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Glossaire

Chapitre 1

A

Chapitre 2

In(t)
iv(t),ou(t)
lv, Qu

Th

Chapitre 3

puissance d’émission du signal

ensemble des satellites visibles

puissance du signal recu pour le sateNite

message de navigation associé au satellite traité adhiist
Code CDMA du satelliter

signal émis sur la bande L1

fréquence d’émission du signal en bande
fréquence intermédiaire

fréquence de 'oscillateur local récepteur

fréquence du signal recu en provenance du satellite
fréequence Doppler du satellite

fréquence intermédiaire du signgl = f'F 4+ P
décalage de code du satelhite

délai de phase pour le satellite

bruit sur le signal recu pour le satellite

signal recu

signal a la fréquence intermédiaire

signal a la fréquence intermédiaire échantillonné
signal répliqua généré localement échantillonné
rapport signal sur bruit edBHz

erreur sur la fréquence pour I'échantillan
composantes respectivement en phase et en quadrature

signal d’interférence

signal en phase et en quadrature

composantes respectivement en phase et en quadraturie gatellitev
période d’'un code CDMA

signal du satelliter a la frequence intermédiaire
composante en phase générée par le récepteur
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composante en quadrature géenérée par le récepteur

répliqua local numérisé (sur 1 bit) de la composante engphas

répliqua local numeérisé (sur 1 bit) de la composante en rquack
composante en phase numeérisée (sur 1 bit) du signal déénetddémultiplexé
composante en quadrature numeérisée (sur 1 bit) du signeddidé et démultiplexé
composante en phase de la corrélation

composante en quadrature de la corrélation

signal numeérisé (sur 1 bit) a la fréquence intermédiaire

signal modéle échantillonné

signal numérisé (sur 1 bit) du satellité la fréquence intermédiaire

signal modéle numérisé (sur 1 bit) du satelit la fréquence intermédiaire
signal modéle échantillonné du satelkte

signal modéle de I'ensemble des satellifes: {V — v} numérisé (sur 1 bit)
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Introduction géenérale

Les systémes GNSS ont été concgus principalement pour legueement d’un utilisateur
au sol muni d’un récepteur radio fréquence. Le récepteurpaivoir traiter les signaux émis
par les satellites de la constellation afin d’estimer Iddtipposition, vitesse et temps (PVT).
Les traitements du signal réalisés par le récepteur doestither, a la fois, la phase, la fré-
guence Doppler et le décalage des codes pseudo aléatasreatdbites visibles.

Dans ce contexte, les estimateurs du rapport porteuse ssitéele bruit C/Np) ont été
développés pour pouvoir mesurer la puissance du signalpacle récepteur. En effet, pour
un récepteur classique, cette valeur sera d’autant plokefaue le signal sera perturbé par son
environnement. Ces perturbations sont par exemple les-trajiis, trés présents en milieu
urbain, ou la perte de puissance du signal en milieu coutedrfju’en intérieur ou sous une
couverture végétale.

Le rapport signal a bruit est aussi utilisé pour la réflectmiméles signaux GNSS. Dans
cette nouvelle application, on utilise les variations tengfies du rapport signal & bruit d’'un
signal GPS réfléchi pour mesurer la hauteur de la surfacefliéetién. Les techniques de ré-
flectométrie utilisent aussi la valeur du rapport signaldithgour mesurer le taux d’humidité
de la surface de réflection.

Un signal GPS est modulé par une porteuse et est étalé pardenpseudo aléatoire. Sa
puissance, qui est portée en dessous du niveau du bruituh@aeétre directement mesurée.
Les estimateurs classiques de la littérature utilisenpé@ametres statistiques du maximum de
la corrélation, obtenus apres le désétalement du signahpesurer la puissance du signal regu.
Ces estimateurs nécessitent une longue période d’intégratiur étre précis. De plus, ils ne
tiennent pas compte de I'effet de la fréquence Doppler etatnbme de satellites visibles sur
la statistique du maximum de la corrélation. Ces effets peateurs faussent I'estimation de la
valeur deC/Np et limitent les applications de la réflectométrie.

Ce travail de thése propose un estimateur du rapport sigmaltepbopre a chaque satellite,
a partir d’'un signal GPS L1. Pour présenter cet estimatews avons adopté une approche en
deux étapes. On suppose dans la premiére étape que le sig8ab<k numérisé sur 1 bit, et
on établit une fonction reliant 'amplitude du signal requraaximum de corrélation sachant
les parametres du signal GPS qui sont : la fréquence Dopplerd&phasage du signal recu.
En effet, le rapport signal a bruit est une mesure relativppar pouvoir estimer 'amplitude
du signal, on suppose que le bruit est blanc, gaussien écentte variance unitaire. La fonc-
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tion proposée (désignée : modele direct) étant fortememtinéaire, nous proposons dans une
deuxieme étape, un estimateur dynamique de I'amplitudegthals qui utilise le filtrage d’état
non linéaire et les observations du maximum de la corréiatio

La thése est organisée en quatre chapitres, précédés dwoduiction générale et suivis
d’une conclusion générale.

Le premier chapitre concerne la description du systéme GRS son utilisation pour la
réflectométrie. Ce chapitre est décomposé en deux parties.|Baremiere partie, on décrit les
traitements du signal GPS réalisés par le récepteur. En €ffst a ce stade que sont obtenues
les observables du signal GPS et notamment le rapport sigmait du signal recu. Dans cette
partie on décrit les signaux GNSS et les différents traitesd’acquisition et de poursuite du
signal recu par le récepteur. La deuxieme partie du chagstreonsacrée a la réflectométrie des
signaux GNSS. Le principe de la réflectométrie GNSS est ptéskans un premier temps, puis
nous montrons comment le rapport signal & bruit du signal &®8tilisé dans les applications
de la réflectométrie. Les applications concernées dansaethisont : la mesure du taux d’hu-
midité et I'altimétrie.

Le second chapitre, qui concerne I'estimation du rappgriaia bruit du signal GPS, est
décomposé en deux parties. Dans une premiére partie naenpwas les différentes architec-
tures de I'étage radio fréquence d’'un récepteur GPS a phasiquelles est mesuré le rapport
signal a bruit. Dans la seconde partie, nous présentonstiesageurs du rapport signal a bruit
de la littérature et nous comparons leurs performances.

Le troisieme et le quatrieme chapitre sont dédiées a la gitio d’'un nouvel estimateur
du rapport signal & bruit du signal GPS recu. Dans le troigiehapitre, nous proposons une
fonction non linéaire qui relie les observations fournies [ftage radio frequence a la valeur
du rapport signal a bruit. On présente dans ce chapitre |€lagthtistique que nous proposons,
son évaluation sur données synthétiques et sa validatiaosmées réelles.

Dans le quatrieme chapitre, nous proposons un estimaterapiwrt signal a bruit. L'es-
timateur propose utilise le filtrage d’état non linéairen afiinverser la fonction, qui relie les
observables fournies par I'étage radio frequence a la valewapport signal a bruit. Dans ce
chapitre, le filtrage de Kalman sans parfum et le filtragei@agire sont proposés et évalués
pour I'implémentation de cet estimateur.

Une conclusion vient clore le document de these.
Les apports originaux de ce travail sont les suivants :

— Nous proposons une fonction qui relie la valeur de I'amgkitdu signal regu, soit du rap-
port signal a bruit, avec les observations du maximum deétadfon fournies par I'étage
radio fréquence. Cette fonction s’appuie sur une modébisaiatistique des traitements
de démultiplexage et de démodulations réalisés, par uptéaequi quantifie le signal
sur 1 bit. Cette fonction originale est évaluée sur donnéathétiques et validée sur
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données reelles.

— Nous montrons a l'aide de la fonction proposée, l'influededa fréquence et du bruit
d’inter-corrélation du signal GPS recu sur la valeur du cappignal a bruit. Ces effets
sur la mesure du rapport signal a bruit n’avaient jamais ébétrés auparavant.

— Nous proposons un nouvel estimateur du rapport signaliégermettant des mesures
plus précises et a plus haute fréquence.






Chapitre 1

Principe d’'un récepteur GNSS et
application a la réflectometrie

1.1 Introduction

Depuis le premier récepteur GPS mono-constellation aptéoeGNSS actuel multi-
constellations, I'architecture “hard” et “soft” des réteyrs n'a cessée de connaitre des révolu-
tions techniques. En effet, congcue au départ pour I'esiimate la Position, de la Vitesse et le
Temps (PVT), les nouveaux récepteurs doivent étre flexpmes répondre : d’'une part au pro-
bléeme de compatibilité et d’'interopérabilité des GNSS, a&tile part, aux exigences des futurs
applications GNSS telles que : les transports aériens els)da géodésie, la géophysique, la
météorologie, la radionavigation, la réflectométrie, etc.

Le systéme de positionnement global (GPS) par satelligsigitialement prévu pour les
applications militaires. Pourtant il a trouvé rapidemenptace dans le domaine civil grace au
développement d’'un grand nombre d’applications s’appuyanle positionnement et la data-
tion. La demande grandissante du domaine civil, en termagedrité et de précision, trouve
aujourd’hui une réponse dans les services commerciauxydenses GNSS modernes.

Le présent chapitre a caractére bibliographique, prédestdifférentes fonctionnalités et
I'architecture d’un récepteur de radio navigation GNS®biéctif global du travail concerne
I'élaboration d’'un estimateur qui relie 'amplitude du s& GPS au rapport signal a bruit
(RSB), mesurés par le récepteur. Etant donné que ce rappatéasit des observations de
corrélation “prompt” de la boucle de poursuite du code, tirézessaire d’évoquer les bases de
I'architecture et les principales fonctionnalités d’'unepteur GNSS.

L'estimateur du rapport signal a bruit présenté dans deéteet est utilisé pour l'altimétrie a
partir de la réflectométrie des signaux GNSS. La réflectaen&NSS est une technique d’ob-
servation qui utilise le signal direct en provenance desligats et les signaux réfléchis par la
terre. La comparaison des signaux direct et réfléchi d’un enésellite permet de déduire cer-
taines propriétés de la surface de réflexion. Parmi cesigtépron peut citer : la caractérisation
de I'environnement multi-trajets [BILO7], l'altimétrie afiale [MAR93], la mesure du taux de

9



Chapitre 1. Principe d’'un récepteur GNSS et application a fkecométrie

salinité de la surface des océans [SILO1], la mesure du téuxrddité des sols [AZM10] etc.
Dans cette thése ce sont les modifications du RSB qui sontd#ésis dans les applications de
réflectométrie. En effet cette grandeur, qui peut étre g&tda signal GNSS, est bien adaptée
aux applications de la réflectométrie GNSS, lorsque leshaetede réception sont proches du
sol. Nous décrirons donc cette application dans la deuxjgartée du chapitre.

Apres une introduction sur le principe des systemes GNS$r@&sente dans une premiére
partie les différents traitements d’'un récepteur et lacstime des signaux GNSS. En deuxiéme
partie nous décrirons les principes de la réflectométisepdeametres observés et les techniques
de mesure qui utilisent le RSB.

1.2 Fonctionnalité du récepteur GNSS

Avant de présenter les principales fonctionnalités etitactures des récepteurs GNSS, nous
décrivons succinctement les systemes de navigation pallitest (GNSS).

1.2.1 Introduction

Les systemes GNSS sont constitués de trois principaux sggme

— Segment de contrdle : constitué de plusieurs stationssetberestre dont les principales
fonctions consistent a contréler et renseigner les s&elligestion d’horloge, gestion des
éphémérides, gestion de I'état de santé du satellite, &P(6] ;

— Segment spatial : symbolise 'ensemble des satellitediffésentes constellations ;

— Segment utilisateur : représente les récepteurs desatgilirs qui traitent les différents
signaux GNSS.

Principe des GNSS

La liaison satellite-récepteur peut se résumer au schénogpsgue présenté surla Figurel.l.
Chaque satellite posséde un émetteur en bande L, une unigndeation du signal de naviga-
tion (NSGU), un amplificateur haute puissance (HPA), urefilte sortie et une antenne d’émis-
sion. Le signal émis se propage le long d’'un ou de plusieuesnats de propagation pour
atteindre I'antenne de réception. La somme de tous ceswsigpéus le bruit du canal et les
interférences sont recus, amplifiés (LNA), filtrés puis ntis@s. Le convertisseur analogique-
numérique (ADC) produit les échantillons du signal numérilgsont traités par I'unité de
traitement du signal du récepteur de navigation [PAN10].

Les systemes GNSS utilisent la propagation des ondesa@teagnétiques entre I'émetteur
et le récepteur. En effet, le temps de propagation entreektamr et le récepteur est utilisé
pour calculer la distance satellite-récepteur. L'effepppler se traduit par un changement de
fréquence du signal, et il est lié a la vitesse relative ebdraetteur et le récepteur. Les in-
formations extraites du signal de navigation, comme latjprsdes satellites, sont par la suite
utilisées pour le calcul de la position et de la vitesse rieeep

10
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‘. .
, interférences

_______ Er_n_e_txeur_____#. - ____ Récepteur_____

82|8
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FIGURE 1.1 — Génération, propagation et traitement des signauawdgation [PAN10]

Les principaux systemes GNSS

Parmi les systemes globaux de navigation satellitairellesqonnus, on peut énumérer :

— Le systéme américain NAVSTAR/GPS, opérationnel depuiaheges soixante-dix, est
considéré comme le systéme le plus populaire au monde [KBP06

— Le systeme russe GLONASS opérationnel en 1996, a essawgftidgper son retard, ac-
cumulé apres la chute de I'ex URSS, par I'envoi d’'une sérieals/elles générations de
satellites, comme le GLONASS-M [NOV14];

— Le systeme de I'Union Européenne, Galileo, garantira ston@mie en matiére de po-
sitionnement et de datation par satellites. Ce projet estldgpé par I'’Agence Spatiale
Européenne (ESA), et il est prévu d’étre acheveé en 2019-ROKE11].

— Le systéme chinois BeiDou-2, également nommé COMPASS, semnpatible avec les
systemes globaux existants [LEB11];

A ces systémes globaux, on peut ajouter une augmentatimnedg :

— Le systéme chinois BeiDou-2. Le 25 juillet 2015, le$ @819 satellites ont été placés
sur orbite avec succes par I'agence Chinoise XSLC (XichanellBa Launch Center),
pour desservir la Chine et les pays voisins;;

— Le systeme IRNSS (Indian Regional Navigation Satellitese®y} également nommé
GAGAN (Geo Augmented Navigation system), est un system@méyyautonome de
navigation par satellites développé par I'lndian Space &ebkeOrganisation (ISRO) qui
servira I'Etat Indien [RAG13]. Le 28 mars 2015, |& 4ur 7 satellites, a été placé sur
orbite géostationnaire ;

— Le systeme QZSS (Quasi-Zenith Satellite System) est uamsgsrégional complémen-
taire au GPS, pour lutter contre le probleme de masquagegiesis GPS dans les zones
montagneuses et urbaines japonaises. Ce systéme est gka§gace spatiale japonaise
JAXA [JAE10].

— Le systeme SDCM (System for Differential Corrections and Nwimg), développé par
la fédération russe, est un composant de GLONASS. Le segpatial de SDCM sera
composé de 4 satellites géostationnaires.
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Chapitre 1. Principe d’'un récepteur GNSS et application a fkecométrie

Les systémes dits d’augmentation spatiale (SBAS) s’appsi@r des satellites géostation-
naires. Ce sont des systemes dont I'objectif est d’améliarprécision et la fiabilité des me-
sures. Le principe de ces systemes consiste a introduirengpstréel des corrections sur les
erreurs de propagation ionosphérique, sur les erreursradnisation avec le temps GPS, et
sur les imprécisions des orbites des satellites GPS [GREO7].

Parmi ces systemes, on peut citer :

— WAAS : Wide Area Augmentation System, élaboré par I'adsthaition d’aviation fédé-

rale (FAA) des Etats-Unis;

— EGNOS : European Geostationary Navigation Overlay Sendéveloppé par 'ESA et

I'Organisation européenne pour la sécurité de la naviga#sienne (EUROCONTROL);

— MSAS : Multi-functional Satellite Augmentation Systenongu par le bureau japonais

de l'aviation civile (JCAB);

— GAGAN & IRNSS : GPS Aided Geo Augmented Navigation, impléigrar le gouver-

nement indien.

— GLONASS & SDCM : par rapport aux autres systemes SBAS, SDCMa@stu pour

effectuer la surveillance de 'intégrité des deux systesagsllitaires GPS et GLONASS.

Bandes de fréquences des systemes GNSS

D’une part, les bandes L1 (1.57 GHz), L2 (1.22 GHz) et L5 (1GH?z), représentées sur
la Figure 1.2 du systeme GPS sont réutilisées par les ditiéseconstellations, soulevant ainsi
des problemes de compatibilité, d’'interopérabilité etdrchangeabilité. Cela constitue un défi
technique pour les constructeurs de récepteurs GPS.

D’autre part, de nouvelles bandes de frequences E6 (1.27 &Hz5b (1.2 GHz) ont été al-
louées au systéme GNSS Galileo.

1.2.2 Lessignaux GNSS

En dépit des différentes fréquences porteuses, allougawjetées aux signaux GNSS, il
existe une structure générale d’un signal GNSS. L'idée dédsstructure devient décisive pour
la connaissance et I'acquisition du fonctionnement dag$utecepteurs GNSS.

Structure générale d’'un signal GNSS :

Un signal GNSS comporte trois composantes principales [BOR07

— Le message de navigatiorit) : signal en bande de base, contenant les informations né-
cessaires au récepteur pour le calcul de sa position telkeslgs éphémérides des satel-
lites, les almanachs, des parametres utilisés dans le enddalorrection ionosphérique,
etc [DUN13];

— Un code d’acces CDMA : |la techniqgue CDMA permet aux sateltieeta méme constel-
lation de partager la méme bande de fréquence sans intetfér€DMA par un code
PRN (Pseudo Random ode [WAL11]) est la technique d’accesérilizIG04].

Le systeme GLONAS utilise aussi la technique d’accés paartifipn de fréquence
FDMA, mais tend a substituer celle ci par un acces CDMA danseeseaux satel-
lites [REV12].
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1.2. Fonctionnalité du récepteur GNSS
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FIGURE 1.2 — Bandes de fréquences des signaux GNSS

— La modulation : Plusieurs bandes de fréquences sont padggar les systemes de na-
vigation. La transposition des signaux numériques en baedbase dans ces bandes
fréquentielles est réalisée par des modulations BPSK ou BOT(QBEet leurs variantes.

Le signal GPS-C/A sur L1 : exemple de signaux GNSS

Le signal GPS sur L1 utilise un code CDMA, noté C/A (code Gold),ast utilisé par tous
les récepteurs GNSS et constitue la pierre angulaire deddes applications professionnelles
et scientifiques. C’est pour cette raison que notre étudepsseea sur ce signal GNSS afin
d’expliquer les différents traitements et modeles que poaposons.

La génération du signal est présentée sur la Figurel.3. bite lpgique, de type “ou exclu-
sif”, combine le code pseudo-aléatoire C/A et le message dgataon. Le signal résultant est
ensuite multiplié, apres l'introduction d’'une quadratdeephase, par la porteuse L1 : il s’agit
alors de la modulation numérique BPSK.

Afin de distinguer le code C/A du code P sur la bande L1, deuxabipéis sont effectuées :
d’une part I'atténuation de -3dB de la puissance du codedPaatre part I'introduction d’'une
quadrature de phase sur la porteuse du code C/A.

L'expression du signal L1 a la sortie du sommateur est alors :

d1(t) = An(t) CA(t)sin(2rf ) +

7" (t) P(t)cos(2mf't) (1.1)
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Chapitre 1. Principe d’'un récepteur GNSS et application a fkecométrie

avec .

A la puissance d’émission,

n(t) : le message de navigation associé au satellite est cad&acBiis/s,
CA(t) : le code pseudo-aléatoire civil C/A est cadencé a 1.023 MHz,
fL1: la fréquence de la porteuse est de 1575. 42 MHz,

P(t) : le code pseudo-aléatoire militaire P est cadencé a 10.23 Mh
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h 4
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h i
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|

— — = Medulation du P + Nit)

FIGURE 1.3 — Génération du signal GPS dans la bande de fréquence L1

1.2.3 Latransmission des signaux GNSS

Lors de leur transmission, les signaux GNSS subissent taicgnombre de dégradations
parmi lesquelles on peut citer :

— L'atténuation due a la propagation en espace libre : ctawation est liée a la distance
satellite-récepteur et a la traversée des couches ionagpa&t troposphérique.
L'effet Doppler d0 au mouvement relatif satellite-réeapt
L'évanouissement par effet de masquage et/ou multittraje
L'effet du bruit de canal.

Pour I'estimation de sa position et de son biais d’horlogeétepteur doit connaitre le délai

14



1.2. Fonctionnalité du récepteur GNSS

de propagatiom, du signal GNSS de I'antenne du satellite visibleisqu’a sa propre antenne.
La distance ou " range " est le produit depar la vitesse de la lumiere. Cela suppose un trajet,
satellite-récepteur, rectiligne (LOS). Néanmoins, larsadtraversée de la couche ionosphére, le
signal GNSS subit une multi-réfraction rendant le trajetq incurvé que droit. Ce qui induit
une erreur d’estimation du délgj : on parle alors d’un retard ionosphérique. La correction de
cette erreur est possible par l'utilisation de deux frégesnou par l'utilisation d’'un modele
ionosphérique dont les parametres sont donnés dans legeatsaavigation n(t) [HOQ12]. Il
faut aussi tenir compte du retard troposphérique. La chorede ce retard est définie a partir
d’'un modéle dont les principaux parametres sont des dormmégso (température locale, pres-
sion et humidité relative) [HOFO8].

Le Doppler, lie¢ au mouvement relatif du satellite-récept®NSS, introduit un décalage

fréquentielf?. Cet écart est différent pour le code CDMA et la porteuse. Uaptsur GPS en
position fixe introduit un Dopplef? du code C/A sut; de+ 3,2 Hz, tandis qu’un récepteur
ayant un déplacement rapide introduit un Dopplerd#0 kHz [BORO7].
La réception des signaux GNSS en milieu urbain est sujet @squoages et/ou les multi-trajets.
Le masquage concerne le moment ou le récepteur mobile egtable de recevoir le signal en
provenance d’un satellite, car celui-ci rencontre un atbstéatiment, tunnel,...). Dans ce
cas le nombre de satellites visibles peut étre trop faible palculer une position. Plusieurs
techniques ont été développées pour faire face a ce probl€amgmentation du nombre de
satellites par I'exploitation combinée des différentesstellations [WIN13], et I'assistance par
d’autre capteurs qui fournissent un positionnement fefadometre, systeme de navigation
inertiel,...) [GREO7].

Généralement, la déformation du signal par les multi-tsagst obtenue lorsque I'antenne
de réception recoit simultanément le signal du trajet di(e©S : Line Of Sight) avec une
ou plusieurs répliques réfléchies par les surfaces qui egtible récepteur (batiment, surface
métallique,...). Ces signaux de trajet secondaire ont wrdedt déforment de facon signifi-
cative 'amplitude et la phase du signal du trajet direct,ilsasont intégrés par I'antenne. La
lutte contre les multi-trajets constitue, aujourd’hui, sujet fertile de recherche. On peut citer
les thémes de recherche suivants : la conception d’antemirenalti-trajets [GRO13], I'op-
timisation de la bande passante du front-end [BETO0O], lexcteila modulation résistant au
multi-trajets (variante BOC) [FANOS8], la conception d’algbmes avanceés pour la poursuite
des signaux a faibles rapport signal a bruit [ZIE06], [SOK13

L'utilisation constructive des multi-trajets a donné saisce a une technique d’observation
appelée : réflectométrie GNSS (GNSS-R). Elle a pour objeetifatactériser les diverses sur-
faces de réflexion des signaux GNSS (plage, mer,...etc.).

1.2.4 Les traitements des signaux GNSS

Les récepteurs GNSS sont de nature numérique. Leur arthige€appuie sur un micro-
processeur qui est couplé avec un ensemble d’ASIC pourligatan des traitements radio en
temps réel. De nos jours avec la progression de la puissancalcll des microprocesseurs, la
tendance est au développement de récepteurs GNSS donti¢arpdio est traitée par logiciel
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Chapitre 1. Principe d’'un récepteur GNSS et application a fkecométrie

(Sofware Defined Radio-SDR).

Architecture d’'un récepteur GPS

On représente Figure 1.4 I'architecture classique d’'uaptaur. Dans cette architecture on
distingue une partie analogique, qui conditionne le sigmaht son échantillonnage, et une par-
tie numérique qui réalise I'ensemble des traitements réglgmal processing : démodulation,
démultiplexage) et le calcul du PVT (Navigation processiRgsition Velocity Time).

Antenne
r IF IF
N .
s S; N voies
' [
| il
1
A 2 1 ; T i 2 2 ee P t
_| LNA |—| Conveil;‘stlé}rrlneér&ifarﬁguence |—L| ADC |—-|Ach|S|t|on —Foursultell I “":tssggﬁddf(ﬂg‘{;%ite'g" Hzgts;ﬂﬁgssl— régg;atlglr}r
Etage Radio Fréquence Traitement du signal” | Calcul du “Position Velocity Time”
[ A

Oscillateur de référence

FIGURE 1.4 — Synoptique d’'un récepteur GNSS [DAR12]

Les différents sous-systemes, de la Figure 1.4, qui conrmpdiaechitecture d’'un récepteur
sont les suivants :

— L’antenne

— La chaine radio- fréquence : Front-end (RF chain)

— Le convertisseur analogique-numérique (ADC)

— L'unité de traitement du signal (Signal processing)

— Les fonctions de traitement de navigation (Navigatiorcpssing)

— La génération des oscillateurs locaux (Reference oswikafrequency synthesizer).

