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RESUME

Introduction, définition du sujet

Les systemes de navigation par satellite sont connus pour étre sensibles aux interférences [1].
En particulier, les applications de haute précision nécessitent la mise en place de systémes de
protection. Dans ce but, de nombreuses études ont déja été menées sur des filtres fréquentiels
adaptatifs, mais ces systémes se révelent inefficaces dans le cas de brouilleurs de forte puissance et
a grande occupation spectrale.

Cette theése se propose donc d’étudier une autre voie, basée sur l’utilisation de réseaux
d’antennes adaptatifs, visant a rejeter les brouilleurs de forte puissance et leurs multitrajets. Le
réseau d’antenne sera placé en amont du récepteur et devra avoir un faible encombrement et une
interface aussi réduite que possible avec le récepteur. Le but étant d’intégrer le systéme au prix de
modifications mineures du porteur et du récepteur.

De plus, ’antenne adaptative ainsi définie devra pouvoir traiter les signaux militaires actuels
(GPS - code P) et futurs (GPS et Galileo — BOC(10,5)sinus, BOC(15,2.5)cosinus). Elle devra donc
couvrir une bande passante de 40 MHz centrée sur L1 (1575,42 MHz), 30 MHz centrée sur L2
(1227.6 MHz) et 30 MHz centrée sur E6 (1279 MHz). Un aspect critique concernera la distorsion
des signaux GNSS introduite lors de I’antibrouillage. L’antenne adaptative devra en particulier
garantir une bonne stabilité de la phase du signal recu afin de prévenir le décrochage des boucles de
poursuite du récepteur. Le systéme devra également étre robuste aux défauts linéaires de la chaine
RF (erreurs de calibration du réseau, ondulations de la réponse en fréquence des capteurs et des
filtres d’entrée du réseau) et aux phénomenes de couplage inter-capteurs.

Le traitement spatial pur

Nous nous sommes tout d’abord intéressés au traitement spatial des interférences. Plusieurs
classes de solutions peuvent étre envisagées. La solution optimale consisterait a former une voie par
satellite en visibilité du réseau. Cette solution implique d’une part la connaissance a priori des
positions des satellites et de D’attitude du porteur, et d’autre part autant de sorties, donc de
connections avec le récepteur, que de satellites suivis. Cette seconde contrainte impliquant une trop
grande hybridation avec le récepteur, cette solution n’a pas été retenue dans le cadre de cette thése
puisque nous avons concentré notre ¢étude autour des méthodes mono-sortie. Toutefois,
I’exploitation des directions des satellites utiles reste envisageable a ce stade.

Dans ce cadre, un simulateur large bande a été¢ développé. Il intégre un modele fréquentiel et
angulaire de la réponse des patchs, et un modele de la chaine RF affectée de défauts ; les décalages
Doppler sont ¢galement pris en compte.

Classiquement en traitement d’antenne, le critére de performance porte sur la maximisation du
rapport signal a bruit. Nous avons mis en évidence que, pour les applications de navigation par
satellite, ce critére n’est pas représentatif des performances en sortie du récepteur. En effet, une
bonne précision de localisation requiert non seulement un bilan de liaison satisfaisant mais aussi
une diversité angulaire des sources. Un criteére de sélection des méthodes a donc été défini. Il intégre
conjointement la géométrie de la scéne, a I’aide du GDOP propre aux systémes de navigation par
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satellite, et les SINR relatifs a chaque satellite visible du réseau. Ce critére permet de caractériser
I’impact du réseau sur la précision finale de localisation.

Plusieurs méthodes spatiales ont été testées en simulations parfaites (sans défaut
technologique) avec plusieurs géométries de réseaux. Globalement, nous avons observé que 1’écart
entre les performances des différentes méthodes diminue lorsque le nombre de brouilleurs
augmente. De plus, a complexité calculatoire équivalente, 1’exploitation de la connaissance a priori
des DOA ne permet pas forcément d’aboutir a une meilleure précision de localisation.

Enfin, toutes les méthodes de traitement étudiées peuvent étre séparées en deux catégories :
les méthodes de minimisation de puissance sous contrainte quadratique ou linéaire. La convergence
de ces méthodes, en simulations parfaites et en traitement spatial pur, est étudiée en fonction de la
durée d’estimation des matrices de corrélation des réseaux. L’étude des méthodes de minimisation
sous contrainte quadratique n’a pas été approfondie car leur réponse en phase est apparue trop
instable en régime stationnaire. L utilisation de réseaux symétriques a été¢ envisagée et étudiée afin
d’annuler le jitter de phase en régime stationnaire. Finalement, si le jitter est effectivement annulé
c’est au prix d’un réseau deux fois plus grand et moins performant, en présence d’interférences, que
le réseau non symétrique. Ainsi, I’étude de ces réseaux n’a pas été poursuivie.

Nous avons ensuite observé qu’un brouilleur large bande peut consommer plusieurs degrés de
liberté d’un réseau spatial. Dans ce cas, le nombre de signaux interférents que le réseau peut rejeter
est donc réduit. Des défauts linéaires de chaine ont également été simulés (déappairage et
oscillations des réponses en fréquence des capteurs, déappairage des filtres). Dans les mémes
conditions de brouillage, ils dégradent les performances des filtres spatiaux a tel point que la
solution de navigation peut étre perdue alors qu’un réseau parfait s’affranchirait des interférences.
Le challenge consiste donc a robustifier les méthodes de traitement afin de restaurer les
performances obtenues sans défaut. Physiquement, comme I’effet large bande, les défauts du réseau
se traduisent par une augmentation du nombre de degrés de liberté consommés par un signal de
forte puissance. Un réseau a sept €léments est donc moins sensible aux défauts qu’un réseau a
quatre éléments.

Le traitement STAP

Apres I’approche spatiale pure, nous nous sommes intéressés au traitement STAP (Space
Time Adaptive Processing) car il constitue une réponse possible a cette augmentation de la
dimension du sous espace des interférences. En effet, il permet d’augmenter le nombre de degrés de
liberté disponibles, sans augmenter la taille du réseau, par 1’adjonction de lignes a retard (Taps).
Une premiére analyse a montré qu’avec un traitement STAP, pour une liaison satellite donnée, le
SINR de sortie du réseau ne constitue pas une bonne indication des performances d’antibrouillage.
En effet, le traitement STAP peut dégrader les performances du corrélateur d’un récepteur GNSS
générique. Aussi, avons nous défini un nouveau critére de performance adapté au traitement STAP
des signaux GNSS : le SINR post-corrélation.

La solution est alors recherchée sous forme d’un produit de Kronecker entre une contrainte
spatiale et une contrainte temporelle. Quatre contraintes temporelles ont ainsi été définies selon des
approches classiques et testées avec la contrainte spatiale de I’Inversion de Puissance. La contrainte
optimale a été également été écrite et simulée mais pas retenue car sa complexité de mise en ceuvre
est rédhibitoire en regard du faible gain de traitement qu’elle peut apporter. Par contre, nous en
avons écrit une version simplifiée qui s’aveére non seulement performante mais aussi facilement
implémentable : elle est indépendante de la modulation des signaux cibles. Globalement, le réseau
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STAP ne permet pas de gain de traitement sur la puissance utile (en sortie de la chaine réseau +
corrélateur) mais il permet de mieux rejeter les signaux interférents de forte puissance en présence
de défauts linéaires de chaine.

Nous avons également mis en évidence que le nombre de Taps nécessaire augmente avec la
puissance des signaux a rejeter. De plus, la restauration des performances des signaux BOC(15,2.5)
nécessite plus de Taps que dans les cas des signaux BPSK(10) et BOC(10,5). En effet, I’énergie de
cette modulation est concentrée en bord de bande ; or les défauts des filtres agissent principalement
sur les bords des bandes de traitement. Aussi, un effort technologique semblerait-il nécessaire sur ce
point.

La convergence et en particulier la stabilité de la phase de la réponse des réseaux STAP sont
ensuite ¢tudi¢es. Un Diagonal Loading de quelques dB et une estimation des matrices de corrélation
sur un nombre d’échantillons équivalent a cinq a six fois le nombre d’éléments des réseaux
permettent d’avoir une réponse stable et de bonnes performances de réjection. De plus, 1’utilisation
de contraintes temporelles conjuguées symétriques peut permettre de stabiliser d’avantage la
réponse en phase de certains formateurs.

Les phénomenes de couplage

Enfin, la derni¢re partie est consacrée aux antennes et en particulier aux phénomenes de
couplage. Dans un premier temps, ces phénomenes sont décrits qualitativement : ils sont attribués
aux champs qui existent a ’interface air - diélectrique. Ces champs sont principalement dus aux
ondes diffractées par les bords des patchs. Ils engendrent un mélange des sorties des capteurs, ce qui
contribue a déformer leurs diagrammes de rayonnement. Ils peuvent également détériorer les
propriétés électriques des capteurs, telles que le TOS ou la polarisation.

De maniére générale, I’impact des couplages sur les performances des réseaux revét deux
aspects : d’une part le mélange des sorties du réseau et d’autre part 1’évolution non cohérente en
fréquence de ce mélange. Le mélange des sorties modifie la direction d’arrivée apparente des
signaux. Ce phénomene serait sans effet sur la capacité de réjection du réseau si les coefficients de
couplages étaient constants dans la bande. Or ce n’est pas le cas. Le second aspect est I’évolution
non cohérente en fréquence des différents coefficients de couplage. Ce phénoméne engendre une
augmentation de la dimension du sous-espace des interférences, a tel point que le nombre de Taps
nécessaire pour restaurer les performances peut devenir rédhibitoire. Une connaissance a priori de
ces coefficients ne permet pas forcement de gain de traitement significatif. Nous avons donc
propos¢ une évaluation de la puissance interférente maximale que le réseau peut rejeter, a nombre
de Taps fix¢é et en présence de couplage.
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1. Présentation du probleme

1.1. Introduction

Le systéme GPS (Global Positioning System), déclaré opérationnel le 8 décembre 1993,
présente un grand intérét pour un grand nombre d’applications. Il est le premier systtme GNSS
(Global Navigation Satellite System) opérationnel. Cependant son utilisation pose encore a I’heure
actuelle quelques problémes, dont les principaux sont : la disponibilité, la continuité de service,
I’intégrité et la vulnérabilité aux interférences [1].

En particulier, le probléme de I’influence des interférences (signaux parasites) sur les
performances des récepteurs GPS, notamment pour les applications les plus exigeantes en précision,
se pose sous différents aspects :

— D’une part, compte tenu des problémes d’allocation de fréquence et de 1’utilisation de plus
en plus intensive du spectre dans les bandes basses, la probabilité d’interférences non
intentionnelles n’est pas négligeable.

— D’autre part, pour les applications militaires ou de sécurité, le risque de brouillage
intentionnel de ces signaux est a considérer tres sérieusement étant donnée la facilité de mise
en ceuvre d’un brouilleur.

— Enfin, le probléme des multitrajets (GPS et brouilleurs) dans 1’environnement du récepteur,
di aux réflexions sur le sol, les batiments ou la structure du porteur, contribue a détériorer le
service.

Différentes techniques de résistance a ces effets peuvent cependant étre envisagées et mises
en place afin de garantir, autant que possible, les performances des récepteurs.

Le travail de cette these s’inscrit dans cette recherche de robustesse des récepteurs actuels et a
venir des signaux militaires GPS et Galileo, vis-a-vis du brouillage de forte puissance. En
particulier, les brouilleurs intentionnels devront étre ¢éliminés. Le dispositif est destiné a étre intégré
en lieu et place d’antennes de réception classiques au prix de modifications mineures sur le systeme
initial. On se concentrera donc sur 1’étude de petits réseaux d’antennes avec des capacités de
traitement spatial et éventuellement spatio-temporel adaptatifs permettant de réduire le brouillage.

L’introduction (partie 1) dresse d’abord les grandes lignes du probléme. On y rappelle les
principales caractéristiques des signaux GNSS. On y précise également les objectifs des travaux
menés dans le cadre de cette these et le plan détaillé du mémoire.

La partie 2 rassemble les aspects théoriques du traitement spatial de réseaux d’antennes.
Diverse méthodes de traitement y sont décrites et leurs performances sont évaluées en systémes
‘parfaits’ (sans défaut). Puis leur robustesse est évaluée vis-a-vis de défauts technologiques
réalistes.

La partie 3 présente une autre classe de solution : le traitement STAP (Space Time Adaptive
Processor), introduit afin de lutter contre les faiblesses des systémes purement spatiaux. La
recherche de la solution optimale est présentée, ses performances sont évaluées et comparées a celle
de méthodes classiques.
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Enfin, la partie 4 est consacrée aux antennes et en particulier aux phénomenes de couplage
inter-capteurs et a leurs effets sur les performances des réseaux STAP.

1.2. Description du systeme GPS actuel (2003)

1.2.1 Le principe :

(&

Signal Signal
Station Station GPS
Maitre locale
Données Correction
éphéméride +
horloge
Corrections

Récepteur

Fig. 1.1 : Principe du systéme GPS

Le systeme GPS était constitué a ’origine d’une constellation de 24 satellites et de plusieurs
stations de contrdle au sol (5 stations de surveillance, 1 Master Control Station, 4 stations de
téléchargement). Avec les programmes de mise a niveau et de remplacement des vieux satellites, le
systeme compte actuellement entre 27 et 29 satellites en opération.

Les satellites sont répartis dans 6 plans d’orbite circulaires inclinés de 55°, a une altitude
d’environ 20200 km.

Les stations sol surveillent les orbites des satellites et les caractéristiques des signaux émis,
les transmettent a la station maitre (Master Control Station) qui calcule les éphémérides, transmises
dans le message de navigation, et les corrections de dérive d’horloge.

La mesure de distance récepteur — satellite est basée sur la mesure du temps de propagation du
signal GPS. Elle est réalisée par datation en temps local récepteur du signal regu, ce qui représente
une ‘‘distance’’ dans un espace a quatre dimensions (appelée pseudo-distance) car elle s’exprime
en fonction du temps de propagation et du décalage entre la référence locale et le temps GPS (voir
1.2.4).
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1.2.2 Le signal GPS :

Les caractéristiques normalement connues (non classifiées) des signaux GPS sont décrites ci-
dessous.

Le systéme utilise une fréquence de base (Fo = 10.23 MHz) a partir de laquelle toutes les
autres fréquences sont construites. Les satellites émettent sur 2 fréquences porteuses L1 et L2 :

L12a1575.42 MHz = 154.F,
L2 a1227.60 MHz = 120.F,

Ces deux porteuses transmettent les données de navigation a I’aide d’'une modulation a spectre
¢talé a 2 états de phase (BPSK). Le principe est illustré sur la figure 1.2 ci-dessous. On utilise pour
la modulation 2 familles de code pseudo aléatoires différentes : le code P et le code C/A.

Onde porteuse a 1,575 GHz . -
Signhal émis par le

VAV, satelite

Signal PRN, 1 Msps

JUURL UL tr Ou exclusft

Message de navigation, 50 sps

I LTJuLr

Fig. 1.2 Structure d’un signal GPS C/A

Le code C/A (Coarse/Acquisition) est un code pseudo aléatoire de Gold dit PRN (Pseudo
Random Noise), de période 1ms émis a une cadence de 1.023 Mbribes/sec. Chaque satellite émet
son propre code unique, lequel permet donc I’identification du satellite et la mesure des pseudo-
distances. Il permet par rapport au code P une localisation plus rapide mais moins précise. Il est de
plus accessible a tous.

Le code P(Y) (Précision) est un code militaire dont ’encodage en code Y n’est pas rendu
public. Il est cadencé a 10.23 Mbribes/sec et est formé a partir de 2 PRN de longueurs 15 345 000 et
15 345 037. Sa période de 38 semaines est tronquée a 1 semaine et répétée hebdomadairement. Le
code de 38 semaines est divisé en 37 codes P utilisés par les différents satellites. Le codage Y
permet de prévenir la possibilité de tromper le récepteur avec un faux signal GPS de forte puissance
contenant un message de navigation erroné (Spoofing).

Le message de navigation D, émis a 50 Hz, contient les données éphémérides, les corrections
d’horloge, 1’age des données, le n° et 1’¢tat de santé du satellite.
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Fig. 1.3 Génération du signal GPS sur L1 [2]

La figure 1.3 résume le processus de génération du signal GPS en mode nominal, le code P
est émis en quadrature de phase par rapport au code C/A sur L1, Le code C/A n’est pas émis sur L2.

De plus une puissance minimale de réception du signal est garantie. Elle est définie dans le
tableau ci-dessous, correspondant a une ¢lévation de 5°, dans I’hypotheése d’une antenne de
réception de gain unité.

Signal P(Y) C/A
L1 -163.0 dBW -160.0 dBW
L2 -166.0 dBW -166.0 dBW

Tableau 1.4 Puissance minimum du signal RF recu.

1.2.3 Etalement de spectre :

L’étalement de spectre consiste a multiplier le message a transmettre par une séquence (code
d’étalement) connue de cadence tres supérieure a celle du message, ce qui €tale le spectre du signal
utile. Ces codes sont choisis pour leurs propriétés d’auto et d’intercorrélation particuliéres. Dans le
cas des signaux GNSS, les codes d’étalement sont modulés en BPSK, le message de navigation est
donc multiplié par une succession de +1.

a) Facteur / Gain d’étalement :

On appelle facteur d’étalement le rapport entre les rythmes d’émission fc du code d’étalement
et f; des données a transmettre, c¢’est donc ¢galement le nombre de bits d’étalement par bit de
données. On montre ci-dessous que le facteur d’étalement permet aussi de caractériser la robustesse
de la transmission vis-a-vis des interférences. Dans ce cas on I’exprime le plus souvent en dB et on
parle alors de gain de d’étalement
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Le signal utile émis par le satellite est le produit entre les données d(?) et le code d’étalement
u(t), il est ensuite corrélé dans le récepteur avec un code local identique au code émis. La
corré¢lation est effectuée sur la durée 7; d’un bit de données, le code local est parfaitement
synchronis¢ avec le code regu, le signal résultant s’écrit :

Td
s(z):ijd(t-r)x|u(t—r)|2dr (1.1)
Td 0
ou d est par définition constant sur la durée d’intégration et [u]>=1. D’ou s(¢) = d(¢) : ce traitement ne

modifie donc pas le message de navigation ni la puissance du signal utile.

Le spectre du code d’étalement est donné par Szesx (f ), avec fc le rythme chip du code
d’étalement :

Supsk (f) = %{sin {%ﬂ (1.2)

Soit un brouilleur CWI (Continuous Wave Interferer) de puissance P; et de fréquence f; dans
la bande du signal étalé, aprés multiplication par le code d’étalement, le signal interférent a une
densité de puissance Si (f') = P; X Sgpsx (- f; ) < P;/ fc. D’ou apres filtrage (intégration sur la durée 7y
d’un symbole du message de navigation), la puissance interférente finale est Py :

- P
%:LMﬁwUWw&ﬂHuﬁwf% (1.3)
Avec h(t) la réponse impulsionnelle de 1‘intégrateur :

h(t) = Ti [o(-r)dr :Ti Mo, (0 (1.4)

d

Alors, d’apres le théoreme de Parseval :

JIHCOP df = [Ty (0% T, (-0t = (1.5)

Et finalement :

Ja

sz <P x
fc

(1.6)

On peut noter que la puissance interférente sera d’autant plus proche de sa borne supérieure
que la CWI se rapproche du centre de la bande.

Le facteur d’étalement représente donc le gain en rapport “signal a interférence” relatif a un
brouilleur tres faible bande.
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Considérons maintenant un brouilleur en bruit blanc b(¢) de densité de puissance o2, dans la
bande correspondant au lobe principal du code d’étalement, la puissance interférente vaut P; =
o?x2fc. Apres corrélation avec le code local u(?), la puissance interférente est :

2
P =—%E
Td
1
T,i’

j b(t)u" (t —7)dt

T,

P = ”E(b(z‘)b* (x))u* (t —7)u(x —7)dtdx

(1.7)
P, =#J'0'2u*(t—r).u(t—r)dt

d T,

2
szo-—:azxfd:PixA
Td 2fc

dans ce cas le gain en rapport signal a interférence vaut 2 fois le facteur d’étalement.

Cette différence de comportement vis-a-vis des brouilleurs a bande large et a bande étroite est
exploitée pour définir différents seuils de tolérance du récepteur au brouillage (voir chapitre 1.3).

b) Pseudo Random Noise (C/A) :

Le PRN associ¢ au code C/A est un code de Gold formé a partir d’un registre a décalage a 10
bits. La longueur de chaque code résultant est donc de L = 2'°-1 = 1023 bits. Les codes de Gold
sont presque orthogonaux : la fonction d’autocorrélation pour un décalage non nul, de méme que les
fonctions d’intercorrélation entre 2 codes de Gold sont treés proches de 0 et ne peuvent prendre que
3 valeurs.

1041
22 -1 63
L 1023
yr o 1 1
Intercorrélation = -

L 1023

@

_2 2 +1 _ 65

L 1023
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Autocorrélation PRN 2 C/A

] | :
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Fig. 1.5 : Autocorrélation du PRN2 C/A

Intercorrélation PRN 2 & 3, C/A
008 T | I T T T I I T

0.06
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0.02

-0.02
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-0.06

-0.08 | I I | | | I I | | I
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Fig. 1.6 : Intercorrélation des PRN 2 & 3 C/A

Ces faibles valeurs d’intercorrélation permettent aux satellites d’émettre simultanément leur
code sur une méme porteuse. Le récepteur correle alors les signaux recus avec une réplique locale
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de chaque code possible. L’énergie du pic d’autocorrélation étant 24 dB au-dessus des pics
secondaires ou des pics d’intercorrélation {20x%log;o(|65/1023|)}, ce systeme permet d’identifier le
satellite émetteur.

Densité de Puissance du PRN2 C/A
'20 T T T T T T T T

I
— PRN2
— Sinus Card

m i ‘ IHH [T r]! | i H,

(dB)

-1 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
Frequence (MHz)

Fig. 1.7 : Densité de Puissance du PRN 2 C/A

Le code C/A est répété toutes les millisecondes, son spectre est donc multiplié par un peigne
de Dirac d’espacement 1kHz. Le produit par le message de navigation se traduit sur le spectre par
une modulation des raies en sinus cardinal a la fréquence du message de navigation. Enfin, on note
que la fonction d’autocorrélation du code n’est pas rigoureusement un triangle, mais des pics de
corrélation secondaires sont visible 24 dB en-dessous du pic principal. Ces variations par rapport a
la fonction d’autocorrélation idéale d’une modulation BPSK se traduisent par une déviation des
raies par rapport a I’allure en sinus cardinal du spectre (Fig. 1.7 ci-dessus).

¢) Résumé des caractéristiques des signaux GPS :

C/A P(Y)
Rythme chip 1.023 MHz 10.23 MHz
Longueur de code 1023 2.3547 - 10"
Période de répétition 1 ms 1 semaine
Crypté Non Oui
Disponible pour Tous Utilisateurs autorisés par le DOD
Porteuses L1 Ll &L2
Facteur d’étalement 20x1023 20x10230
Gain d’¢étalement ~43 dB ~53dB

Tableau 1.8 : Caractéristiques des signaux GPS
Les caractéristiques des signaux GPS sont résumées dans le tableau 1.8 ci-dessus. On obtient

ainsi un spectre de raies pour le code C/A dont I’enveloppe est centrée autour de la fréquence
porteuse et dont la largeur du lobe principal est de 2.046 MHz. Les raies qui constituent le spectre
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sont espacées de la fréquence de répétition du code (i.e.:1 KHz) et sont larges de deux fois le
rythme chip du message de navigation (i.e.: 2x50Hz *). Typiquement la puissance associée a
chaque raie au centre de la bande pour le code C/A est de moins 30 dB de la puissance totale, elle
peut dépasser moins 24 dB pour les plus fortes raies a cause des irrégularités de la fonction
d’autocorrélation déja évoquées. Le lobe principal a une puissance de plus de 95% de la puissance
totale du signal GPS. Le code P étant apériodique sur la durée de traitement, il génére un spectre
continu dont le lobe principal a une largeur de 20.46 MHz.

*&Li lorsque la durée d’observation du signal n’excede pas quelques symboles du message de
navigation, le spectre semble €tre un spectre de raies : la convolution par le sinus cardinal a 50 Hz
n’est pas visible.

1.2.4 Mesure des pseudo-distances :

Le calcul de la position du récepteur est bas¢ sur la connaissance des distances satellite -
récepteur et des positions des satellites (grace aux éphémérides). La distance satellite récepteur
déterminée par le récepteur est appelée pseudo-distance car elle est entachée d’un certain nombre
d’imprécisions détaillées en 1.2.5.

On sait que le signal GPS est émis a une date précise par le satellite. Le récepteur est en
mesure de calculer a quelle date le message est recu par détection et poursuite du maximum
d’énergie, apres corrélation du signal recu avec le PRN généré localement et correspondant au
satellite accroché. On obtient alors le temps mis par le signal pour parcourir le trajet satellite —
récepteur, dont on déduit la distance qui nous intéresse. Cependant il faut apporter de nombreuses
corrections a cette mesure afin d’obtenir une distance géométrique. En particulier, il faut tenir
compte du fait qu’il y a trois références temporelles :

e ¢:le temps GPS ou temps systéme, qui sert de temps de référence. Il est coordonné au
temps de ’'UNSO (United States Naval Observatory) et correspond au temps mesuré par
une horloge parfaite pour un utilisateur immobile a la surface de la terre.

e ¢ le temps satellite est celui donné par 1’horloge atomique du satellite. Pour corriger la
dérive interne de cette horloge, chaque satellite transmet ses coefficients de correction.

e . le temps récepteur. Il est impossible d’avoir une horloge dans le récepteur qui soit
calée sur le temps systéme. Le temps récepteur n’est donc pas, a priori, synchronisé aux
2 autres temps.

Onaalors ¢t =t+At ,ett =t+At,.

Si on note ¢ et ¢" les temps d’émission et de réception, la pseudo - distance P est donnée par :

P=c(t -t (1.8)

Pour obtenir la distance réelle, il faut donc tenir compte des termes d’erreurs qui
correspondent aux décalages d’horloge et aux erreurs de propagation du signal. La formule générale
de la distance est alors :

d=P+c(At—AL)-A, (1.9)
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ou A,.qpq désigne les erreurs de propagation et est estimable a partir de modéles mathématiques ou
de mesures bi-fréquences et de méthodes de traitement du signal (voir parg. 1.2.5 suivant). De

méme Af; est estimable a partir de coefficients de correction transmis par le satellite.

, Une fois ces erreurs corrigées, 1’équation générale intégrant la position de I'utilisateur et du
1" satellite est la suivante :

Pi:\/<x—xi)2+(y—yi)z+<z—zi)2+c.At:+bi (1.10)

Avec x, y, z les coordonnées du récepteur, x', )/, z' les coordonnées du i satellite et b’ la
somme des erreurs résiduelles aprés correction de la dérive de I’horloge satellite et des erreurs de

propagation.

Il reste & estimer x, y, z et At tels que I’erreur de prédiction du vecteur des mesures P’ soit

minimale. Soit 4 inconnues a estimer d’ou la nécessité de recevoir les signaux d’au moins 4
satellites. La méthode utilisée classiquement est récursive, basée sur la lin€arisation puis la
résolution au sens des moindres carrés du systeme (1.10).

1.2.5 Précision et sources d’erreurs :

Les sources d’erreurs impactant la précision du calcul des pseudo-distances ont deux
principales causes : les erreurs de propagation, liées aux perturbations lors de la transmission du
signal, et les erreurs intrinséques au systéme, liées aux limites technologiques et aux méthodes de
traitement.

Enfin, la précision en localisation du récepteur et la précision obtenue sur I’estimation des
pseudo-distances sont reliées par un facteur géométrique : le GDOP (Global Dilution Of Precision).

a) Les perturbations lors de la transmission :

Lors de sa transmission, le signal subit plusieurs types de dégradations. On peut citer en
particulier I’ajout de bruit additif, la distorsion et I’atténuation dues a la traversée de I’ionosphére et
de la troposphére. Enfin les multitrajets issus de réflexions du signal a proximité du récepteur
peuvent interférer avec le trajet direct.

Le bruit additif se distingue en deux types : le bruit thermique (blanc gaussien) et les signaux
interférents. Les interférences proviennent d’émissions parasites, volontaires ou non, dans la bande

GPS. Leur effet sur le systéme sera présenté dans le paragraphe 1.3.

Le bruit thermique est généré par la terre, auquel vient s’ajouter le bruit généré par le
récepteur lui-méme. La densité spectrale de bruit thermique est définie par :

N, =10.log(k.T,) ~ 204  [dBW/Hz]

ou k est la constante de Boltzmann (k ~ 1,38.1023) et Ty est la température de référence (7)) =
290 K). La puissance de bruit thermique apres I’antenne est donc :

N,

therm

=N, +10.log(B)+ N,  [dBW]
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ou B est la bande du filtre du récepteur et Nrle facteur de bruit du récepteur incluant les pertes dues
a I’antenne, aux cébles et connexions... (Typiquement Ny = 4 dB).

Ainsi pour un code C/A dans une bande de 2 MHz, en I’absence de brouillage, le rapport
signal a bruit garanti est de -23dB. Il est de -33 dB avec une bande de 20 MHz. On constate donc
que le signal GPS est toujours en-dessous du plancher de bruit thermique. Si I’on considere alors le
signal GPS émis par un autre satellite, c’est un bruit additif négligeable en ce qui concerne le SNR
(Signal to Noise Ratio). On peut donc garder le modele ci-dessus pour 1’estimation du SNR.

L’ionosphere, couche haute de I’atmosphere, contient des particules chargées qui réduisent la
vitesse de propagation et allongent le chemin parcouru par réfraction (ralentissement de la vitesse
de groupe et avance de la phase), causant des erreurs de mesure pouvant atteindre plusieurs dizaines
de métres. Des modeles mathématiques, incluant la densité de particules chargées, peuvent
permettre de réduire de moiti€é ’effet de I’ionosphere. Cependant I’erreur résultante reste
importante.

Cependant, I’impact de I’ionosphére sur la transmission des signaux dépend de la fréquence.
Plus elle est ¢levée plus I’'impact est faible. C’est la raison de 'utilisation des deux porteuses L1 et
L2 pour les signaux GPS militaires : la mesure de la différence des instants d’arrivée des deux
signaux, et la connaissance de la dépendance en fréquence du retard induit par la traversée de
I’ionosphere, permettent d’annuler pratiquement 1’erreur ionosphérique.

La troposphére (couche basse de ’atmosphére) contient de la vapeur d’eau. Elle ralentit le
signal et peut causer des erreurs de 1’ordre de 2 a 10 metres. Un modele mathématique, incluant la
densité¢ de vapeur d’eau, la pression et la température permet de calculer le retard induit par la
traversée de la troposphere.

Les multitrajets proviennent de réflexions du signal sur le sol, I’eau ou des batiments dans
I’environnement du récepteur. Les trajets multiples peuvent engendrer des interférences
destructrices, ou tout simplement fausser le calcul par déformation de la fonction de corrélation.
Cependant des méthodes de traitement, notamment par corrélation éliminant les fréquences
centrales (narrow, strobe, ...correlator), permettent de ramener I’erreur a quelques meétres si la
différence de marche entre trajet direct et indirect est supérieure a une dizaine de métres.

b) Les erreurs intrinséques au systéme :

Elles sont principalement liées aux limites technologiques, telles que la précision des
horloges, et la précision de localisation des satellites [4].

Les horloges satellites, atomiques, ont une dérive de I’ordre de 10” secondes en 3 heures,
causant une erreur de 30 centimetres sur le calcul des pseudo-distances (les nouvelles générations
de satellites possédent des horloges plus précises). Cette dérive est suivie par les stations qui
envoient des coefficients correcteurs permettant de borner 1’erreur a quelques nanosecondes, soit
une erreur en distance de 1’ordre du metre. Ces coefficients sont transmis au récepteur dans le
message de navigation.

L’horloge du récepteur est peu précise et constitue une des inconnues du probléme
(cf. :1.2.4). Cependant, plus elle sera précise, plus la résolution PVT convergera rapidement et sera
précise. Typiquement les horloges bas de gamme ont une dérive de ’ordre de la microseconde par
seconde.
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La position des satellites est suivie par les stations sol qui envoient des coefficients de
prédiction a chaque satellite, lesquels les retransmettent aux récepteurs. L’erreur de prédiction est
de I’ordre du metre.

Finalement, remarquons que le facteur le plus important dans la perte de précision est le SA
(Selective Availability), systtme qui permet au DOD de dégrader volontairement la précision des
données transmises par les satellites (coefficients d’horloge, éphémérides). Au final, ’activation de
SA donne une précision de 100 metres dans le plan horizontal. Le SA n’est plus utilisé depuis Mai
2000, en son absence, 1’erreur de positionnement est essentiellement due aux résidus de correction
(horloges satellites, éphémérides, ionosphere, troposphere, multitrajets) et trées peu au SNR en
I’absence d’interférence.

¢) Le GDOP (Geometric Dilution Of Precision) :

Une fois la précision déterminée sur le calcul des pseudo-distances, la précision en
localisation du récepteur dépend du nombre de satellites visibles et de leur répartition géométrique.
Le GDOP représente le ratio de 1’erreur de localisation sur I’erreur de pseudo-distance. Plus le
nombre de satellites visibles est grand plus le GDOP est faible.

Fig. 1.9 : Dilution géométrique de la précision [4]

Si ’on considere le tétracdre formé par 4 satellites et le récepteur (voir fig. 1.9), le GDOP est
minimal lorsque le volume du tétra¢dre est maximal. Il est au minimum de 1,5 et peut dépasser la
centaine. En moyenne, on prend GDOP = 2.

Ainsi avec une précision globale de 1’ordre de la dizaine de metres sur le calcul des pseudo-
distances, la précision moyenne de localisation, pour le code C/A, est de 10 a 20 métres (sans SA).

1.2.6 Le mode différentiel (DGPS & RTK) :

a) Le mode DGPS :

Pour certaines activités civiles, une précision de localisation de 20 métres n’est pas suffisante.
C’est pour améliorer cette précision qu’a été développé le DGPS (Differential Global Positioning
System).
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Le systéme utilise des stations locales dont la position est connue avec une grande précision.
A chaque instant, la station calcule sa distance a chaque satellite et la compare a la pseudodistance
mesurée. La position des satellites est ici connue avec précision grace aux données des stations qui
assurent le suivi d’orbite. A partir de I’écart distance réelle — distance mesurée, le systeme est
capable de remonter aux erreurs de propagation et d’horloge et de les corriger.

Signal
ég;lsa Signal
GPS

Position .
Correction
connue avec )
e signal GPS
précision

Fig. 1.10 : Principe du GPS Différentiel

Les seules sources d’erreur qui ne peuvent étre corrigées en mode différentiel sont liées a la
précision du récepteur et a son environnement (multitrajets).

Le mode dit DGPS est basé sur une mesure des pseudo-distances a partir du code. La
correction différentielle est instantanée dés I’accrochage des satellites. En 1’absence de multitrajets,

la précision de localisation est de 1’ordre du metre.

b) Le mode RTK (Real Time Kinematics) :

Pour des applications de précision, il est possible en mode différentiel de déterminer la
position a partir de la phase de la porteuse. Le systtme en mode RTK est alors capable de
déterminer le nombre de cycles initiaux de la porteuse afin d’en utiliser la phase pour affiner la
mesure de distance obtenue a partir du code.

Un défaut de la méthode réside dans le temps d’accrochage relativement long (détermination
du nombre de cycles initiaux) : jusqu’a plusieurs dizaines de minutes en mono fréquence en
fonction du nombre de satellites. Egalement le systeme nécessite au moins 5 satellites pour ne pas
risquer de décrocher la phase. Cependant, une fois 1’accrochage effectué, le systéme permet un
fonctionnement en temps réel.

Ainsi pour un récepteur suffisamment proche de la station (quelques kilometres), en
utilisation bi fréquence (L1 et L2), il est possible [4] d’obtenir une erreur de positionnement e telle
que :

e<2+10° XD,

[cm]

st
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ou D, désigne la distance station — récepteur en centimetres.

Ce mode est généralement utilisé en 1’absence de dynamique du récepteur et d’interférence.
1.3. Sensibilité au brouillage d'un récepteur GPS générique

Cette partie est majoritairement tirée de [2] et [3], elle se propose de décrire différents types
de brouilleurs civils, en particulier en fonction de leur largeur de bande. Leurs effets sur les
performances d’un récepteur générique civil sont présentés. L’objectif principal est de mieux
comprendre D’influence de brouilleurs ou de perturbation RF sur les phases de réception,
d’acquisition ou de poursuite des signaux GPS. Cette analyse permet, entre autres, de comprendre
pourquoi un brouilleur bande étroite est plus nuisible qu’un brouilleur bande large pour le code
C/A.

1.3.1 Structure et vulnérabilité d’un récepteur :

a) Structure d’un récepteur civil Générique :

La figure 1.11 illustre la structure générique d’un récepteur GPS numérique. Etant donné qu’il
s’agit d’un systéme a spectre €talé, les fonctions fondamentales sont :
1. la synchronisation des boucles de code et phase,
2. la corrélation pour le désétalement,
3. le calcul de navigation a partir des données regues.

Les fonctions 1 et 2 sont réalisées pour chaque canal du récepteur par le bloc « Canaux
Numériques » et la fonction 3 par le bloc « Traitement Données Navigation »

Antenne AGC
RF
: IF
Pre g i {nalociqt
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Numériques
e Traitement
Interface ;
RSN Données
Utilisateur R
Navigation

Fig. 1.11 : Structure d’un récepteur GPS numérique [2]

La figure 1.12 montre le schéma bloc de la structure d’un canal numérique. Il est composé par
une FLL (Frequency Lock Loop) et/ou une PLL (Phase Lock Loop) qui assure la recherche et le
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maintient de la fréquence porteuse et/ou de sa phase, une DLL (Delay Lock Loop) qui assure la
synchronisation du code recu avec le code généré localement, enfin des corrélateurs (Early, Prompt,
Late) qui effectuent I’opération de désétalement.

Boucles de Corrélateur Intégrateur
Phase et de Numérique » Numérique
Code Pré-Détection

Fig. 1.12 : Schéma block de la structure d’un canal numérique

Un autre point a mettre en évidence est la présence d’un controle automatique de gain (AGC :
Automatic Gain Control) qui normalise le signal avant son échantillonnage. En fait, le CAN
(Convertisseur Analogique Numérique) travaille sur une plage d’amplitude fixe. Tous les signaux
sortant de cette plage sont écrétés. Or, si la puissance du signal GPS a une plage de variation
restreinte, elle peut devenir beaucoup plus importante en présence d’autres signaux dans la bande.
D’ou I’'importance de recadrer le signal en amont du CAN afin d’éviter une forte probabilité
d’écrétage susceptible de générer des harmoniques dans la bande GPS.

b) Vulnérabilité d’un récepteur générique :

Les 4 régions les plus vulnérables au brouillage sont schématisées sur la figure 1.13. Il s’agit
de (1) I’étage de réception HF comprenant un module d’amplification et de filtrage, (2) la boucle de
phase qui maintient la phase de la porteuse, (3) la boucle de code qui isole un code particulier en
provenance d’un satellite et (4) I’étage de démodulation des données qui extrait le message de
navigation.
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Fig. 1.13 : Schéma block des modules d’un récepteur GPS générique [2]
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(1) Les brouilleurs captés par 1’antenne rencontrent typiquement un amplificateur a faible
bruit (LNA) utilisé pour amplifier le signal GPS noyé dan le bruit. Deux types de brouillage
peuvent étre identifiés : les brouilleurs dans la bande et ceux proches de la bande GPS. Les
brouilleurs dans la bande contribuent a faire augmenter le niveau de bruit et ainsi a dégrader les
performances du récepteur. Les brouilleurs proches de la bande risquent de désensibiliser I’AGC
causant une perte de qualité des mesures des signaux GPS. L’amplificateur peut-étre amené a
travailler en région non linéaire, sa sortie devient rapidement instable et I’amplificateur sature. Le
fonctionnement en régime non linéaire, méme pour une courte durée, peut entrainer le décrochage
des boucles de maintien.

(2) La bande passante de la boucle de phase [2] est de ’ordre de 1 a 10Hz, donc faible en
regard de la bande des données (100 Hz). Ceci permet de minimiser les effets du spectre des
données sur I’acquisition de la porteuse. Egalement le brouilleur, étalé par la boucle de code, doit
avoir une puissance suffisante a I’intérieur de la bande afin d’affecter le processus. Le décrochage
de la boucle de porteuse implique presque immédiatement la perte du signal et donc le décrochage
de la boucle de code sans aide de vitesse (inertie). La boucle de phase est également sensible au
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jitter de phase. Il est admis comme principe de base que le jitter de phase a 1 sigma ne doit pas
dépasser le seuil de 15° afin de prévenir les risques de décrochage en mode poursuite [3].

(3) Apres acquisition du signal, la boucle de maintien du code réalise une poursuite par
asservissement sur le maximum de corrélation. Elle a une bande passante faible (inférieure au
Hertz), ce qui la rend résistante a des rapports élevés de brouilleur a signal, le bruit étant atténué
dans un rapport €gal au gain d’étalement. En effet, un brouilleur a spectre étroit sera étalé par le
PRN local, le gain d’étalement dépendant de la position fréquentielle et de la largeur de bande du
brouilleur. Typiquement, une boucle de code ne peut pas maintenir sa synchronisation lorsque la
puissance de bruit est supérieure a la puissance du signal apres étalement.

Nota : pendant la phase d’acquisition initiale, les processus (2) et (3) doivent converger
simultanément (acquisition temps-fréquence).

(4) L ¢étape finale du processus d’acquisition d’un signal GPS méne a la démodulation des
données de navigation. Le démodulateur est caractérisé vis-a-vis du brouillage en termes de TEB
(Taux d’Erreur Binaire), lequel augmente quand le SNR diminue. Le cas extréme correspond a une
puissance effective de brouillage en sortie des boucles égale a la puissance du signal utile. Pour le
code C/A le rapport acceptable de signal a bruit, aprés étalement, garantissant un TEB de 107 est
approximativement de 13.9 dB.

Un brouilleur non intentionnel va en général principalement réduire le SNR en entrée du
récepteur.

c) Particularité des récepteurs militaires :

Les récepteurs militaires utilisent le code Y crypté pour fournir 1’information de position,
vitesse, biais et dérive d’horloge. Ce code ayant une largeur de bande plus importante, il résiste
mieux au brouillage et permet d’obtenir une plus grande précision.

Le fonctionnement des récepteurs militaires est globalement le méme que celui des récepteurs
civils a I’exception de la phase d’acquisition. En effet, contrairement au code C/A, le code militaire
a une période (1 semaine, soit 6.10'> chips) qui ne permet pas de balayer tous les déphasages
possibles. Son acquisition standard suit donc les 3 étapes suivantes :

e Acquisition du code C/A,
e Démodulation et exploitation des messages de navigation,
e Utilisation des informations de retard, temps, cryptographie et vitesse pour
acquisition de code Y.
Les informations issues du code C/A permettent de restreindre considérablement le nombre de
déphasages a tester. Une fois 1’acquisition effectuée, une phase de poursuite traditionnelle suit.

1.3.2 Influence de la largeur de bande du brouilleur :

a) Equation fondamentale :

En présence de brouillage et pour un code d’étalement en modulation BPSK, on définit le
rapport signal a densité de bruit équivalent par [3, p221] :
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c dB _[C/NO]”” 10 10
{—} =—10log[10 1 + [dB - Hz] (1.11)
eq

0 O.Rc

c’est la puissance du signal ramenée a la densité de puissance du bruit thermique plus celle du
brouilleur étalé. 1l s’agit du C/Ny vu par le récepteur apres les boucles. Les différents termes
désignent :

dB
o i} : rapport signal a densité spectrale de bruit en 1’absence de brouilleur [dB-Hz],
0

dB
o %} : rapport puissance du brouilleur sur puissance utile recue [dB],

o lic : rythme de bribe du PRN [Hz].

e Q: facteur d’ajustement du gain d’étalement. Il vaut respectivement 1, 1.5 et 2 pour les
brouilleurs bande étroite, bande large a spectre étalé et bande large gaussiens.

Ce facteur d’ajustement permet de prendre en compte la différence de comportement, déja
évoquée en 1.2.3.a, selon la nature des brouilleurs vis-a-vis des techniques d’étalement de spectre.

En connaissant le rapport signal a bruit minimum nécessaire au maintien d’un récepteur, cette
¢quation permet de remonter au seuil J/S admissible. De plus, en moyenne le seuil d’accrochage est
6 dB moins bon que le seuil de maintien [3].

[c/no Ly [c/N, 1*

dB
[é} =10logl Q.Rc| 10 © —10 1 [dB—HZ] (1.12)

Si on considere les niveaux de puissance minimum garantis (voir Tableau 1.4), un coefficient
de pertes de 2 dB et un facteur de bruit de 4 dB pour la chaine de réception, le seuil de poursuite
étant en régle générale pris a 28 dB/Hz, on obtient pour le code P(Y) sur L1 un seuil de rapport
brouilleur a signal admissible de [3, p222] 41 a 44 dB suivant la nature du brouilleur (bande étroite
a bande large). Dans ces conditions, un signal interférent large bande de -119 dBW (moins de
2.10"2 W) suffirait a rendre un récepteur militaire non aidé inefficace.

Dans la suite et pour les simulations numériques, on se placera dans le cas le plus
défavorable : la puissance GNSS regue correspondra a sa valeur minimale garantie, quelle que soit
la nature du brouilleur, le seuil de J/S en poursuite sera pris a 41dB. Un récepteur militaire sera
alors dit en état 5 : il peut fournir une information de vitesse et de positionnement. Si le récepteur
est aidé par des systeémes inertiels, il peut fournir I’information de positionnement jusqu’a un seuil
de J/S de 54 dB. On parle alors de récepteur en état 3.

b) Sensibilité aux CWI du code C/A :

L’influence d’une CWI n’est pas la méme pour les codes C/A et P(Y), pour le comprendre il
faut rappeler la structure des codes.

31



En bande de base, le signal GPS C/A se présente comme une sinusoide a la fréquence Doppler
modulée en BPSK par le PRN et les données transmises. Si on considére un bouilleur de bande
large devant la fréquence de répétition du code, I’étalement produit un phénomene de recouvrement
et, de ce fait, le brouilleur étalé se rapproche d’autant plus d’un bruit blanc que sa bande est large.

Ceci n’est pas le cas pour une sinusoide qui, apres étalement par un PRN du code C/A, donne
en bande de base un spectre centré sur la fréquence de la CWI ramenée en bande de base, le spectre
est formé des raies du PRN (espacées de la fréquence 1 kHz de répétition du code) et grossierement
enveloppées par un sinus cardinal, voir 1.2.3.b. Dans ce cas, le seuil de décrochage dépend non
seulement de la puissance de cette raie, mais aussi de sa position par rapport aux raies du spectre
GPS. Si une CWI ne tombe pas dans un voisinage de 50 Hz d’une raie du signal GPS, elle ne posera
pratiquement aucun probléme en mode poursuite. Dans le cas contraire, elle engendre une raie qui
se retrouvera dans la bande du démodulateur (50 Hz autour de la porteuse) et son effet sera bien
plus dégradant que celui d’un brouilleur large bande.

Finalement, pour le code C/A, le gain d’étalement est fixé par le niveau de la plus forte raie de
chaque PRN. Une table est disponible dans [3], elle donne la fréquence et la part de puissance
associées a la plus forte raie de chaque PRN du code C/A. Ces niveaux sont compris entre -21 dB et
-24 dB selon le PRN.

Le code P se répéte toutes les semaines, ainsi comparé aux durées de traitement, le code P est
apériodique. Son spectre n’est pas constitu¢ de raies, il sera donc moins sensible a une CWI que le
code C/A. Son gain d’étalement dépendra de la longueur de code utilisée pour désétaler le signal
GPS.

1.3.3 Origine des brouilleurs civils :

Plusieurs sources potentielles de brouilleurs pour un récepteur GPS peuvent étre répertoriées,
telles que les harmoniques ATC (Air Trafic Control), les harmoniques de systémes de
communication par satellite (SATCOM), d’émissions FM ou TV, de Radars ... Certaines de ces
sources de brouillage pouvant provenir du porteur lui-méme. Le tableau 1.14 identifie 1’origine des
sources de brouillage du centre de la bande L1 et indique I’ordre de I’harmonique interférente.

ORDEE INE BANDE FREQUENTIELLE USAGE
L HARMOMNIUE COMEIEREE { MHZ)

Ll 1571.42 - 1579.42 C/A-GPS
I 785.71 - 78871 UHF TV
3= 52807 - 526473 UHF TV

e 02455 - 394 H55 Maolile/Station
5e 314254 - 315884 Mohile/Station
fis 251,903 - 263237 Mohile/Staticn
i 274488 - 225631 Radiodiffusion
[ 196,427 - 197 428 VHE TV

0 174.602 - 175491 YHE TV
1= 157.142 - 157042 VHF Maritime
L= 142856 - 143584 W HF Miliraire
12e 130952 - 131418 VHFCOM
13e 120878 - 121 444 VHFCOM
14e 112944 112816 VOR/ILS
15e 10£761 - 105295 Fid

168 08214 98.714 Fh

Tableau 1.14 : Sources et services des brouilleurs en fonction des harmoniques [2]
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Cette partie est extraite de [2], elle décrit brievement ’'impact de quelques-uns de ces
brouilleurs civils a bande étroite sur les performances d’un récepteur de code C/A. Les seuils
critiques de rapport signal a brouilleur utilisés pour estimer les rayons d’action des brouilleurs civils
sont résumés dans le tableau 1.15. Pour les brouilleurs larges bandes (> 1 kHz), les seuils peuvent
étre augmentés de 20 dB avant désétalement.

