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LEO (Low Earth Orbit) uydusu üzerindeki haberleşme alıcılarının tasarımında 

karşılaşılan temel zorluk, taşıyıcı sinyalin hızlı ve geniş aralıkta değişen Doppler 

frekans kaymasına sahip olmasıdır. Bu sebeple, alıcıda demodülasyon 

işleminin temel bileşenini senkronizasyon adımları teşkil etmektedir. 

Günümüzde yazılım tanımlı radyo (SDR: Software Defined Radio) alıcı 

tasarımları belirli avantajlarından dolayı sıkça kullanılmaktadır. Bu tez 

çalışmasında da SDR tabanlı bir alıcı mimarisi tasarlanmış ve bu SDR 

yapısında süper-heterodin RF ön kat bloğu sonrasında ADC (Analog-to-Digital 

Converter) ile örneklenen sinyal FPGA’da (Field Programmable Gate Array) 

sayısal olarak işlenmiştir. Bu tez kapsamındaki sayısal sinyal işlemeyle, LEO 

uydularında Doppler frekans kaymasına adaptasyon sağlanmıştır. Frekans 

senkronizasyonunun iki adımda icra edilmesiyle de bu adaptasyonun başarıldığı 

gözlemlenmiştir. Doppler frekansının geniş aralıkta değişimi için ilk önce kaba 

frekans kestirimi kullanılmakta; sonrasında, hızlı değişim gösteren frekans 

kaymasının takibi, Costas döngüsü temelli hassas frekans takibi ile 

gerçekleştirilmektedir. Kaba frekans kestirimi için hesaplama maliyetini 

azaltmak adına FFT (Fast Fourier Transform) ve Kay kestiricisiyle beraber bir 
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tasarım yapılmıştır ve bu frekans kestirim şekli bu tezin önemli bulgularından bir 

tanesini oluşturmuştur. Hassas frekans takibi ise FLL (Frequency Locked Loop) 

ve PLL (Phase Locked Loop) döngü filtrelerine sahip Costas döngüsü ile 

gerçekleştirilmiştir. Ayrıca, bu tez çalışmasıyla istenilen performansa ulaşmak 

için zamanlama senkronizasyonunun kaba frekans kestirimi ve hassas frekans 

takibi bloklarıyla eş zamanlı gerçekleştirilmesi gerektiği ortaya konulmuştur. 

Özetle, LEO uydusu haberleşme alıcısı için senkronizasyon problemlerini etkili 

bir şekilde çözen SDR tabanlı bir alıcı mimarisi geliştirilmiş ve bu mimaride alıcı 

yazılımın uygulandığı FPGA için hesaplama maliyetini göz önünde 

bulundurarak yeni bir senkronizasyon ve demodülasyon algoritması 

sunulmuştur. 

 

Anahtar Kelimeler: LEO uydusu, Doppler, frekans senkronizasyonu, 

zamanlama senkronizasyonu, SDR, Costas döngüsü 
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ABSTRACT 

 

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 Aktaş 

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 
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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. GİRİŞ 

 

Bir haberleşme sisteminin güvenilir ve verimli olmasını belirleyen en önemli 

hususlardan biri senkronizasyonun yapılmasıdır [1]. Alıcıya gelen sinyalin hangi 

parametresine eşzaman olunduğuna bağlı olarak senkronizasyon ilgili 

parametre ile isimlendirilir. PAM (Pulse Amplitude Modulation) sisteminde, 

uyumlu (matched)  filtre çıkışının dalga biçiminde, maksimum göz açıklığı 

sağlayacak şekilde, sinyal darbesini tepe noktasında örneklemeye senkron 

olunması zamanlama senkronizasyonu olarak tanımlanmakta iken, evreuyumlu 

(coherent) alıcılarda taşıyıcı frekansa faz ve frekans olarak senkron olunmasına 

da taşıyıcı senkronizasyonu denmektedir [2].  

 

Temelde radar sistemlerinde hız ve mesafe tespitiyle aynı anlama gelen taşıyıcı 

frekans ve sembol senkronizasyonu [3], uydu haberleşmesinde, özellikle yüksek 

Doppler frekans kaymasına maruz kalan alçak yörünge uydularında çözülmesi 

gereken en önemli problemi teşkil etmektedir. Uydu ile yer istasyonu arasında 

ivmeli değişen göreceli hızdan kaynaklı, LEO uydu sistemlerinde taşıyıcı 

sinyalin frekansı hızlı değişen yüksek frekans kaymalarıyla şekillenmektedir. 

Uydunun maksimum yükselme açısının 1  90° olduğu varsayımı altında, Şekil 

1.1’de Doppler frekans değişiminin karakteri ve Şekil 1.2’de ise Doppler frekans 

değişim oranı zamana bağlı olarak gösterilmektedir. Taşıyıcı senkronizasyonu 

için hem geniş Doppler frekans aralığının tespit edilmesi hem de frekans 

değişim oranına adapte olunması, bu tezdeki zorluklardan ilkidir. 

 

Bazı haberleşme sistemlerinde taşıyıcı senkronizasyonunu kolaylaştırmak 

adına ya gönderilen sinyalin başlangıcında saf bir sinüzoidin eklendiği (pilot 

uygulaması) ya da modülasyon etkisinin bertaraf edilerek senkron olunacak 

taşıyıcı sinyalin çıkarıldığı varsayılmaktadır [3–7]. Modüleli sinyalden taşıyıcı 

sinüzoidal sinyali çıkarmak için ilk önce zamanlama senkronizasyonunun 

yapılması gerekmektedir; fakat zamanlamayı yapmak için sinyal üzerindeki 

frekans kayması sembol sıklığının %10-20 civarında olması gerekmektedir [7]. 

                                            
1
 Yer istasyonu düzlemi ile uydu arasındaki açı yükselme açısı olarak tarif edilmektedir. 
Maksimum yükselme açısının 90° olması ifadesi ile uydunun yer istasyonuna en yakın 
yörüngeden geçişi kastedilmektedir. 
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Bu tez kapsamında haberleşme sinyal modelinde sembol sıklığının maksimum 

Doppler kaymasından az olduğu kabul edildiği için, taşıyıcı senkronizasyonunda 

kabul edilen saf sinüs varsayımını doğrudan gerçekleştirememekteyiz ve bu da 

tezin diğer zorluğunu oluşturmaktadır. 

 

 

Şekil 1.1. Doppler frekans kayması 

 

 

Şekil 1.2. Doppler frekansının değişim oranı 

 

LEO uydusu ile S-bant üzerinden yapılan haberleşmede maksimum Doppler 

frekans kaymasının Şekil 1.1’den yaklaşık olarak 50 kHz olduğu 

gözlenmektedir. LEO uydusuna yakın Doppler kaymasının etkin olduğu bir diğer 

sistemde GNSS’dir (Global Navigation Satellite System). Var olan GNSS 

uydularında maksimum Doppler kayması yaklaşık olarak 5 kHz civarındadır [8]. 

GNSS sistemlerinde bugüne kadar darbe şekillendirici filtreler 
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kullanılmadığından [8] ve ayrıca kullanılan sinyal modellerine çoğu zaman pilot 

da dâhil edildiğinden bu tez kapsamında karşılaşılan problem, bu sistemlerde 

oluşmamaktadır. Çünkü pilot sinyali gönderilmese dahi, bu sistemlerde darbe 

şekillendirici filtreler (örn. SRRC (Square Root Rised Cosine)) 

kullanılmadığından taşıyıcı senkronizasyonu için gerekli olan sinüzoidal sinyal, 

zamanlama senkronizasyonunu gerektirmeden elde edilebilmektedir. LEO 

haberleşme sistemlerinde ise hem darbe şekillendirici filtreler kullanılmaktadır 

hem de GNSS sistemlerinden daha geniş bir Doppler frekansı ile başa çıkılması 

gerekmektedir.  

 

Günümüzde kullanılan LEO uydu haberleşme sistemlerinde, haberleşme 

başlangıcında modülesiz taşıyıcı sinyalin gönderildiği [9] ve senkronizasyonun 

kolaylıkla yapılabilmesi için özel taşıyıcı modülasyon modlarında haberleşmenin 

yapıldığı gözlenmektedir [10]. Fakat bu tezde, günümüzde LEO için geliştirilen 

haberleşme sinyal modellerinin aksine, haberleşme süresince sadece darbe 

şekillendirici filtreden geçmiş BPSK modüleli bir sinyal ile haberleşildiği 

varsayımı altında GNSS sisteminine göre daha etkili olan Doppler frekans 

değişimi ile başa çıkılmıştır. Bu sinyal modeli varsayımı problemin çözümüne 

getirdiği zorluğun yanında bu tezde yeni bir yaklaşımın doğmasına sebep 

olmuştur. 

 

Uydu haberleşmesinde taşıyıcı senkronizasyonu, hassas frekans takibi ve kaba 

frekans kestirimi (frekans kazanımı) olmak üzere iki adımda icra edilmektedir 

[11]. Hassas frekans takibi diye tarif edilen aşama, PLL devresinin Costas 

uygulaması temellidir. Doppler frekansında değişim sıklığının yüksek olması bu 

yapıların genel tasarımını ve özellikle döngü filtre tasarımını kritik hale 

getirmektedir. Literatürde [12–15]’te hassas frekans takibinde 2.derece FLL 

yardımlı 3.derece PLL yapılarının genel mimarisi verilmekte ve çeşitli 

optimizasyonlar sunulmaktadır. [16]’da GNSS alıcılarında FLL tasarımının 

iyileştirilmesi hakkında önerilerde bulunulmakta ve [17]’de ise taşıyıcı takibi 

teknikleriyle ilgili olarak genel bir inceleme sunulmaktadır. [18–20]’de hassas 

frekans takibi olarak Kalman filtre tabanlı çözümler geliştirilmiştir. 
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Uydu haberleşmesi başlangıcında, alınan sinyalin taşıyıcı frekansı ile yerel 

osilatör frekansı arasındaki fark frekans takibi bloğundaki PLL’nin kestirip 

düzeltebildiği frekans farkı aralığını (pull-in range) fazlasıyla geçmektedir [6]. Bu 

durumda, bilinmeyen frekans kayması, PLL frekansını yavaşça kaydırarak 

oluşacak bir tarama ile tespit edilebilir [6]. Fakat bu seçenek Doppler kayması 

durumunda çok yavaş kalacağı için kaba frekans kestirimi diye tarif edilen 

yapılar için çeşitli kestiriciler sunulmaktadır. Bunlar ardışık ve ardışık olmayan 

korelasyon değerleri arasındaki faz farkı bilgisini kullanan kestiriciler ve FFT 

tabanlı kestiriciler olmak üzere iki çeşittir [21]. İlk olarak [22]’de sunulan FFT 

frekans kestiricisi, hesaplama maliyetinden ödün vererek düşük SNR 

değerlerinde yüksek çözünürlükte kestirim yapabilmektedir [7]. [21,23–27]’de 

sunulan faz farkı değerlerini kullanan kestiriciler ise FFT’ye göre düşük 

hesaplama maliyetinde lakin daha yüksek SNR’de çalışmaktadır. 

 

Bu tez kapsamında varsayılan en düşük SNR değeri (~30 dB), faz farkı bilgisini 

kullanan kestiricilerin kullanımını mümkün kılmaktadır; fakat sembol 

senkronizasyonu yapmadan gelen sinyalden doğru faz farkı değerleri 

hesaplanamadığından, doğrudan bu kestiriciler kullanılamamaktadır. Bölüm 

4.1.2.1’de belirtildiği üzere hassas frekans takibi başlatabilecek kadar az hatalı 

frekans kestirimi yapabilmek için hesaplama maliyetinden ödün vererek FFT 

uzunluğunu artırmamız gerekmektedir. Fakat bu tez kapsamında, verilen mimari 

ile hesaplama maliyetini artırmadan senkronizasyon problemi çözülmektedir. 

Doppler frekansının sembol sıklığından geniş olması nedeniyle 

gerçekleştirilemeyen zamanlama senkronizasyonunun yapılabilmesi için gerekli 

olan frekans hatası varyansında bir kestirim ilk önce FFT ile 

gerçekleştirilmektedir. Sonrasında faz farkı bilgisini kullanan kestiriciler arasında 

en düşük hesaplama maliyetine sahip olan Kay kestiricisi [7] ile frekans hatası 

hassas frekans takibi bloğunun gereksinim aralığına indirilmektedir.  

 

Taşıyıcı senkronizasyonu icrasında önemli bir yer ihtiva eden zamanlama 

senkronizasyonu, [2,28,29] gibi kitaplarda iyi yapılandırılmıştır.  Early-Late, 

Gardner, Mueller&Müller gibi zamanlama hata dedektörü temelli zamanlama 

senkronizasyonları sıklıkla kullanılan yöntemlerdir [28,30–32]. Bu tezde 

zamanlama senkronizasyonu hem sinyali tepe noktasında örnekleme vazifesini 
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gerçekleştirmekte hem de taşıyıcı senkronizasyonunda istenilen sinyal 

modelinin elde edilmesinde kullanılmaktadır.  

Literatürde hızlı değişen yüksek frekans kaymalarına maruz alıcılarda 

senkronizasyon yapısının farklı birimleri için çalışmalar olmasına rağmen, bu tez 

kapsamında sembol sıklığının maksimum Doppler kaymasından az olduğu LEO 

uydu alıcısı için genel alıcı mimarisi verilmektedir. Burada geliştirilen alıcı 

mimarisi programlanabilir, esnek tasarım sunan, sayısal sinyal işleme tabanlı 

[33] yazılım tanımlı radyo (SDR) yapısı üzerine inşa edilmiştir. SDR yapısı ile 

SDR öncesi gereken RF ön kat mimarileri Bölüm 2’de verilmektedir. Ayrıca bu 

bölümde tasarlanan alıcı mimarisinde taşıyıcı ve örnekleme frekans planlaması 

ve ilgili kuramsal bilgiler verilmektedir. Bölüm 3’te senkronizasyon ve 

demodülasyon işlemlerinin gerçekleştirildiği LEO uydu alıcısı için girdi olan 

sinyal modeli oluşturulmaktadır. Burada, alınan sinyalin sahip olduğu SNR 

dinamiği ile uydunun maksimum yükselme açısına bağlı olarak uydunun yer 

istasyonuyla haberleşme süresinin ve Doppler frekans kaymasının çıkarımı 

yapılmaktadır. Bu tezin esas kapsamını oluşturan sayısal olarak tasarlanan 

senkronizasyon ve demodülasyon mimarisi ise Bölüm 4’te ilgili teorik bilgilerle 

beraber sunulmaktadır. Bölüm 5’te geliştirilen alıcı mimarisi için MATLAB 

benzetim sonuçları gösterilmektedir. Bölüm 6’da ise tezin genel değerlendirmesi 

yapılmıştır.
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2. SDR TABANLI ALICI MİMARİSİ ve FREKANS PLANLAMA 

 

Bu bölümde öncelikle, tez kapsamında tasarlanan alıcı mimarisi ile bu mimaride 

mihenk taşlarının seçiminde önemli kıstas olan RF alıcı ön kat mimarileri, 

hususiyetle yazılım tanımlı radyo kavramı ve ilgili teorik bilgiler verilmektedir. 

Sonrasında, seçilen mimari üzerinde sinyalin sahip olduğu taşıyıcı frekans ve ilgili 

örnekleme frekans değişim seyri ve bunların değişim gerekçeleri anlatılarak genel 

frekans planlama çerçevesi sunulmaktadır.   

2.1. Alıcıda RF Ön Kat Mimarileri 

Tipik kablosuz haberleşme alıcı tasarımında sıklıkla kullanılan 3 tane yapı 

mevcuttur. 1918 yılında Edwin Armstrong tarafından geliştirilen süper-heterodin 

alıcı mimarisi sıklıkla kullanılan alıcı mimarilerinin ilkidir [34]. Homodin veya sıfır-IF 

(zero-IF (Intermediate Frequency)) diye de tabir edilen diğer önemli bir mimari de 

doğrudan dönüşüm (direct conversion) alıcı yapısıdır. Sıfır-IF yapısının maruz 

kaldığı DC sapma, 1/f gürültüsü gibi problemlerin etkisini bertaraf etmek için 

geliştirilen diğer en önemli mimari de Düşük-IF (Low-IF) alıcı yapısıdır. İlerleyen 

kısımlarda bahsedilen RF ön kat mimarileri daha yakından incelenmektedir. 

