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Résumé

Avec le développement du systéme GALILEO, la modernisation du GPS et le probable
déploiement d’autres systémes de navigation , la nécessité de partager efficacement la bande
spectrale allouée aux systémes de navigation entre les nombreux signaux de ces futurs systémes
est apparue. Dans ce souci, la sous-modulation BOC a été retenue pour plusieurs signaux
GNSS, en particulier pour le signal M du systéme GPS modernisé et pour la plupart des
signaux du futur systéme GALILEQO. Cette sous-modulation présente de trés bonnes propriétés
en terme de séparation spectrale, mais apporte aussi une meilleure précision et une robustesse
accrue vis a vis des multitrajets. Néanmoins, 'utilisation de cette sous-modulation BOC rend
I’acquisition des signaux plus complexe. Ce travail de thése concerne optimisation d’une
chaine de réception de signaux BOC. Nous avons analysé les problémes que pose I'utilisation
de cette modulation lors de 'acquisition du signal, celle-ci étant rendue ambigué par la forme
oscillante de la fonction de corrélation de ces signaux BOC. Lors de notre étude, I’acquisition
du signal BOC est décomposée en deux phases : la recherche d’énergie du signal et la transition
vers la poursuite. Lors de ces deux phases, plusieurs solutions au probléme d’ambiguité ont
été évaluées : BPSK-like, Elimination de la phase de sous porteuse, et Bump-jumping. Pour
évaluer les performances de ces trois méthodes, une étude analytique du processus de recherche
d’énergie du signal a permis de déterminer les expressions théoriques des signaux présents
au niveau des différents étages du récepteur, et enfin les expressions de la probabilité de
détection, de la probabilité de fausse alarme, et du temps moyen d’acquisition pour chaque
méthode d’acquisition. En phase de transition, une étude analytique a permis de calculer les
expressions théoriques de la variance de l'erreur affectant la boucle de code. L'effet du type
de filtrage du signal BOC (filtre idéal ou filtre & phase non linéaire), en particulier sur la
synchronisation du code et de la sous modulation, a aussi été étudié en détails. Les résultats
ont été validés grace & un simulateur de récepteur de signaux BOC.

Ensuite, 'étude s’est focalisée sur l'acquisition des signaux BOC en présence de multi-
trajets. Tout d’abord une étude bibliographique approfondie portant sur le modéle de canal
multi-trajets et surtout sur les techniques existantes de lutte contre ces multi-trajets a été me-
née. Cette étude a été enrichie d’un travail de simulation essentiellement basé sur ’enveloppe
d’erreur due aux multi-trajets. Les trois méthodes d’acquisition des signaux BOC précédem-
ment citées ont été testées et plusieurs valeurs des parameétres N et M du signal BOC (N, M)
ont été prises en compte.

De plus, considérant un récepteur multi-corrélateurs opérant en phase de poursuite, une
étude visant & obtenir une forme optimisée du discriminateur de boucle de code a été menée.
Utilisant au mieux les caractéristiques des signaux BOC (en particulier la forme de la fonction
de corrélation), une nouvelle expression de la fonction de discrimination a été recherchée
afin de lutter le plus efficacement possible contre les multi-trajets sans pour autant dégrader
la robustesse face au bruit. Une autre méthode originale de réduction de D’erreur due au
multitrajets basée sur un concept différent a été proposée et analysée. Cette méthode trés
simple affiche de trés bonnes performances.



Enfin, les nouveaux signaux optimisés dérivés de la modulation BOC sont étudiés. Ces
signaux sont candidats a I’élection pour le signal du service civil GALILEO sur la porteuse
L1. L’évaluation des techniques de levée d’ambiguité présentées en amont utilisées sur ces nou-
veaux signaux composites est fournie. ’adaptation de ces méthodes aux signaux composites

est proposée et analysée.



Abstract

With the future European system GALILEO now soon coming, the future modernization of
the GPS and the likely development of other navigation satellite systems, it appears essential to
share efficiently the frequency band allocated to the navigation systems. Regarding this issue,
the BOC modulation has been developed and rapidly chosen for several navigation signals such
as the GPS M-code and numerous GALILEO signals. This BOC modulation exhibits not only
very good properties in terms of efficient spectral band sharing, but also improves the precision
during signal code tracking and leads to a reduction of the multipath error. Nevertheless, the
use of this modulation makes the signal acquisition process more complex.This thesis is about
the optimization of a BOC signals receiver architecture. The issue of the ambiguous signal
acquisition raised by the use of this modulation has been addressed in this document. Indeed,
the signal acquisition is made ambiguous because of the oscillating shape of the ACF. In
this study, the acquisition process is decomposed into two stages : the energy search and the
transition to tracking stage. During these two stages, several algorithmic solutions have been
analyzed : the BPSK-like method, the Bump-Jumping method, and the Sub Carrier Phase
Cancelation (SCPC) method. In order to assess the performance of these three methods,
an analytical study of the energy search process gave us the opportunity to determine the
theoretical expression of the signal present at different stages of the receiver. Thanks to this,
it has been possible to evaluate the expressions of the detection probability, of the false alarm
probability and of the mean acquisition time. Regarding the tracking stage, an analytical study
leads us to evaluate the expression of the code tracking error standard deviation. The filtering
effects on code acquisition and tracking (with an ideal filter or with a non linear phase filter),
particularly the possible out of synchronisation of the code signal and the sub carrier signal,
have been detailed. The theoretical study has been validated through the use of a dedicated
simulation tool.

Then, we have been focusing on the BOC signal acquisition in presence of multipaths. First
a thorough bibliographical study has been done on the multipath model and on the existing
techniques that allow the reduction of the multipath error. This study has been enriched with
some simulations done mainly on the multipath error envelope. The three unambiguous me-
thod introduced here have been tested in presence of multipath ; several N and M parameters
of a BOC(N,M) signal have been taken into account.

Moreover, considering a multi-correlator architecture in tracking stage, a study on the
optimization of the signal S-curve have been pursued. Regarding the particular shape of the
BOC ACF function, the S-curve giving the best multipath resistance has been searched for.
An other method based on a different concept has been proposed and evaluated. This very
simple technique exhibits highly improved performance.

Finally, optimized signals derived from the BOC concept, have been studied. Those si-
gnals are candidate signals for the 1.1 OS civil signal. The assessment of the unambiguous
method analyzed in this thesis, on those new signals is developed. Adapted versions of these
unambiguous techniques have been proposed and analyzed.
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1.1 Motivations

Le systéme américain de navigation par satellite Global Positioning System (GPS) opéré
par le DoD (Department of Defence) et dans une moindre mesure le systéme russe GLONASS
ont connu un large succés depuis leur mise en service. Congu pour 'armée américaine, et utilisé
seulement par eux au départ, le GPS est rapidement devenu populaire dans une communauté
d’utilisateurs plus large. Sa capacité a fournir une information de position, de vitesse, et de
temps en tous points du globe a séduit un grand nombre d’utilisateurs. Aujourd’hui, pouvant
par exemple étre intégré & un téléphone portable ou équipant une automobile, il pourrait
bientdt faire partie du quotidien d’une grande partie de la population.

Ce succes technologique et commercial ainsi qu'une demande de performance croissante
a motivé le développement d’une deuxiéme génération de systéme de navigation maintenant
regroupés sous le terme GNSS pour Global Navigation Satellite System. Deux projets se dé-
tachent pour ’heure : la modernisation du systéme GPS et le développement du futur systéme
de navigation européen GALILEQ. Le systéme GALILEO inter-opérable avec GPS a été congu
pour apporter un indépendance & ’Europe vis & vis du systéme ameéricain. Les négociations
furent apres entre les deux parties mais 1’'Union européenne et les Etats-Unis ont conclu un
accord sur GALILEO et le GPS, le 26 juin 2004. Cet accord permettra a chaque systéme de
fonctionner en paralléle, sans interférence de leurs signaux respectifs.

Le systeme GALILEO est congu comme un systéme civil controlé par des civils qui fournira
entre autre des services aux militaires ce qui tranche avec la politique du systéme GPS. Par
ailleurs, la disponibilité des services offerts par GALILEO sera garantis et la précision accrue
par rapport a celle que 'on peut obtenir aujourd’hui. GALILEO, qui devrait étre fonctionnel
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a partir de 2011, offrira de nombreux services : OS (service ouvert), CS (service commercial),
PRS (service gouvernemental d’usage restreint), Sol. (service sauvegarde a la vie humaine),
et SAR (support au service de recherche et de secours). L’attente de la communauté inter-
nationale envers 'utilisation de ces nouveaux services est grande. En effet leur traitement
combiné permettra d’augmenter la précision, 'intégrité, la continuité et la disponibilité du
futur GNSS. Ces performances permettront 'utilisation du systéme pour de nombreuses ap-
plications et notamment pour des applications pour lesquelles la sécurité des personnes est en
jeu comme que le trafic ferroviaire, le guidage des voitures ou encore le pilotage des avions
en phase d’atterrissage. De plus, entre la modernisation de GPS, le développement de GA-
LILEO et la modernisation de GLONASS, dans le cas ou les récepteurs bénéficieraient de
Iinter-opérabilité des services de navigation de ces systémes, le nombre de satellites visible a
tout instant serait largement augmenté permettant d’atteindre une disponibilité encore plus
grande et une précision encore meilleure. D’autant que d’autres pays emboitent le pas de I’'Eu-
rope et des USA et financent des projets de navigation par satellite. La Chine développe le
systéme mondial de navigation COMPASS, I'Inde le systéme régional de navigation IRNSS
(Indian Radionavigation Satellite System) et le Japon le systéme d’augmentation régionale
QZSS (Quazi Zenith Satellite System). Il est donc fortement probable que demain, n’importe
qui dans le monde ait suffisamment de satellites en vue pour calculer sa position & I'aide d’un
récepteur de radio-navigation.

La multiplication des systémes va de pair avec 'augmentation du nombre de signaux de
radio-navigation émis. Actuellement le systéme GPS ne fournit qu’un seul signal disponible
pour les utilisateurs civils transmis sur la porteuse appelée L1 (1575.42MHz), et un deuxiéme
signal pour les utilisateurs militaire transmis sur la porteuse L2 (1227.6 MHz). Lors de la
modernisation du GPS, il sera mis en place plusieurs autres signaux tels que les signaux ci-
vil GPS L5 (porteuse & 1176.45 MHz), 1.2C, L1C et le signal militaire M-code sur L1. Afin
d’offrir les services évoqués plus haut, les satellites GALILEO vont émettre 10 signaux sur
trois porteuses E6 (1278.75 MHz), E1 (1575.42 MHz) et E5 (1191.795 MHz). Ces nouveaux
signaux présentent deux particularités majeures : la présence généralisée d’une composante
pilote et donnée pour chaque signal, et 1'utilisation d’une nouvelle modulation, la modulation
BOC (Binary Offset Carrier). Les améliorations apportées par la présence d'une voie donnée
et pilote ne seront pas étudiées ici (voir [Jul05]). Ce travail de thése se concentre sur 'étude
de 'utilisation de la nouvelle modulation BOC.

En effet, la mise en service de tous ces signaux pose le probléme du partage des bandes
de fréquence. Les signaux doivent coexister et la compatibilité des divers systémes est d’une
importance capitale. Tous les signaux de navigation sont présents en bande L, plusieurs si-
gnaux sont méme émis autour de la méme porteuse L1 , et la dégradation de précision ap-
portée par les interférences inter-systémes ou intra-systéme doit absolument étre minimisée.
Depuis plusieurs années, un travail important a été réalisé afin de développer de nouvelles
modulations permettant d’optimiser le partage des bandes de fréquence et de diminuer les
interferences entre les signaux. En particulier, I'introduction de la modulation BOC ([Bet99],
[BBCCO00],|Bet02]) représente une avancée importante et a eu un impact majeur sur la défi-
nition des signaux des futurs systémes de navigation. A ce titre, cette modulation BOC a été
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retenue pour plusieurs signaux des systémes futurs. Cette modulation, trés simple au demeu-
rant, permet une meilleure utilisation des bandes allouées et une réduction des interférences
inter-systémes (entre les signaux de systémes différents) et intra-systéme (entre les signaux du
méme systéme). Outre le partage efficace de la bande spectrale, I'utilisation du BOC présente
de nombreux avantages, notamment en terme de précision, et de résistance aux multi-trajets.
Cependant, elle comporte des difficultés liées a 'acquisition et & la poursuite du signal. L’uti-
lisation d’une telle modulation rend le processus d’acquisition des signaux plus complexe et
en particulier ambigué.

Ce travail de thése concerne I'optimisation d’une chaine de réception de signaux BOC.
Nous nous sommes attachés a développer et & analyser des méthodes permettant de faciliter
I’acquisition de ces signaux, et & maximiser les bénéfices pouvant étre tirés de 1'utilisation de
cette modulation (en particulier lors de la présence de multitrajets).

1.2 Objectifs de la thése

Les buts poursuivis lors de ce travail sont ’étude approfondie de l'utilisation de la mo-
dulation BOC, la résolution de 'ambiguité apportée par cette modulation et 'optimisation
des performances que ’on peut en tirer notamment vis & vis des multitrajets. Les objectifs de
cette thése sont donc multiples et sont énumérés plus en détails ci apreés.

1. Analyser les caractéristiques des nouveaux signaux de radionavigation. L’accent sera
mis sur l’étude de la modulation BOC. L’examen des attributs de ces signaux dans le
domaine spectral et fréquentiel est effectué. La comparaison de ces signaux vis a vis des
signaux de premiére génération est effectuée.

2. Etudier de facon approfondie I’architecture d’un récepteur de navigation et comprendre
les différents traitements numériques réalisés au sein de celui ci. L’étude dont les résultats
sont décrits dans le présent document se focalise sur les traitements effectués sur le signal
en lui méme et non sur sa porteuse. En effet, les traitements effectués sur la porteuse du
signal sont a prior: les mémes que ceux effectués sur les signaux de premiére génération.
L’accent est donc mis sur la boucle de poursuite de code et non sur la boucle de poursuite
de phase.

3. Evaluer I'impact de I'utilisation de la modulation BOC en acquisition et en poursuite.
Nous verrons que 'impact majeur est la présence d’ambiguité dans le processus de trai-
tement du signal due & une fonction de corrélation particuliére. Un traitement séquentiel
de ces signaux et propos, et des méthodes de corrélation permettant le levée de cette
ambiguité sont introduites et analysées. Ces techniques seront évaluées par analyse théo-
rique et par simulation.

4. Examiner 'impact de la présence de réflexions multiples des signaux (multitrajets) sur
I’acquisition et la poursuite des signaux BOC. Les multitrajets étant une source d’er-
reur prédominante au sein des récepteurs GNSS, ils convient d’en évaluer les effets et
I'interaction de ces effets avec le probléme de 'ambiguité du signal BOC.

5. Proposer des méthodes de réduction de l'erreur causée par la présence de multitrajets
et évaluer leur performance.
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6. Décrire et étudier de nouveaux signaux optimisés dérivés de la modulation BOC qui sont
candidats a l’élection pour le signal civil GALILEO présent en L1.

1.3 Contributions de la thése

Cette these s’est effectuée au laboratoire IRIT/ENSEEIHT et a 'ENSAE. Elle a bénéficié
du financement de la DGA. Par ailleurs, un soutien a été apporté par THALES-Avionics et le
CNES.

Les contributions majeures de cette thése sont les suivantes :

1. Analyse détaillée des méthodes de levée d’ambiguité des signaux BOC et évaluation
comparative de leurs performances.

2. Proposition et évaluation d’une combinaison différentielle de sorties de corrélation afin
d’améliorer le processus de recherche d’énergie.

3. Proposition d’'une méthode de recherche d’énergie réutilisant les ressources mise en place
par la méthode de levée d’ambiguité Bump-Jumping ([FW99]).

4. Etude de l'effet d’un filtrage & phase non linéaire sur la levée d’ambiguité des signaux
BOC.

5. Etude détaillée de I'impact des multitrajets sur les signaux BOC et notamment de 'effet
des multitrajets sur le levée d’ambiguité des signaux BOC.

6. Présentation d’une méthode d’optimisation de la fonction de discrimination afin de ré-
duire I'erreur des multitrajets et des résultats associés.

7. Proposition d’une méthode de réduction de ’erreur multitrajets par évaluation de cor-
rections a apporter a posteriori & la boucle de code.

8. Proposition d’une méthode de levée d’ambiguité adaptée aux signaux de type BOC(N,N)
permettant la réduction de l'erreur multitrajet.

9. Evaluation de I'impact de l'utilisation de signaux optimisés dérivés du signal BOC a la
place du signal BOC. Analyse de I'adaptation des méthodes de levée d’ambiguité & ces
signaux.

Les résultats obtenus lors de ce travail de thése ont fait I’objet de plusieurs publications.

1.4 Organisation du document

Ce rapport de thése s’organise comme suit.

Apreés une introduction faite en chapitre 1, le chapitre 2 fournit une description du contexte
systéme dans lequel les travaux vont se dérouler. Le principe de positionnement par satellite est
décrit ainsi que les principales sources d’erreur du systéme. L’architecture des systémes GA-
LILEO et GPS est détaillée. Les caractéristiques des signaux GALILEO et GPS sont analysées.

Le chapitre 3 présente le probléme d’ambiguité des signaux BOC et les méthodes de le-
vée d’ambiguité. Il décrit Papproche séquentielle du traitement du signal adoptée (recherche
d’énergie, transition vers la poursuite, poursuite) et 1’architecture des récepteurs associés aux
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méthodes d’acquisition non ambigués. Une étude analytique des traitements effectués en ac-
quisition et en poursuite est fournie. L’expression des signaux en sortie de corrélation est
développée ainsi que celle de 1’écart type de l'erreur de code. Les effets d'un filtrage des si-
gnaux par un filtre & phase non linéaire sur la fonction de corrélation sont examinés vis a vis
de la levée d’ambiguité BOC.

Le chapitre 4 donne les résultats de simulation correspondant aux développements théo-
riques menés au chapitre 3.

Les modéles de multitrajets envisageables sont décrits au chapitre 5. Le comportement des
techniques de levée d’ambiguité du BOC sont évaluées en présence de multitrajets, notam-
ment au travers de la probabilité de faux accrochage des boucles de poursuite dii & la présence
de multitrajets. Une méthode d’optimisation de la fonction de discrimination BOC est aussi
présentée ainsi que les résultats associés. Enfin, une nouvelle technique de réduction de ’erreur
multitrajets spécifiquement adaptée au signaux BOC et basée sur un calcul de corrections a
apporter & la boucle de code est proposée et analysée.

De nouveaux signaux dérivés de la modulation BOC et composés d’une composante prin-
cipale BOC(1,1) sont décrits au chapitre 6. I’évaluation des techniques de levée d’ambiguité
présentées en amont utilisées sur ces nouveaux signaux composites est fournie. L’adaptation
de ces méthodes aux signaux composites est proposée et analysée. Une technique spécifique
de traitement des signaux de type BOC(N,N) est introduite et étudiée.

Pour terminer, nos conclusions et nos perspectives sont exposées au chapitre 7.
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L’objet de ce premier chapitre est de préciser le contexte systéme de cette thése, qui
est dédiée au développement d’algorithmes de traitement de signaux de navigation. Dans la
premiére partie, nous donnerons une description du systéme américain GPS. Une deuxiéme
partie présentera le futur systéme de navigation Européen GALILEO. Dans cette deuxiéme
partie nous nous intéresserons plus particuliérement aux caractéristiques des signaux prévus
pour les futurs systémes de navigation.

2.1 Présentation du systéme GPS

L’histoire de la navigation par satellite commence en 1958 avec le lancement du programme
Transit par I’'US Navy. Transit, qui fut opérationnel en 1964, était un systéme utilisant sept
satellites & basse altitude (1100 km) en orbite polaire. L’utilisateur se positionnait grace aux
signaux de navigation émis & bord des satellites en calculant leur décalage Doppler. Mal-
heureusement, un seul satellite était en vue & chaque instant, et I'utilisateur devait attendre
parfois cent minutes avant de pouvoir calculer sa position.

Malgré tout, l’idée était trés prometteuse, et le succés de ce programme encouragea le
DoD (Department of Defense) américain & développer un systéme de localisation beaucoup
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plus performant, fiable, précis et de couverture mondiale. Le nom complet donné & ce systéme
fut : NAVSTAR, The Global Positioning System ; NAVSTAR pour NAVigation System with
Time And Ranging. I’architecture de base du GPS fut adoptée en 1973 par le DoD, le premier
satellite de la constellation fut lancé en 1978, et le systéme déclaré opérationnel en 1995.
Cette partie s’appuie en grande partie sur les ouvrages [MEO1], [Kap96], [PSa96].

2.1.1 Principe de positionnement

Chaque satellite de la constellation émet en permanence un signal daté. Un récepteur syn-
chronisé peut alors calculer le temps de propagation de ce signal et en déduire la distance
associée le séparant du satellite, de position connue. Chaque mesure de distance représente le
rayon d’une sphére centrée sur un satellite en particulier. Pour déterminer les trois dimensions
de la position de l'utilisateur, trois mesures données par trois satellites différents sont donc
nécessaires.

Cependant, I’horloge du récepteur est affectée par un biais car elle n’est pas synchrone des
horloges & bord des satellites. Ce biais est la différence de temps entre ’horloge utilisateur et
I’horloge GPS. Ce biais d’horloge se traduit par une erreur sur la distance utilisateur-satellite
mesurée. Ce biais de temps a priori inconnu doit étre déterminé. Il est donc nécessaire de
disposer d’une quatriéme mesure effectuée sur un quatriéme satellite pour pouvoir résoudre le
systéme d’équation. En pratique, il n’est pas rare d’utiliser six ou huit satellites en visibilité.
Les horloges non synchrones entre elles sont toutes référencées par rapport au temps GPS. Le
GPST, GPS Time, est défini sur la base de mesures faites a partir d’'un panel d’horloges au
Cesium et au Rubidium présentes dans les stations de controéle et & bord des satellites. Le zéro
du temps GPS est le 6 janvier 1980 & 0h. Ce temps n’est pas réactualisé pour tenir compte de
la rotation de la terre en moins de 24h. Par conséquent, il est en avance sur le temps UTC de
13 secondes actuellement.

Les parameétres & determiner sont suivant le repére : la longitude, la latitude, ’altitude, et
le biais d’horloge. La position du satellite considéré et de 1'utilisateur doivent étre exprimeées
dans le méme référentiel, qui peut étre inertiel ou centré sur la terre. Le repére choisi est le
WGS84 (World Geodetic System 84) qui est un repére ECEF (Earth Centered Earth Fixed).
Si I'on considere (z,v, 2) et (z® y®) 2(*) comme étant respectivement les coordonnées de
I'utilisateur et du satellite numéro & au moment de la transmission du signal, la distance
géométrique utilisateur-satellite s’écrit :

rk) — \/((a:(k) — )2+ (y*F) — )2 + (2(k) — 2)2) + c. Aty (2.1)

c est la vitesse de la lumiére (299792458 m/s) et Aty est le biais d’horloge entre I'horloge du
récepteur et le satellite numéro k.

On appelle pseudo-distance la mesure de distance entre le satellite et le récepteur, entachée
des erreurs de synchronisation, biaisée par les erreurs de propagation et les différences entre
les échelles de temps. La mesure de pseudo-distance du satellite numéro k au temps ¢ (temps
GPS) peut étre modélisée par les équations 2.2 et 2.3 suivantes, respectivement pour la pseudo-
mesure de code et la pseudo-mesure de phase :
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pour la pseudo-mesure de code :
pF) =Bt — 1)+ {&u(t) — 6t (t)} +IW 70 4 M) 4 eB(2) (2.2)
pour la pseudo-mesure de phase :

P =r Bt t 1)+ c [6tu(t) — 5t (t)} —I® 470 L P L NO@) 4 D) (23)

rk)(t,t — 7) est la distance réelle entre 'antenne du récepteur a l'instant de réception t, et
l’antenne du satellite au temps de transmission (¢ — 7)

Sty (t) =t — 17 et 6t*F) = ¢ — ¢ sont les offsets d’horloge récepteur et satellite. ", t° sont
les instants de réception/émission du signal dans I’échelle de temps GPS. t]. est I'instant de
réception dans I’échelle de temps récepteur et ¢ est 'instant d’émission dans ’échelle de temps
du satellite.

I®) est le retard de propagation di & la ionosphére

T®) est le retard de propagation di a la troposphére

Mc(k) et Mq(ﬁk) sont respectivement l'erreur due aux multitrajets sur le code et sur la phase du
signal

N®)(t) est Pambiguité portant sur la phase.

eg:) (t) et eg;) (t) représentent les erreurs résiduelles (i.e. erreur de modélisation sur erreur
d’horloge satellite, erreur de prédiction d’orbite du satellite, bruit blanc présent au niveau du
récepteur) respectivement sur le code et la phase.

Un détail des erreurs affectant la mesure est fait ici.

2.1.1.1 Erreur Ionosphérique

L’ionosphére est constituée de plusieurs couches de I'atmosphére dans sa partie haute
(entre 50 et 100 km). Ce milieu dispersif entraine un retard sur la propagation du signal qui
dépend entre autre de la fréquence du signal. L’erreur induite est positive sur le code (vitesse
de groupe) et négative sur la phase (vitesse de phase) et s’écrit :

40.3TEC

I=cA,=% 72

(2.4)
avec .

TEC = / (1l (2.5)
R

TEC est la concentration totale en électrons le long du chemin de propagation et calculé pour
une section dont la surface est 1 m?2.

On peut tenter de résoudre cette erreur en utilisant deux signaux a deux fréquences différentes
(mode bi-fréquence).

2.1.1.2 Erreur Troposphérique

La variation de l'indice de réfraction de la troposphére, partie basse de ’atmosphére,
modifie le temps de propagation des signaux GPS, surtout lorsque le satellite est bas sur
I’horizon. L’erreur troposphérique vaut environ 1 métre au zénith et jusqu’a plus de 10 métres
a basse élévation. La composition de la troposphére variant peu, on peut corriger cette erreur
avec des modeles. L’erreur résiduelle n’est alors que de quelques centimétres.
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2.1.1.3 Ambiguité sur la phase

On mesure une distance en estimant le déphasage du signal émis par rapport au signal
local au sein du récepteur. Ce déphasage est en fait mesuré & un nombre entier de cycles
(2m) pres. C'est ce qu’on appelle 'ambiguité de cycle. Ce parameétre peut prendre des valeurs
trés importantes et il est essentiel de I'estimer par des algorithmes adaptés avant de pouvoir
réaliser une estimation de position.

2.1.1.4 Erreur due aux multitrajets

Dans de nombreuses applications des systémes GNSS, les multi-trajets sont une source
d’erreur dominante. Le signal provenant du satellite se réfléchit sur différentes structures
(batiment, voiture, sol ...). Il parvient alors au récepteur un signal composite, somme du signal
direct et de tous les signaux réfléchis. L’apparition de ces signaux réfléchis vient perturber le
traitement de signal et entraine un biais sur l'estimée du retard de propagation du signal
direct. Les caractéristiques de ces multi-trajets - leur nombre, leur amplitude, leur retard,
leur déphasage - sont trés variables, et dépendent dans une large mesure de ’environnement
local. Tl est trés ardu de modéliser le phénomeéne de multitrajets, et de nombreuses études sont
menées afin de réduire 'impact des ces signaux réfléchis sur la mesure. Un chapitre sera dédié
a ce probléme.

2.1.1.5 Erreur totale de positionnement

Une valeur est souvent utilisée dans la littérature pour caractériser ’effet combiné de toutes
ces sources d’erreur sur la mesure de distance. Cette quantité est dénommée : UERE (User
Equivalent Range Error) et s’exprime par :

OUERE = \/Ugse"’_o'gp—'_o-%m (2.6)

On considére que les différentes erreurs sont non corrélées.

Ocse €st 'écart type de 'erreur commise sur l'erreur d’horloge satellite et sur les paramétres
d’éphémeérides

oap est I'écart type de l'erreur résiduelle aprés correction de ’erreur due & la propagation dans
I’atmosphére

Onm €st I’écart type de U'erreur induite par le bruit et les multitrajets.

Une erreur typique pour un récepteur GPS mono-fréquence est : oypreg = 6m.

2.1.2 Caractéristiques des signaux GPS

Les signaux GPS sont des signaux a spectre étalé par séquence directe, utilisant la technique
CDMA (Code Division Multiple Access). L'étalement de spectre, outre le fait de faciliter
I’accés multiple aux messages de plusieurs satellites sur le méme canal, permet de résister au
brouillage. En effet, si une bande de fréquence est brouillée ou entachée d’erreur, le spectre
étalé permet de retrouver l'information sur une autre bande de fréquence. Ce procédé est
d’autre part parfaitement adapté au caractére discret des signaux GPS, puisque, le spectre
étant étalé sur une large bande, le niveau de la DSP du signal utile est inférieure au niveau de
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la DSP du bruit. Le spectre d’un signal GPS est noyé dans le bruit, et seule la connaissance du
code utilisé pour I’étalement permet de désétaler le signal. Les signaux GPS initiaux utilisent
par ailleurs une modulation BPSK avec des codes d’étalement NRZ. Ainsi les signaux ont une
enveloppe constante, ce qui est nécessaire pour les amplificateurs haute performance & bord
des satellites.

Les satellites GPS émettent en continu deux signaux radio fréquence en bande L (1-2 GHz).
Le systéme utilise deux porteuses :

fr1 =1575.42 MHz = 154 - 10.23 MHz et fr = 1227.7 MHz = 120 - 10.23 MHz (2.7)

10.23M H z étant la référence de fréquence des horloges atomiques & bord des satellites.

Les signaux sur L1 et L2 sont modulés par deux codes d’étalement. Le code P ou plutot sa
version sécurisée P(Y) est réservé aux militaires. Il assure le PPS, Precise Positionning System.
Quant au code C/A (Coarse Acquisition), utilisé par les civils, il assure le SPS, Standard
Positionning System. Ce code C/A était au départ prévu pour permettre une acquisition rapide
du code P(Y) étant donné sa longueur beaucoup plus courte et sa fréquence dix fois inférieure
a celui-ci. Le code P est une séquence PRN (Pseudo Random Noise) (|Gol67| [PSa96]) de
rythme 10.23M Hz et de période une semaine, dont les clefs cryptographiques nécessaires au
désétalement de spectre sont seulement connues des utilisateurs autorisés par le gouvernement
américain. Sa longueur d’onde est de 29.3m. Il module une porteuse en quadrature sur L1 et
en phase sur L2. Le code C/A est un code de Gold de rythme 1.023M Hz de période 1ms
(longueur 1023 bribes de code). Sa longueur d’onde est de 293m. Il module une porteuse en
phase sur L1.

Le signal émis par un satellite k£ a finalement pour expression :

sM(t) = /2.Pc/aG® (t) DR (t)cos(2m frat + Or1) (2.8)
+v2. Py P(Y)®) () DR () sin(27 frit + 011)
+v2.Pyro P(Y) ) () D®) (t)cos(2m frat + 012)

Pc/a, Py1 et Pyg sont la puissance des signaux respectivement C/A sur L1, P(Y) sur L1 et
P(Y) sur L2

G®) (), P(Y)®)(t) sont les codes C/A et P(Y) émis par le satellite k

D) (t) est le signal véhiculant les données émises par le satellite k

011 et 012 sont les déphasages sur les deux porteuses

2.1.2.1 Généralités sur la fonction de corrélation

Les codes utilisés pour les signaux C/A et P(Y) ont été choisis car ils présentent de
trés bonnes propriétés de corrélation. Un code de GOLD (|Gol67]) est une séquence pseudo-
aléatoire résultant de la somme modulo 2 de deux séquences a longueur maximales (de longueur
n) de méme période L. et de méme rythme. On note n la taille du registre a décalage géné-
rateur, et on a L, = 2™ — 1. La somme de ces deux séquences engendre une famille de L, + 2
codes dont les versions numériques c¢;(k) possédent des fonctions de corrélations telles que
'intercorrélation ne prend que trois valeurs possibles (voir [Gol67]) :
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Ko, (t) = —Llc ou — Llc.a(n) ou Llc.[a(n) 9] (2.9)

avec :
n+1 n+2
a(n) =[142"2 | si n impair ou a(n) =[1 42 2 | si n pair (2.10)

avec i # j
I’autocorrélation ne prend que quatre valeurs possibles :

1 1 1
Ke,c,(t)=1ou — I ou — L—C.a(n) ou L—C[a(n) — 2] (2.11)
Par exemple pour le code C/A, on a :
1 65 63
Ko o (t) = ——— - — —_— 2.12
0 (1) = ~1533 °" ~ 7023 " T023 (2.12)
avec i #£ j
et :
1 65 63
Ko o (t) =1 - — - — — 2.1
€:0,(t) =T ou — 753 0u = 7053 U 7053 (2.13)

En pratique, c’est la partie centrale autour du pic de corrélation qui est d’une importance
majeure dans le traitement des signaux. Lorsqu’on modélise les codes GPS, particuliérement
pour les codes longs, on suppose fréquemment que les bribes de codes sont indépendantes
entre elles. Il en découle alors que la fonction d’autocorrélation du code peut étre approximée
par la fonction de corrélation de la forme d’onde servant & mettre en forme le code ([Hol82]).
L’expression de la fonction de corrélation est alors donnée par :

Ko(t)=1- 77:| si || < T, et 0 sinon (2.14)

C

T étant la durée d’une bribe de code, et L. la longueur du code (1023 pour le C/A). (voir
Figures 2.1) La fonction de corrélation du signal de navigation étant au coeur des algorithmes
de traitement du signal mis en oeuvre dans les récepteurs, de plus amples réflexions sur les
propriétés des fonctions de corrélation des signaux seront menées dans la suite de cette étude.

2.1.2.2 Généralités sur la DSP

La densité spectrale de puissance (DSP) des signaux GPS est un spectre de raies (cf.
[Hol82]). La présence du code d’étalement PRN conduit & ce spectre de raies dont ’enveloppe
est une fonction sinc. Cette enveloppe correspond a la DSP de la forme d’onde du code
(rectangulaire dans le cas présent). La DSP du signal est usuellement exprimée comme la
DSP de son enveloppe. Ainsi on a par exemple pour le code C/A :

. f 2
Stn \ -
Gejalf) =Te. <ff> (2.15)

fe
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Autocorrelation function of the C/A code GPS signal
T T T T T

Autocorrelation Function — C/A code
T T

)

I I
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(a) (b)

F1a. 2.1 — Fonction d’autocorrélation du code C/A (a) et zoom au centre (b)

fe étant la fréquence du code d’étalement.

fc = Tic

La largeur du lobe principal pour le code C/A est de 2 MHz alors que celle du lobe principal
de la DSP du code P est de 20MHz. Afin de ne pas interférer avec d’autres systémes de
communications existants, la puissance du signal GPS est trés faible. La puissance minimum
du signal recu spécifiée est —160dBW. En pratique, sa valeur est autour de —154dBW. On
peut par ailleurs approximer le niveau de la DSP du bruit thermique a -205 dBW /Hz.