APRES AVANT
PERTURBATIONS: DFESETALEMENT =~ DESETALEMENT
Démodulatinn des Données
CrE < W S/] = 14dB 1/8=10dB
Seuil de la DPLL 5/1=6dB 1/5=18dB
Seuil de la DDLL 5/] = 0dB J/8§=24dB
| Wi Dorelier dk iy

Tableau 1.15 : Seuil du rapport J/S pour les brouilleurs bande étroite (CWI) [2]

Les émissions VHFCOM désignent les communications ATC. Ce systeme utilise la bande de
fréquences [118-137 MHz] et est réservé au contrdle aérien. 24 de ses 760 canaux génerent des
harmoniques du 13° ordre dans la bande GPS, de méme, 26 canaux y générent des harmoniques du
12° ordre. La PIRE (Puissance Isotrope Rayonnée Equivalente) de 1I’émetteur VHFCOM est de 14
dBW en mode air-sol, et de 17 dBW en mode sol-air. La 12° harmonique se trouve 28 dB au-
dessous de la porteuse. Les émetteurs sont équipés de filtres de réjection des harmoniques,
cependant la menace reste présente jusqu’a plus de 4 Km vis-a-vis de la démodulation des données
du code C/A.

Les émetteurs SATCOM utilisent la bande de fréquence [1626.5-1660.5 MHz]. 1l s’agit d’un
systéme de communication par satellite. La bande est découpée en canaux de 20 kHz espacés de
0.75 MHz. La PIRE moyenne est de 15 dBW et la réjection minimale dans la bande L1 est de 100
dB. Plusieurs produits d’intermodulation peuvent tomber dans la bande GPS. Cependant, les effets
les plus pénalisants proviennent de la proximité des bandes qui peut engendrer une saturation du
préamplificateur du récepteur GPS et générer des produits d’intermodulations si 1’émetteur
SATCOM est a bord du méme porteur.

Les stations de TV utilisent au moins 5 canaux qui générent des harmoniques dans la bande
GPS. Devant les puissances d’émission mises en jeu (1 kW pour un répéteur a 5 MW pour un gros
émetteur), en 1’absence de techniques de filtrage adaptatif, le brouillage peut empécher la
démodulation des données de 15 km a plus de 1000 km de 1’émetteur. L’accrochage de la boucle de
code ne peut étre maintenu a moins de 3 km jusqu’a plus de 200 km de I’émetteur en fonction de sa
puissance d’émission.

Plusieurs canaux de diffusion FM [87.5-108 MHz] peuvent ¢galement générer des
harmoniques dans la bande GPS. Les canaux FM sont espacés de 150 kHz, la puissance de
transmission est de 50 dBW. En 1’absence de restrictions pour les émetteurs, le brouillage peut
atteindre 1.5 km pour la démodulation des données et 300 m pour la boucle de code.

Enfin, des brouilleurs intentionnels couvrant des régions de plusieurs dizaines de kilometres
peuvent étre produits trés facilement, par exemple, a partir de sources émettrices de 1 W en bande
L, accessibles dans un boitier n’excédant pas 50 mm’® pour quelques centaines d’euros. La PIRE
peut étre augmentée a 1’aide d’une antenne et I’émetteur peut fonctionner plusieurs heures a partir
d’une simple batterie de véhicule de 24 Volts.
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1.4. Les futurs systemes GPS et Galiléo

1.4.1 Le systéeme Galileo :

Le démarrage opérationnel du systéme Galileo est prévu pour 2008. Il sera composé d’une
constellation de 30 satellites répartis dans 3 plans d’orbite circulaire a une altitude de 23 616 Km.
Chaque plan d’orbite comptera donc 10 satellites équirépartis dont 1 de secours.

Le but du systeme Galileo est de proposer un service qui pallie les défauts de 1’actuel systéme
GPS, a savoir :
Une précision trop approximative pour les signaux publics.
Une mauvaise couverture aux hautes latitudes.
Une mauvaise pénétration dans les zones denses (i.e. centre ville).
Risque de coupure du service par le DOD américain.
Absence d’information d’intégrité du signal.

Le systeme Galileo a donc ¢été défini dans le but de fournir une meilleure précision pour les
signaux civils (de 1’ordre de 4 métres) et de garantir une meilleure couverture et disponibilité du
service. Egalement, il apportera a I’Europe son autonomie vis-a-vis des Etats-Unis dans le domaine
de la navigation par satellite.

Les signaux Galiléo seront répartis sur 3 porteuses comme illustré sur la figure 1.16, et
composés de codes d’étalement et de données de navigation. Une des innovations, par rapport au
GPS, consiste & pouvoir transmettre un message d’intégrité et des informations sur 1’évolution
prévisible de la précision en plus des données classiques d’éphémeéride et d’horloge déja contenues
dans le message de navigation GPS. Les données seront transmises a un rythme de 50 a 1000
symboles par seconde selon le service. Une autre innovation réside dans la forme des porteuses, ce
point sera développé dans la section 1.4.2.

SESSFOIEE NN N = HEE N EEesveen

ARNS Bands ARNS Bands

AnaerAIE NN B 1 O I I I I e S . I e aa
RNSS Bands RNSS Bands

E6 2 L1

ESa/Ls

- GALILED Bands (Navigation)

D GALILEO 5AR Downlink

|:| GPS Bands (Cument & modernized)

Fig. 1.16 : Répartition des fréquences GPS et Galileo [5]
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Le systeme Galileo proposera 4 services :

e OS (Open Service) : disponible sur les bandes E5a-E5b et L1. C’est le service public
gratuit.

e (S (Commercial service) : disponible sur les 3 porteuses. Le positionnement obtenu
est plus précis. Les données sont cryptées. L’acces est payant par I’intermédiaire d’un
fournisseur d’acces.

e SoL (Safety of Life) : service de sireté de la vie, disponible sur les 3 porteuses. Le
message de navigation contient les données d’intégrité et d’évolution de la précision.
La mise en ceuvre de ce service est prévue a plus long terme.

e PRS (Public Regulated Service) : service proposant la plus haute précision, disponible
sur les bandes E6 et L1. Les données et le code d’étalement sont cryptés.

Les futurs récepteurs GNSS seront capables d’utiliser en méme temps les signaux GPS et
Galileo, augmentant ainsi considérablement le nombre de satellites visibles. D’ou une plus grande
précision de positionnement et une meilleure disponibilité de service.

1.4.2 Modernisation du GPS :

Un nouveau signal militaire est prévu sur les bandes L1 et L2, il s’agit du code M en
modulation BOC(10,5)sinus (voir 1.4.3), émis sur la voie en phase avec le code C/A et donc en
quadrature avec le code P(Y).

La bande L5 (1164-1189MHz) est proposée pour accueillir un signal ‘Safety of Life’ civil.
Les premiers satellites opérationnels pour ce signal devraient étre lancés en 2008. Le signal sera
modulé en BPSK(10) et émis sur deux voies en quadrature de phase. La voie ‘In-phase’ contiendra
le message de navigation a 50 Hz modulé par un code correcteur d’erreur de taux 'z, la fréquence
d’émission sera donc de 100 sps ; la voie en quadrature contiendra le code d’étalement seul.

Enfin, la constellation GPS III, prévue pour 2018, devrait étre équipée d’une fonction
Spotbeam qui permettrait au DOD d’augmenter la puissance d’émission d’une vingtaine de dB en
direction d’une région particuliére.

Present signal
(Block II/HANIR)

M, 2nd civil
Block IIR-M, IIF

3rd cjwil
Block IIF

Fig. 1.17 : Spectre des signaux GPS
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En fait de nombreuses caractéristiques du signal GPS sont couvertes par le secret militaire du
DOD (Department Of Defence) des Etats-Unis. La figure 1.17 ci-dessus (source :
http ://www.aero.org/publications/crosslink/summer2002/07.html)  illustre =~ I’occupation  des
principaux signaux actuellement émis et prévus a court termes.

1.4.3 Partage des fréquences et modulations BOC :

a) Nécessité d’une nouvelle modulation :

Ce phénomeéne a déja été illustré sur la figure 1.16 : une partie des signaux GPS et Galileo
occupent les mémes bandes de fréquence. A cela s’ajoute la définition du nouveau signal militaire
GPS sur L1 et L2. D’ou la nécessité, afin de minimiser le risque d’interférence, de définir une
nouvelle modulation dont le spectre serait aussi €¢loigné que possible de ceux des signaux déja
présents dans la bande. C’est dans ce sens qu’ont été définies les modulations BOC (Binary Offset
Carrier), 1’idée directrice étant de placer le maximum d’énergie ‘loin’ du centre de la bande.
L’occupation prévue des bandes L1 et L2 est en partie représentée sur la figure 1.18 ci-dessous.

Occupation de la bande L1
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"
[&] o
8 20 y J |
[
2 \f 1
2 l — GPS-C/A W %F’
B i GPS-P(Y) ] j{
o ‘ — GPS-code M
1212 1227 1242 MHz
Frequence (MHz)

Fig. 1.18 : Occupation spectrale des bandes L1 & L2

Les actuels codes C/A et P(Y) sont représentés respectivement en bleu et vert. Le nouveau
code M militaire GPS est le BOC (10,5) en noir. Le code civil Galileo est représenté en rouge
(prévu en modulation BOC(1,1) mais une optimisation est en cours pour améliorer la résistance aux
multitrajets). Enfin, le code PRS Galileo est un BOC(15,2.5) en orange.

On notera que les maximas du code OS Galileo correspondent aux 1° zéros du code GPS
C/A ; de méme les maximas du code M correspondent au zéros du code P, et les maximas du PRS
Galileo sont les zéros du code M.

b) Les modulations BOC(f..f;) :
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Les modulations BOC(f;,f-) consistent a multiplier un signal (du méme type que le signal
GPS) par une sous-porteuse rectangulaire de fréquence fs, fc désignant le rythme bribe du PRN. En
général, ces fréquences sont exprimées en MHz. Comme illustré sur la figure 1.19, dans le plan
spectral, le lobe principal est alors dédoublé et les 2 lobes résultants sont centrés a + fs autour de la
fréquence centrale. De méme que la modulation BPSK classique, ils occupent une largeur de 2 fc.

Las
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Fig. 1.19 : Principe des modulations BOC [6]

La fonction d’autocorrélation devient oscillante et enveloppée par la fonction
d’autocorrélation d’'un BPSK de méme rythme de bribe.

La forme de la densité spectrale de puissance peut changer selon 2 critéres :
— la parité du nombre n de chips de la sous-porteuse émis pendant une bribe du PRN
(i.e. n = 2fs/fc).
— La synchronisation sin ou cos des rythmes chip et bribe (i.e. sur la figure 1.19 la
synchronisation est sin : les changements de signe sont en phase, n est pair).

Les spectres de puissance des différentes formes possibles sont explicités ci-dessous (des
démonstrations sont disponibles via [7] et [8]) :
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Les signaux BOC présentent plusieurs intéréts d’un point de vue opérationnel :

— Ils sont faciles a générer (multiplication du signal par 1 ou -1).

— Modulation a amplitude constante: les amplificateurs de 1’émetteur peuvent
fonctionner en régime saturé.

— L’énergie est « loin » du centre de la bande, ce qui rend la modulation moins sensible
au bruit qu’une BPSK classique [7], d’ou une meilleure précision de localisation.

— Enfin, il est montré [7] que la dégradation induite entre 2 signaux a spectre étalé est
une fonction croissante du niveau de corrélation de leurs spectres respectifs. Les
spectres BOC et BPSK étant peu corrélés, la dégradation inter service GPS/Galileo
sera faible [9] de part la construction des signaux. L’augmentation du niveau apparent
de bruit demeure inférieure a 0.25 dB [10].

La forme en cosinus a pour effet de déformer les lobes principaux vers 1’extérieur de la bande
par rapport a la forme en sinus, ce qui la rend sensiblement plus résistante aux interférences. C’est

la forme qui a été retenue pour le BOC(15,2.5) du PRS Galileo.

c) Bilan des signaux Galileo :

Tous les signaux civils sont émis sur deux voies: la voie en phase contient le code
d’étalement et le message de navigation, la voie en quadrature contient le code seul, ce qui facilite
la phase d’acquisition du code par un récepteur. En effet, dans ce cas la durée maximale
d’intégration n’est plus limitée par le rythme bribe du message de navigation.

L’ensemble des signaux Galileo prévus sont représentés sur la figure 1.20 extraite de [11]. Sur
L1, le BOC(1,1) servira de support aux services OS/CS et SoL. Le PRS sera émis en
BOC(15,2.5)cosinus. Dans la bande E6 seront émis un signal CS en BPSK(5) et un PRS en
BOC(10,5)cosinus. Enfin la bande E5 est découpée en deux sous-bandes: ES5a émettra un
BPSK(10) pour les services OS/CS et ESb émettra un BPSK(10) pour les services OS/CS/SoL. Les
signaux des bandes E5a et ESb seront transmis comme une seule modulation large bande appelée
Alt-BOC(15,10).
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Fig. 1.20 : Spectre des signaux Galileo [11]

1.4.4 Traitement des signaux BOC :

Plusieurs méthodes de traitement des signaux BOC peuvent étre envisagées ; la premiere
consiste a traiter le signal dans sa globalité [6]. La bande de fréquence utilisée est alors relativement
large et on peut s’attendre a obtenir une bonne précision. Cependant, la fonction d’autocorrélation
présente n = 2f,/f. oscillations en amplitude, soit le double de pics d’énergie. La figure 1.21 illustre
ce phénoméne dans le cas du BOC(10,5). La conséquence de ces oscillations est la difficulté a
détecter le maximum de corrélation. En pratique, les systeémes d’acquisition tentent d’accrocher un
pic de corrélation, puis une phase de transition consiste a chercher le pic principal (principe appelé
early-late) par comparaison d’amplitude avec un décalage positif et négatif d’une demi-période de
la sous-porteuse. Enfin, la poursuite se fait par corrélation early-late fine.
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Fig. 1.21 : Autocorrélation du BOC(10,5)

Une seconde méthode de traitement se base sur la ressemblance de chaque lobe principal du
BOC(f;.f.) avec le lobe principal d’un BPSK(f.). Cette ressemblance est illustrée sur la figure 1.22,
elle est exploitée pour définir des méthodes « BPSK Like ». Comme le nom I’indique, le principe
de ces méthodes est de traiter chaque lobe comme s’il s’agissait du lobe principal d’'un BPSK. Les 2
lobes sont alors traités de fagon non cohérente.
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Fig. 1.22 : Principe des méthodes BPSK Like

La fonction d’autocorrélation du BOC(15,2.5) traité en mode « BPSK Like » est illustré sur la
figure 1.23. Le fait de couper une partie du spectre avant traitement lui fait perdre son caractére
symétrique, d’ou la partie imaginaire de la corrélation. Cependant, d’un point de vue énergétique,
I’allure de la fonction est trés proche de celle du BPSK(2.5). Plusieurs intéréts peuvent étre dégagés
de cette facon de procéder. En particulier, les mémes récepteurs pourront traiter simultanément les
signaux GPS et Galileo au prix de modifications mineures par rapport aux récepteurs actuels.
Egalement, en présence de brouillage sur une partie de la bande, il peut étre possible d’utiliser seul
le second lobe, s’il est plus faiblement brouillé.

Fonetion d autocorrélation idéale BOC(15,2.5)cos

1 T T T T T T T I T
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Fig. 1.23 : Autocorrélation d’un BOC(15,2.5) en mode BPSK Like

Enfin, un point faible de 1’actuel systéme GPS réside dans sa difficulté a pénétrer les zones
urbaines, en partie a cause du masquage dii aux batiments mais également a cause des multitrajets.
L’utilisation conjointe des signaux GPS et Galileo permettra de réduire I’impact du masquage par la
présence d’un plus grand nombre de satellites. Egalement, la structure des signaux Galileo les rend
moins sensibles aux multitrajets. Ceci est illustré sur la figure 1.24 ou les performances des
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modulations GPS militaires actuelle et future sont comparées, les signaux BOC étant traités en
mode BPSK Like non cohérent.

€ T T T Y
y . 10.23 MHz PSE-H

Maoc. and Min. Bias Emor {m)

1
0 50 100 150 200 250
Multipath Dalay (ns)

Fig. 1.24 : Effet des multitrajets sur les signaux militaires BOC/BPSK [7]

Bien que le rythme bribe du PRN soit 2 fois moindre pour le BOC que pour le BPSK, I’erreur
de positionnement est globalement mieux bornée par la modulation BOC. En effet, I’influence des
multitrajets est d’autant plus faible que I’énergie est répartie sur la bande [7].

1.5. Définition d’un cahier des charges pour ’antenne adaptative

Les propriétés d’étalement de spectre de ces signaux permettent un traitement en présence de
faibles rapports “signal a bruit”. Cependant, leur faible puissance d’émission les rend sensibles aux
brouilleurs de forte puissance. Devant la diversité de sources de brouillage évoquée en 1.3, qu’elles
soient intentionnelles ou non, la faisabilité d’applications de haute précision nécessite la mise en
place de systémes de protection. L’effet des brouilleurs civils sur les signaux GPS C/A a été
présenté. Les brouilleurs a bande étroite sont les plus menacants pour ces signaux, ce qui n’est pas
le cas pour les signaux militaires dont le code d’étalement n’est pas périodique.

Des recommandations vis-a-vis des brouilleurs civils se mettent en place afin de minimiser les
risques. Egalement de nombreuses études ont été menées sur des filtres fréquentiels adaptatifs. Mais
ces systemes se révelent inefficaces dans le cas de brouilleurs de forte puissance et a grande
occupation spectrale. Cette thése se propose d’étudier une autre voie basée sur I’utilisation
d’antennes adaptatives visant a rejeter les brouilleurs de forte puissance et leurs multitrajets.

Il est entendu que le réseau d’antenne sera placé en amont du récepteur ; le but étant
d’intégrer le systetme au prix de modifications mineures sur le récepteur, il devra étre le plus
autonome possible avec une interface aussi réduite que possible avec le récepteur. En particulier, la
sortie du réseau devra pouvoir étre connectée directement a I’entrée classique d’un récepteur, a la
place d’une antenne classique.

Le systéeme devra avoir un temps de réponse faible afin de s’adapter a la dynamique du
porteur. Egalement, il devra occuper une taille minimale et consommer peu afin de pouvoir étre
implanté facilement sur tout type de porteur, au prix de modifications mineures. Nous nous
intéresserons donc a des réseaux de deux a sept capteurs au maximum.

41



Enfin, ’antenne adaptative devra pouvoir traiter les signaux militaires actuels (GPS) et futurs
(GPS et Galileo) sans les dégrader. Nous restreindrons notre étude aux bandes L1 et L2. Leur
occupation spectrale est résumée sur la figure 1.18, d’ou une bande passante nécessaire de 40 MHz
centrée sur L1 et 30 MHz centrée sur L2.

Un aspect critique concernera la distorsion introduite par le filtrage adaptatif sur les signaux
GNSS. En particulier, la stabilité¢ de la phase du signal en sortie du filtre devra étre garantie. Une
attention toute particuliére devra également étre portée sur la robustesse du systéme vis-a-vis des
défauts de la chaine RF (non-linéarité des capteurs, position des centres de phase, erreurs de
calibration du réseau, couplage inter-capteurs, quantification des signaux, ...).
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2. Le traitement spatial de réseaux d’antennes

2.1. Introduction au traitement d’antenne

Cette partie se propose de présenter quelques bases théoriques du traitement d’antenne afin de
permettre une discussion sur les méthodes mises en ceuvre dans les systémes existants. Les sections
2.1 et 2.2.1 sont largement inspirées de [12] et [13].

2.1.1 Principe, notations :

a) Modeéle temporel des signaux regus :

On suppose disposer d’un ensemble de m capteurs plongés dans un champ électromagnétique
et recevant des ondes progressives provenant de différentes sources réparties dans 1’espace. On
suppose également se trouver dans un milieu homogene, de telle sorte que la vitesse de propagation
c est constante, et a une distance des sources suffisamment grande pour que le front d’onde regu par
le réseau soit plan.

Sous ces hypothéses, pour une source émettant une onde progressive monochromatique de
pulsation w, le signal recu a I’instant # au point de coordonnées r € R* s’écrit :

s(r,1) = At KT) 2.1)

ou k est le vecteur d’onde de norme ||k|| =w/c=2x/A et A la longueur d’onde, soit la distance

parcourue par ’onde pendant le temps 7 =27z/w.

Notre étude s’intéresse aux réseaux de petite taille D, de I’ordre de quelques A au maximum.
Les futurs signaux GNSS, qui seront désignés comme signaux utiles ou signaux d’intérét,
occuperont une bande utile B de 30 a 40 MHz, sur des fréquences porteuses fc comprises entre
1227.6 et 1575.42 MHz. Ainsi le rapport BD/c est de 1’ordre du dixi¢me.

Les systemes actuels occupent une bande plus faible, ainsi I’hypothése bande étroite est
généralement respectée, elle se traduit par :

D 1 DB
—<<—=—<< fc 2.2
PR P Je (2.2)

et consiste a dire que le temps de traversée du réseau par le front d’onde est négligeable devant
l’inverse de la bande passante du signal de sorte que 1’amplitude et la phase de I’enveloppe
complexe n’ont pas le temps de varier. Sous cette hypothése le temps de propagation entre les
capteurs du réseau peut étre approximé par un simple déphasage: si 7 désigne ce temps de
propagation et s(¢) I’enveloppe complexe du signal, par transformée de Fourier on peut écrire :

s ——  s(f)

‘ / 27 Af 23
S(t — Z’) —F_) S(f)efﬂzr.fr — S(f)e—ﬂﬂ'.fcr % e—tZ/r.Ajr ( )
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ou I’écart en fréquence Af autour de la fréquence porteuse est inférieur a la demi-largeur de bande
du signal. En introduisant I’hypothése bande étroite on a donc :

|Afxr|£§x2<<l = eV »] (2.4)
C

d’ou finalement par transformée de Fourier inverse :

s(t—1) = s(t)e ™" (2.5)

= t
.
.
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.
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Fig. 2.1 Définition des angles

Ainsi, si I’on considére un réseau de capteurs situés aux coordonnées (xx, ), zx) dans un repere
(O, x, y, z) et une source repérée par un angle d’élévation & et un angle d’azimut ¢ (cf. figure 2.1),
alors le temps de propagation 7, s’écrit :

= —1[xk sin(@) cos(¢) + y, sin(6)sin(¢) + z, cos(d)] (2.6)
C

c
d’ou ’expression du signal regu au k™ capteur :

iz—”[xk sin(@) cos(¢@)+y;, sin(@) sin(¢)+z,, cos(&)]

yi)=s()e * +b, (1) 2.7)

ou by(?) est le bruit thermique, blanc spatialement et temporellement. D¢s lors, si I’on note :
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YO =@ »@ - »,0f

i27”[x1 sin(@) cos(¢)+y, sin(8) sin(¢)+z, cos()]

a(0,4) = 5 (2.8)

i27”[xm sin(@) cos(#)+y,, sin(@)sin(¢)+z,, cos(8)]
e

b(t)=[b,(t) by(t) - b,O]

avec a le vecteur directionnel, on peut ensuite écrire le modele bande étroite que nous utiliserons
par la suite, sous la forme vectorielle suivante :

[y(©) =a(0)s(1) + b(0)] (2.9)

Le signal regu porte donc I’information sur la position de la source via les angles & et ¢. En
pratique les déphasages sont mesurés par rapport a un capteur de référence, I’origine des axes est
placée sur ce capteur.

Le vecteur directionnel a(8) dépend de un ou plusieurs parameétres selon la configuration du
réseau. © est donc soit le scalaire 6, soit le vecteur 8 = [0 ¢] . Si les capteurs sont supposés
linéaires, de par le principe de superposition, la sortie du réseau en présence de p sources de
directions respectives 01, ..., 0, s’écrira :

y(t) = ga(ﬂk)sk (1) +b(?) (2.10)
soit, sous forme vectorielle :
y(1) = A(0)s(?) +b(?) (2.11)
avec
o=lo7 o/ .. o]
A®)=[a®,) a®,) - a@,)] 2.12)

st =[s,0) 5,00 -~ 5,0

On définit ensuite la matrice de corrélation comme :

R=Ey()y" (1)} (2.13)

Ainsi, en supposant que les sources sont aléatoires, décorrélées du bruit et entre elles, on obtient :
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R :iPka(ﬂk)aH(Bk)+0'21 (2.14)

avec Py = E{|sx(¥)]*}. On a également admis que le bruit additif était blanc spatialement, i.e. non
corrélé d’un capteur a 1’autre. L’élément R(k,/) mesure la corrélation spatiale entre les signaux regus
sur les capteurs k et /.

b) Modele fréquentiel :

On I’a évoqué plus haut, les futurs signaux GNSS présentent des caractéristiques limites pour
I’application du mod¢le bande étroite. Aussi, nous introduisons le modele fréquentiel suivant,
valable pour tous types de signaux.

Le domaine fréquentiel est dual du domaine temporel par transformée de Fourier. Or dans 1’espace
des fréquences, un retard temporel se traduit par un déphasage. Ainsi, on aboutit naturellement a
I’expression suivante pour la réponse du réseau a un signal s :

y(f)=a,(0)s(f)+b(f) (2.15)

Avec

YO =) 2 - y.OF
af(e):[l P LONEN e*izfzf(mfl)r(m]T (2.16)

b(f)=[b,(f) b.(f) - b (O]

Le « snapshot » y(f) est ici considéré a la fréquence f et le vecteur directionnel a/(0) dépend
maintenant de la fréquence. En pratique, lorsque le signal d’intérét ne peut étre approché par un
mode¢le bande étroite, on effectue une transformée de Fourier en sortie de chaque capteur pour avoir
acces a un certain nombre de fréquences et de snapshots correspondants. Ces derniers sont ensuite
traités séparément puis recombinés en fonction de I’objectif visé.

Les mode¢les fréquentiels et temporels, bien que situés dans des espaces différents, ont la
méme forme. Ainsi, si toutes les méthodes présentées par la suite sont basées sur le modele
temporel, I’équivalent existe dans 1’espace des fréquences.

RQ : le modele temporel ou « bande étroite » présente un grand intérét, du point de vue de la charge
calculatoire, par rapport au modele fréquentiel. Aussi le choix du modele a utiliser pour traiter les
futurs signaux GNSS constituera-t-il un point important de cette thése.

c) Filtrage spatial :

Comme ’ont montré les modélisations précédentes, 1’échantillonnage spatial d’un front
d’onde permet d’obtenir des informations sur la direction d’arrivée du signal regu. En combinant
les sorties, il est alors possible de favoriser ou rejeter certaines portions de 1’espace. Cette
combinaison se fait au moyen de pondérations affectées en sortie de chaque capteur. On dispose
donc d’autant de degrés de liberté que de capteurs sur le réseau. Ceci est illustré sur la figure 2.2 : le
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filtrage spatial consiste a sélectionner les pondérations wy de facon a privilégier une région
particuliere de 1’espace ou a en bloquer une autre.

w,"
¥1 . \I
. y ot
z ——
¥a
w,"
Y

Fig. 2.2 Principe du filtrage spatial

La sortie d’un tel systéme s’écrit :

7@ = 3wy () 2.17)
soit, en notation vectorielle :
ye(0)=w"y(0) (2.18)
avec
w=[w1 w, e wm]T (2.19)

2.1.2 Svnthése de gabarits d’antennes :

Par analogie avec le filtrage numérique, cette opération consiste a générer le filtre spatial qui
s’approchera le plus du gabarit souhaité. Dans un premier temps on s’intéressera a 1’impact de la
géométrie du réseau, avant de présenter les principales méthodes de détermination des pondérations.

a) Géométrie du réseau :

Quel que soit le modele utilisé, I’information sur la direction d’arrivée des signaux est
contenue dans le vecteur directionnel a, au travers du déphasage ou retard du front d’onde entre les
capteurs. La disposition des capteurs va donc influencer la réponse du réseau.

Le diagramme du réseau est calculé a partir de la somme des signaux regus sur les capteurs

lorsqu’une onde d’amplitude unité se propage depuis la direction 0. Considérons un réseau
uniforme linéaire de m éléments non pondérés, séparés d’une distance d (Fig. 2.3).
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Fig. 2.3 Réseau linéaire uniforme

Le diagramme G(6) d’un tel réseau s’obtient par :
2
G(0) =|B(0)| (2.20)
avec

B(0) = a" (0)a(6)

m=l 49 Ginco)
=Ye * (2.21)

k=0

d . . d -
iz (m-1)—sin(@) Sln[ﬂm—SIH 0]
—e A % A

. d -
sin 7ZZSII19

d’ou :

. d . 2
s1n7zm7s1nt9

sin ﬂ%sin0|

Il est représenté sur la figure 2.4 pour différentes valeurs de m et de la distance inter-capteurs d
normalisée en longueur d’onde. On peut constater plusieurs phénomenes :

— Le gain d’antenne est maximal dans la direction &= 0°. En effet les signaux arrivant dans
I’axe de I’antenne sont en phase, leur sommation est donc cohérente. Le gain est égal a m? et
correspond au gain apporté par le réseau par rapport a une antenne seule.

— La largeur du lobe principal d’antenne évolue proportionnellement a I’inverse de la taille du
réseau. En effet la largeur du lobe a -3dB, notée 6545 s’obtient par [13] :

G(0) = (2.22)

0.91

3d8 ~ (m—1)d (2.23)

elle fixe la résolution angulaire de I’antenne.
. . _d J r .
— Par analogie avec le domaine temporel, f, =7siné est appelee la fréquence spatiale et d
peut étre vu comme la période d’échantillonnage spatial. Le critére de Shannon spatial

devient alors |d < A/2|. Dés qu’il n’est plus respecté il y a repliement de spectre. C’est

pourquoi la plupart du temps, la valeur d ~ A/2 est retenue, permettant d’obtenir le plus
grand champ visuel non ambigu. En outre, ce choix permet de réduire les phénomenes de
couplage qui surviennent pour de faibles espacements inter-capteurs.
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Il est possible de modifier le diagramme d’antenne par application d’une fenétre de
pondération w, comme on le fait dans le cas temporel. Le gain devient alors :

G(6) =|w"a0) (2.24)

Diagramme réseau linéaire uniforme

| | | /l\ | | | |
257 " . m=10d=2 |

I — - m=20d=0.5
\ —— m=10d=0.5

o

o 15¢ ; ]
)
c
5
10
5

0 \ N R i AR e sigy
50 -40 -30 -20 -10 0 10 20 30 40 50
Angle de visée (°)

Fig. 2.4 Gains de réseaux linéaires uniformes

Des fenétres de pondérations sont disponibles dans la littérature classique, elles permettent en
général d’obtenir un compromis entre la largeur du lobe principal et la hauteur des lobes
secondaires. On pourra citer, par exemple, les fenétres de Dolph-Chebyshev qui permettent de
garantir des lobes secondaires équi-amplitude a un niveau spécifié, au prix de I’¢élargissement du
lobe principal. Ou encore, les fenétres de Hamming qui permettent de placer un zéro a la place du
pic du premier lobe secondaire [12].

Dans le cas de réseaux rectangulaires a N lignes et M colonnes, une approche consiste a
utiliser les pondérations obtenues pour les 2 réseaux linéaires orthogonaux de méme dimension.
Ainsi, si Gy désigne le réseau linéaire a N éléments selon I’axe x et Gy le réseau linéaire a M
¢léments selon 1’axe y, w est défini de telle sorte que :

W =W W (2.25)

n,m n''m

dans ce cas les pondérations seront dites séparables. Si les notations suivantes sont alors adoptées :
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v, =2d sin@)cosd) =2 du,
5 5 (2.26)
T . . Ve
v, = Tdy sin(@)sin(¢) = Tdyuy
il s’ensuit :
Gw,..v,)=G.(v,)G,(y,) (2.27)

le plus souvent cette approche conduit a des diagrammes satisfaisant (pondérations de Hamming,
Dolph-Chebyshev, ...). Le probléme est que le comportement du réseau pour ¢ # 0 ou 7/2 n’est
pas parfaitement maitrise.

De méme, dés que les pondérations ne sont plus séparables, ou que le réseau ne possede pas
de symétrie particuliere, il devient difficile voire impossible de décrire des propriétés du réseau,
telles que I’ouverture a 3dB ou méme le gain, a partir d’expressions littérales simples. Il faut alors
avoir recours a des méthodes numériques.

b) Diagrammes symétriques :

Dans cette partie, on se propose d’étudier certaines géométries possédant des symétries
particuliéres qui permettent, avec des pondérations appropriées, d’obtenir des propriétés
intéressantes dans le cadre de notre étude.

e Diagrammes a symétrie circulaire: on 1’a cit¢ précédemment, [’application de
pondérations séparables permet de synthétiser des diagrammes dont la dépendance en
azimut est mal maitrisée. Dés lors qu’on n’a pas d’information a priori sur les directions
d’arrivées des sources, ou que le mobile a une dynamique élevée rendant toutes les
directions équiprobables, il peut étre intéressant de synthétiser un diagramme a symétrie
circulaire.

Huang a montré [12] que de tels diagrammes peuvent étre synthétisés par des pondérations

du type :
Wow =W, (Nn* +m*) (2.28)

ou wi(.) est une fonction continue. Ainsi, il est possible, par exemple, d’appliquer des
fenétres de Hamming circulaire. Par contre cette méthode n’est pas applicable aux
pondérations de Dolph-Chebyshev car w ne satisfait pas a la condition de continuité dans le
cas linéaire.

Lorsque la répartition des ¢éléments est circulaire, il est montré [12] que la condition de
Shannon spatiale devient: d.i.< A/2, avec d.. la distance circulaire entre 2 éléments
adjacents sur le cercle de rayon R.

e Réseaux hexagonaux : il s’agit de réseaux dont les éléments sont situés sur une grille
hexagonale (ou triangulaire équilatérale). L’espacement horizontal est d,, I’espacement
vertical entre les lignes est

50



d. (2.29)

Ce réseau échantillonne un champ spatial 2D. Peterson et Middleton ont montré [12] que
I’utilisation de réseaux hexagonaux est la stratégie optimale pour échantillonner 1’espace dés
lors qu’aucune région particuliére n’est a privilégier.

D’autre part, la disposition hexagonale des ¢éléments génere une répartition en cercles
concentriques. Si le nombre N, d’éléments de la ligne centrale est impair, le réseau sera a
symeétrie centrale. Le nombre total d’¢léments est :

N, =1+ 6n. (2.30)

On pourra citer, par exemple, le cas trés répandu des réseaux a 7 éléments avec

d =2 et a :ﬁz, (2.31)
2 4

de sorte que I’espacement entre 2 ¢léments adjacents est toujours A/2.
Réseaux possédant un centre de symétrie: considérons pour commencer un réseau

uniforme linéaire a N éléments espacés de d. L’origine des coordonnées est placée au centre
du réseau. Les éléments ont donc pour coordonnées :

X, :(n—¥jd, n=0,1---,N-1

le vecteur directionnel a est alors :

T

27 N-1 . 2r( N-1 . 2 N-1 .
a(e) _ 617[7}151“9 817(7—ljdsm9 o 8_17[7}151“6 (232)
a est donc du type :
_[ T H ]T .
a(f)=1|a, () Ja; ()] N pair (233)

a@) =[a’©® 1 Ja’©®)| Nimpair

ou J est la matrice carrée anti-diagonale : J> =1 (voir Annexe 1). Considérons le cas N pair
et définissons un vecteur pondération de la méme maniere :

w = [WIT Jw!’ ]T (2.34)

alors la réponse du réseau s’écrit :
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B(0) =w"a(0)
B(@)=w"a (0)+w'a, (0) (2.35)
B(6) =2Relw!a,(6)]

Ou I’exposant ‘*’ désigne la valeur complexe conjuguée d’une grandeur. La réponse du
réseau est donc réelle, i.e. le réseau n’introduit pas de déphasage sur les signaux qui le
traversent. Ce résultat peut se généraliser a n’importe quelle configuration de réseau a partir
du moment ou elle admet un centre de symétrie. Il faut cependant noter qu’un tel type de
pondération colite la moiti¢ des degrés de liberté du filtre spatial. Nous reviendrons sur ce
point en 2.4.3.

Les récepteurs GNSS haute précision sont capables de récupérer 1’information de phase afin
d’améliorer la précision de localisation. Il est donc souhaitable que le filtre spatial impacte le moins
possible sur I’état de phase du signal. D’autre part, les signaux utiles peuvent arriver de 4 a 10
directions de I’espace. D’ou D’intérét potentiel des réseaux hexagonaux qui permettent un
échantillonnage optimal, avec des pondérations a symétrie hermitienne qui conservent la phase.

c) Approche moindres carrés :

Cette approche consiste a trouver la meilleure approximation, au sens des moindres carrés,
d’un gabarit d’antenne désiré, pour un réseau de géométrie arbitraire.

Le gabarit désiré est noté¢ By(6,¢), I’erreur quadratique & il s’agit de minimiser 1’erreur &

commise entre le diagramme obtenu et le diagramme désiré sur la demi sphere visible par le
réseau [12] :

- j j 1B,(6.0)-w"a(6,0)| sin(6)dads (2.36)

7/22x
_i | j (6,0) a(6,¢)sin(0)d6dg + Tw = 0 237)
avec
/227
zzi [ Jalo )" sin(6)dadg (2.38)
T9%

I" peut étre vue comme la matrice de corrélation moyenne du réseau pour un signal de puissance
unité, de DOA aléatoire uniformément répartie sur la demi-sphere visible par le réseau. Le vecteur
pondération solution s’écrit alors :

/2 2%
w, L j j a(0,0)B,(6,9)" sin(0)d6dp (2.39)
27 5 o
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Le diagramme angulaire des patchs est ici inclus dans le vecteur directionnel a(8,¢). Le résultat
fournit une expression explicite des pondérations pour I’approximation des moindres carrés du
gabarit d’antenne souhaité. Il peut étre évalué¢ pour une géométrie de réseau et donc un vecteur
directionnel spécifié.

2.1.3 Formation de Faisceau Conventionnelle (FFC) :

Soit a considérer un réseau linéaire de m capteurs. Comme énoncé en 2.1.2, le réseau est
naturellement focalisé sur sa normale, i.e. pour € = 0°. La formation de faisceau consiste a
privilégier une direction particuliere €, que ce soit en émission ou en réception. Il suffit pour cela
de pondérer les capteurs de maniere a compenser le déphasage induit par la propagation suivant &,
avant de sommer de facon cohérente. On prend alors w =a(6,) .

La réponse du réseau peut €tre percue comme la sortie d’un filtre spatial. D’aprés 1’équation
(2.7), lorsqu’un signal est présent en entrée du réseau, le rapport signal a bruit (SNR) par capteur
s’écrit :

Elsof) _ P

SNR = == (2.40)
Elb, (0)}} o

en sortie de formation de faisceau, le signal s’écrit :
yr(0)=w"y(6)=a"(6,)a(6,)s(t) +a" (6,)b() (2.41)

d’ou le rapport signal a bruit :

" @n0) P

——Xx—5=mxSNR (2.42)
@) e

réseau

La formation de faisceau conventionnelle consiste finalement a minimiser la puissance en
sortie en supposant le signal spatialement blanc, tout en conservant un gain constant dans la
direction de visée. Autrement dit, on cherche & minimiser de fagon identique les contributions
venant de chaque direction autre que ), en les supposant de méme puissance. En général le gain
dans la direction de visée est pris égal a 1, d’ou I’expression du vecteur pondération :

w=2G) (2.43)
m
Si les capteurs sont uniformément espacés d’une distance d, le gain du réseau s’écrit :
. d, - . 2
sin|zzm = (sin @ —sin 6,
G(O)=|w"a®) =% .[- AL ) (2.44)
m sm[ﬂ S (sin@ —sin g, )J‘

et le lobe a —3dB devient [13] :
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094

Ot 2.45
M (m=1)d cos 6, (245)

La largeur du lobe principal augmente avec 6, ce qui signifie que la réjection d’interférences
« proches » de la direction du signal utile est a priori plus facile pour les petites valeurs de 6.
Cependant cet inconvénient n’existe pas pour les réseaux circulaires uniformes pour lesquels le
diagramme en sortie de formation de faisceau est quasi-identique quel que soit ’angle d’azimut,
pour m suffisamment grand (2.1.2.b).

2.2. Filtrage spatial adaptatif bande étroite

Aprés avoir introduit le principe du filtrage spatial adaptatif, nous présentons ici les
principales méthodes spatiales utilisées pour robustifier les récepteurs GNSS en présence de
brouilleurs. Un critére de performance spécifique au traitement des signaux de radionavigation par
satellite est ensuite introduit.

2.2.1 Principe, matrice de corrélation du réseau :

L’inconvénient des méthodes précédentes est qu’elles ne tiennent pas compte du signal
effectivement regu : elles considérent toutes les directions équiprobables et de méme puissance.
Ainsi, avec la formation de faisceau conventionnelle, un brouilleur de forte puissance ne sera pas
d’avantage atténué¢ qu’une éventuelle source plus faible provenant de la méme direction. Au
contraire, le filtrage adaptatif cherche a introduire une dépendance vis-a-vis des données, a
s’adapter a I’environnement. Cette adaptation se fait en exploitant la matrice de corrélation R du
réseau (définie en 2.1.1.a, équation 2.11) de maniére a minimiser la puissance interférente en sortie
du filtre.

Supposons que le réseau de m capteurs soit en présence d’un signal d’intérét ou signal utile
sy(t), de J signaux interférents s;(f) avec J < m, et de bruit b(z), le signal regu s’€crit :

y(0) = 5,(2) 3(90)+isj(t)a(9j)+b(t) (2.46)

Les interférences sont supposées non corrélées entre elles et avec le signal utile, la matrice de
corrélation du réseau peut alors s’écrire :

R=Ey()y" ()}

R="P a(f,)a" (490)+2Pja(9j)a’i (0)+0’1 (2.47)

J=1

R =P, a(g,)a" (,)+C

ou o? désigne la puissance du bruit thermique blanc spatialement, I est la matrice identité et C
désigne la matrice de corrélation des interférences et du bruit additif et P, la puissance du signal
utile. En sortie du réseau, le rapport signal a bruit plus interférences (SINR) s’écrit alors :
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Py [w"a(8,)

SINR = 2.48
w’Cw (2.4%)
A noter qu’en présence de bruit thermique seul, le rapport signal a bruit s’écrit :
H 2
P, (w"a(b,)
SNR = Ag (2.49)

2 2
o |ml

Le gain en bruit blanc du réseau est alors inversement proportionnel a la norme au carré du vecteur
pondération. Un critére important dans la définition des filtres spatiaux est donc la norme du vecteur
pondération.

Dans notre cas, le signal GNSS est toujours présent dans le signal recu, on n’a donc pas acces
a C. Cependant, chaque signal utile est au moins 30 dB sous la puissance du bruit thermique sur une
bande de 20MHz. La présence d’un signal d’intérét n’est donc pas perceptible avant désétalement
par le récepteur. Pour le vérifier, supposons que le signal utile soit uniquement en présence de bruit
thermique de puissance o 2. Pour alléger les notations, on note a, le vecteur directionnel du signal
utile. Soit u un vecteur propre de R associé¢ a la valeur propre A, alors :

Ru = Pl(affu)ao +o’u=Au (2.50)

Si u est orthogonal a a,, la valeur propre correspondante est égale a la puissance de bruit. Par contre,
si u est colinéaire a a,, la valeur propre correspondante vaut o2 + mP;. La valeur propre due au
signal utile ne ressortira donc du plancher de bruit que si I’antenne dispose d’un trés grand nombre
de capteurs (de I’ordre du millier), ce qui n’est pas le cas de notre étude. Ainsi, la matrice de
corrélation R ne se distinguera pas de C. Cette hypothése sera d’autant plus vérifice que la
puissance des brouilleurs sera grande, ce qui constitue le cadre de notre étude.

La matrice de corrélation contient donc toute I’information sur les puissances et les directions
des signaux interférents. Par construction R est hermitienne, on peut donc la décomposer dans sa
base de vecteurs propres {Ux} =i m:

H 2
R=~C P/a_/aj +0°1

Il
"M\

~.
Il
—_

Auu; (2.51)

M- 21V

m
H 2 H
Auwu, +o E u,u;
1 k=J+1

>~
Il

Les interférences occupent un sous-espace de dimension J engendré par les vecteurs {uy} ou
{ak}, k=1..J.

En pratique on n’a pas acces a la matrice de covariance, on I’estime a partir de N échantillons
de la réponse du réseau comme :
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N
R=—3y,y" (2.52)
N n=1

R est Iestimateur du maximum de vraisemblance de R [12], il converge asymptotiquement vers R.
Dans un premier temps, nous allons décrire et commenter différentes méthodes de traitement en

raisonnant avec R. Puis nous évaluerons I’'impact de la substitution de R par Rsur leurs
performances en 2.3.5 et 2.4.

2.2.2 Formation de Faisceau Adaptative (FFA) :

a) Formateurs de Capon :

Dans cette premiere classe de pondérations, on s’attache a privilégier une direction de
I’espace correspondant a la direction d’arrivée (DOA) d’un signal utile. Dans la littérature classique
on distingue :

e Le formateur MPDR (Minimum Power Distortionless Response) recherche le vecteur w qui
minimise la puissance totale en sortie, sans distordre le signal issu de la direction 6, soit :

min W/ R w sous contrainte w”a(g,) =1 (2.53)

w

e le formateur MVDR (Minimum Variance Distortionless Response) recherche le vecteur
pondération w qui maximise le SINR tout en maintenant un gain unité dans la direction 6,
du signal utile, ce qui revient a minimiser la puissance interférente en sortie du filtre :

min W’ Cw sous contrainte w”a(6,)=1 (2.54)

w

Pour notre étude, la différence entre les matrices R et C est imperceptible (equ. 2.51), dans la
suite, ces formateurs seront donc indifféremment désignés « formateurs de Capon », seule la
matrice R sera utilisée pour la mise en équation des filtres.

Soit a résoudre un probléme de minimisation sous contrainte. Le vecteur w résultant permettra

alors de minimiser la contribution de chaque source interférente en fonction de son importance.
Pour résoudre ce probléme, on utilise le Lagrangien :

L=w'Rw+A(w"a(8,)-1)+A @"@,)w-1) (2.55)
En différentiant par rapport & w et en égalant le résultat a zéro, on obtient :

S—L:Rw+ﬂa(t90)=0 —~  w=-AR'a(0,) (2.56)
W

Or d’apres la contrainte :

w’a@,)=1 = -1 a"@,)R"ag,)=1 (2.57)
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d’ou finalement :

R a(d,)

w = 2.58
A (0y) R™ a(o,) ( )

Le SINR optimal est alors :

SINR,, . =P, a"(6,)R™" a(b,) (2.59)

Capon

En utilisant 2.51, on décompose le vecteur solution dans la base de vecteurs propres de R, le
formateur de Capon devient alors :

m
_ 1 _ | H
wCapon =aR aO = wCapon - azﬁ“k ukuk aO
k=1

1 <y " -y H
WCapon = a{ 2 a, - 2 z[“k a()]uk +Z/1k [uk aO]uk
O O i k=1

" w g ot (2.60)
W Capon = ?{ao - ;T[uk ao]uk}
2
W =%{ao YAl ao]uk}
Le diagramme en sortie de formation de faisceau s’écrit donc :
By (0) = W(,2(0) =%{3H(90)a(9)— J /1"/1;02[“53(90)]“53(9)} (2.61)
k=1 k

Le premier terme est le formateur de faisceau conventionnel. Le second est une combinaison des
réponses u'a(0) correspondants aux J vecteurs propres principaux de R. Comme on soustrait ces
derniers, on place des «trous » dans la direction des brouilleurs, dont I’amplitude dépend de la
valeur propre associée a chaque brouilleur et de sa puissance dans la direction de visée &,. Ainsi le
formateur de Capon revient a soustraire du formateur conventionnel la réponse pondérée des
interférences. Notons que s’il n’y a que du bruit blanc, le formateur de Capon MVDR est le
formateur conventionnel.

. . , . A, —o’ . .
Enfin, si le brouilleur est supposé de puissance suffisamment forte, —*——— ~1, il s’ensuit :

a L
WCapon :_2 a0 - [uk aO]uk (262)
(o3 k=1

d’ou de maniére évidente que Vk <J ,wgaponu . =0. Or les vecteurs (ux) et (ax) engendrent les
mémes espaces, d’ou :
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Vk <J, Wepoa(6,) = By (6,) =0 (2.63)

Capon

c’est-a-dire que pour des brouilleurs suffisamment puissants, un zéro parfait est formé dans la
direction d’arrivée de chacun d’eux.

b) Performances :

L’amélioration procurée par le formateur de Capon par rapport au formateur conventionnel
peut étre quantifiée de fagon analytique lorsqu’une seule interférence est présente. On considere le
scénario suivant ou un signal utile a le vecteur directionnel a,, un brouilleur le vecteur a,, les autres
signaux GNSS étant inclus dans le bruit thermique. Alors d’aprés 2.51, on a :

R=C=Paa, +o’l (2.64)

On s’intéresse a 1’évaluation du SINR dans les cas FFC et Capon, en sortie de formation de
faisceau.

e (as FFC, d’aprées 2.48 :

2
m°P,
w=a,/m = SINR 2
° el [Pbabaf + 0'21J§10
2
P,
:Lz (2.65)
mP,g +mo
_mkE, 8 1
o’ 1+gJ,
P
avec g = ‘aé’ab‘z/m (doug<m)et J, =—”2 désigne le rapport brouilleur a bruit.
o
e (Cas Capon, d’apres 2.59 :
SINRq,,, = P,[a R 'a,|
2 H -1 -2 Jya,a)
et R=oc (I+JNabab) =R =0 I_IJ—H (266)
+Jya,a,
P 1+J -
= SINR,,, = L x ulm—g)
o I+mJ,

Dans le cadre de notre étude, la puissance des brouilleurs se situe a plus de 50 dB au-dessus
du signal utile, soit plus de 20 dB au-dessus de la puissance de bruit thermique, on peut donc faire
I’approximation suivante pour J >>1 :

P
SINR . % —2—0
&/ 2.67)

SINR ~ &(m - g)

Capon 2
o
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d’ou les remarques suivantes :
— Pour le FFC, le SINR diminue notablement lorsque la puissance du brouilleur
augmente alors que pour le formateur MVDR le SINR reste constant.
— Quand le brouilleur se rapproche de la cible, g augmente et tend vers m donc le
SINR diminue dans les 2 cas, ce qui est logique.
— En présence de bruit thermique uniquement (J = 0), les deux formateurs ont un gain
identique égal a m (equ. 2.65 et 2.66).

