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OZET

LEO UYDU HABERLESMESI ALICILARINDA FREKANS VE
ZAMAN SENKRONIZASYONU

Abdullah Burak ACAR

Yiiksek Lisans, Elektrik ve Elektronik Miihendisligi Bolumii
Tez Danigmani: Prof. Dr. Emre Aktas

Haziran 2019, 84 sayfa

LEO (Low Earth Orbit) uydusu Uzerindeki haberlesme alicilarinin tasariminda
karsilasilan temel zorluk, tagiyici sinyalin hizli ve genis aralikta degisen Doppler
frekans kaymasina sahip olmasidir. Bu sebeple, alicida demodilasyon
isleminin  temel bilesenini senkronizasyon adimlari teskil etmektedir.
Gunumuzde yazilim tanimli radyo (SDR: Software Defined Radio) alici
tasarimlari belirli avantajlarindan dolay1 sikga kullanilmaktadir. Bu tez
calismasinda da SDR tabanli bir alici mimarisi tasarlanmis ve bu SDR
yapisinda super-heterodin RF 6n kat blogu sonrasinda ADC (Analog-to-Digital
Converter) ile 6rneklenen sinyal FPGA’da (Field Programmable Gate Array)
sayisal olarak islenmistir. Bu tez kapsamindaki sayisal sinyal islemeyle, LEO
uydularinda Doppler frekans kaymasina adaptasyon saglanmistir. Frekans
senkronizasyonunun iki adimda icra edilmesiyle de bu adaptasyonun basarildigi
g6zlemlenmistir. Doppler frekansinin genis aralikta degisimi icin ilk dnce kaba
frekans kestirimi kullaniimakta; sonrasinda, hizli degisim gosteren frekans
kaymasinin takibi, Costas dongusu temelli hassas frekans takibi ile
gerceklestirimektedir. Kaba frekans kestirimi icin hesaplama maliyetini
azaltmak adina FFT (Fast Fourier Transform) ve Kay kestiricisiyle beraber bir



tasarim yapilmigtir ve bu frekans kestirim sekli bu tezin 6nemli bulgularindan bir
tanesini olusturmustur. Hassas frekans takibi ise FLL (Frequency Locked Loop)
ve PLL (Phase Locked Loop) doéngu filtrelerine sahip Costas dongusu ile
gerceklestiriimistir. Ayrica, bu tez calismasiyla istenilen performansa ulasmak
icin zamanlama senkronizasyonunun kaba frekans kestirimi ve hassas frekans
takibi bloklariyla es zamanl gergeklestirimesi gerektigi ortaya konulmustur.
Ozetle, LEO uydusu haberlesme alicisi igin senkronizasyon problemlerini etkili
bir sekilde ¢ézen SDR tabanli bir alici mimarisi gelistiriimis ve bu mimaride alici
yazihmin uygulandigi FPGA i¢cin hesaplama maliyetini g6z onunde
bulundurarak yeni bir senkronizasyon ve demoduilasyon algoritmasi

sunulmustur.

Anahtar Kelimeler: LEO uydusu, Doppler, frekans senkronizasyonu,

zamanlama senkronizasyonu, SDR, Costas dongusu
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FREQUENCY AND TIME SYNCRONIZATION IN LEO SATELLITE
COMMUNICATION RECEIVERS

Abdullah Burak ACAR

Master of Science, Department of Electrical and Electronics Engineering
Supervisor: Prof. Dr. Emre Aktasg

June 2019, 84 pages

The main challenge in the design of communication receivers on the LEO
satellite is that the carrier signal has a fast and wide range of Doppler frequency
shifts. Therefore, the basic component of the demodulation process at the
receiver is the synchronization steps. Nowadays, software-defined radio (SDR)
receiver designs are frequently used for certain advantages. In this thesis, an
SDR-based receiver architecture is designed and the signal sampled by ADC
after super-heterodyne RF front end block in this SDR structure is processed
numerically in the FPGA. In this thesis, adaptation to Doppler frequency shift in
LEO satellites is provided by digital signal processing. It is observed that this
adaptation is achieved by performing frequency synchronization in two steps.
Coarse frequency estimation is first used for wide-range change of Doppler
frequency; afterwards, rapidly changing frequency shift is followed by fine
frequency tracking based on Costas loop. In order to reduce the cost of
calculation for coarse frequency estimation, a design has been made with FFT
and Kay estimator and this frequency estimation form is one of the important
findings of this thesis. Accurate frequency tracking is performed with the Costas
loop having FLL and PLL loop filters. Moreover, in order to achieve the desired
performance with this thesis study, it is shown that timing synchronization

should be performed simultaneously with the coarse frequency estimation and



fine frequency tracking blocks. To sum up, an SDR-based receiver architecture
that effectively solves synchronization problems for the LEO satellite
communication receiver has been developed and a new synchronization and
demodulation algorithm is presented considering the cost of calculation for the

FPGA in which the software receiver algorithm is implemented.

Keywords: LEO satellite, Doppler, frequency synchronization, timing

synchronization, SDR, Costas loop
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1. GIRIS

Bir haberlesme sisteminin guvenilir ve verimli olmasini belirleyen en 6nemli
hususlardan biri senkronizasyonun yapilmasidir [1]. Aliciya gelen sinyalin hangi
parametresine eszaman olunduguna badli olarak senkronizasyon ilgili
parametre ile isimlendirilir. PAM (Pulse Amplitude Modulation) sisteminde,
uyumlu (matched) filtre g¢ikisinin dalga bi¢ciminde, maksimum g6z acgikhgi
saglayacak sekilde, sinyal darbesini tepe noktasinda dérneklemeye senkron
olunmasi zamanlama senkronizasyonu olarak tanimlanmakta iken, evreuyumlu
(coherent) alicilarda tasiyici frekansa faz ve frekans olarak senkron olunmasina

da taglyici senkronizasyonu denmektedir [2].

Temelde radar sistemlerinde hiz ve mesafe tespitiyle ayni anlama gelen tasiyici
frekans ve sembol senkronizasyonu [3], uydu haberlesmesinde, 6zellikle yuksek
Doppler frekans kaymasina maruz kalan algak yoringe uydularinda ¢ozulmesi
gereken en onemli problemi teskil etmektedir. Uydu ile yer istasyonu arasinda
ivmeli degisen goreceli hizdan kaynakli, LEO uydu sistemlerinde tasiyici
sinyalin frekansi hizli degisen yuksek frekans kaymalariyla sekillenmektedir.
Uydunun maksimum yiikselme agisinin® 90° oldugu varsayimi altinda, Sekil
1.1’de Doppler frekans degisiminin karakteri ve Sekil 1.2’de ise Doppler frekans
degisim orani zamana bagh olarak gosteriimektedir. Taslyici senkronizasyonu
icin hem genis Doppler frekans araliginin tespit edilmesi hem de frekans

degisim oranina adapte olunmasi, bu tezdeki zorluklardan ilkidir.

Bazi haberlesme sistemlerinde tasiyici senkronizasyonunu kolaylastirmak
adina ya gonderilen sinyalin baslangicinda saf bir sindzoidin eklendigi (pilot
uygulamasi) ya da modulasyon etkisinin bertaraf edilerek senkron olunacak
tasiyici sinyalin ¢ikarildigi varsayilmaktadir [3—7]. Modlileli sinyalden tasiyici
sintzoidal sinyali c¢ikarmak icgin ilk Oonce zamanlama senkronizasyonunun
yapillmasi gerekmektedir; fakat zamanlamayi yapmak igin sinyal Gzerindeki

frekans kaymasi sembol sikhdinin %10-20 civarinda olmasi gerekmektedir [7].

! Yer istasyonu duzlemi ile uydu arasindaki agi yiukselme agisi olarak tarif edilmektedir.
Maksimum yikselme acisinin 90° olmasi ifadesi ile uydunun yer istasyonuna en yakin
yoriingeden gegisi kastedilmektedir.



Bu tez kapsaminda haberlegsme sinyal modelinde sembol sikliginin maksimum
Doppler kaymasindan az oldugu kabul edildigi igin, tasiyici senkronizasyonunda
kabul edilen saf sinls varsayimini dogrudan gerceklestirememekteyiz ve bu da

tezin diger zorlugunu olusturmaktadir.
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Sekil 1.1. Doppler frekans kaymasi
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Sekil 1.2. Doppler frekansinin degisim orani

LEO uydusu ile S-bant Uzerinden yapilan haberlesmede maksimum Doppler
frekans kaymasinin  Sekil 1.1’den vyaklagik olarak 50 kHz oldugu
g6zlenmektedir. LEO uydusuna yakin Doppler kaymasinin etkin oldugu bir diger
sistemde GNSS’dir (Global Navigation Satellite System). Var olan GNSS
uydularinda maksimum Doppler kaymasi yaklasik olarak 5 kHz civarindadir [8].

GNSS  sistemlerinde  bugline kadar darbe  sekillendirici filtreler
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kullaniimadigindan [8] ve ayrica kullanilan sinyal modellerine gogu zaman pilot
da dahil edildiginden bu tez kapsaminda karsilagilan problem, bu sistemlerde
olusmamaktadir. Clnkl pilot sinyali gonderilmese dahi, bu sistemlerde darbe
sekillendirici ~ filtreler (6rn. SRRC (Square Root Rised Cosine))
kullanilmadigindan tasiyici senkronizasyonu igin gerekli olan sinuzoidal sinyal,
zamanlama senkronizasyonunu gerektirmeden elde edilebilmektedir. LEO
haberlesme sistemlerinde ise hem darbe sekillendirici filtreler kullaniimaktadir
hem de GNSS sistemlerinden daha genis bir Doppler frekansi ile basa ¢ikiimasi

gerekmektedir.

Gundmuzde kullanilan LEO uydu haberlesme sistemlerinde, haberlesme
baslangicinda modilesiz tasiyici sinyalin génderildigi [9] ve senkronizasyonun
kolaylikla yapilabilmesi icin 6zel tasiyici modulasyon modlarinda haberlesmenin
yapildigi gézlenmektedir [10]. Fakat bu tezde, gunumuzde LEO igin geligtirilen
haberlesme sinyal modellerinin aksine, haberlesme silresince sadece darbe
sekillendirici filtreden geg¢mis BPSK modilleli bir sinyal ile haberlesildigi
varsayimi altinda GNSS sisteminine gore daha etkili olan Doppler frekans
degisimi ile basa ¢ikilmistir. Bu sinyal modeli varsayimi problemin ¢dézimune
getirdigi zorlugun yaninda bu tezde yeni bir yaklasimin dogmasina sebep

olmustur.

Uydu haberlesmesinde tasiyici senkronizasyonu, hassas frekans takibi ve kaba
frekans kestirimi (frekans kazanimi) olmak Uzere iki adimda icra edilmektedir
[11]. Hassas frekans takibi diye tarif edilen asama, PLL devresinin Costas
uygulamasi temellidir. Doppler frekansinda degisim sikliginin yiksek olmasi bu
yapilarin genel tasarimini ve O0&zellikle dongu filtre tasarimini kritik hale
getirmektedir. Literatirde [12-15]'te hassas frekans takibinde 2.derece FLL
yardimli 3.derece PLL vyapilarinin genel mimarisi verilmekte ve cesitli
optimizasyonlar sunulmaktadir. [16]da GNSS alicilarinda FLL tasariminin
iyilestiriimesi hakkinda onerilerde bulunulmakta ve [17]de ise tasiyici takibi
teknikleriyle ilgili olarak genel bir inceleme sunulmaktadir. [18—20]'de hassas

frekans takibi olarak Kalman filtre tabanh ¢ozumler gelistiriimistir.



Uydu haberlesmesi baglangicinda, alinan sinyalin tasiyici frekansi ile yerel
osilator frekansi arasindaki fark frekans takibi blogundaki PLL’nin kestirip
diuzeltebildigi frekans farki arahgini (pull-in range) fazlasiyla gegmektedir [6]. Bu
durumda, bilinmeyen frekans kaymasi, PLL frekansini yavasg¢a kaydirarak
olusacak bir tarama ile tespit edilebilir [6]. Fakat bu segenek Doppler kaymasi
durumunda ¢ok yavas kalacagi i¢in kaba frekans kestirimi diye tarif edilen
yapilar i¢in c¢esitli kestiriciler sunulmaktadir. Bunlar ardisik ve ardisik olmayan
korelasyon degerleri arasindaki faz farki bilgisini kullanan kestiriciler ve FFT
tabanh kestiriciler olmak Uzere iki gesittir [21]. Ik olarak [22]'de sunulan FFT
frekans kestiricisi, hesaplama maliyetinden o6dun vererek dusik SNR
degerlerinde ylksek ¢ozinurllikte kestirim yapabilmektedir [7]. [21,23-27]de
sunulan faz farki deg@erlerini kullanan Kkestiriciler ise FFT'ye gore dusuk

hesaplama maliyetinde lakin daha yuksek SNR’de ¢alismaktadir.

Bu tez kapsaminda varsayilan en disuk SNR degeri (~30 dB), faz farki bilgisini
kullanan kestiricilerin ~ kullanimini - miUmkuin  kilmaktadir; fakat sembol
senkronizasyonu yapmadan gelen sinyalden dogru faz farki degerleri
hesaplanamadigindan, dogrudan bu Kkestiriciler kullanilamamaktadir. Bolum
4.1.2.1’de belirtildigi Uzere hassas frekans takibi baslatabilecek kadar az hatali
frekans kestirimi yapabilmek igin hesaplama maliyetinden 6din vererek FFT
uzunlugunu artirmamiz gerekmektedir. Fakat bu tez kapsaminda, verilen mimari
ile hesaplama maliyetini artirmadan senkronizasyon problemi ¢oézulmektedir.
Doppler frekansinin  sembol sikhdindan genis olmasi  nedeniyle
gerceklestiriilemeyen zamanlama senkronizasyonunun yapilabilmesi i¢in gerekli
olan frekans hatasi varyansinda bir kestirim ilk 6nce FFT le
gerceklestiriimektedir. Sonrasinda faz farki bilgisini kullanan kestiriciler arasinda
en duguk hesaplama maliyetine sahip olan Kay kestiricisi [7] ile frekans hatasi

hassas frekans takibi blogunun gereksinim araligina indirilmektedir.

Tasiyicl senkronizasyonu icrasinda 6nemli bir yer ihtiva eden zamanlama
senkronizasyonu, [2,28,29] gibi kitaplarda iyi yapilandinimistir.  Early-Late,
Gardner, Mueller&Muller gibi zamanlama hata dedektéri temelli zamanlama
senkronizasyonlari siklikla kullanilan yontemlerdir [28,30-32]. Bu tezde

zamanlama senkronizasyonu hem sinyali tepe noktasinda érnekleme vazifesini
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gerceklestirmekte hem de tasiyici senkronizasyonunda istenilen sinyal
modelinin elde edilmesinde kullaniimaktadir.

Literatirde hizli degisen ylksek frekans kaymalarina maruz alicilarda
senkronizasyon yapisinin farkl birimleri i¢in ¢alismalar olmasina ragmen, bu tez
kapsaminda sembol sikliginin maksimum Doppler kaymasindan az oldugu LEO
uydu alicisi igin genel alici mimarisi verilmektedir. Burada geligtirilen alici
mimarisi programlanabilir, esnek tasarim sunan, sayisal sinyal igleme tabanli
[33] yazilim tanimh radyo (SDR) yapisi Uzerine insa edilmistir. SDR yapisi ile
SDR o6ncesi gereken RF 6n kat mimarileri Bolum 2'de verilmektedir. Ayrica bu
bdlimde tasarlanan alici mimarisinde tasiyici ve ornekleme frekans planlamasi
ve ilgili kuramsal bilgiler verilmektedir. Bolim 3’te senkronizasyon ve
demodutlasyon iglemlerinin gergeklestirildigi LEO uydu alicisi igin girdi olan
sinyal modeli olusturulmaktadir. Burada, alinan sinyalin sahip oldugu SNR
dinamig@i ile uydunun maksimum yukselme agisina bagli olarak uydunun yer
istasyonuyla haberlesme slresinin ve Doppler frekans kaymasinin g¢ikarimi
yapiimaktadir. Bu tezin esas kapsamini olusturan sayisal olarak tasarlanan
senkronizasyon ve demodulasyon mimarisi ise Bolum 4’te ilgili teorik bilgilerle
beraber sunulmaktadir. Bolum 5’te geligtirilen alici mimarisi igcin MATLAB
benzetim sonugclari gosteriimektedir. Bolium 6’da ise tezin genel degerlendirmesi

yapiimigtir.



