaf3 (3.52)
(m),comp.
- Y,
]Em)/comp- — k (6.5)

xm
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Tabelle 6.2 Vergleich der Kanalschatzungsmethoden

Kanal- Simulierte = BER 95-%-Konfidenz-  Bitrate 7 in
schitzung BER intervall in kbit/s  bit/s/Hz
Praambel  3,59-10° [2,90 1073, 4,40- 10‘3} 3,75 0,080
kompensiert 1,10- 1074 [1,33 . 1075, 3,97 - 1074] 2,63 0,056

perfekt  8,05-107° [9,75 107, 2,91 - 10*4] 3,60 0,077

Eine Reduktion auf eine zeitinvariante kompensierte Kanaliibertragungs-
funktion ergibt sich durch Verwendung des Medians zu:

"™ = median (A" (6.6)

In Abbildung 6.4 ist das Ergebnis der kompensierten Kanalschit-
zung im Vergleich zur tatsdchlichen Kanaliibertragungsfunktion darge-
stellt. Dabei zeigt sich, dass die Kanalddimpfung ohne Kompensation
der Rauschleistung in der Regel zu klein geschatzt wird.

Vorteil der kompensierten Kanalschidtzung ist, dass die Robustheit
des adaptiven Verfahrens erhoht wird. Die hohere Robustheit geht dabei
zulasten der Datenrate.

Eine quantitative Auswertung der BER und der Bitrate in Abhén-
gigkeit vom Schéitzverfahren ist in Tabelle 6.2 zusammengefasst. Das
unkompensierte praambelbasierte Verfahren verfehlt die BER-Vorgabe
von107° aufgrund der zu optimistisch geschdtzten Kanaliibertragungs-
funktion. Gleichzeitig ist die Datenrate am grofiten. Im Vergleich fiihrt
eine kompensierte Kanalschiatzung zu einer deutlichen Verbesserung
der BER bei gleicher Linge der Praambel. Das beste Ergebnis mit der
geringsten BER und der hochsten Bitrate wird bei perfekter Kanalschét-
zung erzielt, welche in der Praxis nur ndherungsweise erreicht werden
kann.
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6.3 Adaptives M-FSK-Verfahren

6.3.2 Langzeitanalyse

Nachfolgend wird das Langzeitverhalten der Simulation des adaptiven
M-FSK-Verfahrens analysiert. Fiir die Ubertragungssimulation werden
der Referenzkanal 250 m mittel und das Rauschen an allen drei Mes-
sorten betrachtet. Um die Ergebnisse der Simulation mit den weiteren
Verfahren vergleichen zu konnen, wird die Kanalschatzung als perfekt
angenommen.

6.3.2.1 Bitfehlerrate

Der Verlauf der mittleren Bitfehlerrate {iber der Zeit ist in Abbildung
6.5 veranschaulicht. Als Vergleich ist zuséatzlich die Bitfehlerrate bei
statischer M-FSK-Modulation bei gleicher Parametrierung eingezeichnet.
Die Symbolzahl M der statischen Modulation ist so gewahlt, dass sich
der geringste Abstand der mittleren Bitrate zwischen adaptiver und
statischer Modulation ergibt.

Gut zu erkennen ist, dass die BER-Vorgabe an den Messorten S1 und
S3 eingehalten wird. Bei Messort S2 ergibt sich eine um den Faktor 3,5
hohere BER. Die Abweichungen lassen sich mit den Ergebnissen der
zyklostationdren Analyse aus Kapitel 3.3 erkldren. Die Zyklostationa-
ritdt des Rauschens ist bei S2 wesentlich geringer im Vergleich zu den
Messorten S1 und S3. Insgesamt schitzt das Verfahren bei 52 die Rausch-
leistungsdichte zu gering ein, da aperiodische impulsive Storer von der
Schétzung nicht zuverldssig erfasst werden (vgl. Abschnitt 3.3.5.5). Den-
noch erreicht das adaptive Verfahren eine geringere BER im Vergleich
zu einer statischen 16-FSK-Modulation, die eine dhnliche Bitrate erzielt.
Ebenso ist das adaptive Verfahren einer statischen 128-FSK, welche eine
deutlich niedrigere Bitrate erreicht, {iberlegen.

Messort S1 zeigt, dass das Verfahren in der Lage ist, Schwankun-
gen im Langzeitverlauf der Rauschleistungsdichte auszugleichen. Die
BER eines vergleichbaren statischen 16-FSK-Verfahrens zeigt deutliche
Schwankungen um mehr als den Faktor 100 innerhalb des Beobach-
tungszeitraums. Um die Robustheit zu erh6hen, miisste auf ein 32- oder
64-FSK-Verfahren gewechselt werden, wodurch sich die Bitrate jedoch
um 37,5 % bzw. 62,5 % reduzieren wiirde. Wie nachfolgend zu sehen ist,
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Tabelle 6.3 Vergleich des mittleren BER-Gewinns

GBER

Ort  BER,,, 4FSK 8FSK 16FSK 32-FSK 64-FSK 128-FSK  256-FSK

S1 1,4-10* 31,4dB  284dB 245dB 220dB  20,5dB 14,2dB -5,0dB
52 35-10°  166dB  12,8dB 8,7dB 5,8dB 4,8dB 2,8dB -5,5dB
S3 37-107*  308dB  30,0dB 30,6dB 29,7dB  29,1dB 27,7dB 23,6dB

ist die Schwankung der Bitrate durch das adaptive Verfahren geringer
als beim Wechsel der statischen Modulation.

Messort S3 weist gemédfl Abschnitt 3.3.5.1 die hochste Rauschleistungs-
dichte auf, bei gleichzeitig ausgepragter Zyklostationaritiat. Hier zeigt
das adaptive Verfahren den grofiten Gewinn gegeniiber einer statischen
Modulation. Im Gegensatz zum adaptiven Verfahren kann hier die BER-
Vorgabe mit keinem der zur Verfiigung stehenden statischen Verfahren
erreicht werden.

Zusammenfassend ist die Auswertung des BER-Gewinns Gggp in Ta-
belle 6.3 angegeben. Insgesamt wird bis zu einem 128-FSK-Verfahren an
allen Messorten ein deutlicher BER-Gewinn erzielt. Der grofste Gewinn
wird bei S3 erreicht. Hier betrdgt der Gewinn gegeniiber der statischen
FSK-Modulation mindestens 23,6 dB. Der kleinste BER-Gewinn wird an
Messort 52 erzielt. Dennoch zeigt sich auch hier das adaptive Verfahren
als vorteilhaft. Lediglich das 256-FSK-Verfahren erreicht bei S1 und S2
eine um ca. 5 dB geringe BER, was jedoch mit einer deutlich reduzierten
Bitrate verbunden ist.