¢) Cibles multiples :

Il est également possible d’utiliser ce type de formateurs afin de privilégier plusieurs
directions de I’espace. Soient &, ; les k directions a privilégier, chaque direction utilise alors un
degré de liberté du réseau. £ est donc nécessairement inférieur a m. La nouvelle formulation du
probléme s’écrit :

minw"”Rw sous contraintew”A =[1 1 --- 1]=g” (2.68)
v k éléments

avece
A=[a@8,) a®) - a@,.)] (2.69)

et le vecteur g rassemble les valeurs des contraintes. De la méme maniere que précédemment, le
probléme est résolu en utilisant le Lagrangien sous sa forme vectorielle :

L:wHRerk(wHA—gH)JrkH(AHw—g) (2.70)
et aboutit au vecteur pondération optimal :
w=R'A[A"R"A["g @.71)

L’hypothése sous jacente, afin que le SINR soit maximis¢ dans chaque direction, est que les
signaux utiles, en plus d’étre décorrélés des signaux interférents, sont non corrélés entre eux. Ce qui
est le cas de part la structure méme des signaux GNSS en spectre étalé.

d) Discussion :

Le formateur de Capon est, par définition, le formateur optimal en termes de SINR pour un
signal cible a bande étroite. Le meilleur filtre spatial consisterait donc a utiliser un formateur (i.e.
une voie spatiale) par satellite en visibilit¢ du réseau. Ce filtre nécessiterait d’une part la
connaissance a priori des DOA (Direction Of Arrival) des signaux utiles et d’autre part que le
réseau aie plusieurs sorties connectées au récepteur. Ces deux contraintes du filtre ne sont pas
compatibles avec une utilisation avec un récepteur classique. Cette solution n’a donc pas été retenue
pour cette étude.

Supposons que nous disposions des DOA utiles par un autre moyen qu’un retour du récepteur,
par exemple en ayant une connaissance approximative de notre position et des paramétres orbitaux
des satellites (disponibles sur Internet a [’adresse http://celestrak.com/NORAD/elements/,
permettent de déterminer leurs positions a chaque instant). Afin de proposer une seule connexion au
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récepteur, les sorties des différents formateurs sont sommeées. Dans ce cas, les bruits issus de chaque
formateur s’ajoutent dans le signal de sortie, dés lors si on somme plus de voies spatiales que le
réseau ne dispose de capteurs, le réseau ajoute artificiellement du bruit au signal de sortie. En outre,
cette sommation des différentes voies pose au moins deux autres problémes : d’une part les
différentes voies doivent étre parfaitement synchronisées afin de ne pas introduire de décalage entre
les signaux utiles puisqu’une microseconde d’erreur se traduit par 300m d’erreur de pseudodistance.
Ceci constitue déja un premier défi technologique. D’autre part, les signaux utiles autres que celui
visé dans chaque voie ne sont pas éliminés puisqu’ils sont sous le plancher de bruit thermique. Or,
si chaque voie n’introduit pas de déphasage sur le signal cible, elle déphase les signaux issus du
reste de I’espace. Ainsi, la somme des différentes voies risque d’introduire des multitrajets virtuels
sur les signaux et de dégrader ainsi les performances d’un récepteur classique.

Pour palier a ces défauts, on peut encore envisager 1’utilisation d’un formateur a cibles
multiples. Toutefois cette méthode a également des inconvénients : d’une part la multiplication des
contraintes fait augmenter la probabilité qu’un brouilleur se trouve proche d’une direction protégée
du réseau et ne soit donc pas €éliminé par le filtre. D’autre part, la méthode réduit considérablement
le nombre de degrés de liberté du filtre spatial. En effet, dans le meilleur cas, le nombre de
brouilleurs que le réseau peut rejeter correspond a la différence entre le nombre de capteurs et le
nombre de contraintes. Chaque nouvelle direction a protéger cotlite donc un brouilleur. Sachant
qu’un récepteur nécessite au minimum quatre satellites pour se localiser, cette solution n’est pas
adaptée a I’utilisation de petits réseaux d’antennes.

Finalement, 1’utilisation d’un filtre basé sur un formateur de Capon n’est pas compatible avec
les contraintes que nous nous sommes fixées dans cette thése. En effet, la contrainte majeure est que
le réseau doit proposer une sortie unique correspondant directement a 1’entrée d’un récepteur
classique. Toutefois, dans la suite, le formateur optimal proposant une sortie par satellite visible
sera simulé afin de servir de référence aux autres filtres, en termes de performances.

2.2.3 Méthode aveugles :

Il s’agit de méthodes qui n’exploitent aucune information a priori. Elles sont donc
particuliérement intéressantes dans le cadre de notre étude car le systeme complet est alors
complétement autonome : si la place le permet, il peut directement remplacer une antenne classique
sans besoin de connexion supplémentaire ni avec le porteur ni avec le récepteur.

a) Inversion de Puissance (PI) :

C’est la méthode aveugle la plus répandue dans la bibliographie [14 ; 15]. Aucune direction
en particulier n’est privilégiée. L’approche se base sur le fait que, d’une part les signaux GNSS
sont sous le niveau de bruit et que d’autre part ils sont sélectionnés en sortie du filtre spatial d’apres
leur séquence pseudo aléatoire unique. Ils peuvent donc traverser simultanément le réseau de la
méme manicre qu’ils traverseraient une antenne unique. Ainsi I’algorithme s’attachera uniquement
a minimiser le gain du réseau dans les directions d’arrivée des brouilleurs. Il ne nécessite aucune
information a priori sur la position des satellites.

La démarche est la suivante : une antenne du réseau est choisie comme antenne de référence,
sa sortie n’est donc pas pondérée. Le signal en sortie de cette antenne contient les signaux utiles
plus les signaux brouilleurs de forte puissance. Les autres éléments du réseau vont alors étre utilisés
pour estimer les signaux brouilleurs, et les soustraire au signal de 1’élément de référence afin que
celui-ci s’approche le plus possible d’un bruit thermique, dans lequel sont noy€s les signaux utiles.
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Il s’agit donc de minimiser la puissance en sortie du réseau sous contrainte de garder un €lément
non pondéré :

minw” Rw sous contrainte w"d, =1 (2.72)

w

ou o, = [1 0o - O]T par exemple (dans ce cas, la sortie de référence est donc la premiere). De la
méme maniere que précédemment, la méthode de résolution utilise le Lagrangien et aboutit a :

R™'$,

W, = —— 2.73
"SR (2.73)

Suivant la contrainte choisie précédemment, wp; correspond donc a la premiere colonne de R
normalisée par son premier ¢lément.

Dans ce cas particulier, en privilégiant la sortie non pondérée dans la formulation de R, on
peut écrire le vecteur des pondérations solution a partir de I’inverse d’une sous-matrice d’ordre m-1
de R. En effet, la matrice de corrélation peut se mettre sous la forme :

a un réel
;

a P
® avec 4P un vecteur (m—1,1) (2.74)

R une matrice carrée d'ordre m —1

P étant le vecteur de corrélation des sorties des capteurs du réseau avec le capteur de référence. On

vérifie alors :
1 -PR'P
Rx( - J:(“ j (2.75)
-R7P 0

A une constante multiplicative pres, le vecteur introduit dans 2.75 correspond a la premiére colonne
de R, ce qui permet finalement d’écrire :

1
W, = (_ f{‘lpj (2.76)

Cette nouvelle expression du vecteur des pondérations peut permettre de réduire la charge
calculatoire du processeur.

Intéressons-nous maintenant aux performances de ce formateur. Le SINR s’écrit :

R [8/R™a,

1 1

‘2
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e C(Cas «bruitseul » : R™ =& I. On alors :

P
SNR,, =% (2.78)
O

2

Le réseau n’apporte donc aucune amélioration par rapport a une antenne seule, son diagramme de
rayonnement est celui de I’antenne de référence.

e (as «brouilleur de forte puissance » : on utilise I’expression de R en 2.66 sous I’hypothése
d’une interférence de forte puissance (J>>1), d’ou I’approximation :

-2
(o}

R~ [ml-a,a”] (2.79)

m

et ’expression du rapport signal a bruit plus interférence qui en découle :

(2.80)

2

P
SINR,, =—2 x 1-
o)

Ainsi plusieurs remarques peuvent étre faites :

— Quand le brouilleur se rapproche de la cible, le SINR tend a s’annuler. Ceci est
normal puisqu’un zéro est placé dans la direction du brouilleur, ce qui affecte le gain
dans la direction de la cible.

— Comme pour le formateur de Capon, en présence d’un brouilleur de forte puissance,
le SINR ne dépend que de la position du brouilleur par rapport a la source utile, et
non de sa puissance.

La figure 2.5 propose une comparaison des diagrammes de rayonnement des méthodes a
formation de faisceau avec I’inversion de puissance pour un vecteur de pondération de norme unité
et un réseau linéaire de 3 capteurs espacés de la demi-longueur d’onde. Les capteurs sont supposés
omnidirectionnels de gain unité. Le formateur de faisceau conventionnel assure un gain de
10xlog;o(3) dans la direction du signal utile mais ne place pas de “trou” dans la direction des
interférences. Nous constatons également sur cette figure qu’a la différence des méthodes a
formation de faisceau, I’inversion de puissance n’apporte aucun gain de traitement vis-a-vis du bruit
thermique. De plus, a ’exception de la direction du brouilleur, son gain est relativement constant,
ce qui est particulierement avantageux si la direction d’arrivée du signal utile n’est pas connue a
I’avance.
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Comparaison FFC - FFA - PI
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Fig. 2.5 Comparaison FFA-FFC-PI. Réseau linéaire de 3 capteurs en A/2. Source utile a (10°, -163dBW),
interférence a (40°, -100dBW), bruit thermique a -130dBW.

b) Quiescent Pattern (QP) :

Le principe de la méthode consiste a définir a priori un diagramme de réseau souhaité,
incluant la réponse des capteurs, avant de I’adapter a I’environnement RF du récepteur.

L’hypothése de départ, la plus défavorable dans notre contexte, consiste a ne disposer
d’aucune information a priori sur la direction d’arrivée des signaux, ni méme sur une statistique de
ces directions. Ce qui sera le cas, en pratique, si I’antenne embarquée n’est hybridée ni avec le
récepteur, ni avec les systémes inertiels du porteur. Le choix a donc été fait de ne privilégier aucune
direction de I’espace : le gain désiré pour le diagramme réseau initial, incluant le diagramme de
rayonnement intrinseque des capteurs, est pris unitaire sur la demi sphére visible par le réseau. La
phase est prise nulle de maniére a minimiser les variations du centre de phase. Soit B, le diagramme

amplitude/phase désiré du réseau, Ed celui incluant la réponse des capteurs :

B,(6,9)=g(6.0)xB,(0,0)=1 2.81)
Ou g(6, @) représente le diagramme de rayonnement angulaire d’un capteur.

Si les capteurs sont omnidirectionnels, 1’inversion de puissance permet d’obtenir ce
diagramme (parg. Précédent 2.2.3.a). Cependant, en pratique les capteurs ne sont pas
omnidirectionnels. On se propose donc d’approcher le diagramme désiré par une méthode basée sur
les moindres carrés. Pour cela, le diagramme de rayonnement angulaire des capteurs est inclus dans
le vecteur directionnel du réseau, on le note alors a :
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a(0,9) = g(0,9) xa(0,9) (2.82)

En 2.1.2.c, le vecteur contrainte solution est donné lorsque I’erreur entre le diagramme du
réseau et le diagramme désiré est intégrée par unité d’angle solide. Ceci revient a minimiser 1’erreur
pour une fonction densité de probabilité (pdf) des DOA utiles uniforme sur une demi-sphére centrée
sur le réseau, donc une pdf en cosinus de 1’élévation (ou sinus de I’angle d’incidence) dans le repére
local du réseau. Cette solution privilégie naturellement les incidentes rasantes au détriment du
z¢énith local du réseau. Dans I’hypothése ou on ne dispose pas de 1’attitude du porteur, on choisit de
ne privilégier aucune incidence particuliére, on se propose donc d’intégrer 1’erreur pour une pdf
uniforme en incidence et azimut. La nouvelle définition de I’erreur quadratique & devient alors :

=L [ [|B,(0.0)-w"a(@.0) daip 2.:83)
T

De la méme maniere qu’en 2.1.2.c et en introduisant 2.81 dans le résultat, le vecteur pondération
solution s’écrit :

1 ) ﬂ22ﬂ~
wo=—T [ [2(0,p)d6dg (2.84)
(U]
avece
1 ﬂZZéN ~ "
r-=— j 4(0,0)a(0,0)" déds (2.85)
0 0

Puis, la puissance de sortie du réseau est minimisée sous contrainte de maintenir le
diagramme réseau ainsi synthétisé en présence de bruit blanc :

W, = argminw" Rw sous contrainte w' w0/||w0||2 =1 (2.86)
Dont la solution est :
w, [ R 'w
Wop = —”woé{”RIWOO (2.87)

RQI : en présence de bruit blanc, la matrice asymptotique du réseau est R = o> I et donc w 5 = W,
d’ou le diagramme souhaité.

RQ2 : Notons que si le diagramme de rayonnement des capteurs est uniformément unitaire et que le
capteur de référence est le premier, le premier élément de chaque vecteur directionnel est unitaire et
donc indépendamment de la pdf choisie, le vecteur pondération en bruit blanc (2.39 ; 2.84) se réduit
a:

w, =TT =9, (2.88)
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On peut en effet vérifier [16] que plus le diagramme de rayonnement des patchs est large, plus les
performances du formateur Quiescent Pattern (QP) s’approchent de celles de I’Inversion de
Puissance.

L’impact du choix de la pdf sur le diagramme de rayonnement du réseau est illustré sur la
figure 2.6 ci-dessous. Le réseau est hexagonal a 7 capteurs. Les capteurs sont des patchs mono-
fréquence dessinés pour résonner sur L1, ils sont espacés de la demi-longueur d’onde de L1 (soit
environ 9.5cm). On note que les deux formateurs permettent d’élargir sensiblement le diagramme
du gain du réseau par rapport a celui du patch seul. Toutefois le prix est une perte de gain au zénith
local de I’antenne ; le choix d’une pdfuniforme en incidence — azimut permet de limiter cette perte.

Quiescent Pattern, réseaun hexagonal a 7 capteurs

I I
M S S . T | Patchseul
5 : ; 5 : pdf-sin(®)
: ' ' | —— pdf-unifi0,¢)

G(0) (dB) pour || w |2 =1

Fig. 2.6 Comparaison des gains en bruit blanc de formateurs en Quiescent Pattern pour un réseau hexagonal
formé de 7 patchs résonnants sur L1 espacés en 4/2.

2.2.4 Maximisation de rapports signaux a bruit moyens :

Cette approche nécessite des informations a priori sur I’attitude du porteur et sur les DOA des
signaux utiles ou sur une statistique de ces DOA. A la différence des formateurs de Capon 1’objectif
n’est plus de maximiser un rapport signal a bruit par satellite au prix de plusieurs contraintes ou de
plusieurs formateurs, mais il s’agit de maximiser un rapport signal a bruit moyen sur I’ensemble des
satellites en visibilité du réseau a I’aide d’une seule contrainte.

a) Optimum SINR réel (OSINR) :
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Les DOA des satellites sont ici supposées disponibles, de méme que I’attitude du porteur. Le
but est de maximiser le SINR sur I’ensemble des satellites visibles, au moyen d’un seul faisceau
afin de ne proposer qu’un canal au récepteur.

On forme la matrice I'; de corrélation idéale du réseau a partir des signaux issus de tous les
satellites en visibilité du réseau sans prendre en compte le bruit thermique :

r = E{ >y, ! (t))} (2.89)

ou y, fait référence aux signaux issus du n'""°

interférence s’écrit :

satellite visible. Le rapport global signal & bruit plus

H
w 'l w

H
w ' Rw

SINR = (2.90)

La maximisation de ce ratio est équivalente a un probléme de minimisation de puissance sous
contrainte quadratique :

min Ww” R w sous contrainte w”T",w =1 (2.91)

w

Pour résoudre ce probléme, on utilise le Lagrangien :
L=w'Rw+A(w'T,w-1) (2.92)
En différentiant par rapport a w et en égalant le résultat a zéro, on obtient :
oL
—=Rw+AI''w=0 = Rw=-AI,w (2.93)
oW
et d’apres la contrainte :
w/'Rw=-Aw"'T w (2.94)

Soit en réintroduisant I’expression de A dans 2.93 :

H H
w' Rw _ w'l'w
Rw=——Tw < RTw=—m=/-—w (2.95)
w 'l w w Rw
ou on reconnait a droite, en facteur du vecteur pondération, la quantité a maximiser. Le vecteur
pondération solution W osnx est donc le vecteur propre principal de R'T, la valeur propre
correspondante donne directement le rapport signal a bruit moyen obtenu :

-1 _
RT\W o =AW oong

2.96
A=A, (2:90)
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b) Optimum SINR Moyen (OSINRM) :

On suppose ici ne pas avoir acces aux DOA des satellites visibles mais a une statistique de ces
DOA. On maximise alors le rapport signal a bruit moyen par rapport a cette distribution connue des
DOA.

Soit I'(6,¢) la matrice de corrélation du signal issu d’un satellite utile, & et ¢ étant les angles
d’incidence et d’azimut de ce satellite dans le repere local du réseau. La matrice de corrélation

moyenne I',,, des signaux utiles est alors donnée par :

r,, =E,,[[0.9)]=[[T6.9).pdf (0.9).d0d¢ (2.97)

avec :
— Q I’hémisphere vu par le réseau,
— pdf (6,¢) la densit¢ de probabilité de trouver un satellite d’élévation #/2-6 dans cet
hémisphere.

En premiere approximation, la répartition des satellites est supposée uniforme, par unité
d’angle solide, sur une sphére centrée sur le récepteur [14] (cette approximation est d’autant plus
juste que 1’on est proche de I’équateur, cf. Annexe 2). L’antenne est supposée placée dans un plan
horizontal, une région correspondant a une élévation inférieure a M° est supposée masquée par
I’environnement du récepteur. D’ou :

) 7/2M 27 sin(6)
= [ [T =000

0 0

6d¢ (2.98)

La matrice T',, est déterministe et indépendante des données recues. Le SINR moyen sur
I’hémisphere vu par le réseau s’écrit alors :

H

W W
E, 0 (SINR) = H—moy (2.99)
’ w Rw

Dans ce cas, le vecteur pondération w gz Optimal est le vecteur propre principal de R'll“m,,y :

1 _
RT moy w OSINRM — AW OSINRM

2.100
A= A 100

RQ : Si I’antenne n’est pas située dans le plan horizontal, on a besoin de connaitre 1’attitude du
porteur afin de déterminer la direction du zénith : on moyenne toujours sur 1’hémisphere vu par le
réseau, par contre la pdf s’exprime en sinus de ’angle d’incidence 6, par rapport a un plan
horizontal :

7/2M 27 sin(6.)

T = | [TO.9)= a0y (2.101)
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ou K est un coefficient réel de normalisation. L expression de &, dans le repere local de I’antenne
n’est pas immédiate (voir Annexe 3). Dans le cas général, le calcul de la matrice I'",,,, ne peut pas
étre mené en temps réel, des valeurs pour différentes attitudes du porteur doivent donc étre stockées
dans la mémoire du processeur.

¢) Optimum Vecteur Directionnel (OVS) :

De méme que précédemment, cette méthode utilise la connaissance a priori de la distribution
statistique des DOA utiles. Par contre le but est ici de se ramener a un probléme de minimisation de
puissance sous contrainte linéaire. On considére [14] que la majorité du temps, la réception n’est
pas brouillée et on cherche donc le vecteur directionnel a, qui maximise le SINR moyen en
I’absence de brouillage. Ce vecteur directionnel, pris alors comme référence, servira de contrainte
au probleme de minimisation de puissance. Pour un filtre contraint vers a,, la pondération w ,,, qui
maximise le SINR est donnée par (voir equ. 2.53 a4 2.56) :

Rfl
W, = et (2.102)
a, Ra,

d’ou I’expression finale du SINR a maximiser selon a, :

E (S[NR) onvsrmoywovs aOHR_lrmoyR_laO (2 103)
" - WZSR_IWOVS - aOH]R_IaO .

On se ramene alors a un probléme de maximisation de ratio, ou de minimisation de puissance sous
contrainte quadratique. De méme qu’en 2.2.4.a (equ. 2.91 a 2.96), la solution optimale a,
correspond au vecteur propre principal de 1",m,yR'1 :

r,.R'a =1la,

(2.104)
ﬂ/ = lmax

En présence de bruit thermique uniquement, la matrice R est proportionnelle a la matrice
identité. Le vecteur directionnel optimal a, est donc le vecteur propre principal de T, :

Aa

I' a =
/I’ﬁ’yl" (2.105)

Le vecteur des pondérations adapté a I’environnement est ensuite donné par I’équation 2.102.
De méme que la matrice I',,,, le vecteur a, est déterministe et indépendant des données regues.

Par contre, de la méme maniere que pour la méthode précédente, on a toujours besoin de connaitre
I’attitude du porteur afin de déterminer la direction du zénith.

2.2.5 Critere de performance et méthode adaptée :

Les méthodes décrites jusqu’ici s’attachent & minimiser la puissance interférente en sortie du
réseau. Elles tendent donc a réduire la part de I’erreur de pseudodistance due au bilan de liaison. Or
en radionavigation par satellite, I’erreur finale de localisation dépend non seulement de I’erreur de
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pseudodistance par satellite mais aussi des positions relatives des satellites (1.2.5.c) au travers du
GDOP. Nous allons ici définir un critére de performances qui quantifie I’effet du réseau, et du
filtrage adaptatif utilisé, sur la part de précision due aux bilans de liaison par satellite. Sachant
qu’un récepteur multi fréquence haut de gamme est capable de corriger une large proportion des
autres sources d’erreurs et que la part d’erreur due aux bilans de liaison est trés faiblement corrélée
a ces autres sources [17], ce critére permet un classement des différents filtres spatiaux envisagés,
en les supposant associés a des récepteurs haute de gamme. Une méthode optimale pour ce criteére
est ensuite décrite (réécrite a partir de [15]).

a) Critére de performance :

On propose ici un critére de sélection des méthodes qui relierait directement les performances
du réseau a la précision de positionnement.

Or la précision de positionnement est reliée a la précision de la mesure des pseudodistances.
Les équations de base sont les suivantes [3] :

PR, = \/(xn+Ax - X; )2 + (yn+Ay -y, )2 + (Zn-I-AZ -z, )2 + c(tn + At) (2.106)

ou:
PR; est la pseudodistance avec le ™ satellite visible,
(xi, vi, z;) est la position du i satellite,
(Xu Yu zn ty) est la position et la polarisation d’horloge nominale du récepteur,
(Ax, Ay, Az, Af) sont les corrections des valeurs nominales

c est la célérité de la lumiere.

La résolution de 2.106 peut étre faite de manicre analytique, par filtrage de Kalman ou par des
techniques itératives basées sur la linéarisation des équations [3].

Plagons-nous au voisinage de la position du récepteur, la linéarisation au 1° ordre de 2.106
aboutie aux relations suivantes :

(xn_xi )Ax + (yn_yi )Ay + (Zn_Zi )AZ

PR, z\/(Xn_xi)z +(yn_yi)2+(zn_zi)2 +ct, + +cAt
VO, F + (=0, ) + (2.
PR, =~ PR, + APR, (2.107)
R, = ey —x )+ (y, =y JAy + (2, 72,4z +cAt = cos,; Ax +cos ; Ay +cos_; Az + cAt

Yoo, + (0,0, ) + (2,2,

ol cos,; désigne le cosinus directeur de 1’angle entre 1’axe “récepteur - i™ satellite” et ’axe Ox
(resp. y et z). Soit, sous forme matricielle :

Ax
APR, [cos, cos, cos, 1 A

APR=| @ =| : S Aﬁ — AAX (2.108)
APR, |cos, cos, cos, I cAs
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Avec :
k le nombre de satellites visibles,
APR le vecteur différence entre la pseudodistance mesurée et celle calculée (k éléments),
AX le vecteur des parametres a estimer, de correction du temps et de position utilisateur,
A la matrice de solution k X 4.

En réalité, la mesure de pseudodistance est entachée de bruit (voir equ. 1.10, chap. 1.2.4),
celui-ci est supposé blanc Gaussien, le systéme a résoudre est alors :

APR = AAX +b (2.109)

Le plus souvent en aéronautique, ce systéme est résolu par approximation moindre carrés et
itérations successives :

AX = argmin|APR - AAX|" = AX=(A"A)"ATAPR (2.110)

Puis 1’écart entre la pseudodistance calculée et celle mesurée est recalculé et on reboucle si
nécessaire.

Intéressons-nous a 1’estimation optimale de AX, le systéme étant linéaire et Gaussien, un
estimateur efficace existe (qui atteint la borne de Cramer-Rao), il est produit par 1’estimateur du
maximum de vraisemblance. La fonction log-vraisemblance a maximiser s’écrit & une constante
pres :

In(p(APR,AX)) = —[APR — A AX]" cov(b)'[APR — A AX]+ cste (2.111)
avec :

cov(APR) = cov(b) (2.112)

Le probleme est alors équivalent a un probléme de moindres carrés, en dérivant 2.111 par rapport a
AX et en égalant le résultat a zéro, on trouve :

AX = (A" cov(APR)" A) "' A" cov(APR)" APR (2.113)
La covariance minimale de I’erreur de positionnement est alors :
cov(AX) = E(AX.AX' )= [A” cov(APR) " A" (2.114)

Les termes diagonaux de cov(AX) représentent respectivement les variances des erreurs selon les
axes x, y, z et ct.

Finalement, 1’erreur minimale de localisation en position et temps est liée aux erreurs de
mesure de pseudodistances par :

o, = \/ Tr[(AT cov(APR)" A)_l] (2.115)
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RQ : Le terme GDOP (chap. 1.2.5.¢) est alors défini comme un coefficient multiplicateur de 1’erreur
de pseudodistance en considérant les composantes de APR identiquement distribuées et
indépendantes. Dans ce cas, la matrice de covariance de APR serait proportionnelle a la matrice
identité¢ et I’estimateur de la solution des moindres carrés serait la solution optimale. Le terme
GDOP approxime donc l’effet de la géométrie de la constellation sur la précision finale de

localisation.
GDOP =Tr(ATA)" (2.116)

Les erreurs de pseudodistance dépendent des erreurs d’horloge, des erreurs d’éphéméride, des
effets de propagation, du bruit et des multitrajets. Cependant, comme expliqué en début de ce
paragraphe, on ne s’intéresse ici qu’a la part d’erreur due aux bilans de liaison, car c’est la seule sur
laquelle les méthodes de traitement envisagées permettent d’agir. L’inverse de la matrice de
covariance des erreurs de pseudodistance sera donc assimilé a la matrice diagonale des SINR par
satellite.

-1

A (2.117)

T SINRsatl
O-réseau = T r A R

SINR gy,

La métrique des performances de réseaux ainsi définie constituera un critére de sélection des
méthodes.

b) Optimum Array Processor (OAP) :

C’est la méthode optimale pour le critére de sélection défini précédemment : elle consiste a
minimiser la trace de la covariance de I’erreur de positionnement [15].

-1

A (2.118)

SINR
sat

w =argmin| Tr|| A"
W SINR,,
Riadd 4

Devant la complexité mathématique du probleéme (chacun des SINR est fonction du vecteur
pondération w), une expression analytique de la solution n’a pu étre trouvée. La solution optimale
est donc cherchée a partir d’une expression analytique approchée, puis par itérations a 1’aide du
gradient g selon w et d’une approximation H du Hessien de I’expression a minimiser [15] :

g =grad|T-(ADA)" |= 2[R, ww" — Iw"R,,w]Rw
H=4w"R,wR (2.119)

Nsat

R, = ;(A(ATBA)ZAT)kka

avec< B=D.w"Rw

SINR
_ sat;
SINR
saty,
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ou R désigne la matrice de corrélation du réseau, Iy la matrice de corrélation des signaux du k'™

satellite.

Si I’on souhaite plus particuliérement privilégier la précision en positionnement dans 1’espace,
le plan horizontal, I’altitude ou encore le temps, on introduit une matrice diagonale de sélection S
ayant des “1” sur la diagonale uniquement aux positions correspondantes aux parametres a
privilégier. On remplace alors R, dans 2.119 par :

Nsat
R, = Z(A(ATBA)’IS(ATBA)"AT)kkrk (2.120)

k=1
L’itération de Newton-Raphson s’écrit alors :
W =w,—H'g, (2.121)

La recherche de la solution analytique approchée, servant a initialiser 1’itération, se fait en
tentant d’égaler le gradient a zéro. La difficulté repose sur la dépendance de R4 en fonction de w.
pour éliminer cette dépendance, la matrice B est remplacée par I’identité conduisant a une forme

approchée R . de Rq. L’initialisation de la boucle se fait donc a partir du vecteur propre principal
de R™'R,:

R'R,w, = Aw, 2.122)
A=1

max

L’approximation faite dans B est équivalente a dire que les signaux issus de tous les satellites
visibles ont la méme puissance en sortie du réseau. Cette assertion est fausse en général (i.e. de part
I’adaptation a I’environnement interférent, un satellite peut se retrouver dans une région a faible
gain du diagramme du réseau), cependant elle suffit a proposer une solution approchée
suffisamment bonne pour que 1I’itération converge vers la solution optimale.

Cette méthode nécessite donc la connaissance a priori des directions d’arrivée des signaux
utiles, et de la position approchée du récepteur afin de déterminer la matrice A et les matrices de
corrélation I', des signaux utiles. Son intérét réside dans le fait qu’elle choisit automatiquement les
directions a privilégier afin d’obtenir la meilleure précision de localisation en fonction de
I’environnement du récepteur.

2.2.6 Discussion des classes de méthodes :

L’ensemble des méthodes décrites jusqu’ici peuvent étre classées dans deux familles selon le
type d’algorithme : les méthodes de minimisation de puissance sous contrainte linéaire ou sous
contrainte quadratique. Elles peuvent également étre classées dans deux familles selon les
informations a priori qu’elles utilisent.

a) Synthése des méthodes envisagées :

Le tableau 2.7 ci-dessous synthétise 1’ensemble des méthodes décrites dans cette partie. On
rappelle que les formateurs de Capon ne font pas partie des solutions envisagées pour cette these
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principalement a cause de I’exigence mono-sortie du réseau ; cependant ils serviront de cas de
référence.

Bien qu’une boucle soit mise en jeu pour 1’écriture du vecteur pondération, le formateur OAP
est class¢ parmi les méthodes de minimisation de puissance sous contrainte quadratique car
I’initialisation de la boucle se fait a I’aide d’une contrainte de ce type. Nous verrons par la suite que
ses propriétés le rattachent effectivement a cette classe de méthodes.

Informations a priori Exploitation des Méthodes aveugles
/ DOA des ou
Contrainte satellites cibles semi-aveugles

Inversion de Puissance (PI)
Linéaire Formateurs de Capon (Capon) Quiescent Pattern (QP)
Optimum Vecteur Directionnel (OVS)

Optimum SINR réel (OSINR)

Optimum Array Processor (OAP) Optimum SINR Moyen (OSINRM)

Quadratique

Tableau 2.7 : Synthése des méthodes Spatiales

b) Minimisation de Puissance sous contrainte linéaire :

Ces filtres minimisent la puissance de sortie en tentant de maintenir le diagramme de
rayonnement obtenu en I’absence d’interférence. La formulation générale du probléme est :

w = argminw" Rw sous contrainte w"w, =1 (2.123)

ou w est le vecteur pondération dessiné pour synthétiser le diagramme de rayonnement souhaité en
bruit blanc. La contrainte agit sur la réponse en phase et sur la réponse en amplitude du réseau. De
la méme fagon qu’en 2.2.2 equ.2.61, le diagramme de rayonnement peut se mettre sous la forme

u[ufwo]ukﬁa(ﬁ)} (2.124)

J
B(O)=w"a(0)=wR"a(0) = %{wga(e) -

o - A
le premier terme du diagramme de rayonnement correspond au diagramme en bruit blanc, la
seconde partie correspond a la minimisation de la puissance interférente obtenue en ne gardant que
la composante du sous-espace ‘interférences plus bruit’ orthogonale a la contrainte. Il s’ensuit que
dans le cas de brouilleurs de puissances suffisamment grandes (A, >> o 2), le sous espace interférent
ne contient que les signaux interférents et donc un zéro est formé dans la direction &, de chaque
brouilleur :

vk <J, w'a(6,)=B(6,)=0 (2.125)
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¢) Minimisation de Puissance sous contrainte quadratique :

Ces filtres peuvent aussi étre vus comme des filtres maximisant un ratio de formes
quadratiques, le vecteur pondération solution est le vecteur propre principal d’un produit matriciel :

wiTw

m = wsolutionde R'Tw=4__.w
w  Rw

W= afgmax = (2.126)

En général la matrice I" est hermitienne, d’apres 2.60, le diagramme de rayonnement peut se mettre
sous la forme :

B(0)=w"a(0) = %WHFR a(g) = %w'ﬂ“{a(@) -3 ﬂk%[ufa(@)]uf} (2.127)
o k=1 k

Dans le cas de brouilleurs de forte puissance, un zéro est toujours formé dans la direction des
interférences, le vecteur propre principal de R'T est donc dans le sous-espace de bruit de R. Dans
le cas général, un trou est formé dans la direction des brouilleurs dont la profondeur dépend de la
puissance des brouilleurs. La puissance des interférences et du bruit thermique restante est colorée
spatialement par la matrice I

Une différence forte avec la famille de méthodes précédente est que la contrainte agit ici
uniquement sur la réponse en amplitude du réseau. On notera toutefois le cas particulier ou la

matrice hermitienne T est de rang 1, dans ce cas la matrice R'T est aussi de rang 1, son unique
vecteur propre est donné par :

F=wu’ = R'TR'u=([u'R"u)xR'u (2.128)

Et le probleme est alors équivalent au probléme de minimisation de puissance sous contrainte
linéaire suivant :

w =argminw" Rw sous contrainte w'u =1 (2.129)

2.3. Evaluation des performances en systémes sans défauts

2.3.1 Introduction : Description des scenarii utilisés :
Les différents résultats proposés sont illustrés a partir de deux types de simulation :

— Etude d’un paramétre : on se place dans une configuration géométrique particulicre et
on observe I’évolution des performances en faisant varier un parametre. Deux
positions limites des satellites (faible et haute élévation) ont été utilisées pour ce type
d’étude (cf. figure 2.8 ci-dessous). Les performances des réseaux dans ces
configurations particuliéres n’étant pas représentatives de leurs performances globales,
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le but de ces simulations n’est pas de tester ’aptitude du réseau a fournir des signaux
utilisables, mais uniquement d’étudier I’influence d’un parametre particulier ;

Etude globale : tous les paramétres sont fixés, les orbites réelles des satellites sont
exploitées a I’aide des parametres orbitaux yuma de la constellation GPS (disponibles
sur http://celestrak.com/NORAD/elements/). Les orbites sont échantillonnées a 1 point
par demi-heure, les performances sont étudiées et moyennées sur une journée
complete afin de prendre en compte I’ensemble des configurations géométriques
possibles de la constellation GPS. Sauf mention contraire, pour chacune des
configurations géométriques, les résultats sont moyennés sur 100 simulations de
Monte Carlo pour chaque signal avant d’étre moyennés sur I’ensemble des satellites
visibles sur les 48 configurations géométriques journalieres de la constellation. Le
réseau est situé & Vernon (LRBA) pour ces simulations (voir Annexe 2). Le but est ici
de tester I’aptitude du réseau a fournir des signaux utilisables par un récepteur
générique. Pour ces simulations, on s’intéresse au gain moyen du réseau, défini
comme la moyenne des rapports entre les SINR obtenus vers chaque satellite en
présence de brouillage et les SNR qu’on obtiendrait en bruit blanc seul, avec 1 capteur
unique. Un gain moyen de 0 dB signifie donc qu’en moyenne on obtient le méme
SINR avec la méthode d’antibrouillage testée qu’avec un capteur unique en I’absence
d’interférence. On s’intéresse également a la précision de positionnement telle que
définie en 2.2.5 et aux sauts de phase engendrés par la mise a jour des vecteurs
pondérations, ces sauts sont toujours comptés positivement et moyennés de la méme
fagon que le gain en SINR. La précision de positionnement est normalisée par celle
que I’on obtiendrait avec un capteur seul en présence de bruit thermique uniquement.
Elle implique de connaitre les bilans de liaison vers chaque satellite et les positions
relatives des satellites et du récepteur. Elle est donc calculée et moyennée sur les 100
simulations de Monte-Carlo pour chaque observation de la constellation puis sur les
48 configurations géométriques de la constellation. Seuls les satellites dont le SINR
excede le seuil de poursuite de - 41 dB (voir parg. 1.3.2.a) sont pris en compte pour le
calcul de la précision et des sauts de phase.

Satellites ¢lévation | Azimut
K ) ©)
ﬂ \ I 10 45
2 90 -
‘ . Interférents  élévation Azimut JNR
6bid g " (Large °) ®) (dB)
o \ bande)
1 (1 bis) 10 30 20 (40)
2 (2 bis) 30 130 40 (60)
- 3 35 300 60
\ / 4 10 270 20
60° 5 15 200 40
90° * 6 (6 bis) 40 (5) 80 40 (60)

Fig. 2.8 : Configurations géométriques simulées
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Les différentes positions et puissances des brouilleurs simulés sont représentées sur la figure
2.8. Un réseau a quatre capteurs pourra étre en présence des brouilleurs 1 a 3, les brouilleurs 4 a 6
ne sont utilisés que pour le réseau a sept éléments (voir paragraphe 2.3.2 suivant). Les interférents
sont placés a de faibles ¢élévations ce qui constitue une hypothése réaliste, mais pénalisante car la
probabilité de trouver un satellite GPS y est plus grande que sur les couronnes de grande ¢lévation.
Hors mention contraire, les brouilleurs émettent un bruit blanc.

2.3.2 Configuration géométrique des réseaux :

Nous I’avons déja évoqué dans le paragraphe 2.1.2, la taille du réseau et I’espacement inter-
capteurs influent sur la taille et la position des lobes du réseau. En particulier, I’espacement inter-
capteur doit étre inférieur a la demi-longueur d’onde des signaux traités afin d’éviter un repliement
spatial du spectre et donc D’apparition d’ambiguités. En contrepartie, le rapprochement des
¢léments diminue la résolution du réseau, et surtout fait augmenter les phénomenes de couplages
inter-capteurs. Aussi, dans un premier temps avons-nous ¢tudi¢ des réseaux avec un espacement
inter-capteurs de A/2. Les effets des phénomeénes de couplage et du rapprochement des capteurs
seront pris en compte dans la partie 4 de ce document.

Sept configurations de réseaux plans ont €t€ simulées. Les six premicres, rencontrées dans un
article [14], ont permis de valider le logiciel. La 7" représente une antenne hexagonale a sept
¢léments (r7 sur la figure 2.9). Les traits pleins représentent des espacements inter-capteurs de A/2.
Le but étant de mettre rapidement en ceuvre les résultats obtenus, nous n’avons approfondi notre
¢tude que sur les 3 configurations géométriques présentées sur la figure 2.9, pour lesquelles des
réalisations ont déja été faites. Seuls les résultats pour ces 3 configurations seront présentés.

R4

R4t

R7

Fig. 2. 9 : Configuration spatiale des réseaux plans simulés

— R4 : antenne carrée a 4 patchs,
— R4t : antenne triangulaire équilatérale a 4 patchs dont 1 au centre,
— R7 : antenne hexagonale a 7 patchs.

2.3.3 Architecture de la chaine RF et modéle des réseaux :

En systémes réels, les signaux incidents sur le réseau sont filtrés, amplifiés puis descendus en
fréquence intermédiaire ou sont formées les voies I et Q (voie en phase et voie en quadrature). Le
traitement est ensuite effectué en bande de base a partir de signaux complexes numérisés. Apres
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application du filtre adaptatif, les signaux sont remontés a leur fréquence nominale afin que le
traitement du filtre adaptatif soit transparent pour un récepteur classique.

Nous ne modélisons ici que les étapes pouvant affecter les performances des réseaux (fig.
2.10). Les signaux sont directement générés sous forme complexe en bande de base, échantillonnés
a Fe = 250MHz afin de limiter les phénoménes de recouvrement sur les signaux utiles. Ils sont
ensuite affectés des fréquences Doppler avant de traverser le réseau selon le modéele ‘large bande’
décrit en 2.1.1.b. Les patchs ont une réponse ‘parfaite’ de gain constant et de phase nulle sur toute la
bande. Le bruit thermique est ajouté aux signaux avant de traverser successivement quatre filtres de
Chebyshev parfaitement identiques sur les différentes voies du réseau (en systemes réels, outre le
filtre d’entrée, chaque filtre succéde a une opération de type amplification, descente en fréquence,
amplification due au controle automatique de gain). La bande B de traitement est prise égale a
40MHz sur L1 afin qu’un seul systéme puisse traiter le code P en BPSK(10) et les signaux
BOC(10,5)sinus et BOC(15,2.5). B est prise a 30 MHz sur L2. Le premier filtre, d’ordre 2, a une
bande passante égale a 2 B. Les deux suivants, d’ordre 4, ont une bande passante B. Le dernier,
d’ordre 2, a également une bande passante B. Les quatre filtres présentent un facteur d’oscillation
de 1dB. Les signaux sont ensuite échantillonnés a la fréquence de traitement Fe = 50 MHz.

Trai
| tem
ent

F1,2B }»FZ,B M .8 M ras o N

mér
ique
F Doppler Bruit '
Blanc Echantillon
nage a Fe

Fig. 2.10 : Schéma d’une chaine RF parfaite simulée.

Le bruit thermique est supposé Gaussien, blanc spatialement et temporellement. Sa puissance
est donnée par :

N =FxkxT,xFe (2.130)

Avec :
— N la puissance de bruit (W),
— Fle facteur de bruit,
— kla constant de Boltzmann (k = 1.38°% W/Hz/K),
— Tp la température de référence (Ty = 290 K),
— Fela fréquence d’échantillonnage (Hz).

La puissance GPS, recue par une antenne de gain unité, est supposée égale a la puissance
minimum garantie, fonction de 1’élévation et de la bande traitée (L1, L2) uniquement [3].
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2.3.4 Implémentation des méthodes utilisant des informations a prioti :

a) Problématique :

Les largeurs des bandes de traitement prévues dans les systemes futurs ne sont plus vraiment
négligeables devant la fréquence porteuse. En particulier, sur L1 le ratio BD/c vaut 2.54 % pour le
réseau r7 (voir equ. 2.2, parg. 2.1.1.a). Pour en voir I’influence, considérons un terme générique
(ligne /, colonne ¢) de la matrice de corrélation d’un signal traversant le réseau en 1’absence de bruit
thermique. Par transformée de Fourier inverse de la densité spectrale de puissance S(f') du signal
regu, on peut écrire :

fo+B/2

T(Lo)=T(.—7)= [S()explinf(z, —z)ldf (2.131)

fo-B/2

ou 7. et 7, représentent les retards de propagation aux capteurs c et / par rapport au capteur de
référence. La matrice de corrélation peut donc s’écrire :

fo+B/2

r= [S(f)a, (©0al©)df (2.132)

fo-B/2

ou I’expression fréquentielle du vecteur directionnel est donnée en 2.1.1.b (equ. 2.16). Une telle
matrice peut avoir un rang supérieur a 1 ; dans ce cas, un signal ne peut plus étre caractérisé par un
simple vecteur directionnel a la fréquence porteuse, et la puissance d’un signal traversant le filtre ne
peut plus se mettre sous la forme d’un produit de 2 vecteurs :

H H 2
Py = WTW 2 Po\w a(a)\ (2.133)

Dans un premier temps, on s’interroge donc dans ce paragraphe sur la validité du modele
bande étroite des signaux pour caractériser les signaux utiles. Dans un second temps, les méthodes
de minimisation de puissance sous contrainte quadratique sont revisitées en introduisant des
hypothéses simplificatrices dans 1’écriture des contraintes matricielles.

b) Validité du modéle bande étroite des signaux cibles :

Cette étude est articulée autour du formateur de Capon (parg. 2.2.2.a). Ce formateur n’est pas
applicable a notre étude car nécessitant un haut degré d’hybridation avec le récepteur, il constitue
cependant un cas test intéressant en tant que méthode de traitement optimale : il atteint les bornes de
Cramer-Rao en termes de SINR en allouant un vecteur pondération a chaque satellite en visibilité
du réseau.

En modé¢lisation large bande, la matrice I'; de corrélation du réseau contenant uniquement les
signaux issus du k'™ satellite est supposée disponible. Le SINR s’écrit alors :

H
w, ' w,

H

SINR, =
w, Rw,

(2.134)

Il est maximisé par le vecteur propre principal de R"'T; (démonstration au parg. 2.2.4) :
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-1 .
R T'w, = ﬂ“'wk,wb

P (2.135)
Les effets ‘large bande’ sont implicitement inclus dans la matrice T'y.
En modélisation bande étroite, la matrice I'y peut s’écrire :
I, =Pa,a; (2.136)

ou le vecteur directionnel a, ne contient que I’information de direction, ’effet du diagramme
angulaire des patchs est pris en compte dans la puissance regue P,. On retrouve alors la formulation
du probléme décrite en 2.2.2.a sous forme d’une minimisation de puissance sous contrainte linéaire,
dont la solution est :

-1
R a,

W, = —
k,nb Hyy -1
a, R a,

(2.137)

Ces deux modeles ont été testés en simulations globales sur 20 simulations de Monte-Carlo
pour le code P et les signaux BOC(10,5)sinus et BOC(15,2.5)cosinus, pour les 3 réseaux étudiés.
Dans un premier cas, les signaux sont transmis en présence de bruit blanc Gaussien seul, dans un
second cas le brouilleur 1 est introduit (voir Fig. 2.8) affecté d’un rapport brouilleur a bruit de JNR
=55 dB.

Quels que soient les cas testés, I’influence du modele choisi pour la contrainte est négligeable.
En effet, ’erreur relative maximale (observée pour les signaux BOC(15,2.5) sur le réseau 17) est de
I’ordre de 2.10° sur le gain moyen exprimé en valeurs naturelles. La matrice de corrélation totale R
du réseau étant indépendante de la forme de la contrainte, ceci indique que la qualité du pointage du
réseau n’est pas affectée par le non prise en compte de la largeur de bande traitée. Il en résulte donc
que les signaux GNSS peuvent étre décrits a I’aide du modele ‘bande étroite’ des signaux pour leur
prise en compte dans I’'implémentation des méthodes de filtrage.

¢) Implémentation des méthodes :

On s’intéresse ici aux méthodes qui exploitent des informations a priori sur les signaux utiles
ou sur une statistique de ces signaux. On se propose de réécrire les contraintes selon le modéle
bande étroite des signaux. De plus, dans I’hypothése ou les DOA sont supposées disponibles par un
autre moyen qu’un retour du récepteur GNSS, les puissances utiles regues ne sont pas connues a
priori. On évalue ici I’effet sur les performances des méthodes de ce manque d’informations a
priori. L écart de performances est évalué en simulations globales en bruit blanc seul, en présence
du brouilleur 1 puis en présence des brouilleurs 1 & 2. Les résultats globaux (pour la forme
d’implémentation retenue) sont présentés au paragraphe 2.3.5 suivant ; on ne s’intéresse ici qu’a
I’écart obtenu selon la fagon d’implémenter les filtres.

— Optimum SINR Moyen : nous avons vu au paragraphe 2.2.4.b que cette approche consiste
a former la matrice de corrélation moyenne du réseau, pour un satellite ayant une
distribution statistique des positions connue (equ. 2.97) :
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r,, =E,[10.9)]=[[T(0.9).pdf (0.9).d0p

Q

ou I'(6,¢) désigne la matrice de corrélation du signal issu du satellite d’élévation 7/2-6 et
d’azimut ¢, pdf(0) la densité de probabilité de trouver un satellite d’élévation 7/2-6.

On se propose ici de comparer les performances de la méthode lorsque d’une part les
matrices I'(6,¢) sont estimées a partir d’échantillons de signal (I’effet ‘large bande’ et les
puissances regues y sont donc implicitement inclus) ; et d’autre part lorsque ces matrices
sont remplacées par 1’expression ‘bande étroite’ correspondant a un signal de méme DOA
et de puissance unité. On se place dans le cas d’une antenne dans le plan horizontal, la
distribution statistique des satellites GPS correspondant, a 1’ordre 0, a une répartition
uniforme sur une demi-sphére centrée sur le récepteur, la nouvelle matrice de contrainte

I, duréseau s’écrit alors :

1 71'/2 27

[, == [ [3(0.0)a(0,0)" sin(0)d6ds (2.138)

moy
2 5 s

ou les diagrammes de rayonnement intrinseéques des capteurs sont inclus dans les vecteurs
directionnels (voir equ. 2.82). Le vecteur pondération du réseau adapté a 1I’environnement

Radio Fréquence est le vecteur propre principal de R™ r

moy *

De la méme manicre, le vecteur contrainte de la méthode Optimum vecteur

directionnel (parg. 2.2.4.c) est remplacé par le vecteur propre principal de fmoy .