2.1.2.3 Le signal de navigation

Le message de navigation est constitué de trames de 1500 bits. Chaque trame, d’une durée
de 30 secondes contient cing sous-trames de 6 secondes chacune. Le contenu des sous-trames 1
a 3 ne change pas de trame & trame tandis que celui des sous-trames 4 et 5 contient des pages
différentes & chaque trame. La sous-trame 1 contient les paramétres de correction d’horloge,
les sous-trames 2 et 3, les éphémérides indiquant la position du satellite transmettant le
message. Les sous-trames 4 et 5 contiennent notamment les almanachs, donnant la position
approximative des autres satellites, et les paramétres du modéle ionosphérique. Un message
de données complet se compose de 25 trames. Son émission dure par conséquent 12.5 minutes.

2.1.3 Architecture systéme

Le systéme GPS est composé de satellites et de récepteurs utilisateurs. Ces deux parties
du systéme GPS sont appelées respectivement segment spatial et segment utilisateur. Un
troisiéme segment, le segment de controle, veille & la bonne marche du systéme.

2.1.3.1 Segment spatial

Il est constitué de 24 satellites en orbite autour de la terre (dont 21 sont opérationnels, et 3
sont des satellites de réserve). Les satellites sont répartis sur six orbites ayant chacune quatre
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satellites équi-répartis. Les orbites sont inclinées de 55° par rapport au plan équatorial et sont
presque circulaires de 26600 km de rayon. La distance & 'utilisateur varie entre 20200 km
pour un satellite situé au zénith et 25 600 km pour un satellite situé au ras de ’horizon. Les
temps de propagation des signaux radioélectriques varient entre 67 et 86 ms. Les satellites sont
positionnés de maniére & ce qu’un minimum de six soient visibles, et 1'utilisateur dispose d’un
minimum de quatre satellites & toute heure quelle que soit sa position dans ’environnement
proche de la Terre. Chaque satellite est identifié par un numéro et émet des informations
relatives a la navigation et a sa position. Ces informations sont mises & jour par le segment de
controle. Ainsi chaque satellite émet en continu des informations sur sa position orbitale vers
les récepteurs.

2.1.3.2 Segment de controle

Il se compose de cing stations au sol qui assurent la surveillance et la gestion de la constel-
lation et des messages de navigation transmis par les satellites. Quatre de ces stations servent
a l'observation tandis que la derniére (station mére située & Colorado Springs) sert au controle
de la constellation. Les stations d’observation mesurent en continu les signaux GPS des sa-
tellites et transmettent ces données & la station meére. C’est elle qui calcule alors les orbites
précises (les éphémérides) ainsi que les corrections d’horloge pour chaque satellite. Elle renvoie
a chaque satellite sa correction d’horloge et le calcul de sa position. Les satellites réémettent &
leur tour vers le segment utilisateur. Au bilan, le segment de contréle est donc invisible pour
I'utilisateur.

2.1.3.3 Segment utilisateur

Le segment utilisateur consiste en une variété de récepteurs GPS militaires ou civils. Un
récepteur est concu pour recevoir, décoder et traiter les signaux émis par les satellites GPS.
L’architecture générale simplifiée d'un récepteur GPS peut étre schématisée sur la figure 2.2.
Le premier module du récepteur GPS aprés I’antenne est la partie électronique HF. Cette par-

Antenne

Contréle/commande

TéteHFH CAN |—-| ASIC l—» CPU: | —
-TS
-PVT

Fia. 2.2 — Schéma de principe d’un récepteur de navigation

tie assure la réception du signal analogique, de son amplification et de son filtrage. Son réle est
aussi de ramener le signal en bande de base afin qu’il puisse étre numeérisé par le CAN (Conver-
tisseur Analogique Numérique). Enfin, un Controle Automatique de Gain(CAG) des amplifi-
cateurs permet de maintenir une puissance de bruit constante a l’entrée de ’ASIC(Application
Specific Integrated Circuit). Aprés conversion, le signal est traité par un circuit numérique qui
utilise un ASIC . Ce dernier, qui réalise le traitement hardware du signal est commandé par
le module de traitement du signal (TS) de la carte CPU. L’ASIC se compose de plusieurs
canaux, chaque canal étant affecté & un satellite visible. Chaque canal génére localement :



2.1. PRESENTATION DU SYSTEME GPS 35

— une réplique de la porteuse du signal

— une réplique du code propre au satellite qui lui est affecté
Cela lui permet d’effectuer des opérations d’intercorrélation, notamment entre le code recu et
le code local. Ce traitement effectué sur le code permet de désétaler le signal qui doit ensuite
étre corrigé d’un biais de fréquence (Doppler).
L’ASIC génére ensuite des couples d’échantillons en phase et quadrature (I,Q) qui sont envoyés
au module de traitement du signal (TS) apres filtrage.
Le module de traitement du signal est codé en logiciel dans un DSP (Digital Signal Proces-
sor). Son role est de fournir régulierement des pseudo-distances ainsi que des pseudo-vitesses
au module PVT (Position, Vitesse, Temps).
Les résolutions de la position et du temps de référence se font simultanément & condition qu’au
moins quatre signaux GPS provenant de satellites différents soient asservis. De cette maniére,
le PVT & partir des quatres mesures de pseudo-distances, résoud par un algorithme récursif,
un systéme de quatre équations & quatre inconnues. Le message de navigation permet d’effec-
tuer différentes corrections (corrections d’horloges, éphémérides...) nécessaires pour obtenir la
précision.

2.1.3.4 GPS modernisé et nouveaux signaux

Le GPS est un succés technologique, opérationnel et commercial. Un trés grand nombre
d’utilisateurs de par le monde utilise maintenant cette technologie pour une trés grande variété
d’applications. Cependant, les technologies et les besoins évoluant, la nécessité de moderniser le
systéme s’est fait ressentir. Le développement des blocs IIR-M (replenishment-modernization),
IIF (follow-on), et III va permettre d’apporter les améliorations nécessaires afin de satisfaire
les exigences requises. Lors de cette phase de modernisation, entre autres améliorations, quatre
nouveaux signaux vont voir le jour. Les signaux civils L1C, L2C et L5, ainsi que le signal
militaire M-code. Ces quatres signaux sont briévement décrits dans ce qui suit.

signal L1C

Ce signal est porté a la fréquence L1, & 1575.42M H z. Tl est modulé par un signal BOC(1,1)
(la modulation BOC pour Binary Offset Carrier est décrite dans la suite), et comporte deux
voies, une voie pilote et une voie donnée. Ce signal emploie des codes d’étalement longs de
longueur 10230 bits, de fréquence 1.023M H z, ce qui correspond & une période de répétition
de 10 ms. Les données ont un rythme de 100 bits par seconde. La maniére de multiplexer ce

signal avec les autres signaux transmis sur L1 n’est pas encore choisie. Tous les détails sur ce
signal sont fournis dans [BJCDT06] et [SYS06a).

signal L2C

Le signal L2C est transmis en quadrature sur la porteuse L2. Il contient deux codes BPSK,
le code CM et le code CL, de longueur différentes. Le code CM est de longueur 10230 bits et
a une période de répétition de 20ms. Il est modulé par un signal de donnée. Le code CL est de
longueur 767250 bits et a une période de répétition de 1.5s, et n’est modulé par aucun signal
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de donnée. Le signal L2C est transmis par un satellite américain en orbite depuis 2005. Tous
les détails sur ce signal sont fournis dans [FRCNSO01]| et [SYS06D]

signal L5

Le signal L5 est centré sur la fréquence 1176.45 MIz. Ce signal cible particuliérement
les applications de type aviation civile. Il est émis par un satellite depuis 2005. Il présente
une modulation QPSK et contient deux composantes dont les codes d’étalement ont pour fré-
quence 10.23M H z. La composante en phase représente la voie donnée et contient le message
de navigation dont le rythme est de 100 bits par seconde. La composante en quadrature, voie
pilote, ne contient aucune donnée. Tous les détails sur ce signal sont fournis dans [SYS05] et
[SYSO06D].

signal M-code

Le signal M-code est un signal destiné aux applications militaires. Il est modulé par un
signal BOC(10,5), et est transmis & la fois sur L1 et L2. Plus de détails sont donnés dans
[BBCCO00].

2.2 Le systéme GALILEO

I existe des limitations a l'utilisation du systéme GPS. D’une part il n’y a pour I'instant
pas de message donnant ’état du systéme et son intégrité. De plus il n’existe aucune garantie
de services, le GPS est sous controle militaire, et cette situation pourrait étre stratégiquement
dangereuse pour I'Europe. L’Europe ne peut rester tributaire des militaires américains et
de nombreux utilisateurs attendent beaucoup des services de navigation garantis : transport
maritime, routier, ferroviaire, aviation civile...

La double nécessité de sécurité et d’indépendance se traduit par les exigences suivantes pour
le futur systéme GALILEO :

— intégrité

— disponibilité et continuité de service

— précision

— controle par une autorité civile internationale
Pour toutes ces raisons, économiques, stratégiques et politiques, les institutions européennes
ont posé les bases de la création d’un systéme civil européen global de navigation par satellite
dit de seconde génération, EGNOS (European Geostationnary Navigation Overlay System).
EGNOS fut une premiére étape pour I'Europe vers le systéme GALILEO, permettant de
mettre en oeuvre un certain nombre de services de positionnement en anticipation de GALI-
LEO, et en particulier de commencer les opérations de certification pour les applications a
haut niveau de sécurité comme 'aviation civile.

Aprés confirmation de I'importance stratégique du programme, le lancement effectif de
GALILEO peut étre daté de mars 2002 quand le Conseil Européen a décidé de 'ensemble des
mécanismes institutionnels et financiers. L’accord final entre les différents partenaires privés
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et institutionnels du projet est intervenu en mai 2003.

GALILEO est basé sur la méme technologie que le GPS et offre un degré de précision simi-
laire, voire supérieur en raison de la structure de la constellation de satellites et des systémes
terrestres de controle et de gestion prévus. GALILEO sera le premier systéme de navigation
par satellite, procurant un service de positionnement et de synchronisation de couverture mon-
diale, trés précis et garanti. Ce systéme sera sous contrdle civil et sera inter-opérable avec les
systémes existants GPS et GLONASS (GLObal NAvigation Satellite System, systéme russe).

2.2.1 Les services

Le systéeme GALILEO va délivrer cing services :
— le service ouvert dit OS (Open Service)
service gratuit grand public offert & tous les utilisateurs civils.
— le service commercial CS (Commercial Service)
service payant & accés controlé et garantie de services pour les applications commerciales.
— le service SoL (Safety of Life)
service payant & acceés contrdlé et garantie de services pour des applications mettant en
jeu la sécurité des personnes. Il améliore les performances du service ouvert en avertissant
a temps l'utilisateur de I'impossibilité d’assurer certains degrés de précision (intégrité).
— le service gouvernemental PRS (Public Regulated Service)
service & accés controlé et protégé vis a vis des brouillages pour les applications gou-
vernementales (en particulier militaires). Deux signaux de navigation PRS utilisant des
codes et données chiffrées seront disponibles.
— le service SAR (Search and Rescue)
c’est un complément du systéme COSPAS-SARSAT actuel pour identifier et localiser
les signaux de détresse.
La précision sera inférieure & 10 m pour tout type d’utilisation. Le service Safety of
Life sera le service offrant la meilleure précision et répondra aux critéres fixés pour
I’atterrissage tous temps.

2.2.2 L’architecture

Comme on I’a dit précédemment, GALILEO s’appuie sur la méme technologie que GPS,
notamment avec un segment spatial, un segment sol de controle et un segment utilisateur.
La constellation de GALILEO sera composée de 30 satellites en orbite moyenne (MEO : Me-
dium Earth Orbit), sur trois plans inclinés a 56 degrés a 23616 km. Cette constellation est
optimisée pour couvrir, mieux que ne le fait le systéme GPS, I’Europe et les pays de hautes
latitudes.

Les satellites devraient avoir une masse d’environ 700kg, pour une puissance de 1.5 kW. Cela
permet de délivrer un signal au sol plus puissant que le signal GPS actuel, ce qui permet d’étre
plus résistant au brouillage.

Une différence concernant la datation est présente entre GPS et GALILEO. GALILEO utili-
sera des horloges atomiques au Cesium installées au sol alors que GPS les embarque. A bord,
les satellites seront équipés de 2 horloges au rubidium et de 2 horloges & Maser & hydrogéene
passif, ce qui permet une datation & quelques nanosecondes. Le calcul d’orbite se fera au sol.
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GALILEO entraine des besoins en bande de fréquence (Bande L) pour des liaisons descen-
dantes et des liaisons montantes. Deux largeurs de bande sont actuellement allouées a la
navigation par satellite : la bande L1 (1559-1610 MHz) et la bande L2 (1215-1260 MHz),
utilisées en grande partie par le GPS et GLONASS. Les fréquences prévues pour GALILEO
(voir aussi Figure 2.3)permettront d’émettre 10 signaux de navigation dans les bandes :

— Eb5a|E5b : 1164 MHz - 1215 MHz
E6 : 1260 MHz - 1300 MHz
— E2: 1559 MHz- 1563 MHz
— E1: 1587 MHz - 1591 MHz

La combinaison de signaux sur ces diverses fréquences permet d’obtenir les services décrits ci
dessus.

ESA Signal: EAB Signal: L1F Signal:
Data+Pilot ata+ 5C Si . Data + Pilot
BPSK mod IB);L‘KZI;; %ﬁ BOC(1.1) mod
Re=10.23 Mcps Re=10.23 Mcps EGP Signal: BPSK mod Re=1.023 Meps
s Rs=250 sps BOCco0s(10.5) mod Re=5.115Mcps | LLE Signal Lo EE
0S/CS OS/CS/SOL Re=5.115 Meps Rs=1000 sps BOCcos (15.25) mod. | OS/CS/SOL
Services Services PRS Service CS Service ERS Service Services
| / \ / \ /
90x1.023MHz [ | , | 40x1.023 M 40x1.023AIHz |
/ i i\ /

4

J

== L - -
" Erequency
N (MHz)
oal
=
g ;f
: s
S E5 Sienal: & &
AItBOC(15,10) mod. ~ NG

F1G. 2.3 — Représentation spectrale des signaux - tiré de [HGIT02]

Deux centres de controle GALILEO (GCC : Galileo Control Centers), seront mis en place sur
le sol Européen afin de controler la constellation GALILEO et assurer la gestion du systéme de
navigation. Les données collectées par un réseau de 20 stations de mesure (GSS : GALILEO
Sensor Stations) seront envoyées aux GCC. Les stations de controle GCC utiliseront les in-
formations des stations GSS afin d’établir l'information d’intégrité et afin de synchroniser les
horloges des satellites et des stations sols. L.’échange de données entre les stations de controle
et les satellites se fera au travers de stations assurant la voie montante. 5 stations d’émission
pour la voie montante en bande S, et 10 stations d’émission en bande C seront mises en place
sur la planéte.
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~ "ARNS Bands 1 | ARNS Bands
o o o o o o ) - ———————————————— 1 = mmeceasresesees
| RNSS Bands RNSS Bands
E5a/L5 . E5b : L2 i ; E6 SAR L1
I 1l
1

Bl caiico Bands (Navigation) [ caiieo AR Downiink [ ] ePsBanas

F1a. 2.4 — Bandes Spectrales GALILEO

2.2.3 Signaux GALILEO

Un élément essentiel de la modernisation du GPS et du développement de GALILEO
est le partage de la bande spectrale allouée pour les différents signaux utilisés pour tous les
services de radionavigation délivrés aux utilisateurs civils et militaires. La modulation par
une sous porteuse proposée a lorigine par Betz dans [Bet99] est une technique simple et
efficace pour translater le spectre du signal de part et d’autre de la porteuse et ainsi répartir
la puissance du signal au mieux dans la bande afin de limiter les interférences inter-systémes et
intra-systéme. Cette sous-modulation est appelée BOC : Binary Offset Carrier; ou Porteuse
a Double Décalage. A lorigine, cette technique était proposée pour les nouveaux signaux
militaires (proposé par J.W. Betz pour le signal M-code), mais finalement, elle est adoptée
par plusieurs des nouveaux signaux civils. Qutre un bon degré de séparation spectrale, elle
montre de trés bonnes performances en matiére de précision et de résistance aux multitrajets.
Cette modulation BOC est prévue pour les signaux GALILEO suivants :

— signal en bande L1 pour les composantes correspondant au signal OS et au signal PRS

— signal en bande E6 pour la composante correspondant au signal PRS
Pour le signal Eba-E5b, une version modifice du BOC est prévue, appelée AltBOC. Cette
modulation développée par le CNES et permettant de transmettre sur un méme signal a
enveloppe constante deux codes d’étalement différents, ne sera que briévement décrite dans
la suite. Comme cela a été dit plus haut au sujet des signaux qui seront diffusés lors de la
modernisation du GPS, cette modulation BOC est aussi prévue pour les signaux GPS suivants :

— signal civil L1C

— signal militaire M-code en bande L1 et L2

2.2.4 La sous modulation BOC

L’expression du signal analytique BOC est :
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s(t) = VC.c(t).d(t).sc(t).eI2mIPtHo) (2.16)

avec
V/C : amplitude du signal complexe

d(t) : signal de données

c(t) : code d’étalement

sc(t) : signal de sous porteuse - fonction périodique de période T
fp : fréquence de la porteuse

0 : phase du signal

Le code d’étalement c(t) est un signal PRN (Pseudo Random Noise) ayant les propriétés
associées. Par exemple, pour des signaux GPS, le code d’étalement est un code de Gold. La
matérialisation du code ¢(t) est une forme d’onde rectangulaire. Si, on note m(t) la matéria-
lisation du code d’étalement, I’expression de c(t) est :

+oo
c(t) =1 bt —kTc)] *m(t) (2.17)
k=—o00

* est 'opération de convolution
T. est la durée d'une bribe de code (chip).
fe est la fréquence du code.
cx = £1 est la valeur du chip.
Le signal sc(t) a une fréquence égale ou supérieure a la fréquence du code. On la note fs.. Les

signaux de code et de sous porteuse sont générés avec une fréquence multiple de la fréquence
référence du GPS fy (avec fo = 1.023MHz ). On a :

1
fsc = Tisc et fsc = N~f0a
1
fc: f et fc: M‘fO

C

(2.18)

Une modulation BOC utilise une sous porteuse carrée. On appelle ce type de signal
BOC(fse, fc) - ou BOC(N, M). La Figure 2.6 donne le schéma de principe de la génération du
signal BOC. La Figure 2.5 donne une représentation des signaux de code, de sous-porteuse et
de porteuse (ici un signal de type BOC(2,1)). Il est a remarquer que le code pseudo-aléatoire
d’étalement c(t) et le signal de sous-porteuse sc(t) sont des signaux synchrones.

La sous-porteuse a pour expression :

sc(t) = sign(sin(2.7. fsc.t)) ou sc(t) = sign(cos(2.7. fsc.t)) (2.19)

Les propriétés du spectre et de la fonction de corrélation des signaux BOC utilisant ces deux
sous-porteuses sont données dans les paragraphes suivants.

Remarque 1 : Le signal BOC est jusqu’ici présenté comme le produit synchrone du signal
de code d’étalement, mis en forme par un signal rectangulaire, et de la sous porteuse, signal
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F1G. 2.5 — Les différents signaux d’intéréts
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Power Amplification,
RF Filtering

Fia. 2.6 — Génération du signal Binary Offset Carrier.

rectangulaire périodique. On peut aussi trouver dans la littérature, notamment dans [PO03],

41

une définition du signal BOC différente. En effet, on peut définir le signal BOC comme un code
d’étalement, séquence de +1 et —1 directement mis en forme par la sous porteuse rectangulaire
périodique. Ceci dit, c’est la convention décrite plus haut qui est adoptée le plus souvent par
I’ensemble des personnes travaillant sur le sujet, c’est pourquoi nous garderons cette convention

pour toute la suite de 1’étude.

Remarque 2 : Nous verrons dans la suite de ce rapport que plusieurs analyses ont été

conduites sur le signal BOC(14,2) qui fut I'un des signaux proposé pour le service PRS. Ce
signal n’est aujourd’ hui plus d’actualité. Néanmoins, les analyses menées pour ce signal restent
tout & fait pertinentes pour d’autres signaux BOC, et en particulier pour les signaux BOC

dont le ratio N/M vaut 7.
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Spectre du signal BOC On peut montrer d’aprés [RMLT05] et [Win00] que pour une
sous-porteuse en sinus, la densité spectrale de puissance (DSP) du signal BOC, normalisé en
puissance, en bande de base a pour expression :

. wf . wf
sin(gp.-)sin(%) 2se 2N
SBOC(f) — fc 2fse Tf fe pour n = f = — pair
mfeos(g7.-) fe M
. (ﬂ—f.> (ﬂ-f) 2 (2.20)
sin(57—)cos(%- 2fue .
Spoc(f) = fe 2 7 Je pour n = / impair
mfeos(gf-) Je

D’aprés [RMLT05] et [Win00], on montre que pour une sous-porteuse en cosinus, la densité
spectrale de puissance du signal BOC normalisé en bande de base a pour expression :

2
i (T f
sin(%) (cos(—) — 1)
fe 2fsp 2fsp .
S = f. our n = air
BOC(f) f 7TfCOS<27}{ ) b C P
'” ; (2.21)
nf wf
cos(%E) (cos(57-) — 1
Spoc(f) = fe I < ZJ;csp ) pour n = 2 impair
chos(;]rc—sp) c

On rappelle que la densité spectrale de puissance du signal conventionnel BPSK a pour

sin(=L 2
Spprsk(f) = ;C <7r(ffc)> (2.22)

expression :

Ces différentes densités spectrales de puissance ont été tracées sur les Figures 2.7 et 2.8.

Au regard des figures 2.7, 2.8 et 2.9 quelques commentaires peuvent étre faits sur la forme

générale de la DSP des signaux BOC. Tout d’abord, la somme du nombre de lobes principaux
(en Voccurrence deux) et du nombre de lobes secondaires entre les lobes principaux est égale
a n, le double du rapport entre la fréquence de la sous-porteuse et de la fréquence du code.
Les passages a zéro des lobes principaux sont espacés de 2f. tandis que les passages & zéro
des lobes secondaires sont espacés de f.. Le maximum des lobes secondaires est situé a une
fréquence trés proche de la fréquence de la sous-porteuse. Notons que la différence entre le
spectre du signal BOC en sinus et le spectre du signal BOC en cosinus est I’amplitude des lobes
secondaires. En effet, avec une sous-porteuse en sinus, les lobes secondaires dans la bande entre
les deux lobes principaux ont une amplitude supérieure aux lobes secondaires a 'extérieur de
cette bande (au dela des lobes principaux). Pour le BOC en cosinus, ce phénomeéne est inversé
et la puissance des lobes secondaires est concentrée & 'extérieur de la bande entre les lobes
principaux.
C’est une propriété tres intéressante au regard des phénomeénes d’interférence avec les signaux
de radionavigation existant. En effet, un signal BOC en cosinus sera & ’origine d’interférence
moindre avec les signaux déja présents dans la bande L1 : le signal C/A et le signal P(Y).
Néanmoins, dans le cas ou le filtre utilisé en réception a une bande n’excédant pas la largeur
de la bande des lobes principaux, les pertes seront plus importantes pour un signal BOC en
cosinus que pour un signal BOC en sinus.
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Examples of BOC signals ideal spectra
T T T T

T
BOC(1,1)

-60 BOC(14,2) |1
BOCc(15,2.5)
BOCc(10,5)

DSP (dBW/Hz)

-2 -15 -1 -0.5 0 0.5 1 15 2
Frequency (in Hz) x 10"

Fia. 2.7 — DSP normalisées de différents signaux BOC

Comparison of BOC signals DSP with cosine subcarriers and sine subcarrier
T T T T T T T

power spectrum (dB/Hz)
&
o

-95 * : ) ﬂ
-100
~105 : : .
-110
-115 [ I 1 I\ 1“ 1 [ I il “l\
25

-2 -1.5 -1 -0.5 0 0.5 1 1.5 2
Frequency (Hz) x 10

F1a. 2.8 — DSP normalisées du signal BOC(14, 2) en sinus et en cosinus

Fonction d’Autocorrelation du signal BOC
Les performances du traitement de signal en réception sont fortement liées & la forme de
la fonction d’autocorrélation du signal (AutoCorrelation Function : ACF). L’expression de la
fonction d’autocorrélation d’un signal BOC dans le cas idéal (signal non filtré) a été donnée



44 CHAPITRE 2. CONTEXTE SYSTEME

Spectral Power Density — BOC(5,1)
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F1G. 2.9 — DSP normalisée du signal BOC(5,1) - caractéristiques du spectre BOC

par [Win00] :

n—1
Rpoc(t) = Y (n— |k)[2Tri(t/T. - 2k)
—n—+1
— Tri(t)T, — 2k — 1) — Tri(t/T, — 2k + 1)] (2.23)

Tri(t/T.) étant la fonction triangle avec pour support [—T¢, T¢].
Les fonctions de corrélation des signaux BOC(10,5) et BOC (14,2) dans le cas idéal (bande
infinie) ont été tracées Figure 2.10 et Figure 2.11. On remarque immédiatement la forme
caractéristique de la fonction de corrélation du signal BOC, celle-ci est oscillante et présente
plusieurs pics et plusieurs passages & zéro. Ces caractéristiques rendront le traitement du signal
BOC plus délicat. Le nombre de pics positifs est égal a n — 1. Les pics secondaires (positifs ou
négatifs) apparaissent a des multiples de % Enfin, plus n est grand, plus le nombre de pics
de la fonction de corrélation est important, et plus le pic central de corrélation est étroit.
Sur la Figure 2.12, la fonction de corrélation du signal BOC(10, 5) filtré avec un filtre
passe bas idéal a été tracée. Le filtrage tend & arrondir et & atténuer les pics de corrélation.
On remarque aussi que si la bande de filtrage est trés étroite, inférieure a la largeur des lobes
principaux (par exemple 20M Hz pour un BOC(10,5)) la fonction de corrélation commence
a se dilater. Enfin, sur la Figure 2.13, les fonctions de corrélation du signal BOC(10,5) en
cosinus et en sinus ont été tracées. Tout d’abord, on peut remarquer que 'effet du filtrage est
le méme dans les deux cas. Cependant, le pic central de corrélation est plus fin dans le cas du
BOC en cosinus, ce qui est & 'origine de meilleures performances en terme de poursuite du
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F1G. 2.11 - Fonction d’autocorrélation du signal BOC(14, 2) non filtré

signal. Néanmoins, les pics secondaires de corrélation dans le cas du BOC en cosinus présentent

une amplitude supérieure. Ceci peut pénaliser 'acquisition du signal (faux accrochage sur un

pic secondaire).

Fonction de discrimination du signal BOC
La forme de la fonction de discrimination (appelée aussi S-curve) est par construction étroi-

tement liée a celle de la fonction de corrélation. La définition de la fonction de discrimination

dépend du type de discriminateur mis en oeuvre. Les deux types de discriminateurs les plus

couramment utilisés sont le discriminateur Dot-Product ou le discriminateur Early Minus Late

power processing.



46 CHAPITRE 2. CONTEXTE SYSTEME

BOC (10, 5) Autocorrelation function
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F1G. 2.12 - Fonction de corrélation du signal BOC (10,5) pour différentes bandes de filtrage

Comparison of ACF of BOC(10,5) signal with cosine and sine subcarrier
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-1 L L L L I |

Fi1a. 2.13 — Comparaison des fonctions de corrélation du signal BOC(10,5) en cosinus et en
sinus -bande de filtrage : 20 M Hz

La fonction de discrimination est alors définie par :

Sap(€) = (Rs(e — 0) — Rs(e + 6))Rs(€) -dot product

Semlp(E) = (Rs(f — 5))2 _ (RS(E + 5))2 -EMLp (224)

€ est l'erreur entre le retard de propagation réel du signal et le retard estimé.
0 est le demi écartement Early Late.

Sur la Figure 2.14, on peut distinguer les multiples passages & zéro de la fonction de discri-
mination qui sont autant de points d’accrochage stables pour la boucle de code (Delay Lock
Loop, DLL). La plage de fonctionnement correcte du discriminateur se situe bien évidemment
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autour du point (0,0). Si, au cours du processus de traitement du signal, en poursuite, le
bruit est suffisamment fort, pour "pousser" le discriminateur hors de cette plage de capture
centrale, la boucle de code peut s’accrocher sur un point de convergence stable secondaire, et
ainsi conduire & une erreur d’estimation inacceptable.

Ce probléme sera discuté longuement dans la suite de cette étude.

S-curve - BOC(10,5) signal (symmetrical channel d = 0.025 chip)

-0.01-

-0.02-

-0.031-

-0.041-

-0.05 I I I I I I I I I |
-1 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

Delay local code/received code (chip)

FiG. 2.14 — Fonction de discrimination du code de type Dot-Product

Comparaison des signaux BOC par rapport aux signaux BPSK

En conclusion, quelques remarques peuvent étres faites sur 'intérét du BOC. Etant donné
la finesse du pic central de corrélation, les performances en poursuite de code sont accrues. On
peut s’attendre & des erreurs sur les pseudo distances plus faibles. En effet, une plus grande
finesse du pic central de corrélation induit une plus grande pente a 'origine de la fonction de
discrimination et donc une précision accrue.
De plus, l'utilisation de signaux BOC réduit les interférences avec les signaux déja présents
dans la bande et présente de trés bonnes performances vis & vis des multitrajets en raison de
la forme particuliére de sa fonction de discrimination.
Néanmoins, étant donnée la forme de la fonction de corrélation du signal BOC, ’acquisition et
la poursuite du signal sont rendues plus complexes. L’acquisition des signaux BOC fait 'objet
des chapitres 3 et 4.

Signal AItBOC

La modulation AltBOC permet de garder les caractéristiques du BOC mais en différenciant
les deux lobes spectraux. En effet, grace & cette modulation il est possible de transmettre
plusieurs codes différents sur la méme composante du signal.
Cette modulation est proche du BOC, mais ici, on va utiliser une sous-modulation "complexe".
Dans [RLAM™02] et [RLLT03], le signal AItBOC est défini comme le produit d’'un code PRN
et d’une sous-porteuse complexe. Le signal AItBOC peut étre composé de deux ou quatre
codes. Dans le cas ot il n’y a pas de voie pilote et que le signal n’est composé que de deux
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codes, le signal s’écrit :

zanpoc(t) = cy(t).er(t) + cp(t).er*(t) (2.25)

avec :
er(t) = sign(cos(27 fopt)) + j.sign(sin(27 fspt)) (2.26)

cu(t) est le code que 'on peut retrouver sur le lobe supérieur du spectre et cr(t) est le code
que 'on peut retrouver sur le lobe inférieur du spectre.

Si une voie pilote et une voie donnée sont utilisées, quatre codes d’étalement sont nécessaires
et 'expression du signal AItBOC devient :

xAltBOC(t) = (C[U(t) —i—j.cQU(t)).er(t) + (C[L(t) + j.CQL<t)).€T*(t) (2.27)

cru(t) est le code que l'on peut retrouver sur le lobe supérieur du spectre et qui étale les
données et crr(t) est le code que l'on peut retrouver sur le lobe inférieur du spectre et qui
étale les données. Les codes cqu(t) et cqr(t) correspondent aux codes de la voie pilote.

Ce signal n’étant malheureusement pas a enveloppe constante, un signal AtIBOC modifié a
enveloppe constante est présenté en [RLAM™'02] et [RLLT03] :

vanmoc(t) = (ernlt) + Jequ(t)) fses(t) — jseu(t — ) (2.28)
b (er(t) + eqult)) fses (1) + jusea(t — )
b (D) + jcqu(®) Isep(t) — jiseplt — )]
b (e @)+ diequD).lsep(t) + Juseylt — -0
C[L(t) = C[U(t).CQU(t).CQL(t)
cor(t) = cru(t).cou(t).crr(t) (2.29)
cru(t) = crp(t).cou(t).cor(t)
cqu(t) = cru(t).crn(t).cor(t)
et :
scs(t) = \f sign (cos (27Tfst - %)) % sign (cos (27 fst)) (2.30)
+ \f sign (cos (27rfst + Z))
sep(t) = —\f sign (cos (27rfs 4)) —.sign (cos (2 fst)) (2.31)
- \{f sign (cos (27Tfst+1 )

Somme toute, le signal AltBOC a enveloppe constante est une modulation 8-PSK :

zanpoc(t) = a.exp (;k%) avec k €1,2,3,4,5,6,7,8 (2.32)
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De la méme fagon que pour le signal BOC, on note un signal AItBOC(p,q), tel que :

fse =p.1.023 MHz et f. = ¢.1.023 MHz

La densité spectrale de puissance du signal AltBOC dont le calcul est donnée dans [RML105],
a pour expression (n impair) :

8 T.
Sansoc(f) = 7 a7 CZS(EZ E [1 — cos(m 2:];3)} (2.33)

2.2.4.1 Les signaux de navigation GALILEO

Dans ce qui suit, on récapitule les caractéristiques des signaux prévus pour GALILEO.
On rappelle que le signal E5 est transmis en utilisant la modulation AltBOC. Les signaux
E6 et L1 utilisent quant a eux la modulation Interplex présentée dans [BT72|. L'utilisation
de la modulation Interplex permet de combiner plusieurs signaux en un signal composite
gardant une enveloppe constante. Les données présentées ci-dessous proviennent de [FT06] et
ne tiennent pas compte des éventuelles évolutions des signaux faites aprés 2006.

signal E6

Le signal E6 comporte trois composantes F6 — A, E6 — B et £6 — C. Sur F6 — A est
porté le service PRS, et sur £6 — B et 6 — C le service CS.

Modulation L’expression du signal E6 généré selon une modulation CASM est donnée
ci-dessous :

50 = 3([VEep (1)~ Vieg (0] (234

+ J [2'€E67A (t) + €psa(t)p s (t)'eE(SfC(t)]) (2.35)

les signaux e, ,(t), € 5(t), et ey, (t) sont le résultat des données de navigation, du
produit du code d’étalement, et éventuellement d’une sous porteuse BOC. Sachant que :

(eE67B(t))2 = (eEﬁfC (t))2 = <6E67A(t))2 =1 (2.36)

on vérifie aisément que |s,, (t)| = 1.

Code d’étalement et sous porteuse
Le code des signaux e, ,(t), et e, (t) est a la fréquence 5Fpy. Les composantes E6 — B
et £6 — C ont une mise en forme BPSK. La composante £6 — A est mise en forme par un
BOCc(10,5).

Données de navigation
Un message de navigation est porté par la composante e, ,(t), son rythme est de 1000
bits par seconde. e, (t) est une voie pilote et ne comporte aucune donnée. Un message de
navigation est aussi porté par la composante e, ,(t).
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signal L1

Le signal 1.1 comporte trois composantes L1 — A, L1 — B et L1 — C. Sur L1 — A est
porté le service PRS, et sur L1 — B et L1 — C' le service SoL.

Modulation
L’expression du signal L1 généré selon une modulation CASM est donnée ci dessous :

su) = 3 ([VBen 50~ VEe, (0] (237
+ j [2'€L17A (t) + eLl*A (t)'eLlfB (t)'eLlfc (t)}) (238>

Les signaux e,, ,(t), e,, ,(t), et e,, (t) sont le résultat des données de navigation, du
produit du code d’étalement, et éventuellement d’une sous porteuse BOC.

