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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 großen Energieversorgern sowie Verbrauchern. Dieser
Wandel, der dem traditionellen Konzept der Energieversorgung vom
Höchstspannungsnetz zum Niederspannungsnetz entgegensteht, stellt
die klassischen Energieversorgungssysteme vor neue Herausforderun-
gen. Der hohe Anteil an zeitlich und örtlich 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
ablösen und ist ein wesentliches Ziel der europäischen Energiepolitik.

Die Ausrüstung der Stromnetze mit zusätzlicher 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 übertragen werden können.

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

Im Vergleich mit anderen Ländern der EU, die bereits über eine weit-
reichende Durchdringung des Verteilnetzes mit Smart Metern verfügen,
wurde der Ausbau in Deutschland deutlich zurückhaltender vorange-
trieben [15].

Mit dem Messstellenbetriebsgesetz ist seit 2016 der Einbau von Smart
Metern in Abhängigkeit vom Energieverbrauch festgelegt. Die Kommu-
nikationseinheiten des intelligenten Messystems, genannt Smart Meter
Gateways, bedürfen einer Zertifizierung durch das Bundesamt für Si-
cherheit in der Informationstechnik. Der Gesetzgeber sieht dabei eine

1



1 Einleitung

Verfügbarkeit der Geräte von mindestens drei voneinander unabhän-
gigen Unternehmen vor. Zum Zeitpunkt der Erstellung dieser Arbeit
konnte das Gerät eines Herstellers eine Zulassung erhalten. Weitere acht
Geräte befinden sich noch in der Prüfung [5].

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

PLC bietet gegenüber allen andern Verfahren den Vorteil, dass die
bereits vorhandene Infrastruktur der Stromleitungen zur Übertragung
genutzt werden kann. Wichtig für den Erfolg sind robuste Übertragungs-
verfahren, die auf die speziellen Gegebenheiten des Übertragungskanals
abgestimmt sind. Voraussetzung dafür ist ein weitreichendes Verständ-
nis der physikalischen Eigenschaften des Stromnetzes als Übertragungs-
kanal.

1.1 Herausforderungen und Zielsetzung

Das Stromnetz wurde ursprünglich für die Energieübertragung entwi-
ckelt und optimiert, ohne dass eine Datenübertragung im Niederspan-
nungsnetz vorgesehen war. Bei der Verwendung als Kommunikations-
medium liegen entsprechend ungünstige Kanaleigenschaften vor.

Eine Vielzahl von Störeinflüssen, eine starke und selektive Signal-
dämpfung sowie eine hohe zeitliche und örtliche Varianz der Über-
tragungseigenschaften machen das Stromversorgungsnetz zu einem
herausfordernden Übertragungsmedium.

Aufgrund der schwer vorhersehbaren Übertragungseigenschaften ist
ein großflächiger Einsatz PLC-basierter Smart Meter in Deutschland
bisher nicht erfolgt. In zahlreichen Pilotprojekten sowie flächendecken-
den Rollouts in anderen Ländern konnte die Verwendung PLC-basierter
Smart Meter zumindest teilweise evaluiert werden. Probleme betreffen
dabei vor allem den Anteil der permanent erreichbaren Geräte. Ein häu-
figes Problem ist die fehlende Zuverlässigkeit sowie die erforderliche Ro-
bustheit der Verbindungen über lange Zeiträume hinweg. Entsprechend
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1.1 Herausforderungen und Zielsetzung

vorsichtig wird der Ausbau PLC-basierter Kommunikationssysteme in
Deutschland vorangetrieben.

Geräte, 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 hauptsächlich im Heimbereich
sowie auf Mittelspannungsebene eingesetzt. Ein Vorteil ist eine moderate
Störumgebung und damit höhere Zuverlässigkeit der Datenübertragung.
Nachteilig ist dabei die stärkere Kanaldämpfung, welche dem Vorteil
der hohen Reichweite von PLC gegenüber anderen Verfahren entgegen-
steht sowie die Problematik der elektromagnetischen Verträglichkeit 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 höhere Reichweite aufgrund der geringeren Kanal-
dämpfung sowie Rechtssicherheit für Hersteller und Betreiber durch de-
dizierte Frequenzbereiche. Einen Nachteil stellt insbesondere die starke
Störumgebung dar, die häufig eine hochratige Übertragung verhindert.
Gleichzeitig bietet die Anpassung von Übertragungsverfahren an die
speziellen Signaleigenschaften der Störumgebung ein großes Verbesse-
rungspotential der bisher eingesetzten Systeme.

Ziel dieser Arbeit ist die Weiterentwicklung von bestehenden Über-
tragungsverfahren durch eine bessere Anpassung der Bitübertragungs-
schicht an die Eigenschaften des Kanals. Hierbei werden insbesondere
die zyklostationären Eigenschaften des Rauschens berücksichtigt. Aus-
gehend von einer genauen Analyse und der realitätsnahen Modellierung
des Übertragungskanals werden adaptive störresistente Kommunikati-
onsverfahren entwickelt. Für den Entwurf werden neuartige Verfahren
eingesetzt, die eine Informationsübertragung unter fortlaufender Be-
rücksichtigung der Kanaleigenschaften ermöglichen. Die Evaluation der
entwickelten Verfahren erfolgt anhand von Messergebnissen aus realen
Netzen. Abschließend erfolgt ein Vergleich der neuartigen Verfahren mit
dem Stand der Technik.
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1 Einleitung

1.2 Struktur der Arbeit

Im ersten Teil dieser Arbeit wird der Stand der Technik der bisherigen
Übertragungsverfahren zusammengefasst. Zusätzlich werden die theo-
retischen Grundlagen zum Entwurf und zur Bewertung der eingesetzten
Modulationsverfahren eingeführt. Im zweiten Teil der Arbeit wird ein
neuartiges modulares Messsystem zur automatisierten Kanalcharakte-
risierung vorgestellt. Das Messsystem ermöglicht die Durchführung
systematischer Messkampagnen durch eine gleichzeitige Messung an
verschiedenen Orten. Ausgehend von einer Vielzahl an Messergebnis-
sen erfolgt eine zyklostationäre 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 zyklostationäres Kanalmodell entwickelt. Im drit-
ten Teil wird der Systementwurf der adaptiven Übertragungsverfahren
vorgestellt. Zusätzlich werden Erweiterungen der Verfahren entwickelt,
um die Konformität mit den gängigen Standards sicherzustellen. Im
letzten Teil der Arbeit erfolgt die Evaluation der adaptiven Verfahren
durch eine umfangreiche simulative Auswertung anhand realitätsna-
her Kanalzustände. Die neuartigen Verfahren werden unter gleichen
Randbedingungen hinsichtlich der Leistungsfähigkeit im Vergleich mit
derzeitig genutzten Verfahren sowie statischen Übertragungsverfahren
bewertet.
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2 Stand der Technik

Die Nutzung der Stromversorgungsleitungen zur Kommunikation reicht
bis in die Anfänge des 20. Jahrhunderts zurück. Bereits in den 1920er-
Jahren wurden von Energieversorgungsunternehmen Hochspannungs-
leitungen durch die sogenannte Trägerfrequenztechnik als Übertragungs-
kanal genutzt [21]. Gegenwärtig ist der Einsatz von PLC insbesondere
für die Zählerfernauslesung (engl. automatic meter reading, AMR) im
Niederspannungsnetz in den Mittelpunkt des Interesses gerückt. Der
Wandel des klassischen Energieverteilnetzes in ein intelligentes Strom-
netz (engl. smart grid) macht eine robuste Kommunikationsinfrastruktur
unabdingbar.

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

Fortschritte in der Leistungsfähigkeit 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 Markteinführung entspre-
chender Geräte wurde in den letzten Jahren in einigen Ländern eine
große Durchdringung der Zählerinfrastruktur erreicht. Dennoch bleiben
grundsätzliche Probleme, wie die schwierigen Kanalbedingungen, die
zum teilweisen Versagen der Systeme führen, bestehen. Zudem ist da-
von auszugehen, dass die Herausforderungen auf physikalischer Ebene
durch den Wandel des Stromnetzes in ein Smart Grid noch verstärkt
werden.

Dieses Kapitel gibt zunächst einen Überblick über die regulatorischen
Rahmenbedingungen für PLC im Niederspannungsnetz. Anschließend
wird ein Überblick über die OFDM-basierten PLC-Standards gegeben.
Abschließend werden Kriterien zur Analyse existierender Übertragungs-
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standards vorgestellt. Basierend auf der Analyse werden mögliche 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
können nur sehr niedrige Datenraten erzielt werden. Gleichzeitig
werden hohe Sendeleistungen durch die betragsmäßig kleinen
Zugangsimpedanzen benötigt. 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 lässt sich dieser Frequenzbereich nicht für 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 beträgt auf-
grund der vergleichsweise niedrigen Frequenz in der Regel einige
hundert Meter. Die dabei erzielbaren Datenraten können bis zu ei-
nigen hundert Kilobit pro Sekunde betragen. Aufgrund der güns-
tigen Ausbreitungseigenschaften eignet sich NB-PLC besonders
für AMR-Anwendungen.

Breitband (engl. broadband, BB) PLC verwendet üblicherweise Fre-
quenzen ab 1,8 MHz bis zu 250 MHz Die erreichbaren Datenraten
sind dabei ein Vielfaches größer im Vergleich zu NB-PLC und
können bis mehrere hundert Megabit pro Sekunde betragen. Die
Reichweite ist aufgrund der stärkeren Kanaldämpfung bei höhe-
ren Frequenzen bedeutend geringer und beträgt meist nur einige
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Meter bis hundert Meter, die unter sehr günstigen Bedingungen
erreicht werden. Aufgrund der hohen Bandbreite wird BB-PLC
insbesondere zu Entertainment-Zwecken innerhalb von Gebäu-
den eingesetzt, wo naturgemäß 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 abhängt, ist eine Klassifikation nach Frequenzbe-
reichen auch durch Betrachtung der physikalischen Randbedingungen
sinnvoll. Durch die frequenzabhängigen Übertragungseigenschaften
wurden in allen drei Klassen UNB-, NB- und BB-PLC sehr unterschied-
liche Verfahren auf der Bitübertragungssicht (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 Zulässige Frequenzbereiche

Weltweit unterliegt PLC einer sehr unterschiedlichen Regulierung hin-
sichtlich zulässiger Frequenzbereiche und Sendeleistungen. Im Folgen-
den wird ein kurzer Überblick über die regulatorischen Rahmenbedin-
gungen innerhalb und außerhalb Europas gegeben.

2.2.1 Regulierung in Europa

In der EU sind die zulässigen Frequenzbereiche und Sendeleistungen für
NB-PLC-Geräte durch das Europäisches Komitee für 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 für die Nutzung vorgese-
hen. Der Frequenzbereich wird weiter in folgende Klassen unterteilt:

A-Band von 3 kHz bis 95 kHz: Der Frequenzbereich ist für Anwen-
dungen zur Überwachung und Kontrolle des Niederspannungs-

7



2 Stand der Technik

netzes vorgesehen. In den Anwendungsbereich des A-Bandes fällt
typischerweise PLC zur Zählerfernauslesung.

Der Frequenzbereich von 95 kHz bis 148,5 kHz 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
< 5 kHz, breitbandige Signale entsprechend eine Bandbreite ≥ 5 kHz.
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 20 dB in Bezug auf die
höchste Spektrallinie abgefallen ist.

Nachfolgend werden die Beschränkungen hinsichtlich der zulässigen
Sendeleistung für einphasige Einrichtungen im A-Band betrachtet. Für
schmalbandige Signale gilt die folgende Bedingung:

Die Ausgangsspannung darf 134 dBµV (≈ 5 V) bis 9 kHz nicht
überschreiten und nimmt anschließend frequenzlogarithmisch
linear auf 120 dBµV (= 1 V) bei 95 kHz ab.

Des Weiteren gelten für breitbandige Signale die Bedingungen:

Die Ausgangsspannung darf 134 dBµV nicht überschreiten.

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

Frequenzbereich
in MHz

Grenzwert in dBµV

Quasispitzenwert Mittelwert

0,15 bis 0,5 66 bis 56 56 bis 46

0,5 bis 5 56 46

5 bis 30 60 50

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

Neben den zulässigen In-Band-Sendeleistungen sind auch die Grenz-
werte für Außerbandstörungen an den Netzanschlussstellen spezifiziert.
Bis 30 MHz müssen diese mit einem Messempfänger gemäß 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 Messempfängers schwankt, muss diese für min-
destens 15 s beobachtet werden und es gilt der höchste Anzeigenwert.
Die zulässigen Grenzwerte sind in Tabelle 2.1 dargestellt.

2.2.2 Regulierung außerhalb Europas

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

In den USA ist für NB-PLC-Anwendungen das Frequenzband von
9 kHz 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 beschränkt. Der Einsatz von NB-PLC zur Nutzung
im Niederspannungsbereich wird daher ausgeschlossen. Ferner
soll, ohne Interferenz zu verursachen, die kleinstmögliche Sen-
deleistung zur Erfüllung des Kommunikationszwecks gewählt
werden.

In Japan wird NB-PLC durch die Association of Radio Industries
and Businesses (ARIB) im Standard STD-T84 auf einem Frequenz-
bereich von 10 kHz bis 450 kHz reguliert [79]. Die zulässige In-
Band-Leistung des Sendesignals wird mit einer Auflösung von
10 kHz und einer Last von 10 Ω bestimmt. Für den Frequenzbe-
reich von 10 kHz bis 200 kHz beträgt die erlaubte effektive Sende-
leistungsdichte 30 mW/10 kHz und oberhalb von 200 kHz noch
10 mW/10 kHz. Die Außerbandstörungen dürfen 56 dBµV im Fre-
quenzbereich von 450 kHz bis 5 MHz und 60 dBµV im Bereich von
5 MHz bis 30 MHz betragen. Die Messungen müssen mit einem
Quasispitzenwertdetektor und einer Messbandbreite von 9 kHz
durchgeführt werden [57].

Im Vergleich fällt auf, dass die zulässigen Frequenzbereiche und
Grenzwerte der Sendeleistung sehr unterschiedlich reguliert sind. Grün-
de dafür liegen in den messtechnisch schwierig zu charakterisierenden
Eigenschaften des Stromnetzes. Da für Geräte beispielsweise keine feste
Zugangsimpedanz spezifiziert wird, ist die Regulierung der zulässigen
Sendeleistung herausfordernd. Für Außerbandstörungen und die Sicher-
stellung der elektromagnetische Verträglichkeit (EMV) gilt zusätzlich,
dass die in das Netz ein- und ausgekoppelte Störleistung von weiteren
schwierig zu erfassenden Faktoren wie der Leitungsgeometrie abhängt.

2.3 Elektromagnetische Verträglichkeit

Grundlage für den Betrieb von PLC-Geräten 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 gültigen
Konformitätsbewertungsverfahren festgelegt.

Die EU-Richtlinie wird von den einzelnen EU-Mitgliedsstaaten in
der nationalen Gesetzgebung umgesetzt. In Deutschland findet die Um-
setzung durch das Elektromagnetische-Verträglichkeit-Gesetz (EMVG)
Anwendung. Zusätzlich ist den einzelnen Mitgliedstaaten vorbehal-
ten, Maßnahmen zu ergreifen, um Frequenzbereiche für sicherheits-
relevante Telekommunikationsnetze zu schützen. In Deutschland ist
dies beispielsweise für Flug- und Behördenfunk durch die „Verord-
nung zum Schutz von öffentlichen 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 schützenden Frequenzbereiche als auch die Grenz-
werte für Störaussendungen definiert. Für „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-Konformität zu
bieten (CE-Kennzeichnung), können, basierend auf der EMV-Richtline,
harmonisierende Normen angewendet werden. Die Nutzung von NB-
PLC ist diesbezüglich im Frequenzbereich von 3 kHz bis 148,5 kHz in
der Norm EN50065-1 geregelt (vgl. Abschnitt 2.2.1) [95]. Oberhalb von
150 kHz müssen die Grenzwerte und Messverfahren der Funkstöreigen-
schaften am Netzanschluss informationstechnischer Geräte 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 für PLC-Anwender zu schaffen, führte im Jahr 2014 für private
PLC-Geräte im Frequenzbereich von 1,6065 MHz bis 30 MHz zur Norm
EN50561-1 und somit zu einer Abgrenzung zur allgemeineren Norm
EN55022 [78].
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2.4 Erweiterung des Frequenzbereichs in
Europa

Mehrträgerbasierte Übertragungsverfahren, die in Europa bereits im
CENELEC-Band (vgl. Abschnitt 2.2.1) eingesetzt werden, lassen sich
ohne großen technischen Aufwand durch Hinzufügen von Unterträ-
gern auf größere Frequenzbereiche erweitern. Beispielsweise stehen für
den Frequenzbereich bis 500 kHz bereits fertige Standards zur Verfü-
gung, die in den FCC- oder ARIB-Bändern eingesetzt werden. Aufgrund
der größeren Bandbreite und damit verbundenen höheren Datenraten
und Robustheit ist dieser Bereich für Gerätehersteller in Europa von
besonderem Interesse.

Für NB-PLC-Geräte im AMR-Einsatz existiert für den Frequenzbe-
reich oberhalb von 150 kHz aktuell keine harmonisierende Norm. Da
die EMV-Richtlinie auch ein Konformitätsbewertungsverfahren bei feh-
lender Norm durch Darlegung der Konformität durch eigene Verfahren
des Herstellers vorsieht, wird dieser Weg aktuell von Herstellern bspw.
bei OFDM-Geräten bis 500 kHz beschritten [47]. Ein Grund für die von
Herstellern vorangetriebene Erweiterung des NB-PLC-Frequenzbereichs
in Europa ist, dass aufgrund der niedrigeren Störleistung und höhe-
ren Zugangsimpedanz teilweise bessere Übertragungseigenschaften 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
zurückgegangen 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 für Hörfunk vorgese-
hen und werden von dem analogen Langwellenrundfunk genutzt [25].
Oberhalb von 500 kHz ist für den Hörfunk 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 außer Betrieb genommen [1]. Es ist daher davon
auszugehen, dass Interferenzprobleme zwischen PLC und analogem
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Rundfunk, wenn überhaupt stationär und lokal begrenzt auftreten und
sich durch Aussparen bestimmter Frequenzbänder lösen lassen.

Oberhalb von 1,7 MHz sind kognitive Verfahren für PLC aktuell Ge-
genstand der Forschung [57]. Je nach Anwendung ist die tatsächliche
Frequenznutzung häufig zeitlich und örtlich begrenzt. Kognitive Ver-
fahren können helfen, durch Erkennen von ungenutzten Ressourcen im
Zeit- und Frequenzbereich die Auslastung des Spektrums zu verbessern.

2.5 Existierende
NB-PLC-Übertragungsstandards

Lange Zeit gab es keine einheitlichen überregionalen Übertragungsstan-
dards für PLC. Basierend auf der geschaffenen Rechtssicherheit mittels
der CENELEC-Norm EN50065-1 wurden die Bemühungen um eine Stan-
dardisierung vorangetrieben. Diese mündeten zunächst in europaweit
und schließlich weltweit gültigen PLC-Standards.

Breite Anwendung fanden zunächst schmalbandige Systeme, basie-
rend auf FSK- oder BPSK-Modulation. Um eine größere Robustheit
gegenüber frequenzabhängigen Störungen zu erzielen, kann die FSK-
Modulation durch das Spread-FSK-Verfahren (S-FSK-Verfahren) erwei-
tert werden. Dabei werden zwei spektral „weit“ entfernte Trägerfre-
quenzen eingesetzt. Die Wahrscheinlichkeit einer gleichzeitigen Störung
beider Frequenzen kann somit reduziert werden. In [90] wird ein Verfah-
ren zur Qualtitätsbewertung beider Frequenzen zum Entwurf optimaler
S-FSK-Empfänger vorgestellt. Das FSK- und S-FSK-Verfahren ist in die
Standards IEC 61334-5-2 [18] bzw. IEC 61334-5-1 [17] eingeflossen. Für
das S-FSK-Verfahren ist dabei ein Trägerabstand 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
größere Datenraten zu erzielen, wurde vor ca. 10 Jahren damit begonnen,
den Einsatz OFDM-basierter Verfahren für NB-PLC zu untersuchen.

Zunächst 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 später wurde im Jahr 2011 die
G3-PLC-Allianz gegründet, ebenfalls mit dem Ziel, eine OFDM-basierte
Lösung für NB-PLC zu entwickeln [101]. Im Gegensatz zu PRIME, das
vor allem eine hohe Datenrate ermöglichen sollte, lag der Schwerpunkt
bei G3-PLC auf einer möglichst hohen Robustheit gegenüber Kanalein-
flüssen [26]. Beiden Allianzen ist gemeinsam, dass die Arbeitsergebnisse
G3-PLC bzw. PRIME als lizenzfreie offene Spezifikationen etabliert wer-
den sollen [26, 27]. Aufgrund des großen Interesses aus der Industrie
wurden die Spezifikationen schließlich in die weltweit gültigen Stan-
dards der internationalen Fernmeldeunion (International Telecommunica-
tion Union, ITU) und des Institute of Electrical and Electronics Engineers
(IEEE) eingearbeitet. Ziel war es, die Interoperabilität zwischen Geräten
unterschiedlichster Hersteller überregional zu ermöglichen. Neben der
Harmonisierung von Spezifikationen sollte zusätzlich die Koexistenz mit
älteren, 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 Leistungsfähigkeit erweitert [74]. Wenig später wurde die Struktur
der Empfehlungen in die heute gültigen 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 verfügbar zu machen.

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

2.6 Systemübersicht OFDM-basierter
Verfahren

In Abbildung 2.1 ist der grundlegende Aufbau eines OFDM-Systems
dargestellt. Die auf dem PHY-Layer übertragenen Einheiten werden
als PPDU (engl. physical protocol data unit) bezeichnet. Die PPDU setzt
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Abbildung 2.1 Blockschaltbild des Senders eines OFDM-Übertragungssystems

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

Der Präambel, die zur Synchronisation von Sender und Empfänger
verwendet wird.

Dem Header, der hauptsächlich Steuer- und Kontrollinformationen
über die PPDU selbst enthält.

Der Payload, d. h. den zu übertragenden Nutzdaten, welche im
Allgemeinen den längsten Teil der PPDU bilden.

Da die Bestandteile der PPDU unterschiedlichen Zielen dienen, werden
diese durch unterschiedliche Verfahren erzeugt. Header und Payload
repräsentieren binäre Informationen, welche codiert und anschließend
als OFDM-Symbole gesendet werden. In der Regel werden dabei für die
Informationen im Header zusätzlich robuste Fehlerkorrekturverfahren
eingesetzt, da der Informationsverlust des Headers die gesamte PPDU
unbrauchbar macht. Die Präambel trägt dagegen keine Informationen
und dient ausschließlich der Synchronisation von Sender und Empfän-
ger. Die Präambel kann daher aus festen und damit vorab bekannten
OFDM-Symbolen bestehen. Darüber hinaus können auch Signale mit
entsprechend günstigen Eigenschaften im Zeit- und Frequenzbereich
wie bspw. Chirp-Signale als Präambeln verwendet werden.

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

In Europa stellt NB-PLC durch die EU-Vorgaben zur Verbreitung
intelligenter Stromzähler ein sehr aktives Umfeld dar. Im Fokus von
Geräteherstellern und Energieversorgungsunternehmen stehen dabei
hauptsächlich die beiden OFDM-basierten Übertragungsstandards 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 Signalverarbeitungsblöcke Header-Encoder,
Payload-Encoder und OFDM-Modulator, welche in G3-PLC und PRIME
jeweils unterschiedlich spezifiziert sind, genauer betrachtet.

2.6.1 PRIME – Bitübertragungsschicht

Die wesentlichen Systemparameter des PRIME-Standards sind in der
Tabelle 2.2 zusammengefasst. Der ursprünglich für 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 Unterträgerabstand vervierfacht. Die Abtastfrequenz be-
trägt demnach fs = 1 MHz und die FFT-Länge N = 2048 (engl. fast
Fourier transform, FFT). Dies führt zu einem Unterträgerabstand von
∆ f = fs/N = 488,3 Hz. Insgesamt stehen maximal NCH = 8 Kanäle
zur Verfügung, wobei ein Kanal jeweils 97 Unterträger 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 Unterträgerbelegung erfolgt mit differentiell codierten PSK-
Symbolen (engl. phase-shift keying, PSK), wobei die Sendesymbolmenge
die Kardinalität 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 Unterträgers. Als Startphase
dienen die Pilotträger, welche entsprechend einer 127 bit Pseudozu-
fallsfolge (Pseudorandom-Noise-Sequenz, PN-Sequenz) belegt werden.
Für Details zur Generierung der Sequenz wird auf den Anhang A.1
verwiesen.
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2.6 Systemübersicht OFDM-basierter Verfahren

Tabelle 2.2 OFDM-Parameter für G3-PLC und PRIME

PRIME
v1.3.6 [22]

PRIME
v1.4 [99]

G3-PLC [63, 64]

FFT-Länge N 512 2048 256

Abstastfrequenz fs 250 kHz 1 MHz
CENELEC: 400 kHz

FCC: 1,2 MHz

CP-Länge NCP 48 192 30

Anzahl belegter
Unterträger

97
NCH· 97,

1 ≤ NCH ≤ 8

CENELEC-A: 36
CENELEC-B: 16

FCC: 72

Frequenzbereich in kHz 42–89 42–472
CENELEC-A: 36–91
CENELEC-B: 98–122

FCC: 155–488

Unterträgerabstand ∆ f 488,3 Hz 488,3 Hz
CENELEC: 1,56 kHz

FCC: 4,69 kHz

Symbolinterval TS 2,24 ms 2,24 ms
CENELEC: 695 µs

FCC: 232 µs

Die Pilotträger werden zwischen die modulierten Unterträger durch
den Carrier-Allocator im Frequenzbereich eingefügt. Die OFDM-Modu-
lation erfolgt anschließend durch die inverse schnelle Fourier-Trans-
formation (engl. inverse fast Fourier transform, IFFT). Im letzten Schritt
erfolgt das Anhängen des zyklischen Präfixes (engl. cyclic prefix, CP)
durch Kopieren der letzten NCP Abtastwerte an den Anfang des OFDM-
Symbols. Die Länge des Symbolintervalls berechnet sich somit zu TS =
(N + NCP)/ fs = 2,24 ms.

Die Codierung der Header- und Payload-Daten ist in Abbildung 2.3
dargestellt. Der Standard sieht dabei für 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 Präambel sowie des Headers, wo-
durch eine größere Robustheit erreicht wird. Nachfolgend werden die
im Blockschaubild dargestellten Verfahren zur Vorwärtsfehlerkorrektur
im Header und der Payload betrachtet.

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

cyclic redundancy check, CRC) bestimmt. Die Länge des Prüfworts be-
trägt für den Typ A Header 8 bit und für den Typ B Header 12 bit. Der
entsprechende CRC8- bzw. CRC12-Prüfwort ergibt sich als Rest der
Polynomdivision der Kontrolldaten mit den Polynomen

pCRC8(x) = x8 + x2 + x + 1, (2.1)

pCRC12(x) = x12 + x11 + x3 + x2 + x + 1. (2.2)

Für die Codierung des Headers wird ein Faltungscode (engl. con-
volutional code, CC) verwendet, der optional auch zur Codierung der
Payload-Daten zur Verfügung steht. Im Gegensatz zur Payload ist die
Kanalcodierung im Header stets aktiv. In der Payload kann diese da-
gegen bei günstigen Kanalbedingungen deaktiviert werden, um eine
höhere Übertragungsrate zu erreichen. Der Faltungscodierer besitzt ei-
ne Coderate1 von RC = 1/2 und eine Einflusslänge von K = 7. Die
verwendeten Code-Generatorpolynome lauten:

133(8) = 1011011(2) : g1(x) = 1 + x2 + x3 + x5 + x6, (2.3)

171(8) = 1111001(2) : g2(x) = 1 + x + x2 + x3 + x6, (2.4)

wobei (8) und (2) für die Darstellung der Zahlen im Oktal- bzw. Du-
alsystem stehen. Um nach jeder Übertragung einen definierten Start-
und Endzustand des Faltungscodierers sicherzustellen, wird dieser nach
dem letzten Datenbit durch Einfügen von 6 Null-Bits terminiert.

1 Coderate RC : Verhältnis der Anzahl von uncodierten Eingangsbits zu codierten Aus-
gangsbits.

18



2.6 Systemübersicht OFDM-basierter Verfahren
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Abbildung 2.3 Blockschaltbild der Kanalcodierungsblöcke der PRIME-Bitübertragungs-
schicht

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

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

Schmalbandige Interferenz und frequenzselektive Dämpfungen durch
Mehrwegeausbreitung (engl. fading) sind typisch für den NB-PLC-Kanal
[57]. Dies führt dazu, dass Fehler häufig in Form von Bündelfehlern
auftreten. Bei einem Bündelfehler besteht die Störung aus einer zeitlich
zusammenhängenden Fehlerfolge, anstatt einer zufälligen Verteilung.
Um diesem Bündelungseffekt 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
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dem Interleaving einige Bits Abstand besitzen. Zur Umsetzung des In-
terleavings können dabei zuvor berechnete Tabellen in Abhängigkeit
vom jeweiligen Modulationsverfahren verwendet werden [99].

2.6.2 G3-PLC – Bitübertragungsschicht

G3-PLC ist in den Frequenzbereichen des CENELEC A- und B-Bands
sowie des FCC-Bands spezifiziert. Die Systemparameter für die verschie-
denen Frequenzbereiche sind in der Tabelle 2.2 aufgeführt. Nachfolgend
werden die für Europa relevanten Systemparameter bei Verwendung
des CENELEC A-Bands genauer betrachtet. In dieser Konfiguration
wird eine Abtastfrequenz von fs = 400 kHz und eine FFT-Länge von
N = 256 verwendet. Der Abstand der OFDM-Unterträger ergibt sich
dann zu ∆ f = fs/N = 1,5625 kHz. Da die Modulation im Basisband
erfolgt, stehen für das reelle Ausgangssignal insgesamt 128 Träger zur
Verfügung, wovon 36 für die Übertragung 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 für das aktuelle Symbol
verwendet.

Jeweils sechs OFDM-Unterträger werden in der sogenannten Tone-Map
als Gruppe zusammengefasst. Bei der Verwendung von 36 Unterträgern
stehen somit sechs Unterträgergruppen zur Verfügung. Ein Vorteil der
differentiellen Modulation in Zeitrichtung ist, dass die sechs Unterträ-
gergruppen in der Tone-Map beliebig ein- bzw. ausgeschaltet werden
können, um insbesondere Frequenzbereiche mit sehr ungünstigen Ei-
genschaften von der Übertragung auszuschließen [38].

Vor Berechnung der IFFT wird das Signal in einer Präemphase zusätz-
lich gefiltert, um Kanaldämpfungen des Frequenzgangs vorab auszuglei-
chen. Nach der IFFT wird wie im PRIME-Modulator ein zyklisches Präfix
eingefügt. Zusätzlich werden im letzten Schritt die ersten und letzten
acht Abtastwerte des Signals mit einer Raised-Cosine-Funktion gefens-
tert (RC-Fenster). Anschließend werden die gefensterten Anteile jeweils
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Abbildung 2.4 Detailansicht des G3-PLC-Modulators

mit dem vorherigen Symbol überlappt. Ziel ist es, durch den flachen
Anstieg der Fensterfunktion Außerbandstörungen 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 Kanalcodierungsblöcke des Headers und der
Payload abgebildet.