2.1.1. Süper-heterodin 

Tasarımı eskiye dayanan fakat temellerinin sağlam atılmasından, yüksek seçicilik 

ve yüksek duyarlılık gibi istenilen özelliklere sahip olmasından dolayı, süper-

heterodin yapısı günümüzde alıcı mimarilerinin genel çoğunluğunda tercih 

edilmektedir [35]. Bu yapı tek dönüşüm (single conversion) ile inşa edilebileceği 

gibi çift dönüşüm (double conversion) üzerine de temellendirilebilir. Şekil 2.1’de tek 

dönüşüm süper-heterodin alıcı mimarisi gösterilmektedir. Bu yapıda önce anten ile 

alınan sinyalde istenilen frekans bandının geçirilmesi için bir bant geçiren süzgeç 

(BPF kavite veya seramik bir filtre olabilir) kullanılır. Devamında RF sinyali, 

seviyesinin yükselmesi için bir LNA’dan (Low Noise Amplifier) geçer ve sonrasında 

sinyal, spektrumda istenilen IF değerine karıştırıcı yardımıyla indirilir. En sonunda 

karıştırıcı çıkışı, istenilmeyen bantları süzmek için bir BPF’den geçirilir. 
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BPF

LNA

LO

BPF
IF

 

Şekil 2.1. Tek dönüşüm süper-heterodin alıcı mimarisi 

 

İstenilen IF değerine LO (Local Oscillator) ile RF sinyalinin frekans fark değeri ile 

ulaşılır [36]. Bu da bu topolojinin en temel konusu olan eşlenik frekansının 

bastırılması ihtiyacını hâsıl etmektedir. Süper-heterodin alıcıda eşlenik (image) 

frekansının bastırılması ihtiyacı, istenilen IF frekansına hem fLO + fIF hem de fLO - 

fIF frekans bileşenlerinin inmesinden kaynaklanmaktadır. Bu sebeple karıştırıcı 

öncesi inmesini istemediğimiz kısım anten sonrası Anti-eşlenik filtre ile süzülür. 

Eşlenik frekansının bastırılmasında kullanılan filtrenin tasarımını ve kanal seçimini 

kolaylaştırmak için çift dönüşüm süper-heterodin yapısı da tercih edilmektedir. Bu 

yapının tek dönüşümden farkı, iki aşamalı frekans indirilmesidir. Bu sebeple bu 

sistemde ikişer LO ve karıştırıcı kullanılmaktadır. 

2.1.2. Doğrudan Dönüşüm 

Eşlenik filtre ihtiyacını ortadan kaldıran süper-heterodin yapısının aksine sinyali 

doğrudan tabanbanda indiren, Şekil 2.2’de gösterilen alıcı mimarisi doğrudan 

dönüşüm (direct conversion) veya sıfır-IF (zero-IF) yapısı olarak 

adlandırılmaktadır. Bu topoloji burada gösterilenin aksine karmaşık karıştırıcı ve I-

Q kolları arasında istenilen faz farkını kontrol eden ileri düzey algoritma yardımıyla 

da oluşturulabilir [37]. Sinyalin doğrudan tabanbanda indirilmesi analogdan 

sayısala geçişi, tüm tabanbant işlemlerini ve sayısal demodülasyon işlemlerini 

mümkün olan en düşük frekansta koşturulmasına olanak tanımaktadır. Bu özellik 

doğrudan dönüşüm alıcılarını evrensel tüm alıcılar için uygulanabilir bir aday 

kılmaktadır. Fakat yapının bazı dezavantajları da vardır. Özellikle bu yapı DC 

ofsetten ve 1/f gürültüsünden oldukça etkilenmektedir [36].  LO sinyalinin RF sinyal 
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yoluna sızmasından kaynaklı kendinden karıştırma (self-mixing) sorunu da diğer 

baş edilmesi gereken bir konudur. 

 

BPF

LNA LO

π/2

LPF

LPF

I-Baseband

Q-Baseband

 

Şekil 2.2. Doğrudan dönüşüm (zero-IF) alıcı mimarisi 

 

2.1.3. Düşük-IF 

Zero-IF alıcılarında karşılaşılan 1/f gürültüsü ve DC offset gürültüsünden kurtulmak 

için geliştirilen diğer bir alıcı mimarisi de düşük-IF (low-IF) alıcı mimarisidir. Direk 

olarak sinyali tabanbanda indirmek yerine birkaç yüz kHz mertebelerine indirerek 

istenmeyen gürültü etkenlerinden kurtulmak amaçlanmıştır. Fakat bu durumda 

eşlenik sinyali filtreleme ihtiyacı yeniden ortaya çıkmaktadır [36]. 

2.2. Yazılım Tanımlı Radyo 

Günümüzde yazılım tabanlı radyo (SDR) gelişmiş radyo sistemlerinde kullanılan 

temel unsurdur [38]. Yüksek hızlı, yüksek performanslı ve aynı zamanda makul 

fiyatlı tümleşik devrelerin (ADC, DAC, Microprocessor, Memory) gelişmesiyle, 

SDR sistemleri tüm haberleşme sistemlerinde yaygınlaşarak bu sistemlerin temel 

bileşeni haline gelmiştir. SDR tanımı, geniş frekans spektrumunda ve geniş 

modülasyon yelpazesinde programlanabilir donanım-yazılım platformu aracılığıyla 

sinyalleri alabilen radyo haberleşme sistemlerine karşılık gelmektedir [38]. 
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Bu sistemde tasarlanmış bir alıcı platformu değişse bile önceden yazılmış alıcı 

kodlarının ciddi bir değişiklik yapılmadan kullanılabilmesi, SDR sistemlerinin 

yaygınlaşmasında öncü olan unsurlardan biridir. Alıcı yazılımı, genel veya özel 

amaçlı DSP (Digital Signal Processing) bloklarıyla veya FPGA veya bunların 

karışımıyla oluşturulmuş platformlarda geliştirilebilir. Gönderilen sinyalin merkez 

frekans veya bant genişliği gibi parametrik değerlerinden herhangi biri değiştirildiği 

vakit, donanım tanımlı radyo yapılarında tüm sistemin yeniden tasarlanması 

gerekmektedir [39]. Fakat SDR yapılarında sistem değişikliği tüm sistemi 

değiştirmeden yalnızca yazılım güncellemesi olarak yapılabilmektedir. 

2.2.1. Genel SDR Alıcı Mimarisi 

Şekil 2.3’te gösterilen genel SDR alıcı mimarisinde en önemli yapı analogdan 

sayısala geçişi sağladığı için ADC elemanıdır. İdeal SDR yapısında yeniden 

yapılandırılabilirliği artırmak adına bu elemanın antene mümkün olduğunca yakın 

kullanılması gerekmektedir [40]. Buna rağmen çoğu zaman ADC öncesi analog 

olarak taşıyıcı frekansı düşüren bir RF ön kata ihtiyaç duyulmaktadır. Genellikle 

burada, uygulama özelinde önceden anlatılan RF ön kat mimarilerinden biri tercih 

edilmektedir.  

 

RF ÖN KAT 
BLOĞU

ADC
ÖRNEKLEME 

FREKANS 
DEĞİŞİMİ

SİNYAL 
İŞLEME

ANALOG SAYISAL

 

Şekil 2.3. Genel SDR alıcı mimarisi 

 

ADC sonrası elde edilen veri akışı DC’den örnekleme frekansının yarısına kadar 

spektrumda yer kapladığı için çoğunlukla ADC sonrası bir frekans seyreltme 

bloğuna ihtiyaç duyulmaktadır. Böylelikle hem ilgili bant aralığına 

odaklanılmaktadır hem de sinyal işlemeyi minimum frekansta çalıştırmak mümkün 

olmaktadır. Ayrıca, bu blokta DDC (Direct Down Conversion) işlevi de 
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gerçekleştirilmektedir. Yani gelen sinyalin taşıyıcı frekansı da istenilen değere 

indirilebilmektedir. Sinyal işleme bloğunda ise demodülasyon, taşıyıcı frekans 

kestirimi ve takibi ve zaman kurtarma gibi algoritmalar çalıştırılmaktadır.  

 

Kullanılan ADC’nin örnekleme frekans değerinin hem IF frekans seçiminde hem de 

ADC öncesi kullanılması gereken elemanların özelliklerini belirlemede doğrudan 

etkisi vardır. IF frekans seçimine etkisi Bölüm 2.4’te (frekans planlama bölümünde) 

anlatılmaktadır. Ayrıca ADC’nin tüm başarımda çalışabilmesi için ADC öncesi 

kullanılması gereken elemanlar olan AGC (Automatic Gain Control) ile AAF (Anti-

Aliasing Filter) bileşenlerinden Bölüm 2.3’te bahsedilmektedir. 

 

SDR yapısı aynı zamanda RF örnekleme diye tabir edilen RF ön kat bloğu 

kullanılmaksızın da tasarlanabilir. Burada sinyal herhangi bir LO sinyaliyle 

karıştırılmadan ön seçici filtre sonrası yüksek örnekleme frekansına sahip ADC 

yardımıyla örneklenir. Sonrasında RF ön kat mantığı sayısal olarak ilgili 

donanımda işlenir. Devamında gerekli sinyal işlemeler yapılır. Fakat burada 

demodüle edilebilir alınan sinyalin frekans bileşenlerinin, örnekleme frekansının 

yarısından az olması gerekmektedir [38].  

2.3. LEO Uydusu İçin SDR Tabanlı Alıcı Mimarisi 

Bu tez kapsamında LEO uydusu S-Bant BPSK modüleli haberleşme alıcısı için 

SDR tabanlı bir alıcı tasarlanmıştır. Bu tasarımının omurgasını süper-heterodin RF 

ön kat yapısı, ADC ve gerekli ön elemanları ve son olarak FPGA oluşturmaktadır. 

Kullanılan sistem mimarisi Şekil 2.4’te gösterilmektedir. 

 

Alıcıda ilk önce anten yardımıyla S-bant frekansında alınan sinyal süper-heterodin 

yapısıyla tercih edilen bir IF frekansına indirilir. Bu IF frekansının belirlenmesi 

ADC’nin örnekleme frekansıyla ve uygulanan örnekleme çeşidiyle doğrudan 

ilişkilidir. Tasarlanan yapıda band geçirici örnekleme metodu tercih edilmiştir. Bu 

tercihin neticesinde ADC öncesi örtüşme önler filtre (AAF) olarak BPF kullanma 

ihtiyacı hâsıl olmuştur. Bu konu bant geçirici örnekleme bölümünde (Bölüm 2.3.1) 

detaylandırılmıştır.  
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Şekil 2.4. SDR tabanlı LEO uydu alıcı mimarisi 

 

LEO uydu sisteminde alıcıya gelen sinyalin gücü yüksek dinamikte değişmektedir. 

ADC’nin istenilen tam dinamik ortamda çalışabilme gereksinimi de ADC öncesi 

AGC kullanım ihtiyacını doğurmuştur. Günümüzde AGC olarak sayısal sinyal 

işleme bloğuyla üretilen binary veriyle sürülen zayıflatıcılar (örn. VGA: variable 

gain amplifier) kullanılmaktadır [38]. 

 

ADC ile elde edilen sayısal veri, Bölüm 2.3.2’de belitilen sinyal işleme işlevlerini 

gerçekleştirmek üzere FPGA’ya beslenir. Burada sinyal işleme için FPGA’nın 

tercih edilme sebebi kullanıcı tarafından programlanabilir olması, büyük miktarda 

veriyi paralel olarak işleyebilmesi [38] ve uzay ortamına uygun seçeneklerinin 

olması gibi nedenlerdir. 

2.3.1. Bant Geçirici Örnekleme 

Düşük geçiş (lowpass) sinyalleri örneklemede, Nyquist kıstası yani sinyalin içerdiği 

maksimum frekansın iki katı frekansta örnekleme kuralı geçerlidir [41]. Fakat 

bandpass sinyaller için geliştirilmiş teknik seçildiği zaman, örnekleme frekansını 

ilgili sinyalin bant genişliğinin minimum iki katı olacak şekilde seçebilmekteyiz. 

Bant geçirici örnekleme sadece ADC’nin çalışma hız gereksinimini düşürmekle 

kalmayıp aynı zamanda ilgili zaman aralığında sürekli sinyali kapmak için gerekli 

olan sayısal hafıza ihtiyacını da düşürmektedir [42]. Örnekleme frekansı doğru 

olarak belirlenirse bant geçirici örneklemenin diğer bir faydası da IF’deki sinyali 
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doğal olarak düşük-IF veya tabanbanda doğrudan indirmesidir [40]. Örnekleme 

frekansının nasıl doğru seçileceği konusu bu bölümde anlatılmaktadır. 

 

Şekil 2.5’te fs örnekleme frekansıyla örneklenmiş sayısal sinyalin spektral 

kopyalarıyla beraber spektrumu gösterilmiştir. Önceden belirtildiği üzere 

örneklenen sinyal DC’den örnekleme frekansının yarısına kadar olan bir aralıkta 

sınırlıdır [38]. Fakat sinyalin spektrumunu kopyalarıyla beraber resmetmek bant 

geçirici örnekleme konusunun daha iyi anlaşılmasını sağlamaktadır.  

 

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

fs/2-fs/2 fs 3fs/2 2fs

Katlama 

Frekansları

Frekans

 

Şekil 2.5. Bant geçirici örnekleme ve spektral kopyaları 

 

Spektrumda DC’den sonsuza kadar her fs/2 kadar aralığa Nyquist bölgesi [43] 

veya Nyquist penceresi [38] denmektedir. fs/2’nin tamsayı katlarına da katlama 

frekansı denmektedir [43]. Bu frekansa katlama frekansı denmesinin sebebi şudur: 

Sürekli sinyali örneklediğimiz vakit sanki sonsuzdan itibaren en yakın katlama 

frekansından katlaya katlaya sürekli sinyali DC ile fs/2 arasına sıkışmış sayısal bir 

sinyal olarak göstermeye başlıyoruz. Şekil 2.5 üzerinden bahsedersek ilk önce 2fs 

öncesi sinyallerin 4. pencere üzerine katlandığını farz edelim. Sonrasında 

örnekleme ile 4. pencere 3fs/2 katlanma frekansından 3. pencere üzerine katlanır. 

Sonra 3. pencere ikiye, en nihayetinde iki de 1. pencereye katlanarak örnekleme 

işlemi tamamlanır. 
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Burada göze çarpan husus çift sayıdaki pencerelerdeki sinyaller en sonunda 

birinci pencereye geldikleri vakit spektral olarak dönmüş olarak inmektedir [42]. Bu 

sebeple sürekli sinyalleri örneklediğimiz zaman ilgili sinyalin tek sayıdaki 

pencerelerde olmasına veya çift sayıda katlama yapmaya dikkat etmemiz 

gerekmektedir. İkinci diğer husus da, spektrumda DC ile fs/2 aralığına tüm frekans 

bileşenleri indiğinden ilgili pencere haricini filtreleme ihtiyacı ortaya çıkmaktadır.  

 

Örtüşme olmadan örnekleme yapabilmek için örnekleme frekansı hem bant 

genişliğinin 2 katından büyük olmalıdır hem de sinyalin taşıyıcı frekansı ve bant 

genişliği arasında m’nin rastgele pozitif bir tamsayı olduğu varsayımıyla şöyle bir 

ilişkiyi sağlamalıdır [42]: 

 

     

 
      

     

   
 

 

Taşıyıcı frekans    ile gösterilirken, ilgili sinyalin bant genişliği   ile 

tanımlanmaktadır. Bu denklemde m’yi katlama sayısı olarak düşünebiliriz. 

Önceden belirtildiği gibi eğer katlama sayısı yani m çift sayı olursa sinyal herhangi 

bir değişikliğe uğramadan iner. Aksi halde, eğer m tek sayı olursa spektral evirme 

olur [42]. Aslında m tek sayı seçildiğinde tersyüz olma problemini düzeltebiliriz 

ama bu da sisteme ilave bir sayısal işlem külfeti getirmektedir. İlave olarak, eğer 

sinyalin orijinal pozitif spektral bandpass kısmı taşıyıcı frekans etrafında simetrik 

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

 

Bant geçirici örneklemeyi daha iyi anlamak adına Şekil 2.6’da 40 MHz taşıyıcı 

frekansta 100 kHz bant genişliğine sahip bir sinyalin örneklenmesi 

resmedilmektedir. İlk önce verilen taşıyıcı frekans ve bant genişliği için örnekleme 

frekansının değer aralığı m’ye bağlı olarak hesaplanır. Eğer m=2 (3. Nyquist 

penceresi) olarak seçilirse bu durumda örnekleme frekansının 26,7 MHz’den 

büyük, 39,95 MHz’den küçük olması gerekmektedir. İkinci olarak, örnekleme 

frekansını öyle seçmeliyiz ki sinyalin bandı Nyquist penceresinin ortasısında olsun. 