Code d’étalement et sous porteuse
Le code des signaux e, , (%), et e,, . (t) est a la frequence Fy. Les composantes L1 — B et
L1 — C ont une mise en forme BOC(1,1). La composante L1 — A est mise en forme par un
BOCc(15,2.5).

Données de navigation
Un message de navigation est porté par la composante e,, (), son rythme est de 250
bits par seconde. e, (t) est une voie pilote et ne comporte aucune donnée. Un message de
navigation est aussi porté par la composante e,, ,(t).

signal E5

Le signal E5 comporte quatre composantes E5a — I, Eba — @, E5b — I et E5b — Q. Sur
Eba — I et Eba — Q est porté le service OS, et sur E5b — I et E5b — @ le service SoL.

Modulation
L’expression du signal E5 généré selon une modulation AItBOC est donnée ci dessous :
. . T
Sps(t) = (€pga_r(t) + J-€Esa—q (t).[sCps_s(t) — J.sCpy_o(t — Z)] + (2.39)
. . T
+ (eESb—I(t) + ]‘eEsb—Q(t))‘[ScEsfs(t) + ]'SCEsfs(t - Z)] +
. . T
+ (6E5a—1(t) + ]'eEsan (t))'[SCE57P(t) - J'SCE57P<t)(t - Z)] +
, . T
+ (6E5b—1 (t) + j‘eEsb—Q(t))‘[ScE5—P (t) + j‘SCES—P(t) (t— Z)]
avec .
eESa—I(t) = eESa—Q(t)'€E5b—I (t)’eESb—Q (t)
€E5a—qQ (t) = €Esa—1 (t)'eESb—I (t) Crsp—0 (t) (2.40)
CEsb—1 (t) = €gsp_g (t)'eEsa—I (t)'eESa—Q (t)
CEsb—0 (t) = Cgspg1 (t) “CEsa—r (t) CEsa—q (t)
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Les signaux e, ,(t), €, 5(t), et ey, (t) sont le résultat des données de navigation, du
produit du code d’étalement, et éventuellement d’une sous porteuse BOC.

Code d’étalement et sous porteuse
Le code des signaux eg., (1), €ps, (1), €y, (t) €t egg o (t) est & la fréquence 10Fp. La
sous porteuse sc,, () est & la fréquence 15Fp.

Données de navigation
Un message de navigation est porté par la composante Eba — I et par la composante
E5b — I, dont le rythme est respectivement 50 bits par seconde et 250 bits par seconde. Les
voies Eba — @ et Ebb — () sont des voies pilotes et ne comportent aucune donnée.

2.3 Conclusion

La contexte systéme de cette étude a été précisé dans ce chapitre. Les principes de bases de
la navigation par satellite ont été explicités. Les caractéristiques principales du systéme GPS
actuel, du systéme GPS modernisé, ainsi que du systéme GALILEO ont été détaillées. L’accent
a été mis sur la description précise des signaux. On peut remarquer aisément qu’au sein des
systémes nouveaux, les signaux et services se sont multipliés. En outre, la modernisation du
systeme GPS ainsi que le développement de nouveaux systémes de navigation avec en téte
GALILEO se sont fait en favorisant 'interopérabilité ce qui permettra d’avoir une meilleure
disponibilité du service de positionnement.

En ce qui concerne les signaux, on remarquera d’une part la généralisation de 'utilisation d’une
voie pilote en plus d’une voie donnée pour la plupart des service GALILEO et GPS modernisé ;
ce qui va permettre d’atteindre de meilleures performance en terme de temps d’acquisition
et de seuil de poursuite des signaux. On notera d’autre part l'utilisation de la forme d’onde
BOC pour un grand nombre de signaux de navigation. L’apport de cette modulation ainsi
que 'augmentation de la complexité due & cette modulation sont les sujets centraux de ce
document.

Dans le chapitre suivant, nous allons présenter les méthodes d’acquisition adaptées aux signaux
de type BOC.
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Chapitre 3

Techniques d’acquisition des signaux

BOC
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3.1 Introduction

Dans cette partie, 'architecture d’'un récepteur GPS sera détaillée précisément. Les diffé-
rents modules seront décrits. Un accent particulier sera mis sur ’étude de la boucle de code,
du processus de corrélation et de discrimination. Une étude théorique donnera 'expression
des signaux présents aux différents étages du récepteur. Nous proposerons aussi une nouvelle
méthode de corrélation non cohérente différentielle en recherche d’énergie du signal apportant
de meilleures performances. Cette méthode sera adoptée pour le reste de 1’étude.

Ensuite, nous présenterons le type de processus d’acquisition retenu pour la suite de 1’étude.
Un processus séquentiel est en effet utilisé pour acquérir les signaux BOC de fagon non ambi-
gué. Trois phases sont considérées : la phase de recherche d’énergie, la phase de transition vers
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la poursuite, et enfin la phase de poursuite du signal. En phase de recherche d’énergie et de
transition vers la poursuite, une méthode permettant de rendre la fonction de corrélation des
signaux BOC non ambigué doit étre utilisée. Deux méthodes utilisées lors de ces deux phases
ont été étudiées : la technique dite du BPSK-like, et la technique EPSP (Elimination de la
Phase de Sous Porteuse).

Ces deux techniques seront décrites précisément ainsi que l’architecture récepteur associée.
Une analyse théorique des processus (recherche d’énergie, transition, poursuite) décrits et des
signaux présents au niveau des voies de corrélation sera menée. Les problémes éventuels liés au
filtrage par un filtre & phase non linéaire rarement évoqués dans la littérature et faisant partie
d’une préoccupation industrielle son abordés ici. L’impact de ce filtre & phase non linéaire sur
la désynchronisation des signaux de code d’étalement et de sous modulation BOC seront aussi
évoqueés.

Une troisiéme technique largement répandue dans la littérature, la technique du Bump-
Jumping, permettant elle aussi une acquisition non ambigué des signaux BOC sera aussi
décrite et servira de comparaison par rapport aux deux techniques évoquées précédemment.

3.2 Techniques d’acquisition non ambigués

3.2.0.2 Approche séquentielle

Lors de cette étude, nous avons adopté une approche séquentielle du traitement du signal
BOC (Figure 3.1).

Lors d’une premiére phase, on réalise 'acquisition du signal qui consiste en une recherche

du pic de corrélation du signal recu avec le signal local dans un espace temps fréquence.
Lors de cette premiére étape, une méthode adaptée est utilisée afin de rendre la fonction de
corrélation non ambigué, proche de celle d’un signal BPSK classique. Ensuite lors d’une phase
de transition vers la poursuite, on affine la synchronisation du code local en conservant les
mémes méthodes permettant de travailler sur une fonction de corrélation non ambigué. Au
terme de ce processus, la précision sur 'estimée de retard du code recu est suffisante pour
pouvoir s’asservir de facon siire sur le maximum du pic central de la fonction de corrélation
du BOC, c’est la poursuite. Donc, lors des deux premiéres phases, en phase de recherche
d’énergie et en transition vers la poursuite, on utilise des techniques de traitement de signal
permettant la levée d’ambiguité du signal BOC, c.a.d permettant de travailler sur une fonction
de corrélation non ambigué, non oscillante. Et en phase de poursuite, on utilise des techniques
de traitement de signal classiquement utilisées dans un récepteur spectre étalé.
Nous nous intéresserons dans ce document aux phases d’acquisition et de transition vers la
poursuite, lors desquelles sont mises en jeu les techniques spécifiques de traitement du BOC.
On suppose lors de cette étude que le signal regu est affecté seulement par un bruit blanc
Gaussien.

3.3 Traitement du signal BOC comme deux signaux BPSK

3.3.1 Premiére approche : Dual Side Band
Cette méthode est décrite dans [FBJ00] et [BBCCO00].
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F1a. 3.1 — Approche séquentielle adoptée

Selon cette méthode on filtre séparément chaque lobe principal du spectre du signal BOC
que l'on translate au centre de la bande. Puis selon deux voies de corrélation, on corréle le
signal obtenu avec une référence locale BPSK non modulée par une sous porteuse. Les résultats
sur chacune des deux voies sont ensuite élevés au carré puis sommeés. On obtient une fonction
d’énergie non ambigué. La Figure 3.4 montre la corrélation du signal BOC filtré au niveau
du lobe inférieur et corrélé avec le signal local BPSK. La forme de celle ci est proche de la
forme de la fonction d’autocorrélation du signal BPSK (on a tracé sur la Figure la fonction de
corrélation du signal BPSK dont la fréquence du code est de 5 fy, noté BPSK(5)). On constate
cependant des pertes de corrélation principalement dues au filtrage.

Le principe de filtrage est montré en figure 3.3.1. On remarque les filtres H2(f) et H1(f)
(qui seront appelés par la suite Hp(f) et Hp(f) désignant respectivement les filtres de la
bande basse, et haute) qui dissocient les lobes du signal BOC. Le signal dont le spectre est
affiché en figure 3.3.1 a été au préalable descendu en FI & 60MHZ.

Remarque : Les fonctions de corrélation tracées sur la Figure 3.4, sont en réalité les fonc-
tions de corrélation de la forme d’onde du code. En effet, si on dissocie le code de sa matériali-
sation, et si ’on suppose que la période du code est suffisamment longue, on peut approximer
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F1a. 3.2 — Acquisition du signal BOC par la technique BPSK-like

la fonction d’autocorrélation du code par la fonction d’autocorrélation de sa matérialisation.

L’architecture de récepteur associée a cette méthode est décrite Figure 3.2. Les expressions
de 7 (t) et r(t) sont données dans la suite.

Expression du signal en sortie de chaine de corrélation L’enveloppe complexe du
signal recu s’écrit :

s(t) = VOd(t — 7).c(t — 7).s5¢(t — 7).e7%®) (3.1)

avec .

é(t) = 2 fpt + 0 (3.2)

on note :

7 : retard du signal du a la propagation

d(t) : terme de données

c(t) : terme de code PRN

sc(t) : terme de sous porteuse du BOC

VC' : amplitude du signal, C étant la puissance du signal
0 : déphasage

fp : fréquence Doppler

Dans la suite, on calcule 'expression des signaux présents au niveau de chaque voie de
corrélation. Le signal recu est filtré au niveau de chaque lobe principal séparément. Chaque
lobe filtré est translaté au centre de la bande. Puis, il est corrélé avec le code de référence
BPSK.
sp(t) et sp(t) sont les deux signaux filtrés respectivement par le filtre hy(t) et par le filtre
hr(t). Etant donnée que la corrélation des signaux est faite sur une période d’intégration infe-
rieure ou égale & la période d’un bit de donnée, on omet dans la suite le terme de donnée. Afin
de clarifier le calcul, il est plus pratique d’utiliser une référence locale sous sa forme complexe.
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BOC(10, 5) spectrum and shape of the filters

-70 — BOC(10, 5) spectrum
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= upper band filter : H1(f)
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F1a. 3.3 — Principe de filtrage - Méthode DSSB - BOC(10,5)

Les voies I et Q, seront alors la partie réelle et la partie imaginaire de I’expression obtenue.

hi(t) représente la réponse impulsionnelle du filtre passe bande centré sur le lobe princi-
pal supérieur, et hr(t) est la réponse impulsionnelle du filtre passe bande centré sur le lobe
principal inférieur. Par la suite, I'indice "H’ concerne tout ce qui se rapporte au signal filtré
sur le lobe supérieur, et I'indice 'L’ concerne tout ce qui se rapporte au signal filtré sur le lobe
inférieur.

On a en sortie de corrélateur :

1 tq . s

Yi(ta) = = - VCsy(t — 1)’ W ot — 7)1 Ot 4 ny, (1)
P d—1p
1 [t , o

Yi(ta) = - VCsp(t —1)e?D ¢t — 2)e? Pt Ddt + ny, (1)
p d—1p

On note :
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Autocorrelation function of BOC(10,5) signal (left channel)
1.2

— real part BOC(10, 5)
— - imag part BOC(10, 5)
= BPSK(5)

1 1 1 1 J
-1 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
Delay local code/received code (chip)

-0.2 1 1 1 1 1

F1a. 3.4 — Fonction de corrélation du signal BOC(10, 5) filtré sur le lobe inférieur

sgt—71) = [e(t—7).sc(t —7)* hg(t)]
sp(t—7) = [e(t —7).s¢(t —7) % h(t)]
ou(t) = 2m(—fp+ o)t —0
or(t) = 2m(—fp — fop)t =0
o(t) = 2nfpt+0
et :
nyy (ta) = Ti . () * ha(t)] .c(t — 7)ed?n O gt
p Jta—T,
ny, (ta) = ;p /tc:Tp [n(t) * hy(t)] .c(t — f—)ejﬁl’AL(t)dt

Nous allons développer le calcul seulement pour le signal Y (t) ; les mémes calculs peuvent
étre menés pour le signal Y7 ().
On peut écrire :

Ve i

spt — 7).c(t — 7)ed @ UD=Io+fa)t40=0) gy |y (1)
Tp tdpr

Yu(ta) =

(3.4)
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Si on note :
rag(t—7) = ¢t —7)el? et
Af = fo—fp (3.5)
gy = 0 — é
& = T—7T
(3.6)
On a :
tq .
Yi(ty) = ve / st —7)rg(t —7)ed G dt 4 ny (ty)
Tp td—Tp
(3.7)
D’aprés ’équation A.3 obtenue dans 'annexe A, il vient :
tq )
YH(td) = @RSH-TH (67—) / €J(27rAft+Ee)dt + nNyy (td)
Tp td—Tp
(3.8)

En effet, on peut ici utiliser le résultat de 'annexe A car Af < T%

Rs,, r,; est la fonction de corrélation entre le signal sg(t) et le signal 7 (), c’est & dire la
corrélation entre le code BOC recu filtré sur la bande supérieure et le code local translaté en
fréquence.

On obtient ensuite :

Yy (ty) = \@RSH‘TH (67)smc(7rApr)ej89 + nyy, (ta)
(3.9)
et de la méme facon :
Y1, (tg) = VORs, ., (e7)sinc(rAfT,) e’ + ny, (tq)
(3.10)
avec :
rp(t) = c(t — %)efﬂﬂfspt

de méme ici, R, », est la fonction de corrélation entre le signal sy,(t) et le signal r1,(t), c’est a
dire la corrélation entre le code BOC recu filtré sur la bande inférieure et le code local translaté
en fréquence.

Finalement, sur les voies en phase (partie réelle) et en quadrature (partie imaginaire), on a :

In(ta) = VCORgy, .,y (er)sine(mAfT,) cos(eg) + nry, (tg)
Qu(ts) = VCRy, .,y (er)sine(wAFT,)sin(eg) + ngy (ta)
In(ty) = VCRs, ., (er)sinc(rAfT,) cos(eq) + nr, (ta)
Qr(ts) = VCRs, ., (e)sinc(rAfT,)sin(eg) + no, (ta)

(3.11)
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Remarque : le résultat précédent a été établi en supposant que les fonction de corrélations
Rs, r, et Rs, rp, sont réelles. Si ce n’est pas le cas, par exemple si le filtre est complexe, le
résultat est le suivant :

Ig(ty) = VO [RS{H.TH (er) cos(eg) — RSQH (€ )sm(ag)] sinc(rAfT,) + np, (ta)
Qu(ts) = VCIRI,,,(e)sin(eg) + RE, ., () cos(eq)] sine(rAfTy) + ngy (ta)
In(ta) = VOI[R{ ,, (er)cos(ey) — R ., (e7) sin(eo)] sine(rAfT,) + nu, (ta)
Qr(ta) = VC (R, (e)sin(eg) + RS ., (e7) cos(eg)] sine(rAfT,) + ng, (ta)

Rl .. (er) = Re(Rayry(er)) et RL . (er) = Re(Rop.r, (7))
RsQH.rH(eT) = Im(Rsy.ry(er)) et RsQL rL( r) = Im(Rs, .+, (e7)) (3.12)
et :
nig(ta) = Re(nyy(ta)) et np(ta) = Re(ny, (ta))
nQy(ta) = Im(ny,(ta)) et nq,(ta) = Im(ny,(t4)) (3.13)

NIy NQy» NIy, NQ, sont quatre bruits indépendants dont la variance est exprimée dans la
partie suivante. Toute opération linéaire sur un bruit Gaussien donne un bruit Gaussien.
Ainsi nr,,ng,,ni,,ng, sont quatre bruits Gaussiens. (Voir Annexe C)

Dans la suite, pour plus de clarté, on notera Rs,, r,(7) : Ru(7) et Rs, . (7) : RL(T).

Expression du terme de bruit
I’expression des bruits en sortie de corrélation est :

1 [t

mglt)) = g | () b (o) c(t — 7)ei®n O gy (3.14)
ny, (tg) = Ti :iT (n(t) * hi(t)] e(t — 7)eir® gy (3.15)

D’aprés 'annexe B, on déduit de ’équation B.5 la variance du bruit en sortie de corrélateurs :

N,
2 _ 2 _ _ 10
Oniy = Ong, = Ry, (0) = 1T, Ry, (0)
N
2 I _ Y0
O'nIL = O'nQL = R”IL (0) = @erL (O) (316)

R, (1) est autocorrélation du signal local filtré par le filtre conjugué du filtre de réception
de réponse hj;(¢). De méme, R, (7) est I'autocorrélation du signal local filtré par le filtre
conjugué du filtre de réception de réponse hj ().
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3.3.2 Deuxiéme approche

La technique "BPSK -like" & proprement dite telle qu’elle est décrite dans [FBJO00| consiste
a traiter le signal BOC recu d’une maniére légérement différente de celle exposée ci-dessus.
Afin de récupérer une fonction de corrélation non ambigué, il n’est pas indispensable de filtrer
indépendamment chaque lobe principal du signal. Selon cette technique, il est possible d’utiliser
un filtre dont la bande inclut les deux lobes principaux ainsi que les lobes secondaires entre
ces lobes principaux du signal. Le principe de filtrage est montré en figure 3.3.2. On remarque
qu'un seul filtre H(f) est utilisé pour le signal BOC. Le signal dont le spectre est affiché en
figure 3.3.2 a été au préalable descendu en FI & 60MHZ.
Ensuite, deux voies de corrélation sont générées : 'une donne en sortie la corrélation du

BOC(10, 5) spectrum and shape of the filter

— BOC(10, 5) spectrum
= = filter : H(f)

—75+

i i R R T,

-100

A VA1 ‘

F (MHz)

F1a. 3.5 — Principe de filtrage - Méthode BPSK-like - BOC(10,5)

signal recu filtré avec le signal local BPSK (seulement le code, sans sous porteuse) porté a la

fréquence fs et 'autre donne en sortie la corrélation du signal regu filtré avec le signal local

BPSK (seulement le code, sans sous porteuse) porté a la fréquence — fs.. Enfin, les deux voies

sont combinées comme précédemment. La Figure 3.6 illustre cette technique. Sur la Figure 3.7,

sont tracés les fonctions de corrélation du BOC et du BOC traité par la technique BPSK-like.
Les calculs menés dans la partie précédente restent valables avec dans ce cas :

hu(t) = hi(t) = h(t) (3.17)

ou h(t) est le filtre appliqué au signal requ dont la bande inclut au minimum les deux lobes
principaux et les lobes secondaires entre les deux lobes principaux. La Figure 3.7 montre les
fonctions de corrélation du signal BOC et celle du signal traité par BPSK-like. On remarque
que l'on obtient la forme non ambigué attendue. L’avantage de cette technique (variante de la
précédente), est une plus grande simplicité d’implémentation, et un moindre effet du filtrage.
Ce dernier point sera approfondi dans la suite.
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3.4 Etude de la méthode par élimination de la sous porteuse

L’idée est de supprimer la sous porteuse comme on le fait pour la porteuse. Dans un
récepteur classique, on supprime la porteuse en acquisition en générant une voie en phase et
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Fia. 3.8 — Méthode par Elimination de la Sous Porteuse - Architecture

une voie en quadrature et en sommant le résultat au carré sur les deux voies. On fait ici la
méme chose pour la sous porteuse. On génére deux voies de corrélation : le signal recu est
corrélé sur une voie avec un signal BOC local en phase de sous porteuse, et sur 'autre voie
avec un signal BOC local en quadrature de sous porteuse. Lorsqu’on somme le résultat de
ces deux voies au carré, on obtient une fonction d’énergie non ambigué, proche de celle d'un
signal classique BPSK. La Figure 3.8 montre un schéma illustrant la méthode. Sur les Figures
3.9 et 3.10, on a tracé les fonctions de corrélation sur les deux voies en phase et en quadrature
de sous porteuse ainsi que la fonction d’énergie résultant de la somme des deux fonctions de
corrélation au carré.

Expression des termes de bruit et de signal sur les voies de corrélation
Les termes r; et rg sur la Figure 3.8 ont pour expression :

ri(t—7) = c(t—7).scr(t—7)
c(t —7).sc(t —7) signal en phase de sous porteuse
ro(t—7) = c(t—7).sco(t—7)
T
= c(t—7).sc(t—7— %) signal en quadrature de sous porteuse

On a en sortie de corrélateur :

1 [la

Yilt)) = 7 - VOs(t — 1) p(t — #)e4Odt + ny, (1)
p d—4p
1 tq ) Lo
Yo(ta) = ) VCs(t — 1)’ ro(t — 7)eI?Ddt + ny, (tq)
d—4p

(3.18)
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Autocorrelation function of BOC signal (10,5) ( Isp channel)

—— Real part
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F1a. 3.9 — Corrélation du signal BOC(10,5) avec le signal local en phase de sous porteuse

avec

o(t) = —2mfpt — 0 (3.19)
et on note le code BOC regu filtré :
s(t—71) = [c(t —7).sc(t — ) * h(t)] (3.20)

Apres calculs (Annexe A), on peut donner 'expression des signaux sur chaque voie :

I1(tq) = VCsinc(rAfT,) cos(eg) Ry s(er) + np, (tg

(
Q1(t) = VCsine(nAfT,)sin(eg) Ry, s(7) + ng, (ta
(
(

)
)
)
)

Io(t) = VCsinc(nAfT,) cos(eg) Rrg.s(er) + g (ta (3.21)
Qqo(t) = VCsine(rAfT,) sin(eg) Rrq.s(e7) + nqg (ta
Avec :

1 [t

Ry, s(er) = — / s(t —7).r(t—7)dt
Tp td—Tp
1 [t

Rros(er) = = / s(t —7).rg(t — 7)dt (3.22)
Tp tdpr

(3.23)
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Autocorrelation function of BOC signal (10,5) ( Qsp channel )
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F1a. 3.10 — Corrélation du signal BOC(10,5) avec le signal local en quadrature de sous porteuse

R, s(e7) est Vinter corrélation du signal BOC filtré, avec le signal local en phase de sous
porteuse et RTQ,s(sT) est I'inter corrélation du signal BOC filtré, avec le signal local en qua-
drature de sous porteuse. On pourra les noter Rr(e;) et Rg(er) dans la suite.

On rappelle ici que le filtre h(t) a une bande de largeur minimale de 2fs, + 2f. (bande conte-
nant les lobes principaux et les lobes secondaires entre les lobes principaux du signal BOC).
NIy, NQ;y Mg, NQ, Sont quatre bruits Gaussiens indépendants (Voir Annexe C). Enfin, de la
méme facon que dans la partie précédente, on établit I'expression de la variance de ces bruits
(Annexe B).

No
O g, = By, (0) = mR% (0) (3.24)
N,
2 _ 2 _ _ 0
O'nIQ OHQQ == RnIQ (0) = mRTfQ (O) (325)

(3.26)

Ry, (1) est autocorrélation du signal local ry(t) filtré par le filtre conjugué du filtre de
réception de réponse h*(t). De méme, R, (7) est Pautocorrélation du signal local rq(t) filtré
par le filtre conjugué du filtre de réception de réponse h*(t).
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3.5 Etude de la méthode du Bump-Jumping et de sa variante

3.5.1 Algorithme Bump Jumping

La méthode du Bump-Jumping suggérée par P. Fine et W. Wilson dans [FW99| n’est
pas basée sur une reconstruction d’une fonction de corrélation entre signal recu et local non
ambigué. On traite ici le signal BOC recu de fagon classique et on conserve une fonction de
correlation ambigué. Le Bump-Jumping a pour but de déterminer si le pic de corrélation sur
lequel le récepteur est asservi est le pic central ou non. Pour cela, on mesure I’amplitude des
pics adjacents au pic poursuivi et suivant le résultat d'une comparaison entre 'amplitude des
pics adjacents et I'amplitude du pic poursuivi, on impose une commande de "saut" afin de
poursuivre le pic de plus forte amplitude. On réalise ce processus jusqu’a ce qu'un maximum
soit obtenu. Outre les trois corrélateurs classiquement utilisés pour une boucle de code, Early
(E), Prompt (P), Late (L), cette technique nécessite 'emploi de deux corrélateurs supplémen-
taires : Very Early (VE) et Very Late (VL). Alors que I’écartement entre les corrélateurs E et
L est inférieur a T, /2, 'écartement entre les corrélateurs VE et VL vaut précisément T),. Les
corrélateurs Early, Late et Prompt sont utilisés afin de poursuivre un pic de corrélation. Les
corrélateurs VE et VL servent eux a poursuivre les pics adjacents, on compare leurs sorties 4 la
sortie du corrélateur P. Une analyse plus détaillée est faite en Annexe E. L’analyse théorique
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Fia. 3.11 — Schéma de principe - Technique Bump-Jumping

de l'algorithme du Bump-Jumping tel qu’il est décrit dans [FW99| est complexe en raison de
I'utilisation de compteurs. Afin de rendre I’étude plus aisée et afin de pouvoir comparer ses
performances avec celle des techniques linéaires basées sur un discriminateur, on étudie dans
la suite une technique légérement différente.

3.5.2 Variante de l’algorithme Bump Jumping

De méme que précédemment on conserve une boucle de code utilisant les corrélateurs
Early, Prompt et Late afin de s’asservir sur le maximum d’un des pics de corrélation. Ensuite,
le "saut" d’un pic a I'autre n’est pas commandé par un mécanisme de compteurs associés aux
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corrélateurs VE et VL, mais il est commandé par un discriminateur formé a l'aide des ces
voies de corrélations VE et VL. L’expression de la tension de discrimination est :

Dp;=VE?*-VIL? (3.27)

Cette fonction de discrimination est donnée Figure 3.12. Notons que cette figure a été tracée
pour un écartement de corrélateurs entre VE et VL dune valeur de T§,. Les corrélateurs

S—curve — Bump Jumping technique
0.8 T T T T
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0.2

0.8 I I I I I
-15 -1 -0.5 0 0.5 1 15

Delay local code/received code (chip)

F1a. 3.12 — Fonction de discrimination d’un signal BOC(10,5) - Bump-Jumping

VE et VL sont écartés de Tsp/2 par rapport au corrélateur P. Ce corrélateur P est supposé
étre positionné au maximum d’un des pics de corrélation, grace a la boucle de code qui fait
intervenir un discriminateur classique utilisant les sorties de corrélation Early, Prompt et Late.
Ainsi, le discriminateur VEmVLp (Very Early minus Very Late power) ne sers qu’a controler
I’asservissement de la boucle de code "principale". On teste la sortie de ce discriminateur
VEmVLyp afin de determiner si ’asservissement de la boucle de code est correct. Ainsi, la
boucle de code étant asservie via le discriminateur Early Late sur un retard correspondant
a un des maximum de la fonction de corrélation, le discriminateur VEmVLp ne fonctionne
quant & lui qu’en les points cerclés de rouge sur la figure 3.12. Le discriminateur VEmVLp est
donc non ambigu dans la fagcon dont il est utilisé.

La méthode du Bump Jumping est une méthode de levée d’ambiguité qui est utilisable
en phase de transition et en phase de poursuite pour le contréle de I’asservissement. Cette
méthode ne peut étre utilisée pour lever I'ambiguité dans la phase de recherche d’énergie.
Néanmoins, en phase de recherche d’énergie, on peut utiliser les corrélateurs VE ou VL mis
en place pour retrouver une fonction de corrélation non ambigué (voir [HRRCO04]). En effet, si
I'on combine la sortie au carré des voies de corrélations P et VE (ou P et VL) on obtient une
fonction d’énergie non ambigué ne s’annulant pas dans Uintervalle [—T¢, T.| (voir la Figure
3.13). Ainsi tout risque de détection manquée di au passage a zéro de la fonction de corréla-
tion du BOC est écarté. Notons qu’ici on utilisera des corrélateurs VE et VL chacun écartés
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du corrélateur P d’une valeur de retard de Ty /4.

De fait, cette méthode est proche de la méthode par élimination de sous porteuse. En effet,
d’aprés la méthode par ESP on utilise deux voies de corrélation une en phase et I'autre en
quadrature de phase de sous porteuse, ici, on utilise deux voies de corrélations VE et P ou
VL et P; les signaux locaux associés a ces voies de corrélation sont trés proches. Ils ont pour
expression, pour 'ESP :

ri(t—7) = c(t—7).sc(t—7)

ro(t—17) = c(t—7).sc(t—7—

et pour la technique VE + P :

rp(t—7) = c(t—7).sc(t—7)
T T
rve(t—7) = ct—7— 4p)sc(t—7'— 4p)

0.9 T

=" IVEI
— IVE2+ P2
VLI

Normalized Amplitude

Delay (local/received) (chip)

Fia. 3.13 — Signaux combinés en recherche d’énergie

3.6 Etude des effets du filtrage

Jusqu’ici, les courbes tracées, ont été obtenues en utilisant un filtrage idéal. Afin de mener
une étude plus réaliste, on étudie ici V'effet d’un filtrage non idéal & phase non linéaire. Si la
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phase n’est pas linéaire, le temps de propagation de groupe ne sera donc pas constant dans
la bande considérée. Ainsi selon la fréquence certaines composantes seront plus ou moins re-
tardées par le filtre. L’effet d’un filtrage & phase non linéaire du signal de navigation recu est
rarement évoquée dans la littérature et constitue une originalité de cette étude qui a été pu-
bliée dans [HRRCO04]. Cette probléematique fait aussi 'objet d’études présentes ultérieurement
dans [BLLRO06] et [BLRO5].

Les filtre utilisés sont des filtres de Butterworth. La Figure 3.14 montre la fonction de corré-
lation du signal BOC(14, 2) et la fonction de corrélation reconstruite en utilisant la méthode
Dual Side Band pour laquelle deux filtres sont utilisés. Non seulement le filtrage induit une
translation des fonctions de corrélation, mais étant donné que le temps de propagation de
groupe n’est pas constant sur la bande de fréquence, on constate 'apparition d’une désyn-
chronisation du signal de code par rapport au signal de sous porteuse.

Correlation functions - BOC(14,2)
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FiG. 3.14 — Impact du filtre sur TACF - BW = 12.276 M H z, technique Dual Side Band

Le maximum de la fonction de corrélation n’est pas obtenu pour une valeur de retard égale
a zéro. Ceci implique une erreur résiduelle qui peut trés bien étre corrigée par un calibrage
adéquat des filtres. Cependant, la désynchronisation entre la fonction de corrélation du BOC
et la fonction reconstruite di & I’emploi de deux filtres étroits est plus grave. Ainsi, au terme
de la phase de transition vers la poursuite, la boucle de code sera asservie par rapport au
maximum de la fonction de corrélation reconstruite par la technique du Dual Side Band. Et
lorsque le récepteur basculera en phase de transition, la boucle de code basée sur la fonction
de corrélation du BOC va s’asservir sur un pic secondaire entrainant une erreur inacceptable.

La technique du BPSK-like est donc & préférer. L’influence du filtrage est moindre pour
cette technique. Sur la Figure 3.15, on a représenté la fonction de corrélation du BOC (14,2)
et la fonction reconstruite par BPSK-like. Le filtre utilisé est un filtre de Butterworth d’ordre
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10 et de bande passante 32.736 M H Z (correspondant aux lobes principaux et aux lobes secon-
daires entre les lobes principaux). On peut remarquer que les deux fonctions de corrélation
coincident. On se débarrasse ici du probléme de désynchronisation. De fait, la fonction de

Correlation function - filtering effect
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F1G. 3.15 — Fonction d’autocorrélation du BOC(14,2) et fonction de corrélation reconstruite
par BPSK-like

correlation reconstruite coincide avec la fonction de corrélation du signal BOC. De plus, I'en-
veloppe est plus étroite en son maximum. On vérifie ici que tout risque de faux accrochage au
passage en phase de poursuite da a 'effet du filtrage est donc évité.

Si la bande de filtre diminue, les pertes de corrélation augmentent, mais tant que la bande
inclut les lobes principaux et les lobes secondaires entre les lobes principaux, fonction de cor-
rélation reconstruite et fonction de corrélation du BOC restent coincidentes.

Sur la Figure 3.16, on a tracé la fonction de corrélation du BOC ainsi que celle obtenue
grace a la technique ESP. Le filtre employé est le méme que celui utilisé pour tracer la Figure
3.15 : Butterworth d’ordre 10 et de bande passante 32.736 M H z.

On note ici aussi que la fonction de corrélation du signal BOC reste coincidente avec
celle obtenue par ESP. Ainsi, lors du passage en transition, aucun risque d’asservissement
sur un pic secondaire n’est & craindre. On a enfin tracé en Figure 3.17, les deux fonctions
de discrimination employées dans la méthode du Bump-Jumping (comme décrit plus haut).
Encore ici, les deux fonctions sont coincidentes et le filtrage ne risque pas de causer de faux
accrochage sur un pic secondaire.