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

pCRC5(x) = x5 + x2 + x + 1 (2.5)

berechnet. Um die Sendebits möglichst zufällig und gleichverteilt er-
scheinen zu lassen, durchlaufen die Daten einen Scrambler. Dabei wird
zur XOR-Verknüpfung 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. Zusätzlich zum Faltungscodierer und Wiederholungscode wird
zur Codierung der Payload ein zyklischer Blockcode verwendet. Ähn-
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 Galoiskörpers GF(28). Die Anzahl der
Ausgangscodesymbole beträgt 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 Kanalcodierungsblöcke der G3-PLC-Bitübertragungs-
schicht

Anzahl an korrigierbaren Codesymbolen beträgt damit im Robust-Mode
T = 4 und sonst T = 8. Als Generatorpolynom für GF(28) wird

pRS(x) = x8 + x4 + x3 + x2 + 1 (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 zusätzlich ein Interleaving
in Zeitrichtung über eine Sequenz aus OFDM-Symbolen. Das Interlea-
ving über mehrere OFDM-Symbole erhöht zusätzlich die Robustheit
gegenüber Bündelfehlern. Bei Verwendung des Robust-Modes wird
der Payload-Anteil im Interleaver viermal wiederholt. Für 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
Abhängigkeit von der Anzahl der OFDM-Symbole aufgelistet. Einem
codierten Block werden durch den RS-Codierer stets 2T Paritätssym-
bole hinzugefügt. Durch Variation der Anzahl von Eingangssymbolen,
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Tabelle 2.3 G3-PLC-Coderaten RC des RS-Codierers im CENELEC A-Band für verschie-
dene Betriebsarten [64]

Anzahl
Symbole

D8PSK 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 Blockgröße, kann die erzielte Coderate (und damit die
nutzbare Datenrate) beeinflusst werden.

Im Folgenden wird ein kurzes Berechnungsbeispiel der Coderate für
NPL = 12 Payload-Symbole und DQPSK-Modulation (M = 4) gegeben.
Die Anzahl der Bits pro OFDM Symbol berechnet sich bei Ncarr = 36
Unterträgern zu:

NSym,bit = NPL · Ncarr · log2(M) = 864 bit, (2.7)

wobei log2(M) = 2 die Anzahl der Bits pro QPSK-Symbol bezeichnet.
Mit der Coderate RC = 1/2 des Faltungscodierers und CCterm = 6
Terminierungsbits, ergibt sich die Anzahl der Ausgangsbytes des RS-
Codierers zu:

NOut,RS =

⌊NSym,bit · RC −CCterm

8

⌋
= 53 byte, (2.8)

wobei b·c die Abrundungsfunktion bezeichnet. Die Anzahl der Ein-
gangsbytes ist entsprechend 2T = 16 byte kleiner. Für die Coderate des
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RS-Codierers folgt somit RC = 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 Blockgröße n = 255 des
RS-Codierers begrenzt.

2.7 Bewertung existierender
Übertragungsstandards

2.7.1 Erreichbare Bitraten

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

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

Obwohl G3 und PRIME einen ähnlichen Frequenzbereich und PSK-
modulierte Unterträger verwenden, unterscheiden sich die erzielbaren
Bitraten. Die Nutzdatenrate wird neben den OFDM-Parametern (vgl.
Tabelle 2.2) durch die Länge der Präambel und des Headers sowie durch
die Coderate der Kanalcodierung beeinflusst. In Abbildung 2.6 ist die
Dauer der einzelnen Bestandteile einer PPDU für G3 und PRIME darge-
stellt. PRIME verwendet als Präambel 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
kürzere Dauer der Präambel und des Headers bei der Typ A PPDU.
Im Allgemeinen wird durch eine längere Dauer der Präambel und des
Headers die Robustheit der Übertragung verbessert, gleichzeitig sinkt
jedoch die Nutzdatenrate.

Ohne Beschränkung der Allgemeinheit wird die Übertragungsra-
te im CENELEC A-Band bei Verwendung von G3-PLC mit DQPSK-
Modulation und NPL = 56 Payload-Symbolen betrachtet. Aus Tabelle
2.3 ist ersichtlich, dass ND = 235 byte an uncodierten Nutzdaten über
die Dauer einer kompletten PPDU übertragen werden können.
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Abbildung 2.6 Maximale Länge der PPDU der Standards PRIME und G3-PLC im CENE-
LEC A-Band bei Verwendung von DBPSK-Modulation. In Klammern ist die Länge bei
Verwendung des Wiederholungscodierers angebeben.

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

TP,G3 =
(NPL + NH) · (NCP + N − NO) + (NPA · N)

fs
,

= 54,035 ms, (2.9)

wobei NH = 13, NO = 8 und NPA = 9, 5 die Anzahl der Symbole des
Headers, die Anzahl von überlappenden Abtastwerten und die Anzahl
von Symbolen der Präambel bezeichnen. Die erreichbare Bitrate der
Payload berechnet sich schließlich zu

RD =
ND

TP,G3
= 34,792 kbit/s. (2.10)

Auf gleiche Weise lässt 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 können bei
PRIME NPL = 63 OFDM-Symbole in der Payload bei Verwendung
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Tabelle 2.4 Maximale Datenrate der Payload im CENELEC A-Band für 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 übertragen werden [99]. Die Länge der PPDU
berechnet sich mit den Parametern aus der Tabelle 2.2 wie folgt:

TP,PRIME =
(NPL + NH) · (NCP + N) + (NPA · N)

fs
,

= 147,648 ms, (2.11)

wobei NPA = 1 und NH = 2 gilt. Bei Verwendung des Faltungscodierers
mit der Coderate RC = 1/2 werden insgesamt

ND = Ncarr · NPL · log2(M) · RC = 6048 bit (2.12)

in der Payload übertragen, wobei Ncarr = 96 Unterträger belegt sind.
Die erreichte Bitrate berechnet sich schließlich zu

RD =
ND

TP,PRIME
= 40,962 kbit/s. (2.13)

Die übrigen maximalen Datenraten berechnen sich auf gleiche Weise
und sind in der Tabelle 2.5 angeben.

Beim Vergleich der theoretisch maximal erreichbaren Datenraten für
G3-PLC und PRIME aus Tabelle 2.4 und Tabelle 2.5 zeigt sich, dass im
PRIME-Standard höhere Datenraten erreicht werden. Dies lässt sich
zum einen durch die niedrigere Coderate durch den Einsatz des RS-
Codierers bei G3-PLC erklären. Ein weiterer Grund ist, dass die Dauer
der Präambel und des Headers bei G3-PLC um ein Vielfaches größer ist.

Bei Verwendung eines größeren Frequenzbereichs bspw. des FCC-
Bands erhöht 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 Übertragungsrate erzielt [57, 99].
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Tabelle 2.5 Maximale Datenrate der Payload im CENELEC A-Band für 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 5,3

2.7.2 Bitfehlerrate und Codierungsgewinn

Der Vorteil einer niedrigeren Datenrate, wie etwa von G3-PLC im Ver-
gleich zu PRIME, ist die größere Robustheit gegenüber Störungen. Die
theoretischen Gründe dafür werden im Folgenden genauer betrachtet.

Um die Leistungsfähigkeit des PRIME-Standards 1.4 analysieren und
mit dem Entwurf neuartiger Verfahren vergleichen zu können, wurde
die Bitübertragungsschicht (vgl. Abschnitt 2.6.1) in dem Entwicklungs-
werkzeug GNU Radio implementiert. GNU Radio ermöglicht 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 handelsüblichen Prozessors und ermöglicht eine schnelle
und genaue Simulation des Übertragungsverhaltens.

Zunächst wird die Bitfehlerrate (engl. bit error rate, BER) unter dem
Einfluss additiven weißen gaußschen Rauschens (engl. additive white
Gaussian noise, AWGN) mit der Störleistungsdichte N0 betrachtet. Bei
Verwendung der mittleren Sendeleistung PS und der Bandbreite B ergibt
sich das Signal-Rausch-Verhältnis (engl. signal-to-noise ratio, SNR) zu

SNR =
PS

PN
, (2.14)

wobei für die mittlere Rauschleistung PN = BN0 gilt. Zunächst wird
die simulierte BER der Payload des PRIME-Standards mittels der GNU
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Abbildung 2.7 Bitfehlerrate der Payload bei Verwendung der PRIME-Modulation im
AWGN-Kanal ohne zusätzliche Kanalcodierung

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

Als Modulationsverfahren wurde uncodierte DBPSK, DQPSK und
D8PSK verwendet. Zum Vergleich sind die theoretischen Verläufe der
Bitfehlerwahrscheinlichkeit bei einer äquivalenten 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 Übereinstimmung zwischen den simulierten Bitfehlerraten
und den theoretischen Verläufen.

In einem realen System ist die Ausgangsleistung in der Regel limitiert.
Am Empfänger stellt sich dann, unabhängig von der verwendeten Mo-
dulation der Unterträger (DBPSK, DQPSK oder D8PSK), ein bestimmtes
SNR ein. In Abbildung 2.7 lässt sich für einen gegebenen SNR-Wert
DBPSK als das robusteste zur Verfügung 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 Verläufen
wird der Faltungscodierer verwendet. Bei den Robust-Modes R-DBPSK
und R-DQPSK ist zusätzlich der Wiederholungscodierer aktiv.
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Abbildung 2.8 Bitfehlerrate der Payload bei PRIME-Modulation im AWGN-Kanal und
Verwendung des Faltungscodierers. Zusätzlich 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 führt. Ein Nachteil der steileren Kurven ist die zunächst
schlechtere BER bis zum Erreichen eines Schwellwertes. Bei DBPSK
wird ab einem SNR von 1,2 dB eine bessere BER erzielt. Deutlich später,
ab 5,1 dB, wird bei codierter DQPSK ein Vorteil erzielt. Der Vierfach-
Wiederholungscodierer bei aktivem Robust-Mode führt 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 Übertragung bereits bei kleinem SNR einen Faktor > 103

erreichen. Dieser Gewinn dient auch als Erklärung, weshalb im G3-PLC-
Standard die Kanalcodierung stets aktiviert ist.

Um den Einfluss der Kanalcodierung genauer analysieren zu können
und insbesondere verschiedene Verfahren vergleichbar zu machen, ist
es sinnvoll, die BER unabhängig von der Bandbreite und der Datenrate
zu betrachten. Für 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 RC = 1/2,
K = 7, [133(8) 171(8)] und (255,247).

Energie pro Bit Eb der Zusammenhang PS = EbR [41]. Für das SNR gilt
damit

SNR =
EbR
N0B

. (2.15)

Wird nun eine Normierung auf die Datenrate und Bandbreite durch-
geführt, ergibt sich das Verhältnis Eb/N0, welches auch als SNR pro
Bit bezeichnet wird. Das Eb/N0 kann dabei als Leistungseffizienz des
Übertragungsverfahrens interpretiert werden [81].

Eine wichtige Größe zur Bewertung eines Kanalcodierungsverfah-
rens ist der Codierungsgewinn. Dieser wird häufig in dB angegeben
und ergibt sich aus der Differenz des Eb/N0 zwischen uncodierter und
codierter Übertragung zur Erreichung der selben BER [41].

In Abbildung 2.9 sind Verläufe der BER des Faltungscodierers (CC)
sowie des RS-Codierers in Abhängigkeit von Eb/N0 dargestellt. Eine
genaue analytische Berechnung der Bitfehlerwahrscheinlichkeit ist bei
den betrachteten Kanalcodierungsverfahren im Allgemeinen nicht mög-
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lich. Bei den angezeigten Verläufen handelt es sich daher um übliche
Abschätzungen nach oben. Die zugrundeliegenden Formeln zur Berech-
nung der BER sind im Anhang A.2 angegeben. Für 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 führt zu einem sehr frühen Codierungsgewinn
bei DBPSK/DQPSK ab ca. Eb/N0 = 2,1 dB. Deutlich später, 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 für PLC als Richt-
wert eine minimale BER von 0,01 für den uncodierten Fall genannt, um
eine Vorwärtsfehlerkorrektur durch Kanalcodierung sinnvoll einsetzen
zu können.

Der Wiederholungscodierer ist nicht dargestellt, da dieser zu keinem
Codierungsgewinn in Abhängigkeit des Eb/N0 führt. Wie im nachfol-
genden Abschnitt 2.7.3 genauer erläutert wird, führt der Wiederholungs-
codierer lediglich zu einer besseren BER bei Betrachtung des SNRs (vgl.
Abbildung 2.8). Indem die Symboldauer pro Bit verlängert wird, steht
mehr Sendeenergie pro empfangenem Symbol zur Verfügung, wodurch
die BER entsprechend sinkt.

In [82] wurde die Kanalcodierung für G3-PLC untersucht; dabei zeigt
die simulative Auswertung ein ähnliches 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 Berücksichtigung beider Stan-
dards G3-PLC und PRIME zeigen, dass unter schwierigen Kanalbedin-
gungen zu einem Großteil nur die Robust-Modes, d. h. DBPSK und
Verwendung des Wiederholungscodierers, eine zuverlässige Kommuni-
kation ermöglichen [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 Größe zur Bewertung eines Modulationsverfahrens ist die
spektrale Effizienz η. Für die Berechnung wird die erreichbare Datenrate
R auf die Bandbreite B normiert [81]:

η =
R
B

. (2.16)

Durch Einsetzten in (2.15) folgt der Zusammenhang

Eb
N0

=
SNR

η
. (2.17)

Bei einem konstanten SNR kann also durch Verringern von η ein grö-
ßeres Eb/N0 erzielt werden. Dies erklärt die geringere BER bei Verwen-
dung eines spektral ineffizienteren Verfahrens wie BPSK anstelle von
QPSK bei gleichem SNR.

Die Verwendung eines Wiederholungscodierers lässt sich auch durch
Einführen eines Wiederholungsfaktors bzw. Spreizfaktors λ ∈ R ver-
allgemeinern. Das notwendige SNRλ zum Erreichen einer bestimmten
BER verbessert sich um λ (wird kleiner) bei Verwendung des Wiederho-
lungsfaktors [87]:

SNRλ =
SNR

λ
. (2.18)

Gleichzeitig verringert sich die spektrale Effizienz auf ηλ = η/λ. Aus
(2.17) folgt direkt, dass das Eb/N0 nicht verändert wird. Dies zeigt den
grundsätzlichen 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 vergrößert. Im Gegenteil, durch subopti-
male Decodierung wird das Eb/N0 im Allgemeinen verschlechtert.

Shannons Gleichung für die Kapazität bandbegrenzer AWGN-Kanäle
lässt sich folgendermaßen zu einer Bedingung sinnvoller2 Übertragungs-
systeme umformen [81]:

η < log2(1 + SNR)⇔

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 λ sowie M-FSK bei inkohärenter Demodulation. Es wird eine BER von
10−5 angenommen.

Eb
N0

>
2η − 1

η
. (2.19)

Wird der Grenzfall η → 0 betrachtet, so ergibt sich für den Term auf der
rechten Seite gerade die Shannon-Grenze Eb/N0 = −1,6 dB.

In Abbildung 2.10 ist die spektrale Effizienz und das benötigte Eb/N0
zum Erreichen einer BER von 10−5 für M-PSK und inkohärent demodu-
lierter M-FSK abgebildet. Erstrebenswert ist dabei ein möglichst großes
η bei gleichzeitig kleinem Eb/N0. Aus der Abbildung wird ersichtlich,
dass ein Wiederholungsfaktor zu einer geringeren spektralen Effizienz
führt, die Leistungseffizienz aber nicht verbessert wird. Dagegen zeigt
sich für kleine η der Vorteil in der Leistungseffizienz Eb/N0 von Verfah-
ren mit orthogonaler Signalisierung wie M-FSK.

Zusammenfassend resultieren die Nachteile der Standards PRIME
und G3-PLC hauptsächlich aus der fehlenden Adaptivität der Über-
tragungsverfahren. Insbesondere hinsichtlich der starken zyklostatio-
nären Eigenschaften des Übertragungskanals, welche im nachfolgenden
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Kapitel genauer untersucht werden, erweist sich die statische Unter-
trägerbelegung der OFDM-basierten Verfahren als problematisch. Eine
Vergrößerung der Bandbreite durch Hinzunahme von Unterträgern er-
höht dabei nicht die Robustheit des OFDM-Verfahrens. Stattdessen führt
eine größere Zahl von Unterträgern bei gleichzeitiger Beschränkung der
Gesamtleistung, wie es die Norm EN 50065-1 vorsieht (vgl. Abschnitt
2.2.1), zu einem geringeren SNR pro Unterträger. Um den Leistungsver-
lust pro Unterträger zu kompensieren, wird zur Verbesserung der BER in
den Robust-Modes daher eine Verlängerung der effektiven Symboldau-
er durch die Verwendung des Wiederholungscodierers durchgeführt.
Insgesamt ergibt sich dabei jedoch keine optimale Ausnutzung der zur
Verfügung stehenden Sendeleistung.

In dieser Arbeit wird für die hochratige PLC-Übertragung ein adapti-
ves OFDM-Verfahren untersucht, das die verfügbare Sendeleistung und
den Frequenzbereich optimal hinsichtlich einer vorgegebenen BER im
Zeit- und Frequenzbereich verteilt. Darüber hinaus wird für die Über-
tragung bei ungünstigen 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 für einen PLC-Systementwurf ist die Cha-
rakterisierung des Übertragungskanals. 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 Überprüfung der Ergeb-
nisse der Modellbildung und dient zur Identifikation der Modellpara-
meter. Da es im Allgemeinen nicht möglich ist, sämtliche Eigenschaften
des PLC-Kanals vollständig zu modellieren und in einem Messschritt
zu erfassen, erfolgt eine Zerlegung der Übertragungseigenschaften in
einzelne messbare Kanaleigenschaften.

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

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

n(t)

y(t)

Abbildung 3.1 Additives lineares Signalübertragungsmodell

3.1 Additives lineares
Signalübertragungsmodell

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

y(t) = h(t, τ) ∗ x(t) + n(t), (3.1)

wobei der Operator ∗ die Faltung bezeichnet. Eine äquivalente Beschrei-
bung wird durch Fourier-Transformation im Frequenzbereich erzielt,
wobei H( f , τ) die zu h(t, τ) korrespondierende Übertragungsfunktion
darstellt. Das Übertragungsmodell ist in Abbildung 3.1 veranschaulicht.

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

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

Vergleichsweise neu sind die Untersuchungen der zyklostationären
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 veröffentlichten 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 Übertragungsmodells (3.1) ist für NB-
PLC von zentraler Bedeutung. Nahezu alle Verbraucher des Niederspan-
nungsnetzes speisen durch nichtlineares Verhalten und aktive Bauteile
unerwünschte Leistung in das Netz. Darüber hinaus ist das Stromnetz
nicht abgeschirmt gegenüber externen Signalen wie beispielsweise Funk-
signalen.

Das Störszenario auf dem Niederspannungsnetz setzt sich insgesamt
aus einer Vielzahl überlagerter Störsignale zusammen. Zur Klassifikation
der Bestandteile des Rauschens wird die folgende Einteilung aus [110,
111] übernommen:

1. Farbiges Hintergrundrauschen besteht aus der Überlagerung von
zahlreichen Störeinflüssen mit vergleichsweise geringer Leistung.
Die Höchstwerte der Leistungsdichte werden oberhalb der Netz-
frequenz bis ca. 20 kHz erreicht. Anschließend nimmt die Leis-
tungsdichte zu höheren Frequenzen hin ab. Im Bereich einiger
Megahertz ist nur noch ein schwaches Hintergrundrauschen vor-
handen, das als weißer 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 zufälligen Zeitpunk-
ten auf und wird durch Schaltvorgänge verursacht. Die Impuls-
dauer beträgt einige Mikrosekunden bis wenige Millisekunden.
Die Leistungsdichte der Störer kann dabei bis zu 50 dB über dem
Hintergrundrauschen liegen.

3. Schmalbandstörer sind hauptsächlich amplitudenmodulierte Si-
nussignale, welche durch elektrische Geräte oder Rundfunksi-
gnale in das Stromnetz einkoppeln. Die Leistungsdichte ist dabei
typischerweise über längere Zeiträume konstant.
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4. Periodisches impulsives Rauschen asynchron zur Netzfrequenz
besitzt üblicherweise eine Wiederholrate zwischen 50 kHz und
200 kHz. Diese Art der Störung wird häufig durch aktive Halblei-
terbauelemente (meist in Schaltnetzteilen) verursacht.

5. 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:

Temporal Cyclostationary Gaussian Model: In [44] wird n(t) als
mittelwertfreier gaußverteilter Prozess mit periodisch zeitlich va-
riierender Varianz modelliert:

n(t) ∼ N
(

0, σ2(t)
)

. (3.2)

Die Periodizität der Varianz ergibt sich zu

σ2(t) = σ2 (t + kTAC/2) , mit k ∈ Z , (3.3)

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

σ̂2(t) =
L−1

∑
l=0

Al |sin(2πt/TAC + θl)|nl , (3.4)

wobei die Parameter Al , θl und nl die Charakteristik des Rau-
schens beschreiben. Das Ergebnis ist ein stochastischer Prozess,
der unkorreliert im Zeitbereich ist. Um das Spektrum zu for-
men, kann zusätzlich ein LTI-Filter (engl. linear time-invariant)
HTCGM( 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)

σ(t)

HTCGM( f )
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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 veränderbar ist. Es wird deshalb ein weiteres
zyklostationäres Modell betrachtet:

Spectrotemporal Cyclostationary Gaussian Model: Gemäß [67,
68] dient ein stationärer 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 TAC in
M IntervalleR1, . . . ,RM zu teilen. Als Eingangssignal s(t) wird
gaußverteiltes Rauschen angenommen, das innerhalb eines In-
tervalls Ri durch ein LTI-System mit der Impulsantwort hi(t)
gefiltert wird. Das Prinzip ist in Abbildung 3.3 veranschaulicht.
Das Ausgangssignal ergibt sich zu:

n(t) =
M

∑
i=1
1t∈Ri

hi(t) ∗ s(t) , (3.5)

wobei 1t∈Ri
die Indikatorfunktion bezeichnet:

1t∈Ri
=

{
1, t ∈ Ri

0, sonst
. (3.6)

Die Bestimmung der Impulsantworten hi kann durch eine Spek-
tralschätzung innerhalb der RegionenRi und anschließender 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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Abbildung 3.3 Spectrotemporal Cyclostationary Gaussian Model nach [68]

3.1.2 Kanalübertragungsfunktion

Bei der Modellbildung des Übertragungskanals werden die Signale der
Übertragungsfunktion (3.1) in der Regel als physikalische Spannun-
gen interpretiert. Für eine Analyse der Übertragungseigenschaften ist
es daher hilfreich, die Verbindung zwischen Sender und Empfänger
als elektrisches Ersatzschaltbild zu zeichnen. In Abbildung 3.4 ist das
Ersatzschaltbild des Übertragungskanals dargestellt.

Die messbaren Spannungen uTx(t) und uRx(t), die am Anschluss-
punkt des Senders bzw. Empfängers anliegen, entsprechen dabei dem
Eingangs- und Ausgangssignal x(t) bzw. y(t) aus (3.1). An den An-
schlusspunkten sind die Zugangsimpedanzen des Senders und Emp-
fängers ZTx(t) und ZRx(t) messbar. Das übertragene Sendesignal wird
durch die interne Spannungsquelle ui(t) mit der Innenimpedanz Zi
dargestellt.

Ein Leitungsabschnitt ohne Abzweig kann als passives Zweitor inter-
pretiert werden. Das Signal ui(t) ist in diesem Fall das Ausgangssignal
eines linearen zeitinvarianten Übertragungsfunktionsblocks mit dem
Eingangssignal uTx(t). 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 ZTx(t) und ZRx(t) berücksichtigt werden.

3.1.2.1 Zeitvariante Kanalübertragungsfunktion

Aufgrund der nichtlinearen und zeitvarianten Abschlussimpedanzen
ist das Signal uRx(t) das Ausgangssignal eines nichtlinearen zeitvari-
anten Systems. Die Beziehung zum Eingangssignal uTx(t) kann durch
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Zi,Tx

uTx(t)
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ZTx(t)
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Kanal
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Abbildung 3.4 Elektrisches Ersatzschaltbild der Kanalübertragungsfunktion

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

uRx(t) = h0(t) +

+∞
ˆ

−∞

h1(t, τ1)uTx(t− τ1) dτ1

+

+∞
ˆ

−∞

+∞
ˆ

−∞

h2(t, τ1, τ2)uTx(t− τ1)uTx(t− τ2) dτ1 dτ2 + . . .

+

+∞
ˆ

−∞

. . .

+∞
ˆ

−∞

hk(t, τ1, τ2, . . . , τk)
k

∏
i=1

uTx(t− τi) dτi + . . . , (3.7)

wobei die Terme hk(t, τ1, τ2, . . . , τk) mehrdimensionale Impulsantworten
der Faltungsintegrale darstellen. Ist das System zeitinvariant, wird hk
auch Volterrakern k-ter Ordnung genannt.

3.1.2.2 Periodisch zeitvariante Kanalübertragungsfunktion

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

uRx(t) =

+∞
ˆ

−∞

h(t− τ, τ)uTx(τ) dτ, (3.8)

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

h(t− τ, τ) =
+∞

∑
η=−∞

h(η)(t− τ) ej2πητ/TAC , (3.9)

wobei mit h(η)(t− τ) die Fourier-Koeffizienten bezeichnet werden. Für
die Berechnung des Ausgangssignals y(t) folgt dann:

uRx(t) =
+∞

∑
η=−∞

+∞
ˆ

−∞

h(η)(t− τ)
[
uTx(τ) ej2πητ/TAC

]
dτ

=
+∞

∑
η=−∞

h(η)(t) ∗ x(η)(t) , (3.10)

wobei mit x(η)(t) := uTx(t) ej2πηt/TAC das um die Frequenz η/TAC ver-
schobene Signal von x(t) bezeichnet wird. Die Fourier-Transformation
beider Seiten führt zu der Darstellung:

URx( f ) =
+∞

∑
η=−∞

H(η)( f )X(η)( f )

=
+∞

∑
η=−∞

H(η)( f )UTx

(
f − η

TAC

)
. (3.11)

Das LPTV-Modell entspricht folglich einer Summe aus LTI-Filteroperati-
onen mit den Übertragungsfunktionen H(η)( f ) des frequenzverschobe-
nen Eingangssignals (s. auch [29]).
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3.1 Additives lineares Signalübertragungsmodell

3.1.2.3 Zeitinvariante Kanalübertragungsfunktion

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

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

H( f ) =
N

∑
i=1

gie
−(a0+a1 f k)di e

−j2π f
di
vp , (3.12)

wobei a0 und a1 die Dämpfungsparameter, k den Exponenten des Dämp-
fungsfaktors, gi die komplexen Gewichtungsfaktoren, di die Länge und
τi die Verzögerung des i-ten Ausbreitungspfades und vp die Phasenge-
schwindigkeit bezeichnen.

Grundsätzlich weisen alle Ausbreitungspfade aufgrund der positiven
Dämpfungsfaktoren a0 und a1 einen Tiefpasscharakter auf. Durch die
Überlagerung entstehen insbesondere im Frequenzbereich unter 500 kHz
Kerben im Amplitudengang der Übertragungsfunktion.

3.1.3 Zugangsimpedanz

Eine wichtige Messgröße ist die in Abschnitt 3.1.2 beschriebene Netzzu-
gangsimpedanz. Aus dem Ersatzschaltbild 3.4 ist ersichtlich, dass die
Netzzugangsimpedanz am Sender und Empfänger, ZTx(t) bzw. ZRx(t),
einen direkten Einfluss auf das Sende- und Empfangssignal, uTx(t) bzw.
uRx(t), hat.

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

Die Effekte führen insgesamt zu einem zeit- und frequenzabhängigen
Verhalten der Zugangsimpedanz [91]. Werden für kurze Beobachtungs-
intervalle die Eigenschaften der Impedanz als zeitunabhängig und linear
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Abbildung 3.5 Messung des Betrags der Zugangsimpedanz Z(t) über 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 für zeitlich langsam variierende Eigenschaften, die
durch die periodische Netzwechselspannung hervorgerufen werden, ge-
rechtfertigt: Im Verhältnis zu einem PLC-Signal besitzt die Netzwechsel-
spannung eine wesentlich größere Amplitude bei gleichzeitig kleinerer
Frequenz. In Abhängigkeit von der Phase der Netzwechselspannung
kann somit ein Arbeitspunkt zur Linearisierung der Impedanz festgelegt
werden, wobei für das PLC-Signal in diesem Modell das Kleinsignalver-
halten gilt.

Analog zur Betrachtung des Rauschens wird für die Impedanz eben-
falls häufig ein TAC-periodisches Verhalten angenommen (vgl. Abschnitt
3.1.1). Bei Betrachtung der periodischen Eigenschaften synchron zur
Netzwechselspannung kann weiter zwischen betragsmäßig 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 |ZTx(t)|. Aufgrund der Zeit- und Frequenz-
abhängigkeit ist eine Impedanzanpassung des Senders und Empfängers
nicht möglich. Darüber hinaus werden im NB-PLC-Bereich teilweise
Beträge < 1 Ω erreicht. Sehr kleine Impedanzwerte erfordern eine große
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Sendeleistung und können unter Umständen nicht mehr zuverlässig
von der Sendeendstufe getrieben werden, wodurch die aufgeprägte
Signalamplitude beschränkt wird. Des Weiteren nehmen nichtlineare
Verzerrungen insbesondere an den Aussteuergrenzen einer Sendeend-
stufe zu, welche die Signalqualität zusätzlich verschlechtern und zu
unerwünschten Außerbandstörungen führen können.

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 dafür
geeignete Messaufbauten notwendig.

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

Bisher sind keine kommerziellen Messsysteme verfügbar, welche sämt-
liche Anforderungen der Kanalcharakterisierung erfüllen können. Her-
kömmliche Messgeräte wie Oszilloskope, Spektrum- und Netzwerkana-
lysatoren verfügen meist nicht über einen geeigneten Eingangsspan-
nungsbereich bei gleichzeitiger Störfestigkeit. Ebenso lassen sich ent-
sprechende Geräte aufgrund fehlender geräteübergreifender Synchro-
nisationsmöglichkeiten in der Regel nur punktuell einsetzen. Darüber
hinaus ist die Aufzeichnungsdauer häufig durch den internen Speicher
der Geräte limitiert.

Um die Einschränkungen herkömmlicher Messgeräte zu überwinden,
entstanden in Eigenarbeit zahlreiche Messsysteme, die eine systemati-
sche Erfassung der Kanaleigenschaften ermöglichen. Die Systeme basie-
ren dabei meist auf der Einbindung von Messgeräten wie Oszilloskopen
in spezialisierte Schaltungsumgebungen. Die notwendigen Anpassun-
gen umfassen dabei Vorrichtungen zur Signalkopplung, zusätzliche
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Schaltungen zum Schutz der Geräte 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 Kanalübertragungsfunktion 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 Kanalüber-
tragungsfunktion über weite Entfernungen ist die genaue Synchroni-
sation von Messgeräten. In [53] wird eine FPGA-basierte (engl. field-
programmable gate array) Messplattform vorgestellt, die mithilfe von GPS
(engl. Global Positioning System) Sender und Empfänger synchronisiert.