2. SDR TABANLI ALICI MIMARISi ve FREKANS PLANLAMA

Bu bdlimde oncelikle, tez kapsaminda tasarlanan alici mimarisi ile bu mimaride
mihenk taslarinin seciminde 6nemli kistas olan RF alici 6n kat mimarileri,
hususiyetle yazilim tanimli radyo kavrami ve ilgili teorik bilgiler verilmektedir.
Sonrasinda, sec¢ilen mimari Uzerinde sinyalin sahip oldugu tasiyici frekans ve ilgili
ornekleme frekans degisim seyri ve bunlarin degisim gerekgeleri anlatilarak genel

frekans planlama gercevesi sunulmaktadir.
2.1. Alicida RF On Kat Mimarileri

Tipik kablosuz haberlesme alici tasariminda siklikla kullanilan 3 tane yapi
mevcuttur. 1918 yilinda Edwin Armstrong tarafindan gelistirilen sUper-heterodin
alict mimarisi siklikla kullanilan alici mimarilerinin ilkidir [34]. Homodin veya sifir-1F
(zero-IF (Intermediate Frequency)) diye de tabir edilen diger énemli bir mimari de
dogrudan donusum (direct conversion) alict yapisidir. Sifir-IF yapisinin maruz
kaldigi DC sapma, 1/f gurultustu gibi problemlerin etkisini bertaraf etmek igin
gelistirilen diger en énemli mimari de Diisik-IF (Low-IF) alici yapisidir. ilerleyen

kisimlarda bahsedilen RF 6n kat mimarileri daha yakindan incelenmektedir.
2.1.1. Suiper-heterodin

Tasarimi eskiye dayanan fakat temellerinin saglam atilmasindan, yuksek segicilik
ve yuksek duyarlilik gibi istenilen 6zelliklere sahip olmasindan dolayi, super-
heterodin yapisi gunuimuizde alici mimarilerinin genel c¢ogunlugunda tercih
edilmektedir [35]. Bu yapi tek donuisum (single conversion) ile insa edilebilecegi
gibi ¢ift ddnugum (double conversion) tzerine de temellendirilebilir. Sekil 2.1’de tek
doénusum super-heterodin alici mimarisi gosterilmektedir. Bu yapida dnce anten ile
alinan sinyalde istenilen frekans bandinin gegcirilmesi icin bir bant gegiren stizgeg
(BPF kavite veya seramik bir filtre olabilir) kullaniir. Devaminda RF sinyali,
seviyesinin ylkselmesi igin bir LNA’dan (Low Noise Amplifier) geger ve sonrasinda
sinyal, spektrumda istenilen IF degerine karistirici yardimiyla indirilir. En sonunda

karigtirici ¢ikisi, istenilmeyen bantlari sizmek igin bir BPF’den gegirilir.
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Sekil 2.1. Tek donusum super-heterodin alici mimarisi

istenilen IF degerine LO (Local Oscillator) ile RF sinyalinin frekans fark degeri ile
ulasilir [36]. Bu da bu topolojinin en temel konusu olan eslenik frekansinin
bastiriimasi ihtiyacini hasil etmektedir. Super-heterodin alicida eslenik (image)
frekansinin bastiriimasi ihtiyaci, istenilen IF frekansina hem f. o + fir hem de fo -
fir frekans bilesenlerinin inmesinden kaynaklanmaktadir. Bu sebeple karistirici
oncesi inmesini istemedigimiz kisim anten sonrasi Anti-eslenik filtre ile stzulGr.
Eslenik frekansinin bastiriimasinda kullanilan filtrenin tasarimini ve kanal secimini
kolaylastirmak icin ¢ift donuslim super-heterodin yapisi da tercih edilmektedir. Bu
yapinin tek donusumden farki, iki asamali frekans indiriimesidir. Bu sebeple bu

sistemde ikiser LO ve karistirici kullaniimaktadir.
2.1.2. Dogrudan Donusiim

Eslenik filtre ihtiyacini ortadan kaldiran super-heterodin yapisinin aksine sinyali
dogrudan tabanbanda indiren, Sekil 2.2'de gosterilen alici mimarisi dogrudan
dontsim  (direct conversion) veya sifir-IF  (zero-IF) yapisi  olarak
adlandiriimaktadir. Bu topoloji burada goésterilenin aksine karmasik karistirici ve I-
Q kollar1 arasinda istenilen faz farkini kontrol eden ileri duzey algoritma yardimiyla
da olusturulabilir [37]. Sinyalin dogrudan tabanbanda indirilmesi analogdan
sayisala gegisi, tim tabanbant islemlerini ve sayisal demoduilasyon islemlerini
mumkin olan en duslk frekansta kosturulmasina olanak tanimaktadir. Bu 6zellik
dogrudan donusum alicilarini evrensel tum alicilar i¢in uygulanabilir bir aday
kilmaktadir. Fakat yapinin bazi dezavantajlari da vardir. Ozellikle bu yapi DC

ofsetten ve 1/f gurlltistiinden oldukga etkilenmektedir [36]. LO sinyalinin RF sinyal



yoluna sizmasindan kaynakli kendinden karigtirma (self-mixing) sorunu da diger

bas edilmesi gereken bir konudur.
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Sekil 2.2. Dogrudan donusuim (zero-IF) alici mimarisi

2.1.3. Diigiik-IF

Zero-IF alicilarinda karsilasilan 1/f gurultist ve DC offset guriltisinden kurtulmak
icin geligtirilen diger bir alici mimarisi de dusuk-IF (low-IF) alici mimarisidir. Direk
olarak sinyali tabanbanda indirmek yerine birka¢ yiuz kHz mertebelerine indirerek
istenmeyen gurlltt etkenlerinden kurtulmak amaglanmistir. Fakat bu durumda

eslenik sinyali filtreleme ihtiyaci yeniden ortaya ¢ikmaktadir [36].
2.2. Yazilm Tanimh Radyo

GuUnumuzde yazilim tabanh radyo (SDR) gelismis radyo sistemlerinde kullanilan
temel unsurdur [38]. YUksek hizli, ylksek performansli ve ayni zamanda makul
fiyath tumlesik devrelerin (ADC, DAC, Microprocessor, Memory) gelismesiyle,
SDR sistemleri tim haberlesme sistemlerinde yayginlasarak bu sistemlerin temel
bileseni haline gelmigtir. SDR tanimi, genis frekans spektrumunda ve genis
modulasyon yelpazesinde programlanabilir donanim-yazilim platformu araciligiyla

sinyalleri alabilen radyo haberlesme sistemlerine kargilik gelmektedir [38].



Bu sistemde tasarlanmig bir alici platformu degigse bile 6nceden yazilmis alici
kodlarinin ciddi bir degisiklik yapilmadan kullanilabilmesi, SDR sistemlerinin
yayginlagsmasinda oncu olan unsurlardan biridir. Alici yazilimi, genel veya 06zel
amacli DSP (Digital Signal Processing) bloklariyla veya FPGA veya bunlarin
karigsimiyla olusturulmus platformlarda gelistirilebilir. Gonderilen sinyalin merkez
frekans veya bant genigsligi gibi parametrik degerlerinden herhangi biri degistirildigi
vakit, donanim tanimli radyo yapilarinda tim sistemin yeniden tasarlanmasi
gerekmektedir [39]. Fakat SDR yapilarinda sistem degisikligi tim sistemi

degistirmeden yalnizca yazilim guncellemesi olarak yapilabilmektedir.
2.2.1. Genel SDR Alict Mimarisi

Sekil 2.3'te gosterilen genel SDR alici mimarisinde en énemli yapi analogdan
sayisala gecisi sagladigi icin ADC elemanidir. ideal SDR yapisinda yeniden
yapilandirilabilirligi artirmak adina bu elemanin antene mumkin oldugunca yakin
kullanilmasi gerekmektedir [40]. Buna ragmen ¢ogu zaman ADC o6ncesi analog
olarak taslyici frekansi dusuren bir RF 6n kata ihtiyac duyulmaktadir. Genellikle

burada, uygulama 6zelinde énceden anlatilan RF 6n kat mimarilerinden biri tercih

edilmektedir.
A\
RF ON KAT ORNEKLEME SINYAL
> BLOGU » ADC » FREKANS ISLEME
DEGISIMI
ANALOG b SAYISAL

Sekil 2.3. Genel SDR alici mimarisi

ADC sonrasi elde edilen veri akisi DC’den drnekleme frekansinin yarisina kadar
spektrumda yer kapladigi igcin ¢ogunlukla ADC sonrasi bir frekans seyreltme
bloguna ihtiyag duyulmaktadir. Boylelikle hem ilgili bant araligina
odaklaniimaktadir hem de sinyal islemeyi minimum frekansta ¢alistirmak mimkuin

olmaktadir. Ayrica, bu blokta DDC (Direct Down Conversion) iglevi de
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gerceklestirimektedir. Yani gelen sinyalin tasiyici frekansi da istenilen degere
indirilebilmektedir. Sinyal isleme blogunda ise demodulasyon, tasiyici frekans

kestirimi ve takibi ve zaman kurtarma gibi algoritmalar ¢alistirlmaktadir.

Kullanilan ADC’nin drnekleme frekans degerinin hem IF frekans segiminde hem de
ADC oncesi kullanilmasi gereken elemanlarin 6zelliklerini belirlemede dogrudan
etkisi vardir. IF frekans sec¢imine etkisi Bolim 2.4’te (frekans planlama boéliminde)
anlatiimaktadir. Ayrica ADC’nin tium basarimda calisabilmesi igcin ADC Oncesi
kullaniimasi gereken elemanlar olan AGC (Automatic Gain Control) ile AAF (Anti-
Aliasing Filter) bilesenlerinden Bolum 2.3’te bahsedilmektedir.

SDR vyapisi ayni zamanda RF o6rnekleme diye tabir edilen RF 6n kat blogu
kullaniimaksizin da tasarlanabilir. Burada sinyal herhangi bir LO sinyaliyle
karigstinimadan on segici filtre sonrasi yuksek ornekleme frekansina sahip ADC
yardimiyla o&rneklenir. Sonrasinda RF 6n kat mantidi sayisal olarak ilgili
donanimda islenir. Devaminda gerekli sinyal islemeler yapilir. Fakat burada
demodule edilebilir alinan sinyalin frekans bilesenlerinin, drnekleme frekansinin

yarisindan az olmasi gerekmektedir [38].

2.3. LEO Uydusu igin SDR Tabanl Alici Mimarisi

Bu tez kapsaminda LEO uydusu S-Bant BPSK moduleli haberlesme alicisi igin
SDR tabanl bir alici tasarlanmistir. Bu tasariminin omurgasini stiper-heterodin RF
on kat yapisi, ADC ve gerekli 6n elemanlari ve son olarak FPGA olusturmaktadir.

Kullanilan sistem mimarisi Sekil 2.4’te gosterilmektedir.

Alicida ilk dnce anten yardimiyla S-bant frekansinda alinan sinyal stper-heterodin
yapisiyla tercih edilen bir IF frekansina indirilir. Bu IF frekansinin belirlenmesi
ADC’nin o6rnekleme frekansiyla ve uygulanan oOrnekleme c¢esidiyle dogrudan
iligkilidir. Tasarlanan yapida band gegirici drnekleme metodu tercih edilmigstir. Bu
tercihin neticesinde ADC Oncesi ortusme onler filtre (AAF) olarak BPF kullanma
ihtiyaci hasil olmustur. Bu konu bant gegirici 6rnekleme bdliminde (Bélium 2.3.1)
detaylandiriimistir.
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Sekil 2.4. SDR tabanli LEO uydu alici mimarisi

LEO uydu sisteminde aliciya gelen sinyalin glcu yuksek dinamikte degismektedir.
ADC’nin istenilen tam dinamik ortamda calisabilme gereksinimi de ADC Oncesi
AGC kullanim ihtiyacini dogurmustur. Ginumuzde AGC olarak sayisal sinyal
isleme bloguyla Uretilen binary veriyle surtlen zayiflaticilar (6rn. VGA: variable

gain amplifier) kullaniimaktadir [38].

ADC ile elde edilen sayisal veri, Bolum 2.3.2’de belitilen sinyal igleme islevlerini
gerceklestirmek Uzere FPGA’ya beslenir. Burada sinyal igleme icin FPGA'nin
tercih edilme sebebi kullanici tarafindan programlanabilir olmasi, blytk miktarda
veriyi paralel olarak igleyebilmesi [38] ve uzay ortamina uygun secgeneklerinin

olmasi gibi nedenlerdir.

2.3.1. Bant Gegirici Ornekleme

Dusuk gegis (lowpass) sinyalleri drneklemede, Nyquist kistasi yani sinyalin icerdigi
maksimum frekansin iki kati frekansta érnekleme kurali gecerlidir [41]. Fakat
bandpass sinyaller icin gelistiriimis teknik secildigi zaman, 6rnekleme frekansini
ilgili sinyalin bant genisliginin minimum ki kati olacak sekilde secebilmekteyiz.
Bant gecirici drnekleme sadece ADC’nin galisma hiz gereksinimini dusirmekle
kalmayip ayni zamanda ilgili zaman araliginda surekli sinyali kapmak icin gerekli
olan sayisal hafiza ihtiyacini da distrmektedir [42]. Ornekleme frekansi dogru

olarak belirlenirse bant gegirici érneklemenin diger bir faydasi da IF’deki sinyali
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dogal olarak dislk-IF veya tabanbanda dogrudan indirmesidir [40]. Ornekleme

frekansinin nasil dogru secilecedi konusu bu boélimde anlatiimaktadir.

Sekil 2.5te fs ornekleme frekansiyla 6rneklenmis sayisal sinyalin spektral
kopyalariyla beraber spektrumu gosterilmisti. Onceden belirtildigi  Gzere
orneklenen sinyal DC’den ornekleme frekansinin yarisina kadar olan bir aralikta
sinirhdir [38]. Fakat sinyalin spektrumunu kopyalariyla beraber resmetmek bant

gegcirici ornekleme konusunun daha iyi anlasiimasini saglamaktadir.

1.Pencere 2.Pencere 3.Pencere 4 .Pencere

T T T T — Frekans
-fs/2 fs/2 fs 3fs/2 2fs

N

Frekanslari

Sekil 2.5. Bant gegcirici 6rnekleme ve spektral kopyalari

Spektrumda DC’den sonsuza kadar her fs/2 kadar araliga Nyquist bdlgesi [43]
veya Nyquist penceresi [38] denmektedir. fs/2’nin tamsayi katlarina da katlama
frekansi denmektedir [43]. Bu frekansa katlama frekansi denmesinin sebebi sudur:
Surekli sinyali ornekledigimiz vakit sanki sonsuzdan itibaren en yakin katlama
frekansindan katlaya katlaya surekli sinyali DC ile fs/2 arasina sikismis sayisal bir
sinyal olarak géstermeye baslyoruz. Sekil 2.5 Gzerinden bahsedersek ilk 6nce 2fs
oncesi sinyallerin 4. pencere Uzerine katlandigini farz edelim. Sonrasinda
ornekleme ile 4. pencere 3fs/2 katlanma frekansindan 3. pencere Uzerine katlanir.
Sonra 3. pencere ikiye, en nihayetinde iki de 1. pencereye katlanarak érnekleme

islemi tamamlanir.
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Burada gbze carpan husus ¢ift sayidaki pencerelerdeki sinyaller en sonunda
birinci pencereye geldikleri vakit spektral olarak donmus olarak inmektedir [42]. Bu
sebeple surekli sinyalleri ornekledigimiz zaman ilgili sinyalin tek sayidaki
pencerelerde olmasina veya c¢ift sayida katlama yapmaya dikkat etmemiz
gerekmektedir. Ikinci diger husus da, spektrumda DC ile fs/2 araligina tiim frekans

bilesenleri indiginden ilgili pencere haricini filtreleme ihtiyaci ortaya ¢cikmaktadir.

Ortisme olmadan &rnekleme yapabilmek igin 6rnekleme frekansi hem bant
genisliginin 2 katindan buyuk olmalidir hem de sinyalin tasiyici frekansi ve bant
genisligi arasinda m’nin rastgele pozitif bir tamsayi oldugu varsayimiyla soyle bir

iliskiyi saglamahdir [42]:

2f.— B 2 B
Je > fi = Jet
m m+1

Tasiyici  frekans f, ile gosterilirken, ilgili sinyalin bant genigligi B ile
tanimlanmaktadir. Bu denklemde m'yi katlama sayisi olarak dusgunebiliriz.
Onceden belirtildigi gibi eger katlama sayisi yani m ¢ift sayi olursa sinyal herhangi
bir degisiklige ugramadan iner. Aksi halde, eger m tek sayi olursa spektral evirme
olur [42]. Aslinda m tek say! segildiginde tersylz olma problemini diuzeltebiliriz
ama bu da sisteme ilave bir sayisal islem kiilfeti getirmektedir. ilave olarak, eger
sinyalin orijinal pozitif spektral bandpass kismi tasiyici frekans etrafinda simetrik

ise, spektral evirme bu durumda problem teskil etmemektedir [42].