Néanmoins, on peut trouver des cas ou la situation est plus délicate. La Figure 3.18 a été
obtenue pour un filtre Butterworth d’ordre 14 et de bande passante égale & 28.644M Hz
(ici pour la technique BPSK-like mais la méme chose pourrait étre obtenue pour les autres
techniques). On peut remarquer qu’en son maximum, la fonction de corrélation a une forme
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Autocorrelation function of BOC(14,2) signal
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FiG. 3.16 — Technique ESP - effets du filtrage
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Fic. 3.17 — Technique Bump-Jumping - effets du filtrage

plus arrondie, et la forme de la fonction de corrélation du signal full BOC a changé; les
deux pics de plus forte amplitude de cette derniére sont trés proches en amplitude. Lors du
passage en transition, il existe ici un risque d’asservissement sur un pic secondaire. Cependant,
ce cas reste marginal pour de nombreuses valeurs d’ordre du BOC (rapport N/M du signal
BOC(N/M)) et de bande passante. En définitive, les effets du filtrage ne sont pas préoccupants
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quant a 'acquisition des signaux BOC et ces effets sont similaires pour les trois méthodes

étudiées.
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F1G. 3.18 — Fonction d’autocorrélation du BOC(14,2) et fonction de corrélation reconstruite
par BPSK-like

3.7 Phase d’acquisition du signal

Le processus d’acquisition du signal consiste en une recherche du pic de corrélation dans un

espace temps (ou retard de code)-fréquence ([BJMRO2]). La détection du signal est basée sur
un test statistique. L’espace d’incertitude est découpé en cases définies par les hypothéses de
retard de code et de Doppler que l'on doit tester. On formule deux hypothéses Hy et Hy. Selon
I’hypothese Hy, le signal n’est pas présent dans la cellule temps-fréquence, selon ’hypothése
Hy, le signal est présent dans cette case. Ce test est comparé a un seuil qui est calculé & partir
d’une probabilité de non détection et de fausse alarme que 'on se fixe arbitrairement. La
probabilité de fausse alarme (Py,) et la probabilité de détection (P;) sont toutes deux établies
a partir des deux hypotheéses Hy et Hy ([PSa96], [Kap96|, [MEO1]|, [Hol82| [BJMRO02]).
Un récepteur traitant les signaux BOC pourrait utiliser une référence locale BOC. Cependant,
afin de s’affranchir du probléme d’oscillation de la fonction de corrélation du signal, le balayage
des retards de code doit étre beaucoup plus fin. La largeur d'une case de code doit étre
au maximum de % (Tsp étant la période de la sous porteuse) au lieu de Z¢ (7. étant la
période de code). Ceci accroit considérablement la charge calculatoire et le temps d’acquisition.
L’utilisation des techniques évoquées plus haut est ainsi indispensable.
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3.7.1 Acquisition standard

Comume cela a été rappelé plus haut, le processus d’acquisition est une recherche d’énergie
dans une région d’incertitude. Pour cela, on somme les échantillons Iy (k), Qg (k), Ip(k),
Q1 (k) au carré selon un nombre de cumul N,,.. Une illustration du processus est donné sur la
Figure 3.19. Quand cette somme dépasse un certain seuil Sy, le signal est considéré acquis.
Sous I’hypothése Hy (le signal est absent), le test vaut :

I o ( )1—
Q, >
Correlator > ( ) I P Nnc Detection
channel | Z( ) »  Test —»
’ > ()? [
Q,
> ()21

Fia. 3.19 — Processus de recherche d’énergie

NnC
Tp = Z[nh (k)Q +ng, (k)Q +np (k)Q + an(k)z] (3.28)
k=1

Ny est le nombre d’échantillons que ’on cumule de fagon non cohérente a la sortie du corré-
lateur.
Les calculs étant les mémes pour les trois techniques, 'indice 1 désignera l'indice H, I, ou
V E utilisé dans les techniques de levée d’ambiguité explicitées ci dessus et 'indice 2 désignera
Iindice L, @ ou P.
Z—% suit une loi de probabilité du x? centrée & 4Nnc degrés de liberté (la Figure 3.20 en est
une vérification. Elle a été tracée aprés évaluations de 10230 échantillons de signaux corres-
pondants a ’équation 3.11). La probabilité de fausse alarme est exprimée sous cette hypothése
par :
[ee]
Pt = Pr[Ty > Sacq] = / pr, (A\)dA = g(Sacq) (3.29)

Sacq

Sous I’hypothése H; (signal présent), le test statistique devient :

N’nc

Ty = [L(k)? + Q1(k)? + Io(k)* + Qa(k)?] (3.30)
k=1

L’expression analytique des échantillons I (k), Q1(k), I2(k), Q2(k) est donnée dans les para-

graphes précédents. Z—% suit alors une loi de probabilité du x? non centrée 3 4Nnc degrés de

liberté. !
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Simulated and theoretical probability density of the statistic test
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FiG. 3.20 — Comparaison entre les densités de probabilité théorique et simulée de %—

Le parameétre de centralité vaut :

4 in(rAfT;)\ > 2 2
o 1Cy g (SHEAIT)\? [Rifen) + [Rafe)] -
Ny TAfT, Ry (0)
La probabilité de détection est alors exprimée par :
Py = Pr[Ty > Sacq] = / pry (A)dA (3.32)
Sacq

D’apreés les probabilités de fausse alarme et de détection, on peut calculer le temps moyen
d’acquisition du signal. D’apreés [Loz00], I'expression du temps moyen d’acquisition est exprimé
par :

(2= Py)(Ny — 1)(1 + kpPya)
acq — 2Pd

Ty Ne (3.33)

ou :

P, est la probabilité de détection

Py, est la probabilité de fausse alarme

N; est la taille de la région d’incertitude, le nombre total de cases du quadrillage temps-
fréquence

T, est le temps d’intégration cohérent

Ny est le nombre d’intégrations non-cohérentes

k, est le facteur de pénalité. II correspond au temps perdu dans une case lors d’une fausse
alarme.

Cette expression est obtenue dans le cas de la recherche dite "single dwell". C’est & dire que si
aprés une premiére intégration le test est au dessus du seuil alors un mode de vérification est
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lancé. Il peut correspondre & une intégration supplémentaire suivie du lancement des boucles
de poursuite. Si le signal n’est finalement pas présent, le temps perdu a le chercher est modélisé
par le facteur de pénalité.

3.7.2 Meéthode d’acquisition différentielle

Une digression est faite dans ce paragraphe afin de décrire une méthode d’acquisition des

signaux qui présente une amélioration significative. Il est & noter que cette technique n’est pas
propre aux signaux BOC mais peut s’appliquer & n’importe quel signal. En revanche, elle peut
étre adapatée indifféremment & toutes les méthodes de levée d’ambiguité du BOC.
Comme cela a été rappelé ci dessus, le processus d’acquisition des signaux consiste a rechercher
I’énergie du signal dans un domaine d’incertitude temps-fréquence. Ceci a pour but d’initialiser
le fonctionnement des boucles de poursuite de code et de porteuse. Dans le cas d’une recherche
d’énergie classique, la statistique que ’on forme a ’expression analytique suivante :

Nnc

Y= (I +@QF) (3.34)

k=0

comme cela l'a été défini plus haut, Nnc est le nombre d’intégrations non cohérentes. I et Qg
sont les échantillons obtenus en sortie de corrélateurs. I et Qi ont dans le cas général dans
lequel on se place ici, I’expression :

I = V2CR(ey,)cos(eq,)sinc(mAfTp) +nyy, (3.35)
Qr = V2CR(e,)sin(ep,)sinc(tAfTp) +ng
(3.36)

V2C' est Pamplitude du signal déterministe. Tp est le temps d’intégration cohérent. €r, est
I’erreur d’estimation du retard de propagation, €g, est I'erreur d’estimation de phase du signal,
et Af est I’erreur Doppler. [HRRCO04|, [Hol82|, [IMEO01|, [PSa96|, [BJMRO02| fournissent de plus
amples détails au sujet de 'acquisition des signaux de radionavigation.

Un algorithme basé sur des sommations différentielles peut apporter des avantages inté-
ressants (voir [SNO4|). En effet, on peut montrer (voir [ARHPEO05]), que des améliorations
significatives peuvent étre obtenues en sommant les échantillons provenant des corrélateurs de

la maniére suivante :
Nnc/2

Yoe = Y (Iok-Tor-1 + Qor-Qax1) (3.37)
k=0

En utilisant cette corrélation différentielle, et en supposant que 'erreur Doppler est faible,
on peut bénéficier d'une amélioration de plus de 1dB en terme de C'/NO (& probabilité de
détection fixée). Le fait de multiplier Io; avec Is;—1 permet d’éliminer en théorie leffet du
bruit thermique puisque ce bruit Gaussien présente une décorrélation temporelle.

Cependant, les résultats de cet algorithme sont & nuancer. En effet, la robustesse de ce dernier
face aux erreurs Doppler est faible. Afin de résoudre ce probléme, les deux statistiques peuvent
étre linéairement combinées afin de bénéficier des avantages en terme de robustesse face aux
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erreurs Doppler de ’algorithme standard et en terme de gain vis & vis du bruit thermique de
I’algorithme différentiel. Dans ce cas, la statistique du test est exprimée analytiquement par :

Yo = Yyt Yy (3.38)
Nnc Nnc/2
= Z (I + Q7)) + (Iok-Tokt1 + Q2-Qak11)
k=0 k=0

ce qui peut aussi étre exprimé par :
Nnc/2 2 2 2 2
Iopy1 + Iop Iopy1 — Lo Q2k41 + Qa2x Qar+1 — Q2x
Y, = 2kl T 72k “2ktl T T2k [ LT <2k W21 T 2k
c= > [(3 5 + 5 +3 5 + 5
k=0
(3.39)

On retrouve une somme d’échantillons Gaussiens au carré. Ainsi les développements ma-
thématiques sont possibles et on peut tout du moins numériquement calculer les seuils d’ac-
quisition associés & ce test. Les détails des calculs sont donnés dans [ARHPEOQ5]. Sur la Figure
3.21, des résultats de simulations sont présentés pour le cas d’un signal GPS C/A. Un code
de 1023 chips a été utilisé. Le signal a été filtré par un filtre idéal de bande 4M H z. De plus,
on suppose que le signal n’est entaché que de bruit blanc. 1000 simulations d’acquisition ont
été réalisées ici et la fréequence d’échantillonnage des signaux vaut 32M Hz. Comme on peut
le constater en Figure 3.21, le nouvel algorithme combiné présente de meilleures performances
vis & vis de l'algorithme standard aussi bien lorsqu’une erreur Doppler typique est présente
que lorsque lerreur Doppler est nulle. L’amélioration est de 0.8dB lorsqu’une erreur Doppler
de 250H z est prise en compte, tandis qu’ 1d B d’amélioration est obtenu dans le cas ou 'erreur
Doppler est nulle.

3.8 Phase de transition vers la poursuite

Dans ce paragraphe, on cherche & calculer la variance de l'erreur d’estimation du retard
de code en boucle fermée. On considére que la boucle est seulement affectée par un bruit
Gaussien. D’aprés [Hol00|, cette variance a pour expression :

2| T (KT

ou :

RN (0) est la fonction de corrélation du bruit en sortie de discriminateur
Bj, est la bande de boucle

T, est le temps d’intégration cohérente

K est le gain du discriminateur de code

T. est la période chip

Ainsi, le calcul de I'erreur d’estimation du retard de code en boucle fermée se réduit au
calcul de la corrélation du bruit en zéro et du gain du discriminateur. On rappelle que ce
chapitre se concentre sur la phase de transition vers la poursuite lors de laquelle on conserve
I’utilisation d’une méthode permettant de rendre la fonction de corrélation du BOC non
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Detection probability - C/A signal - Tp =1 ms - K =10
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F1a. 3.21 — Comparaison acquisition algorithme standard/algorithme combiné

ambigué. 1l s’agit lors de cette phase de réduire 'erreur de retard de code de sorte que lors du
passage en phase de poursuite, I’asservissement sur le pic central de la fonction de corrélation
soit assuré.

On va tout d’abord traiter le cas des méthodes BPSK-like et ESP pour lesquelles les calculs
sont identiques. On discutera ensuite de la méthode Bump-Jumping.

Remarque : I'indice 1 désignera ici 'indice H ou I et 'indice 2 désignera 'indice L ou Q.

Calcul du gain du discriminateur de code

Le discriminateur choisi lors de cette étude est le discriminateur Dot Product ou Ponctuel-
Delta (voir Figure 3.22). Il met en oeuvre trois voies de corrélation pour chacune des voies
précédemment évoquées : la voie ponctuelle 'P’, la voie avance de code 'E’, la voie retard de
code ’L’. L’expression du signal d’erreur & la sortie de ce discriminateur est :

Viorr = Ip1.(Ig1 — I1) +Qpr1.(Qe1 — Qr1) +Ip2.(Ig2 — Ir2)

3.41
+Qp2.-(Ig2 — Qr2) (345

L’espacement des corrélateurs entre la voie avance et la voie ponctuelle (ou entre la voie
ponctuelle et la voie en retard) est §.7. (ou § en unité chip).
On suppose ici que 'erreur Doppler est résolue : Af = 0. On a :

Vaorp(er) = C[Sig(er)] + VC [Nyrstorder] + Nondoraer (3.42)
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Fi1G. 3.22 — Discriminateur de code Dot Product

Avec :

Sig(é}—) :Rl(ET) (R1(€7— + 5Tc) — Rl(ET — 5TC))

(3.43)
+ Roer)(Ra(er + 0T.) — Roler — 0T2)

Nl’”3torder(t) =npn (t)(Rl(ET + 5Tc) - Rl(57 - 6Tc))
+ npj2(t)(R2(€7— + (STC) — RQ(ET — 5TC)) (3.4.4)
+ Ri(er)(nen (t) — non(t) + Ra(er)(nen(t) — non(t)

Nonagrger(t) = npr (1) (nen (t) — nen () + npn(t)(nen(t) — non(t))

(3.45)
+npg, () (nEqQ,(t) — nLg,(t) + npq,(t)(nEg,(t) — nLg, (1))

Sig est le terme de signal, Nyrstypqer €st le terme de bruit du premier ordre qui affecte le
discriminateur, ie le produit des termes de bruit par les termes de signal, et Noyna,,. 40, €5t le
terme de bruit du second ordre, ie le produit des termes de bruit entre eux. L’expression du
gain du discriminateur en zéro est :

Kyoip = Cair [Sig(ffT)] ‘67:0 - g;[Rl(6> (R1<5 + 6Tc) o R1<6 B 6TC)) (34.6)

+R2(5)(R2(€ + (5TC) — R2(€ — 5Tc))”5:0

L’expression littérale de ce gain étant trop complexe, il sera calculé numériquement.
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Calcul de la fonction de corrélation du bruit
Le bruit affectant le signal d’erreur du discriminateur est :

N(t) = \/ENlmtorder(t) + NQ"‘iorder(t) (347)
Le moment d’ordre impair d’un bruit Gaussien étant nul, la corrélation du terme de bruit en
zéro vaut :
RN(O) - CRNlr.sto,,ﬁde,,ﬁ (O) + RNQ"dorder (O) (348)
On a vu que :
N
2 0
Ing, = mRrh (0)
N
2 0
Unlz m Tf2 (O)
donc, on peut dire que :
No
E[n%; ] = —R.f1(0)
[ 1] 4Tp T
No
E [n%;,] = —= R f2(0)
[ 2] 4Tp T
Etona:
En%; ] =E[ni;] (3.49)
E [n;,] = E [niL,] (3.50)

Les bruits sont corrélés entre les voies avance et retard, d’ott d’aprés un calcul similaire & celui
menant aux équations 3.16 et 3.24, on obtient :

Epsnnin] = O / (RS (eTar = YO R st (351)
t 4T, ) o 47, "1
No
FE [nE]2nL]2] = ERTY? (25TC) (352)
(3.53)
Apres calculs, on obtient la corrélation du bruit du premier ordre :
CNy
RNyt i (0) = - [Bry, (0)- [(Ri(e7 + 0) = Ra(er — 0))* + 2Ri(er)]
P
+R,, (0). [(Ra(er +6) — Ra(er — 0))* + 2R5(e-)]
—2R,, (20)Ri(e:) — 2R, (20)R3(e)] (3.54)

On rappelle que si X1, X2, X3, X4 sont quatre processus Gaussiens indépendants, on a
d’aprés [Lac00] :

E[X1.X2.X3.X4] = E[X1.X2]E[X3.X4] + E[X1.X3|E[X2.X4] + E[X1.X4)E[X2.X3]
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Utilisant cette relation, on calcule la corrélation du bruit du second ordre :

No

Bty 0) = 55 (Bry, (0) | By, (0) = Rry, (20)] + Rey, (0) | Rry (0) = Ry, (20)] ) (355)

order

Finalement, on obtient ’expression de la variance d’erreur d’estimation de retard de code
due au bruit (en métres) pour un discriminateur Dot Product, ¢ étant la vitesse de la lumiére :

B B, 1 o9
UET_C'\/2C/N0,U2[ T C/NJ (3.56)

avec

o1 = Ry, (0). [(Ri(er +6) — Ru(er — 6))* + 2R} (e,)]
+R,, (0). [(Ra(er + 8) — Ra(er — 0))* + 2R5(e-)]
—2R,, (20)Ri(c-) — 2R, (20)R3(e) (3.57)

02 = Rey (0) [Bry (0) = Ry, (20)] (3.58)

Ry, (0) [Ryp, (0) = Rr ) (26)]

= g lRa(er) (Raler +0) = Ra(er =) (3.59)

+Ra(e7)(Ra(er +0) — Ra(er — 6))]le.=0

o1, 02, p seront calculés numériquement. Dans le chapitre suivant (Simulations et com-
paraison des méthodes d’acquisition), I'écart type d’erreur de retard de code est donné pour
les deux techniques BPSK-like et ESP. Un élément important qualifiant les performances de
ces méthodes est aussi le temps passé en transition permettant d’assurer, au passage en pour-
suite, 'asservissement sur le pic principal de corrélation. Ceci permet en outre de comparer la
technique du Bump-Jumping aux deux autres.

Pour les techniques BPSK-like et ESP, le temps passé en transition est directement 1ié & I’écart
type d’erreur de code 0. qui fixe un seuil de poursuite des signaux en transition. Afin de pas-
ser en phase de poursuite, en présence uniquement de bruit gaussien, on doit avoir en fin de

transition ([Kap96]) :
A,
3.0e, < — (3.60)
2
% étant la demi plage linéaire de capture. Dans notre cas, si on considére un signal BOC

filtré par un filtre dont la bande inclut les lobes principaux avec un écartement Early Late

inférieur & TZC, on peut considérer le seuil de passage de la transition & la poursuite suivant :

)\SC
3.0, < . avec Ase = i (3.61)
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Nous ’avons vu précédemment, o.. dépend entre autre de la bande de boucle By, et du temps
d’intégration T),. Si l'on fixe le temps d’intégration T, (sa valeur sera fixé dans le cas d’un signal
comportant des données par la durée d’un bit de donnée, et dans le cas d’un signal pilote par
un compromis entre précision face au bruit et erreur du a la dynamique du porteur [ST95]),
on peut alors obtenir la bande de boucle nécessaire & vérifier I'inéquation 3.61 pour chaque
valeur de C/NO. Cette bande de boucle fixe entre autre le temps de réponse de la boucle, et
ainsi le temps mis par la boucle pour réaliser un asservissement vérifiant 3.61. C’est le temps
passé en transition vers la poursuite. Pour résumer, I’application visée va permettre en général
de spécifier un niveau de C/NO et une certaine dynamique. Grace a ces deux paramétres, on
peut fixer I'ordre de la boucle (par exemple d’ordre 3 pour une boucle ayant a supporter une
accélération, ou d’ordre 1 pour résoudre une erreur de position) et sa bande, ce qui fixe le
temps passé en transition. L’expression de ce temps passé en transition peut étre donné dans
le cas d'une boucle du premier ordre par :

9 1

09 4
Trrans = 547~ 5 .
Trans = 3G No 122 ] (362)

{Ul " T,.C/No | Ase

Dans le chapitre suivant, on a tracé le temps passé en transition pour les différentes méthodes.
Pour la méthode du Bump-Jumping, on cherche aussi & obtenir le temps passé en transition.
De la méme fagon, on calcule écart type d’erreur lié a cette méthode (utilisation du dis-
criminateur VE? — VL2 associé au discriminateur E? — L?) et on calcule le temps passé en
transition d’apres la relation 3.61.

3.9 Phase de poursuite

En phase de poursuite, on corréle le signal BOC recu avec un signal local BOC réplique du
signal recu. La fonction de corrélation a alors la forme connue oscillante présentant plusieurs
pics. Néanmoins, en fin de phase de transition, ’erreur d’estimation du retard de code est
suffisamment faible pour étre siir, en poursuite de converger vers le maximum du pic central
de corrélation.

Des calculs semblables & ceux menés précédemment donnent la variance de ’erreur d’estima-
tion de retard de code en phase de poursuite lorsque la boucle de code est affectée seulement
par un bruit Gaussien et en utilisant un discriminateur Dot Product :

B, 1 1
o = C'\/2C'/N0,uz [01 + WUQ] (3.63)
o1 = Kn(0). [(R(sT + 0T.) — R(er — 0T0)2 + 232(57)} (3.64)
— 2R?*(e;).K,,(20T}) (3.65)

(3.66)
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02 = Kn(o)[Kn(O) - Kn(26Tc)] (3'67)
L= £T[R(ef) (R(e; + 0T.) — R(er — 6T.))] |-.—o (3.68)
Avec :
+o0
K0) = [ IH@)PSsoctndl
-
Ka29) = [ IH(DP Snoc(f)erTeds
-
R(e;) = / S(f).e”m /e dqf
et :

X(f) = TF@@)
xz(t) = c(t).sc(t) signal produit du code et de la sous porteuse

S(f) = H().X(f)-X(f)
= H(f)-Spoc(f)

Dans [RLAMT02] et [RLL103], une expression approximée de 0. est donnée pour un signal
BOC(M,N) et un discriminateur Dot Product :

Oe. ™~ C. _Bra [1 + 1} (3.69)
T 2C/N0% TpC/NO

3.10 Conclusion

Dans ce chapitre quatre méthodes de traitement des signaux BOC ont été présentées, la
méthode Bump-Jumping et sa variante, la méthode Dual Single Side Band, la méthode BPSK-
like, et la méthode par Elimination de la Sous Porteuse. Une analyse théorique du traitement
du signal que ces méthodes implique a été fournie. Une évaluation théorique de l’erreur in-
duite par la présence du bruit thermique est aussi développée ainsi qu’une étude sur effet du
filtrage & phase non linéaire sur les signaux de code et de sous porteuse.

Tout d’abord, il faut remarquer que la technique du Bump-Jumping a été modifiée en une
variante afin de pouvoir la comparer aux deux autres méthodes en transition, et qu'une mé-
thode de recherche d’énergie dérivée du Bump-Jumping est proposée. La méthode classique
DSSB a été modifiée en technique dite BPSK-like qui apporte de meilleures performances.
Cette derniére présente ’avantage sur les deux autres de permettre le traitement d’un seul des
deux lobes du signal BOC au prix d’un perte de puissance du signal (de 'ordre de —3dB). Ce
qui peut étre avantageux lors d’un brouillage intentionnel ou non d’un des deux lobes;

En terme de complexité, le nombre de corrélateurs peut donc étre divisé par deux si ’on traite
qu’un seul des deux lobes, ce qui est intéressant si la complexité disponible est réduite. En
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phase de transition la nombre de corrélateurs nécessaire pour la méthode BPSK-like est 8 (ou
4 si l'on traite qu’un seul lobe), 8 pour la méthode ESP, et 6 pour la méthode Bump-Jumping.
La méthode par élimination de la sous porteuse présente l'intérét d’avoir plus de similitudes
avec les traitements effectués en phase de poursuite et permet une meilleurs réutilisation des
corrélateurs. En effet, la voie en phase de sous porteuses mis en place en acquisition et transi-
tion est la méme que pour la poursuite. Ainsi aucune reconfiguration est nécessaire. De plus,
I'implementation de la technique ESP est plus simple que la technique BPSK-like car elle fait
appel a des sous porteuses en phase et en quadrature de phase qui ne sont que des signaux
rectangulaires prenant des valeurs +1 ou —1. Alors que la méthode BPSK-like utilise des si-
gnaux locaux translatés en fréquence, et donc faisant appel & des tables de cosinus et sinus,
moins triviale qu'une table de +1/—1.

Nous allons voir dans le chapitre suivant les performances comparées de ces trois méthodes
obtenues aprés simulation.
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Dans ce chapitre, nous nous intéressons a comparer les méthodes de levée d’ambiguité du
signal BOC introduites dans le chapitre précédent au travers de simulations. Dans la premiére
partie, les résultats en phase de recherche d’énergie sont fournis. On observera dans cette
premiére partie les probabilités de détection des signaux, et le temps moyen d’acquisition.
Une deuxiéme partie fait état des résultats en phase de transition vers la poursuite. Les
résultats fournis sont en transition, ’écart type de 'erreur d’estimation du retard de code, et
le temps passé en transition. Enfin, I’écart type de 'erreur de retard de code en poursuite sera
briévement donné.

4.1 Recherche d’énergie

Lors de cette simulation, on a cherché & obtenir la probabilité de détection et le temps
moyen d’acquisition. Le principe de la simulation est le suivant : On se fixe une probabilité
de fausse alarme, ici Pfa = 1072 (une valeur de Pfa relativement importante a été choisie
ici pour ramener le temps de simulation & une durée raisonnable, ce qui n’influe pas sur la
validité des résultats observés). Puis d’aprés 'équation 3.29, par inversion, on obtient le seuil
de détection en fonction du nombre de cumuls non cohérents Nnc. Ensuite, suivant la méthode
utilisée, on géneére les signaux présents sur les quatre voies de corrélation selon les équations
3.11 et 3.21. Les corrélations sont réalisées par FFT. Le code PN utilisé est un code de GOLD
de longueur 1023. Le temps d’intégration cohérente, T}, , est égal & 1ms. L’erreur de Doppler,
Af, est prise égale & 250H z, ce qui est Ierreur maximale pour le temps d’intégration choisi
ici (case Doppler de largeur ﬁ) Le pas d’échantillonnage du test statistique résultat de la

somme de Nnc échantillons est de % chip. Les probabilités de détection sont calculées sur 1000
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réalisations de la simulation et pour trois valeurs de Nnc (25, 40, 60). Les filtres utilisés sont
des filtres de Butterworth d’ordre 10 et de bande passante Brp = 2fs. + 2f.. On effectue une
calibration afin de compenser 'erreur induite par le temps de propagation de groupe du filtre.

Detection Probability — SCPC technique - BOC(10,5)

£ 10 r g j\\ 1
K/ .
4
K
‘
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s ¥
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: * ’ 4 (theor.) Nnc = 30
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F1G. 4.1 — Probabilité de détection - BOC(10,5) - technique ESP

Sur la Figure 4.1, on a tracé, pour la méthode ESP, la probabilité de détection théorique
exprimée au chapitre 3 la partie "Phase d’acquisition” et la probabilité de détection obtenue
par simulation. Pour tracer la probabilité de détection théorique, on a pris une erreur de retard
de code, e;, égale & un quart de chip. On peut remarquer que théorie et simulation sont en
bon accord. Ceci valide le procédé de simulation adopté. On observe en outre les différences
apportées par une augmentation du temps d’intégration non cohérente (N,.). Comme on
pouvait s’y attendre, plus la valeur de cumul non cohérent N, est grande plus la probabilité
de détection est forte. Enfin on constate que la probabilité de détection est de 100% pour des
valeurs de C'/Ny environ égale & 31dBHz, 32dBHz, 33dBHz respectivement pour N,. valant
20, 30, 50.

On remarque par ailleurs que pour des valeurs de C'/Ny faibles (inférieure a 25 dBHz), les
courbes simulées tendent & s’écarter des courbes théoriques et prennent une allure un peu plus
chaotique. Ceci est du au nombre de simulation trop restreint effectuées pour des valeurs de
C/Ny faibles. La Figure 4.2 illustre la différence entre BOC(10, 5) et BOC(14, 2). On peut
remarquer qu’a valeur de Pd égale, une différence de presque 3dBH z en C'/Ny peut étre lue.

Sur les Figures 4.3 et 4.4 on a tracé les probabilités de détection pour un BOC(10, 5) res-
pectivement pour la technique BPSK-like et la technique combinant les voies de corrélations
V E et P. Théorie et simulation sont aussi en accord sur ces courbes.

Sur les Figures 4.5 & 4.8, les temps moyen d’acquisition pour les méthodes BPSK-like et ESP
ont été tracés. On remarque que ce temps moyen d’acquisition présente un caractére asymp-
totique pour une certaine plage de valeurs de C'/Ny. Ceci est a relier directement & la valeur
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Detection Probability - SCPC technique — BOC(10,5) vs BOC(14,2)

10" " o -t
107 r
el
a
=w— BOC(10,5) - Nnc = 20
== BOC(10,5) - Nnc = 30
=o— BOC(10,5) - Nnc =50
+%: BOC(14,2) - Nnc = 20
72 4 BOC(14,2) - Nnc = 30
107 @ BOC(14,2) - Nnc = 50 1
i
1 1 1 1 1 1 1 1

24 26 28 30 32 34 36 38
CINO (dBHz)
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Fia. 4.3 — Pd - BOC(10,5) - technique BPSK-like

a partir de laquelle la probabilité de détection vaut 100%. Naturellement, il est a noter que
les performances des trois méthodes sont améliorées en augmentant la bande des filtres. Sur la
Figure 4.9, les trois techniques ont été comparées pour un nombre de cumul N, égal & 50. Les
probabilités de détection obtenues pour les trois méthodes sont trés proches. A faible C'/ Ny,
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Detection probability — VE + P technique — BOC(10,5)
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FiG. 4.4 — Pd - BOC(10,5) - technique combinant les voies VE et P
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on peut cependant constater une différence en faveur de la technique VE + P (approximati-
vement 0.5dBHz).

La Figure 4.10 montre le temps moyen d’acquisition en recherche "single dwell" pour les trois
méthodes. De nouveau on remarque que les trois méthodes montrent approximativement les
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Mean Acquisition Time — BPSK-like technique — Pfa = 108 - Tp=1ms

160~

120

100

MAT (in seconds)

60 -

3
B3

20~

of I I I I ! | 1 |
26 27 28 29 30 31 32 33 34

CINO (dBHz)

Fi1G. 4.6 — MAT zoom - BOC(10,5) - Technique BPSK-like

Mean Acquisition Time — ESP technique - Pfa = 108 - Tp=1ms

14000 T T T T T T T T
—— Simu Nnc = 25
—< Simu Nnc = 40
] —— Simu Nnc = 60
12000 P : : .

MAT (in seconds)

CINO (dBHz)

Fia. 4.7 - MAT - BOC(10,5) - Technique ESP

mémes performances bien que la technique V E + P présente une légére amélioration & faible
C'/Ny. Le temps d’acquisition moyen asymptotique est de 31.8s. Ainsi, d’aprés les simula-
tions effectuées ici, on peut conclure que les trois méthodes introduites au chapitre précédent
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Mean Acquisition Time — ESP technique - Pfa = 1073 - Tp=1ms
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présentent des performances trés proches en phase de recherche d’énergie.
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Fi1a. 4.10 — Temps Moyen d’Acquisition - BOC(10,5) - comparaison des trois techniques

4.2 Transition vers la poursuite

Dans ce paragraphe, on s’attache & évaluer les performances des méthodes de levée d’am-
biguité en phase de transition vers la poursuite.
Tout d’abord, on a tracé les fonctions de discrimination Dot Product non ambigués normalisées
associées aux méthodes ESP et BPSK-like(Figure 4.11) pour différentes valeurs d’écartement
Early Late. dcg est 'écartement entre le corrélateur Early et Prompt ou Late et Prompt. Sur
ces courbes en figure 4.11, ont aussi été tracé, les bruits du premier et du second ordre norma-
lisés 01 et o9. On remarque tout d’abord que I’on retrouve bien des fonctions de discrimination
non ambigués qui permettent un asservissement correct (correspondant au maximum du pic
central de corrélation). Ensuite, on vérifie que le bruit du second ordre est constant et que le
bruit du premier ordre dépend de la fonction de discrimination. Ceci était prévisible au regard
de l'expression de ces bruit (voir équations 3.57 et 3.58). Ensuite, on constate que suivant la
valeur de d¢g, les bruits o1 et g2 sont plus importants tantdt pour la méthode BPSK-like ou
tantot pour la méthode ESP. Pour dcg = 0.0812 chip, les résultats sont trés proches. Enfin, la
figure 4.11(b) met en évidence pour la méthode ESP une oscillation de la fonction de discrimi-
nation au centre, avec une inversion de la pente du discriminateur pour des valeurs de retard
de code proche de 0. Cette inversion de pente conduit & un faux accrochage et & une erreur
en sortie de transition. Cependant, cette erreur est toujours inférieure a la plage linéaire de
capture du discriminateur BOC en poursuite.
Les mémes résultats au sujet de 'impact de dog se retrouvent sur la figure 4.12 qui présente
I’écart type de 'erreur de retard de code en transition pour les méthodes ESP et BPSK-like
pour un BOC(14,2) en fonction du C/Ny. Les mémes remarques que précédemment peuvent
étre faites. Remarquant que les résultats dépendent dans une large mesure de 1’écartement
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F1a. 4.11 — Fonctions de discrimination associées aux méthodes ESP et BPSK-like - BOC(14,2)
- bruit du premier et du second ordre

Early Late, on trace la figure qui représente ’écart type de ’erreur de retard de code en transi-
tion vers la poursuite en fonction de ’espacement Early Late pour les méthodes ESP et BPSK-
like. Cette a été obtenue en utilisant des discriminateurs normalisés et un C'/Ny = 35dBH z.
Cette courbe est bien en accord avec la courbe . Elle met en évidence les minima locaux de
I’écart type de l'erreur en fonction de dcg. Il est & noter que pour certaines valeurs choisies
de d¢cg, les deux méthodes présentent le méme écart type d’erreur. Cependant, les minima de
I’écart type de l'erreur pour la méthode ESP sont inférieurs aux minima de ’écart type de
Ierreur pour la méthode BPSK-like. Ce qui veut dire que si on choisit des valeurs bien choisies
de dcg, la méthode ESP offre de meilleurs résultats que la méthode BPSK-like. Notamment,
pour une valeur dcg = 0.109 chip, la méthode ESP offre des résultats trés intéressants. En
effet, pour C/Ny = 35dBH z et 0¢cs = 0.109 chip, 'écart type de Uerreur est d’environ 0.25 m,
alors que le minimum de ’écart type de l'erreur pour la méthode BPSK-like pour dcg environ
égal & 0.07 chip est deux fois plus important. La figure présente le temps passé en transition
vers la poursuite pour les méthode ESP et BPSK-like pour différentes valeurs de dcg. Les
mémes tendances que sur la figure sont & observer.
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F1a. 4.12 — Ecart type de ’erreur de retard de code en transition - méthodes ESP et BPSK-like
- BOC(14,2)

Pour comparaison par rapport a un traitement classique, sur la courbe 4.15, on a tracé I’
écart type de l'erreur pour les techniques ESP et BPSK-like et aussi dans le cas d’un signal
BPSK classique, dont 'expression est ([RLAMT(2]) :

BA 1
T o |1t
2N No Lp

(4.1)

A étant 'espacement entre les corrélateurs. Cette expression ne prend pas en compte le
filtrage du signal. On note d’aprés la Figure 4.15, que pour les deux méthodes ’écart type de
I’erreur est supérieur a celui obtenu d’aprés 'expression précédente. De plus, I’ écart type de
I’erreur obtenu pour la méthode BPSK-like est 1égérement supérieur & celui obtenu pour la
méthode ESP. Pour les paramétres employés ici, par exemple pour oepsiion = 1.5m, on releve
une différence de prés de 1.25dB en faveur de la méthode ESP. Enfin, on constate que ’écart
type de lerreur obtenu avec la méthode ESP est trés proche de celui obtenu avec le signal
BPSK.

Remarque : sur cette figure 'espacement § = 2.0cg. Clest a dire qu’ici I'espacement § est
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F1G. 4.13 — Ecart type de lerreur de retard de code en transition vers la poursuite en fonction
de 'espacement Early Late

I’espacement entre les corrélateurs Early et Late, alors que depuis le début de cette étude dog
représente ’espacement entre les corrélateurs Early et Prompt ou Late et Prompt.