6.3.2.2 Bitraten

Im Folgenden werden die erreichbaren Bitraten ausgewertet. Der zeitli-
che Verlauf an den Messorten S1 bis S3 ist in Abbildung 6.6 dargestellt.

Die hochste mittlere Bitrate wird bei S2 erzielt. Aufgrund der aperi-
odischen impulsiven Stdrer weist S2 gleichzeitig die hochste Varianz
der Bitrate auf. Die erreichbare Bitrate kommt der Rate einer statischen
16-FSK-Modulation am néchsten.

An Messort S1 ist die zeitliche Variation der Rauschleistungsdichte als
Schwankung der Bitrate sichtbar. Die BER bleibt hierbei nahezu unver-
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Tabelle 6.4 Vergleich des mittleren Bitratengewinns

GRate
Ort Rateafiapf' 4-FSK  8-FSK  16-FSK  32-FSK  64-FSK  128-FSK  256-FSK
in kbit/s
S1 11,0 -53 % -38 % -6,6 % 49 % 149 % 326 % 646 %
S2 11,5 -50 % -34 % -1,7% 57 % 162 % 345% 685 %
S3 7,36 -68 % -58 % -37 % 0,3 % 67 % 186 % 401 %

andert. Eine Zunahme der Rauschleistungsdichte wird somit durch das
adaptive Verfahren durch ein Absenken der Bitrate kompensiert. So ver-
ringert sich beispielsweise ab 7:00 Uhr die Bitrate, um die Auswirkungen
einer hoheren Rauschleistungsdichte auszugleichen. Die erreichbare Bi-
trate ist geringer als bei S2 und befindet sich knapp unterhalb derjenigen
einer statischen 16-FSK-Modulation.

An Messort S3 wir die kleinste mittlere Bitrate erreicht bei gleichzeitig
geringster Varianz. Die niedrige Bitrate wird durch die vergleichsweise
hohe Rauschleistungsdichte hervorgerufen. Die erreichte Bitrate an S3
entspricht ndherungsweise der Rate einer statischen 32-FSK-Modulation.

Eine Ubersicht iiber den Bitratengewinn Gg,, im Vergleich zur stati-
schen FSK-Modulation ist in Tabelle 6.4 angegeben. Gemaf3 der Tabelle
wird an allen Messorten ein Bitratengewinn gegeniiber einer stationdren
Modulation ab 32-FSK erreicht. Die Betrachtung der Bitfehlerrate aus
Tabelle 6.3 zeigt, dass bei einer statischen 32-FSK die BER-Vorgabe tiber
den gesamten Messzeitraum nicht eingehalten werden kann. An allen
Messorten erweist sich das adaptive Verfahren daher als vorteilhaft.

An Messort S1 kann die BER-Vorgabe innerhalb der Nachtzeit mit
einer stationdren Modulation ab 32-FSK erreicht werden. Aufierhalb der
Nachtzeit kann die Vorgabe erst bei Verwendung von 256-FSK eingehal-
ten werden. Der Bitratengewinn des adaptiven Verfahrens betrigt dabei
49 % gegeniiber einer 32-FSK und 646 % gegentiber einer 256-FSK.

Der Vergleich mit Tabelle 6.3 zeigt, dass die BER-Vorgabe an S2 bei
einer 128-FSK erreicht werden kann. Hierbei betrdgt der Bitratengewinn
des adaptiven Verfahrens mehr als das Dreifache.
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Fiir Messort S3 kann die BER-Vorgabe mit keinem der stationédren
Verfahren bis M = 256 erreicht werden. Im Vergleich zur 256-FSK betragt
der Bitratengewinn das Vierfache.

6.4 Adaptives OFDM-Verfahren

Nachfolgend werden die Ergebnisse des adaptiven OFDM-Verfahrens
aus Kapitel 5 ausgewertet. Als Bitloading-Methode wird der Greedy-
Algorithmus aus Abschnitt 5.4.7 verwendet.

Aufgrund der hoheren spektralen Effizienz wird fiir die OFDM-Unter-
tragerbelegung QAM, im Unterschied zu PSK beim PRIME-Standard,
eingesetzt. Die weiteren Systemparameter entsprechen dem PHY-Layer
des PRIME-Standards v1.3.6 aus Abschnitt 5.3.

Zur Schitzung der Kanaliibertragungsfunktion gemifs Abschnitt 3.4.3
werden fiinf OFDM-Pilotsymbole vor jeder Ubertragung gesendet. Der
Clipping-Pegel wird entsprechend der Analyse aus Abschnitt 5.6.2.1
auf den Wert 3,7 eingestellt. Neben dem adaptiven Verfahren wird zu-
sdtzlich eine statische Tragerbelegung betrachtet. Zum Vergleich des
adaptiven Verfahrens mit einer statischen Untertridgerbelegung werden
die Clipping-Pegel aus Abschnitt 5.6.2.2 verwendet. Gemafs Tabelle 5.3
fithren die entsprechenden Werte nur zu geringen Abweichungen vom
optimalen Wert fiir den verwendeten Referenzkanal 250 m mittel.

Es erfolgt stets eine Synchronisation mit dem Netznulldurchgang. Mit
Beginn des Nulldurchgangs werden acht OFDM-Symbole innerhalb ei-
ner Netzperiode iibertragen. Aufgrund der Ubertragungsliicken bis zum
Beginn des nédchsten Nulldurchgangs ist bei gleicher Modulationsart die
Datenrate des adaptiven Verfahrens ca. 10 % niedriger im Vergleich zur
liickenlosen Ubertragung.

Beim Vergleich der BER des adaptiven Verfahrens mit dem PRIME-
Standard muss beachtet werden, dass aufgrund der differentiellen Codie-
rung bei DBPSK und DQPSK die BER um das Zweifache und bei DSPSK
um das Dreifache grofier im Vergleich zur uncodierten Modulation ist.

Ein weiterer Unterschied gegeniiber dem PRIME-Standard ist, dass
das adaptive OFDM-Verfahren auch eine hohere maximale Datenrate
ermoglicht. Als Untertrdgerbelegungen konnen zusétzlich 16-QAM, 32-
QAM und 64-QAM verwendet werden. Die maximale Datenrate des
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Abbildung 6.7 Kurzzeitverhalten der adaptiven OFDM-Modulation

adaptiven Verfahrens wird bei einer 64-QAM-Untertrégerbelegung er-
reicht und betragt 232,8 kbit/s. Im Vergleich dazu betragt die maximale
Datenrate bei PRIME und einer D8PSK-Belegung 122,9 kbit/s.