Böylelikle, bant geçirici örnekleme öncesinde gerekli olan AAF’nin uygulaması 

kolaylaşmaktadır. Bu sebeple, bu örnek sinyal için örnekleme frekansı 32 MHz 

olarak seçilmiştir. 
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1

2

40

fs/2=16

Frekans(MHz)

1.Pencere 2.Pencere 3.Pencere

16 32 48

Frekans(MHz)
8  

Şekil 2.6. Örnek bir sinyalin bant geçirici teknikle örneklenmesi 

 

Örnekleme öncesi filtreleme Şekil 2.7’deki gibi doğru ve yeterli bir şekilde 

uygulanmadığı vakit bant geçirici örneklemede SNR kaybı oluşmaktadır. Bir sinyali 

örneklediğimiz zaman örneklenen sinyal DC ile fs/2 arasında yerleştiği için tüm 

gürültü seviyesinin de katlanarak bu aralığa oturması bu SNR kaybının temelini 

teşkil eder. Eğer hiç filtreleme yapılmadan örnekleme yapılırsa oluşan SNR kaybı 

(    ) katlama sayısı m’ye bağlı olarak şu şekilde verilmiştir [42]: 

 

            (   )      

 

«»

fs/2 fs m*fs/2(m-1)*fs/2 (m+1)*fs/2

AAF karakteristiği
Genlik

Frekans

 

Şekil 2.7. ADC öncesi kullanılan AAF karakteristiği 
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Bu denklemde ilgili sinyalin (m+1)*fs/2 frekans ötesinin LPF ile süzüldüğü 

varsayılmıştır. Fakat pratikte durum böyle olmamaktadır. Eğer en uygun AAF 

karakterinden sapılırsa SNR kaybı denklemi aşağıdaki denkleme dönüşür: 

 

            (
  

  
   

∑   
  
   

) 

 

Xi, i’ninci Nyquist penceresindeki filtre zayıflamasına (dB) ve Xm ise sinyalin 

bulunduğu penceredeki filtre zayıflamasına (dB) denk gelmektedir. Logaritma 

içerisindeki toplama işleminde bu bastırmanın ihmal edilemeyecek olanları adına 

yapılması pratik olarak yeterli olmaktadır. 

2.3.2. FPGA Yapılandırması 

ADC sonrası elde edilen sayısal verinin işlendiği FPGA iç yapısı Şekil 2.8’de 

gösterilmektedir. Veri işleme blokları arasındaki döngü Şekil 2.8’de belirtilen 

sırayla gerçekleşmektedir. İlk aşamada ADC’de uygulanan bant geçirici örnekleme 

tekniğine benzer seyreltme işlemi FPGA’de gerçekleştirilerek ana algoritma 

bloğunun hem çalışma frekansı düşürülmüş hem de taşıyıcı frekansı istenilen 

değere indirilmiş olur. Sonrasında algoritmanın temellerini oluşturan kaba frekans 

kestirimi, hassas frekans takibi ve zamanlama senkronizasyonu bölümlerine 

ihtiyaç duyulan örnekleme frekansında örnek değerleri, I-Q ayrıştırma ve 

seyreltme bloğuyla üretilir. İlk önce kaba frekans kestirimi yapılır, sonrasında ise 

zamanlama ve frekans senkronizasyon işlemleri gerçekleştirilir. Şekil 2.8’de 

kırmızı oklarla gösterildiği üzere, bu bloklar arasında geri besleme ve ek veri akışı 

mevcuttur; lakin burada yalnız numaralandırılan hatlar frekans planlamasına 

doğrudan etkide bulunmaktadır. Bu bloklar Bölüm 4’te teferruatıyla anlatılmaktadır; 

fakat bu aşamadan sonra frekans planlama ile ilgili kısmına temas edilmektedir. 
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BPF & 

Seyreltme

Hassas 

Frekans 

Takibi

Zamanlama 

Senkronizasyonu

FPGA

2 3 5

AAF

ADC
1

I-Q

Ayrıştırma 

& 

Seyreltme

Kaba 

Frekans 

Kestirimi

4 6

 

Şekil 2.8. ADC sonrası FPGA içerisindeki mimari 

 

2.4. Frekans Planlama 

Örnekleme frekansını etkileyen en temel unsur zamanlama senkronizasyonu 

bloğudur. Bölüm 4.2’de gösterilen zamanlama algoritmasında kullandığımız yapı 

dolayısıyla her bir sembolü 4 örnek ile göstermemiz gerekmektedir. Yani Şekil 

2.8’de 5. hatta sinyalin örnekleme frekansı sembol sıklığının dört katıdır.  

 

                                                                        ( . ) 

 

3. kademedeki örnekleme frekansının belirlenmesi, Şekil 2.9’da iç yapısı gösterilen 

alınan sinyalinin I ve Q bileşenlerine ayrılması ve seyreltilmesi bloğuyla doğrudan 

ilgilidir. Burada, kullanılan karıştırıcı sonrası oluşan yüksek frekans bileşenlerini 

süzmek için LPF uygulaması gerekmektedir. Bu işlem sayısal olarak FIR (Finite 

Impulse Response) filtreleme şeklinde yapılacağından, tercih edilecek taşıyıcı ve 

örnekleme frekansları bu sayısal işlemin karmaşıklığını etkilemektedir. Diğer bir 

ifadeyle bu aşamada taşıyıcı ve örnekleme frekanslarını öyle seçmeliyiz ki FIR 

filtrenin eleman sayısını minimize etsin. [44]’te M’nin FIR filtre uzunluğunu, BW’nin 

de filtrenin örnekleme frekansına göre normalize edilmiş geçiş bölgesinin bant 

genişliğini temsil ettiği bir denklem verilmiştir: 
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                                                                  ( . ) 

 

Bu denklem bize tasarlanan filtrelerde mümkün olduğunca sert geçiş bölgelerinden 

(dar filtre bant geçişlerinden) kaçınmamız gerektiğini söylemektedir. Bu sebeple I-

Q ayrıştırma devresinde taşıyıcı frekans, örnekleme frekansının dörtte biri (fs3/4) 

olacak şekilde seçilmiştir. Böylelikle karıştırıcı çıkışı sinyaller iki uç noktaya 

kayarak (biri DC etrafına diğeri ise fs3/2 frekansı etrafına) tasarlanacak filtrede 

minimum eğimli bir geçiş bölgesine sahip oluruz. Ayrıca FIR uzunluğunu daha da 

azaltmak için 3. aşamada örnekleme frekansı 5. hatta göre 2n katı olacak şekilde 

tercih edilerek kademeli filtreleme ve seyreltme işlemi gerçekleştirilmektedir. 

Çünkü 2’nin katlarında kademeli seyreltme herhangi bir donanım üzerinde 

uygulama maliyetini daha da aşağıya çekmektedir2. Buradaki n değeri mevcut 

şartlara göre seçilebilir. Bölüm 4.1.1.1’de fs3 örnekleme frekansının seçimiyle ilgili 

ayrıntılı bilgi verilmektedir.  

 

NCO

π/2

LPF

LPF

I-faz

Q-faz

 

Şekil 2.9. I-Q faz kollarına ayrıştırma devresi 

 

ADC’yi fs3 örnekleme frekansı ile çalıştırırsak, çoğu zaman fs3 frekansı ADC 

öncesi AAF’nin geçiş bölgesine göre düşük kalacağından analog olarak tasarlanan 

AAF tasarımı zorlaşmaktadır. Yani düşük örnekleme frekansı, Nyquist 

                                            
2
 İki ile kademeli seyreltme yapıldığında her aşamada aynı FIR filtre katsayılarını kullanmak 
mümkün olduğudan hafıza ihtiyacı azalmaktadır. 
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penceresinin daha dar olmasına sebep olarak analog filtre tasarımı 

zorlaştırmaktadır. Bunun yerine yüksek bir frekans ile örnekleyip sonrasında FPGA 

içerisinde sayısal AAF’den geçirip seyreltme tercih edilmiştir.  

 

         

 

Buradaki N değeri tamamen ADC öncesi tasarlanan eşlenik filtrenin pratik olarak 

tasarlanabilecek en dar bant genişliğine göre tercih edilmektedir. İlk önce mevcut 

durumda üretilebilecek en dar analog AAF tasarımı gerçekleştirilir. Sonrasında 

SNR kaybı oluşturmamak üzere optimum3 N değeri, tasarlanan analog AAF’ye 

göre tercih edilir. 

 

Şekil 2.8’de belirtilen kademelere göre taşıyıcı frekansının ve örnekleme 

frekansının değişimleri Doppler frekans kaymasının sıfır olduğu varsayımıyla 

Çizelge 2.1’de gösterilmektedir. Buradaki fs4 örnekleme frekansı 8Rs olarak 

seçilmiş olup nedeni Bölüm 4.1.2.1’de ayrıntılı anlatılmaktadır. Hassas frekans 

takibi bloğu da uyumlu filtre çıkışı ile hata sinyali ürettiğinden sembol sıklığıyla, Rs, 

güncelleme yapmaktadır.  

 

Çizelge 2.1’de 1. ve 2. aşamadaki taşıyıcı frekansın belirlenmesinde önem atfeden 

k ve p parametrelerinin nedeni Şekil 2.10 ile anlatılmaktadır. Burada N=5 

varsayarsak, ADC örneklemesiyle ve FPGA içerisindeki seyreltmeyle sinyalin 

spektrum değişimi gösterilmektedir. İlgili parametrelerin (k, p) değişimi temelde 

ADC ve seyreltme öncesi AAF’lerin uygulama maliyetlerini azaltmaktadır. Yani 3. 

kademeden 2. ve 1. kademelere geçerken bu parametreleri öyle tercih etmeliyiz ki 

ilgili AAF’ler dik geçiş bölgelerine sahip olmasın. Bu da ilgili sinyal bantlarının 

Nyquist penceresinin ortasında olmasıyla başarılabilir. Bu sebeple fc3 taşıyıcı 

frekansı, ilgili LPF uygulamasını kolaylaştırmasının yanı sıra 2. durumda sinyal 

bandının ilgili pencerenin merkezinde olmasını sağlamak için fs3/4 olarak tercih 

edilmiştir. Aynı şekilde bu örnekte k değerini 1 olarak tercih etmemiz de 1. 

kademedeki AAF ihtiyacını kolaylaştırmaktadır.  Fakat p değeri de tamamen 

                                            
3
 N değerini artırıken FPGA içerisinde ön seyreltmede kullanılan BPF’nin hesaplama maliyetinin 
arttığı göz önünde bulundurulmalıdır. 
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sistemde tercih edilen IF frekansı değerine bağlıdır. Genellikle birkaç kHz bant 

genişliğinde filtrelemenin mümkün olduğu 45 MHz civarı IF frekansı olarak 

kullanılmaktadır [38]. Fakat özel durumlarda farklı IF frekansı tercih edilebilir. IF 

frekansı pratik olarak tasarlanabilecek AAF üzerinden düşünülebilir. 

 

Çizelge 2.1. Örnekleme ve taşıyıcı frekansları seçimi 

Kademe 1 2 3 4 5 6 

Örnekleme 

Frekansı 
  

fs2 fs3 fs4 fs5 fs6 

N.2n.Rs 2n.4Rs 8Rs 4Rs Rs 

Taşıyıcı 

Frekansı 

fc1 fc2 fc3 fc4 fc5 fc6 

fc2+ p.fs2 = 2n.Rs + 

k.2n.4Rs + p.N.2n.Rs 

fc3 + k.fs3 = 

2n.Rs + k.2n.4Rs 
2n.Rs 0 0 0 
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«»

fs2/2 pfs2 (p+0.5)fs2

fs3/2 fs3 fs2/2=5*fs3/23fs3/2 2fs3

fs3/2

ADC 

öncesi 

AAF

Seyreltme Öncesi 

AAF

fc3=fs3/4

1

2

3

IF

 

Şekil 2.10. RF sinyalin ADC girişi ve ADC sonrası değişim seyri 
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3. SİNYAL MODELLEME 

 

Bu bölümde LEO uydu alıcısı için geliştirilen algoritmanın temellendirildiği sinyal 

modellemesi yapılmaktadır. İletişimde BPSK (Binary Phase Shifht Keying) 

modüleli sinyalin kullanıldığı varsayımıyla ADC öncesi alıcı sinyalin durumu şu 

şekildedir. 

 

 ( )   ( ) ( )    (             )   ( )                  (3.1) 

 

Burada sinyal iki temel etkiye maruz kalmaktadır. Birincisi göreceli hız 

değişiminden kaynaklı taşıyıcı frekans değişimi (  ) iken diğeri alıcı ile verici arası 

değişen mesafeden dolayı sinyal seviyesinin ( ( )) değişmesidir. Sinyalin üzerinde 

tek taraflı spektral yoğunluğu    olan AWGN bir gürültü (n(t)) olduğu 

varsayılmaktadır. Gönderilen taşıyıcı frekansı    ile alıcıda rastgele oluşan faz 

değeri   ile gösterilmektedir. Gönderilen veri sinyali ( ( )) taşıyıcıya yüklenmeden 

önce SRRC darbe şekillendirici filtre ( ( )) ile evrişime uğrar. 

 

 ( )   ( )   ( ) 

 

Termal gürültü için, k’nın Boltzmann sabiti(W/K.HZ) ve  ’nin alıcı sistem gürültü 

sıcaklığı (K) olduğu yerde spektral yoğunluk     şu şekilde verilmektedir: 

 

      

 

Boltzmann sabitinin 1,379.10-23 W/K.Hz olduğunu ve varsayılan alıcı mimarisinde 

  değerinin yaklaşık 600K olduğunu göz önünde bulundurursak    dBm/Hz 

cinsinden yaklaşık olarak şöyledir: 
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Bu tezde LEO uydu alıcısı için, yer istasyonu tarafındaki antenin her zaman dik 

bakışının uyduya doğru olduğu varsayımı altında efektif izotropik yayılma gücü 

(EIRP) yaklaşık 80 dBm olarak kabul edilmektedir. Alınan toplam güç S ise EIRP, 

alıcı anten kazancı ve kayıplar sonucu değişim göstermektedir. 

 

         ( )            

 

Burada atmosferik kayıp     yaklaşık 0.5 dB iken kablo kayıpları    5.7 dB 

civarındadır.     boş uzay kaybı olup değeri taşıyıcı sinyalin dalga boyuna ( ) ve 

alıcı ile verici arası mesafeye (R) bağlıdır. 