La Figure 4.16 représente, pour un signal BOC(14, 2), le temps passé en transition vers la
poursuite afin d’obtenir la précision requise (30, < %) On peut remarquer que pour la tech-
nique du Bump-Jumping, ce temps est trés supérieur a celui obtenu par les autres méthodes
pour des valeurs faibles de C'/Ny. A C'/Ny plus élevé au dela de 30dBH z, cette tendance est
inversée, et le Bump-Jumping semble étre meilleur (temps de transition environ deux fois in-
férieur). Néanmoins, pour la technique Bump-Jumping, le temps T}yqns ici tracé est une valeur
minimale étant donné qu’il a été obtenue en considérant que l'algorithme n’avait & procéder
qu’a un seul "saut" du pic secondaire le plus proche du pic central au pic central. En consi-
dérant ne serait ce que deux "sauts", le temps de transition du Bump Jumping dépasserait
celui des deux autres méthodes. Suivant le type de signal BOC, et suivant I'erreur de retard
de code présente en fin phase de recherche d’énergie, ’algorithme a & effectuer plusieurs sauts;
et ceci d’autant plus que le rapport N/M du signal BOC(N,M) est élevé. En effet, pour un
rapport N/M du signal BOC(N,M) élevé, le nombre de pic de la fonction de corrélation est
grand, et sachant que le Bump Jumping "saute" de pic en pic jusqu’au pic central, le nombre
de saut est plus élevé. Par exemple pour un BOC(14,2), pour une erreur de retard de code
maximale en sortie du processus de recherche d’énergie égale a T/2 (T étant la durée d’une
bribe de code), l’algorithme aura & effectuer huit sauts avant d’aboutir & un asservissement
correct sur le pic central de PACF. Ainsi le temps passé en transition sera environ quatre fois
plus important que pour les méthodes BPSK-like et ESP. Pour ces deux méthodes, le temps
passé en transition ne dépend pas vraiment du rapport N/M du signal BOC(N,M) considéré.
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Fia. 4.14 — Temps passé en transition vers la poursuite - méthodes ESP et BPSK-like -
BOC(14,2)

4.3 Poursuite

On trace enfin sur la Figure 4.17 I’ écart type de l’erreur en poursuite d’aprés I'expression
obtenue dans le chapitre précédent en équation 3.56, ’expression approximée de ’écart type

de I’erreur obtenue dans [RLAM™T02], et la borne de Cramer-Rao qui a pour expression pour
le signal a bande limitée (|[BK99]) :

B
= — 4.2
OCRLB N%(QW)Z)\@%MS (4.2)
avec . B B
Brs = / NPSpoc(f)df et A= /  Suocdf (4.3)

B étant la demi bande passante du signal.

Il est & noter que ’écart type de Uerreur d’aprés ’équation 3.56 a été obtenue en utilisant une
fonction de corrélation du signal simulée, et donc prenant en compte les effets du filtrage. Ce
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F1G. 4.15 — Ecart type de l'erreur de retard de code en transition vers la poursuite
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FiG. 4.16 — Temps de transition vers la poursuite

qui n’est pas le cas pour 'écart type de I’erreur approximé obtenu dans [RLAM™02].

A ce propos, la bande de boucle utilisée est de 1H z, I’écartement Early Late dog vaut 0.1
chip, la bande du filtre est de 30 MHz, et le signal utilisé est un BOC(10,5). On remarque
que la courbe résultant de approximation de [RLAMT02] est en bon accord avec la courbe
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FiG. 4.17 — Ecart type de 'erreur de retard de code en poursuite

obtenue d’aprés ’équation 3.56, qui est cependant légérement supérieure en raison de la prise
en compte du filtrage. On vérifie aussi que ces courbes sont cohérentes vis & vis des résultats
présentés par J.W. Betz dans [BG02| pour le méme signal BOC(10,5).

4.4 Conclusion

Les résultats de simulations Monte Carlo en acquisition et transition vers la poursuite ont
été présentées dans ce chapitre pour les trois méthodes retenues dans cette étude et pour dif-
férents types de signaux BOC. On peut conclure tout d’abord que les résultats de simulation
sont en bon accord avec la théorie développée dans le chapitre précédent.

Ensuite, on peut constater que les trois méthodes introduites ici présentent des performances
tres similaires en ce qui concerne la phase de recherche d’énergie.

En revanche, en phase de transition vers la poursuite, la méthode ESP apporte de meilleures
performances en terme d’erreur de poursuite de code et donc de temps passé en transition pour
réduire 'erreur ; ces deux quantités étant liées. En effet, pour des valeurs d’écartement Early
Late bien choisies, on peut minimiser le jitter de code pour les méthodes ESP et BPSK-like.
Mais les minima que l’on peut obtenir grace a la méthode ESP sont plus faibles que ceux
obtenus grace a la méthode BPSK-like. La méthode ESP semble étre donc & préférer pour la
phase de transition. Par ailleurs, on a vu que la méthode Bump Jumping présente un temps de
transition beaucoup plus important que les deux autres méthodes pour des valeurs de C/Ny
inférieures & 30dBHz, et un temps de transition inférieur (environ deux fois inférieur) aux
deux autres méthodes au deld de 30dBH z. Cependant, comme cela est dit ci dessus, le temps
de transition pour le Bump Jumping est un temps minimal en ne considérant qu’un seul saut.
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Ce temps peut étre beaucoup plus important et dépend entre autre du type de signal BOC
mais aussi de Perreur de retard de code & la fin du processus de recherche d’énergie. Cette
erreur qui peut étre au maximum de T /2, n’est pas prévisible exactement. Les méthodes ESP
et BPSK-like présentent I’avantage de présenter des performances plus prédictibles.
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Dans de nombreuses applications des systémes GNSS, les multi-trajets sont une source
d’erreur dominante. Le signal provenant du satellite se réfléchit sur différentes structures (bé-
timent, voiture, sol ...). Il parvient alors au récepteur un signal composite, somme du signal
direct et de tous les signaux réfléchis. L’apparition de ces signaux réfléchis vient perturber
le traitement de signal et entraine un biais sur ’estimée du retard de propagation du signal
direct. Les caractéristiques de ces multi-trajets - leur nombre, leur amplitude, leur retard,
leur déphasage - sont trés variables, et dependent dans une large mesure de I’environnement
local. Plusieurs approches visant & lutter contre ces multi-trajets et & réduire 'erreur qu’ils
impliquent sont possibles : traitement d’antenne, traitement des pseudo-distances ou traite-
ment du signal recu au sein du récepteur. C’est cette derniére approche qui est ici privilégiée.

En premier lieu, nous nous intéresserons aux modéles de multitrajet envisageables.
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Plusieurs modéles de multi-trajets sont proposés dans la littérature mais deux principaux se
détachent : le modeéle de multi-trajets diffus (lois de distribution marginales des paramétres
des multi-trajets) , plus réaliste mais avec lequel il est difficile de travailler, et le modéle de
multi-trajets spéculaires. L’étude s’est déroulée en utilisant un modéle de multi-trajets spécu-
laires.

Un deuxiéme paragraphe décrit briévement plusieurs techniques de corrélations de lutte contre
les multitrajets. Le probléme posé par un éventuel faux accrochage de la DLL entre phase de
transition et de poursuite, induit par la présence de multitrajets sera abordé en paragraphe
trois. Le paragraphe quatre résume ’étude faite sur 'optimisation de la fonction de discri-
mination vis & vis de l'erreur multitrajets au travers d’une approche analytique puis d'une
optimisation numérique. Enfin, le paragraphe cing présente une technique de lutte contre les
multitrajets originale adaptée au signaux BOC développé lors de ce travail de thése. Elle fonc-
tionne sur une DLL classique a laquelle des corrections sont apportées grace & une certaine
combinaison de corrélateur. Cette méthode affiche de trés bons résultats en terme de lutte
contre les multitrajets.

5.1 Modéle de multi-trajets

5.1.1 Cas du modéle de multi-trajets diffus

Le cas envisagé dans cette section est celui ou tout un faisceau de signaux se refléte sur
une zone surfacique. La premiére approximation effectuée est de considérer la contribution
des signaux réfléchis comme une somme discréte et finie de signaux spéculaires. A ceci prés
que des relations de phase, d’amplitude et de Doppler existent entre les différents signaux. Le
signal recu résultant est alors (en bande de base) :

N
r(t) = As(t — 1)e’® + ) " opAs(t — 7 — 7)€’ + n(t) (5.1)

k=1

avec :

s(t) est le signal transmis

A est Pamplitude du signal direct

oy est Pamplitude relative du signal réflechi

Tk, est le retard relatif du signal réfléchi par rapport au signal direct

n(t) est le bruit

Ce modele de canal est décrit dans [HTB04] et [JBH96]. Il semblerait adapté & des applications

fortement soumises au phénoméne de multi-trajet de type urbaine ou "indoor". Ce modéle

divise le signal recu en trois composantes.

le signal direct :

La modélisation de 'amplitude du signal direct dépend de 'effet de masque (shadowing).
S’il n’y a pas d’effet de masque, 'amplitude du signal direct suit une loi de Rice.

Frice(v) = 2KvIg(2Kv)e K +1) (5.2)

avec
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<—Near Echoes> «—Far Echoes—

Fi1a. 5.1 — Modéle de canal

Power (dB)
Direct Path

Delay

v Pamplitude du signal direct
K le rapport entre la puissance du signal direct et des multi-trajets (carrier-to-multi-path
ratio)
Iy() la fonction de Bessel d’ordre zéro.
Lorsque le signal direct est masqué, 'amplitude du signal direct suit une loi de Rayleigh :

fRayleigh(V) = 2KV€_KV2 (53)

la région d’échos proches :

Un nombre N de signaux réfléchis ou échos apparaissent dans ’environnement proche du
récepteur. Ce nombre N suit une loi de Poisson :

M
fPoisson(N) = ﬁe_ (54)
A est une constante & définir en fonction de 'environnement.
La puissance moyenne de ces échos est fonction de leur retard, et vaut en dB :
Pp (1) = Pn(0) —d.T (5.5)

Pour une puissance moyenne P,,(7) donnée, avec un retard 7 fixé, Pamplitude de ces échos

proches varie autour de cette valeur moyenne suivant une loi de Rayleigh (décrite plus haut),
avec K = #(T).

Enfin, le délai des signaux réfléchis suit une distribution exponentielle. :

feap(T) = Z€7 (5.6)

S| =

b est une constante a définir en fonction de ’environnement.
la région d’échos lointains :

Un certain nombre de signaux réfléchis ayant un retard important, ou échos lointains,
viennent s’ajouter aux échos proches. Leur nombre est distribué selon une loi de Poisson.
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Leurs amplitudes suit une loi de Rayleigh et leurs retards sont uniformément distribués dans
Iintervalle [Te, Timaz]-

De plus, chaque écho est caractérisé par une fréquence Doppler. Le spectre Doppler est
donné dans [JBH96]| :
- si le signal direct est masqué :

K
Sn(fp) = 2 (57)
FfD,max \/1 — (7fo;J:faiat)
- si le signal direct n’est pas masqué :
K
Sp(fp) = = +0(fp — fD,50t) (5.8)
WfD,ma:E\/l o ( fD,max )
avec :
- Um
fD,maz - 2\
v
fsar = (5.9)

U est la vitesse du récepteur, et A la longueur d’onde du signal
Vsat €st la vitesse du satellite par rapport a la terre.

3

L=

'
—-

Power in dB (wrt LOS)

o8 8

1.‘5 o 0 ) Yime in sec

Delay in usac

Fia. 5.2 — Exemple de profil de la puissance des signaux regus obtenus & partir de mesures

Tous les paramétres permettant de définir complétement le modéle sont donnés dans des
tables ([JBH96|, [BRMT02]) établies a partir de mesures pour différents types d’environne-
ments (environnement ouvert, rural, urbain, sub-urbain ...).
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5.1.2 Cas du modéle de multi-trajets spéculaires : un seul signal réfléchi

Une approche plus simple consiste & supposer qu’'un seul signal réfléchi est présent. Ce
modéle moins complexe reste valide pour un grand nombre d’applications. Le signal recu ré-
sultant est alors (en bande de base) :

r(t) = As(t — 7)e? + aAs(t — 7 — ) e?®™ 4 n(t) (5.10)

avec :
s(t) est le signal transmis

A est Pamplitude du signal direct

a est Pamplitude relative du signal réflechi

Tm est le retard relatif du signal réfléchi par rapport au signal direct
n(t) est le bruit

Remarque : Un modéle spéculaire similaire a été proposé et justifié dans [Sou99|. L’auteur
montre que 'on peut également représenter le cas de réflexions diffuses grace a ce modéle en
traduisant l'erreur commise par un bruit additif.

Dans la suite, on s’intéressera tout particuliérement & ce cas d’'un seul signal réfléchi affectant
le signal direct comme décrit en équation 5.10. Les hypotheéses retenues pour les parameétres
de ce modele sont :

- le retard 7,,, avec lequel arrive le signal réfléchi est forcément plus grand que le retard 7 du
signal direct puisque le chemin parcouru est plus long. On considére qu’il peut étre compris
entre 0 et T, (période du code). En effet, les signaux réfléchis arrivant au récepteur avec un
retard relatif supérieur & T sont éliminés car présentant une trop faible corrélation avec le
code local.

- le signal subit au moment de la réflexion, un déphasage ¢ supposé aléatoire suivant une loi
uniforme sur [0, 2.7].

- Pamplitude relative « avec laquelle parvient le signal réfléchi est prise égale a 0.5 ou 0.25.

- Concernant le Doppler relatif du signal réfléchi par rapport au signal direct, on considére un
pire cas ou il est pris égal a 0.

5.1.2.1 Enveloppe d’erreur due aux multi-trajets

En adoptant cette approche, on peut tracer l'enveloppe d’erreur des multi-trajets. On
montre qu’en sortie du discriminateur et en présence d’un signal réfléchi, la tension de discri-
mination est de la forme :

V(er) = D(g7) + aD(er + 7n)e’ =) 4 n(t) (5.11)

D(1) étant la fonction de discrimination utilisée.
ns(t) est le bruit en sortie de discriminateur.

Lorsqu’aucun signal réfléchi n’est présent, la boucle fait tendre la tension de discrimination
vers zéro, ceci étant réalisé pour une valeur de e nulle (hors erreur due au bruit). En présence
d’un signal réfléchi, la boucle converge en faisant tendre V' (e;) vers 0. Or ceci est réalisé pour



104 CHAPITRE 5. ANALYSE MULTITRAJETS

une valeur de e; qui n’est pas nulle. Il en résulte une erreur de poursuite. Cette erreur est la
solution en £, de I’équation suivante.

D(e;) = —aD(er 4 1)’ @~ 4 n (1) (5.12)

Les Figures 5.1.2.1 et 5.1.2.1 montrent 'effet d’un signal réfléchi incident sur la fonction de
corrélation du BOC(10, 5) et la fonction de corrélation obtenue par la technique BPSK-like.
L’amplitude du signal indirect est choisie égale & 0.5. Le maximum de corrélation n’apparait
plus pour un retard égal a zéro. Ceci implique une erreur de poursuite de code.

ACFs in presence of one reflected signal

T T T

N — BOC(10,5) ACF

f direct + reflected in phase
reflected signal
1 ) \ direct + reflected out of phase|

-1 -0.5 0 0.5 1
Delay local code/received code (chip)

F1a. 5.3 — Fonction de corrélation dans le cas d’un signal réfléchi - BOC(10, 5)

Sur la figure 5.1.2.1, "autocorrélation du signal tracée en bleu correspond a 'autocorré-
lation du signal direct, la courbe en magenta représente la corrélation du signal réfléchi. La
courbe en rouge est la fonction composite somme de la courbe en bleu et de la courbe en
magenta, le signal réfléchi ayant dans ce cas une phase relative nulle. La courbe verte est la
résultante de la différence entre la fonction de corrélation du signal direct et du signal réfléchi
en quadrature de phase. On remarque que dans les deux cas, signal réfléchi en phase ou en
quadrature, le maximum de la fonction de corrélation résultante n’est plus en zéro. Ainsi, étant
donné la présence de ce signal réfléchi, la boucle de code est affecté d’un biais qui dépend des
parameétres du signal réfléchi.

Sur la figure 5.1.2.1, on observe le méme probléme en utilisant un traitement BPSK-like.

La Figure 5.5 montre 'effet d’un signal réfléchi incident sur la fonction de discrimination
du BOC(10, 5) et la fonction de discrimination obtenue par la technique BPSK-like pour
plusieurs valeurs de retards relatifs. On observe les modifications trés importantes de la forme
de la fonction de discrimination induite par la présence d’un signal réfléchi. Notamment, la
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ACFs in presence of one reflected signal — BPSK-like technique

1.2 T T T
reflected signal
direct + reflected in phase
1 . direct + reflected out of phase
BOC(10,5) BPSK-like ACF

0.8

0.6

0.4

0.2

0.2 I I I I I
-15 -1 -0.5 0 0.5 1 15

Delay local code/received code (chip)

F1G. 5.4 — Fonction de corrélation dans le cas d'un signal réfléchi - BOC(10, 5) - technique
BPSK-like

S—curves in presence of one reflected signal with a variable relative delay

0.6
—— ¢, =T, =7m
7(pm=(p,Tm=32m
0.4r — ¢, =1, =3Im
7(pm:(p+rnm:24m
7(pm+n:qxrm:27m
02 = =
@, =0+mT =20m
0 %/ > ST
—021
-0.4
—06L
-0.8 1 1 1 1 1 I
-1.5 -1 -0.5 0 0.5 1 1.5

Delay local code/received code (chip)

Fic. 5.5 — Fonction de discrimination BOC et BPSK-like dans le cas d’un signal réfléchi -
BOC(10, 5)

fonction de discrimination ne passe plus & zéro en zéro, ce qui se traduit par une erreur de
poursuite du code. On note aussi que plus le retard relatif du signal réfléchi est faible plus
I’erreur de poursuite est importante.
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Multi-paths in closed loop BOC(10,5) (symmetrical channel)

o
&

Maximum multipath error (m)
s
” o

I
-

~15F

1 1 1 1
10 20 30 40 50 60 70 80 90
Delay between direct and indirect paths (m)

F1G. 5.6 — Enveloppe d’erreur - BOC(10, 5)

Multi-paths in closed loop BOC(10,5) (left + right channel)

N
T

[N
T

Maximum multipath error (m)
A o

I
N
T

I
w
T

4k

-5 I I I I I I I I ]
o] 10 20 30 40 50 60 70 80 90

Delay between direct and indirect paths (m)

F1a. 5.7 — Enveloppe d’erreur - BOC(10, 5) - technique DSSB

La recherche de ’enveloppe d’erreur passe par la recherche des solutions maximales de
I’équation 5.12, ces solutions sont réalisées pour (¢, —¢) = 0 (signal en phase) ou (¢, —¢) = 7
(signal en quadrature). On trace 'erreur sur le discriminateur de code €, pour tous les retards
relatifs 7,,, du signal réfléchi par rapport au signal direct. Le calcul de 'enveloppe d’erreur
donne une bonne idée de l'impact des multi-trajets sur l'erreur de poursuite de code et des
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techniques de corrélation & mettre en place pour le réduire. Plus ’enveloppe des multitrajets est
faible meilleure est la technique de lutte contre ces multitrajets. Ce sera un critére primordial
pour la suite de cette. D’autres critéres seront aussi introduits dans la suite.

5.2 Etat de ’art des techniques de lutte contre les multitrajets

Nous allons nous intéresser maintenant aux techniques de lutte contre 'effet des multi-
trajets. Dans [IE03], on trouve un récapitulatif des méthodes classiques de lutte élaborées pour
les signaux GNSS existants. Les techniques présentées ici sont des techniques de traitement
du signal recu intervenant dans ’architecture du récepteur.

Technique du Narrow correlator :

Dans la boucle de code, I'espacement des corrélateurs Early et Late, est fixé a une valeur
inférieure & un chip. Généralement, on fixe méme ’espacement des corrélateurs a une valeur
inférieure & un demi chip. Les performances vis & vis des multi-trajets sont alors meilleures
que lors de ’emploi de corrélateurs standards (espacement d’un chip).

Technique du Double Delta :

La technique du "Double Delta" revient & utiliser deux paires de corrélateurs au lieu d’une
pour former le discriminateur. On forme le discriminateur a partir d'une combinaison linéaire
de deux corrélateurs "Early" et deux corrélateurs "Late". Cette technique permet d’avoir de
tres bonnes performances. Cette technique provient d’une approximation du discriminateur
optimal (calculs développés dans le paragraphe 5.4)

Technique du Early-Late Slope :

Cette technique vise & déterminer la pente de la courbe des deux cotés du maximum du pic
central de la fonction de corrélation. Elle met en oeuvre quatre corrélateurs. Une fois ces deux
valeurs de pente déterminées, on peut déterminer I'abscisse du point d’intersection des deux
tangentes a la courbe de part et d’autre du maximum. Cette abscisse correspond & la correc-
tion & effectuer sur le retard de code pour que la fonction de corrélation ait bien un maximum
pour un retard de code égal a zéro.

Technique Earlyl-Early?2 :

Cette technique met en oeuvre deux corrélateurs en avance E'1 et £2. On determine le rapport
d’amplitude de la sortie de ces deux corrélateurs dans le cas ot il n’y a pas de multi-trajet :
R = % Lorsque le signal direct est affecté par un signal réfléchi parasite, la fonction de
corrélation est déformée et ’amplitude des deux corrélateurs devient égale & Al et A2. On
forme alors la fonction d’erreur :

AR = Al — R.A2

Si la fonction de corrélation n’est pas déformée, on a AR = 0. Cette technique présente de
bons résultats pour des multi-trajets ayant un retard important.

Autres techniques :

Dans [LKLP02] ou [SHGCO5] est présentée une architecture de boucle de code mettant en
oeuvre plusieurs corrélateurs et un filtre de Kalman étendu afin d’estimer les parameétres du
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signal direct ainsi que des signaux réfléchis.

Dans [Wei02] et [CMCO02| sont présentées des méthodes de lutte contre les multi-trajets
utilisant les estimateurs du Maximum de Vraisemblance, ou du Minimum de I’Erreur Qua-
dratique Moyenne qui semblent donner de bons résultats mais qui augmentent nettement la
complexité.

Dans |ZB04] et |DS04], les auteurs se proposent de traiter le probléme des multitrajets
dans le domaine fréquentiel et présentent des techniques de lutte contre les multitrajets a base
de traitement par ondelettes qui affichent aussi de bons résultats au prix également d’une
augmentation de la complexité.

Les travaux présentés dans [Loh03] et [HLLRO5| donnent entre autre une analyse d’une
technique de lutte contre les multitrajets utilisant un traitement de signal basé sur un opé-
rateur quadratique d’énergie nommé Teager-Kaiser. Cette technique offre aussi de bonnes
performances en terme de réduction de erreur induite par les multitrajets en gardant une
complexité raisonnable. Cet opérateur peut par ailleurs étre utilisé afin de lever ’ambiguité
de la fonction de corrélation BOC, c’est 1'objet de I’étude faite en [HRCO06]|. Ceci n’est pas
développé dans le présent document.

5.3 Comportement des techniques non-ambigués face aux multi-
trajets en phase de transition

Dans cette section, nous étudierons 'impact d’un signal réfléchi sur la précision de la
boucle de code en phase de transition vers la poursuite. Nous évaluerons la probabilité que la
présence d’un signal réfléchi parasite induise une erreur de poursuite suffisante pour aboutir a
un asservissement erroné (mauvais pic de la fonction de corrélation) au passage a la phase de
poursuite. L'impact du type de filtrage sur cette probabilité sera aussi discuté. Nous avions
remarqué dans I’étude précédente que la technique DSSB (Dual Single Side Band : on filtre et
on traite chaque lobe principal du signal BOC indépendamment) pouvait étre intéressante en
cas de présence d’interférences au niveau d’un des lobes principaux du spectre du signal BOC
ou au niveau des lobes secondaires entre les lobes principaux. Néanmoins, lors de 'emploi de
filtres & phase non linéaire la technique DSSB engendre une désynchronisation entre le code
et la sous porteuse. Ce qui peut entrainer un faux accrochage en fin de phase de transition
vers la poursuite. Il a été constaté que la technique BPSK-like ne présentait pas le méme
inconvénient. De plus, la technique BPSK-like présente de meilleures performances en matiére
de précision.

On constate ici que la technique BPSK-like présente aussi de meilleures performances contre
les multi-trajets. La figure 5.8 illustre bien cette remarque. On retrouve les différences nettes
entre les deux méthodes dues aux filtrages différents.

5.3.1 Probabilité de faux accrochage

On a vu que la présence d’un signal réfléchi s’ajoutant au signal direct cause une erreur sur
Iestimée du retard de propagation du signal. Si ’on conserve le schéma de traitement de signal
utilisé jusqu'’ici (recherche d’énergie, transition vers la poursuite, poursuite), il est raisonnable
de g’inquiéter quant au possible faux accrochages que peut entrainer cette erreur en fin de
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Multi-paths in closed loop BOC(10,5) - BPSK-like vs DSSB

Maximum multipath error (m)
o

BPSK-like

1 1 1 1 1 1 I
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90
Delay between direct and indirect paths (m)

Fia. 5.8 — Enveloppe d’erreur - BOC(10, 5) - technique DSSB et BPSK-like

période de transition. En effet, si 'erreur induite par un signal réfléchi sur la fonction de
discrimination BPSK-like (ou ESP) est largement supérieure a l’erreur induite sur la fonction
de discrimination BOC alors, il existe un risque d’accrochage sur un pic secondaire au passage
en phase de poursuite. Le risque est encore plus important si le signal réfléchi apparait ou
disparait entre la phase de transition et la phase de poursuite. En effet, si un signal réfléchi
est présent en transition, la fonction de discrimination des méthodes de levée d’ambiguité ne
passe plus & zéro en zéro, ce qui va induire un biais au niveau de la DLL en transition. Si
ce signal réfléchi disparait au passage en poursuite, la DLL qui fonctionne sur la fonction de
discrimination BOC classique en phase de poursuite ne présente pas de biais. Ainsi au passage
en poursuite, les deux fonctions de discrimination sont "déphasées". Le zéro de la fonction de
discrimination en transition ne correspond pas au zéro central de la fonction de discrimination
en poursuite. On peut alors au passage en poursuite s’asservir sur un pic secondaire de la
fonction de corrélation. Le phénomeéne est le méme si le signal réfléchi est absent en transition
et apparait soudainement en poursuite.

On calcule alors la probabilité de faux accrochage :

1 (x —m)?

V2mo,, exp( 202

Py; est la probabilité de faux accrochage du a la présence d'un signal réfléchi

o, est I’écart type d’erreur de code due au bruit

m est le biais du au signal réfléchi

Pe(x, m) est la distribution de l'erreur due au bruit et & la présence d’un signal réfléchi

+oo +oo
Py = Pr{lerreur > S|} = / Pe(x, m)dz = / Ydz  (5.13)
S S

S est le seuil de Perreur
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Les Figures 5.9, 5.10, 5.11, et 5.12 montrent les probabilités de faux accrochage pour un
seuil S = Tsc et 'influence de plusieurs paramétres : C'/Ny, a, type de BOC, et ’espacement

des correlateurs Early Late C'S. Remarquons que nous nous sommes donnés une marge impor-
tante en fixant le seuil S = ch, un faux accrochage interviendrait a priori pour une valeur de
seuil plus proche de TSC . En fixant le seuil & cette valeur de Tsc , on diminue considérablement
la probabilité d’erreur (Flgure 5.13). Les figures 5.9 4 5.12 pIesentent pour chaque parameétre

Y
deux courbes de la méme couleur car on a tracé a chaque fois les probabilités dans le cas d’un
signal réfléchi de phase relative nulle, et le cas d’un signal réfléchi de phase relative égale a 7

o False Lock Probability - BOC(10,5) - S = T_ /4 — Chip Spacing = 0.1 chip
10 T T T T T

C/N0 =25 dBHz

CINO =30 dBHz

—_ C/N, =35 dBHz
»‘ \
AR S —

“\ / “‘\ / \\
“ ,’/ | s/ \ \
\ / \

w0/ \\ [
- o / \
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|
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Delay between direct and indirect paths (m)

F1a. 5.9 — Probabilité de faux accrochage en poursuite - technique BPSK-like - BOC(10, 5) -
influence du C/Ny

En figure 5.9, on observe l'influence du C/Ny sur la probabilité de faux accrochage. Pour
C/Ng = 35dBH z, cette probabilité est trés faible, inférieure & 10~7. Pour C'/Ny = 25dBH z,
cette probabilité prend des valeurs plus importante, et est de lordre de 1072. Néanmoins,
C'/Ny = 25dBH z est valeur basse pour la poursuite des signaux, ce n’est pas le cas nominal

L'influence de 'amplitude relative du signal réfléchi est illustrée sur la figure 5.10. Comme
on pouvait s’y attendre, plus 'amplitude relative du signal réfléchi est forte, plus la probabilité
de faux accrochage est importante. On constate par ailleurs, que I’écart des probabilités entre
une amplitude relative de 0.5 et 0.25 et d’autant plus important que le C'// Ny est fort. En figure
5.11, on trace la probabilité de faux accrochage pour un BOC(10,5) et un BOC(14,2). On peut
noter que cette probabilité de faux accrochage augmente considérablement d’'un BOC(10,5) a

un BOC(14,2). Ceci s’explique par le fait que la fonction de corrélation du BOC(14,2) est plus
oscillante que la fonction de corrélation du BOC(10,5), et le rapport N/M du BOC(14,2) étant
plus grand que celui du BOC(10,5), la plage linéaire de capture de la fonction de discrimination
du BOC(14,2) en poursuite est beaucoup plus réduite. Ce qui explique une augmentation de la
probabilité de faux accrochage. Néanmoins, pour des valeurs de C'/Ny et de C'S couramment
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False Lock Probability - BOC(10,5) - S = TSC/4 - Chip Spacing = 0.1 chip
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F1a. 5.10 — Probabilité de faux accrochage en poursuite - technique BPSK-like - BOC(10, 5)
- influence de I'amplitude relative du signal réfléchi

False Lock Probability — S = TSC/4 — Chip Spacing = 0.1 chip
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F1a. 5.11 — Probabilité de faux accrochage en poursuite - BOC(10, 5) - influence du type de
BOC

rencontrées (C'/Ng > 30dBHz et C'S < 1/4), cette probabilité reste faible.
On étudie 'impact de l'espacement Early Late en transition sur la probabilité de faux
accrochage sur la figure 5.12. On peut constater tout d’abord la trés grande influence de
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False Lock Probability - BOC(10,5) - S = TSC/4
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F1G. 5.12 — Probabilité de faux accrochage en poursuite - BOC(10, 5) - influence de I’écarte-
ment de corrélateurs (en chips)

I'écartement des corrélateurs cette figure. En effet, pour des valeurs de C'S égales 4 1/2 ou 1/4
la probabilité de faux accrochage peut étre forte (jusqu’a 95%). C’est pourquoi il est nécessaire
de choisir un espacement de corrélateur faible. C'S = 0.1chip semble étre une valeur donnant
de trés bons résultats, d’autant que cette valeur minimise 1’écart type d’erreur due au bruit
pour le type de discriminateur choisi ici (Dot Product) en accord avec la deux méthodes ESP
(voir figure ?7 au chapitre 4 et discussion y afférent). En phase de transition, on pourra réduire
I’espacement de corrélateur jusqu’a cette valeur.

Enfin, sur la figure 5.13, on observe la différence entre un seuil a L3¢ et a L5, En fixant le

2 i
Ls¢ on diminue considérablement la probabilité d’erreur (Figure 5.13).

seuil & cette valeur de

En conclusion, bien qu’il ne soit pas inutile d’utiliser des techniques visant a réduire l’er-
reur due aux multi-trajets en phase de transition, pour des valeurs de C'/Ny supérieure a
25dBHz, et pour un espacement de corrélateur bien choisi (ici 0.1 chip), on peut considé-
rer que la probabilité de faux accrochage au passage en poursuite n’est pas particulierement
préoccupante.

5.4 Technique de lutte en phase de poursuite : optimisation de
la fonction de discrimination BOC

La fonction de discrimination est au centre de la procédure de poursuite des signaux au
sein de la boucle de code. En optimiser la forme est d’une importance capitale. En effet, les
performances de la boucle de code par rapport au bruit thermique et & I’erreur induite par la
présence de signaux réfléchis dépendent dans une large mesure de la forme de cette fonction.
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F1a. 5.13 — Probabilité de faux accrochage - BOC(10, 5)

C’est donc naturellement que ’on s’intéresse & générer une fonction de discrimination dont la
forme est quasi optimale. Un forme quasi optimale de la fonction de corrélation correspond a
une fonction dont la pente est non nulle sur un intervalle fixé autour de zéro et qui s’annule
en dehors de cet intervalle. Une illustration de cette fonction optimale est donnée en figure
5.4.3. La procédure d’optimisation est simplement la recherche d’une combinaison optimale
d’un certain nombre de corrélateurs placés le long de la fonction de corrélation.

5.4.1 Position du probléme

On va chercher ici & optimiser la forme de la fonction de discrimination afin d’avoir des
performances optimales vis & vis des multitrajets tout en gardant des performances accep-
tables vis & vis du bruit thermique. Cette philosophie a aussi été adoptée dans ’étude exposée
dans [Pan05|, bien que les développements analytiques et les hypothéses de départ de lopti-
misation numeérique (notamment sur la forme de la fonction idéale) ne soient pas les mémes.
Le modeéle choisi pour la fonction de discrimination est une combinaison linéaire des sorties
de corrélateurs :

N
D(AT) = aiR(AT — d;) (5.14)
=1

D(7) est la fonction de discrimination. R(7) est la fonction de corrélation. A7 est l'erreur
d’estimation du retard de propagation du signal. La fonction de discrimination est compléte-
ment déterminée par les positions des corrélateurs réglées par d; et par les poids «.
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5.4.2 Approche analytique

Soit R(7) la fonction de corrélation. Soit D(7) la fonction de discrimination. On cherche
D(7) telle que :
D(7) = [¢ * R](T) (5.15)

avec
N

B(t) =Y id(t — dy) (5.16)
i=1
0(t) représente un dirac dans l'espace temporel
Les trajets réfléchis induisent une erreur d’estimation du retard de code. Par nature, on sait
que les signaux réfléchis ont toujours un retard de propagation supérieur au signal direct.
On cherchera donc a optimiser la forme de la fonction de discrimination pour une erreur
d’estimation de retard de code AT uniquement sur Uintervalle défini par A7 > 0. On minimise :

+oo
D?(x)dx (5.17)
0
sous la contrainte D’(0) =1 (5.18)

La contrainte D'(0) = 1 correspond au fait que I'on cherche une fonction de discrimination
qui remplisse son role et qui permette de discriminer si le code local est en avance ou retard.
Ainsi, cette contrainte impose que le fonction soit nulle autour de zéro et que le discriminateur
est un certain gain.