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

Nachfolgend wird die Messung des Rauschens, der Kanalübertra-
gungsfunktion sowie der Zugangsimpedanz beschrieben. Sämtliche
Messdaten werden von dem System kontinuierlich über eine einheitli-
che Schnittstelle an einen Rechner übertragen und auf einer Festplatte
gespeichert. Die aufgezeichneten Daten stehen damit zur späteren Wei-
terverarbeitung zur Verfügung.

Teile des SDR-basierten Messsystems wurden bereits in [116, 117]
veröffentlicht. Die nachfolgenden Ausführungen enthalten darüber hin-
ausgehend eine vollständige Beschreibung des Sendesignalpfads, eine
Untersuchung des Eigenrauschens und des GPS-Synchronisationsfehlers
sowie den Hardwareaufbau zur Messung der Kanalübertragungsfunkti-
on und Zugangsimpedanz.

3.2.1 SDR-basierter Systementwurf

Dem SDR-Prinzip folgend werden möglichst viele Komponenten eines
Kommunikationssystems in Software anstatt mit spezialisierter Hard-
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3.2 Messung der Kanaleigenschaften

ware umgesetzt. Im Allgemeinen führt dies zu einem reduzierten Ent-
wicklungsaufwand. Dabei können höhere1 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 Leistungsfähigkeit im Vergleich zu dedizierter Hard-
ware gegenüber. Insbesondere wenn jedoch nur geringe Datenraten in
Echtzeit verarbeitet werden müssen, wie dies beispielsweise bei NB-PLC
der Fall ist, sind die Vorteile von SDR-Systemen vielversprechend. Ein
weiterer Vorteil ist die Möglichkeit zur Unterstützung verschiedener
Übertragungsstandards auf der gleichen Hardwareplattform. Zusätzlich
können durch Softwareaktualisierungen neue Standards unter Beibehal-
tung der Abwärtskompatibilität integriert werden.

Bisher existieren nur wenige Veröffentlichungen 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 für NB-
PLC existiert, wie oben beschrieben, noch vergleichsweise wenig Erfah-
rung. Im Folgenden wird eine automatisierte verteilte Messplattform,
basierend auf der USRP-Hardware, die ursprünglich für Funkanwen-
dungen entwickelt wurde, vorgestellt. Schwerpunktmäßig werden dabei
der Hardwareaufbau und die Netzankopplung des analogen Signals in
Sende- und Empfangsrichtung betrachtet.

1 Der Begriff bezieht sich auf die höhere 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 durchführt, 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 während der Messung ein zuvor erstelltes Messprotokoll
zeitsynchronisiert und unabhängig voneinander ab.

Eine Übersicht über die einzelnen Hardwaremodule einer Messstation
ist in Abbildung 3.6 dargestellt. Aufgrund des modularen Aufbaus kön-
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 Leistungsverstärker (engl. line driver, LD) und zugehöriges
Netzteil zur Verstärkung des Sendesignals

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

Das USRP N210 verfügt über jeweils einen Zweikanal-ADC (engl. analog-
to-digital converter, ADC) und einen Zweikanal-DAC (engl. digital-analog-
converter, DAC). Die Abtastfrequenz des ADCs beträgt 100 MHz bei
14 bit Auflösung. Die Abtastfrequenz des DACs beträgt 400 MHz bei
16 bit Auflösung [103].
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Abbildung 3.6 Übersicht der SDR-Messplattform basierend auf dem USRP N210
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Um Signale in unterschiedlichen Frequenzbereichen abtasten zu kön-
nen, werden im USRP vor den Wandlern sogenannte Daughterboards
montiert. Auf einem derartigen Daughterboard wird das Signal vom
Trägerfrequenzbereich 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 über 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 über eine Ethernet-Schnittstelle an den PC zu übertra-
gen. Gleiches gilt für das Sendesignal im umgekehrten Sinne. Nach der
Übertragung an den PC findet die weitere Signalverarbeitung in Soft-
ware statt. Dort werden die Daten im einfachsten Fall für 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-
möglicht in der Praxis eine kostengünstige und kontinuierliche Auf-
zeichnung von zwei Empfangssignalen bei Abtastraten bis 25 MHz. Dies
entspricht einer Speichergröße von 2 byte pro Abtastwert und somit
einer durchschnittlichen Datenrate von ca. 100 MB/s. Das System eig-
net sich daher zur Charakterisierung von PLC-Kanälen 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. Zunächst
durchläuft 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 Dämpfungsglied an den
Eingangsspannungsbereich des LFRX-Boards angepasst.
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Abbildung 3.7 Blockschaltbild der Eingangssignalaufbereitung

Bevor das Signal vom ADC im URSP abgetastet und quantisiert wird,
durchläuft es im LFRX zunächst einen Verstärker, der als ADC-Treiber
dient. Anschließend verhindert ein Antialiasing-Filter, dass Signalanteile
oberhalb der Nyquist-Frequenz abgetastet werden.

Vom USRP werden die Abtastwerte über eine Gigabit-Ethernet-Schnitt-
stelle an den PC übertragen. 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 LFRX beträgt 50 Ω. Im Gegensatz dazu ist
die Zugangsimpedanz des Netzes, wie in Abschnitt 3.1.3 beschrieben,
zeit- und frequenzabhängig. Ein Spannungsabgriff an der Ausgangsseite
des RX-Kopplers sollte daher möglichst hochohmig erfolgen, um eine
flache Spannungsübertragungsfunktion zu realisieren.

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

Zu beachten ist, dass die Fehlanpassung zu einer Verschiebung der
ansonsten symmetrischen Widerstandsrückkopplung des ADC-Treibers
führt, der das Eingangssignal in ein differenzielles Signal umwandelt.

51



3 Kanalcharakterisierung
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Abbildung 3.8 Ersatzschaltbild des RX-Kopplers

Durch die eingebrachte Fehlanpassung entsteht ein kleiner Offset von
ca. 50 mV. Aufgrund des verhältnismäßig großen Eingangsspannungs-
bereichs von 1 Vpp (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 Groß-
teil der Netzwechselspannung abfällt. Parallel zum Kondensator wird
ein Entladewiderstand RC geschaltet. Die Kopplung auf die Ausgangs-
seite erfolgt durch einen Ringkernübertrager.

Die Eigenschaften des Übertragers mit den primär- und sekundär-
seitigen Induktivitäten L1, L2 werden in dem Ersatzschaltbild durch
einen idealen Transformator (Kopplungsfaktor k = 1) mit den Hauptin-
duktivitäten Lm,1, Lm,2 sowie den Streuinduktivitäten Lσ,1, Lσ,2 und den
Wicklungsverlusten Rl,1, Rl,2 modelliert. Für das Übersetzungsverhältnis
gilt entsprechend N1/N2 =

√
L1/L2.

Sekundärseitig ist eine bidirektionale 12-V-Suppressordiode DTVS vor-
handen, die Transienten der Netzspannung kurzschließt. Das Dämp-
fungsglied ist als ohmscher Widerstand R2 realisiert, wobei R2 � Rl,2
gilt. Die Wicklungsverluste der Sekundärseite können damit gegen-
über R2 vernachlässigt werden. Die verwendeten Bauteilwerte des Kon-
densators und des Ringkernübertragers mit den Induktivitäten L1 =
Lm,1 + Lσ,1 und L2 = Lm,2 + Lσ,2 sind in der Tabelle 3.1 angegeben.
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Tabelle 3.1 Bauteilwerte des TX- und RX-Kopplers für einen Frequenzbereich von 10 kHz
bis 500 kHz

C L1 L2 N1/N2 fr

RX 1 µF 2,1 mH 2,1 mH 1 3,5 kHz

TX 1 µF 0,36 mH 2,1 mH 0,4 8,4 kHz

Übertragungsfunktion
Das Übertragungsverhalten des RX-Kopplers setzt sich aus der kombi-
nierten Übertragungsfunktion der einzelnen Bauteile nach Abbildung
3.8 zusammen. Die Kapazität C und die Induktivität des Ringkern-
übertragers L1 wirken als Tiefpass mit der Resonanzfrequenz fr =
1/(2π

√
L1C) (vgl. Tabelle 3.1). Bei höheren Frequenzen hingegen wird

die Übertragung von den Streuinduktivitäten und der Kapazität der
Suppressordiode begrenzt. Insgesamt ergibt sich für den Koppler eine
Bandpasscharakteristik.

Die gemessene Übertragungsfunktion des RX-Kopplers ohne Dämp-
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 uin,SMA(t) an der SMA-Buchse
des LFRX-Boards erfolgt auf dem an 50 Ω angepassten Kanal A. Dabei ist

10 100

−0,2

0

0,2

500
Frequenz in kHz

|S
21
|i

n
dB

Abbildung 3.9 Messung der Transmission (S21-Parameter) des RX-Kopplers ohne 100-Ω-
Dämpfungsglied 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 (Imaginärteil) verarbeitet.

Aufgrund einer fehlenden Herstellerkalibrierung muss der genaue
Übertragungsfaktor des vom System angezeigten Wertes uUSRP(t) zum
tatsächlichen Spannungswert an der SMA-Buchse uin,SMA(t) bestimmt
werden. Eine Messung der Kennlinie ergibt einen Verstärkungsfaktor
von uUSRP(t)/uin,SMA(t) ≈ 1, 41. Durch den Spannungsteiler aus Dämp-
fungsglied und der Eingangsimpedanz beträgt die Verstärkung des Ein-
gangssignals uin,SMA(t)/uin(t) = 50 Ω/150 Ω ≈ 0, 33. Insgesamt ergibt
sich somit ein Korrekturfaktor der Messdaten von uUSRP(t)/uin(t) ≈
0, 47, welcher in der Vorverarbeitung zu berücksichtigen ist.

3.2.2.2 Sendesignalpfad

In Abbildung 3.10 ist der Signalfluss in Senderichtung veranschaulicht.
Das Signal durchläuft ausgehend vom PC das USRP und LFTX-Board.
Vor der Einspeisung in das Stromnetz muss das Sendesignal zunächst
verstärkt werden. Auf dem LFTX befindet sich die erste Verstärkerstu-
fe, welche zur Ansteuerung des dedizierten Leistungsverstärkers dient.
Nach der zweistufigen Verstärkung über den Leistungsverstärker wird
das Signal schließlich über den Sendekoppler (TX-Koppler) in das Strom-
netz eingespeist.

Leistungsverstärker
Aufgrund der niedrigen Zugangsimpedanz des Stromnetzes (vgl. Ab-
schnitt 3.1.3) ist ein Leistungsverstärker mit möglichst kleiner Aus-
gangsimpedanz und hohem Ausgangsstrom notwendig. Eine hohe Aus-
gangsleistung geht dabei im Allgemeinen zulasten der Bandbreite.

Fortschritte bei der Realisierung analoger Schaltungen führten in den
letzten Jahren zur Entwicklung breitbandiger Operationsverstärker (OP),
welche gleichzeitig eine hohe Ausgangsleistung und Bandbreite bereit-
stellen. Die Entwicklung des nachfolgenden Leistungsverstärkers basiert
auf dem Baustein ADA4870, welcher im Jahr 2014 eingeführt wurde.
Der OP basiert auf dem Prinzip der Stromrückkopplung und verfügt
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Abbildung 3.10 Blockschaltbild der Ausgangssignalaufbereitung

über 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 Ω angepasst und wird über ein Koaxialkabel mit dem angepass-
ten Ausgang des LFTX-Boards verbunden, wodurch Reflexionen auf
der Leitung vermieden werden. Der AD8007 wird als rauscharmer Vor-
verstärker eingesetzt. Die Verstärkung dieser ersten Stufe ist auf den
Faktor 7 eingestellt. Der OP der zweiten Stufe, ADA8470, verstärkt das
Signal um einen weiteren Faktor 5. Beide Verstärker werden in einer
nichtinvertierenden Schaltung betrieben. Insgesamt ergibt sich eine kom-
binierte Verstärkung von ca. 30 dB. Beide Verstärker werden über ein
Netzteil symmetrisch versorgt und aufgrund der hohen Ausgangsleis-
tung aktiv gekühlt. Am Ausgang des Leistungsverstärkers befinden sich
zwei Koppelkondensatoren, die an die Übertragungscharakteristik von
schmalbandigen (Uout,NB) bzw. breitbandigen (Uout,BB) TX-Kopplern
angepasst sind. Die Kondensatoren verhindern dabei, dass die Offset-
Spannung des Ausgangs die Ringkernübertrager der TX-Koppler mit
Gleichstrom vormagnetisiert.

Übertragungsfunktion
Um hohe Übertragungsraten zu erzielen, ist die Verstärkung eines ent-
sprechend breitbandigen Eingangssignals Voraussetzung. Darüber hin-
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Abbildung 3.11 Schaltbild der Leistungsverstärkung

aus sollte der Frequenzgang möglichst flach verlaufen und eine lineare
Verstärkungskennlinie vorliegen. Insbesondere ist für die PLC-typischen
OFDM-Systeme die Linearität eine wichtige Bedingung, um die Ortho-
gonalität der Unterträger sicherzustellen und Außerbandstörungen zu
verhindern (vgl. Abschnitt 2.6).

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

3.2.3 Rauschen

Die Kanalcharakterisierung umfasst die Messung von Rauschen, Zu-
gangsimpedanz und Kanalübertragungsfunktion. 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 Eingänge des LFRX-Boards sind mit
dem RX-Koppler (RX-K) sowie dem NDD verbunden. Die gleichzeitige
Erfassung des Netznulldurchgangs wird dabei für die Analyse der peri-
odisch zeitvarianten Kanaleigenschaften in Abschnitt 3.3 sowie für den
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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 Größe der angeschlossenen Festplat-
tenspeicher limitiert.

3.2.3.1 Eigenrauschen

Für eine genaue Rauschmessung muss die Rauschleistung des Messge-
räts beachtet werden. Die Rauschleistung des LFRX-Boards wird durch
den verwendeten Operationsverstärker 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 σLFRX = 87,6 µV.

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

ENOB =
72 dB− 1,76 dB

6,02 dB
= 11,67 (3.13)

effektive Bits Auflösung (engl. effective number of bits, ENOB), wobei die
häufig verwendete Formel des Quantisierungsrauschens

SNR = 10 log10

(
1, 5 · 22n

)
dB ≈ n · 6,02 dB + 1,76 dB (3.14)

für n Bit verwendet wird [43]. Bei einem Eingangsbereich von 1 V folgt
für das effektive Quantisierungsrauschen σADC = q/

√
12 ≈ 88,6 µV mit

q = 1 V/211,67.
Das Eigenrauschen des Messsystems wird somit durch das Quanti-

sierungsrauschen des ADC limitiert. Die auftretenden Störer im Nie-
derspannungsnetz sind im Allgemeinen größer als die zulässige Ein-
gangsspannung des USRP, weshalb ein Dämpfungsglied vorgesehen ist
(vgl. Abschnitt 3.2.2.1). Das Eigenrauschen des Messaufbaus kann für
die weiteren Betrachtungen daher vernachlässigt werden. Im Vergleich
zu den üblichen 8 bit Auflösung 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
Geräte an ein steilflankiges Rechtecksignal mit einer Wiederholrate von
fr = 5 kHz angeschlossen. Anschließend werden 20 Messungen über
einen Beobachtungszeitraum von 15 min bei einer Messdauer von T =
1 s und einer Abtastfrequenz von fs = 5 MHz durchgeführt.

Es wird jeweils der Zeitfehler als die absolute Differenz des Null-
durchgangs jeder steigenden Flanke zwischen zwei beliebigen Geräten
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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
∆t innerhalb einer Messdauer von 1 s zwischen zwei verschiedenen Geräten.

∆ti = ti,0 − ti,1 bestimmt. Anschließend werden die Zeitfehler für jede
Messung gemittelt

∆t =
1
N

N

∑
i=1

∆ti, (3.15)

wobei in einer Messung N = T · fr Flanken auftreten. Das Ergebnis der
Auswertung ist in Abbildung 3.14 gezeigt.

Über die Gesamtdauer der Messung ergibt sich ein Synchronisie-
rungsfehler von ∆t < 200 ns = 1/ fs. Der Fehler liegt somit unter einem
Abtastwert und kann für Messungen bis 500 kHz vernachlässigt werden.

3.2.4 Kanalübertragungsfunktion

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

Die Einkopplung des Anregungssignals erfolgt beim Sender über
den Leistungsverstärker und den TX-Koppler (TX-K). Die Messeinrich-
tung am Sender und Empfänger ist jeweils gleich aufgebaut wie bei der
Messung des Rauschens (s. Abschnitt 3.2.3). Um die zulässige Eingangs-
spannung des USRP nicht zu überschreiten, muss gegebenenfalls der
Wert des Dämpfungswiderstands des RX-Kopplers erhöht werden.
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Abbildung 3.15 Aufbau zur Messung der Kanalübertragungsfunktion

Als Anregungssignale können grundsätzlich beliebige Wellenformen
in Software generiert und an das USRP übertragen werden. Geeignete
Signale sind insbesondere Chirp-Signale oder eine Abfolge einzelner
Sinusschwingungen, wodurch ein hohes SNR bei einer einzelnen Fre-
quenz am Empfänger erzielt wird. Das Anregungssignal breitet sich
vom Sender über den PLC-Kanal bis zum Empfänger aus. Aufgrund des
identischen Aufbaus haben die RX-Koppler an Sender und Empfänger
näherungsweise die gleichen Übertragungsfunktionen.

Exemplarisch ist in Abbildung 3.16 der Übertragungsfunktionsunter-
schied zwischen drei RX-Kopplern dargestellt. Dabei zeigen sich nur
geringe Unterschiede von weniger als 0,05 dB. Die Übertragungsfunkti-
onsunterschiede können daher bei der Bestimmung der Kanalübertra-
gungsfunktion vernachlässigt werden.

Die Schätzung der zyklostationären Übertragungsfunktion Ĥ( f , τ)
des Kanals lässt sich bei langsamer Periodizität

H( f , τ) = H( f , τ + kTAC), k ∈ Z (3.16)

im Verhältnis zur Messfrequenz f � 1/TAC bei hinreichend kurzer
Messdauer ∆τ � TAC um den Zeitpunkt τ als zeitinvariant annehmen:

Ĥ( f , τ) ≈ Ĥ( f ). (3.17)
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Abbildung 3.16 Messung der absoluten Übertragungsfunktionsunterschiede zwischen
drei verschiedenen RX-Kopplern RX-K1, RX-K2 und RX-K3

Die Fourier-Transformation des Empfangssignals des Empfängers bzw.
Senders werden mit ŜRx( f ) s c sRx(t) und ŜTx( f ) s c sTx(t) be-
zeichnet. Für die Dauer der Aufzeichnung ∆τ folgt

Ĥ( f ) =
ŜRx( f )
ŜTx( f )

. (3.18)

Bei identischem Verlauf der Übertragungsfunktion des RX-Kopplers im
Sender und Empfänger hebt sich deren Einfluss auf den Zähler und
Nenner in (3.18) auf.

In der Regel ist das SNR am Empfänger sehr klein. Um die Messgenau-
igkeit zu verbessern, können unter Annahme der Zyklostationarität von
H( f , τ) einzelne Messungen in Abständen von TAC gemittelt werden
[93].

Ohne Synchronisation der Zeit im Sender und Empfänger lässt sich
aufgrund der Zeitverschiebungseigenschaft der Fourier-Transformation,
g(t − a) c s e−j2πa f G( f ), nur der Amplitudengang |Ĥ( f )| bestim-
men. Die GPS-Synchronisierung ermöglicht zusätzlich die Bestimmung
des Phasengangs der Kanalübertragungsfunktion [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 verfügt über zwei Ausgänge zur
Strom- und Spannungsmessung und einen Eingang zum Senden ei-
nes Anregungssignals. Die beiden Ausgänge des Messkopplers werden
mit dem LFRX-Board verbunden. In Senderichtung wird der Eingang
des Messkopplers mit dem Leistungsverstärker und dem LFTX-Boards
verbunden.

Das Ersatzschaltbild des Messkopplers ist in Abbildung 3.18 darge-
stellt. Die Berechnung der zyklostationären Zugangsimpedanz Z( f , t)
erfolgt analog zur Messung der Übertragungsfunktion unter der An-
nahme der Zeitinvarianz bei hinreichend kurzer Messdauer ∆τ � TAC.
Über die zwei im Ersatzschaltbild dargestellten komplexen Wechsel-
spannungsgrößen Um( f ) und Us( f ) ergibt sich die Berechnung der Zu-
gangsimpedanz zu

Z( f ) = −Um( f )
Us( f )

· ZR( f )− ZC( f ). (3.19)

Um die parasitären Effekte der passiven Bauteile zu berücksichtigen,
muss die genaue Impedanz des Kondensators ZC( f ) und des Strommess-
widerstands ZR( f ) in einem Kalibrierschritt bestimmt werden. Um eine
genaue Modellierung der passiven Bauteile zu umgehen, ist es zweck-
mäßig, die komplexwertigen Impedanzen ZR( f ), ZC( f ) bei den später
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 über
zwei Messpaare (Um,1( f ), Us,1( f )) und (Um,2( f ), Us,2( f )) pro Frequenz
f . Als Messobjekte werden dabei ein Kurzschluss sowie ein Kalibrie-
rungswiderstand Zref( f ) verwendet. Die Messfrequenz f wird über ein
entsprechendes Sinussignal usig,in(t) = sin(2π f t) bereitgestellt.

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

Die Lösung des zugehörigen linearen Gleichungssystems führt schließ-
lich auf die gewünschten Größen

ZR( f ) =
Zref( f )

Um1( f )
Us1( f ) −

Um2( f )
Us2( f )

, (3.20)

ZC( f ) = −Um1( f )
Us1( f )

ZR( f ). (3.21)

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 Gelände des Campus West des Karlsruher In-
stituts für Technologie durchgeführt. Im Folgenden wird hieraus eine
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Abbildung 3.19 Übersicht der Messstationen S1, S2 und S3 auf dem Campus West des
Karlsruher Instituts für Technologie (Kartenquelle: [48])

typische Messkampagne vorgestellt. Diese dient als Grundlage für 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 Bürogebäudes mit Anschluss
an S1 über eine 0,4-kV-Ringleitung

S3: Hausanschluss in einer Garagenhalle mit Stichleitungsverbin-
dung an die 0,4-kV-Ringleitung von S2

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 Parameterübersicht der GPS-synchronisierten Messkampagne

Parameter Kampagne

Startzeit 03.03.2016 13:00:00 Uhr

Endzeit 04.03.2016 12:00:00 Uhr

Messdauer 10 s

Messintervall 2,5 min

Anzahl der Messungen 553

Abtastrate 5 MHz

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

Eine Übersicht der Messkampagne ist in Tabelle 3.2 angegeben. Die
Messkampagne wurde im März 2016 durchgeführt und umfasst eine
gesamte Beobachtungsdauer von 23 h. Der zeitliche Abstand zwischen
zwei Messungen beträgt 2,5 min. Die Dauer einer Messung ist 10 s bei
einer Abtastfrequenz von fs = 5 MHz.

3.3 Zyklostationäre Analyse des
PLC-Rauschens

Die erreichbaren Datenraten von NB-PLC-Systemen werden wesent-
lich durch die starke Rauschumgebung beschränkt. Messungen des
Rauschsignals zeigen, dass bereits bei geringer Kanaldämpfung die
Rauschleistung am Empfänger in der Größenordnung der am Empfän-
ger ankommenden Nutzleistung liegt. Gleichzeitig ist die periodische
Variation der momentanen Rauschleistung innerhalb einer Netzperiode
stark ausgeprägt. Die Kenntnis der zyklostationären Eigenschaften er-
möglicht daher sowohl die Entwicklung von angepassten Verfahren zur
Rauschunterdrückung 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 Rauschunterdrückung nutzen
lassen. Dabei wurde ein LPTV-Filter, basierend auf dem Entwurfskrite-
rium zur Minimierung des mittleren quadratischen Fehlers zwischen
dem Nutzsignal und dem zyklostationären Störsignal, vorgestellt.

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

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

3.3.1 Grundlagen der zyklostationären Spektralanalyse

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

Rxx(t, τ)n = Rxx(t + mT, τ)n m ∈ Z, (3.22)

periodisch ist, wobei T die fundamentale Periodendauer und τ =
[τ1 ... τn] einen Vektor aus n beliebigen Zeitverzögerungen der Auto-
korrelationsfunktion ist. Das Reziproke der Periodendauer α = 1/T
wird zyklische Frequenz genannt. Insbesondere wird x(t) zyklostationär
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. Außerdem wird
x(t) zyklostationär zweiter Ordnung (ZS2) genannt, falls gilt

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

Um zyklostationäre Signale im Frequenzbereich zu analysieren, wer-
den die spektrale Korrelationsdichte (SKD) SXX( f , α) und die zyklische
Kohärenzfunktion (ZKF) CXX( f , α) definiert:

SXX( f , α) = E
{
X
(

f +
α

2

)
X
∗
(

f − α

2

)}
, (3.25)

und

CXX( f , α) =
SXX( f , α)√

E
{∣∣∣X

(
f +

α

2

)∣∣∣
2
}

E
{∣∣∣X

(
f − α

2

)∣∣∣
2
} , (3.26)

wobei X( f ) die Fouriertransformierte von x(t) und (·)∗ die komplexe
Konjugation bezeichnen. Die von f und α aufgespannte Ebene ( f , α)
wird Bifrequenzebene genannt.

Analog zur Spektralschätzung im stationären Fall existiert ein zykli-
sches Wiener-Khintchine-Theorem, gemäß dem die SKD aus der zykli-
schen Autokorrelationsfunktion

Rα
xx(τ) = lim

T→∞

1
2T

T̂

−T

Rxx(t, τ)e−j2παtdt (3.27)

berechnet werden kann, d. h.

SXX( f , α) =

∞̂

−∞

Rα
xx(τ)e

−j2π f τdτ. (3.28)

3.3.2 Zyklostationäre Eigenschaften des Rauschens

Die periodischen Eigenschaften der Netzwechselspannung führen zu
den zyklostationären Merkmalen der in Abschnitt 3.1.1.1 beschriebenen
Rauschklassen.
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Besonders ausgeprägt ist die Zyklostationarität des periodisch impul-
siven Rauschens synchron zur Netzfrequenz. Das Rauschen wird häufig
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 höhere Wiederholraten auf.

Schmalbandstörer können ebenfalls zyklostationäre Eigenschaften auf-
weisen. Da die Zugangsimpedanz periodisch variiert, ist die eingespeiste
Störleistung durch elektrische Verbraucher, beispielsweise in Form von
Schmalbandstörern, ebenfalls zyklostationär.

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

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

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

3.3.3 Spektrale Korrelationsanalyse

Voraussetzung für die Analyse der zyklostationären Eigenschaften abge-
tasteter Messsignale ist eine zeitdiskrete Implementierung der Schätzung
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der SKD und der ZKF. Eine direkte Implementierung kann durch eine
Frequenzverschiebung der Eingangssignale um ±α/2 und anschließen-
de Berechnung des Kreuzleistungsdichtespektrums erfolgen. Allerdings
benötigt dieses Vorgehen eine hohe Anzahl an komplexwertigen Multi-
plikationen, welche sich ungünstig 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. Für diese
Operationen stehen optimierte Programmbibliotheken zur Verfügung,
wodurch sich die Ausführungszeit 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.

Zunächst werden durch eine lineare Transformation die Frequenzen f
und α substituiert

f1 = f +
α

2
, (3.29)

f2 = f − α

2
. (3.30)

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

x =
[

x1 x2 · · · xN

]
. (3.31)

Um die Schätzung zu glätten, wird eine Fensterfunktion h verwendet.
Die Fensterfunktion wird ebenfalls als Vektor

h =
[

h1 h2 · · · hK

]
(3.32)

beschrieben, wobei K die Länge und hi die Koeffizienten der Fenster-
funktion bezeichnen. Durch Verschieben der Fensterfunktion h über das
Eingangssignal x mit einer Schrittweite von L Abtastwerten wird das
Eingangssignal in überlappende Segmente eingeteilt. Im Folgenden wird
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für die Anzahl von Segmenten P ein ganzzahliger Wert angenommen2.
Ein gefenstertes Segment zum Zeitpunkt n wird wie folgt beschrieben:

xh(n) =
[

h1xn+1 h2xn+2 · · · hKxn+K

]
. (3.33)

Die Segmente xh(n) lassen sich spaltenweise zu einer Matrix anordnen

xL =
[

xh(0)
T xh(L)T · · · xh((P− 1)L)T

]
. (3.34)

Anschließend wird eine FFT der Länge N′ in Spaltenrichtung für xL
berechnet und das Ergebnis mit der euklidischen Norm

‖h‖2 =

√√√√ K

∑
i=1

(hi)
2 (3.35)

normiert:

XL =
FFTN′ ,dim=1 {xL}

‖h‖2
. (3.36)

Falls kein Zero-Padding vor der Berechnung der FFT durchgeführt wird,
entspricht die Anzahl der Frequenzpunkte N′ = K. Wird das Signal
um den Faktor O im Frequenzbereich überabgetastet, erhöht sich die
FFT-Länge auf N′ = K ·O. Eine Überabtastung hat den Vorteil, dass im
Spektrum Extremwerte besser herausgebildet werden und somit leichter
zu detektieren sind.

Der Zeitvektor eines jeden Segments in xL ist t = [0 L · · · (P− 1)L].
Mithilfe des Vektors n = [0 1 · · · N′− 1] wird die Matrix der Zeitpunkte
T = nTt mit den Elementen tij definiert.

Um alle FFTs in XL zeitlich zu synchronisieren, wird die Matrix ϕ
berechnet, die die frequenzabhängigen Phasenverschiebungen als Ele-
mente ϕij = exp

(
−j2πtij/N′

)
enthält. Die Phasenverschiebung wird

dann auf sämtliche Frequenzanteile angewandt, d h.