 

    [
   

 
]
 

 

 

Haberleşmenin   5°’de başladığı 4  ve uydunun yer istasyonuna göre en yakın 

yörüngeden geçtiği varsayımı altında yükselme açısına bağlı boş uzay kaybı     

Şekil 3.1’de gösterilmektedir.   ( ) ise uydu tarafındaki alıcı yarı küresel anten 

kazancı olup uydu ile yer istasyonu arasındaki yükselme açısına ( ) bağlı olarak 

değişimi Şekil 3.2’de gösterilmektedir. Sonuçta yükselme açısına bağlı değişkenler  

  ( ) ve    , uydu ile haberleşme süresince alınan sinyal gücü S’nin zamana 

bağlı olarak değişmesine sebep olmaktadır. Fakat sinyal seviyesindeki değişkenlik 

ADC öncesi AGC ile tazmin edildiği için burada önemli olan SNR hesabıdır. Sinyal 

gücünün bit frekansına (  ) bölünmesiyle elde edilen, bit enerjisinden (  ) ve 

gürültü yoğunluğundan SNR hesabı şöyledir: 

 

    
  

  
 

 

    
 

 

Buradaki SNR hesabı dB ölçeğinde aşağıdaki gibidir: 

 

                           

                                            
4
 Yer istasyonu düzlemi ile uydu arasındaki yükselme açısı, 5° veya daha fazla olduğunda 
haberleşme mümkün olmaktadır. 
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Şekil 3.1. Yükselme açısına bağlı olarak boş uzay kaybının değişimi 

 

 

 

Şekil 3.2. Yükselme açısına bağlı olarak yarı küresel anten kazancı değişimi 
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Sinyal seviyesi  ( )  AGC ile tazmin edildiği için alıcı algoritmasının tasarımını 

yalnızca Şekil 3.3’te yükselme açısına bağlı olarak gösterilen SNR (dB) değişimi 

ile eşitlik (3.1)’de   ( ) ile ifade edilen göreceli hızdan kaynaklı Doppler frekans 

kayması etkilemektedir. Bu sebeple alıcı algoritmasında varsayılan sinyal formatı 

şöyledir: 

 

 ( )   ( )    (          ( )   )    ( )                                      ( . ) 

 

 

Şekil 3.3. Yükselme açısına bağlı olarak SNR değişimi 

 

Dairesel yörüngeye sahip LEO uydusunun geçiş süresince, Doppler frekans 

değişiminin değer aralığı ve değişim sıklığı, uydu ile yer istasyonu arasındaki 

maksimum yükselme açısına göre değişmektedir. Uydu ile yer istasyonunun 

birbirine en yakın olduğu zaman, aralarındaki açıya maksimum yükselme açısı 

denmektedir. Yani farklı geçiş yörüngeleri için farklı Doppler kayma karakterleri 

gözlenmektedir. Hem uydunun görünürlük penceresinin süresi hem de Doppler-

zaman değişim karakterinin hesaplanması maksimum yükselme açısı üzerinden 

yapılmaktadır. Bu sebeple, ilk önce Şekil 3.4’te gösterilmekte olan yer istasyonu ile 

uydu arasındaki ayrılma açısı  ( ) , maksimum yükselme açısı cinsinden 

hesaplanmaktadır. Böylelikle, ECF (Earth Centered Fixed) koordinat tabanlı Şekil 
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3.4’te resmedilen uydu ile yer arasındaki geometri kullanılarak maksimum 

yükselme açısına göre tanımlanan zamana bağlı değişen Doppler frekans 

değişimi,   ( ), hesaplanmaktadır. 

 

Doppler frekans kayması,   ( ) taşıyıcı frekansla ve ışık hızı ile normalize göreceli 

hız kadar doğru orantılı değişmektedir: 

 

  ( )    
 ( )

 
                                                 ( . ) 

 

Bu sebeple ilk önce göreceli hızın ( ( )) hesaplanması gerekmektedir. Göreceli 

hız da uydu ile istasyon arasındaki uzaklıkla ilişkilidir. 

 

 ( )   
  ( )

  
                                                 ( . ) 

 

Doppler frekans kayması hesaplanmasında öneminden bahsettiğimiz ayrılma 

açısı-zaman ilişkisi,  ( ) ,  ( ) ’nin hesaplanmasında devreye girmektedir. Şekil 

3.4’te gösterilen geometri kullanılarak, verilen maksimum yükselme açısına göre, 

yer istasyonu ile uydu arasındaki mesafe hesaplanmaktadır. Bu geometride 

küresel üçgen kanunlarının geçerliliği için uydu yörüngesinin tam bir çember 

olduğu varsayımı yapılmaktadır [45]. Şekil 3.4’te Y noktası yer istasyonunun 

konumunu göstermektedir. Aslında, Y noktası sıfır Doppler kaymasının olduğu, 

90°  maksimum yükselme açısının gerçekleştiği ve uydunun yer istasyonuna en 

yakın olduğu yörünge izdüşümü noktasıdır. U uydunun, yörünge üzerinde 

görünürlük penceresi içerisindeki rastgele bir noktası iken U’ maksimum yükselme 

açısının gerçekleştiği yörünge üzerindeki konumudur. K ve L noktaları ise U ve U’ 

noktalarının yörünge izdüşümü üzerindeki yerleridir. Zamana bağlı uydu ile yer 

istasyonu arası uzaklık hesaplamasının yapıldığı ayrıntılı geometri Şekil 3.5’te 

verilmektedir. Burada    dünyanın yarıçapı ve    uydunun dünyanın merkezine 

göre irtifası olmak üzere kosinüs kanunu kullanarak zamana bağlı uydu istasyon 

arası uzaklık şu şekilde değişmektedir: 
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φ(t) 

x

y

z

 φ(t)
O

Y

U

U’

K

L

Uydu 

Yörüngesi

Yörünge 

İzdüşümü

 

Şekil 3.4. Uydu yörüngesi ve yerküre arasındaki ilişki 

 

FM

 

Şekil 3.5. Uydu ile yer arası mesafe ve ilgili bileşenler 
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 ( )  √  
    

              ( )                                   ( . ) 

 

Eşitlik (3.4) ve (3.5) kullanılarak eşitlik (3.3) şuna evrilir: 

 

  ( )    
    

 √  
    

           ( )
[
 

  
    ( )]                         ( . ) 

 

Ayrılma açısı-zaman ilişkisi,  ( )  Şekil 3.6’da gösterilen küresel üçgen kanunu 

kullanarak hesaplanmaktadır. 

 

    ( )     ( ( )   (    ))     (    )                               ( . ) 

 

Eşitlik (3.7)’yi eşitlik (3.6)’da yerine koyarsak: 

 

  ( )    
       ( ( )   (    ))     (    )  ̇( )

 √  
    

          ( ( )   (    ))     (    ) 

                  ( . ) 

 

Şekil 3.5’teki geometriyi kullanarak maksimum yükselme açısı ile ayrılma açısı 

arasında şu ilişkiler çıkarılabilmektedir: 

 

 (    )        

 

   (       (    ))  
  

  
         

 

 (    )       (
  

  
        )                                      ( . ) 
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Y

K

L

 φ(t)  φ(tdik)

Ф(t)- Ф(tdik)
 

Şekil 3.6. Küresel üçgen 

 

Eşitlik (3.9)’da bulanan  (    ), eşitlik (3.8)’de yerlerine yerleştirildiğinde zamana 

bağlı Doppler frekans değişiminin son hali şu şekilde olur: 

 

  ( )   

       ( ( )   (    ))    (     (
  

  
        )       )  ̇( )

 √  
    

          ( ( )   (    ))    (     (
  

  
        )       ) 

    ( .  ) 

 

Bu denklemde ECF koordinatında uydunun yörünge açısının,  ( ), ECF koordinat 

sisteminde uydunun açısal hızı ile ilişkisi şöyledir: 

 

 ( )             ( ) 

 

Böylece aşağıdaki eşitlikleri elde ederiz: 

 

 ( )   (    )  (      )       

 

 ̇( )       

 

ECI (Earth Centered Inertial) koordinat sisteminde uydunun açısal hızı   , 

yörünge eğimi   ve dünyanın açısal hızı    olarak verildiğinde ECF koordinat 

sisteminde uydunun açısal hızı       [46]’da şöyle tanımlanmıştır: 
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Uydunun yörüngesini tam dairesel hareket olarak tanımlarsak, uydunun yörünge 

üzerinde kararlı kalması, merkezcil kuvvetin (  ) dünyanın kütle çekim kuvvetine 

(  ) eşit olmasıyla açıklanır. 

 

    
    

  
 

                                              ( .  ) 

 

         
                                                ( .  ) 

 

Eşitlik (3.11) ve (3.12) birbirlerine eşit olduğundan    şuna eşittir; 

 

   
 

  

√
   

  
 

 

Eşitlik (3.10)’da belirtilen Doppler-zaman formülünde tüm parametre değerlerinin 

hesaplanması yapılmış olup yalnızca verilen  
    

 değeri için uydunun geçiş 

süreci ve istasyona en yakın zamanının (     ) tespit edilmesi kalmıştır. Daha 

sonraki adımlarda uydunun erişilebilir zaman aralığının çıkarımı yapılmaktadır. 

 

Uydunun görünürlük zamanı minimum yükselme açısı ve maksimum yükselme 

açısı ile ilgilidir. Şekil 3.6 üzerinden tespit ettiğimiz eşitlik (3.7)’de   yerine uydunun 

görünür olduğu zaman anlamında    ifadesini yerleştirdiğimizde aşağıdaki eşitlikleri 

elde ederiz; 

 

    (  )     ( (  )   (    ))     (    )  

 

 (  )   (    )      (       )       (
    (  )

    (    )
)                         (  .  ) 
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Uydunun geçiş süresi 2| (  -    ) | kadardır ve eşitlik (3.9)’u eşitlik (3.13)’te 

uygularsak verilen minimum görünürlük açısı ( 
 
) ve maksimum görünürlük açısı 

( 
    

) için toplam geçiş sürecini bulmuş oluruz: 

 

 (     )  
 

    
     (

   (     (
  

  
     )    )

   (     (
  

  
        )       )

)          (  .  ) 

 

Bu tez kapsamında  
 
 5° olarak kabul edilmiştir. Eşitlik  (3.10) ve (3.14)’te 

belirtildiği üzere maksimum yükselme açısına göre hem haberleşme süresi hem 

de Doppler frekans karakteri değişmektedir. Bu durum Şekil 3.7’de 680 km irtifa ve 

98° derece yörünge eğimine sahip bir uyduda farklı maksimum yükselme açıları 

( 
    

) için çizilmiştir. 

 

 

Şekil 3.7. Farklı  
maks

 değerleri için taşıyıcı frekans ile normalize Doppler frekans 

karakterleri 
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4. FREKANS ve ZAMAN SENKRONİZASYONU 

 

Haberleşme sinyalinin bant genişliğinin maksimum Doppler kaymasından az 

olduğu durumda, Bölüm 1’ de bahsettiğimiz taşıyıcı ve zamanlama 

senkronizasyonları için FPGA içerisinde sayısal olarak tasarlanan haberleşme alıcı 

mimarisi Şekil 4.1’de gösterilmektedir. Bu yapıda taşıyıcı senkronizasyonunu teşkil 

eden hassas frekans takibi ve kaba frekans kestirimi blokları ile zamanlama 

senkronizasyonu iç içe geçmiş vaziyettedir.  Şekil 4.1’de geliştirilen mimarinin 

tasarım gerekçeleri ve kritik bileşenlerinin izahı bu bölümde anlatılmaktadır. 

Tasarlanan haberleşme alıcısının çalışma sırası Şekil 4.2’deki akış şeması 

üzerinden gösterilmektedir. Burada gösterilen çalışma sırasındaki kritik adımlar 

şunlardır: 

1. İlk önce FFT frekans kestirimi, zamanlama senkronizasyonunu 

başlatabilecek kadar hata payında bir kestirim yapar ve devre dışı bırakılır. 

Sonrasında, zamanlama senkronizasyonu başlatılır. 

2. Zamanlama senkronizasyonu sonucunda elde edilen değerlerle KAY 

kestiricisi frekans hatasını pull-in aralığına indirerek hassas frekans takibi 

bloğunun çalışmasını mümkün kılar ve devre dışı bırakılır. 

3. Hassas frekans takibi bloğu da arta kalan frekans ve faz hatasını toparlar 

ve Bölüm 2’de gösterilen sinyal modelinin frekansını takip eder ve 

zamanlama senkronizasyonu çıktılarından demodülasyon işlemi 

tamamlanmış olur. 

 

4.1. Taşıyıcı Senkronizasyonu 

Hassas frekans takibi ve kaba frekans kestirimi olmak üzere iki adımda 

gerçekleştirilen [11] taşıyıcı senkronizasyonu bu bölümde detaylandırılmaktadır. İlk 

olarak, PLL devresinin Costas uygulaması olan hassas frekans takibi yapısının 

tüm kritik bileşenleri ve sistem mimarisi üzerine etkisi detaylı olarak 

incelenmektedir. Sonrasında, haberleşme başlangıcındaki frekans hata miktarını 

PLL’nin kestirebilip düzeltebildiği frekans hata aralığına indiren, hesaplama 

maliyetini azaltmak adına hem FFT tabanlı frekans kestiricisi hem de faz farkı 

bilgisini kullanan Kay kestiricisi olmak üzere iki aşamada uygulanan kaba frekans 

kestirimi anlatılmaktadır.  
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Şekil 4.1. Geliştirilen LEO uydu haberleşme alıcı mimarisi 
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Şekil 4.2. Geliştirilen LEO uydu haberleşme alıcısının akış şeması
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4.1.1. Hassas Frekans Takibi 

Kaba frekans kestirimi bloğu sonrası arta kalan frekans ve faz hatasını kestiren 

ve yüksek Doppler kayması altında uydu ile haberleşme süresince tüm frekans 

değişimini takip eden yapı için 2. derece FLL yardımlı 3. derece PLL döngü 

filtreli PLL’nin Costas uygulaması tercih edilmiştir. Data modülasyonuna karşı 

duyarsız her taşıyıcı frekans döngüsü Costas döngüsü olarak adlandırılır [14]. 

Burada modülasyona karşı duyarsızlık, zamanlama senkronizasyonunun faz 

dedektöründe kullanılmasıyla başarılmıştır. Şekil 4.3’te gösterilmekte olan faz 

dedektörü, döngü filtresi ve NCO, Costas döngüsünün kritik bileşenleridir. Bu 

bileşenler ayrıntılı olarak ele alınmaktadır. 

4.1.1.1. Faz Dedektörü 

Faz dedektörü, Şekil 4.3’te Costas yapısında belirtildiği üzere üç temel 

bileşenden oluşur. Gelen sinyal ile NCO’dan üretilen referans sinyali çarpan bir 

karıştırıcı (mixer), karıştırıcı sonrası oluşan yüksek frekans bileşenini süzmek 

için bir LPF ve I-Q kolları çıkışlarından faz farkı bilgisini elde eden bir ayırtaç 

devresinden (discriminator) oluşur. Faz dedektörünün işlevi ise gelen sinyalin 

taşıyıcı frekans ve fazı ile NCO aracılığıyla üretilen referans sinyalin frekans ve 

fazı arasındaki farktan hata sinyalini üretmektir. NCO’dan üretilen referans 

sinyalin faz değişimi, alınan sinyaldeki faz değişiminin birebir kopyası olduğu 

vakit hata sinyali sıfır olur.  

 

NCO çıkışının             olduğu ve Costas döngüsüne gelen sinyalin 

 ( )    (     ) olduğu varsayımıyla I-Q kollarında karıştırıcı çıkışları aşağıdaki 

gibi olur. 

 

  ( )   ( )(   ((     )     )     ((     )     ))       ( . ) 

 

  ( )   ( )(   ((     )     )     ((     )     ))       ( . ) 

 

Bu eşitliklerde görülen yüksek frekans terimlerinin süzülmesi için iki kolda da 

LPF’ler kullanılmaktadır.  
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NCO

π/2

LPF

LPF

Döngü 
Filtresi

Ayırtaç Devresi
(Discriminator)

Faz Dedektörü

 

Şekil 4.3. Costas döngüsü ve faz dedektörü 

 

İlerleyen adımlarda detaylandırdığımız ayırtaç devrelerinden birini seçerek de 

LPF çıkışlarından hata sinyalini elde ederiz. İdeal durumda faz dedektörü 

çıkışındaki hata sinyali: 

 

 ( )  (     )                                                  ( . ) 

 

Hata sinyalini elde ederken kullandığımız ayırtaç devresi Costas döngüsü için 

dört tane olup [14]’te verilen bilgiler ışığında Çizelge 4.1’de verilmektedir. Bu 

tabloda verilen ayırtaç devreleri, Costas döngüsünün I-Q kollarında gürültünün 

olmadığı varsayımı altında Şekil 4.4’te karşılaştırılmaktadır. Burada gürültüsüz 

ortamda sadece ATAN ayırtaç çıkışının giriş hata aralığına (±90) göre 

çoğunlukla doğrusal kaldığı gözlemlenmektedir. Fakat gürültü varlığında, bütün 

ayırtaç çıkışları yalnızca 0° etrafındaki bölgede doğrusaldır [14]. ATAN 

fonksiyonunun, giriş sinyali genliğine bağımlılığını kaldırarak genlik kırpıcı (hard 

limiter) olarak da vazife yapması, PLL kazancının ve bant genişliğinin 

değişmemesini sağlamaktadır [6]. Bu sebeple, bu tez kapsamında yüksek 

dinamik Doppler karakterli alıcı sinyali için ATAN ayırtacı tercih edilmiştir. 
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Çizelge 4.1. Ayırtaç devreleri ve özellikleri 

Ayırtaç Devresi 

Algoritması 

Faz Hata 

Çıkışı Özellikleri 

              Klasik Costas analog ayırtacı 

Düşük SNR’da uygun 

Eğim sinyal genliğinin karesiyle orantılı 

Ortalama hesaplama maliyeti 

    ( )            Yüksek SNR’da uygun 

Eğim sinyal genliğiyle orantılı 

En az hesaplama maliyeti 

           Standart altı fakat düşük ve yüksek SNR’de 

iyi 

Eğim sinyal genliğine bağlı değil 

Yüksek hesaplama maliyeti 

±90° de sıfıra bölünme durumu 

               İki-kuadrant arktanjant 

Yüksek ve düşük SNR’da en uygun 

Eğim sinyal genliğine bağlı değil 

En yüksek hesaplama maliyeti 
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Şekil 4.4. Ayırtaç devrelerinin hata hesaplama karakterleri 

 

Faz dedektörünün kritik bileşeni olan LPF tasarımını birkaç etken 

şekillendirmektedir. Birincisi, eşitlik (4.1) ve (4.2)’de gösterilen yüksek frekans 

terimlerinin süzülmesi gerekmektedir. I-Q faz kollarında LPF’ler uyumlu filtre ile 

yer değiştirilerek, Costas döngüsünün gürültü bağışıklığı artırılabilir [47]. Bu 

sebeple, ikinci olarak I-Q fazlı kollar uyumlu filtreden geçirilmelidir. Fakat LPF 

yerine uyumlu filtre kullanılırsa, doğru zamanda örneklemek için zamanlama 

senkronizasyonunun yapılmış olması gerekmektedir. İlerleyen aşamada uyumlu 

filtre sonrası zamanlamanın gerekliliği detaylandırılmaktadır.  