Bant gecirici 6rneklemeyi daha iyi anlamak adina Sekil 2.6’da 40 MHz tasiyici
frekansta 100 kHz bant genisligine sahip bir sinyalin 6rneklenmesi
resmedilmektedir. ilk énce verilen tasiyici frekans ve bant genisligi icin érnekleme
frekansinin deger araligi m'ye bagli olarak hesaplanir. Eger m=2 (3. Nyquist
penceresi) olarak secilirse bu durumda o6rnekleme frekansinin 26,7 MHZz'den
biylk, 39,95 MHz'den kiicik olmasi gerekmektedir. ikinci olarak, &rnekleme
frekansini 6yle segmeliyiz ki sinyalin bandi Nyquist penceresinin ortasisinda olsun.
Baoylelikle, bant gegcirici 6rnekleme 6ncesinde gerekli olan AAF’nin uygulamasi
kolaylasmaktadir. Bu sebeple, bu drnek sinyal icin drnekleme frekansi 32 MHz
olarak segilmistir.
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Sekil 2.6. Ornek bir sinyalin bant gegirici teknikle érneklenmesi

Ornekleme o6ncesi filtreleme Sekil 2.7’deki gibi dogru ve vyeterli bir sekilde
uygulanmadigi vakit bant gegirici drneklemede SNR kaybi olugsmaktadir. Bir sinyali
ornekledigimiz zaman o6rneklenen sinyal DC ile fs/2 arasinda yerlestigi icin tum
gurdltt seviyesinin de katlanarak bu aralia oturmasi bu SNR kaybinin temelini
teskil eder. Eger hig filtreleme yapilmadan érnekleme yapilirsa olusan SNR kaybi

(Dsnr) katlama sayisi m'ye bagl olarak su sekilde verilmistir [42]:

DSNR = 10 loglo(m + 1) dB

Genlik AAF karakteristigi

T (9% ”ﬂm Fre kans

52 fs (M-Hsl2 mHs/2  (m+1)Hs/2

Sekil 2.7. ADC 6ncesi kullanilan AAF karakteristigi
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Bu denklemde ilgili sinyalin (m+1)*fs/2 frekans otesinin LPF ile suzildagu
varsayillmigtir. Fakat pratikte durum boyle olmamaktadir. Eger en uygun AAF

karakterinden sapilirsa SNR kaybi1 denklemi asagidaki denkleme dénusdur:

Xm
1010
Xi

%1010

Dgyg = 101log

Xi, I'ninci Nyquist penceresindeki filtre zayiflamasina (dB) ve X ise sinyalin
bulundugu penceredeki filtre zayiflamasina (dB) denk gelmektedir. Logaritma
icerisindeki toplama isleminde bu bastirmanin ihmal edilemeyecek olanlari adina

yapilmasi pratik olarak yeterli olmaktadir.

2.3.2. FPGA Yapilandirmasi

ADC sonrasi elde edilen sayisal verinin islendigi FPGA i¢c yapisi Sekil 2.8'de
gOsterilmektedir. Veri isleme bloklari arasindaki dongu Sekil 2.8'de belirtilen
sirayla gerceklesmektedir. ilk asamada ADC’de uygulanan bant gegirici drnekleme
teknigine benzer seyreltme islemi FPGA’de gergeklestirilerek ana algoritma
blogunun hem calisma frekansi dusurilmis hem de tasiyici frekansi istenilen
deg@ere indirilmis olur. Sonrasinda algoritmanin temellerini olusturan kaba frekans
kestirimi, hassas frekans takibi ve zamanlama senkronizasyonu bdlumlerine
ihtiyag duyulan oOrnekleme frekansinda oOrnek degerleri, [-Q ayristirma ve
seyreltme bloguyla uretilir. ilk 6nce kaba frekans kestirimi yapilir, sonrasinda ise
zamanlama ve frekans senkronizasyon islemleri gerceklestirilir. Sekil 2.8'de
kirmizi oklarla gosterildigi Uzere, bu bloklar arasinda geri besleme ve ek veri akigi
mevcuttur; lakin burada yalniz numaralandirilan hatlar frekans planlamasina
dogrudan etkide bulunmaktadir. Bu bloklar Bélim 4’te teferruatiyla anlatilmaktadir;

fakat bu asamadan sonra frekans planlama ile ilgili kismina temas edilmektedir.

15



I
| -Q I
= IR | .| BPF& | Ayristirma Zamanlama
@' % » ADC |@ "| Seyreltme @ d & @ "| Senkronizasyonu I
I Seyreltme |~ | |
AAF | x | |
| @ ® |
I | A 4 : I v |
I .
| Kaba ! Hassas |
| Frekans |- —-- Frekans I
| Kestirimi Takibi |
I
L o _______ b

Sekil 2.8. ADC sonrasi FPGA igerisindeki mimari

2.4. Frekans Planlama

Ornekleme frekansini etkileyen en temel unsur zamanlama senkronizasyonu
blogudur. Bolim 4.2’de gdsterilen zamanlama algoritmasinda kullandigimiz yapi
dolayisiyla her bir semboll 4 6rnek ile gostermemiz gerekmektedir. Yani Sekil

2.8’de 5. hatta sinyalin 6rnekleme frekansi sembol sikliginin dort katidir.

fss = 4R, (2.1)

3. kademedeki drnekleme frekansinin belirlenmesi, Sekil 2.9’da i¢ yapisi gosterilen
alinan sinyalinin | ve Q bilesenlerine ayrilmasi ve seyreltiimesi bloguyla dogrudan
ilgilidir. Burada, kullanilan karigtirici sonrasi olusan yuksek frekans bilesenlerini
suzmek icin LPF uygulamasi gerekmektedir. Bu islem sayisal olarak FIR (Finite
Impulse Response) filtreleme seklinde yapilacagindan, tercih edilecek tasiyici ve
ornekleme frekanslari bu sayisal islemin karmasikligini etkilemektedir. Diger bir
ifadeyle bu asamada taslyici ve Ornekleme frekanslarini dyle segmeliyiz ki FIR
filtrenin eleman sayisini minimize etsin. [44]'te M’'nin FIR filtre uzunlugunu, BW’nin
de filtrenin érnekleme frekansina gére normalize edilmis gegis bdlgesinin bant

genigligini temsil ettigi bir denklem verilmistir:

16



M~— (2.2)

Bu denklem bize tasarlanan filtrelerde mumkuin oldugunca sert gegis bolgelerinden
(dar filtre bant gecislerinden) kaginmamiz gerektigini soylemektedir. Bu sebeple I-
Q ayristirma devresinde tagsiyici frekans, ornekleme frekansinin dortte biri (fs3/4)
olacak sekilde secilmigtir. Boylelikle karistirici ¢ikisi sinyaller iki ug noktaya
kayarak (biri DC etrafina digeri ise fs3/2 frekansi etrafina) tasarlanacak filtrede
minimum egimli bir gegis bolgesine sahip oluruz. Ayrica FIR uzunlugunu daha da
azaltmak igin 3. asamada 6rnekleme frekansi 5. hatta gére 2" kati olacak sekilde
tercin edilerek kademeli filtreleme ve seyreltme islemi gerceklestiriimektedir.
Cunkl 2'nin katlarinda kademeli seyreltme herhangi bir donanim Uzerinde
uygulama maliyetini daha da asagiya cekmektedir’. Buradaki n degeri mevcut
sartlara gore secilebilir. Bolum 4.1.1.1’de fs3 6rnekleme frekansinin segimiyle ilgili

ayrintili bilgi verilmektedir.

X
4>®—> ~——> |faz

A

LPF

~ o
2 NCO
/2

B

Sekil 2.9. 1-Q faz kollarina ayristirma devresi

(¢

——> Q-faz

LPF

ADC'yi fs3 ornekleme frekansi ile galistirirsak, ¢ogu zaman fs3 frekansi ADC
oncesi AAF’nin gegis bolgesine gore dusuk kalacagindan analog olarak tasarlanan

AAF tasarimi zorlagsmaktadir. Yani duslik o&rnekleme frekansi, Nyquist

% iki ile kademeli seyreltme yapildiginda her agsamada ayni FIR filtre katsayilarini kullanmak
muimkun oldugudan hafiza ihtiyaci azalmaktadir.
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penceresinin daha dar olmasina sebep olarak analog filtre tasarimi
zorlagtirmaktadir. Bunun yerine yuksek bir frekans ile 6rnekleyip sonrasinda FPGA

icerisinde sayisal AAF’den gecirip seyreltme tercih edilmistir.

fs2 = Nfg

Buradaki N degeri tamamen ADC dncesi tasarlanan eslenik filtrenin pratik olarak
tasarlanabilecek en dar bant genisligine gore tercih ediimektedir. ilk dnce mevcut
durumda Uretilebilecek en dar analog AAF tasarimi gergeklestirilir. Sonrasinda
SNR kaybi olusturmamak {izere optimum® N degeri, tasarlanan analog AAF’ye

gore tercih edilir.

Sekil 2.8'de belirtilen kademelere goére tasiyici frekansinin ve oOrnekleme
frekansinin degdisimleri Doppler frekans kaymasinin sifir oldugu varsayimiyla
Cizelge 2.1'de gosterilmektedir. Buradaki fs4 o6rnekleme frekansi 8Rs olarak
secilmis olup nedeni Bolum 4.1.2.1°de ayrintili anlatiimaktadir. Hassas frekans
takibi blogu da uyumlu filtre gikigi ile hata sinyali Urettiginden sembol sikligiyla, Rs,

guncelleme yapmaktadir.

Cizelge 2.1’de 1. ve 2. asamadaki tasiyici frekansin belilenmesinde 6nem atfeden
k ve p parametrelerinin nedeni Sekil 2.10 ile anlatimaktadir. Burada N=5
varsayarsak, ADC orneklemesiyle ve FPGA igerisindeki seyreltmeyle sinyalin
spektrum degisimi gosterilmektedir. ilgili parametrelerin (k, p) degisimi temelde
ADC ve seyreltme dncesi AAF’lerin uygulama maliyetlerini azaltmaktadir. Yani 3.
kademeden 2. ve 1. kademelere gecerken bu parametreleri dyle tercih etmeliyiz ki
ilgili AAF’ler dik gecis bdlgelerine sahip olmasin. Bu da ilgili sinyal bantlarinin
Nyquist penceresinin ortasinda olmasiyla basarilabilir. Bu sebeple fc3 tasiyici
frekansi, ilgili LPF uygulamasini kolaylastirmasinin yani sira 2. durumda sinyal
bandinin ilgili pencerenin merkezinde olmasini saglamak igin fs3/4 olarak tercih
edilmistir. Ayni sekilde bu 6rnekte k degerini 1 olarak tercih etmemiz de 1.

kademedeki AAF ihtiyacini kolaylastirmaktadir. Fakat p degderi de tamamen

*N degderini artiriken FPGA icerisinde 6n seyreltmede kullanilan BPF’nin hesaplama maliyetinin
arttigi g6z 6niinde bulundurulmalidir.
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sistemde tercih edilen IF frekansi degderine baghdir. Genellikle birkag kHz bant

genigliginde filtrelemenin mumkdn oldugu 45 MHz civarn IF frekansi olarak

kullaniimaktadir [38]. Fakat 6zel durumlarda farkh IF frekansi tercih edilebilir. IF

frekansi pratik olarak tasarlanabilecek AAF lzerinden dusunulebilir.

Cizelge 2.1. Ornekleme ve tasiyici frekanslari segimi

Kademe 1 2 3 4 5 6
(") k| st fsa fs4 fsS st
rneKieme
Frekansi N.2".Rs 2" 4R | 8Rs | 4Rs | Rs
fc1 fc2 fc3 fc4 fc5 fc6
Taslyici
wY fot pfa=2"Rs+ fes + kifss=
FrekanSI ¢ N S ) rS] 2n.RS 0 O O
k2".4Rs + p.N.2".Rs | 2" R+ k.2".4R
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Sekil 2.10. RF sinyalin ADC girisi ve ADC sonrasi degisim seyri
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3. SINYAL MODELLEME

Bu bdlumde LEO uydu alicisi i¢in gelistirilen algoritmanin temellendirildigi sinyal
modellemesi yapilmaktadir. iletisimde BPSK (Binary Phase Shifht Keying)
moddleli sinyalin kullanildigi varsayimiyla ADC o6ncesi alici sinyalin durumu su

sekildedir.

x(t) = A(t)p(t) cos2nf.t + 2mfat + 6) + n(t) (3.1)

Burada sinyal iki temel etkiye maruz kalmaktadir. Birincisi goreceli hiz
degisiminden kaynakl tasiyici frekans degisimi (f,) iken digeri alici ile verici arasi
degisen mesafeden dolayi sinyal seviyesinin (A(t)) degismesidir. Sinyalin Gzerinde
tek tarafli spektral yogunlugu N, olan AWGN bir guraltd (n(t)) oldugu
varsayllmaktadir. Gonderilen tasiyici frekansi f; ile alicida rastgele olusan faz
degeri O ile gosteriimektedir. Gonderilen veri sinyali (m(t)) tasiyiciya yiklenmeden

once SRRC darbe sekillendirici filtre (h(t)) ile evrisime ugrar.

p(t) = m(t) * h(t)

Termal gurualtd igin, k'nin Boltzmann sabiti(W/K.HZ) ve Tnin alici sistem gurultu

sicakhgi (K) oldugu yerde spektral yogunluk N, su sekilde verilmektedir:

NO:kT

Boltzmann sabitinin 1,379.10-23 W/K.Hz oldugunu ve varsayilan alici mimarisinde
T degerinin yaklasik 600K oldugunu g6z 6nunde bulundurursak N, dBm/Hz

cinsinden yaklasik olarak soyledir:

No apm = —170.82 dBm/Hz
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Bu tezde LEO uydu alicisi igin, yer istasyonu tarafindaki antenin her zaman dik
bakiginin uyduya dogru oldugu varsayimi altinda efektif izotropik yayilma gucu
(EIRP) yaklasik 80 dBm olarak kabul edilmektedir. Alinan toplam gug¢ S ise EIRP,

alici anten kazanci ve kayiplar sonucu degisim gostermektedir.
S = EIRP + GR(B) - LFS - LA - LK

Burada atmosferik kayip L, yaklasik 0.5 dB iken kablo kayiplari Lx 5.7 dB
civarindadir. Lgg bos uzay kaybi olup degeri taslyici sinyalin dalga boyuna (1) ve

alici ile verici arasi mesafeye (R) baghdir.

AtRY?
Lps = [_/1

Haberlesmenin B=5de basladi§i® ve uydunun yer istasyonuna gére en yakin
yoringeden gegtigi varsayimi altinda yukselme agisina bagli bos uzay kaybi Lgg
Sekil 3.1'de gosteriimektedir. Gr(B) ise uydu tarafindaki alici yari kiresel anten
kazanci olup uydu ile yer istasyonu arasindaki yukselme agisina (8) baglh olarak
degisimi Sekil 3.2’de gosterilmektedir. Sonugta yukselme acisina bagli dediskenler
Ggr(B) ve Lgg, uydu ile haberlesme slresince alinan sinyal glici S’nin zamana
bagli olarak degismesine sebep olmaktadir. Fakat sinyal seviyesindeki degiskenlik
ADC 6ncesi AGC ile tazmin edildigi icin burada énemli olan SNR hesabidir. Sinyal
glcundn bit frekansina (Rp) bolinmesiyle elde edilen, bit enerjisinden (E,) ve

guraltd yogunlugundan SNR hesabi soyledir:

SNR _EB_ S
Ny,  R,N,

Buradaki SNR hesabi dB dlgceginde asagidaki gibidir:

SNRug = Sagm — 10log Ry, — Ng apm

* Yer istasyonu dizlemi ile uydu arasindaki yiikselme acisi, 5° veya daha fazla oldugunda
haberlesme mimkiin olmaktadir.