X = XL ◦ϕ , (3.37)

2 Ein ganzzahliges P kann stets durch ein entsprechendes Kürzen des Eingangssignals
erreicht werden.
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wobei ◦ das elementweise Produkt bezeichnet. Die Schätzung der SKD
wird schließlich durch eine Matrixmultiplikation berechnet

Ŝ =
1
P

X · XH, (3.38)

wobei (·)H die adjungierte Matrix bezeichnet.
Die Elemente der Matrix Ŝ repräsentieren die Schätzung der spek-

tralen Korrelationswerte Sij = E
{

X( fi)X∗( f j)
}

, welche im Allgemei-
nen komplexwertig sind. Die Diagonalelemente (i = j) entsprechen
der Schätzung des stationären Leistungsdichtespektrums (LDS) Sii =

E
{
|X( fi)|2

}
. Das Vorgehen entspricht dabei der Welch-Methode, die

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

Ĉ =

∣∣Ŝ
∣∣

√
diag{Ŝ}diag{Ŝ}H

, (3.39)

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

3.3.4 Zyklostationäre Merkmalsextraktion

Ein Nachteil der Berechnung der ZKF ist die große Dimension der Ma-
trix Ĉ mit N′2 Elementen. Im Folgenden wird daher ein Algorithmus
vorgestellt, um die Dimensionalität durch Extraktion der n stärksten
zyklostationären Merkmale zu reduzieren. Der Algorithmus umfasst im
Einzelnen die folgenden Schritte:

1. Berechnung der ZKF-Matrix Ĉ ∈ R
N′×N′ gemäß (3.39).

2. Die meisten Einträge in Ĉ haben nur sehr kleine Werte, da eine
einzelne Frequenz häufig nur mit einer kleinen Menge an weiteren
Frequenzen korreliert ist. Aufgrund der begrenzten Signallänge,
die zur Schätzung der ZKF zur Verfügung steht, ist es zweckmäßig,
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3 Kanalcharakterisierung

alle Einträge, die kleiner als ein bestimmter Grenzwert tc sind, auf
0 zu setzen:

c′ij =

{
cij, cij > tc

0, sonst
. (3.40)

In der Praxis hat sich dabei ein Wert tc zwischen 0,05 und 0,3
bewährt.

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′ij) klein ist, kann
diese als dünnbesetzt betrachtet und die Dimension reduziert
werden.

Mit einem Suchalgorithmus werden für jeden f1-Wert die n größ-
ten Kohärenzwerte und die dazugehörigen f2-Frequenzen extra-
hiert und in zwei b× N′ Matrizen gespeichert.

4. Im letzten Schritt werden die ( f1, f2)-Koordinaten zurück in die
Darstellung der Bifrequenzebene transformiert und die Werte in

der Matrix C(n) ∈ R
n×N′ gespeichert. Dabei gilt:

α = f1 − f2 , (3.41)

f =
f1 + f2

2
. (3.42)

3.3.5 Messergebnisse

Im Folgenden wird die Auswertung der spektralen Korrelationsanalyse
der Messkampagne vorgestellt. Für jede der MOrt = 553 Messungen pro
Messort wird die ZKF berechnet. Für die Berechnung wird N′ = 20000
gewählt, wodurch sich eine Frequenzauflösung von ∆ f = 50 Hz ergibt.
Die Auflösung entspricht daher gerade der Frequenz der Netzwech-
selspannung. Als Fensterfunktion h(t) wird ein Hann-Fenster gewählt,
dessen Eigenschaften im Anhang A.3 beschrieben sind.
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3.3.5.1 Zeitsignal und Spektrogramm

Als Übersicht über die Eigenschaften des Rauschens im Zeit- und Fre-
quenzbereich ist jeweils ein Ausschnitt des Zeitsignals x(t) und das
zugehörige Spektrogramm

Sx( f , t) =

∣∣∣∣∣∣

∞̂

−∞

x(τ)h∗(τ − t) e−j2π f τ dτ

∣∣∣∣∣∣

2

(3.43)

für alle Messorte in Abbildung 3.20 dargestellt.
In allen drei Signalausschnitten ist deutlich die zyklostationäre 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 lässt deutlich periodisch impulsive Störer
von sehr kurzer Dauer im Frequenzbereich bis 200 kHz erkennen. Am
Ort S3 lassen sich ebenfalls impulsive Störer bis 300 kHz feststellen.

Neben den impulsiven Störern zeigen sich zahlreiche periodisch wie-
derkehrende schmalbandige Störer von unterschiedlicher Dauer. S2
zeigt deutlich frequenzabhängige Schmalbandstörer, die auch als Swept-
Frequency Noise bezeichnet werden [54]. Eine Ursache dafür stellen
aktive Leistungsfaktorkorrekturfilter dar, wie sie häufig in den PC-
Schaltnetzteilen der Büroumgebung von S2 zu finden sind. S3 zeigt
das leistungsstärkste Rauschen. Es lassen sich besonders im Frequenzbe-
reich ab 150 kHz zahlreiche schmalbandige Störer erkennen, teilweise
ebenfalls mit zeitlicher Verschiebung in Frequenzrichtung, jedoch weni-
ger stark ausgeprägt als in S2.

3.3.5.2 Maximale zyklische Kohärenzfunktion

Jede Frequenz fi in Ĉ kann mit mehreren Frequenzen f j korreliert sein.
Um das Langzeitverhalten der ZKF zu untersuchen, wird der maxi-
male Kohärenzwert der Elemente ĉij von Ĉ für jeden Frequenzindex i
bestimmt:

Cmax = (cmax
i ) = (max

j
{ĉij}). (3.44)
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Abbildung 3.20 Ausschnitte des Messsignals x(t) (links) um 13:02:30 Uhr und zugehörige
Spektrogramme Sx( f , t) (rechts)
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Vorteil dieser Beschreibung ist, dass sich die Matrix Ĉ zu einem Vek-
tor vereinfacht. Dies ist hilfreich, da die ZKF mithilfe der maximalen
Kohärenz über einen längeren Zeitraum ausgewertet und zwischen Mes-
sungen verglichen werden kann. Die maximale Kohärenz kann dabei als
ein Indikator der Zyklostationarität verstanden werden: Ein gegebener
Kohärenzwert cmax

i wird von mindestens einer zyklischen Frequenz α
generiert.

3.3.5.3 Leistungsdichtespektrum

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

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

Eine Korrelation der Leistungsdichte und der ZKF kann in mehreren
Regionen über der Frequenzachse festgestellt werden. So fallen Spitzen-
werte der Leistungsdichte mit Spitzenwerten der Kohärenz zusammen,
was auf die zugrundeliegende Periodizität der schmalbandigen Störer
hindeutet. Frequenzen mit ausgeprägter Kohärenz 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 Kohärenz hohe Werte über 0,75 an, was eine wichtige
Voraussetzung für den Erfolg adaptiver Modulationsverfahren darstellt.

Insgesamt zeigt sich, dass die zyklische Kohärenz besonders im Fre-
quenzbereich von 30 kHz bis 200 kHz stark ausgeprägt ist und mit stei-
gender Frequenz schwächer wird. Grund dafür ist der starke Störeinfluss
der angeschlossenen Verbraucher auf das Netz (vgl. Abschnitt 3.3.2). Da-
bei sind die Störsignale durch Schaltfrequenzen der Verbraucher häufig
selbst periodisch (ZS1-Eigenschaft). Des Weiteren werden Störer durch
die periodisch variierende Netzimpedanz zusätzlich moduliert (ZS2-
Eigenschaft). Spitzenwerte der Kohärenz werden insbesondere durch
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Abbildung 3.21 Zeitlicher Mittelwert des LDS und Cmax, gemessen am Ort S3

schmalbandige Störer erreicht, welche eine starke Periodizität besitzen
und im gesamten ausgewerteten Frequenzbereich auftreten.

3.3.5.4 Langzeitanalyse

In Abbildung 3.22 ist der Verlauf von Cmax zusammen mit dem LDS
über den gesamten 23-stündigen Beobachtungszeitraum dargestellt. Das
LDS zeigt für alle Messorte einen typischen Verlauf (vgl. Abschnitt 3.1.1):
Gut zu erkennen ist, dass die Höchstwerte im unteren Frequenzbereich
erreicht werden. Mit steigender Frequenz nimmt das LDS an allen Mes-
sorten ab. Außerdem zeigen alle Orte über den Frequenzbereich verteilt
einige schmalbandige Störer, welche als horizontale Linien im zeitlichen
Verlauf zu erkennen sind.

Das Hintergrundrauschen variiert über der Zeit an allen Orten ver-
gleichsweise gering; es ist meist über Stunden konstant. Am Ort S1 lässt
sich jeweils um 15:00 Uhr und ab 7:00 Uhr eine Erhöhung 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 erhöhte Rauschleistungsdichte,
welche insbesondere bei S2 ausgeprägt zu erkennen ist.

Größere Unterschiede sind bei der Betrachtung der ZKF zu erkennen.
Beim Vergleich zwischen den Orten fällt auf, dass S1 und S3 die höchsten
Werte der Kohärenz erreichen. Gleichzeitig ist die Kohärenz stärker
auf einzelne Frequenzen konzentriert im Vergleich zu S2. Dort zeigen
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Abbildung 3.22 Verläufe des LDS (links) und der maximalen ZKF (rechts) über den
gesamten Beobachtungszeitraum
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sich zwei breite Bereiche von 50 kHz bis 200 kHz und um 300 kHz mit
vergleichsweise starker Kohärenz.

Wird das LDS mit der Kohärenz verglichen, so korrespondiert eine
erhöhte Rauschleistungsdichte in der Regel mit einer geringeren Kohä-
renz. Dies ist insbesondere bei S3 während der kurzzeitigen geringeren
Rauschleistungsdichten zwischen 6:00 Uhr bis 9:00 Uhr zu erkennen.
Grund dafür ist, dass das stationäre Hintergrundrauschen die zyklosta-
tionären Anteile des Rauschens überlagert und die Kohärenz reduziert.

Allen Messungen ist gemeinsam, dass hohe Kohärenzwerte über den
gesamten Frequenzbereich bis 500 kHz auftreten. Ein Großteil 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 Störer

Die Messung der Zyklostationarität wird insbesondere durch aperiodi-
sche impulsive Störer beeinträchtigt. Aufgrund der hohen Leistungsdich-
te wirken sich die Störer negativ auf die Schätzung aus. Die eingebrach-
ten Frequenzanteile führen dabei zu zufälligen spektralen Korrelationen
über große Bereiche des Spektrums. Aufgrund des langen Auswertezeit-
raums der ZKF ist dabei die Wahrscheinlichkeit für das Auftreten von
Störimpulsen besonders hoch.

Nachfolgend werden die Impulsrate rimp und die relative Störrate tstör
nach [111] ausgewertet:

rimp =
Nimp

TF
, (3.45)

tstör =
1

TF

Nimp

∑
i=1

timp,i, (3.46)

wobei Nimp die Anzahl der im Zeitfenster TF = 10 s auftretenden Impul-
se bezeichnet. Die Impulsdauer des i-ten Impulses innerhalb des Zeit-
fensters wird durch timp,i beschrieben. Die Impulsrate charakterisiert
somit die Häufigkeit der auftretenden Impulse, wohingegen die Störrate
den relativen zeitlichen Anteil der Störung an der Beobachtungsdauer
angibt.
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Abbildung 3.23 Langzeitverlauf der Störrate (a) und Impulsrate (b) im Frequenzbereich
von 42 kHz bis 89 kHz für alle Messorte

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

Nach [111] wird die Dauer eines Impulses als Zeit definiert, in der
das Signal einen ersten Schwellwert überschreitet und einen zweiten
Schwellwert für mindestens die Sperrzeit tsperr unterschreitet. Da die
Leistungen der Rauschsignale an den unterschiedlichen Messorten va-
riieren, werden unterschiedliche Schwellwerte gewählt. Für S1 und S2
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beträgt der erste und zweite Schwellwert jeweils 70 mV und für S3
200 mV. Für die Sperrzeit gilt für alle Messungen tsperr = 90 µs.

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 Störrate und Impulsrate vergleichsweise hoch ausfal-
len. Dies ist auch auf das erhöhte Hintergrundrauschen zurückzuführen,
das zu einem häufigeren Überschreiten des Schwellwertes führt (vgl.
Abbildung 3.22(a)). Die Messorte S2 und S3 weisen eine ähnliche Im-
pulsrate auf, allerdings ist die Störrate bei S2 größer. Die Impulsdauer
ist bei S2 daher im Mittel deutlich länger 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 führen. Hierzu wird
das Verfahren aus Abschnitt 3.3.4 zur Reduktion der Dimensionalität der
Matrix Ĉ angewendet, wobei n = 30 gesetzt wird. Die Beschränkung
der Analyse auf die 30 stärksten zyklischen Frequenzen in C(n) führt zu
einer starken Reduzierung des Berechnungsaufwands bei gleichzeitiger
Beibehaltung der grundsätzlichen Eigenschaften. Aufgrund der Sym-
metriebeziehungen des Spektrums durch das reellwertige Messsignal
genügt es, die weiteren Betrachtungen auf die positiven Frequenzen der
Bifrequenzebene zu beschränken. Für die Merkmalsmatrix folgt damit
C(30) ∈ R

30×10001. 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(30) an allen
Messorten um 23:00 Uhr dargestellt. Dabei zeigt sich in allen Abbildun-
gen, dass die stärkste Kohärenz bei α = 100 Hz und den Vielfachen
davon auftritt. Die Vielfachen von 100 Hz können aufgrund der hohen
Kohärenz als Oberschwingungen einer zugrundeliegenden Periodizität
aufgefasst werden. Die Oberschwingungen konzentrieren sich dabei in
einem Bereich unterhalb von 1 kHz. Obwohl alle Messungen zur glei-
chen Zeit aufgenommen wurden und sich in örtlicher Nähe befinden,
zeigen sich unterschiedliche Ergebnisse. Insbesondere ist die Anzahl der
Oberschwingungen von 100 Hz bei S1 und S3 um ein Vielfaches größer
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(a) Trafo (S1) 23:00 Uhr
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(b) Keller (S2) 23:00 Uhr
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(c) Garage (S3) 23:00 Uhr

Abbildung 3.24 Analyse der stärksten zyklischen Frequenzen bis 2 kHz an allen Mes-
sorten um 23:00 Uhr. Die Farbskala repräsentiert die Position der zyklischen Frequenz in
absteigender Sortierung nach Kohärenzwert gemäß Abschnitt 3.3.4.
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3 Kanalcharakterisierung

als in S2. Die zyklischen Frequenzen sind dabei in S2 sehr regelmäßig
über den gesamten Frequenzbereich angeordnet, wohingegen diese in
S1 und S3 stärker variieren.

Eine weitere Gemeinsamkeit von S1 und S3 ist, dass mit steigendem α
die Kohärenz geringer wird. Eine Vielzahl an 100 Hz-Oberschwingungen
ist dabei ein Indikator für einen zeitlich abrupteren Übergang 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 Störer 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
für sämtliche Matrizen C(30)

m eines Messortes ausgewertet, wobei m den
Index der einzelnen Messungen bezeichnet. Die Verteilungsfunktion
ergibt sich zu

F̂(α) =
1

nN′M

n

∑
i=1

N′

∑
j=1

MOrt

∑
m=1

1{c(n)m,ij ≤ α}, (3.47)

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

Das Ergebnis der Verteilungsfunktion ist in Abbildung 3.25 dargestellt.
Gut zu erkennen ist, dass für alle drei Orte wenige Vielfache von α =
100 Hz die häufigsten zyklischen Frequenzen darstellen. Für 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 fünf verschiedenen Messorten erzielt wurde [115].

Ein von S1 und S3 abweichendes Ergebnis ist bei S2 zu erkennen.
Hier beträgt der Anteil an spektralen Korrelationen oberhalb von 10 kHz
mehr als 50 %. Die großen Kohärenzwerte über 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 für alle Messorte über
den gesamten Messzeitraum

existieren zahlreiche Korrelationen durch eingebrachte Störungen der
umgebenden Verbraucher innerhalb des Bürogebäudes.

In Abschnitt 3.3.5.5 wurde gezeigt, dass S2 die höchste Impulsstörrate
besitzt. Aufgrund der fehlenden Häufung von α um bestimmte einzel-
ne Frequenzen oberhalb von 10 kHz und der hohen Impulsrate folgt,
dass ein Großteil der spektralen Korrelationen durch zufällige Impulse
hervorgerufen wird. Die Impulse führen dabei durch das breite Leis-
tungsdichtespektrum zu zufälligen spektralen Korrelationen. Außerdem
können weitere abklingende Schwingungen im Netz angeregt werden.

Obwohl die Netzfrequenz 50 Hz beträgt, sind die dominierenden
zyklischen Frequenzen Vielfache von 100 Hz. Dies kann durch die Halb-
wellensymmetrie der zugrundeliegenden Periodizität erklärt werden.
Falls ein Signal halbwellensymmetrisch ist, d.h., x(t − T/2) = −x(t)
gilt, folgt, dass geradzahlige Fourierkoeffizienten gleich 0 sind. Dies
führt 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 dafür sind Gleichrichterschaltungen, die insbe-
sondere die Netzimpedanz und damit das Rauschen beeinflussen. Die
Halbwellensymmetrie der Netzwechselspannung bleibt folglich in der
Zyklostationarität des Rauschens erhalten.
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3 Kanalcharakterisierung

3.3.5.8 Zusammenfassung der Rauscheigenschaften

Die Ergebnisse der Rauschanalyse für 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 ausgeprägter Zyklostationarität auf.
Von allen Messorten zeigt S1 die stärkste Variation der Rauschei-
genschaften im 23-stündigen Beobachtungszeitraum. Insbeson-
dere ab 7:00 Uhr erhöht sich die Rauschleistungsdichte über den
gesamten Frequenzbereich.

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

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

3.4 Entwurfsgrundlagen adaptiver
Mehrträgerverfahren

Der Entwurf adaptiver Mehrträgerverfahren basiert auf den zyklosta-
tionären Eigenschaften des Übertragungskanals. In den Kapiteln 4 und
5 wird jeweils das adaptive M-FSK- bzw. OFDM-Verfahren vorgestellt.
Voraussetzung dafür 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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Da nachfolgend die gemeinsamen Eigenschaften des Kanalmodells
zum Entwurf des adaptiven M-FSK- bzw. OFDM-Verfahrens betrachtet
werden, wird der Einfachheit halber der Begriff Trägerabstand synonym
zum Unterträgerabstand der OFDM-Modulation und zum äquidistanten
Frequenzabstand der Sendesymbole der M-FSK-Modulation verwendet.
Ebenso wird der Begriff Symboldauer synonym für die M-FSK- bzw.
OFDM-Symboldauer verwendet. Die getroffenen Aussagen lassen sich
somit auf beide Verfahren beziehen.

3.4.1 Zyklostationäres Kanalmodell

Um die zyklostationären Eigenschaften des Übertragungskanals in Form
des linearen Systemmodells aus Abschnitt 3.1 zu beschreiben, wird übli-
cherweise eine Segmentierung der Netzperiode in Zeit- und Frequenz-
richtung durchgeführt [10, 88, 102]. Dieses Vorgehen wird im Folgendem
übernommen.

Das Prinzip der Segmentierung ist in Abbildung 3.26 veranschau-
licht. Die Dauer eines Segments in Zeitrichtung Ts entspricht dabei der
Symboldauer. Mit der Netzperiodendauer TAC ergibt sich die Anzahl
von Segmenten pro Netzschwingung zu M = bTAC/Tsc, wobei b·c
die Abrundungsfunktion auf die nächstliegende kleinere ganze Zahl
bezeichnet.

Die Segmentierung in Frequenzrichtung wird durch den Trägerab-
stand ∆ f vorgegeben. Bei einer gegebenen Systembandbreite B folgt für
die Anzahl der Träger K = bB/∆ f c. Da für OFDM- und M-FSK-Symbole
die Orthogonalitätsbedingung erfüllt sein muss, gilt, wie in Abschnitt
4.1.2 gezeigt wird, der Zusammenhang ∆ f = k/Ts, mit k ∈ Z.

Innerhalb eines Zeitsegmentes wird vorausgesetzt, dass der Einfluss
des Rauschens stationär und unkorreliert zum Sendesignal ist. Darüber
hinaus sei der Kanal zeitinvariant. Durch eine verhältnismäßig lange
Symboldauer wird die zugehörige Übertragungsfunktion innerhalb ei-
nes Frequenzsegmentes zusätzlich als flach angenommen.

Im Folgenden bezeichnen Hk die komplexe Übertragungsfunktion
und N(m)

0,k das additive Rauschen im m-ten Netzsegment auf dem k-ten

85



3 Kanalcharakterisierung

1 2 3 M− 2 M− 1 M

K− 1

f

t
0

...

· · ·

...
...

...

· · ·

· · ·

· · ·

· · ·

...
...

...

M− 3

1

2

K− 2

K

TAC

B

∆ f

Ts

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

Träger. Der Kanal lässt sich im Frequenzbereich unter den genannten
Voraussetzungen dann wie folgt beschreiben

Y(m)
k = HkX(m)

k + N(m)
0,k . (3.48)

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

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

Für den Entwurf der adaptiven Modulationsverfahren stellt die Mo-
dellierung (3.48) keine Einschränkung dar. Wie später gezeigt wird, ist
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für die Parametrierung der Modulation das SNR pro Segment m ent-
scheidend. Im Falle einer zyklostationären Übertragungsfunktion kann
(3.48) um den Term H(m)

k erweitert werden. Eine Schätzung der Ka-
nalübertragungsfunktion muss dann pro Zeitsegment m durchgeführt
werden.

3.4.1.1 Modellierung der Übertragungsfunktion

Für die Modellierung der stationären Übertragungsfunktion wird das
zeitinvariante Übertragungsmodell aus Abschnitt 3.1.2.3 verwendet. Zur
Parametrierung des Übertragungsmodells werden die Ergebnisse des
OPERA-Projekts (Open PLC European Research Alliance) verwendet.
Hierbei wurden charakteristische Übertragungsfunktionen europäischer
Niederspannungsnetze definiert [2].

Die Wahl des OPERA-Kanalmodells begründet sich mit der umfang-
reichen Datenbasis gemessener Übertragungsfunktionen, die der Mo-
dellierung zugrunde liegen. Die Einteilung der OPERA-Musterkanäle
erfolgt anhand typischer Leitungslängen 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 Referenzkanäle

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

Als Kanalübertragungsfunktion werden die Kanäle 150 m gut, 250 m
mittel und 350 m mittel aus den Musterkanälen des OPERA-Projekts aus-
gewählt. Um eine möglichst realitätsnahe Nachbildung der Rauschum-
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Abbildung 3.27 Charakteristische Übertragungsfunktionen europäischer Niederspan-
nungsnetze nach [2]

88



3.4 Entwurfsgrundlagen adaptiver Mehrträgerverfahren

Tabelle 3.3 Bezeichnung der Referenzkanäle

Musterkanal
S1

3.3.16
22:00 Uhr

S1
4.3.16

10:00 Uhr

S2
3.3.16

22:00 Uhr

S3
3.3.16

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
können somit für den Entwurf und die Evaluation der Übertragungsver-
fahren verwendet werden.

Durch die Kombination der Kanalübertragungsfunktionen und der
Rauschmessungen an den Messorten S1, S2 und S3 können entsprechend
realistische Kanalzustände nachgebildet werden. Die Wiederverwend-
barkeit der Rauschmessungen und der Referenzkanäle ermöglichen
dabei die Vergleichbarkeit der adaptiven Übertragungsverfahren über
eine große Messdatenbank.

Zusätzlich werden für Detailuntersuchungen im Weiteren die in der
Tabelle 3.3 angegebenen Referenzkanäle und Bezeichnungen verwendet.
Entsprechend der Langzeitanalyse aus Abschnitt 3.3.5.4 wird für Mes-
sort S1 eine Messung mit erhöhter Rauschleistungsdichte um 10:00 Uhr
ausgewählt.

3.4.2 Schätzung der Rauschleistungsdichte

Der Entwurf adaptiver Verfahren hängt von der genauen Schätzung
der Rauschleistungsdichte und der Kanalübertragungsfunktion ab. Die
Schätzung des Rauschens basiert auf W Abtastwerten am Empfänger.
Das Signal des NDD dient dabei als zeitlicher Bezug zur Periode der
Netzwechselspannung.
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Die Abtastwerte des Rauschens n = [n(1), . . . , n(W)] werden entspre-
chend in L = W/K Segmente mit der Länge K = Ts fs unterteilt:

n(m)(l) = [n((l − 1)MK + (m− 1)K + 1), . . . ,

n((l − 1)MK + (m− 1)K + K)], (3.49)

wobei der Index l ∈ {1, . . . , L} die Anzahl kompletter Netzperioden und
der Index m ∈ {1, . . . , M} den Zeitschlitz innerhalb einer Netzperiode
bezeichnet. W wird dabei stets so gewählt, dass sich ein ganzzahliges L
ergibt.

Durch die Aufteilung wird erreicht, dass die LDS-Schätzung pro Netz-
periodenzeitschlitz erfolgen kann. Dabei stehen für eine Schätzung L
Segmente zur Verfügung. Der zusammengesetzte Vektor

ñ(m) = [n(m)(1), . . . , n(m)(L)], (3.50)

mit den Elementen ñ(m)
i und i ∈ {1, . . . , LK} wird schließlich als Ein-

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

Überlappung von K/2 ergibt sich die LDS-Schätzung für den Zeitschlitz
m zu

N̂(m)
0,k =

1
(2L− 1)K

2L−2

∑
l=0

∣∣∣∣∣
K−1

∑
i=0

ñ(m)
i+1+l·K/2 ej2π ik

K

∣∣∣∣∣

2

. (3.51)

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

3.4.3 Entzerrung der Kanalübertragungsfunktion

Um die Kanalübertragungsfunktion zu schätzen, werden Pilottöne auf
den einzelnen Trägerfrequenzen vor jeder Übertragung gesendet. Um
die maximale Sendeamplitude zu minimieren, kann die optimale Pha-
senlage der Pilotsymbole hierbei vorab numerisch ermittelt werden.
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Mithilfe eines Least-Squares-Schätzers (LS-Schätzer) können die Ka-
nalkoeffizienten Ĥk bestimmt werden, d. h.

Ĥk =
Y(m)

k

X(m)
k

= Hk + Ψ(m)
k , mit Ψ(m)

k =
N(m)

0,k

X(m)
k

. (3.52)

Mit der Kanalschätzung lässt sich das Signal am Empfänger (3.48) wie
folgt beschreiben

Y(m)
k = ĤkX(m)

k −Ψ(m)
k X(m)

k + N(m)
0,k . (3.53)

Aus dieser Gleichung wird ersichtlich, dass die Kanalschätzung einen
zusätzlichen Rauschterm Ψ(m)

k X(m)
k am Empfänger verursacht. Dies kann

durch die Berechnung des sogenannten effektiven Rauschens

N(m)
0,k,eff = −Ψ(m)

k X(m)
k + N(m)

0,k (3.54)

berücksichtigt werden [52]. Die Entzerrung der erhaltenen Symbole
erfolgt schließlich durch Berechnen von

X̂(m)
k =

Y(m)
k
Ĥk

. (3.55)

Der Einfachheit halber wird im Weiteren für die effektive Rauschleis-
tung am Empfänger nach der Kanalentzerrung N̂(m)

0,k,eff/|Ĥk|2 kurz N̂(m)
0,k

geschrieben.
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4 Adaptive mehrstufige
Frequenzumtastung

Die Frequenzumtastung und davon abgeleitete Modulationsverfahren
gehören zu den historisch am längsten eingesetzten Übertragungsver-
fahren für PLC [20]. Die höhere Leistungseffizienz der FSK-Modulation
im Vergleich zu PSK-Verfahren (vgl. Abschnitt 2.7.3) motiviert insbeson-
dere den Einsatz bei ungünstigen Signal-Störverhältnissen. Die geringe
Komplexität der digitalen Hardware zur Erzeugung der Sendefrequen-
zen und die geringen Anforderungen an analoge Hardware bezüglich
Linearität und Bandbreite bei der Signalaufbereitung ermöglichen eine
kostengünstige Entwicklung und Herstellung. Ein weiterer Vorteil der
Frequenzumtastung ist die Möglichkeit zur inkohärenten Demodulati-
on und der damit verbundenen Unempfindlichkeit gegenüber Phasen-
sprüngen in der Kanalübertragungsfunktion (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-Kanälen. Aufgrund der größeren Datenrate wurden in der Vergan-
genheit hauptsächlich OFDM-basierte Mehrträgerverfahren evaluiert.
Unter schwierigen Kanalbedingungen, in denen herkömmliche 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-Unterträgern vorgeschlagen. In
[93] wird ein alternatives M-FSK-Verfahren mit paralleler Trägerbele-
gung bei Verwendung von zwei- und vierstufiger FSK bei inkohärenter
Demodulation untersucht. Die Untersuchung in [93] zeigt, dass hierbei
noch kein wesentlicher Vorteil hinsichtlich Robustheit gegenüber einem
OFDM-Verfahren mit BPSK-Unterträgerbelegung erzielt werden kann.
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4 Adaptive mehrstufige Frequenzumtastung

Dies steht in Übereinstimmung mit den theoretischen Betrachtungen
in Abschnitt 2.7.3, aus denen folgt, dass eine höhere 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. Außerdem
beschränken sich die Betrachtungen auf ein einfach-paralleles Verfahren,
sodass die gesamte zur Verfügung stehende Sendeleistung innerhalb
einer Symboldauer stets auf eine Frequenz konzentriert wird. Neben
der Erhöhung der Symbolanzahl wird im Folgenden zusätzlich die Er-
höhung 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 Einhüllende des m-ten Symbols mit m ∈ {1, . . . , M}
im Basisband ergibt sich nach [35, 81] zu

sm(t) = Re
{

A ej2πm∆ f t+jΦm
}

, für 0 ≤ t < Ts, (4.1)

wobei A die Sendeamplitude, ∆ f den Frequenzabstand, Φm die Anfangs-
phase und Ts die Symboldauer bezeichnen. Entsprechend gilt für das
reelle Sendesignal in Bandpassdarstellung mit der Trägerfrequenz fc

sTx
m (t) = Re

{
sm(t) · ej2π fct

}

= A cos(2π fct + 2πm∆ f t + Φm), für 0 ≤ t < Ts. (4.2)
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Die Amplitude wird zu A =
√

2Es
Ts

gesetzt, womit für die Signalenergie
des reellen Sendesignals

Ts
ˆ

0

sTx
m (t)2 = Es (4.3)

folgt. Durch die Verwendung von M Signalformen lassen sich durch ein
Sendesymbol log2(M) Bits darstellen.

4.1.1 Phasenkontinuierliche M-FSK

Eine wichtige Bedingung für den praktischen Einsatz der Frequenzum-
tastung ist die Einhaltung eines kontinuierlichen Phasenverlaufs, um
Außerbandstörungen durch Phasensprünge 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,±3, . . . ,±(M− 1)}, (4.4)

ergibt sich das phasenkontinuierliche M-FSK-Signal des i-ten Symbols
für iTs ≤ t < (i + 1)Ts in Basisbanddarstellung zu

scont
i (t) = e

jΦ(iTs)+jπ∆ f Tsd(i)
(

t
Ts
−i
)

, (4.5)

wobei die Anfangsphase des i-ten Symbols zum Zeitpunkt iTs sich aus
den vergangenen Symbolen und der Startphase Φ0 ergibt, d. h.

Φ(iTs) = π∆ f Ts

i−1

∑
l=0

d(l) + Φ0 – siehe [42]. (4.6)

Der Frequenzabstand zweier Symbole entspricht somit einem Vielfachen
von ∆ f .

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

4.1.2 Inkohärente Demodulation und
Orthogonalitätsbedingung

Ein Vorteil der Frequenzumtastung ist die Möglichkeit zur inkohärenten
Demodulation. Dabei wird auf eine Auswertung der Phaseninforma-
tion im Empfänger verzichtet, wodurch der Demodulationsaufwand
verringert wird. Ein Vorteil der inkohärenten Demodulation ist die Un-
empfindlichkeit gegenüber Phasensprüngen, verursacht durch die Ka-
nalübertragungsfunktion.