Sous réseau étoile a 4 capteurs Réseau hexagonal a 7 capteurs
0 ' 0
—_ =200 -20
N’ N
s -40 & -40
¥ o
=) =)
1 60 F -60
723 -}
-80 -80
: : -100 : : -100
-0.5 0 0.5 0.5 0 0.5
sin( ©)sin( ¢) sin( 6)sin( ¢)
Réseau carré a 4 capteurs
0
-20
-40

sin{ ©)cos( ¢)

-100

-0.5 0 0.5
sin( 8)sin( ¢)

Fig. 2.11 : Diagrammes de rayonnement ‘réseau+capteur’ pour le formateur Optimum SINR Moyen.



Ces méthodes semblent globalement peu sensibles aux erreurs de modélisation des
signaux cibles : sur les trois configurations de brouillage et les trois géométries de réseau
simulées, I’erreur maximale observée est inférieure au dixiéme de dB en termes de SINR,
elle n’est que de ’ordre du % en termes de précision de positionnement. Les diagrammes
de rayonnement, en bruit blanc asymptotique, sont présentés sur la figure 2.11 ci-dessus
pour les trois réseaux étudiés. De part le moyennage sur I’hémisphére visible du réseau
pour synthétiser les matrices de contrainte, la différence entre les diagrammes obtenus
avec les deux mode¢les est négligeable. On notera la tendance des réseaux a placer du gain
aux faibles élévations ou la probabilité de trouver un satellite cible est la plus grande.

— Optimum SINR réel : cette approche (parg. 2.2.4.a) consiste a former la matrice de
corré¢lation du réseau incluant les signaux de tous les satellites en visibilité a 1’instant
considéré. Le but est de maximiser le SINR moyen pour la répartition réelle instantanée
des satellites. La matrice réelle I'; incluant implicitement les effets ‘large bande’ et la

A

puissance des signaux regus, est remplacée par I', qui somme uniquement les

contributions ‘bande étroite’ des différentes DOA. Afin de simplifier I’expression de la
contrainte et de la rendre indépendante du type de capteurs utilisés, le diagramme
angulaire des patchs et les puissances utiles regues ne sont pas pris en compte:

NSat n NSat
r,=>r, - I,=>aa/ (2.139)
k=1 k=1

Le SINR moyen réel est alors maximisé par le vecteur propre principal de R f, .

La figure 2.12 ci-dessous montre les diagrammes de rayonnement en bruit blanc
asymptotique (R = I) pour une configuration géométrique particuliere des satellites
cibles. ‘nb’ fait référence au formateur simplifié¢ basé sur I’approximation bande étroite et
n’exploitant pas la connaissance des puissances recues ; ‘wb’ fait référence au formateur
exploitant les matrices de corrélations estimées des signaux regus.

OSINR nb OSINR wh
3 0 !
Chat8 //
§ 20 =20
Obat3 /
40 -40
60 -60
20 -80
N oSat?
r -100 1o

Fig. 2.12 : Diagrammes de rayonnement ‘réseau+capteur’ pour le formateur Optimum SINR sur r7.

La méthode OSINR est améliorée dans tous les cas testés par le modele simplifié. Le
SINR moyen obtenu est naturellement moins bon de 2 a 3 dB, mais rappelons (voir 2.3.1)
qu’en termes de bilan de liaison, on s’intéresse a la moyenne des SINR normalisés (par
ceux obtenus en bruit blanc seul avec 1 capteur unique). Autrement dit, on s’intéresse a la
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moyenne des améliorations apportées vers chaque satellite (membre de gauche dans equ.
2.140) et non a I’amélioration globale moyenne (membre de droite dans equ. 2.140).

SINR ,
SINRréseauqk 1;(][ réseau,k
5 ” (2.140)
Nsat SNRI capteur,k z SNRI capteur,k

Nsat

Pour ce critere, la version ‘nb’ est toujours supérieure, elle permet également d’obtenir
une meilleure précision de localisation. En effet, cette méthode attribue la méme
importance a tous les satellites visibles et tente donc d’améliorer toutes les liaisons. Alors
que la version originale ‘wb’ privilégie naturellement les satellites ayant un bon SINR ou
les zones vers lesquelles sont regroupés plusieurs satellites ; par contre elle ne se soucie
pas des satellites aux faibles élévations qui, a cause du diagramme de rayonnement
intrinséque des capteurs, contribuent peu au SINR moyen. L’approche originale est donc
peu efficace en termes de GDOP. On peut en effet observer sur la figure 2.12 que des
satellites peuvent se trouver dans des ‘trous’ naturels du diagramme de rayonnement. Au
contraire, la version simplifiée tente d’assurer un minimum de gain en direction de
chaque satellite visible.

Finalement, 1’écart de performances dépend du diagramme de rayonnement intrinséque
des patchs : plus les patchs sont directifs plus I’écart de performances augmente. Avec le
digramme du patch présenté sur la figure 2.6 et le réseau r7, la version simplifié¢ ‘nb’ est
de ’ordre de 2 dB meilleure et prés de 2 fois plus efficace en termes de précision de
localisation que la méthode originale ‘wb’, quelle que soit la configuration de brouillage
testée en simulations globales.

Optimal Array Processor : de la méme manicre, dans cette approche (défini en 2.2.5.b) les
SINR exprimés dans la matrice diagonale D, de méme que les matrices I'y par satellite,
sont remplacés par leurs versions ‘bande étroite’ ne faisant intervenir que les DOA. La
nouvelle expression de la matrice Rq (voir equ. 2.119) est la suivante :

Nsat

R, = ;(A(ATﬁA)_zAT )kkakakH

A whaallw
avec B =
H H
W A Noar A Nsar W

La résolution du probléme reste inchangée, de méme que 1’approximation faite (B ~ I)
pour initialiser la récurrence.

(2.141)

Comme précédemment, la figure 2.13 ci-dessous présente les diagrammes de
rayonnement en bruit blanc asymptotique pour une configuration géométrique
particuliére des satellites cibles. ‘nb’ et ‘wb’ ont la méme signification que pour le cas
précédent.
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Fig. 2.13 : Diagrammes de rayonnement ‘réseau+capteur’ pour le formateur Optimum Array Processor sur r7.
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La méthode OAP est dégradée dans tous les cas testés par le modele simplifié. Toutefois,
la dégradation n’est que de 1’ordre de quelques dixiémes de dB en termes de bilan de
liaison et quelques % en termes de précision de localisation. L’effet du diagramme de
rayonnement influe sur les performances globales mais peu sur ’écart de performances
entre la version simplifiée ‘nb’ et la version originale ‘wb’. On peut en effet observer que
la différence entre les deux diagrammes de la figure 2.13 est faible.

En conclusion de cette partie, nous retiendrons que le modele ‘bande étroite’ des signaux est
validé pour caractériser les signaux GNSS dans la définition des méthodes de traitement. En outre,
I’absence d’information a priori sur la puissance des signaux recus n’engendre pas de détérioration
significative des méthodes. Dans toute la suite du document, le choix a donc été fait de ne pas
prendre en compte ces informations, conduisant a une implémentation et une mise en ceuvre
simplifiées des méthodes de traitement exploitant les DOA.

2.3.5 Performances globales :

Nous évaluons finalement les performances des 6 filtres adaptatifs envisagés, comparées a
celles du réseau utilisant un formateur de Capon (donc une voie) par satellite. Les figures résultent
de simulations globales en bruit blanc seul, en présence du brouilleur 1 puis en présence des
brouilleurs 1 & 2. Dans un premier temps, nous nous intéressons au gain moyen des réseaux au sens
de I’équation 2.140 et a la précision de localisation au sens de 1’équation 2.117. Puis la stabilité de
la réponse en phase des filtres est évaluée. A ce stade, I’effet de la modulation traitée est peu
perceptible, aussi ne présentons-nous que les résultats obtenus avec le code P en BPSK(10). Dans
tous les cas, les matrices de corrélation des réseaux sont estimées sur 1024 échantillons. L’influence
du nombre d’échantillons utilisés sera discutée au paragraphe 2.4.

a) Bilan de liaison et précision de localisation :

Les figures ci-dessous sont obtenues de la maniére suivante: une observation de la
constellation GPS est faite par 2 heure sur une journée de maniére a parcourir ’ensemble des
configurations géométriques possibles. Les résultats moyens présentés sont d’abord moyennés sur
100 simulations de Monte-Carlo sur les tirages de bruit et des défauts, puis sur les 48 observations
journalieres. Le gain moyen du réseau (Fig. 2.14), borné par ses valeurs minimales et maximales sur
les 48 observations, est présenté¢ pour I’ensemble des méthodes et réseaux envisagés. On rappelle
(parg. 2.3.1) qu’un gain moyen de 0 dB signifie qu’en moyenne, on obtient le méme SINR qu’avec
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un capteur seul en 1’absence d’interférence. La méthode est d’autant meilleure que le gain est
positif. La précision relative de positionnement (Fig. 2.15) est encadrée par + son écart-type sur les
48 observations de la constellation. Seuls les satellites dont le SINR excede le seuil de - 41 dB sont
pris en compte pour le calcul de la précision. Quand moins de 4 satellites sont exploitables, la
solution de navigation ne peut €tre calculée. Dans ce cas, on indique sur la figure le nombre de
configurations géométriques qui ont été exploitables sur les 48 observations. L’absence d’indication
signifie que la solution de navigation a toujours ¢été disponible. De gauche a droite sur chaque
figure, sont représentées les performances des filtres dans trois cas de figure différents (séparés par
un trait noir vertical) :

1. en présence du bruit thermique uniquement,

2. en présence du brouilleur 1 uniquement,

3. en présence des brouilleurs 1 & 2.

L’observation conjointe des deux figures permet un certains nombre de commentaires. Tout
d’abord, conformément aux prévisions, on note que les filtres de Capon (cyan) permettent toujours
d’obtenir le meilleur gain en SINR et la meilleure précision de localisation (écart-type de I’erreur de
positionnement le plus faible). Pour les formateurs mono-sorties, le filtre OSINR (rouge) fournit
bien toujours le meilleur SINR et le filtre OAP (magenta) fournit bien toujours la meilleure
précision de localisation. Ce qui valide le principe des méthodes.

On note également que dans les cas les plus défavorables, certains satellites perdent 20 dB de
gain avec le formateur de Capon : ils sont trop proches du brouilleur 1 et le réseau ne permet pas de
gain de traitement. Avec les autres formateurs, les satellites n’étant pas tous protégés par la
contrainte, certains peuvent se trouver dans un trou du diagramme.

Les diagrammes de rayonnement des filtres OVS, OSINRM, OSINR et OAP présentent des
trous naturels en bruit blanc asymptotique (parg. 2.3.4). Aussi, méme en ’absence d’interférence
ces filtres peuvent-ils annuler certains satellites utiles.

La position du brouilleur 2 est défavorable au réseau r4t. Dans ce cas, la solution de
navigation n’est pas toujours calculable, particulierement avec les méthodes de minimisation de
puissance sous contrainte linéaire. On précise que le réseau arrive tout de méme a annuler les
interférences ; toutefois les trous sont relativement étendus. Avec la chaine RF simulée sur une
bande de 40 MHz, le SNR en bruit blanc pour une antenne de gain unité est de -35 dB. Il suffit donc
que le satellite soit dans une zone de gain inférieur a -6 dB pour qu’il ne soit pas exploitable. Cette
sensibilité serait moins marquée avec des capteurs de gain plus ¢élevé, ce qui sera le cas en pratique.
En effet, le simulateur limite arbitrairement le gain maximum des capteurs a 2 dB (voir Fig. 2.6) car
ce facteur n’influence pas le classement des méthodes, en pratique le gain d’un patch peut étre de
I’ordre de 10 dB.

En observant conjointement les deux figures, on note qu’a I’exception du cas 2 interférents
sur le réseau r4t, la méthode OVS est la moins performante en termes de SINR et de précision. On
rappelle que cette méthode est dérivée de la méthode de minimisation de puissance sous contrainte
quadratique OSINRM afin de rendre la contrainte lin€aire. La méme observation pourrait étre faite
en tentant de linéariser les contraintes des méthodes OAP et OSINR, car cela revient a adapter le
réseau a ’environnement en 2 étapes : d’abord création du meilleur diagramme de rayonnement en
bruit blanc asymptotique puis minimisation de la puissance interférente. L’intérét de la contrainte
quadratique est qu’elle permet directement de créer un diagramme de rayonnement adapté aux
interférences, par contre I’inconvénient est que les diagrammes obtenus sont instables. Ce dernier
point sera développé au paragraphe 2.3.5.b et au chapitre 2.4 suivants.
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Gain moyen du réseau, BPSK(10)
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Fig. 2.15 : Précision relative de positionnement en systémes sans défaut.
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Un résultat important de ce chapitre est qu’un bon gain en SINR n’implique pas forcément
une meilleure précision de localisation. En effet, le gain obtenu par la méthode OSINR est toujours
le meilleur pour les filtres mono-sorties, ce qui n’est pas le cas de la précision de localisation. En
particulier, I’inversion de puissance offre une meilleure précision en bruit blanc sur les réseaux r4 et
r7, de méme qu’en présence d’un interférent sur le réseau r7 ou en présence de 2 interférents sur le
réseau r4, car elle offre une meilleure diversité angulaire de sources utiles.

Enfin, notons que I’écart de performance entre les différentes méthodes diminue lorsque le
nombre de signaux interférents augmente. En effet, les degrés de liberté du réseau sont consommeés
pour rejeter les interférences et ne peuvent donc plus servir a synthétiser le diagramme de
rayonnement souhaité.

b) Réponse en phase des filtres adaptatifs :

On s’intéresse ici a la stabilité¢ de la réponse en phase des filtres adaptatifs. L’adaptation a
I’environnement radiofréquence de I’antenne suppose une mise a jour des pondérations. Lorsque les
signaux ne sont pas explicitement protégés par une contrainte du type Capon, ces mises a jour
risquent d’engendrer des sauts de phase. Ces derniers peuvent faire décrocher les boucles de phase
puis de code s’ils sont trop importants et trop fréquents (voir parg. 1.3.1.b), et ce méme si le bilan
de liaison est satisfaisant.

La figure 2.16 ci-dessous indique la moyenne des sauts de phase résultants de la mise a jour
des vecteurs de pondérations dans un environnement stationnaire au sens large (la moyenne et la
variance des variables aléatoires sont constantes). L’antenne et les signaux interférents sont
immobiles. Les sauts sont toujours comptés positivement. Ils sont moyennés sur les 100 simulations
de Monte-Carlo pour chaque satellite visible, puis sur I’ensemble des satellites visibles sur les 48
observations journaliéres de la constellation. Seuls les satellites dont le SINR excede le seuil de - 41
dB sont pris en compte pour le calcul des sauts de phase.

Sauts de phase moyens, Spatial pur parfait, Seuil:41dB
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Fig. 2.16 : Mise a jour du vecteur pondération et sauts de phases en systémes sans défaut.
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La figure 2.16 met clairement en évidence 1’instabilit¢ des méthodes de minimisation de
puissance sous contrainte quadratique (OSINRM en noir, OSINR en rouge et OAP en magenta).

Lorsque la matrice de corrélation est estimée a partir des données, méme sur un grand nombre
d’échantillons, ses valeurs propres changent sensiblement d’une estimation a [’autre. Les 3
formateurs cités ci-dessus étant basés sur la recherche du vecteur propre principal, ils sont trés
sensibles a ces changements. Ces 3 formateurs admettent un zéro en bruit blanc asymptotique di a
la matrice de contrainte. En bruit blanc simulé, les zéros peuvent étre multiples et leurs positions
dépendent des tirages de bruit. Or ces zéros se traduisent par des sauts de phase de 180° sur le
diagramme de phase. Ceci est illustré sur la figure 2.17 ci-dessous ou sont présentés deux exemples
de diagrammes de gains et phases obtenus avec le formateur OSINR sur le réseau r7 en
environnement stationnaire au sens large. Les matrices de corrélation sont estimées sur 1024

échantillons.

G,(0,9) (dB) ¥(0,0) ()
05 100
€ €
50 5 0
L. L.
= =
-0.5 - -100
-1 : i ; i
05 0 05 05 0 05
sin(0)sin(¢) sin(0)sin(¢)
G,(6,9) ¥, (0.

100

, sin(@)cos(d)
o

, sin(@)cos(d)
o

-100

—015 0.5 —0.‘ 5 0 0.5
sin(9)sin¢)

0
Sin(6)sin(¢)

Fig. 2.17 : Exemples de diagrammes de phase et rayonnement en bruit blanc, OSINR, r7, 1024 échantillons.

Lorsque des interférences fortes sont introduites, les zéros sont localisés aux DOA
interférentes. Le vecteur pondération est alors dans le sous-espace de bruit engendré par la matrice
de corrélation totale du réseau (voir parg. 2.2.6.b). Cet espace est d’autant plus réduit que le nombre
d’interférences augmente. Ce qui stabilise la réponse du réseau. Toutefois des variations sont
toujours observables, comme illustré sur la figure 2.18 ci-dessous, ou les brouilleurs 1 & 2 sont
introduits dans la simulation. Les matrices de corrélation sont toujours estimées sur 1024
¢chantillons. Les cercles représentent les satellites GPS, les étoiles représentent les interférences.
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Fig. 2.18 : Exemples de diagrammes de phase et rayonnement, 2 interférences, OSINR, r7, 1024 échantillons.

Le diagramme en bruit blanc asymptotique du filtre OVS contient également un zéro. Par
contre ce filtre est adapté a I’aide d’une contrainte linéaire. La contrainte agit donc sur la réponse en
amplitude et sur la réponse en phase du réseau en exploitant toute la matrice de corrélation du
réseau. C’est pourquoi sa réponse en phase varie moins que celles des 3 filtres précédents. Elle varie
cependant plus que les réponses de filtres PI et QP qui sont également contraints linéairement mais
dont les diagrammes de rayonnement en bruit blanc asymptotique ne contiennent pas de zéro.

Finalement, les contraintes quadratiques agissent uniquement sur la réponse en amplitude du
réseau, ce qui rend les méthodes correspondantes sensiblement plus performantes en termes de
SINR par rapport aux méthodes de minimisation de puissance sous contrainte linéaire. En
contrepartie, la réponse en phase du réseau n’est pas contrainte est peut donc varier dans de grandes
proportions, rendant ces filtres incompatibles avec un récepteur GNSS classique. L’absence de zéro
dans le diagramme de rayonnement en bruit blanc asymptotique d’un réseau contribue a stabiliser sa
réponse en phase.

2.4. Convergence de la réponse des réseaux spatiaux parfaits

Ce chapitre traite du probleme de la stabilité de la réponse des réseaux spatiaux parfaits en
termes de SINR et de phase, en fonction du nombre d’échantillons utilis€és pour estimer les
matrices de covariance. Deux moyens de stabiliser la réponse en phase des filtres spatiaux y sont
proposés et évalués aux paragraphes 2.4.2 et 2.4.3.
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2.4.1 Introduction :

Soit un réseau disposant de m capteurs, a, représente le vecteur directionnel pointant dans la
direction d’un signal utile. Un formateur de Capon est utilis€ pour réaliser le filtre spatial : le
vecteur pondération w est proportionnel & R'a, ou R désigne la matrice de covariance du réseau.
Sous ces hypothéses, il est montré [18] que I’estimation de la matrice de covariance du réseau avec
3m échantillons permet d’obtenir un SINR meilleur que -3dB sous I’optimal, avec une probabilité
supérieure a 98.04%. Si on utilise 4m échantillons, cette probabilité est supérieure a 99.68%.

Par contre, si le formateur utilis¢ difféere du formateur de Capon, le nombre d’échantillons
nécessaire pour garantir de telles probabilités peut augmenter considérablement en fonction du
formateur utilisé et de la direction d’arrivée du signal utile [ 18] puisque la contrainte ne protége pas
explicitement le signal utile.

L’ensemble des méthodes envisagées peut étre décomposé en deux familles selon la nature de
la contrainte. Nous avons pu constater que les comportements des différentes méthodes en fonction
du nombre d’échantillons sont trés voisins au sein de chaque famille. Les résultats de cette étude
seront donc uniquement illustrés par une méthode de chaque famille : I’Inversion de Puissance (PI)
adaptée sous contrainte linéaire et la méthode Optimum SINR Moyen (OSINRM) adaptée sous
contrainte quadratique.

Les figures de ce chapitre représentent de haut en bas respectivement :
— le gain moyen du réseau (SINR de sortie du réseau normalisé par le SINR d’un capteur
seul),

— D’écart-type de ce gain calculé a partir des valeurs en dB,

— la moyenne des sauts de phase exprimée en degrés.
Chaque source est repérée par son angle d’¢élévation. Les signaux utiles arrivent de deux directions,
une favorable (satellite 2 au zénith, voir Fig. 2.8) et une défavorable (satellite 1 : source proche de
I’horizon et du brouilleur 1). Le but est ici de voir si la configuration géométrique de la sceéne influe
sur le nombre d’échantillons nécessaires pour assurer la convergence de la réponse du filtre.

La configuration géométrique est statique, chaque scénario est simulé 100 fois. Les variations
de réponse du réseau sont donc uniquement liées aux erreurs d’estimation des matrices de
corrélation et non a des effets de dynamique du porteur, des satellites ou des brouilleurs.

En traitement spatial pur, la stabilité de la réponse en phase d’un réseau est indépendante de la
modulation traitée.

Dans toute la suite de cette partie, on se place dans le cas idéal ou le filtre est appliqué aux
échantillons qui ont servi a ’estimer. Le cas ou le filtre est appliqué sur d’autres échantillons (plus
réaliste pour un systéme temps réel) sera présenté et discuté dans la 3° partie de ce document.

2.4.2 Diagonal Loading :

Les matrices de corrélation utilisées pour adapter la réponse du réseau sont estimées a partir
des signaux regus, elles différent donc de la matrice asymptotique. Or, la sensibilité d’un réseau aux
erreurs d’estimation de la matrice de corrélation augmente avec la norme du vecteur pondération
[12]. Aussi, un moyen de stabiliser la réponse d’un réseau est-il d’imposer une contrainte sur cette
norme. En pratique, la solution couramment utilisée [12] consiste a charger la diagonale de la
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matrice de corrélation pour le calcul des pondérations, ce qui revient a augmenter artificiellement et
a stabiliser le plancher de bruit thermique vu par le réseau :

R >R+ Al (2.142)

Cette approche se justifie de la maniére suivante dans le cas d’une contrainte linéaire :

w =argminw"Rw sous contrainte w"w, =1 et w'w =7, (2.143)

On écrit alors le Lagrangien de la quantité & minimiser :
L=w'"Rw+aW'w,-D)+a" (Wl w-1)+A(w'w-T)) (2.144)
En différentiant par rapport a w et en égalant le résultat a zéro, on obtient :

S—L:(R+/1.I)w+aw0:0 = w=-a(R+1D)"w, (2.145)
w

Et finalement, en réintroduisant la contrainte linéaire associée a o :

 R+AD T w,
wo(R+AD" w,

(2.146)

On appelle alors facteur de charge le ratio /o ou o représente la puissance du bruit
thermique. Des techniques numériques itératives existent pour choisir le meilleur facteur de
charge dans des configurations particuliéres [12] de puissance ou de position des interférences. Par
contre, le choix n’est plus optimal si on s’¢loigne de ces configurations. Aussi en régle générale, le
facteur de charge est-il déterminé empiriquement, sa valeur est généralement de quelques dB.

Cette technique a été développée pour les méthodes de minimisation de puissance sous
contrainte linéaire. En effet, dans le cas d’une contrainte quadratique, 1’introduction de la
contrainte sur la norme du vecteur pondération conduirait a choisir w comme un vecteur propre de
(R + AI)'T, mais pas forcement le vecteur propre principal. L’effet stabilisant n’est donc pas
garanti sur ce type de méthodes.

Dans cette partie, on ne présente que les résultats obtenus avec les réseaux r4 et r7. En effet,
nous avons constaté d’apres nos simulations que si les deux réseaux a quatre capteurs (4 et r4t) ont
des performances moyennes différentes selon la géométrie du scénario, I’écart-type du gain et la
moyenne des sauts de phase évoluent de la méme fagon avec le nombre d’échantillons exploités.

a) En présence de bruit thermique uniquement :

En I’absence de Diagonal Loading (colonne de gauche), les réseaux affichent un gain moyen
¢levé : le réseau s’adapte aux propriétés instantanées de 1’environnement électromagnétique et non
a ses propriétés moyennes. En contrepartie, I’écart type est élevé et la phase totalement instable.
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Fig. 2.19 : Taille des échantillons, bruit blanc, réseau r4.
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Fig. 2.20 : Taille des échantillons, bruit blanc, réseau r7.

Pour chaque méthode de traitement, la convergence en fonction du nombre d’échantillons est
la méme pour les deux configurations géométriques. Pour 1’Inversion de Puissance, 1’écart-type du
gain et la moyenne des sauts de phase diminuent avec 1’augmentation du nombre d’échantillons
exploités. Par contre, ce n’est pas le cas pour la méthode OSINRM (représentée en rouge) : le
nombre d’échantillons n’a pas d’influence notable.

Le seul effet du Diagonal Loading sur les méthodes de minimisation de puissance sous
contrainte quadratique semble étre d’en dégrader les performances moyennes. Aucun effet
stabilisant n’est observé.

Avec un facteur de charge de 3 dB, les réponses moyennes des réseaux adaptés par Inversion
de Puissance convergent rapidement vers leurs valeurs asymptotiques, les sauts de phase sont en
moyenne inférieurs a 15°. Lorsque le nombre d’échantillons atteint quatre fois la taille des réseaux,
I’écart type est effectivement inférieur a 3 dB et la moyenne des sauts de phase inférieure a 10°.

b) En présence des brouilleurs 1 & 2 :

En présence d’interférences fortes, la réponse du réseau r4 est naturellement stabilisée pour
les deux méthodes de traitement (figure 2.21). En effet, de part leur puissance, les deux sources
interférentes consomment les trois degrés de liberté du réseau et controlent donc totalement sa
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réponse (parg. 2.5.1). Un Diagonal Loading de 3 dB accélére encore la convergence mais au prix
d’une dégradation de performances moyennes de 1’ordre de 1.5 dB pour I’inversion de puissance.
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Fig. 2.21 : Taille des échantillons, brouilleurs 1 & 2, réseau r4

En présence de ces mémes brouilleurs, le réseau r7 dispose encore de plusieurs degrés de
liberté. Aussi, sa réponse est-elle moins stable. On peut en effet observer sur la figure 2.22 ci-
dessous que pour 4m échantillons exploités, un facteur de charge de 3 dB ne suffit pas a garantir un
¢cart-type du gain inférieur a 3 dB ni des sauts de phase inférieurs a 15°. Toutefois, un facteur de
charge de 6 dB suffit a garantir ces seuils sans dégrader les performances moyennes du réseau
adapté avec une contrainte linéaire.
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Fig. 2.22 : Taille des échantillons, brouilleurs 1 & 2, réseau r7

Le méme type d’observation a été fait sur le réseau r4 en présence d’un seul brouilleur : la
phase est relativement stable en direction du signal si celui-ci est suffisamment ¢éloigné de la
direction interférente : pour 4m échantillons et un Diagonal Loading de 3 dB les sauts moyens sont
de I’ordre de 5°. Par contre, la réponse en phase est d’autant plus instable que les directions des
signaux utiles et interférents sont proches.

Finalement, il semble que I’effet des sauts de phase soit plus contraignant que le gain du
réseau quant a la région de I’espace exploitable. Par exemple, si des sauts de phase inférieurs a 15°
sont nécessaires au suivi d’un satellite, alors le réseau r7, estimé avec 40 échantillons et chargé avec
un facteur de 3 dB, n’est pas en mesure d’assurer le suivi du satellite 1 (¢lévation de 10°) bien que
le bilan de liaison soit compatible avec un récepteur en état 3 (J/S < 54 dB).
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Une estimation des matrices de corrélation sur un plus grand nombre d’échantillons
permettrait de diminuer ces sauts. Cependant, pour les méthodes de minimisation de puissance sous
contrainte quadratique, le nombre d’échantillons nécessaires risque de devenir prohibitif, impliquant
une charge calculatoire plus lourde et un temps d’adaptation a 1’environnement trop long. On se
propose donc de s’orienter vers d’autres types de solutions, telles que 1’exploitation de la symétrie
dans le cas du réseau r7 pour en stabiliser la réponse en phase.

2.4.3 Réseaux symétriques et pondérations conjuguées :

Si le réseau posséde un centre de symétrie, ’application de pondérations complexes
conjuguées sur les capteurs symétriques permet de garantir une réponse réelle du réseau (parg.
2.1.2.b). Cette propriété peut étre exploitée afin de stabiliser la réponse en phase du réseau r7
hexagonal a sept éléments.

5

Fig. 2.23 : Réseau r7 symétrique

Supposons que le réseau soit numéroté de la maniere suivante : le capteur central porte le n°1,
puis on numérote de 2 a 4 les capteurs d’un sous-réseau étoile a trois ¢léments et on termine la
numérotation en prenant dans 1’ordre les symétriques des capteurs 2 a 4 (voir Fig. 2.23 ci-dessus).
Le capteur central est pris comme référence pour les mesures de phase. Dans ce cas, quelle que soit
la direction d’arrivée d’un signal, le vecteur directionnel a du réseau possede la structure suivante :

1 1 a a
H H T
a=|a |etaa’ =|a, aa  aa, (2.147)
* * * H * T
a a, aa aa

ou a, correspond aux capteurs 2 a 4. D’ou la forme générale de la matrice R de corrélation du
réseau mis en présence de plusieurs signaux et de bruit thermique :

" , o un nombre complexe
a P P
P un vecteur (3,1)
R=| P R, R/ |avec ' y (2.148)
. . R, une matrice (3,3) telleque R, = R;
P" R, R;

R, une matrice (3,3) telleque R, = R}

Deux techniques sont alors envisageables pour déterminer le vecteur pondération du réseau :
une, dite ‘Globale’, qui prend en compte la matrice de covariance compléte, et une, dite ‘Partielle’,
qui ne tient compte que de la part de R correspondant au sous-réseau étoile a 4 capteurs (1 a 4).
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a) Méthode Globale :

Pour cette technique, la contrainte n’est ni linéaire ni quadratique. Elle consiste juste a
imposer une forme symétrique conjuguée au vecteur pondération. La formulation est la suivante :

w = argmin(w” Rw) sous contrainte w = [1 w, W, ]T (2.149)

Pour résoudre (2.149), on réécrit la fonctionnelle & minimiser en utilisant (2.148) et la forme
de la contrainte en (2.149) :

wRwW=a+w/P+w/ P +P"w +P'w; +w/Rw, +w/ Riw, +w/ R,w, +w/'RIw; (2.150)
La nouvelle expression obtenue est différentiée par rapport a w, puis égalée a zéro, aboutissant a :
P+Rw, +R/w; =0 (2.151)

Toutes les grandeurs complexes sont ensuite décomposées en partie réelle et partie imaginaire, d’ou
le systéme résultant :

{Re(P) +Re(R, + R} )Re(w,)+Im(R} —R,)Im(w,) =0 (2.152)

Im(P) + Im(R, + RY)Re(w,) + Re(R, —RY)Im(w,)=0
Et finalement, la résolution de ce systéme donne :

Im(w,)=D[ImR” +R,)(Re(RY +R,))" Re(P)—Im(P)]
Re(w,)=—Re(R” +R,))'[ImR? —R )D[ImR” +R,)Re(R” +R,))" Re(P)—Im(P)|+ Re(P)]
avec D=[Re(R, ~RY)-ImRY +R,)(Re(R” +R,))" InRY -R,)|"
(2.153)

b) Méthode partielle :

L’adaptation a I’environnement se fait ici a partir du sous réseau étoile formé des capteurs 1 a
4, puis le vecteur contrainte obtenu est complété afin d’étre appliqué au réseau symétrique.

Le vecteur pondération adapté au sous-réseau est normalisé par son premier ¢lément :
~ a
W=l w] (2.154)

On suppose le sous réseau capable de rejeter tous les signaux interférents. Dans le cas d’un
brouilleur de forte puissance, ceci revient a placer un zéro parfait dans la direction interférente
(parg. 2.2.6 a & b). En reprenant la notation de (2.147), on a alors :

w1 a’] =1+wla=0 (2.155)

D’ou wi a, estréel et donc égal a son conjugué, 2.155 peut étre réécrit comme :
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O:1+%[W1Hal+wfaf]:%[2 w’ willl al a”| (2.156)

Finalement, le vecteur pondération permettant au réseau symétrique de placer un trou dans la
direction interférente est obtenu en divisant par deux les pondérations des ¢léments périphériques

du sous réseau, puis, en appliquant les conjugués des poids résultants aux capteurs diamétralement
Opposes :

w=[l 12w’ 12w (2.157)

A la différence de la méthode précédente, ce filtre colite la moiti¢ des degrés de liberté¢ du
réseau. Un réseau a 7 capteurs sera donc au mieux capable de rejeter 3 directions interférentes.

c) Performances :

On ne présente dans un premier temps que les résultats obtenus pour I’Inversion de Puissance
et la méthode Globale. En effet, 1’effet stabilisant escompté n’a pas ét€¢ observé sur la méthode
OSINRM, les raisons sont détaillées en fin de paragraphe.

Quatre traitements sont comparés : le traitement classique par Inversion de Puissance du
réseau r7 (PI en bleu), le traitement par la méthode dite ‘Partielle’ (Plyaricl €n vert), le traitement par
la méthode dite ‘Globale’ (Global en orange) et enfin, le traitement par Inversion de Puissance
n’exploitant que le sous-réseau étoile r4t (Plsoys-réseau €0 NOIT).
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Fig. 2.24 : Taille des échantillons, bruit blanc, réseau r7 symétrique

En bruit blanc avec un Diagonal Loading de 3 dB, les quatre méthodes affichent les mémes
comportements en termes de gain. Les centres de phase sont immobiles pour les deux nouvelles
méthodes. Ceci n’est pas forcement évident car une réponse réelle du réseau n’interdit pas des sauts
de phase de 180° ; en effet, en 1’absence de Diagonal Loading la moyenne des sauts de phase n’est
pas nulle (figure 2.24 gauche, courbes vertes et orange).

Comme illustré sur la figure 2.25 (représentant le gain et les sauts de phase moyens, avec
leurs écart-types correspondants), en présence d’interférences, les performances moyennes de la
méthode Globale (orange) sont le plus souvent comprises entre celles obtenues a partir des réseaux
r4t et r7 en termes de gain en SINR. Par contre 1’écart type sur le gain est important et des sauts de
phase de 180° sont fréquents. Ces sauts de 180° ne font pas décrocher les boucles de phases mais ils
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pourraient entrainer des erreurs de démodulation des signaux. Les performances moyennes de la
méthode ‘Partielle’ (vert) sont moins bonnes en termes de gain. Cette méthode semble par contre
avoir une réponse en phase tres stable, mais cette stabilité n’est en fait qu’apparente et est propre a
cette configuration géométrique particuliere (voir Fig. 2.26).
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Fig. 2.25 : Taille des échantillons, brouilleurs 1 & 2, réseau r7 symétrique, cible au zénith.

Les figures 2.26 et 2.27 résultent de simulations globales et sont construites de la méme fagon
que les figures 2.14 et 2.16 au paragraphe 2.3.5. Elles présentent le gain moyen en SINR et la
moyenne de sauts de phase, en fonction du nombre d’échantillons utilisés pour former les matrices
de corrélation des réseaux, pour le sous-réseau r4t et le réseau r7 adapté en exploitant ou non sa
symétrie.

On observe toujours, a partir de la figure 2.27, que les méthodes de minimisation de puissance
sous contrainte quadratique peuvent permettre d’obtenir un meilleur gain en SINR qu’avec une
contrainte linéaire. Cependant, d’apres la figure 2.26 on voit que la phase est encore largement
instable tant que les interférences ne consomment pas tous les degrés de liberté¢ du réseau, et ce
méme lorsque la méthode partielle est appliquée.

Quant aux méthodes de minimisation de puissance sous contrainte linéaire, on a pu observer
que la réponse en phase peut subir des sauts important pour des directions des satellites proches des
directions interférentes. Toutefois, ce constat n’est pas génant puisque dans ces régions le bilan de
liaison n’est généralement pas satisfaisant non plus. On peut en effet observer sur la figure 2.26 que
pour les satellites dont le SINR dépasse le seuil de poursuite, les sauts de phase sont inférieurs a 15°
en moyenne, si la matrice de corrélation est estimée sur 35 échantillons avec un Diagonal Loading
de 3 dB. Ils sont inférieurs a 10° si la matrice est estimée sur 70 échantillons avec le méme facteur
de charge. Dans ces mémes cas, la réponse en phase de la méthode Plpartiel est nulle sur tout
I’espace. Cependant, en termes de gain en SINR, les performances de cette méthode sont toujours
sensiblement inférieures a celles du sous-réseau.
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Moyenne des Sauts de Phase en Fonction du Nombre d Echantillons, Diag Load +3 dB, Seuil : 41dB
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Fig. 2.26 : Réseau symétrique et sauts de phases en systémes sans défaut.
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Fig. 2.27 : Réseau symétrique et gain moyen en SINR en systémes sans défaut.

Enfin, on s’intéresse plus particuliérement a la méthode Globale. On note qu’en présence

d’interférences, son gain en SINR est en moyenne compris entre ceux obtenus avec le réseau
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complet sans exploiter sa symétrie et avec le sous-réseau, tous deux contraints linéairement (Fig.
2.27). Par exemple, dans le cas particulier d’un satellite au zénith (illustré sur la figure 2.25), la
méthode Plpartiel ne permet pas d’exploiter les signaux issus de ce satellite alors qu’en termes de
SINR la méthode Globale permet de s’affranchir des interférences. Par contre, a I’inverse des filtres
contraints quadratiquement, les réponses en phase et en amplitude de la méthode Globale
deviennent instables en présence d’interférences (Fig. 2.26). La figure 2.28 aide a comprendre cette
derniére remarque. Elle représente deux exemples de diagrammes de phase du réseau r7 adapté par
la méthode Globale en présence des brouilleurs 1 & 2. Les brouilleurs sont repérés par des cercles
rouges. La région de phase nulle est représentée en vert, les régions a + et — 180° sont
respectivement en rouge et bleu. Comme la méthode Globale ne contraint que la phase a prendre
des valeurs multiples de 180°, son diagramme de rayonnement peut varier méme dans un
environnement stationnaire au sens large. Or les zéros du diagramme de rayonnement limitent les
zones a £ 180° de réponse en phase. La mise a jour du vecteur pondération peut donc facilement
entrainer des sauts de phase de 180°. Au contraire, la méthode Plpartielle contraint simultanément
la réponse en phase et en amplitude et stabilise donc les deux.

Global Global

Fig. 2.28 : Exemple de diagrammes de phase, réseau r7 symétrique, méthode Globale, 35 échantillons, DL +3 dB.

2.4.4 Conclusions :

La stabilité de la réponse des réseaux en régime stationnaire au sens large a été étudiée. Nous
avons évalué les comportements des deux familles de méthodes de minimisation de puissance : sous
contrainte linéaire et sous contrainte quadratique. Au sein de chacune d’elles, les comportements
des différentes méthodes sont trés proches. Par contre, une différence notable a été observée entre
ces deux familles de filtres adaptatifs. En effet, la réponse en phase des filtres adaptés sous
contrainte quadratique semble instable tant que tous les degrés de liberté¢ du réseau ne sont pas
consommes par les interférences. En outre, le diagonal Loading n’a pas d’effet stabilisant sur ce
type de filtres.

En outre, dans le but de renforcer la stabilité¢ de phase des filtres, la symétrie du réseau r7
hexagonal a 7 capteurs a été exploitée afin de contraindre une réponse réelle du réseau. Dans ce
sens une nouvelle méthode dite ‘Globale’ a été développée. Bien qu’efficace en présence de bruit
thermique, cette méthode n’empéche toutefois pas des sauts de phase de 180° en présence
d’interférences. Enfin, une technique dite ‘partielle’ a également été développée. Elle consiste a
calculer les poids pour un sous réseau étoile a quatre éléments, puis a les compléter afin de les
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appliquer au réseau r7 en exploitant sa symétrie. Cette technique s’avere inefficace envers les
méthodes de minimisation de puissance sous contrainte quadratique. Par contre, appliquée aux
méthodes adaptées sous contrainte lin€aire, cette technique permet de maitriser la phase du filtre,
méme en environnement non brouillé. En contrepartie, de par sa mise en ceuvre, elle ne dispose que
la moiti¢ des degrés de liberté du réseau pour rejeter les interférences.

Finalement, seules les méthodes de minimisation de puissance sous contrainte linéaire ont une
réponse en phase compatible avec un récepteur GNSS générique. En régle générale, il semble que
ces méthodes donnent de bons résultats avec un Diagonal Loading de 6dB et une estimation des
matrices de corrélation sur un nombre d’échantillons 5 a 6 fois supérieur a la taille du réseau (réseau
non symétrique ou dont la symétrie n’est pas exploitée). Dans ce cas, un satellite suffisamment loin
des interférences sera compatible avec un récepteur générique, tant du point de vue du bilan de
liaison que de la réponse en phase du réseau.

2.5. Modg¢le et impact des défauts

2.5.1 Un défaut Intrinseque : effet large bande :

Nous I’avons vu au paragraphe 2.3.4.a, devant I’augmentation des largeurs de bande des
signaux futurs, le modele bande étroite des signaux pourrait étre mis en défaut. Bien que valable
pour caractériser les signaux utiles lors de la définition des méthodes de traitement (2.3.4.b), il peut
toutefois étre mis en défaut dans certaines circonstances. En effet, en fonction de sa position, de sa
puissance et de sa bande, un seul brouilleur peut tendre a occuper plusieurs degrés de liberté de la
matrice de corrélation [19]. Pour le comprendre, considérons un réseau linéaire de capteurs espacés
de d. Entre deux capteurs consécutifs, le déphasage, pour un signal d’angle d’incidence 6, a la
fréquence f,, s’écrit :

_ 27f,dsin(6,)

Prsnr = . (2.158)

Si le spectre du signal est non nul entre les fréquences f1 et 2, au sein de la bande, le déphasage
sera compris entre les valeurs :

2afdsin(0,) _ 2a.dsin(9,)

C C

(2.159)

De maniére duale, I’effet produit sur le déphasage serait le méme pour un signal a la fréquence f,
arrivant d’une zone étendue sur le domaine angulaire [€;, €], pour laquelle le déphasage serait
compris entre les valeurs :

2nfydsin(@) 24, dsin(6,)
C C

(2.160)

Ainsi, pour le réseau, un signal de bande non nulle peut sembler arriver d’une région étendue
et non d’une direction discréte. Un tel signal peut occuper plusieurs degrés de liberté du réseau. Les
méthodes adaptatives basées sur la minimisation de puissance s’attachent a minimiser la puissance
des signaux dont les valeurs propres excedent le plancher de bruit thermique. Elles seront donc
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dégradées par effet large bande si un unique signal arrivant d’une direction discréte engendre
plusieurs valeurs propres supérieures au plancher de bruit thermique.

C’est le critére retenu par M. Zatman dans [19] pour déterminer la limite d’application du
mode¢le bande étroite des signaux. Pour le quantifier, il propose de décomposer un signal de bande
non nulle, de fréquence centrale f, et de DOA 6, en deux signaux a bande étroite non corrélées, de
puissance moiti¢ P,/2 et de méme DOA 6, Le spectre équivalent de ces deux signaux doit avoir
méme moyenne et méme variance que le signal d’origine. Dans le cas d’un brouilleur en bruit blanc
sur une bande B, la variance du spectre normalis¢ vaut :

fors ,
var(f) =5 [ 1= =2 @.161)
fo-3

2

Les deux brouilleurs a bande étroite sont donc situés a f, + &, avec :

B
k=——= (2.162)
243
La matrice de corrélation correspondant a ces deux signaux s’écrit :
P
R =7”[alalH +a,a!] (2.163)

On s’intéresse alors aux valeurs propres de R. Soit w un vecteur propre, w est dans le sous espace
engendré par les vecteurs directionnels a, et a, :

w=2xa, +ya, (2.164)

avec x et y deux scalaires. Par définition, on a :

Rw:i[mxa +myya, + my”ya, + mya ]
p ! 2 2 (2.165)

Rw = Axa, + Aya,

ou m désigne le nombre de capteurs du réseau et i le cosinus entre les deux vecteurs directionnels :

m=al'a, =al'a, (2.166)

my =a a,

L’équation 2.165 doit étre vérifiée quels que soient les vecteurs a, et a,, elle est donc équivalente au
systéme suivant :
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P P
bwm—A —bml// X

2 2 ( j:o (2.167)
P . B y

——my~ —m-A

2 2

ou le déterminant de la matrice dans 2.167 doit étre nul afin que chaque vecteur propre solution de
2.165 engendre un espace de dimension non nulle, ce qui implique :

A= %m(l +ly) (2.168)

Selon [19], le mode¢le bande étroite reste valable tant que la plus petite de ces deux valeurs propres
ne dépasse pas le plancher de bruit thermique o2, soit :

2Pb m(l - y])<1 (2.169)

2
(o2

Pour nos trois géométries de réseau, on considere le cas du brouilleur 1 (voir Fig. 2.8) sur une
bande de 40 MHz sur L1, les rapports brouilleurs a bruit (JNR) qui délimitent le seuil de validité du
modele bande étroite sont regroupés dans le tableau 2.29 ci-dessous. On note que les valeurs
théoriques sont en accord avec les résultats de simulation a quelques dixieémes de dB prés. Au-dela
de ces seuils, un signal interférent occupe donc plusieurs degrés de libert¢ du réseau, en
conséquence de quoi le nombre de signaux interférents que le réseau peut rejeter est réduit.

Réseau de capteurs | JNR seuil
espacés en A/2 (dB)
4 32.9
rdt 31.1
r7 28.1

Tableau 2.29 : Limite de validité en JNR du modé¢le bande étroite sur L1, brouilleur 1, B =40MHz.

2.5.2 Défauts technologiques de la chaine RF :

Avec I’aide des indications fournies par ThalésAvionics et les informations issues de la
bibliographie [20 ; 21 ; 22], nous avons défini un modele de défauts technologiques de chaine.

a) Les filtres :

A cause des dispersions de fabrication, les quatre filtres disposés en cascade en sortie de
chaque patch (voir parg. 2.3.3) présentent des écarts de fréquence centrale et de bande passante. Ces
écarts sont modélisés par des variables aléatoires indépendantes uniformément réparties entre -2
MHz et 2 MHz. Ces écarts engendrent des variations de gain et de phase dans la bande,
indépendantes entre les différentes voies. Un exemple est donné sur la figure 2.30 ci-dessous pour
un réseau a 7 voies.
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Fig. 2.30 : Exemples de défauts des filtres sur un réseau a 7voies.

b) Les patchs :

Les écarts statiques entre ¢léments (gain et phase) pouvant étre aisément compensés, ils ne
sont pas pris en compte dans un premier temps. Seules les oscillations sur la bande de traitement
sont considérées, elles sont supposées indépendantes des DOA. Le modéle général de la réponse en
fréquence du k'™ patch est alors le suivant :

H,(f)=1G,(f)+a,, cos2af xrip, |B+ 0y, Jkexpla + ff +a,, cos2af xrip, /B+p,,,))
(2.170)

Les indices g et ¢ désignent respectivement les coefficients affectant le gain et la phase. Les termes
Gy, a, et B sont identiques sur toutes les voies. Gy est le gain moyen des patchs ; il est modélisé en
dB sous forme d’un polyndéme d’ordre 2, valant 0 dB au centre de la bande et -1dB a £10 MHz, -4
dB a £20 MHz. Le terme a + ff désigne le temps moyen de propagation de groupe. B est la bande
de traitement, les autres termes sont des variables aléatoires. Le gain présente des oscillations de + 1
dB autour de la valeur moyenne, a, est donc pris uniformément réparti dans [0 10129.1]. De méme,
a, est pris uniformément réparti dans [0 2]°, traduisant des oscillation de + 2° autour de la valeur
moyenne. @y, €t ¢y, , quant a eux, sont uniformément répartis dans [0 360]°. Le terme rip désigne le
nombre d’oscillations sur la bande, il est pris uniformément réparti dans [0 2] et est identique pour
le gain et la phase.

Les oscillations en phase et en gain étant de faible amplitude la fonction de transfert peut-étre
approchée par :
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H, ()=~ [Go(f)—i- agy, cos(27y‘x rip, . [B+ @ )}x (1 +ixa,, cos(27_zf><rip¢,k /B+ @y, ))exp(a + ff)

(2.171)

Pour nos simulations, nous n’avons pas pris en compte le temps moyen de propagation de

groupe et nous avons approximé les termes de ‘faible’ amplitude a 1’ordre 1. La fonction de
transfert des patchs s’écrit alors :

H, (f)= Go(f)+ Ay COS(27?7FX ”pg,k/B + ¢0g,k)+ix Go(f)x A,k 005(27?fx rlpy},k/B+ (Do(p,k)

(2.172)
La figure 2.31 ci-dessous illustre un exemple de tirage de défauts pour un réseau a sept
capteurs.

Exemple de Diagrammes des Capteurs
1

|
10 15

Frequence ramenée

Phase ()

-10 -5

0 5 10 15
Frequence ramenée en bande de base (MHz)

Fig. 2.31 : Exemples de défauts des capteurs sur un réseau a 7 voies.
c) Défauts non linéaires :

Ces défauts affectent principalement les amplificateurs. On peut considérer deux sortes de non
linéarité : d’une part la saturation qui entraine 1’écrétage des signaux, et d’autre part la linéarité
imparfaite des composants.