22



168

= = = = =
Ul o)) (o)) )} [e))
(o] o N e [e)

Lrs , Bos Uzay Kaybi(dB)

154

152

ul
=
Ul

25 35 45 55 65 75 85 95 105 115 125 135 145 155 165 175
B(derece)

Sekil 3.1. YUkselme acisina bagli olarak bos uzay kaybinin degisimi
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Sekil 3.2. YUkselme agisina bagli olarak yari kiresel anten kazanci degisimi



Sinyal seviyesi A(t) AGC ile tazmin edildigi igin alici algoritmasinin tasarimini
yalnizca Sekil 3.3'te ylkselme agisina bagl olarak gosterilen SNR (dB) degisimi
ile esitlik (3.1)'de f;(¢t) ile ifade edilen goreceli hizdan kaynaklh Doppler frekans
kaymasi etkilemektedir. Bu sebeple alici algoritmasinda varsayilan sinyal formati

soyledir:

x(t) = p(t) cos2nf,t + 2nfy(t) + 0) + n'(t) (3.2)

55
50

45

SNR(dB)
3

35
30

25
5 15 25 35 45 55 65 75 85 95 105 115 125 135 145 155 165 175

B(derece)

Sekil 3.3. Yikselme acisina bagli olarak SNR degisimi

Dairesel yorungeye sahip LEO uydusunun gegis suresince, Doppler frekans
degisiminin deger araligi ve degisim sikhgi, uydu ile yer istasyonu arasindaki
maksimum ylkselme acgisina gore degismektedir. Uydu ile yer istasyonunun
birbirine en yakin oldugu zaman, aralarindaki agiya maksimum ylkselme agisi
denmektedir. Yani farkh gegis yorungeleri icin farkli Doppler kayma karakterleri
gOzlenmektedir. Hem uydunun gorunurlik penceresinin suresi hem de Doppler-
zaman degisim karakterinin hesaplanmasi maksimum yukselme agisi Uzerinden
yapilmaktadir. Bu sebeple, ilk dnce Sekil 3.4’te gosteriimekte olan yer istasyonu ile
uydu arasindaki ayrilma agisi @(t) , maksimum yukselme agisi cinsinden
hesaplanmaktadir. Boylelikle, ECF (Earth Centered Fixed) koordinat tabanli Sekil
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3.4'te resmedilen uydu ile yer arasindaki geometri kullanilarak maksimum
yukselme acgisina goére tanimlanan zamana bagh degisen Doppler frekans

degisimi, f;(t), hesaplanmaktadir.

Doppler frekans kaymasi, f,;(t) tasiyici frekansla ve 1sik hizi ile normalize géreceli

hiz kadar dogru orantili degismektedir:

fu® = £, 22 (.3

Bu sebeple ilk 6nce goéreceli hizin (v(t)) hesaplanmasi gerekmektedir. Géreceli

hiz da uydu ile istasyon arasindaki uzaklikla iligkilidir.

du(t)

v =g

(3.4)

Doppler frekans kaymasi hesaplanmasinda oneminden bahsettigimiz ayrilma
agisi-zaman iligkisi, ¢ (t), u(t)’nin hesaplanmasinda devreye girmektedir. Sekil
3.4’te gosterilen geometri kullanilarak, verilen maksimum ylkselme agisina gore,
yer istasyonu ile uydu arasindaki mesafe hesaplanmaktadir. Bu geometride
kiresel uc¢gen kanunlarinin gecerliligi icin uydu yoringesinin tam bir ¢ember
oldugu varsayimi yapilmaktadir [45]. Sekil 3.4'te Y noktasi yer istasyonunun
konumunu gostermektedir. Aslinda, Y noktasi sifir Doppler kaymasinin oldugu,
90° maksimum yukselme agisinin gergeklestigi ve uydunun yer istasyonuna en
yakin oldugu yoringe izdugumu noktasidir. U uydunun, yorunge Uzerinde
gorunurlik penceresi igerisindeki rastgele bir noktasi iken U’ maksimum yukselme
acisinin gerceklestigi yorunge uzerindeki konumudur. K ve L noktalari ise U ve U’
noktalarinin yoringe izdusimu Uzerindeki yerleridir. Zamana bagli uydu ile yer
istasyonu arasi uzaklik hesaplamasinin yapildigi ayrintih geometri Sekil 3.5’te
verilmektedir. Burada Ry dunyanin yarigapl ve R, uydunun dinyanin merkezine
gore irtifasi olmak Uzere kosinus kanunu kullanarak zamana bagli uydu istasyon

arasi uzaklik su sekilde degismektedir:
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Sekil 3.4. Uydu yoériingesi ve yerkure arasindaki iligki

Sekil 3.5. Uydu ile yer arasi mesafe ve ilgili bilesenler
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u(t) = \/Rfi + R2 — 2 R4 Ry cosq(t) (3.5)

Esitlik (3.4) ve (3.5) kullanilarak esitlik (3.3) suna evrilir:

fa@® = fc

R4R, [d
dt

cosgo(t)] (3.6)
c\R% + R2 — 2R4R, cosp(t)

Ayrilma agisi-zaman iligkisi, @(t) Sekil 3.6'da gosterilen kiresel lGg¢gen kanunu

kullanarak hesaplanmaktadir.

cosg(t) = cos(p () — d(tair)) cos@(tair) (3.7)

Esitlik (3.7)'yi esitlik (3.6)'da yerine koyarsak:

RaR, sin(¢p(t) — ¢(tai)) cosp(taix) ¢(t)

C\/Ré + R2 — 2R4R, cos(p(t) — d(tair)) cose(tai)

fa@® = f. (3.8)

Sekil 3.5'teki geometriyi kullanarak maksimum ylkselme agisi ile ayrilma agisi

arasinda su iligkiler cikarilabilmektedir:
.B(tdik) = Bmaks

Ry
COS(ﬁmaks + (p(tdik)) = R_COSﬁmaks
u

_1(Ra
(p(tdik) = cos™! (R_ Cosﬁmaks) — Bmaks (3-9)

u
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(1) @ (tax)

K D(t)- D(tax)

Sekil 3.6. Klresel Gg¢gen

Esitlik (3.9)’da bulanan ¢(t;), esitlik (3.8)’de yerlerine yerlestirildiginde zamana

bagli Doppler frekans degisiminin son hali su sekilde olur:

R4Ry, Sin(¢(t) - (.b(tdik)) cos (Cos_l (]R;_i Cosﬁmaks) - ﬁmaks) o(t)

fa®)=fc

C\/Rczl + Rz — 2R4R,, C05(¢(t) - ¢(tdik)) cos (COS—1 (g_z Cosﬁmaks) - ﬁmaks)

Bu denklemde ECF koordinatinda uydunun yoringe agisinin, ¢ (t), ECF koordinat

sisteminde uydunun agisal hizi ile iligkisi soyledir:

d(t) = wger t + Pper(0)

Boylece asagidaki esitlikleri elde ederiz:

d(t) — p(taix) = (t — taix) Wecr

d(t) = Wger

ECI (Earth Centered Inertial) koordinat sisteminde uydunun acisal hizi w,,
yoringe egimi i ve dunyanin agisal hizi w, olarak verildiginde ECF koordinat

sisteminde uydunun agisal hizi wegce [46]'da sdyle tanimlanmistir:
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Wgcrp = Wy, — W, COS I

wg =~ 7.2921159 x 107> rad/sn

Uydunun yorungesini tam dairesel hareket olarak tanimlarsak, uydunun yoringe
uzerinde kararh kalmasi, merkezcil kuvvetin (F)) dinyanin katle ¢ekim kuvvetine

(Fg) esit olmasiyla agiklanir.

Mdmu
F. =G 3.11
Fy = myR, w2 (3.12)

Esitlik (3.11) ve (3.12) birbirlerine esit oldugundan w, suna esgittir;

1 |GM,
Y = Ry | Ry

Esitlik (3.10)'da belirtilen Doppler-zaman formulinde tim parametre degerlerinin

hesaplanmasi yapilmis olup yalnizca verilen B, . dederi igin uydunun gegcis

sureci ve istasyona en yakin zamaninin (tgy) tespit edilmesi kalmistir. Daha

sonraki adimlarda uydunun erigilebilir zaman araliginin ¢ikarimi yapilmaktadir.

Uydunun gorunurlik zamani minimum yukselme acisi ve maksimum yukselme
acisi ile ilgilidir. Sekil 3.6 tzerinden tespit ettigimiz esitlik (3.7)’de t yerine uydunun

gorindr oldugu zaman anlaminda t, ifadesini yerlestirdigimizde asagidaki esitlikleri

elde ederiz;
cosg(ty) = cos (¢(tg) - ¢(tdik)) cosp(tqix)
cosg(t,)
d(tg) — d(tain) = wecr(tg — tai) = co <cos<p(td k)> (3.13)
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Uydunun gegis suresi 2| (tg-td,-k)| kadardir ve esitlik (3.9)'u esitlik (3.13)te
uygularsak verilen minimum gorunurluk agisi (,BQ) ve maksimum gorunurluk agisi

(B aks) icin toplam gegis surecini bulmus oluruz:

s-Cosfg) =B
T(.Bmaks) — WLCOS_l cos (COS Rd(Ru cos g) g) (3.14)
ECF cos (COS_l (R_u cos Bmaks) - :Bmaks)

Bu tez kapsaminda Bg=5° olarak kabul edilmigtir. Esitlik (3.10) ve (3.14)te
belirtildigi Uzere maksimum yukselme agisina gére hem haberlesme suresi hem
de Doppler frekans karakteri degismektedir. Bu durum Sekil 3.7’de 680 km irtifa ve
98° derece yoringe egimine sahip bir uyduda farkli maksimum ytkselme agcilari

(B,,aks) iGiN cizilmistir,

5
25 %10

90°
2 40°
15°
1.5 F 70

1 -
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0ot

051
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Normalize Doppler Kaymasi

151
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_25 1 1 1 1 1 1 1 |
-400 -300 -200 -100 0 100 200 300 400

Zaman(sn)

Sekil 3.7. Farkh B__. . degerleri igin taslyici frekans ile normalize Doppler frekans

karakterleri
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4. FREKANS ve ZAMAN SENKRONIZASYONU

Haberlesme sinyalinin bant genigliginin maksimum Doppler kaymasindan az
oldugu durumda, Bolim 1 de bahsettigimiz tasiyici ve zamanlama
senkronizasyonlari i¢cin FPGA igerisinde sayisal olarak tasarlanan haberlesme alici
mimarisi Sekil 4.1'de gosterilmektedir. Bu yapida tagiyici senkronizasyonunu teskil
eden hassas frekans takibi ve kaba frekans kestirimi bloklari ile zamanlama
senkronizasyonu i¢ ice gecmis vaziyettedir. Sekil 4.1’de gelistirilen mimarinin
tasarim gerekgeleri ve kritik bilesenlerinin izaht bu bdlumde anlatiimaktadir.
Tasarlanan haberlesme alicisinin galisma sirasi Sekil 4.2’deki akis semasi
uzerinden gosteriimektedir. Burada gosterilen galisma sirasindaki kritik adimlar
sunlardir:

1. ik oénce FFT frekans kestirimi, zamanlama senkronizasyonunu
baglatabilecek kadar hata payinda bir kestirim yapar ve devre digi birakilir.
Sonrasinda, zamanlama senkronizasyonu baglatilir.

2. Zamanlama senkronizasyonu sonucunda elde edilen degerlerle KAY
kestiricisi frekans hatasini pull-in araligina indirerek hassas frekans takibi
blogunun ¢alismasini mumkun kilar ve devre digi birakilir.

3. Hassas frekans takibi blogu da arta kalan frekans ve faz hatasini toparlar
ve Bolim 2'de gosterilen sinyal modelinin frekansini takip eder ve
zamanlama  senkronizasyonu  c¢iktilarindan  demodilasyon iglemi

tamamlanmis olur.

4.1. Taslyici Senkronizasyonu

Hassas frekans takibi ve kaba frekans kestirimi olmak Uzere iki adimda
gerceklestirilen [11] tasiyici senkronizasyonu bu bdlimde detaylandiriimaktadir. ilk
olarak, PLL devresinin Costas uygulamasi olan hassas frekans takibi yapisinin
tum kritik bilesenleri ve sistem mimarisi Uzerine etkisi detayll olarak
incelenmektedir. Sonrasinda, haberlesme baslangicindaki frekans hata miktarini
PLL'nin kestirebilip duzeltebildigi frekans hata arahdina indiren, hesaplama
maliyetini azaltmak adina hem FFT tabanl frekans kestiricisi hem de faz farki
bilgisini kullanan Kay kestiricisi olmak Uzere iki asamada uygulanan kaba frekans
kestirimi anlatilmaktadir.
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Sekil 4.1. Gelistirilen LEO uydu haberlesme alici mimarisi
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Sekil 4.2. Geligtirlen LEO uydu haberlesme alicisinin akis semasi
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4.1.1. Hassas Frekans Takibi

Kaba frekans kestirimi blogu sonrasi arta kalan frekans ve faz hatasini kestiren
ve yuksek Doppler kaymasi altinda uydu ile haberlesme suresince tum frekans
degisimini takip eden yapi igin 2. derece FLL yardimh 3. derece PLL dongu
filtreli PLL'nin Costas uygulamasi tercih edilmigtir. Data modulasyonuna karsi
duyarsiz her tasiyici frekans dongust Costas dongusu olarak adlandirilir [14].
Burada modulasyona karsi duyarsizlik, zamanlama senkronizasyonunun faz
dedektorunde kullaniimasiyla basarilmistir. Sekil 4.3'te gosteriimekte olan faz
dedektoru, dongu filtresi ve NCO, Costas dongusunun kritik bilesenleridir. Bu
bilesenler ayrintili olarak ele alinmaktadir.

4.1.1.1. Faz Dedektoru

Faz dedektort, Sekil 4.3'te Costas yapisinda belirtildigi Uzere u¢ temel
bilesenden olusur. Gelen sinyal ile NCO’dan uretilen referans sinyali ¢garpan bir
karigtirici (mixer), karistirici sonrasi olugan yuksek frekans bilesenini sizmek
icin bir LPF ve I-Q kollari ¢ikislarindan faz farki bilgisini elde eden bir ayirtag
devresinden (discriminator) olusur. Faz dedektoérinin iglevi ise gelen sinyalin
tasiyici frekans ve fazi ile NCO araciligiyla uretilen referans sinyalin frekans ve
fazi arasindaki farktan hata sinyalini Uretmektir. NCO’dan Uretilen referans
sinyalin faz degisimi, alinan sinyaldeki faz degisiminin birebir kopyasi oldugu

vakit hata sinyali sifir olur.
NCO cikisinin 2cos(wpt+¢) oldugu ve Costas dongusine gelen sinyalin

p)cos(w t+6)oldugu varsayimiyla I-Q kollarinda karistirici ¢ikislari asagidaki
gibi olur.

s;(t) = p(t)(cos((wc —wy)t+6 — qb) + cos((wc +w)t+6 + qb)) (4.1)
se(t) = p(t)(sin((wc —wo)t+6 — ¢) - sin((wc +w)t+6 + qb)) (4.2)

Bu esitliklerde gorulen yiksek frekans terimlerinin stztlmesi igin iki kolda da
LPF’ler kullaniimaktadir.
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Sekil 4.3. Costas dongusu ve faz dedektorl

llerleyen adimlarda detaylandirdigimiz ayirtag devrelerinden birini segerek de
LPF cikislarindan hata sinyalini elde ederiz. ideal durumda faz dedektérii

cikisindaki hata sinyali:

e)=Ww,—wt+6 —¢ (4.3)

Hata sinyalini elde ederken kullandi§imiz ayirtag devresi Costas dongusu icin
dort tane olup [14]'te verilen bilgiler 1s1ginda Cizelge 4.1’de verilmektedir. Bu
tabloda verilen ayirtag devreleri, Costas dongusunun I-Q kollarinda guraltinin
olmadidi varsayimi altinda Sekil 4.4’te karsilastiriimaktadir. Burada gurultisiz
ortamda sadece ATAN ayirta¢ cikisinin giris hata araligina (£90) goére
¢ogunlukla dogrusal kaldigi gozlemlenmektedir. Fakat guralta varhdinda, butin
ayirtac cikislar yalnizca 0° etrafindaki bodlgede dogrusaldir [14]. ATAN
fonksiyonunun, giris sinyali genligine bagimlihdini kaldirarak genlik kirpici (hard
limiter) olarak da vazife yapmasi, PLL kazancinin ve bant genisliginin
degismemesini saglamaktadir [6]. Bu sebeple, bu tez kapsaminda yuksek

dinamik Doppler karakterli alici sinyali icin ATAN ayirtaci tercih edilmistir.
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Cizelge 4.1. Ayirtag devreleri ve 6zellikleri

Ayirtag Devresi

Algoritmasi

Faz Hata
Cikisi

Ozellikleri

IxQ

sin 2¢

Klasik Costas analog ayirtaci
Dusuk SNR’da uygun
Egim sinyal genliginin karesiyle orantili

Ortalama hesaplama maliyeti

sign(1) x Q

sin€

Yuksek SNR’'da uygun
Egim sinyal genligiyle orantili

En az hesaplama maliyeti

Q1

tane

Standart alti fakat dusik ve yliksek SNR'de
lyi

Egim sinyal genligine bagh degil

Yuksek hesaplama maliyeti

+90° de sifira bolinme durumu

ATAN(Q/I)

iki-kuadrant arktanjant
Yiksek ve diusik SNR’da en uygun
Egim sinyal genligine bagh degil

En ylksek hesaplama maliyeti
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Sekil 4.4. Ayirtag devrelerinin hata hesaplama karakterleri

Faz dedektorinin kritik bileseni olan LPF tasarimini  birkag etken
sekillendirmektedir. Birincisi, esitlik (4.1) ve (4.2)'de gosterilen yiksek frekans
terimlerinin stztlmesi gerekmektedir. I-Q faz kollarinda LPF’ler uyumlu filtre ile
yer degigstirilerek, Costas dongusunun gurultd bagisikhgr artinlabilir [47]. Bu
sebeple, ikinci olarak 1-Q fazl kollar uyumlu filtreden gecirilmelidir. Fakat LPF
yerine uyumlu filtre kullanilirsa, dogru zamanda o6rneklemek icin zamanlama
senkronizasyonunun yapilmis olmasi gerekmektedir. ilerleyen asamada uyumlu

filtre sonrasi zamanlamanin gerekliligi detaylandiriimaktadir.