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

φm′(t) = e−j2π f ′mt, (4.7)

wobei fm′ = m′∆ f die Frequenz des m′-ten Symbols bezeichnet.
Das Empfangssignal rm(t) wird im Empfänger mit allen Basisfunktio-

nen korreliert. Der Ausgang ym′ (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

ym′(t = Ts) =
∣∣〈rm(t), φm′(t)〉

∣∣
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Abbildung 4.2 Blockschaltbild des inkohärenten M-FSK-Korrelationsempfängers im kom-
plexen Basisband

=

∣∣∣∣∣∣∣

Ts
ˆ

0

rm(t)φ
∗
m′(t) dt

∣∣∣∣∣∣∣

=

∣∣∣∣∣∣∣

Ts
ˆ

0

√
2Es
Ts

ej2πm∆ f t+jΦm ej2πm′∆ f t dt

∣∣∣∣∣∣∣
, (4.8)

wobei das Innenprodukt mit 〈·, ·〉 bezeichnet wird. Die Struktur des
Korrelationsempfängers ist in Abbildung 4.2 veranschaulicht.

Eine wichtige Anforderung an die Parametrierung ist die Orthogonali-
tät der verwendeten Basisfunktionen. Hierzu muss das Innenprodukt in
(4.8) für zwei verschiedene Basisfunktionen, d. h. m 6= m′, Null werden.
Durch Umformen ergibt sich nach [81]

〈φm(t), φm′(t)〉 =
Ts
ˆ

0

ej2πm∆ f t ej2πm′∆ f t dt

= Tse
jπ(m−m′)∆ f Ts · sinc

((
m−m′

)
∆ f Ts

)
, (4.9)
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wobei sinc(x) = sin(πx)
πx ist. Aus der Gleichung wird ersichtlich, dass die

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

∣∣〈φm(t), φm′(t)〉
∣∣ = Tssinc

((
m−m′

)
∆ f Ts

)
, (4.10)

genau dann orthogonal sind, wenn für den Frequenzabstand zweier
Symbole ∆ f = k

Ts
mit k ∈ Z gilt.

Bei Betrachtung des Realteils im Falle einer kohärenten Korrelation
folgt aus (4.9) der Zusammenhang

Re{〈φm(t), φm′(t)〉} = Tssinc
((

m−m′
)

2∆ f Ts

)
, (4.11)

wobei für den minimalen Frequenzabstand ∆ fkoh. =
k

2Ts
gilt. Der Nach-

teil der inkohärenten Demodulation im Vergleich zur kohärenten De-
modulation besteht in einem doppelt so großen minimalen Frequenz-
abstand und damit einem doppelt so großen Bandbreitenbedarf bei
ansonsten gleicher Parametrierung im AWGN-Kanal [81].

Der Entwurf des adaptiven M-FSK-Verfahrens beschränkt sich im Wei-
teren auf einen inkohärenten Korrelationsempfänger, da die Robustheit
des Verfahrens gegenüber Phasensprüngen im Vordergrund steht. Auf
ähnliche Weise lassen sich auch adaptive Verfahren für kohärente Emp-
fänger entwickeln, welche beispielsweise beim Entwurf des adaptiven
OFDM-Verfahrens in Kapitel 5 betrachtet werden.

4.1.3 Optimaler Empfänger im AWGN-Kanal

Als Ausgangspunkt für den Entwurf eines adaptiven Verfahrens für PLC-
Kanäle dient zunächst die Betrachtung des linearen AWGN-Modells

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

wobei r(t) das Empfangssignal und n(t) einen mittelwertfreien weißen
gaußverteilten Rauschprozess bezeichnet.

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

sm(t) =

√
2Es
Ts

φm(t). (4.13)

Aufgrund der Orthogonalitätsbedingung (4.9) gilt

〈sm(t), sm′(t)〉 =
{

2Es, m = m′

0, m 6= m′
. (4.14)

Für die Darstellung der Sendesignale als Vektoren sm mit den Basisfunk-
tionen φm(t) folgt schließlich

s1 = (
√

2Es, 0, 0, . . . , 0),

s2 = (0,
√

2Es, 0, . . . , 0),
... =

...

sM = (0, 0, 0, . . . ,
√

2Es).

(4.15)

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

r = sm + n. (4.16)

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

m̂ = arg max
1≤m≤M

P(m) f (r|m), (4.17)

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) = 1

M , ergibt sich die optimale Symbolentscheidung als
ML-Kriterium (Maximum-Likelihood). In [81] ist gezeigt, dass in diesem
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Abbildung 4.3 Blockschaltbild des M-FSK-Systems mit adaptiver Symbolauswahl für
den PLC-Kanal

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

m̂ = arg max
1≤m≤M

|〈r(t), φm(t)〉| . (4.18)

4.2 Adaptives M-FSK-Systemmodell

Das Blockschaltbild des adaptiven M-FSK-Systems ist in Abbildung
4.3 veranschaulicht. Der bitweise Eingangsdatenstrom wird über das
sogenannte Symbolmapping auf die Sendesymbole abgebildet. Die Sen-
desymbole sind dabei den einzelnen Signalfrequenzen der M-FSK-Mo-
dulation zugeordnet. Grundlage für das Symbolmapping ist die Symbol-
karte, die sich aus der adaptiven Auswahl der Sendefrequenzen ergibt.
Die Symbolkarte enthält die Information, welche Sendesymbolmenge
zu welchem Zeitpunkt innerhalb der Netzperiode verwendet wird. Die
Sendesymbole werden anschließend dem M-FSK-Modulator übergeben.
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Dort werden die Sendesymbole in die zu sendenden Signalformen umge-
wandelt. Die Modulation kann dabei unabhängig von den verwendeten
Signalfrequenzen implementiert werden, indem die Sendesymbole als
Phaseninkremente der Sendefrequenz übergeben 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 eingeführte PLC-
Kanalmodell gefiltert. Im Kanalmodell werden sowohl die Übertra-
gungsfunktion H( f ) als auch das additive Rauschen n(t) berücksichtigt.
Das Signal des Nulldurchgangsdetektors wird als Referenz für die Syn-
chronisation der Symbolkarte mit der Netzperiode verwendet.

In Empfangsrichtung durchläuft das Signal den Korrelationsempfän-
ger im M-FSK-Demodulator. Dieser kann effizient in Form einer FFT
in digitaler Hardware implementiert werden. Die Korrelationswerte
werden zur Symboldetektion und zur Schätzung der Rauschleistungs-
dichte verwendet. Die geschätzte Rauschleistungsdichte bildet dabei die
Grundlage für die adaptive Frequenzauswahl. Da die Symbolkarte im
Sender und Empfänger vorliegen muss, wird für die weitere Untersu-
chung angenommen, dass ein perfekter Rückkanal existiert.

4.3 Systemparameter

Nachfolgend werden die Systemparameter der adaptiven M-FSK-Mo-
dulation für das zyklostationäre 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 fs = 1 MHz. Um den Frequenzabstand ∆ f zu bestimmen, wird die
zur Verfügung stehende Bandbreite B = 47 kHz durch M geteilt. Dabei
muss die Symboldauer Ts = 1/∆ f einem ganzzahligen Vielfachen der
Abtastperiode 1/ fs entsprechen. Für den Frequenzabstand gilt somit

∆ f =
fs⌈

M
B fs

⌉ . (4.19)
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Die Frequenzen der Sendesymbole fi sind gleichmäßig über die Band-
breite verteilt. Der Zusammenhang ergibt sich zu

fi = i∆ f + f0 −
1
2

∆ f , für i ∈ {1, . . . , M}, (4.20)

mit f0 = 42 kHz. Die Anzahl der Zeitsegmente pro Netzperiodendauer
beträgt

Q = bTAC∆ f c . (4.21)

Die resultierenden Systemparameter für Werte von M von 4 bis 256 sind
in der Tabelle 4.1 aufgeführt. Sinnvolle Systeme sind dabei bis zu einer
Symbolanzahl von M = 256 möglich. Darüber hinaus überschreitet die
Symboldauer die Netzperiodendauer, sodass keine Anpassung an die
zyklostationären Netzeigenschaften mehr erfolgen kann.

Zur Schätzung der Rauschleistungsdichte und der Kanalübertragungs-
funktion werden die Verfahren aus den Abschnitten 3.4.2 und 3.4.3
angewendet. Hierzu sind in der Implementierung keine zusätzlichen
Signalverarbeitungsmodule erforderlich. Zur Schätzung der spektra-
len Rauschleistungsdichte auf den Frequenzen der Sendesymbole kann
der Korrelationsempfänger im Demodulator (vgl. Abschnitt 4.1.2) ver-
wendet werden. Die Rauschleistungsdichte wird dabei durch Abtasten
der Korrelatorausgänge nach der Symboldauer Ts geschätzt. Anschlie-
ßend werden mehrere Schätzungen zeitlich gemittelt. Die Schätzung
entspricht damit der Mittelung über mehrere Periodogramme und ist
somit äquivalent zu der Methode aus Abschnitt 3.4.2. Die Dämpfungsko-
effizienten der Kanalübertragungsfunktion bei den einzelnen Symbolfre-
quenzen können auf gleiche Weise im Frequenzbereich nach Gleichung
(3.52) über das Korrelationsergebnis ausgewertet werden.

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

Die Sendeleistung ist für alle Sendesymbole gleich und konstant.

Die Systembandbreite ist begrenzt.

Die Symbolanzahl M ist variabel.

Es wird ein inkohärenter Korrelationsempfänger verwendet.
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Tabelle 4.1 Konfigurationen der M-FSK-Modulation

M η in bit/s
Hz Ts in µs ∆ f in kHz Q f1 in kHz fM in kHz

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

Für die Symboldetektion wird eine Maximalwertentscheidung
über die Korrelationsausgänge getroffen (ML-Kriterium).

Alle Sendesymbole sind gleichverteilt.

Es existiert ein perfekter Rückkanal zwischen Sender und Emp-
fänger.

Es ist anzumerken, dass die letzte Annahme in der Praxis in der Regel
nicht eingehalten werden kann. Jedoch genügt im Allgemeinen eine
näherungsweise Erfüllung. Beispielsweise kann die Fehlerwahrschein-
lichkeit im Rückkanal durch die Verwendung des robustesten zur Ver-
fügung stehenden Modulationsverfahrens und den Einsatz von Kanal-
codierungsverfahren für den praktischen Einsatz hinreichend reduziert
werden.

4.4 Entwurf einer ratenadaptiven Modulation

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

Es kann die Symbolanzahl M erhöht werden, wodurch sich die
Robustheit der Übertragung verbessert.
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Abbildung 4.4 Spektrale Effizienz der M-FSK in Abhängigkeit von M und k

Einzelne Sendesymbole und damit Sendefrequenzen können ge-
zielt aus dem Symbolalphabet entfernt werden, etwa weil dort die
Störleistungsdichte besonders groß 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 Erhöhung der Frequenzanzahl

Für ein M-FSK-System mit der Symbolrate Rs = 1/Ts ergibt sich die
Bitrate zu Rb = Rs log2(M). Die benötige Bandbreite entspricht dem M-
fachen des Frequenzabstands ∆ f = k/Ts. Die spektrale Effizienz nach
Gleichung (2.16) ergibt sich für ein inkohärentes M-FSK-System zu

η =
Rb
B

=
log2(M)

kM
, k ∈N/{0}, (4.22)

wobei k das Vielfache des kleinsten Frequenzabstands zur Erfüllung der
Orthogonalitätsbedingung aus Abschnitt 4.1.2 bezeichnet. Der Verlauf
von (4.22) ist für verschiedene Werte von M und k in Abbildung 4.4
dargestellt.

104



4.4 Entwurf einer ratenadaptiven Modulation

2 4 8 16 32 64 128 256 512
0

0,1
0,2
0,3
0,4
0,5
0,6

Anzahl der Unterträger M

η
in

bi
t/

s/
H

z

Abbildung 4.5 Spektrale Effizienz eines M-FSK-Systems in Abhängigkeit von der Sym-
bolanzahl M für k = 1

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

Wie in Abschnitt 4.4.3 gezeigt wird, führt eine Erhöhung der Symbol-
anzahl M und damit der Bandbreite zu einer geringeren Bitfehlerrate in
Abhängigkeit vom Eb/N0. Für die praktische Auswahl der Parameter
bedeutet diese Eigenschaft, dass in einem bandbegrenzten Kanal M
möglichst klein gewählt werden sollte, um die größtmögliche Datenrate
zu erzielen.

4.4.2 Ausschließen von Sendefrequenzen

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

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

Um eine ganzzahlige Abbildung von Bits auf Sendesymbole zu erhal-
ten, müssen immer so viele Symbole aus dem Symbolalphabet entfernt
werden, dass die Kardinalität des resultierenden Symbolalphabets wie-
der einer Zweierpotenz entspricht. Effektiv wirkt das Ausschließen von
Frequenzen wie eine Verlängerung der Symboldauer, bezogen auf die
neue Symbolanzahl, wodurch die Robustheit des Systems erhöht wird.
Durch die Bildung von spektralen Lücken wird dabei die tatsächlich
genutzte Bandbreite verringert. Ergibt sich durch das Blocken die neue
Symbolanzahl M′, so folgt für die spektrale Effizienz

η =
log2(M′)

kM′
, (4.23)

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

4.4.3 Verfahren zur Abschätzung der BER

Häufig wird im praktischen Einsatz für die Parametrierung eines Modu-
lationsverfahrens gefordert, dass eine vorgegebene Bitfehlerrate nicht
überschritten wird. Zusätzlich 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 für die uncodierte BER häufig ein Wert zwischen
10−2 und 10−3 gefordert [75, 93]. Wie in Abbildung 2.9 zu erkennen,
lässt sich durch den Einsatz von Kanalcodierung eine BER von weniger
als 10−6 erreichen.

Im Folgenden wird zur Parametrierung des adaptiven Systems die
höchste Datenrate gesucht unter der Randbedingung, dass eine maximal
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Abbildung 4.6 Bitfehlerwahrscheinlichkeit für M-FSK in Abhängigkeit von Eb/N0 bei
inkohärenter Demodulation

zulässige BER nicht überschritten wird. Gemäß den Ausführungen der
vorausgegangenen Abschnitte 4.4.1 und 4.4.2 wird hierzu das verwen-
dete Symbolalphabet optimiert.

Für einen AWGN-Kanal kann nach [81] die Bitfehlerwahrscheinlich-
keit Pb in Abhängigkeit von der konstanten Rauschleistungsdichte N0,
der Symbolanzahl M, der Energie pro Bit Eb wie folgt angegeben wer-
den:

Pb =
1
2

M
M− 1

M−1

∑
n=1

(−1)n+1

n + 1

(
M− 1

n

)
e
− n

n+1
log2(M)Eb

N0 . (4.24)

In Abbildung 4.6 ist der Zusammenhang der Bitfehlerwahrscheinlichkeit
und dem Eb/N0 für verschiedene Werte von M gezeigt.

Ziel eines adaptiven M-FSK-Verfahrens ist das Invertieren der Bit-
fehlerwahrscheinlichkeit zur Berechnung der optimalen Symbolanzahl
M für ein gegebenes Rauschszenario. In [16] wird ein Verfahren zur
Invertierung von (4.24) beschrieben, das sowohl die kontinuierliche als
auch die für 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 Eb/N0 aufgrund der Summe nicht direkt berechnen lässt, wird
stattdessen eine Approximation durch den ersten Term verwendet

Pb ≈
M
4

e
− 1

2
log2(M)Eb

N0 . (4.25)

Im AWGN-Fall beschränkt sich die Optimierung auf die Symbolan-
zahl M. Da der PLC-Kanal, wie in Abschnitt 3.1 beschrieben, stark zeit-
und frequenzabhängig ist, lässt sich (4.24) nicht direkt anwenden. Es
wird daher exemplarisch die Symbolfehlerwahrscheinlichkeit betrachtet,
wenn das erste aus M Sendesymbolen gesendet wird. Ein Symbolfehler
Ps,1 tritt auf, wenn mindestens ein Korrelationswert Ri ∈ {R2, . . . , RM}
größer als R1 ist

Ps,1 = P

(
M⋃

i=2

Ri > R1

)
. (4.26)

Häufig wird zur Berechnung das Gegenereignis betrachtet

Ps,1 = 1− P

(
M⋂

i=2

Ri < R1

)

= 1−
∞̂

0

P

(
M⋂

i=2

Ri < r1|R1 = r1

)
fR1

(r1) dr1, (4.27)

wobei fR1
(r1) die Wahrscheinlichkeitsdichte des Korrelatorausgangs R1

bezeichnet. Es ist ersichtlich, dass eine analytische Berechnung im All-
gemeinen nicht möglich ist, wenn das Rauschen keinem gaußverteilten
weißen Rauschprozess entspricht1. Stattdessen müssen entsprechende
Berechnungsmethoden zur Approximation der BER entwickelt werden.
Nachfolgend werden vier unterschiedliche Ansätze vorgestellt und ver-
glichen.

1 Nach [81] gilt für den AWGN-Fall Ps,1 = 1−
∞́

0
P(R2 < r1)

M−1 fR1
(r1) dr1 woraus (4.24)

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 N̂0,i (vgl. Abschnitt 3.4.3) auf allen Symbolfrequenzen
fi zu berechnen. Dieser ergibt sich zu

λ =
1
M

M

∑
i=1

N̂0,i. (4.28)

Aus dem Mittelwert λ der Rauschleistungsdichte wird dann mittels
(4.24) bzw. (4.25) durch Ersetzen von N0 durch λ die BER berechnet:

Pb,λ = Pb(λ). (4.29)

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

4.4.3.2 Maximale Rauschleistungsdichte

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

λmax = max
i

N̂0,i. (4.30)

Eine Approximation mithilfe von λmax dient als Abschätzung der maxi-
malen BER

Pb,λmax
= Pb(λmax). (4.31)

Im Falle stationären 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 größte und kleinste Rauschleistungsdichte auf den Symbolfrequen-
zen kann jeweils als eine obere und untere Schranke der erreichbaren
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4 Adaptive mehrstufige Frequenzumtastung

BER interpretiert werden. Um die unterschiedlichen Rauschleistungs-
dichten pro Sendesymbol zu berücksichtigen, kann die BER pro Einzel-
symbol Pb,i durch Einsetzen der effektiven Rauschleistungsdichte N̂0,i
mithilfe von (4.24) ausgewertet werden.

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

Pb,avg =
1
M

M

∑
i=1

Pb,i. (4.32)

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

4.4.3.4 Vernachlässigen der Verbundwahrscheinlichkeiten eines
Symbolfehlers

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

Gegeben sei ein Wahrscheinlichkeitsraum (Ω,A, P) mit beliebigen
Ereignissen Ai. Dabei bezeichnet P das Wahrscheinlichkeitsmaß, Ω die

Ergebnismenge und A die σ-Algebra. Für die Vereinigungsmenge
n⋃

i=1
Ai

der Ereignisse A1, . . . , An mit Ai ∈ A gilt nach [35]

P

(
n⋃

i=1

Ai

)
≤

n

∑
i=1

P(Ai). (4.33)

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 häufig zur Abschätzung von Bitfehlerwahrscheinlichkei-
ten bei der ML-Detektion verwendet und stellt insbesondere bei hohen
SNR-Werten eine gute Approximation dar [81].
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4.4 Entwurf einer ratenadaptiven Modulation

Für ein M-FSK-System ergibt sich die Bitfehlerwahrscheinlichkeit
durch Vernachlässigen der Verbundwahrscheinlichkeiten eines Symbol-
fehlers gemäß der UB zu

Pb ≤
1
2

1
M− 1

M

∑
n=1

M

∑
i=1,i 6=n

N̂0,n

N̂0,n + N̂0,i
e
− log2(M)Eb

N̂0,n+N̂0,i . (4.34)

Die Abschätzung auf der rechten Seite wird im Weiteren mit Pb,UB be-
zeichnet. Eine ausführliche Herleitung von (4.34) ist im Anhang A.5
angegeben.

Insbesondere gilt für den Fall der konstanten Rauschleistungsdichte
N̂0,i = N̂0 durch Einsetzen von M = 2

Pb =
1
2

e
− Eb

2N̂0 . (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 stationäre farbige Rauschprozesse
betrachtet. Hierbei lässt sich der Einfluss unterschiedlicher Rauschleis-
tungsdichten des PLC-Kanals auf den Symbolfrequenzen annähern 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 Abkürzungen
verwendet:

Verfahren aus Abschnitt 4.4.3.1: Mittleres LDS mit BER Pb,λ

Verfahren aus Abschnitt 4.4.3.2: Höchstes LDS mit BER Pb,λmax
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4 Adaptive mehrstufige Frequenzumtastung

Verfahren aus Abschnitt 4.4.3.3: Mittlere BER mit BER Pb,avg

Verfahren aus Abschnitt 4.4.3.4: Union Bound mit BER Pb,UB

4.4.4.1 Farbiges Rauschen gemäß Markov-Prozess

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

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

wobei das Eingangssignal w(n) gaußverteiltes weißes 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 für eine 32-FSK-Modulation ist
in Abbildung 4.7 veranschaulicht. Dabei wurde jeweils der Parameter
a = 0,3 und a = 0,9 gewählt. Dabei zeigt sich, dass für die schwächere
Korrelation a = 0,3 die Abschätzungen wesentlich näher beieinander-
liegen im Vergleich zu a = 0,9 . Deutliche Unterschiede der Verfahren
werden bei stärkerer spektraler Formung für a = 0,9 offensichtlich. Das
Verfahren Höchstes LDS schätzt in beiden Fällen erwartungsgemäß die
BER zu groß ein. Im Gegensatz dazu wird durch das Verfahren Mittleres
LDS die tatsächliche BER zu optimistisch angenommen. Das Verfahren
Mittlere BER führt bei geringer Korrelation zu einer akzeptablen Nähe-
rung, versagt jedoch bei stärkerer spektraler Formung im Fall a = 0,9 .
In beiden Fällen kann der vorgeschlagene Union-Bound-Ansatz die
simulierten BER in guter Weise approximieren.

4.4.4.2 Zufällige FIR-Filterkoeffizienten

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

sierungen betrachtet. Als Auswertung wird der mittlere relative Fehler
zwischen geschätzter und simulierter BER betrachtet:

∆Pb =
1

NK

NK−1

∑
n=0

Psim.
b,n − Papprox.

b,n

Psim.
b,n

. (4.37)

Das Ergebnis der Auswertung ist für eine 4-FSK-Modulation und 32-
FSK-Modulation in Abbildung 4.8 dargestellt. Ein positiver Wert ∆Pb
bedeutet dabei, dass die BER im Mittel zu klein geschätzt wird. Dies
ist wie im Falle des Markov-Prozesses für das Verfahren Mittleres LDS
der Fall, wodurch das Verfahren zur Abschätzung ungeeignet ist. Die
Verfahren Mittlere BER und Höchstes LDS schätzen dagegen mit wach-
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Abbildung 4.8 Approximation der Bitfehlerrate bei zufälligen FIR-Koeffizienten

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

Zusammenfassend wird für 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
ermöglichen die Bestimmung der Symbolanzahl M, basierend auf einer
BER-Vorgabe.
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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.

Mopt = arg max
M

η(M), Pb ≤ BERZiel, (4.38)

wobei M = [M, M̃] die Kombination aus Symbolanzahl M und dem
Vektor an geblockten Frequenzen M̃ umfasst. Aufgrund der Bandbrei-
tenbeschränkung entspricht die Lösung 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 Verfügung. Eine direkte Vorgehensweise zur Bestimmung
der optimalen Symbolkonfiguration ist die spektrale Effizienz für sämtli-
che Kombinationen zu berechnen und das beste Verfahren auszuwählen.
Ein solches Vorgehen ist jedoch sehr aufwendig. Im Folgenden wird ein
effizienteres Verfahren vorgestellt, das die optimale Konfiguration durch
systematisches Vorgehen findet. Zunächst wird der Fall eines stationären
Kanals betrachtet, anschließend wird das Verfahren für zyklostationäre
Kanäle 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 Erhöhung der Symbolanzahl sowie das Blocken
von Frequenzen stets zu einer Verschlechterung der spektralen Effizienz
führen.

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. Über den Parameter Mmax wird die maximal zulässige
Symbolanzahl festgelegt.

Über die Unterfunktion Blocke Frequenzen wird geprüft, ob die Vorgabe
BERZiel 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
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Initalisierung:

i = 2, M = 4, Mmax

Blocke Frequenzen,

Berechne η

ηopt = η , Mopt = M

M0 = min(M(η), Mmax)

i = i + 1, M = 2i

M0 ≤ M

Blocke Frequenzen,

Berechne η

ηmax ≤ η

Finale Parameter
ηopt und Mopt

gefunden

Falsch

Wahr

Wahr

Falsch

Abbildung 4.9 Ablaufdiagramm zur Berechnung der optimalen Symbolkonfiguration

sukzessive Sendesymbole in Zweierpotenzschritten aus dem Symbo-
lalphabet entfernt. Dabei werden die Symbole mit der größten effek-
tiven Rauschleistungsdichte N̂0,i auf der zugehörigen Sendefrequenz
ausgeschlossen. Die Rauschleistungsdichten der M Sendefrequenzen
werden in dem Vektor N̂0 und die geblockten Frequenzen in dem Vektor
M̃ gespeichert. Die Berechnung der BER erfolgt durch Einsetzen der
Rauschleistungsdichten der ungeblockten Symbole in die Abschätzung
Pb,UB aus Abschnitt 4.4.3.4. Bei hohen Rauschleistungsdichten kann es
vorkommen, dass die BER-Vorgabe für ein gegebenes M trotz Blocken
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Übergabeparameter:
M, N̂0

Initalisiere:

M′ = M, M̃ = ∅

Berechne approximierte

BER Pb = Pb,UB(M, M̃, N̂0)

Pb ≤ BERZiel

M′ = M′/2

Blocke M − M′

Frequenzen mit

größtem N̂0,i und spei-

chere Ergebnis in M̃

Ende

Falsch

Wahr

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 ηopt zwischengespeichert. Ebenso wird die dazugehörige
Symbolanzahl Mopt = M gespeichert. Im Weiteren wird nun geprüft, ob
durch eine Erhöhung der Symbolanzahl M eine geringere spektrale Effi-
zienz erreicht werden kann. Dazu wird zunächst die inverse Funktion
von (4.22) für k = 1 berechnet. Diese ergibt sich zu

M(η) = e−W−1(−ln(2)η), (4.39)
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wobei der Funktionsast W−1 der sogenannten Lambert-W-Funktion2

verwendet wird, da die minimale Symbolanzahl 4 ist. Die spektrale
Effizienz nach dem Blocken wird in (4.39) eingesetzt und die fiktive
Symbolanzahl M0 ∈ R bestimmt. Ist diese kleiner als M = 2i+1, wur-
de bereits die optimale Konfiguration gefunden. Falls nicht, wird das
Verfahren mit der nächstgrößeren Symbolanzahl erneut durchgeführt.
Aufgrund der monotonen Funktion (4.39) findet der Algorithmus die
beste Konfiguration, ohne dass sämtliche Symbolkonfigurationen be-
stimmt werden müssen.

4.4.5.2 Symbolkonfiguration im zyklostationären Kanal

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

Pb,q ≤ BERZiel, ∀q. (4.40)

Somit wird sichergestellt, dass die BER-Vorgabe über die gesamte Dauer
der Netzperiode nicht überschritten 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

η =
1
Q

Q−1

∑
q=0

log2(M′q)
M

, (4.41)

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

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

ist, wird auf dem Intervall
[
− 1

e , 0
)

der obere Funktionsast der Lambert-W-Funktion
mit W0 und der untere Funktionsast mit W−1 bezeichnet.
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Bei Betrachtung des zyklostationären Kanals zeigt sich der grund-
sätzliche Kompromiss, der zwischen Zeit- und Frequenzauflösung der
Netzperiode gefunden werden muss. Ein großes M führt zu einer feinen
spektralen Auflösung, wodurch frequenzselektive Störungen umgan-
gen werden können. Allerdings wird durch die lange Symboldauer die
Rasterung in Zeitrichtung gröber, wodurch schlechter auf periodisch
impulsive Störungen von kurzer Dauer adaptiert werden kann. Gleiches
gilt für ein kleines M im umgekehrten Sinne. Durch das vorgeschlagene
adaptive Verfahren wird erreicht, dass sich das Modulationsverfahren
an die Zeit- und Frequenzeigenschaften des Störszenarios anpasst.
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5 Adaptives orthogonales
Frequenzmultiplexverfahren

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

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

Teile des adaptiven OFDM-Verfahrens, das in diesem Kapitel beschrie-
ben wird, wurden bereits in [114] veröffentlicht. Als Erweiterung zu
dieser Arbeit werden in diesem Kapitel die theoretischen Grundlagen
adaptiver OFDM-Systeme betrachtet. Im letzten Teil dieses Kapitels wer-
den außerdem 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
Übertragungskanäle mit Beschränkung der Leistungsdichte und der
Amplitude des Sendesignals betrachtet.

5.1 Grundlagen OFDM-Modulation

Im Folgenden wird ein OFDM-System mit N Unterträgern betrachtet.
Das OFDM-Signal kann nach [42] als Mehrträgersignal mit rechteckför-
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migem Sendefilter beschrieben werden. Bei Betrachtung in Basisbandla-
ge gilt mit der Symboldauer Ts für das OFDM-Signal:

x(t) =
N−1

∑
n=0

dn(i) · ej2π fnt, für iTs ≤ t < (i + 1)Ts, (5.1)

wobei fn die n-te Unterträgerfrequenz und dn(i) das i-te Sendesymbol
des n-ten Unterträgers bezeichnen. Die Signale der Unterträger müssen
dabei orthogonal zueinander gewählt werden. Mit der Abtastfrequenz
fs = N/Ts = 1/Ta ergibt sich aus der Orthogonalitätsbedingung (vgl.
Abschnitt 4.1.2) der Frequenzabstand der Unterträger zu ∆ f = fn+1 −
fn = fs/N.

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

dn(i) = An(i)e
jϕn(i), mitAn(i), ϕn(i) ∈ R, (5.2)

wobei An(i) und ϕn(i) Betrag und Phase der Unterträgersymbole an-
geben. Mit der Abtastfrequenz fs und den Unterträgerfrequenzen fn =
n/Ts ergibt sich das frequenzdiskrete Spektrum eines OFDM-Symbols
zu

Xk(i) =
N−1

∑
n=0

δ(k∆ f − fn) · Ak(i)e
jϕk(i), (5.3)

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

x(t = νTa) =
N−1

∑
n=0

dn(i) · e
j2π n

Ts
νTa

=
N−1

∑
n=0

dn(i) · ej2π n
N ν

= IDFT{N · Xn(i)}, für iN ≤ ν ≤ (i + 1)N − 1.
(5.4)

Das OFDM-Zeitsignal kann leicht über eine inverse diskrete Fourier-
Transformation (IDFT) aus den Sendesymbolen dn(i) berechnet werden.
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Ein Vorteil der orthogonalen Unterträger ist, dass die Modulationsart
der Sendesymbole, d. h. das zugrunde liegende Konstellationsdiagramm,
eines Unterträgers unabhängig von den anderen Unterträgern eingestellt
werden kann. Dies stellt einen grundsätzlichen Unterschied für 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 über das Symbol-
mapping auf die Sendesymbole abgebildet. Die Sendesymbole sind den
einzelnen Unterträgern des OFDM-Systems zugeordnet.