Le controle automatique de gain permet de s’affranchir des effets de saturation. Les
caractéristiques non lin€aires des amplificateurs sont alors :

le point de compression a -1dB (point de fonctionnement de 1’amplificateur pour

lequel la puissance de sortie est diminué¢e de 1 dB par rapport a celle que
donnerait un amplificateur parfaitement linéaire),

les produits d’intermodulation.
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Un modele basé sur I’approche polynomiale permet de rendre compte de ces deux
phénoménes. Un modele d’ordre 3 est souvent suffisant ; dans ce cas, la tension de sortie v(¢) de
I’amplificateur est reliée a la tension d’entrée v (¢) par :

v.(t)=ayv,(t—1)+a,v: (t—1,)+av. (t—1,) (2.173)
Supposons que I’entrée soit sinusoidale :
v,(t) = Acos(wt)

2 2

Sa, 4 cos[w(t — 13)]} + aZ; (1+ cos[2w(t — 7,)])+ a3f cos[3w(t —,)]

v, (t) = A{a1 cos[w(t —z,)]+
(2.174)

La sortie de I’amplificateur contient une composante continue et des composantes a 2 et 3 fois la
fréquence d’entrée. Ces composantes ne posent pas de réel probléme puisqu’elles sont éliminées par
filtrage (voir parg. 2.3.3). Finalement, la composante restante est indépendante du coefficient a , de
non linéarité d’ordre 2 de I’amplificateur. Ces trois coefficients étant différents pour chaque
amplificateur, ils engendrent un déappairage en phase et en amplitude entre les différentes voies du
réseau. Bien que ce déappairage dépende de I’amplitude du signal d’entrée, il est de méme nature
que les défauts précédents.

Considérons maintenant un signal d’entrée composé de 2 harmoniques voisines et écrivons la
part de la sortie qui ne sera pas éliminée par le filtrage :

v, (t) = cos(w,t) + cos(w,t)

a, {cos|w, (t — 7)) ]+ cos[w, (t - 7)) ]} + 9% {cos[w, (¢ = )]+ cosw, (1 = 7)) I}
Vs in band (1) =
+ % {cos[(2w, —w,)(t —7,)]+ cos[(2w, —w)(t —7,)]}

(2.175)

La sortie contient toujours une version de 1’entrée dont I’amplitude et la phase sont modifiées, mais
elle contient aussi des composantes a des fréquences voisines, dues aux produits d’intermodulation.
La non linéarit¢ des amplificateurs fait donc apparaitre, en présence de plusieurs signaux, des
signaux parasites qui ne possedent pas les mémes caractéristiques (amplitude, phase, fréquence) que
les signaux d’entrée.

La non linéarité des amplificateurs produit donc un effet d’'une autre nature que les défauts
précédemment décrits, en faisant apparaitre des signaux interférents virtuels différents sur chaque
voie. Toutefois, selon [20], si I’on considére les termes d’ordre 3 équivalents de chaque voie, alors
une condition suffisante pour que les interférences soient éliminées est :

lay, —ay,| < 047 (2.176)

J.(%\,)2

Ou J désigne la puissance interférente, N la puissance du bruit thermique dans la bande et n et m
deux voies spatiales du réseau. Dans la suite, on considére que cette condition est satisfaite : et on
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ne s’intéresse donc pas a I’impact des produits d’intermodulation sur les performances des filtres
adaptatifs.

d) Les phénomeénes de couplage :

Ces phénomenes sont d’origine électromagnétique et causent, en sortie de chaque capteur, un
mélange des sorties qu’on aurait eu en I’absence de couplage. D’apres [20], les effets de ce mélange
peuvent étre négligés si les coefficients de couplage sont inférieurs a -15dB en amplitude. Nous
nuancerons ce résultat dans la partie IV de ce document qui est entierement dédiée aux antennes et
phénomeénes de couplages.

2.5.3 Impact des défauts sur les performances des méthodes :

Nous évaluons maintenant I’impact des défauts sur les performances des filtres adaptatifs en
simulations globales (voir parg. 2.3.1). Les figures ci-dessous sont obtenues de la maniére suivante :
une observation de la constellation GPS est faite par %2 heure sur une journée de maniere a parcourir
I’ensemble des configurations géométriques possibles. Les résultats moyens présentés sont d’abord
moyennés sur 100 simulations de Monte-Carlo sur les tirages de bruit et des défauts, puis sur les 48
observations journaliéres. Le gain moyen du réseau en SINR, borné par ses valeurs minimales et
maximales sur les 48 observations, est présenté pour 1’ensemble des méthodes et réseaux envisagés.
Sur chaque figure, de gauche a droite séparées par un trait noir vertical, sont représentées les
performances sans défaut, en présence des défauts d’antenne uniquement, en présence des défauts
des filtres uniquement puis en présence de tous les défauts.

Les résultats obtenus avec les signaux ‘BOC(10,5) sinus’ ne sont pas présentés car les

performances sont bornées par celles obtenues avec les signaux ‘BPSK(10)’ et ‘BOC(15,2.5)
cosinus’.

Gain moyen du réseau, Bruit Blanc, BPSK(10) Gain moyen du réseau, Bruit Blanc, BOC(15,2.5)cos
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Fig. 2.32 : Impact des défauts en I’absence d’interférence.

En I’absence d’interférences (figure 2.32) les défauts ne dégradent pas la réception des
signaux BPSK(10). Par contre les signaux BOC(15,2.5) sont atténués de plus de 2 dB par les
défauts des capteurs. En effet, la réponse moyenne parabolique de ces derniers cause une perte de

2.25 dB a £15MHz, c'est-a-dire a la fréquence centrale des lobes principaux des signaux
BOC(15,2.5).
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Fig. 2.33 : Impact des défauts en présence des sources interférentes 1 & 2.

En présence de brouillage par contre (figure 2.33), les défauts des filtres sont prépondérants
devant ceux des antennes. Ils ont un impact identique et de méme importance pour les trois
modulations considérées. De méme qu’en I’absence d’interférence, on observe un écart de 1’ordre
de 2dB entre les signaux BPSK(10) et les signaux BOC(15,2.5).

Les méthodes de minimisation de puissance sous contrainte quadratique semblent Iégerement
moins dégradées que celles sous contrainte linéaire, mais I’écart n’est pas significatif. Au sein de
chaque famille de méthodes, la présence des défauts et des interférences réduit ’écart de
performances obtenues avec les différentes contraintes.

Pour la configuration de brouillage testée (JNRgiopas = 40dB), la présence des défauts
technologiques se traduit par la perte de la solution de navigation sur la plupart des 48
configurations simulées. En I’absence de défaut, au contraire, la solution de navigation est toujours
disponible dans les mémes configurations géométriques.

Physiquement, I’ensemble des défauts se traduit par un déappairage des différentes voies du
réseau. Ainsi, les déphasages ne sont plus cohérents entre les capteurs du réseau et un signal issu
d’une direction discréte peut sembler provenir d’une région étendue. Ce phénomeéne étant déja
observable pour une CWI (Continuous Wave Interferer) de forte puissance, il est d’autant plus
important si le signal est large bande, pour lequel la région d’ou semble provenir le signal est
différente pour chaque fréquence considérée. La figure 2.34 ci-dessous illustre cette étendue
apparente de la région d’arrivée des signaux. On y représente la répartition spatiale de 1’énergie vue
par le réseau carré r4 au centre de la bande, au moyen d’un estimateur de Capon (voir Annexe 4),
lorsque celui-ci est en présence des brouilleurs 1 & 2. Sur la partie gauche de la figure, les défauts
technologiques ne sont pas pris en compte ; on note toutefois une certaine étendue spatiale du
brouilleur 2 en particulier (JNR = 40dB) due a I’effet large bande (voir parg. 2.5.1). La partie droite
de la figure est obtenue pour un tirage donné des défauts des capteurs et des filtres. On observe
alors que la puissance interférente est étalée spatialement. Le brouilleur 1 est difficilement
localisable et la région d’arrivée du brouilleur 2 n’est plus centrée sur sa DOA réelle. Les défauts
technologiques peuvent donc causer des erreurs de pointage. On observe, principalement dans le cas
sans interférence (Fig. 2.32), que ces erreurs de pointage n’affectent quasiment pas les méthodes
exploitant la connaissance des DOA. En effet, de part la taille des réseaux, 1’ouverture a 3 dB d’un
faisceau est suffisamment grande (de 1’ordre du stéradian pour le réseau r4) pour que le dépointage
n’engendre pas de perte de gain significative.
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-90 4 f -90
-100 0.5 1 F-100
° S
o o
Q -110 8 -110
) )
& 120 7 120
) -0.5 Q )
: -130 ; 5 -130
-0.5 0 0.5 -0.5 0 0.5
sin(0)sin(¢) sin(0)sin(¢)

Fig. 2.34 : Estimateur de Capon des DOA, sans et avec défauts RF, sur le réseau r4.

Du point de vue du réseau, ce phénomene d’étalement spatial se traduit par une augmentation
du nombre de degrés de liberté consommeés par chaque brouilleur. Ceci est illustré sur le tableau
2.35 ci-dessous ou sont indiquées les valeurs propres de la matrice de corrélation du réseau carré r4
lorsqu’un signal interférent de JNR 60dB est situé a une élévation de 10° par rapport au plan du
réseau. Le plancher de bruit est pris a -128 dBW. Dans ces conditions, en présence de défauts, la
réjection d’'une CWI consommerait deux degrés de liberté¢ du réseau et un brouilleur large bande
suffirait a saturer totalement le réseau.

(JN;lzggloacllB) / Sans défaut Avec défauts

Valeurs propres (dBW) (dBW)
-62 -65

CWlala
-128 119

fréquence la

plus défavorable -128 -128
-128 -128
-62 -63
-100 0

Large bande 18 b
-128 93

Tableau 2.35 : Défauts et degrés de liberté du réseau r4

Attention toutefois, les chiffres présentés dans ce tableau ont été obtenus pour un tirage
particulier des défauts et chaque nouveau tirage donnerait des valeurs différentes, mais des
conclusions identiques quant au nombre de degrés de liberté consommés. Ainsi, il semble qu’il
s’agit d’un probléme de degrés de liberté disponibles et qu’il suffirait d’en augmenter le nombre
pour lutter contre I’effet des défauts. Ne souhaitant pas augmenter le nombre de capteurs, pour
rester a taille de réseau identique, le traitement STAP (Space Time Adaptive Processing) peut
constituer une alternative intéressante par I’ajout de degrés de liberté temporels (ou fréquentiels).
C’est la solution que nous proposons et détaillons dans le chapitre 3.

107



2.6. Synthese, conclusions

Nous ne nous sommes intéressés qu’a des méthodes de type DMI (Direct Matrix Inversion),
qui exploitent donc I’'inverse de la matrice de corrélation du réseau. Par le passé, la charge
calculatoire imposée par le calcul de cette matrice inverse rendait ce type de méthodes
incompatibles avec des applications en temps réel. Aussi des méthodes itératives ont-elles été
développées afin d’alléger la charge calculatoire. En s’adaptant progressivement a 1’environnement,
ces méthodes ont 1’avantage d’éviter les sauts de phase dus a la mise a jour du vecteur pondération.
Toutefois, elles ne sont pas toujours capables d’éliminer totalement les brouilleurs et peuvent se
contenter de les ramener a un niveau proche du niveau de bruit. Un exemple de ce type de méthodes
est décrit dans [23]. Certaines méthodes itératives de type LMS (Least Mean Square) ou RLS
(Recursive Least Square) convergent asymptotiquement vers les solutions DMI, le temps de
convergence est long (quelques milliers d’itérations) et dépend de I’environnement. Cet effet
mémoire rend ces méthodes mal adaptées a des systémes embarqués sur des mobiles de dynamique
¢élevée.

Si les directions des satellites utiles sont disponibles, il ne fait pas de doute que la solution
idéale en termes de précision de localisation consiste a utiliser un formateur de Capon par satellite.
Cette solution permet de maximiser le SINR pour chaque signal utile, mais elle nécessite autant de
connexions avec le récepteur que de satellites visés. Dans le but de réaliser un systéme compatible
avec les récepteurs actuels (interchangeable avec I’antenne classique), on ne s’intéresse donc
qu’aux réseaux mono-sorties, ce qui exclue les formateurs de Capon.

Classiquement en traitement d’antenne, le critére de performance porte sur la maximisation du
rapport signal a bruit. Nous avons montré que pour les applications de navigation par satellite, ce
critére n’est pas représentatif des performances du réseau. En effet, une bonne précision de
localisation requiert non seulement un bilan de liaison satisfaisant mais aussi une diversité angulaire
des sources. Un critére de sélection des méthodes a donc été mis en place. Il intégre conjointement
la géométrie de la sceéne, a I’aide du GDOP propre aux systémes de navigation par satellite, et les
SINR relatifs a chaque satellite visible du réseau. Ce critére permet de caractériser I’impact du
réseau sur la précision finale de localisation.

Plusieurs méthodes spatiales ont ensuite été testées en simulations parfaites (sans défaut
technologique) avec plusieurs géométries de réseaux. Globalement, nous avons observé que 1’écart
entre les performances des différentes méthodes diminue lorsque le nombre de brouilleurs
augmente. De plus, a complexité calculatoire équivalente, les méthodes exploitant la connaissance a
priori des DOA ne permettent pas forcément d’aboutir a une meilleure précision de localisation.

Nous avons ensuite mis en évidence qu’un brouilleur large bande peut consommer plusieurs
degrés de libert¢ d’un réseau spatial. Pour les défauts linéaires de chaine également simulés
(déappairage et oscillations des réponses en fréquence des capteurs, déappairage des filtres), nous
avons constaté le méme phénomeéne : une augmentation du nombre de degrés de liberté consommés
par un signal de forte puissance. Dans les deux cas, 1’effet induit est une réduction du nombre de
signaux interférents que le réseau peut rejeter. Ainsi, un réseau a sept ¢léments est moins sensible
aux défauts qu’un réseau a quatre éléments.

Toutes les méthodes de traitement étudiées peuvent étre séparées en deux catégories : les
méthodes de minimisation de puissance sous contrainte quadratique ou linéaire. La convergence de
ces méthodes, en simulations parfaites et en traitement spatial pur, a été étudi¢e en fonction de la
durée d’estimation des matrices de corrélation des réseaux. L’utilisation de réseaux symétriques,
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permettant une sortie de filtrage réelle, a également été étudiée afin d’annuler le jitter de phase en
régime stationnaire. Nous avons pu vérifier que le jitter est effectivement annulé, mais au prix d’un
réseau deux fois plus grand et moins performant que le réseau non symétrique, en présence
d’interférences. L’étude de ces réseaux n’a pas été retenue pour la suite de ce document.

La réponse en phase des méthodes a également été étudiée. Celles exploitant une contrainte
quadratique se sont avérées incompatibles avec un récepteur GNSS générique car trop instables en
régime stationnaire (au sens large). Ces méthodes n’étant pas significativement plus robustes aux
défauts que celles basées sur une contrainte linéaire, leur étude ne sera pas approfondie dans la suite
de ce document.

Finalement, seules les méthode aveugles, de minimisation de puissance sous contrainte
linéaire, sont compatibles avec un récepteur GNSS générique, du point de vue du nombre de
connexions et de la stabilité de la réponse en phase. De plus, elles permettent une autonomie totale
vis-a-vis de la plateforme et du récepteur et donc une interchangeabilité avec une antenne classique.
L’Inversion de Puissance, notamment, s’est avérée étre une des méthodes les plus simples et les
plus efficaces pour un réseau parfait. C’est donc celle que nous envisageons dans la suite de ce
document. Cependant, tout comme les autres méthodes, elle a montré ses limites en présence de
défauts. Le challenge consiste alors a la robustifier afin de restaurer les performances obtenues en
systémes parfait (le principal effet des défauts est de faire augmenter la dimension du sous espace
interférent). Pour cela, il faut pouvoir augmenter le nombre de degrés de liberté disponibles sans
augmenter la taille des réseaux. Nous proposons alors, dans la partie suivante, d’ajouter des degrés
de liberté temporels au réseau spatial et d’évaluer les algorithmes adaptatifs de traitement spatio-
temporel ainsi définis.
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3. Le traitement STAP

Cette partie considere le traitement adaptatif Spatio-Temporel comme un perfectionnement,
un moyen de robustifier le traitement spatial pur. Aprés une mise en place du modele des réseaux
STAP, 4 filtres basés sur des approches traditionnelles sont présentés et analysés. La faiblesse des
approches classiques vis-a-vis du traitement des signaux GNSS est mise en relief, avant de
présenter le traitement optimal pour ces signaux. La robustesse aux défauts linéaires de chaine, la
convergence et en particulier la stabilit¢ de la réponse en phase des réseaux STAP sont ensuite
¢valuées avant de conclure cette partie sur le choix du meilleur compromis.

3.1. Introduction au traitement d’antennes Spatio-Temporel

3.1.1 Définition, Intéréts du traitement STAP :

Les méthodes adaptatives de filtrage spatial précédemment décrites, appliquées a des « petits
réseaux » d’antennes ne permettent de rejeter qu’un nombre limité¢ de brouilleurs. D’autre part,
I’estimation de ce nombre repose sur I’hypotheése que les signaux interférents sont décorrélés les uns
des autres. En pratique, le systéme sera implanté sur un porteur dont la géométrie est susceptible de
causer des multitrajets en direction des capteurs. Au niveau du réseau, ceci se traduit par deux
phénomenes : d’une part le nombre apparent de brouilleurs peut augmenter et d’autre part certains
de ces brouilleurs risquent alors d’étre corrélés entre eux. En outre, les défauts de chaine causent
une augmentation du rang du sous espace des interférences. D’ou la nécessité d’ajouter des degrés
de liberté¢ a notre systéme. Ne souhaitant pas augmenter la taille du réseau (et donc le nombre de
capteurs) a cause d’une contrainte initiale de notre étude, il nous est alors paru judicieux d’utiliser
des propriétés temporelles (ou fréquentielles) des signaux captés. La mise en ceuvre spatio-
temporelle ou STAP (Space Time Adaptive Processing) des filtres a donc été effectuée.

Te - » Te |
" \ _\; STAP You
"'::::::::::::g —
Te /> Te —/ WO
Ym

Fig. 3.1 : Principe du filtrage Spatio-Temporel.
Le traitement STAP, consiste a ajouter des degrés de liberté temporels au réseau, en plagant
des lignes a retard en sortie de chaque capteur. Le traitement est effectué¢ en numérique, au moyen

de filtres FIR (Finite Impulse Response) adaptatifs, les lignes a retard étant espacées de la période
d’échantillonnage Te. Selon le théoréme de Shannon, la période d’échantillonnage doit vérifier :

Te<1/B 3.1)
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ou B désigne la bande de traitement. Comme illustré sur la figure 3.1, la sortie du réseau est alors
obtenue en sommant les sorties pondérées de chacune de ces lignes.

Le traitement STAP utilise donc conjointement les propriétés spatiales et temporelles des
signaux. Ainsi, les multitrajets des brouilleurs de forte puissance peuvent étre ramenés a un niveau
proche du niveau de bruit. Pour cela, la durée des filtres FIR doit vérifier [20] :

(p—-DTe>r7,, (3.2)

ou p désigne le nombre de lignes a retard (Taps) de chaque FIR et 7. le retard maximum entre le
trajet direct et les multitrajets, pour chaque brouilleur. Cette durée est nécessaire pour que le
systéme puisse “s’apercevoir”’ qu’il recoit deux versions décalées d’un méme signal et non deux
signaux indépendants. Par exemple, un filtre disposant de 11 Taps et échantillonnant les signaux
recus & 50 MHz permettrait de reconnaitre des multitrajets retardés de prés de 2.10” secondes. Cette
assertion ne sera pas vérifiée dans la suite de ce document, car les multitrajets des signaux incidents
sur le réseau ne sont pas pris en compte dans nos simulations.

Par contre, une autre propriété intéressante de cette approche est qu’en augmentant d’avantage
le nombre de lignes a retard, les “trous” dans le spectre seront d’autant plus fins et il peut devenir
possible d’exploiter le signal issu d’un satellite placé dans la méme direction qu’un brouilleur a
bande étroite. En premicre approximation, le nombre N, de brouilleurs a bande étroite (supposés
répartis aléatoirement sur la bande) et le nombre N de brouilleurs a large bande (sur la totalité de la
bande GNSS), qui peuvent étre rejetés s’écrit [20] :

N,+ Np=mp—c (3.3)
ou m et ¢ désignent respectivement les nombres de capteurs et de contraintes.

3.1.2 Modéle des réseaux STAP et notations :

On rappelle [parg. 2.3.4] que dans le cadre de notre étude, en regard des puissances mises en
jeu, la traversée d’un réseau spatial par les signaux GNSS peut étre caractérisée par le modéle
bande étroite, alors que le modele large bande est nécessaire pour caractériser la traversée du
méme réseau par des signaux interférents de forte puissance (JNR de I’ordre de 30dB, voir parg.
2.5.1). En effet, dans ce dernier cas, le modéle bande étroite ne permet pas de rendre compte du
nombre de degrés de liberté¢ du réseau consommeés par un seul signal. Cependant, les effets d’un tel
signal sur la matrice de corrélation peuvent étre approchés par ceux d’une somme discréte de
signaux décorrélés a bande étroite [19]. Ainsi, apreés avoir défini le modele global large bande et
afin de pouvoir établir une expression analytique du formateur optimal, on se place dans le cas
particulier d’un réseau insaturé (i.e. capable de rejeter tous les interférents). Les signaux incidents
seront alors supposés a bande étroite en regard de 1’étendue spatiale du réseau (i.e. ils peuvent étre
caractérisés par un vecteur directionnel), et I’effet de la largeur de bande des brouilleurs de forte
puissance sera discuté en 3.5.2.c.

Dans un premier temps, le systéme est supposé parfait et la robustesse aux défauts des filtres
mis en ceuvre est présentée aux chapitres 3.4 et 3.6. On s’intéresse maintenant a la traversée du filtre
adaptatif a réponse impulsionnelle finie (FIR) en sortie de chaque capteur. Soit un filtre disposant
de p lignes a retard (Taps) séparées de la période d’échantillonnage Te. Une fois les signaux
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ramenés en bande de base et filtrés, le vecteur décrivant 1’état d’un signal interférent j(¢) a travers le
FIR peut s’écrire (la référence temporelle est prise en sortie d’un capteur) :

=L@ jt-Te)y - jt—(p-DTe)] (3.4)

Soit, dans I’espace des fréquences :

i ()= Jj(f)x[l exp(-2inf/Fe) - exp(=2ix(p-1)f/Fe) (3.5)

Le modele général caractérisant les signaux interférents j est donc le suivant :
y;(f)=a,,(0)®j(f) (3.6)

ou a,; est le vecteur directionnel du réseau et ‘® ’ désigne le produit de Kronecker. Dans toute la
suite, afin d’alléger les notations, la dépendance angulaire et le domaine d’application (temporel ou
fréquentiel) du vecteur directionnel seront omis.

Par transformée de Fourier inverse en ¢ = (, la matrice de corrélation du réseau STAP
correspondant a un brouilleur peut donc s’écrire :

Rj =7F " [aa” ® j, ()il ()}t =0) (3.7
Ri(,k) = r,(z, ~7,)

ol r;(7) désigne la fonction d’autocorrélation du signal j(#) pour un décalage temporel 7, / la '™
ligne et k la k™ colonne du réseau.

Dans la suite, conformément a I’introduction de ce paragraphe, les signaux sont supposés a
bande étroite a la traversée spatiale du réseau. Le caractére large bande peut étre conservé en regard
de la traversée des FIR. Sous cette hypothése, la matrice de corrélation du réseau STAP peut donc
se mettre sous la forme :

R; =R, ®R;; (3.3)

ou Rg; désigne la matrice de corrélation spatiale pure et Rz, la matrice de corrélation temporelle
pure, correspondant au signal interférent j(z).

Dans le cas particulier d’un brouilleur en bruit blanc, la matrice de corrélation totale du réseau
a m capteurs et p Taps, supposée ne contenir que les interférences et le bruit, peut donc s’écrire :

R=[c’1,+R,,[®1, =R, ®I, (3.9)

ou I, est la matrice identité d’ordre p.
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3.1.3 Formulation générale du probléme :

Le but de cette partie est d’implémenter une version STAP d’une méthode spatiale pure. Le
choix de la contrainte spatiale n’est pas discuté dans cette partie, et elle est simplement notée w;. Il
s’agit de compléter la contrainte de manicre a I’appliquer a un réseau Spatio-Temporel.

L’adaptation a I’environnement est ensuite faite par minimisation de puissance sous contrainte
linéaire :

w = argmin(w” Rw) sous contrainte w”w, =1
w

R'w, (3.10)

W=———
Hyp -1
w, R w,

La matrice de corrélation pouvant se mettre sous forme d’un produit de Kronecker, on
cherchera la contrainte solution sous la forme :

W, =W, ®c (3.11)

ou c est la contrainte temporelle (fréquentielle) a déterminer. Apres adaptation a I’environnement, le
vecteur pondération solution peut toujours se mettre sous forme d’un produit de Kronecker. Si les
interférences sont spectralement blanches, la partie temporelle de la contrainte n’est pas modifiée
par ’adaptation. On se place dans cette hypothese, le vecteur de pondération obtenu est donc du

type :

W=w;®c¢ (3.12)

Il s’agit alors de déterminer la contrainte temporelle ¢ la mieux adaptée au traitement des
signaux GNSS.

3.2. Formateurs classiques

Deux approches sont présentées dans ce chapitre. Dans la premicre on s’attache a maximiser
le SINR en sortie de réseau, dans la seconde on minimise I’erreur quadratique entre la sortie désirée
et la sortie réelle du réseau. Puis on étudie I’impact de la contrainte temporelle sur les bilans de
puissance (sur deux cas particuliers) et I’effet de ces filtres sur les signaux GNSS.

3.2.1 Maximisation du SINR CRPA :

On se place dans I’hypothese d’interférences spectralement blanches. On rappelle qu’en
regard des bandes et puissances mises en jeu, le modele ‘bande étroite’ des signaux est adopté pour
décrire le comportement des signaux GNSS a la traversée du réseau. D’apres la formulation 3.12 du
vecteur de pondération, la puissance utile en sortie du réseau s’écrit alors :

u

Brcars = P, <E|(w; ®0)" (2 @u, ) | (3.13)
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ou P, désigne la puissance utile regue, a est le vecteur directionnel du réseau correspondant a un
satellite cible et u(¢) est le vecteur décrivant un signal utile de puissance unité a travers un FIR :

u, () =[u@®) u@-Te) --- u(t—(p-DTe) (3.14)
En développant le module et les produits de Kronecker, 3.13 devient :

P, wos =P, xwiaa"w; xcHE{uf(t)uT(t)}c 3.15)
P, crea = B, % wiaaw x cHRT,uc '

ou R;, désigne la matrice de corrélation temporelle pure d’un signal utile de puissance unité. En
utilisant ’expression 3.9 de la matrice de corrélation du réseau, le SINR de sortie peut alors se
mettre sous la forme :

H H H
weaa"woxe 'R, ¢

SINR = P, = -
weRwexe'l ¢
3.16)
u (
¢'R, ¢
SINR = SINRspatial X (T’]
c’e

De la méme mani¢ére qu’en 2.2.4.a, on montre a 1’aide d’un Lagrangien que la contrainte
temporelle qui maximise le SINR est :

¢, =wpR,,) (3.17)

ou vpp est I’abréviation de ‘vecteur propre principal’.
3.2.2 Approche ‘Minimum Mean Square Error’ (MMSE) :

Il s’agit ici de minimiser 1’erreur quadratique moyenne entre la sortie du réseau et le signal
désiré s,(). Supposons que le signal s,4(¢) traverse seul le réseau ; la sortie du réseau peut alors étre
décrite par le vecteur :

Y1) =2(0,0)®s (1) (3.18)

ou s,(f) décrit 1’état du signal désiré a travers un FIR a p Taps retardés de la période
d’échantillonnage Te :

S (0 =[s,(0) s,=Te) - 5,4~ (p-DTO)f (3.19)
Dans la suite, la dépendance temporelle ‘¢’ est omise afin d’alléger les notations.
L’approche MMSE consiste alors a minimiser 1’erreur quadratique moyenne ¢ entre la sortie

désirée (i.e. le signal utile seul) et la sortie y du réseau STAP en présence du signal utile, des
interférences et du bruit :

115



£ =E(‘sd —wHy‘zj

(3.20)
&= E(‘sds;‘z)— WHEQYSZ‘)—WTEQY*Sd‘)-F w' Rw

Cette erreur est alors dérivée par rapport au vecteur de pondération w puis égalée a 0 afin de
déterminer la contrainte optimale :

?_ivi = —Est;‘)+ Rw =0

)

On écrit alors ’état y du réseau sous une forme faisant explicitement apparaitre le signal utile,
les interférences (;) et le bruit (‘n”), puis on réinjecte (3.18) :

3.21)
W = R‘IEst;

mmse

Y=y, ty,+n

3.22
y=a(0,p)®s, +y,+n ( )

Tous les signaux incidents étant supposés décorrélés entre eux, en réinjectant (3.22) dans
(3.21), on obtient alors :

W =R [a(0,0) ®E[s 5| (3.23)

Ou EQS de;‘) correspond a la premiére colonne de la matrice de corrélation temporelle pure du

signal utile, notée Ry,

A un coefficient multiplicatif prés, le vecteur de pondération ainsi obtenu peut également &tre
vu comme la solution d’un probléme de minimisation de puissance sous contrainte linéaire :

mmse

W =arg min(w” Rw) sous contrainte w" [a(H, P)®R,, (:,1)] =1 (3.24)

La contrainte s’écrit naturellement sous la forme d’un produit de Kronecker entre une
contrainte spatiale pure et une contrainte temporelle pure. Le but n’étant pas, dans cette partie, de
s’intéresser a la détermination de la contrainte spatiale optimale, on ne retiendra que la forme de la
contrainte temporelle ¢, :

cmmse = RT,u (:’1) (325)

RQ : La colonne privilégi¢e de Ry, dépend directement de la case du FIR prise comme référence
pour I’écriture des retards (voir 3.19). Si I’élément de référence est pris en K™ position, le vecteur
d’état du FIR s’écrit :

S () =[s,(t+(k=DTe) - s5,0) - s5,(=(p-R)Te)] (3.26)
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La contrainte temporelle MMSE correspondante est alors la K™ colonne de la matrice de
corrélation temporelle :

¢c=R,,(k) (3.27)

Nous utilisons pour I’instant 1’expression 3.25 de la contrainte, le choix d’un élément de référence
particulier sera discuté a partir du paragraphe 3.5.2.

3.2.3 Deux cas particuliers :

Afin de quantifier I’impact de la contrainte temporelle sur les bilans de puissance, on se place
dans deux cas particuliers simples. Dans le premier cas, le signal cible est supposé¢ a bande
infiniment étroite, sa matrice de corrélation temporelle est donc la matrice ne contenant que des “1°.
A D’inverse, le signal cible du second cas est assimilé a un bruit blanc, sa matrice de corrélation
temporelle est donc la matrice identité. On considére alors les vecteurs des pondérations
correspondants, au sens de I’approche MMSE (voir equ. 3.25). En présence de brouilleurs en bruit
blanc et aprés adaptation a 1’environnement, ces vecteurs s’écrivent respectivement :

W, =W ®1p
W, =W;®8, (3.28)
avec 8, =[l 0 - O et =[1 - 1]

p éléments p €léments

a) Cible bande étroite :

Le signal cible est supposé a bande infiniment étroite autour de la porteuse, une fois ramené
en bande de base, il est constant tout au long du FIR et s’écrit :

v, () =@®1, )x/Pu() (3.29)

d’ou I’expression du SINR :

Pw'a®1,)

SINR = 3.30
wRw ( )
— Formateur ‘nb’ :
H Hy |2 H 2
SINR = Puwsaxlplp‘ _Pu‘wsaxp‘
" wIRwWx1"T 1 wiRgwyxp (3.31)
S]NRnb = pX SINRspatial

— Formateur ‘wb’ :
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¢ wiaxdhl ‘ Ha‘z
INR,, =

" WSRSWS xajjlpap wiR W (3.32)
SINR,, = SINR, ...

Par rapport a un traitement spatial pur, le formateur ‘nb’ permet de gagner un facteur p sur le
SINR alors que le formateur ‘wb’ le laisse inchangg.

Du point de vue du récepteur, la détection de satellite et la mesure de pseudo distance se font
par corrélation des signaux regus avec un code local correspondant a chaque satellite (voir parg.
1.2.4). Evaluons donc I’influence du réseau sur les fonctions d’intercorrélation. On note Ez; la
moyenne temporelle sur une durée 7i et r, la fonction d’autocorrélation sur la durée 7i d’un code
local de puissance unité. En utilisant 3.29, la sortie d’un corrélateur peut s’écrire :

— Formateur ‘nb’ :

E, (wz,yu (t).u*(t - r))z (w?ax lglp )x \/FMET[ (u(t)u*(t — z‘))
E

(3.33)
HWiY, Oa (- 1)= plwial[P, xr,(2)
— Formateur ‘wb’ :
E,, (wf;'byu (O (t - z‘)) = (w?a X 61; 1, )x \/FMET[ (u(t)u*(t - z‘))
(3.34)
E, Wy, 0a" ¢t -1))=(w/a)B, xr,(2)

Par rapport a un traitement spatial pur, le formateur ‘nb’ permet également de gagner un
facteur p sur I’amplitude de la fonction d’intercorrélation avec le code local, alors que le formateur
‘wb’ la laisse inchangée.

b) Cas général :

On rappelle que le signal cible est toujours a bande étroite a la traversée du filtre spatial. Il est
suppos¢ a valeurs réelles (sa fonction d’autocorrélation est donc réelle et paire) et s’écrit :

Y, () =P, x(a®u, (1)) (3.35)
On utilise la formulation générale du SINR établie en 3.16.

— Formateur ‘nb’ :

wgaa"w x17R; 1
SINRnb :PM N S Tu~p

W?RSWSXIIZIPIP

(3.36)

x| p+ 22 (p—Hr, (kTe)]
k=1 = S[NRspattal (1 + 22 (p k)r (kTe)j

sl |
SINR,, = P,

H
wiRwxp
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En utilisant 3.35, la fonction d’intercorrélation s’écrit :

E,, (wz,yu ()" (t— r))z E, ((w?a X lguT(t))x Pu'(t— r))

* = (3.37)
En(Why, (0u' (t=0))=(wia\[P, x Y r,(z ~ kTe)
k=0
— Formateur ‘wb’ :
2
woax8R, & PuWHa
SINR,, = P, —jo——t— = |
WeRwx8, 1,6, wWiRgwg (3.38)
S[Nwa = S[NRspat[al
ETi(wlw{byu(t)'u*(t _T)): ETi((wgaxﬁgllT(l‘))x \/Fuu*(t—f)) (3.39)
ETi(W{Zbyu(t)_u*(t—T)):(W?a)\,PM x1,(7) |

On note a partir de 3.38 et 3.39 que le formateur ‘wb’ ne permet toujours pas de gain de
traitement par rapport a un réseau spatial pur.

Si la cible s’apparente a un bruit blanc alors sa fonction d’autocorrélation temporelle est un
Dirac :

r,(r)=0(7) (3.40)

Dans ce cas, les SINR obtenus avec les deux formateurs (équations 3.36 et 3.38) sont égaux. Les
amplitudes maximales des deux fonctions d’intercorrélation (€quations 3.37 et 3.39) sont également
les mémes. Le formateur ‘nb’ rend la fonction d’intercorrélation ambigué.

Dans le cas général, les conclusions sont moins évidentes que dans le cas précédent. Le
formateur ‘wb’ ne modifie toujours pas le SINR de sortie du réseau ni la fonction
d’intercorrélation. Par contre les performances du formateur ‘nb’ dépendent directement de la
fonction d’autocorrélation du signal utile. Dans le cas d’une modulation en BPSK(10), la fonction
d’autocorrélation étant toujours positive, ce dernier formateur semble pouvoir apporter du gain de
traitement ; par contre les fonctions d’autocorrélation des signaux BOC étant tres oscillantes (voir
parg.1.4.3 et 1.4.4), le gain de traitement n’est pas garanti.

On peut également observer que le gain de traitement, apporté par le réseau, n’est pas le
méme pour le SINR en sortie de filtrage que pour la fonction d’intercorrélation avec le code local.
Ceci peut impliquer que le SINR de sortie du réseau ne constitue pas une bonne indication des
performances du réseau. On se propose de vérifier cette assertion dans le paragraphe suivant.

3.2.4 Application aux signaux GNSS : SINR CRPA et SINR post-corrélation :
On se propose ici d’évaluer I’effet des quatre formateurs présentés (‘sinr’ equ. 3.17 ; ‘mmse’
equ. 3.25; ‘nb’ et ‘wb’ equ. 3.28) sur les signaux GNSS. Pour cela, on se place en présence des

brouilleurs 1 & 2 et du satellite 2 au zénith local du réseau (voir Fig. 2.8 au parg. 2.3.1). On
présente sur chacune des 3 figures suivantes :
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— Dallure fréquentielle des filtres obtenus en direction du satellite utile (en haut),

— le module carré de la fonction d’intercorrélation normalisé par la puissance interférente
moyenne en sortie de corrélation avec le code local (a gauche),

— le SINR en sortie du réseau STAP (a droite) pour chaque formateur.

Le terme “chip’ fait référence aux bits des codes pseudo aléatoires (2°™ paramétre dans le cas

des modulations BOC). Les signaux sont corrélés sur une durée 7i = 1 ms; quelle que soit leur

modulation, tous les signaux sont échantillonnés a 50 MHz et traités sur une bande 40 MHz.

La puissance de bruit est supposée ergodique. Ainsi, on ne la moyenne pas sur un grand
nombre de tirages de bruit mais un seul tirage est moyenné sur I’ensemble des décalages avec le
code local. Si b représente le bruit en sortie du réseau, u le code local et P la puissance interférente
instantanée en sortie du corrélateur, on estime la puissance interférente moyenne E(P) par :

P(r)=E, Ub(z).u* (t— r)m
| (3.41)
E(P)=— [ P(r)dr

l ~Ti/2

Gain pour || w | %= 1, BPSK(10), 9 Taps, Diag Load +3dB
T T

I
— Plwb H

10
; i PInb L
O b masases orbb s s e . T WU . . W T - — Plsinr L
; 8 —.| — PImmse

-25 =20 -15 -10 -5 0 5 10 15 20 25
Frequence (MHz)
Intercorélation® / P = post-corrélation

30
— SINR,  =-32.2987dB
SINR_ =-26.0446dB
__ SINR, _=-257728dB
o DO e b i b B e Tsinr
2 _ SINR,__ =-28.0014dB
-0
5 SINR CRPA T
vlo ............
0

-2 -1 0 1 2 3
Décalage (chip)

Fig. 3.2 : Filtrage STAP et BPSK(10), 9 Taps, brouilleurs 1 & 2, Diagonal Loading +3dB.

Les formateurs ‘nb’ et ‘wb’ sont indépendants de la modulation traitée. Le gain du formateur
‘wb’ est relativement constant sur la bande. C’est également le filtre qui déforme le moins les
fonctions d’intercorrélation tant du point de vue de leur largeur que de la position de leur pic de
corrélation. Dans les 3 cas illustrés sur les figures 3.2 a 3.4, c’est aussi le formateur qui permet
d’obtenir le pic de corrélation le plus haut (a égalité avec le formateur ‘mmse’ pour le BPSK(10))
bien que le SINR en sortie de réseau soit parmi les plus défavorables.
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Fig. 3.3 : Filtrage STAP et BOC(10,5), 9 Taps, brouilleurs 1 & 2, Diagonal Loading +3dB.
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Fig. 3.4 : Filtrage STAP et BOC(15,2.5), 9 Taps, brouilleurs 1 & 2, Diagonal Loading +3dB.

En termes de SINR réseau, le formateur ‘nb’ favorise la réception des signaux dont 1’énergie
est au centre de la bande. En contrepartie, la fonction d’intercorrélation est dégradée : elle est
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¢largie et ambigué€ dans le cas des signaux BOC et présente des pics relativement bas. Cet
¢largissement de la fonction d’intercorrélation dégrade les performances des discriminateurs d’un
récepteur générique.

Les formateurs ‘sinr’ et ‘mmse’ dépendent de la modulation traitée. On note que 1’allure des
filtres “sinr’ est proche de la densité de puissance des signaux traités. Ce filtre fournit bien toujours
le meilleur SINR réseau. Par contre, de méme que le précédent il €largit le support de la fonction
d’intercorrélation et décale la position du pic.

Enfin, Pallure des diagrammes de gain obtenus avec le formateur ‘mmse’ est également
relativement proche des densités de puissance des signaux traités. Toutefois, les diagrammes
synthétisés sont plus “réguliers” que ceux obtenus avec le formateur ‘sinr’. En particulier, le
diagramme de ce filtre ne contient pas de zéros. Son interprétation est toujours comprise entre
celles des formateurs ‘sinr’ et ‘wb’ ; en effet, il permet d’obtenir un bon SINR réseau et un bon
niveau du pic de corrélation. La fonction d’intercorrélation est, malgré tout, sensiblement ¢largie et
son pic décalé par rapport au formateur ‘wb’.

On définit le “SINR post-corrélation” comme le niveau du pic du module carré de la fonction
d’intercorrélation sur la puissance interférente moyenne aprés corrélation avec le code local.
D’apres ce qui précede, on note qu’il n’y a pas, a priori, de corrélation entre le SINR réseau (ou
SINR CRPA) et le SINR post-corrélation. Les figures 3.5 et 3.6 ci-dessous permettent de mieux
appréhender ce phénomene. Elles ont été réalisées dans les mémes conditions de simulation que les
précédentes et elles représentent, en fonction du nombre de Taps :

— le SINR réseau (en haut a gauche),
le SINR post-corrélation (en haut a droite),

— la puissance utile post-corrélation (en bas a gauche),

— la puissance interférente moyenne post-corrélation (en bas a droite).
Sur les figures ci-dessous et dans toute la suite du document, afin de rendre compte de 1’apport du
STAP, le gain en SINR représente le SINR obtenu avec un réseau STAP, normalisé par celui obtenu
avec un réseau spatial pur parfait (qui sert de référence et qui correspond au cas a un seul Tap).

Gain moyen en SINR CRPA, BPSK(10), DL +3dB, Fe=50MHz, Gain moyen en SINR postcor
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Fig. 3.5 : SINR CRPA et SINR post corrélation, BPSK(10), brouilleurs 1 & 2, Diagonal Loading +3dB.
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Fig. 3.6 : SINR CRPA et SINR post corrélation, BOC(10,5), brouilleurs 1 & 2, Diagonal Loading +3dB.

On note que seul le tracé du SINR du formateur ‘wb’ a la méme allure en sortie de réseau et
en sortie de corrélation. Ce filtre ne permet pas de gagner de la puissance utile en sortie de réseau,
ni en sortie du corrélateur, mais il est capable d’¢liminer les interférences. Pour la modulation
BPSK, le filtre ‘nb’ est relativement proche du filtre ‘sinr’. Dans le cas des signaux BOC, il annule
rapidement les lobes principaux des signaux utiles, ce qui détruit les propriétés d’autocorrélation
des PRN. Les filtres ‘sinr’ et ‘mmse’, adaptés aux signaux utiles, permettent dans un premier temps
de gagner en puissance utile post-corrélation, puis a terme, ils finissent par détériorer les propriétés
d’autocorrélation des codes utiles. On observe ce phénomene sur la figure 3.5 ; il faudrait ajouter
d’avantage de Taps pour I’observer sur la figure 3.6. Dans tous les cas, ces filtres colorent les
interférences, ce qui tend a les faire ressembler aux signaux utiles, elles traversent donc mieux les
corrélateurs.

En conclusion, nous avons montré dans ce chapitre est que le SINR d’un réseau spatio-
temporel et le SINR post corrélation n’évoluent pas de la méme fagon. Dans le récepteur, la
détection de satellite, la mesure de pseudo distance et la démodulation du message de navigation se
font aprés 1’étape de corrélation des signaux recus avec le code local. Aussi proposons-nous un
nouveau critére de performances : le SINR post-corrélation. C’est ce critére qui sera utilisé jusqu’a
la fin de notre étude.

3.3. Parametres Influents

A D’exception du formateur ‘wb’, les performances des différents formateurs sont liées a la
matrice d’autocorrélation temporelle du signal utile (illustré par les équations 3.36 et 3.37 pour le
formateur ‘nb’), donc au nombre de Taps et a la fréquence d’échantillonnage. On se propose dans
ce chapitre d’évaluer les influences de ces deux parameétres.
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3.3.1 Influence de la fréquence d’échantillonnage :

Les figures 3.7 a 3.11 ont été tracées pour le réseau carré r4. Pour chaque modulation, le tracé
de gauche est obtenu en présence des interférents 1 & 2 (JNR 20 dB & 40 dB), celui de droite en
présence des interférents 1 bis, 2 bis & 3 (JNR 40, 60 & 60 dB). De part leurs puissances et la
largeur de bande de traitement considérée (40MHz), ces brouilleurs consommeraient chacun au
moins 2 degrés de liberté¢ d’un réseau spatial pur (voir parg. 2.5.1), le réseau spatial r4 serait donc
incapable de les rejeter tous les 3. Le gain est (sur les figures 3.79¢t 3.8) en fonction de la fréquence
d’échantillonnage, pour 7 Taps. Pour chaque valeur de la fréquence d’échantillonnage, les
puissances des brouilleurs sont adaptées de maniere a conserver des rapports brouilleurs a bruit
constants. La modulation BOC(10,5) n’est pas représentée, les tracés étant quasiment identiques a
ceux obtenus avec les signaux BPSK(10).

Gain en SINR postcor, BPSK(10), PRN 2, 7 Taps Gain en SINR postcor, BPSK(10), PRN 2, 7 Taps
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Fig. 3.7 : Effets ‘larges bandes’ et échantillonnage, BPSK(10)

Gain en SINR postcor, BOC(15,2.5), PRN 2, 7 Taps Gain en SINR postcor, BOC(15,2.5), PRN 2, 7 Taps
3o0f ‘ {[— Pwb sof [E———— e
Plnb it N Plnb
—— Plsinr s B e e S —— Plsinr
—— Plmmse 5 AT —— Plmmse
251 ~ . 25 i 1
y/
Y/
20t : . 2044/
//
o
15 15
o) e}
T °

10 10 1

5 5

0 — — 0

== — |
5 i H i 5 i i i
40 45 50 55 60 40 45 50 55 60

Fréquence d échantillonnage (MHz) Fréquence d échantillonnage (MHz)

Fig. 3.8 : Effets ‘larges bandes’ et échantillonnage, BOC(15,2.5) cosinus

Sur les tracés de gauche, le classement des méthodes est le méme qu’en bruit thermique et la
fréquence d’échantillonnage n’influe peu ou pas sur les performances des méthodes. Un traitement
spatio-temporel n’est pas nécessaire dans ces configurations de brouillage.

Par contre, lorsque les réseaux spatiaux sont saturés (colonne de droite), la fréquence

d’échantillonnage joue un role. Certes, son influence reste faible sur les performances des méthodes
appliquées aux modulations BPSK(10) et BOC(10,5). Par contre, dans le cas des signaux
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BOC(15,2.5) (figure 3.22), une fréquence d’échantillonnage trop faible dégrade les performances de
toutes les méthodes : les signaux sont sous-échantillonnés, il y repliement sur les bords de la bande
et les filtres adaptatifs coupent donc ces bords de bande. L’énergie des signaux BOC(15,2.5) se

situant aux bords, ceux-ci sont dégradés.

Au vu de ces résultats et dans le but de traiter les trois modulations GNSS avec une unique
architecture de réseau, dans toute la suite, la fréquence d’échantillonnage est prise a SOMHz quelle

que soit la modulation traitée.

3.3.2 Influence de nombre de Taps :

De méme que dans le paragraphe précedent, pour chaque modulation, le tracé de gauche est
obtenu en présence des interférents 1 & 2 (JNR 20 dB & 40 dB), celui de droite en présence des
interférents 1 bis, 2 bis & 3 (JNR 40, 60 & 60 dB). Le gain est maintenant représenté (sur les
figures 3.9 a 3.11) en fonction du nombre de Taps utilisés.

Gain en SINR postcor, BPSK(10), PRN 2, Fe=50MHz
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Fig. 3.9 : Effets ‘larges bandes’ et nombre de Taps, BPSK(10)
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Fig. 3.10 : Effets ‘larges bandes’ et nombre de Taps, BOC(10,5) sinus
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Gain en SINR postcor, BOC(15,2.5), PRN 2, Fe=50MHz Gain en SINR postcor, BOC(15,2.5), PRN 2, Fe=50MHz
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Fig. 3.11 : Effets ‘larges bandes’ et nombre de Taps, BOC(15,2.5) cosinus

Les tracés de gauche sont relativement proches de ceux obtenus en présence de bruit
thermique uniquement. En effet, devant les puissances mises en jeu, seulement trois degrés de
libert¢ du réseau spatial sont consommés. Le comportement de la matrice de corrélation est
relativement proche de celui qu’on obtiendrait si le réseau était illumingé par trois sources discretes.
La décomposition en produit de Kronecker de la matrice de corrélation du réseau STAP reste donc
valable, ce qui explique la concordance avec le cas non brouillé. Dans ce cas, en I’absence de défaut
le traitement STAP n’apporte rien et ne peut que dégrader les performances du corrélateur pour les
raisons déja évoquées en 3.2.4.