6.4.1 Kurzzeitanalyse

Um die Funktionsweise des adaptiven OFDM-Verfahrens zu illustrieren,
wird exemplarisch das Kurzzeitverhalten innerhalb einer Netzperioden-
dauer betrachtet. Als Kanalrauschen wird die Messung an Messort S3
um 13:00 Uhr verwendet und als Referenzkanal wird der Kanal 250 m
mittel angenommen. Die Schidtzung der resultierenden effektiven Rausch-
leistungsdichte am Empfanger gemafl Abschnitt 3.4.3 ist in Abbildung
6.7(a) dargestellt.

Das Ergebnis der Untertragerbelegung durch das adaptive Verfahren
ist in Abbildung 6.7(b) illustriert. Gut zu erkennen ist, dass das Verfah-
ren Regionen der Zeit-Frequenz-Ebene mit hoher Rauschleistungsdichte
von der Belegung ausspart. Dagegen erhoht sich die Anzahl der Bits pro
Untertrager in Regionen mit niedriger Rauschleistungsdichte. Tenden-
ziell wird die hochste Untertragerbelegung im oberen Frequenzbereich
erreicht. Rund die Hélfte der zur Verfligung stehenden Bandbreite bleibt
dagegen unbelegt.
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Tabelle 6.5 Ergebnis der Kurzzeitanalyse

BER Rate, g, in kbit/s BER 95-%-Konfidenzintervall

adapt.
3,67-10% 75,8 3,18-107%,423.107%

adap

Bei Betrachtung der Quantisierung in Abbildung 6.7(b) lassen sich
weitere Eigenschaften des Algorithmus erkennen. Der Ubergang von
8-QAM auf 16-QAM weist die kleinste Inkrementalenergie nach Tabelle
5.1 auf. Eine Untertragermodulation mit 8-QAM tritt im Ergebnis daher
vergleichsweise selten auf. Die Belegung mit BPSK sowie der Ubergang
von BPSK auf QPSK haben die gleiche Inkrementalenergie. Das Verfah-
ren erhoht daher bevorzugt einen BPSK-Untertrager auf QPSK, statt
einen bisher unbelegten Tréger mit BPSK zu modulieren. Entsprechend
wenige BPSK-Untertrédger sind in der Belegung zu erkennen.

Die erzielte BER und die Datenrate sind in Tabelle 6.5 aufgefiihrt. Beim
Vergleich mit den Ergebnissen der PRIME-Simulation aus Tabelle 6.1
zeigt sich, dass die BER-Vorgabe bei Verwendung von PRIME nur bei
R-DBPSK eingehalten werden kann. Die dazugehorige Datenrate der
PRIME-Modulation betragt im Vergleich nur 5,3 kbit/s. Bei Verwendung
des adaptiven Verfahrens wird somit eine 14-fach hohere Datenrate
erzielt.

6.4.2 Langzeitanalyse

Nachfolgend werden die Ergebnisse der Langzeitsimulation des adap-
tiven OFDM-Verfahrens betrachtet und mit einer statischen Untertréa-
gerbelegung bei sonst gleicher Parametrierung verglichen. Um einen
Vergleich der beiden Verfahren zu ermoglichen, wird zuerst das adap-
tive Verfahren ausgewertet. Anschlieflend wird die durchschnittliche
Anzahl von Bits pro Untertrager abgerundet und der Wert der statischen
Untertragerbelegung zugewiesen. Der Verlauf der erzielten BER ist in
Abbildung 6.8 veranschaulicht. Der zugehorige Verlauf der Bitrate ist in
Abbildung 6.9 dargestellt.

Wie zuvor bei der Analyse der PRIME-Modulation und des adap-
tiven M-FSK-Verfahrens lassen sich die typischen Eigenschaften der
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Tabelle 6.6 Vergleich des mittleren BER- und Bitratengewinns

Rateada t. Ratestat. -
Ort BERadapt. BERstat GBER in kbit}gs in kbit /S GRate
s1 |62-107% 15.-1072 14,0dB 154,5 140,7 9,8%
2 |57-10° 99.-107° 24dB 158,4 137,9 14,8 %
s3 | 73-107% 37.1072 17,1dB 77,9 58,4 33,3%

Rauschszenarien an den Messorten in den Ergebnissen erkennen. An
den Messorten S1 und S3 wird die BER-Vorgabe aufgrund der starken
Zyklostationaritdt des Rauschens durch das adaptive Verfahren erreicht.
Die mittleren Gewinne der BER und der Bitrate (6.1) und (6.2) sind in
der Tabelle 6.6 angegeben.

Der BER-Gewinn des adaptiven Verfahrens gegentiber der statischen
Modulation betrdgt an den Messorten S1 und S3 tiber 14 dB. Gleichzeitig
ist die Bitrate um bis zu 33 % grofier.

Aufgrund des zeitvarianten Rauschens ist an Messort S1 bei Betrach-
tung der stationdren Trigerbelegung eine Variation der BER erkennbar.
Der Verlauf iiber der Zeit ist dabei dhnlich zu den Ergebnissen der
PRIME-Simulation und des adaptiven M-FSK-Verfahrens. Wird im Ver-
gleich dazu der Verlauf der BER des adaptiven Verfahrens betrachtet, so
ist keine wesentliche Schwankung im zeitlichen Verlauf erkennbar. Dies
zeigt, dass die Variation der Rauschleistungsdichte durch das adaptive
Verfahren ausgeglichen werden kann. Aufgrund der niedrigeren Rausch-
leistungsdichte wihrend der Nachtzeit erhoht sich die durchschnittliche
Untertragerbelegung von 8-QAM auf 16-QAM. Die erzielte Datenrate
ist dabei grofier als die maximale Datenrate des PRIME-Standards.

Wie bereits in der Auswertung des adaptiven M-FSK-Verfahrens zu er-
kennen ist, kann auch bei Verwendung des adaptiven OFDM-Verfahrens
die BER-Vorgabe aufgrund der starken aperiodischen Storer an Messort
S2 nicht eingehalten werden. Der Verlauf zeigt dabei starke Schwankun-
gen, die ebenso bei Betrachtung der Bitrate zu erkennen sind. Analog
zum adaptiven M-FSK-Verfahren wird an Messort S2 mit 158,4 kbit/s die
hochste Bitrate erzielt. Falls keine oder nur wenige starke impulsive St6-
rer wahrend der Schiatzung der Rauschleistungsdichte auftreten, kann
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6 Evaluation der adaptiven Ubertragungsmethoden

die Schitzung zu optimistisch sein und die BER-Vorgabe wird durch
impulsive Storer wihrend der Ubertragung nicht erreicht. Umgekehrt
kann auch die BER-Vorgabe unterschritten werden, falls aperiodische
Storungen vermehrt wahrend der Schiatzdauer auftreten.