Grundlage für das Symbolmapping ist die Symbolkarte, die sich aus
der adaptiven Belegung der Unterträger ergibt. Gemäß dem zyklostatio-
nären Kanalmodell aus Abschnitt 3.4.1 wird die Netzperiode in Zeit- und
Frequenzrichtung segmentiert. Die Symbolkarte enthält die Information,
welche Unterträgerbelegung zu welchem Zeitpunkt innerhalb der Netz-
periode verwendet wird. Die Sendesymbole werden anschließend dem
OFDM-Modulator übergeben. Dort werden die Sendesymbole durch
Berechnen der IDFT in die zu sendende Signalform umgewandelt.

Nach der OFDM-Modulation und dem Einfügen des zyklischen Prä-
fix (engl. cyclic prefix, CP) durchläuft das Sendesignal den PLC-Kanal.
Dort wird es entsprechend dem im Abschnitt 3.4.1 eingeführten PLC-
Kanalmodell gefiltert. Im Kanalmodell werden sowohl die Übertra-
gungsfunktion H( f ) als auch das additive Rauschen n(t) berücksichtigt.
Das Signal des Nulldurchgangsdetektors wird als Referenz für die Syn-
chronisation der Symbolkarte mit der Netzperiode verwendet.

Basierend auf der Schätzung der effektiven Rauschleistungsdichte
pro Zeit- und Frequenzsegment wird die Symbolkarte am Sender und
Empfänger durch einen sogenannten Bitloading-Algorithmus eingestellt.
In Empfangsrichtung wird in umgekehrter Reihenfolge vorgegangen:
Zunächst wird vor der OFDM-Demodulation das CP entfernt. Anschlie-
ßend durchläuft das Empfangssignal den OFDM-Demodulator, wobei
die diskrete Fourier-Transformation (DFT) zur Transformation des Zeit-
signals in das Spektrum zur Symboldarstellung berechnet wird. Gemäß

123



5 Adaptives orthogonales Frequenzmultiplexverfahren
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Abbildung 5.1 Systemmodell des adaptiven OFDM-Verfahrens

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

Wie bereits beim Entwurf des adaptiven M-FSK-Systems wird an-
genommen, dass ein perfekter Rückkanal existiert, über den die Infor-
mationen des Symbolmappings übertragen werden. Da im Weiteren
die Leistungsfähigkeit des adaptiven Verfahrens gegenüber einer stati-
schen Unterträgerbelegung evaluiert wird, wird außerdem eine perfekte
Symbol- und Frequenzsynchronisation zwischen Sender und Empfänger
vorausgesetzt.

5.3 Systemparameter

Um das adaptive OFDM-System mit dem Stand der Technik vergleichen
zu können, werden die OFDM-Parameter des PRIME Standards v1.3.6
aus Tabelle 2.6.1 übernommen. Da sich das adaptive Verfahren auf die
Art der Unterträgermodulation 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.

Für hochratige Übertragungen wird aufgrund der hohen Leistungseffi-
zienz zusätzlich zum Standard der Technik neben PSK auch eine Quadra-
turamplitudenmodulation (QAM-Modulation) betrachtet. Die maximale
Unterträgerlegung wird dabei auf eine 64-QAM, die bmax = 6 bit pro
Unterträger belegt, beschränkt.

Gemäß dem zyklostationären Kanalmodell aus Abschnitt 3.4.1 ent-
spricht die Anzahl der Segmente in Frequenzrichtung der Unterträger-
anzahl K = 97. Die Übertragung erfolgt stets synchron zum Netznull-
durchgang. Mit dem Symbolintervall Ts = 2,24 ms ergibt sich die Anzahl
der genutzten Segmente in Zeitrichtung zu

M =

⌊
TAC
Ts

⌋
= 8. (5.5)

Von den möglichen 256 Unterträgern des OFDM-Systems stehen für die
Übertragung die Unterträger mit dem Frequenzindex von 86 bis 182 zur
Verfügung. Aufgrund der Abtastrate von 250 kHz und eines maximalen
Frequenzbereichs bis 89 kHz kann die gesamte Signalverarbeitung im
reellen Basisband erfolgen.

Zur Schätzung der Rauschleistungsdichte und Kompensation der Ka-
nalübertragungsfunktion werden die Verfahren aus den Abschnitten
3.4.2 und 3.4.3 angewendet. Um die Koeffizienten der Kanalübertra-
gungsfunktion zu schätzen, werden kammförmig Pilottöne auf jedem
8-ten Unterträger angeordnet. Die Belegung ermöglicht dabei eine höhe-
re Leistung der Pilottöne für die Schätzung, da insgesamt nur 13 der 97
möglichen Unterträger belegt werden. Die Pilotsymbole, die die maxima-
le Sendeamplitude minimieren, können dabei vorab numerisch ermittelt
werden. Basierend auf den 13 Stützstellen der Schätzung durch die Pi-
lotträger, werden die Koeffizienten der Kanalübertragungsfunktion der
übrigen Unterträger interpoliert. Dies kann durch Einfügen von Nul-
len und einer anschließenden 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 Unterträger eines Mehrträgerverfahrens wie OFDM unter be-
stimmten Randbedingungen optimal zu wählen. Üblicherweise wird
zwischen den folgenden Optimierungszielen unterschieden [33]:

Die Maximierung der Datenrate unter Beschränkung 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 Lösung des Optimierungsproblems wird als Bitloading-Algorithmus
bezeichnet. Da in NB-PLC-Anwendungen die zur Verfügung stehende
Sendeleistung beschränkt ist und Daten nur sporadisch bei geringer
Datenrate übertragen werden, werden in dieser Arbeit ausschließlich
ratenadaptive Algorithmen betrachtet.

In der Vergangenheit wurden bereits Bitloading-Verfahren für PLC
untersucht, die die zyklostationären Kanaleigenschaften ausnutzen. In
[89] wird ein adaptives Bitloading-Verfahren für NB-PLC, basierend auf
der Analyse des zyklostationären Rauschens, vorgeschlagen. Die Aus-
wertung des Verfahrens erfolgt dabei mit simuliertem Rauschen. In [102]
wird ein adaptives Bitloading-Verfahren für BB-PLC-Anwendungen
beschrieben. Die Untersuchung basiert auf der Annahme eines LPTV-
Kanals und additiven weißen gaußschen Rauschens, da die Leistungs-
dichte des Kanalrauschens mit größer 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 gegenüber einer
statischen Modulation erzielt werden konnte. Bisher existieren aller-
dings nur wenige quantitative Aussagen für 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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5.4 Entwurf der ratenadaptiven Modulation

Zunächst werden die theoretischen Grundlagen beschrieben, die für
den Entwurf der ratenadaptiven Modulation verwendet werden. Hierbei
wird zunächst die sogenannte Waterfilling-Methode betrachtet. In Erwei-
terung zu der in der Literatur üblichen Waterfilling-Methode für QAM-
Modulation wird der Waterfilling-Ansatz ebenfalls für PSK-Modulation
hergeleitet. Anschließend wird ein für die praktische Implementierung
relevanter Greedy-Algorithmus vorgestellt, der eine optimale Zuwei-
sung der diskreten Anzahl von Bits pro Unterträger erreicht.

5.4.1 Grundlagen der Unterträgermodulation

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

5.4.1.1 SNR-Gap für M-PSK

Bei der M-PSK-Modulation werden M Symbole im Konstellationsdia-
gramm äquidistant auf einem Kreis angeordnet. Aus der Anzahl von M
verschiedenen Symbolen ergeben sich b = log2(M) Bits, die pro Symbol
übertragen werden.

Die Symbolenergie Es ist durch die kreisförmige Anordnung für alle
Symbole gleich. Der minimale Abstand zweier Symbole im Konstella-
tionsdiagramm ergibt sich aus trigonometrischer Berechnung mit dem
Radius

√
Es zu

dmin = 2
√

Es sin
( π

M

)
. (5.6)

Für großes Signal-Rausch-Verhältnis kann ein Symbolfehler durch Fehl-
entscheidung auf einen benachbarten Punkt im Konstellationsdiagramm
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5 Adaptives orthogonales Frequenzmultiplexverfahren

angenähert werden. Nach [81] ergibt sich mit dieser Näherung die Sym-
bolfehlerrate Ps für große Werte von M im AWGN-Fall zu

Ps,M-PSK = 2Q

(√
2Es
N0

sin
( π

M

))
, (5.7)

wobei Q(·) die Q-Funktion

Q(x) =
1√
2π

∞̂

x

e−
τ

2
2 dτ (5.8)

bezeichnet.
Wie oben beschrieben, dominieren für ein hohes Eb/N0 benachbarte

Punkte im Konstellationsdiagramm die Symbolfehlerwahrscheinlichkeit.
Falls ein Gray-Code verwendet wird, führt ein Symbolfehler dann zu
einem einzigen Bitfehler. Unter diesen Annahmen kann die Bitfehler-
wahrscheinlichkeit nach [81] wie folgt berechnet werden:

Pb ≈
Ps
b

. (5.9)

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

Pb,BPSK = Q

(√
2Es
N0

)
. (5.10)

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

ΓPSK =
1

2π2

(
Q−1

(
Ps
2

))2
. (5.11)

Die PSK-SNR-Gap beschreibt anschaulich den Abstand zwischen der
theoretischen Kanalkapazität1 und der Übertragungsrate der uncodier-

1 Die Kanalkapazität eines bandbegrenzten AWGN-Kanals ist C = B log2

(
1 + S

N

)
, 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 abhängt.

In [28] wird die Approximation sin(x) ≈ x für kleine Argumente von
sin(·) verwendet, um (5.7) und (5.9) nach b aufzulösen. Es gilt

bM-PSK =
1
2

log2

(
Es

N0ΓPSK

)
. (5.12)

Insbesondere für 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-
drücken lässt.

5.4.1.2 SNR-Gap für M-QAM

Bei QAM werden die Symbole im Allgemeinen quadratisch im Konstel-
lationsdiagramm angeordnet. Für 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:

dmin =

√
6Es

M− 1
, (5.13)

wobei Es für die durchschnittliche Symbolenergie steht. Die Symbolfeh-
lerwahrscheinlichkeit berechnet sich nach [81] dann zu

Ps,M-QAM = 1−
(

1− 2(
√

M− 1)√
M

Q

(√
3Es

(M− 1)N0

))2

. (5.14)

Symbolfehlerwahrscheinlichkeiten für rechteckige Konstellationsdia-
gramme werden in [8] angegeben. Für ein rechteckförmiges Konstellati-
onsdiagramm der 8-QAM ergibt sich die Symbolfehlerwahrscheinlich-
keit zu

Ps,8-QAM =
5
6

Q

(√
Es

3N0

)
. (5.15)
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Mit den gleichen Annahmen wie zur Herleitung von (5.7) wird in [81]
eine obere Schranke der Symbolfehlerrate (5.14) für M-QAM angegeben:

Ps,M-QAM ≤ 4Q

(√
3Es

(2b − 1)N0

)
. (5.16)

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

bM-QAM = log2

(
1 +

Es
N0ΓQAM

)
, (5.17)

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

ΓQAM =
1
3

(
Q−1

(
Ps
4

))2
. (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 Unterträger zugeordnet sind, in weiten Grenzen eingestellt werden.
Um den bestmöglichen Durchsatz bei einer gegebenen Symbolfehlerrate
zu erzielen, werden ratenadaptive Bitloading-Verfahren verwendet. Ziel
ist, das Optimierungsproblem

bges = max
K

∑
k=1

bk (5.19)

unter der Nebenbedingung

Emax =
K

∑
k=1

Ek (5.20)

zu lösen, wobei Ei die Symbolenergie und bi die Anzahl der Bits pro
Symbol des i-ten Unterträgers bezeichnen.
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5.4.3 Waterfilling für M-QAM

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

Ek =
Emax

K
+
(

N0 − N0,k
)
· ΓQAM, mit N0 =

1
K

K

∑
k=1

N0,k, (5.21)

wobei N0,k die Rauschleistungsdichte des k-ten Unterträgers bezeich-
net, welche als flach angenommen wird. Aufgrund der Eigenschaft Ek +
N0,k · ΓQAM = konst. wird die Lösung auch als Waterfilling-Methode
bezeichnet. Falls die Unterträgerrauschleistungsdichte N0,k größer als
die mittlere Rauschleistungsdichte N0 ist, können bei der Berechnung
negative Energien auftreten. In diesem Fall wird den betroffenen Un-
terträgern die Energie 0 zugeordnet. Die optimalen Unterträgerbitraten
ergeben sich mit (5.17) zu

bk,QAM = log2

(
1 +

Ek
N0,kΓQAM

)
. (5.22)

5.4.4 Waterfilling für M-PSK-Modulation

Die aus der Literatur bekannte Waterfilling-Methode nach (5.21) lässt
sich nicht direkt auf eine PSK-Unterträgermodulation übertragen. Statt-
dessen muss die Lösung der Langrange-Funktion

L(Ek, λ) =
K

∑
k=1

bk,M-PSK + λ

(
K

∑
k=1

Ek − Emax

)
(5.23)

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

Ek =
Emax

K
. (5.24)

Die Schritte der Herleitung sind in Anhang A.6 detailliert beschrieben.
Im Gegensatz zu (5.21) ist die Energie für jeden Unterträger konstant
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und nicht vom Rauschen N0,k oder der PSK-SNR-Gap ΓPSK abhängig.
Die optimale Bitratenverteilung ergibt sich zu

bk,PSK =
1
2

log2

(
Ek

N0,kΓPSK

)
. (5.25)

5.4.5 Waterfilling in Abhängigkeit der
Bitfehlerwahrscheinlichkeit

In der Praxis ist es häufig wünschenswert, 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

bk,PSK =
1
2

log2


 2π2Emax

KN0,kQ−1
(

bk,PSKPb
2

)2




=
1
2

log2

(
2π2 · Emax

KN0,k

)
− log2

(∣∣∣∣Q
−1
(

bk,PSKPb

2

)∣∣∣∣
)

.

(5.26)

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

bk,QAM = log2

(
Emax + ΓQAMN0K

KN0,kΓQAM

)

= log2


 3Emax(

Q−1
(

bk,QAMPb
4

))2 + N0K


− log2(KN0,k).

(5.27)

Diese Gleichungen sind nicht geschlossen lösbar. Aufgrund des streng
monotonen Verlaufs des Logarithmus und der Q-Funktion lässt sich
innerhalb eines Intervalls von b ein Fixpunktverfahren entwickeln. Eine
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Näherungslösung kann dabei iterativ bestimmt werden. Die Berech-
nungsvorschriften lauten

b(n)k,PSK =
1
2

log2

(
2π2Emax

NN0,k

)
− log2



∣∣∣∣∣∣
Q−1


 b(n−1)

k,PSK Pb

2



∣∣∣∣∣∣


 .

(5.28)

bzw.

b(n)k,QAM = log2




3Emax(
Q−1

(
b(n−1)

k,QAMPb
4

))2 + N0K



− log2(KN0,k).

(5.29)

In der Praxis hat sich gezeigt, dass drei bis fünf Iterationen ausreichend
sind, um ein hinreichend genaues Ergebnis zu erzielen. Zulässige Bi-
traten müssen im Intervall [bmin, bmax] = [0, 6] gefunden werden. Als
Startwert wird b(0) = bmax/2 = 3 gewählt. Wird in einem Iterations-
schritt die Bitrate eines Unterträgers negativ, so wird diese zu Null
gesetzt. Außerdem werden die Anzahl der aktiven Unterträger K und
die mittlere Rauschleistungsdichte N0 aktualisiert.

Bitraten, die größer als bmax sind, werden zu 6 abgerundet und die
Energie wird neu berechnet. Die frei gewordene Energie wird mit E−

bezeichnet und für die nachfolgende Ratendiskretisierung verwendet.

5.4.6 Ratendiskretisierung

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

Das nachfolgende Diskretisierungsverfahren orientiert sich an [52].
Zunächst werden die Inkrementalenergie ∆E+

k (bk) und die Dekrementa-
lenergie ∆E−k (bk), bezogen auf jeden Unterträger k, definiert:

∆E+
k = E(b+k , N0,k)− E(bk, N0,k), (5.30)
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∆E−k = E(bk, N0,k)− E(b−k , N0,k). (5.31)

Dabei sind b+k = dbke und b−k = bbkc. Die Symbolenergie E(b, N0)
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 Unterträger verarbeitet sind. Die Bitrate des Unterträgers mit der
höchsten Inkrementalenergie ∆E+

j wird abgerundet. Anschließend wird

dessen Energie durch Abziehen von ∆E−j angepasst. Die frei gewordene

Energie wird zu E− addiert.
Die Energie E− kann genutzt werden, um die Bitrate eines anderen

Unterträgers zu erhöhen. Falls eine minimale Inkrementalenergie über
alle Unterträger 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 größten Inkrementalenergi-
en und das Aufrunden der Bitraten mit den kleinsten Inkrementalener-
gien wird sichergestellt, dass möglichst kleine Energiebeträge zwischen
den Unterträgern ausgetauscht werden. Im Allgemeinen gilt für die
verbleibende Energie nach der Diskretisierung E− > 0. Die restliche
Energie wird anschließend auf alle Träger gleichmäßig aufgeteilt.

5.4.7 Greedy-Algorithmus

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

Nachfolgend wird ein Greedy-Algorithmus, basierend auf der Me-
thode für BB-PLC in [102], vorgestellt. Die Idee des Verfahrens ist, die
Rate desjenigen Unterträgers zu erhöhen, der die kleinste zusätzliche
Energie benötigt, um ein weiteres Bit zu übertragen. Dieser Prozess wird
wiederholt, bis die gesamte zur Verfügung stehende Energie verteilt
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Algorithmus 1 M-PSK Ratendiskretisierung
1: procedure RATENDISKRETISIERUNG(bk, N0,k)
2: Initialisierung
3: U ← {1, . . . , K} . Unterträgerindizes
4: E− ← 0 . Freie Energie
5: for all k ∈ U do . In- und Dekrementalenergie berechnen
6: b+k ← dbke
7: b−k ← bbkc
8: ∆E+

k ← E(b+k , N0,k)− E(bk, N0,k) . Siehe Tabelle 5.1 für E(·)
9: ∆E−k ← E(bk, N0,k)− E(b−k , N0,k)

10: end for
11: while U 6= ∅ do . Verarbeite alle Unterträger
12: i← arg max

k∈U

{
∆E+

k |k ∈ U
}

13: Ei ← Ei − ∆E−i . Neue Unterträgerenergie
14: E− ← E− + ∆E−i
15: bi ← b−i . Neue Bitrate
16: U ← U \ {i} . Relatives Komplement
17: while ∃k(k ∈ U ∧min ∆E+

k < E−) do . Freie Energie
verteilen

18: i← arg min
k∈U

{
∆E+

k |k ∈ U
}

19: Ei ← Ei + ∆E+
i

20: E− ← E− − ∆E+
i

21: bi ← b+i
22: U ← U \ {i}
23: end while
24: end while
25: end procedure
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Tabelle 5.1 Näherungen der Symbolenergie für M-PSK und M-QAM

Name b Symbolenergie E(b, N0)

– 0 0

BPSK 1
N0
2
·Q−1(Pb)

2

8-QAM 3 3N0 ·Q−1
(

18Pb
5

)2

M-PSK
∈{2, 3,
4, 5, 6}

N0
2
·



Q−1
(

Pbb
2

)

sin
(

π/2b
)




2

M-QAM
∈{2, 4,
5, 6}

(2b − 1)N0
3

·Q−1



√√√√ (1−

√
1− Pbb) ·

√
2b

2(
√

2b − 1)




2

ist. Die Energie, die benötigt wird, um ein weiteres Bit, d. h. bk + 1, auf
dem k-ten Unterträger zu übertragen, wird als Differenzenenergie wk
bezeichnet. Es gilt

wk(bk) =

{
E
(
bk + 1, N0,k

)
− E

(
bk, N0,k

)
, bk < bmax

∞, sonst
. (5.32)

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

Das Ablaufdiagramm des Greedy-Algorithmus ist in Abbildung 5.2
dargestellt. Nach der Initialisierung der Unterträgerbitraten bk und Un-
terträgerenergien Ek wird wk(bk = 0) für alle Unterträger berechnet. Die
Berechnung entspricht der Differenzenenergie, um genau ein Bit pro
Unterträger zu übertragen. In der folgenden Schleife wird der Index des
Unterträgers mit der kleinsten Differenzenenergie wk(bk) gesucht, d. h.

i = arg min
k

wk(bk). (5.33)

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

Initalisiere:
bk = 0,
Ek = 0,

Esum = 0,
berechne wk(0)∀k

i = arg min
k

= wk(bk) wi(bi) + Esum > Emax

Ei = Ei + wi(bi),
Esum = Esum + wi(bi),

bi = bi + 1
berechne wi(bi)

Ende

wahr

falsch

Abbildung 5.2 Ablaufdiagramm des Greedy-Algorithmus

wi(bi) im aktuellen Iterationsschritt und die bisher insgesamt zugewiese-
ne Energie Esum kleiner als Emax ist, wird bi um ein Bit inkrementiert. Die
dazugehörigen Energien Ei und Esum werden entsprechend aktualisiert.
Die Schleife wird dann mit der Neuberechnung von wi(bi) 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 unabhängig für jedes der insgesamt
M = 8 OFDM-Symbole innerhalb einer Netzperiode durchgeführt (vgl.
Abschnitt 3.4.1).

5.5 Begrenzung der Signalleistung

In den vorausgegangenen Betrachtungen wurden noch keine Einschrän-
kungen bezüglich der zulässigen Signalleistung gefordert. In der Praxis
ist die maximale Signalleistung jedoch stets begrenzt. Die Beschrän-
kung kann sowohl technische Gründe haben wie beispielsweise die
Leistungsfähigkeit der analogen Endstufen, als auch durch gesetzliche
Bestimmungen vorgegeben sein.
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5 Adaptives orthogonales Frequenzmultiplexverfahren

Für einen Einsatz des Bitloading-Verfahrens im CENELEC-Band muss
sichergestellt werden, dass die im Abschnitt 2.2.1 aufgeführten 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 Beschrän-
kung der spektralen Leistungsdichte. Die nach der Messvorschrift mit
einem Spektrumanalysator zu bestimmende Leistungsdichte wird für
die weitere Betrachtung nach oben abgeschätzt. Hierzu wird angenom-
men, dass die Mittenfrequenz des Spitzenwertdetektors mit der Mess-
bandbreite BSA = 200 Hz genau der Unterträgerfrequenz des leistungs-
stärksten Unterträgers entspricht. Dieser Unterträger wird nachfolgend
mit dem Index i bezeichnet. Das Betragsquadrat des Spektrums des i-ten
Unterträgers bei der Frequenz fi ist

∣∣SUT,i( f )
∣∣2 =

∣∣∣∣Ai,maxsinc
(

f − fi
∆ f

)∣∣∣∣
2

, (5.34)

wobei Ai,max die Amplitude des Unterträgers bezeichnet. Mit der An-
nahme eines idealen Bandpasses mit der Bandbreite BSA ergibt sich für
das Spektrum des Detektorsignals

∣∣SD,i( f )
∣∣2 =

∣∣∣∣Ai,maxsinc
(

f − fi
∆ f

)
rectBSA

( f − fi)

∣∣∣∣
2

, (5.35)

wobei rectB(·) die symmetrische Rechteckfunktion der Breite B bezeich-
net. Für die Einhüllende des Detektorsignals im Zeitbereich ergibt sich
mit der Abschätzung sinc(·) ≤ 1:

|sD(t)| ≤
∣∣∣∣Ai,maxsinc

(
t

BSA

)
ej2π fit

∣∣∣∣ . (5.36)

Der Amplitudenwert Ai,max kann also im Detektor nicht überschritten
werden. Entsprechend den Normvorgaben wird Ai,max zu 120 dBµV =
1 V gesetzt. Für die maximale Unterträgerenergie folgt

EUT,max =
PUT,max

∆ f
=

1 V2

2
· 1

∆ f
, (5.37)
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5.6 Begrenzung der Signalamplitude

wobei PUT,max der maximalen Signalleistung einer Sinusschwingung mit
der Amplitude 1 V entspricht.

Da für den Unterträgerabstand ∆ f > BSA gilt, wird nicht die gesamte
Leistung des Unterträgers im Spitzenwertdetektor erfasst. Ein realer
Spitzenwertdetektor wird also eine niedrigere Amplitude messen und
die Auswertung der maximalen Unterträgerenergie nach (5.37) dient als
eine obere Schranke.

Durch die Beschränkung der Unterträgerenergie ergeben sich folgende
Modifikationen der Bitloading-Algorithmen:

Der Greedy-Algorithmus aus Abschnitt 5.4.7 muss um die Be-
dingung Ei + wi > EUT, max erweitert werden. Diese wird im
Testblock vor der Bedingung wi + Etot > Emax eingefügt. Falls
die Ungleichung wahr ist, wird wi = ∞ gesetzt und das nächste
minimale wi gesucht. Falls die Ungleichung falsch ist, wird der
Algorithmus unverändert fortgesetzt.

Beim Waterfilling-Algorithmus werden zur Durchführung der
Ratendiskretisierung aus Abschnitt 5.4.6 alle Bitraten der Unter-
träger 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 zulässigen Signalamplitude. Entsprechend
den Normvorgaben kann durch Limitieren der Amplitude (engl. clip-
ping) auf Ages,max = 5 V des Sendesignals ein Überschreiten verhindert
werden.

Für das Ausgangssignal xc(t) in Basisbanddarstellung folgt durch
Anwenden des Signalbegrenzungsfilters

xc(t) =

{
x(t), |x(t)| ≤ Ages,max

Ages,max ej·arg(x(t)), |x(t)| > Ages,max
. (5.38)

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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5 Adaptives orthogonales Frequenzmultiplexverfahren

Ein OFDM-Signal weist eine stark variierende Amplitude mit zufäl-
ligem Charakter auf. Entsprechend führt eine Signalbegrenzung des
OFDM-Signals stets zu unerwünschten Verzerrungen. Neben der Beein-
trächtigung des Nutzsignals ist ein weiterer Effekt die Erhöhung der
Außerbandstörung, da durch die Nichtlinearität des Begrenzungsfilters
die Orthogonalität der Unterträger 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 häufig der sogenannte
Crestfaktor verwendet

λCF =
max{x(t)}

σ
, (5.39)

wobei σ2 = 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]:

P = λ2
CF =

max{x(t)}2

σ2 . (5.40)

Für den Schaltungsentwurf bedeutet ein hoher Crestfaktor, dass aktive
Bauteile über einen großen Dynamikumfang verfügen müssen, um die
Signalform unverzerrt übertragen zu können. Des Weiteren ist die maxi-
mal zulässige Signalamplitude wie beschrieben durch EMV-Vorschriften
begrenzt. Im Folgenden wird die Verteilungsfunktion des Crestfaktors
für OFDM gemäß den Spezifikationen aus Abschnitt 5.3 betrachtet.

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

F(λCF) =

(
1− e−

1
2 λ2

CF

)αK
, (5.41)

wobei die Annahme zugrunde liegt, dass das die Amplitudenverteilung
des OFDM-Signals für große K einem gaußverteilten Rauschprozess
entspricht.
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5.6 Begrenzung der Signalamplitude

Im Falle einer Überabtastung des OFDM-Signals wird die stochasti-
sche Abhängigkeit der Abtastwerte durch den Faktor α berücksichtigt.
Für den Spezialfall fehlender Überabtastung gilt α = 1. Der Faktor α
muss nach [69] empirisch ermittelt werden.

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

Für die Dichtefunktion des Betrags einer gaußverteilten Zufallsvaria-
ble Y = |X|mit X ∼ N (0, σ2) gilt, dass Y einer sogenannten Halb-Normal-
verteilung folgt. Die Wahrscheinlichkeitsdichte der Halb-Normalvertei-
lung ist wie folgt definiert

fY(y) =
√

2
σ
√

π
e
− y2

2σ
2 , y ≥ 0. (5.42)

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

Zunächst wird angenommen, dass keine Überabtastung des OFDM-
Signals im Zeitbereich vorliegt. Bei K stochastisch unabhängigen Abtast-
werten des OFDM-Symbols gilt für die Wahrscheinlichkeit, dass der Be-
trag des Signals x(nT) für jeden Abtastzeitpunkt nT mit n ∈ {1, . . . , K}
kleiner als z ist

P
(

max
n

(|x(nT)|) ≤ z
)
=

K

∏
n=1

P(x(nT) ≤ z) = Fx(z)
K, (5.43)

wobei Fx(z) der Verteilungsfunktion der Halb-Normalverteilung gemäß
(5.42) entspricht:

Fx(z) =

z
ˆ

0

fx(τ) dτ = erf
(

z
σ
√

2

)
. (5.44)

Die gaußsche Fehlerfunktion wird dabei mit erf(·) bezeichnet, d. h.

erf(z) =
2√
π

z
ˆ

0

e−τ2
dτ. (5.45)
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5 Adaptives orthogonales Frequenzmultiplexverfahren

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

FCF(λCF) = erf
(

λCF√
2

)K
. (5.46)

5.6.1.1 Auswertung der Crestfaktor-Approximation

Da nach Spezifikation des OFDM-Systems aus Abschnitt 5.3 nur 97 der
512 möglichen Unterträger belegt sind, können 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 α als Korrekturfaktor eingeführt. Die approximierte
Verteilungsfunktion ergibt sich zu

F̃CF(λCF) = erf
(

λCF√
2

)αK
. (5.47)

Durch Parametervariation kann der Wert α = 4,1 des Exponenten be-
stimmt werden, mit dem sich eine gute Übereinstimmung mit der tat-
sächlichen 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 λCF,dB = 20 log10(λCF) verwendet.
Die Abbildung zeigt, dass die Approximation der Verteilungsfunktion
gut mit der simulierten Kurve über den gesamten dargestellten Bereich
übereinstimmt.

Durch Auswerten des Verlaufs von F̃CF(λCF) können Aussagen über
die Wahrscheinlichkeit des Crestfaktors getroffen werden. So beträgt
beispielsweise die Wahrscheinlichkeit, dass der Crestfaktor größer als
8 dB ist, bereits P(λCF,dB > 8dB) > 99,1 %. Der große Crestfaktor ist
dabei problematisch, da die Verzerrungen durch die anschließende Si-
gnalbegrenzung zu einer Erhöhung der BER führen.