Dans ce contexte I'expression du sigddt) recu par I'antenne est donnée par :

S(t) = ;A\,(t) n(t) CA, (t +1y)sin(2mitft + @) +ny (t) (1.2)

On suppose ici que I'on ne recgoit que les trajets directs; ave

v est I'indice du satellite, il prend sa valeur dans 'ensembldes satellites vi-
sibles;

Ay est 'amplitude du signal ;

Ty est le délai du cod€Ay ;

fy est la fréquence porteuse du satekitElle inclut le Dopplerf? (f, = f-1+ D),
@, est le déphasage de la porteuse ;
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1.2. Fonctionnalité du récepteur GNSS

nv(t) est le bruit introduit par : la propagation libre, I'antergtde bruit de calcul
du récepteur. On suppose le bruit additif, Gaussien, cehtté variance unitaire.

Etant donné la faible puissance du sigddt), la puissance du bruit est de -158,5 dBW
[BORO07], le bon conditionnement du signal impose que I'angesiihdes performances spéci-
fiqgues en termes de : température de bruit [BALO5], diagrardmeayonnement [SAK12] et
bande passante [Li12]. Souvent I'antenne est active etrgéigre un pré-ampli faible bruit (le
LNA de la Figure 1.4). Dans les récepteurs modernes la diffi@st de définir un pré-ampli
faible bruit qui soit multi-bandes [ANDOG].

Les signaux RF, amplifiés et filtrés, sont alors transposésguénces intermeédiaires (IF)
grace aux multiplieurs basse fréequence (Down convertes.deeniers utilisent un signal de
fréquencest'™ fourni par les oscillateurs locaux (OLs). Les OLs utilisentsynthétiseur de
fréquence pour générer a partir d’'une unique référenceldte leurs différentes fréquences.
Suite a la descente en fréquence (Down converter) le sigiaébgique prend la forme :

sF(t) = Z;AV (t) n(t) CA (t+1y)sin(2rfiFt+@F) +nv(t) (1.3)
Sc

La conversion analogique numeérique est réalisée sur lalsigscendu a la fréquence inter-
médiaire. Le signa#'™ (t) échantillonné et numérisé a la fréquerfge= 1/Te estsF (i x Te) et
est notéq”:. Dans un récepteur GNSS ce signal est traité en parallelglysieurs composants
dédiés (canaux du récepteurs GPS) qui sont associés a cwtglide du systéme GNSS. Les
dits canaux assurent de nombreuses fonctions de traitefuesignal en bande de base. Telle
que [DAR12] :

— Les boucles de poursuite en code et en phase;

— les filtres des boucles;;

— lacquisition des satellites ;

— la mesure du rapport signal a bruit SNR [KAPO06].

Le signal a la sortie du convertisseur analogique-numeéragi donné par :
gF = ;Av,i n CA;i sin(2mtfy™ i+ @) +ny; (1.4)
ve

ou:

Te est la période d’échantillonnage,

fIF = (f'F 4 D + foffseY est la fréquence intermédiaire du signal,
foffsetast I'offset de I'oscillateur local, évalué entre 0 et quels kHz [DIG09],
i les instants d’échantillonnage.

On présente dans la suite, les traitements radio réalisesledloc "signal processing” de
I'architecture du récepteur, décrite Figure 1.4.
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Chapitre 1. Principe d’'un récepteur GNSS et application a fkecométrie

Lacquisition des signaux GNNS : signal GPS-C/A

Pour que le récepteur puisse extraire les délais de codepttade du signal recu par I'an-
tenne, il doit générer une réplique locale du sigg@l Les délais de code et de phase sont
utilisés pour calculer la distance satellite-réceptetta evitesse du récepteur (effet Doppler
visible sur la phase). La réplique est générée par le réeeptefaisant varier le couple code
C/A-porteuse L1. L'acquisition consiste alors a cherchenéximum de la corrélation, entre le
signal rectg ™ et un signal synthétique locgf".

La corrélation est définie par : ’

1IN FoL
'm= N zo§n Sin+m (1.5)
n—=
Ou:

N : est le nombre total d’échantillons du signal,
m: est le décalage,

Avec le répliqua du satellite :
- =CA,; sin(znfOLi *Te> (1.6)

rm €st maximum lorsque le signal Ioc@iL a le méme code et la méme fréquence porteuse

gue le satellite recherché dans le sigﬂl'él Ce signal contient I'ensemble des satellites visibles.
Si le satellite n’est pas visible la corrélation est nulle. taleur dem donne le décalage en
nombre d’échantillons entre le code du satellite contems tiasignal recu et les codes généres
localement par le récepteur. On a donc une recherche tndimenelle a effectuer pour extraire
I'ensemble des informations contenues dans le signal &mti:

— Les satellites visibles.
— Leur fréguence porteuse.
— Le retard de leur code.

On représente sur la Figure 1.5 un exemple d’acquisitioarat# pour un satellite visible.
Dans cette représentation la fonction de corrélation dstilége pour différentes fréquences du
signal et différents décalages de code. Les trois méthddedards d’acquisition sont les sui-
vantes :

— L'acquisition temporelle dite aussi algorithme de rechersérie.
— L'acquisition fréquentielle .
— Lacquisition parallele.

Acquisition série :  On représente Figure 1.6 le principe de I'acquisition s&¥ans cette ap-
proche, les échantillons numeérisés du signal recu sonbddatmultipliés par les échantillons
du code C/A, généré localement. Le signal résultant est phiglfpar deux porteuses de méme
fréquence et en quadrature. Les deux signaux ainsi géndérésssvoies | (en phase) et Q (en
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Fonctionnalité du récepteur GNSS

Corrélation

siF
Echantillons

numeériques

Décalage de code (échantillon)

0 1.5415

Frequence(Hz)

1.5435

FIGURE 1.5 — Exemple de fonction de corrélation d’'un signal GPS.
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FIGURE 1.6 — Principe de I'acquisition série.

guadrature) sont intégrés sur une période du code C/A, dedeéfi=1ms.

Valeur de
corrélation

Pour améliorer le rapport signal & bruit de la fonction dedation, on peut intégrer de
facon cohérente le signal sNrpériodes T. On peut aussi intégrer le signal de fagon non-cohé
rente en additionnard calculs consécutifs de la fonction d’auto corrélation. Eanddulation
par une porteuse en phase et en quadrature du signal permettale/er, respectivement dans
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les composantes | et Q, le cosinus et le sinus du délai de gin&igele signal recu et le signal
généré localement. La mise au carré et la somme de ces deyosantes produisent une va-
leur de corrélation indépendante de ce délai de phase.

Pour un pas de recherche en fréquence detsDet un pas temporel de 1/2 bit de code, il
est nécessaire de calculer 81 840 valeurs de corrélation.d2ion démarrage a froid du récep-
teur, c’est a dire sans information préalable, ce calculésdisé pour chaque satellite (32 de la
constellation GPS). Pour un démarrage a chaud (ou tiedeh partir de la connaissance de
I'heure et de la position approximative du récepteur, l¢slig@s visibles sont connus et leur
Doppler aussi [DIG09]. Cependant cette technique d’actiisest tres gourmande en durée
de calculs, et c’est la version fréquentielle (acquisipanallele) plus rapide qui lui est préférée.
La durée du calcul est d’ailleurs plus importante avec lgisaix modernes GPS L5, E5 et E5b,
gui occupent une bande de fréquence plus étendue [LEC14].

ya Recherche du
.2
s, FFT |12 e
A
;ﬂ'
Générateur de
code C/A

FIGURE 1.7 — Principe de l'acquisition fréquentielle.

Acquisition fréquentielle :  Cette méthode repose sur la FFT [DUH90]. On présente Figurel.
le principe de son fonctionnement. On calcule le spectréghabpour chaque décalage du code
local. On observe alors le spectre de la porteuse, calcagwze fenétre d’observation donnée,
soit un signal cardinal. Le spectre est dans ce cas pondel@yzdeur de la corrélation obtenue
pour le décalage du code testé. Lorsque le code local estaigec le code recu, la valeur de la
corrélation est maximale. Lorsque les deux codes ne sostdliignés, la valeur de corrélation
est proche de zéro [HUR87].

Cette méthode qui utilise la FFT avec un coup calcul pluséaiole I'approche série. Néan-
moins, le pic recherché posséde une forme de sinus cardis@ahenaximum est peu discrimi-
nant.

Acquisition parallele :  Pour pallier les inconvénients de I'approche fréquerjélla été pro-
posé de calculer la corrélation dans le domaine frequeielprésente Figure 1.8 le principe
de fonctionnement de cette méthode. Dans une premiere létamal recu est multiplié par

20
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FIGURE 1.8 — Principe de I'acquisition parallele.

une réplique de la porteuse en phase et en quadrature, afitedioune représentation com-
plexe du signal regu, qui inteégre le délai de phase. Dans enei@mne étape, la transformée de
Fourier du signal recu est multipliée par le conjugué dedadformée de Fourier du code C/A
du satellite recherché. Enfin la valeur de la fonction d’azdorélation est alors la transformée
de Fourier inverse de ce produit.

La poursuite des signaux GNNS : signal GPS-C/A

Une fois que I'acquisition a fourni des estimations de lafi@nce DopplerﬁP et du déca-
lage de codé,, I'étape de la poursuite prend la reléve pour suivre leucduéions.

Pour cela les services de trois boucles d’asservissememtind@coopérer :
— Laboucle a verrouillage de fréquence FLL (Frequency Looéyd) poursuit la fréequence
porteusef!F = (f'F + D).

— La boucle a verrouillage de phase PLL (Phase Lock Loop)suiiia phaseg .

— la boucle a verrouillage de délai de code DLL (Delay Lock fppoursuit les décalages

du codet,.

Dans le systéme de poursuite, de la Figure 1.9, ces troiddsosiont imbriquées. En effet,
la sortie de la boucle de poursuite de la porteuse sera@etiles de la démodulation (carrier
wippe-off) de la boucle de poursuite du code. Les bouclesodespite PLL et FLL utilisent le
code synchronisé (code “prompt”), fourni par la boucle déecpour le dés-étalement du signal
(wippe-off)[SUN13].

Les boucles de poursuite de la porteuse : la PLL et la FLL

La boucle PLL a pour objectif de maintenir le délai de phadeeda porteuse locale et le
signal recug™, le plus proche possible de zéro. En général, comme indiguié &igure 1.10
il s’agit d’'une boucle de Costas [GARO05].
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FIGURE 1.9 — Synoptique du systéme de poursuite

On décrit sur la Figure 1.10, I'architecture de la boucle PLé signals™ est dés-étalé (ou
démultipléxé) par sa multiplication avec le code local "Pptihtcode synchronisé), fourni par
la DLL. Le signal résultant est doublement transposé enddadase (I, Q) par deux porteuses
en quadrature fournies par un oscillateur commandé numgrgnt (NCO). Les signaux (I, Q)
sont intégrés par les filtres " integrate-and-dump, 1&D " sne période de code. Les valeurs
del, etQp obtenues, sont utilisées pour le calcul d’un discriminRatmi les discriminants les
plus connus de la boucle de Costas, on peut citer : le produitgQfe quotient Qp/Ip et arc-
tangente(Qp/Ip) [KAPO6]. La valeur filtrée du discrimin@oimmande I'oscillateur numérique
NCO.

La FLL qui poursuit la fréquence porteuse du signal recu essiaéalisee avec une boucle
de Costas. Elle differe de la boucle de phase par le type derdisant qu’elle utilise.

La boucle de poursuite du délai de code : la DLL

Le principe de la DLL s’appuie sur le calcul de trois valeugdadfonction d’auto-corrélation,
avec trois répliques du code générées localement. Ces aersignt décalées del /2 période
d’un bit de code, ce qui justifie les désignations de : Ear)yPEompt (P) et Late (L). La Figure
1.11 représente I'évolution de la corrélation, déduiteatesposantes | et Q, lorsque le code du
signal regu est en retard, synchronisé, ou bien en avance.

On représente sur la Figure 1.12, I'architecture de la leodelpoursuite du code. Dans cette
architecture, le signal est démodulé a partir de la portestmée avec les boucles PLL et FLL.
Le signal est dé-multiplexé avec trois codes décalés, at guague porteuse en quadrature.
Les six signaux sont intégrés pour produire six valeurs detladion qui sont utilisées pour le
calcul du discriminant de code. Apres intégration par lee8l" 1&D ", six signaux sont alors
obtenus Ig, Ip, I, Qg, Qp et Q.. Parmi les discriminants de la DLL les plus connus, on peut
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FIGURE 1.11 — Evolution de la corrélation en fonction des codesykERriompt et Late

citer : la différence cohérente Early-Lgte — 1), le produit scalaire cohéreffle —IL).1p), la
puissance du produit scalaifeie — I).Ip+ (Qe — QL).Qp) [KAPOE].
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1.3 Reéflectométrie GNSS par mesure de rapport signal a bruit

Concus au départ pour le géo-positionnement et la navigdésriuturs récepteurs GNSS
doivent supporter les applications émergentes telles tpeéflectométrie (GNSS-R) et la ré-
fractométrie, également appelée Radio Occultation (GNO%-Res applications reposent sur
les changements des propriétés géophysiques des signgs® gies interactions avec les es-
paces ou les surfaces a caractériser. En effet, si le pus#tinent se fonde sur le signal LOS,
la réflectométrie repose pour sa part sur la réflexion et fasidn des signaux GNSS par les
surfaces a analyser. De méme, la réfractométrie se fonda séfraction des signaux GNSS
par les espaces a étudier.

1.3.1 LaRéflectométrie (GNSS-R)

Le concept de réflectométrie GNSS a été conseillé pourriéttie océanique [MAR93].
Il s’agit d’une technique radar passive multi-statiquesigiéée par Martin-Neira sous la forme
d’'un systeme dit "PARIS" (PAssive Reflectometry Interferomefystem). Contrairement au
traditionnel radar actif mono-statique, ou le radar génémeet et recoit le retour de son propre
signal, cette méthode est dite passive, car elle expla@tsigmaux environnementaux, déja exis-
tants, en provenance des différents systemes GNSS. Elgalstment multi-statique puisque
I'antenne réceptrice est totalement indépendante deptadtantennes émettrices.

Cela constitue un grand avantage en termes de codt, souplefssdité de réalisation de
systemes radar [MARO2]. Ces avantages ont suscité de nomebrezsherches en GNSS-R,
augmentant ainsi le nombre et le champ d’applications de cégcipline au cours des deux
dernieres décennies. Cependant, avant d’aborder ce $pjetiérable de discuter les concepts
de base, en patrticulier les considérations geométriquasysiques de la réflectométrie.

1.3.2 Considérations géometriques

On représente sur la Figure 1.13 un exemple de systéeme GN&B#Rine antenne posi-
tionnée sur un mat. Dans ce cas le signal est émis par unitsad@line constellation GNSS, et
est percu a la réception par plusieurs antennes : une argenné signal direct et une ou deux
antennes pour le signal réfléchi.

Réflexions spéculaire & diffuse

La réflexion du signal GNSS par une surface uniforme et homogiagendre deux types

de réflexion :

— Une réflexiorspéculaireou cohérentedlonnant naissance a une seule onde réfléchie a par-
tir de I'onde incidente. Elle est considérée prépondérantdes surfaces lisses dont la
taille des irrégularités est inférieure a la longueur dedeé I'onde incidente. Ce type de
réflexion est régi par la loi de Snell-Descart@s= —6;) : €galité en valeur absolue des
angles de réflexion et d’'incidence. Le point d'imp&etst le point de réflexion spéculaire,
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FIGURE 1.13 — Systeme bistatique de réflectométrie GNSS.

qui correspond a une distance minimale de parcours powyh@lsiéfléchi. Aussi, la pre-
miere zone de Fresnel est congue en tant gu’intersectioelipdoide de Fresnel et la
surface de réflexion. Il s’agit d’'une ellipse centréeSecontenant la grande majorité de la
puissance réfléchie. La taille de la dite zone peut se calauendition que la variation
de la phase différentielle a travers cette surface soitieiée ag [BEC87].

Le demi-grand axe “a” et demi-petit axe “b” de I'ellipse deefmnel dépendent de I'angle
d’incidenced; et de la hauteur minimald du récepteur ou de I'émetteur par rapport a la
surface de réflexion [GAR97].

V2 d Hcosb; v/2 0 Hcosb;
a=—->—— b= —————— a.7)
co< 6 cosh;

Oud est le changement de phase sur la surface mesurée en tertoeguieurs d’onde.

— Contrairement a la réflexion spéculaire, la réflexddfuseouincohérentes’observe prin-
cipalement sur les surfaces rugueuses. Elle réfléchit #ancidente en directions mul-
tiples. Ce phénomene se concrétise par une zone aux aledelargone de Fresnel, dite
zone de scintillement. En général, la puissance diffuséaphte zone est faible, et il est
nécessaire d'utiliser une antenne a polarisation LHCP {Haftd Circular Polarization)
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directive pour I'exploiter.

Courbe d'iso-distance

Soit tgp le retard entre 'émetteUE et le récepteuR au niveau du point spéculaif La
courbe correspondant aux positions des points de réflesioditeiso-distancdorsque la dis-
tance traversée par le signal réfléchi sur celle-ci est aotest

En termes de délai de code, ces lignes correspondent aux ta- Tchip, avecn un entier
non nul etTenip la période chip du code PRN. Les lignes d'iso-distance fotrnerensemble
d’anneaux elliptiques concentriques&rvoir Figure 1.14.

Tsp Tsp+Tchip

’

Cellule’

FIGURE 1.14 — Lignes d’iso-distance et d’iso-Doppler

Courbe d’iso-Doppler

Comme la distance émetteur-récepteur est variable au cauesps, a cause du mouve-
ment relatif satellite-récepteur, les signaux sont sourlisffet Doppler, d’ou la présence de
courbed’iso-Doppler.

Ces lignes correspondent aux positions des points de réflgxior lesquels la fréquence
du signal réfléchi est constante. Si I'émetteur, comparatent au récepteur, est tres loin de la
surface de réflexion, alors c’est la vitesse du récepdéurmui oriente les lignes iso-vitesse, et
par extension celles d’iso-Doppler. Dans le cas idéalafjg’d’hyperboles dont le centi¢ est
confondu avec le point spéculaisdSTI13], voir Figure 1.14.
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1.3.3 Considérations physiques
La carte "Delay-Doppler Map"

La carte "Delay-Doppler Map" (DDM), décrit la distributior ghuissance des signaux dif-
fusés par la zone de scintillement en espace DD (délai, Bopples modeles de DDM sont
généralement basés sur les travaux de Zavorotny [ZAV0Bkdression de la puissance diffu-
sée, en fonction du délai et la frequence Doppler, pour umesiGPS se résume par [GLEQ7] :

R (. ) _T'ZPTAZ // GTGOGR —1)sin@ (f - ) dA (1.8)

Ou:
Py (f, f) : la puissance du signal réfléchi recu par le récepteur;
Pr : la puissance du signal émis;;
A : la longueur d’onde du signal ;
A la surface de réflexion effective ;
Gr, GRr: les gains respectifs des antennes d’émission et de rénepti
0? : le coefficient de diffusion (surface équivalente radar) ;
Rr, Rr : la distance parcourue par le signal respectivement deet@&ur au point
de réflexion, et du point de réflexion au récepteur;
T, : la durée d’intégration cohérente considérée pour le tdkla corrélation ;
A : la fonction de corrélation du code PRN ;
T : le délai de code du signal recgu;
T : 'estimation du délai de code du signal local ;
f : la fréquence du signal regu;
f : lestimation de la fréquence du signal local.

Le rapport signal sur bruit sur la DDMENRZ, f), est décrit pal%, avecKTB; le bruit
thermique apreés intégration [GARO3]. A partir des mesuremaarte DDM, on peut estimer
les coefficients de diffusioa® des différentes cellules (voir Figure 1.14) de la surfaceseover
[VAL11].

Cette méthode est plutét utilisée pour un récepteur monidrssaitellite en orbite terrestre basse
(LEO-low Earth orbit) [SHU11], ou aéroporté [ROD10]. PoasImesures au sol, la réflexion

sera en général considérée comme quasi-spéculaire [LAR13].

Le coefficient de diffusion

Le coefficient de diffusion dépend de plusieurs parameip®itables pour la télédétection
des surfaces terrestres et d’atmosphéres [SHU11]. Lqudéterminant® peut étre simpli-
fiée par la formule suivante [ZAV0O] :

o TRZg* Gh

Avec :
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1.3. Réflectométrie GNSS par mesure de rapport signal & bruit

R : le coefficient de réflexion de Fresnel. Il est fonction duetgie polarisation, de
la constante diélectrique, et de I'angle d’élévation;;

g : le vecteur de diffusio = ¢, + dh, avecqy, G, Ses composantes verticale et ho-
rizontale, représentant la pente de la surface nécessairaéfléchir le signal vers
le récepteur;

P() : la densité de probabilité d’inclinaisogygn) de la surface.

En effet, I'analyse de la distribution du coefficient de aiion s’avere tres utile pour des
applications qui reposent sur le changemengdmularité et d’inclinaison de la surfaceau
cours du temps, telle que la détermination de I'état de la Biautres applications se font alors
en se basant sur les parameétres agissant sur le coefficig¥ftadéon de FresnéR, c’est a dire
sur la permittivité relative de la surface de réflexion.

Coefficients de réflexions de Fresnel

Les coefficients de Fresnel permettent de déterminer Isg@uie réfléchie et transmise a
travers une interface plane de permittivité relatiyel onde incidente est considérée comme
une onde électromagnétique plane, d’angle d’'incidéhqckes dits coefficients sont définis en
termes de composantes horizontale et verticale selontesifes :

_cosB; — /& —sint6;

 cosh + /& — sirP6;

g coshj — /& —Sin,
Ry = (1.11)
& cOSB; + \/& — SI 6,

Rh (1.10)

Les signaux GNSS émis sont circulairement polarisés aedfRiiCP : Right-Hand Circular
Polarization). Lors de la réflexion des dits signaux, unedgapart de ces ondes deviennent
circulairement polarisée a gauche (LHCP : Left-Hand CircBlalarization). Les proportions
de répartition de ces ondes en polarisation circulaires RHQMHEP peuvent étre déeduites
des coefficients de réflexion de Fresnel par les les facteuréftbxion droitei; et gaucher,
suivants :

R — %(mﬁmh) (1.12)
P = () (1.13)

Ces coefficients dépendent de la constante diélectriquesiefiece a qualifier ainsi que de
I'angle d’élévationd;. A titre d’exemple illustratif, les corefficients de Fresde sable humi-
difié par de I'eau de la mer dépendent a la fois9det du taux d’humidité, quantifié pay,
voir Figure 1.15. La permittivité diélectrique apparerifiég;, ), du sable humidifié résulte de la
combinaison des permittivités de I'eau, du sable et dediairt les valeurs sont respectivement
équivalentes a 80, 5 et 1 [LAN74]. Ainsi, suivant la teneureen, la permittivité] (g, ) varie
entre 2.56 et 73.0.
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FIGURE 1.15 — Coefficients de réflexion de Fresnel du sable en fond@bhumidité et de
I'angle d’élévation

Comme noté précédemment, pour les signaux GNSS, dés qukel@iégvation est impor-
tant, aved; > 30°, le signal réfléchi est dominé par la polarisation LHCRirRes satellites
situés au zénith, la puissance du signal réfléchi atteinseatement son maximum mais il de-
vient aussi purement polarisé circulairement a gauchenjléude de cet extremum du signal
réfléchi est proportionnellement liée a ’humidité du sable

Pour les faibles angles d’élévatidh) & 10°), le signal réfléchi est dominé par la polarisation
RHCP. Cependant, les signaux GNSS en provenance des satgilibesse élévation [KAPO6]
présentent un faible SNR en polarisation RHCP. En conclugion, pouvoir exploiter les si-
gnaux réfléchis, il faut utiliser une antenne directive apstion LHCP, et des signaux a angle
d’élévation suffisemment €leve.

La réflectivité

La réflectivité mesure l'efficacité avec laquelle la surfaéBéchissante capte et renvoie
I’énergie radioélectrique. La dite réflectivité, notéediminue lorsque la rugosité de la surface
augmentel est lié au coefficient de réflexion de Fresmé(p) [AZM10], par :

r=[%(6)*(2 (1.14)

X(2) se définit comme une fonction probabiliste modélisant leositg de la surface ré-
fléchissante en fonction la hauteur moyerm®e méme, sous I'approximation de Kirchoff
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1.3. Réflectométrie GNSS par mesure de rapport signal & bruit

et 'approche classique, la variation de la hauteur estibiiste selon la loi gaussienne, et la
réflectivité se simplifie en [MAS04] :

I = |%[%exp(—hcos 0) (1.15)
Avec : )
h— akko? — 4 (27”) o2 (1.16)

h : communément appelé le paramétre de rugosité ;
k: le nombre d’'onde;
oy, : I'écart-type de la hauteur de surface réfléchissante.
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FIGURE 1.16 — Réflectivité du sable et sa conséquence en perte presGHs)

La Figure 1.16 représente la réflectivité et la perte en poiss (dB) entre le signal direct et
le signal réfléchi (LHCP) en fonction des angles d’élévatiosatellite. Les courbes résultantes
sont obtenues pour des surfaces sableuses et quasimesg filga- 8m) et dont la teneur en
eau varie [FRAOQ9]. Plus le sol est humide, plus la réflectegé&importante, si bien que la perte
de puissance entre le signal incident (RHCP) et réfléchi (LHGPaéle.