Messort S3 zeigt aufgrund der héchsten Rauschleistungsdichte die
geringste Ubertragungsrate. Die durchschnittliche Ubertragungsrate
von 77,9 kbit/s entspricht zufillig der statischen QPSK-Untertrédger-
belegungl. Die Untertriagerbelegung des statischen Verfahrens schwankt
dadurch héufig im zeitlichen Verlauf zwischen BPSK und QPSK. In bei-
den statischen Belegungen wird jedoch nur eine BER zwischen 0,05 und
0,03 erzielt. Im Vergleich betragt die BER an Messort S3 bei DBPSK der
PRIME-Modulation ca. 0,06. In der Praxis ist eine zuverldssige Kom-
munikation iiber diese Verbindung ohne weitere Maffinahmen nicht zu
erwarten. Durch den Einsatz des adaptiven Verfahrens bzw. bei PRI-
ME durch die Verwendung des Robust-Modes kann die BER-Vorgabe
eingehalten werden. Das adaptive Verfahren erreicht dabei eine um
779/5,3 = 14-fach hohere Bitrate gegentiber dem Robust-Mode des
PRIME-Standards.

6.5 Amplitudenbeschrankter Kanal

Beim Vergleich der Langzeitanalysen des adaptiven M-FSK- und OFDM-
Verfahrens zeigt sich, dass das OFDM-Verfahren aufgrund der hohe-
ren spektralen Effizienz eine 10-fach hohere Bitrate erreicht. Dennoch
kann der Einsatz des M-FSK-Verfahrens aufgrund der besseren Leis-
tungseffizienz bei Kanédlen mit hoher Dampfung sinnvoll sein. Um die
grundsitzlichen Eigenschaften beider Verfahren unter schwierigen Ka-
nalbedingungen zu analysieren, wird nachfolgend der Referenzkanal
350m schlecht ausgewertet.

Die Kurzzeitanalysen in den Abschnitten 6.3.1 und 6.4.1 zeigen, dass
meist nur ein Teil des zur Verfiigung stehenden Zeit- und Frequenzbe-
reichs mit Sendeenergie belegt ist. Bei hohen Kanaldampfungen tendie-

! Eine QPSK-Belegung der 97 Untertrédger entspricht bei 8 OFDM-Symbolen pro Netzpe-

riode einer Bitrate von 97 - 2bit - 8 - 50 Hz = 77,6 kbit/s.
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Abbildung 6.10 Vergleich des adaptiven M-FSK- und des adaptiven OFDM-Verfahrens
fiir Messort S3 und Referenzkanal 350 m schlecht

ren beide Verfahren dazu, nur einige wenige ausgewihlte Frequenz- und
Zeitsegmente zur Ubertragung zu verwenden. Die zur Verfiigung stehen-
de Sendeenergie wird somit ungleichmiflig im Zeit-Frequenz-Bereich
verteilt. Dabei konnen die adaptiven Verfahren auch schmalbandige
Signale im Sinne der Norm EN50065-1 erzeugen, welche eine hohere
zuldssige Leistungsdichte besitzen. Aufgrund der unterschiedlichen
Grenzwerte fiir die Amplitude und die Leistungsdichte von breit- und
schmalbandige Signalen wird fiir die nachfolgende Analyse der Spezi-
alfall eines Kanals bei ausschliefSlicher Beschrankung der maximalen
Sendeamplitude angenommen.

In der Ubertragungssimulation wird die Limitierung der Untertréger-
amplitude des OFDM-Verfahrens aufgehoben. Die Signalamplitude des
MEFSK-Verfahrens wird auf 5V gesetzt. In beiden Verfahren wird eine
perfekte Schatzung der Kanalimpulsantwort angenommen. Die Auswer-
tung der BER und der Bitrate erfolgt fiir alle Messorte. Da Messort S3 im
Vergleich die hochste Rauschleistungsdichte aufweist, ist das Ergebnis
fiir S3 exemplarisch in Abbildung 6.10 dargestellt.

Der Verlauf der BER zeigt, dass die Vorgabe von 1072 vom adaptiven
OFDM-Verfahren im Gegensatz zum M-FSK-Verfahren haufig nicht
mehr eingehalten werden kann. Bei Betrachtung der Bitrate zeigt sich
ein doppelt so grofSer Wert fiir das M-FSK-Verfahren im Vergleich zu
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6 Evaluation der adaptiven Ubertragungsmethoden

Tabelle 6.7 Vergleich der mittleren BER und Bitrate

Rate Rate
Ort | BERyipsk  BERoppM in k}i\ff }f in kb(i)’f}) sM

s1]69-10° 71-107* 6,2 5,0
s2 |57-107° 50.-107° 5,8 75
s3 | 64-107* 15.107° 3,8 1,7

OFDM. Die durchschnittliche Bitfehlerrate sowie die durchschnittliche
Datenrate sind in Tabelle 6.7 angegeben.

Die Tabelle zeigt ein dhnliches Ergebnis fiir die Messort S1 und S3.
An Messort S1 kann die BER-Vorgabe vom adaptiven OFDM-Verfahren
eingehalten werden, jedoch erreicht das M-FSK-Verfahren eine um den
Faktor 10 kleinere BER. An Messort 52 kann aufgrund der impulsiven
Storer, wie in den Analysen zuvor, die BER-Vorgabe nicht eingehalten
werden.

Das Beispiel veranschaulicht den Vorteil der hoheren Leistungseffi-
zienz der M-FSK-Modulation gegeniiber einem M-PSK-Verfahren (vgl.
Abschnitt 2.7.3). Im Allgemeinen ist das OFDM-Verfahren dem M-FSK-
Verfahren aufgrund der hoheren spektralen Effizienz {iberlegen. Unter
sehr ungiinstigen Kanalbedingungen, die nur eine selektive Auswahl
der Untertrdgerbelegung im Zeit- und Frequenzbereich des OFDM-
Verfahrens erlauben, stellt adaptives M-FSK das robustere Verfahren
dar.

6.6 Signalisierungsaufwand und
Realisierbarkeit

Abschliefiend soll der zusatzliche Signalisierungsaufwand (Overhead)
der adaptiven Verfahren zur Ubertragung der gewéhlten Parameter
betrachtet werden.

Beide Verfahren setzen voraus, dass Information iiber die Parame-
trierung ausgetauscht werden. Der uncodierte Aufwand betragt bei
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6.6 Signalisierungsaufwand und Realisierbarkeit

adaptivem OFDM entsprechend der 97 Untertrager, 8 Zeitschlitze pro
Netzperiode und 7 Modulationsverfahren 97 - 8 - [1d(7)] = 2328 bit.

Fiir adaptives M-FSK ist der Aufwand abhéngig von der Frequenzan-
zahl M und der Anzahl von Zeitsegmenten Q (vgl. (4.21)). Gemaf3 der
Tabelle 4.1 bewegt sich der Wert zwischen 768 bit und 928 bit. Der Over-
head von M-FSK ist im Vergleich zu OFDM somit nur halb so grof3.