Die Verzerrung wirkt sich umso schädlicher aus, je größer der Crestfak-
tor im Vergleich zur Begrenzungsschwelle ist. Der Bereich lässt sich aus
Abbildung 5.3 als Abflachen der Kurve erkennen. Soll Clipping vermie-
den werden, darf eine Signalbegrenzung erst in der Größenordnung von
4,47 · σ (entspricht λCF,dB = 13 dB) wirksam sein. Von regulatorischen
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Abbildung 5.3 Simulation und Approximation der Verteilungsfunktion des Crestfaktors
bei statischer 64-QAM Trägerbelegung der OFDM

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

5.6.2 Bestimmung des Clipping-Pegels

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

xc =
Ages,max

σ
, (5.48)

wobei Ages,max der Schwelle des Signalbegrenzungsfilters (5.38) ent-
spricht. Für die gesamte zur Verfügung stehende Sendeenergie eines
OFDM-Symbols (5.20) folgt durch Einsetzen von xc

Emax =
σ2

∆ f
=

A2
ges,max

x2
c ∆ f

. (5.49)
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Die Sendeenergie des Bitloading-Verfahrens wird entsprechend durch
Auswahl des Clipping-Pegels xc definiert. Zur Auswahl sind zwei gegen-
sätzliche Effekte zu berücksichtigen: Eine Erhöhung der Sendeleistung
führt 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 unabhängig voneinander betrachten.

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

x̂c = arg min
xc

Pb(xc). (5.50)

Nachfolgend wird die optimale Lösung näherungsweise durch Mini-
mieren der Bitfehlerrate mittels Variation von xc bestimmt. Die Optimie-
rung wird dabei unter realistischen Kanalbedingungen, wie in Abschnitt
3.4.1.2 definiert, durchgeführt.

5.6.2.1 Adaptives OFDM

Zunächst wird die Lösung x̂c unter Verwendung des Bitloading-Ver-
fahrens nach Abschnitt 5.4.7 bestimmt. In Abbildung 5.4 sind die Bitfeh-
lerraten in Abhängigkeit vom Clipping-Pegel in den unterschiedlichen
Referenzszenarien nach Abschnitt 3.4.1.2 dargestellt.

Für die Darstellung wurde der Clipping-Pegel xc im Bereich von 0 bis
12 mit einer Schrittweite von 0,2 variiert. Die Vorgabe der Bitfehlerrate
des Bitloading-Verfahrens beträgt 10−3. Gut zu erkennen ist, dass in dem
Bereich 0 < xc < 4 die Bitfehlerraten stark abfallen und dann weitestge-
hend auf gleichem Niveau bleiben. Für kleine Werte von xc entstehen
vorwiegend Bitfehler durch das häufige Auftreten von Clipping. Für
größere Werte von xc spielt Clipping dagegen eine untergeordnete Rolle
und die Bitfehlerrate wird hauptsächlich durch die Kanaleigenschaf-
ten bestimmt. Das Bitloading-Verfahren führt für 4 < xc schließlich zu
einem Abflachen der Kurven, da durch die adaptive Eigenschaft verhin-
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Abbildung 5.4 Einfluss des Clipping-Pegels xc auf die Bitfehlerrate bei Verwendung von
Bitloading unter verschiedenen Kanalbedingungen

dert wird, dass die Bitfehlerrate durch das Kanalrauschen für ein größer
werdendes xc wieder ansteigt.

Unter ungünstigen Kanalbedingungen, wie beispielsweise in den
Referenzszenarien K-35 und T1-35, ist das Abflachen der Kurven zu
Beginn geringer ausgeprägt. Aufgrund des starken Kanalrauschens kön-
nen Bitfehler durch das Clipping gegenüber den Kanaleigenschaften
vernachlässigt werden. Dies führt dazu, dass das Bitloading-Verfahren
bereits für kleine Werte von xc die Bitfehlerrate reduziert.

Um eine möglichst große Sendeleistung zu erhalten, sollte xc, unter
Berücksichtigung der erreichbaren kleinsten Bitfehlerrate, so klein wie
möglich gewählt 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 x̂c,BL = 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 Unterträ-
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Abbildung 5.5 Einfluss des Clipping-Pegels xc auf die Bitfehlerrate bei Verwendung von
statischer 8-QAM Trägerbelegung unter verschiedenen Kanalbedingungen

gerbelegung bestimmt. Der Verlauf der BER hängt neben dem Rauschs-
zenario zusätzlich 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 Abhängigkeit
von xc beispielhaft für 8-QAM in Abbildung 5.5 gezeigt. Als Gemein-
samkeit der dargestellten Bitfehlerraten ist zu erkennen, dass die BER
zunächst für ein größer werdendes xc 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 häufigen 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 xc-Achse variiert in Ab-
hängigkeit vom Referenzkanal. Bei größer werdender Kanaldämpfung
hat das Kanalrauschen einen stärkeren Einfluss und das Minimum ver-
schiebt sich nach links. Dies ist beispielsweise im Vergleich eines 350-
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Tabelle 5.2 Clipping-Pegel x̂(M)
c,stat für minimale BER bei statischer OFDM-Trägerbelegung

in Abhängigkeit von M und verschiedenen Referenzkanälen

Kanal BPSK QPSK 8-QAM 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 1,1

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 0,3 0,7 0,9 0,9 0,9

T1-15 1,7 1,3 1,9 1,9 2,1 2,3

T1-25 1,1 1,1 1,7 1,7 1,9 2,1

T1-35 0,3 0,3 0,7 0,9 0,9 1,1

m-Kanals mit einem 150-m-Referenzkanal zu erkennen. In Tabelle 5.2
sind die Minimalstellen x̂(M)

c,stat der BER für QAM und M = 2, 4, . . . , 64
zusammengefasst.

Neben der Kanaldämpfung hat das Modulationsverfahren einen Ein-
fluss auf den Kurvenverlauf. Es zeigt sich, dass die Minimalstelle bei
höherwertigen Modulationsarten auf der xc-Achse nach rechts verscho-
ben wird. Der schädliche Einfluss des Clippings überwiegt daher über-
proportional den Einfluss des Kanalrauschens für ein größer werdendes
M. Dies zeigt die Schwierigkeit, ohne Kenntnis des Rauschniveaus am
Empfänger bei einer Beschränkung der Sendeamplitude die optimale
Sendeleistung am Sender einzustellen.

Für den weitergehenden Vergleich der statischen Modulation und
des Bitloading-Verfahrens wird für jedes M ein konstantes ˆ̂x(M)

c,stat, un-
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Tabelle 5.3 Optimierter Clipping-Pegel in Abhängigkeit von M

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

ˆ̂x(M)
c,stat 1,3 1,3 1,9 2,3 2,3 2,3

abhängig vom konkreten Rauschszenario, festgelegt. Da aus Tabelle
5.2 ersichtlich ist, dass kein gemeinsames Optimum existiert, wird ein
Wert gewählt, der für mindestens einen Referenzkanal optimal ist. Die
festgelegten Werte ˆ̂x(M)

c,stat sind in Tabelle 5.3 gezeigt.

Durch die Wahl eines konstanten ˆ̂x(M)
c,stat ergibt sich für die betrachteten

Referenzkanäle im Allgemeinen eine Abweichung zum optimalen Wert.
Der relative Fehler der BER ergibt sich zu

δ
(M)
BER(xc)

=
BER

(
ˆ̂x(M)
c,stat

)
− BER

(
x̂(M)

c,stat

)

BER
(

x̂(M)
c,stat

) . (5.51)

Die Auswertung des relativen Fehlers in Abhängigkeit von den Refe-
renzkanälen ist in Tabelle 5.4 zusammengefasst.

Die Auswertung zeigt, dass der relative Fehler in Abhängigkeit vom
Referenzkanal teilweise stark variiert. Der Fehler ist insbesondere bei
den günstigen Kanalbedingungen T1-15 und T2-15 am größten, da der
Verlauf der BER dort ein ausgeprägtes Minimum besitzt (vgl. Abbildung
5.5). Der maximale relative Fehler wird für BPSK mit einem Wert von
46 % ermittelt. Dies macht deutlich, dass eine optimale Einstellung der
Sendeamplitude bei statischer Trägerbelegung der OFDM ohne Kennt-
nis des Rauschszenarios am Empfänger a-priori nicht möglich ist. Für
einen Vergleich zwischen statischer Trägerbelegung und dem Bitloading-
Verfahren ist es somit sinnvoll, den Clipping-Pegel der statischen Modu-
lation entsprechend dem Störszenario anzupassen.

148



5.6 Begrenzung der Signalamplitude

Tabelle 5.4 Relativer BER-Fehler δ
(M)
BER(xc)

in Abhängigkeit von den Referenzkanälen

Kanal BPSK QPSK 8-QAM 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 0,46 <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
Übertragungsmethoden

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

Um die Leistungsfähigkeit 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 Übertragungskanals
ausgewertet.

Zunächst werden die Simulationsumgebung und die Kanaleigenschaf-
ten zur Evaluation der Verfahren vorgestellt. Anschließend 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 Übertragungsverfahren 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 gemäß Abschnitt 2.7.2 in GNU
Radio implementiert.

Als Datenbasis der Kanaleigenschaften kommen die Referenzkanäle
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 ausgewählt, da er von den Dämpfungswerten im mittleren
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6 Evaluation der adaptiven Übertragungsmethoden

Bereich der Referenzkanäle liegt. Zur Simulation des Kanalrauschens
werden die Daten der Messorte S1, S2 und S3 gemäß 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 für die Simulation verwendet. Die ersten 100 Netzperioden dienen
bei den adaptiven Verfahren zur Schätzung der effektiven Rauschleis-
tungsdichte sowie zur Schätzung der Kanalübertragungsfunktion. Die
verbleibenden 350 Netzperioden werden zur Simulation der Übertra-
gung und zur Berechnung der Bitfehlerrate verwendet.

Zur Synchronisation der Übertragung 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 übertragen. Die verbleibende Restdauer des
letzten Sendesymbols der aktuellen Netzperiode bis zum Beginn des
nächsten Netznulldurchgangs bleibt unbelegt und wird zur Kompensa-
tion des Netznulldurchgangsjitters genutzt.

Als Bewertungskriterium der Verfahren werden jeweils die BER sowie
die Bitübertragungsrate für jede Messdatei ausgewertet. Als Zielvorgabe
der adaptiven Verfahren wird eine BER von mindestens 10−3 gefordert.

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

GBER = 10 log10


 ∑

MOrt
i=1 BERstat.(i)

∑
MOrt
i=1 BERadapt.(i)




= 10 log10

(
BERstat.

BERadapt.

)
, mit MOrt = 553, (6.1)

wobei BERstat.(i) und BERadapt.(i) 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 lässt sich die relative Dif-
ferenz der Bitrate zwischen adaptiver und stationärer Modulation aus-
werten. Der Bitratengewinn berechnet sich zu

GRate =
∑

MOrt
i=1

(
Rateadapt.(i)− Ratestat.(i)

)

∑
MOrt
i=1 Ratestat.(i)

=
Rateadapt. − Ratestat.

Ratestat.
, (6.2)

wobei Ratestat.(i) und Rateadapt.(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 zunächst die Implementierung des PRIME-Standards v1.4 gemäß
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 Übertragungskanal wird der erste Kanal ausgewählt (NCH = 1),
sodass eine Übertragung ausschließlich im CENELEC A-Band erfolgt.

Um ein Überschreiten der zulässigen 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
gemäß der Analyse zur statischen OFDM-Trägerbelegung übernommen
(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 zusätzliche 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 können der Tabelle 2.5 entnommen werden.

In Abbildung 6.1 ist der Verlauf der Bitfehlerrate an den verschiede-
nen Messorten über der Zeit aufgetragen. Die Auswertungen beziehen
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Abbildung 6.1 Langzeitverlauf der Bitfehlerrate bei Verwendung des PRIME-Standards
an den Messorten S1, S2 und S3
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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 4,0 · 10−2 8,9 · 10−3 3,0 · 10−3 – –

S2 – 6,2 · 10−3 2,9 · 10−3 1,5 · 10−3 –

S3 – – 6,1 · 10−2 2,5 · 10−2 1,2 · 10−6

sich im Folgenden stets auf den Payload-Anteil der Übertragung. Die
durchschnittlichen Bitfehlerraten über den gesamten Messzeitraum sind
in Tabelle 6.1 zusammengefasst.

Für das System wird nach Abschnitt 6.1 eine maximale BER von
10−3 gefordert. Der Verlauf der Bitfehlerraten steht in Übereinstimmung
mit den Ergebnissen der zyklostationären Rauschanalyse aus Abschnitt
3.3.5.8. An Messort S1 kann die Vorgabe nur von DBPSK und mit Ein-
schränkungen von DQPSK innerhalb der Abend- und Nachtzeit erreicht
werden. Mit der erhöhten Rauschleistungsdichte ab 7:00 Uhr kann die
Vorgabe ohne zusätzliche Kanalcodierung nicht mehr eingehalten wer-
den. Die Größe der Schwankung der BER während des Beobachtungs-
zeitraums hängt von der verwendeten Modulationsart ab. Der größte
Sprung ist bei DBPSK um 7:00 Uhr zu erkennen und erreicht einen Faktor
von 100. Derartige tageszeitabhängige Schwankungen der Rauschleis-
tung sind typisch für Niederspannungsnetze. Für die Kommunikation
zwischen Endgeräten im Stromnetz bedeuten die Schwankungen, dass
Verbindungen unter Umständen zu bestimmten Tageszeiten nicht funk-
tionieren.

An Messort S2 ist aufgrund der zahlreichen impulsiven Störungen (vgl.
Abbildung 3.23) die Schwankung der BER stark ausgeprägt. 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 wäre eine
derartige Verbindung aufgrund der starken Schwankungen ungeeignet.

Messort S3 weist im Vergleich die höchste Rauschleistungsdichte auf.
Mit dem Modulationsverfahren DBPSK sowie mit zusätzlich aktivem
Faltungscodierer wird die BER-Vorgabe um mindestens den Faktor 10
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6 Evaluation der adaptiven Übertragungsmethoden

überschritten. Eine zuverlässige Übertragung ist daher nicht möglich.
Erst bei Verwendung des Robust-Mode, d. h. bei gleichzeitiger Verwen-
dung des Faltungscodierers und Wiederholungscodierers, verbessert
sich die BER auf einen Wert kleiner 10−5. Das Beispiel verdeutlicht
die hohe praktische Relevanz des Robust-Modes aufgrund der größ-
ten Verbesserung gegenüber allen weiteren Modulationsverfahren des
PRIME-Standards.

Zusammenfassend lässt 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 häufig eine zuverlässige 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 gemäß
dem Algorithmus aus Abschnitt 4.4.5. Die Systemparameter entsprechen
den Ausführungen aus Abschnitt 4.3 und sind in Tabelle 4.1 zusammen-
gefasst.

Zunächst wird das Kurzzeitverhalten des Algorithmus anhand einer
Einzelmessung exemplarisch analysiert. Anschließend 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 Übertragung 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 gewählt, dass bei einer OFDM-Parametrierung gemäß dem PRIME-
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6.3 Adaptives M-FSK-Verfahren
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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-Unterträger erreicht werden kann.

Das Beispiel dient gleichzeitig zur Veranschaulichung der höheren
Robustheit der M-FSK-Modulation gegenüber einem OFDM-basierten
Verfahren unter schwierigen Kanalbedingungen. Eine ausführliche Ana-
lyse der Robustheit der adaptiven Verfahren erfolgt in Abschnitt 6.5.

Zunächst wird von einer perfekten Kanalschätzung ausgegangen,
d. h., die Kanalübertragungsfunktion wird am Empfänger 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 Schätzung der effektiven Rauschleistungsdichte ist in
Abbildung 6.2(a) dargestellt. Insgesamt ergeben sich durch die Sende-
symbolauswahl 32× 29 Schätzwerte.

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 über der Zeit. Die Auswahl der Symbolfrequenzen
entspricht den Regionen mit niedriger Rauschleistungsdichte. Dabei
werden sowohl in Zeit- als auch Frequenzrichtung vollständige Bereiche
aufgrund der hohen Rauschleistungsdichte ausgespart.

Die Schätzung des Leistungsdichtespektrums des Rauschsignals und
des M-FSK-Signals am Empfänger ist in Abbildung 6.3 dargestellt. Die
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Abbildung 6.3 Vergleich der Leistungsdichtespektren des Rauschsignals und des MFSK-
Signals am Empfänger

belegten Frequenzen über die Dauer einer Netzperiode sind mit Kreisen
markiert. Insgesamt werden 18 von 32 möglichen Symbolfrequenzen
genutzt. Die Höhe des Leistungsdichtespektrums einer Frequenz steht
dabei in direktem Verhältnis zur Häufigkeit der Auswahl innerhalb einer
Netzperiode nach Abbildung 6.2(b). Am häufigsten werden die Symbole
mit dem größten Frequenzindex ausgewählt, 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 Störer wird die Frequenz nach Abbildung 6.2(b)
lediglich in 2 von 29 möglichen Zeitsegmenten verwendet.

6.3.1.1 Einfluss der Kanalschätzung

Gemäß Abschnitt 3.4.3 führt das Kanalrauschen zu einer fehlerhaften
Schätzung der Kanalübertragungsfunktion, die in einer fehlerhaften Ent-
zerrung resultiert. Im Folgenden wird der Einfluss der Kanalentzerrung
auf das adaptive Verfahren betrachtet.

Zur Schätzung der Kanalübertragungsfunktion wird für das obige
Beispiel eine Präambel aus 20 · 32 = 640 Pilotsymbolen verwendet. Aus
der zeitvarianten Schätzung der Kanalübertragungsfunktion (3.52) wird
durch Auswertung des Medians ein stationärer Wert geschätzt, d. h.

Ĥk = median
(

Ĥ(m)
k

)
. (6.3)

158



6.3 Adaptives M-FSK-Verfahren

40 50 60 70 80 90

−60

−55

−50

−45

Frequenz in kHz

|Ĥ
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Abbildung 6.4 Vergleich der Schätzung der Kanalübertragungsfunktion am Empfänger

Das Ergebnis der Schätzung und die tatsächliche Kanalübertragungs-
funktion sind in Abbildung 6.4 dargestellt. Aufgrund des geringen SNR
ist der Einfluss des Rauschens auf die Schätzung deutlich sichtbar. Ins-
besondere im Bereich zwischen 50 kHz bis 60 kHz treten Abweichungen
von mehr als 6 dB auf. Durch eine Verlängerung der Präambeldauer lässt
sich die Schätzgenauigkeit verbessern.

Eine weitere Möglichkeit zur Bestimmung der Kanalübertragungs-
funktion ist, die Schätzung der Rauschleistungsdichte zu berücksichti-
gen. Die Störleistung führt in der Regel dazu, dass die Kanaldämpfung
zu klein geschätzt wird. Ein einfaches Kompensationsverfahren besteht
darin, die geschätzte Rauschleistung vom Empfangssignal des Korrela-
tors Y(m)

k abzuziehen, d. h.

∣∣∣Y(m),comp.
k

∣∣∣ =
{
|Y(m)

k | − |N̂(m)
0,k |, |Y(m)

k | ≥ |N̂(m)
0,k |

|Y(m)
k |, sonst

. (6.4)

Durch das Einsetzen der Präambel X(m)
k folgt gemäß (3.52)

Ĥ(m),comp.
k =

Y(m),comp.
k

X(m)
k

. (6.5)
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6 Evaluation der adaptiven Übertragungsmethoden

Tabelle 6.2 Vergleich der Kanalschätzungsmethoden

Kanal-
schätzung

Simulierte
BER

BER 95-%-Konfidenz-
intervall

Bitrate
in kbit/s

η in
bit/s/Hz

Präambel 3,59 · 10−3
[
2,90 · 10−3, 4, 40 · 10−3

]
3,75 0,080

kompensiert 1,10 · 10−4
[
1,33 · 10−5, 3,97 · 10−4

]
2,63 0,056

perfekt 8,05 · 10−5
[
9,75 · 10−6, 2,91 · 10−4

]
3,60 0,077

Eine Reduktion auf eine zeitinvariante kompensierte Kanalübertragungs-
funktion ergibt sich durch Verwendung des Medians zu:

Ĥcomp.
k = median

(
Ĥ(m),comp.

k

)
. (6.6)

In Abbildung 6.4 ist das Ergebnis der kompensierten Kanalschät-
zung im Vergleich zur tatsächlichen Kanalübertragungsfunktion darge-
stellt. Dabei zeigt sich, dass die Kanaldämpfung ohne Kompensation
der Rauschleistung in der Regel zu klein geschätzt wird.

Vorteil der kompensierten Kanalschätzung ist, dass die Robustheit
des adaptiven Verfahrens erhöht wird. Die höhere Robustheit geht dabei
zulasten der Datenrate.

Eine quantitative Auswertung der BER und der Bitrate in Abhän-
gigkeit vom Schätzverfahren ist in Tabelle 6.2 zusammengefasst. Das
unkompensierte präambelbasierte Verfahren verfehlt die BER-Vorgabe
von 10−3 aufgrund der zu optimistisch geschätzten Kanalübertragungs-
funktion. Gleichzeitig ist die Datenrate am größten. Im Vergleich führt
eine kompensierte Kanalschätzung zu einer deutlichen Verbesserung
der BER bei gleicher Länge der Präambel. Das beste Ergebnis mit der
geringsten BER und der höchsten Bitrate wird bei perfekter Kanalschät-
zung erzielt, welche in der Praxis nur näherungsweise 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. Für die Übertragungssimulation 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 können, wird die Kanalschätzung als perfekt
angenommen.

6.3.2.1 Bitfehlerrate

Der Verlauf der mittleren Bitfehlerrate über der Zeit ist in Abbildung
6.5 veranschaulicht. Als Vergleich ist zusätzlich die Bitfehlerrate bei
statischer M-FSK-Modulation bei gleicher Parametrierung eingezeichnet.
Die Symbolzahl M der statischen Modulation ist so gewählt, 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
höhere BER. Die Abweichungen lassen sich mit den Ergebnissen der
zyklostationären Analyse aus Kapitel 3.3 erklären. Die Zyklostationa-
rität des Rauschens ist bei S2 wesentlich geringer im Vergleich zu den
Messorten S1 und S3. Insgesamt schätzt das Verfahren bei S2 die Rausch-
leistungsdichte zu gering ein, da aperiodische impulsive Störer von der
Schätzung nicht zuverlässig 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 ähnliche Bitrate erzielt.
Ebenso ist das adaptive Verfahren einer statischen 128-FSK, welche eine
deutlich niedrigere Bitrate erreicht, überlegen.

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 erhöhen, müsste auf ein 32- oder
64-FSK-Verfahren gewechselt werden, wodurch sich die Bitrate jedoch
um 37,5 % bzw. 62,5 % reduzieren würde. Wie nachfolgend zu sehen ist,
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Abbildung 6.5 Langzeitverlauf der Bitfehlerrate an den Messorten S1, S2 und S3
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Tabelle 6.3 Vergleich des mittleren BER-Gewinns

GBER

Ort BERadapt. 4-FSK 8-FSK 16-FSK 32-FSK 64-FSK 128-FSK 256-FSK

S1 1,4 · 10−4 31,4 dB 28,4 dB 24,5 dB 22,0 dB 20,5 dB 14,2 dB -5,0 dB
S2 3,5 · 10−3 16,6 dB 12,8 dB 8,7 dB 5,8 dB 4,8 dB 2,8 dB -5,5 dB
S3 3,7 · 10−4 30,8 dB 30,0 dB 30,6 dB 29,7 dB 29,1 dB 27,7 dB 23,6 dB

ist die Schwankung der Bitrate durch das adaptive Verfahren geringer
als beim Wechsel der statischen Modulation.

Messort S3 weist gemäß Abschnitt 3.3.5.1 die höchste Rauschleistungs-
dichte auf, bei gleichzeitig ausgeprägter Zyklostationarität. Hier zeigt
das adaptive Verfahren den größten Gewinn gegenüber einer statischen
Modulation. Im Gegensatz zum adaptiven Verfahren kann hier die BER-
Vorgabe mit keinem der zur Verfügung stehenden statischen Verfahren
erreicht werden.

Zusammenfassend ist die Auswertung des BER-Gewinns GBER in Ta-
belle 6.3 angegeben. Insgesamt wird bis zu einem 128-FSK-Verfahren an
allen Messorten ein deutlicher BER-Gewinn erzielt. Der größte Gewinn
wird bei S3 erreicht. Hier beträgt der Gewinn gegenüber der statischen
FSK-Modulation mindestens 23,6 dB. Der kleinste BER-Gewinn wird an
Messort S2 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 höchste mittlere Bitrate wird bei S2 erzielt. Aufgrund der aperi-
odischen impulsiven Störer weist S2 gleichzeitig die höchste Varianz
der Bitrate auf. Die erreichbare Bitrate kommt der Rate einer statischen
16-FSK-Modulation am nächsten.

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 Rateadapt.
in kbit/s 4-FSK 8-FSK 16-FSK 32-FSK 64-FSK 128-FSK 256-FSK

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 %

ändert. 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 höheren 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 näherungsweise der Rate einer statischen 32-FSK-Modulation.

Eine Übersicht über den Bitratengewinn GRate im Vergleich zur stati-
schen FSK-Modulation ist in Tabelle 6.4 angegeben. Gemäß der Tabelle
wird an allen Messorten ein Bitratengewinn gegenüber einer stationären
Modulation ab 32-FSK erreicht. Die Betrachtung der Bitfehlerrate aus
Tabelle 6.3 zeigt, dass bei einer statischen 32-FSK die BER-Vorgabe über
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 stationären Modulation ab 32-FSK erreicht werden. Außerhalb der
Nachtzeit kann die Vorgabe erst bei Verwendung von 256-FSK eingehal-
ten werden. Der Bitratengewinn des adaptiven Verfahrens beträgt dabei
49 % gegenüber einer 32-FSK und 646 % gegenüber einer 256-FSK.

Der Vergleich mit Tabelle 6.3 zeigt, dass die BER-Vorgabe an S2 bei
einer 128-FSK erreicht werden kann. Hierbei beträgt der Bitratengewinn
des adaptiven Verfahrens mehr als das Dreifache.
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Abbildung 6.6 Langzeitverlauf der Bitrate an den Messorten S1, S2 und S3
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6 Evaluation der adaptiven Übertragungsmethoden

Für Messort S3 kann die BER-Vorgabe mit keinem der stationären
Verfahren bis M = 256 erreicht werden. Im Vergleich zur 256-FSK beträgt
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 höheren spektralen Effizienz wird für die OFDM-Unter-
trägerbelegung 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 Schätzung der Kanalübertragungsfunktion gemäß Abschnitt 3.4.3
werden fünf OFDM-Pilotsymbole vor jeder Übertragung 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-
sätzlich eine statische Trägerbelegung betrachtet. Zum Vergleich des
adaptiven Verfahrens mit einer statischen Unterträgerbelegung werden
die Clipping-Pegel aus Abschnitt 5.6.2.2 verwendet. Gemäß Tabelle 5.3
führen die entsprechenden Werte nur zu geringen Abweichungen vom
optimalen Wert für 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 übertragen. Aufgrund der Übertragungslücken bis zum
Beginn des nächsten Nulldurchgangs ist bei gleicher Modulationsart die
Datenrate des adaptiven Verfahrens ca. 10 % niedriger im Vergleich zur
lückenlosen Übertragung.

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 D8PSK
um das Dreifache größer im Vergleich zur uncodierten Modulation ist.

Ein weiterer Unterschied gegenüber dem PRIME-Standard ist, dass
das adaptive OFDM-Verfahren auch eine höhere maximale Datenrate
ermöglicht. Als Unterträgerbelegungen können zusätzlich 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-Unterträgerbelegung er-
reicht und beträgt 232,8 kbit/s. Im Vergleich dazu beträgt 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 Schätzung der resultierenden effektiven Rausch-
leistungsdichte am Empfänger gemäß Abschnitt 3.4.3 ist in Abbildung
6.7(a) dargestellt.

Das Ergebnis der Unterträgerbelegung 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 erhöht sich die Anzahl der Bits pro
Unterträger in Regionen mit niedriger Rauschleistungsdichte. Tenden-
ziell wird die höchste Unterträgerbelegung im oberen Frequenzbereich
erreicht. Rund die Hälfte der zur Verfügung stehenden Bandbreite bleibt
dagegen unbelegt.
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6 Evaluation der adaptiven Übertragungsmethoden

Tabelle 6.5 Ergebnis der Kurzzeitanalyse

BERadapt. Rateadapt. in kbit/s BER 95-%-Konfidenzintervall

3,67 · 10−4 75,8
[
3,18 · 10−4, 4,23 · 10−4

]

Bei Betrachtung der Quantisierung in Abbildung 6.7(b) lassen sich
weitere Eigenschaften des Algorithmus erkennen. Der Übergang von
8-QAM auf 16-QAM weist die kleinste Inkrementalenergie nach Tabelle
5.1 auf. Eine Unterträgermodulation mit 8-QAM tritt im Ergebnis daher
vergleichsweise selten auf. Die Belegung mit BPSK sowie der Übergang
von BPSK auf QPSK haben die gleiche Inkrementalenergie. Das Verfah-
ren erhöht daher bevorzugt einen BPSK-Unterträger auf QPSK, statt
einen bisher unbelegten Träger mit BPSK zu modulieren. Entsprechend
wenige BPSK-Unterträger sind in der Belegung zu erkennen.

Die erzielte BER und die Datenrate sind in Tabelle 6.5 aufgeführt. 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 dazugehörige Datenrate der
PRIME-Modulation beträgt im Vergleich nur 5,3 kbit/s. Bei Verwendung
des adaptiven Verfahrens wird somit eine 14-fach höhere Datenrate
erzielt.

6.4.2 Langzeitanalyse

Nachfolgend werden die Ergebnisse der Langzeitsimulation des adap-
tiven OFDM-Verfahrens betrachtet und mit einer statischen Unterträ-
gerbelegung bei sonst gleicher Parametrierung verglichen. Um einen
Vergleich der beiden Verfahren zu ermöglichen, wird zuerst das adap-
tive Verfahren ausgewertet. Anschließend wird die durchschnittliche
Anzahl von Bits pro Unterträger abgerundet und der Wert der statischen
Unterträgerbelegung zugewiesen. Der Verlauf der erzielten BER ist in
Abbildung 6.8 veranschaulicht. Der zugehörige 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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Abbildung 6.8 Langzeitverlauf der Bitfehlerrate an den Messorten S1, S2 und S3
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Abbildung 6.9 Langzeitverlauf der Bitrate an den Messorten S1, S2 und S3
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Tabelle 6.6 Vergleich des mittleren BER- und Bitratengewinns

Ort BERadapt. BERstat. GBER
Rateadapt.
in kbit/s

Ratestat.
in kbit/s

GRate

S1 6,2 · 10−4 1,5 · 10−2 14,0 dB 154,5 140,7 9,8 %

S2 5,7 · 10−3 9,9 · 10−3 2,4 dB 158,4 137,9 14,8 %

S3 7,3 · 10−4 3,7 · 10−2 17,1 dB 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
Zyklostationarität 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 gegenüber der statischen
Modulation beträgt an den Messorten S1 und S3 über 14 dB. Gleichzeitig
ist die Bitrate um bis zu 33 % größer.

Aufgrund des zeitvarianten Rauschens ist an Messort S1 bei Betrach-
tung der stationären Trägerbelegung eine Variation der BER erkennbar.
Der Verlauf über der Zeit ist dabei ähnlich 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 während der Nachtzeit erhöht sich die durchschnittliche
Unterträgerbelegung von 8-QAM auf 16-QAM. Die erzielte Datenrate
ist dabei größer 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 Störer 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
höchste Bitrate erzielt. Falls keine oder nur wenige starke impulsive Stö-
rer während der Schätzung der Rauschleistungsdichte auftreten, kann
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6 Evaluation der adaptiven Übertragungsmethoden

die Schätzung zu optimistisch sein und die BER-Vorgabe wird durch
impulsive Störer während der Übertragung nicht erreicht. Umgekehrt
kann auch die BER-Vorgabe unterschritten werden, falls aperiodische
Störungen vermehrt während der Schätzdauer auftreten.