L’équation 5.17 revient & minimiser :

+oo
/ n*(x).D*(x)dx (5.19)
sous la contrainte D’(0) =1 (5.20)

n(x) étant la fonction d’heaviside.
On peut transposer ce probléme d’optimisation sous contrainte dans le domaine fréquentiel
(on prend en compte un filtrage idéal de bande B). D’apreés le théoréme de Parseval on a :

+B/2 +B/2 i
/ D?(f)df sous la contrainte / £-D(Hdf = —46(f) (5.21)
—B/2 —B/2 27
On utilisera plutét comme contrainte sans perte de généralité :
+B/2
[ rbdr = s (522
—-B/2

On se raméne donc & un probléme classique de moindre carré. La solution est :
D(f) = f-B/2,8/2) (5.23)
Or d’apreés la transformée de Fourier de I’équation 5.16, on cherche D(f) sous la forme :
D(f) =®(f).S(f) S(f) étant la densité spectrale de puissance du signal considéré (5.24)

On cherche donc la fonction ®(f) telle que ﬁ(f) = ®(f).5(f) = fi—B/2.B/2-
En pratique on cherche une fonction se rapprochant de la fonction vérifiant ’équation 5.24.
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5.4.2.1 Signal BPSK

Prenons 'exemple d’un signal BPSK classique et supposant que le code d’étalement soit
suffisamment long. Le spectre de ce signal est :

Sepsk(f) = sinc2(7rf/fc) (5.25)
On choisit comme fonction D(f) :
D(f) = f.sin®(xf/fc) (5.26)

qui est proche de 'optimum. On a alors :
D(f) = B Swpsi(f)
d’olt
avec ®(f) = f>

On peut approximer ® par :

(f) = a

En effet, le développement limité de ®(f) (équation 5.31) a l'ordre 3 donne une fonction
proportionnelle a f3. On a alors finalement, par transformée de Fourier inverse :

sinief) _ sin(aef) (5.31)

€

O(t)=ald(t —€) —(t+¢€)] — [0(t — ae) — 0(t + ve)] (5.32)

On retrouve bien la position et les poids des quatre corrélateurs utilisés dans I’algorithme du
Double Delta pour a = 2.

Néanmoins, il est beaucoup plus difficile de trouver une expression de ®(f) satisfaisant
les équations 5.23 et 5.24 (ou méme une expression satisfaisant ces équations avec une bonne
approximation) pour des signaux BOC. On suivra alors dans ce cas une approche numérique
de I'optimisation.

5.4.3 Optimisation numérique

Lors de cette approche, on va fixer le nombre et la position des corrélateurs. On estime
ensuite les poids correspondants & ces corrélateurs numériquement en minimisant 'erreur
quadratique moyenne entre notre fonction de discrimination et une fonction idéale. On prend
comme fonction idéale, une fonction linéaire autour du point 0, s’annulant en 0. Il faut fixer
une plage de linéarité, plage d’accrochage. Cette fonction idéale s’annulant en dehors de cette
plage de capture pour minimiser 'effet vis & vis des multitrajets. Dans le cas présent, nous ef-
fectuerons la minimisation uniquement pour des valeurs d’erreur d’estimation de code positive
car c’est dans cet intervalle qu'un signal réfléchi aura un impact sur la fonction de discrimi-
nation.

Finalement, on cherche :

K /N ) 2
d; = ming, » (Z @ R(AT + d;) — D(An)> (5.33)

=1 \i=1
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La somme sur U'indice [ de 1 & K correspond & la discrétisation de I'intégrale en équation 5.17.
K correspond au support de la fonction de corrélation considéré ici comme égale a £+2 chip.
Cette optimisation est réalisée pour un signal BOC(10,5) de bande 30MHz.

Les courbes tracées figures 5.4.3 a 5.17 présentent les résultats pour une optimisation faite
par rapport au BOC(10,5).

S cunes - classic vs optimized discriminator designs

classica narrow correlator

— optimized discriminator

0.08L—
1 08 06 04 02 0 02 04 06 08 1

Delay received/local code (m)

Fi1a. 5.14 — Courbe de discrimination en S optimisée

La figure 77 présente le discriminateur quasi optimal en vert, la fonction de discrimination
Dot Product classique en bleu, et la fonction optimisée en rouge. La figure 5.4.3 donne la
distribution des corrélateurs et leur poids pour le fonction optimisée. La figure 5.16 donne
le résultat en terme d’enveloppe d’erreur en utilisant la fonction de discrimination optimisée
obtenue ici. Par rapport & un traitement classique en utilisant une fonction de discrimination
Dot Product, la fonction de discrimination optimisée conduit & une enveloppe d’erreur dont
I’amplitude est trés inférieure. Cette performance est encore plus nette sur la figure 5.17 qui
donne lerreur moyenne AWCBE (ce critére est introduit en [BG02| et décrit en détail dans le
paragraphe suivant). Comme cette procédure d’optimisation doit étre liée au compromis entre
erreur multitrajets et jitter de code, on a tracé en figure 5.18, I’écart type de ’erreur de retard
de code en poursuite en utilisant une fonction S optimisée. On constate que les performance
vis & vis du bruit ne sont pas trop dégradées. A 32dBHz, il y a une différence de 50 cm entre
le jitter de code résultant d’une utilisation d’une fonction Dot Product classique et le jitter
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Distribution of the correlators for the optimized S—curve
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FiG. 5.15 — Distribution des corrélateurs - résultat de 'optimisation pour une fonction de
discrimination BOC(10,5)

de code résultant d’une utilisation d’'une fonction optimisée. Ceci s’explique car on combine
plus de corrélateurs pour former la fonction de discrimination, ainsi, on rameéne plus de bruit
dans la boucle. Cette différence est largement compensée par le gain face aux multitrajets.
Les résultats dépendent dans une forte proportion de la bande passante du filtre de réception,
du nombre et de la position des corrélateurs utilisés.

Les courbes tracées figures 5.19 et 5.20 présentent les résultats pour une optimisation faite
par rapport au BOC(14,2).

5.5 EMET (Enhanced Multi-path Elimination Technology)

Cette technique (|[HRCRO06]) dérivée de la technique MET mais adaptée aux signaux BOC
tire pleinement partie de la forme particuliére de la fonction de corrélation des signaux BOC.
Ici une fonction de discrimination classique est utilisée pour poursuivre les signaux mais a
I’aide de corrélateurs supplémentaires judicieusement placés, on estime ’erreur induite par les
multitrajets et on va apporter des corrections & la boucle de code.

Cette technique sera analysée, on donnera des résultats de simulation et des élément de com-
paraison par rapport aux techniques existantes éprouvées.

La technique de lutte contre les multi trajets présentée ici est fortement inspirée de la technique
"Early/Late slope technique" présentée dans [TF94|, aussi appelée "Multipath Elimination
Technology" (MET™ ). Ici, une adaptation est faite en généralisant celle ci afin d’exploiter
pleinement le potentiel offert par la forme particuliére oscillante de la fonction de corrélation



118 CHAPITRE 5. ANALYSE MULTITRAJETS

Multi-paths in closed loop BOC(10,5)

classical narrow correlator

— optimized discriminator | |

,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,

Maximum multipath error (m)

Delay between direct and indirect paths (m)

Fia. 5.16 — Enveloppe d’erreur due aux multitrajets obtenue en utilisant une fonction S
optimisée - BOC(10,5)

des signaux BOC. On met en place pour cela une boucle de code & base de multi-corrélateurs.
Les corrélateurs mis en place sont positionnés au niveau de différents pics judicieusement
choisis de la fonction de corrélation. Ils fournissent une information directement liée & la dé-
formation de ces pics lorsque des signaux réfléchis sont présents. Ces informations recueillies,
elles sont ensuite combinées afin de calculer une correction & appliquer sur la valeur de pseudo-
distance. Nous allons voir dans ce qui suit que I'amélioration des performances en terme de
rejection des multi-trajets est trés importante.

TT™ gera présentée, puis notre technique appelée

Dans un premier temps, la technique ME
EELS pour Enhanced Early /Late Slope technique, sera décrite et comparée aux résultats de
la méthode classique. Cette méthode a de plus été implantée dans un simulateur de réception

logiciel, et des résultats de simulation seront présentés.

5.5.1 Modéle de signal

Le modéle de signal recu au niveau du récepteur utilisé est donné ci-dessous. Un seul trajet
réfléchi affectant le signal direct est considéré présent. L’enveloppe complexe du signal passe
bas équivalent a ’expression suivante :
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F1a. 5.17 — Erreur moyenne due aux multitrajets obtenue en utilisant une fonction S optimisée
- BOC(10,5)

r(t) = V2Cc(t — 7)sc(t — T)el® (5.34)
+ V20 ¢(t — T — Ty)sc(t — T — T ) 2?0 9 Lon(t)

ot C la puissance du signal, ¢(t) est le code d’étalement, sc(t) est la sous porteuse BOC,
est le temps de propagation. au,, ¢m, Tm sont respectivement 'amplitude relative, la phase
relative et le retard relatif du signal réflechi, n(t) est le bruit additif gaussien.

En présence d’un signal réfléchi, les signaux en sortie de corrélateurs ont D'expression
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Standard Deviation of the code tracking error - 1 Hz DLL
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FiG. 5.18 — Ecart type de l'erreur de retard de code en poursuite en utilisant une fonction S
optimisée - BOC(10,5)

suivante (aprés normalisation par la puissance du signal grace a 'utilisation d’une CAG) :

I(tq) = Rpoc(er)sinc(mAf1},) cos(eg)
+ amRpoc(er + Tm)sine(m A finTy) cos(eg,,) + ni(tq)
Q(ta) = Rpoc(er)sinc(nAfT,)sin(eg)
+ amRpoc(er + Tm)sinc(mA fr, T)) sin(eg,,) + no(tq) (5.35)

ol ¢ est ’erreur de poursuite de phase du signal direct, €¢,,, est I’erreur de poursuite de phase
du signal réfléchi, Af est 'erreur Doppler sur le signal direct, et Af,, est U'erreur Doppler
commise sur le signal réfléchi.

Comme cela a été présenté au paragraphe dédié au phénomeéne de multi-trajets, la présence
d’un signal réfléchi & U'entrée du récepteur se traduit au sein du récepteur par 'addition a la



5.5. EMET 121

Multi-path error enveloppe — Optimized S—curve — BOC(14,2) — Bandwidth B,, =32 MHz
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Fig. 5.19 — Enveloppe d’erreur due aux multitrajets obtenue en utilisant une fonction S
optimisée - BOC(14,2)

Average Worst Case Bias Error — Optimized S—curve — BOC(14,2) - Bandwidth B\N =32 MHz
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F1a. 5.20 — Erreur moyenne due aux multitrajets obtenue en utilisant une fonction S optimisée
- BOC(14,2)

fonction de corrélation du signal direct d’une version translatée en temps et atténuée de cette
méme fonction de corrélation. Il en résulte un biais résiduel lors de la poursuite du signal (ce
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Fic. 5.21 — Fonction de corrélation en présence et absence de multitrajets

biais se retrouve sur la fonction de discrimination). Les pires cas se retrouvent lorsque le signal
réfléchi est en phase ou en quadrature de phase avec le signal direct, i.e quand €9 — €g,,, = 0
oucg — gy = .
Sur la figure 5.21, la fonction de corrélation, Rpoc(er) (en bleu) pour un signal BOC(10,5)
a été tracée ainsi que Rpoc(er + Tm) (en vert) et I'addition des deux (en rouge). Dans ce
cas, auy, = 0.5 et g — €g,,, = 0. La distortion de la fonction de corrélation composite apparait
de fagon trés nette. Sur la figure 5.22, la fonction de discrimination du signal (discriminateur
dot product) a été tracée en absence et en présence de multitrajets. La distortion est évidente
dans le dernier cas. Dans ce cas, cette fonction de discrimination ne passe plus par le point
(0,0), ce qui conduit & un biais résiduel en poursuite des signaux (zoom en Figure 5.22(b)).
Nous allons dans ce qui suit présenter la technique EELS, mais tout d’abord nous rappel-

lons dans le paragraphe suivant la technique classique ELS.

5.5.2 Technique classique ELS pour signaux BPSK

Le concept général de la technique ELS est de déterminer la pente de chaque coté du pic
central de la fonction de corrélation du signal. Ce principe est illustré en figure 5.23. On peut
remarquer que le pic central de corrélation est arrondi du fait de effet du filtrage et déformé

du fait de la présence d’un signal réflechi.
Les pentes dénotées a; et ae de chaque coté du pic sont calculées grace & un jeu de 4

corrélateurs : (y1,y2,ys3,ys). L’abscisse de Uintersection des deux droites est la correction a
apporter en sortie de discriminateur & la boucle de code afin de réduire lerreur due a la

présence du signal réfléchi. On a :

d
—Yy2+5(ar +a
_ oyt s(antar) (5.36)
ap — az

Cm
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Fia. 5.23 — Principe de base de I'ELS - fonction de corrélation d’un signal BPSK

Cette technique trés simple et n’utilisant que trés peu de ressources calculatoires est trés ef-
ficace, et a déja montré ses performances vis a vis de la réduction de 'erreur d’estimation
de retard de code en présence de multitrajets pour des signaux BPSK de type L1 C/A. (cf.
[TF94]).

Il est important de souligner que dans certains cas, la technique ELS est équivalente & ['utilisa-
tion d’un discriminateur de type Double Delta . La figure 5.24 montre la fonction de corrélation
d’un signal BPSK déformée par la présence d’un signal réfléchi ayant pour amplitude relative
0.5 et comme retard relatif 0.5 chip. Comme précédemment, (y1,y2,ys3,ys) représentent les
quatres corrélateurs mis en place afin de calculer la correction ELS a apporter a la DLL. Ci

dessous, on donne les équations des droites affines Ay et As.
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Fic. 5.24 — Principe ELS

Y1T3 — Ysxi

Ayiy=Aiz+ (5.37)
3 — I
To — Yo
Ag:y= Agx + Y42 — YaL4
T9 — T4
Ensuite, on calcule la correction & apporter & la DLL :
1 Y4To — Y2T4  Y1T3 — Y3T1
= — 5.38
bm Ay — Ay | w2 — 14 T3 — T1 (5.38)
Si les corrélateurs sont positionnés tels que : o —x4 = x3—21 =d et que: T9 = —x1 = 214 =
—2x3 = 2u, alors, on a :
Gn = = [ — 2) — 2(5 — o) (5.39)

Et, on obtient finalement en équation 5.39 I'expression typique d’une combinaison de corréla-
teurs Double Delta.

5.5.3 Technique EELS pour les signaux BOC

Le principe de base dans ’évolution de la technique ELS, appelée EELS pour Enhanced
ELS, est I'exploitation de la forme particuliére de la fonction de corrélation du signal BOC. En
effet, comme cela a été explicité dans les paragraphes précédents, la fonction d’autocorrélation
du signal BOC présente une forme oscillante comportant plusieurs pics positifs et négatifs
dans un chip. Ainsi, la technique ELS peut étre généralisée et appliquée a plusieurs pics de la
fonction de corrélation BOC. Les pentes des deux cotés de ces pics sont déterminées. L’abscisse
de 'intersection des deux droites affines formée par deux points (deux corrélateurs) de chaque
coté d’un pic de la fonction de corrélation est calculée. Ainsi, une correction associée a chaque
pic est obtenue. Chaque valeur de correction sur chaque pic doit étre soustraite de la valeur



5.5. EMET 125

théorique de I'emplacement du pic correspondant par rapport a la valeur de retard zéro. Par
exemple, si Ty est la période de la sous porteuse BOC, le premier pic de corrélation est a
Pabscisse Tsc/2, et le second & Ts.. Ainsi, la correction multitrajet calculée sur le premier pic
de corrélation doit elle méme étre corrigée de Ts./2, et la seconde correction calculée sur le
second pic de corrélation doit étre corrigée de Ts..

La correction finale utilisée pour corriger l'estimation de retard de propagation du signal
direct est au final une combinaison linéaire de toutes les corrections calculées sur chaque pic
(cf. équation 5.40).

N—-1 L
Cm = Z Qg (ka - 2‘Tsc> (540)

k=0

N est le nombre de pics de la fonction de corrélation sur lesquels on va calculer une correction.
Ce nombre peut étre égal au nombre de pics apparaissant sur la fonction de corrélation BOC
ou inférieur. Le principe de la technique est illustré par la figure 5.25.

=== Direct path
reflected path
— composite CF

s

;

1 | I | 1

0’ 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2
Delay local codefreceived code (in chips)

F1a. 5.25 — Principe de base de la technique EELS - fonction de corrélation BOC(10,5)

Il est important de remarquer que les signaux réfléchis arrivent dans tous les cas en retard
par rapport au signal direct. Ainsi, la partie droite (signaux en retard) de la fonction de
corrélation des signaux est davantage déformée que la partie gauche (signaux en avance). En
conséquence, les corrections EELS seront calculées uniquement & partir des pics de corrélations
a droite du pic central.
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La deuxiéme remarque concerne l'augmentation du nombre de corrélateurs nécessaires,
quatre par pic de corrélations. La charge de calcul est alors augmentée.

5.5.4 Résultats théoriques

Afin d’évaluer les performances de la technique EELS lors d’une poursuite de signaux,
deux critéres ont été pris en compte. D’une part, 'enveloppe d’erreur des multitrajets, qui est
une quantité typiquement utilisée pour évaluer les effets de multitrajets spéculaires. D’autre
part un critére d’évaluation moins classique introduit dans [TARHO05] et appele RAWMEE
(Running Average of Weighted Multipath Error Enveloppe) calculé a partir d’une moyenne
de valeurs d’enveloppes d’erreur pondérées. Cette quantité fournit un critére pertinent et plus
proche de la réalité afin de décrire 'effet des multitrajets sur ’erreur d’estimation du retard de
propagation du signal direct. De plus amples détails sont fournis dans le paragraphe suivant.
Deux types de signaux ont été pris en compte ici, BOC(1,1) et BOC(10,5). Trois techniques
de lutte contre les multitrajets ont été prises en compte : la technique Narrow Correlator™
en utilisant un discriminateur de type Dot-Product, la technique classique ELS et la technique
généralisée EELS.

5.5.4.1 Enveloppe d’erreur Multitrajets

Le criteére classique d’évaluation de l'impact des multitrajets est ’enveloppe d’erreur. Pour
la calculer, on suppose qu’'un seul signal réfléchi est présent avec une amplitude relative fixée
(généralement égale & 0.5 en pire cas). Le biais induit pas ce signal réfléchi est évalué pour
chaque retard relatif entre 0 et 1.5 chip (un signal réfléchi présentant un retard relatif supérieur
a 1.5 chip est naturellement filtré) et pour les déphasages relatifs 0 et ™ qui sont le pire cas.
L’enveloppe d’erreur pour un signal BOC(1,1) a été tracée sur la figure 5.26. La correction
ELS est ici calculée en utilisant uniquement le pic central. La correction EELS a été calculée
en utilisant ici le pic central et le premier pic secondaire & droite du pic central de la fonction
de corrélation. Ces deux courbes ont été comparées au résultat obtenu en utilisant un discrimi-
nateur simple de type Narrow Correlator Dot Product avec un écartement Avance-Retard égal
2 0.1 chip. On peut constater immédiatement que la technique ELS apporte une amélioration,
mais que la généralisation EELS offre des performances encore supérieures.

La figure 5.27 montre ’enveloppe d’erreur évaluée pour un signal BOC(10,5). I’amélio-
ration apportée par la technique EELS comparée a la technique classique ELS apparait ici
encore plus clairement (zoom en figure 5.27(b)). Dans ce cas, trois pics secondaires ont été
pris en compte afin de calculer la correction EELS, exactement comme sur la figure 5.25.
La combinaison linéaire des trois corrections calculées sur les trois pics est ici simplement la
moyenne.

5.5.4.2 Evaluation de ’erreur moyenne

Comme cela a été introduit précédemment, une maniére plus proche de la réalité d’évalua-
tion de l'erreur induite par les multitrajets est décrite dans [TARHO5] : c¢’est le calcul du critére
RAWMEE (Running Average of Weighted Multipath Error Envelope) ou moyenne pondérée
d’enveloppe d’erreur. Ce critére fait appel & la notion de distribution des retards des signaux
réfléchis. Cette distribution est utilisée pour pondérer les enveloppes d’erreur couramment
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Multipath error envelope — BOC(1,1)
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F1G. 5.27 — Enveloppes d’erreur multitrajets - BOC(10,5)

utilisées afin de produire une courbe d’erreur moyenne. L’expression de la moyenne pondérée
d’enveloppe d’erreur est donnée en équation 5.41 :

1 0
V) = 35 [ [€ou-o)] + 0, (W] PN (5.41)

ot &y, —0(A) est la partie en phase de I’enveloppe d’erreur, &4, —~ () est la partie en quadrature
de phase de I’enveloppe d’erreur.
La distribution des retards des signaux réfléchis a ’expression suivante :

ag -z

D(r) = e (5.42)

70
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g est le retard relatif du trajet réflechi. 79 est une valeur typique de retard relatif correspon-
dant & un environnement particulier (rural,urbain, suburbain...).
Cette distribution est normalisée par D(7 = 0), de sorte que :

T

P(r)=e ™ (5.43)
Lorsqu’on utilise cette quantité RAWMEE, une bonne performance (liée & une technique
de TS ou & un signal en particulier) est caractérisée par une valeur maximale faible et une
décroissance rapide vers zéro. Il est & noter que d’apreés cette courbe, on obtient immédiatement
I’erreur moyenne due aux multitrajets en lisant directement ’ordonnée a un retard particulier
Tm. La valeur obtenue est bien I'erreur moyenne due aux multitrajets résultant de la présence
de signaux réfléchis dont le retard relatif est compris entre 7 = 0 et 7 = 7.

Running average of weighted multipath error envelopes — BOC(1,1) — urban environment
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Fic. 5.28 - RAWMEE - BOC(1,1)

Les figures 5.28 et 5.29 montre la RAWNEE respectivement pour le signal BOC(1,1) et

pour le BOC(10,5). Dans ce cas, le délai caractéristique 7o en équation 5.43 a été choisi égal
a blm qui est une valeur typique pour un environnement urbain , et I’amplitude relative du
signal réfléchi a été choisie égal a 0.5 afin de calculer les enveloppes d’erreur.
La comparaison entre les techniques de lutte contre les multitrajets est rendue plus simple
grace a ce critére. La performance de la technique EELS apparait trés nettement supérieure
a celle des autres techniques. On remarque aussi que amélioration apportée par 'EELS est
importante aussi bien pour un signal BOC(1,1) que pour un signal BOC(10,5). Pour un signal
BOC(1,1), 'erreur multitrajets est environ divisée par 3 pour des signaux réfléchis dont le
retard relatif est faible, et divisé par 10 pour des signaux réfléchis dont le retard relatif est
important. Pour un signal BOC(10,5), l’erreur multitrajets est environ divisée par 15 pour des
signaux réfléchis dont le retard relatif est faible, et divisé par 22 pour des signaux réfléchis
dont le retard relatif est important.
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Running average of weighted multipath error envelopes — BOC(10,5) — urban environment
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5.5.5 Résultats de simulation

Afin d’évaluer la technique présentée dans ce chapitre dans une situation de poursuite de
signaux de navigation plus proche de la réalité, celle ci a été implantée dans un simulateur de
récepteur de signaux GNSS. Ce simulateur développé sous Simulink et enrichi tout au long de
ce travail de these inclut des fonctions Matlab pour le traitement séquentiel. Ce modéle est
construit selon une architecture modulaire. Il est en grande partie configurable et parfaitement
adapté au traitement des signaux GNSS de tous types et en particulier au traitement non
ambigu des signaux de type BOC.

Sur les figures 5.30 et 5.31, sont tracés les résultats de simulation pour la technique classique
ELS et pour la technique améliorée EELS. Sur ces figures, on a tracé I’erreur de poursuite de
code en régime établi en fonction du temps. Pour ces simulations, un seul signal réfléchi a été
pris en compte avec une amplitude relative de 0.5, un retard relatif de 10m, et un Doppler
relatif égal & 1Hz. Le signal de navigation utilisé est de type BOC(10,5) sans donnée. La
bande du filtre de téte de HF est égale & 30M H z, ce qui correspond & la bande des deux lobes
principaux du BOC(10,5).

On suppose que le porteur ne présente pas d’accélération, et qu’il se meut avec une vitesse égale
4 40m/s. Le rapport N% est fixé & 34dBH z et le temps d’intégration a 20ms en poursuite (mise
a jour 50 Hz). La combinaison linéaire utilisée pour calculer la correction EELS & apporter a
la DLL est comme dans le paragraphe précédent la moyenne des corrections calculées sur les
trois pics de corrélation du coté droit du pic central.

Il apparait de facon trés nette sur ces figures que la technique EELS apporte une amé-
lioration en terme d’erreur d’estimation de code par rapport a la technique de base ELS. Le
biais résiduel induit par la présence du signal réfléchi est grandement réduit. Ces résultats
concordent avec les résultats théoriques.



130 CHAPITRE 5. ANALYSE MULTITRAJETS

Code pseudo range error — ELS technique - BOC(10,5)
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FiG. 5.30 — Résultats de simulation - erreur de retard de code en poursuite - technique ELS

Code pseudo range error — Enhanced ELS technique - BOC(10,5)
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Fia. 5.31 — Résultats de simulation - erreur de retard de code en poursuite - technique EELS

Afin de comparer ces techniques de lutte contre les multitrajets par rapport a leurs per-
formances en présence de bruit thermique, I’écart type de 'erreur d’estimation de retard de
code en poursuite a été évaluée et tracée en figure 5.32. On peut constater qu’a faible C'/ Ny,
la technique ELS présente une meilleur précision face au bruit. Ceci peut étre expliqué par le
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Performance regarding the noise — Standard Deviation of the code tracking error - BOC(10,5)
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FiG. 5.32 — Résultats de simulation - comparaison des techniques - écart type de 'erreur de
retard de code en poursuite

fait que pour la technique améliorée EELS, un plus grand nombre de corrélateurs sont impli-
qués dans le processus et plus de bruit est ramené dans la boucle lors de la combinaison des
corrélateurs pour le calcul de la correction.

Néanmoins, pour des valeurs de C'/Ny raisonnables, les deux techniques ont les mémes per-
formances au regard du bruit.

5.5.6 Conclusion

Dans cette partie, une étude approfondie de 'impact des multitrajets sur le traitement des
signaux BOC est présentée.
Tout d’abord, 'impact des multitrajets en transition vers la poursuite a été analysée. Il a été
mis en évidence que la probabilité de faux accrochage au sortir de la phase de transition est
faible si I'on choisit un espacement de corrélateur précis.
Ensuite,une optimisation de la forme de la fonction de discrimination vis & vis de ’erreur
multitrajets induite a été présentée. Le discriminateur obtenu, nécessitant I’emploi de multi-
corrélateurs, offre des résultats en terme d’erreur multitrajets bien supérieurs & ceux obtenus
lorsqu’on utilise un discriminateur classique. Le jitter de code s’en trouve augmenté mais le
gain vis & vis de 'erreur multitrajets compense cette dégradation.
Enfin, une technique de lutte contre les multitrajets abordant la probléme d’une autre facon
est proposée et analysée. Cette technique met en oeuvre une DLL classique & laquelle on va
apporter des corrections calculées par combinaison de corrélateurs. Cette technique basée sur
une idée simple, appelée EELS, spécifique aux signaux BOC, permet de réduire de fagon trés
importante 'erreur induite par la présence de multitrajets, et d’atteindre de bien meilleures
performances en terme de précision. Pour un signal réfléchi présentant un retard relatif trés
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faible, 'erreur induite par les multitrajets est divisé par trois. Pour un signal réfléchi pré-
sentant un retard relatif important, erreur induite par les multitrajets est divisé par dix.
L’erreur induite par le bruit thermique est légérement supérieure avec cette technique mais
I’amélioration apportée au regard des multitrajets est suffisamment importante pour faire pré-
férer 'utilisation de cette technique lors du compromis a faire entre précision face au bruit et
résistance face aux multitrajets. Par ailleurs, le nombre de corrélateurs mis en jeu, bien que
raisonnable, est plus grand que pour une DLL classique. Néanmoins, on peut envisager un
systeme fonctionnant avec un seuil sur la correction EELS calculée. Lorsque cette correction
devient trés faible et passe en dessous du seuil, on peut considérer que les multitrajets ont
un effet négligeable, et on bascule en DLL classique. On peut économiser ainsi des ressources
calculatoires.
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Il est prévu que les systémes de navigation par satellite soient utilisés de fagon croissante
dans les années & venir pour des applications nombreuses et variées. Certaines applications,
comme le positionnement indoor par exemple, pour faire face & des contraintes particuliéres
(masquage des signaux, faible puissance, phénomeéne multitrajets importants, interférences...),
devront faire usage de techniques de traitement de signal élaborées. Néanmoins afin de garan-
tir une obsolescence la plus tardive possible du systéme GALILEQ, lors de sa définition, un
effort d’optimisation des signaux trés important est effectué afin de garantir une trés bonne
performance intrinseque au signal.

L’utilisation des signaux BOC et AItBOC fait partie de cette recherche de signaux les plus
efficaces possibles, apportant des performances de navigation supérieures et une solution aux
problémes de partage de la bande spectrale. Récemment des recherches ont été effectuées sur
des formes d’ondes possibles pour des signaux de navigation. La modulation BCS (Binary
Coded Symbol) par exemple semble présenter une grande flexibilité d’utilisation et de tres
bonnes performances (cf. [HTB04|, [HBS05]).

Les signaux analysés dans ce chapitre sont des candidats potentiels & 1’election du signal civil
GALILEO L1 OS (cf. [HARR'05], [HARW™06]). Ce sont des signaux composites, combi-
naison linéaire d’un signal BOC(N,M) et d’un signal BCS, ou d’un signal BOC(N1,M1) et
d’un deuxiéme signal BOC(N2,M2). On peut aussi trouver dans la littérature une modulation

133



134 CHAPITRE 6. SOUS-MODULATIONS COMPOSITES

nommée TMBOC faisant usage de deux signaux BOC(1,1) et BOC(6,1) multiplexés temporel-
lement. Ce type de modulation développée dans le cadre de cette optimisation ([HARW™06]),
est sérieusement envisagé pour le signal L1C du systéme GPS modernisé ([SYS06al). Ce type
de modulation multiplexée temporellement ne sera pas étudié plus en détails dans ce chapitre.
Ce chapitre présente une étude des signaux CBCS et CBOC. Leur performances en phase
d’acquisition et de poursuite seront analysés ainsi que leur resistance aux multitrajets. Ces
performances seront comparées a celles obtenues pour les signaux BOC classiques, en parti-
culier le signal BOC(1,1) jusqu’ici retenu pour le service OS sur L1. Par ailleurs, étant donné
les caractéristiques de ces signaux composites, il est communément admis que les récepteurs
haute précision traiteront les deux composantes des signaux composites, et que les récepteurs
bas coit ne traiteront que la composante BOC(1,1). Il est donc nécessaire d’évaluer les dé-
gradations apportées par le fait de traiter ces signaux composites CBOC ou CBCS comme si
c’étaient des BOC(1,1). Le probléme de I'acquisition non ambigué de ces signaux sera aussi
abordé au travers de l'adaptation des techniques présentées plus en amont pour les signaux
BOC aux signaux composites. De plus, une technique de levée d’ambiguité spécifique aux
signaux BOC de type BOC(N,N), ou parfois appelée code Manchester, est introduite et ana-
lysée. On verra que cette technique présente de trés bonnes performances vis & vis de la lutte
contre les multitrajets et s’adapte parfaitement aux signaux composites.

6.1 Description des signaux composites

On décrit briévement ici la modulation CBOC et la modulation CBCS.

6.1.1 Signal CBCS

La modulation CBCS (Composite Binary Coded Symbol) représente la combinaison li-
néaire d’un signal BOC(1,1) et d’un signal BCS([ak],1) ([HARR™05]). Son expression géréique
est la suivante :

scpes(t) = a.BOC(1,1) + 8.BCS([ak], 1) (6.1)

[ak] représente la séquence de symbole définissant le signal BCS.
« et 3 sont les coefficient qui définissent la puissance répartie sur chaque composante. On note
que o? + % = 1.
Le signal BCS indtroduit dans [HTB04] est une généralisation des signaux BPSK et BOC(N,M)
pour 2.% pair. En fait, signaux BPSk et BOC sont des cas particuliers de la modulation BCS.
Ce signal est généré en utilisant une technique d’étalement de spectre par séquence directe
(DSSS) :

j=00 k=N-1

z(t) = > ¢p(t—jTc) et p(t) = arpre N (t — k.T¢) (6.2)

j=—00 k=0
ci, est la séquence de code PRN
Tc est la durée d’une bribe de code
P1e/N st une fonction rectangle de durée T /N
agest la séquence définissant la forme d’onde p(t)
La notation générale de la modulation CBCS est CBCS({ak}r=1.,,n2,%), {ak}r=1., est la
séquence BOS utilisée, la fréquence du code est fo = n x 1.023 MHz et % représente le ratio
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entre puissance de la composante BCS et puissance du signal total. L’amplitude de la seconde
composante BCS est plus faible que "amplitude de la composante BOC(1,1) afin de rester
plus proche du signal baseline BOC(1,1).

6.1.2 Signal CBOC

La modulation CBOC (Composite BOC) est la combinaison linéaire d’un signal BOC(1,1)
et d’un second signal BOC(N,M). Son expression est donnée par :

scpoc(t) = a.BOC(1,1) + 8.BOC(N, M) (6.3)

« et (3 sont les coefficient qui définissent la puissance répartie sur chaque composante. On note
que o’ + 3 =1

les fréquences de sous porteuse de la seconde composante BOC et du code sont définies par
les parametres IV et M tels que : fg, = N x 1.023 MHz et fo = M * 1.023 MHz.

La notation générale de la modulation CBOC est CBOC(N,M,%) ou % représente le ratio
entre puissance de la seconde composante BOC et puissance du signal total. Comme pour
le signal CBCS, l'amplitude de la seconde composante BOC est plus faible que "amplitude
de la composante BOC(1,1) afin de rester plus proche du signal baseline BOC(1,1). [HBS05|,
[HARR™05], [HARWT06]

6.2 Acquisition directe des signaux composites

Au sein de ce paragraphe sont présentées les performances en phase de recherche d’énergie

des signaux composites. L’acquisition directe de ces signaux par rapport & celle du signal
BOC(1,1) est analysée. Des techniques de recherche d’énergie non ambigiie sont proposées et
évaluées.
Deux scénarios ont été pris en compte. Dans le premier, on considére que le signal recu est le
signal optimisé (CBCS ou CBOC) et que le signal de référence généré localement est un signal
BOC(1,1). Dans le second cas, le signal recu est le signal optimisé et le signal de référence
généré localement est le méme signal optimisé utilisant le méme forme d’onde (CBCS ou
CBOC).

Sur la figure 6.1, la fonction d’autocorrélation du signal BOC(1,1), du signal CBOC(6,1),
du signal CBCS ainsi que les fonctions d’intercorrélation entre le CBOC et le signal BOC(1,1)
et entre le CBCS et le signal BOC(1,1) ont été tracées. Comme cela était attendu, on observe
une perte d’amplitude de la fonction d’intercorrélation lorsqu’on corréle un signal optimisé
composite avec un BOC(1,1). En effet, on retrouve la puissance de la composante BOC(1,1)du
signal tandis que la puissance de la deuxiéme composante, BOC(6,1) ou BCS, est perdue. Cette
observation simple est soulignée lorsqu’on compare en Figure 6.2 les probabilités de détection
et en Figure 6.3, les temps moyens d’acquisition. Pour cette simulation, un code de longueur
4092 et un temps d’intégration cohérent de 4ms ont été utilisés. La bande passante des signaux
BOC(1,1), CBC et CBOC est respectivement de 8 MHz, 12 MHz et 14 MHz. On peut noter
principalement que lorsqu’au niveau du récepteur on corréle le signal regu par une réplique
locale de ce signal, les performances d’acquisition sont les mémes pour les trois signaux.
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Autocorrelation and Crosscorrelation functions
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Fi1G. 6.1 — Fonctions d’autocorrelation et de cross-correlation
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F1a. 6.2 — Probabilité de détection - comparaison du BOC(1,1) avec les signaux optimisés

Cependant, lorsqu’on corréle les signaux optimisés par un signal BOC(1,1) (acquisition
"BOC-like"), une dégradation est présente. “Cette dégradation correspond en valeur a la
perte en amplitude notée sur la fonction de corrélation en Figure 6.1. La dégradation maximale
observée sur la probabilité de détection lorsqu’on acquiert un signal optimisé en utilisant une
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réplique locale BOC(1,1) est inférieure a 0.8 dB.