Meist bleiben die zyklostationdren Kanaleigenschaften tiber mehrere
Stunden hinweg unveridndert. Dies zeigt sich beispielsweise in dem Ver-
lauf der Messergebnisse in Abbildung 6.9(c). Die adaptive Berechnung
der Ubertragungsparameter kann daher vergleichsweise langsam erfol-
gen und die Einstellung der Modulation kann tiber lingere Zeitraume
unverdndert bleiben. Diese Annahme wurde bereits in der vorangegan-
genen Auswertung fiir die Dauer einer Rauschmessung getroffen.

Zusitzlich ldsst sich der Overhead durch Ausnutzen von langsam
verdnderlichen Modulationsparameter in Frequenzrichtung reduzieren.
Eine Moglichkeit, die in [10] beschrieben wird, ist das Zusammenfas-
sen von Untertragern zu Clustern, die die gleiche Modulation besitzen.
Bei vergleichbarer Leistungsfahigkeit wurde fiir das OFDM-Verfahren
eine Reduktion von 60 % erreicht. Zu beachten ist, dass in der Praxis
zusitzlich robuste Codierungs- und Fehlerkorrekturverfahren einge-
setzt werden miissen, um Folgefehler durch falsche Parametrierung
auszuschliefien. Durch diese Verfahren wird der Overhead zusétzlich
erhoht.

Ein weiterer Aspekt der Realisierbarkeit der neuartigen Verfahren ist
der Implementierungsaufwand. Es werden einige grundlegende Aspek-
te beschrieben, wobei die konkrete Umsetzung tiber die Problemstellung
dieser Arbeit hinausgeht: Zur Umsetzung bietet sich eine Aufteilung der
Signalverarbeitung in Hardware und Software an. Die die Modulation
betreffenden Anteile eignen sich bei programmierbarer Parametrierung
zur Implementierung in digitaler Hardware. Die algorithmischen Abldu-
fe zur Bestimmung der Parameterauswahl konnen dagegen in Software
zur Ausfiihrung auf Mikroprozessoren realisiert werden. Aufgrund der
geringen Abtastrate kann der Systemtakt der digitalen Hardware im
Vergleich zur Abtastrate um ein Vielfaches hoher gewdhlt werden. Ent-
sprechend kann ein Hardware-Entwurf mit vergleichsweise geringem
Verbrauch von Logikressourcen erfolgen.
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7 Zusammenfassung

Im Rahmen dieser Arbeit wurde der Einsatz adaptiver Modulationsver-
fahren fiir die Datentibertragung in Niederspannungsnetzen untersucht.
Der Beitrag der vorliegenden Arbeit zum technischen Fortschritt lasst
sich in die Analyse der Kanaleigenschaften sowie in die Entwicklung
adaptiver Modulationsverfahren einteilen.

7.1 Kanalcharakterisierung

Im ersten Teil dieser Arbeit wurden die zyklostationdren Eigenschaften
des Ubertragungskanals analysiert. Hierzu wurde ein SDR-basiertes
Messsystem entwickelt. Der modulare Aufbau des Messsystems er-
moglicht die synchrone und verteilte Messung des Rauschens, der Zu-
gangsimpedanz und der Kanaliibertragungsfunktion. Zur zyklostatio-
ndren Analyse des Rauschens wurde ein Verfahren erarbeitet, das eine
Analyse des NB-PLC-Frequenzbereichs bis 500 kHz bei einer spektralen
Auflésung von 50 Hz mit geringem Rechenaufwand ermoglicht. Die sta-
tistische Auswertung einer 23-stiindigen Messkampagne zeigt, dass die
zyklostationéren Eigenschaften innerhalb des gesamten analysierten Fre-
quenzbereichs auftreten. Die hdufigsten zyklischen Frequenzen betragen
Vielfache von 100 Hz. Ein Grofiteil der zyklischen Frequenzen ist dabei
kleiner als 1 kHz. Die Ergebnisse der Kanalcharakterisierung bilden die
Grundlage fiir die Entwicklung des zyklostationdren Kanalmodells.

7.2 Adaptive Modulationsverfahren

Um die zyklostationdren Kanaleigenschaften zu nutzen, wurde, basie-
rend auf den Ergebnissen der Kanalcharakterisierung, ein adaptives
M-FSK- und OFDM-Verfahren vorgestellt. Beide Verfahren ermoglichen
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7 Zusammenfassung

eine Adaption des Modulationsverfahrens in Zeit- und Frequenzrich-
tung innerhalb einer Netzperiodendauer.

Um die Leistungsfihigkeit der adaptiven Verfahren mit dem Stand der
Technik zu vergleichen, wurde die Bitiibertragungsschicht des PRIME-
Standards in GNU Radio implementiert. Die Bitfehlerrate wurde unter
verschiedenen realitdtsnahen Kanalbedingungen simuliert. Die Ergeb-
nisse bestdtigen die Erfahrung der Praxis und verdeutlichen die hohe
praktische Relevanz des Robust-Modes. Aufgrund der allgemein hohen
Storleistung im CENELEC A-Band kann eine zufriedenstellende Uber-
tragungsqualitat haufig nur durch die Verwendung des Robust-Modes
erreicht werden.

Um eine leistungseffiziente Modulation unter schwierigen Kanal-
bedingungen zu realisieren, wurde ein neuartiges adaptives M-FSK-
Verfahren entwickelt. Hierzu wurde eine Methode zur Bestimmung
der Symbolauswahl, basierend auf den zyklischen Eigenschaften des
Ubertragungskanals, entworfen.

Aufgrund der hohen Leistungseffizienz wird OFDM in den aktuellen
NB-PLC-Standards G3 und PRIME verwendet. In dieser Arbeit wurde
auf Grundlage der OFDM-basierten Standards ein adaptives Verfah-
ren entwickelt. Hierzu wurden sowohl eine Methode, basierend auf
dem theoretischen Waterfilling-Ansatz, als auch der fiir die praktische
Implementierung relevante Greedy-Algorithmus eingesetzt. Als Modu-
lationsverfahren wurden eine PSK- sowie QAM-Untertragerbelegung
berticksichtigt.

Um den Anforderungen der Leistungs- und Amplitudenbeschran-
kung im CENELEC A-Band zu entsprechen, wurde eine Erweiterung
des Bitloading-Algorithmus vorgestellt. Aufgrund des verhéltnisméafig
hohen Crestfaktors der OFDM erweisen sich die nichtlinearen Verzerrun-
gen des Signals durch die Amplitudenbeschrankung als problematisch.
Um das Verfahren optimal zu parametrieren wurden in Abhangigkeit
von verschiedenen Referenzkanilen geeignete Verhaltnisse aus Ampli-
tudenbeschrankung und Signalleistung bestimmt.