Messort S3 zeigt aufgrund der höchsten Rauschleistungsdichte die
geringste Übertragungsrate. Die durchschnittliche Übertragungsrate
von 77,9 kbit/s entspricht zufällig der statischen QPSK-Unterträger-
belegung1. Die Unterträgerbelegung des statischen Verfahrens schwankt
dadurch häufig 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 beträgt die BER an Messort S3 bei DBPSK der
PRIME-Modulation ca. 0,06. In der Praxis ist eine zuverlässige Kom-
munikation über diese Verbindung ohne weitere Maßnahmen 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
77,9/5,3 ≈ 14-fach höhere Bitrate gegenüber dem Robust-Mode des
PRIME-Standards.

6.5 Amplitudenbeschränkter Kanal

Beim Vergleich der Langzeitanalysen des adaptiven M-FSK- und OFDM-
Verfahrens zeigt sich, dass das OFDM-Verfahren aufgrund der höhe-
ren spektralen Effizienz eine 10-fach höhere Bitrate erreicht. Dennoch
kann der Einsatz des M-FSK-Verfahrens aufgrund der besseren Leis-
tungseffizienz bei Kanälen mit hoher Dämpfung sinnvoll sein. Um die
grundsätzlichen Eigenschaften beider Verfahren unter schwierigen Ka-
nalbedingungen zu analysieren, wird nachfolgend der Referenzkanal
350 m schlecht ausgewertet.

Die Kurzzeitanalysen in den Abschnitten 6.3.1 und 6.4.1 zeigen, dass
meist nur ein Teil des zur Verfügung stehenden Zeit- und Frequenzbe-
reichs mit Sendeenergie belegt ist. Bei hohen Kanaldämpfungen tendie-

1 Eine QPSK-Belegung der 97 Unterträger entspricht bei 8 OFDM-Symbolen pro Netzpe-
riode einer Bitrate von 97 · 2 bit · 8 · 50 Hz = 77,6 kbit/s.
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Abbildung 6.10 Vergleich des adaptiven M-FSK- und des adaptiven OFDM-Verfahrens
für Messort S3 und Referenzkanal 350 m schlecht

ren beide Verfahren dazu, nur einige wenige ausgewählte Frequenz- und
Zeitsegmente zur Übertragung zu verwenden. Die zur Verfügung stehen-
de Sendeenergie wird somit ungleichmäßig im Zeit-Frequenz-Bereich
verteilt. Dabei können die adaptiven Verfahren auch schmalbandige
Signale im Sinne der Norm EN50065-1 erzeugen, welche eine höhere
zulässige Leistungsdichte besitzen. Aufgrund der unterschiedlichen
Grenzwerte für die Amplitude und die Leistungsdichte von breit- und
schmalbandige Signalen wird für die nachfolgende Analyse der Spezi-
alfall eines Kanals bei ausschließlicher Beschränkung der maximalen
Sendeamplitude angenommen.

In der Übertragungssimulation wird die Limitierung der Unterträger-
amplitude des OFDM-Verfahrens aufgehoben. Die Signalamplitude des
MFSK-Verfahrens wird auf 5 V gesetzt. In beiden Verfahren wird eine
perfekte Schätzung der Kanalimpulsantwort angenommen. Die Auswer-
tung der BER und der Bitrate erfolgt für alle Messorte. Da Messort S3 im
Vergleich die höchste Rauschleistungsdichte aufweist, ist das Ergebnis
für S3 exemplarisch in Abbildung 6.10 dargestellt.

Der Verlauf der BER zeigt, dass die Vorgabe von 10−3 vom adaptiven
OFDM-Verfahren im Gegensatz zum M-FSK-Verfahren häufig nicht
mehr eingehalten werden kann. Bei Betrachtung der Bitrate zeigt sich
ein doppelt so großer Wert für das M-FSK-Verfahren im Vergleich zu
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Tabelle 6.7 Vergleich der mittleren BER und Bitrate

Ort BERMFSK BEROFDM
RateMFSK
in kbit/s

RateOFDM
in kbit/s

S1 6,9 · 10−5 7,1 · 10−4 6,2 5,0
S2 5,7 · 10−3 5,0 · 10−3 5,8 7,5
S3 6,4 · 10−4 1,5 · 10−3 3,8 1,7

OFDM. Die durchschnittliche Bitfehlerrate sowie die durchschnittliche
Datenrate sind in Tabelle 6.7 angegeben.

Die Tabelle zeigt ein ähnliches Ergebnis für 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 S2 kann aufgrund der impulsiven
Störer, wie in den Analysen zuvor, die BER-Vorgabe nicht eingehalten
werden.

Das Beispiel veranschaulicht den Vorteil der höheren Leistungseffi-
zienz der M-FSK-Modulation gegenüber einem M-PSK-Verfahren (vgl.
Abschnitt 2.7.3). Im Allgemeinen ist das OFDM-Verfahren dem M-FSK-
Verfahren aufgrund der höheren spektralen Effizienz überlegen. Unter
sehr ungünstigen Kanalbedingungen, die nur eine selektive Auswahl
der Unterträgerbelegung im Zeit- und Frequenzbereich des OFDM-
Verfahrens erlauben, stellt adaptives M-FSK das robustere Verfahren
dar.

6.6 Signalisierungsaufwand und
Realisierbarkeit

Abschließend soll der zusätzliche Signalisierungsaufwand (Overhead)
der adaptiven Verfahren zur Übertragung der gewählten Parameter
betrachtet werden.

Beide Verfahren setzen voraus, dass Information über die Parame-
trierung ausgetauscht werden. Der uncodierte Aufwand beträgt bei
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adaptivem OFDM entsprechend der 97 Unterträger, 8 Zeitschlitze pro
Netzperiode und 7 Modulationsverfahren 97 · 8 · dld(7)e = 2328 bit.

Für adaptives M-FSK ist der Aufwand abhängig von der Frequenzan-
zahl M und der Anzahl von Zeitsegmenten Q (vgl. (4.21)). Gemäß 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 groß.

Meist bleiben die zyklostationären Kanaleigenschaften über mehrere
Stunden hinweg unverändert. Dies zeigt sich beispielsweise in dem Ver-
lauf der Messergebnisse in Abbildung 6.9(c). Die adaptive Berechnung
der Übertragungsparameter kann daher vergleichsweise langsam erfol-
gen und die Einstellung der Modulation kann über längere Zeiträume
unverändert bleiben. Diese Annahme wurde bereits in der vorangegan-
genen Auswertung für die Dauer einer Rauschmessung getroffen.

Zusätzlich lässt sich der Overhead durch Ausnutzen von langsam
veränderlichen Modulationsparameter in Frequenzrichtung reduzieren.
Eine Möglichkeit, die in [10] beschrieben wird, ist das Zusammenfas-
sen von Unterträgern zu Clustern, die die gleiche Modulation besitzen.
Bei vergleichbarer Leistungsfähigkeit wurde für das OFDM-Verfahren
eine Reduktion von 60 % erreicht. Zu beachten ist, dass in der Praxis
zusätzlich robuste Codierungs- und Fehlerkorrekturverfahren einge-
setzt werden müssen, um Folgefehler durch falsche Parametrierung
auszuschließen. Durch diese Verfahren wird der Overhead zusätzlich
erhöht.

Ein weiterer Aspekt der Realisierbarkeit der neuartigen Verfahren ist
der Implementierungsaufwand. Es werden einige grundlegende Aspek-
te beschrieben, wobei die konkrete Umsetzung über 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 Abläu-
fe zur Bestimmung der Parameterauswahl können dagegen in Software
zur Ausführung auf Mikroprozessoren realisiert werden. Aufgrund der
geringen Abtastrate kann der Systemtakt der digitalen Hardware im
Vergleich zur Abtastrate um ein Vielfaches höher gewählt 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 für die Datenübertragung in Niederspannungsnetzen untersucht.
Der Beitrag der vorliegenden Arbeit zum technischen Fortschritt lässt
sich in die Analyse der Kanaleigenschaften sowie in die Entwicklung
adaptiver Modulationsverfahren einteilen.

7.1 Kanalcharakterisierung

Im ersten Teil dieser Arbeit wurden die zyklostationären Eigenschaften
des Übertragungskanals analysiert. Hierzu wurde ein SDR-basiertes
Messsystem entwickelt. Der modulare Aufbau des Messsystems er-
möglicht die synchrone und verteilte Messung des Rauschens, der Zu-
gangsimpedanz und der Kanalübertragungsfunktion. Zur zyklostatio-
nären Analyse des Rauschens wurde ein Verfahren erarbeitet, das eine
Analyse des NB-PLC-Frequenzbereichs bis 500 kHz bei einer spektralen
Auflösung von 50 Hz mit geringem Rechenaufwand ermöglicht. Die sta-
tistische Auswertung einer 23-stündigen Messkampagne zeigt, dass die
zyklostationären Eigenschaften innerhalb des gesamten analysierten Fre-
quenzbereichs auftreten. Die häufigsten zyklischen Frequenzen betragen
Vielfache von 100 Hz. Ein Großteil der zyklischen Frequenzen ist dabei
kleiner als 1 kHz. Die Ergebnisse der Kanalcharakterisierung bilden die
Grundlage für die Entwicklung des zyklostationären Kanalmodells.

7.2 Adaptive Modulationsverfahren

Um die zyklostationären Kanaleigenschaften zu nutzen, wurde, basie-
rend auf den Ergebnissen der Kanalcharakterisierung, ein adaptives
M-FSK- und OFDM-Verfahren vorgestellt. Beide Verfahren ermöglichen
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7 Zusammenfassung

eine Adaption des Modulationsverfahrens in Zeit- und Frequenzrich-
tung innerhalb einer Netzperiodendauer.

Um die Leistungsfähigkeit der adaptiven Verfahren mit dem Stand der
Technik zu vergleichen, wurde die Bitübertragungsschicht des PRIME-
Standards in GNU Radio implementiert. Die Bitfehlerrate wurde unter
verschiedenen realitätsnahen Kanalbedingungen simuliert. Die Ergeb-
nisse bestätigen die Erfahrung der Praxis und verdeutlichen die hohe
praktische Relevanz des Robust-Modes. Aufgrund der allgemein hohen
Störleistung im CENELEC A-Band kann eine zufriedenstellende Über-
tragungsqualität häufig 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
Übertragungskanals, 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 für die praktische
Implementierung relevante Greedy-Algorithmus eingesetzt. Als Modu-
lationsverfahren wurden eine PSK- sowie QAM-Unterträgerbelegung
berücksichtigt.

Um den Anforderungen der Leistungs- und Amplitudenbeschrän-
kung im CENELEC A-Band zu entsprechen, wurde eine Erweiterung
des Bitloading-Algorithmus vorgestellt. Aufgrund des verhältnismäßig
hohen Crestfaktors der OFDM erweisen sich die nichtlinearen Verzerrun-
gen des Signals durch die Amplitudenbeschränkung als problematisch.
Um das Verfahren optimal zu parametrieren wurden in Abhängigkeit
von verschiedenen Referenzkanälen geeignete Verhältnisse aus Ampli-
tudenbeschränkung und Signalleistung bestimmt.

Die Leistungsfähigkeit der adaptiven Verfahren wurde unter realitäts-
nahen Kanalbedingungen in einer Simulationsumgebung systematisch
evaluiert. Beide adaptiven Verfahren zeigten hinsichtlich ihrer Bitfeh-
lerrate und Bitfehlerwahrscheinlichkeit gegenüber den jeweiligen sta-
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7.3 Fazit und Ausblick

tionären Verfahren in allen betrachteten Szenarien eine Verbesserung.
Teilweise wurde eine zuverlässige Übertragung erst durch die Verwen-
dung adaptiver Verfahren ermöglicht. Der Bitraten- und BER-Gewinn
hängt von der Zyklostationarität des Rauschens ab. Der größte Gewinn
ließ sich an den Messorten mit der höchsten Zyklostationarität gemäß
der Analyse aus Kapitel 2 feststellen.

Zusätzlich wurde der Spezialfall eines amplitudenbeschränkten Ka-
nals betrachtet. Unter starken Störeinflüssen ist häufig nur ein kleiner
Teil des Zeit-Frequenz-Bereichs zur Übertragung geeignet. In diesem Fall
ist die Leistungseffizienz des Modulationsverfahrens entscheidender
als die spektrale Effizienz. Adaptives M-FSK erweist sich hier aufgrund
der konstanten Sendesignalamplitude gegenüber adaptivem OFDM als
vorteilhaft.

7.3 Fazit und Ausblick

Die Kanaleigenschaften im Zugangsbereich der Niederspannungsnetze
stellen hohe Anforderungen an die Robustheit der einzusetzenden Über-
tragungsverfahren. Eine wichtige Eigenschaft ist die Zyklostationarität
des Übertragungskanals. In der Vergangenheit wurden die zyklostatio-
nären Eigenschaften des Kanals intensiv untersucht sowie geeignete
Modellierungen entwickelt. Handelsübliche Geräte lassen die Zyklosta-
tionarität jedoch bisher unberücksichtigt und bieten nur eingeschränkte
Möglichkeiten, die Robustheit des Übertragungsverfahrens an den Ka-
nalzustand anzupassen.

In dieser Arbeit wurde ein adaptives M-FSK- sowie OFDM-Verfahren
vorgestellt, das sich an die zyklostationären Eigenschaften des Kanals
anpasst. Dieser Ansatz bietet eine deutlich höhere Leistungsfähigkeit
gegenüber einer statischen Kanalbelegung. Die neuen Verfahren stellen
eine vielversprechende Möglichkeit dar, die Leistungsfähigkeit zukünf-
tiger NB-PLC-Systeme zu verbessern.

Zukünftig lässt sich insbesondere durch die Kombination von adapti-
vem M-FSK und OFDM in einem Modem ein sehr flexibel einsetzbares
System realisieren, das auf unterschiedliche Kanalzustände reagieren
kann. Dabei bietet sich M-FSK als Ersatz des Robust-Modes für die ro-
buste Übertragung bei niedriger Datenrate an, wohingegen OFDM für
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7 Zusammenfassung

hochratige Übertragung bei entsprechend günstigen Kanaleigenschaf-
ten eingesetzt werden kann. Aufgrund der geringen Signalbandbreite
bietet sich als Implementierungsansatz beispielsweise ein SDR-basierter
Entwurf an. Ein Großteil der digitalen Signalverarbeitung von flexibel
parametrierbarem M-FSK und OFDM kann dabei in Software realisiert
werden. Eine weitere Möglichkeit stellt der Einsatz rekonfigurierbarer
Hardware dar, um unterschiedliche Übertragungssysteme und Stan-
dards auf derselben Hardware-Plattform zu unterstützen.

Die in dieser Arbeit vorgestellten Ergebnisse zeigen, dass das Po-
tenzial PLC-basierter Systeme bisher nicht ausgeschöpft wurde. Die
Weiterentwicklung der bisherigen Verfahren wird ein entscheidender
Faktor für den zukünftigen Erfolg von PLC mit Hinblick auf den Einsatz
in Smart Grids sein.
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A Anhang

A.1 Generierung der PN-Sequenz für G3-PLC
und PRIME

Die 127 bit PN-Sequenz des Scramblers wird in den beiden Standards
G3-PLC und PRIME durch ein linear rückgekoppeltes Schieberegister
mit dem Generatorpolynom ppn(x) = x7 + x4 + 1 und dem Startwert
1111111(2) erzeugt [64, 99]. Die vollständige PN-Sequenz lautet:

ypn = [0, 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 Pb,DBPSK(Eb/N0) für diffe-
rentiell codierte BPSK wie folgt angegeben:

Pb,DBPSK

(
Eb
N0

)
= 2Pb,BPSK

(
Eb
N0

)
− 2Pb,BPSK

(
Eb
N0

)2
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= 2Q

(√
2Eb
N0

)
− 2Q2

(√
2Eb
N0

)
, (A.1)

wobei

Pb,BPSK

(
Eb
N0

)
= Q

(√
2Eb
N0

)
(A.2)

die Bitfehlerwahrscheinlichkeit für uncodierte BPSK und Q(·) die Q-
Funktion

Q(x) =
1√
2π

∞̂

x

e−
τ

2
2 dτ (A.3)

beschreibt.
Nach [97] wird die Symbolfehlerwahrscheinlichkeit Ps,DQPSK(Eb/N0)

für differentiell codierte QPSK wie folgt beschrieben

Ps,DQPSK

(
Eb
N0

)
=4Q

(√
Eb
N0

)
− 8Q2

(√
Eb
N0

)

+ 8Q3

(√
Eb
N0

)
− 4Q4

(√
Eb
N0

)
.

(A.4)

In [96] wird gezeigt, dass für die dazugehörige Bitfehlerwahrscheinlich-
keit der folgende Zusammenhang gilt:

Pb,DQPSK

(
Eb
N0

)
= Pb,DBPSK

(
Eb
N0

)
. (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 dmin
und Verwendung eines Soft-Decision-Decoders angegeben:

Pb <
∞

∑
d=dmin

cdP2(d), (A.6)
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A.2 Spezielle Bitfehlerwahrscheinlichkeiten

wobei cd die Summe aller Bitfehler für Fehler mit dem Abstand d be-
schreibt. P2(d) bezeichnet die paarweise Fehlerwahrscheinlichkeit und
ergibt sich im Falle eines AWGN-Kanals und BPSK-Modulation zu

P2,BPSK(d) = Q

(√
2dRC

Eb
N0

)
, (A.7)

wobei RC die Coderate bezeichnet. Für einen RC = 1/2 Faltungscode
mit den Generatorpolynomen 133(8) und 171(8) gilt dmin = 10 [49]. Die
ersten 20 Gewichtungsfaktoren cd für d = dmin, dmin + 1, . . . , dmin + 19
sind in [24] angegeben:

cd = [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 (n, k) Reed-Solomon-Codes sei die Blocklänge n
mit Elementen aus GF(2m), wobei m = log2(n + 1) gilt. Der minimale
Hammingabstand beträgt dmin = n − k + 1. Daraus folgt, dass t =
b(dmin − 1)/2c Symbolfehler korrigiert werden können [36]. In [81] und
[73] wird eine obere Schranke für die Codewort-Fehlerwahrscheinlicket
angegeben:

Pe ≤
n

∑
i=t+1

(
n
i

)
Pi

q(1− Pq)
n−i, (A.8)

wobei Pq die Symbolfehlerwahrscheinlichkeit eines m-Bit Codesymbols
nach dem Demodulator (und vor der Fehlerkorrektur) bezeichnet. Wird
eine Modulation mit M Sendesymbolen verwendet, können log2(M) Bits
pro Sendesymbol übertragen werden. Die Symbolfehlerwahrscheinlick-
eit der Modulation sei dabei PM. Bei Verwendung von BPSK-Modulation
gilt bspw. PM(Eb/N0) = Pb,BPSK(Eb/N0) (s. (A.2)). Ist das Verhältnis
log2(n + 1)/ log2(M) ganzzahlig, ergibt sich nach [36] die Fehlerwahr-
scheinlichkeit Pq für Symbole der Länge m-Bits aus PM zu

Pq = 1− (1− PM)m. (A.9)
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Abbildung A.1 Hann-Fenster im Zeitbereich (links) und Frequenzbereich (rechts)

Die zur der Codewortfehlerwahrscheinlichkeit Pe gehörende Fehler-
wahrscheinlichkeit eines Codesymbols ist [81]

Pes =
1
n

n

∑
i=t+1

i
(

n
i

)
Pi

q(1− Pq)
n−i. (A.10)

Unter der Annahme, dass ein Codesymbolfehler durchschnittlich mit
einem Bitfehler korrespondiert, ergibt sich die Approximation der Bit-
fehlerwahrscheinlichkeit zu

Pb ≈
1
m

Pes. (A.11)

A.3 Hann-Fensterfunktion

Nach [76] ist das Hann-Fenster für die Abtastzeitpunkte n definiert als

x(n) =

{
1
2 (1 + cos(πn

M )), −M ≤ n ≤ M
0, sonst

(A.12)

und wird auch als Raised-Cosinus-Fenster bezeichnet. In Abbildung A.1
ist der Verlauf der Fensterfunktion für M = 64 im Zeit- und Frequenzbe-
reich dargestellt.
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A.4 Parameter der Referenzkanäle

Tabelle A.1 Dämpfungsparameter der Referenzkanäle nach [2]

a0 a1 k

150 m gut 0 1, 65 · 10−9m/s 1

250 m mittel 0 4, 5 · 10−9m/s 1

350 m mittel 0 9 · 10−9m/s 1

Tabelle A.2 Pfadparameter der Referenzkanäle nach [2]

150 m gut

i gi di/m

1 0,26 300
2 0,05 350
3 -0,03 370
4 0,25 450
5 -0,35 510

250 m mittel

i gi di/m

1 3,02 211,5
2 4,45 228
3 -1,78 243
4 -2,13 254
5 5,87 278
6 -6,58 306
7 3,20 330
8 -3,56 360
9 0,89 390

10 -2,67 420
11 2,67 540
12 -2,67 740

350 m mittel

i gi di/m

1 0,00039 40
2 –0,0045 68
3 –0,0062 86
4 0,0281 129
5 –0,0169 185
6 –0,0028 237
7 –0,0056 235
8 0,0051 230
9 0,0112 450
10 –0,0141 560
11 0,1125 830
12 –0,1687 895
13 0,0675 1000

A.4 Parameter der Referenzkanäle

Die Dämpfungs- und Pfadparameter der Referenzkanäle 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 Kanälen aus [2] entnommen.
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A.5 Approximation der BER bei
M-FSK-Modulation gemäß
Union-Bound-Ansatz

Im Folgenden wird eine Approximation der BER für M-FSK-Modulation
unter Berücksichtigung unterschiedlicher Rauschleistungsdichten auf
den Symbolfrequenzen hergeleitet. Ausgangspunkt ist zunächst die
Herleitung der analytischen BER im AWGN-Fall, die in [81] beschrieben
ist.

Die Ausgänge der Korrelatoren nach Abschnitt 4.1.2 werden als Zu-
fallsvariablen interpretiert und mit Ri bezeichnet. Der Index i bezeichnet
dabei die Korrelation zwischen Empfangssignal und i-ter Basisfunktion.

Ohne Beschränkung der Allgemeinheit wird angenommen, dass das
erste aus M möglichen Symbolen gesendet wurde. Unter der Annah-
me gleichverteilter Sendesymbole kann die gesamte Symbolfehlerwahr-
scheinlichkeit Ps durch Mittelung über die einzelnen Symbolfehlerwahr-
scheinlichkeiten Ps,i berechnet werden.

Ein Symbolfehler Ps,1 tritt auf, wenn mindestens ein Korrelatoraus-
gang Ri ∈ {R2, . . . , RM} größer als R1 ist, d. h.

Ps,1 = P

(
M⋃

i=2

Ri > R1

)
. (A.13)

Durch die Abschätzung der Union Bound (siehe Abschnitt 4.4.3.4) gilt

Ps,1 ≤
M

∑
i=2

P(Ri > R1). (A.14)

Um die Wahrscheinlichkeiten auf der rechten Seite zu bestimmen wird
angenommen, dass die Amplituden der Rauschprozesse auf den Kor-
relatoreingängen normalverteilt und paarweise unkorreliert sind. Die
Rauschleistungsdichte auf der i-ten Sendesymbolfrequenz wird nachfol-
gend mit λi bezeichnet.
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A.5 Approximation der BER bei M-FSK-Modulation gemäß Union-Bound-Ansatz

Es wird zunächst der Fall P(R2 > R1) betrachtet: Nach [81] gilt, dass
R1 Rice-verteilt und Ri für 2 ≤ i ≤ M Rayleigh-verteilt ist. Für die
Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen von R1 gilt damit

pR1
(τ) =

τ

σ2
1

I0

(
τν1

σ2
1

)
e
− (τ2+ν

2)

2σ
2
1 , x ≥ 0 (A.15)

und für R2 entsprechend

pR2
(τ) =

τ

σ2
2

e
− τ

2

2σ
2
2 , x ≥ 0, (A.16)

wobei für die Parameter der Dichtefunktionen mit der Symbolenergie Es
folgt: σ2

1 = 2Esλ1, σ2
2 = 2Esλ2 und ν = 2Es [81]. Die Definition und der

Verlauf der beiden Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen ist in Abschnitt
A.7 angegeben.

Da die Berechnung von P(R2 > R1) schwierig ist, wird stattdessen das
Gegenereignis betrachtet:

P(R2 > R1) + P(R2 < R1) + P(R2 = R1) = 1, (A.17)

P(R2 > R1) ≤ 1− P(R2 < R1). (A.18)

Durch Einführung der Bedingung R1 = r1 lässt sich die Wahrscheinlich-
keit wie folgt berechnen

1− P(R2 < R1) = 1−
∞̂

0

P(R2 < r1|R1 = r1)pR1
(r1) dr1. (A.19)

Unter der Annahme der Unkorreliertheit von Ri wird P(R2 < r1|R1 = r1)
zu P(R2 < r1) und damit

1− P(R2 < R1) = 1−
∞̂

0

P(R2 < r1)pR1
(r1) dr1. (A.20)

Es folgt durch Einsetzen der Rayleigh-Verteilung für R2

P(R2 < r1) =

r1
ˆ

0

pR2
(τ) dτ (A.21)
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= 1− e
− r2

1
2σ

2
2 . (A.22)

Durch Einsetzen in (A.20) erhält man durch Umformen

1−
∞̂

0

P(R2 < r1)pR1
(r1)

= 1−
∞̂

0

pR1
(r1) dr1 +

∞̂

0

e
− r2

1
2σ

2
2 pR1

(r1) dr1

=

∞̂

0

e
− r2

1
2σ

2
2 pR1

(r1) dr1. (A.23)

Durch Einsetzen der Dichtefunktion für R1 und ergibt sich durch Verein-
fachen

∞̂

0

e
− r2

1
2σ

2
2 pR1

(r1) dr1

=

∞̂

0

r1

σ2
1

I0

(
r1ν

σ2
1

)
e
−

r2
1


1+

σ
2
1

σ
2
2


+ν

2

2σ
2
1 dr1

=
1

1 + σ2
1

σ2
2

e
− ν

2

2σ
2
1
· σ

2
1

σ
2
1+σ

2
2 , (A.24)

wobei im letzten Schritt eine Umformung aus [81] verwendet wird.
Durch Einsetzen der Rauschleistungsdichten λi und Symbolenergie Es
für σi und ν ergibt sich die endgültige Abschätzung

P(R2 > R1) ≤
λ2

λ1 + λ2
e
− Es

λ1+λ2 . (A.25)

Die Herleitung der Wahrscheinlichkeiten für die restlichen Korrelator-
ausgänge R3 . . . RM verläuft analog, lediglich der Wert der Rauschleis-
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tungsdichten ändert sich dabei. Die Symbolfehlerwahrscheinlichkeit aus
(A.14) ergibt sich zu

Ps,1 ≤
M

∑
i=2

λi
λ1 + λi

e
− Es

λ1+λi . (A.26)

Die gesamte Symbolfehlerwahrscheinlichkeit Ps ergibt sich durch Mitte-
lung über alle Symbole

Ps ≤
1
M

M

∑
n=1

M

∑
i=1,i 6=n

λi
λn + λi

e
− Es

λn+λi . (A.27)

Der Zusammenhang zwischen Symbol- und Bitfehlerwahrscheinlichkeit
Pb ist in [81] angegeben als

Pb =
2k−1

2k − 1
Ps, (A.28)

wobei k die Anzahl an Bits pro Symbol k = log2(M) ist. Damit ergibt
sich die Approximation der BER zu

Pb ≤
1
2

1
M− 1

M

∑
n=1

M

∑
i=1,i 6=n

λn
λn + λi

e
− Es

λi+λn . (A.29)

A.6 Waterfilling-Algorithmus für
PSK-Modulation

Durch Einsetzen von (5.12) und (5.11) in (5.19) ergibt sich

bges = max
K

∑
k=1

1
2

log2

(
Ek

N0,kΓPSK

)
, (A.30)

Die Lagrange-Funktion für die Nebenbedingung (5.20) lautet

L(Ek, λ) =
K

∑
k=1

1
2 ln(2)

ln
(

Ek
N0,kΓPSK

)
+ λ

(
K

∑
k=1

Ek − Emax

)
.

(A.31)
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Durch Ableiten der Lagrange-Funktion wird der Gradient bestimmt. Es
folgt

∂L
∂Ek

=
1

2 ln(2)Ek
+ λ . (A.32)

Durch Nullsetzen der Ableitung ergibt sich die notwendige Bedingung
zu

Ek = −
2 ln(2)

λ
. (A.33)

Durch Einsetzen von (A.33) in die Nebenbedingung ergibt sich die Lö-
sung der Unterträgerenergie zu

Emax =
K

∑
k=1

Ek = KEk (A.34)

⇔

Ek =
Emax

K
. (A.35)

A.7 Spezielle
Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen

A.7.1 Rayleigh-Verteilung

Eine Zufallsvariable X heißt Rayleigh-verteilt, wenn für die Wahrschein-
lichkeitsdichtefunktion mit Parameter σ gilt:

fX(x) =





x
σ2 e
− x2

2σ
2 , x ≥ 0

0, x < 0
. (A.36)

Die Rayleigh-Verteilung kann aus der Normalverteilung abgeleitet wer-
den: Sind zwei Zufallsvariablen Y1 ∼ N (0, σ2) und Y2 ∼ N (0, σ2) nor-

malverteilt, dann ist der Betrag X =
√
Y

2
1 + Y

2
2 Rayleigh-verteilt [81]. Der

Verlauf der Dichtefunktion für verschiedene Parameter σ ist in Abbil-
dung A.2(a) veranschaulicht.
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Abbildung A.2 Verschiedene Realisierungen der Dichtefunktion

A.7.2 Rice-Verteilung

Eine Zufallsvariable X heißt Rice-verteilt, wenn für die Wahrscheinlich-
keitsdichtefunktion mit Parameter σ und ν gilt:

fX(x) =





x
σ2 I0

(
xν

σ2

)
e
− (x2+ν

2)

2σ
2 , x ≥ 0

0, x < 0
, (A.37)

wobei I0 die modifizierte Bessel-Funktion 0-ter Ordnung bezeichnet:

I0(x) =
∞

∑
k=0

(
xk

2kk!

)2

[81]. (A.38)

Die Rice-Verteilung kann aus der Normalverteilung abgeleitet wer-
den: Sind zwei Zufallsvariablen Y1 ∼ N (m1, σ2) und Y2 ∼ N (m2, σ2)

normalverteilt, dann ist der Betrag X =
√
Y

2
1 + Y

2
2 Rice-verteilt mit

ν =
√

m2
1 + m2

2 [81]. Der Verlauf der Dichtefunktion für verschiedene
Parameter σ und ν ist in Abbildung A.2(b) veranschaulicht.
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