 

Şekil 4.5(a)’da, sinyalin bant genişliğinin örnekleme frekansının yarısı kadar 

olduğu ve merkez frekansın örnekleme frekansının dörtte biri olduğu 

varsayımları yapılmaktadır. NCO’dan fs/4 frekansında sinyalin üretildiği 

varsayımıyla karıştırıcı sonrası sinyalin spektrumu Şekil 4.5(b)’deki gibi olur. 

Burada bir sinyal tabanbanda inerken, fs/4 ile fs/2 arasına yüksek frekanslı 

bileşen gelmektedir. Şekil 4.5(b)’deki yüksek frekanslı terimin süzülebilmesi için 

tabanbanda inen sinyalle yüksek frekansa giden sinyal arasında bir geçiş 
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bölgesinin olması gerekmektedir. Bu açıklık da ancak örnekleme frekansı 

aşağıdaki gibi seçilirse oluşur. Bu denklemde   spektral etek faktörünü,         

maksimum Doppler frekans kaymasını ve    ise sembol frekansını ifade 

etmektedir. 

 

     (         (   )  )                               ( . ) 

 

-fs/4 fs/4 fs/2

BW=2fdmaks+(1+ρ)Rs

 

(a) 

-fs/4 fs/4 fs/2  

(b) 

Şekil 4.5. (a) Varsayılan sinyalin spektrumu (b) Varsayılan sinyalin karıştırıcı 

sonrası oluşan bileşenleri 

 

Zamanlama senkronizasyonunun çalıştığı örnekleme frekansı, veri sıklığının 4 

katı olması lazımdır (eşitlik(2.1),160kHz). Fakat maksimum Doppler kaymasının 

yaklaşık 50 kHz,   0.65 ve Rs=40kbps olduğu durumda, eşitlik (4.3) örnekleme 

frekansının 332 kHz’den fazla olması gerektiğini söylemektedir. Bu sebeple LPF 

yerine tek aşamada uyumlu filtre kullanılmamaktadır, çünkü uyumlu filtre 160 

kHz’de çalışmaktadır. Sonuçta şu çıkarımı yapmaktayız: Tek aşamada 

karıştırıcı çıkışını filtrelemeyip kademeli seyreltme (decimation) ve filtreleme 
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işlemi yapmalıyız. Zamanlama senkronizasyonu öncesinde en son aşama 

olarak uyumlu filtreden geçirmeliyiz. 

Eşitlik (2.2)’de belirtilen FIR filtre uzunluğunu azaltmak adına 2’nin katlarında 

seyreltme işlemi tercih edildiği için (Bölüm 2) örnekleme frekansı karıştırıcı 

sonrası 2560kHz olarak tercih edilmiştir. Sonrasında 4 kere LPF ile filtreleme, 

devamında 2 ile seyreltme işlemiyle örnekleme frekansı 160 kHz’e kadar 

düşürülmektedir. Devamında sinyal, uyumlu filtreden geçirilip zamanlama 

senkronizasyonu gerçekleştirilir. Böylelikle LPF’nin geçiş bant genişliği artarak 

FIR filtre uzunluğu minimum olmaktadır. Bu bilgiler ışığında tasarlanan LPF ve 

uyumlu filtre karakteristikleri Şekil 4.6’da gösterilmektedir. 

 

(a)  

 

(b)  

 

Şekil 4.6. Faz dedektöründe kullanılan (a) LPF ve (b) Uyumlu filtre 
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Şekil 4.7. Alınan sinyal ve üzerinde arta kalan taşıyıcı sinyal 

 

Zamanlama senkronizasyonunun faz dedektöründe bulunmasının gerekliliği şu 

şekilde açıklanabilir: Tüm PLL veya Costas döngüsü yapılarında taşıyıcı 

sinyalin tamamen modüle edilmediği yani frekans kaymasının tespiti için belirli 

bir süre modüle edilmeyen sinyalin gönderildiği (pilot sinyal) varsayımı 

yapılmaktadır [3]. PLL veya Costas döngüsünün saf bir taşıyıcı frekansta 

çalışması demek BPSK modüleli sinyalin zarfındaki sinyalle çalışması anlamına 

gelmektedir. Çünkü frekans ve faz senkronizasyonu yaparken aslında Şekil 

4.7’de gösterdiğimiz modüleli sinyalin üzerinde kalan taşıyıcı frekansı, yani 

alınan sinyalin zarfında kalan frekans ve faz hatasını sıfırlamaya çalışmaktayız. 

Bu bilgi de BPSK modüleli sinyalin frekans senkronizasyonunu yapmadan önce 

sembol senkronizasyonunun yapılması gerektiğini söylemektedir. Bu durum 

matematiksel olarak da açıklanabilir. Eğer sembol senkronizasyonu yapılmazsa 

ayırtaç devresine giren I-Q fazlı terimler şöyledir: 
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  ( )   ( )(   ((     )     ) 

 

  ( )   ( )(   ((     )     ) 

 

Fakat ayırtaç çıkışında eşitlik (4.3)’te belirtilen doğru faz hatası oluşmamaktadır: 

 

 ( )      (
 ( )(   ((     )     )

 ( )(   ((     )     )
)  ((     )     ) 

 

Burada oluşan eşitsizliğin sebebi p(t)/p(t) işleminin 1’e eşit olmamasından 

kaynaklanmaktadır. Çünkü BPSK modülasyonunda p(t)/p(t), veri sıklığıyla 

orantılı olarak 0/0 durumu oluşturmaktadır. Böylelikle, doğru faz hatası bilgisi 

elde edilememektedir. Bu durumdan kurtulmanın yolu sembol senkronizasyonu 

yapmaktır.  

 

Eğer ayırtaç devresi öncesinde sembol senkronizasyonunu yaparsak I-Q fazlı 

kollardan eşitlik (4.5) ve (4.6)’yı elde ederiz. Burada A sabiti gönderilen bilgiye 

göre ±1 olabilir. Böylelikle, önceki durum burada söz konusu olmayıp hata 

sinyalini sorunsuzca hesaplayabilmekteyiz. 

 

  ( )   (   ((     )     )                                            ( . ) 

 

  ( )   (   ((     )     )                                            ( . ) 

 

 ( )      (
 (   ((     )     )

 (   ((     )     )
)  ((     )     ) 

 

Sonuçta faz dedektöründe sadece bir LPF kullanmamızın yeterli olmadığı, aynı 

zamanda uyumlu filtre kullanarak gürültü bant genişliğini minimuma indirip 

sembol senkronizasyonu yapmamız gerektiği ortaya çıkmıştır. Ayrıca tek 

aşamada filtreleme işlevini gerçekleştiremediğimizden karıştırıcı sonrasında 
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seyreltmeli filtreleme işleminin yapılması gerektiği saptanmıştır. Faz dedektörü 

tasarımında gelinen son yapı Şekil 4.8’de gösterilmektedir. 

LPF 
2-Seyreltme
4-kere(N=16)

Uyumlu 
Filtre

Sembol 
Senkronizasyonu

Ayırtaç 
Devresi

 

Şekil 4.8. Tez kapsamında tasarlanan faz dedektörü mimarisi 

 

4.1.1.2. Döngü Filtresi 

Döngü filtresi, doğru frekans ve faz değerinin kestirilmesi için, ayırtaç devresiyle 

elde edilen hata sinyalindeki gürültüyü azaltma vazifesini gerçekleştirir. Ayrıca, 

döngü filtresi, derecesine ve bant genişliğine bağlı olarak alıcı sinyaldeki 

Doppler dinamiğini takip etmektedir. Döngü filtresinde içerdiği integratör 

sayısınca filtrenin derecesi isimlendirilir. Sabit frekans hatasının takibi için 1. 

derece filtre yeterli iken doğrusal değişen frekans için 2. derece döngü filtresi 

gereklidir [3]. Şekil 3.7’de gösterilen Doppler frekans değişimi için döngü 

filtresinin derecesi üç olmalıdır, çünkü burada taşıyıcı sinyal değişken ivmeli 

frekans karakterine sahiptir.  

 

Döngü filtresinde bant genişliğinin artırılması ile çıkış gürültüsü artarken dinamik 

değişen frekansı takip etme hatası azalmaktadır ve bu değişim döngü filtresi 

tasarımının bant genişliği ile dinamik performansı arasındaki tipik ödünleşimdir 

[48]. Bant genişliğinin artırılmasıyla dinamik değişen frekansı takip etme 

hatasının düşmesinin sebebi, kilitlenme zamanının düşmesiyle yüksek değişime 

daha kolay adapte olunmasıdır. [13]’te bahsedildiği üzere kilitlenme zamanını 

azaltan ve yanlış kilitlenmenin önüne geçen bir melez yapı, 2. derece FLL 

destekli 3.derece PLL yapısı LEO alıcısı için tercih edilmiştir. Bu yapının 

kullanılmasıyla yüksek dinamik frekans değişimli taşıyıcı frekansın takibi 

başarılmıştır.  

 

FLL, PLL ile karşılaştırıldığında zayıf SNR’lı sinyallerin demodülasyonuna daha 

uygundur, çünkü frekans takibinde daha az SNR eşik değerine sahiptir. Ayrıca, 
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yüksek dinamik değişime ve gürültüye karşı daha dirençlidir. Fakat daha fazla 

frekans kestirim hatası vermektedir. Diğer taraftan PLL, geniş dinamik değişime 

ve gürültüye karşı duyarlı olmasına rağmen daha yüksek frekans takibi 

hassasiyetine ulaşabilmektedir [11]. FLL ve PLL yapılarının birleştirilmesi ile 

ikisinin avantajlarından yararlanabilmek mümkün olmuştur. Tasarım girdisi 

olarak yalnızca filtrenin derecesinin ve gürültü bant genişliğinin istendiği [14]’te 

verilen döngü filtresi kullanılarak 2.derece FLL destekli 3.derece PLL yapısı 

oluşturulmuştur ve bu yapı Şekil 4.9’da gösterilmektedir. Bu tasarımdaki f1, f2, 

p1, p2 ve p3 parametreleri [14]’te verilen bilgiler ışığında seçilmiştir. Bu 

parametrelerin değerleri  Çizelge 4.2’de verilmektedir. Bu yapıda f1 ve f2 

değerleri FLL kısmının katsayılarını oluştururken p1, p2 ve p3 PLL kısmının 

katsayılarını oluşturur. Ayırtaç devresinden gelen hata sinyali PLL’e doğrudan 

beslenirken, hata sinyali değerleri arasındaki fark FLL’ye girdi olarak 

verilmektedir. Burada dikkat edilmesi gereken husus, hata sinyali farkının –π/2 

ile π/2 aralığında tutulmasıdır. 

 

 

f1

f2

p1

p3

p2

Ts

∑ ∑∑∑

Z-1

1/2

1-Z-1 [.]π

Hata 

Sinyali

∑ ∑

Z-1

Ts Ts 1/2 NCO’ya

 

Şekil 4.9. 2. derece FLL destekli 3. derece PLL’li döngü filtresi 
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Çizelge 4.2. Döngü filtresi parametreleri 

Döngü Filtresi Gürültü bant genişliği Katsayılar 

2.derece FLL BFLL=20 Hz 

f1 2.666BFLL  

f2 (
BFLL

0.53
⁄ )

2

  

3.derece PLL BPLL=18 Hz 

p1 (
BPLL

0.7845
⁄ )

3

  

p2 1.787 BPLL
2

  

p3 3.059 BPLL  

 

Şekil 4.9’daki döngü filtresi Jerry D. Holmes tarafından geliştirilen filtrenin 

sayısallaştırılmış versiyonudur. Analog filtreyi sayısallaştırırken örnekleme 

frekansının (1/Tö) en az döngü filtresinin bant genişliğinin 10 katı olması 

gerekmektedir [13]. Bu tez çalışmasında döngü filtresi sembol sıklığıyla (Rs) 

çalışmakta olduğundan bu kıstasa uymaktadır (BNTö 0,0005<0,1). Eğer bu 

şekilde olmazsa döngü filtresi kararsız olur ve kilitlenme başarılamaz. 

 

Sonuçta, yalnızca alınan sinyalin karakterine göre değişen döngü filtresinin 

derece seçimiyle ve filtrenin bant genişliğini belirlemeyle döngü filtresinin 

tasarımı tamamlanmıştır. Şekil 4.9’daki yapı LEO uydularında alıcı yapısı için 

uygun yapı olup [11,12,14,49]’da GNSS alıcılarında ve roketler için de tercih 

edilmiştir. 

4.1.1.3. NCO 

Hassas frekans takibi bloğunda son olarak kritik bileşen olan NCO (Numerically 

Controlled Oscilator) tasarımı burada anlatılmaktadır. NCO’nun görevi döngü 

filtresi sonucu kestirilen faz miktarını kullanarak kosinüs ve sinüs sinyallerini 

üretmektir. Analog PLL devrelerinde VCO (Voltage Controlled Oscillator) olarak 
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bir integratör (1/s) kullanılmaktadır [50]. Sayısal tabanda integratör, 3 çeşit 

analogdan sayısala geçiş eşleştirmelerinden biri kullanılarak uygulanır [50]. 

Burada x(n) NCO’ya girdi sinyalini, y(n) is NCO çıktı sinyali göstermektedir. 

 

 ( )   ö (   )   (   )  (Forward Euler) 

 

 ( )   ö ( )   (   )   (Backward Euler) 

 

 ( )  
 ö

 
  ( )   (   )   (   ) (Trapezoidal) 

 

[50]’de NCO uygulamasında geribesleme hattında aşikâr veya gizli olarak 

gecikme uygulamasının gerekliliğinden bahsedilmektedir. Çünkü n. adımda hata 

sinyalini ( ( )) oluşturmak için, NCO tarafından üretilen faz bilgisine (       ) 

ihtiyaç duyulmaktadır. Fakat bu aynı anda mümkün değildir. Bu çıkmazlık NCO 

sonrasına bir gecikme (delay) elemanı eklenerek çözülür [50]. Forward Euler 

yapısında bu gecikme belirtik (explicit) diğer iki yapıda ise örtük (implicit) olarak 

tanımlanmaktadır. Aslında, Backward Euler yapısına gecikme eklendiğinde 

Forward Euler yapısına geçiş yapılmış olmaktadır. Bu gecikme, eğer örnekleme 

frekansı Bölüm 4.1.1.2’de bahsedilen BNTs kıstasını aşacak kadar seçilirse 

sistem kararsız olup PLL kilitlenemez. Fakat örnekleme frekansı yüksek 

seçildiğinden dolayı kararlılık problemi olmamaktadır. 