Die Leistungsfahigkeit der adaptiven Verfahren wurde unter realitéts-
nahen Kanalbedingungen in einer Simulationsumgebung systematisch
evaluiert. Beide adaptiven Verfahren zeigten hinsichtlich ihrer Bitfeh-
lerrate und Bitfehlerwahrscheinlichkeit gegentiber den jeweiligen sta-
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tiondren Verfahren in allen betrachteten Szenarien eine Verbesserung.
Teilweise wurde eine zuverldssige Ubertragung erst durch die Verwen-
dung adaptiver Verfahren erméglicht. Der Bitraten- und BER-Gewinn
héngt von der Zyklostationaritdt des Rauschens ab. Der grofite Gewinn
liefs sich an den Messorten mit der hochsten Zyklostationaritat gemaf3
der Analyse aus Kapitel 2 feststellen.

Zusitzlich wurde der Spezialfall eines amplitudenbeschrankten Ka-
nals betrachtet. Unter starken Storeinfliissen ist hdufig nur ein kleiner
Teil des Zeit-Frequenz-Bereichs zur Ubertragung geeignet. In diesem Fall
ist die Leistungseffizienz des Modulationsverfahrens entscheidender
als die spektrale Effizienz. Adaptives M-FSK erweist sich hier aufgrund
der konstanten Sendesignalamplitude gegentiber adaptivem OFDM als
vorteilhaft.

7.3 Fazit und Ausblick

Die Kanaleigenschaften im Zugangsbereich der Niederspannungsnetze
stellen hohe Anforderungen an die Robustheit der einzusetzenden Uber-
tragungsverfahren. Eine wichtige Eigenschaft ist die Zyklostationaritat
des Ubertragungskanals. In der Vergangenheit wurden die zyklostatio-
ndren Eigenschaften des Kanals intensiv untersucht sowie geeignete
Modellierungen entwickelt. Handelstibliche Geréte lassen die Zyklosta-
tionaritat jedoch bisher unberticksichtigt und bieten nur eingeschriankte
Moglichkeiten, die Robustheit des Ubertragungsverfahrens an den Ka-
nalzustand anzupassen.

In dieser Arbeit wurde ein adaptives M-FSK- sowie OFDM-Verfahren
vorgestellt, das sich an die zyklostationdren Eigenschaften des Kanals
anpasst. Dieser Ansatz bietet eine deutlich hthere Leistungsfahigkeit
gegeniiber einer statischen Kanalbelegung. Die neuen Verfahren stellen
eine vielversprechende Moglichkeit dar, die Leistungsfahigkeit zukiinf-
tiger NB-PLC-Systeme zu verbessern.

Zuktinftig lasst sich insbesondere durch die Kombination von adapti-
vem M-FSK und OFDM in einem Modem ein sehr flexibel einsetzbares
System realisieren, das auf unterschiedliche Kanalzustidnde reagieren
kann. Dabei bietet sich M-FSK als Ersatz des Robust-Modes fiir die ro-
buste Ubertragung bei niedriger Datenrate an, wohingegen OFDM fiir
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7 Zusammenfassung

hochratige Ubertragung bei entsprechend giinstigen Kanaleigenschaf-
ten eingesetzt werden kann. Aufgrund der geringen Signalbandbreite
bietet sich als Implementierungsansatz beispielsweise ein SDR-basierter
Entwurf an. Ein Grofsteil der digitalen Signalverarbeitung von flexibel
parametrierbarem M-FSK und OFDM kann dabei in Software realisiert
werden. Eine weitere Moglichkeit stellt der Einsatz rekonfigurierbarer
Hardware dar, um unterschiedliche Ubertragungssysteme und Stan-
dards auf derselben Hardware-Plattform zu unterstiitzen.

Die in dieser Arbeit vorgestellten Ergebnisse zeigen, dass das Po-
tenzial PLC-basierter Systeme bisher nicht ausgeschopft wurde. Die
Weiterentwicklung der bisherigen Verfahren wird ein entscheidender
Faktor fiir den zukiinftigen Erfolg von PLC mit Hinblick auf den Einsatz
in Smart Grids sein.
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A Anhang

A.1 Generierung der PN-Sequenz fur G3-PLC
und PRIME

Die 127 bit PN-Sequenz des Scramblers wird in den beiden Standards
G3-PLC und PRIME durch ein linear riickgekoppeltes Schieberegister

mit dem Generatorpolynom p,,,(x) = x’ + x* + 1 und dem Startwert
1111111 ) erzeugt [64, 99]. Die vollstandige PN-Sequenz lautet:

Yon =10,0,0,0,1,1,1,0,1,1,1,1,0,0,1,0,
1,1,0,0,1,0,0,1,0,0,0,0,0,0,1,0,
0,0,1,0,0,1,1,0,0,0,1,0,1,1,1,0,
1,0,1,1,0,1,1,0,0,0,0,0,1,1,0,0,
1,1,0,1,0,1,0,0,1,1,1,0,0,1,1,1,
1,0,1,1,0,1,0,0,0,0,1,0,1,0,1,0,
1,1,1,1,1,0,1,0,0,1,0,1,0,0,0,1,
1,0,1,1,1,0,0,0,1,1,1,1,1,1,1]

A.2 Spezielle Bitfehlerwahrscheinlichkeiten

A.2.1 Differentiell codierte BPSK und QPSK

In [97] wird die Bitfehlerwahrscheinlichkeit P, pppsk (Ej,/ Np) fiir diffe-
rentiell codierte BPSK wie folgt angegeben:

E E, E, \?
Pb,DBPSK <Z\IZ) = 2Ph,BPSK (M)) - 2Pb,BPSK (I\]O>
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_ 2E, a2 2E,
=2Q (\/ N > 2Q ( Ny ) , (A1)
wobei
E 2E
Py ppsk <NZ) =Q (\/ Noh> (A.2)

die Bitfehlerwahrscheinlichkeit fiir uncodierte BPSK und Q(-) die Q-
Funktion

Qx) = \/;7{ / e 7 dr (A.3)

beschreibt.
Nach [97] wird die Symbolfehlerwahrscheinlichkeit P popsk (Ej/ Np)
fur differentiell codierte QPSK wie folgt beschrieben

E E E
P popsk <Nz> =4Q (\/ Ni)) -8Q° ( NZ)
2 (()-w(7)
0 0

In [96] wird gezeigt, dass fiir die dazugehorige Bitfehlerwahrscheinlich-
keit der folgende Zusammenhang gilt:

(A.4)

E E
Py papsk (Nl(])) = P, pppsk (Nl(])) . (A.5)

A.2.2 Faltungscodierung mit Soft-Decision-Decoder

In [24] wird eine obere Schranke der Bitfehlerwahrscheinlichkeit bei
einer Faltungscodierung mit dem minimalen Hammingabstand 4 ;,
und Verwendung eines Soft-Decision-Decoders angegeben:

o)