Rapport signal a bruit en présence de multi-trajets : SNR-mdtitrajet

On représente Figure 1.17 le fonctionnement de la boucleodespite de la porteuse et
I'ampleur de la corrélation du code “prompt” via un diagraende constellation. Pour ce der-
nier, 'axe des abscisses et celui des ordonnées sont tiespeent les composantes en phase
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et quadrature de pha&e

an

SNR=Av

FIGURE 1.17 — Diagramme des phases représentant le fonctionnel@&nboucle de poursuite
de la porteuse

Larson [LARO8] indique que si la réflexion se fait sur une stefésse (dont I'écart-type de
la hauteur est inférieure a la longueur d’onde du signadysdlamplitude du signal composite
(Av), somme des signaux direct et réflechi, sera sensible a Eratiite de phasg entre le
signal direct et le signal réfléchi :

(AV)? = (Ag)®+ (Ar)?+ 2AgA, coS (1.17)
Ou:
Ay, Aq et A, sont respectivement les amplitudes des signaux compadsiéet et
réfléchi;
Y est la différence de phase entre les signaux direct et réfléch

De plus, au cours du mouvement du satellite GNSS, et airstioichangement de la géo-
métrie de réflexion et du déphasapecette situation engendre des oscillations du SNR. De ce
fait, la fréquence de ces oscillations SNR dépend automatignt des variations de géométrie
satellite-réflecteur-antenne. Pour une surface réfléamiegplane et sous la négligence de I'ef-
fet de courbure terrestre, la différence de trajpeut étre estimée, voir la Figure 1.18, par les
formules :

0=RS-d=RS1-cos26)

h
= Sinee(1— c0S 26¢)

= 2hsinBe (1.18)
Le déphasag® peut étre déduit d& par :
= 2n; _ 4"%“69“ mod [2r (1.19)

Apres avoir présenté les principales considérations géaués et physiques sur lesquelles
se fonde la réflectométrie, on se focalisera par la suiteesuyptincipales applications de cette
derniére.
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FIGURE 1.18 — Géométrie simplifiée pour le calcul de la différencendeche entre les signaux
direct et réfléchi

1.3.4 Applications de la réflectométrie

Les applications de la réflectométrie GNSS sont nombrees$dss techniques multiples.
On listera ici les applications et techniques principasesant appel a I'étude du SNR.

L'altimétrie

Il est possible d’étudier la hauteur des sols et océans flact@meétrie GNSS. L'altimétrie
GNSS est utile pour : la topographie des surfaces océan[@AgR13], le transport et la sé-
curité maritime [MCC99], la circulation océanique [XUQ9Volution climatique [JIN10], la
surveillance écologique de la planéte, etc.

Comme le systeme GPS se réfere au systeme géodésique WGSaBdtudes sont mesu-
rées par rapport a I'ellipsoide de référence. Ainsi, audiemodele mathématique de la Terre,

I'altimétrie océanique préfere se référer a la géoide. Cequt introduire de faibles erreurs
altimétriques [MAR93].

Lorsque le récepteur est positionné dans I'espace, la i@fiewe peut pas étre considérée
spéculaire : la premiére zone de Fresnel est trés étendizehatiteur des points de réflexion
trés variable. L'étude altimétrique peut se résumer aiftestion de la différence du temps d’ar-
rivée (TOA :Time Of Arrival) entre les signaux direct et rété On distingue deux approches
principales : la corrélation de chaque signal avec unegéeliocale du code du signal (CGNSS-
R : GNSS-R conventionnel) [GLEQ7] et la corrélation des aigndirect et réfléchi ensemble
(IGNSS-R : GNSS-R par interférométrie) [MAR93].

Lorsque le récepteur est plus proche du sol, les techniesepllis précises consistent a
étudier la différence de phase entre les signaux directfiéiché, pour obtenir la différence
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de TOA. Ce type d’application altimétrique nécessite de iclémsr des surfaces de réflection
lisses, telles que : les étendues d’eau " calme " [HAJO3] glelee lisse [FAB12], pour assurer
les conditions nécessaires de réflexion quasi-spéculaire.

L'étude classique de la phase des signaux par poursuiteigiesug direct et réfléchi est
possible, mais affectée comme les techniques de positioemtepar la phase des problemes
d’ambiguité de phase [FAB12]. On s’intéressera ici plusipaierement a I'étude de la diffé-
rence de phase par le SNR. Cette approche consiste a poulsuiréquence d’oscillation de
I'amplitude du signal compositd, (voir le sous-chapitre 1.3.3). En effet comme ce dernier est
directement lié au déphasagevoir I'équation 1.19, on obtient :

dy  4rmh de

Fi coseed—te (1.20)

Et par changement de variabde- sinBg, I'équation précédente peut étre représentée [LAROS] :

dy 4mh
ax — N Cc0Be (1.21)
Généralement, la frequence-modifiée d’évolutionpdest constante pour un réflecteur ho-
rizontal. Dans ce cas, cette méthode évite le probleme ddéutis d’ambiguité de phase, a
condition que soit effectuée I'analyse d’'une longue séeemtsures d’évolution de SNR, en
fonction de I'angle d’élévatiofe. Les performances en précision des techniques d’altienétri
par la phase sont d’ordre centimétrique.

Humidité des sols

L’humidité du sol est un paramétre clé pour de nombreusdgappns nécessitant la carac-
térisation du sol, comme : I'hydrologie [JAC96], les étudetnmlogiques [GRU10], les études
climatiques [SEN10], I'agriculture [BARO3] et I'étude desosystémes, etc.

Méthode de différence du SNR : Comme discuté auparavant, pour une surface diélectrique
parfaitement plate, la puissance spéculaire réfléchieobsirente et dépend du coefficient de
réflexion de Fresnel, de la région active réfléchissantevers la réflectivité , voir I'équation
1.15. Cette dernieré,, peut étre déduite a partir de la différence de SNR du signatidet du
signal réflechi par le sol [MASO02]. En effet, les bilans desslons du trajet direct [E-R] et ceux
du trajet réfléchi [E-S et S-R], voir Figure 1.13, permet dieciMAS04] :

U T
(SNR; = (4H(ETR'ETRT)2> ()‘ﬁm) () (Wlsr> (1.23)
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1.3. Réflectométrie GNSS par mesure de rapport signal & bruit

Ou Re désigne la distance parcourue par le signal direct, et theand etr indiquent les
parametres (voir équation 1.8) des antennes observaghia siirect et réfléchi, respectivement.
Ainsi, sous la condition d’égalité du bruit thermique diretréfléchi on obtient :

(Diff )ag = (SNRg — (SNRy = 10.l0g rengii%Rﬂz

~10.log(2R%) — 10.log(T) (1.24)
Grr

Cette derniere approximation correspond a un récepteuherda sol, pour lequel on sup-
pose que les trajets direct et réflechi sont presque ideifly << Rt ~ Rg). On obtient une
équation liant la perte de puissance a la réflectivité, gpedd alors de I'angle d’élévation et
de I'humidité du sol, voir Figure 1.16.

En pratique, le coefficient de réflexion de Freshiglconstitue une estimation de la diffé-
rence de puissance entre les signaux GPS directs et réf(€iffigs. La permittivité associée
a (Diff )gg se représente par I'expression suivante [ZIH10] :

2
1+ \/1— 4irf BCo B <1I$E83>

2Cc0De (%ﬁg:;) ?

€ =

(1.25)

L’humidité du sol peut donc étre déduite des relations eiouo#s ou semi-empiriques propo-
sees dans [FRAO09].

Méthode de la composante (Ar) du SNR multi-trajets : L'équation 1.17 stipule que le SNR
du multi-trajets est formé par la contribution du signaédtir(?y) et celle du signal réflechi{).
Comme 'ampleur du vecteu; est proportionnelle a la réflectivité de la surface réflésdmse,
on peut estimer I’humidité du sol si I'on arrive a extrairadport &) du SNR.

Lors du mouvement du satellite, I'ampleur du signal-conitpdg,,) oscille en fonction de la
variation de la phasé. Une approche possible est donc d’extraire les ondulatamplitude
A; du signalA, par une régression polynomiale a faible ordre [LAROS].

Salinité et température de la mer

La salinité de la surface de la mer (Sea Surface Salinity ) 88t31'une grande importance
pour plusieurs domaines tels que : la prévision météo [WILEOModélisation d’échanges
énergétiques océan-atmosphére [BIR89], le monitorage@meamental [VINO7], etc.

Comme 'humidité des sols, la salinité et la température deda sont liés a la permitti-
vité de la surface de réflexion considérée. Les techniquassdivation seront donc similaires,
basées sur I'étude du SNR du ou des signaux considérés (sdepa direct et réfléchi sépa-
remment).
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Chapitre 1. Principe d’'un récepteur GNSS et application a fkecométrie

La vitesse du vent a 10 metres (U10) et/ou la hauteur sigtifiicdes vagues (SWH :Si-
gnificant Wave Heights) [CAMO04] sont également des paramséirprendre en compte dans
cet application, car elles modifient le SNR des sighaux rée@insi, pour étudier la SSS,
le systeme employé devra disposer d’informations sur Ipéature de I'eau et sur I'état de
mer [SABO7]. L'exploitation de la moyenne quadratique destpe (mean square slope MSS)
[LI13], déduite des systémes GNSS-R comme descripteunpetee I'état de la mer, pourra
donc améliorer fortement I'estimation de la SSS.

Enjeux a défier

En plus de ces applications principales, on peut encorel@tade des couches de neige
[FAB11], les mesures d’épaisseur de glace et la surveilldeda fonte de la calotte glaciaire
[WIEOQ3], la surveillance des tsunamis [HELOQ7], la surveilta des cyclones (projet CYGNSS)
et la surveillance de la biomasse végétale [EGI13].

A travers la polyvalence de ces applications, on peut affimoe la réflectivité GNSS-R
constituera un outil intéressant pour la télédétectiomdeitoring et la collecte des données de
I'environnement, que ce soit 'atmosphere, la terre et#omér pour les futures décennies.

En effet la grande disponibilité future des signaux GNS§rdade résolution spatio-temporelle,
gue ce soit en local ou en global, et I'insensibilité de ldegue aux conditions climatiques,
sont tous des facteurs favorables a la réflectométrie.

Cependant certains enjeux sont encore a défier par la diteigeeha savoir : la planéité des
surfaces, le dégagement et 'lhomogénéité des terraindpiaation des parametres affectant la
permittivité des sols et autres, constituent encore d&stijets de recherche.

1.4 Conclusion

La principale fonction d’un récepteur GNSS est le positement, c’est a dire I'estimation
du triplet position, vitesse et temps (PVT). Les traiterseht signal du récepteur ont été concus
pour I'estimation de la phase, de la fréquence Doppler eédaldge de code. C’est ce que I'on
montre dans ce chapitre en décrivant les différents traitésndu récepteur, et en présentant
I'architecture RF d’un récepteur.

Cependant, avec I'apparition de nouvelles applicationsymae I'observation par réflecto-
métrie GNSS, on constate que la mesure de puissance du Gii&® peut aussi étre utilisée.
En effet, la valeur de cette puissance, propre a chaquditeatedible, est devenue un indicateur
de la nature de la surface de réflexion.

Cependant, nous avons montré dans ce chapitre que ce parariesr pas directement
observé par les boucles de poursuite. En effet, les délacode (boucle DLL) et de phase
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1.4. Conclusion

(boucle PLL) sont observeés et utilisés pour calculer ungnesion de la distance satellite-
récepteur. La fréequence du signal recu (Boucle FLL) est aums®@rvée, et son estimation nous
donne une valeur de la vitesse relative satellite-récepbans ce contexte des estimateurs du
rapport signal a bruit ont été développés a partir des oasens fournies par les boucles de
poursuite. Nous décrirons et évaluerons dans le chapitrargices estimateurs.

f0 et du décalage de codgy etiyy.
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Chapitre 2

Mesure du rapport signal a bruit en sortie
de I'étage radio-fréquence d’un récepteur
GNSS

2.1 Introduction

Certaines applications utilisent comme information la paice des signaux GNSS. Cette
information est principalement utilisée pour mesurert&grité du récepteur, car la qualité des
mesures fournies se dégrade avec le rapport signal a brus)(@®Ssignal recu. Cette dégrada-
tion peut étre provoquée par la présence de multi-trajetsa propagation du signal dans ou
sur une paroi se trouvant entre I'émetteur et le récepteur.

Le RSB d’'un signal GNSS est calculé a partir des observabkesa®posantes en phase
et en quadrature du signal GNSS démodulé et démultiplexét @anc ce premier étage du
récepteur GNSS qui conditionnera les modeles et les egtimsate ce parametre. On décrit
dans une premiére partie les différentes architectura@e-feeuence (RF), des récepteurs de
radio-navigation.

L'exactitude des mesures de RSB utilisées dans différepgiations est intimement liée
aux performances des estimateurs de rapport signal a brurecepteur GNSS ne fournit pas
d’observables de cette grandeur. Il a donc été développelddittérature des estimateurs du
rapport signal a bruit a partir des propriétés statistigigssobservables fourni par les récepteurs.
Dans ce contexte ces estimateurs se distinguent par letisipré leur domaine de validité et
leur robustesse aux parametres du signal. On décrira dandauxieme partie, les estimateurs
du RSB utilisés pour les signaux GNSS.

Le chapitre est donc organisé en deux parties. Nous présaatdans une premiére partie
les différentes architectures radio-fréquence qui sahségs dans les récepteurs GNSS mo-
dernes. Nous décrirons dans une deuxieme partie les pincgstimateurs de rapport signal a
bruit, dont on comparera la précision et le domaine de validi
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Chapitre 2. Mesure du rapport signal a bruit en sortie de Iggaadio-fréquence d’un récepteur GNSS

2.2 Architecture Radio-Fréguence d’'un récepteur GNSS

2.2.1 Introduction

Le concept de la Radio Logicielle (RL ou SR) a été introduit paioMi[MIT95] qui a pro-
posé une architecture radio logicielle dite "idéale". Dartgecarchitecture, illustrée sur la Fi-
gure 2.1, la conversion analogique numeérique est directeefiectuée aprés I'antenne, le filtre
Radio Fréquence (RF), et I'amplification faible bruit du sigfiaNA). Un processeur de trai-
tement spécialisé (DSP) réalise alors les traitements ngoes du signal. On représentera, en
bleu encadré par des tirets mixtes, Figure 2.1, la partiegnigine de I'architecture. Cependant,
cette architecture exige une antenne a large bande et uertiseeur analogique numérique
(ADC) ayant une fréquence d’échantillonnage importantensda domaine des GNSS, ce type
d’architecture n’est pas utilisé car la frequence d’édilanhage nécessaire est trop grande.

Antenne

% ADC DSP

Filtre RF

FIGURE 2.1 — Architecture Radio Logicielle (SR).

La Radio Logicielle Restreinte (Software Defined Radio -SDRAL[PL] a été proposée
comme alternative a la Radio Logicielle "idéale". Il s’agit dutopologie dérivée, dont la
structure est présentée sur la Figure 2.2. Dans cetteectiimié, on définit :

— Le bloc "Analog Front-End" (AFE) est composé de fonctions dRFnature analogique.
On y retrouve les composants nécessaires pour descendgn#t en fréquence. Soit
des filtres RF, un amplificateur et des mélangeurs. Cette desesnréalisée avec un
ou plusieurs mélangeurs et des filtres de mise en forme dalsigabjectif de ce bloc
est de descendre la frequence du signal a bande passamée liem vue de faciliter son
échantillonnage.

— Le bloc "Digital Back End" (DBE), en bleu encadré par des tjieigure 2.2, regroupe les
composants qui réalisent les traitements numériques dalsign fonction du degré de
flexibilité souhaité, de la vitesse de calcul, et des conmtiesilogicielles, ce bloc peut étre
réalisé a base d’ASIC [SMI97], de FPGA [UWEOQ7], de processeur de processeurs
spécialisés DSP [WAN99].

— le convertisseur ADC fait le lien entre la partie Analogiget la partie numérique du
"Front End".

Il existe plusieurs architectures de "Front End" que nouwmalbécrire.
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2.2. Architecture Radio-Fréquence d'un récepteur GNSS

AFE |- ADC >‘ BDE

FIGURE 2.2 — Architecture pragmatique (SDR).

Antenne

R

2.2.2 Les architectures Radio-Fréquence
Architecture superhétérodyne

Populaire depuis presque un siecle (1918), les réceptétémolaynes sont encore largement
utilisés dans les applications RF. Dans cette architedeisignal d’entrée RF est converti en
fréquence intermédiaire (IF), ou il est amplifié et filtré mive'€tre numérisé. Dans certaines
configurations, le signal est converti deux fois en frégeerintermédiaires afin de faciliter le
traitement du spectre image. On représente Figure 2.itaature superhétérodyne.

La structure superhétérodyne génére des composantesrdtindulation lors des multiples
conversions fréquentielles. Ces composantes peuventsgoetrouver dans la bande fréquen-
tielle d’intérét et générer des interférences. L'utiisatde filtres de mise en forme du signal
permet de minimiser cet effet. Par conséquent, ces mudtgibpes de filtrage et d’amplification
font augmenter la complexité, le colt et la taille du récepte

Filtre Filtre Filtre
RF LNA RI mélangeur IF

D

ADC

FIGURE 2.3 — Architecture superhétérodyne.
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Chapitre 2. Mesure du rapport signal a bruit en sortie de Iggaadio-fréquence d’un récepteur GNSS

Les filtres de mise en forme

On représente sur la Figure 2.4 le systéme de descente eeifica Soit le signal GNSS en
entrée du mélangestt) et I'oscillateur localp®(t) :

S(t) = ;A\,(t)n(t) CA (t +1y) sin(2mfut + @) + Ny (t) (2.1)
pPh(t) = cos(Zm‘o'—t) (2.2)

Le signals(t) est préalablement filtré par le filtre Image "RI" avant d’étrdtiplie par le
signal de l'oscillateur local. Le signal en sortie du mékumgest lui méme filtré par un filtre
"IF" de mise en forme.

Filtre Filtre
Rl mélangeur IF
Y ] %

oL

FIGURE 2.4 — Filtres de mise en forme.

Si I'on considére le signal recu multiplié par la porteuszale, alors on obtient I'expression
s (t) suivante :

JFt) = %% (t) n(t) CA(t +Tv)sin<2n(fv+ fOL)t+(pV)

#3500 CAtrwsin(2n(t - ()1 +a)

+ Int)sin(2m((2+ £ £,) — %5t + @)+ (1) 2.3)

Dans cette expression le premier terme a la fréqudpeef©L est filtré par le filtre "FI" du
systéme superhétérodyne. Le deuxiéme terme est le sigsednttu a la fréquende — fO, et

le dernier terme est le signal associé au spectre d’interéér, situé a la fréquence 2°- — f,,.

In(t) est le signal d’interférence se trouvant a la fréquenct® — f,. Le spectre d'interférence
appelé spectre image est préalablement filtré par le filtag@riRI". On représente sur la Figure
2.5, le principe de I'apparition d’un spectre d’interfécerdans I'étape de descente en fréquence.

Architecture " Zero IF "

Afin d’éviter le probleme de filtre image, I'architecture "r6dF " ne descend pas le signal
a des fréquences intermédiaires. Le signal est directetrargposé en bande de base grace a
un seul mélangeur qui possede un oscillateur local donétuEnce est centrée sur le spectre
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2.2. Architecture Radio-Fréquence d'un récepteur GNSS

h ﬂ i
. f]M fLo s fIM:fLo_fIF

IF

FIGURE 2.5 — Repliement de la fréquence image, di au mélangeur.

du signal recu. Dans ce cas la fréquence intermédiaire Bt atie spectre image est le spectre
du signal lui méme, comme on peut le constater avec la Figére2 fO- — f, = f,.

Cette structure présentée sur la Figure 2.6 est aussi appgedésodyne " ou " a conversion
directe ", DCR (Direct Conversion Receiver).

Antenne X/
_< g )— ADC >—
Filtre RF N
DSP
> R @

//\y ADC>—

FIGURE 2.6 — Architecture homodyne

X

Cette architecture, plus simple, nécessite un nombre de asanps relativement réduit,
favorisant alors l'intégration monolithique pour les d@pations multi-standards modernes. Ce-
pendant cette architecture est trés sensible au bruit ese Ifigjuence, le bruit ery1 (Fliker
noise). En effet le signal RF recu étant de faible puissahest difficile de I'extraire du bruit
basse fréequence. Pour avoir un récepteur ayant une bonsibibes il faut donc que le LNA a
la frequence RF ait un fort gain. En pratique les amplificatéufort gain, faible bruit et large
bande sont difficiles a réaliser [RAZ97].

Architecture " Low IF "

Il s’agit d’'une architecture hybride entre I'architecturétérodyne et I'architecture homo-
dyne. L'objectif de cette architecture est de s’affranchirbruit basse fréquence epifl Dans
ce type d’architecture, la transposition des fréquenceseRRisen fréquence IF, faible, de
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I'ordre de la largeur de bande du signal utile. Cependant pelier le probleme du spectre
image a réparer, des architectures spécifiques ont étég@epdans la littérature.
On représente sur la Figure 2.7 un exemple d’architecture.

Filtre IF

4 X —@ro D

Filtre IF

FIGURE 2.7 — Architecture de Hartley " Low IF "

Soits (t) le signal GNSS e$'F (t) le signal en sortie de I'oscillateur local, définis respecti
vement par les équations (2.1) et (2.2). Les signaux i(t\#tdg la Figure 2.7 ont alors pour
expression :

iy(t) = AVT(t) n(t) CA (t+Tv) cos<2n( fy— fo")t+cpv)

- In(t)cos(ZT[( fy— fo'-)t-l—(p) +nv(t) (2.4)

Qt) = AVT(t)n(t) CA,(t+TV)sin<2T[(fv—fo'-)t-|—(pv>

ve

+ In)sin(2n(f,— )t +9) +ny (1) (2.5)

En effet, on a le signad'F (t) (2.3) et sa composante en quadrature en sortie des deux-mélan
geurs. Le filtre "IF" permet de filtrer les composantes de feége( f, + fO1) du signal et de
garder a sa sortie les composantes de fréqugiyeef©). Le déphaseur de/2 remet en phase

les deux composantégt), gy(t) et leur somme permet d’éliminer le spectre image.

Architecture " Direct RF Sampling "

Afin de réduire la complexité des architectures " classifges utilisent un mélangeur dans
le domaine analogique, le signal RF est directement écleamt#. On représente sur la Figure
2.8 l'architecture " Direct RF Sampling " qui s’appuie sur cepipe.
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Y Filtre RF Filtre RI
| Filtre passe bande anti- | | Décimation N L
I ADC>— repliement cemation

FIGURE 2.8 — Architecture " Direct RF Sampling "

X
X

Dans cette architecture la technique du sous échantilggnast utilisée pour descendre en
fréquence le spectre du signal. En effet le spectre replgghal sous-échantillonné se retrouve

dans ce cas en bande de base (Inversion de spectre). Orergpresr la Figure 2.9 le principe
de cette technique d’inversion du spectre.

A Signal en
Bande de Base
Fréquence Signal Radio
d’échantillonnage Fréquence

fBB:(K/z)*fe'fRF
/ \

Tfss Tfe // IfRF S
OO0 OO

K Zones de Nyquist

FIGURE 2.9 — Descente en fréquence par sous échantillonnage.

Le signal ainsi obtenu en bande de base est filtré pour s@leeti le canal dans le signal,
et il est décimé pour diminuer le nombre d’échantillons adrdSHE96]. La démodulation du

signal, dont I'objectif est d’obtenir les deux voies en gaadrel et Q, est alors réalisée par le
traitement numeérique du signal.

La décimation est une opération numeérique qui a pour butrdander la fréquence d’échan-
tilonnage. La décimation d’ordre N divise la fréquenceati@ntillonnage par N. Dans ce
contexte I'opération de décimation d’'ordre N sélectionné Noints parmi N. Cependant la
diminution de la fréquence d’échantillonnage augmentecféets de repliement du spectre.
C’est pour cette raison que toute opération de décimatiomgthalsdoit étre préecédée d’un fil-
trage (filtre anti-repliement) dont I'objectif est de minger I'effet du repliement.
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2.2.3 Architecture "Radio Fréquence" d’'un récepteur GNSS
Architecture superhétérodyne d’un récepteur GNSS

On présente sur la Figure 2.10 I'architecture "Radio Frégelealassique d’un récepteur
GNSS. Il s’agit ici de I'architecture du systeme de numéidsedes signaux GNSS du construc-
teur de récepteur "AccordSoftware".

CAG QD % > |
Y RF IM IF IF
NCO
% Rro-{FH> o {H 5>
/2
f.=20 MH
oL Mo e ?
fo.,=1440 MHz fo,=120 MHz % >Q
RF IF Bande de Base

FIGURE 2.10 — Architecture superhétérodyne d'un récepteur GPS

Dans cette architecture le signal est descendu deux foigegnences intermeédiaires. Une
premiére fois a la fréquencet = f1 — fOLL — 13542 MHz puis une seconde fois a la fré-
quencef? = f; — fO2 = 1542 MHz Le signal est alors sous échantillonné a la fréquence de
20MHzet se retrouve en bande de base autour de la fréquence eeladb8 MHz

Dans l'architecture de la Figure 2.10, on remarquera lagm@s d’'un systeme de correc-
tion automatique de gain. L'objectif de ce systeme d’angaiibn contrélée est de maintenir la
dynamique du bruit en entrée du convertisseur analogigomerique, dans la plage de tension
d’entrée de celui-ci. En effet le signal GNSS étalé peut ébresidéré comme un bruit large
bande dont la puissance est utilisée pour piloter la coareutomatique de gain.

Dans un récepteur GNSS la quantification du signal est é&aigr un faible nombre d’élé-
ments binaires. En effet I'information que contient le sijest principalement contenue dans
les changements de signe du signal. Soit 3 informationsythere du signal renseigne sur la
fréquence porteuse, les modifications de signe renseignehts sauts da dans le signal, et
les transitions du signal binaire sont mélangées a la peetddans ce contexte la quantification
utilisée dans les récepteurs est souvent sur 1 ou 2 bitsy ahguwombre supérieur dans les ap-
plications spécifiques nécessitant une analyse fine dulgigoalutter contre le brouillage.

Analyse des calculs du bilan de liaison

L'objectif d’'une telle analyse est de déterminer les spéaiiibns individuelles des blocs
fonctionnels du récepteur. En effet le role principal duepeur est de détecter, et de délivrer
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le signal RF regu par I'antenne au convertisseur ADC, tout eéntar@ant une qualité de signal

" acceptable ". Laensibilité et ladynamiquedu récepteur sont les deux principaux parametres
qui définissent la marge de puissance d’entrée percue paeiiae. Alors que leaux d’erreur
binaire et letaux d’erreur de symbolesont les mesures qui définissent la qualité acceptable du
signal regu [LAS04] .