Par contre, en présence des trois brouilleurs de forte puissance, le réseau spatial pur (1 Tap)
est totalement saturé. Dans ce cas, le traitement STAP permet de gagner de 20 a 30 dB selon les
modulations par rapport au traitement spatial pur. On note que ce gain de traitement et le nombre de
Taps nécessaires sont d’autant plus grands que 1’énergie du signal utile est loin du centre de la
bande. En effet, 3 Taps sont nécessaires avec les modulations BPSK(10) pour un gain d’au mieux
23dB, 3 a 4 Taps pour un gain de 25 dB avec les signaux BOC(10,5), et 5 a 7 Taps sont nécessaires
pour les signaux BOC(15,2.5) pour un gain qui peut atteindre 30dB. Cette différence de
comportement sera expliquée au paragraphe 3.6.3. Retenons pour I’instant que lorsque le réseau
spatial pur est saturé, la matrice de corrélation du réseau STAP ne peut plus étre approchée par une
matrice décomposable en produit de Kronecker et le classement des méthodes ne correspond plus
au classement obtenu dans le cas d’un réseau spatial pur insaturg.

En particulier, il est intéressant d’observer qu’au-dela d’un certain nombre de Taps, 1’ajout de
Taps supplémentaires n’apporte plus de gain de traitement : le réseau est “dé-saturé”. Une fois le
réseau dé-saturé, pour les modulations BOC, la réponse de la méthode ‘nb’ (en vert) recommence a
varier avec le nombre de Taps. Or, pour une configuration de brouillage fixé, ces variations
dépendent de la direction du signal utile. Il est donc difficilement possible de prévoir le
comportement de cette méthode.

Toutefois, pour la configuration géométrique particuliére présentée ici, et pour les trois
modulations traitées, le SINR post-corrélation atteint (mais ne dépasse pas) la valeur limite de 9 dB
en-dessous de la valeur obtenue sans réseau et sans brouillage (cas de référence). Aussi, la capacité
du traitement STAP a compenser les effets ‘larges bandes’ des brouilleurs devra étre validée par des
simulations globales (parg. 3.6.2).
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3.4. Robustesse aux défauts

Le traitement STAP a été proposé afin de rendre les réseaux spatiaux robustes, outre a la
largeur de bande des brouilleurs, aux défauts de chaine par I’ajout de degrés de liberté
supplémentaires. On se propose dans ce chapitre d’évaluer la robustesse aux défauts. Les résultats
en présence de bruit thermique seul ne sont pas présentés car les tendances observées en fonction du
nombre de Taps et de la fréquence d’échantillonnage sont sensiblement les mémes que dans le cas
sans défaut. On notera juste une translation des diagrammes de gain vers le bas de quelques
dixiemes de dB pour les modulations BPSK(10) et BOC(10,5) et de plus de 2 dB pour le
BOC(15,2.5). La dégradation plus importante pour cette derniere modulation est principalement due
au gain moyen des capteurs qui est de 1’ordre de -2 dB au centre de chacun des deux lobes
principaux du spectre des signaux BOC(15,2.5).

Le SINR obtenu en présence des défauts de chaine est toujours normalisé par celui obtenu
avec un réseau spatial pur parfait. Il est présenté en fonction du nombre de Taps, pour les trois
modulations, en présence des défauts linéaires de chaine. Le réseau r4 pourra étre mis en présence
des deux sources interférentes 1 & 2 ou des trois sources interférentes 1 bis, 2 bis & 3. Le réseau r7
pourra €tre mis en présence de 6 brouilleurs (voir Fig. 2.8). Les figures, 3.12 a 3.16 présentées ci-
dessous, résultent de 100 simulations de Monte-Carlo sur les tirages des défauts et des interférences.
L’estimation des matrices de corrélation, de méme que le calcul des intercorrélations avec le code
local, se fait sur 1 milliseconde (soit 50 000 échantillons).

3.4.1 Réseau a 4 capteurs :

La figure 3.12 illustre les résultats obtenus avec la modulation BPSK(10). En présence des
brouilleurs 1 & 2 (en haut a gauche), les défauts dégradent les performances d’un réseau spatial pur
de plus de 15dB. Avec 6 Taps utilisés, tous les formateurs permettent de restaurer a 1 dB prés les
performances obtenues avec un réseau spatial pur sans défaut. L’écart-type (tracé du bas sur chaque
figure) est également satisfaisant a I’exception du formateur ‘wb’.

La partie droite des figures illustre les résultats obtenus lorsque les trois brouilleurs de forte
puissance 1 bis, 2bis & 3 sont introduits dans la simulation, pour les modulations BPSK(10) (Fig.
3.12) et BOC(10,5) & BOC(15,2.5) (Fig. 3.13). Nous constatons qu’en présence des défauts de
chaine :

— Les méthodes en ‘sinr’ et ‘mmse’ atteignent des performances identiques & moins de 1
dB de celles obtenues sans défaut dans la méme configuration géométrique (Fig. 3.9 et
3.10). Cependant, la présence des défauts fait que le nombre de Taps nécessaire est
plus important ; en particulier, le BOC(15 ,2.5) nécessite alors plus de 15 Taps en
présence de trois brouilleurs de forte puissance ;

— De part le nombre de degrés de liberté consommés par les brouilleurs en présence de
défauts, la décomposition en produit de Kronecker de la matrice de corrélation du
réseau n’est plus valable et le classement des méthodes est modifié par rapport au cas
d’un réseau spatial non saturé. En particulier, le formateur ‘wb’ qui était le plus
performant dans ce cas (parg 3.2.4) et le plus simple, affiche les moins bons résultats ;

— Enfin, le formateur ‘nb’ qui présentait des oscillations en simulations parfaites pour
les signaux BOC, semble partiellement stabilis¢é par les défauts et offre des
performances intéressantes compte tenu de sa relativement faible complexité : il ne
nécessite pas d’information a priori sur la modulation des signaux cibles (de méme
que le formateur ‘wb”).
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Gain moyen en SINR postcor, BPSK(10), PRN 2, Fe=50MHz
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Fig. 3.13 : Défauts et nombre de Taps, BOC(10,5) & BOC(15,2.5), réseau r4, 3 interférences.

RQ : les mémes simulations ont été faites avec le réseau r4t (étoile a 4 éléments). Les tendances

des courbes sont trés voisines de celles obtenues avec le réseau r4.

L’¢énergie des signaux modulés en BOC(15,2.5) cosinus est concentrée en bord de bande
(parg. 1.4.3.b). Or les défauts de chaine affectent principalement le bord de bande, en particulier
les défauts des filtres (voir Fig. 2.30). Aussi le réseau STAP a-t-il plus de mal a compenser les
défauts pour cette modulation (Fig. 3.13 droite). Une augmentation de la bande de traitement peut
permettre d’accélérer la convergence de tous les filtres envisagés, en éloignant les défauts
prépondérants des lobes principaux des signaux utiles. Ceci est illustré sur la figure 3.14 ci-
dessous ou la bande de traitement est prise 8 48MHz ; dans ce cas, le filtre laisser passer moins
d’1dB de puissance interférente supplémentaire par rapport au cas 40MHz. Afin de limiter les
phénomenes de repliement de spectre (voir parg. 3.3.1), la fréquence d’échantillonnage est prise a

60 MHz.
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Fig. 3.14 : Défauts et augmentation de la bande de passante BOC(15,2.5), réseau r4, 3 interférences.

Gain moyen en SINR pestcor, BOC(15,2.5),

PRN 2, Fe=60MHz, B = 48MHz
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3.4.2 Réseau a 7 capteurs :

Les courbes obtenues avec les signaux BOC(10,5) ne sont pas présentées dans ce paragraphe
car elles sont trés proches de celles obtenues avec la modulation BPSK(10).

Le réseau r7 disposant de plus de degrés de liberté que les réseaux r4 et r4t, il est moins
sensible aux défauts, en régime non saturé. Tout se passe comme si le réseau choisissait les voies
les mieux appariées pour s’adapter. Il a donc besoin de moins de Taps pour restaurer les
performances obtenues en simulations parfaites. De méme qu’en 3.2.4, on peut observer que
I’ajout de Taps ‘inutiles’ peut dégrader les performances du réseau (figure 3.15) pour certains
formateurs.
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Par contre, lorsque le nombre et la puissance des signaux interférents suffisent a saturer un
réseau spatial pur (Fig. 3.16), le comportement en fonction du nombre de Taps est le méme que
pour les réseaux 14 et r4t, et ce pour tous les filtres évalués sur les 3 modulations traitées.

Gain moyen en SINR postcor, BPSK(10), PRN 2, Fe=50MHz Gain moyen en SINR postcor, BOC(15,2.5), PRN 2, Fe=50MHz
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Fig. 3.16 : Défauts et nombre de Taps, réseau spatial r7 saturé : brouilleurs 1 bis, 2 bis, 3,4,5 & 6

3.4.3 Synthese :

Lorsque le nombre et la puissance des interférences ne suffisent pas a saturer un réseau spatial
pur, le traitement STAP n’est pas nécessaire et n’apporte pas de gain de traitement en termes de
SINR post-corrélation. Au contraire, les formateurs ‘sinr’ et ‘nb’ en particulier dégradent les
performances de I’ensemble réseau + corrélateur en cassant les propriétés d’intercorrélation des
signaux utiles et/ou en colorant les interférences ce qui tend a leur faire mieux traverser le
corrélateur. Le filtre ‘wb’, indépendant de la modulation traitée, ne dégrade ni les performances, ni
I’allure de la fonction d’intercorrélation avec le code local. La dégradation engendrée par le filtre
‘mmse’ est relativement faible.

On rappelle que la matrice de corrélation spatiale de signaux interférents a large bande et de
forte puissance peut avoir un rang effectif supérieur a ‘1’ (nombre de valeurs propres qui excedent
le plancher de bruit). Ceci est d’autant plus vrai lorsque des défauts de chaine sont introduits.

Lorsque la puissance et/ou le nombre des interférences (dans la limite de m-1 interférences a
large bande pour un réseau a m capteurs) suffisent a saturer un réseau spatial pur, le classement des
méthodes est modifié. La méthode ‘wb’ affiche les plus mauvaises performances de prés de 10dB.
Les comportements des méthodes ‘sinr’ et ‘mmse’ deviennent équivalents et affichent les meilleurs
résultats en termes de SINR post corrélation.

Le formateur ‘mmse’ est celui que nous retiendrions a I’issu de ce chapitre car il semble étre
le plus polyvalent. En effet, il affiche les meilleures performances a niveau de brouillage €levé et,
avec le formateur ‘wb’, il est le moins dégradant dans des conditions de brouillage moins séveres ou
un traitement STAP n’est pas nécessaire. L’inconvénient de ce formateur est qu’il nécessite la
connaissance a priori de la modulation des signaux utiles, ce qui signifie qu’il en faut un pour
chaque modulation a traiter.
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3.5. Formateurs optimaux pour le traitement des signaux GINSS

Les formateurs précédents ont été écrits en raisonnant sur la sortie du réseau STAP. Or, nous
avons pu observer que le SINR de sortie du réseau ne constitue pas un critere de performances
valable pour une liaison GNSS donnée, puisque les effets des filtres adaptatifs peuvent dégrader les
performances d’un corrélateur générique. Le but de ce chapitre est donc de modéliser I’ensemble
réseau STAP + corrélateur afin de déterminer le filtre optimal pour le traitement des signaux GNSS.

3.5.1 La puissance de bruit :

L’expression du signal utile aprés corrélation a déja été donnée au paragraphe 3.2.3. Nous
nous intéressons donc a la formulation de la puissance interférente moyenne, en sortie de
I’ensemble réseau STAP + corrélateur.

a) Formulation théorique :

La sortie d’un réseau spatial pur, concernant uniquement la composante due au brouillage
s’écrit :

Jou )= 2w j(t=17,) (3.42)

ou 7; désigne le retard de propagation entre le capteur s et le capteur de référence. A la sortie du
réseau STAP, 1’équation devient :

Jou ) =D W, j(t =7, —kTe) (3.43)
s,k

Pour exprimer la puissance interférente moyenne P; en sortie du corrélateur, on revient a
I’expression intégrale de la corrélation sur une durée 7i :

2
1 , R
P=—3E J jo (O (t—1)dt (3.44)
On injecte 3.43 dans 3.44 et on développe le module carré :
1 2
p=—5E zk o j j(t—7, —kTe)u" (t - 7)dt
> i (3.45)

1 * * *
P, :Fzs,kzn,zws,kwml”E(j(t_Ts —kTe)j (x—7, —lTe))u (t — o)u(x —7)dtdx
Ti

Si les interférences sont de type bruit blanc, de densité spectrale de puissance o 2, alors 3.45
devient :

1 * *
Pj :ﬁzs,k n,l w?,kwn,l_[o-zl/[ (t—Z').u(t—TS +Tn _(k_l)Te_T)dt (346)
Ti

131



Enfin, on réintroduit dans 3.46 ’expression de la fonction d’autocorrélation r,(¢) du code local de
puissance unité :

2
P = %ZM w1, (r, — 1, +(— K)Te) (3.47)

3.47 peut étre réécrit en notation matricielle comme :

2
O

Pj :EWHRMJW (348)

ou R,; est la matrice d’autocorrélation d’un code local, de puissance unité, qui semblerait provenir
de la direction du signal interférent. En présence de signaux bande étroite (a la traversée du filtre
spatial), R,; peut se mettre sous la forme :

R, =R,, ®R,, (3.49)

S,uj

ou les indices ‘S” et ‘7" font respectivement références aux composantes, purement spatiale et
purement temporelle, de la matrice R,;. Dans le cas du bruit thermique, blanc spatialement :

R,=I,®R,, (3.50)

L’observation de ces formules permet de conclure que la puissance interférente en sortie du
corrélateur dépend de la fonction d’autocorrélation, échantillonnée par le réseau, du code utilisé.
Elle est donc liée au nombre de Taps, a la fréquence d’échantillonnage et a la modulation du code
utilisé.

b) Validation :

On se propose ici de valider les expressions 3.48 et 3.50 en simulations parfaites (sans défaut
technologique) et en présence du bruit thermique seul. Les figures ci-dessous représentent les gains
en SINR post-corrélation, en fonction du nombre de Taps, pour les 3 modulations. Les figures sont
présentées par deux sur une méme ligne :

— Celle de gauche est obtenue par traitement asymptotique : la matrice de bruit est la matrice
diagonale d’ordre mp (nombre de capteurs par nombre de Taps). La puissance de bruit en
sortie du corrélateur est calculée a partir de 3.48 et 3.50, ot on prend o */Ti =1 W.

— La figure de droite est obtenue par simulation. Le réseau est d’abord en présence du signal
utile seul afin d’estimer la puissance utile post-corrélation ; puis il est en présence du bruit
thermique seul. Les matrices sont estimées sur 1 milliseconde. La sortie du réseau est corrélée
avec le code utile sur 1 ms. La puissance de bruit, supposée ergodique, est estimée selon 3.41.
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Fig. 3.17 : Mod¢le parfait et nombre de Taps, BPSK(10).
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Fig. 3.18 : Modéle parfait et nombre de Taps, BOC(10,5) sinus.
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Fig. 3.19 : Modéle parfait et nombre de Taps, BOC(15,2.5) cosinus.

La formulation de la puissance de bruit est validée : les tendances sont identiques entre les
simulations et le traitement asymptotique. En particulier, on retrouve I’indépendance formateur
‘wb’ en fonction du nombre de Taps et le caractere oscillant du formateur ‘nb’ appliqué aux signaux
BOC.
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3.5.2 Maximisation du SINR post corrélation :

On cherche maintenant a déterminer le formateur qui permet directement de maximiser le
rapport signal a bruit plus interférence en sortie de I’ensemble réseau + corrélateur.

a) Formulation théorique :

On rappelle que le signal est ramené en bande de base avant corrélation, les décalages
Doppler sont supposés totalement corrigés par les boucles de poursuite en fréquence du récepteur
(parg. 1.3.1). D’apres la formulation générale (3.12) du vecteur pondération, et I’expression 3.35 du
signal utile regu, la sortie du corrélateur correspondant a un signal utile s’écrit :

E, (wHyu (t).u*(t - r))z E, ((w?a X cHuT(t))x \/Fuu*(t — r))

3.51
E, W'y, (0’ (t—0))=(Wia)[P, xe"[r, () r(c=Te) - r,(c—(p-DTo)] 30

ou ‘u(t)’ représente un code local de puissance unité et ‘P,” désigne la puissance regue du signal
utile. ‘y,’ est le vecteur d’état du réseau STAP ne comprenant que la composante due au signal ‘u’,
‘a’ est le vecteur directionnel du réseau spatial pur, uy = [u(f) u(t-Te) ... u(t-(p-1)Te)]" et ‘Er7
désigne la moyenne temporelle d’une grandeur sur une durée ‘77’.

On note ry, le vecteur corrélation temporel des signaux utiles :

r (O =Eplu, (0 xu’(t-0)=[r,(2) r,(c-Te) - rc-(p-DTe)]  (3.52)

Le modele bande étroite des signaux est pour 1’instant conservé pour les interférences. D’apres 3.49
la puissance interférente moyenne en sortie du corrélateur s’écrit :

P =w{R;, w;®c"R; ¢ (3.53)

Suj

d’ou I’expression du SINR post corrélation :

2 2
‘w?a‘ ‘cHrT’u (z‘)‘
X

SINR 7)=P
postcor ( ) u W cHRT’uc

(3.54)

ou la puissance interférente est contenue dans la matrice Rg,;. Cette dernicre est la matrice de
corrélation spatiale des interférences, aprés qu’elles aient traversé le corrélateur. Elle s’apparente a
la matrice de corrélation d’un signal du méme type que le code local, qui proviendrait de la méme
direction que les interférences, avec une puissance réduite d’un rapport B7i (ou B est la bande de
traitement et 77 la durée d’intégration du corrélateur).

L’équation 3.54 permet de mieux comprendre pourquoi le formateur ‘sinr’ (equ. 3.17)
favorise la puissance interférente en sortie du corrélateur. En effet, ce formateur maximise le SINR
en sortie du réseau ; or la matrice de corrélation Ry, est au numérateur dans 1’expression du SINR
réseau (equ. 3.16) et elle est au dénominateur dans I’expression 3.54 du SINR post-corrélation.
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De la méme maniére qu’au paragraphe 2.2.2.a, I’utilisation d’un Lagrangien permet d’écrire
la contrainte temporelle qui maximise le ratio 3.54 :

c= R}fu X, (7) (3.55)

et le SINR post corrélation correspondant s’écrit :
2
¢l

H
Wy RS,W'WS

SINR . (r)=P,

postcor

<[/ (DR, xp, (7)) (3.56)

On pourra observer que lorsque ‘7’ est multiple de la période d’échantillonnage et inférieur
au temps de traversée du FIR (c'est-a-dire lorsque le récepteur se synchronise avec une ligne a
retard du FIR), la contrainte optimale se simplifie comme suit :

r=kxTe,,,, = c=R;, xR, (k+1)=8,(k+1) (3.57)
avecd (k) = [0 -~ 010 --- 0] . Dans ce cas, la contrainte optimale est indépendante de la
1 o k-lkk+l - p

modulation traitée et le SINR post-corrélation se réduit a :

H 2
woa
SINR,,... (kTe) = P, L | x|r/", (kTe)d,, (k +1) (3.58)
Woe R, W
soit, en réinjectant 3.52 dans 3.58 :
wial
SINR, ... (kTe)= P, —— x 7. (0) (3.59)
s Rg W

Lorsque les interférences sont modélisées en bande étroite, leur densité de puissance
n’intervient pas dans I’expression de la matrice de corrélation spatiale. La matrice Rg,; dans 3.59
est donc identique a la matrice de corrélation spatiale du réseau. L’expression 3.59 du SINR post
corrélation optimal permet donc de confirmer ce qui a été pressenti au chapitre 3.4 : lorsqu’il n’est
pas nécessaire, le traitement STAP ne permet pas de gain de traitement en termes de SINR post-
corrélation par rapport a un traitement spatial pur. On note également que dans ce cas, les
performances du réseau sont indépendantes de la position du ‘1’ dans le vecteur contrainte. Ceci est
illustré sur la figure 3.20 ci-dessous ou I’on représente le SINR post corrélation théorique normalisé
par son maximum, pour un réseau disposant de 9 Taps et un PRN modulé¢ en BPSK(10).

Finalement, le SINR post-corrélation est optimal lorsque la référence du corrélateur
correspond a une ligne a retard du FIR. Dans ce cas, la contrainte temporelle optimale pour le
traitement STAP consiste a placer un ‘1’ face a la position de I’élément de référence dans le réseau
et ‘0’ partout ailleurs (formule 3.57). Dans la suite, on se place dans ce cas et on tente de déterminer
la position la plus judicieuse pour 1’é¢lément de référence, en prenant en compte la blancheur
imparfaite du bruit blanc et en réintroduisant le modele, plus réaliste, large bande des interférences.
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Fig. 3.20 : SINR post corrélation en fonction de la synchronisation avec le corrélateur, 9 Taps.

b) Effet du sur échantillonnage :

En pratique, les signaux recus sont sur-échantillonnés par rapport a la bande d’entrée ‘B’ du
réseau. La matrice de corrélation temporelle d’un bruit blanc n’est plus la matrice identité. En
supposant que les filtres rejettent totalement les signaux hors bande, le terme général de la ligne ‘n’
et colonne ‘m’ de la matrice de corrélation temporelle d’un bruit blanc peut s’écrire :

R, ,(n,m)=0c’Bx sinc(;rB|n - m|Te) (3.60)

En réalité, la pente des filtres n’est pas infinie a + B/2. En conséquence, les valeurs propres
minimales de la matrice de corrélation temporelle des signaux, correspondant aux bords de bandes
‘coupés’ par les filtres (voir Annexe 5), sont en dessous du plancher de bruit.

Si le réseau est toujours supposé insaturé (i.e. : la matrice de corrélation est décomposable en
produit de Kronecker entre une partie spatiale et une partie temporelle), en présence de brouilleurs
en bruit blanc, aprés adaptation a I’environnement, la partie temporelle du vecteur de pondération
peut s’écrire :

w, =axR;, xe¢ (3.61)
ou ¢ est la contrainte temporelle obtenue en 3.55. Soit :
w, = axR;Tb xR;fu xr;,(7) (3.62)

ou ‘o’ est un coefficient de normalisation. Soit, pour 7= (k-1)Te (=1 p) :
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W, :axR}fb.Sp(k) (3.63)

En environnement réaliste, en injectant 3.62 dans 3.54, le SINR post corrélation peut se
mettre sous la forme :

2
" H -1 -l
wia [ (OR, RS, X1, (7)

H H " S
wi R, We 1, (OR;, R, xR, xR, Ry 1 (7)

‘2

SINR . (r)=P (3.64)

postcor

Le formateur n’est donc plus optimal. Cependant un Diagonal Loading de quelques dB au-
dessus du plancher de bruit thermique permet de se rapprocher des performances optimales. Ceci
est illustré sur la figure 3.21 ci-dessous, sur laquelle sont représentés les SINR post-corrélation :

— calculé pour un FIR idéal (réseau temporel pur) a partir de la formule 3.56,

— calculé pour un FIR réel (formule 3.64),

— estimé pour un réseau STAP.

Ces SINR sont normalisés pour un maximum unitaire afin de comparer les allures des courbes,
seuls les décalages ‘7’ multiples de la période d’échantillonnage ont été pris en compte.

On notera en particulier la bonne correspondance entre les courbes réelles calculées et
estimées, lorsque le corrélateur est synchronisé avec un élément du réseau (7= (k-1)Te =;.p) ). Par
contre, pour d’autres valeurs du décalage 7, les courbes estimées et calculées ne concordent plus. En
effet, I’expression 3.55 de la contrainte fait apparaitre le retard 7, et on suppose ensuite que le
corrélateur se synchronie effectivement avec les signaux recus pour ce méme retard 7. En pratique,
le corrélateur peut se synchroniser avec les signaux regus pour un retard 7, autre que celui exprimé
dans la contrainte. La prise en compte de la blancheur imparfaite des interférences n’est pas
nécessaire pour comprendre ce phénoméne. On utilise donc ’expression 3.55 de la contrainte
comme valeur du vecteur de pondération temporel apres adaptation a I’environnement, en fonction
du retard 7 exprimé dans la contrainte et du décalage 7, avec lequel le corrélateur se synchronise
avec les signaux recus, le SINR post corrélation s’écrit alors :

L ORS, xr, )

W?RS,uij r;{u (T)RT,urT,u (T)

H
wia

SINR postcor (T’ 7’-0 ) = P

u

(3.65)

ou la matrice de corrélation temporelle du code local est définie positive, donc par inégalité de
Cauchy Schwartz on peut écrire :

SINR (r,7,) <P ‘Wfa‘z % ‘rﬁ” (T)R;{” *Tr (T)‘ X ‘rTI{u (7, )R;}u xrr, (7, )‘
,To) S L,

P g RS,ujW S r;{u (T)R T,u I‘T,u (T)
) (3.66)
Wil
S]NRpostcor (T’ TO) S ‘Pu H X ‘rT,u (TO )RT,u X rT,u (TO )‘ = S]NRpostcor (TO)
wi R, W

Finalement, le corrélateur ne se synchronise avec les signaux regus pour le méme retard que
celui exprimé dans la contrainte, que si ce retard permet d’obtenir le meilleur SINR théorique
(i.e. lorsque qu’il correspond a une synchronisation du corrélateur avec une ligne a retard du FIR).
Par contre, pour d’autres valeurs du retard r exprimé dans la contrainte, qui aboutiraient a un faible
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SINR (voir tracés bleu et noir de la figure 3.21), le corrélateur choisit la moins mauvaise
synchronisation.

SINR, (1) (normalisé, BPSK(10)) SINR, (t)  (normalisé, BPSK(10))

postcor postcor

T T T T

— FIR réel (calculé) — FIR réel (calcule)
— FIR idéal (calculé) —— FIR idéal {calculé)
—— réseau STAP (estimé) —— reéseau STAP (estimé)

DL +6dB

(valeur naturelle)
= o
N %0
T T
Il 1
(valeur naturelle)
= o
foN oo
T
1

<
=
T
1
<
=

0 i | 0 I 1
-10 0 10 20 -10 0 10 20
t/Te UTe

Fig. 3.21 : Effet du sur-échantillonnage des signaux en présence du bruit thermique seul, 9 Taps.

c) Effet de la saturation d’un réseau spatial pur :

Cet effet est indépendant du précédent. Lorsque le réseau spatial pur est saturé, ou qu’un
brouilleur large bande est suffisamment puissant pour consommer plusieurs degrés de liberté¢ d’un
réseau spatial pur, la matrice de corrélation du réseau ne peut plus étre décomposée en produit de
Kronecker entre une partie spatiale et une partie temporelle : les effets spatiaux et temporels (ou
fréquentiels) sont couplés. Ainsi, a scénario fixé (géométrie du réseau, position des satellites et
brouilleurs), le réseau STAP ne se comporte plus de la méme fagon qu’un réseau temporel pur en
fonction de la contrainte.

Afin d’exploiter les résultats obtenus en traitement spatial pur, on cherche toujours la
contrainte linéaire sous forme d’un produit de Kronecker : il s’agit alors de déterminer la contrainte
temporelle ¢ optimale lorsque la matrice de corrélation du réseau STAP ne peut plus étre
décomposée en une partie spatiale et une partie temporelle. Aprés adaptation a I’environnement, le
vecteur de pondération du réseau s’écrit :

w=aR" (W ®c)=aR " (w, ®T, o (3.67)

ou R est la matrice de corrélation du réseau spatio-temporel, wys la contrainte spatiale et o un
coefficient de normalisation.
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D’apres I’expression de la matrice de corrélation de I’ensemble réseau + corrélateur (equ.
3.48 ou on inclue la puissance interférente dans la matrice de corrélation) I’expression 3.35 des
signaux utiles et 3.52 du vecteur de corrélation temporel, le SINR post-corrélation s’écrit alors :

w(aer,, @)

SINR 7)=P 3.68
postcor( ) u WHRW.W ( )
Afin d’isoler la contrainte temporelle, on réécrit 3.68 sous la forme :
H 2
SINR, . (r)=P o A, () (3.69)
7)=P ——F"— :
postcor u ¢ H B.C
Avec :
A=(w'®I1,R"@®I,) 50
B=(w/®I, R'R,R"(w, ®1,)=B" '

D’ou les expressions de la contrainte optimale (obtenue en utilisant un Lagrangien) et du SINR
correspondant :

¢, = BB Ar, (1) (3.71)

| H A Hp-1
postcor—opt _‘rT,uA B A'rT,u

SINR

(7) (3.72)

ou S est un coefficient de normalisation.

Cette derniére expression de la contrainte optimale nécessite la connaissance a priori de la
direction d’arrivée du signal utile (vecteur directionnel du réseau dans A (equ. 3.70)) et de la
matrice de corrélation des interférences et du bruit apres traversée du corrélateur du récepteur
GNSS (matrice R,; dans B (equ. 3.70)). Ces informations ne sont pas disponibles en pratique.
Aussi, afin de se situer par rapport a la meilleure solution théorique, compare-t-on les performances
de ce formateur avec celles du formateur obtenu en systéme parfait non saturé (équation 3.55 au
paragraphe 3.5.2.a) pour des retards 7 multiples de la période d’échantillonnage. Lorsque 7 est
inférieur a la durée du FIR, ceci revient a choisir une ligne a retard du FIR comme référence
temporelle du réseau.

Ceci est illustré sur la figure 3.22 ou le réseau est en présence des 3 brouilleurs en bruit blanc
1 bis, 2 bis & 3 (Fig. 2.8, INR 40, 60 & 60dB). Sur la figure de gauche le réseau est temporel pur,
sur celle de droite il s’agit du réseau carré a 4 capteurs et 9 TAPS. Le formateur ‘classique’ est en
rouge (equ. 3.55), ’optimal théorique en vert (equ. 3.71). Les tracés sont normalisés de sorte que les
sorties des filtres FIR et du formateur STAP ‘classique’ aient méme maximum.
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Fig. 3.22 : Effets de la saturation du réseau spatial pur r4 sur les performances du réseau STAP r4 avec 9Taps,
Diagonal Loading +6dB.

En filtrage temporel pur (FIR seul), il n’y pas de différence entre ces deux formateurs, un seul
est donc représenté. En réseau STAP, I’écart de performances n’est que de 1’ordre du dB. En outre,
nous avons pu observer, en simulations, qu’appliquée avec la contrainte spatiale de 1’inversion de
puissance, la substitution de la contrainte spatiale au vecteur directionnel du réseau (equ. 3.70) est
quasiment sans influence sur les performances de ce formateur. Par contre une mauvaise
connaissance de la matrice de corrélation des interférences post corrélation peut rapidement
dégrader ses performances.

Finalement, on peut observer que le choix de 1’élément de référence du réseau placé a une
extrémité d’un FIR peut engendrer une dégradation des performances d’un réseau STAP alors
qu’un réseau temporel pur est insensible a ces effets. Ce phénoméne est donc di a un couplage des
propriétés spatio-temporelles des signaux. Lorsque la saturation augmente d’avantage, le choix d’un
¢lément de référence ‘proche’ de la périphérie peut engendrer le méme type de dégradation.

L’implémentation du filtre optimal semble peu réaliste en pratique, principalement a cause de
la difficulté a accéder a la matrice de corrélation des interférences, aprés corrélation avec le code
local. Devant le faible écart de performances en regard de I’écart de complexité entre le formateur
optimal et sa forme simplifiée sous I’hypotheése ‘bande étroite’, on retiendra le plus simple des
deux, décrit en 3.5.2.a. Afin de garantir de bonnes performances a niveau ¢levé de brouillage, le
choix de I’¢lément de référence se porte sur 1’¢lément central d’un FIR. Dans ce cas, on est a
environ 1 dB de la solution optimale en termes de SINR post corrélation et d’aprés 3.57, la
contrainte temporelle s’écrit simplement :

cwb,centré = [O o 010 o O]T b (p lmpalr) (3 73)

1 - (p+D)/2 e p
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Par rapport au formateur ‘wb’ déja évoqué, le meilleur compromis performances/complexité
pour le traitement des signaux de navigation consiste simplement a décaler le ‘1’ au centre du
vecteur contrainte, donc a choisir une référence temporelle au centre des FIR.

On a vu pour I’approche ‘mmse’ au paragraphe 3.2.2, que la colonne a privilégier dans la
matrice de corrélation temporelle R;, du code local dépend directement du choix de la référence
temporelle du réseau. Ce formateur ayant été retenu a 1’issue du chapitre 3.4 précédent, il peut étre
intéressant de choisir pour ce formateur une référence au centre du FIR, conduisant a choisir, pour
le vecteur contrainte temporel, la colonne centrale de Ry, (voir equ. 3.27). Cette nouvelle contrainte
sera testée au chapitre 3.6 suivant.

3.6. Performances

Dans un premier temps, on évalue I’impact des effets Doppler (négligés jusqu’ici) sur les
performances d’un réseau STAP. On compare ensuite les performances des formateurs ‘wb’ (equ.
3.28), ‘wb,centre’ (equ. 3.73), ‘mmse’ (equ. 3.25) et ‘mmse,centré’.

3.6.1 Effets Doppler :

En présence de Doppler, on peut s’attendre a une variation des performances des algorithmes
STAP. En effet, les contraintes spatiales, définies précédemment, ont été¢ calculées de manicre a
sommer de facon cohérente les échantillons successivement regus. En présence de décalages
Doppler, cette cohérence peut étre perdue.

Lorsque la distance satellite - récepteur varie au cours du traitement, les signaux recus
peuvent se mettre sous la forme :

s;(t) = exp(in.F,, H)x[s(t) st-Te) - s(t—(p-1)Te)] o« DOP (3.74)

ou ’opérateur ‘e’ désigne le produit de Hadamard (produit terme a terme), F,,, = v/A avec v la

vitesse radiale du satellite relativement au récepteur et
DOP =l exp(-2inF,,, /Fe) - exp(-2iz(p—1)F,, /Fe)| (3.75)

Dés lors, si on se place dans le cas d’un réseau insaturé, en présence de brouilleurs a bruit, la
décomposition en produit de Kronecker des matrices de covariance permet d’établir que la matrice
de corrélation temporelle des signaux utiles, utilisée pour I’expression des SINR, doit étre
remplacée par :

R, », =R;, ¢ DOP.DOP” (3.76)

Les Fréquences Doppler étant trés petites devant les fréquences porteuses, ’effet sur la
matrice de corrélation spatiale du réseau est négligé. La fréquence Doppler est ensuite supposée
totalement compensée par les boucles de poursuite en fréquence du récepteur GNSS (parg. 1.3.1)
avant I’entrée du corrélateur. Ainsi, en présence d’effets Doppler, les SINR de sortie de réseau et
SINR post-corrélation peuvent s’exprimer en fonction de ces mémes grandeur sans Doppler, en
introduisant 3.76 dans 3.16 et 3.54 par :
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SINR,,, ¢"(R,, sDOP.DOP" )
SINR ¢"R, ¢
2 (3.77)
SINRpostcor,, ‘CH (I'T,u (7)o DOP)‘ SINR
= X
2
SINRpostcor ‘cH X, (T)‘ SINR,,,

On notera que I’effet sur le SINR post-corrélation est fonction de I’inverse de 1’effet produit
sur le SINR de sortie du réseau.

Pour un récepteur immobile, les fréquences Doppler maximales des signaux GNSS sont de
I’ordre de 4 kHz. Si le récepteur se déplace a moins de 400 ms™, ces fréquences Doppler restent
inférieures a 6 kHz. Il est apparut que les signaux BOC (15,2.5) sont les plus sensibles aux effets
Doppler. La figure 3.23 ci-dessous montre 1’évolution des performances en fonction du décalage
Doppler dans le cas défavorables des signaux BOC (15,2.5).

Les variations de performances, en SINR post corrélation, dues aux effets Doppler sont de
I’ordre de 10™* dB pour le formateur ‘nd’, et de I’ordre de 10 pour les autres formateurs. Les effets
Doppler sont donc négligeables et ne seront pas pris en compte dans la suite de ce document.

RQ : certaines simulations du chapitre 3.4 ont été refaites avec un décalage Doppler de 6 kHz : les
performances moyennes et 1’écart type sont en effet conservés.

5% 10-5 SINR ,BOC(15,2.5)cos, Fe=50MHz, 9 Taps
| ‘ I i — Cwb
) : Cnb
1r ~ : : _ s 4| —— Csinr
: ‘ ] —— Cmmse
g o -
-1p 5 \
3 i i 1 | i
-6 -4 -2 0 2 4 6
= 10-4 SINR postecor ,BOCcos, Fe=50MHz, Taps .9
4 T T T
; ; — Cwb
Cnb
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Fig. 3.23 : Evaluation de I’'impact des effets Doppler
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3.6.2 Robustesse aux défauts :

On ne teste dans cette partie que les deux formateurs respectivement retenus a I’issu des
chapitres 3.4 et 3.5 : le formateur optimal sous hypothése bande étroite, et le formateur ‘mmse’. Ces
deux formateurs sont testés en prenant comme référence un Tap a une extrémité du FIR ou au
centre (indice ‘centre’ sur les figures).

Sur la figure 3.24 ci-dessous, les 3 brouilleurs 1 bis, 2bis & 3 ont été simulés dans le cas du
réseau parfait (2 gauche) puis en présence des défauts de chaine (a droite). Un signal utile est
présent a une €lévation de 10° et un azimut de 45°. Un Diagonal Loading de 6dB est appliqué.

On I’a déja évoqué au paragraphe 3.3.2, pour ce scénario, 3 Taps sont nécessaires pour lutter
contre les effets large bande, et en présence des défauts de chaine, a partir de 9 Taps, les meilleures
méthodes permettent de restaurer, a moins de 3dB, les performances obtenues en 1’absence des
défauts.

On observera ici I’écart de performances obtenu sur la méthode ‘wb’ selon que le ‘1’ se situe
a une extrémité ou au centre du vecteur contrainte. Le choix de 1’élément de référence au centre du
filtre temporel rend le réseau robuste a I’augmentation du rang effectif des signaux interférents.

La méthode ‘mmse’ est moins sensible a cet effet ; les conclusions vont dans le méme sens,
mais I’écart de performances, selon la position de la référence temporelle, n’est pas significatif
(quelques dixiémes de dB).

Gain moyen en SINR postcor, BOC(10,5), PRN 2, Fe=50MHz Gain moyen en SINR postcor, BOC(10,5), PRN 2, Fe=50MHz
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Fig. 3.24 : Déappairage et nombre de Taps, BOC(10,5), 3 brouilleurs, JNR,,~=63dB, DL +6dB.

Ces conclusions se confirment également a partir de la figure 3.25 ci-dessous. Elle résulte de
simulations globales (voir parg. 2.3.1) de la constellation GPS, pour les modulations
BOC(10,5)sinus (a gauche)et BOC(15,2.5)cosinus (a droite). Les résultats pour la modulation
BPSK(10) ne sont pas présentés car ils sont trés proches de ceux obtenus avec les signaux
BOC(10,5). Les simulations basées sur le SINR post corrélation étant bien plus longues que celles
basées sur le SINR réseau, les 24 heures simulées ne sont échantillonnées qu’a 1 point par heure.

En présence de défauts de chaine et de 40dB d’interférences, un réseau disposant de 9 Taps,
adapté a ’aide d’une contrainte centrée, est capable de restaurer a 3dB prés les performances qu’on
obtiendrait sans réseau et en présence du bruit thermique seul. Lorsque la puissance et le nombre
des interférences augmentent (JNRy = 63 dB), le résidu d’interférences est inférieur a 5 dB apres
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filtrage STAP. Par contre, les réseaux s’averent toujours moins performants lorsqu’ils sont
appliqués a la modulation BOC(15,2.5), spécialement les réseaux a 4 capteurs pour lesquels les
réseaux spatiaux purs saturent plus rapidement que le réseau r7.

Gain moyen en SINR CRPA+Correlator, 9 Taps, BOC(15,2.5)cos, DL +6dB

Gain moyen en SINR CRPA+Correlator, 9 Taps, BOC(10,5)sin, DL +6dB
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Fig. 3.25 : Impact des défauts de chaine sur le traitement STAP global.

La figure 3.26 permet de comprendre la baisse de performance relative a la modulation
BOC(15,2.5). Elle est obtenue pour un tirage aléatoire des défauts en présence des interférences
Ibis, 2bis & 3, le satellite utile est le satellite 1 (¢élévation 10°, azimut 45°, voir Fig. 2.8). Un
Diagonal Loading de 6dB est appliqué. Dans ce scenario, le satellite utile est trop proche des
interférences pour restaurer le SINR post-corrélation ; toutefois I’allure spectrale des filtres est
représentative du cas général. Les défauts affectant principalement les bords de bande (parg. 2.5.2),
le comportement du filtre STAP est difficilement prévisible et contrdlable en bords de bande, méme
pour les filtres de type ‘mmse’ qui exploitent la connaissance de la densité spectrale de puissance
utile. Le méme scénario simulé en systeme sans défaut conduit a un filtre asses plat sur toute la
bande pour les formateurs ‘wb’ et ‘wb,centré’. Comme évoqué au chapitre 3.4, il semble que les
défauts peuvent rapidement faire perdre plusieurs dB de gain au niveau des lobes principaux des
signaux modulés en BOC(15,2.5).

La figure 3.26 permet également de vérifier la synchronisation du corrélateur avec le Tap
central du FIR, ce qui implique un biais de (p-1)7Te/2, équivalent a la demi-durée du FIR, sur
I’estimation du temps de propagation satellite — récepteur.

Conformément aux prévisions, le formateur ‘wb,centré’ affiche la meilleure robustesse aux
effets large bande et aux défauts linéaires de chaine. C’est le formateur que nous retenons a I’issue
de cette étude. L’écart de performances n’est que des quelques dixiémes de dB par rapport au
formateur ‘mmse,centré’, mais 1’intérét de la méthode vient surtout de son indépendance vis-a-vis
de la modulation traitée. Un unique formateur permettra donc de traiter les différentes formes
d’onde utilisées en radionavigation par satellite. Par contre, 1’effet pervers de la contrainte centré est
le biais équivalent a la demi-durée du FIR qu’elle engendre sur D’estimation du temps de
propagation satellite — récepteur.
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Fig. 3.26 : Filtrage STAP et BOC(15,2.5), 9 Taps, 3 Interférences en présence des défauts de chaine, Diagonal
Loading +6dB.

3.6.3 Puissance maximum rejetable :

En fonction de leur puissance, les effets de la largeur de bande et les défauts de chaine font
augmenter le rang effectif des interférences et limitent donc la capacité de réjection du réseau. On a
vu d’apres 1’équation 3.59 que le formateur retenu ne permet pas de gain de traitement sur la
puissance utile par rapport a un filtre spatial pur, mais permet de mieux rejeter les interférences.

Dans ce dernier paragraphe, on évalue donc numériquement, en fonction de la modulation, du
nombre de signaux interférents et de leur puissance, le nombre de Taps nécessaires pour ramener la
puissance interférente moyenne totale post-corrélation en dessous des seuils de 3 et 5 dB au dessus
du niveau obtenu sans réseau et sans interférence.

Les figurent suivantes résultent de 100 simulations de Monte-Carlo sur les tirages de bruit et
des défauts le cas échéant. Seul le formateur ‘wb,centré’ a été simulé sur le réseau carré r4, un
diagonal Loading de 6dB est appliqué. Le réseau pourra étre mis en présence des interférences 1 &
2 (colonne de gauche) ou 1, 2 & 3 (colonne de droite) (voir Fig. 2.8), a ceci prés que tous les
signaux sont regus avec le méme JNR repéré sur 1’axe des abscisses. La recherche du nombre de
Taps nécessaire n’est pas poursuivie au-dela de 35 Taps, ce qui dépasse déja la capacité
technologique actuelle. Le nombre de Taps est incrémenté par pas de 2, afin de conserver un
nombre impair, nécessaire a la contrainte centrée. Les tracés en haut des figures représentent le
nombre de Taps minimum permettant d’éliminer les interférences. Pour le nombre de Taps retenu
pour chacun des seuils a 3dB (trait continu) et 5dB (pointillés), on présente également 1’écart-type,
correspondant, de la puissance interférente post-corrélation. Les résultats pour les signaux modulés
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en BOC(10,5) ne sont pas présentés car ils sont bornés par ceux des autres modulations et trés
proches de ceux obtenus avec les signaux BPSK(10).

Sur la figure 3.27, le réseau est simulé en systéme sans défaut. Il représente donc le nombre
de Taps nécessaire pour lutter contre 1’effet large bande. Dans ce cas, si une seule interférence était
présente, 3 Taps suffiraient a rejeter une puissance interférente de 100 dB de JNR. Sur la figure 3.28
les défauts technologiques linéaires de la chaine RF sont introduits. 15 Taps seraient alors
nécessaires pour atteindre le seuil de 3dB pour le corrélateur BPSK, en présence d’une interférence
de 100dB de JNR (11 Taps pour un JNR de 90dB).
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Fig. 3.27 : Puissance interférente rejetable en systeme sans défaut, r4, Diag Load +6dB, PIwbcentré.
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Fig. 3.28 : Puissance interférente rejetable en présence des défauts de chaine, r4, Diag Load +6dB, PIwbcentré.

On note que le corrélateur BOC(15,2.5) nécessite “rapidement” 3 Taps, mais lorsque la
puissance interférente augmente d’avantage, il offre globalement une meilleure robustesse aux
résidus d’interférences sur la bande, puisque moins de Taps sont nécessaires pour les rejeter. Cette
conclusion peut paraitre surprenante sachant que nous avons vu au paragraphe 3.3.2 et au chapitre
3.4 que d’une part, le gain de traitement du réseau STAP, par rapport au traitement spatial pur, est
plus élevé pour les modulations BOC que BPSK (ce qui semble indiquer que le corrélateur BOC est
plus sensible aux résidus d’interférences en sortie du réseau spatial pur que le corrélateur BPSK), et
d’autre part, ’ensemble réseau + corrélateur nécessite plus de Taps pour faire converger le SINR
lorsqu’il traite les signaux BOC(15,2.5).
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Les figures 3.29 et 3.30 ci-dessous permettent de lever cette contradiction dans le cas sans
défaut et en présence des interférences 1bis, 2bis & 3.

La figure 3.29 présente la puissance utile et la puissance interférente en sortie de I’ensemble
réseau + corrélateur et la puissance interférente en sortie du réseau seul, en fonction du nombre de
Taps, pour les signaux BOC(15,2.5) et BPSK(10). On note que pour les signaux BPSK, la
puissance interférente décroit moins rapidement en sortie du corrélateur qu’en sortie du réseau.
Dans le cas des signaux BOC, la tendance est inversée et de plus, a faible nombre de Taps, le filtre
adaptatif peut détériorer les signaux utiles, ce qui explique le plus grand besoin en Taps de
I’ensemble réseau + corrélateur BOC(15,2.5).
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Fig. 3.29 : Nombre de Taps et effet sur les signaux en systéme sans défaut, r4, Diag Load +6dB, PIwbcentré.

La figure 3.30 permet de comprendre les différences d’évolution de la puissance interférente
entre la sortie du corrélateur et la sortie du réseau, en systeme sans défaut, dans le méme
environnement interférent que ci-dessus. Elle présente la densité de puissance sur la bande en entrée
du systéme (en haut a gauche), en sortie d’un réseau STAP a 3 Taps (en bas a gauche), en sortie

147



d’un réseau spatial pur (en haut a droite) et une coupe DOA/fréquence du diagramme de
rayonnement de ce méme réseau (en bas a droite).

Densité de puissance sur la bande Sortie du filtre spatial pur PI wb, ||w || o
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Fig. 3.30 : Densité de puissance en sortie du réseau spatial et STAP, systéme sans défaut, r4, Diag Load +6dB.

En présence d’interférences en bruit blanc, I’allure de la densité de puissance sur la bande est
celle du banc de filtres RF (Fig. 2.30). Dans ce cas, le réseau spatial pur est saturé par effet large
bande, il ne peut pas éliminer toute la puissance interférente, I’allure de la densité de puissance en
sortie de traitement est donc due au diagramme du filtre spatial. Pour simplifier, considérons un
réseau spatial linéaire, le déphasage inter-capteurs est une fonction de ‘fxsin(#)’. Pour un signal
donné, le réseau minimise donc la puissance pour un ensemble fxsin(#) = cte. Le filtre spatial
coupe le centre de la bande dans la DOA réelle du signal (pour un signal de densité de puissance
paire en bande de base). Le ‘trou’ créé dans le diagramme de rayonnement se déplace ensuite
angulairement dans la bande de manicre a conserver le produit ‘/xsin(#)’ constant (partie droite de
la figure 3.30). Ceci explique les meilleures performances du corrélateur BPSK avec un filtre spatial
pur puisque ce corrélateur ne laisse passer que 1’énergie présente au centre de la bande.

Lorsque le réseau dispose de Taps, il élargi la bande coupée. Lorsqu’il en a la possibilité, le
réseau crée des trous plus profonds que 1’excédent de puissance percue. Aussi le réseau a 3 Taps
coupe-t-il d’avantage aux environs de la fréquence de coupure du banc de filtres RF (en bas a
gauche de la figure 3.30) ou I’on peut observer, avant traitement, une densit¢ de puissance
sensiblement supérieure au centre de la bande (en haut a gauche de la figure 3.30). Ce qui explique
pourquoi la puissance interférente diminue plus rapidement, avec 1’ajout de Taps, en sortie de
I’ensemble réseau + corrélateur BOC(15,2.5) puisque ce corrélateur ne laisse passer que la
puissance située autour de + 15 MHz.
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Lorsque le nombre de Taps augmente d’avantage, le réseau est “dé-saturé” et les interférences
sont ramenées en-dessous du plancher de bruit. La densité de puissance en sortie du réseau
correspond donc au bruit thermique ayant traversé le banc de filtres RF ; elle a la méme allure qu’en
haut a gauche de la figure 3.30 mais globalement décalée vers le bas du JNR total, soit 63dB dans le
cas présent.