Pb < Z Cdpz(d), (A6)
d=d,

min
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wobei c; die Summe aller Bitfehler fiir Fehler mit dem Abstand d be-
schreibt. P, (d) bezeichnet die paarweise Fehlerwahrscheinlichkeit und
ergibt sich im Falle eines AWGN-Kanals und BPSK-Modulation zu

P, gpsk(d) = Q ( ZdRcf;:)> , (A7)

wobei R die Coderate bezeichnet. Fiir einen R~ = 1/2 Faltungscode
mit den Generatorpolynomen 133 g) und 171 gilt d,,;;, = 10 [49]. Die
ersten 20 Gewichtungsfaktoren ¢, fird = d i, dpin + 1, - -+ dpin + 19
sind in [24] angegeben:

c; = [36,0,211,0,1404,0,11633,0,77433,0,502690,
0,3322763,0,21292910, 0, 134365911, 0, 843425871, 0).

A.2.3 Reed-Solomon-Code

Bei Verwendung eines (7, k) Reed-Solomon-Codes sei die Blocklange n
mit Elementen aus GF(2"), wobei m = log,(n + 1) gilt. Der minimale
Hammingabstand betrédgt d,;, = n — k + 1. Daraus folgt, dass t =
| (dmin — 1) /2] Symbolfehler korrigiert werden koénnen [36]. In [81] und
[73] wird eine obere Schranke fiir die Codewort-Fehlerwahrscheinlicket
angegeben:

n
<Y (”) Pi(1—P)", (A.8)
i=t+1 \ !

wobei P, die Symbolfehlerwahrscheinlichkeit eines m-Bit Codesymbols
nach dem Demodulator (und vor der Fehlerkorrektur) bezeichnet. Wird
eine Modulation mit M Sendesymbolen verwendet, konnen log, (M) Bits
pro Sendesymbol tibertragen werden. Die Symbolfehlerwahrscheinlick-
eit der Modulation sei dabei P,;. Bei Verwendung von BPSK-Modulation
gilt bspw. Py(E;/Ny) = Py ppsk (Ey/Np) (5. (A.2)). Ist das Verhaltnis
log, (1 + 1)/ log, (M) ganzzahlig, ergibt sich nach [36] die Fehlerwahr-
scheinlichkeit P, fiir Symbole der Lange m-Bits aus Py, zu

P, =1-(1-Py)". (A.9)
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Abbildung A.1 Hann-Fenster im Zeitbereich (links) und Frequenzbereich (rechts)

Die zur der Codewortfehlerwahrscheinlichkeit P, gehorende Fehler-
wahrscheinlichkeit eines Codesymbols ist [81]

1 & L), n—i
Pos = Y z<i>Pq(1—Pq) : (A.10)

i=t+1

Unter der Annahme, dass ein Codesymbolfehler durchschnittlich mit
einem Bitfehler korrespondiert, ergibt sich die Approximation der Bit-
fehlerwahrscheinlichkeit zu

1
Py~ —Pe. (A.11)

A.3 Hann-Fensterfunktion

Nach [76] ist das Hann-Fenster fiir die Abtastzeitpunkte n definiert als

() = {;(Hcos(?;g)), ~M<n<M (A1)

0, sonst

und wird auch als Raised-Cosinus-Fenster bezeichnet. In Abbildung A.1
ist der Verlauf der Fensterfunktion fiir M = 64 im Zeit- und Frequenzbe-
reich dargestellt.
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A.4 Parameter der Referenzkanile

Tabelle A.1 Dampfungsparameter der Referenzkanile nach [2]

QO ﬂl k

150mgut 0 1,65-10 °m/s 1
250m mittel 0 4,5-10 °m/s 1
350mmittel 0 9-10 °m/s 1

Tabelle A.2 Pfadparameter der Referenzkandle nach [2]

150m gut 250 m mittel 350 m mittel

i Si d;/m i Qi d;/m i g d;/m
1 0,26 300 1 3,02 211,5 1 0,00039 40
2 0,05 350 2 4,45 228 2 -0,0045 68
3 -0,03 370 3 -1,78 243 3 -0,0062 86
4 025 450 4 -2,13 254 4 0,0281 129
5 -0,35 510 5 5,87 278 5 -0,0169 185
6  -6,58 306 6  -0,0028 237
7 3,20 330 7 -0,0056 235
8 -3,56 360 8 0,0051 230
9 0,89 390 9 0,0112 450
10 -2,67 420 10 -0,0141 560
11 2,67 540 11 0,1125 830
12 2,67 740 12 -0,1687 895

13 0,0675 1000

A.4 Parameter der Referenzkanale

Die Dampfungs- und Pfadparameter der Referenzkanile 150 m gut, 250 m
mittel, und 350 m mittel sind in den Tabellen A.1 und A.2 angegeben. Die
Werte sind den gleichnamigen Kanélen aus [2] entnommen.
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A.5 Approximation der BER bei
M-FSK-Modulation geman
Union-Bound-Ansatz

Im Folgenden wird eine Approximation der BER fiir M-FSK-Modulation
unter Berticksichtigung unterschiedlicher Rauschleistungsdichten auf
den Symbolfrequenzen hergeleitet. Ausgangspunkt ist zunachst die
Herleitung der analytischen BER im AWGN-Fall, die in [81] beschrieben
ist.

Die Ausgénge der Korrelatoren nach Abschnitt 4.1.2 werden als Zu-
fallsvariablen interpretiert und mit R; bezeichnet. Der Index i bezeichnet
dabei die Korrelation zwischen Empfangssignal und i-ter Basisfunktion.

Ohne Beschrankung der Allgemeinheit wird angenommen, dass das
erste aus M moglichen Symbolen gesendet wurde. Unter der Annah-
me gleichverteilter Sendesymbole kann die gesamte Symbolfehlerwahr-
scheinlichkeit P; durch Mittelung iiber die einzelnen Symbolfehlerwahr-
scheinlichkeiten P ; berechnet werden.

Ein Symbolfehler P, tritt auf, wenn mindestens ein Korrelatoraus-
gang R; € {R,,..., Ry} groBer als R, ist, d. h.