 

[49]’da Trapezoidal seçeneği    e e   z  r  lı  er  e le e (rate-only 

feedback) olarak Backward Euler ise   z ve   z  r  lı  er  e le e olarak 

tanımlanmaktadır. [49]’da faz oranlı geribesleme (Trapezoidal) NCO tasarımının 

çıkarımı şu şekilde verilmektedir. NCO tarafından n. zamanda üretilen karmaşık 

sinyal ile döngü filtresiyle kestirilen faz sıklığı (  
n
) ve n. zamanda ilk faz bilgisi 

( 
n
s) arasındaki ilişki şöyledir: 

 

        (       
 ) 

 

Böylelikle, n. zamanda üretilen ortalama faz değeri: 
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∫ (       

 )   
  

 
      

 
  

 

 

 

Benzer olarak, (n+1). zamanda üretilen ortalama faz değeri: 

     
  

 
          

  

 

(n+1). zamanda ilk faz bilgisi ise: 

 
    

    
        

 

Bu eşitliklerden sonuç olarak Trapezoidal güncelleme seçeneğine ulaşmaktayız: 

 

        
  

 
(         ) 

 

Bu eşitliğin yorumu şu şekildedir: Her  ö  aralığında NCO tarafından üretilen 

karmaşık sinyalin fazının, o anın  ö /2 kadar önceki anında üretilen faza eşit 

olduğu varsayımı yapılmakta ve bu değere kestirilen değerlerin ortalamasıyla 

ulaşılmaktadır.  

 

PLL’nin varsayılan belirli bir taşıyıcı frekansta koştuğunu göz önünde 

bulundurursak her örnekte faz güncellemesi şu şekilde yapılır. 

 

        
  

 
(         )          

 

                  

 

Kaba frekans kestirimi yapıldığında NCO’nun güncellenmesine kestirim 

değerleri de ( 
   

  
   

) eklenmektedir. NCO faz güncellemesinin son hali şu 

şekildedir: 
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(         )                   

 

4.1.2. Kaba Frekans Kestirimi 

[3,7,27,51]’de gösterildiği üzere frekans takibi ve kestirimi bloğu çalışmalarında 

sembol senkronizasyonunun yapılmış olduğu varsayımı yapılmaktadır. Fakat 

tam bir zamanlama bilgisi elde etmek için sinyal üzerindeki frekans kayması 

sembol sıklığının %10-20 civarında olması gerekmektedir [7].   = 40kbps 

olduğundan sembol senkronizasyonunun yapılabilmesi için arta kalan taşıyıcı 

frekans değerinin yaklaşık 8 kHz’den daha az olması gerekmektedir. 

Zamanlama senkronizasyonu ihtiyacına ek olarak, sinyal üzerindeki arta kalan 

taşıyıcı frekansın değerinin, PLL bant genişliğine (<20Hz) indirilmesi 

gerekmektedir. Bu iki problemi ortadan kaldırmak için, maksimum Doppler 

kayması yaklaşık 50 kHz olan sinyalde, ilk önce taşıyıcı frekansı kaba olarak 

kestirme ihtiyacı doğmuştur.  

 

Kaba frekans kestirimi bloğunun, ardışık ve ardışık olmayan korelasyon 

değerleri arasındaki faz farkı bilgisini kullanan kestiriciler ve FFT tabanlı 

kestiriciler olmak üzere iki çeşide [21] ayrıldığından Bölüm 1’de bahsedilmişti. 

Bu tez kapsamında, kaba frekans kestirim gereksinimi, düşük SNR’da yüksek 

kestirim başarısına sahip FFT ile yüksek SNR altında düşük hesaplama 

maliyetine sahip faz farkını kullanan Kay kestiricisinin hibrit olarak 

kullanılmasıyla başarılmıştır.  

 

Bu tez kapsamında varsayılan en düşük SNR değeri (Bölüm 3) faz farkı bilgisini 

kullanan kestiricileri tercih etmemizi mümkün kılmaktadır; lakin sembol 

senkronizasyonu yapmadan gelen sinyalden doğru faz farkı değerlerini 

hesaplayamadığımızdan doğrudan bu kestiriciler kullanılamamaktadır. Tek 

seferde FFT ile frekans kestirimi istenilen performansta yapılabilse de bunun 

için yüksek noktalı FFT kullanılması gerekmektedir. Fakat hesaplama maliyetini 

artırmak istemediğimizden, kaba frekans kestirimi sembol senkronizasyonunu 

mümkün kılacak kadar N-noktalı FFT, sonrasında faz farkı beslemeli 

kestiricilerden Kay kestirici ile tasarlanmıştır. Bu şekilde minimum hesaplama 
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maliyeti amaçlanmıştır. İlerleyen aşamalarda FFT ve Kay kestiricisi 

tafsilatlandırılmaktadır. Bu bölümlerde, kestiriciler modellenirken [7]’de 

oluşturulan sinyal modeli üzerinde ilerlenmiştir ve bu model aşağıdaki gibi 

açıklanmaktadır: 

 

Alınan sinyalin Şekil 2.9’daki yapı ile ayrılan I-Q kollarında mükemmel bir 

sembol senkronizasyonunun yapıldığı varsayımıyla uyumlu filtre çıkışı şu 

şekildedir: 

 

 ( )     
 (         )   ( )                                  ( . ) 

 

BPSK modülasyonu için      seçeneği {1,-1} kümesinden oluşmakta,    

kestirilecek frekans değerini ve    faz farkını göstermekte, Ts ise sembol 

periyodunu ifade etmektedir.  n(k) serisi, sıfır ortalamalı  Gauss rasgele 

değişkeni olup reel ve sanal kısımlarının birbirinden bağımsız ve varyansları 

    olduğu varsayılmaktadır. Sonrasında x(k)’den,  DA (veri yardımlı) veya 

NDA (veri yardımsız) işlemleriyle kestiricide kullanacağımız sinyali (z(k)) elde 

ederiz [7]. DA işleminde gönderilen bit serisi (    ) yardımıyla, NDA işleminde 

ise gelen sinyalin M kadar kuvvetini alarak veri bilgisinden kurtuluruz. 

 

 ( )   ( )  
                      le   

 

 ( )   ( )                    le   

 

NDA ve DA için  ( )‘nin açık formu şuna dönüşmektedir: 

 

 ( )    (         )    ( )                    le                           ( . ) 

 

 ( )     (            )                        le                        (4.9) 

 

Burada   ( )  istatistiksel olarak  ( )  ile aynı olup    [7]’de şu şekilde 

verilmektedir:  
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           ( )  (         )  

4.1.2.1. FFT 

FFT tabanlı frekans kestirimi algoritmasında kullanılan gelen sinyal tipi eşitlik 

(4.8) veya (4.9)’daki gibidir [7,27,51]. Haberleşme başlangıcında zamanlama 

senkronizasyonu yapılamadığından ve kabul edilen sistemde herhangi bir koşul 

oluşturmamak adına pilot sinyal gönderimi seçilmediğinden bu sinyal modeline 

sahip değiliz. Burada aşağıdaki zamanlama senkronizasyonu yapılmamış ve 

uyumlu filtreden geçirilmemiş sinyal modelinden bir çözüme ulaşmamız 

gerekmektedir. 

 

 ( )   ( )    (          ( )   )   ( )                             ( .  ) 

 

Bu eşitlikte belirtilen alınan sinyalinin karesini aldığımız zaman Şekil 4.10’daki 

gibi bir spektrum gözlemlenmektedir. Merkezde kestirmek istediğimiz taşıyıcı 

frekansından kaynaklı bir impals ve bu tek tonun sağında ve solunda sembol 

sıklığının uzaklığı kadar diğer impalslar ortaya çıkmaktadır. Eğer Doppler 

frekans değişim aralığı    ’den daha az olsaydı merkezin yanındaki sinyaller 

filtrelenerek istenilen sinyal modeline ulaşılabilirdi; böylece hesaplama maliyeti 

düşük olan korelasyon kestiricilerinden birini kullanabilirdik. 
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Şekil 4.10. Eşitlik (4.10)’un karesinin frekans spektrumu 

Şekil 4.10’da görüldüğü üzere Eşitlik (4.10)’da belirtilen sinyalin karesinden FFT 

kullanarak tek seferde PLL pull-in aralığı hassasiyetinde bir kestirim yapabiliriz; 

fakat bu durum için FFT uzunluğunun artırılması gerekmektedir. Bu sebeple, 

bahsedilen unsurları ve hesaplama maliyetini göz önünde bulundurarak kaba 

frekans kestiriminde zamanlama senkronizasyonu yapabilecek hassasiyete 

sahip bir FFT kullanımı tercih edilmiştir. 

 

Eşitlik (4.8)’de belirtilen sinyal modeli için DFT’nin ML frekans kestirimi olarak 

kullanılabilmesi ilk olarak [22]’de incelenmiştir. ML frekans kestiriminin, FFT 

veya DFT ile elde edilen periodogramda maksimum değere ulaşan frekans 

değeri ile hesaplandığı gösterilmektedir [7,22,51]. Frekans kestirici analizi 

yapmamızı sağlayan CRLB değerinin hesaplanması [52]’de yapılmaktadır. FFT 

yöntemi [7]’de [22]’deki çalışmaya istinaden Rife ve Boorstyn algoritması olarak 

adlandırılmaktadır ve frekans kestirimi şu şekilde yapılmaktadır: 

 

 ( )  
 

 
∑  ( )        ö
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 ̂     {    
 

   ( )  } 

 

Fakat bu tezdeki varsayımdan dolayı DA veya NDA işlemleriyle hesaplanan 

z( ) ’ye sahip değiliz. Bu sepeble eşitlik (4.10)’da ifade edilen alınan sinyal 

modeli için FFT kestirimine bir modifikasyon yapılmaktadır ve bunun yöntemi şu 

şekildedir: Şekil 2.9.’daki yapıyı kullanarak eşitlik (4.10)’dan eşitlik (4.11)’deki 

sinyali elde ederiz. Bu sinyalin reel ve sanal değerlerinin kareleri farkından da 

FFT frekans kestiriminde kullanmak üzere d(k) sinyalini elde ederiz. Bu 

yaklaşımı yapmamızın nedeni eşitlik (4.12)’de açıkça gözükmektedir. Bu 

yaklaşımla tüm Doppler frekans hatalarını kestirebilmek mümkün olmaktadır; 

çünkü küçük açıda kosinüs 1’e yakınsar. Aksi halde eğer d(k)’nin içerisinde 

sinüs bileşeni olsaydı, küçük açıda sinüs değeri 0’a yakınsıyacağı için frekans 

hatasının sıfıra gittiği durumda FFT kestiriminden sonuç alınamayacaktı. 

 

 ( )   ( )    (      ö   )    ( )   (         )   ( )               ( .  ) 

 

 ( )      ( )       ( )   

 

( ( )    (      ö  ))
  ( ( )    (      ö  ))

          (      ö   )   ( .  ) 

 

Sonuç olarak eşitlik (4.10)’daki alınan sinyal modeli için frekans kestirimi şu 

şekildedir: 

 

 ( )  
 

 
∑  ( )        ö

   

   

 

 

 ̂     {    
 

   ( )  } 

 

Bu kestirim altında belirlememiz gereken sadece hangi  ö örnekleme 

periyodunda kaç N-nokta FFT seçeceğimizdir. FFT’de frekans elemanları 

arasındaki frekans çözünürlüğüyle N arasındaki ilişki şöyledir: 
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Bu sebeple FFT sonucunda frekans kestirimi hatasını azaltmak için hem 

mümkün olduğu kadar örnekleme frekansını azaltmamız hem de N‘yi 

artırmamız gerekmektedir. Örnekleme frekansının hangi noktaya kadar 

azaltılacağı Şekil 4.11’deki |D(f)| çiziminden daha iyi anlaşılmaktadır. |D(f)| ‘nin 

kestirmek istediğimiz ana tonu sıfırdan         a kadar değişim gösterdiğinden 

örnekleme frekansı Nyquist teoreminden en az     olması gerekmektedir ve 

aynı zamanda Bölüm 2’de belirtildiği üzere örnekleme frekansı, sembol 

sıklığının iki çarpanlarında seçilmelidir.       yaklaşık 50 kHz olduğundan 

seçeceğimiz örnekleme frekansı minimum 320 kHz olmalıdır.  

 

 

Şekil 4.11. FFT’si alınan sinyalin bulunabileceği frekans aralığı 

 

Frekans

|X(m)|

mk mk+1mk-1

mtepe

|X(mk)|

|X(mk+1)|

|X(mk-1)|

 

Şekil 4.12. Parabolik interpolasyon ile FFT’nin maksimum olduğu frekans 

değerinin hesaplanması 

 



 

 53 

Hassasiyeti artırmak adına çok veri toplamak veya toplanan veriye sıfır eklemek 

(zero padding) bir çözüm olabilir fakat bu çok maliyetli bir durumdur [9]. Bunun 

yerine N’yi kısıtlı tutup parabolik interpolasyon kullanımı tercih edilmektedir. FFT 

spektrumunda Şekil 4.12’de gösterilen örnekler üzerinden parabolik 

interpolasyon kullanılarak mtepe değeri hesaplanıp taşıyıcı frekansın değeri 

bulunur [9].  

 

           

  
 

 

 

mtepe değeri ise spektrumda en büyük FFT elemanı ile iki komşusundan 

hesaplanmaktadır. [51]’de, -1 ile 1 arasında sonuç verecek şekilde formüle 

edilen C’ye bağlı mtepe şu şekilde hesaplanmaktadır: 

           

 

  
  (    )    (    ) 

   (    )     (    )     (  ) 
 

 

Fakat [42]’de büyüklük hesaplaması gerektirmeyen C hesaplaması(eşitlik 

(4.13)) önerilmektedir ve bu tezde  [42]’deki C hesaplama formülü tercih 

edilmiştir. Ayrıca [42]’de başka C hesaplama seçeneklerinden de 

bahsedilmektedir. 

 

    {
 (    )   (    )

  (  )   (    )   (    )
}                                    ( .  ) 

 

İnterpolasyon kullanımı ile N değerini kısıtlayabildiğimizi göstermiş 

bulunmaktayız; fakat N değeri ile SNR arasında bir ilişki vardır. Bu ilişki [52]’de 

modifiyeli Cramer-Rao sınırı olarak tanımlanmakta ve şu şekilde verilmektedir: 

 

  
      (  )  

 

     

 

     
                                ( .  ) 
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Eşitlik (4.14)’ten açıkça görülmektedir ki FFT uzunluğunu artırdıkça kestirim 

hatası azalmaktadır. İlave olarak, FFT kestiricisi belirli bir SNR eşik değeri 

sonrasında MCRB sınırına ulaşmaktadır. Bu durumlar, farklı FFT uzunlukları 

(    ) için çizdirilen FFT frekans hata varyansı ve MCRB ile ilişkisini gösteren 

Şekil 4.13’te açıkça gözlemlenmektedir. Ayrıca bu çizimde      değeri arttıkça 

ilgili SNR eşik değerlerinin azaldığı gözükmektedir. Bu tezde      256 olarak 

seçilmiştir.  

 

Cramer-Rao sınırının hesaplanması zor olduğundan, Cramer-Rao sınırına göre 

daha alt bir sınır olarak MCRB (Modified Cramer-Rao Bound) [52]’de 

geliştirilmiştir. Fakat MCRB’nin Cramer-Rao sınırından daha alt bir bant 

olmasına rağmen Şekil 4.13’te kestirim hata varyansının bu sınıra ulaştığı 

görülmektedir. İlk anda tutarsız gibi gözüken bu durum, Cramer-Rao sınırı 

hesaplamasında yapılan varsayımların aksine kestirim anında daha fazla bilgiye 

sahip olunmasından kaynaklanmaktadır. Eğer kestirim anında daha fazla bilgi 

kestiriciye sunulursa Cramer-Rao sınırı MCRB’ye yaklaşır [52] ve bu durumda 

kestirim hata varyansının MCRB’ye yaklaşması makul olmaktadır. Hangi 

durumlarda Cramer-Rao sınırının MCRB’ye yaklaştığı hakkında detaylı bilgi 

[52]’de mevcuttur. FFT kestiriminde bu sınıra yaklaşılmasının sebebi ise FFT 

kestiriminde kullanılan sinyal modelidir. Bu model ile zamanlama bilgisine ve 

gönderilen sembol değerine olan ihtiyaç ortadan kalktığı için MCRB’ye yaklaşım 

mümkün olmaktadır. 