Pour I'analyse du bilan de liaison du récepteur GNSS, il astatje d'utiliser le rapport
C/Np (carrier to noise Ratio) edB Hza I'entrée du récepteur. La prévision quantitative de la
liaison descendante du GPS C/A sur L1 est donnée par I'équatio

(2) = 10logR,.Gy — 20 IogzlR +10 Iog% —10logk (2.6)
No/ dB Hz A Tv
— R, : puissance émise par I'antenne satellite [dB W]
— Gy : gain d’antenne satellite [dB 1]
— R: distance antenne-satellite antenne-récepteuf)]
— A :longueur d’onde (19.04 cm)
— Gy : gain d’antenne du récepteur [dB ]
— k:constante de Boltzmann38x 10723 [J/ K]
— Ty : Température du bruit (voir annexe A) du réceptelir= To+ To(NF — 1) [K]
To : Température de la terre [K]
NF : Noise Figure du récepteur [dB]
T, : Température du bruit d’antenne, fonction : du diagrammeay®nnement d’an-
tenne, température du cigly, température de la teri® et I'efficacité d’antenne.
Ta = N(Tsky+ Ror) +(1—n)To [K]
Tsky: la température du ciel [K], dépend de I'hygrométrie (pjujeele, neige,...), densité
de feuillage de la canopée,...[MARO4]
Ryt : rapport Back-to-Front d’antenne [K]

Généralement, le récepteur GPS C/A sur L1 présente ug @2N'ordre 35 a 50 dB Hz. Et
cela en fonction de I'angle d’élévation d’antenne satehlit du diagramme de rayonnement de
I'antenne de réception [BADQ9].

2.2.4 Architecture "Radio Fréguence" d'un réecepteur GNSS-R

Un récepteur GNSS-R est un récepteur multi-voies. Une gnemioie est utilisée pour
traiter le signal direct qui constitue le signal de réféeedes applications GNSS-R. Le signal
direct en provenance du satellite est fourni dans ce casgaantenne a polarisation circulaire
droite. Deux autres voies sont utilisées pour traiter laaigéfléchi par la surface a analyser.
Les signaux réfléchis sont fournis par deux antennes a patamn circulaire droite et gauche.
Le signal en provenance de I'antenne a polarisation cireutmuche est classiqguement utilisé

1. dB i, pour décibel isotrope. Antenne isotrope : antengalig fictive qui rayonne uniformément dans toutes
les directions, dont le gain est égal a 1, soit 0 dB i. Les nessswnt effectuées avec un dipdle antenne de référence,
dont le gain théorique est de 2,14 dB. Le gain sera alorsrépen décibels, noté dB d, en référence a un dipdle.
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pour les applications d’altimétrie, tandis que le signgbesvenance de I'antenne a polarisation
circulaire droite est utilisée en complément de la mesuraudx d’humidité des sols.

On représente sur la Figure 2.11 l'architecture radiotfedge d’'un récepteur GNSS-R.
Cette architecture homodyne est utilisée dans les systeamgudsition des signaux GNSS du
laboratoire. Elle a été créée par I'entreprise SILICOM LAB®é&: a Toulouse.

Dans l'architecture radio-fréquence de la Figure 2.11 omarguera la présence d’un oscil-
lateur local de référence ayant une fréquence deVlig@. Cet oscillateur permet de cadencer le
convertisseur analogique numérique et de générer la perteaale a utiliser pour une unigue
descente en fréquence. C’est une descente directe car leefrés de I'oscillateur local est
choisi proche de la frequence du signal recu. Le signal GN®8réillonné ne contient alors
plus que le résidu de porteuse lié a I'effet Doppler. Dantecatchitecture la présence d’un
unique oscillateur local de référence permet de constaning&cepteur synchronisé sur les trois
voies.

Dans cette architecture homodyne, on remarquera la présint contréle automatique de
gain nécessaire pour les signaux GNSS. Ce contrdle, quilest par le composant FPGA, est
calculé a partir de plusieurs observations fournies pardess| et Q.

Cette architecture est re-configurable. En effet la bandeut §iee sélectionnée grace a la
fréquence de l'oscillateur local qui est programmable. Ds,da fréquence d’échantillonnage
peut étre modifiée. Dans ce cas la transformation est régtiaéfiltrage anti-repliement puis
décimation du signal numérique. Le nombre de bits de queatiifin est programmable de 8 a
1 bit. Enfin la correction automatique de gain peut étre dobapilotée par la premiére voie
ou locale a chaque voie.

En pratique les signaux sont échantillonnés a la résolutiarimale, soit 8 bits et a une
frequence d’échantillonnage de 18Hz Le systeme possede donc une bande passante de
50 MHz Un composant de type FPGA realise la liaison entre I'étagetR€ bus, puis la mé-
moire de stockage de I'ordinateur qui héberge la carte. @as$ ce composant que la configu-
ration du signal est modifiée. En général, la résolution lesiste en fonction de I'application
GNSS étudiée, mais aussi en fonction de la durée d’acquisitécessaire. Cette durée, qui
est contrainte par la taille du disque de sauvegarde destdenast fonction de la fréquence
d’échantillonnage et du nombre de bits de quantification.

2.3 Mesure de rapport signal a bruit

En télécommunications pour qualifier une liaison entre ueténar et un récepteur, plu-
sieurs indicateurs ont été proposeés. Parmi les indicatiigualité les plus connus, on peut
citer les rapports :

— Energie binaire sur la densité spectrale de puissanceuiteéElwNy [dB]

— Signal a bruit S/N ou SNR [dB]

— Porteuse sur interférences C/I [dB]

— Porteuse sur la densité spectrale de bruitgJd8 Hz].
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FIGURE 2.11 — Architecture homodyne d’'un récepteur GNSSR.

Chaque indicateur est adapté a une caractéristique deslarlide télécommunications : le type
de transmission utilisé, analogigue ou numérique, et laraate la modulation exploitée.

Concernant le rapport EbNil vise a qualifier le taux d’erreur binaire d’'une transnoss
numérique. Il permet la comparaison des performances dedalation et du code correcteur
d’erreur utilisé pour une transmission donnée [SKLO1].

Le SNR caractérise en général un signal analogique en banblasg, apres démodulation
[HAYO09]. Le rapport C/I, utilisé pour les modulations mufterteuses telle que la modulation
OFDM, permet de caractériser I'effet des interférencedasqgualité du signal recu [WANO7].
On trouve aussi dans la littérature le SMR (Signal to MulthpRatio) comme indicateur pour
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caractériser |'effet des interférences liées aux mudijetss sur le positionnement.

Le rapport C/N est utilisé dans le cas de modulations numeésigonstituées de deux por-
teuses en quadrature de phase (composantes | et Q) [PRGO®]I&» systemes de navigation
par satellites, le rapport Cg\est utilisé. Il se référe alors au rapport de la puissance ger-
teuse sur la puissance du bruit par unité de bande passar@Ny.permet I'inter-comparaison
entre différents récepteurs. En effet, ce rapport fourné indication de la qualité du signal
percu par I'étage RF du récepteur, indépendamment desthlges d’acquisition et de pour-
suite de ce dernier [ANG10].

Généralement, les récepteurs GNSS affichent la puissansegal recu sous forme de
barres verticales, soit en termes de rapport signal-sut{{8NR), ou bien en termes de rapport
porteuse sur la densité du bruit (GINEN pratique on considere que plus la puissance du signal
recu est forte, plus le positionnement sera précis [BAD09].

Nous allons décrire dans ce chapitre les différents estunatde C/N de la littérature et les
comparer entre eux.

2.3.1 Définition des rapports signal a bruit pour un récepteur GNSS
Définition du SNR et du C/Ny

Le rapport SNR : En général, le rapport signal-sur-bruit (SNR ou S/N) estmesure rela-
tive, permettant la comparaison entre le niveau du sigtialettcelui du bruit.

Le SNR désigne le rapport de la puissance du signal en barukesdesur le bruit mesuré avant
modulation ou aprés démodulation. Dans le cas des signaiBS3&l SNR est mesuré apres
démodulation [ANG10].

Le SNR est généralement exprimé en décibels :
SNRdB) =S—N (2.7)
Ou:

S : la puissance du signal exprimée en [dB m] ou [dB W];
N : la puissance de bruit, dans la bande passante de travilBem] ou [dB W].

Le rapport C/Ng : Le rapport puissance de la porteuse, sur densité de la poessa bruit,
C/No, s’exprime en déciBels Hertz [dB Hz] et se réfere au rappold gelissance de la porteuse
sur la puissance du bruit ramené a sa bande passante. Saigdance du bruit, divisée par la
bande passante de sa densité spectrale de puissance.

En relation avec le SNR, le C4\eut étre formulé comme suit :
SNR= —%: avecNy= [W.s = W/s 1 = [W/HZ.
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2.3. Mesure de rapport signal a bruit

Soit en décibels :
C/No(dBH2 =C—Np=C— (N—BW) =SNR+BW (2.8)

Ou:
C : la puissance de la porteuse en [dB m] ou [dB W];
N : la puissance de bruit en [dB m] ou [dB W];
Np : la densité de puissance de bruit en [dB m/Hz] ou [dB W/Hz];
BW : la largeur de la bande de travail [dB Hz], qui est généralainta largeur de
bande équivalente de bruit du dernier étage du frontal RFakptéur [ANG10].

En effet, la qualité du signal recu dans un récepteur GNS8testement liée aux valeurs
indiquées de C/®l Pour un récepteur du GPS C/A sur L1, les valeurs typiquesatdiés de
C/Np varient entre 37 dB Hz et 45 dB Hz. Pour une bande passantétdgd’ RF de 4 M Hz, la
bande passante BW est de 66 dB. Le SNR varie alors de -29 dB a -pANiE10].

En revanche, le récepteur ne peut traiter des signaux d@iNgest inférieur a 30 dB Hz.
Les récepteurs utilisés pour la réflectométrie peuventeaolie faibles valeurs de CiNusqu’'a
15 dB Hz. Ces valeurs sont obtenues pour le signal réfléchisfiiigeté par le récepteur grace
aux informations fournies par le signal direct.

Le SNR et le C/N, a travers la chaine de traitement du signal d’'un récepteur

Les deux rapports C/ijNet SNR sont utilisés a des fins différentes. Le SNR est ufiliaé
la conception, I'évaluation et la vérification des perfontes d’'un récepteur GNSS. Le G/N
est utilisé pour évaluer la puissance du signal recu.

En effet, le C/N, contrairement au SNR, fournit une indication sur la puissatiu si-
gnal recu indépendamment des algorithmes d’acquisitiepadirsuite du signal et de la bande
passante de I'étage RF du récepteur. Pour un signal satelitaun étage RF d’un récepteur
donné, la valeur C/plvarie suivant la configuration matérielle. Par exempldjlidation d’'un
long cable d’antenne aura une incidence sur le rappory.@/8l C/N, reste constant a travers
les différentes étapes de traitement du signal du réceutemme la pré-détection (pré-filtrage
+ amplification), I'acquisition et la poursuite. C’est powtte raison que deux récepteurs dif-
férents, qui sont connectés a la méme antenne et qui poenslévméme satellite, délivrent la
méme valeur de C/j

Le rapport SNR est plutot utile lorsque I'on considéere lexcblde traitement du signal en
bande de base d'un récepteur GNSS. Cependant pour en déal@MR, la bande passante
d'intérét doit étre spécifiee. Typiquementjaageur de bande équivalente du bruitfutilisée
[HOWO04] se définit par :

© [[H()IP
Beg= / — L df 2.9
= Jo TH(Tmal? 29
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H(f) : la fonction de transfert du bloc fonctionnel,
H(f)max : la valeur maximale dél(f),

A titre d’exemple, la fonction de transfert du filtre d’intégjon, " integrate-and-dump :
I&D " de la boucle DLL, peut étre modélisée par une fenétreéamregulaire dont la fonction de
transfert est : _
sin(mtf T)

H(f)=sindnfT) = T

(2.10)
OuT estla durée d’intégration.
Alors, la largeur de bande équivalente du bruit :

Beq= &, etBW [dB] = 1010g(2Beq) = —10log(T).

A titre d’exemple, la Figure 2.12 présente les différentapés du traitement du signal en bande
de base effectuées par un récepteur GPS. Les temps d’itndéigetle SNR sont indiqués sur
les blocs fonctionnels [ANG10].

La bande passante de I'étage RF impose la valeur du SNR pef@mdrée des différents
blocs de traitement en bande de base du récepteur. Soieganlple de la Figure 2.12 I'étage
RF de 4 [MHz] de bande impose un SNR de -26 [dB], pour und&@hlentrée de 40 [dB Hz].

Pour une intégration de T [ms] dans un bloc de traitemenghale équivalente eBtq= %
Le gain apporté par l'intégration est alors de 1qR)dBcq). Le gain est de 36 [dB] pour une in-
tégration de 1 [ms] dans un bloc de traitement. Soit pour @aheuv négative du SNR de -26
[dB] en entrée, le SNR du signal dans I'étape d’acquisitiandes10 [dB]. On trouve de la
méme facon un SNR de 10 [dB], 17 [dB], 23 [dB] pour respectivenenblocs de traitement
DLL, PLL et FLL.

La bande passante de I'extrémité frontale RF détermine le &Néhtrée des différentes
étapes de traitement en bande de base du récepteur. On vengargvant I'intégration, le ni-
veau du signal est en dessous du bruit. Apres intégratiddiNiR augmente et la puissance du
signal dépasse la puissance du bruit. Le gain en terme de SiN&pgelégain de traitement
L'amélioration du SNR due a une intégration plus longue @igxie par la réduction de la lar-
geur de bande équivalente de bruit.

2.3.2 Définition de C/Ny dans le cas continu

Le schéma synoptique général d’acquisition temporelle dignal GNSS, peut se résumer
a la Figure 2.13. Sow le satellite etV 'ensemble des satellites visibles. Le sig&alrepré-
sente I'ensemble des signaux envoyés par les satellites,petr le récepteur. Ces derniers sont
constitués essentiellement d’ondes porteuses moduléds,BBSaquelle sont transportés :
— Le message binaire de navigatioft), contenant un ensemble de paramétres nécessaires
au récepteur pour calculer sa position, comme par exemplpdsitions des satellites,
éphémérides, almanachs, etc.
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C/NO = 40 dB Hz Acquisition | SNR =10 dB
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1KHz
BW =30dB

DLL SNR =10 dB
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PLL SNR =23 dB
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’Entrée
> (Front End) >
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FIGURE 2.12 — Calcul du SNR dans les blocs de traitement en bande dedhasrécepteur
GNSS en fonction de leurs périodes d’intégration [ANG10]

— Et, le code pseudo-aléatoit\(t) propre a chaque satellite, permettant I'identification
et le multiplexage des différents signaux satellitaires.

Lors de sa transmission, le signal satellitaire, subit wakdge de la fréquence porteuse in-
titulée effet Doppler. Ce dernier est di principalement auvement relatif satellite-récepteur.
Le délai de propagation du signal de I'antenne, du satglifgu’a I'antenne du récepteur, in-
troduit un décalage temporeg). Ainsi I'expression du signal recu par le réecepteur GNS& ser
définie par :

gA\, (t)CA/(t +1y) sin(2rtfy t + @) +Nu(t) (2.11)

_ ;sv +nt (2.12)

Ou les paramétres du signal sont définis au chapitre 1. At shr mélangeur, le signal RF
s est transposé en fréquence intermédiaire (IF), grace ared@seur basse fréquence (Down

53



Chapitre 2. Mesure du rapport signal a bruit en sortie de Iggaadio-fréquence d’un récepteur GNSS
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FIGURE 2.13 — Traitement analogique d’acquisition temporellexdignal GNSS

converter). Ce dernier génére le sigdal a partir des’ et I'oscillateur local de fréquenci-?
tel que :

sF( Z/A\, )CA/(t +Ty) Sin(21tf D t + @) + Ny (t) (2.13)

= Es{f +n(t (2.14)

f\P est la frequence Doppler du satellitesachant que I'on néglige le bais de I'oscillateur
local, fOffset tel quef, = fL1 fP 4 foffsety L1 D

Lors de l'acquisition du signal propre au satelee récepteur GPS estime la fréquence
Doppler, f\P, le retard de codé,, et le décalage de la phase portegseAfin de suivre I'évo-
lution des dits paramétres, le récepteur démodlg@) par le produit de ce dernier avec deux
porteuses en quadrature de phase. Les deux signaux déseduatélors démultiplexés par le
produit du code locaCA,(t + Ty) pour obtenir les composantes :
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iv(t) = n(t).A.CA(t+Ty).CAt+1y).sin(2rfl t+@,).sin(2rfl t + @)
nu(t)

%.n(t)A\,.CA/(t +1).CA(t+1). [cos2m(f2 — f2) t+ (v — @)
cog2m( £ + f2) t+ (@, + @))] +n(t) (2.15)
n(t).A.CA/(t +Tv).CA/(t + ). sin(2rtfD t + @,). cog 2nfl t + @)

ny(t)

= %.n(t)AV.CA,(t +1).CA(t+1Ty). [sin(2r(f — D) t+ (@ — @)

+sin2n(f2 + 2) t+ (o + @) ] +nR(t) (2.16)

_|_

_|_

av(t)

+

Pour une durée d’intégratiohy, €gale a la période du code PRI, le message de navi-
gation,n(t), est constant : soit(t) = 1. On obtient :
Ay .
ly = > J CA/(t+1y).CA(t+Ty).
int
{cog2mA D t+Aqy) + cos2m(f2 + f2) t+ (@, + @)}t +nl(t)
Ay

= 5 .cogAQ,).R(ATy).SindTAFL Tt ) +nb(t) (2.17)

Qo = %. [ et cA )
{sin(2mAfP t + A@,) + sin(2r(f2 + fP) t+ (@, + @) Ydt+n&(t)
= %.sin(Acn,).R(Arv).sinc(TrAf\P Tint) + NF(1) (2.18)
Ou:
— R(.) est la fonction d’auto-corrélation du code PRN.
— (Aty =1y —1y) est le décalage entre le code regu du satellitecelui généré localement.

— A, est la différence de phase entre la phase de la porteuseetceake de la porteuse
locale.

— AfD est le décalage fréquentiel entre le Doppler de la portea@eeret celui de la por-
teuse locale.

— Tint est la durée d’'intégration cohérentg; = T,=1ms pour le code C/A

-n, etn? sont des bruits additifs blancs gaussiens centrés ; ilgseptent respectivement
les bruits des composantes de corrélation en phase et eratuadie phase.

L'intégration surTj; agit comme un filtre passe-bas qui filtre les composantegdadinces
doubles des expressions 2.17 et 2.18. Lamplitdgra’est observée de facon adéquate avec les
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mesures|(,Qy) que sous condition d'un parfait alignement entre le sigeal et la réplique
locale @@, = AfP = At, = 0). Dans ce cas la composante en pHasst maximale et la com-
posant&), est minimale.

Afin de trouver I'expression du SNR en fonction des compasade corrélationd (Q) ,
on définitNp, la densité spectrale de puissance du byuit

Soit la transformée de Fourier du signal analogique rggisur I'intervalle temporel

(k—1) Tint <t < KTint, aveck e N :

I(Tint .
S(f)=TF(E) :/ g (t) e 12t (2.19)

(k=1)Tint

On suppose que la densité spectrale du sigaf)|?/Tin est constante, pour chaque intervalle
k observé, tant que la durée d’intégratifip est relativement longue. On peut alors exprimer le
produitCsGs( f) a partir de la densité spectrale de puissance du signal Gal&Jsuit :

2
CsGs(f) = ’STT(I—:;)' (2.20)

OuGq( f) estla densité spectrale normalisée sur une bande pagsimitg i.e [ Gg(f)d f=1
etCs est communément appelée la puissance de la porteuse du signa

On a alors I'expression du signal re@y(t) propre au satellitg, qui est donnée par :

s(t) = /Tie.CCA/(t+1y)sin(2rfy t+ @) + Ny (2.21)

Aprés multiplication par le code et la porteuse locale, sggp alignés avec le signal recu,
on a I'expression suivante pour la composants :

iy(t) = /Tint.Cs. [1+ cog2m(2fD) t + 24)] +n),

Aprés intégration de la composaimié ) on obtient :

Tint

Tin
b= VTG [ [1+cos2n(2i?) t+2¢)] dt+ [ " nldt
= -rlnt\/-nntcs-i_-rlntr]{/

On peut donc exprimer la valeur de G/Bl partir de la composantg comme suit :

1 EW? 1 (/TG
T VO T TRV
S
No
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OUuE(.) etV(.) sont respectivement les opérateurs espérance et variance.

On montre dans ce développement qu'il n’existe pas de limtténtre la valeur de Ch\et
la puissance du bruit, du signal GNSS. C’est la statistiquig gei permet d’observer la valeur
de C/Ny. Dans ce contexte, des estimateurs statistiques ont ésdog@es dans la littérature

pour estimer cette grande(,%). Nous décrivons dans la suite les estimateurs proposes et
nous les comparons.

2.3.3 Estimateurs de C/N

L'estimateur de C/iy le plus utilisé est I'estimateur direct, donné par le rapperla puis-
sance bande étroite sur la puissance large bande (NarraWwiiale band Power Ratio NWPR)
[MUT10], [SHAQ7]. D’autres estimateurs développés au domaes communications numé-
riques ont été adaptés au domaine du GPS. Parmi ces estisyatepeut citer [FAL10] :

— La méthode signal-réel — bruit-complexe (Real Signal-Cemploise - RSCN ),

— La méthode de Beaulieu (Beaulieu’s method - BL),

— La méthode variance signal a bruit (Signal-to-Noise Varga- SNV),

— La méthode des moments (Moment Method - MM).

On modélise la sortie du corrélateur "prompt" de la bouclel(Dtomme une séquence
échantillonnée de symboles BPSK, noyée dans un bruit blarssgan additif [MUT10] :

Ne= VP9 D+ vP" i (2.22)
ou:
Dk = ak.ej‘PAeK, avecax = +1, qui sont les échantillons du message de navigation;
e = @ — @k est I'erreur de phase résiduelle introduite par la bouclé,DL

Pd et P" sont respectivement les puissances associées aux donaédsrait,
Nk = nEeJr jr]l'(m sont les échantillons complexes du bruit normalisé.

Ainsi le rapport C/N est lié & la corrélation par le rappori.=P%/P" tel que :

C
N_O — Ac.Bequ (223)
ou, Bequ représente la bande passante équivalente du bruit dursystd’on obtient
Bequ=1/(2* Tint), avecTint la durée d’intégration.
On définit un estimateur de la puissance totale du signal par :

|2 (2.24)

La puissanc®'© est & la base de I'expression de la plupart des estimate@&\ge
Cependant cet estimateur est biaisé.
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En effet :

N
e+ 3 (k™2 (2.25)

k=1

(rd™? (2.26)

Cet estimateur n’est pas biaisé lorsepag, I'erreur de phase résiduelle est nulle.
On définit un estimateur biaisé de la puissance du signal :

N
If,db:% S (RS2 =P+ p" (2.27)
k=1

Ici, la puissance du signal est biaisée car la variable @itée(tr,f‘e) n'est pas centrée. Nous
décrivons dans la suite ces estimateurs.

Estimateur RSCN
L'idée principale de cet estimateur est de supposer questatdition du bruit est identique
sur la voie en phask et sur la voie en quadrature de ph&xe L'estimateur RSCN utilise la
composante imaginaire de la corrélation (la VQig les donnéeq'(m) pour estimer la puissance
du bruit. L'expression de cet estimateur est donnée par :

R F’itot 2_ F3n
)\C — /A—
pn
Dans cette expressidi® /2 — P" est un estimateur non biaisé de la puissance du signal.
En effet, si I'on considére un bruif, centré gaussien blanc, de variance unitaire, alors :

E(l)=/2RSB Ty = VP4 (2.29)

ou /2 RSB ¥y est la racine de la puissance du sigR&Bdans la band®q Finalement, la
puissance estimée &3 Hzest donnée par :

(2.28)

C/No = 10log, (R(;) — 10l0g;0 (Tint) (2.30)

L'estimateur RSCN est simple, mais trés sensible au bruit.fiet, ees que I'erreur résiduelle
de la boucle de poursuite de phasg est différente de zéro, la puissance du signal se retrouve
distribuée sur les deux voidset Qy, ce qui induit une diminution du Ci\estimé [FAL10].

Estimation SNV

Il s’agit d’'une méthode pour les modulations BPSK, dérivedeltimation ML (Maximum-
Likelihood) pour les modulation QPSK [PAUOQ]. Introduita 8966 par Gilchriest [GIL66],
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2.3. Mesure de rapport signal a bruit

elle est également connue comme la méthode de synthéserdesxea (Variance Summing
Method VSM) [PSI03] [SHAO7]. La puissance du signal est ob&epar I'estimateur suivant :

ﬁd_<1§”‘e 2 (2.31)
S " )
N &
On a alors 'estimateur :
VL 2.32
¢~ Bn ~ ptot _pd (2:32)

C’est également une méthode sensible au bruit qui déperahfertt de I'erreur résiduelle sur
la phase estimée par la PLL. Cet estimateur est faiblemeisebign effet, un biais apparait
pour les trés faibles puissances; il est lié & I'estimateadgatique déd.

Estimation MM
L'estimateur MM est exprimeé en fonction des moments du d&agiet quatrieme ordre [PIN08].
Cette méthode a été mentionnée par Benoit et Soong en 1967 [BHENGS, elle sera détaillee
par Matzner [MAT93] et [VALO7].