Sekil 4.5(a)da, sinyalin bant genigliginin érnekleme frekansinin yarisi kadar
oldugu ve merkez frekansin o6rnekleme frekansinin doértte biri oldugu
varsayimlari yapilmaktadir. NCO’dan fs/4 frekansinda sinyalin Uretildigi
varsayimiyla karistirici sonrasi sinyalin spektrumu Sekil 4.5(b)'deki gibi olur.
Burada bir sinyal tabanbanda inerken, fs/4 ile fs/2 arasina ylksek frekansli
bilesen gelmektedir. Sekil 4.5(b)’deki yuksek frekansli terimin stzilebilmesi igin

tabanbanda inen sinyalle yuksek frekansa giden sinyal arasinda bir gegis
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bdlgesinin olmasi gerekmektedir. Bu aciklik da ancak oOrnekleme frekansi
asagidaki gibi segilirse olusur. Bu denklemde p spektral etek faktorind, fy maxs

maksimum Doppler frekans kaymasini ve Rg ise sembol frekansini ifade
etmektedir.

f:S > 2 (Zfd,maks + (1 + p)Rs) (4-4)

«—BW=2fimaks+(1+p)Rs—>

-fs/4 fs/4 fs/2

(@)

-fs/4 fs/4 fs/2

(b)

Sekil 4.5. (a) Varsayilan sinyalin spektrumu (b) Varsayilan sinyalin karistirici

sonrasi olusan bilesenleri

Zamanlama senkronizasyonunun calistigi érnekleme frekansi, veri sikhdinin 4
kati olmasi lazimdir (esitlik(2.1),160kHz). Fakat maksimum Doppler kaymasinin
yaklasik 50 kHz, p=0.65 ve Rs=40kbps oldugu durumda, esitlik (4.3) drnekleme
frekansinin 332 kHz’den fazla olmasi gerektigini sdylemektedir. Bu sebeple LPF
yerine tek asamada uyumlu filtre kullanilmamaktadir, ¢inkd uyumlu filtre 160
kHz'de c¢alismaktadir. Sonugta su c¢ikarimi yapmaktayiz: Tek asamada

karistirici ¢ikisini filtrelemeyip kademeli seyreltme (decimation) ve filtreleme
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islemi yapmallyiz. Zamanlama senkronizasyonu oOncesinde en son agsama

olarak uyumlu filtreden gegirmeliyiz.

Esitlik (2.2)’de belirtilen FIR filtre uzunlugunu azaltmak adina 2’nin katlarinda
seyreltme iglemi tercih edildigi icin (Bolum 2) 6rnekleme frekansi karistirici
sonrasl 2560kHz olarak tercih edilmigtir. Sonrasinda 4 kere LPF ile filtreleme,
devaminda 2 ile seyreltme islemiyle Ornekleme frekansi 160 kHz'e kadar
dusurilmektedir. Devaminda sinyal, uyumlu filtreden gegirilip zamanlama
senkronizasyonu gergeklestirilir. Boylelikle LPF’nin gegis bant genisligi artarak
FIR filtre uzunlugu minimum olmaktadir. Bu bilgiler 1siginda tasarlanan LPF ve
uyumlu filtre karakteristikleri Sekil 4.6’da gosterilmektedir.

(a)
0 T T T
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~
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S -100
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_150 1 L Il Il 1 1 | | |
-0.5 -0.4 -0.3 -0.2 -0.1 0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5
Frekans(*Fs)
(b)
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0 _ -
D 201 .
4
5 -40 - 4
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S 60 i
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-80 - .
_100 | | I I 1 1 1 | |
-0.5 -0.4 -0.3 -0.2 -0.1 0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5
Frekans(*Fs)

Sekil 4.6. Faz dedektorunde kullanilan (a) LPF ve (b) Uyumlu filtre
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Sekil 4.7. Alinan sinyal ve Uzerinde arta kalan tasiyici sinyal

Zamanlama senkronizasyonunun faz dedektériinde bulunmasinin gerekliligi su
sekilde aciklanabili: Tum PLL veya Costas dongusi yapilarinda tasiyici
sinyalin tamamen module edilmedidi yani frekans kaymasinin tespiti i¢in belirli
bir sire modile edilmeyen sinyalin gdénderildigi (pilot sinyal) varsayimi
yapilmaktadir [3]. PLL veya Costas donguslinin saf bir tasiyici frekansta
calismasi demek BPSK moduleli sinyalin zarfindaki sinyalle ¢alismasi anlamina
gelmektedir. CUnku frekans ve faz senkronizasyonu yaparken aslinda Sekil
4.7'de gosterdigimiz modduleli sinyalin Uzerinde kalan tasiyici frekansi, yani
alinan sinyalin zarfinda kalan frekans ve faz hatasini sifiramaya calismaktayiz.
Bu bilgi de BPSK moduileli sinyalin frekans senkronizasyonunu yapmadan 6nce
sembol senkronizasyonunun yapilmasi gerektigini sdylemektedir. Bu durum
matematiksel olarak da agiklanabilir. E§er sembol senkronizasyonu yapilmazsa
ayirtag devresine giren I-Q fazh terimler sdyledir:
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si(t) = p(t)(cos((wc —wp)t +6 — ¢)
so(@®) = p(O)(sin((w. —wp)t + 6 — )

Fakat ayirtag ¢ikisinda esitlik (4.3)’te belirtilen dogru faz hatasi olusmamaktadir:

p()(sin((w, —wp)t + 6 — ¢)
p(t)(cos((we —wo)t + 6 — )

e(t) = atan( ) #= ((we —wot+6 —¢)

Burada olusan esitsizligin sebebi p(t)/p(t) isleminin 1'e esit olmamasindan
kaynaklanmaktadir. ClUnkli BPSK modilasyonunda p(t)/p(t), veri sikhgiyla
orantili olarak 0/0 durumu olugturmaktadir. Boylelikle, dogru faz hatasi bilgisi
elde edilememektedir. Bu durumdan kurtulmanin yolu sembol senkronizasyonu

yapmaktir.

Eger ayirtag devresi dncesinde sembol senkronizasyonunu yaparsak 1-Q fazl
kollardan esitlik (4.5) ve (4.6)'y1 elde ederiz. Burada A sabiti gonderilen bilgiye
gbre =1 olabilir. Boylelikle, onceki durum burada s6z konusu olmayip hata

sinyalini sorunsuzca hesaplayabilmekteyiz.

s;(t) = A(cos((wc —wy)t+6 — qb) (4.5)
se(t) = A(sin((w, —wg)t + 0 — ¢) (4.6)
B A(sin((w, —wo)t + 8 — ¢) B B B
e(t) = atan <A(cos((wc P ¢)> = ((WC wo)t + 6 ¢))

Sonucta faz dedektdrinde sadece bir LPF kullanmamizin yeterli olmadigi, ayni
zamanda uyumlu filtre kullanarak gurdlti bant genisligini minimuma indirip
sembol senkronizasyonu yapmamiz gerektigi ortaya c¢ikmistir. Ayrica tek

asamada filtreleme iglevini gergeklestiremedigimizden karistirici sonrasinda
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seyreltmeli filtreleme isleminin yapilmasi gerektigi saptanmigtir. Faz dedektoru

tasariminda gelinen son yapi Sekil 4.8’de gosterilmektedir.

LPF

2-Seyreltme U:iﬁjtTelu senkfzr??zt)azl onu ’ QZ\'::S;
4-kere(N=16) 4

Sekil 4.8. Tez kapsaminda tasarlanan faz dedektdrt mimarisi

4.1.1.2. Déngu Filtresi

Dongu filtresi, dogru frekans ve faz degerinin kestirilmesi i¢in, ayirta¢ devresiyle
elde edilen hata sinyalindeki gurultuyl azaltma vazifesini gergeklestirir. Ayrica,
doéngu filtresi, derecesine ve bant genigligine bagh olarak alici sinyaldeki
Doppler dinamigini takip etmektedir. Doéngu filtresinde igerdigi integrator
sayisinca filtrenin derecesi isimlendirilir. Sabit frekans hatasinin takibi igin 1.
derece filtre yeterli iken dogrusal degdisen frekans igin 2. derece dongu filtresi
gereklidir [3]. Sekil 3.7°de gosterilen Doppler frekans degisimi icin doéngu
filtresinin derecesi Ug¢ olmalidir, ¢lnkdl burada tasiyici sinyal degisken ivmeli

frekans karakterine sahiptir.

Doéngu filtresinde bant genisliginin artiriimasi ile ¢ikis gurultisu artarken dinamik
degisen frekansi takip etme hatasi azalmaktadir ve bu degisim dongu filtresi
tasariminin bant genigligi ile dinamik performansi arasindaki tipik 6édtnlesimdir
[48]. Bant genigliginin artirimasiyla dinamik degisen frekansi takip etme
hatasinin dusmesinin sebebi, kilitlenme zamaninin digsmesiyle yuksek degisime
daha kolay adapte olunmasidir. [13]'te bahsedildigi tUzere kilitlenme zamanini
azaltan ve yanlis kilittenmenin 6nine gecen bir melez yapi, 2. derece FLL
destekli 3.derece PLL yapisi LEO alicisi igin tercih edilmigtir. Bu yapinin
kullaniimasiyla yuksek dinamik frekans degisimli tasiyici frekansin takibi

basariimistir.

FLL, PLL ile kargilastirildiginda zayif SNR’l sinyallerin demodulasyonuna daha
uygundur, ¢unkl frekans takibinde daha az SNR esik degerine sahiptir. Ayrica,
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yuksek dinamik degisime ve gurultiye kargi daha direnclidir. Fakat daha fazla
frekans kestirim hatasi vermektedir. Diger taraftan PLL, genis dinamik degisime
ve gurultiye karsi duyarli olmasina ragmen daha yuksek frekans takibi
hassasiyetine ulasabilmektedir [11]. FLL ve PLL yapilarinin birlestiriimesi ile
ikisinin avantajlarindan yararlanabilmek mumkun olmustur. Tasarim girdisi
olarak yalnizca filtrenin derecesinin ve gurultu bant genigliginin istendigi [14]'te
verilen dongu filtresi kullanilarak 2.derece FLL destekli 3.derece PLL yapisi
olusturulmustur ve bu yapi Sekil 4.9°da gosteriimektedir. Bu tasarimdaki f1, f2,
pl, p2 ve p3 parametreleri [14]te verilen bilgiler 1s1ginda secilmistir. Bu
parametrelerin degerleri Cizelge 4.2'de verilmektedir. Bu yapida f1 ve 2
deg@erleri FLL kisminin katsayilarini olugtururken p1, p2 ve p3 PLL kisminin
katsayilarini olusturur. Ayirtag devresinden gelen hata sinyali PLL’e dogrudan
beslenirken, hata sinyali degerleri arasindaki fark FLL'ye girdi olarak
verilmektedir. Burada dikkat edilmesi gereken husus, hata sinyali farkinin —1/2

ile 1/2 araliginda tutulmasidir.

1-2' H L=

Eig

Hata _
Sinyali

p2

— p3

Sekil 4.9. 2. derece FLL destekli 3. derece PLL’li ddongu filtresi
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Cizelge 4.2. Dongu filtresi parametreleri

Dongu Filtresi Guralta bant genisligi | Katsayilar

f1=2 .666BF|_|_

2
(B
f2‘< FLL/0.53>

3
(B
F”‘( P 0.7845)

p2=1.787 B3,

2.derece FLL Br =20 Hz

3.derece PLL Bp =18 Hz

p3=3059 Bp|_|_

Sekil 4.9’daki dongu filtresi Jerry D. Holmes tarafindan geligtirilen filtrenin
sayisallastirlmis versiyonudur. Analog filtreyi sayisallagtirirken o6rnekleme
frekansinin (1/Ts) en az doéngu filtresinin bant genisliginin 10 kati olmasi
gerekmektedir [13]. Bu tez calismasinda dongu filtresi sembol sikhgiyla (Rs)
¢calismakta oldugundan bu kistasa uymaktadir (ByT5=0,0005<0,1). Eger bu

sekilde olmazsa dongu filtresi kararsiz olur ve kilittenme basarilamaz.

Sonugta, yalnizca alinan sinyalin karakterine goére degisen dongu filtresinin
derece secimiyle ve filtrenin bant genigligini belilemeyle dongu filtresinin
tasarimi tamamlanmistir. Sekil 4.9'daki yapr LEO uydularinda alici yapisi igin
uygun yapi olup [11,12,14,49]'da GNSS alicilarinda ve roketler icin de tercih
edilmistir.

4.1.1.3. NCO

Hassas frekans takibi blogunda son olarak kritik bilesen olan NCO (Numerically
Controlled Oscilator) tasarimi burada anlatilmaktadir. NCO’nun goérevi dongu
filtresi sonucu kestirilen faz miktarini kullanarak kosinls ve sinus sinyallerini

uretmektir. Analog PLL devrelerinde VCO (Voltage Controlled Oscillator) olarak
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bir integrator (1/s) kullaniimaktadir [50]. Sayisal tabanda integrator, 3 cesit
analogdan sayisala gecis eslestirmelerinden biri kullanilarak uygulanir [50].

Burada x(n) NCO'ya girdi sinyalini, y(n) is NCO ¢ikti sinyali gostermektedir.

yn) =Tsgx(n—1) +y(n—1) (Forward Euler)
y(n) =Tgx(n) + y(n—1) (Backward Euler)
y(n) = % [x(n) +x(n—1)]+y(n—1) (Trapezoidal)

[50]'de NCO uygulamasinda geribesleme hattinda asikér veya gizli olarak
gecikme uygulamasinin gerekliliginden bahsedilmektedir. Clinkul n. adimda hata
sinyalini (¢(n)) olusturmak icin, NCO tarafindan uretilen faz bilgisine (Bncolh))
ihtiya¢c duyulmaktadir. Fakat bu ayni anda mimkun degildir. Bu ¢ikmazlik NCO
sonrasina bir gecikme (delay) elemani eklenerek c¢ozulir [50]. Forward Euler
yapisinda bu gecikme belirtik (explicit) diger iki yapida ise ortuk (implicit) olarak
tanimlanmaktadir. Aslinda, Backward Euler yapisina gecikme eklendiginde
Forward Euler yapisina gecis yapilmis olmaktadir. Bu gecikme, eger 6rnekleme
frekansi Bolim 4.1.1.2’de bahsedilen BnTs kistasini asacak kadar secilirse
sistem kararsiz olup PLL Kkilittenemez. Fakat oOrnekleme frekansi yuksek

secildiginden dolay! kararlilik problemi olmamaktadir.

[49]da Trapezoidal segenedi sadece faz oranli geribesleme (rate-only
feedback) olarak Backward Euler ise faz ve faz oranli geribesleme olarak
tanimlanmaktadir. [49]'da faz oranli geribesleme (Trapezoidal) NCO tasariminin
cikarimi su sekilde verilmektedir. NCO tarafindan n. zamanda Uretilen karmasik

sinyal ile dongu filtresiyle kestirilen faz sikligi (Ay, ) ve n. zamanda ilk faz bilgisi

(v;) arasindaki iligki s6yledir:
e~V = g~ Jbynt+yy)

Bdylelikle, n. zamanda uretilen ortalama faz degeri:
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Ts

W=7 | @pat+y)dt = EOAVn +vs
0J0

Benzer olarak, (n+1). zamanda uretilen ortalama faz degeri:
T; <
Yn+1 = ?Ayn+1 + Vi1
(n+1). zamanda ilk faz bilgisi ise:

Yni1 = Va + AvnTs

Bu esitliklerden sonug olarak Trapezoidal gtincelleme segenegine ulagsmaktayiz:

T.
Yne1 =Vn + 70 (Ayn + AVn+1)

Bu esitligin yorumu su sekildedir: Her T araliginda NCO tarafindan Uretilen
karmasik sinyalin fazinin, o anin T5/2 kadar 6nceki aninda Uretilen faza esit
oldugu varsayimi yapilmakta ve bu degere kestirilen degerlerin ortalamasiyla

ulasiimaktadir.