Finalement, en traitement spatial pur, ’ensemble réseau + corrélateur BPSK(10) est le plus
robuste a I’effet large bande. Par contre, en traitement spatio-temporel, ’ensemble réseau +
corrélateur BOC(15,2.5) devient rapidement plus robuste. Notons toutefois qu’a faible nombre de
Taps, le filtre adaptatif peut dégrader les signaux BOC.

En présence des défauts, on a pu noter lors de simulations complémentaires, une tendance du
réseau a “couper” les bords de bande. Or le corrélateur BOC(15,2.5) ne laisse passer que la
puissance située en bord de bande, d’ou sa meilleure capacité de réjection des interférences. En
contrepartie, le réseau détériore également les signaux utiles (Fig. 3.26, parg. 3.6.2). Les
performances sont donc trés dépendantes du tirage des défauts, d’ou 1’écart-type, de la puissance
interférente post-corrélation, relativement important pour les signaux BOC sur la figure 3.28.
L’ajout de Taps supplémentaires, pour la méme configuration interférente, permettrait de réduire cet
écart-type, et la dégradation engendrée sur les signaux utiles. Le corrélateur BPSK laisse passer
I’énergie présente au centre de la bande, ou I’effet des défauts est plus faiblement marqué (parg.
2.5.2.a), I’écart-type reste donc faible, méme en présence des défauts de chaine.

En moyenne, jusqu’a un JNR de 90dB, il faut 4 Taps de plus pour passer des seuil de 5 a 3dB
pour I’ensemble réseau + corrélateur BPSK(10), contre 2 Taps pour 1’ensemble réseau + corrélateur
BOC(15,2.5).

3.7. Convergence de la réponse des réseaux STAP

De la méme maniere que dans le chapitre 2.4 pour les réseaux spatiaux, ce chapitre traite de la
stabilité¢ de la réponse des réseaux spatio-temporels parfaits, en termes de SINR et de phase, en
fonction du nombre d’échantillons utilisés pour estimer les matrices de covariance. Dans un premier
temps, 1’effet d’une contrainte conjuguée - symétrique sur la réponse en phase du réseau est étudié.
Puis, des résultats de simulation sont présentés.

3.7.1 Contrainte conjuguée — symétrique :

On se place sous I’hypothése de brouilleurs en bruit blanc, de rang effectif unitaire. La
matrice de corrélation du réseau est donc décomposable en produit de Kronecker entre une partie
spatiale Rg et une partie temporelle Ry. On peut vérifier que Ry est symétrique par rapport a
I’antidiagonale (voir Annexe 5, b) et hermitienne, elle est donc centrohermitienne et son inverse
I’est également (voir Annexe 1) :

R; =JR;"J. (3.78)

ou J est la matrice antidiagonale (Annexe 1). Supposons maintenant que le réseau dispose de 2p+1
Taps et que I’on minimise sa puissance de sortie a 1’aide d’une contrainte temporelle linéaire ¢
conjuguée - symétrique :
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¢ ¢, ¢ c;]Tet c,eR=>e=Jc . (3.79)

Apres adaptation a I’environnement, et en utilisant 3.78 et 3.79, le vecteur de pondération w ,
obtenu vérifie alors :

w, =aR;'c=a(IR;"I)I.c')= add(R}c) = Iw) (3.80)

ou o est un coefficient réel de normalisation. Le vecteur de pondération w , est donc également
conjugué - symétrique.

Si I’élément central du FIR est choisi comme référence pour la mesure des phases, la réponse
en fréquence due a la partie temporelle du filtre s’écrit alors :

H(f)=wief

(3.81)
ef:[exp(2i7z.f.p.Te) TE exp(—2i7z.f.p.Te)]T

ou ef est conjugué - symétrique. Sous ses conditions, en utilisant (3.81) et les résultats de 1I’Annexe
1, on montre que la fonction de transfert H(f) du filtre est réelle :

H(f)=(w,) e =(Iw,) Jef =w"I.Jef =w' ef = H(f) (3.82)

Finalement, si la contrainte temporelle est conjuguée - symétrique, le jitter en phase du filtre
STAP est le méme que celui du filtre spatial pur (éventuellement modulo 180°).

3.7.2 Résultats de simulations :

Les figures de ce chapitre représentent le gain moyen du réseau (SINR en sortie du réseau
normalisé par le SINR d’un capteur seul), I’écart-type de ce gain calculé a partir des valeurs en dB
et la moyenne des sauts de phase exprimée en degré. Les signaux utiles arrivent de deux directions,
une favorable (satellite 2 au zénith) et une défavorable (satellite 1 proche de I’horizon et d’un
brouilleur). Sur les figures, chaque source est repérée par son angle d’élévation.

La configuration géométrique est statique, tous les signaux sont stationnaires au sens large,
chaque scénario est simulé 100 fois en systeéme sans défaut. Les variations de réponse du réseau
sont donc uniquement liées aux erreurs d’estimation des matrices de corrélation et non a des effets
de dynamique du porteur, des satellites ou des brouilleurs.

Il ne s’agit ici d’étudier que la convergence de la réponse des différents formateurs et non les
performances absolues. Afin de réduire le temps de calcul, on a donc ici simulé le gain de sortie du
réseau et non le gain du réseau STAP plus corrélateur. On présente les cas des modulations
BPSK(10) et BOC(15,2.5), qui bornent les résultats obtenus avec les signaux BOC(10,5).

Dans un premier temps, tel qu’on 1’a évoqué dans le cas spatial pur (parg.2.4.1), on s’intéresse
a la différence de comportement d’un filtre adaptatif lorsque celui-ci est appliqué aux échantillons
qui ont servi a I’estimer (partie gauche des figures) ou lorsqu’il est appliqué a d’autres échantillons
(partie droite des figures). Dans les deux cas, les gains moyens sont estimés en appliquant le filtre
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sur le méme nombre d’échantillons que ceux qui ont servi a I’estimer. Un Diagonal Loading de 3dB
est appliqué. La figure 3.31 illustre cette différence, en présence des interférences 1 & 2.

Gain moyen en SINR, BOC(15,2.5), Fe=50MHz, 9 Taps, DL.3dB Sauts de Phase moyens Gain moyen en SINR, BOC(15,2.5), Fe=50MHz, 9 Taps, DL.3dB Sauts de Phase moyens
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Fig. 3.31 : Taille des échantillons, estimation et application des filtres adaptatifs, r7, 2 brouilleurs.

En termes de sauts de phase moyens et d’écart-type des sauts et du gain, le comportement du
réseau est globalement le méme dans les deux cas. Seul le gain moyen du réseau, a faible nombre
d’échantillons, est sensible aux échantillons auxquels on applique le filtre ; en effet, dans ce cas la,
le filtre s’adapte aux propriétés instantanées des signaux et non a leurs propriétés moyennes. Or la
densité spectrale de puissance d’un signal stationnaire peut fluctuer si elle est estimée sur peu de
points. Ceci explique I’allure décroissante du gain moyen en fonction du nombre d’échantillons sur
la partie gauche de la figure, et 1’allure croissante sur la partie droite. Aprés convergence, le filtre
est adapté aux propriétés moyennes de signaux stationnaires, les quatre formateurs convergent donc
vers les mémes valeurs a moins de 1 dB prés dans les deux cas. Dans la suite, on se place dans le
cas ou le filtre est appliqué aux échantillons qui n’ont pas servi a I’estimer. Ce cas est plus réaliste
pour un systéme temps réel, puisqu’il ne nécessite pas de stocker les échantillons le temps de
calculer et d’appliquer le filtre, ce qui rallongerait artificiellement le temps de propagation satellite -
récepteur pour les signaux utiles.

On rappelle que si le formateur ‘wb’ est indépendant de la modulation traitée, le formateur
‘mmse’ requiert la connaissance de la fonction d’autocorrélation des signaux utiles. Dans le cas des
signaux BPSK, en présence de bruit thermique uniquement (Fig. 3.32), on observe qu’une
augmentation du Diagonal Loading de 3 a 6 dB agit principalement sur les sauts de phase, ce qui
réduit leur moyenne et leur écart-type. Dans le cas des signaux BOC(15,2.5), si les réponses en
amplitude convergent indépendamment du formateur (voir écart-type du gain, figure 3.33), ce n’est
pas le cas de la réponse en phase. Les sauts de phases dus au formateur ‘mmse’ non centré sont en
moyenne plus de deux fois supérieurs a ceux des autres formateurs, y compris a ceux de sa version
symétrisée : ‘mmsecent’ (les signaux GNSS étant réels, la fonction d’autocorrélation est paire et la
colonne centrale de la matrice de corrélation temporelle Ry, est symétrique). On peut donc vérifier
ici que le fait de rendre la contrainte symétrique permet de stabiliser la réponse en phase.
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Lorsque des interférences sont introduites (Fig. 3.34), les conclusions restent les mémes : les
réponses des quatre formateurs convergent de la méme facon en termes d’amplitude, et ce, quelle
que soit la modulation traitée. Concernant la réponse en phase des filtres, on note que le formateur
‘mmse’ dessiné pour des signaux BOC (tracé de droite) engendre des sauts de phase relativement
importants. Cette instabilité augmente avec le niveau des interférences. Par contre, si la contrainte
est rendue symétrique, la réponse en phase est stabilisée et passe rapidement sous les 10° en
moyenne. Quant au formateur ‘wb’, la réponse en phase est stable, que le ‘1’ de la contrainte soit

Fig. 3.33 : Taille des échantillons, bruit thermique, réseau r4, 9 Taps, BOC(15,2.5).

centré ou a une extrémiteé.

Enfin, nous avons pu constater avec des simulations complémentaires qu’en présence
d’interférences de forte puissance, un Diagonal Loading de 3dB permet d’accélérer trés nettement la
convergence de la réponse en phase des formateurs, par rapport a une absence de Diagonal Loading.

Par contre, le passage de 3 a 6 dB apporte peu sur ce point.
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Fig. 3.34 : Taille des échantillons, 2 brouilleurs, réseau r4, 9 Taps.

Finalement, sur I’ensemble de cette analyse, nous retiendrons le formateur ‘wbcentré’. En
termes de SINR réseau + corrélateur, ses performances sont voisines de celles du formateur
‘mmsecentre’. Les conclusions sont identiques quant a la convergence des réponses en amplitude et
phase. Ce formateur présente en outre I’avantage d’étre indépendant de la modulation traitée et peut
donc étre appliqué simultanément a tous les signaux GNSS. Dans ce cas, pour la détermination du
Diagonal Loading a appliquer pour le calcul des pondérations, le scénario dimensionnant est
I’environnement non brouillé. Sous cette hypothese, un Diagonal Loading de 6 dB, appliqué a des
matrices de corrélation estimées sur 6 fois la dimension du réseau, permet de garantir des sauts de
phase inférieurs a 10° en moyenne et un écart type du gain de 1’ordre de 1 dB.

3.8. Conclusions sur le traitement STAP

Dans cette partie, nous nous sommes intéress€s au traitement STAP (Space Time Adaptive
Processing) afin de robustifier les filtres spatiaux face aux effets large bande et aux défauts linéaire
de la chaine RF. En effet, le traitement spatio-temporel permet d’augmenter le nombre de degrés de
liberté d’un réseau, sans augmenter son nombre de capteurs (et donc sa taille). Une premiere
analyse a montré qu’avec un traitement STAP, pour une liaison satellite donnée, le SINR de sortie
du réseau ne constitue pas une bonne indication des performances d’antibrouillage des signaux
GNSS. En effet, le traitement STAP peut dégrader les performances du corrélateur d’ un récepteur
GNSS générique. Aussi, avons nous défini un nouveau critére de performances adapté au traitement
STAP des signaux GNSS : le SINR post-corrélation.

La solution est alors recherchée sous forme d’un produit de Kronecker entre une contrainte
spatiale et une contrainte temporelle. Quatre contraintes temporelles ont été définies selon des
approches classiques et testées avec la contrainte spatiale de I’Inversion de Puissance. De plus la
contrainte optimale pour le traitement de signaux GNSS a également été écrite et simulée mais pas
retenue car sa complexité de mise en ceuvre est rédhibitoire en regard du faible gain de traitement
qu’elle peut apporter. Par contre, nous avons défini une version simplifiée qui, avec un Diagonal
Loading de quelques dB, s’avere a la fois performante en environnement peu brouillé, comme en
présence d’interférences de forte puissance. Elle est en outre facilement implémentable et
indépendante de la modulation des signaux cibles. Elle consiste simplement a ne pas modifier la
sortie du Tap central des FIR. C’est la méthode retenue pour cette étude. Elle a cependant un
inconvénient car elle introduit un biais équivalent a la demi-durée des FIR sur I’estimation des
temps de propagation satellite — récepteur pour les signaux utiles.
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Le nombre de Taps (lignes a retard) nécessaire augmente avec la puissance des signaux a
rejeter. La restauration des performances des signaux BOC(15,2.5) nécessite plus de Taps que dans
les cas des signaux BPSK(10) et BOC(10,5) ; en effet, I’énergie de cette modulation est concentrée
en bord de bande. Or les défauts des filtres agissent principalement sur les bords des bandes de
traitement ; aussi, un effort technologique semble-t-il nécessaire sur ce point.

Globalement, un réseau STAP ainsi défini ne permet pas de gain de traitement en termes de
puissance utile en sortie de la chalne réseau + corrélateur, mais il permet de mieux rejeter les
signaux interférents de forte puissance en présence de défauts linéaires de chaine.

Outre la robustesse aux défauts technologiques et aux effets large bande, le traitement STAP
peut également permettre de rejeter plus de sources interférentes a bande étroite qu’un réseau spatial
pur et ce, méme si certains des ces signaux sont dans la méme direction que des satellites utiles. La
figure 3.35 illustre ce constat pour un signal utile en modulation BPSK(10), dans le cas d’un
systéme sans défaut, pour le formateur ‘PIwb,centré’. Le réseau est en présence de deux CWI (“* 1’
a la fréquence centrale Fo de la bande et ‘%2’ a Fo - 5 MHz) et d’un brouilleur en bruit blanc sur
toute la bande (‘*3”). La partie supérieure de la figure 3.35 présente les diagrammes de
rayonnement du réseau aux fréquences Fo et Fo - 5 MHz. La partie en bas a gauche de la figure
propose une coupe fréquence — angle d’incidence dans le plan des brouilleurs 2 et 3.
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Fig. 3.35 : Diagrammes de rayonnement et de Gain CRPA + Corrélateur, réseau carré r4, 9 Taps.
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On peut vérifier que le réseau place des trous face aux 3 signaux interférents. Dans le cas des
CWI, les trous sont suffisamment sélectifs en fréquence pour permettre la réception de signaux
utiles issus de la méme direction. La partie en bas a droite permet de le vérifier, elle représente le
diagramme de gain de I’ensemble réseau + corrélateur normalisé par celui correspondant a un
capteur seul sans interférence. Conformément a ce que nous venons d’expliquer, le gain maximum
de I’ensemble est voisin de 0 dB, un trou est visible dans la direction du brouilleur large bande mais
pas en direction des CWI. Dans le cas des signaux BOC(15,2.5), une CWI, située a Fo = 15 MHz et
dans la méme direction qu’un satellite utile, entrainerait une dégradation inférieure a 3dB sur le
SINR post-corrélation.

Finalement, la convergence de la réponse des réseaux STAP, et en particulier la stabilité de
leur réponse en phase ont été étudiées. Un Diagonal Loading de quelques dB et une estimation des
matrices de covariance sur un nombre d’échantillons équivalent a cinq a six fois la dimension des
réseaux permettent d’avoir une réponse stable et de bonnes performances de réjection.

155



156



4. Les phénomeénes de Couplage

Cette derniére partie se propose d’aborder le probléme des phénomeénes de couplage et de leur
impact sur les performances d’antibrouillage des filtres adaptatifs. Aprés une rapide description
qualitative, un formalisme mathématique est présenté. L’impact des phénomenes de couplage sur
les performances des réseaux spatiaux et spatiaux temporels est analysé et présenté a travers des
simulations numériques.

4.1. Les Antennes élémentaires

Plusieurs types d’antennes peuvent étre envisagés pour former un réseau. Toutefois, pour les
applications de radionavigation par satellite, les réseaux décrits dans la littérature sont souvent a
base de patchs. Un patch est réalis¢ en métallisant la surface d’un matériau diélectrique dit substrat,
ce qui a pour effet de modifier localement la longueur d’onde du signal regu. Les ouvrages [24] et
[25] proposent une étude détaillée de ce type de capteurs. Leurs principaux attraits sont les
suivants :

— Faibles poids et encombrement ;

— Faible cott ;

— Conformable ;

— Facilité de créer une polarisation linéaire ou circulaire ;

— Facilité de choisir la fréquence de résonance et I’'impédance ;

— Possibilité de concevoir des antennes bi - fréquences, voire bi - polarisations.

Notons que le faible encombrement et en particulier la faisabilité d’antennes bi - fréquences
sont déterminants pour notre application. Les inconvénients de ce type de technologie sont :
— Faible efficacité (voir plus bas) ;
— Faible puissance transmissible (~100W) ;
— Faible bande passante (grand facteur Q) ;
— Faible pureté de polarisation.

Les propriétés des patchs dépendent de leur géométrie, de leur composition, mais également
de la technique d’alimentation utilisée. En particulier, la bande passante B d’un patch est sensible au
mode d’alimentation. Parmi les techniques possibles, on distingue en particulier les alimentations
par :

— Lignes
o Facile a définir et a réaliser ;
o Peuvent perturber le diagramme de rayonnement théorique du patch ;
o B~2a5%;
— Cable coaxial
o Facile a définir et a mettre en ccuvre ;
o B~2a5%;
— Couplage de proximité ou par ouverture rayonnante
o Plus difficile a définir et a mettre en ceuvre ;
o B~ 13%, voire plus.
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Pour notre application, les bandes de traitement requises (40MHz sur L1 et 30MHz sur L.2)
sont voisines de 2.5%. L’utilisation de patchs alimentés par des cables coaxiaux est donc tout a fait
envisageable. C’est le mode que nous utiliserons pour la suite de cette étude.

S’il est facile de concevoir un patch pour une fréquence de résonance, une impédance et une
polarisation données, il y a toutefois des régles a respecter. En particulier, on ne pourra pas réaliser
un patch aussi petit que 1’on veut sans affecter ses performances. On se propose de décrire quelques
relations de bases intervenant dans le dessin d’un patch [24 ; 25]. On désigne respectivement par L,
W et h la longueur, la largeur et 1’épaisseur d’un patch rectangulaire (voir Fig. 4.1).

La fréquence de résonance d’un patch dépend de sa dimension et de la constante ou
permittivité relative & du diélectrique :

(o =——7— (4.1)

2Leﬁ. & ofy

ou ¢ désigne la célérité¢ d’une onde dans le vide et Ly et &.; font référence aux propriétés efficaces
du patch (qui incluent les effets de bord). On donne :

1 _1 -1/2
e, =t el
7T T W

4.2
(¢, +0.3)w/h+0.264] (4.2)

L,=L+hx0.824
o e 0 258 W [h+ 0.]

Pour une fréquence de résonance donnée, on peut donc diminuer la surface du patch en choisissant
un diélectrique de permittivité €élevée et en ajustant 1’épaisseur ~ du patch. Ajoutons, que si I’on
souhaite réaliser une polarisation circulaire, selon la technique d’alimentation retenue, le patch doit
étre carré (L = W) ou presque carré (L ~ WX[1+1/Qy]).

La bande passante d’un patch, pour un taux d’onde stationnaire donné (TOS), dépend du
facteur de qualité Q du patch. Le TOS, quant a lui, dépend de 1’adaptation entre I’impédance Z;, du
patch et I’'impédance Z; de charge (du circuit) au travers du coefficient de réflexion I' :

(4.3)
zZ -7,

114

Z,+7Z,

mn

ou I’impédance du patch dépend de la position des alimentations et I’'impédance d’un cable coaxial
dépend de ses rayons. Le facteur de qualité quantifie le rapport “énergie emmagasinée” sur “énergie
perdue” pendant une période. Il est composé de plusieurs termes :

11 1 101

1 (4.4)
O QOu 9 0, 0O,

avec : O, : facteur de qualité total ;
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O,4q - facteur de qualité di aux pertes de rayonnement ;

0. : facteur de qualité dii aux pertes ohmiques ;

Q. : facteur de qualité da aux pertes di¢lectriques ;

Oy : facteur de qualité di aux ondes de surface (négligeable si 4 trés petit).

Le facteur dii aux pertes ohmiques est proportionnel a la hauteur du patch et le facteur di aux
pertes par rayonnement est proportionnel a I’inverse de la hauteur. En général, pour un substrat tres
fin, ce dernier terme est prépondérant. Finalement, la bande passante du patch, pour un TOS fixé,
est donnée par :

&
Qt ~ Qrad o —=

h
A _TOS-1 h (4.5)
fo ONTOS ¢,

D’apres 4.5, on notre que la bande passante augmente si 1’épaisseur augmente ou g, diminue.
La miniaturisation d’un patch nécessitant un fort ¢, (equ. 4.1 et 4.2), elle implique donc également
une diminution de sa bande passante.

Enfin, un dernier parametre important dans la définition d’un patch est 1’efficacité¢ e,. En
raisonnant en termes d’émission, elle est définie comme le ratio entre la puissance rayonnée et la
puissance regue. Elle est composée de plusieurs termes qui font référence aux mémes sources de
pertes que dans le facteur de qualité :

e, —ce. (4.6)
avee !

e, =1-|1°

. QQd (4.7)

L’efficacité¢ diminue lorsque 1’épaisseur du substrat ou son g, augmente.
Le Gain G du patch est directement proportionnel a sa directivité D et a I’efficacité e,.
G=e,D (4.8)
ou la directivité du patch augmente avec sa surface.
Finalement, nous retiendrons que la miniaturisation de la taille des patchs implique un
compromis vis-a-vis des performances. En effet, on peut réaliser un patch trés petit, pour une
fréquence de résonance donnée, en choisissant un dié¢lectrique de constante élevée. Cependant, cette

augmentation de la constante diélectrique implique une diminution de la bande passante et de
I’efficacité du patch, donc du gain. Or ce gain diminue également avec la surface du patch.
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4.2. Le couplage : aspect qualitatif

Le couplage entre capteurs dépend [25] de leurs positions relatives, de leurs dimensions et
propriétés électriques. En général, il est attribué aux champs qui existent a I’interface air -
di¢lectrique. Ces champs peuvent étre décomposés principalement en ondes spatiales diffractées par
les bords des patchs (décroissance en 1/p), en ondes d’ordre supérieur (décroissance en 1/p?), en
ondes de surface (décroissance en 1/p"?) et en ondes de fuite (décroissance en exp(-4p)/p"'?). Ainsi
les ondes spatiales et d’ordre supérieur sont prépondérantes pour des capteurs rapprochés alors que
les ondes de surface sont prépondérantes pour des séparations plus importantes (~ 104 [29]) ; ces
derniéres existent et se propagent dans le di¢lectrique, leur excitation est fonction de 1’épaisseur du
substrat, elles peuvent étre atténuées en plagant des cavités entre les patchs.

Le couplage entre 2 patchs peut étre caractérisé par la conductance mutuelle (calculée d’apres
la formulation champ lointain du modé¢le des cavités). Cette grandeur présente des oscillations en
fonction de la distance bord a bord des patchs, toutefois elle est décroissante monotone pour des
espacements inférieurs a A/2.

Minimiser la dimension des patchs présente donc un challenge important car cela permet
d’augmenter la distance bord a bord des patchs pour un méme positionnement des centres.

Le couplage engendre [22] d’une part une augmentation du rapport axial (dégradation de la
polarisation circulaire) et des pertes par réflexion ; il engendre d’autre part une asymétrie des
diagrammes de rayonnement des patchs, ce qui entraine des erreurs de pointage du réseau et
¢galement une moins bonne réjection des signaux de forte puissance (voir chapitres suivants).

Enfin, selon [26], le couplage affecte également la fréquence de résonance des patchs.

L’asymétrie des diagrammes de rayonnement résulte d’un ‘mélange’ des sorties des capteurs,
sortie que I’on aurait en I’absence de couplage. Ce phénoméne peut étre décrit au moyen d’une
matrice d’impédance mutuelle (chapitre 4.3). Si les effets du ‘mélange’ dépendent de la direction
d’arrivée des signaux, la matrice d’impédance mutuelle ne dépend que des caractéristiques
¢lectriques et géométriques du réseau. Aussi peut-on imaginer des techniques de compensation de
ces effets par traitement du signal. Par contre, les effets de dépolarisation des capteurs ne seront pas
¢tudiés dans cette these.

4.3. Formulation Mathématique

Suivant nos sources bibliographiques, on quantifie les phénoménes de couplage a 1’aide de
différents parametres. En particulier, les articles a vocation théorique se référent le plus souvent a la
matrice d’impédance mutuelle Z afin de présenter la théorie du couplage et de la mettre en
équation. Par contre, les articles a vocation applicative se référent plus souvent a la matrice de
dispersion S (Scattering matrix) qui semble plus facilement mesurable. Il convient donc d’établir le
lien entre les différents parameétres caractéristiques des phénomenes de couplage.

Par définition, I’inverse de la matrice d’impédance mutuelle est la matrice d’admittance
mutuelle Y :

Z'=Y=G+ /B (4.9)
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ou G désigne la conductance et B la susceptance mutuelle du réseau. Les matrices Y et S sont alors
liées par les relations [27] :

s=[1, - ¥)x[r, +¥]"

~ (4.10)
Y=[1, -S|x[1, +S]"

m

ou les lignes de Y sont normalisées par 1’admittance modale caractéristique d’un capteur isolé qui

serait identique au capteur de la ligne correspondante ; la matrice Y résultante est donc :
SN{U. =Y,;/Y,, ou Y; est ’admittance modale du i capteur isolé. Le terme S; désigne la part

d’énergie regue par le capteur j qui est re-rayonnée par le capteur i.

D’une maniére générale, les auteurs s’accordent pour décrire mathématiquement les effets du
couplage. On citera en particulier D.M. Pozar [28] et I.J. Gupta[29] qui ont une approche
‘antennes’ et s’attachent a décrire les phénoménes de couplage [28] ou leurs effets sur les
performances d’un réseau [29]. On peut également citer E.M Friel, K.M. Pasala et T.
Svantesson qui ont une approche ‘traitement du signal’ et étudient les méthodes de traitement
robustes aux effets de couplage pour la minimisation de puissance (Friel et Pasala [30]) ou
I’estimation de directions d’arrivées (Svantesson [31]).

Le modéle général pour un réseau spatial pur est le suivant : une onde incidente sur le réseau

induit des courants a la surface des capteurs, la tension v en circuit fermé sur une impédance de
charge Z, est alors reliée a la tension en circuit ouvert v, par (méthode des moments) :

v=Z,2+7,1,]"y, (4.11)

En I’absence de couplage mutuel, Z serait diagonale. Si tous les capteurs sont identiques, on note Z4
leur impédance d’entrée et on exprime alors la tension hors couplage vy, :

v.=2,/[2,+2,]v, (4.12)
Finalement, la tension en présence de couplage est reliée a la tension hors couplage par :

v=[z,+7,|x[z+27,1,]"v, (4.13)
On introduit alors la matrice de couplage C :

C=[z,+z,|x[z+z,1,]" (4.14)

Par construction, les matrices Z, Y, S et C sont symétriques et les coefficients de la matrice C
dépendent implicitement de la fréquence. On peut donc écrire le modéle général suivant pour
décrire la réponse du réseau a un signal incident s :

y(f)=C(f)xa (0)s(f)+b(f) (4.15)

Tous les articles, issus de la bibliographie abordant les méthodes de traitement robustes au
couplage, se placent dans un contexte bande étroite et travaillent sur le modéle suivant :
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y(¢) =Cxa(0)s(¢) +b(¢?) (4.16)

Nous allons voir dans le chapitre suivant que ce modele n’est pas valide pour notre étude. En
effet, les variations des coefficients de couplage au sein de la bande ne peuvent pas étre négligées
dans le contexte GNSS.

La matrice C, permettant de décrire les phénoménes de couplage ne dépend donc que des
caractéristiques géométriques et électriques du réseau. Elle est indépendante de la direction
d’arrivée des signaux. Toutefois, 1’effet du couplage dépend des directions d’arrivée. La
déformation des diagrammes de rayonnement des patchs vient du produit matriciel “Cxa(0)”, qui
décrit la sortie de chaque capteur en présence des autres ¢léments du réseau.

4.4. Evaluation de Pimpact du couplage sur L1

4.4.1 Caractéristiques de I'antenne simulée :

Un patch a été dessiné et simulé sous HFSS 10 (logiciel de simulation support 3D pour les RF
et conception sans fil), il est représenté sur la figure 4.1. Il a été défini pour résonner a 1575 MHz.
La minimisation des phénomeénes de couplage n’a pas été prise en compte dans le dessin.

L=W=58mm
h=3mm
5=2.6
d="7.5mm

Veoar = 2.205 mm

Fig. 4.1 : Schéma du patch simulé pour L1.

Afin d’obtenir une polarisation circulaire, chaque patch est alimenté par deux cables coaxiaux
positionnés sur deux médianes du patch (points noirs sur la figure 4.1). Le rayon des cables fixe leur
impédance, leur position sur le patch fixe I’impédance du patch. Les cables sont reliés par un
coupleur hybride parfait (voir Fig. 4.2) introduisant un déphasage de 90° entre les deux voies.

Vers

_{ Coupleur

Fig. 4.2 : Modéle d’un coupleur hybride parfait.

. 0
3| Patch S:Té 1

Le coefficient de réflexion (S11) de I’ensemble patch + hybride et son diagramme de
rayonnement sont calculés sous Ansoft Designer a partir des sorties de HFSS 10 pour le patch seul,
ils sont représentés sur la figure 4.3. On peut y vérifier que le patch résonne bien a la fréquence
choisie.
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S11, Patch isolé, L1

Diagramme de rayonnement d'un patch isolé, 1.575 GHz
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Fig. 4.3 : Coefficient de réflexion et diagramme de rayonnement du patch simulé sur L1.
4.4.2 Caractéristiques du réseau simulé :
Le réseau simulé est carré a 4 capteurs, la numérotation est représentée sur la figure 4.4 ci-
dessous.

Fig. 4.4 : Numérotation du réseau r4.

1

2

Ses paramétres de couplages ont été calculés a la fréquence centrale de L1 pour différents

espacements inter-capteurs (Az; = 19.04cm). On présente les résultats obtenus pour les matrices S et
C sur la figure 4.5 ci-dessous.

Coefficients de Dispersion (S matrix), réseau r4, L1
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Coefficients de Couplage, réseau r4, L1
T

Distance centre & centre (mm)
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Fig. 4.5 : Coefficients de couplage et distance inter-patchs.
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A T’exception des termes diagonaux de la matrice de couplage, on note que le rapprochement
des capteurs cause une augmentation rapide des coefficients de couplage. On note également une
trés bonne correspondance des termes non diagonaux des matrices S et C. Enfin, la stabilit¢ des
termes diagonaux de la matrice de couplage indique que la sortie d’un capteur due aux signaux
réellement incidents sur ce capteur est peu modifiée par les phénomenes de couplage par rapport a
la sortie que 1’on aurait eu en I’absence de couplage.

On fixe maintenant I’espacement inter-capteurs a 95 mm entre les centres des capteurs, soit
approximativement la demi-longueur d’onde de L1, on observe alors 1’évolution dans la bande des
coefficients de la matrice C (Fig. 4.6). La premiére conclusion suggérée par cette figure est que tous
les coefficients non diagonaux évoluent fortement dans la bande et surtout qu’ils n’évoluent pas de
la méme facon en fonction de la fréquence. Le mod¢ele bande étroite (equ. 4.16) est donc inadapté
pour décrire les phénoménes de couplage. De méme on ne pourra pas espérer corriger les
phénomenes de couplage par multiplication par une simple matrice ‘spatiale’ de mélange : la
dimension fréquentielle est obligatoirement a prendre en compte.

On note également que les coefficients entre deux capteurs sur le méme axe (1-2 et 3-4 ou 1-3
et 2-4) évoluent de la méme fagon, mais ne sont pas rigoureusement égaux. Cet écart ne devrait pas
exister si le réseau était parfaitement symétrique ; cette dissymétrie est due la position des
alimentations. En effet, les patchs sont disposés par ‘copier-coller’ : le positionnement des
alimentations reste le méme pour tous les patchs du réseau. Une rotation de 90° entre les patchs
adjacents du réseau permettrait d’avoir un positionnement symétrique des alimentations. Toutefois,
’effet sur les performances de réjection du réseau est peu perceptible (voir parg. 4.5.2).

Coefficients de Couplage, réseau 14, L1
5 \ T T 1 1

40+ : J

-45 I | | | I | 1
1.555 1.56 1.565 1.57 1.575 1.58 1.585 1.59 1.595
Frequency (GHz)

Fig. 4.6 : Variation des coefficients de couplage du réseau r4 dans la bande L1.
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4.4.3 Performances des filtres adaptatifs en présence de Couplage :

a) Cas spatial pur :

Dans un premier temps, on considére le cas d’un réseau spatial pur. L’espacement inter-
capteurs est de 95mm, soit approximativement la demi-longueur d’onde de L1. La figure 4.7 ci-
dessous résulte d’une simulation globale (voir parg. 2.3.1), elle est obtenue a partir d’une
observation de la constellation GPS faite par )2 heure sur une journée, de maniére a parcourir
I’ensemble des configurations géométriques possibles. On présente le gain moyen du réseau spatial
pur pour un panorama des méthodes de traitement présentées au chapitre 2.2. Le but est de voir si
une d’elles semble naturellement plus robuste. Les résultats présentés sont d’abord moyennés sur
100 simulations de Monte-Carlo sur les tirages de bruit et des défauts, puis sur les 48 observations
journaliéres. Le gain moyen du réseau est borné par ses valeurs minimales et maximales sur les 48
observations. La figure est séparée en deux, de gauche a droite, on observe les performances en
présence de bruit thermique puis en présence des brouilleurs 1 & 2. Dans chacun des deux cas, on
trace les performances sans défaut, en présence des défauts d’antenne uniquement, en présence des
défauts des filtres uniquement puis antennes plus filtres, phénoménes de couplage seuls et enfin, en
présence de tous les défauts y compris le couplage.

Gain moyen du réseau, BPSK(10)
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Parfait Ant Fit A+F Coupl Tous Parfait Ant Filt A+ F Coupl Tous
Bruit Blanc - 2 Brouilleurs (J/N=20 & 40dB)

Fig. 4.7 : Impact du couplage sur le traitement Spatial pur global.

En premiére observation, dans le cas du bruit thermique on note que le couplage introduit un
certains écart-type géométrique : les performances des méthodes dépendent de la position des
signaux cibles. En effet, I’écart de performances des formateurs ‘Power Inv’ et ‘Multi MPDR’ en
fonction de la répartition géométrique des sources utiles est quasiment nul avec ou sans défauts des
antennes et des filtres. Lorsque le couplage est présent, on note que les performances de ces filtres
varient avec la position des sources.
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Lorsque deux brouilleurs sont introduits, les dégradations de performances dues aux
phénoménes de couplage sont du méme ordre de grandeur que les dégradations dues aux autres
défauts. De plus, le couplage affecte I’ensemble des méthodes dans des proportions similaires et ne
modifie pas le classement obtenu en systemes parfaits.

La figure 4.8 permet de comprendre les observations faites en présence du bruit thermique
seul. Elle présente, pour la fréquence centrale de L1, le module et la phase de chacun des éléments
du vecteur directionnel du réseau en présence de couplage (Cxa) normalisé par la valeur du méme
¢lément hors couplage (a). On se place dans le plan perpendiculaire au réseau passant par les
capteurs 1 et 4. Cette distorsion des diagrammes de rayonnement explique les écarts de
performances obtenus en présence du bruit thermique seul, en fonction des DOA utiles. Les
distorsions introduites sur les déphasages inter-capteurs restent inférieures a 10° en valeur absolue
et sont maximales pour les forts dépointages. Si on choisit de représenter les autres défauts de
chaine par un produit matriciel avec le vecteur directionnel, la matrice des défauts sera diagonale et
les effets indépendants des DOA.

Distorsion des gains en présence de couplage, 1575 MHz, ¢ = 45°
1 T T T T

-10 1 1 L L 1 I I L L

8%

Fig. 4.8 : Distorsion de la réponse du réseau r4 sur L1 (selon I’axe capteur 1 > 4).

Si les phénomeénes de couplage sont les seuls défauts pris en compte avec les valeurs des
coefficients de la figure 4.6, le rang apparent des brouilleurs va augmenter avec leur puissance,
comme pour le cas des autres défauts linéaires de chaine. L’effet est d’autant plus marqué que la
puissance interférente est ¢levée.

Par contre, si on suppose les coefficients de couplage constants sur la bande (mod¢le bande
étroite du couplage), I’effet sur les valeurs propres de la matrice de corrélation R du réseau est
négligeable, et ce, méme en présence d’un niveau global d’interférences de 63 dB de JNR
(brouilleurs 1bis, 2bis & 3) et des coefficients correspondant a un espacement de 65mm (voir fig.
4.5). Aussi les performances des filtres sont-elles trés peu affectées dans ce cas. En outre, les
valeurs propres sans défaut peuvent étre restaurées a quelques centiemes de dB pres en appliquant
la correction suivante a R :
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R > R=C'RC” (4.17)

Ce qui suggere deux conclusions. D’une part, la dégradation des performances engendrée par les
phénomeénes de couplage est principalement due a 1’évolution non cohérente sur la bande des termes
non diagonaux de la matrice C de couplage. D’autre part, la connaissance a priori de la dépendance
fréquentielle des coefficients de C pourrait permettre de découpler les sorties du réseau. Cette voie
est évaluée au paragraphe 4.4.4.

b) Cas du traitement STAP :

On se replace maintenant dans le cas ou les coefficients de couplage ne sont pas supposés
connus a priori et on évalue la robustesse des traitements STAP aux phénomenes de couplage, les
traitements considérés sont ceux décrits précédemment et appliqués avec la contrainte spatiale de
I’inversion de puissance. On présente sur la figure 4.9 ci-dessous le gain post-corrélation obtenu a
I’aide d’un réseau STAP disposant de 9 Taps, normalisé par celui qu’on obtiendrait sans réseau et
sans interférences. Les scénarii a 2 et 3 brouilleurs déja décrits sont simulés avec la globalité de la
constellation GPS (24 heures échantillonnées a 1 point par heure). De méme que précédemment, on
observe qu’en présence du bruit thermique seul, le couplage engendre un certains écart-type
géométrique. En présence de 2 brouilleurs, le réseau STAP restaure les performances obtenues en
systéme parfait (sauf ‘wb’). Par contre, lorsque le nombre et la puissance des brouilleurs augmente,
le réseau a 9 Taps se révele inefficace contre le couplage, alors méme qu’il est robuste aux autres
défauts de chaine (sauf ‘wb’).

Gain moyen en SINR CRPA+Correlator, 9 Taps, BOC(10,5)sin, DL +3dB
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Fig. 4.9 : Impact du couplage sur le traitement STAP global.
Enfin, on évalue I’influence du nombre de Taps sur la robustesse des réseaux aux phénomenes

de couplage. Seuls les phénoménes de couplage sont pris en compte. Le signal utile est issu du
satellite 1 (voir Fig. 2.8). On s’intéresse au SINR post-corrélation en fonction du nombre de Taps,
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normalisé€ par celui d’un réseau spatial pur parfait. En présence des brouilleurs 1 & 2, de la méme
maniére que sur la figure 4.7, les performances du réseau spatial pur sont dégradées d’une quinzaine
de dB. Par contre, dés le 3° Tap les performances obtenues en systemes sans défaut sont restaurées.

Cependant, lorsque le niveau d’interférences augmente, les conclusions ne sont plus les
mémes. On présente sur la figure 4.10 les résultats obtenus en présence des brouilleurs 1bis, 2bis &
3, le signal utile est modulé en BOC(10,5) sinus. Aprés une premiére phase d’amélioration des
performances avec 1’augmentation du nombre de Taps, on observe un ‘plateau’ pour un nombre de
Taps allant de 5 a 21, puis les performances augmentent de nouveau et convergent, a partir de 29
Taps, vers la méme valeur que dans le cas sans défaut (voir Fig. 3.24) pour les formateurs utilisant
une contrainte temporelle symétrique. Le tirage des défauts n’étant pas aléatoire, 1’écart-type
statistique est dii aux erreurs d’estimation de la matrice de covariance du réseau et il est négligeable.

Gain moyen en SINR postcor, BOC(10,5), PRN 2, Fe=50MHz, DL +6dB
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Fig. 4.10 : Couplage et nombre de Taps, r4, 3 Interférences.

Les figures obtenues pour les signaux BPSK(10) et BOC(15,2.5) ne sont pas présentées car
dans les deux cas, on constate le méme type de comportement. Pour les signaux BPSK(10)
cependant, le ‘plateau’ est d’avantage marqué alors qu’il est quasiment inexistant dans le cas des
signaux BOC(15,2.5). Finalement, avec ce type de méthode, le nombre total d’¢éléments du réseau
(capteurs et Taps), permettant de restaurer les performances obtenues en systeme parfait, dépasse la
limite de 7x14 éléments (limite technologique raisonnable en début de thése).

Par contre, si on adopte le modéle bande étroite du couplage, dans cette méme configuration
de brouillage et avec les coefficients correspondant a un espacement de 65mm, 1’évolution en
fonction du nombre de Taps du SINR réseau + corrélateur est la méme, a moins d’un dB prés, que
dans le cas sans défaut (Fig. 3.24). On doit toutefois noter que méme s’ils sont constants sur la
bande, les coefficients de couplage induisent une distorsion du vecteur directionnel du réseau. Cette
distorsion peut pénaliser des filtres adaptatifs pour lesquels la contrainte spatiale consiste a protéger
une direction de ’espace, ce qui est le cas dans [20] (voir parg. 2.5.2.d). Par contre, un filtre
aveugle est insensible a cet effet.
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De la méme maniére que pour les autres défauts de chaine, la difficulté vient donc du fait que
les coefficients de couplages évoluent dans la bande (Fig. 4.6). Or les effets des couplages évoluent
¢galement en fonction des DOA (Fig. 4.8), ce qui les rend plus difficile a corriger, sans information
a priori, que les autres défauts qui en sont indépendants.

4.4.4 Correction des effets de couplage :

Afin de limiter le besoin en Taps face aux phénomeénes de couplage, on se propose d’évaluer
le gain de traitement que peut apporter la connaissance a priori des coefficients de couplage.
Comme illustré sur la figure 4.11, on se propose de découpler les sorties du réseau avant le
traitement STAP. Le découplage est réalisé, apres filtrage et échantillonnage des signaux, en
multipliant les sorties fréquentielles des voies spatiales du réseau par la matrice C'( f).

) e Co Dé- Traite
Signal A » | ment
5% Fe [ L upl coupl

: Numeér
: - age : .
Déappairage | | | _ 4 Filires , l Fe ) age , lque
des capteurs avee
Défauts STAP
F Doppler ]
Bruit
Blanc

Fig. 4.11 : Architecture du réseau et proposition de méthode de découplage.

Dans un premier temps, on suppose connaitre parfaitement C(f') et étre capable de synthétiser
parfaitement le filtre numérique inverse. Aprés cette étape, et en I’absence de tout autre défaut, la
multiplication par C'( /) de la sortie du réseau (equ. 4.15) aboutit a :

Y aicont () =2, (0)s(f) +C (f)xb(f) (4.18)

Le bruit thermique est donc coloré par cette opération.

La figure 4.12 illustre les effets du couplage et du découplage sur la répartition spatiale de
I’énergie au centre de la bande percue par un réseau spatial pur. Le réseau est en présence des
signaux interférents 1bis, 2bis & 3. On présente les diagrammes obtenus avec un estimateur de
Capon lorsque les sorties du réseau :
— ne sont pas couplées (en haut a gauche),
— sont couplées selon le modele large bande (equ. 4.15) et avec les coefficients de la figure
4.6 (en haut a droite),

— sont couplées et découplées dans ce méme cas (en bas a droite),

— et enfin (en bas a gauche), lorsque les sortie sont couplées selon le modele bande étroite
(equ. 4.16) et avec les coefficients correspondants a un espacement inter-capteurs de
65mm (voir figure 4.5).

169



Capon, hors Couplage, INR 40, 60 & 60dB Capon, avec Couplage, INR 40, 60 & 60dB
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Fig. 4.12 : Impact du couplage sur les DOA apparentes, r4, 3 Interférences.

Hors couplage on observe un étalement spatial des signaux, principalement des deux plus
puissants. Pour chacun de ces deux signaux, I’étalement relativement monodirectionnel et les
maxima d’énergie correspondent aux DOA réelles des signaux. En présence de couplage large
bande, I’étalement devient omnidirectionnel, les maxima d’énergie ne correspondent plus
exactement aux DOA réelles des signaux. Enfin, en présence de couplage bande étroite, les
coefficients de couplage étant de 10 a 15dB plus forts que le cas précédent au centre de la bande, la
configuration percue par le réseau ne ressemble plus du tout a la configuration réelle: les
brouilleurs sont bien plus étalés et déplacés que précédemment. En contrepartie, la densité spatiale
de puissance est diminuée de prés de 20dB ; aussi, cette configuration ne perturbe-t-elle pas les
algorithmes d’élimination (parg. 4.4.3.a). Lorsque la matrice fréquentielle de découplage est
appliquée, les diagrammes hors couplages sont restaurés dans tous les cas. Toutefois, dans le cas
large bande, les effets du couplage sur les performances du réseau ne sont pas totalement
compensés pour autant.

La figure 4.13 illustre cette derniére remarque. On y présente, en fonction du nombre de Taps,
I’évolution du SINR post-corrélation, normalisé par celui d’un réseau spatial pur parfait, dans la
configuration précédente a 3 interférences en tenant compte d’un couplage a large bande, mais
corrigé. La convergence est bien plus rapide que dans le cas de la figure 4.10 ou le couplage n’est
pas corrigé. En effet, dans le cas présent, 11 Taps suffisent a assurer la convergence de la réponse
du réseau alors qu’il en faut plus de 30 dans le cas non corrigé. On note ¢galement que dans le cas
spatial pur (1 Taps), on restaure les performances d’un réseau sans défaut. Toutefois, on observe
toujours un ‘plateau’ sur 1’allure du SINR, et la convergence reste plus lente que dans le cas non
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couplé ou seulement 3 Taps €taient nécessaires (Fig. 3.24). Cette imperfection de la correction peut
étre due a la coloration du bruit et/ou au fait que la correction n’est faite qu’apres filtrage et
¢chantillonnage des signaux.

Gain moyen en SINR postcor ,BOC(10,5), PRN 2, Fe=50MHz, DL +6dB, Ncoeff=Inf
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Fig. 4.13 : Découplage et nombre de Taps, r4, 3 Interférences.

En outre, la correction est trés sensible aux erreurs commises sur le filtre de découplage. En
effet, lorsque la réponse en fréquence du filtre est approchée par des FIR, quel qu’en soit I’ordre,
aucun gain de traitement n’a été observé par rapport au cas non corrigé. Notons que les FIR testés

ont été synthétisés a partir de la technique d’échantillonnage en fréquence, laquelle induit des
oscillations, entre les points échantillonnés, sur la réponse en fréquence du filtre synthétisé.

Enfin, en présence des autres défauts de chaine (Fig. 4.14), la correction permet un gain de
traitement au niveau du plateau qui est 6-7 dB plus haut que dans le cas non corrigé (Fig. 4.10),
mais il faut toujours plus de 30 Taps pour compenser a 1dB prés les effets des phénomenes de
couplage. En effet, si on ne considere que les défauts des filtres et le couplage, I’impact des défauts
sur les signaux incidents peut étre modélisé par une matrice H telle que :

H(f) =D(f)xC(f) (4.19)

ou la matrice D est la matrice diagonale représentant les défauts des filtres, ses termes sont proches
de I'unité sur la bande utile (voir Fig. 2.30). Apres correction du “couplage en systéme parfait”, les
signaux incidents sont donc toujours couplés car la matrice de couplage équivalente C,, s’€crit :

C,., =C7(/)xD(/)xC(f) (4.20)

et la correction n’est donc pas parfaite.

171



Gain moyen en SINR postcor ,BOC(10,5), PRN 2, Fe=50MHz, DL +6dB, Ncoeff=Inf
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Fig. 4.14 : Découplage et nombre de Taps en présence des autres défauts, r4, 3 Interférences.

Des modéles mathématiques peuvent permettre d’approcher les coefficients de couplage
dans des cas simples. En pratique, ces coefficients dépendent de la géométrie du réseau, de la
géométrie et de la composition des capteurs mais ¢galement de la position des alimentations, du
cheminement des cables et des éventuels éléments rayonnants environnants. Aussi, leur
connaissance précise nécessite-t-elle des mesures sur une structure aussi proche que possible de
celle du porteur. Finalement, devant les difficultés a accéder a la matrice de couplages et a
synthétiser correctement le filtre de découplage, de surcroit en présence d’autres défauts, on ne
poursuit pas cette voie. Un effort technologique devra étre fait afin de limiter les phénomenes de
couplage. On évalue alors la puissance interférente maximum rejetable en présence des phénomenes
de couplage.

4.4.5 Puissance interférente maximum rejetable :

De la méme manicre qu’au paragraphe 3.6.3, on évalue ici numériquement, en fonction de la
modulation, du nombre de signaux interférents et de leur puissance, le nombre de Taps nécessaires
pour ramener la puissance interférente moyenne totale post corrélation en-dessous des seuils de 3 et
5 dB au-dessus du niveau obtenu sans réseau et sans interférence.