On définit les estimateurs ordinaires des moments d’ordréugignal par :

Mp:

X| =

K
c[KIP 2.33
k;lr (K] (2.33)

En utilisant la propriét& {|n«|°™} = m! (PM™, on montre que les moments d’ordre pair
Mam, avec 0< m < n, peuvent &tre exprimés en fonction @& etP" selon la formule :

C 1)? M onyn—m
Mam — n;% (Pd> (P") (2.34)

D’oll les expressions dd, = P9+ P", etMy = (Pd)2+4PdP” +2(P2,

On définit alors I'estimateur de la puissance du signal par :

A

B — oMz — M, (2.35)

On a alors 'estimateur :

R pd pd
e (2.36)
La encore, I'estimateur de la puissance du bruit est qugdeakt I'on observe un biais pour

I'estimation des faibles puissances.
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Chapitre 2. Mesure du rapport signal a bruit en sortie de Iggaadio-fréquence d’un récepteur GNSS

Estimation NWPR
La méthode d’estimation de la puissance bande large et lErme NWPR, a été décrite par
[DIE96] et [SAY03]. Ses performances ont été évaluées difiésahts articles tel que [GROO05]
[SHAOQ7]. La méthode consiste en I'évaluation de la puissawr deux largeurs différentes de
bande de bruit :

— Une bande larg®/ BR, (wideband power) de largeuy Tint

— Une bande étroitB BR, (narrowband power) de largeuf M. Tint) :

M
N
WBR= IFimml k:O,l,...(M—l) (2.37)
m=1

M 2 M 2
NBR, = (Z ri};’+m> + ( )3 rl{mm) (2.38)
m=1 m=1
Ou:

M est le nombre d’échantillons contenus dans un bit de dannée
N est le nombre total d’échantillons.

Soit la mesure définie par :

NBR
NR = —~ .
R WBR (2.39)
L'espérancepp, deNR donne une estimation de la puissance du bruit.
L'estimateur dgup est défini par :
M /M-1
gNP:N. Z) N R (2.40)
k=
Et on a alors I'estimateur : ~ 1
A U'NP_
Ac = R 2.41
M — e (2.41)
Cet estimateur est proche de I'estimateur SNV.
En effetona: )
= V2P0 car S rim tends vers 0 (2.42)
Ce qui donne :
. pd_poym pd
Ac = ~Bio _pa AUl est proche d%m (2.43)
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2.3. Mesure de rapport signal a bruit

Cependant cet estimateur est moins biaisé que I'estimabvip8ur les faibles valeurs de RSB.

Estimation BL
L'article [BEAOQ] présente quatre algorithmes d’estimatidu SNR pour les modulations nu-
mériques QPSK. L'adaptation de I'algorithme pour la motdataBPSK, ainsi que I'analyse de
ses performances, ont été discutées par [FAL11]. Dansrbape proposée, seules les observa-
tions del sont utilisées pour estimer le rapport signal a bruit. Dansantexte, I'estimateur de
la puissance du signal est donné par :

Bd _ % ((rlfie)er (n&s) 2) (2.44)

L'estimateur de la puissance du bruit est donné par :

. 2
PQ = (rlf(e_ rlzi_e1> (2.45)
Finalement, on a I'estimateur :
|
R 1 N Pn
A= =T =X (2.46)
[Nk; Ps]

2.3.4 Comparaison des estimateurs C/iN

Pour évaluer les différents estimateurs, on considére wihipy de variance 1 et une puis-
sance du signaﬂ’d = 2RSB 7. Dans cette expérimentation, on estime la valeur de RSB en
dB Hz avec les différents estimateugey I'erreur de phase résiduelle est un bruit blanc gaus-
sien centré d’écart typege. La durée d'integration edi; = 1ms et la durée d’'observation est
de Is.

On présente Figure 2.14 la puissance estimée lorsque talerphase est nul. Cette expéri-
mentation permet d’évaluer les estimateurs en fonctionivkan de bruit.

En effet on peut alors observer les biais d’estimation pesifdibles puissances de signaux.
Comme on pouvait s’en douter, I'estimateur RSCN non biaiséniola meilleure estimation
dans ce cas. Onremarque que I'estimateur NWPR fournit anesianne estimation aux faibles
puissances. Les autres estimateurs qui utilisent uneiéongtiadratique pour estimer la puis-
sance du signal sont moins précis pour les faibles puissanaele bruit sur les observations
qui est au carré apporte un biais.

On présente Figure 2.15, la puissance estimée lorsque itederphase posséde un écart
type de 25 °. Cette expérimentation permet d’évaluer I'erreur d’estioreliée a la phase rési-
duelle.

En effet lorsque I'erreur de phase est non nulle, la puissancsignal n’est plus présente

uniquement sur la voie |, mais elle se trouve répartie sudées< voiesly et Q,. On constate
alors Figure 2.15 que les estimateurs RSCN, NWPR, SN, fournissenestimation erronée
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FIGURE 2.14 — Valeurs de C/fNobtenues avec les différents estimateuogg & 0 ©)

pour les fortes puissances. Ce résultat était attendu canétwdes estiment la puissance du
signal ou du bruit a partir des voigsou Q,. Elles supposent dans ce cas que ces puissances ne
sont observées que sur une des deux voies, ce qui n'est pas llersque I'erreur de phase est
non nulle. Lestimateur MM quant a lui utilise les momentslioaires d’ordre deux et quatre
pour estimer la puissance du signal, moments qui sont ésl@vec les puissances estimées sur
les voiesly et Qy. Dans ce cas la puissance peut étre répartie sur les deiss ebia méthode
est tres peu sensible au bruit de phase. Pour I'estimateuaBiuissance du signal et celle du
bruit sont estimées sur la voig La encore, aucune hypothese n’est faite sur la répartiien
puissances sur les deux voies. On remarque cependant que shBestimateur est plus précis
gue les estimateurs RSCN, NWPR, SN, il est moins précis quentiatgur MM. Cela est di a
I'erreur d’estimation sur la puissance du signal sur la Vgiéorsque I'erreur de phase est non
nulle. On observe donc Figure 2.15, pour les estimateurs MBLeune estimation précise du
rapport signal a bruit pour les fortes puissances de signal.

Finalement le troisiéme critere utilisé pour differenaes estimateurs est leur complexite.
En effet, les récepteurs GNSS sont temps réel et doivengidournir une mesure de Co\a la
cadence des mesures de positions. Le co(t calcul de chaqueatesir est donné dans [FAL10].
Il ressort de cette étude que la méthode MM est la plus coéifpuss vient la méthode BL, puis
les méthodes NWPR, RSCN et SNV.
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FIGURE 2.15 — Valeurs de C/jobtenues avec les différents estimateugg & 2.5 °)

2.4 Conclusion

En géo-localisation GNSS, les rapports @& SNR constituent les principales métriques
de la qualité du signal recu. En effet, le premier rapportidflete 'ampleur de la puis-
sance relative au bruit a I'entrée de I'étage radio-frégaefette mesure est indépendante de
la technologie du récepteur. Le second rapport SNR, perréealiier legain de traitementies
différents blocs fonctionnels du récepteur. La relatiotmestes estimations de SNR et le G/N
peut s’exprimer sous la forme de la largeur de bande de lquiv@ente. Bref, les dits rapports
sont a la fois distincts et complémentaires.

Un récepteur GPS ne fournit pas d’observations directesagg®rts C/N et SNR. En effet,

il ne fournit pas d’observables de la puissance du bruit edignal. Ces deux grandeurs sont
dérivées des parametres statistiques des signaux suiéssvet Q, du code "prompt".

Nous allons montrer dans le chapitre 3 que la UQielu code "prompt" est, sous certaines
hypotheses, une observable du rapport signal a bruit dalsigNSS a I'entrée de I'étage RF.

Ce lien sera établi a partir de la modélisation des modifinatau signal recu par les différents
traitements de I'étage RF.

Dans ce contexte I'étude réalisée dans cette these au 'tich@pi consiste a développeer
un " modele direct ", liant 'amplitude de la corrélatibna I'amplitude du signal GNSS d’un
satellite donné. Le " chapitre 4 " a pour objet I'inversion"dmodele direct " avec des filtres
non linéaires qui estiment I'amplitude propkgde chaque satellite visible a partir des obser-
vationsly du code "prompt".
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Chapitre 3

Modélisation de la fonction de corrélation
du signal GPS

3.1 Introduction

Nous avons montré au chapitre 2 que le rapport signal a buusighal recuC/NO n’est
pas directement observé a partir du signal GNSS. Ce rappab&snu a partir de la statistique
du maximum de la corrélation observée a I'aide des valkuesQ, de la voie “prompt” de la
boucle DLL. La puissance du bruit est donnée par le momemntice® de la voie en quadrature
Qu et la puissance du signal est obtenue a partir du momentrd’drde la void,,.

Dans ce chapitre nous proposons de définir une observalilgd@ obtenue a partir du
signal GPS quantifié sur 1 bit. Dans ce contexte, nous alléfisidun modele direct qui relie
les parametres du signal GNSS et le rapport signal a bruibbservations bruitéds et Q.

C’est dans le chapitre 4 que sera proposé un estimateLir’d@ obtenu par inversion de ce
modéele direct.

Le chapitre 3 est organisé en trois parties. Dans la prempétie, le modéle statistique d’'un
récepteur GNSS 1 bit est proposé. Dans la seconde partigfimit ¢a relation entrd, et les

parameétres du signal GNSS. Enfin la derniére partie est caesa des simulations qui valident
le modéle proposé.

3.2 Modélisation du probleme

3.2.1 Architecture du récepteur numérique

On représente sur la Figure 3.1 I'architecture d’un réaemai numérise le signal sur 1 bit.
Dans cette représentation on ne considere que le code “promp

Le signal percu par 'antenne est descendu en fréquenceniédaire f'F, avant d'étre
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a )

Sr t IF IF 1,
(t) s (t) CNA Sj . v,i 5 Lo
sin(2mf4t) ? dv,i
’ Z Qv,k
C C
N N
\ A A /
| |
[ [

co(t) (1)

FIGURE 3.1 — Schéma synoptique du récepteur 1 bit

numérisé. On a alors I'expression suivante du signal :
SF(t) = ;Av(t)CA,(t +1y) sin(2mrfT t+ @) +nu(t) (3.1)

— ;S{’F (t) (3.2)

ol ny(t) est un bruit blanc gaussien de variance ¥&t= P + f'F. Dans ce cas le rapport
signal & bruit est donné par la valeur de I'amplitude du dighét) pour le satellitev. Le
récepteur construit deux répliques du signal recu pourrgéles valeurs en phase et quadrature
ivi etqyi du signal demodulé et démultiplexé. Dans le cas du code ‘prories expressions
des signaux générés sont données par :

c(t) = CA/(t +Ty) sin(2rf!F t + @) (3.3)
cQ(t) = CA/(t+1y) cog2mflF t+ @) (3.4)

Ces signaux sont numeérisés sur 1 bit, avant d’étre utilisés g@&moduler et démultiplexer le
signal. On suppose ici que le code local est parfaitemegn@len délai de code, en fréquence
et en phase.

3.2.2 Modélisation déterministe du probleme

On représente sur la Figure 3.2, le principe de la numénisates signaux, qui consiste
d’abord a les échantillonner, puis a attribuer la valeurd\aleurs du signal supérieures a zéro,
et -1 aux autres valeurs. Dans ce contexte les signaux diraméss™, ¢, ¢, prennentles
valeurs{—1,1}, et il en est de méme pour les signaux démultiplexés et déiémdm, etQu;.

On représente sur la Figure 3.3, un exemple de signal motubé@léplexé, échantillonné sur
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s'F(b) T, :F’ siF
-
fe

FIGURE 3.2 — Numérisation sur 1 bit (fonction CNA de la Figure 3.1)

un bit. On remarque sur cette représentation une enveloppso$dale qui représente la por-
teuse sinusoidale multipliée par le code CDMA. Aprés quaatifin le signal prend les valeurs

(~1,1).

signal regu : S'F(t)

0.1 T —————— L T T T /——7
E / \"' /
] ~
° / -
2 0 o< .
a \\
£ ~— /
-0.1 | .~\-— . / I I | | A
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=
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signal numérisé: Si":
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{s] -3

Signal binaire
o

FIGURE 3.3 — Représentation des signaux numérisés sur 1 bit de leeF3g
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L'expression des signaux est alors définie par :

gF = { Z/AV7iCA,(i +1y)sin(2mflF i+ @) (3.5)
\US >0

cyi = |[CAV(i + Ty) sinmfyF i) + @] (3.6)

¢ = |CA/(i +1v) cos2mfyT i) + @, (3.7)

ou [...|.o représente le test 0, qui a pour résultat 1 si le test est vrai,-et dans le cas
contraire.
On a alors pour le satellite:

vi=cyi s (3.8)
ovi =G5 SF (3.9)
Dans l'architecture de la Figure 3.1, les valelyis et Qyx sont calculées aux instarisa la
fréquence 1ITy. Apres intégration sufy leurs valeurs sont données par :
lyk = feTb (3.10)
Q=0 (3.11)
On suppose ici que les codes\ (. .. ) sont perpendiculaires entre egxGA,(i+1y).CA, (i+

Ty,) = 0), et que les composantes hautes fréquences sont filtrélesgommation sur Tb (filtre
de bande équivalent&q = 1/(2Ty)).

3.2.3 Modélisation statistique du probleme

Pour que la modélisation soit réaliste, on integre dansemtidéle du signal recu la com-
posante bruit. On a alors :

sF = {;A\,’iCA,(i +1y)sin(2rtf ) i+ @) + Ny (3.12)
ve >0

ou ny; est supposé étre un bruit blanc gaussien centré de variardans ce contexte
les signauxy;, qyi sont des variables aleatoires qui prennent la valeur 1 @geprbbabilites
P(ivi =1), P(qui = 1) et—1 avec les probabilité(iyj = —1) = 1—P(iyj = 1), P(qyj =—1) =
1—-P(qvi =1). La connaissance de cette statistique nous permet de désimroments d’ordre
1 de la variable aléatoirdgy et le moment d’ordre 2 d&,x. Ces moments nous donnent la
puissance du signal et la puissance du bruit.
Ona:

Eivi)= Y  xPliyi=% =2%P(iyi =1) -1 (3.13)
xe{-1,1}

Le théoreme central limite nous permet alors de définir :

k= E(luk) = E(ivi) # Tp * fe (3.14)
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3.2. Modélisation du probléme

Le moment d’ordre 2 de la composante en quadrature est damné p

E(g) = 2 P(qy = X) = —E(ivi))? P(ivi = 3.15
(o) {le}x (Qui = X) XG{ZM}(X (ivi))” P(ivi =) (3.15)

Le théoreme central limite nous permet alors de définir :

E(QG) = E(q5) * To* fe (3.16)

Nous allons montrer dans le paragraphe suivant I'influeesepadramétres du signal GNSS
sur la statistique de la variable aléatoiye Nous définirons ensuite la relation directe qu'il
existe entre la probabilité(iy; = 1) et les parametres du signal GNSS regu.

3.2.4 Influence des parametres du signal GPS sur le SNR
Introduction

On représente sur la Figure 3.4, les différents signaux daaepteur numérique 1 bit, utili-
sés pour generer les valelyg de la voie en phase. Sur cette Figure, on représente I'évolut
deiy; en fonction du temps. Les échantillons en vert représetgsrgchantillons identiques
entres'\,F etc\,I tandis que les échantillons en rouge représentent les @idradifférents. On
reporte sur la Figure 3.4 la valeur tig obtenue en sommant les valeursigiesur une période
Tp de code CDMA. La fréquence d'échantillonnage étant d&1PLy, la valeur maximale di
est de 20 000. Elle est atteinte lorsqu’il n’y pas d’éché&orig en rouge, donc pas de bruit. En
effet le nombre d’échantillons en rouge diminue d’autanviai@ur dely.

On remargue que la présence d’échantillons différentseqﬁtretc\,, est due au bruit. En
effet, le bruit peut changer le signe des faibles valeljrét), et donc la valeur delfj. Ces
faibles valeurs sont obtenues pour une faible amplitudéu signal recu, et au début et en fin
de la période de la porteuse du signal. On peut donc conciied’'@amplitude et la fréquence
du signal influencent la valeur dg. Nous allons évaluer cette influence dans la suite de notre
étude.

Influence de I'amplitude

On représente sur la Figure 3.5, I'évolutionigiepour deux valeurs d’amplitude differente.
On considere ici un bruit de variance 1, comme il est définsdarmodele. On remarque que
plus 'amplitude du signal est faible, plus le nombre d’'édiilns différents entre{,F etc\,I est
grand (plus le nombre d’échantillons en rouge est impoxt®n constate une diminution de
lyk avec I'amplitude du signal. Dans I'exemple de la Figure 8valeurs d&,x sont respecti-
vement 19 144 et 18 330 poAy = 10 etA, = 5.

On reporte dans le tableau 3.1 la valeur moyenng,dealculée sur 1 000 réalisations de
bruit en fonction de I'amplitude du signal. En effet en pyag les valeurs$, observées sont
bruitées, c’est donc la valeur moyeniyg qui sera utilisée pour estimer 'amplitude du signal
recu. On reporte aussi dans ce tableau le rapport signalit®MNO endB Hzcalculé avec
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FIGURE 3.4 — Les différents signaux dans un récepteur numérique(1bi= 90Hz, f'F =0,
A= 5\/)

I'estimateur classique, défini par I'expression 2.22 ettdarvaleur endB Hzest donnée par
I'expression :

—\2
C/NO = 10log (lux) 5 —10log(Th) (3.17)

Iv,k

ouT est la duree d’intégration dg; etlog le logarithme en base 10.

AJV] 0.02] 0.05| 01 | 02| 03| 04 | 05
ok 212 | 529 | 1069 | 2142| 3017 4224 | 5221
C/NO[dBHz]| 30 | 38 | 44 | 50 | 53 | 56 | 58

TABLE 3.1 — Valeur del;k en fonction de I'amplitudé\, du signal

On constate a I'aide des mesures fournies dans le tableagug 1a valeur dé, i est fonc-
tion de 'amplitudeA,, comme le rapport signal a br@/NO.
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FIGURE 3.5 — Influence de I'amplitude sur la valeur g (f? = 900Hz, f'F = 0)

Influence de la fréquence

On représente sur la Figure 3.6, I'évolutionigigoour deux valeurs différentes de fréquence
Doppler. On considére ici le cdg= = 0. Sur la Figure 3.6 les deux derniéres lignes sont obte-
nues avec la méme fréquence Doppler, mais avec un déphafégend de la porteuse. Dans
I'exemple de la Figure 3.6, les valeursigg sont respectivement 19 078, 14 746 et 20 000 pour
f? =900Hz fP =50Hz @, =0rd et f? = 50Hz @, = 0.78rd. On considére ici un bruit de
variance 1 comme il est défini dans le modéle. On remarquelgadgfréquence du signal est
faible, plus le nombre des échantillons différents egffestcl,; est sensible a la valeur du dé-
phasage de la porteuse. On concluelgu@arie avec la i‘réquénce, la phase du signal et le bruit.

On reporte dans le tableau 3.2, la valeur moyennE,,ldet I'écart type dd;k calculés sur
1 000 realisations de bruit et une seconde d’observatiam. éraque instank Ik est estimé a
partir de 1000 réalisations et pour une seconde de signallonle sa valeur moyenri(ly).
Ces valeurs sont données en fonction de la fréquence Doppkagaal. On reporte aussi dans
ce tableau, le rapport signal a brGitNO endB Hz calculé sur une seconde a partir de la valeur
moyenne et de la variance des observatigps

On constate a partir des mesures fournies dans le tableagu@.® rapport signal a bruit est
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FIGURE 3.6 — Influence de la fréquence sur la valeut,ggA, = 10V)
fP[HZ 9 | 49 | 120 288 | 746 | 2229] 5286 9220
E(I_VJ() 3029 | 3022 | 3017 | 3018| 3017| 3017 | 3017 | 3017
Oi.y 1445| 1420| 1295| 757 | 300 | 100 | 41 24
C/NO [dBHz] | 33 33 34 39 46 52 53 53

TABLE 3.2 — Valeur moyenne dlék en fonction de la fréquence Doppl&f du signal A, =

0.3V, f'F = 0)

fonction de la fréquence Doppléf. On constate aussi que la valeur moyenn@qje:alculée
sur une seconde ne varie pas avec le Doppler. Cette derniétgemmeut donc étre utilisée pour
estimer 'amplitude du signal regu.

En pratique, on observe une valdyk chaque milliseconde. Cette valeur est bruitée par
le bruit et les variations dik avec le déphasage du signal. L'écart type des variationgde
est donné dans le tableau 3.2 gy, . On constate a partir des valeurs g, que, pour les
faibles Doppler, les variations dgx sont principalement dues aux changements de phase a
chaque milliseconde. En effet &/NO augmente lorsque la valeur de diminue. Pour les
forts Doppler, les variations dgy sont principalement dues au bruit. En effet pour les forts
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Doppler la valeur dej;, devient faible mais I€/NO ne croit plus. En pratique, pour minimiser
l'influence de la frequence sur les variationd g on travaille avec une fréquence intermédiaire
fIF importante de 'ordre de plusieurs MHz.

Finalement, on peut conclure que la mesure de I'amplitudsighal recu a partir d€/NO
depend de la fréquence. Nous proposons donc d'utiliseléaivenoyenne dg, car celle-ci ne
dépend pas de la frequence. Malheureusement, la Vglene peut pas étre estimee en pratique
car elle est observée par une mesure brujtgelont la valeur moyenne change a chaque instant
K.

Nous proposons dans le paragraphe suivant un modéle igtagisfui permet de relier la
frequence et 'amplitude du signal a la valeur moyennd,gel’inversion de ce modele nous
fournira une estimée de 'amplitude du signal recu, indépete de la fréquence. Dans ce
contexte, nous utiliserons au chapitre 3, ce modele statespour définir 'equation de mesure
qui relie 'amplitude a estimer aux variations & observees avegy. C'est le filtre construit
a partir de ces équations qui sera I'estimateur de I'angitdu signal.

3.3 Modélisation de la fonction de corrélation en fonction du
signal recu

3.3.1 Modele a un satellite

Comme nous 'avons montré au paragraphe précédent, on peulecda valeur moyenne
delyx a partir de la probabilité>(iy; = 1). On considére ici un satellite et on suppose que
s" =9 Dans ce cas il faut définir la probabilité d'avsff; = c|;. Les deux signaux prenant
leurs valeurs dans I ensemble-1,1}, la probabilitéP(iy; = 1) est définie par :

P(ik=1) =P(c,; =1)P(sf =1/c; =1) +P(c,; = 1) P(sf = ~1/c}; = ~1) (3.18)

Dans I'expression 3.18, le bruit est contenu dans le siguaiémisés{,ﬁ dont I'expression est
donnée par :

S = |Aui CA(i +Ty) sin(2mfy i+ @) +Nui] g (3.19)

On définit un modele échantillonné du signal reﬁﬂ par I'expression suivante :

i° = A CA/(i + 1) sin(2rtfy i+ @) (3.20)

et sa version numérisée par I'expression :

S° = [Avi CA(i +Ty)sin(2rtfy" i+ @) |, (3.21)
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Chapitre 3. Modélisation de la fonction de corrélation dureyGPS

En supposant qug; , est un bruit additif, on peut alors écrire :

+P(c = 1#' <0nyi < ﬂ)“’(%.—l%’l <ong>-8°) (322

ou la probabilité :
P(a;i =181 <0ny >-81°) =P(q,; =LP = -1ny > -§°) (3.23)

est la probabilité pour que,; = s; = 1. Il s'agit de la probabilité pour que la valeur négative
dei{'io devienne positive lorsque le bruit lui est additionné (damsas aprés seuillag;{l,ﬂflo =1)

En utilisant la relation de Bayes suivante :
P(A,B,C) =P(C/A,B).P(B/A).P(A)
I'expression de cette probabilité est définie par :

P(c; =18M°=-1,ny > -81) = (3.24)
P(chi = 1) P = —1/cly = 1) P (i > ~§1°/cl; = L8f° = -1)

Finalementon a:
P(iyk=1) = (3.25)
Play=1)  P(dle=1/c, =1)P(n > -glo/d, =1.410=1) +
P(di=-1) P(dlo=1/c;=-1)P(ny < -glo/d;=-1P=1) +
P(di=-1) P(sP=-1/c=-1)P(nui< -/, =1 = 1) +
Pcy=1)  P(=—1/d,=1)P(ny > -gle/c, = 1.8l = 1)

Dans cette expression la probabil c{,, = 1) dépend uniquement des parametres du signal,
et ne dépend pas de la distribution statistique du bruit.

Sa valeur est définie par dénombrement :

Card{c, =1/ie{1,..., feTp}
P(a;=1) = { : T } (3.26)

feTb

3 (i+1)

_ i=1
ZfeTb

74



3.3. Modélisation de la fonction de corrélation en fonctansignal regu

Il en est de méme pour la probabillﬁé(c{m = —1) ;

- Card{c{m =-1/ie{q,..., feTb}}

| g
P(oy;=-1 T (3.27)
feTb |
2 |G~ 1‘
_i=1
L'approche par dénombrement est aussi utilisée pour dédipirobabilité
P (#,0 >0/q,; = 1) de I'expression 3.25 comme suit :
P(&1°>0/c;=1) =P(i°=1/c,; =1) (3.28)
c:ard{ —letdlo=1fie (L., feTb}}
B feTb
feTh
3 (cv,+1) (o +1)
4feTb
On peut alors définir par la méme approche les probabilit@arsies :
P(i°=-1/c; =1) = (3.29)
feTp
3 (dir1)[sie-1
- 45Ty
P(d°=1/c,;=-1) = (3.30)
feTb
- 1‘ (s{)"l + 1)
- 4Ty
P(sf° =1, =-1) = (3.31)
feTb
di—1] [P
- 41Ty

olic,; ets)® sont des signaux déterministes.
Dans I'expression 3.25, la probabiliEé(rM > —5«\/{%0/% =1, ﬁf‘io > O) dépend de la compo-
sante aleatoirgy. Cette composante est entierement définie par la statisligbeuit.