PLL’'nin varsayilan belirli bir tasiyici frekansta kostugunu g6z Onunde

bulundurursak her drnekte faz guncellemesi su sekilde yapilir.

T.
Yne1 = Vn t+ ?0 (Ayn + AVn+1) t Vsanit

Ysabit = 2T fc/Ts

Kaba frekans kestirimi yapildiginda NCO’nun guncellenmesine kestirim

degerleri de (VFFT’VKay) eklenmektedir. NCO faz guncellemesinin son hali su

sekildedir:
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T.
Yne1 =Vn t+ ?0 (Ayn + AVn+1) + Vsabit T Vrrr + Ykay

4.1.2. Kaba Frekans Kestirimi

[3,7,27,51]'de gosterildigi Uzere frekans takibi ve kestirimi blogu ¢alismalarinda
sembol senkronizasyonunun yapilmis oldugu varsayimi yapilmaktadir. Fakat
tam bir zamanlama bilgisi elde etmek igin sinyal Uzerindeki frekans kaymasi
sembol sikliginin %10-20 civarinda olmasi gerekmektedir [7]. R¢= 40kbps
oldugundan sembol senkronizasyonunun yapilabilmesi icin arta kalan tasiyici
frekans degerinin yaklasik 8 kHz'den daha az olmasi gerekmektedir.
Zamanlama senkronizasyonu ihtiyacina ek olarak, sinyal tzerindeki arta kalan
tasiyict frekansin degerinin, PLL bant genigligine (<20Hz) indirilmesi
gerekmektedir. Bu iki problemi ortadan kaldirmak ic¢in, maksimum Doppler
kaymasi yaklasik 50 kHz olan sinyalde, ilk dnce tasiyici frekansi kaba olarak

kestirme ihtiyaci dogmustur.

Kaba frekans kestirimi blogunun, ardisik ve ardisik olmayan Kkorelasyon
degerleri arasindaki faz farki bilgisini kullanan kestiriciler ve FFT tabanli
kestiriciler olmak tzere iki ¢ceside [21] ayrildigindan Bolim 1’de bahsedilmisti.
Bu tez kapsaminda, kaba frekans kestirim gereksinimi, dusuk SNR’da yuksek
kestirim basarisina sahip FFT ile ylksek SNR altinda disiuk hesaplama
maliyetine sahip faz farkini kullanan Kay kestiricisinin hibrit olarak

kullaniimasiyla basariimigtir.

Bu tez kapsaminda varsayilan en disik SNR degeri (Bolim 3) faz farki bilgisini
kullanan kestiricileri tercih etmemizi mimkun kilmaktadir; lakin sembol
senkronizasyonu yapmadan gelen sinyalden dogru faz farki degerlerini
hesaplayamadigimizdan dogrudan bu kestiriciler kullanilamamaktadir. Tek
seferde FFT ile frekans kestirimi istenilen performansta yapilabilse de bunun
icin yuksek noktali FFT kullaniimasi gerekmektedir. Fakat hesaplama maliyetini
artirmak istemedigimizden, kaba frekans kestirimi sembol senkronizasyonunu
mumkuin kilacak kadar N-noktali FFT, sonrasinda faz farki beslemeli

kestiricilerden Kay kestirici ile tasarlanmigtir. Bu sekilde minimum hesaplama
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maliyeti amaclanmistir. ilerleyen asamalarda FFT ve Kay Kkestiricisi
tafsilatlandiriimaktadir. Bu bdlumlerde, Kkestiriciler modellenirken [7]de
olusturulan sinyal modeli Uzerinde ilerlenmistir ve bu model asagidaki gibi

aciklanmaktadir:

Alnan sinyalin Sekil 2.9'daki yapi ile ayrilan [-Q kollarinda mukemmel bir
sembol senkronizasyonunun yapildi§i varsayimiyla uyumlu filtre c¢ikisi su

sekildedir:

x(k) = c,elCmfakTs+0) 4 n(k) (4.7)

BPSK moduilasyonu igin {c,} secenedi {1,-1} kimesinden olugsmakta, f;
kestirilecek frekans degerini ve 6 faz farkini gostermekte, Ts ise sembol
periyodunu ifade etmektedir. n(k) serisi, sifir ortalamall Gauss rasgele
degiskeni olup reel ve sanal kisimlarinin birbirinden bagimsiz ve varyanslari
2N, oldugu varsayilmaktadir. Sonrasinda x(k)den, DA (veri yardimli) veya
NDA (veri yardimsiz) islemleriyle kestiricide kullanacagimiz sinyali (z(k)) elde
ederiz [7]. DA isleminde gonderilen bit serisi ({c;}) yardimiyla, NDA isleminde

ise gelen sinyalin M kadar kuvvetini alarak veri bilgisinden kurtuluruz.

z(k) = x(k)cy, DA islemi
z(k) = x(k)M NDA islemi

NDA ve DA igin z(k)‘nin agik formu suna donidsmektedir:

2(k) = e/ @TIakTs+0) |y (k) DA islemi (4.8)

2(k) = e/M@TfakTs+0+0) NDA iglemi (4.9)

Burada n'(k) istatistiksel olarak n(k) ile ayni olup n, [7]de su sekilde

verilmektedir:
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M = arg[1 + n'(k)e/ @S akTs+6)]
4.1.2.1. FFT

FFT tabanh frekans kestirimi algoritmasinda kullanilan gelen sinyal tipi esitlik
(4.8) veya (4.9)daki gibidir [7,27,51]. Haberlesme baslangicinda zamanlama
senkronizasyonu yapilamadigindan ve kabul edilen sistemde herhangi bir kosul
olusturmamak adina pilot sinyal génderimi secgilmediginden bu sinyal modeline
sahip dediliz. Burada asagidaki zamanlama senkronizasyonu yapiimamis ve
uyumlu filtreden gegiriimemis sinyal modelinden bir ¢bzime ulagsmamiz

gerekmektedir.

x(t) = p(t) cosnuf.t + 2nf;(t) + 8) + n(t) (4.10)

Bu esitlikte belirtilen alinan sinyalinin karesini aldigimiz zaman Sekil 4.10’daki
gibi bir spektrum goézlemlenmektedir. Merkezde kestirmek istedigimiz tasiyici
frekansindan kaynakl bir impals ve bu tek tonun saginda ve solunda sembol
sikhginin uzakhgr kadar diger impalslar ortaya c¢ikmaktadir. Eger Doppler
frekans degisim araligi 2Ry'den daha az olsaydi merkezin yanindaki sinyaller
filtrelenerek istenilen sinyal modeline ulasilabilirdi; bdylece hesaplama maliyeti

dusuk olan korelasyon kestiricilerinden birini kullanabilirdik.
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Sekil 4.10. Esitlik (4.10)’'un karesinin frekans spektrumu

Sekil 4.10’da goruldigu tzere Esitlik (4.10)’da belirtilen sinyalin karesinden FFT
kullanarak tek seferde PLL pull-in aralii hassasiyetinde bir kestirim yapabiliriz;
fakat bu durum icin FFT uzunlugunun artiriimasi gerekmektedir. Bu sebeple,
bahsedilen unsurlari ve hesaplama maliyetini g6z 6nunde bulundurarak kaba
frekans kestiriminde zamanlama senkronizasyonu yapabilecek hassasiyete
sahip bir FFT kullanimi tercih edilmistir.

Esitlik (4.8)'de belirtilen sinyal modeli icin DFT’nin ML frekans kestirimi olarak
kullanilabilmesi ilk olarak [22]'de incelenmistir. ML frekans kestiriminin, FFT
veya DFT ile elde edilen periodogramda maksimum dedere ulasan frekans
degeri ile hesaplandigi gosteriimektedir [7,22,51]. Frekans kestirici analizi
yapmamizi saglayan CRLB dederinin hesaplanmasi [52]'de yapiimaktadir. FFT
yontemi [7]'de [22]'deki calismaya istinaden Rife ve Boorstyn algoritmasi olarak

adlandiriimaktadir ve frekans kestirimi su sekilde yapiimaktadir:

N-1

2 = Y. 2(k)e e

k=0
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fu = arg{maks12(H)1}

Fakat bu tezdeki varsayimdan dolayi DA veya NDA islemleriyle hesaplanan
z(k)'ye sahip degiliz. Bu sepeble esitlik (4.10)’'da ifade edilen alinan sinyal
modeli i¢in FFT kestirimine bir modifikasyon yapilmaktadir ve bunun yontemi su
sekildedir: Sekil 2.9.'daki yapiy! kullanarak esitlik (4.10)'dan esitlik (4.11)'deki
sinyali elde ederiz. Bu sinyalin reel ve sanal degerlerinin kareleri farkindan da
FFT frekans kestiriminde kullanmak Uzere d(k) sinyalini elde ederiz. Bu
yaklasimi yapmamizin nedeni esitlik (4.12)'de acikgca gdziukmektedir. Bu
yaklasimla tum Doppler frekans hatalarini kestirebilmek mumkin olmaktadir;
cUnklU klguk acida kosinls 1’e yakinsar. Aksi halde eder d(k)'nin icerisinde
sinUs bileseni olsaydi, kiicik agida sinls degeri 0’a yakinsiyacagi icin frekans

hatasinin sifira gitti§i durumda FFT kestiriminden sonug¢ alinamayacakti.

x(k) = p(t) cosufkTs + 6) + jp(t)sin(Ruf;kTs + 6) + n(k) (4.11)
d(k) = Re{x(k)}?> — Im{x(k)}?
(p(f) cos(2mf4kT5+0))2-(p(t) sin(2mf,kT5+60))°=p?(t) cos(4mfkT5+26) (4.12)

Sonug olarak esitlik (4.10)’daki alinan sinyal modeli icin frekans kestirimi su

sekildedir:

N-1
D)= Y. dlk)e s
k=0

A

fu = arg fmaks[ID(II}

Bu kestirim altinda belirlememiz gereken sadece hangi Ts O6rnekleme
periyodunda ka¢ N-nokta FFT segecedimizdir. FFT'de frekans elemanlari

arasindaki frekans ¢ézunurlaguyle N arasindaki iliski soyledir:
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fs
fgéz = N

Bu sebeple FFT sonucunda frekans kestirimi hatasini azaltmak igin hem
mumkin oldugu kadar Ornekleme frekansini azaltmamiz hem de N'yi
artirmamiz  gerekmektedir. Ornekleme frekansinin hangi noktaya kadar
azaltilacagi Sekil 4.11’deki |D(f)| ¢iziminden daha iyi anlagiimaktadir. |D(f)| ‘nin
kestirmek istedigimiz ana tonu sifirdan 2f; _ ‘'a kadar degisim gosterdiginden
ornekleme frekansi Nyquist teoreminden en az 4f; olmasi gerekmektedir ve
ayni zamanda Bolum 2'de belirtildigi Uzere Ornekleme frekansi, sembol
sikhginin ki garpanlarinda segilmelidir. f;  yaklagik 50 kHz oldugundan

segecegimiz 6rnekleme frekansi minimum 320 kHz olmalidir.

D)

| Frekans
21d fa /2

Sekil 4.11. FFT’si alinan sinyalin bulunabilecegi frekans arahgi

IX(m)]

| X(my) |

|X(mk+l)|

[ X(Mi1) |

Frekans

M1 mkau

Miepe

Sekil 4.12. Parabolik interpolasyon ile FFT’nin maksimum oldugu frekans

degerinin hesaplanmasi
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Hassasiyeti artirmak adina ¢ok veri toplamak veya toplanan veriye sifir eklemek
(zero padding) bir ¢6zum olabilir fakat bu ¢ok maliyetli bir durumdur [9]. Bunun
yerine N'yi kisitli tutup parabolik interpolasyon kullanimi tercih edilmektedir. FFT
spektrumunda Sekil 4.12’de gOsterilen 6rnekler Uzerinden parabolik
interpolasyon kullanilarak mepe degeri hesaplanip tasiyici frekansin degeri
bulunur [9].

fs

ftepe = Mtepe N

Mwepe degderi ise spektrumda en buyik FFT elemani ile iki komgusundan
hesaplanmaktadir. [51]'de, -1 ile 1 arasinda sonug¢ verecek sekilde formule

edilen C’ye bagli mepe Su sekilde hesaplanmaktadir:

Miepe = My + C

_ | X (Mye—1)| — 1X (Myes1)
2|X(my_)| + 2[X (M) — 41X (my )|

Fakat [42]'de buyukluk hesaplamasi gerektirmeyen C hesaplamasi(esitlik
(4.13)) onerilmektedir ve bu tezde [42]'deki C hesaplama formulu tercih
edilmistir. Ayrica [42]de baska C hesaplama seceneklerinden de

bahsedilmektedir.

2X(my) — X(Myeyq) — X(mye—q) (+13)

C= Re{ X(mye—1) — X(Myey1) }
interpolasyon  kullanimi ile N degerini kisitlayabildigimizi gdstermis
bulunmaktayiz; fakat N degeri ile SNR arasinda bir iliski vardir. Bu iligki [52]'de

modifiyeli Cramer-Rao siniri olarak tanimlanmakta ve su sekilde verilmektedir:

1

T MCRB(f2) = 55557 i
S

(4.14)
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Esitlik (4.14)'ten agikga gorulmektedir ki FFT uzunlugunu artirdikga kestirim
hatasi azalmaktadir. llave olarak, FFT kestiricisi belirli bir SNR esik degeri
sonrasinda MCRB sinirina ulasmaktadir. Bu durumlar, farkh FFT uzunluklar
(N#) icin cgizdirilen FFT frekans hata varyansi ve MCRB ile iligkisini gosteren
Sekil 4.13'te agikgca gozlemlenmektedir. Ayrica bu c¢izimde Ng deg@eri arttikga
ilgili SNR esik degerlerinin azaldigi gozikmektedir. Bu tezde Ng 256 olarak

secilmigtir.

Cramer-Rao sinirinin hesaplanmasi zor oldugundan, Cramer-Rao sinirina gore
daha alt bir sinir olarak MCRB (Modified Cramer-Rao Bound) [52]'de
geligtiriimigtir. Fakat MCRB’nin Cramer-Rao sinirindan daha alt bir bant
olmasina ragmen Sekil 4.13'te kestirim hata varyansinin bu sinira ulastigi
gorilmektedir. Ilk anda tutarsiz gibi gdziken bu durum, Cramer-Rao siniri
hesaplamasinda yapilan varsayimlarin aksine kestirim aninda daha fazla bilgiye
sahip olunmasindan kaynaklanmaktadir. Eger kestirim aninda daha fazla bilgi
kestiriciye sunulursa Cramer-Rao sinirt MCRB'’ye yaklasir [52] ve bu durumda
kestiim hata varyansinin MCRB’ye yaklagmasi makul olmaktadir. Hangi
durumlarda Cramer-Rao sinirnin MCRB’ye yaklastigi hakkinda detayh bilgi
[52)'de mevcuttur. FFT kestiriminde bu sinira yaklasilmasinin sebebi ise FFT
kestiriminde kullanilan sinyal modelidir. Bu model ile zamanlama bilgisine ve
gonderilen sembol dederine olan ihtiya¢ ortadan kalktigi icin MCRB’ye yaklagim

mUmkin olmaktadir.

Cramer-Rao siniri (ofCR) ile Ng arasinda [51], biraz daha farkli bir iligki

kurmustur. Ng 'nin 1/0fCR degerinden buyuk olmasi gerektigi soylenmektedir.
Fakat [51]de AWGN guriltust altinda saf bir sinlsten kestirim yapildigi
varsayildigindan burada Ng degerinin benzetim Uzerinden belirlenmesi daha

makul olmaktadir.

Sonug olarak, 6rnekleme frekansi 320 kHz ve FFT uzunlugu 256 segilerek FFT
kestirimi gerceklestirimektedir. Sekil 4.1.’deki genel alici mimarisinde goraldugu
uzere 2560 kHz oOrnekleme hizinda gelen sinyal 8 ile seyreltilip 320 kHz’e
disurllerek bahsettigimiz ilgili matematiksel islemlerle bir frekans degeri
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kestirilmektedir ve bu frekans degeri NCO’ ya beslenmektedir. Bundan sonraki
asamada halen PLL pull-in frekans araligindan buyik olan frekans hatasi, KAY

kestiricisi tarafindan PLL pull-in frekans araligina dusurtlmektedir.