M
P,y =P (U R; > R1> : (A.13)

i=2

Durch die Abschédtzung der Union Bound (siehe Abschnitt 4.4.3.4) gilt
2 (R; > Ry). (A.14)

Um die Wahrscheinlichkeiten auf der rechten Seite zu bestimmen wird
angenommen, dass die Amplituden der Rauschprozesse auf den Kor-
relatoreingdngen normalverteilt und paarweise unkorreliert sind. Die
Rauschleistungsdichte auf der i-ten Sendesymbolfrequenz wird nachfol-
gend mit A; bezeichnet.
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A.5 Approximation der BER bei M-FSK-Modulation gemifs Union-Bound-Ansatz

Es wird zunéchst der Fall P(R, > R ) betrachtet: Nach [81] gilt, dass
Ry Rice-verteilt und R; fiir 2 < i < M Rayleigh-verteilt ist. Fiir die
Wabhrscheinlichkeitsdichtefunktionen von R; gilt damit

T TV —(TZJerZ)
Pr, (T) = ?Io <U§> e ¥ ,x>0 (A.15)
1 1
und fiir R, entsprechend
TZ
T 32
P, (T) = ?e 2, x>0, (A.16)

2

wobei fiir die Parameter der Dichtefunktionen mit der Symbolenergie E,
folgt: (712 =2EA,, (722 = 2E.A, und v = 2E, [81]. Die Definition und der
Verlauf der beiden Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen ist in Abschnitt
A.7 angegeben.

Da die Berechnung von P(R, > R;) schwierig ist, wird stattdessen das
Gegenereignis betrachtet:

P(Rz > R‘l) + P(Rz < R’l) + P(Rz == R‘l) == 1, (A17)
P(R, >R;) <1—P(R, <Ry). (A.18)

Durch Einfithrung der Bedingung R; = r; ldsst sich die Wahrscheinlich-
keit wie folgt berechnen

1-— P(R2 < R’l) =1- /P(R2 < 1’1|R1 = rl)pRl (7‘1) d?’l. (A19)
0

Unter der Annahme der Unkorreliertheit von R; wird P(R, < r{|Ry =19)
zuP(R, < rq) und damit

1-— P(R2 < R.1 /P R.2 < 1’1 pR. (7‘1) d?’l. (AZO)
0

Es folgt durch Einsetzen der Rayleigh-Verteilung fiir R,

P(R, < 1) = /pRZ(’L') dr (A.21)
0
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A Anhang

2
"1

=1-e 2. (A.22)

Durch Einsetzen in (A.20) erhilt man durch Umformen

/P Ry < 711)pg,(11)
0

o0 00 2
5
—7
= 1—/PR1(71) drl"’/e 2 py, (r) drg
0 0
0 2
= /e 2 pg, (r1) dry. (A.23)

0

Durch Einsetzen der Dichtefunktion fiir R; und ergibt sich durch Verein-
fachen

2

o0 71
/e 2 Pr, (r1) drg
0

2
r% (1-%—%) 12
iyt N )
0

201 dry

Sl
&
o
ﬁgh
N——

(A.24)

wobei im letzten Schritt eine Umformung aus [81] verwendet wird.
Durch Einsetzen der Rauschleistungsdichten A; und Symbolenergie E,
fiir 0; und v ergibt sich die endgiiltige Abschatzung

A B
P(R, > Ry) < T f e Mg (A.25)

Die Herleitung der Wahrscheinlichkeiten fiir die restlichen Korrelator-
ausgénge Rs ... Ry, verlduft analog, lediglich der Wert der Rauschleis-
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A.6 Waterfilling-Algorithmus fiir PSK-Modulation

tungsdichten dndert sich dabei. Die Symbolfehlerwahrscheinlichkeit aus
(A.14) ergibt sich zu

A __E
< i T A26
Sl (A-26)

Die gesamte Symbolfehlerwahrscheinlichkeit P ergibt sich durch Mitte-
lung tiber alle Symbole

ZZ

n=1i=1,i#n

T (A.27)

A, +/\,»

Der Zusammenhang zwischen Symbol- und Bitfehlerwahrscheinlichkeit
P, ist in [81] angegeben als

zkfl

p, = (A.28)

S’/

2k q

wobei k die Anzahl an Bits pro Symbol k = log, (M) ist. Damit ergibt
sich die Approximation der BER zu

n_ o A, (A.29)

A.6 Waterfilling-Algorithmus fur
PSK-Modulation

Durch Einsetzen von (5.12) und (5.11) in (5.19) ergibt sich

byes = max i 1log <Ek> (A.30)
8¢ =2 92\ NoiIpeg /7 '
Die Lagrange-Funktion fiir die Nebenbedingung (5.20) lautet

K K
L(Ek/ )\) = kzzl 21;(2) In ( Ek ) + A <§ max) .

No i I'psk
(A31)
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A Anhang

Durch Ableiten der Lagrange-Funktion wird der Gradient bestimmt. Es
folgt

oL 1

TB{ = 7211‘1(2)Ek +A. (A.32)

Durch Nullsetzen der Ableitung ergibt sich die notwendige Bedingung
zZu
2In(2
E, = —2n2) (A33)
A
Durch Einsetzen von (A.33) in die Nebenbedingung ergibt sich die Lo-
sung der Untertridgerenergie zu

K
Emax = 3 Ex = KE; (A.34)
k=1
<~
_ Emax
Ep = =% (A.35)

A.7 Spezielle
Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen

A.7.1 Rayleigh-Verteilung

Eine Zufallsvariable X heifit Rayleigh-verteilt, wenn fiir die Wahrschein-
lichkeitsdichtefunktion mit Parameter o gilt:

x2

X e a?

flx)y=32¢ 7 ¥=20, (A.36)
0, x <0

Die Rayleigh-Verteilung kann aus der Normalverteilung abgeleitet wer-
den: Sind zwei Zufallsvariablen Y; ~ A(0,07) und Y, ~ A (0,¢?) nor-

malverteilt, dann ist der Betrag X = \/Y% + Y% Rayleigh-verteilt [81]. Der
Verlauf der Dichtefunktion fiir verschiedene Parameter ¢ ist in Abbil-
dung A .2(a) veranschaulicht.
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A.7 Spezielle Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen
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(a) Rayleigh-Verteilung (b) Rice-Verteilung

Abbildung A.2 Verschiedene Realisierungen der Dichtefunktion

A.7.2 Rice-Verteilung

Eine Zufallsvariable X heifst Rice-verteilt, wenn fiir die Wahrscheinlich-
keitsdichtefunktion mit Parameter ¢ und v gilt:

(x2+|/2)

fe(x) = { 2o (%)e =, x>0, (A.37)
0, x <0

wobei [ die modifizierte Bessel-Funktion 0-ter Ordnung bezeichnet:

o k\ 2
Iix)= Y ( > ) [81]. (A.38)

=\
Die Rice-Verteilung kann aus der Normalverteilung abgeleitet wer-
den: Sind zwei Zufallsvariablen Y; ~ N (my,c?) und Y, ~ N (my, o)
normalverteilt, dann ist der Betrag X = 4/ Y% + Y% Rice-verteilt mit

V= m% + m% [81]. Der Verlauf der Dichtefunktion fiir verschiedene
Parameter o und v ist in Abbildung A.2(b) veranschaulicht.
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