 

Cramer-Rao sınırı (   
  ) ile Nfft  arasında [51], biraz daha farklı bir ilişki 

kurmuştur.     ’nin     
  

 değerinden büyük olması gerektiği söylenmektedir. 

Fakat [51]’de AWGN gürültüsü altında saf bir sinüsten kestirim yapıldığı 

varsayıldığından burada      değerinin benzetim üzerinden belirlenmesi daha 

makul olmaktadır. 

 

Sonuç olarak, örnekleme frekansı 320 kHz ve FFT uzunluğu 256 seçilerek FFT 

kestirimi gerçekleştirilmektedir. Şekil 4.1.’deki genel alıcı mimarisinde görüldüğü 

üzere 2560 kHz örnekleme hızında gelen sinyal 8 ile seyreltilip 320 kHz’e 

düşürülerek bahsettiğimiz ilgili matematiksel işlemlerle bir frekans değeri 
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kestirilmektedir ve bu frekans değeri NCO’ ya beslenmektedir. Bundan sonraki 

aşamada halen PLL pull-in frekans aralığından büyük olan frekans hatası, KAY 

kestiricisi tarafından PLL pull-in frekans aralığına düşürülmektedir. 

 

Şekil 4.13. FFT uzunluğuna bağlı frekans hata kestirimi hata varyansı ile ilgili 

MCRB eğrileri 

4.1.2.2. Kay Kestiricisi 

Ardışık ve ardışık olmayan korelasyon değerleri arasındaki faz farkı bilgisini 

kullanan kestiriciler, [7]’de en küçük kareler tabanlı kestiriciler(least-squares-

based) ve otokorelasyon tabanlı kestiriciler olarak iki kategoride incelenmiştir. 

Tretter ve Kay tarafından geliştirilen metotlar [23,53] en küçük kareler tabanlı 

çözümü oluştururken, [24–26,54,55] ikinci grubu oluşturmaktadır. [7] hesaplama 

maliyeti olarak en düşük masrafa sahip kestiricinin Kay kestiricisi olduğunu 

belirtmektedir. Kay kestiricisi yüksek SNR altında ML kestirici olarak davranır 

[27]. Bu kestiricinin Cramer-Rao sınırına ulaştığı SNR değeri tez kapsamında 

varsayılan en düşük SNR değeri için uygun olduğu için bu kestirici tercih 

edilmiştir.  
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Kay kestiricisinin incelenmesi sırasında mükemmel bir sembol senkronizasyonu 

yapılarak modülasyon etkisinin bertaraf edildiği varsayılmıştır. Eşitlik (4.7)’de 

belirtilen sinyal modeli aşağıdaki gibi de ifade edilebilir: 

 ( )       (      ö   )        (         )   ( ) 

 

Kay kestiricisinde DA veya NDA işlemleriyle elde ettiğimiz z    ile frekans 

kestirimi şu şekilde verilmektedir [7]: 

 

  ̂  
 

     
∑  ( )      ( )  (   ) 

  

   

                          ( .  ) 

 

Burada  ( ) çarpanı şu şekilde hesaplanmaktadır: 

 

 ( )  
  (    )

  (  
   )

                   

 

Denklem (4.15)’teki  r [z( )z ( - )] ifadesi farklı bir şekilde de tanımlanabilir: 

 

     ( )  (   )        ( )       (   )    
   

 

Yani Kay kestiricisine beslenen  r [z( )z ( - )] işlemi ile gelen sinyalin sıralı 

faz farkı aynı anlama gelmektedir. Bu sebeple [7]’de belirtilen DA ve NDA 

işlemlerine ek olarak ATAN metodu ile de kestirim yapabiliriz. ATAN işleminin 

kullanımı şu şekildedir: 

 

     ( )  (   )  {    [
    ( ( ))

    ( ( ))
]      [

    ( (   ))

    ( (   ))
]}

  

 

 

 

x(k)’ nin sanal ve reel kısımlarını bölüp ATAN işlevini gerçekleştirdiğimiz zaman 

DA ve NDA işlemlerinde olduğu gibi yaklaşık olarak veri bilgisinden kurtulmuş 

oluyoruz. Şekil 4.14’te DA, NDA ve ATAN işlemleri sonucu elde edilen frekans 

kestirimi hatası ile SNR karşılaştırması    64  için verilmektedir. Bu 
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karşılaştırmada BPSK modülasyonu kullanıldığı ve      0,1  olduğu 

varsayılmaktadır. Bu şekilde gösterilen alt sınır modifiyeli Cramer-Rao sınırı 

olup eşitlik (4.14)’te ifade edilmektedir.  

Şekil 4.14’te DA işleminin diğer operasyonlara göre daha performanslı çalıştığı 

gözlenmekte; fakat belirli bir veri gönderimi gibi bir kısıtlamayı haberleşme 

sistemine getirmemek için NDA işlemine göre daha iyi bir karakter gösteren 

ATAN işlemi bu tezde tercih edilmektedir. Kay kestiricisi arta kalan frekansın 

düşmesiyle daha iyi bir kestirim yapmaktadır. Ayrıca Kay kestiricisinin uzunluğu 

artırıldığında hata varyansı ilgili MCRB değerine düşmektedir. Buradaki kritik 

gözlem şudur ki    değerinin artırılmasıyla Kay kestiricisinin MCRB değerine 

ulaştığı eşik değeri azalmamakta ve yaklaşık olarak aynı kalmaktadır. 

Bahsedilen bu hususlar Şekil 4.15’te tam olarak resmedilmektedir. Burada 

kestirim hata varyanslarının MCRB’ye yaklaşmasının sebebi kestirim öncesinde 

zamanlama senkronizasyonunun yapılması ve DA, NDA veya ATAN işlemiyle 

gönderilen bilginin etkisinin bertaraf edilmesidir. 

 

 

Şekil 4.14. DA, NDA ve ATAN operasyonları için hata varyansları ile MCRB 

ilişkisi 
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Şekil 4.15. Kay kestiricisinin uzunluğunun artırılmasıyla hata varyansının 

azalması ve kestirilen frekans değerinin azalmasıyla SNR eşik değerinin 

düşmesi 

4.2. Zamanlama Senkronizasyonu 

Alıcı algoritmasının taşıyıcı senkronizasyonu kısmında önem arz eden 

zamanlama senkronizasyonu, sinyali doğru zamanda örnekleme ihtiyacından 

çıkmıştır.  Sembol sıklığıyla orantılı olmayan alıcıdaki kristalin frekansının, hem 

sembol frekansı ile eşitlenmesi hem de maksimum göz açıklığının sağlandığı an 

ile eşzaman olması, sinyalin doğru zamanda örneklendiği anlamına 

gelmektedir. Zamanlama senkronizasyonu için tasarlanan yapı Şekil 4.16’ya 

dayanmaktadır. ADC aracılığıyla ilk önce sembol frekansının N (tamsayı) katı 

kadar örnekleme yapılarak her sembolün N tane örnek ile gösterilmesi sağlanır. 

Örneklenen semboller uyumlu filtreden geçirilerek, vericide mesajı oluşturmada 

kullanılan saat sinyali ile faz ve frekans olarak bire bir örtüşen saat sinyalinin 

alıcı tarafında yeniden üretilip takip edildiği döngü bölümüne beslenir. Bu kısım 

tipik bir PLL devresidir. İnterpolasyon ve TED (Time Error Detector) devresi ile 

faz dedektörü, interpolasyon kontrolü ile ise NCO vazifeleri ifa edilmektedir. 

Kristalin frekansı çoğunlukla istenilen değerden bir sapmaya sahip olduğundan 
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(NFb eşitliği sağlanamadığından) 2. dereceden bir döngü filtresine ihtiyaç 

duyulmaktadır. İnterpolasyon sonucu 1/N oranında doğal bir 

seyreltme(decimation) olduğundan döngü filtresi öncesi seriye N-1 kadar 0 

ekleyerek yeniden örnekleme frekansını NFb ‘ye çekeriz. Bu işlemin sebebi 

interpolasyon kontrolü kısmında detaylandırılmaktadır.  

 

  ADC

NFb

r(t) MF
Kübik 

İnterpolasyon
TED

Döngü 
Filtresi

↑N 

İnterpolasyon 
Kontrolü

 

Şekil 4.16. Zamanlama senkronizasyonu yapısı 

 

4.2.1. Zamanlama Hata Dedektörleri 

TED, zamanlama hatası  e ’ye bağlı olarak değişen, PLL devresiyle sıfıra 

çekilmek istenen hata sinyalini üretmede kullanılmaktadır. Bu yapı için çeşitli 

çözümler sunulmuştur. Maximum likelihood (ML), Early-Late (EL), Zero-

crossing, Gardner ve Mueller&Müller hata dedektörleri bunlardan bazılarıdır 

[28].  Zero-crossing, Gardner, Mueller&Müller yapılarında genellikle her sembol 

1 veya 2 örnek ile gösterilmektedir [28]. Fakat bu tezde kübik interpolasyon 

tercih edildiği için her sembol 4 örnek ile gösterilmektedir. Bu gösterimle hem 

interpolasyon sonucu daha keskin olurken hem de istenilen örnekleme frekansı 

ile kullanılan kristal arasındaki var olan frekans farkına daha kolay adapte 

olunur. Çünkü kübik interpolasyon sonucu sembol atlama veya tekrarlı sembol 

kestirimi gerçekleşmez. Bu sebeple, bu tasarımda ML dedektörünün basite 

indirgenmiş formu olan, sembol başına 4 örnek kullanan EL dedektörünün bir 

çeşidi tercih edilmiştir. MMSE metodu ile de tercih edilen dedektörle aynı 

sonuca ulaşabiliriz [56]. ML dedektöründe DA-TED (Data Aided Time Error 

Detector) çıkışındaki hata sinyali şu şekilde verilmektedir [28]: 

 

 ( )   ( ) ̇(     ̂ ) 
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Kestirilen zaman kayması sıfıra yakınsadığında, bu noktadaki türev ( ̇   
 
  ̂e ) 

de, sembolün tam tepe noktasında alındığı için sıfıra yaklaşır. Bu noktadaki 

türev negatif sembolde de doğru hata sinyalini vermesi için hata sinyali 

hesaplanırken türev, sembol değeri ile çarpılmıştır. [56]’da k anındaki  e kadar 

zaman kaymasındaki x’nin türevi ( ̇ ( e)),    ile evrişimi ile açıklanmaktadır ve 

bu türev işlemi şu şekilde verilmektedir: 

 

 ̇ (  )   ̇ (  )     

 

   {

                    

(  ) 

  
         

 

 

Burada    için şu yaklaşım yapılabilir: 

 

   
         

 
 

 

 ̇ (  )  (    (  )      (  ))   

 

EL temelde bu yaklaşımı kullanarak TED çıkışı olarak şu sinyali vermektedir: 

 

 ( )   ( )  (     ̂     )   (     ̂     )  

 

EL dedektöründe 2 örnek/sembol kullanımı ile   1/2 seçilmesi popüler olduğu 

belirtilmektedir [28]. Bu durumda türev yaklaşımı, bir sembolünün iki ucundaki 

sıfır ile kesişim değerleri arasında karşılaştırma yapıldığı anlamına gelmektedir.  

 

Hata sinyalini hesaplamak için 3 interpolasyon gerekmektedir çünkü EL hata 

dedektörü karar-yönlendirmeli şekilde kullanılmıştır.   0.1  seçildiği durumda 

hata sinyali şöyledir: 

 

 ( )    ̂( )  ((     )    ̂)   ((     )    ̂)  
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 ̂( )      ( (     ̂)) 

 

Bu denklemlerde 3 noktada interpolasyon yapılması gerektiği açıktır: 

 

 ((     )    ̂) 

 

 ((     )    ̂) 

 

 (     ̂) 

 

Bu tasarımda 4 örnek/sembol sıklığında hata sinyalini ürettiğimiz için, aynı 4 

örnek ile 3 farklı interpolasyon değerini hesaplayabilmekteyiz. Bu aşamadan 

sonra interpolasyonların nasıl yapılacağı incelenmektedir. 

4.2.2. İnterpolasyon 

İnterpolatör örneklenen seriden (x(nTö)) istenilen zaman kaymasındaki örnek 

değerini (x(kTs))  hesaplamaktadır. Sıklıkla tercih edilen Lagrange metodunun 

kübik interpolasyon uygulaması bu tezde interpolatör olarak kullanılmaktadır. 

Lagrange interpolasyonu düşük frekansta iyi bir performansa sahiptir ve Farrow 

mimarisiyle verimli bir şekilde uygulanabilir [57]. Doğrusal faz FIR filtre olan [28] 

kübik interpolasyon uygulaması Şekil 4.17 üzerinde resmedilmektedir. Bu 

şekilde gösterilen m(k), k. temel indeks olup daima interpole edilen değere en 

yakın anda örneklenen değeri göstermektedir.  
k
 ise k. adımda interpole edilen 

değer ile k. temel indeks arasındaki örnekleme periyoduna göre kısmi sapmayı 

göstermektedir (0  
k
<1). Kübik interpolatör, interpole edilen x(kTs) değerini, 

m(k)’ ye göre seçilen 4 örnek değerinden  
k
 değerine göre hesaplamaktadır. 

m(k)’ye göre 4 örneğin seçimi şöyledir: Eğer m(k) nTö olursa (n-1)Tö den 

(n+2)Tö zaman aralığındaki dört örnek seçilmektedir. m(k) yalnızca hangi dörtlü 

setin seçileceğini belirlerken  
k
değeri interpolasyon filtresinin katsayılarını 

belirlemektedir. [28]’de m(k) ve  
k
 değerlerine bağlı kurulan Farrow mimarisi 

kullanımında kübik interpolasyon uygulaması Şekil 4.18’de verilmektedir. m(k) 

ve  
k

 değerlerinin hesaplanma metotları interpolasyon kontrolü bölümünde 

anlatılmaktadır.  
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nTö (n+1)Tö (n+2)Tö(n-1)Tö(n-5)Tö (n-4)Tö (n-3)Tö (n-2)Tö

   k   k-1

0

1

m(k-1) m(k)

x(kTs)

x((k-1)Ts)

η(nTö)

x(nTö)

x((n-1)Tö)

x((n+1)Tö)

x((n+2)Tö)

 

Şekil 4.17. Kübik interpolasyon uygulaması 
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Şekil 4.18. Kübik interpolasyon için Farrow mimarisi 
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4.2.3. İnterpolasyon Kontrolü 

İnterpolasyon kontrolü bloğunun amacı m(k) anının tespiti ve  
 
değerinin 

hesaplanmasıdır. Burada [28]’de verilen modülo-1 sayaç interpolasyon kontrol 

metodu tercih edilmiştir. Temel olarak bu metot, döngü filtresinden gelen hata 

değeriyle sayacın değerini her örnekte yinelemesine dayanmaktadır. Sayacın 

tuttuğu   değeri, her örnekte şu şekilde güncellenmektedir. 

 

 (   )   ( )   ( )              

 

 ( )  
 

 
  ( ) 

 

Bu eşitlikler her kestirim sonucunda(    :döngü filtre çıkışı) sayacın değerinin 

güncellendiğini söylemektedir. Her örnekte güncellenen   değerinin Şekil 

4.17’de gösterildiği üzere sıfırın altına düşmesi m(k) anını işaret etmektedir. Bu 

durum [28]’de underflow olarak ifade edilmektedir. Underflow gerçekleştiği 

zaman hangi dörtlünün interpolasyona girmesi gerektiği haber verilmektedir. 

 
 
değerinin hesaplanması da underflow olayı gerçekleştiğinde ortaya çıkan 

kelebek benzerliğinden hesaplanmaktadır. m(k) anında  
 

 değerinin 

güncellenmesi şu şekilde verilmektedir [28]. 

 

  ( ( ))  
 ( ( ))

 ( ( ))
 

 

İnterpolasyon kontrolünde sayacın güncellenmesinin her örnekte 

gerçekleştirilmekte olduğundan bahsettik fakat kübik interpolasyon sonucu 

örnekleme hızı 4’te 1’e düşmektedir. Bu sebeple oluşturulan hata sinyali döngü 

filtreye girmeden önce sıfır eklenerek tekrar örnekleme hızına yükseltilmektedir. 