Onadanscecas:
P(nvi > —81°/cy; = L8 >0) =P (ny > -§°/q,; =1.8/°=1) (3.32)

1
PNy > — io
Card{ = 1et$"I 1/ie{l,..., feTb}} i/ch_lzets{ggo_l ( §)" )
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Chapitre 3. Modélisation de la fonction de corrélation dureyGPS

Cette expression peut étre développée en utilisant latgjatsdu bruit, et on a alors :

P(nvi > -8°/q; =18 =1) = (3:33)

4 +o0 —x2
A—)d
fET; (cv,+1> (s{\,", +1> i/C'v,a=1zets0ﬂ°=1/—§0f'i°eX 2’

Le calcul de cette probabilité est obtenu en utilisant ladbuléeerfc(...) :

P (> ~8iP/cy =14 = 1) = 334

4 f < §/'.>
feTb(°v.+1) (o+12) ‘/*vizlzetsb?—lzer V2

Finalement on peut définir les probabilités suivantes :

P (= -4/ =180 =) = 39

4 1 —S°
5 (e 1) Jso 1] i/C{ul;S'«\,{'.OlzerfC< v2 )
i=1\ ’

P(nu<-81%/ci=-1°=1) = (336)

. 4 Lorfo =5
e et ()

P(nui < -8°/a; = -Lsi°=-1) = (3.37)

4 —8°
- feTb‘cv,—le{‘,"o 1‘ i/c{,_izlzetsgf'ioz 128rf0< V2 )

En conclusion, la valeur de la probabill&f(i\,’k = 1) est obtenue a partir du calcul de 10
probabilités. Les 6 probabilités 3.26-3.31 sont obten@@sipnombrement des signaux déter-

ministess)® etq;.

Les 4 probabilités 3.34-3.37 sont obtenues aprés intégrat la loi statistique du bruit.
Leurs valeurs sont calculées a partir de la fonction tabelée(. .. ).
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3.3. Modélisation de la fonction de corrélation en fonctansignal regu

3.3.2 Modele général

On considere ici un ensemblede satellites. Dans ce cas il faut définir la probabilité diav
gF = c{,, pour estimer la valeur moyenne Hg du satellitev. Les deux signaux prenant leurs
valeurs dans I'ensemble-1,1} la probabilitéP(iy; = 1) est définie par :

P(iwe=1)=P(c; =1)P(s" =1/c; =1) +P(c,; = —1)P(§" = —-1/c;; = —1) (3.38)

Dans I'expression 3.38, le bruit est contenu dans le signaiémisés™, dont I'expression
est donnée par :

— {Z/AV,iCA,(i +1y) sin(2mf) i+ @) 4+ Ny (3.39)
VS

>0

On définit un modeéle échantillonné du signal reid par I'expression suivante :

— ; ACA(i +Ty) sin(2mflF i+ @) (3.40)

On définit le signal regu numérisé par deux modeles différent
Soit le modéle du signal recu pour le sateliitééfini par :

S° = [AGCA(i +Ty) sin(2rtfy" i+ @) |, (3.41)

Le modele pour 'ensemble des autres satelitesV — {v} est défini par :

o = h AsiCA(i + Ts) sin(2mtfiF i+ @) (3.42)
seV >0

On suppose que; v est un bruit additif et on peut alors écrire :

P(ivk=1) = (3.43)
Q=18 =1 =1n,>~(§) +P(ch =L =1 = 1ny < ~(§)) +

(=t =10 =-1ny>-(8")+P(d; = -1 =1f =—Lny < —(§"))

chi =~ =18 = 1y < (")) +P(cy =L = —1. L0 = 1,0, > ~(§"))
(di=-1e= -1 = —1n < —(8"°)) +P(cy =L = -1 0 = —1n, > ~(§"))

ou la probabilité :

P(di=180=-1800=1n,>(3")) (3.44)

est la probabilité pour que,; = 57 = 1. Il S'agit de la probabilité pour que la valeur négative
de§“IO devienne positive lorsque le bruit lui est additionné.
En utilisant la relation de Bayes suivante :

P(A,B,C,D) = P(D/A,B,C).P(C/A,B).P(B/A)P(A)
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I'expression de cette probabilité est définie par :

P (c{m =1 =-1°=-1n,> —(SM")) = (3.45)
P (e =1)P (e =Y = -1)P (35 = -1/l = -1.¢ =1)
P (> —(8") /e = ~1.° = ~1.¢; = 1)

Finalementon a :

P(ivk=1) = (3.46)
P(d;=1)P (st”. =1/¢,; =) P (o = 1/l = 1.¢}; = 1)
P (N> —(@")/de =140 =1,d; =1)+

P(cv,i=1>P(sD”. =1/, = )P (o =-1/d° =1,d, =1)
P> —@")/de = 1.0 = ~1.d = 1) +

P (cy = ~1)P(° = ~1/c,; = -1 P (P = 1/8° = ~L.c; = -1)
(nv< <sM o= -1dP=1d;= 1)+

P (chi = —1) P(f° = /¢, = —1) P (0 = —1/all° = —1,d,; = -1}

P (nv < <§“°>/$ﬂ° = 1= 1d= 1)+

P(chi = 1) P(°=1/c,; = ~1)P(f° = 1/8° = 1.6, = 1)
(nv< (8%0)/8fo = 1,4f0 = 1.d = 1) +

P (i = ~1) P (S0 = 1/cly = ~1) P(slf° = ~1/s° = 1,dy = 1)
(nv< (8%0)/dle = 180 = ~1.d = 1) +

P(chi = 1) P(4° = ~1/d; = 1) P(sfe = 1/bi° = ~1,d, = 1)
P(nvz—S-M ) /S :—1,sy9:1,c'vi:1)+

P(a =1)P(°=—1/q,; =1)P (5{7' =—1/s'\)f}°:—1,c57i:1)
P(mz- (§10)/she :—1,%:—1,%:1)

Dans cette expression la probabillFt{c{,./i = 1) dépend uniqguement des parametres du si-
gnal, et ne dépend pas de la distribution statistique du.t8aivaleur est définie par dénom-

brement, et elle est donnée par I'expression 3.26. Il eneest@me pouP (c{,, = —1) qui est
donnée par I'expression 3.27.
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3.3. Modélisation de la fonction de corrélation en fonctansignal regu

L'approche par dénombrement est aussi utilisée pour dé&dipmobabilitéP (s{\,"lo = 1/c{,7i = 1)
de I'expression 3.46. Cette probabilité est donnée par éitgn 3.28. Il en est de méme pour
les probabilité® (s}i° = 1/c,; = ~1), P(sl° = ~1/c; = 1), P(s° = ~1/c,; = ~1) qui

sont respectivement données par les équations 3.29-3.31.

Dans le cas général, les nouvelles probabilités liées aglaolles que
(ﬂo ydie=1q;= 1) dépendent des paramétres du signal et ne dépendent pastdu bru

Leur expression est donnee par :

(1) (d101) (4+2)

P =1/8=1d;=1) == 8feTh (347
feTp
3 (1) () s+
S T
feTp
%, o, +1)|e+1+ +1
SR (0 KA
5 (1) [t 1 Jate
P(S{f? =1/ =-Lo;= _1> == 8feTy 7 (3:50)
ETb ol +1 (s{\,{'i°+1> <§\\,"_?+1>
P =1l =1 =1) == A 55
feTp
3 |eu+1 (1) g+
o (41— 1/l —1.d = 1) = 2 (SfeTb Jires (352)
feTp
3oL (s
Py =1/l =-1d,=1) = = - 8TeTh ) (3:53)
5 cli+ 1] |80+ 1 [so+1]

(4= ey 1) B =

Finalement, ce sont les probabilités qui integrent la casapte aléatoirgy,;, telle que

P(r]v —(8V0) /S'\‘,", i‘/" =1 c\,I = 1) qui dépendront du rapport signal a bruit. Cette
composante est entierement définie par la statistique diu bru
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Chapitre 3. Modélisation de la fonction de corrélation dureyGPS

Onadanscecas:
P( §1) /=10 =1.¢; = 1) (3.55)

= 8 P(nvi > _s{vm)

~ feTh (C\,. +1> (5{>/|| +1> <#7?+1) i/c,=1 eti%—l eti‘,"j’zl

Cette expression peut étre développée en utilisant latgjagsdu bruit, et on a alors :

< R 1) (3.56)
= T 8 /+oo exq__xz) N
> <CVI + 1) <\'5'\\,/|| + 1> (i\/ﬂ? + 1) i/c)=1 et%%l ets)fo=1 —§Mo V2

Le calcul de cette probabilité est obtenu en utilisant ladbuléeerfc(...) :

P>~/ =14 =16 =1) (3.57)
- ° —erfc §w0
ff ) @) D) e )

Finalement, on peut définir les probabilités suivantes :

P(nv=—(§")/d° =180~ ~1.¢; = 1) (3.58)
= 8 1 f —§"°
P(nv<—(§")/d° = -1.4/° =1, = -1) (3.59)
8 —gVo
=(1- Serf )
fgl i+ 1P+ 1] (1) {i/c'v,i——l%——w,?—l} 2 C( V2 )
P(nv<—(§")/d° = —1.4/0 = —1.¢,; = 1) (3.60)
8 1 —§|MO
=(1 - —erf )
F et e )
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3.4. Expérimentation

P(nv< —@")/se =18 =10, =-1) (3.61)

—erfc

_ 8 _go
erTb Cv|+1‘ (%". +1) (s'\\,"°+1) {i/e,;= —1% L0 1y 2 ( V2 )

P(nv<—(§")/d° =180~ -1.¢; = -1) (3.62)

1
—erfc

8 _sMO
R )
erTb Cv.+1‘ (S{)". +1> ‘5{7'°+1’ {I/cv.——wZ 1,%{‘;:—1}2 < V2 )

P(nv> @)/l = 1.0 =1c,; =1) (3.63)
8 L g
fezb (Cv|+1> ‘QA, +1‘ (s'\\/"0_|_1) {i/d,= 1%2__15{\//' 0_1} Zer C( V2 )

P (o= —@/ =1 =1 =) (3.64)
N - 1‘ f <_SMO>
fZTf (cly+1) [shto-+a[shto-+a ¢ /c'vﬁi_l,#g_wﬁ)__l} Zerte( 5

En conclusion, la valeur de la probabillRé(iwk = 1) est obtenue a partir du calcul de 22
probabilités dans le cas général multi-satellites. Lesrb#abilités 3.47-3.54 et 3.28-3.31 sont
obtenues par dénombrement des signaux détermirs§tes,,; ets'®.

Les 8 probabilités 3.55-3.64 sont obtenues aprés intégrat la loi statistique du bruit.
Leurs valeurs sont calculées a partir de la fonction tabedée(.. . ).

3.4 Expérimentation

3.4.1 Introduction

L'objectif de I'expérimentation consiste, dans un prentenps, a valider le modéle proposé
sur données synthétiques et sur données réelles. Puisiaesand temps, I'objectif consiste
a utiliser le modele validé pour évaluer l'influence des paties du signal recu sur la valeur
du maximum de la corrélatiol .
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On présente sur la Figure 3.7, la configuration satellifeség pour I'expérimentation avec
données synthétiques. Chaque satellite est numéroté parusné@ro de code PRN. On re-
présente sur la Figure 3.7 la constellation de satellitsiblieis et la vitesse relative satellite-
récepteur de chacun des satellites.

15
17

800

12
600 [ : 18

22 SATELLITE SKYPLOT
24 NORTH
26

400 -

&

| ® 24

vitesse [m/s]

—200F 7

SOUTH

—400 b

-600
3.7815 3.7815 3.7815 3.7815 3.7815 3.7815
tls] x 10°

FIGURE 3.7 — Constellation et vitesse des satellites visibles

On reporte dans le tableau 3.3, 'amplitude des sighaux@repance des satellites (on sup-
pose ici que le bruit additif sur le signal a une variance 1§ €&/NO de chaque signal calculé
sur 1 seconde avec l'estimateur classique 2.22. On reposte dans ce tableau la fréquence
Doppler des signaux. Dans cette expérimentation les isasell7, 1 et 22 ont un faible Doppler.
On considére ici qué'™ = 0.

Dans le tableau 3.3, on remarquera que pour le satellite ¢&ldéarr deC/NO estimée est
faible. En effet elle devrait étre entre les valeurs dedlgatel15 et 12. Cette erreur d’estimation
s’explique par la faible fréquence Doppler du signal.

82



3.4. Expérimentation

Satellites 15 17 1 12 18 22 24 26
A [V] 0.304| 0.28| 0.1 | 0.232| 0.12 | 0.155| 0.348| 0.094

C/NO [dB Hz] | 48 39 | 37 | 46 40 41 50 37
fP[HZ -1880| 308 | 727 | 2983 | -1092| 626 | 1023 | -3966

TABLE 3.3 - AmplitudeC/NO, fréquence Doppler des satellites visibles définis pamaeméro
de code PRN

3.4.2 Validation du modele proposeée
Données de simulation

Dans cette expérimentation, on souhaite évaluer la fomciom linéaire proposée qui lie les
parametres du signal regu a la valeutge On considere pour cela la constellation de satellites
décrite en introduction, un récepteur statique et une diliérimentation de 1 seconde. Une
valeur delyy est calculée avec les parametres du signal et la fonctiorlinéaire proposée
toutes les millisecondes.

Pour estimeﬂ_\‘k a partir de données simulées, on génére le signal recu tiastesillise-
condes. Le générateur, qui utilise la constellation delgatedécrite en introduction, integre
les décalages de code, les variations de fréquences Dolegleariations de délai de phase et
le bruit. Le signal est démultiplexé et déemodulé pour praslune observatioh,x. Pour une
méme milliseconde le signal est génére plusieurs fois agecéhlisations de bruit différentes.
On peut alors estiméy, qui est la moyenne dégy observés a un instant donné.

On représente sur la Figure 3.8.(a), les vaIeurE,J;Iet delyk. On représente sur la Figure
3.8.(b), les valeurs digy et les valeurs d&, obtenues pour 1 000 réalisations de bruit.

On observe sur la Figure 3.8.(a), qu'a cause du bruit, lesivalobservéds (représentées
par des points en bleu) sont différenteslgie Lorsque plusieurs observations obtenues a un
instant donne sont intégrees sur la Figure 3.8.(b), la valely tend verd, . Cela montre que
la fonction non linéaire proposée fournit la bonne valeutgevers laquelle tend la moyenne
estimée.

Pour appuyer ce résultat, on reporte dans le tableau 3rreuted’ estimation obtenue pour
'ensemble des satellites visibles et pour différentegdsid’intégration des observations. On
constate, que I'erreur d’estimation est d’autant plusléajBcart type faible) et non biaisée (va-
leur moyenne de I'erreur proche de zéro), que I'on augmenteiiée d’intégration.

Données réelles

Dans cette expérimentation on souhaite valider le modé&pgse sur données réelles. On
utilise pour cela un signal réel numeérisé avec I'étage riadiguence décrit au paragraphe 2.2.4.
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FIGURE 3.8 — Estimation dé,

Satellites 15 | 17 | 1 [ 12 [ 18] 22 | 24 | 26

Ol 132.7| 132.7| 135.8] 128.3] 130 | 129.7| 130.9| 135
ol—kirklooréalisations 13.2 | 135 | 13.7 | 12.7 | 13.1| 14 | 131 | 138
E (I~ Ivk) 100 réalisations| -0.08| 0.09 | 0.3 | -0.45| 0.02| -0.04| 0.76 | -0.86
O i 1000 reéalisations 4.1 4.1 4.1 41 | 44 | 43 42 | 43
E (Iux — vk 1000 réalisations -0.04 | -0.05 | 0.06 | -0.03| 0.03| 0.08 | -0.12 | -0.04

TABLE 3.4 — Erreur d’estimation entilgy et iy

Le signal est échantillonné avec une fréquence d&PE& et quantifié sur un bit. Dans cette
expérimentation le signal est descendu en fréquence awefréguence de I'oscillateur local
de fOL = fL1 = 1.57542GHz Dans ce cas la fréquence intermédiaire est la fréquencpl&op
du signalf!F = fP. Le signal est numérisé pendant une seconde a I'neure GR®HE70n

représente sur la Figure 3.9 la constellation de sateiligles et la vitesse relative satellite-
récepteur de chacun des satellites pour I'expérimentatiodonnées réelles.

Le signal numérisé et stocké en mémoire est ensuite traitegxraire les observatiorg,
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FIGURE 3.9 — Constellation et vitesse des satellites visibles

du maximum de la corrélation toutes les millisecondes. @nsontexte on réalise dans une
premiere étape I'acquisition du signal qui permet de défniréquence Doppler et le décalage
initial du code CDMA de chaque satellite. Puis on poursuisdare seconde étape les variations
de décalage de code, de phase et de fréquence de chaqutesairlreporte dans le tableau
3.5 la fréquence Doppler des signaux obtenus apres I'étapgudsition.

Satellites 8 16 18 22 27
f\P[Hz] 2220.1| -3167.2| -1133.2| 1366.6| 15.4

TABLE 3.5 — Fréquence Doppler des satellites visibles définisquaimiuméro de code PRN

Dans cette expérimentation il y a donc quatre satellites amefort Doppler et un satellite
de faible Doppler. Dans le cas des signaux réels 'amplitiudgignal recu n’est pas connue. On
reporte dans le tableau 3.6 les valeurs d’amplitudes estiméi minimisent la distance entre la
valeurl,x obtenue avec le modele propose et les observalkjqrabtenues sur le signal réel.

On remarquera dans le tableau 3.6 que le satellite de phls faoppler se trouve en fait au
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Satellites 8 16 18 22 27
A, 0.346 | 0.335 | 0.33 0.36 0.39
E(lyk) | 3078.8| 2994.8| 2959.8| 3216.5| 4131.4
E(I_VJ() 3098.7| 2997.4| 2951.3| 3226.0| 3519.6

TABLE 3.6 — Amplitude du signal recu pour chaque satellite visible

zénith du récepteur et que la forte valeur de I'amplitudeigoa recu est due au fait que c’est
le satellite le plus proche du récepteur. On reporte darabledu 3.7 I'écart type des variations
dely etlyk pour chaque satellite visible.

Satellites| 8 16 18 22 27
Ol 317.0| 303.4| 315.3| 327.4| 1102.8
Oj 233.9| 231.2| 253.6| 241.3| 1689.3

TABLE 3.7 — Ecart type des variations du maximum de corrélatiom pbaque satellite visible

Pour valider le modele proposé on utilise les résultats blleda 3.7 qui montrent les cohe-
rences entre le modele et les données réelles. Les valéwartifype de,, etoj,, ne sont pas
identiques car dans le cas du signal réel ce sont des ohises/btuitées tandis que le modéle
fournit la valeur moyenne du maximum de corrélation. Cepehada peut observer sur le signal
réel les caractéristiques du modéele :

— L'écart type des variations du maximum de la corrélatianpéss faible dans le cas du
modeéle que dans le cas du signal réel pour les fortes valeuBogdpler. En effet dans
le cas du signal réel, les variations liées au bruit sont gigisificatives et contribuent a
augmenter la valeur de I'écart type.

— Quand le Doppler est fort (satellites 8, 16, 18, 22) lesatems d’écart type sont faibles,
c’est ce qui est observé sur le signal réel et le modele.

— L'écart type de I'évolution du maximum de corrélation awge quand la fréquence
Doppler diminue. Ce phénoméne est particulierement visibles les observations brui-
tées quand le Doppler est inférieur a 398 C’est le cas ici du satellite 27.

Finalement on reporte sur la Figure 3.10 I'évolutionlgeet I,k pour le satellite 27 de faible
Doppler. On remarque une forte similarité entre le modélesbbservations bruitées du signal
réel. Lensemble de ces similarités entre le modéle et lasées réelles nous conduisent a va-
lider le modele proposé.
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FIGURE 3.10 — Evolution déyy et pour le satellite 27

3.4.3 Influence des paramétres du signal
Influence de la fréquence

L'objectif de cette expérimentation est de montrer I'inflae de la fréquence Doppler sur
la valeur moyenne dg de 'ensemble des satellites. On suppose ici tifie= 0. On reporte
dans le tableau 3.8 les valeurs des parametres du signatipague satellite et les parametres
statistiques d& k. Dans cette expérimentation, 'amplitude du signal re¢leaméme pour tous
les satellites.

Satellites 15 17 1 12 18 22 24 26
Ay 0.304 | 0.304 | 0.304 | 0.304 | 0.304 | 0.304 | 0.304 | 0.304
f\P -1880.5| 308.1 | 727.1 | 2983.5| -1092.4| 626.0 | 1023.6| -3966.5

E(lyk) 2658.7 | 2658.4| 2659.2| 2653.8| 2660.5| 2660.7| 2662.0| 2658.4
Oj., 2105 | 6354 | 322.7 | 180.5| 200.9 | 285.5 | 189.1 | 184.8

TABLE 3.8 — Influence de la fréquence sur la valeutde
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Chapitre 3. Modélisation de la fonction de corrélation dureyGPS

A partir des résultats du tableau 3.8, on peut noter que leatiams del, sont d’autant
plus fortes que la frequence intermédiaire du signal estefaDn peut aussi noter que, malgré
cette configuration trés défavorable qui suppose fjiie= 0, la valeur moyenne di reste
identique pour chaque satellite. On en conclut donc, quedeations dd, x ne dépendent que
de la fréquenceF et de I'amplitudeA, du satellitev. Pour conforter ce résultat, on reporte
dans le tableau 3.9 I'écart type Hg et la valeur moyenne dgy calculés pour 'ensemble des
satellites (notés respectivemeny,; etE(lvk)). Dans cette expérimentation, on fait unique-
ment varier la fréquence Doppler du satellite 17.

fP\ Sats| 15 | 17 1 | 12 | 18 | 22 | 24 | 26 | E(lv)/0giyy
9 212.0| 1290.3| 315.0| 181.2| 202.7| 279.6| 213.6| 179.8| 2660.6/5.2
49 | 210.4|1272.3| 321.3| 179.2| 199.9| 304.1| 188.0| 179.2| 2659.0/ 2.4
120 | 231.9| 1169.8| 314.8| 181.3| 207.8| 275.8| 181.4| 184.8| 2662.4/8.6
288 | 224.7| 709.4 | 315.7| 180.0| 207.9| 282.1| 211.7| 196.3| 2659.0/ 2.2
746 | 211.3| 332.9 | 311.4| 183.1| 224.1| 273.8| 193.7| 178.9| 2659.2/ 1.4
2229 | 213.3| 203.8 | 319.5| 178.1| 201.1| 282.3| 181.6| 179.0| 2659.2/2.1
5286 | 206.0| 213.6 | 318.2| 184.4| 203.2| 281.2| 189.2| 198.9| 2658.9/2.1
9220 |220.3| 224.1 | 320.7| 180.7| 216.1| 279.1| 197.2| 184.0| 2659.0/ 2.2

TABLE 3.9 — Influence de la fréquence Doppler du satellite 17 surdisurs deoj,,

Les résultats reportés dans le tableau 3.9, montrent queatetionsoj , du maximum

de corrélation;7 du satellite 17 dépendent de la fréquence Doppler. On rareagssi dans
ce tableau, que les variations des autres satellites ngehtipas de fagon significative. Enfin
on constate aussi dans ce tableau, que la valgure change pas de fagon significative pour
I'ensemble des satellites et ce, quelle que soit la fréqrBuppler du satellite 17.

On peut donc conclure, que pour les faibles valeurd/beles variations deéyx sont dues
au bruit et aux variations dgx. Dans ce cas, les estimateurs qui estiment la puissanceiiu br
a partir des observationgy fournissent une estimation fausse car ils sont biaiseésegardria-
tions dely.

Le modele proposé dans cette these permet de s’affranctérg®bleme car il intégre dans
sa définition la fréquence intermédiaire du signal.

Influence de l'inter-corrélation entre signaux

Dans cette expérimentation, on veut évaluer l'influence’ideet-corrélation entre les si-
gnaux GPS sur les parametres statistique, geOn considere les parametres des différents
signaux GPS décrits dans le tableau 3.10. On suppose qugresis recus en provenance des
satellites, ont la méme amplitude de&04V et une fréquence Doppler differente. Pour mini-
miser l'influence de la fréquence Doppler sur les variatid&k,k, on considere une fréquence
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intermédiairef™ =5 MHz On remarquera dans le tableau 3.10, que la fréquence Dapple
satellite 17 qui est de Bz est tres faible.

Satellites 15 17 1 12 18 22 24 26
Ay 0.304 | 0.304| 0.304| 0.304 | 0.304 | 0.304| 0.304 | 0.304
f\,D -1880.5| 9 727.1| 2983.5| -1092.4| 626.0| 1023.6| -3966.5

TABLE 3.10 — Parametres de I'expérimentation

_ Dans cette experimentation, on souhaite analyser |'éoniutes parametres statistiques de
lyk, lorsque le nombre de satellites observés diminue. On teplans le tableau 3.11, I'écart
type des variations dgy pour les satellites visibles.

Sats visibles, Sats| 15 17 1 12 18 22 24 26
8 137.9| 295.4| 110.7| 123.5| 124.8| 120.9| 153.6| 123.0

7 134.2| 295.3| 106.5| 115.3| 115.3| 115.9| 150.7
6 113.3| 287.2| 98.6 | 107.6| 107.9| 100.3

5 103.7| 292.2| 97.9 | 102.4| 97.1

4 94.0 | 292.6| 77.6 | 96.9

3 75.5 | 293.9| 64.5

2 52.2 | 299.5

1 12.5

TaBLE 3.11 — Influence de l'inter-corrélation sur les valeursm;g

Dans le tableau 3.11, les valeursajg, peuvent étre considéerees faibles pour 'ensemble des
satellites, sauf pour le satellite 17. Lorsque la valeuogleest faible, les variations dgy sont
principalement dues au bruit. Dans ce cas, les estimattassiques d€/NO sont faiblement
biaisés. Ce qui n’est pas vrai pour le satellite 17, ou lestiaris dd x sont dues aux variations
delyx et aux variations du bruit. Dans ce cas les estimateursiglesssous-estiment la valeur
deC/NO. Donc, malgré une fréquence intermédiaire importaritéluence de la fréquendg”
sur les variations dki existe. On reporte dans le tableau 3.12, la valeu dgx) pour chaque
satellite visible. Le nombre de satellites visibles chaswechaque ligne du tableau. On reporte
aussi la valeur moyenne et I'écart typeldgcalculés sur 'ensemble des satellites.