Les figurent suivantes résultent de 10 simulations de Monte-Carlo lorsque le couplage seul est
pris en compte et de 100 simulations de Monte-Carlo lorsque tous les défauts sont pris en compte.
Seul le formateur ‘wb,centré’ a été simulé sur le réseau carré r4, un diagonal Loading de 6dB est
appliqué. Le réseau pourra étre mis en présence des interférences 1 & 2 ou 1, 2 & 3 (Fig. 2.8), a ceci
prés que tous les signaux sont regus avec le méme JNR, indiqué sur I’axe des abscisses. Comme
précédemment, la recherche du nombre de Taps nécessaire n’est pas poursuivie au-dela de 35 Taps.
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Pour le nombre de Taps retenu pour chacun des seuils a 3 et 5dB, on présente également 1’écart-
type de la puissance interférente post-corrélation. Les résultats pour les signaux modulés en
BOC(10,5) ne sont pas présentés, ils sont bornés par ceux des autres modulations et trés proches de
ceux obtenus avec les signaux BPSK(10).

En présence du couplage seul (Fig.4.15), a 'inverse du cas ‘tous défauts hors couplage’
présenté¢ au paragraphe 3.6.3, on note que les allures de courbes pour les signaux BPSK(10) et
BOC(15,2.5) sont trés proches, en particulier dans le cas a 3 interférences. En effet, les phénomeénes
de couplages n’affectent pas spécialement les bords de bande, a la différence des autres défauts, ce
qui limite I’influence de la répartition spectrale des modulations. En-dessous d’un certain seuil de
puissance, 3 a 5 Taps sont suffisants pour compenser les phénoménes de couplage. Ces seuils (50dB
dans le cas a 2 interférences et 40 dB dans le cas a 3 interférences) correspondent
approximativement aux niveaux pour lesquels un réseau sans défaut nécessite 3 Taps pour ramener
la puissance interférente post-corrélation en-dessous du seuil de 3dB, pour I’ensemble des
modulations traitées (Fig. 3.27). En d’autres termes, c’est lorsque le réseau sans défaut nécessite des
Taps pour lutter contre I’effet large bande. En présence de deux interférences, le réseau dispose
encore théoriquement d’un degré de liberté¢ spatial. Dans ce cas, s’il est difficile de ramener la
puissance interférente en-dessous du seuil de 3dB, il reste encore possible de la ramener en-dessous
du seuil de 5dB. Par contre, lorsque tous les degrés de liberté spatiaux sont requis, ces deux seuils
en JNR sont trés proches.

RQ : en présence d’un seul signal interférent, 13 Taps suffisent a rejeter 100dB de JNR, 19 Taps
sont requis lorsque tous les défauts sont pris en compte.

Nb Taps min pour éliminer les Interférences, PIwbcentré, Fe = 5S0MHz, 2 Interférence(s) Nb Taps min pour éliminer les Interférences, PIwbcentré, Fe = S0MHz, 3 Interférence(s)
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Fig. 4.15 : Puissance interférente rejetable en présence de couplage, r4, Diag Load +6dB, PIwbcentré.

Lorsque tous les défauts sont pris en compte (Fig. 4.16), on observe de nouveau un écart de
performances entre les signaux BPSK(10) et BOC(15,2.5). Cet écart est expliqué au paragraphe
3.6.3, il est di aux défauts hors couplage mais il semble largement accentué en présence de
couplage. Le nombre de Taps nécessaires est en général plus €élevé que dans les cas ‘couplage seul’
et ‘défauts de chaine hors couplage’ (Fig. 3.28), mais il reste inférieur a la somme des nombres de
Taps nécessaires pour chacun de ces 2 cas. Par exemple, lorsqu’on traite les signaux BPSK(10) en
présence de 2 interférences de 55 dB de JNR chacune, lorsque les défauts RF hors couplage sont
pris en compte, il faut 11 Taps pour ramener la puissance interférente totale post-corrélation au seuil
de 3 dB au dessus du niveau atteint sans interférences et sans réseau, il en faut 11 également lorsque
le couplage seul est pris en compte, et il en faut 15 lorsque tous les défauts sont pris en compte.
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Fig. 4.16 : Puissance interférente rejetable en présence de tous les défauts, r4, Diag Load +6dB, PIwbcentré.

Enfin, en présence de tous les défauts, dans le cas des signaux BPSK, les seuils en JNR de
dégradation des performances de réjection du réseau STAP sont les mémes qu’en présence du
couplage seul. Par contre, dans le cas des signaux BOC(15,2.5) ces seuils peuvent étre repoussés de
10 a 15dB.

Finalement, si on consideére les phénomeénes de couplage seuls, on peut empiriquement
énoncer le principe de base suivant : tant que le réseau sans défaut ne nécessite pas de Taps pour
lutter contre 1’effet large bande, 3 a 5 Taps suffisent a restaurer ses performances en présence de
couplage. Par contre, si la puissance interférente augmente d’avantage, le nombre de Taps
nécessaire augmente rapidement.

4.5. Evaluation de ’impact de Couplage sur L2

On s’intéresse maintenant a la bande L2, de fréquence centrale 1227.6 MHz. La longueur
d’onde au centre de la bande L2 est donc supérieure a celle de L1. Les signaux BOC(15,2.5) ne sont
pas émis sur cette bande. On réduit donc la bande de traitement du réseau a 30 MHz contre 40MHz
sur L1. Ces deux phénomeénes ont une conséquence commune : les effets large bande sont moins
ressentis sur L2 que sur L1 (voir equ. 2.2 et parg. 2.5.1). Par contre, les capteurs sont plus étendus
que ceux prévus pour L1, la distance bord a bord est donc réduite, d’ou une augmentation prévisible
des coefficients de couplage. D’aprés le principe de base énoncé au paragraphe 4.4.5, on peut
légitimement s’interroger sur les effets des phénomenes de couplage sur la bande L2.

4.5.1 Caractéristiques de I'antenne simulée :

Un patch a été dessiné et simulé sous HFSS 10 (voir Fig. 4.17). Il a ét¢ défini pour résonner a
1227 MHz. La minimisation des phénomeénes de couplage n’a pas été prise en compte dans le
dessin. Le méme diélectrique est utilisé pour les patchs de L1 et L2. Le capteur de L2 a donc un
coté plus grand de plus de 28 % par rapport a celui de L1.
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Fig. 4.17 : Schéma du patch simulé pour L2.

De la méme manie¢re que sur L1, chaque patch est alimenté par deux cables coaxiaux
positionnés sur deux médianes du patch, afin d’obtenir une polarisation circulaire. Le rayon des
cables fixe leur impédance et leur position fixe 'impédance du patch. Les cables sont reliés par un
coupleur hybride parfait (voir Fig. 4.2) introduisant un déphasage de 90° entre les deux voies.

Le coefficient de réflexion (S11) de I’ensemble patch + hybride et son diagramme de
rayonnement sont représentés sur la figure 4.18. On peut y vérifier que le patch résonne bien a la
fréquence choisie.

S11, Patch isolé, L2 Diagramme de rayonnement d'un patch isolé, 1.227 GHz
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Fig. 4.18 : Coefficient de réflexion et diagramme de rayonnement du patch simulé sur L2.

4.5.2 Réseau r4, séparation de 95mm :

a) Caractéristiques du réseau simulé :

Le réseau simulé est le méme que sur L1 : I’espacement inter-capteurs est conservé a la demi
longueur d’onde de L1, il est donc inférieur a la demi-longueur d’onde de L2 de plus de 28%.
L’objectif est ici double : il s’agit d’évaluer I’effet de ce rapprochement en regard de la longueur
d’onde sur les phénomenes de couplage, et également d’évaluer I’importance d’une symétrie dans le
positionnement des alimentations entre les différents capteurs du réseau (évoqué au paragraphe
4.4.2). Dans une configuration, les patchs du réseau sont donc disposés par ‘copier-coller’ du patch
de la figure 4.17 : le positionnement des alimentations est le méme pour tous les patchs du réseau
(partie gauche de la plupart des figures de ce paragraphe). Dans la seconde configuration, une
rotation de 90° entre les patchs adjacents du réseau permet d’avoir un positionnement symétrique
des alimentations (partie droite de la plupart des figures de ce paragraphe).
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Coefficients de Couplage, réseau r4, L2, D 95mm Coefficeints de Couplage, réseau r4, L2, D 95mm, Alim Symétriques
T T T T T T T T T
[ e o U SO BN R | i) _— D e s
10+ . . . 10 o)
e — - T
— - | e
= ]
i s S =
-20 s Lo 20F i .Y L
- K / ~ L
g - g
— 11 N/
30k 4 el 300 H : |
30 n 30—
— 33 22
— 44 — B3
12 — 44
ok 13 - -40} 15 ; 1
14 13
23 14
— 24 23
=501 34 5 ol =50 — 24 5l
34
i i | i | i i T i i i i
1.207 1.212 1215 1.222 1.227 1.232 1.237 1.242 1.247 1.207 1.212 L21T 1.222 1227 1.232 1.237 1.242 1.247
Frequence (GHz) Frequence (GHz)

Fig. 4.19 : Variation des coefficients de couplage du réseau r4 dans la bande L1.

La figure 4.19 présente I’évolution dans la bande des coefficients de couplage pour chacune
des configurations décrites ci-dessus. On peut vérifier que le positionnement symétrique des
alimentations a bien I’effet escompté : les coefficients entre deux capteurs sur le méme axe (1-2 et
3-4 ou 1-3 et 2-4, voir Fig. 4.4) sont égaux dans toute la bande. De la méme maniére, cette
configuration du réseau engendre des distorsions symétriques par rapport a la normale du réseau sur
le vecteur directionnel (voir Fig. 4.20).

On note également que les valeurs maximales des coefficients de couplage hors diagonale
sont environ 5 dB plus ¢élevées que sur L1 (Fig. 4.6) ce qui n’est pas étonnant puisque I’espacement
inter-capteurs est plus petit relativement a la longueur d’onde de L2. De la méme maniére, les
distorsions maximales induites sur le vecteur directionnel du réseau sont environs 3 fois plus
¢levées que sur L1 (Fig. 4.8) tant pour les valeurs en dB de I’amplitude que pour les déphasages.

Distorsion des gains en présence de couplage, 1227 MHz, ¢ = 45°, D 95mm Distorsion de gains en présence de couplage, 1227 MHz, ¢ = 45°, D 95mm, alimentations symétriques
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Fig. 4.20 : Distorsion de la réponse du réseau r4 sur L2, séparation de 95 mm.
Par contre, outre cette symétrisation des diagrammes, on n’observe pas de modification
notoire, en fonction du positionnement des alimentations, des allures ou des valeurs des différents

parametres du couplage présentés sur les figures 4.19 et 4.20.

b) Puissance maximum rejetable :

De la méme maniére qu’aux paragraphes 3.6.3 et 4.4.5, on évalue ici numériquement, en
fonction du nombre de signaux interférents et de leur puissance, le nombre de Taps nécessaires pour
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ramener la puissance interférente moyenne totale post-corrélation en-dessous des seuils de 3 et 5 dB
au-dessus du niveau de référence.

Comme sur L1 (Fig. 3.27) entre les signaux BPSK(10) et BOC(15,2.5) et pour les mémes
raisons (parg. 3.6.3), on peut observer un écart de 2 a 4 Taps nécessaires entre les signaux
BPSK(10) et BOC(10,5),dans le cas de forte puissance interférente et en 1’absence de défauts. On
ne présente ici que les résultats obtenus pour la modulation BPSK qui constitue le cas le plus

défavorable.

En I’absence de défauts (Fig. 4.21), conformément aux prévisions, I’effet large bande se fait
moins ressentir par rapport au traitement sur L1 (Fig. 3.27), la différence est d’autant plus grande
que le niveau de brouillage augmente.

Nb Taps min pour éliminer les Interférences, Plwbcentré, Fe = S0MHz, BPSK(10)
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Fig. 4.21 : Puissance interférente rejetable en systéme parfait, r4, d = 95Smm, Diag Load +6dB, PIwbcentré.

Lorsque les phénoménes de couplage sont pris en compte (Fig. 4.22), la différence entre les
courbes avec ou sans positionnement symétriques des alimentations n’est pas significative. En
présence de 3 interférences, on note que le besoin en Taps augmente rapidement approximativement
a partir du niveau de puissance pour lequel le réseau sans défaut nécessite 3 Taps pour lutter contre
I’effet large bande (Fig. 4.21). On note également que ce besoin en Taps augmente moins vite que
sur L1 puisqu’un réseau disposant de 35 Taps est capable de rejeter 3 interférences de 100 dB de
JNR sur L2 en présence de couplage, contre 65 dB sur L1. Les diminutions de la largeur de bande et
de la dimension du réseau (relativement a la longueur) d’onde compensent 1’augmentation des
coefficients de couplage.

Dans la suite, le positionnement des alimentations n’est pas pris symétrique. Dans ce cas, 9
Taps suffisent a rejeter une interférence large bande de 100 dB de JNR en présence du couplage

comme seul défaut.
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Nb Taps min pour éliminer les Interférences, Plwbcentré, Fe = S0MHz, BPSK(10) Nb Taps min pour éliminer les Interférences, PIwbcentré, Fe = 5S0MHz, BPSK(10)
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Fig. 4.22 : Puissance interférente rejetable en présence de couplage, r4 (gauche), r4 symétrique (droite), d 9Smm.

La figure 4.23 présente les nombres de Taps nécessaires pour éliminer les interférences en
présence des défauts hors couplage (partie gauche) et de tous les défauts (partie droite). Concernant
les défauts hors couplage, la largeur de bande du banc de filtres RF vaut 30 MHz, les écarts de
fréquence centrale et de largeur de bande sont toujours pris aléatoirement dans [0 2 MHz], et le
nombre d’oscillations de la réponse des capteurs dans la bande est toujours pris aléatoirement dans
[0 2] (voir parg. 2.5.2). Dans ce cas, I’effet des défauts est comparable a ce qui a été observé sur L1
(Fig. 3.27) jusqu’a environ 90 dB de JNR. Lorsque tous les défauts sont pris en compte, la tendance
des courbes reste asses proche du cas ‘défauts hors couplage’ jusqu’aux environs de 60 dB de JNR,
aprés quoi I’évolution se rapproche d’une moyenne des cas ‘couplage seul’ et ‘défauts hors
couplage’. Tout se passe comme si le déappairage de voies neutralisait en partie les phénomenes de
couplage ; en particulier on n’observe plus les seuils d’évolution rapide du besoin en Taps visibles
dans le cas ‘couplage seul’ sur L2 ou dans les cas ‘couplage seul’ et ‘tous défauts’ sur L1 (Fig. 4.15

et 4.16).
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Fig. 4.23 : Puissance interférente rejetable, défauts de chaines (gauche), tous les défauts (droite), r4, d = 95Smm.

Finalement, malgré I’augmentation des coefficients de couplage, pour un méme espacement
inter-capteurs, I’effet des phénomeénes de couplage semble moins pénalisant sur L2 que sur L1.
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4.5.3 Réseau r4, séparations de 85 et 90mm :

En vue de réduire les dimensions des réseaux, on s’intéresse ici a I'impact du rapprochement
des capteurs sur les phénomenes de couplage et sur les capacités de réjection des réseaux.

La figure 4.24 présente I’évolution dans la bande des coefficients de couplage pour des
espacements inter-capteurs de 90 et 85 mm. Globalement, on observe que le rapprochement affecte
peu les valeurs maximales des plus forts coefficients. Par exemple, le coefficient 1-3 atteint -10 dB
pour des espacements de 95 et 90 mm, il atteint -9dB pour un espacement de 85 mm. Par contre, le
niveau moyen sur la bande est plus ¢élevé et I’écart entre les différents coefficients est réduit : les
coefficients les plus faibles augmentent et la plage de variation sur la bande de 1’ensemble des
coefficients est réduite.

Coefficients de Couplage, réseau r4, L2, D 90mm Coefficients de Couplage, réseau r4, L2, D 85mm
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Fig. 4.24 : Variation des coefficients de couplage du réseau r4 dans la bande L2, séparations de 90 et 85 mm.

La figure 4.25 montre que les distorsions induites sur le vecteur directionnel du réseau, au
centre de la bande, sont augmentées par rapport a une séparation de 95 mm (Fig. 4.19). Par contre,
les déformations au centre de la bande ne semblent pas plus importantes pour une séparation de 85
mm que pour une séparation de 90 mm. On ¢évalue alors 1’effet des phénomeénes de couplage sur la
capacité de rejection d’un réseau dont les capteurs sont espacés de 85 mm.

Distorsion des gains en présence de couplage, 1227 MHz, ¢ = 45°, D 90mm Distorsion des gains en présence de couplage, 1227 MHz, ¢ = 45°, D 85mm
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Fig. 4.25 : Distorsion de la réponse du réseau r4 sur L2, séparations de 90 et 85 mm.
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La figure 4.26 présente le nombre de Taps nécessaires pour ramener la puissance interférente
en-dessous des seuils de 3 et 5 dB au-dessus du niveau de référence. Sur la partie gauche de la
figure le réseau est sans défaut, sur la partie droite les phénomeénes de couplage sont pris en compte.

Nb Taps min pour éliminer les Interférences, Plwbcentré, Fe = S0MHz, BPSK(10) Nb Taps min pour éliminer les Interférences, PIwbcentré, Fe = 5S0MHz, BPSK(10)
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Fig. 4.26 : Puissance interférente rejetable, systeme parfait (gauche), couplage (droite), r4, d = 8Smm.

Dans le cas sans défaut, on observe que le rapprochement des capteurs permet encore de
réduire sensiblement I’effet large bande lorsque 3 interférences de trés forte puissance (JNR>75dB)
sont présentes. Par contre, en présence de ces 3 interférences et des phénomenes de couplage, on
observe deux seuils d’augmentation du nombre de Taps requis. Ces seuils correspondent aux
valeurs de JNR pour lesquels le réseau sans défaut a besoin de 3 puis 5 Taps pour lutter contre
I’effet large bande. Au-dela, le réseau peut difficilement éliminer les interférences, toutefois un
¢cart important en nombre de Taps requis est visible pour atteindre les seuils de 3 ou 5 dB au dessus
du niveau obtenu avec un capteur seul en présence de bruit thermique. Finalement, le comportement
du réseau se rapproche de ce qui a été observé sur L1 : les phénomeénes de couplages ne dégradent
significativement les performances d’un réseau STAP que lorsque I’effet large bande se fait

ressentir sur un réseau sans défaut.

4.5.4 Réseau 17 sur 1.2, séparation de 95mm :

On s’intéresse enfin au cas du réseau r7 hexagonal a sept capteurs. La numérotation des
¢léments est présentée sur la figure 4.27. L’espacement inter-capteurs est de 95 mm (demi-longueur
d’onde de L1). Les patchs simulés sont ceux de la figure 4.17, dessinés pour résonner sur L2, ils
sont positionnés sur le réseau par ‘copier-coller’, la disposition des alimentations n’est donc pas

e
T

2

symétrique.

Fig. 4.27 : Numérotation du réseau r7.

L’évolution dans la bande des coefficients de couplage est présentée sur la figure 4.28. On
peut observer que le gain des capteurs est sensiblement plus élevé en bords de bande. L’évolution
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des coefficients non diagonaux est comparable a celle des coefficients du réseau carré r4, pour le
méme espacement inter-capteurs. On n’observe pas de symétrie particuliere parmi les coefficients
de couplage entre le capteur central et les différents capteurs périphériques.

Coefficients de Couplage, réseaur7, L2, D 95mm
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Fig. 4.28 : Variation des coefficients de couplage du réseau r7 dans la bande L2.

Distorsion de gains en présence de couplage, 1227 MHz, ¢ = 45°, D 95mm
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Fig. 4.29 : Distorsion de la réponse du réseau r7 sur L2, séparation de 95 mm.
La figure 4.29 présente les distorsions induites sur le vecteur directionnel au centre de la

bande. Il apparait que la directivit¢ du capteur central est augmentée par les phénomeénes de
couplage, son gain est augmenté de 6 dB a incidence normale et est diminué de 3 dB a incidence
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rasante. On peut vérifier a partir des tracés des capteurs 4 et 7 que les éléments périphériques ont
tendances a déplacer leur gain vers les incidences rasantes du réseau. De méme, les distorsions
induites sur la phase du vecteur directionnel sont maximales pour les incidences rasantes.

La figure 4.30 présente le nombre de Taps nécessaires pour ramener la puissance interférente
en-dessous des seuils de 3 et 5 dB au-dessus du niveau obtenu pour un capteur seul en présence de
bruit thermique. Sur la partie gauche de la figure le réseau est sans défaut, sur la partie droite les
phénomeénes de couplage sont pris en compte.
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Fig. 4.30 : Puissance interférente rejetable, systéeme parfait (gauche), couplage (droite), r7, d = 95Smm, DL +6dB.

Dans le cas sans défaut, on observe qu’en présence de trois interférences, le réseau spatial r7
dispose encore de suffisamment de degrés de liberté pour étre quasiment insensible a 1’effet large
bande. Par contre, en présence de six interférences, tous les degrés de liberté du réseau sont
consommés et le besoin en Taps, pour lutter contre 1’effet large bande, augmente plus rapidement
que sur le réseau r4 plus petit. En particulier, le réseau nécessite au minimum 3 Taps pour rejeter six
interférences, méme de faible puissance.

En présence de six interférences et des phénomenes de couplage, de la méme manicre que sur
le réseau r4, on observe un seuil d’augmentation rapide du nombre de Taps requis. Ce seuil
correspond approximativement au JNR pour lequel le réseau sans défaut a besoin de Taps
supplémentaires pour lutter contre I’effet large bande. Au-dela, le réseau peut difficilement éliminer
les interférences, toutefois un écart important en nombre de Taps requis est visible pour atteindre les
seuils de 3 ou 5 dB au dessus du niveau obtenu avec un capteur seul en présence de bruit thermique.
Lorsque seulement trois interférences sont présentes, le réseau dispose encore de la moitié de ses
degrés de liberté spatiaux, le nombre de Taps augmente toujours avec la puissance des
interférences, mais il n’y a pas de seuil sur le niveau de JNR. Il faut 9 Taps pour rejeter deux
interférences de 100 dB de JNR chacune, 5 Taps pour une seule interférence de méme puissance.

Finalement, le comportement du réseau se rapproche de celui du réseau carré r4: les

phénomenes de couplages ne dégradent significativement les performances d’un réseau STAP que
lorsque 1’effet large bande se fait ressentir sur un réseau sans défaut.
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4.6. Synthese

Dans cette partie 4, nous nous sommes intéressés aux antennes et phénomenes de couplage.
Ces derniers sont attribués aux champs qui existent a I’interface air - di¢lectrique. Ils engendrent un
mélange des sorties des capteurs, ce qui contribue a déformer leurs diagrammes de rayonnement.

Les phénoménes de couplage peuvent étre décrits a 1’aide d’une matrice de mélange dont les
coefficients évoluent dans la bande. De la méme maniére que pour les autres défauts de chaine,
cette dépendance en fréquence des coefficients de couplage engendre une augmentation du rang du
sous-espace interférent, ce qui dégrade la capacit¢ de réjection des réseaux. Cette matrice de
mélange est indépendante des signaux recus et en particulier de leurs DOA. Par contre, I’effet des
phénomenes de couplage dépend des DOA considérées, ce qui les rend plus difficile a compenser
que les autres défauts par traitement STAP.

De plus, une connaissance a priori des coefficients de couplage ne permet pas forcement de
restaurer les performances du réseau, en particulier en présence des autres défauts de la chaine RF.

Finalement, les phénoménes de couplages ne dégradent significativement les performances
d’un réseau STAP que lorsque le niveau de puissance des interférents est tel que 1’effet large bande
se fait ressentir sur un réseau sans défaut. Au dela de ce seuil, le nombre de Taps nécessaires pour
¢liminer les interférences devient rapidement rédhibitoire.

Pour un méme espacement inter-capteurs, un réseau est plus petit, sur L2 que sur LI,
relativement a la longueur d’onde. En outre, la bande utile est de 30 MHz sur L2 contre 40 MHz sur
L1 ; ’effet large bande est donc réduit sur L2. Par contre, les capteurs étant plus grands que ceux
prévus pour L1, la distance bord a bord est plus petite, ce qui tend a augmenter les coefficients de
couplage. Il est apparu que la réduction de I’effet large bande sur L2 suffit a compenser
I’augmentation du couplage, et les phénomenes de couplage sont finalement moins pénalisants sur
L2 que sur L1. Néanmoins, si nous réduisons trop ’espacement inter-capteurs, nous prenons le
risque de voir les phénomeénes de couplages rapidement dégrader la capacité de réjection d’un

réseau STAP.

Le réseau hexagonal r7 dispose naturellement de plus de degrés de liberté que le réseau r4,
pour lutter contre 1’effet large bande. Aussi, tant que le nombre de signaux interférents n’excede pas
la moiti¢ du nombre de capteurs du réseau, le filtre STAP est-il capable d’¢éliminer des interférences
de tres forte puissance au moyen d’un nombre raisonnable de Taps.
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5. Conclusion générale

Au cours de cette thése, nous avons identifi¢ une faiblesse des systémes de navigation par
satellite. En dépit des propriétés des codes d’étalement utilisés, la faible puissance des signaux émis
les rend sensibles a des interférences de forte puissance. En particulier, le code civil étant de courte
durée, le spectre du signal est un spectre de raie et il est plus sensible a une interférence bande
¢troite mal placée. Le spectre des signaux militaires est continu, ce qui rend ces signaux plus
sensibles a des interférences a large bande. De nombreuses études ont déja été¢ menées sur des filtres
fréquentiels adaptatifs pour lutter contre le probléme du brouillage, mais ces systémes se révelent
inefficaces dans le cas de brouilleurs de forte puissance et a grande occupation spectrale.

Nous avons étudié, au cours de cette thése, une autre voie basée sur 1’utilisation de réseaux
d’antennes, ¢galement adaptatifs, visant a rejeter les brouilleurs de forte puissance. Afin d’assurer
une interchangeabilité totale avec une antenne générique, le réseau d’antenne sera placé en amont
d’un récepteur classique et devra avoir un faible encombrement. De plus nous n’avons pu
considérer que les réseaux mono-sorties, afin de minimiser I’interface avec le récepteur.

Le traitement spatial pur

Plusieurs classes de filtres spatiaux ont été envisagées selon la nature, linéaire ou quadratique,
de la contrainte utilisée pour minimiser la puissance de sortie du réseau, et selon les informations a
priori utilisées pour écrire la contrainte.

Les contraintes quadratiques ont rapidement été ¢éliminées car la réponse du réseau s’est
avérée trop instable pour étre compatible avec un récepteur générique. L’exploitation des positions
des satellites utiles pour écrire la contrainte n’a pas non plus été retenue, de part la contrainte de
réseau mono-sortie, cette information supplémentaire peut permettre d’améliorer le SINR moyen,
mais pas forcément la précision de localisation a complexité calculatoire équivalente, a cause de
I’exigence mono-sortie du réseau.

Finalement, nous avons concentré notre étude autour des filtres adaptatifs dits “aveugles”. Ces
filtres se comportent bien face a des interférences a bande faible ou a puissance peu élevée. Si la
bande brouillée et/ou la puissance interférente augmentent le nombre de signaux que le filtre pourra
rejeter est réduit. En outre, les défauts technologiques de la chaine RF dégradent la capacité de
réjection des filtres, ils déforment la réponse en fréquence des différents canaux du réseau, ce qui
¢tale artificiellement la région d’arrivée des signaux interférents et les rend plus difficiles a
¢liminer. En réponse a cette faiblesse des systémes, nous avons envisagé la solution du filtrage
adaptatif spatio-temporel (STAP).

Le traitement STAP

Le traitement spatio-temporel permet d’augmenter le nombre de degrés de liberté sans
augmenter le nombre de capteurs (et donc la taille) des réseaux. Le filtre résultant est en mesure de
rejeter plus d’interférences a bande étroite et est naturellement robuste aux multitrajets des signaux
de forte puissance.

Cependant, ce type de filtre peut dégrader la qualité des signaux GNSS. Afin de prendre en

compte cet aspect, nous avons modélisé la réponse de I’ensemble réseau STAP + corrélateur GNSS.
Nous en avons déduit la forme du filtre le mieux adapté a notre contexte. Il résulte d’un compromis
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complexité / performances et est capable de traiter simultanément les différentes modulations
(BPSK et BOC) utilisées en Radionavigation par satellite. Globalement, le réseau STAP permet de
mieux rejeter les signaux interférents de forte puissance en présence de défauts linéaires de chaine.

La convergence de la réponse des réseaux STAP, et en particulier la stabilité¢ de leur réponse
en phase ont été étudiées. Un Diagonal Loading de quelques dB et une estimation des matrices de
corrélation sur un nombre d’échantillons équivalent a cinqg a six fois le nombre d’¢léments (capteurs
et Taps) des réseaux permettent d’avoir une réponse stable et de bonnes performances de réjection.

Les phénomenes de couplage

Enfin, nous nous sommes intéressés aux phénoménes de couplage qui n’ont pas été pris en
compte jusque la. Ces phénomenes sont attribués aux champs qui existent a 1’interface air -
diélectrique. Ils engendrent un mélange des sorties des capteurs, ce qui contribue a déformer leurs
diagrammes de rayonnement.

De la méme maniere que les autres défauts de chaine, les phénomeénes de couplage évoluent
au sein de la bande de traitement. Le modele permettant de les prendre en compte est indépendant
des signaux interférents, et en particulier de leurs directions d’arrivées sur le réseau. Par contre
I’effet des phénomeénes de couplage est largement dépendant de ces directions. Cette dépendance
spatio-fréquentielle les rend plus difficiles a compenser que les autres défauts par traitement STAP.

De plus, une connaissance a priori des coefficients de couplage ne permet pas forcément de
restaurer les performances du réseau, en particulier en présence des autres défauts de la chaine RF.

Finalement, les phénomeénes de couplages ne dégradent significativement les performances
d’un réseau STAP que lorsque I’effet large bande se fait ressentir sur un réseau sans défaut, au dela
de ce seuil le nombre de Taps nécessaires pour é€liminer les interférences devient rapidement
rédhibitoire.

Sur L2 la longueur d’onde est plus grande que sur L1, les capteurs y sont donc plus grands et
les coefficients de couplage également. Toutefois, le réseau y est plus petit relativement a la
longueur d’onde, et la bande de traitement est réduite par rapport & L1, ce qui restreint I’effet large
bande. Finalement, les phénomenes de couplage sont apparus moins pénalisants sur L2 que sur L1.

Miniaturisation des réseaux : un point dur technologique

Une clé de ’antibrouillage des signaux de navigation est la dimension des réseaux, qui peut
constituer un obstacle a certaines applications. Les phénomenes de couplage constituent le facteur le
plus limitant face au probléme de miniaturisation des réseaux. Mais ce n’est pas le seul.

Nous avons vu que le nombre de Taps (lignes a retard) nécessaire pour éliminer des
interférences a bande large en présence de défauts augmente avec la puissance des signaux a rejeter.
C’est particulierement le cas des signaux BOC dont 1’énergie est €¢loignée du centre de la bande. Or
les défauts des filtres agissent principalement sur les bords des bandes de traitement. La réponse des
algorithmes d’élimination est donc mal maitrisée en bord de bande. Une augmentation de la bande
passante des filtres peut réduire cet effet, mais accentue 1’effet large bande et diminue, en méme
temps, le seuil de puissance interférente a partir duquel les phénoménes de couplage pénalisent les
algorithmes d’élimination.
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A puissance de calcul fixée, la miniaturisation des réseaux passe donc par la limitation des
phénomenes de couplage et de leurs variations dans la bande, mais également par la limitation des
défauts des filtres RF en bord de bande.
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ANNEXE 1 Quelques matrices spéciales [2]

a) Matrice antidiagonale J :

0 0 1
0 1 0
J= )
1 0 0
Soit x un vecteur colonne : x =[x, x, --- x,]| ,on peut observer les propriétés suivantes :

- J=1
- J'=J
~ Jx=[x, -~ x, x| etdonc x"J=[x, X, x|

C’est-a-dire : J est symétrique et est sa propre inverse ; le produit & gauche d’un vecteur colonne
par J a pour effet d’inverser ’ordre de ses élément, de méme que le produit a droite d’un
vecteur ligne par J.

b) Matrice persymétrique :

Une matrice persymétrique est une matrice NXN symétrique par rapport a I’antidiagonale.
Exemple pour une matrice 4x4 :

On vérifie alors :

a; ; = Ay jNi-i
- AT =JAJ
- A=JA"J

. . . a1, . ~ "
Et, si A est inversible, A vérifie les mémes propriétés :

AT =(ATI) =T (AT I =0A TS

¢) Matrice centrohermitienne :

Une matrice centrohermitienne est persymétrique et hermitienne. Elle vérifie les propriétés
suivantes :

* *
a;; =a;; =0y jNe-i = ANs-iN+-)

- A=A"=JA"J

a1, . A s sz
A" vérifie les mémes propriétés.
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ANNEXE 2 Répartition des satellites GPS vus par
une antenne dans le plan horizontal.

i eod )
L J

Sing fzing @

Fig. A2.1 : Antenne a Vernon (Lon 1°5, lat 49°1), 1 relevé des positions par ?2 heure sur 24 heures.

0 satellites masqués (élévation < 10°),

0 satellites visibles.

Sinf Bcos )

Sini; fizin
Fig. A2.2 : Antenne a ’équateur, 1 relevé des positions par %2 heure sur 24 heures.

cos(4)singg)

sin{¢)sin(a)
Fig. A2.3 : Modéle approché de la densité de probabilité de voir un satellite d’élévation 6, d’azimut ¢.
(Coordonnées dans le repere 1ié a une antenne dans le plan horizontal).
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ANNEXE 3 Angle d’incidence et changement de
base

(x,3,z) et (u,v,w) 2 bases directes. Dans la base (u,v,w), (,v) définit un plan horizontal par
rapport a la surface de la terre, (w) est dirigé vers le ciel. (x,),z) est une base locale du porteur, (x,))
définit le plan du porteur, (z) est dirigé vers le haut. Les deux bases sont positionnées 1’une par
rapport a ’autre d’apres les parametres angulaire (¢, f). On s’intéresse a 1’expression du sinus de
I’angle d’incidence d’un rayon dans les deux bases.

Soit un vecteur unitaire p définit par ses parametres angulaires dans les 2 bases :

cos(g)sin(H) cos(¢, )sin(8,)
Piyo =| siN(@)sin(@d) | 5 P, =| sin(g,)sin(6,)
cos(0) cos(6))

On définit les matrices de rotation de base :

cos(x) —sin(a) 0 cos(f) 0 sin(p)
R, =|sin(a) cos(e) 0] ; Ry= 0 1 0
0 0 1 —sin(fB) 0 cos(p)

On peut alors écrire les relations de changement de base suivantes :
=R,R et =R)R]
p(x,y,z) a ﬁp(u,v,w) p(u,v,w) L ra p(x,y,z)
D’ou:

cos(g, )sin(@,) cos(f) cos(¢ — a)sin(@) —sin(f) cos()
sin(g, )sin(6,) |= sin(¢ — ) sin(0)
cos(6,) sin(f) cos(¢ — a)sin(@) + cos(f) cos(6)

Or les angles d’incidence sont définis sur [0 ; 7], d’ou finalement :

sin(@.) = y/1—cos’(6,)

sin(6.) = \/1 —sin*(B)cos’ (¢ — a)sin*(8) — cos’ (S) cos’ (6) —sin(2 ) sin(8) cos(d) cos(d — &)
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ANNEXE 4 Estimation non parameétrique de
DOA [13]

Soit un réseau spatial sans défaut disposant de m capteurs. On considére un vecteur
directionnel générique a(6f,#) du réseau et on observe la puissance en sortie de formation de
faisceau pour chaque couple (€,¢) testé. On considére ici 2 formateurs particuliers : le formateur
conventionnel (FFC, décrit au parg. 2.1.3) et le formateur de Capon (parg. 2.2.2.a).

a) FFC:
Le vecteur pondération w du réseau vaut :
w=a(0,4)

La puissance moyenne en sortie du réseau est donc :

P(0,¢) = E(W"y(t)y" ()'w)=a" (0, )Ra(6,9)

Considérons le cas ou un unique signal bande étroite est arrive de la direction (6,,4) avec la
puissance P,, alors en remplagant R par son expression (2.47), la puissance de sortie s’écrit :

P(0.¢) =" (0.9){Pa(0,.4,)a" (0,.4,) + *1}a(6.9)
P(0.9) = Bp" (0.9)(0,.¢,) + 02" (0.4)a(0.9)

Et d’apreés Cauchy-Schwartz :

P(0,4) < B[a" (0,9)a(0,4)[a" (6,,4,)a(0, 4,)| + 0’2" (0. $)a(6,4)
P(0.4) < m(mP, + o )= P(6,.4,)

La puissance de sortie est maximale uniquement si 8= 6, et g= ¢,.
La résolution de cet estimateur est liée au lobe du réseau, elle est donnée par 6,5 (equ. 2.45).

b) Capon :

Comme précédemment, on considére un vecteur directionnel générique du réseau, mais on
cherche cette fois @ minimiser la contribution de toutes les autres directions. Le vecteur pondération
est celui du formateur MPDR (equ. 2.53 & 2.58) :

w=[a" (0,9)R"a(0,4)] 'R (6, ¢)

La puissance moyenne en sortie du réseau est donc :
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1
a” (0,¢)R"'a(0,¢)

P(0,9) =

De méme que précédemment, en présence d’un unique signal bande étroite, on peut écrire :

H 6, 00, . 2
Po.gy=o] | m o @I
(o)

P
1+m—5
o

Et de la méme fagon, d’aprés Cauchy-Schwartz on a :

2

P<9,¢>SPO+%=P(00,¢O)

Ou la puissance de sortie est maximale uniquement si €= 6, et p= ¢,

La méthode de Capon procure une résolution supérieure a la FFC puisque pour chaque
direction testée on minimise la contribution des autres sources a la puissance totale en sortie du

réseau.

La figure A4.1 illustre cette observation, on y présente la répartition spatiale de 1’énergie vue
par le réseau carré r4 au centre de la bande, lorsque celui-ci est en présence des signaux a large
bande 1 & 2 (voir Fig2.8), respectivement 20 & 40 dB au dessus du plancher de bruit thermique. La
sortie de I’estimateur FFC est normalisée par m*> de maniére a avoir la méme dynamique pour les 2
graphes.

Les 2 estimateurs détectent bien un maximum d’énergie pour une direction correspondant a la
DOA réelle de chaque signal : les estimateurs sont non biaisés. Toutefois, la résolution n’est pas la
méme dans les 2 cas : sur la partie gauche de la figure (Capon) on note une certaine étendue spatiale
apparente du signal 2 en particulier (JNR = 40dB) due a I’effet large bande (voir parg. 2.5.1) ; sur la
partie droite de la figure (FFC), ce méme signal semble provenir d’une région bien plus vaste.

Capon FFC
-90 ' [ -90
-100 0.5 -100
= =
S -110 8 -110
S z
8 120 e ]
- 05 -120
-130 — j -130
-0.5 0 0.5 -0.5 0 0.5
sin(@)sin(¢) sin(€)sin(¢)

Fig. A4.1 : Comparaison des estimateurs de DOA de Capon et FFC sur le réseau r4.
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ANNEXE 5 Matrice de correlation d’un signal
échantillonné

a) Préambule :

On considere 1’étude des signaux complexes €chantillonnés a la fréquence Fe. On se place
dans I’espace Ey des vecteurs composés de N points successifs de ces signaux.

Soit la famille (ef,),=¢.n.; définie par :

n
=—Fe, Te=1/Fe et
o=z /

ef = [1 exp(=2irx.f,Te) --- exp(—2i7z.an(N—1)Te)]T

2]

On calcule le produit scalaire de 2 termes de cette famille :

ef ef, = fexp(—Ziﬂ(fp — f)nTe) = f(exp(— 2ir
1- exp(— 2ix(p— k))

1- exp(— 2ir ]:[kj

La famille (ef,),=o.n-; constitue donc une base orthogonale de Ey.

ekaefp = = NX 51(,]7

b) Valeurs propres :

La matrice R de corrélation d’ordre N d’un signal ‘x(¢)’ échantillonné s’écrit :

r(0) r(Te) o= <« r((N=DTe)]
r(=Te) r(0)  r(Te) :
R = : r(-Te) r(0) r(Te)
: r(-Te)  r(0) r(Te)
| "(=(N —1Te) e e r(=Te) r(0)

ou 7(t) la fonction d’autocorrélation du signal.

Supposons que la Densité Spectrale de Puissance (DSP) du signal puisse étre approchée par
un spectre discret de N points régulierement espacés en fréquence :

S()= LRS- 1)
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Alors R peut s’écrire :

R=TF" [ef.efH X S(f)](t =0) avec ef = [1 exp(=2ix.f.Te) --- exp(=2ir.f.(N —l)Te)]T

donc :
R(l,c)=TF" {exp(—2i7g‘[l —c]Te) x NZ_;Pn S(f -1, )}(r =0)
R(l,c) = {5@ —[l = c]Te) * fP,, exp(2i7_zfnt)}(t =0)
R(l,c) = NZ_:P,, exp(=2i7f, [l - c]Te).

Finalement :

R=3 B [ef,er,’]

R est donc diagonalisable dans la base orthogonale décrite ci-dessus, ses valeurs propres sont les
coefficients du spectre discrétisé du signal. Dans ce cas, 1’approximation discréte du spectre doit
étre calculée de la maniere suivante :

1N1N1

e r (k p)Te exp( 2ir.f, (k —p)Te)

1
Pn =FeanR.efn =

=0

<

avec, si E désigne I’espérance mathématique :

r|(k - p)Te]= E(x(t — pTe)x™(t - kTe))

et donc :
1 N-1N-1
P=1E 3N x(t — pTe)x (t — kTe)exp(- 2ix [ f, (k- p)Te+t 1))
k=0 p=0
1 N-1 N-1
P, :FE x(t—pTe)exp( 2ir.f, t—pTe Zx*(t—kTe)exp(2i7z.fn[t—kTe])
p=0 =0
1 N-1
P, =—E Zx(t—pTe)exp( 2ir.f, t—pTe
N 0
1
P, :FE(SW) (fn))

ou Syy(f,) représente le module carré de la TFD de ‘x’ calculée a un instant ‘#’ et prise a la
fréquence ‘f,’.
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Finalement, les valeurs propres de R représentent N  fois la moyenne statistique des
coefficients du module carré de la Transformée de Fourier Discréte du signal. Soit, a condition que
la densité de puissance du signal considéré soit suffisamment réguliere : les valeurs propres de R
représentent les puissances moyennes de chacune des N sous bandes (réguliérement espacées) de la
densité spectrale de puissance du signal.

En pratique, la base orthogonale diagonalisant R ne correspond pas tout a fait a (ef,). On
choisit alors d’en proposer une représentation en positionnant les valeurs propres de R aux
fréquences les plus caractéristiques de la base de vecteurs propres (v,),-;.n obtenue. Ces fréquences
(f»)p=1.~ sont déterminées de la maniére suivante :

Jer”v,|
lerl<[v, |

f, =arg max

Les coefficients du spectre discrétis¢é du signal ne sont plus réguliérement espacés en
fréquence, cependant ils permettent tout de méme d’approcher I’allure du spectre réel. Cette
approximation se vérifie d’autant mieux que le nombre de Taps augmente. Ces remarques sont
illustrées sur la figure A4.1 ci-dessous a partir d’un bruit blanc complexe et d’un PRN modulé en
BOC(15,2.5) cosinus. Les signaux traversent un banc de quatre filtres passe-bas de Chebyshev en
cascade d’ordres 2, 4, 4, 2 et de fréquences de coupure 40MHz pour le premier et 20MHz pour les
suivants, ils sont ensuite échantillonnés a 50 MHz.

Bruit Blanc,9Taps Bruit Blanc,33Taps
20 "T""*T 777777 \"""T"*"T” 20 "T""*T 777777 \”""T""T"
‘V | W \v\u I ’ ‘ m li \ ‘”U “ ’ ’“ ‘ w ‘ nlx u “\ “\ H o Nu m 'Wh W‘ w H‘ u \ “ I\ll‘l\" I l m
Y (s i O i
B AL Y L
| S L SULEES SRL | ol SR S AR M
‘ i —‘ Spectre‘de Puiss:;nce i i —‘ Spectre‘de Pu1ssa‘nce i
60 - T Valeurs Propres S 601 - 7| < Valeurs Propres o
-2‘0 -1‘0 6 16 20 MHZ -2‘0 -1‘0 6 16 20 MHZ
BOC(15,2.5)cosinus,9Taps BOC(15,2.5)cosinus,33Taps
20— ‘ ‘ ‘ ; 20— ; ; ; ‘
l l l l l l l l l l
ol ” 1 TR A ‘ | M ) L,, ‘ W| | S J.M\l g
ar. wm\ Il m RN
= 0+ i \ ‘ IS H W i i ‘h i H\ - Il H n\ 1R, m \H i H” ] \ \ il u\ \l i
= V I r"“ 'H' | il m i
= oI i \M ke \w i H\\M \\ e |.u‘
z-offt mo -y IRl
1 — Spectre de Puissance 1 \ N 1 — Spectre de Puissance | ”
-60 fifi T Valeurs Propres o T Valeurs Propres o
1 1 [ 1 1 1 1 1 1 1 1
-20 -10 0 10 20 MHz -20 -10 0 10 20 MHz

Fig. AS.1 : Valeurs propres des matrices de corrélation temporelles.
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TECHNIQUES D’ANTENNES ADAPTATIVES POUR RECEPTEURS DE RADIONAVIGATION PAR
SATELLITE RESISTANTS AUX INTERFERENCES

RESUME

Les systémes de navigation par satellite sont connus pour étre sensibles aux interférences. Cette thése étudie les
techniques d’antennes adaptatives comme une solution au probléme du brouillage des signaux militaires (GPS et
Galileo) par des interférences de forte puissance et a grande occupation spectrale. Le réseau d’antenne sera placé en
amont du récepteur ; ’objectif est qu’il soit interchangeable avec une antenne classique, ce qui nous a rapidement
conduit a privilégier les systémes MISO.

Divers algorithmes de traitement ont été évalués sur plusieurs géométries de réseau. Nous avons mis en évidence que le
SINR moyen de sortie du réseau n’est pas représentatif des performances d’un récepteur de radionavigation par satellite.
Un critére de sélection des méthodes, basé sur la précision finale de localisation, a donc été défini. Nous avons montré
que, selon ce critére, la connaissance a priori des DOA ne permet pas forcément de gain de traitement avec un systéme
MISO. La stabilité¢ de la réponse des réseaux a également été étudiée, nous conduisant finalement a restreindre notre
étude aux méthodes aveugles de minimisation de puissance sous contrainte linéaire.

Nous avons ensuite caractérisé les principaux défauts de la chaine RF (dus aux dispersions de fabrication des capteurs et
des filtres analogiques, et au couplage inter-capteurs) et en avons évalué 1I’impact sur les performances des filtres
spatiaux. Physiquement, comme 1’effet large bande, les défauts du réseau se traduisent par une augmentation du nombre
de degrés de liberté¢ consommés par un signal de forte puissance. Le traitement STAP constitue une réponse possible a
cette augmentation du rang du sous-espace interférent car il permet d’accroitre le nombre de degrés de liberté
disponibles, sans augmenter la taille du réseau. Dans ce cas, la composante fréquentielle du filtrage peut dégrader les
performances du corrélateur d’un récepteur GNSS générique. Aussi, avons nous défini un nouveau critére de
performance, adapté au traitement STAP des signaux GNSS. Le filtre spatio-temporel optimal pour ce critére a été écrit
et nous en avons déduit une version simplifiée qui constitue un bon compromis performances - complexité.
Globalement, le réseau STAP ne permet pas de gain de traitement sur la puissance utile transmise au récepteur mais il
permet de mieux rejeter les signaux interférents de forte puissance en présence de défauts linéaires de chaine.
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ABSTRACT

Navigation by satellite systems are known to be susceptible to jamming threats. This thesis explores adaptive array
techniques as a solution to the military signals (GPS & Galileo) vulnerability to broadband powerful jammers. The
array and the receiver are positioned in a cascade structure. Our goal is to make the array fully compatible with a
classical receiver, which rapidly led us to focus on MISO systems.

Several algorithms have been evaluated compared over various array geometries. We pointed out that the mean array
output SINR is not an appropriate criterion to characterise the receiver performances in the particular case of
radionavigation by satellites system. Thus, we define a new criterion based upon the final user positioning accuracy. We
subsequently demonstrated that using prior knowledge of the useful DOA does not necessarily help with improving this
criterion with MISO systems. The array response stability has also been studied, leading us to finally focus on blind
linearly constrained power minimization techniques.

Then we described the main RF technological defects (due to manufacture dispersions in sensors and analogical filters
and due to mutual coupling). Their effect on space array performances has been evaluated. Physically, as the wideband
effect, these defects result in an increased number of degrees of freedom of the array required to mitigate a single
powerful jammer. STAP array is a possible solution to the increase in the interference subspace rank because it makes it
possible to increase the number of degrees of freedom available without increasing the physical size of the array. In
such a case, the frequency component of the filter is likely to degrade the performances of a classical GNSS receiver’s
correlator. Hence, we defined a new performance criterion, suitable for GNSS signals STAP prefiltering. The optimal
filter according to this criterion has also been written and we derived a simplified version which results in good
compromise performances — complexity. Finally, a STAP array cannot help to improve the useful power but it helps
with better nulling strong broadband interferences even when linear technological defects are present.