Mean Acquisition Time - Tp=4ms - K=2
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F1a. 6.3 — Temps Moyen d’Acquisition - comparaison du BOC(1,1) avec les signaux optimisés

6.2.1 Acquisition non ambigué

Les signaux utilisant la sous modulation BOC, sont plus complexes & acquérir que les
signaux utilisant une modulation classique BPSK. Ceci est du en grande partie & la forme
oscillante de la fonction d’autocorrélation de ce type de signal. Cette problématique a déja
été abordée longuement dans le présent document. Plusieurs techniques de lever d’ambiguité
ont été proposées ([HRRCO04]). Dans ce chapitre, nous voyons comment les deux techniques
BPSK-like et SubCarrier Phase Cancellation (SCPC) peuvent étre utilisées pour des signaux
composites. Leur performances sur ces signaux est comparées a celles obtenues avec un signal
BOC(1,1). De plus, une version de ces techniques adaptée aux signaux composite est présentée.

En effet, étant donné que les signaux optimisés composites sont la superposition d’un signal
BOC(1,1) et d’un second signal (BOC(6,1) ou BCS), les techniques de corrélations BPSK-like
ou SCPC peuvent étre employées doublement. Deux systémes de corrélation sont alors mis
en place : un pour le signal BOC(1,1) et un pour la seconde partie de la sous modulation.
Ainsi, quatre voies de corrélation sont utilisées et la sortie de ces quatres voies sont combinées.
L’avantage de ces techniques adaptées aux signaux optimisés est de tirer partie de la puissance
significative mise sur la partie additive (BOC(6,1) ou BCS). L’inconvénient de ces techniques
est bien sir le doublement du nombre de corrélateurs.

Sur la Figure 6.4 est représenté le schéma de principe illustrant ces deux techniques (seule
la partie voie I est représentée a des fins simplificatrices.)

Dans le cas de la technique SCPC, les signaux en présence sont :
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Correlator channel
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FiG. 6.4 — Schéma du récepteur pour la technique dual SCPC

rri(t) = c(t).sci(t)

rQ1(t) c(t).sc1(t — Tse, /4)

rra(t) = c(t).sca(t) (6.4)
(t) (t).sca(

c(t) est le code PRN
sci(t) est le signal de sous porteuse BOC(1,1)
sco(t) est le signal de sous porteuse du second composant du signal composite
Tscy, Tse, sont les périodes respectivement associées aux signaux scy(t),sca(t).

I faut remarquer que les signaux CBCS sont une combinaison linéaire d’'un BOC(1,1) et
d’un signal BCS. Les signaux BCS n’étant pas a priori périodiques, on ne peut utiliser de si-
gnaux en quadrature rga(t). Néanmoins, et heureusement, le signal BCS choisi en [HARR™T05]
est trés proche d’'un signal BOC(5,1). Ainsi pour le signal en quadrature sca(t — Tsc,/4), un
signal BOC(5,1) sera utilisé. On verra par la suite que les pertes dues a cet artifice sont trés
faibles.

Le principe est le méme pour la technique BPSK-like duale, excepté que les signaux sont
alors :

rgi(t) = c(t).e_j%f”lt

rri(t) c(t).el? ™ sent

ra(t) c(t).e 92 sert (6.5)
rra(t) = c(t).e?? et

Les fonction d’énergie lorsqu’on combine les quatres voies de corrélation sont tracées en Figure
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6.5 et Figure 6.6, respectivement pour le signal CBCS et le signal CBOC. 1l est important de
remarquer que grace a ces techniques de lever d’ambiguité, la fonction d’énergie reconstruite
ne s’annule plus dans intervalle [T, T¢]. De plus, la fonction d’énergie obtenue exhibe un
pic central beaucoup plus large que la fonction d’autocorrelation au carré du signal CBOC
ou CBCS (courbes en bleue sur les Figure 6.5 et Figure 6.6). Ceci permet une acquisition
plus aisée étant donné que 'on peut diminuer le pas temporel de recherche du retard de code
du signal. Le temps d’acquisition en est significativement diminué. On peut aussi observer

Squared normalized correlation functions - CBCS signal

CBCS squared ACF
BPSK-like

dual BPSK-like
SCPC
dual SCPC

i i i i

i i i i i i
-1 08 -06 04 02 0 02 04 06 08 1
Delay received signal/local signal (chip)

Fic. 6.5 — Fonctions de corrélations normalisées - signal CBCS

sur ces figures que I’énergie composite présente une forme plus arrondie lorsqu’on utilise la
technique BPSK-like que lorsqu’on utilise la technique SCPC. De plus, la fonction d’énergie
obtenue grace au BPSK-like ne présente aucun "replat". Néanmoins, et cela a une importance
plus grande encore en acquisition, la fonction d’énergie obtenue grace & la technique SCPC
a une amplitude plus grande que celle obtenue grace a la technique BPSK-like. En utilisant
la technique dual SCPC, on remarque méme que 'amplitude obtenue est quasiment celle de
la fonction d’autocorrélation au carré. Enfin, on verifie qu’en utilisant les techniques duales
SCPC et BPSK-like les fonctions d’énergie reconstruites ont une amplitude significativement
plus importante qu’en utilisant les techniques de lever d’ambiguité SCPC et BPSK-like non
adaptées. Cette différence d’amplitude correspond bien & la puissance mise sur le second signal
des signaux composites.

Sur les Figures 6.7 et 6.8, sont tracées les probabilité de détection et le temps moyen
d’acquisition pour les signaux CBCS pour différentes techniques. Le label "direct acquisition"
correspond au cas d’une acquisition basée sur une corrélation du signal recu avec une réplique
locale de celui ci. Si le signal regu est un signal CBOC par exemple, on corréle celui ci par la
réplique CBOC de ce signal recu. Dans ce cas, les cases de recherche temporelle en acquisition
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Squared normalized correlation functions - CBOC signal

CBOC squared ACF
BPSK-like

dual BPSK-like
SCPC

dual SCPC
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Fic. 6.6 — Fonctions de corrélations normalisées - signal CBOC

sont deux fois plus fines que dans le cas d’une acquisition non ambigué. Sur les Figures 6.9
et 6.10 les mémes résultats ont été reportés pour le signal CBOC. On peut remarquer tout
d’abord que la technique SCPC donne de meilleurs résultats que la technique BPSK-like. Au
regard des courbes de corrélation,(Figure 6.5 et Figure 6.6), ce résultat était attendu. On
vérifie aussi avec ces résultats que les techniques duales présentent de meilleures performances
que les techniques simples et pour les signaux CBOC et pour les signaux CBCS.

Pour le signal CBCS, & C/NO = 35dBH z, 'amélioration en terme de probabilité de détection
est de 11% entre la technique simple SCPC et la technique duale SCPC. Cette amélioration est
de 18% entre technique simple et duale BPSK-like. Pour le signal CBOC, & C'/N0 = 35dBH z,
ces améliorations sont respectivement de 18% et de 22%.

Les Figure 6.8 et 6.10 soulignent aussi l’amélioration apportée par les techniques duales sur
le temps moyen d’acquisition. Pour les deux signaux, CBOC et CBCS, les techniques duales de
levée d’ambiguité réduisent le temps d’acquisition, le ramenant méme & des valeurs inférieures
a celles obtenues dans le cas d'une acquisition directe, et ceci méme a faible C//NO.

Asymptotiquement, le temps moyen d’acquisition est comme prévu, deux fois plus faible
pour les techniques non ambigués duales que pour ’acquisition directe.

6.3 Performances en transition vers la poursuite
La fonction d’autocorrélation du signal BOC(1,1) présente deux pics secondaires a £0.5

chip dont Pamplitude est importante; de méme pour les signaux CBCS et CBOC. Comme
cela a été développé plus en amont dans cette étude, la présence de ces pics posent des
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Detection probability — Tp = 4 ms - K = 2 - acquisition techniques comparison - CBCS signal
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Fia. 6.7 — Comparaison des techniques de lever d’ambiguité - Probabilité de détection - signal

CBCS
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Fia. 6.8 — Comparaison des techniques de lever d’ambiguité - Temps Moyen d’Acquisition -
signal CBCS

problémes non seulement en acquisition mais & la suite du processus d’acquisition si aucun
dispositif n’est utilisé. C’est pourquoi une phase de transition vers la poursuite doit étre mise
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Detection probability - Tp = 4 ms — K = 2 - acquisition techniques comparison - CBOC signal
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Fia. 6.9 — Comparaison des techniques de lever d’ambiguité - Probabilité de détection - signal
CBOC
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Fia. 6.10 — Comparaison des techniques de lever d’ambiguité - Temps Moyen d’Acquisition -
signal CBOC

en place. La nécessité d'un levée d’ambiguité sur les signaux de type BOC(N,N) et la menace
non négligeable de faux points d’accrochage a été confirmé dans [JCL104]. Avec les signaux
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optimisés, cette menace de faux accrochage est encore plus forte étant donné la présente de
zéros stables potentiellement encore plus nombreux sur la fonction de discrimination (& voir
dans la suite en Figure 6.23).

Ainsi, comme dans les chapitres précédents, la phase de transition vers la poursuite a pour but
de réduire l'erreur de poursuite de code afin que celle ci soit comprise dans la plage linéaire
centrale du discriminateur standard. Lors de cette phase, les méthodes de corrélation utilisées
au paragraphe précédent sont conservées.

Les Figure 6.11 et 6.12 montrent les fonctions de discrimination (S-curves) normalisées pour les
signaux CBOC et CBCS pour les différentes techniques considérées ici. On note tout d’abord
que les techniques non ambigués duales et simples permettent toutes de retrouver une fonction
de discrimination non ambigués présentant un seul zéro stable. La plage linéaire centrale est
la méme pour toutes les techniques (le seuil de poursuite sera ainsi le méme).

Normalized S—curves — CBCS - chips spacing E-L= 0.5 chip
0.25

BPSK-like
modified BPSK-like
0.2~ scPC

modified SCPC

1 1 1 1 1 I
-2 -1.5 -1 -0.5 0 0.5 1 1.5 2
Delay received signal/local signal (chip)

FiG. 6.11 — Fonction de discrimination normalisées - comparaison des différentes techniques -
BW = 12 MHz, E-L = 0.5 chip, signal CBCS

On rappele ici 'expression de ’écart type de 'erreur de retard de code en poursuite en
boucle fermée : (JHRRC04],|Hol00]).

o BL 1 g9
Ter = \/2.0/N0 7 ["1 * Tp.C/NO] (6.6)

By, est la bande de boucle,

Tp est le temps d’intégration cohérent,

~ est le gain du discriminateur,

01, o2 sont respectivement 1’écart type du au bruit du premier ordre et au bruit du second
ordre (introduit au chapitre 3).

o1, 02, sont calculées numériquement.
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Normalized S—curves - CBOC - chips spacing E-L= 0.5 chip
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F1G. 6.12 — Fonction de discrimination normalisées - comparaison des différentes techniques -
BW = 12 MHz, E-L = 0.5 chip, signal CBOC

Sur les Figure 6.13 et 6.14 sont représentées cet écart type d’erreur de retard de code pour
les signaux CBOC et CBCS et ont pour but de comparer les techniques de lever d’ambiguité.
Les deux techniques SCPC et BPSK-like sont trés proches. Les techniques duales affiche encore
une amélioration par rapport aux techniques simples. Cette amélioration peut étre par exemple
a 30dBH~z de 1 dB.

Enfin, I'enveloppe d’erreur simulée est présentée en Figure 6.15. Celle ci est donnée uni-
quement pour le signal CBCS étant donnée que la forme est trés proche de celle obtenue pour
le signal CBOC. Un seul signal réfléchi d’amplitude relative —6dB a été pris en compte. Ces
parameétres seront conservés tout au long de cette étude. La bande passante du signal est fixée
ici & 12M H z. Le discriminateur utilisé est de type EmLP (Early minus Late Power) norma-
lisé. L’écartement Early-Late est fixé a 0.5 chip. On peut observer que les techniques duales
présentent une enveloppe d’erreur légérement inférieure comparé aux techniques simples, et
ce, seulement pour des retards relatifs du signal réfléchi faibles.

Cette tendance est dans une certaine mesure soulignée en Figure 6.16. Cette figure montre
Ierreur moyenne pire-cas ou AWCBE pour Average Worst Case Bias Error. Cette quantité
fournit tout d’abord un élément de comparaison des techniques de réjection plus visuel, et
donne une représentation de ’erreur introduite par la présence de signaux réfléchi plus signi-
ficative. On rappele ici rapidement son expression (|[BG02]) :

1)
A®) = [ mas O]+ min (W] dA (6.7

0 est le delay relatif du signal réfléchi,
Emaz(A) est le biais maximum induit par la présence de multitrajets (partie positive de 1’en-
veloppe d’erreur),
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Standard deviation of the code tracking error - CBCS signal
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F1G. 6.13 — Ecart type de l'erreur de synchronisation de code - comparaison des techniques
non ambigués- CS = 0.5 chip - BL=1 Hz - temps d’intégration de 20 ms, signal CBCS
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FIG. 6.14 — Ecart type de l'erreur de synchronisation de code - comparaison des techniques
non ambigués- CS = 0.5 chip - BL=1 Hz - temps d’intégration de 20 ms, signal CBOC

Emin(A) est le biais minimum induit par la présence de multitrajets (partie négative de 1’en-
veloppe d’erreur)
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Multi-paths error enveloppe — CBCS - BW = 12 MHz - chip spacing E-L = 0.5
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FiGg. 6.15 — Enveloppe d’erreur multitrajet, signal CBCS - comparaison des techniques non
ambigués
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F1a. 6.16 — Courbe d’erreur AWCBE, signal CBCS - comparaison des techniques non ambigués

En conclusion, on peut affirmer que, comme attendu, les techniques de levée d’ambiguité
SCPC et BPSK-like sont utilisables sur les signaux optimisés CBOC et CBCS. De plus leur
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version duales qui tire partie de la puissance mise sur le signal additif de ces signaux composites
(BOC(6,1) ou BCS) apporte une amélioration non négligeable aussi bien en recherche d’énergie
qu’en transition vers la poursuite.

6.3.1 Technique non ambigué supplémentaire adaptée aux signaux de type
BOC(N,N)

Une digression est faite ici sur les techniques de levée d’ambiguité. Nous considérons dans
ce paragraphe uniquement la problématique des signaux de type BOC(N,N) et des signaux
composites utilisant comme composante principale un signal BOC(N,N). Une technique nou-
velle de levée d’ambiguité est présentée ([HARIT05]). Cette technique spécifiquement utile lors
de la phase de transition vers la poursuite, s’applique parfaitement aux signaux composites
utilisant comme composante principale un signal BOC(N,N). Nous allons voir qu’en utilisant
cette technique de corrélation, on peut obtenir une fonction de discrimination non ambigué
présentant un seul zéro stable. Lors de cette étude, nous réduisons le champ aux seuls signaux
BOC(1,1) et composites CBOC et CBCS présentés dans ce chapitre. Néanmoins, la technique
s’applique & tous les signaux de type BOC(N,N) et des signaux composites utilisant comme
composante principale un signal BOC(N,N).

Il est important de noter que cette technique s’inspire de 'étude faite par [JCLT04] et reste
proche de la technique présentée dans cette publication. Néanmoins, la technique présentée
dans ce paragraphe offre de meilleures performances en terme de rejection des multitrajets,
et supprime complétement les pics secondaires de la fonction de corrélation, supprimant ainsi
toute ambiguité.

L’idée principale est d’utiliser deux voies de corrélation. Sur la premiére voie de corrélation
(fonction de corrélation Rpoc, associé a la voie Ipoc) on corréle le signal recu BOC(1,1)
avec une réplique locale BOC(1,1). Sur la seconde voie de corrélation (fonction de corrélation
Rpoc/prn, associé a la voie Ipoc/pry), on corréle le signal requ BOC(1,1) avec le code
d’étalement PRN sans la sous modulation BOC.

Les deux fonctions de corrélation résultantes ont ’expression idéale suivante :

_1 4l
Rpoc(r) = tri(T)—;[t”'(Tl 2) + tri T?)]
2 2
r+1 PR §
Raocrean(r) = é[t”f ) - i 12>] 69
2 2

Afin de supprimer les pics secondaires de la fonction de corrélation BOC, on propose de la
recombinaison suivante des voies de corrélation évoquées ci dessus (voir schéma 6.17) :

Isyn = Ipoc + sign(e:).Ipoc/pr (6.9)
Icous = V/(20).[Rpocl(er) + sign(e:).Rpocypry(€r)] -sinc(m fpTp).cos(€p)(6.10)
+ Nigoc t Sign(ET)‘nIBOC/PRN (6.11)

Comme on peut le constater, la recombinaison des deux voies de corrélation n’est pas
non-cohérente comme c’est le cas en [JCLT04] mais cohérente. On doit cependant souligner
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qu’étant donné qu’un rebouclage est effectué sur le signe de U'erreur de poursuite, signe de la
sortie du discriminateur, la valeur du discriminateur dépend du signe de la valeur précédente
du discriminateur. Ainsi, des instabilités peuvent apparaitre lorsque ’erreur du discriminateur
se retrouve faible. Afin de pallier ce probléme, un seuil sur la sortie du discriminateur est ajusté
afin de basculer en mode poursuite lorsque 'erreur de poursuite tend vers zéro.

On rappelle donc que cette technique n’est utilisée qu’en phase de transition vers la poursuite.

s(t—7 1 g
o) ((\ 1&D = < : == Discriminator
+
| EP
c(t—17).sc(t—17)
115'0(' PRN
X< sign( )
ct-7)

FiG. 6.17 — technique de lever d’ambiguité - schéma de principe du récepteur
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FiG. 6.18 — Fonction de corrélations - techniques de lever d’ambiguités

La Figure 6.18 montre les différentes fonctions de corrélations évoquées dans ce para-
graphe. On peut remarquer qu’en utilisant cette méthode, les pics secondaires de la fonction
d’autocorrélation du signal BOC(1,1) ont été complétement supprimés. Ainsi, tout risque de
faux accrochage est efficacement évité. Ensuite, 'écart type de I'erreur de retard de code en
poursuite est tracé en Figure 6.19. La technique présentée ici dégrade la précision en pour-
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suite. Ceci est du au fait que la recombinaison des sorties des corrélateurs est faite de fagon
cohérente.

Par contre, I’erreur induite par les multitrajets, lorsqu’on utilise la méthode proposée dans ce
chapitre, est drastiquement réduite. En Figure 6.20, on montre ’enveloppe d’erreur multitra-
jets pour une poursuite de signal BOC(1,1) classique (on corréle le signal BOC requ avec le
méme signal BOC), en utilisant la technique proposée dans [JCLT04], et la technique proposé
ici. L’avantage de cette derniére est clairement apparent. De plus, cette erreur tend méme vers
zéro pour un signal réfléchi ayant un retard relatif beaucoup plus faible, d’environ 150m.

Code Tracking Error STD

12 \ \ \
! —— BOC classical tracking
! Proposed technique tracking
[0 ) R e O.Julien proposed technique tracking | -|
€
7
g
i
2
4
g
'_
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FIG. 6.19 — Ecart type de l’erreur de retard de code - technique de lever d’ambiguité sign-
combined

Enfin la technique proposée, est évaluée sur les signaux composites. Les résultats sont
donnés en Figure 6.21 et Figure 6.22. En fait, on ne considére ici que le signal CBCS étant
donné que les performances de celui ¢i sont extrémement proches de celles du signal CBOC.
On note tout d’abord que le signal CBCS montre une réjection naturelle plus grande vis a
vis des multitrajets que le signal BOC(1,1). Ensuite, on confirme Vintérét particulier de la
technique proposée dans ce paragraphe qui s’applique fort bien au signal CBCS.

6.4 Poursuite des signaux composites

Suivant la phase de transition, lorsque ’erreur de retard de code a convergé dans la plage
linéaire centrale du discriminateur ambigué BOC, vient la phase de poursuite. Localement,
une réplique du signal recu est générée. Le traitement du récepteur est alors basé sur la fonc-
tion de corrélation entre le signal recu et le signal local réplique de ce dernier. Le récepteur
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Multi-paths error enveloppe - BOC(1,1) - BW = 6 MHz - chip spacing = 0.2
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Fia. 6.21 — Fonctions de corrélation - signal CBCS - nouvelle technique de lever d’ambiguité
sign-combined

s’asservit sur le maximum du pic central de la fonction de corrélation, tout faux accrochage
ayant été évité par la phase de transition et les techniques de levée d’ambiguité dédiées.
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Multi-paths error enveloppe - CBCS - BW = 12 MHz - chip spacing = 0.2
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FiG. 6.22 — Enveloppe d’erreur multitrajets - signal CBCS - comparaison des techniques de
lever d’ambiguité

Les fonction de discrimination des signaux BOC(1,1), CBOC, et CBCS sont tracées en
Figure 6.23. Les fonctions de discriminations des signaux CBOC et CBCS traités comme des
signaux BOC(1,1) sont aussi données. On observe que les fonctions de discrimination des
signaux CBOC et CBCS sont plus oscillantes que le celle du BOC(1,1). Elles présentes de
plus nombreux zéros que celle du BOC(1,1) justifiant un peu plus l'utilisation de techniques
de levée d’ambiguités. Il est aussi important de noter que la pente en zéro de la fonction de
de discrimination est plus grande pour les signaux composites que pour le signal BOC(1,1)
promettant une plus grande précision en poursuite du retard de code. Enfin, les fonctions de
discrimination CBOC/BOC(1,1) et CBCS/BOC(1,1) exhibent quasiment la méme forme que
celle du BOC(1,1).

La Figure 6.24 montre I’écart type de l'erreur de poursuite de retard de code pour tous
les signaux. Comme attendu, cet écart type est bien inférieur pour les signaux composites
par rapport au signal BOC(1,1). Lorsqu’on traite les signaux composites comme des signaux
BOC(1,1), les performances de poursuite sont dégradées, et deviennent moins bonne que celles
obtenues avec un signal BOC(1,1) tout en restant trés proche.

Sur les Figures 6.25-6.28, les résultats concernant les performances en terme de rejection
des multitrajets sont consignées. Pour obtenir les Figure 6.25 et Figure 6.26, on a supposé
que le signal est filtré par un filtre de téte dont la bande est adaptée au signal considéré.
C’est & dire qu'une bande de 6M Hz est utilisée pour les signaux BOC(1,1), le signal CBCS
traité comme un BOC(1,1) (CBCS/BOC), et le signal CBOC traité comme un BOC(1,1)
(CBOC/BOC). Pour les signaux CBCS et CBOC une bande respectivement de 12M Hz et de
14M H z est choisie. Sur ces Figures, il apparait clairement que les signaux composites ont des
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Scunes non nomalized - EmLP - chip spacing = 0.1 chip - BW = 16MHz
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F1G. 6.23 — Fonctions de discriminations utilisées en poursuite - signaux BOC(1,1) et signaux
optimisés
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FIG. 6.24 — Ecart type d’erreur de synchronisation de code en poursuite - signaux BOC(1,1)
et signaux optimisés
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performances bien supérieures au signal BOC(1,1). Par ailleurs, les signaux composites traités
comme un signal BOC(1,1) ont des performances trés proches d’un signal BOC(1,1).

Multipath error envelope — Comparsion of the signals performance

10

Multipath error envelope (m)
o

-5

CBCS/BOC

CBOC/BOC
-1op CBCS
cBOC
_15 1 1 1 1 |
0 50 100 150 200 250 300 350 400 450

Delay between direct and indirect paths (m)

Fia. 6.25 — Enveloppe d’erreur multitrajets en poursuite - CS = 0.1 chip - discriminateur
EMLP

Avg worst case bias error — Comparison of the signals performance
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Average worst case bias error (m)

0 50 100 150 200 250 300 350 400 450
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Fia. 6.26 — Courbe d’erreur AWCBE, signal CBCS - CS = 0.1 chip - discriminateur EMLP

Sur les Figures 6.27 et 6.28, les mémes résultats sont présentés mais pour une bande fixe de
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16 M H z utilisée pour tous les signaux. On remarque que ’écart d’erreur induite par les multi-
trajets entre le signal BOC(1,1) et les signaux composites diminue. Cependant, ’amélioration
apportée par les signaux composites reste toujours significative.

Scurves non normalized - EmLP - chip spacing = 0.1 chip - BW = 16MHz
T T

BOC
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CcBOC
CBCS/BOC
CBOC/BOC
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s i
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Delay between direct and indirect paths (m)

Fia. 6.27 — Enveloppe d’erreur multitrajets - CS = 0.1 chip - discriminateur EMLP - Bande
passante égale pour tous les signaux : 16 MHz

6.5 Conclusion

Dans ce chapitre, de nouveaux signaux composites on été étudiés. Ces signaux sont d’im-

portance car le signal L1 OS du futur systéme GALILEO pourrait bien faire usage de ce type de
modulation. Ces signaux composites apportent des améliorations importantes autant en terme
de précision de poursuite de retard de code qu’en terme de rejection de ’erreur multitrajets.
Les trois étapes du processus séquentiel adopté dans cette thése, recherche d’énergie, transition
et poursuite ont été étudiée lors de ’emploi des signaux composites. En recherche d’énergie et
en transition vers la poursuite, Les méthodes de levée d’ambiguité ESP et BPSK-like ont été
adaptées a ces signaux afin de bénéficier des deux composantes du signal. Lorsque 1’on traite
les deux composantes du signal composite, cela conduit & une meilleure précision face au bruit,
et & un meilleure réduction de 'erreur multitrajets. Et, si 'on traite les signaux composites
optimisés comme des signaux BOC(1,1), c.a.d en n’utilisant que leur composante principale,
les performances restent les méme que celles du signal composante principale BOC(1,1).
De plus, une nouvelle technique de lutte contre les multitrajets a été proposée. Cette technique
spécialement adaptée aux signaux de type BOC(N,N), convient parfaitement aux signaux com-
posites. Cette technique permet la levée d’ambiguité du signal en transition vers la poursuite
tout en offrant une erreur induite par les multitrajets significativement réduite.
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Avg worst case bias error — Comparison of the signals performance - BW = 16MHz
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FiG. 6.28 — Courbe d’erreur AWCBE - CS = 0.1 chip - discriminateur EMLP - Bande passante
égale pour tous les signaux : 16 MHz
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Chapitre 7

Conclusion

Sommaire
7.1 Conclusions . . . . v v v v v i i e e e e e e e e e e e e e e e e e 157
7.2 Perspectives. . . . . v v v v it i it e e e e e e e e e e 158

7.1 Conclusions

Le but de ce travail de thése était d’étudier dans le détail la modulation BOC présente
sur la plupart des futurs signaux de radio navigation, I’amélioration des performances de po-
sitionnement qu’elle permet et les moyens de s’affranchir des problémes d’ambiguité qu’elle
pose en acquisition.

Nous montrons dans cette thése qu’il est possible de s’affranchir du probléme de ’ambi-
guité de I'acquisition des signaux BOC par l'utilisation de méthodes adaptées. Ces méthodes
seront intégrées au sein d’un processus de traitement du signal séquentiel : recherche d’énergie
permettant d’initialiser les boucles, transition vers la poursuite permettant de résoudre ’am-
biguité du signal BOC, et enfin poursuite.

Trois méthodes ont été étudiées dans le détail, la méthode par Elimination de la Sous Porteuse,
la méthode BPSK-like et la méthode Bump Jumping. Tout d’abord, dans le chapitre 2, il a
été montré que I’emploi de la méthode BPSK-like est préférable a la méthode DSSB du méme
type (présentée dans la littérature) qui peut, si l'on filtre le signal par un filtre & phase non
linéaire, poser des problémes de désynchronisation entre code et porteuse. Par ailleurs, une
technique de recherche d’énergie basée sur la réutilisation de corrélateurs spécifiques mis en
place pour la technique du Bump Jumping (qui en soit ne permet pas la recherche d’énergie)
a été introduite. Une analyse théorique des traitements requis par toutes ces méthodes a été
menée pour aboutir tout d’abord aux expressions de signaux en sortie de corrélateurs, et par
la suite aux probabilités régissant la recherche d’énergie et a ’écart type d’erreur d’estimation
de retard de code en transition.

Une série de simulation au chapitre 3 a validé ’analyse théorique. Elle a aussi permis de mon-
trer que les trois techniques étaient équivalentes en phase de recherche d’énergie. En phase de
transition par contre, la méthode par ESP se réveéle potentiellement préférable aux deux autres.
En effet, si 'on régle correctement les paramétres du discriminateur, notamment ’espacement
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entre les corrélateurs Early et Late, la méthode ESP permet d’atteindre une meilleure préci-
sion en transition vers la poursuite et ainsi un temps passé en phase de transition plus faible.
La méthode Bump Jumping quant & elle exhibe un temps de transition relativement long mais
surtout non prédictible. De plus, 'implémentation de la technique ESP est plus simple que
la technique BPSK-like car elle fait appel & des sous porteuses en phase et en quadrature de
phase qui ne sont que des signaux rectangulaires prenant des valeurs +1 ou —1. Par contre, il
faut reconnaitre que la technique BPSK-like permet, dans le cas d’une interférence présente
sur 'un des lobes du signal BOC, le traitement d’un seul des deux lobes du signal au prix
d’un perte de puissance du signal (ce que ne permet pas la méthode ESP).

Le chapitre 4 fournit une étude du phénomeéne multitrajets vis & vis des traitements ef-
fectués sur les signaux. L’impact de la présence de signaux réfléchis est évalué en phase de
transition vers la poursuite notamment au travers de la probabilité de faux accrochage de la
boucle en poursuite. Il a été montré que pour des parameétres raisonnables d’espacement de
corrélateurs, de bande de filtre, de seuil de poursuite, et de C'/Ny, cette probabilité n’atteignait
pas des valeurs préoccupantes. Par ailleurs une optimisation de la fonction de discrimination
des signaux BOC (effectuée ici seulement sur un BOC(10,5) sans perte de généralités) passant
par une minimisation de ’enveloppe d’erreur multitrajets a permis d’obtenir des résultats sa-
tisfaisants en terme de réduction du biais introduit par la présence de multitrajets. Le jitter
de code s’en trouve augmenté mais le gain vis a vis de erreur multitrajets compense cette
dégradation. Par ailleurs, une technique originale de réduction de I’erreur multitrajets est pro-
posée. Cette technique nommée EELS, est basée, & partir d’une combinaison de corrélateurs,
sur un calcul de corrections & apporter & la DLL. Elle permet d’obtenir une erreur trois a dix
fois plus faible pour un BOC(1,1) et quinze & vingt-deux fois plus faible pour un BOC(10,5).
La dégradation du jitter de code qu’elle entraine n’est pas comparable par rapport & I’amélio-
ration qu’elle apporte vis & vis des multitrajets.

Enfin, le chapitre 5 rend compte de ’étude faite sur les signaux composites dérivés du si-
gnal BOC qui sont de sérieux candidats & I’election du signal de navigation portant le service
OS en L1. Ces signaux, combinaison linéaire d’'un BOC(1,1) et d’une autre composante dont
la fréquence est plus haute, présentent des performances en terme de précision et d’erreur
multitrajets accrues. On a montré que les méthodes de levée d’ambiguité fonctionnent sur ces
signaux. Elles ont de plus été adaptées pour traiter les deux composantes de ces signaux. Il est
mis en évidence que si ’on traite uniquement la composante BOC(1,1) de ces signaux la dégra-
dation est d’environ 1dB. Enfin, une nouvelle technique de levée d’ambiguité spécifiquement
adaptés aux signaux de type BOC(N,N) (i.e. dont la fréquence de code égale la fréquence de la
sous porteuse) et aussi trés efficace sur les signaux composites, est présentée. Elle s’avére étre
doublement intéressante. Elle permet la levée de I'ambiguité en transition vers la poursuite,
et la réduction de I'erreur multitrajets.

7.2 Perspectives

Tout d’abord, il serait intéressant d’approfondir ’étude sur 'impact de la présence d’inter-
férences sur le traitement, reportée ici en annexe. De plus amples simulations pour différents
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types de brouilleurs seraient envisageables.

Par ailleurs, les algorithmes présentés ici n’ont été testés que sur des signaux sans données.
Il serait appréciable d’évaluer les performances de ces algorithmes en présence de données.

De plus, il serait avantageux d’analyser en détail une architecture o1 on couplerait la boucle
de poursuite des signaux BOC avec une boucle utilisant les algorithmes de levée d’ambiguité
du signal BOC de fagon continue avec un systéme de seuil permettant de passer d’une DLL
a l'autre en fonction de 'erreur de code. La robustesse de cette architecture vis & vis de la
dynamique serait évaluée.

En dernier lieu, bien que les simulations effectuées lors de ce travail alent été réalisées de
maniére & étre les plus proches possible de la réalité, il serait intéressant de dépasser le cadre
des simulations, et de tester les algorithmes analysés dans cette thése sur de vrais signaux
échantillonnés, dans des configurations et des environnements variés.
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Annexe A

Calcul des expressions de la fonction
de corrélation des signaux NRZ

Dans cette annexe, on établit tout d’abord une expression générale de la fonction de
corrélation de deux codes (|Win00]).
On considére deux signaux dont l'expression est la suivante :

s(t) = chgs(t +JTe) f(t) et r(t) = chgr(t + KTe)h(t) (A.1)
J k
ou :
c1...cr, est une séquence définissant le code d’étalement
9s(t), gr(t) sont les matérialisations du code
f(t), h(t) sont des fonctions modulées par le code. Elles sont supposées varier lentement par
rapport & 1;, la période du chip de code.
On calcule la corrélation des signaux s(t) et r(t) sur la période T}, (temps d’intégration cohé-
rent) :

R(r) = /t C syt — T)dt

k*Tp

12

/t Y G+ 5Tt + 5T = D) ()b = ) (A.2)
k—41p J

avec c? = 1 pour tous j.

On a supposé dans I’équation précédente que les formes d’ondes des codes, gs(t) et g.(t),
sont non nulles uniquement dans Vintervalle [=T¢/2, T./2] et que leur transition en T./2 et
en —T./2 sont abruptes. Ainsi, on peut supposer que les termes croisés du produit s(t).r(t)
sont négligeables.

On a:

R = [ ot T e+ 3T = 7 f(Ohte i
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On pose u =t + j1,, et on obtient :

tr+iTe » .
R(t) = zj: /tkHTC_Tp gs(w)gr(u —7)f(u — jTe)h(u — jT, — 7)du

3T./2
Zj: /3T6/2 9s(w)gr(u —7) f(u — jTe)h(u — jTe — 7)du

1

La supposition faite sur gs(t) et g.(t), fonctions non nulles uniquement dans lintervalle
[—T./2,T./2], permet de réduire I'intervalle d’intégration dans la derniére expression.