A partir des résultats du tableau 3.12, on peut noter que leuvanoyenne ddy est
constante pour un ensemble donné de satellites visiblegpeQnhaussi noter, que sa valeur
augmente lorsque le nombre de satellites visibles dimi@uepeut conclure que les estima-
teurs classiques de/NO fournissent dans ce cas une valeur erronée de I'amplitudsgaal
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Chapitre 3. Modélisation de la fonction de corrélation dureyGPS

E(lvk) (Og(iy,)\ Sats| 15 17 1 12 18 22 24 26

2659.1 (1.5) 2660.6| 2659.7| 2659.5| 2656.3| 2659.9| 2659.1| 2660.2| 2657.2

2706.4 (1.9) 2708.0| 2707.2| 2706.6| 2702.3| 2707.0| 2706.2| 2707.4

2756.3 (2.4) 2758.5| 2758.4| 2756.3| 2752.0| 2756.6| 2756.1

2809.3 (2.5) 2811.1| 2811.3| 2809.4| 2805.2| 2809.5

2864.9 (3.0) 2866.5| 2867.3| 2865.4| 2860.6

2925.2 (0.4) 2925.6| 2925.0| 2924.9

2988.7 (0.5) 2989.1| 2988.3

3057.0 (0.0) 3057.0

TABLE 3.12 — Influence de I'inter corrélation sur les valeurfchLk)

recu. En effet la puissance du bruit ne change pas, maisdagnie du maximum de la corréla-
tion augmente, on a donc une augmentatio€dN0 malgré une amplitude du signal regu qui
reste constante.

Le modele proposé dans cette these permet de s’affranctérg®bleme car il intégre dans
sa définition la configuration satellite.

3.5 Conclusion

La mesure d€/NO est utilisée pour estimer I'amplitude du signal recu. Oppsise alors
dans ce cas, que la puissance du bruit est fixée et est définiagaariance de valeur 1. Cette
valeur d’amplitude peut alors étre utilisée pour diverggslieations, comme la définition du
mode de fonctionnement d’'un récepteur GPS, ou en réflectien@®&NSS pour I'altimétrie et la
mesure du taux d’humidité d’une surface de réflection.

On a montré au chapitre 2, que les estimateur€ &0 utilisent les deux premiers pa-
rametres de la statistique du maximum de corrélation. Darshapitre, on montre que pour
un étage radio fréquence qui numérise le signal GPS sur [k lmtaximum de corrélation est
une observation directe de 'amplitude du signal recu leedtpn suppose le bruit de variance 1.

On définit dans ce chapitre, une fonction non linéaire qig telmplitude du signal recu au
maximum de la corrélation, en fonction des paramétres chabi@PS. Ces paramétres sont la
fréquence Doppler du signal et le déphasage du signal reconddéle proposé est validé dans
I'expérimentation, sur données synthétiques et sur dawaaties.

On montre dans I'expérimentation a partir du modeéle propgsé la statistique du maxi-
mum de corrélation dépend de la fréquence Doppler, et defegemation satellite. En effet, on
montre que pour les faibles fréquences Doppler, les vanatilu maximum de corrélation sont
dues au bruit et a la fréquence. Et que dans ce cas, I'écarttymaximum de la corrélation ne
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3.5. Conclusion

mesure pas uniguement la puissance du bruit, ce qui falesteriation de la valeur dd/NO

avec les estimateurs classiques. De plus, on montre quéelarvaoyenne du maximum de la
corrélation, donc la valeur d&/NO, change avec le nombre de satellites en vue. La encore, ce
phénoméne fausse I'estimation de la valeu€dblO qui devrait rester constante.

Pour pouvoir estimer la valeur de I'amplitude du signal ragoartir des observations du
maximum de la corrélation, il faut pouvoir inverser la fanotnon linéaire, proposée dans ce
chapitre, qui relie ces deux parametres. Nous proposorssldarhapitre 4, deux estimateurs
dynamiques de I'amplitude, qui utilisent les techniquegikthage non linéaire.
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Chapitre 4

Estimation de 'amplitude du signal GPS

4.1 Introduction

L'estimation de 'amplituded, « ('amplitude A, supposée constante sur la durée du dgjle
du signal GPS en provenance du satellisst importante pour les applications de réflectomé-
trie qui utilisent la puissance du signal réfléchi. Cependatie grandeur n’est pas directement
observable a partir des mesures fournies par I'étage regtioénce du récepteur GPS. En effet
la puissance du signal re@fNp est estimée a partir des moments statistiques des compssant
de corrélationgly k, Quk).

Le modele direct établi au chapitre 3, permet de relier I'itioghe A, a la composante
en phase de la corrélatidgy. Dans cette relation il est tenu compte des différents peiias
des satellites visibles de la constellation tels que : I'itoge des signaux GPS, leur fréquence
Doppler, etc. Dans ce contexte nous proposons d’estinmaplitude A,k parinversiondu mo-
dele direct. Toutefois I'opération d’inversion du dit méel@’est pas triviale.

En effet, la relation entre les composantes moyennes deriélamonE(lyy) et le signal
GNSS regu est constituée d’'une somme de fonctions d’ercennplémentairesr fc(... ), pon-
dérée par des fractions calculées sur la base du dénombréesstomposantes du signal. Ceci
rend le modéle fortement non-linéaire et la complexité dul@h® croit avec le nombre de sa-
tellites visibles.

De plus, les amplitudes ainsi que les parameétres des sigmmayés par les satellites évo-
luent avec le temps, ainsi le probléme d’inversion du syst@en linéaire est un probleme
dynamique. Une des méthodes utilisée pour résoudre ce ¢ypbleme est le filtrage stochas-
tigue non-linéaire. Dans cette approche, au modele di@tiinéaire représentant I'équation
de la mesure, sera associée une équation d’état qui maddlieolution dynamique du sys-
teme. C’est ainsi que pour chaque satellite visible, un #itpha-Béta [BRO98] sera considéré.

Le filtrage stochastique non linéaire peut étre considéréwe unprobleme inversgCHEO3],
dont la résolution dépend de I'existence et de I'unicitéadedlution. Il est aussi important qu’il
y ait une dépendance continue entre la solution et les mgsure
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Chapitre 4. Estimation de I'amplitude du signal GPS

Une discussion sur l'inversion du modeéle non linéaire séadisée dans la premiere partie
du chapitre. Il y sera question des techniques de résolstois-optimales telles que : I'ap-
proximation analytique par filtrage de Kalman étendu, ll@ghe numérique, I'approximation
par mélange gaussien et 'approximation par échantillgana

Dans ce travail, un intérét particulier sera porté sur lebrijues d’approximations de la
densité de probabilité posterioride I'état sachant les mesures par échantillonnage. Ces ap-
proches sont classées selon la méthode utilisée pour tieéldes échantillons de la distribu-
tion de probabilité. Cette sélection peut étre détermimstaléatoire.

Dans la deuxieme partie de ce chapitre, le filtrage de Kalraaa parfum, qui utilise la sé-
lection déterministe des échantillons, sera présent&tt pour I'estimation de I'amplitude du
signal GPS. Finalement, c’est dans la troisiéme partie geegésenté le filtrage particulaire
qui utilise une approximation par échantillonnage aléatdpres une breve présentation de la
méthode, le filtre sera également testé pour I'estimatioradyque de I'évolution de I'ampli-
tude d’un signal GPS.

4.2 Position du probleme

4.2.1 Présentation du probléeme non linéaire

Le modele direct proposé au chapitre 3 permet de relier lpora@/Ny a I'espérance du
maximum de la composante en phase de la corrélatjofEn effet pour une période d’intégra-
tion cohérentdy, et une fréquence d’échantillonnafg on modélise le signal recu en fréquence
intermédiairey .y S, et on peut calculer la probabilit&ly, = I). La probabilité est déduite
du signal modélisé aprés sa numérisation sur 1 bit, sa ddatamuet son démultiplexage. Le
modele utilisé prend en compte le bruit sur le signal ipgu supposé blanc gaussien.

Ce modele direct définit 'équation de mesure liant les olzems du maximum de corréla-
tion Iy a I'instant k de chaque satellite visiblget le vecteur d’étaA, }vev décrivant les am-
plitudes des signaux de chaque satellite. La non linéanitdadéele est due a l'inter-corrélation,
entre les signaux des satellites percus par le récepteuSGDERS ce cas, il n’existe pas de pro-
portionnalité entre 'amplitudé,k et le maximum de corrélatio .

L'équation non-linéaire est notée :

lyk = f ({A\’vk}vev) + 0 4.1)

Ou f(...) est la fonction non linéaire, définie a partir des paramétesssignaux GNSS des
satellites visibleswy est un bruit additif gaussien centré, de variaRcqui modélise le bruit de
mesure.

Ce modele est associé au modele d’observation, qui est unemtidéat dynamique simpli-
fié. Il s’agit d’équations aux différences finies reliantétats consécutifs. En effet, pour chaque
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satellite visible un filtre Alpha-Béta [BRO98] sera utilisé :

A = A1+ ToAk 1+Vik (4.2)
Ak = Auk—1+Vok (4.3)

Les bruits d’états gaussien i et v,k représentent respectivement, I'inexactitude du mo-
dele d’évolution pour 'amplitude, et la vitesse d'évotutide cette amplitude. L'intérét du
filtre Alpha-Béta est sa simplicité. Il constitue une bonnpragimation pour I'estimation des
valeurs d’amplitude ayant une faible dynamique, ce quieestk de la puissance des signaux
GNSS. Dans I'expérimentation, nous évaluons la méthoadeel'sion proposée dans le cas sta-
tique et pour une évolution a faible dynamique.

On noteAyx = [Avk, Auk] le vecteur d’état & estimer, ainsi I'équation d’évolutic expri-
mée sous la forme :

Ak = HAy-1+W (4.4)

H est la matrice de transitiobhl = [(1) E’] , etle vecteuW = [vy, vzvk]T concerne le bruit

d’état centré, de varianc@.

On illustre sur le diagramme de la Figure 4.1, le principe trefdans le cas de notre mo-
dele dynamique non-linéaire. L'estimation de I'état ca8hg, étant donné la mesulg, est un
probleme de filtrage stochastique. L'objectif du filtre dstesa estimer I'état courant "optimal”
alinstantk, compte tenu des observatiang. On suppose ici que la sequence des états caches
Ak, k € N est un processus de Markov sur un espace d’état disc@h consideére pour cela la
densité initialep(Ay,0), la probabilité de transitiop(Ayk|Ayk—1) et la loi de vraisemblance des
mesures(z,x|Avk). La réalisation du filtre stochastique dans le cas non lieésst considérée

comme unprobléme inversgCHEO3].
)
k)
T )vel
1
)
FIGURE 4.1 — Diagramme du modele dynamique non-linéaire

i
re) i)

————————>
————————>
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4.2.2 Méthodes d’inversion

Compte tenu des mesures collecties et des fonction$l et f(...) connues, trouver I'état
Ayk est équivalent a rechercher le modele inve‘rsé(zmk), comme l'indique sur la Figure 4.1
la fleche en pointillé.

Le modéele direct prédit I'évolution de la composante dedationly, sachant les condi-
tions initiales et la matrice d’évolutioH. Le probleme inverse consiste a estimer I'amplitude
Aok a partir des observatiorigy et de I'eévolution des parametres du signal. En général, la
résolution mathématique des problémes inverses est iglamda est dU au fait que ces derniers
sont souvent des problemes "mal posés" au sens de HadamabdHAn effet, un probleme
est mal posé lorsque I'une des conditions suivantes n'aesiguiée : I'existence de la solution,
I'unicité de la solution, ainsi que sa dépendance de facatirage aux mesures.

L'existence stipule que pour chague meslsek} de la corrélation, il existe une solution
Ak dans 'espace d’état des amplitudes [DEMO1].

La non-unicité des solutions en probléemes inverses estedupremier, a la nature bruitée
et approximative des mesures et du modele. Pour avoir ung@olnique, on peut utiliser une
information complémentaire telle qu’une informatiampriori.

La dépendance continue é@k par rapport &/, signifie que lorsqu’une erreur sur la mesure
31Y tend vers zéro, l'erreuBA,x résultant sud,x tend également vers zéro. La condition de
continuité est liée a la stabilité de la solution ; néanmén=ontinuité est une condition néces-
saire et insuffisante pour la stabilité [DEMO1].

Il n'existe pas de résolution au "sens strict" d'un problémeise. C’'est pour cette raison
gue des méthodes "approximatives" ont été proposées. Caxchpprsous-optimales peuvent
étre classées comme suit : approximation analytique, appation numeérique, approximation
par mélange gaussien et approximation par un ensembleatigibbins [RIS04].

L'approximation analytique est une adaptation du filtre denkan au probleme non li-
néaire. Cela consistel@éariserlocalement le modéle d’état et/ou de mesure autour de I'état
estimé courant. Cette catégorie comporte le filtre de Kalrtemdé du premier ordre (Extended
Kalman Filter-EKF) [BARO1] et ces variantes telles que : 'EK’'ordre-supérieur [ATH68] et
I'itératif EKF [BARO1]. Dans ces approches, il est suppose lgisysteme non-linéaire peut étre
représenté par des fonctions d’évolutioHg (.), f(...)) continGment dérivables. A l'inverse du
filtre de Kalman linéaire classique, ces variantes du filegarantissent pas une convergence
globale pour de fortes non linéarités.

L'approximation numeérique consiste a estimer la dersipdsteriori R Ax|Zx) par discré-
tisation de I'espace d’état sur une grille déterministen®ee cas les méthodes de résolution
utilisées sont par exemple : la méthode de la plus grandeediesde gradient, et la méthode
pseudo-inverse de Moore-Penrose [TAR87]. Toutefois, leipien de ces méthodes est affectée
par la taille de la maille de la grille. De plus, lorsque la dimsion de I'espace d’état augmente,
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I'algorithme devient trés colteux en temps de calcul. Enfimmaillage homogene de la grille
peut défavoriser les régions a forte densité de probafRit804].

L'approximation paramétrique consiste par exemple a ajiy@ola densité posterioripar
une somme pondérée de gaussiennes. Cette approche estlaratmreadaptée au cas ou la
densitéa posterioriest multimodale. Elle est le plus souvent utilisée dans fealpe de détec-
tion et suivi de cibles, par filtrage multi-modéles [ALS02].

Enfin, 'approximation par échantillonnage, évalue la @érzsposteriorigrace un ensemble
d’échantillons. Par exemple, le filtre de Kalman sans parfukF) exploite un nombre limité
d’échantillons sélectionnés de facon déterministe, tande le filtre particulaire utilise des
échantillons aléatoires (principe aussi connu sous le nerméthode de Monte-Carlo). Ces
filtres qui acceptent les fortes non linéarités serontsddipour la résolution de notre probleme
inverse.

4.2.3 Initialisation du filtre

L'utilisation du filtrage d’état, pour résoudre notre prémlatique d’estimation non linéaire,
s’appuie sur un modele d’état dynamique et une équation dein@elLe modele d’état décrit
la dynamique du systeme selon laquelle les données setégtées, et 'équation de mesure
décrit le lien entre les observations de corrélations éesikt le vecteur d’état.

Pour 'implantation de ce type de filtre, il est important druypoir initialiser la valeur de
I'état le plus précisément possible. En effet les obsesuatiétant fortement bruitées, il sera
donné une forte confiance au modele pour obtenir une estimatécise. Dans ce cas, la conver-
gence du filtre sera tres lente, voire impossible si I'étatresalisé a une valeur trop éloignée
de sa valeur réelle.

L'inversion de la fonction non linéaire 3.14 qui Iﬁa( aux parametres du signal GNSS étant
impossible, on se propose de simplifier et d’utiliser des@gdmations pour approcher la valeur
deA,. Dans le cas du modeéle a 1 satellite, si on suppose que le acaleet le signal recu sont
parfaitement alignés, on a:

( =1)P(°=1/c;=1) = P(o;=-1)P(8°=—1/cy; = 1)
P(a=-1)P(°=1/q,;=-1) = P(cy )(SD”. ~1/c;=1) =0

2

De plus le signal étant symétrique on a:

P (nui > ~&f°/cly = 1.81°= 1) =P (ny; < ~&°/cl; = ~1.8f° = 1)
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Et:

Pliyk=1) = P(nu<-8°/cq;=-1s1°=-1)

= (- : > %erfc(_jéi ))
> C{/,i —1‘ ‘%0_1‘ i/cy=—1letslo=—1

i=1
2 1 _§>/|io
( feTb i/C{,vi:]-Zet%O:lzer C( \/é >)

ou feTp/2 représente le nombre de valeurs négatives{,’qjeet s{)",o On peut alors exprimer

E(ivi) = 2xP(iyij=1)—1

2 —gfo
= (1- erfc<—’>)
feTb i/c{,ﬁi—lzet#'io—l V2

Si on néglige l'influence de la porteuse, se@,f‘i" = Ay, on peut alors exprimdﬁk :

E(ivi) = (1 - erfc(%)):erf(%>
|_v,k = felp erf(%)

Finalement, la valeur approchée Algest obtenue avec I'expression suivante :

Iy
A = \/ﬁerfinv(%:fb)

En pratique on utilisera les observatidpg pour estimeﬁk et donc I'état initiaIAV7o.

4.3 Estimation par filtrage de Kalman sans parfum

Cette section présente I'implémentation du filtre de Kalmamssparfum. Elle est suivie
d’une simulation qui évalue les performances du filtre p@stimation de I'amplitude du signal
GNSS. Cette simulation est réalisée dans le cas statiquaetalaas dynamique. Les réglages
du filtre implémenté sont finalement discutés.

4.3.1 Filtrage de Kalman sans parfum

Le filtre de Kalman sans parfum, proposé initialement paedet Uhlmann [JUL97], per-
met d’estimer séquentiellement la moyenne et la covarianpesterioride I'état X grace a
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4.3. Estimation par filtrage de Kalman sans parfum

un nombre limité d’échantillons appelés "sigma-points". Gede points est choisi de facon
déterministe selon une transformation sans parfum, Utsddmansformation (UT).

Transformation UT [WANO1]:

Cette opération permet de calculer les deux premiers morstatistiques d’une variable
aléatoireY ayant subi une transformation non linéaire de type g(X). On considere la pro-
pagation d’une variable aléatoi¥g de moyenneX, et de covarianc€, via une fonction non
linéaireg : R™ — R, pour produire la variable aléatoive:

Y =g(X)

nx est la taille du vecteur d’état. La transformation UT permet de calculer la moyenn& de
notéey, et la covarianc®y, grace a un échantillonnage déterministe de I'espacetdréar ce
calcul, on utilise n jeux de "sigma—point$)'(i}?26+1 tel que :

Xo=X
Xi=X+ (Vi AR) =1
Xi =X — («/(nx+)\)Px>. i=nx+1,...,2nx
|
OuA est un facteur d’échelle. Le paramékrest défini pah = a?(nx + k) avec la constante
a, tel que 104 < a < 1. A permet de régler la dispersion des "sigma-points" ato¢.de
K est un second parametre d’échelle, qui est fixé a zéro lolsqueriable aléatoire n’est

pas biaisée.
Chaque "sigma-point" est propagé a travers la fonction n@aiieg :

Yi =9(xi) (i=0,1,...,2nx)

Ainsi, on peut obtenir les deux premiers moments statisggle la variable aléatoiepar
la somme pondérée d¥s:

2ny

= _;W.mvi

2ny _ o

Pr=3 WEC =) (Y -v)"

Ou les poiddM™ et W® sont donnés par :

( A
W =
0 Ny +A
WE = 1—a?
0 nx+7\+ _'_B
1
WNT=Wl=_— i=1..2n
L | | (an—i-)\) I 9 ) X
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La constantgd permet d’introduire une connaissareriori sur la distribution deX. On
montre que I'approximation des moments est correcte angemalre et au Bordre, si la dis-
tribution deX est gaussienne [JULOO].

Algorithme UKF [WANO1]:

On définit ici, I'algorithme de filtrage récursif UKF. Le btwgur I'évolution de I'amplitude
(bruit d’état) et le bruit de mesure sont supposés additifssgiens (équations 4.4 et 4.1), ce
qui reduit la complexité de I'algorithme UKF. Ce dernier ecd)@ chaque instari, produit une
estimation de I'étaf\, = [Ayk A\,,k]T, et la covariance posteriori .

Ay est 'amplitude du signal GPS recu, A&ty sa vitesse d’évolution.
Limplémentation du filtre est réalisée comme suit :

1. Initialisation du filtre :
Initialisation du vecteur d’étaﬁ;\,,o et de la matrice de covarianBgpour tous les satellites
visiblesveV :
On se réferera ici a la méthode décrite au paragraphe 4.2.3.

2. Itérations pour tout € N

(a) Etape de prédiction :
- L'état et la matrice de covariance sont prédits avec lesiopus du filtre Alpha-
Béta (équation 4.4). On a donc pour tous les satellites essibl

Avk/k-1=Avuk-1+To Avk-1

Avk/k-1=Auk-1
Pgk-1=F-1+Q

Q est la matrice de covariance du bruit d’état.
(b) La fonction de mesure étant non linéaire, on calcule lpbéament les "sigma-
points” Xy k—1 qui lui seront appliqués. On définit pour cela I'état augréent

A2 = A1 A1 EVL)]T
et le sigma-point :

Xi/,k/k—l = W/,k/k—l N/,k/k—l 0.

On suppose ici quE(vy k) = 0.
Les "sigma-points" sont définis pour tous les satellitedliasi par :

Xs,k/k—l = Ak
Xi/,k/kfle\a},k‘i‘( (nx+7\)P>i i=1,..3

Xi/.,k/k—le\e/‘,k_ <v(nx+)\)P>i i=4,..,6

ouny = 3, est la taille du vecteur d’état augmente.
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4.3. Estimation par filtrage de Kalman sans parfum

(c) Etape de correction :
- Les "sigma-points" définis en (b) sont propagés a traversldehe direct d’obser-
vation pour tous les satellites visibles :

Zyigk—1 = T (Xvkk-1)
avec :Z\i/,k\kfl =I[f ({’B\i/,k/kfl} ) 'AA\i/,k/kfl 0.

- On peut alors calculer la mesure prédite et sa covariangetpas les satellites
visibles :

veV

2nx )
Lk = _Z)\Nlmz\ll,k\kfl
i=

2nx

Pac = .Z)V\’IC(Ziv,kk—l = 200 (i1~ 20 +R
1=
R est la matrice de covariance du bruit.

- On peut aussi calculer la covariance entre I'état et la neggrédite pour tous les
satellites visibles :

2ny

Pas = Z}WC(XMk—l — A1) D1 — 20k)"
i=

- On définit alors le gain de Kalman a partir des matrices ¢axaes par :

Py

k2
- On calcule finalement, pour tous les satellites visiblétal estimé a partir de
I'observationly par les corrections suivantes :
Aviik = Avklk—1 1 Ki(lvk — k)
T
Pk = Pk—1 — KkPaa Ky

3. Retour en 2.

4.3.2 Estimation de I'amplitude par filtrage de Kalman sans parfum

Le filtre UKF est évalué pour I'estimation de 'amplitude dgreal GPS-L1 dans le cas sta-
tique, et dans le cas dynamique.

Cas statique:

Dans cette simulation, on considere deux satellites {,2) mobiles et une antenne fixe.
Le signal GPS est observé pendant deux secondes avec un pgsQie a donc une obser-
vation du maximum de la corrélation toutes les millisecande temps de simulation étant
faible, on suppose que I'amplitude du signal recu est catestd.es fréquences Doppler des
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Phase [rad]

O B N W A 0O O N

temps [s]

A fréquence Doppler [Hz]

temps [s]

FIGURE 4.2 — Evolution de la phase et la fréquence des satellite aetours de la simulation

deux satellitesf(lD, fZD) tiennent compte de I'accélération relative satelliteepteur d’une part,
et de la gigue de phase de l'oscillateur local du récepteaute part. L'évolution de la phase
et de la fréquence du signal recu au cours de I'expérimentast représentées sur la Figure 4.2.

Pour cette expérimentation, les valeurs initiales desigages Doppler sorf = 1 00Hz
pour le satellite 1 ef\g = 3 00(Hz pour le satellite 2. Les amplitudes des signaux GPS recus
A1k et Ay sont fixés respectivement alCet Q03 (soit respectivement 40BHzet 35dBH?2).
On représente sur la Figure3des observations du maximum de la corrélation et les anggg
estimées.

On représente sur la Figure 4.3(a), les observations beudé maximum de la corrélation
lv, k: Iv, k PENdant deux secondes pour les satellites 1 et 2. On repeémassi sur la Figure
4.3(a) la valeur moyenne du maximum de la corrélatigp, Iy, k, obtenue avec le modéle di-
rect proposé au chapitre 3. On représente sur la Figure)4ad¢aleur théorique de 'amplitude
du signal recu et sa valeur estimée par filtrage de Kalmansafism. Ce résultat est obtenu
par inversion du modele direct avec le filtre de Kalman sanfsipa

Les amplitudes estimée@el,k et Az,k oscillent autour des valeurs théoriques. En effet les
moyennes temporelles respectivesﬂig et Az’k sont de 0.10070 et de 0.03164. Tandis que
I'erreur d’estimation, qui est la variance des différeneese la valeur théorique et les valeurs
estimées, respectivement pour les satellites 1 et 2, est deet de 5 &.
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FIGURE 4.3 — Estimation dynamique de I'amplitude du signal GPS (teadle UKF dans le cas

d’'une antenne fixe
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On remarquera sur la Figure 4.3(b), que I'estimation de ﬂfla'mtdeAZk est plus fortement
bruitée que celle de I’amplitud&,k. Cet effet est di a la plus faible valeur Agy, en compa-
raison deA; . Dans ce cas, le bruit d’intercorrélation shyy est plus fort. Il est di au signal
GPS du satellite 1.

On peut conclure pour cette premiere expérimentation, @ugproche proposée fournit
de bons résultats dans le cas statique. En effet I'estimaliol’amplitude du signal est bien
constante et sa variation est faible. Nous allons évaluénter@ant le comportement de I'esti-
mateur proposé dans le cas d’une variation rapide de I'amdglidu signal recu.