108§ T T T T T

MCRB

Hata Varyansi

ES/N0 dB

Sekil 4.13. FFT uzunluguna bagh frekans hata kestirimi hata varyansi ile ilgili
MCRB egrileri

4.1.2.2. Kay Kestiricisi

Ardisik ve ardisik olmayan korelasyon degerleri arasindaki faz farki bilgisini
kullanan kestiriciler, [7]'de en klcguk kareler tabanli kestiriciler(least-squares-
based) ve otokorelasyon tabanli kestiriciler olarak iki kategoride incelenmisgtir.
Tretter ve Kay tarafindan gelistirilen metotlar [23,53] en kiguk kareler tabanli
¢6zUmu olustururken, [24—26,54,55] ikinci grubu olusturmaktadir. [7] hesaplama
maliyeti olarak en dislik masrafa sahip kestiricinin Kay kestiricisi oldugunu
belitmektedir. Kay kestiricisi yiksek SNR altinda ML kestirici olarak davranir
[27]. Bu kestiricinin Cramer-Rao sinirina ulastiyi SNR degeri tez kapsaminda
varsayllan en duasik SNR degeri igin uygun oldugu icin bu kestirici tercih
edilmigtir.
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Kay kestiricisinin incelenmesi sirasinda mukemmel bir sembol senkronizasyonu
yapilarak modulasyon etkisinin bertaraf edildigi varsayilmistir. Egitlik (4.7)'de

belirtilen sinyal modeli asagidaki gibi de ifade edilebilir:

x(k) = ¢, cos(2rf kTs + 6) + jcpsin(2rf kTs + 6) + n(k)

Kay kestiricisinde DA veya NDA islemleriyle elde ettigimiz z(k) ile frekans

kestirimi su sekilde verilmektedir [7]:

1
2TMT,

Lo
7= Z w(k) arglz(k)z*(k — 1)] (4.15)
k=1

Burada w(k) carpani su sekilde hesaplanmaktadir:

1<k<Ly—1
Denklem (4.15)'teki arg[z(k)z'(k-1)] ifadesi farkli bir sekilde de tanimlanabilir:

arglz(k)z"(k — 1] = {arg[z(k)] — arg[z(k — D]}%,

Yani Kay kestiricisine beslenen arg[z(k)z' (k-1)] islemi ile gelen sinyalin siral
faz farki ayni anlama gelmektedir. Bu sebeple [7]'de belirtilen DA ve NDA
islemlerine ek olarak ATAN metodu ile de kestirim yapabiliriz. ATAN isleminin

kullanimi su sekildedir:

T

imag(x(k))l ATAN Iimag(x(k -1) }

arglz()z" (k=] = {ATAN [Teal(X(k)) real(x(k — 1))

-7

x(k)’ nin sanal ve reel kisimlarini bolip ATAN iglevini gergeklestirdigimiz zaman
DA ve NDA islemlerinde oldugu gibi yaklasik olarak veri bilgisinden kurtulmus
oluyoruz. Sekil 4.14’'te DA, NDA ve ATAN islemleri sonucu elde edilen frekans

kestiimi hatasi ile SNR Kkarsilagtirmasi L,=64 igin verilmektedir. Bu
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kargilastirmada BPSK modilasyonu kullanildigi  ve f;T75=0,1 oldugu
varsayllmaktadir. Bu sekilde gosterilen alt sinir modifiyeli Cramer-Rao siniri
olup esitlik (4.14)’te ifade edilmektedir.

Sekil 4.14’te DA isleminin diger operasyonlara goére daha performansli ¢alistigi
g6zlenmekte; fakat belirli bir veri gonderimi gibi bir kisittamayi haberlesme
sistemine getirmemek igin NDA islemine gore daha iyi bir karakter gosteren
ATAN igslemi bu tezde tercih edilmektedir. Kay kestiricisi arta kalan frekansin
dusmesiyle daha iyi bir kestirim yapmaktadir. Ayrica Kay kestiricisinin uzunlugu
artirildiginda hata varyansi ilgili MCRB degerine dismektedir. Buradaki kritik
g6zlem sudur ki L, dederinin artirlmasiyla Kay kestiricisinin MCRB degerine
ulastigi esik degeri azalmamakta ve yaklasik olarak ayni kalmaktadir.
Bahsedilen bu hususlar Sekil 4.15°te tam olarak resmedilmektedir. Burada
kestirim hata varyanslarinin MCRB'’ye yaklagmasinin sebebi kestirim dncesinde
zamanlama senkronizasyonunun yapilmasi ve DA, NDA veya ATAN islemiyle

gonderilen bilginin etkisinin bertaraf edilmesidir.

1010 T T T T T
ém —o—DA

Hata Varyansi

0 5 10 15 20 25 30
ES/N0 dB

Sekil 4.14. DA, NDA ve ATAN operasyonlari i¢cin hata varyanslari ile MCRB
iligkisi
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Hata Varyansi

Sekil 4.15. Kay kestiricisinin uzunlugunun artirimasiyla hata varyansinin
azalmasi ve kestirilen frekans degerinin azalmasiyla SNR esik degerinin

dismesi

4.2. Zamanlama Senkronizasyonu

Alici algoritmasinin taglyici senkronizasyonu kisminda oOnem arz eden
zamanlama senkronizasyonu, sinyali dogru zamanda 6rnekleme ihtiyacindan
cikmistir. Sembol sikligiyla orantili olmayan alicidaki kristalin frekansinin, hem
sembol frekansi ile esitlenmesi hem de maksimum g6z agikliginin saglandigi an
ile eszaman olmasi, sinyalin dodru zamanda Oorneklendigi anlamina
gelmektedir. Zamanlama senkronizasyonu igin tasarlanan yapi Sekil 4.16’ya
dayanmaktadir. ADC araciligiyla ilk 6nce sembol frekansinin N (tamsayi) kati
kadar 6rnekleme yapilarak her semboliin N tane 6rnek ile gésterilmesi saglanir.
Orneklenen semboller uyumlu filtreden gegirilerek, vericide mesaiji olusturmada
kullanilan saat sinyali ile faz ve frekans olarak bire bir ortigsen saat sinyalinin
alici tarafinda yeniden Uretilip takip edildigi dongl bolimune beslenir. Bu kisim
tipik bir PLL devresidir. interpolasyon ve TED (Time Error Detector) devresi ile
faz dedektord, interpolasyon kontroll ile ise NCO vazifeleri ifa edilmektedir.

Kristalin frekansi gogunlukla istenilen degerden bir sapmaya sahip oldugundan
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(NF, esitligi saglanamadigindan) 2. dereceden bir dongu filtresine ihtiyac

duyulmaktadir.

Interpolasyon

sonucu 1/N oraninda

dogal

bir

seyreltme(decimation) oldugundan dongu filtresi dncesi seriye N-1 kadar 0

ekleyerek yeniden dérnekleme frekansini NFy, ‘ye cekeriz. Bu iglemin sebebi

interpolasyon kontrolu kisminda detaylandiriimaktadir.

r(t) ADC

NFb

MF

Kubik

interpolasyon
A

Kontrolii

interpolasyon |

\ 4

TED

Sekil 4.16. Zamanlama senkronizasyonu yapisi

4.2.1. Zamanlama Hata Dedektorleri

TED, zamanlama hatasi 7, ’'ye bagh olarak degisen, PLL devresiyle

Dongu |,
Filtresi

sifira

cekilmek istenen hata sinyalini Gretmede kullaniimaktadir. Bu yapi icin cesitli

¢bzumler sunulmustur.

Maximum

likelihood (ML),

Early-Late (EL), Zero-

crossing, Gardner ve Mueller&Muller hata dedektorleri bunlardan bazilaridir

[28]. Zero-crossing, Gardner, Mueller&Muiller yapilarinda genellikle her sembol

1 veya 2 ornek ile gosteriimektedir [28]. Fakat bu tezde kubik interpolasyon

tercih edildigi icin her sembol 4 6rnek ile gosterilmektedir. Bu gdsterimle hem

interpolasyon sonucu daha keskin olurken hem de istenilen érnekleme frekansi

ile kullanilan kristal arasindaki var olan frekans farkina daha kolay adapte

olunur. Clnku kubik interpolasyon sonucu sembol atlama veya tekrarli sembol

kestirimi gerceklesmez. Bu sebeple, bu tasarimda ML dedektorinun basite

indirgenmis formu olan, sembol basina 4 6rnek kullanan EL dedektorinin bir

cesidi tercih edilmisti. MMSE metodu ile de tercih edilen dedektdrle ayni
sonuca ulagabiliriz [56]. ML dedektorinde DA-TED (Data Aided Time Error
Detector) ¢ikisindaki hata sinyali su sekilde verilmektedir [28]:

e(k) = a(k)x(kTs + 1,)
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Kestirilen zaman kaymasi sifira yakinsadiginda, bu noktadaki tirev (x(kT +7,))
de, sembolin tam tepe noktasinda alindidi icin sifira yaklasir. Bu noktadaki
tirev negatif sembolde de dogru hata sinyalini vermesi i¢in hata sinyali
hesaplanirken tirev, sembol degeri ile carpiimigtir. [56]'da k anindaki 7, kadar
zaman kaymasindaki x'nin tirevi (x,(7.)), dy ile evrisimi ile agiklanmaktadir ve

bu tarev islemi su sekilde verilmektedir:

J.Ck(":e) = xk(‘[e) * dy

0, k=0
dp = (=1Dk

T k+0

Burada dj icin su yaklasim yapilabilir:

Ok+1 = Ok—1
R

X (Te) = (xk+1(Te) — Xg-1(Te))/T

EL temelde bu yaklagsimi kullanarak TED c¢ikisi olarak su sinyali vermektedir:

e(k) =a(k)[x(kTs + T + AT,) — x(kTs + T — ATy)]

EL dedektorinde 2 6rnek/sembol kullanimi ile A=1/2 secilmesi populer oldugu
belirtiimektedir [28]. Bu durumda turev yaklasimi, bir sembolUntn iki ucundaki

sifir ile kesisim degerleri arasinda karsilastirma yapildigi anlamina gelmektedir.

Hata sinyalini hesaplamak ig¢in 3 interpolasyon gerekmektedir ¢inki EL hata
dedektoru karar-yonlendirmeli sekilde kullanilmistir. A=0.1 secildigi durumda

hata sinyali goyledir:

e(k) = ak)[x((k + 0.)T; + £) — x((k — 0.1)T; + )]
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alk) = sign(x(kTS + f))

Bu denklemlerde 3 noktada interpolasyon yapilmasi gerektigi aciktir:

x((k+0.1)Ts + 1)
x((k—0.1T; + %)
x(kTg + 1)

Bu tasarimda 4 dérnek/sembol sikliginda hata sinyalini Urettigimiz icin, ayni 4
ornek ile 3 farkli interpolasyon deg@erini hesaplayabilmekteyiz. Bu asamadan

sonra interpolasyonlarin nasil yapilacagi incelenmektedir.

4.2.2. interpolasyon

interpolatér drneklenen seriden (x(nTs)) istenilen zaman kaymasindaki érnek
degerini (x(kTs)) hesaplamaktadir. Siklikla tercih edilen Lagrange metodunun
kibik interpolasyon uygulamasi bu tezde interpolatér olarak kullaniimaktadir.
Lagrange interpolasyonu dusik frekansta iyi bir performansa sahiptir ve Farrow
mimarisiyle verimli bir sekilde uygulanabilir [57]. Dogrusal faz FIR filtre olan [28]
kibik interpolasyon uygulamasi $ekil 4.17 Uzerinde resmedilmektedir. Bu
sekilde gosterilen m(k), k. temel indeks olup daima interpole edilen degere en
yakin anda orneklenen degeri gostermektedir. y, ise k. adimda interpole edilen
deger ile k. temel indeks arasindaki 6rnekleme periyoduna gore kismi sapmayi
gostermektedir (0<p,<1). Kubik interpolator, interpole edilen x(kTs) degerini,
m(k)" ye gore segilen 4 Ornek degderinden y, dederine gore hesaplamaktadir.
m(k)ye gore 4 6rnedin secimi soyledir: Eger m(k)=nTs olursa (n-1)Ts den
(n+2)Ts zaman araligindaki dort 6rnek secilmektedir. m(k) yalnizca hangi dortli
setin segilecegini belirlerken p, degeri interpolasyon filtresinin katsayilarini
belirlemektedir. [28]'de m(k) ve y, degerlerine bagh kurulan Farrow mimarisi
kullaniminda kubik interpolasyon uygulamasi Sekil 4.18’de verilmektedir. m(k)
ve u, degerlerinin hesaplanma metotlari interpolasyon kontroll bolumunde

anlatiimaktadir.
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X(KTs)

X(NTs)__. v X((n+1)Ts)

X((n-l)T%)/’/ T [ \TX\(\(\'TZ)T@)

/7

"""" I ~w__ N(NTs) T
T | [ peesem
—>| |Jk-1|<— 4>‘ Mk F
(n-5)l—r5 (n-l4)T5 (nl-3)Tf, (;\-Z)TE, (In-l)Tf, I’I]Té (n+:ll_)T5 (n+I2)T5
0 0
m(k-1) m(K)

Sekil 4.17. Kubik interpolasyon uygulamasi

x(nTs)
X(M(K}+2)Ts) —?— H(%—
zZ'| e z* zt| -1e >
X(MKI+D)Te) 4?—@
Z'
X(m(KTe) +)
1| v
2
X(M(K)-1)Ts) +
-1/6
X

X((M(K)+pi) To)

Mk

Sekil 4.18. Klbik interpolasyon i¢in Farrow mimarisi
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4.2.3. interpolasyon Kontrolii

interpolasyon kontroli blogunun amaci m(k) aninin tespiti ve u, degerinin
hesaplanmasidir. Burada [28]'de verilen modulo-1 sayag interpolasyon kontrol
metodu tercih edilmistir. Temel olarak bu metot, dongu filtresinden gelen hata
degeriyle sayacin degerini her drnekte yinelemesine dayanmaktadir. Sayacin

tuttugu n degeri, her ornekte su sekilde guncellenmektedir.
nn+1) =nn) —wWn) mod 1
Wm) = !
n) = N +v(n)

Bu esitlikler her kestirim sonucunda(v(n):dongu filtre ¢ikigl) sayacin degerinin
guncellendigini soylemektedir. Her o6rnekte glncellenen n dederinin  Sekil
4.17’de gosterildigi Uzere sifirin altina dismesi m(k) anini isaret etmektedir. Bu
durum [28]'de underflow olarak ifade edilmektedir. Underflow gercgeklestigi
zaman hangi dortlinun interpolasyona girmesi gerektigi haber verilmektedir.

U, degerinin hesaplanmasi da underflow olay! gergeklestiginde ortaya gikan
kelebek benzerliginden hesaplanmaktadir. m(k) aninda u, degerinin

guncellenmesi su sekilde verilmektedir [28].

n(m(k))
W (m(k))

.Uk(m(k)) =
interpolasyon  kontroliinde  sayacin  giincellenmesinin  her  &rnekte
gerceklestirimekte oldugundan bahsettik fakat kibik interpolasyon sonucu
ornekleme hizi 4’'te 1’e dusmektedir. Bu sebeple olusturulan hata sinyali dongu

filtreye girmeden once sifir eklenerek tekrar 6rnekleme hizina yukseltiimektedir.

4.2.4. DOngu Filtresi

Alicilarda kullanilan kristal frekansi genellikle sembol frekansinin tam kati
olamamaktadir. Dolayisiyla 6érneklenen degerler, zamanla frekans farkinin

pozitif veya negatif olmasina bagli olarak istenilen andan ya énden gider ya da
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gecikmeye ugrar. [3]'te belirtildigi Uzere PLL devrelerinde giris ile ¢ikig arasinda
sabit hizla degisen bir fark varsa 2. dereceden bir dongu filtresine ihtiyag
duyulmaktadir. Bu sebeple Sekil 4.19’da gosterilen PI (Proportional+Iintegral)
filtre kullaniimaktadir. Bu filtrenin parametrik katsayilari K; ve K, [28]'de verilen
denklemler kullanilarak hesaplanmaktadir. Bu denklemlerde sénim orani (§) 1/2
(underdamped) ve gurultu bant genigligi ile rnekleme periyodu ¢carpimi (B, T;)
0.001 olarak secilmigtir. Azalan modulo-1 saya¢ kontrolu kullanildigindan
interpolasyon kontrolinden gelen kazan¢ degeri Ko'in -1 oldugu ve faz
dedektdérinun kazancinin Kp=0,2 olarak olglldigi durumda K; ve K3

parametreleri agagidaki denklemlere gore secilmektedir:
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Sekil 4.19. Zamanlama senkronizasyonunda kullanilan déngui filtresi
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5. BENZETIM SONUGLARI

Bu bolimde, Bolum 4’te tasarimi anlatilan LEO uydu alicisinin gecerliligi ve
performansi gdsterilmektedir. Alicinin temelini olusturan senkronizasyon bloklari
ayri ayri incelenmistir. Bdylelikle, bu bloklarin c¢alisma gereksinimleri ve
karakterleri goz onune serilerek, yapilmasi gereken iyilestirmelere fikir olusmasi
saglanmistir. Ayrica, tasarlanan haberlesme sisteminin bit hata olasiligi (BER)

gOsterilmektedir.