De plus, si la variation de f(t) et h(t) est trés lente par rapport a T, alors on peut supposer
que le produit f(u — jT.)h(u — jT,. — T) est constant pour chaque intervalle de longueur 37..
En utilisant le théoréme de la valeur moyenne ( ou le produit f(u — j7¢)h(u — jT. — T) est
pris en u = 0), on peut alors écrire :

3T./2
RE) = SGIRGT ) [ gt
j e
= Y UTINGT =) [ gutwlgeu - r)de
~ R(r) /tk_T,,f“)h“‘”dt (A.3)

Dans la derniére équation, on approxime la somme par 'intégrale ou l'intervalle d’intégra-
tion correspond a lintervalle d’intégration du code (bande de pré-detection).
R (1) représente la fonction de corrélation entre s(t) et r(t).



Annexe B

Corrélation des bruits en sortie de
corrélateurs
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B.0.1 Calcul appliqué a la méthode BPSK-like

Tout d’abord, rappelons la propriété d’un bruit blanc :

si f(t) et g(t) sont deux fonctions déterministes et si n(t) est un bruit blanc Gaussien de
densité spectrale de puissance Ny/2 alors, on a :

E [(/;Mt)f(t)dt) . </abn(t)g(t)dt>] - ]\;(]/abf(t)g(t)dt (B.1)

Le bruit en sortie de corrélateur s’écrit :

L o o
ny (15,7) = o /t e B 0= )t = 1, 7) +ing,(.F) (B2)
b Jitg—1p

avec
vi(t — 7) = et — 7)e 90 (B.3)

v;(t) est le signal local de référence. i’ désigne I'indice "H’ou 'L’. On pose : v;—(t) = v;(—t)
Puis étant que T}, est grand devant la période du signal v; :

| el @i =nde = s ho) <o 13)
= n(t) * (hj_ xv;)"(7)

- / ' n(t) [ *v]" (t — 7)dt
te—Tp
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Ainsi, filtrer le bruit recu et le corréler avec la référence locale, revient & corréler le bruit recu
avec la référence locale filtrée par le conjugué de ce méme filtre. On note :

ri(t) = [hi_ xvi] (t) (B.A4)

r1i(t) est le signal de référence locale filtré par le conjugué du filtre appliqué au signal recu.
On calcule maintenant la corrélation des bruits en sortie de corrélateurs :

1
Ry, (A) = Rng (A= §R€ (E [ny; (tk, T1)ny; (te, T2)])
11
— —_Re|E
2Tp2Re (

No /tk
= —= rei(t — )17 (t — T2)dt
ar? Jy 0! fi

tr tk
/ n(t)rsilt — 71 )dt. / ()t —m)dt| | avee A=m—m
tr—Tp tp—Tp

= —R,,,(\) (B.5)

La corrélation des bruits en sortie de corrélateur est proportionnelle & la fonction d’auto-
corrélation de la référence locale filtrée.
B.0.2 Calcul appliqué a la méthode ESP

Le bruit en sortie de corrélateur s’écrit :

ny (b) = ;p/tkT s b ()rs(t — 7)dt (B.6)

i désigne ici 'indice "I" ou "Q". Si on note :
rpi(t) = [hZ % ri] () (B.7)
On obtient, aprés des calculs trés semblables & ceux du paragraphe précédent :

Ny

By () = Fug, ()= -y (V) (B.3)
Ry ) = Fugy () = -Reyg() (B.9)

De méme ici, La corrélation des bruits en sortie de corrélateur est proportionnelle & la
fonction d’autocorrélation de la référence locale filtrée.



Annexe C

Caractére du bruit sur les voies de
corrélation

Toute opération linéaire sur un processus Gaussien, donne un processus Gaussien.
Donc pour la méthode BPSK-like, les quatres bruits ny,,, ng,,nr, ,ng, sont Gaussiens. On
vérifie ici en simulation, par le calcul du kurtosis que ces quatre bruits sont bien Gaussiens.
Le kurtosis d'une variable aléatoire centré s’exprime de la fagon suivante :

(C.1)

Le kurtosis donne une indication sur la ressemblance de la distribution d’une variable aléatoire
a une distribution Gaussienne. Sachant qu’une variable Gaussienne a un kurtosis de 3. Ici, on
a:

K(nr,) = 2.9959

K(ng,) = 2.9888
K(n;,) = 2.9976
K(ng,) = 3.0019

Le kurtosis des quatre bruits est trés proche de 3. On vérifie donc par ce calcul du kurtosis que
ces bruits sont Gaussiens. La Figure C.1, illustre la comparaison entre la densité de probabilité
du bruit ny, et la densité de probabilité Gaussienne.

Pour la méthode par Elimination de la Sous Porteuse, on effectue la méme vérification
sur les bruits ny,, nQ,, Ny, NQg-
Calcul du Kurtosis :

K(n;,) = 3.0121
K(ng,) = 2.9889
K(nr,) = 2.9987
K(np,) = 2.9987

La Figure C.2 illustre la comparaison entre la densité de probabilité du bruit ny, et la densité
de probabilité Gaussienne.
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Comparison of the theoretical and simulated probability density function
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Fia. C.1 - Comparaison de la densité de probabilité de ny, et de la densité de probabilité
théorique Gaussienne

Comparison of the theoretical and the simulated probability density functions
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FiG. C.2 — Comparaison entre la distribution du bruit n;, et la densité de probabilité Gaus-
sienne



Annexe D

Acquisition et poursuite de signaux
BOC en présence d’interférences
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D.1 Introduction

Ce chapitre a pour but d’évaluer 'impact de la présence d’interference lors de ’acquisition
et la poursuite des signaux BOC. Afin de comparer les résultats dans le cas ou une interférence
est présente et dans le cas ou le signal n’est affecté d’aucune interférence, deux développement
sont menés ici. D'une part les calculs permettant d’obtenir les expressions des signaux en sortie
de corrélateurs lorsque le signal recu est affecté par la présence d’interférences (dans cette
partie, on développera les calculs uniquement pour une CW) sont développés. D’autre part,
on donnera le calcul permettant d’obtenir le rapport signal sur bruit équivalent en présence
d’interférence. Cette étude s’appuie sur le rapport [BK99|.

D.2 Calcul des signaux en sortie de corrélateur

Dans cette partie nous calculons ’expression des signaux en sortie de corrélateur pour
I’exemple d’une interférence CW. On va distinguer deux cas : le cas ol le code d’étalement
utilisé est un code périodique, et le cas, oil le code d’étalement est non périodique.
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D.2.1 Code d’étalement périodique

Nous nous plagons ici dans le cas ou le signal recu est seulement affecté par une CW et
bruit Gaussien. Le signal regu a donc pour expression :

s(t) = /2Csd(t — T)e(t — 7)€ 4 \/2C;e?™Fit=03) 4 n(t) (D.1)

Cj, fj et 8; sont respectivement la puissance, la fréquence et le déphasage de l'interférence.
On suppose que la fréquence intermédiaire vaut 0.
Les signaux en sortie de corrélateur ont pour expression :

T, )
Ve = / s(t).e Oe(t — 7)dt (D.2)
ta—Tp

T, est le temps de d’integration. On obtient alors :

A 20, Tp
mﬁz¢¥¥amﬂﬂakm4!¢2j/m [é%thw}dw~ﬂﬁ+%@) (D-3)
t —Tp

R;(7)

Ri(#) = [ gi(tet - 7)at (D.4)

—Oo
ol

t—tg

gj(t) = eIt =20 ey ( ) (D.5)

p

En appliquant une transformation de Fourier, on obtient :

Ti(f) = G;(f)-5e(f) (D.6)

ot G(f) et Sc(f) sont respectivement les transformées de Fourier de g;(t) et de ¢(t). Or on
a:
Gi(f) = [8(f = f1)e™ %]« [ Tye™ ™ esine(r fT;)] (D.7)

Par ailleurs, la transformée de Fourier de ¢(t) est le produit de la transformée de la forme
d’onde du signal par la transformée de Fourier du code d’étalement. Nous nous plagons ici
dans le cas ou le code est périodique.

Si 'on suppose que le code d’étalement est périodique, alors le spectre S.(f) s’écrit :

400

S8 = Y 1-SmlkIRC(W(S = hin) (D)

k=—00

fr est la période de répétition du code, et L. est la longueur du code. Cj est la transformée du
code d’étalement considéré, Cy est périodique de période L, et S, est 'expression du spectre
de la forme d’onde du code. On remarque que S.(f) est un spectre de raie.

On kg I'index de la raie du code telle que ko fr € [Af — ﬁ; Af+ ﬁ] On considére ici que



D.2. CALCUL DES SIGNAUX EN SORTIE DE CORRELATEUR 171

seules les raies du code situées & des fréquences correspondantes au lobe principal du spectre
Sy ont un impact significatif. En notant ny = ko fr — f; et B(ko) = L%Sm(kzofpb)co(ko), ona:

Tj(f) = Tye ™ et 80 sine(m T,) B(ko)3 (f — kofr) (D.9)
En appliquant une transformée de Fourier inverse, on a dans le domaine temporel :
R;(#) = Ty (ko)sinc(mnyT,)e 2mkofn(®)= 4 +2mf; 5 -0)) (D.10)

On note ¢(tq) = 2w (f; — k‘ofR)%’i — Ab;.
Ainsi les expressions finales des signaux sur les voies en phase et en quadrature sont :

V2C5

13, ta) = Y5 d(ta) Rlercos(cy) (D.11)
\/; B(ko)sinc(rn, Ty)cos (2o fr(7) + b(t)) + ni(ta) (D.12)
Q(7,tq) = \/; d(tq)R(er)sin(ep) (D.13)
= O, sine(eny Ty sin (ko fn() + 9(ta) +nglta) (D14

Finalement, 'influence du brouilleur CW dépend fortement du rapport de la puissance du
brouilleur par rapport a la puissance de signal GPS recu, du décalage fréquentiel du brouilleur
par rapport au signal recu, et du poids de la raie du code qui est frappée par le brouilleur.

D.2.2 Cas d’un code d’étalement non périodique

Nous considérerons dans cette partie que le code est non périodique ou suffisamment long
pour faire I’approximation qu’il est non périodique. On peut alors écrire :

Re(1) = 6(7) (D.15)
Dans ce cas, le spectre S.(f) est équivalent au spectre de la forme d’onde du signal. S.(f)
s’écrit :
Se(f) = Sm(f) (D.16)
c’est & dire par exemple :
Sc(f) = Tesine(n fT,) pour un signal BPSK (D.17)
Sc(f) = Tesine(m fTe)tan(mw fTsp/2)  pour un signal BOC (D.18)

T: est la longueur d’une bribe de code. T, est la période de la sous porteuse du signal BOC.

Ty(f) = [Tpe_m(f—fmde_mejSmc(ﬂ( F fj)Tp)} S () (D.19)

Afin de simplifier les calculs, nous nous placerons dans le cas le plus pénalisant ot la CW est
centrée sur le lobe principal du spectre du signal d’intérét. En remarquant que 7}, > T, on
a:

T(f) ~ [Tpe e Shsine(n(f — £;)T;)] Sm(1) (D.20)
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En appliquant une transformée de Fourier inverse on a, :

P tg)2

p

R;(7) = e lirect( )-Sm(f;) (D.21)

Ainsi les expressions finales des signaux sur les voies en phase et en quadrature deviennent :

205

I(7,tq) = 5 d(tq)R(er)cos(ep) (D.22)
+ ?.Sm(fj)rect (%_Zd/z) cos(Ab;) +ny(tq)
Qrta) = V2 (1) R(e,)sin(ey) (D.23)

2C;
2

ENE

Sm(fj)rect <7C_Ttd/2

p

) sin(Ab0;) + ng(tq)
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D.3 Calcul du SNIR et du (%) y en présence d’interférence

On appelle s(t) le signal émis comprenant le code d’étalement et les données. Le signal
recu s’exprime de la facon suivante :

z(t) = esy(t — 1) 4+ w(t) (D.24)

s1(t—7) est le signal d’intérét filtré, 6 est 'erreur sur la phase de porteuse, et w(t) est le signal
filtré composé du bruit additionné du signal d’interférence. Le temps d’intégration utilisé au
sein du corrélateur est T),. Le retard de propagation estimé est noté 7. Par simplicité et sans
perte de généralité, on prendra 7 = 0.

En sortie de corrélateur, 'expression du signal est :

1 /2 Tp/2
Ae(T,0) = Re / s (t)s* dt—i—/ —7)dt (D.25)
Tp J-1,/2 Tp/2
1 1 Tp/2 Tp/2
=3 T/ e?s1(t)s* dt+/ w(t)s™(t — 7)dt (D.26)
—T,/2 Tp/2
/2 Tp/2
/ 7)dt + / — T)dt (D.27)
Tp/2 Tp/2
On calcule la moyenne, le bruit étant centré :
Tp/2  Br/2 .
E[\ (7,6 S(fYH(f)s*(t — 7)e 2™t dtdf (D.28)
—T/2 J =B, /2
—i0  pTp/2
+ / s1(t)s(t — 7)dt D.29
Tl BGICE G (D.29)
619 B /2 Tp/2
= / S(f)H(f / — 7)e2m It qfdt (D.30)
21, J_B,/2 Tp/g
e—i0  [Tp/2
+ / s7(t)s(t — 7)dt D.31
7 Ly [@)s(t - 7) (D31)
BT/2 ' BT/Q -
fc / (e H*(f)e>/7df  (D.32)
By /2 BT/2
B2 o a
— CyRe | / Go(H ()2 df (D.33)
—B,/2
Afin de calculer la variance du signal de sortie :
1 1 Tp/2 Tp/2
E)(7,0)%] = = / es(t)s* 7)dt + / )s*(t — 7)dt (D.34)
T Jomy2 T2

/ e “si( dt+ — w*(t)s(t — 7)dt (D.35)
Tp/2 —Tp/2
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ce qui donne :

E[)‘c(%a 9)2] =

o0 [Tp/2 2
s1(t)s* (t — 7)dt
T / s

1 (Te/2 Tp/2

+ — s ts*t—%dt/ s¥(t)s(t — 7)dt
1z |y 05 [ sioae -

1 / B st — 2t / B st - %)dt]

213 )1,/ ~T,/2

o= [Tp/2
s7(t)s(t — 7)dt
i | siost =)

+FE

2
+

(D.36)

i Br/2 4 2
E[Xe(7,60)%] = Cs/ Gs(f)H(f)emedf] (D.37)

2 _B./2

s
Jr2

B2 . B./2 |
/ Gs(f)H(f)eZQﬂdef] . [/ Gs(f)H*(f)elzﬂdef]

—B,/2 —B./2

Tp/2  [Ty/2
/ / w*(tl)s(tl — ’f‘)dtlw(Q)S*(tg — ’f‘)dtg]

1
+E|—
213 )12 )12
6

€ C BT/2G H* i271'f‘rd i
5O, GO eIy

2 _B,/2

Br/2 2
‘e, / Gs(f)H(f)emedf]

~B,/2 —B:/2

B./2 ' B, /2 |
/ Gs<f>H<f>e““def]‘[/ Gs(f)H*(f)e’Q”def]

Cs B,/2
I RO

2 _B,/2

B./2 2
e Cs / Gs(f)H*(f)elzﬁdef]

comme :

Var [M(7,0)] = E[\(7,0)%] — E[\(7,0)) (D.38)

d’ou :
Cs B,/2

Varbet,0] = g [ GulnGatoy (D39

Le SNIR est défini comme suit :

Lo E(7,0))?
pe(7,0) = Var o(7,0)] (D.40)
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Le calcul de la DSP du signal w(t) en décomposant w(t) en la somme du bruit blanc et du
signal brouilleur, on a :

Gu(f) = [H(f)I? [No + C5G;(f)] (D.41)

enfin, on a :

2TpN Re [ [0, G 32 (DH(P)e 7 df]”

pe(t,0) = (D.42)
S GaDIH(H)RAf + 5 [ 555, G (NG (N)H (1) |2df
Le rapport SNIR atteint un maximum en 8 =0 et 7 = 0. On a alors :
2T, | (B2 G narl’
SNIR =5 i [ 3/2 H(e] (D.43)
[P, G (f )Pdf+N0f 2, G (NG (D H (F) df
Le §- effectlf noté (N%)eff a pour expression :
c & /50 ?2 7YH(f)df]
<> B2 g B2 g (D.44)
NoJogr— [52, GUPIHPPAf + G [52, Gu(H)G(HIH () Pdf

On en déduit la variance de ’erreur de poursuite de code :

B Ga(fsin? (ﬂfAcs)df+N fBg/§2 SNV (f)sin?(m f As)df
2(2m)? PN fBégz f)sin(mfAcs)df)?

otpLp = 2B/ T,(1-1/2B,T})

D.4 Reésultats de simulation

Sur la figure D.1 sont tracées les DSP des signaux étudiés dans ce chapitre : le signal de
navigation BOC(10,5), un interférence CW, et une interférence de type bruit blanc filtrée. Les
interférence sont centrées ici sur les lobes principaux du signal.

La figure D.2 montre le (C/Ny)csy, i-e. le C/Ny équivalent en présence d’interférence. Les
rouge et magenta, représente le cas ou l'interférence est de type brouilleur adapté. C’est a dire
que le brouilleur a la méme forme que le signal utilse ou une forme trés proche. Dans notre
cas présent, les brouilleurs adaptés on été choisis comme étant des signaux modulés de type
BOC(10,5) ou BOC(14,2).

En figure D.3 sont affichés les résultats de simulation lorsqu’on réalise une recherche d’éner-
gie en présence d’interférence, de type CW, bruit blanc filtré, ou brouilleur adapté BOC(10,5)
ou BOC(14,2). Le signal utile étant encore ici un signal de type BOC(10,5). Cette courbe
met en évidence que les brouilleurs qui apportent la plus grande dégradation sont dans ’ordre
un brouilleur CW, un bruit blanc filtré bande étroite, un brouilleur adapté au signal utile
BOC(10,5), et dans une moindre mesure un brouilleur de type BOC(14,2). Le rapport J/S
est ici fixé a 30dB.

La figure D.4 illustre les résultats en terme de jitter de code en poursuite en présence
des mémes interférences que précédemment. Les résultats théoriques sont tracés ainsi que
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Spectre d'un signal de navigation BOC(10,5) et intérférences

T T T T T T
BOC(10,5)
-20F ’ bruit blanc filtré 2MHz|

CW

dBW/Hz

-100

-120 |§

-140

-160

Fréquence (Hz) X 10

Fic. D.1 — Exemple de spectre de signal de navigation et interférent

C/NO équivalent - Signal Utile BOC(10,5)

T T T T T
50 A
45 4
X 40 =
&
©
=
[}
o
£
Q 35+ 4
Interf CW
Interf AWGN filtré 2MHz
BOC(10,5)
— BOC(14,2)
25 A
| | | | | | | | | | |

-145 -140 -135 -130 =125 -120 -115 -110 -105 -100 -95
Puissance de l'interférence en dBW

Fia. D.2 — C/N0 équivalent en présence d’interférences
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Dégradation des performances en présence d’interférence

T T T T T T T

bruit blanc filtré
Ccw
BOC(10,5) i
sans interf
BOC(14,2)

c

o

° J

Q

3

©

[0}

©

° i

=z

<

Qo

S i

o

0 1 i | | | | | | -
26 28 30 32 34 36 38 40 42

C/NO dBHz

Fia. D.3 — Probabilité de détection en phase d’acquisition en présence d’interférences

des résultats de simulation. On constate que les résultats de simulation correspondent bien
aux résultats théoriques. Par ailleurs, les mémes conclusions que précédemment quant & 1’im-
pact du brouilleur en fonction de son type peuvent étre faite. Encore une fois, on vérifie que
Iinterférence la plus préoccupante est de type CW.
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sans interf
BOC(14,2)
BOC(10,5)
— bruit blanc filtré
1= YY)

0.8} * .

o_(enm)

€

C/NO dBHz

Fi1G. D.4 — Précision de la boucle de code en présence d’interférences
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Etude détaillée de I'algorithme du
Bump Jumping
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La fonction de corrélation du signal BOC présente plusieurs pics. Le risque d’asservissement
sur un pic secondaire est alors important. Le but de 1’algorithme du Bump Jumping est de
détecter le pic central de corrélation et de maintenir les boucles de poursuite accrochées sur
ce pic. Alors que les récepteurs classiques utilisent des signaux locaux Early, Prompt, et Late
pour réaliser les corrélations et poursuivre le code, cet algorithme nécessite deux références
locales supplémentaires : Very Early et Very Late. Elles serviront & "surveiller" si le récepteur
est asservi sur le pic central ou pas.

E.1 Description de ’algorithme

Comme il a été rappelé précédemment, ’algorithme Bump Jumping met en jeu cing corré-
lateurs : Early, Prompt, Late, Very Early et Very Late. L’espacement Early-Late est faible, il
peut par exemple étre égal & la distance entre le maximum du pic central et le premier passage
a zéro. On se sert des corrélateurs F, L et P pour réaliser une boucle de code. La sortie P
est donc au maximum d’un pic de corrélation. L’espacement entre la voie VE et P, et entre

VL et P est ¢gal a la distance entre deux pics de la fonction d’autocorrélation au carré (cad
Tsp
2
V' L sont alignés sur les pics secondaires de part et d’autre de ce pic central. On procéde de

). Ainsi, lorsque le corrélateur Prompt est aligné sur le pic central les corrélateurs VE et

la maniére suivante : On compare la sortie du corrélateur P avec les sorties des corrélateurs
VE et VL. Si la sortie du corrélateur V E ou celle du corrélateur V' L est plus grande que celle
du corrélateur P, alors on effectue un "
comparaison est effectuée a 'aide de compteurs, un pour chaque voie : VE, VL. Si la sortie de

saut " de T'sp/2 dans la direction appropriée. Cette

V' L ou la sortie de V E est la plus grande, le compteur correspondant est incrémenté et I’autre
compteur est décrémenté. Si c’est la sortie du corrélateur P qui est la plus grande, les deux

179
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compteurs sont décrémentés. Aucun compteur n’est décrémenté au dela de zéro. Le saut est
effectué dans la direction correspondant au compteur qui a dépassé un certain seuil T. Tous
les compteurs sont ensuite remis & zéro.

Cette description correspond a la méthode utilisée en poursuite pour la voie en phase. Cela
suppose que la phase est résolue et que la composante en quadrature de phase égale zéro. Dans
le cas contraire, on compare I‘Q/L + Q%/L; 112:, + Q%; et I‘Q/E + Q%/E .

E.2 Phase d’acquisition

L’algorithme du Bump Jumping tel qu’il est présenté ne permet pas de faire une acquisition
du signal non ambigué, mais permet de s’assurer en phase de transition et en poursuite que
I’on est bien asservi sur le pic central de corrélation.

Fonction Energie — combinaisons des sorties des trois corrélateurs
1.6 T T T T T T T T

T
—— VE2+VL2+P2
L= \/L2+P2
VE2+P2

1.2

0.4

0.2

| | | |
-0.4 -0.2 0 0.2 0.4
Retard code local / code regu (chip)

-1

Fic. E.1 — Energie combinées des signaux en sortie de corrélateurs

Néanmoins, on peut utiliser les deux corrélateurs V E et V' L mis en place pour retrouver une
fonction d’énergie non ambigué. En effet, si I'on combine les sorties au carré des corrélateurs
)
VE, VL, et P, on peut retrouver un fonction d’énergie en forme de cloche et éliminer les
) ) )
passages a zéro présents dans la fonction d’énergie du BOC (Figure E.1). Ainsi, tout risque
de détection manquée due a un passage a zéro de la fonction de corrélation est écarté.
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E.3 Performances en poursuite

On cherche ici & évaluer la probabilité de succeés de l'algorithme d’aprés I’étude faite dans
[FW99|. Supposons que le seuil de saut soit fixé & T' = 6. Soit p la probabilité qu'un certain
échantillon a la sortie d’'un corrélateur VE, VL ou P soit le plus grand des trois. On pose :

Py(m)
Pi(m)
Py(m)
V(m)= | P3(m) (E.1)
Py(m)
Ps(m)
Ps(m)

ot Py(m) est la probabilité que le compteur correspondant soit égal & N & I'instant m (cad
aprés I’évaluation de m échantillons). On définit alors une matrice de passage décrivant ’évo-
lution de V' en fonction de m. Cette matrice vaut :

q gq 0 0 0 0 O
p 0 g 00 0O
0O0p 0 g 00O
M=]100p 0 q 00 (E.2)
00 0 p O0gqg0 O
00 0O0@PpPO0OO0
00 0O0O0TDPI1

Et si p représente la probabilité qu’un certain échantillon & la sortie d’un corrélateur V E,
VL ou P soit le plus grand des trois, on a ¢ = 1 — p. Et étant donné que les compteurs sont
initialisés & 0, on a :

1

0

0
Vio)y=1 0 (E.3)

0

0

0

On a enfin :

V(im)=M"™.V(0) (E.4)

Et la probabilité que I'algorithme impose un saut a U'instant m est Pg(m).

Notons que la probabilité p dépend du rapport signal & bruit en sortir de corrélateur et de
la différence entre les pics de la fonction de corrélation. Si 'on suppose que 'amplitude des
échantillons VE, VL et P sont respectivement xq, 9o, et 2o, alors la probabilité que V E par
exemple soit le plus grand est :

3/2 400 px x
pVE=< 1) / / / e[~ (72) (G=a0+ 0P+ =20 gy 00 (w5

2mo?
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De la méme maniére :

3/2 1e%s)
Dyl = < 1 ) / /+ /y /y e[—(ﬁ) ((:E*Io)2+(y*y0)2+(zfzo)2)]dxdzdy (EG)

2mo?

3/2 +o00 z z
pP:< 1 ) / / / 6Hﬁ)((m—w0)2+(y_y0)2+(2_20)2)]dwdydz (E.7)

2mo?

On peut alors exprimer une probabilité de succés en adoptant I'approche d’un test a
hypothése. Il y a ici trois hypothéses selon que le maximum de la fonction de corrélation
correspond & la sortie VE, VL ou P.

Soit Hy : le maximum de la fonction de corrélation correspond a VE

On peut alors donner I'expression de la probabilité de détection et de fausse alarme pour
un seuil 7', aprés ’évaluation de m échantillons.

La probabilité de détection est ici la probabilité d’un saut dans la bonne direction :

Py = P(VE/Hy) = [Myp.V(0)](T) (E-8)

La probabilité de fausse alarme, cad la probabilité que I’algorithme impose un saut dans
la mauvaise direction est :

Pfa = (1= P(VE/Ho))(P(VL/Ho) + P(P/Hy)) = [My7,.V(0)](T) + [ME".V(0)](T) (E.9)

L’hypothése H; se définit de la méme facon.
Soit H; : le maximum de la fonction de corrélation correspond & VL
La probabilité de détection est ici :

Py = P(VL/Hy) = (M. V(0)] (T) (£.10)
La probabilité de fausse alarme est :
Pro = (1= P(VL/H1))(P(VE/Hy)+ P(P/Hy)) = [My'.V(0)] (T) + [Mp".V(0)] (T) (E.11)

et enfin, soit Ho : le maximum de la fonction de corrélation correspond a P
La probabilité de détection est :

Py = P(P/Hy) = [Mp.V(0)] (T) (E.12)
La probabilité de fausse alarme est :
Pro = (1-P(P/Hy))(P(VE/H1)+ P(VL/H)) = [M{g.V(0)] (T)+ [My'.V(0)] (T) (E.13)

On peut alors exprimer la probabilité de succés de la technique, cad la probabilité qu’au
bout de m échantillons, le seuil soit dépassé et ’algorithme impose un saut dans la bonne
direction :

Ps = P(Hy).P(VE/Hy)+ P(H,).P(VL/H,)+ P(H2).P(P/H>) (E.14)
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et la probabilité d’erreur, cad la probabilité qu’au bout de m échantillons, le seuil soit dépassé
et I’algorithme impose un saut dans la mauvaise direction :

P. = P(Hy).(1 - P(VE/Hy))(P(VL/Ho) + P(P/Ho)) (E.15)
+P(Hy).(1 - P(VL/H))(P(VE/H1) + P(P/H1)) (E.16)
+P(Hy).(1 - P(P/Hy))(P(VE/H1) + P(VL/H)) (E17)

Sur la Figure E.2 on a tracé cette probabilité de succés pour plusieurs valeurs de m, nombre
d’échantillons évalués, pour le BOC(10,5), en fonction du rapport signal a bruit. Sur la Figure
E.3, on a tracé la méme chose pour le BOC(14,2). Dans les deux cas, plus le nombre d’échan-
tillons évalués est grand, plus la probabilité de succés est grande. Sur le figure E.4, on compare
la probabilité de succes pour le BOC(10,5) et pour le BOC(14,2) pour 100 échantillons. On
remarque que la probabilité de succés a C'/Ny équivalent, est inférieure pour le BOC(14,2).
Ce résultat était attendu compte tenu de la moindre différence d’amplitude entre deux pics
voisins de la fonction de corrélation.

Probabilité de saut vers le bon pic - Bump-Jumping — Tp = 20ms - Seuil de saut = 6
10 T : 1 S

T T
—— Aprés 50 echantillons
— Aprés 100 echantillons |
— Aprés 150 echantillons
—— Aprés 200 echantillons |
—— Aprés 250 echantillons

I I I I I I I
0 5 10 15 20 25 30 35 40

Fia. E.2 — Probabilité de succes - BOC(10,5)

On peut voir enfin sur les figure E.5 & E.8 les courbe de probabilité de succés et d’erreur
de l’algorithme tracées en fonction du seuil de saut et du nombre d’échantillons évalués. On
peut remarquer, et on pouvait s’en douter, que plus le seuil de saut est grand, plus le nombre
d’échantillons évalués doit étre grand pour avoir la méme probabilité de succés. On peut
voir apparaitre sur le fond de la courbe les tracés des lignes de valeur de probabilité égale
qui pourraient permettre de fixer le seuil de décision en fonction d’'un nombre d’échantillons
donnés.
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Probabilité de saut vers le bon pic — Bump-Jumping — Tp = 20ms - Seuil de saut = 6
T

10 T T

succes

o
Aprés 50 echantillons
—— Aprés 100 echantillons
—— Aprés 150 echantillons
—— Apres 200 echantillons
—— Aprés 250 echantillons
| | | |
0 5 10 15 20 25 30 35 40
C/NO (dBHz)
Fi1G. E.3 — Probabilité de succes - BOC(14,2)
0 Probabilité de saut vers le bon pic — Bump-Jumping — Tp = 20ms - Seuil de saut = 6
10 T T T T T T T
8
8
2
ol

— BOC(14,2) - 100 échh.
—— BOC(10,5) - 100 éc

| | | | | | |
0 5 10 15 20 25 30 35 40
C/NO (dBHz)

Fi1a. E.4 — Comparaison des probabilités de succes - BOC(10,5) vs BOC(14,2)



185

E.3. PERFORMANCES EN POURSUITE

uil T et du nombre d’échantillons m -

ction du se

fon

Fig. E.5 — Probabilité de succés en

BOC(14,2)
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Probabilité d’erreur - BOC(14,2) — C/NO = 20 dBHz

0.4

0.3

200

seuil de saut

nombre d’échantillons observés

F1G. E.6 — Probabilité d’erreur en fonction du seuil T et du nombre d’échantillons m -
BOC(14,2)
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Probabilité de succes - BOC(10,5) — C/NO = 20dBHz

200

seuil de saut

nombre d’échantillons observés

F1Gg. E.7 — Probabilité de succés en fonction du seuil T et du nombre d’échantillons m -
BOC(10,5)
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Probabilité d’erreur - BOC(10,5) — C/NO = 20dBHz

0.1

200

seuil de saut

nombre d’échantillons observés

F1G. E.8 — Probabilité d’erreur en fonction du seuil T et du nombre d’échantillons m -
BOC(10,5)
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Optimisation d'une chaine de réception
pour signaux de radionavigation a porteuse a double décalage (BOC) retenus
pour les systemes GALILEO et GPS modernisé

Avec le développement de nombreux systémes de navigation, la nécessité de partager
efficacement la bande spectrale allouée aux nombreux signaux de ces futurs systémes est
apparue. Dans ce souci, la sous-modulation BOC a été retenue pour un grand nombre de signaux
GNSS. Cette sous-modulation présente non seulement de trés bonnes propriétés en terme de
séparation spectrale, mais apporte aussi une meilleure précision et une robustesse accrue vis a vis
des multitrajets. Néanmoins, I'utilisation de cette sous-modulation BOC rend l'acquisition des
signaux plus complexe.

Ce travail de thése concerne I'optimisation d'une chaine de réception de signaux BOC, et des
signaux composites dérivés du BOC. Nous avons analysé les problémes que pose ['utilisation de
cette modulation lors de l'acquisition du signal, celle-ci étant rendue ambigué. Plusieurs
algorithmes résolvant ce probléeme d'ambiguité ont été évalué. Les résultats ont été validés grace
a un simulateur de récepteur.

Ensuite, I'étude s'est focalisée sur I'acquisition des signaux BOC en présence de multitrajets. Aprés
une analyse approfondie de I'impact des multitrajets sur le traitement des signaux BOC, une étude
visant a obtenir une forme optimisée du discriminateur de boucle de code a été menée. Utilisant
au mieux les caractéristiques des signaux BOC, ce discriminateur a été recherché sous la
contrainte de lutter le plus efficacement possible contre les multitrajets sans pour autant dégrader
la robustesse face au bruit. Une autre méthode originale de réduction de l'erreur due aux
multitrajets basée sur un concept différent a été proposée et analysée. Cette méthode trés simple
affiche de trés bonnes performances.

Mots clés : GNSS - Signaux BOC - Algorithmes récepteurs - Multitrajets

Optimization of a receiver achitecture for radionavigation BOC signals planned
for GALILEO and modernized GPS

With the development of numerous navigation satellite systems, it appears essential to share
efficiently the frequency band allocated to the navigation systems signals. Regarding this issue,
the BOC modulation has been developed and rapidly chosen for several navigation signals. This
BOC modulation exhibits not only very good properties in terms of efficient spectral band sharing,
but also improves the precision during signal code tracking and leads to a reduction of the
multipath error. Nevertheless, the use of this modulation makes the signal acquisition process
more complex.

This thesis is about the optimisation of a BOC signals, and composite BOC signals, receiver
architecture. The issue of the ambiguous signal acquisition raised by the use of this modulation
has been addressed in this document. Indeed, the signal acquisition is made ambiguous. In this
study, several algorithmic solutions have been analyzed. The theoretical study has been validated
through the use of a dedicated simulation tool.

Then, we have been focusing on the BOC signal acquisition in presence of multipaths. After a
thorough analysis of the impact of multipath on the BOC signal tracking performance, a study on
the optimization of the signal S-curve has been pursued. Regarding the particular shape of the
BOC ACF function, the S-curve giving the best multipath resistance has been searched for. An
other method based on a different concept has been proposed and evaluated. This very simple
technique exhibits highly improved performance.

Ketwords : GNSS - BOC signals - Receiver algorithms - Multipath