Cas dynamique:

Dans cette simulation, on considére deux satellites moBile 1,2) et une antenne mobile.
Le signal GPS est observé pendant deux secondes avec un pasafea donc une observa-
tion du maximum de la corrélation toutes les millisecondes. fréquences Doppler des deux
satellites ﬂD, f2D) tiennent compte de I'accélération relative satelliteepgeur d’'une part, et de
la gigue de phase de l'oscillateur local du récepteur déapérrt. On suppose ici que I'antenne
est dirigée vers le sol et que I'on souhaite mesurer I'angditdu signal recu aprés réflexion
sur le sol. Pour le satellite 1, la réflexion est réalisée serpartie du sol qui possede un taux
d’humidité constant, son amplitude est donc constanter lRosatellite 2, le taux d’humidité
change spatialement et la puissance du signal recu pagifia@tmobile change avec le temps.

Dans cette expérimentation, les valeurs initiales desigges Doppler sorhiD =100z
pour le satellite 1 ef\g = 3 00Hz pour le satellite 2. L'amplitude du signal GPS refi est
fixée a 01 pour le satellite 1. Lamplitudéy x du signal GPS pour le satellite 2 croit lineai-
rement pendant une seconde entre 0.03 et 0.18, puis dégéaiirément pendant une seconde
entre 0.18 et 0.03. On représente sur la Figuddes observations du maximum de la corréla-
tion et les amplitudes estimées.

On représente sur la Figure 4.4(a), les observations beudé maximum de la corrélation
lv, k, v,k PENdant deux secondes pour les satellites 1 et 2. On repeémassi sur la Figure
4.4(a), la valeur moyenne du maximum de la corrélatipp, Iy, kK obtenue avec le modéle di-
rect proposé au chapitre 3. On représente sur la Figure)dld{mleur théorique de 'amplitude
du signal recu et sa valeur estimée par filtrage de Kalmanafism. Ce résultat est obtenu
par inversion du modele direct avec le filtre de Kalman sanfsipa

Les résultats de simulation montrent que le filtre UKF perdeetuivre I'évolution de I'am-
plitude du signal GPS des satellites 1 et 2 dans le cas dynamipur évaluer la précision de
I'estimateur proposé, on calcule la moyenne et la variaeseégdarts entre les valeurs estimées
et théoriques‘eALk —Aikie{1,2)- On a alors pour les satellites 1 et 2 les résultats suivants :

— E(|Ark—Ask|) = 0.00460 etvVar(Asx —Asx) =5 €5 pour le satellite 1,

— E(|Ask— Azk|) = 0.00470 etvVar(Ayx — Ask) =2 €5 pour le satellite 2 .

Toutefois, on peut remarquer que l'erreur d’estimationphss grande pour le cas dyna-
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migue comparé au cas statique. On peut aussi remarquer tjaeegeur augmente notable-

ment Figure 4.4(b) lorsque la vitesse d’évolution de l'atagle change brusquement de signe
au bout d'une seconde. On peut donc conclure que I'estimatoa d’autant plus précise que
I'accélération des variations d’amplitudes sera faible.

Réglage du filtre UKF:

Les réglages du filtre UKF sont les suivants :

— Le choix des valeurs des matrices de covariaesR.
Ces valeurs dépendent respectivement de la confiance quddiore au modele d’état
et a la mesure. Dans notre approche, une plus grande confiareeonnée au modele
d’état, car les observations sont fortement bruitées, et [@s applications considérées
les variations de 'amplitude du signal GPS seront lentes.

— La détermination de I'état initighy,o = [Av0, Avo)-
La valeur initiale de I'amplitude est définie avec I'approgtion présentée au paragraphe
4.2.3. La valeur initiale de la variation d’amplitudgo dépend des conditions d’expeéri-
mentation qui supposent que I'antenne de réception sdiséaou dynamique. Dans
le cas statique, cette valeur initiale sera faible. Danstedynamique, cette valeur sera
d’autant plus forte que I'antenne de réception du signatcéflpar la surface du sol sera
haute, et son porteur rapide.

L'ajustement des parameétres du filtre UKF a pour but de déinmapprochement entre
les "sigma-points”. Le réglage optimal des paramédref, etk n’est connu que pour le cas
gaussien. Pour retrouver les valeurs optimales des digsrgdres dans notre cas, il faut alors
adopter une démarche expérimentale itérative.

Comme on ne peut pas agir conjointement sur les trois paras&in ajuste dans une pre-
miere étape la répartition des "sigma-points" dans I'espbégt en fixant a la valeur 2,
comme dans le cas gaussien. On ajuste dans une deuxieméeétageur d’échelld. On fixe
pour cela une valeur nullerdet on recherche la valeur dequi minimise I'erreur d’estimation.
Une fois la valeur deé\ trouvée, on modifie la valeur d& au voisinage de la valeur 2, et on
cherche la nouvelle valeur dequi minimise I'erreur d’estimation.

Un inconvénient important du filtrage sans parfum conceer@gdlage de ses parametres,
gui change avec le contexte expérimental statique et dypamPour surmonter ce probleme

nous proposons d’utiliser un filtre particulaire. Le primeide ce filtre et son application a notre
problématique sont présentés dans la suite du chapitre.

4.4  Estimation particulaire

4.4.1 Filtrage particulaire

Principe du filtre :
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Le filtre particulaire a connu différentes variantes tetjas : le filtre a amorcage (bootstrap)
[GOR93], l'algorithme de condensation [MAC99], I'algoritlentiinteracting particle approxi-
mations" [CRI99], I'algorithme "survival of the fittest'[KAN9%et le filtre de Monte-Carlo
[KIT96]. Ce filtre approxime la densit& posteriorj P(Xx|Zx) , par un ensemble d’échantillons
"pondérés" tirés de facon aléatoire. Ces échantillons, sumés particules, évoluent de ma-
niere indépendante pour explorer I'espace des états.

En effet, ces particules évoluent suivant I'équation d’étasont sélectionnées pour res-
ter concentrées dans les régions de I'espace d’état. Lessos de sélection est assuré par la
fonction de vraisemblance : a chaque instant, une partew®&utant plus de chance d'étre
sélectionnée que sa vraisemblance est forte.

La génération de particules se fait selon une approche aditionnage stochastique : dont
la plus connue est la méthode de Monte-Carlo. Ainsi, cettédhodét permet d'évaluer "par
simulation” I'espérance de la fonctiag(...) d’'une variable d'étaiX, sachant la distribution
conditionnellep(Xx|Zox) :

0= E(00X) = [ 00X PXZ0x) I (45)

Lorsque la fonctiorny(...) est non linéaire, la résolution analytique de cette inlégeat
impossible et on utilise 'approximation par la méthode denté-Carlo :

0 (i)
o= Y ox) (4.6)

ou IesX,Ei), sont N particules indépendantes et identiquement disteib selon la densité :
P(Xk|Zox). En général cette densité n’est pas connue.

En pratique, les particules sont générées en simulant sitrgbdiion quelconqueg, mais
facile a échantillonner. La distributiom est dite loi d’importance ou loi instrumentale, et on
parle alors d’échantillonnage de Monte-Carlo pondéré :

X ~qX) i=1,...,N (4.7)

A chaque particule, est attribuée un poids normah@e— =) ouwk ngk) estle

poids non normalisé. On peut alors approcher la dlstrlpr)((Xk\Zo k) par un peigne de Dirac
pondéré :

N .
P Zox) ~ 3 8,0 (4.8)

Ainsi I'approximation de I'espérance de la fonction norélireq(. . .) de I'étatX, devient :

0= E(@X) ~ [ o(X iwﬁ) 8,0 X = _iuﬂ’cp(xk“)) (4.9)
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Le filtrage particulaire est un algorithme séquentiel. Aqgraitération, les particules sont
propagées suivant I'équation d’état. Elles explorentidiespace d’état qui est de taille infinie.
Leur nombre étant fini, elles se dispersent dans cet esgameobserve alors ldégénérescence
des particules. Cette dégénérescence conduit finalemgmEseater la densigposterioripar
une seule particule de fort poids, et donc a ne plus avoifatimation sur la covariance de I'état.

Pour contrdler ce phénomene de dégénérescence, un indieadé® proposé [KON94] : il
s’agit de la taille effective des échantilloridss¢. Ce dernier est directement lié a la variance

des poids normalisés a I’instdnt{wl((i) }.ﬂlN par la relation :

N
1+Var{wl(<i)}

D’une part, plus la variance des poids est grande, plusdeeisle dégénérescence est fort.
Dans ce cadls 1 est faible. D’autre part, on montre que si la loi d'importa¢Xy) est diffé-
rente de la loi d'intérép(Xx|Zo«k), alors la variance des poids ne peut que s'accroitre [KON94]

Nefs = (4.10)

Pour empécher la dégénérescence des particules, on ibtomguopération dite de "re-
échantillonnage". Cette opération consiste a remplacealggples qui ont un poids faible par
les particules ayant un poids fort.

Ay N
En pratique, apres le calcul des poids normali%ég)}_ X on peut estimer la taille effec-
1=
tive des échantillonBlg¢ ¢ par la formule :
1
N ()2
2i=1 (wk )

Si Neff est inférieur a un seuil de dégénérescence donneé, alorsélehedtillonnage des
particules est effectué.

Neff = (4.11)

Il existe plusieurs méthodes de ré-échantillonnage dsmilles connues sont : le ré-échantil-
lonnage multinomial, le ré-échantillonnage résiduel,deéchantillonnage stratifié, et le ré-
échantillonnage systématique [DOUO05].

Algorithme proposé:

Dans notre application du filtre, on suppose que les amgltufd, /v € V, des différents
satellites visibles sont dé-corrélees. Airsard{V } filtres particulaires sont exécutés en paral-
lele. LétatAyx = [Ayk A\Lk]T sera estime a partir de la distributiarposteriori RAx/lvx.om)-
Soit & partir des/ observations,x et desN particulesA,, = [A,, A, ]T qui représentent cette
distribution par échantillonnage de Monte-Carlo. o

Pour chaque filtre, I'algorithme implanté est le suivant :

1. Initialisation du filtre : _
N particules sont généréedy;, i =1, ---,N pour 'amplitude eN particules sont géne-
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réesAl, i=1,--- N pour la vitesse de variation de 'amplitude.

Les distributions utilisées pour générer begarticules sont des lois normales. La moyenne
de la loi normale est nulle, pour la vitesse de variation gitonde. Pour I'amplitude,

la valeur initiale de la moyenne est définie avec I'approxiamadécrite dans le pa-
ragraphe 4.2.3. Les variances de ces distributions sontaleances des bruits d’état
Vk = [Vik, v27k]T. Chaque valeur de ces variances est un parametre de réglétieedu

2. Itérations pour tout € N* :

(a) Etape de prédiction :
- Les particules sont propagées a l'instaiptar la formule :

Afv_k — A{Lk+TbA_\i,,k,1 (4.12)
Ay = Ay 1+Vi (4.13)

OuU v} est un bruit gaussien centré, de matrice de covarighd@ette matrice de
covariance définit la capacité du filtre a aller explorergase d’état. Plus la cova-
riance sera importante, plus la dispersion des particelesgande, et plus le filtre
sera réactif a un changement de la valeur de I'état.

- On prédit la mesure par transformation des particules laf®nction non linéaire.
Cette fonction, définie au chapitre 3, relie 'amplitude dynsil a la valeur du maxi-
mum de la corrélation :

Zie- 1 (A} an

OUA!, est la particule associée au satellite visile

(b) Etape de mise & jour :
- les poids des particules sont calculés par I'équatiorasiéy:

G)il,k = d)il,k—lg\é <IV,k7Z\i/,k7 R> (415)

Ou R est la matrice de covariance du bruit de mesure. |l sthgitarameétre du filtre
qui régle la confiance donnée a la mesure.

- les poids sont normalisés :

W= n (4.16)

(c) Etape d’estimation d’état :
-L'amplitude et la vitesse de variation, associées aulggateisible v, sont estimées
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Chapitre 4. Estimation de I'amplitude du signal GPS

par :
ARSOIN

Ai = 3 oAy (4.17)
X i) i

A = lek Ay (4.18)

(d) Etape ré-échantillonnage :
- On calcule la taille effective des échantilloNss  avec I'équation 4.11 pour I'am-
plitude et la vitesse.
- Si Nett est inférieur a un seuil donné, les particules sont ré-éilmmmées selon
un tirage multinomial. Finalement, on affecte aux pargsulin poids égal é

3. Retour en 2.

4.4.2 Estimation de I'amplitude du signal par inversion particulaire

Le filtre particulaire est évalué pour I'estimation de I'diymle du signal GPS-L1 dans le
cas statique et dans le cas dynamique.

Cas statique:

Les conditions expérimentales sont les mémes que cellsgat pour I'évaluation du filtre
UKF dans le cas statique. Les signaux GPS recus des satélie2 ont conservé leurs carac-
téristiques : amplitude, fréquence Doppler et phase (Mgiire 4.2).

Pour cette expérimentation, les observations bruitéesacimum de la corrélatioly, i, lv, k
pour les satellites 1 et 2 sont celles représentées surlae-ig3(a). Il en est de méme pour la
valeur moyenne du maximum de la corrélatigry, Iy, x, obtenue avec le modele direct propose
au chapitre 3.

Onreprésente sur la Figure 4.5, les valeurs théoriquesieiges de\; i etA; . Les estima-
tions d'amplitudes&Lk etAak, obtenues toutes les millisecondes, fluctuent autour desnga
théoriques A1 «=0.1,A; x=0.03). La moyenne de leurs valeurs, estimée sur deux sespest
respectivement pour les satellites 1 et 2 : 0.09960 et 0D2A98 définit I'erreur d’estimation
comme la variance des différences entre la valeur théoetjlee valeur estimée. Ces erreurs
d’estimation sont, respectivement pour les satellitesZ] ks valeurs : 4-eet 2 €°.

En conclusion, les erreurs d’estimation obtenues danssistesique avec le filtre particu-
laire sont proches de celles obtenues avec le filtre UKF.

Cas dynamique:

Les conditions expérimentales sont les mémes que cellesgas pour I'évaluation du filtre
UKF dans le cas dynamique. Les signaux GPS recus des sastdlliet 2 ont conservé leurs
caractéristiques : amplitude, fréquence Doppler et phasie Figure 4.2). L'antenne qui est
mobile est supposée orientée vers le sol, et percevoirdaawk GPS réfléchis par celui-ci. La
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FIGURE 4.5 — Estimation des amplitudds \ et Ay par filtrage particulaire dans le cas d'une
antenne fixe

puissance du signal recu change alors avec le taux d’huérdéitia surface de réflexion. En
effet, plus celle-ci sera humide, plus la puissance du sigfléchi sera grande.

En conséquence, les maximums de corrélation obséryést I, des satellites 1 et 2 ont
une évolution temporelle identique a celles illustréedg&igure 4.4(a). Il en est de méme des
valeursly k etl, obtenues avec le modele direct proposé au chapitre 3.

Comme dans le cas du filtre UKF, on calcule, pour le filtre paldice, I'erreur d’estimation
entre 'amplitude estimée et I'amplitude théorique. Cettew d’estimation, pour les satellites
1 et 2, est définie par :

— E(|Ark—Ark|) =0.00403 etVar(Ax — A1 k) =1 €5 pour le satellite 1;

— E(|Azk — Azk|) =0.00483 etVar(Ayx — Azk) =2.5 €5 pour le satellite 2.

On peut conclure que, I'erreur d’estimation du filtrage jcataire obtenue dans le cas dy-
namique, est proche de I'erreur obtenue avec le filtre UKF.

Réglage du filtre particulaire :
Les paramétres de réglage du filtre particulaire sont :

— La matrice de covariance du bruit d’état : La dispersion des particules générées avec
I'équation d’état dépend de la matrice de covariance du tréiat. Cette dispersion doit
permettre de couvrir 'espace d’état qui est susceptibleotéenir I'état prédit.

— Le nombre de particules: le nombre N dépend de la dispersion des particules dans
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FIGURE 4.6 — Estimation des amplitudés \ et Ay i par filtrage particulaire dans le cas d'une
antenne mobile

'espace d’état. Plus cette dispersion est importante lelusombre de particules doit
étre important pour couvrir convenablement I'ensemble’egphce scruté. L'état sera
estimé d’autant plus précisément que le nombre de parsi@siegrand. Cependant, plus
le nombre de particules sera grand, plus le colt de calcul#tidusera important. Dans
cette expérimentation, le nombre de particules utiliséeS@0.
— La matrice de covariance du bruit de mesure: La matrice de covariance du bruit défi-
nit la confiance qui doit étre donnée a la mesure. Ce parangitrecanme un parametre
de lissage. Le lissage sera d’autant plus fort que la cordiancla mesure sera faible.

L'avantage du filtre particulaire, en comparaison du filtkeR Jconcerne le faible nombre de
parametres gu'il faut régler pour son fonctionnement. Cdaencette technique, facile a mettre
en ceuvre, nécessite en pratique d'importants moyens dél<glai limitent son utilisation en

temps reel.

4.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous proposons un estimateur du rapgoal si bruit du signal GPS. On
suppose ici que I'amplitude du signal recu est définie poerpuissance de bruit normalisée
de variance 1. Dans ce contexte, la valeur de 'amplitudeghatrecu est proportionnelle au
rapport signal a bruit.
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4.5. Conclusion

Il est proposé au chapitre 3, une relation qui relie les patees du signal GPS a la fonction
de corrélation. Cette relation ne permet pas de déduire, lwk\ations bruitées, 'amplitude
du signal recu car elle est fortement non linéaire. Il estcdmmoposé dans ce chapitre un es-
timateur de I'amplitude du signal qui integre les obseoratibruitées de la corrélation et qui
inverse la fonction non linaire.

L'estimateur proposé s’appuie sur le filtrage d’état. Ltégprésente ici, 'amplitude du si-
gnal GPS et sa vitesse de variation. Dans ce contexte, liégudiétat décrit la dynamique du
systeme selon laquelle les données seront intégrées.dtiégule mesure, quant a elle, utilise
la fonction non linéaire proposée au chapitre 3 pour reli¢at aux observations de corrélation
bruitées. Pour résoudre ce probléme de filtrage non lingairéltre de Kalman sans parfum et
un filtre particulaire sont utilisés.

Dans notre expérimentation, on considére un premier cagustgpour lequel I'antenne est
fixe et 'amplitude du signal GPS constante. Dans le deuxiéasedynamique, I'antenne mo-
bile, qui est dirigée vers le sol, réceptionne les signatigaBis par celui-ci. On suppose ici
que le taux d’humidité de la surface de réflexion est varjailen a dans ce cas une amplitude
du signal recu qui varie avec le temps. Dans I'expérimamtatbn montre que les filtres non
linéaires proposés permettent de retrouver 'amplitudsigioal recu.

Dans notre expérimentation, on compare la précision d'edidn du filtre de Kalman sans
parfum avec celle du filtre particulaire, pour notre prol#émon linéaire. Les résultats obtenus
nous permettent de conclure que, les deux filtres fourniases précision d’estimation trés
proche, et que I'estimation fournie est précise.

Finalement c’est la complexité de I'implémentation desxddtres qui les différencie pour
cette application. En effet on constate que le réglage desreux parametres du filtre de
Kalman sans parfum est difficile a réaliser en pratique, eamparametres dépendent fortement
des conditions expérimentales. Le filtre particulaire, @gtilui plus simple a régler, possede
un codt de calcul important ce qui limite son implémentagontemps réel. Le choix de leur
utilisation sera donc guidé par le contexte applicatif quinpait utiliser une estimation en temps
différé ou nécessiter une estimation en temps réel.
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Conclusion générale

Le sujet de cette thése est I'estimation du rapport signalid ¢u signal GPS. Cette gran-
deur qui est observée en sortie de I'étage radio frequencerdtepteur est utilisée pour piloter
le fonctionnement du récepteur. Elle est aussi utilisée [goréflectométrie des signaux GNSS
qui est une nouvelle application du GPS. Les mesures de tauxndlité et d’altimétrie ob-
tenues dans cette application seront d’autant plus pegise I'estimation du rapport signal a
bruit sera précise.

Les estimateurs classiques utilisent la statistique duirmaxm de la corrélation obtenue
apres le désétalement du signal. Ces estimateurs nécessieetongue période d’intégration
pour étre précis. De plus, ils ne tiennent pas compte dest@otrélation entre signaux et des
parametres du signal GPS.

Dans ce document nous montrons que pour une quantificatisigdal sur 1 bit, le maxi-
mum de la corrélation est une observation bruitée du rapgignal a bruit. Nous proposons
une relation entre le rapport signal a bruit et la corréfabbtenue a partir de la modélisation
statistique des traitements réalisés par I'étage radgquééce. Finalement nous proposons un
estimateur du rapport signal a bruit qui s’appuie sur I'si@n de la fonction proposée par fil-
trage non linéaire.

Dans ce travail de thése nous avons obtenu plusieurs rédsoitginaux. Nous avons pro-
posé une fonction qui n'existe pas dans la littérature pairefle lien entre la valeur de la
corrélation et les parameétres du signal GPS. Cette foncsiovedidée sur données réelles et sur
données synthétiques. Nous avons montré grace a cettefolictfluence de la fréequence, de
I'amplitude et de la configuration satellitaire du signal$sfecu sur la valeur de la corrélation.

En pratique les traitements de I'étage radio fréequence cptéur permettent de connaitre
la fréquence du signal et la configuration satellitaire. Gaaupmétres étant connus, l'inversion
de la fonction non linéaire proposée nous permet de remantervaleurs de 'amplitude du
signal (donc du rapport signal a bruit) a partir des obs@mwatbruitées de la corrélation. Pour
notre implémentation de l'inversion de la fonction non &iré, le filtre de Kalman sans parfum
et le filtre particulaire sont comparés. On montre que ces dstimateurs permettent d’évaluer
le rapport signal a bruit a la milliseconde et avec précigiotenant compte des paramétres du
signal GPS. On montre aussi que le réglage des parametrdsalddiKalman sans parfum est
plus délicat que ceux du filtre particulaire mais que le cailtid de ce dernier est plus impor-
tant.
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Conclusion générale

Une des perspectives de ce travail de these porte surdatidin de la méthode proposée
pour la réflectométrie. On souhaite utiliser I'estimatetwpgmsé pour mesurer le taux d’hu-
midité des surfaces de réflections. L'objectif sera alorsndatrer que I'on peut obtenir des
mesures reproductibles indépendantes des parametregndill GPS et de la configuration sa-
tellitaire.

Une autre perspective de ce travail porte sur le développedela fonction qui relie le
rapport signal a bruit a la corrélation. Dans ce contextsiplus pistes sont envisagées. La
premiére piste est de généraliser le modéle statistiqgueyrorécepteur qui quantifie le signal
GPS sur un plus grand nombre de bits. On souhaite gagner dédeipn dans ce cas sur la
valeur de corrélation observée et donc sur I'estimationagport signal a bruit. La seconde
piste est d’adapter le modele proposé aux modulations medate type BOC ou ALTBOC.
En effet ces signaux a plus large bande seront de plus entilaésipour la réflectométrie car
ils offrent une meilleure résolution pour I'observatiorsgmrametres de la surface de réflection.
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Résumé

Un signal GPS est modulé par une porteuse et est étalé pardenpseudo aléatoire. Sa
puissance, qui est portée en dessous du niveau du bruituh@ge étre directement mesurée.
Les estimateurs classiques de la littérature utilisenpéeametres statistigues du maximum de
la corrélation, obtenus apres le désétalement du signahpesurer la puissance du signal recu.
Ces estimateurs nécessitent une longue période d’intégratiur étre précis. De plus, ils ne
tiennent pas compte de l'effet de la fréquence Doppler etatnbme de satellites visibles sur
la statistique du maximum de la corrélation. Ces effets peateurs faussent I'estimation de
la valeur deC/Np et limitent les applications de la réflectométrie.Ce tradailthése propose
un estimateur du rapport signal a bruit propre a chaquelisatél partir d’un signal GPS L1.
Pour présenter cet estimateur, nous avons adopté une hppeacdeux étapes. On suppose
dans la premiere étape que le signal GPS est numérisé syelditétablit une fonction reliant
I'amplitude du signal recu au maximum de corrélation sathlemparamétres du signal GPS
qui sont : la fréquence Doppler et le déphasage du signal Eeteffet, le rapport signal a bruit
est une mesure relative, et pour pouvoir estimer I'ampéitdd signal, on suppose que le bruit
est blanc, gaussien, centré et de variance unitaire. Laiéonproposée étant fortement non
linéaire, nous proposons dans une deuxieme étape, un siimdgnamique de I'amplitude du
signal, qui utilise le filtrage d’état non linéaire et les ehations du maximum de la corrélation.

Mots-clés: EstimationC/Ny, Réflectométrie, Filtrage de Kalman sans parfum , Filtragé-pa
culaire.

Abstract

A GPS signal is modulated by a carrier and is spreaded by alpsamdom code. Its
power, which is carried below the level of noise, can’t beedily measured. Conventional es-
timators literature using the statistical parameters efrttaximum of the correlation, obtained
after despreading of the signal to measure the receivedIsgength. These estimators require
a long period of integration to be precise. Moreover, theydotake into account the effect of
the Doppler frequency and the number of visible satellitethe statistical maximum of the cor-
relation.These disruptive effects falsify the estimatatlg ofC/Ngy and limit the applications
of the Reflectometry. This thesis proposes an estimator figmal to noise ratio own to each
satellite, from a GPS L1 signal. To present this estimaterhave adopted a two-step approach.
It is assumed in the first stage that the GPS signal is digitore 1 bit, and sets a function re-
lating the amplitude of the signal received to maximum datien knowing the parameters of
the GPS signal which are : the Doppler frequency and the pétafieof the received signal.
Indeed, the signal to noise ratio is a relative measure, amstimate the signal amplitude is
assumed that the noise is white, Gaussian, centered andauaince. The proposed function
is highly non-linear. We propose in a second step a dynantima®r of the signal amplitude,
which uses the non-linear state filter and the observatibtteeanaximum correlation.

Keywords: C/Np Estimation, Reflectometry, Unscented Kalman filtering, il filtering.