5.1. Hassas Frekans Takibi Sonuglari

Bolim 4.1.1.2'de gosteriimekte olan dongu filtresi hem sabit frekans hatasini
hem de dogrusal dedisen frekans hatasini takip etmelidir. Ayrica, dedisken
ivmeli frekans karakterine sahip Doppler frekans degisimini de takip etmelidir.
Sabit frekans hatasinda, faz dedektorinun Urettigi hata sinyali Sekil 5.1’de ve
dogrusal degisen frekans hatasi icin Uretilen hata sinyali ise Sekil 5.2'de
goOsterilmektedir. Sekil 5.3’te siyah c¢emberle gdsterilen Doppler frekans
ivmesinin maksimum degisim gosterdigi an icin faz dedektérunun drettigi hata

sinyali Sekil 5.4’te gosteriimektedir.

0.5 T T T T T T

0.4 r 7

0.1 7

0.2 .

0.3 .

Faz Dedektori Cikisi(r ile normalize)

04 F ]

_05 1 1 1 1 1 1 1
0 1 2 3 4 5 6 7 8
Zaman(ms)

Sekil 5.1. 5Hz sabit frekans kaymasi igin faz dedektor ¢ikisi
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0.025 | T . T

0.02

0.015

0.01

0.005

Faz Dedektori Cikisi(r ile normalize)

-0.005

_001 1 1 Il 1
0 0.5 1 1.5 2 2.5
Zaman(s)

Sekil 5.2. Baglangigta 5 Hz hataya sahip ve maksimum Doppler ivmesiyle(525
Hz/s) dogrusal degisen frekans hatasi i¢in faz dedektor gikigi

0.02 . . . 1 T .

0.015 | 1

0.01 1

0.005 | 1

-0.005 | .

-0.01 | b

Doppler Frekans Degisim Oraninin Tarevi
o

-0.015 | 1

_0.02 1 L | 1 1 1 L
-400 -300 -200 -100 0 100 200 300 400

Zaman(s)

Sekil 5.3. LEO uydusunun yukselme agisinin 90° oldugu durum igin Doppler

frekans degisim oraninin turevi
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Faz Dedektort Cikisi(w ile normalize)

Zaman(s)

Sekil 5.4. Doppler degisiminin en u¢ durumu icin faz dedektor cikisi

Hassas frekans takibinde, zorlayici hususlardan biri tagiyici frekansin yuksek
ivmeyle degismesiydi. Sinyalin gurultusiz oldugu varsayiminda, 525 Hz/s ile
dogrusal olarak artan sonra ayni ivmeyle azalan frekans hatasi igin dongu
filtresiyle kestirilen frekansin ayni oldugu Sekil 5.5'te gdsterilmektedir. En
onemlisi ise uydu haberlesmesi suresince Doppler frekans degisiminin takip
edilmesidir. Bu durum maksimum yukselme agisinin 90° oldugu Doppler

frekans degisimi icin Sekil 5.6’da gosterilmektedir.
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Sekil 5.5. Yiksek ivmeyle degisen frekans hatasi icin hassas frekans takibi

blogunun kestirim sonucu

5 T T T T T T T

Ty === Doppler Frekans Degisimi
4r \ ————— Kestirilen Frekans T

Frekans(Hz)
o
=

4 F . i

e
_5 1 1 1 1 | 1 1
-400 -300 -200 -100 0 100 200 300 400

Zaman(s)

Sekil 5.6. Maksimum uydu haberlesmesi igin Doppler frekans takibi

68



Hassas frekans takibinde sifir frekans kaymasi ve pi/2 faz hatasi durumunda
kestirilen tasiyici fazi 25 dB SNR varsayiminda Sekil 5.7°de gosterilmektedir.
Fakat hassas frekans takibi blogu kestirilen tasiyici fazi icin bir SNR esik
deg@erine sahiptir. Sekil 5.8’de gdsterilen SNR’a bagli olarak degisen faz hata
varyansinda bu durum gortlmektedir. Hassas frekans takibi blogu i¢in yaklagik
0 SNR degerinin bir esik deger olusturdugu gozlenmektedir. Ayrica esik
degerinin etkisi hassas frekans takibi igin bit hata olasiigi (BER) analizi
yapildiginda da olusmaktadir. 0 dB SNR’da BER degeri beklenenin oldukga
uzerindedir. Ayrica, BER analizi yapildiginda, olusan BER egrisinin teorik
olanindan 3dB daha kotu oldugu ortaya ¢ikmigtir. Fakat yalnizca zamanlama
senkronizasyonu i¢in BER analizi yapildiginda 3dB SNR kaybinin zamanlama
senkronizasyonundan kaynaklandigi anlasiimistir. Tek basina zamanlama

senkronizasyonu igin yapilan BER analizi Sekil 5.10’da gosterilmektedir.

18 T T T T T T T

Kestirilen Taslyici Fazi
— Gergek Faz Hatasi

Faz Degeri(rad)

_02 1 1 1 1 | 1 1

Zaman(ms)

Sekil 5.7. 25 dB SNR’da kestirilen tasiyici fazi ile gergek faz hatasi
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Faz Hata VaryanS|(rad2)
S
N

103 ¢

5
E_/N,(dB)

10 15

Sekil 5.8. Hassas frekans takibinde SNR’a bagli degisen faz hata varyansi

20

100

—— Teorik

— Benzetim ]

106

E,/N,(dB)

Sekil 5.9. Hassas frekans takibi igin BER analizi
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100 E T T T T T T
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Benzetim | -

10-6 I I I | | |
0 2 4 6 8 10 12 14

E,/N,(dB)

Sekil 5.10. Hassas frekans takibinden bagimsiz yalnizca zamanlama

senkronizasyonu igin BER analizi

5.2. Kaba Frekans Kestirimi Sonuglari

Tasiyici frekans ve faz takibi blogunun galismaya baslamasi igin gerekli olan
kaba frekans kestirimi blogunun performansi $ekil 5.11’de gosteriimektedir.
Burada Kay kestiricisinin uzunlugu LO, 128 olarak segilmigtir ve kestirilen
frekansinin 3 kHz oldugu varsayilmistir. Ayrica Kay kestiricisi oncesi 256-nokta
FFT kullanilmistir. ilave olarak, bu grafikte gésterilen SNR degeri aliciya gelen
sinyale gére 3 dB dusik olarak yazilmistir ¢inkl sinyal 1-Q faz kollarina
ayrildiginda SNR 3 dB azalmaktadir. Yani, bu sekilde yaklagik 11-12 dB olarak
g6ziken SNR esik degeri aliciya gelen sinyal icin 14-15 dB’ye denk
gelmektedir. Ayni frekans hatasi i¢in (3 kHz) FFT kullanilmadan yapilan frekans
kestirimi Sekil 5.12’de g0Osterilmektedir. Bu sekille kaba frekans kestiriminde

FFT kullaniminin yaklasik 2 dB esik dederde kazang sagladigi gdézlenmektedir.
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Sekil 5.11. 1-Q faz kollarindaki SNR degeri ile kaba frekans kestirimi hata

varyansi
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10° : — MICRB E

1045

1035

Hata Varyansi
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o

100 1 1 1 1
2 4 6 8 10 12 14 16 18

E,/N,(dB)
Sekil 5.12. FFT’nin kullaniimadidi durumda, 1-Q faz kollarindaki SNR degeri ile
kaba frekans kestirimi hata varyansi

72



Kaba frekans kestiriminde ilk 6nce FFT iglemi yapildigi i¢cin FFT, uydu
haberlesme suresince Doppler frekansini takip etmek zorundadir. 20 dB SNR
icin 256-nokta FFT'nin Doppler frekans takibi Sekil 5.13’te gosteriimektedir.
Sekil 5.14’te ise bu haberlesme suresince olusan kestirim hatasi bulunmaktadir.
Burada fark edilecegi Uzere FFT kestirimi sonucu olusan frekans hatasi,

zamanlama senkronizasyonunun baslayabilmesini mumkun kilmaktadir.

_5 | | | | | | |
-400 -300 -200 -100 0 100 200 300 400

Zaman(s)

Sekil 5.13. 20 dB SNR’de FFT kestiriminin Doppler frekans degisimini takip

etmesi

73



500 T T T T T T T

400 - ]

w
o
o
T
|

N
o
o
T
I

-200 .

-300 .

-400 - .

_500 | Il 1 | | 1 1
-400 -300 -200 -100 0 100 200 300 400

Zaman(s)

Sekil 5.14. 20 dB SNR’de Doppler frekans kaymasi durumunda olusan 256-FFT

kestirim hatasi

5.3. Zamanlama Senkronizasyonu Sonuglari

Bolim 4’te zamanlama senkronizasyonunun yapilabilmesi i¢in alinan sinyalin
uzerinde kalan tasiyici sinyal frekansinin sembol sikligina gore %10 ila %20
arasinda olmasi gerektiginden bahsedilmisti. Kay kestiricisi zamanlama
senkronizasyon c¢iktilarini kullandigindan, bu durum, Kay kestiricisinin MCRB’ye
yakin bir kestirim yapip yapamadigindan anlasiimaktadir. 25 dB SNR icin Sekil
5.15’te, kestirilen frekans hatasinin 7 kHz'den az olmasi durumunda
zamanlamanin yapilabilecegi go6zikmektedir. Sembol sikhdinin 40 kHz
oldugunu g6z onunde bulundurursak, gecerli bir varsayim yapmis oldugumuz

ortaya ¢ikmaktadir.

74



106 E l ' T T T T T 3
- b
5 —— Benzetim Sonucu
10°F | ——MCRB /
10% 9’5’;’ ]
@ ,.
g 10°¢ ]
o
=
]
g 10°F _;
T
10" k ?
100(_ — /1\————*——6'_7___7_0__7_‘6_’__7__0 |
=
10-1 L | | | . | | |
0 1 2 3 4 5 6 - 3 9
Frekans(kHz)

Sekil 5.15. 25 dB SNR i¢in kestirilen frekans hatasi ve hata varyansi

N

RN

interpole Edilen Sembol Degerleri
o

-2 L
4000 6000 8000 10000 12000
1r
3
© 0.5n
©
3
o | 1 | | | |
0 2000 4000 6000 8000 10000 12000
Sembol Sayisi

Sekil 5.16. 25 dB SNR’de zamanlama senkronizasyonu

deger ile zaman kaymasinin(p) kestirimi

75

sonucu interpole edilen



Tasiyici frekans ve faz senkronizasyonu vyapilmis sinyalin zamanlama
senkronizasyondaki interpolasyon islemi sonucu kestirilen sembol degeri ile p
degeri arasindaki iliski Sekil 5.16’da gdsterilmektedir. Ayrica Sekil 5.17°de ise
alinan sinyalin Uzerinde Uzerinde 10 HZlik bir frekans kaymasi durumu
resmedilmistir. Her iki durumda da SNR degeri 25 dB olarak secilmistir. Bu iki
sekil zamanlamanin hem tabanbanda indirilmis sinyalde hem de belirli tasiyici

frekansa sahip sinyalde calistig1 gosterilmistir.
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Sekil 5.17. 25 dB SNR’de 10 Hz tasiyici frekansa sahip sinyalde zamanlama
senkronizasyonu sonucu interpole edilen deger ile zaman kaymasinin (p)

kestirimi
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6. SONUGLAR

Bu tez ile hizli degisen yuksek Doppler frekans kaymasina maruz kalan LEO S-
bant uydu alicisi i¢in ¢6zlilmesi gereken problemler tanimlanmistir ve bu
problemler literatlrde var olan yapilardan farkli olarak gelistirilen alici mimarisi
ile ¢ozulmustlur. Tasarlanan alici mimarisi SDR tabanli oldugu igin ilk 6nce SDR
tanimlamasiyla beraber genel alici mimarisinin ana hatlari belirlenmistir. Secilen
RF 6n kat mimarisine ve FPGA igerisinde gercgeklestirilen alici algoritmasina
badli olarak frekans planlamasi yapilmistir. Daha sonra, FPGA igerisinde
¢Ozulmesi gereken problemleri tegkil eden aliciya gelen sinyalin modellemesi
yapiimistir. Bu modelle LEO uydu alicisi i¢in uydunun yoringe mekaniginin
sinyal Uzerine etkisini belirlemek mumkdn olmustur. Ayrica, bu tez kapsaminda

alicinin etkisi altinda bulundugu SNR degisim bilgisi verilmistir.

Haberlesme slresince alinan sinyalin maruz kaldigi Doppler frekans kaymasina
ve SNR degisimine uygun olarak gelistirilen alici algoritmasinin temeli, tasiyici
senkronizasyonu ve zamanlama senkronizasyonu olmak Uzerek iki adimda
atimigtir.  Doppler  frekans kayma  karakterinden  dolayr tasiyici
senkronizasyonu, kaba frekans kestirimi ve hassas frekans kestirimi olmak
Uzere iki adimda icra edilmektedir. Literatirde bu yapilarin uygulamasini
kolaylastirmak adina uydu ile asamali modulasyon modlari Uzerinden
haberlesme saglanmaktadir [10]. Lakin bu ¢alismada 6zel modlar olmadan
sadece SRRC filtreden ge¢cmis BPSK modlleli sinyal Uzerinden haberlesme
linkinin kuruldugu varsayildigindan ve kaba frekans kestirimi ile hassas frekans
takibi bloklarinin girdi olarak kullandiklari sinyal modelinden dolayi, zamanlama
senkronizasyonu iglevinin tasityici senkronizasyonuyla beraber yapilmasi
gerektigi gorulmustur. Bu ¢ikarim da yeni bir LEO uydu alici tasarimini ortaya

cikarmistir ve bu tezde yeni alici mimarisinin tim bilesenleri detaylandiriimistir.

Bu calismada hassas frekans takibi blogu, zamanlama senkronizasyonunu
icerisinde barindiracak sekilde Costas dongusu olarak tasarlanmis olup, bu
doéngundn kritik bilesenleri ve performans kistaslari belirlenmistir. Tasarlanan

alicinin BER performansi, hassas frekans takibi ve zamanlama
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senkronizasyonuna baglh oldugundan bu bloklarin BER analizi ayri ayri
yapilmigtir. Kaba frekans kestirimi olarak, literatirde gecen faz farkini kullanan
kestiricileri veya FFT tabanli kestiricileri tek basina kullanmak yerine,
performansi ve hesaplama maliyetini didslirmek adina bunlarin beraber
kullanilabilecegini bu tezdeki c¢alismayla goOstererek yeni bir yaklagim

olusturduk.

Uydu haberlesmesi temelli, CDMA (Code Division Multiple Access) veya TDMA
(Time Division Multiple Access) gibi teknikleri kullanarak uzay uUzerinden bir ag
kuruldugu zaman, cogusma (burst) haberlesme 6Onem kazanmaktadir [58].
Fakat cogusma demodulasyonu igin bu tezde sunulan senkronizasyon yapilari
yavas kalacaktir. Ayrica yiuksek derece modilasyon formatlarinda (6rn. 64-
QAM (Quadrature Amplitude Modulation)), bu tezde sunulan yapi yeterli
olamayacaktir. Hem c¢ogusma haberlesme hem de yuksek derece
modulasyonlar igin Vitebi&Viterbi veya Blind senkronizasyon secgenekleri
Uzerinden cesitli ¢alismalar yapiimistir [2,58—60]. Dolayisiyla ileride bu tez
calismasi, farkli senkronizasyon vyapilari kullanarak ylksek derece

modulasyonlu veya gogusma haberlesme icin gelistirilebilir.

Hassas frekans takibi blogu, derin uzay veya navigasyon haberlesme
sistemlerinde mesafe (ranging) uygulamasinin hassasiyetini belirleyen kisimdir
[61]. Bu sebeplerle, ileride yapilacak galismalarda, mesafe dlgum hassasiyetini
artirmak adina, Costas dongusunun faz hatasi-SNR iliskisinde bir iyilestirme
calismasi yapilabilir. Hassas frekans takibi blojunda goérilen SNR esik

degerinin azaltilmasi Uzerine de ayrica ¢alisilabilir.

Gelistirilen alicinin galismaya basglayabildigi SNR esik degerini, kaba frekans
kestirimi  blogu belirlemektedir. Gelistirilen sistemin daha disik SNR
degerlerinde calisabilmesi icin kaba frekans kestirimi blodu icin hesaplama
maliyetini de g6z énunde bulundurarak yeni bir tasarim arastirmasi yapilabilir.
Ayrica, zamanlama senkronizasyonunun, FPGA icin kullanilan osilatorin
hassasiyetiyle bir iligkisi mevcuttur. Bu iligkiyi goz onuinde bulundurarak, BER
analizinde gorilen 3 dB SNR kaybi igin bir galigmanin ilerleyen zamanlarda

yapilmasi mumkuanddr.
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