4.2.4. Döngü Filtresi 

Alıcılarda kullanılan kristal frekansı genellikle sembol frekansının tam katı 

olamamaktadır. Dolayısıyla örneklenen değerler, zamanla frekans farkının 

pozitif veya negatif olmasına bağlı olarak istenilen andan ya önden gider ya da 
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gecikmeye uğrar. [3]’te belirtildiği üzere PLL devrelerinde giriş ile çıkış arasında 

sabit hızla değişen bir fark varsa 2. dereceden bir döngü filtresine ihtiyaç 

duyulmaktadır. Bu sebeple Şekil 4.19’da gösterilen PI (Proportional+Integral) 

filtre kullanılmaktadır. Bu filtrenin parametrik katsayıları K1 ve K2, [28]’de verilen 

denklemler kullanılarak hesaplanmaktadır. Bu denklemlerde sönüm oranı ( ) 1/2 

(underdamped) ve gürültü bant genişliği ile örnekleme periyodu çarpımı  (   ö) 

0.001  olarak seçilmiştir. Azalan modülo-1 sayaç kontrolü kullanıldığından 

interpolasyon kontrolünden gelen kazanç değeri K0’ın -1 olduğu ve faz 

dedektörünün kazancının Kp=0,2 olarak ölçüldüğü durumda K1 ve K2 

parametreleri aşağıdaki denklemlere göre seçilmektedir: 
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Z-1

+ v(n)e(k)

 

Şekil 4.19. Zamanlama senkronizasyonunda kullanılan döngü filtresi 
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5. BENZETİM SONUÇLARI 

 

Bu bölümde, Bölüm 4’te tasarımı anlatılan LEO uydu alıcısının geçerliliği ve 

performansı gösterilmektedir. Alıcının temelini oluşturan senkronizasyon blokları 

ayrı ayrı incelenmiştir. Böylelikle, bu blokların çalışma gereksinimleri ve 

karakterleri göz önüne serilerek, yapılması gereken iyileştirmelere fikir oluşması 

sağlanmıştır. Ayrıca, tasarlanan haberleşme sisteminin bit hata olasılığı (BER) 

gösterilmektedir. 

5.1. Hassas Frekans Takibi Sonuçları 

Bölüm 4.1.1.2’de gösterilmekte olan döngü filtresi hem sabit frekans hatasını 

hem de doğrusal değişen frekans hatasını takip etmelidir. Ayrıca, değişken 

ivmeli frekans karakterine sahip Doppler frekans değişimini de takip etmelidir. 

Sabit frekans hatasında, faz dedektörünün ürettiği hata sinyali Şekil 5.1’de ve 

doğrusal değişen frekans hatası için üretilen hata sinyali ise Şekil 5.2’de 

gösterilmektedir. Şekil 5.3’te siyah çemberle gösterilen Doppler frekans 

ivmesinin maksimum değişim gösterdiği an için faz dedektörünün ürettiği hata 

sinyali Şekil 5.4’te gösterilmektedir. 

 

 

Şekil 5.1. 5Hz sabit frekans kayması için faz dedektör çıkışı 
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Şekil 5.2. Başlangıçta 5 Hz hataya sahip ve maksimum Doppler ivmesiyle(525 

Hz/s) doğrusal değişen frekans hatası için faz dedektör çıkışı 

 

 

Şekil 5.3. LEO uydusunun yükselme açısının 90° olduğu durum için Doppler 

frekans değişim oranının türevi 
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Şekil 5.4. Doppler değişiminin en uç durumu için faz dedektör çıkışı 

 

Hassas frekans takibinde, zorlayıcı hususlardan biri taşıyıcı frekansın yüksek 

ivmeyle değişmesiydi. Sinyalin gürültüsüz olduğu varsayımında, 525 Hz/s ile 

doğrusal olarak artan sonra aynı ivmeyle azalan frekans hatası için döngü 

filtresiyle kestirilen frekansın aynı olduğu Şekil 5.5’te gösterilmektedir. En 

önemlisi ise uydu haberleşmesi süresince Doppler frekans değişiminin takip 

edilmesidir. Bu durum maksimum yükselme açısının 90° olduğu Doppler 

frekans değişimi için Şekil 5.6’da gösterilmektedir. 
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Şekil 5.5. Yüksek ivmeyle değişen frekans hatası için hassas frekans takibi 

bloğunun kestirim sonucu 

 

 

Şekil 5.6. Maksimum uydu haberleşmesi için Doppler frekans takibi 
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Hassas frekans takibinde sıfır frekans kayması ve pi/2 faz hatası durumunda 

kestirilen taşıyıcı fazı 25 dB SNR varsayımında Şekil 5.7’de gösterilmektedir. 

Fakat hassas frekans takibi bloğu kestirilen taşıyıcı fazı için bir SNR eşik 

değerine sahiptir. Şekil 5.8’de gösterilen SNR’a bağlı olarak değişen faz hata 

varyansında bu durum görülmektedir. Hassas frekans takibi bloğu için yaklaşık 

0 SNR değerinin bir eşik değer oluşturduğu gözlenmektedir. Ayrıca eşik 

değerinin etkisi hassas frekans takibi için bit hata olasılığı (BER) analizi 

yapıldığında da oluşmaktadır. 0 dB SNR’da BER değeri beklenenin oldukça 

üzerindedir. Ayrıca, BER analizi yapıldığında, oluşan BER eğrisinin teorik 

olanından 3dB daha kötü olduğu ortaya çıkmıştır. Fakat yalnızca zamanlama 

senkronizasyonu için BER analizi yapıldığında 3dB SNR kaybının zamanlama 

senkronizasyonundan kaynaklandığı anlaşılmıştır. Tek başına zamanlama 

senkronizasyonu için yapılan BER analizi Şekil 5.10’da gösterilmektedir. 

 

 

 

Şekil 5.7. 25 dB SNR’da kestirilen taşıyıcı fazı ile gerçek faz hatası 
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Şekil 5.8. Hassas frekans takibinde SNR’a bağlı değişen faz hata varyansı 

 

 

Şekil 5.9. Hassas frekans takibi için BER analizi 
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Şekil 5.10. Hassas frekans takibinden bağımsız yalnızca zamanlama 

senkronizasyonu için BER analizi 

 

5.2. Kaba Frekans Kestirimi Sonuçları 

Taşıyıcı frekans ve faz takibi bloğunun çalışmaya başlaması için gerekli olan 

kaba frekans kestirimi bloğunun performansı Şekil 5.11’de gösterilmektedir. 

Burada Kay kestiricisinin uzunluğu L0, 128 olarak seçilmiştir ve kestirilen 

frekansının 3 kHz olduğu varsayılmıştır. Ayrıca Kay kestiricisi öncesi 256-nokta 

FFT kullanılmıştır. İlave olarak, bu grafikte gösterilen SNR değeri alıcıya gelen 

sinyale göre 3 dB düşük olarak yazılmıştır çünkü sinyal I-Q faz kollarına 

ayrıldığında SNR 3 dB azalmaktadır. Yani, bu şekilde yaklaşık 11-12 dB olarak 

gözüken SNR eşik değeri alıcıya gelen sinyal için 14-15 dB’ye denk 

gelmektedir. Aynı frekans hatası için (3 kHz) FFT kullanılmadan yapılan frekans 

kestirimi Şekil 5.12’de gösterilmektedir. Bu şekille kaba frekans kestiriminde 

FFT kullanımının yaklaşık 2 dB eşik değerde kazanç sağladığı gözlenmektedir. 
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Şekil 5.11. I-Q faz kollarındaki SNR değeri ile kaba frekans kestirimi hata 

varyansı  

 

 

Şekil 5.12. FFT’nin kullanılmadığı durumda, I-Q faz kollarındaki SNR değeri ile 

kaba frekans kestirimi hata varyansı 
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Kaba frekans kestiriminde ilk önce FFT işlemi yapıldığı için FFT, uydu 

haberleşme süresince Doppler frekansını takip etmek zorundadır. 20 dB SNR 

için 256-nokta FFT’nin Doppler frekans takibi Şekil 5.13’te gösterilmektedir. 

Şekil 5.14’te ise bu haberleşme süresince oluşan kestirim hatası bulunmaktadır. 

Burada fark edileceği üzere FFT kestirimi sonucu oluşan frekans hatası, 

zamanlama senkronizasyonunun başlayabilmesini mümkün kılmaktadır. 

 

 

 

Şekil 5.13. 20 dB SNR’de FFT kestiriminin Doppler frekans değişimini takip 

etmesi 
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Şekil 5.14. 20 dB SNR’de Doppler frekans kayması durumunda oluşan 256-FFT 

kestirim hatası 

5.3. Zamanlama Senkronizasyonu Sonuçları 

Bölüm 4’te zamanlama senkronizasyonunun yapılabilmesi için alınan sinyalin 

üzerinde kalan taşıyıcı sinyal frekansının sembol sıklığına göre %10 ila %20 

arasında olması gerektiğinden bahsedilmişti. Kay kestiricisi zamanlama 

senkronizasyon çıktılarını kullandığından, bu durum, Kay kestiricisinin MCRB’ye 

yakın bir kestirim yapıp yapamadığından anlaşılmaktadır. 25 dB SNR için Şekil 

5.15’te, kestirilen frekans hatasının 7 kHz’den az olması durumunda 

zamanlamanın yapılabileceği gözükmektedir. Sembol sıklığının 40 kHz 

olduğunu göz önünde bulundurursak, geçerli bir varsayım yapmış olduğumuz 

ortaya çıkmaktadır. 
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Şekil 5.15. 25 dB SNR için kestirilen frekans hatası ve hata varyansı 

 

 

Şekil 5.16. 25 dB SNR’de zamanlama senkronizasyonu sonucu interpole edilen 

değer ile zaman kaymasının(µ) kestirimi 
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Taşıyıcı frekans ve faz senkronizasyonu yapılmış sinyalin zamanlama 

senkronizasyondaki interpolasyon işlemi sonucu kestirilen sembol değeri ile µ 

değeri arasındaki ilişki Şekil 5.16’da gösterilmektedir. Ayrıca Şekil 5.17’de ise 

alınan sinyalin üzerinde üzerinde 10 Hz’lik bir frekans kayması durumu 

resmedilmiştir. Her iki durumda da SNR değeri 25 dB olarak seçilmiştir. Bu iki 

şekil zamanlamanın hem tabanbanda indirilmiş sinyalde hem de belirli taşıyıcı 

frekansa sahip sinyalde çalıştığı gösterilmiştir. 

 

Şekil 5.17. 25 dB SNR’de 10 Hz taşıyıcı frekansa sahip sinyalde zamanlama 

senkronizasyonu sonucu interpole edilen değer ile zaman kaymasının (µ) 

kestirimi 
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6. SONUÇLAR 

 

Bu tez ile hızlı değişen yüksek Doppler frekans kaymasına maruz kalan LEO S-

bant uydu alıcısı için çözülmesi gereken problemler tanımlanmıştır ve bu 

problemler literatürde var olan yapılardan farklı olarak geliştirilen alıcı mimarisi 

ile çözülmüştür. Tasarlanan alıcı mimarisi SDR tabanlı olduğu için ilk önce SDR 

tanımlamasıyla beraber genel alıcı mimarisinin ana hatları belirlenmiştir. Seçilen 

RF ön kat mimarisine ve FPGA içerisinde gerçekleştirilen alıcı algoritmasına 

bağlı olarak frekans planlaması yapılmıştır. Daha sonra, FPGA içerisinde 

çözülmesi gereken problemleri teşkil eden alıcıya gelen sinyalin modellemesi 

yapılmıştır. Bu modelle LEO uydu alıcısı için uydunun yörünge mekaniğinin 

sinyal üzerine etkisini belirlemek mümkün olmuştur. Ayrıca, bu tez kapsamında 

alıcının etkisi altında bulunduğu SNR değişim bilgisi verilmiştir. 

 

Haberleşme süresince alınan sinyalin maruz kaldığı Doppler frekans kaymasına 

ve SNR değişimine uygun olarak geliştirilen alıcı algoritmasının temeli, taşıyıcı 

senkronizasyonu ve zamanlama senkronizasyonu olmak üzerek iki adımda 

atılmıştır. Doppler frekans kayma karakterinden dolayı taşıyıcı 

senkronizasyonu, kaba frekans kestirimi ve hassas frekans kestirimi olmak 

üzere iki adımda icra edilmektedir. Literatürde bu yapıların uygulamasını 

kolaylaştırmak adına uydu ile aşamalı modülasyon modları üzerinden 

haberleşme sağlanmaktadır [10]. Lakin bu çalışmada özel modlar olmadan 

sadece SRRC filtreden geçmiş BPSK modüleli sinyal üzerinden haberleşme 

linkinin kurulduğu varsayıldığından ve kaba frekans kestirimi ile hassas frekans 

takibi bloklarının girdi olarak kullandıkları sinyal modelinden dolayı, zamanlama 

senkronizasyonu işlevinin taşıyıcı senkronizasyonuyla beraber yapılması 

gerektiği görülmüştür. Bu çıkarım da yeni bir LEO uydu alıcı tasarımını ortaya 

çıkarmıştır ve bu tezde yeni alıcı mimarisinin tüm bileşenleri detaylandırılmıştır. 

 

Bu çalışmada hassas frekans takibi bloğu, zamanlama senkronizasyonunu 

içerisinde barındıracak şekilde Costas döngüsü olarak tasarlanmış olup, bu 

döngünün kritik bileşenleri ve performans kıstasları belirlenmiştir. Tasarlanan 

alıcının BER performansı, hassas frekans takibi ve zamanlama 



 

 78 

senkronizasyonuna bağlı olduğundan bu blokların BER analizi ayrı ayrı 

yapılmıştır. Kaba frekans kestirimi olarak, literatürde geçen faz farkını kullanan 

kestiricileri veya FFT tabanlı kestiricileri tek başına kullanmak yerine, 

performansı ve hesaplama maliyetini düşürmek adına bunların beraber 

kullanılabileceğini bu tezdeki çalışmayla göstererek yeni bir yaklaşım 

oluşturduk. 

 

Uydu haberleşmesi temelli, CDMA (Code Division Multiple Access) veya TDMA 

(Time Division Multiple Access) gibi teknikleri kullanarak uzay üzerinden bir ağ 

kurulduğu zaman, çoğuşma (burst) haberleşme önem kazanmaktadır [58]. 

Fakat çoğuşma demodülasyonu için bu tezde sunulan senkronizasyon yapıları 

yavaş kalacaktır. Ayrıca yüksek derece modülasyon formatlarında (örn. 64-

QAM (Quadrature Amplitude Modulation)), bu tezde sunulan yapı yeterli 

olamayacaktır. Hem çoğuşma haberleşme hem de yüksek derece 

modülasyonlar için Vitebi&Viterbi veya Blind senkronizasyon seçenekleri 

üzerinden çeşitli çalışmalar yapılmıştır [2,58–60]. Dolayısıyla ileride bu tez 

çalışması, farklı senkronizasyon yapıları kullanarak yüksek derece 

modülasyonlu veya çoğuşma haberleşme için geliştirilebilir. 

 

Hassas frekans takibi bloğu, derin uzay veya navigasyon haberleşme 

sistemlerinde mesafe (ranging) uygulamasının hassasiyetini belirleyen kısımdır 

[61]. Bu sebeplerle, ileride yapılacak çalışmalarda, mesafe ölçüm hassasiyetini 

artırmak adına, Costas döngüsünün faz hatası-SNR ilişkisinde bir iyileştirme 

çalışması yapılabilir. Hassas frekans takibi bloğunda görülen SNR eşik 

değerinin azaltılması üzerine de ayrıca çalışılabilir. 

 

Geliştirilen alıcının çalışmaya başlayabildiği SNR eşik değerini, kaba frekans 

kestirimi bloğu belirlemektedir. Geliştirilen sistemin daha düşük SNR 

değerlerinde çalışabilmesi için kaba frekans kestirimi bloğu için hesaplama 

maliyetini de göz önünde bulundurarak yeni bir tasarım araştırması yapılabilir. 

Ayrıca, zamanlama senkronizasyonunun, FPGA için kullanılan osilatörün 

hassasiyetiyle bir ilişkisi mevcuttur. Bu ilişkiyi göz önünde bulundurarak, BER 

analizinde görülen 3 dB SNR kaybı için bir çalışmanın ilerleyen zamanlarda 

yapılması mümkündür. 
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