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Résumé

Dans le but de fournir un service GNSS (Global Navigation Satellite System) de localisation
continu et disponible partout, les systemes utilisant des pseudolites et des répéteurs semblent
étre des solutions pertinentes pour la localisation en indoor. Le systeme a répélites, inspiré de
ces deux méthodes (répéteurs et pseudolites), est aussi proposé pour résoudre cette
problématique. Les répélites sont des transmetteurs locaux qui, installés en intérieur,
formeront une constellation locale. lls émettent tous un signal GNSS unique mais déphasé par
un délai spécifique a chacun d’eux. Ces délais sont nécessaires pour distinguer les différents

sighaux recus au niveau du récepteur.

Les travaux de cette théses sont réalisés dans le cadre du systéeme a répéiitéx ejedaf
d’améliorer son architecture et de réduire ses interférences inter-systeme. En effet,
I’architecture du systéme (un peu encombrante) et les interférences éventuelles avec les
signaux satellitaires recus par un récepteur placé a I’extérieur font partie des inconvénients de

ce systéme. On cherche donc a traiter ces deux difficultés de facon & minimiser leurs effets.

Dans une premiére partie, on étudie les différents codes GNSS existants dans la littérature
ainsi que les techniques de modulation employées. Ceci nous méne a proposer des codes
ayant un niveau d’interférence équivalent a la référence GPS (obtenue entre deux codes GPS)

pour les bandes L1 de GPS et G1 de Glonass. Dans une seconde étape, on développe la
modulation IMBOC (Indoor Modified Binary Offset Carrier) pour générer de nouveaux codes
caractérisés par des niveaux d’interférence réduits (comparés a la référence GPS). Parmi ces

codes il y a deux catégories : ceux qui sont adaptés aux systémes a répélites (émettant un code
unique) et ceux qui sont adaptés aux systemes pseudolites. Une étude théorique et des
simulations des niveaux d’interférences pour les codes émis dans la bande GPS et Glonass

sont réalisées pour déterminer les gains en termes de niveaux de bruit. Ce gain (pax rapport

la référence GPS) en puissance d’interférence s’éleve a 16 dB pour Glonass et 20 dB pour

GPS. Pour valider les performances de ces codes, on génére les signaux IMBOC et on observe

les interférences réelles qu’ils induisent sur un récepteur GPS recevant un signal satellitaire.

Dans la deuxieme partie, on utilise la fibre optique pour transmettre le signal du générateur
jusqu’aux répélites et pour créer les délais initiaux par propagation du signal dans des bobines

de fibre. Ainsi on remplace les cables coaxiaux et les montages électroniques (de déphasage)
par des bobines de fibres plus Iégéres, facile a installer et a faible perte de puissance. Il reste
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cependant a évaluer avec une précision centimétrique les délais réels induits sur chaque signal
dans le but de garantir une précision de localisation inférieure au métre. Cette précision

semble en effet représenter un bon compromis entre complexité globale du systeme de
localisation et réponse a un ensemble suffisant de besoins des utilisateurs potentiels. On
développe alors une technique d’estimation des délais basée sur la mesure de déphasage (entre

deux signaux sinusoidaux) et une analyse statistique des séries de mesures.

Pour finir, on présente quelques résultats de localisation obtenus avec notre systeme a

répélites déployé dans un environnement indoor typique.

Mots clés: GNSS, indoor, pseudolites, répéteurs, répélites, théorie des codes, code de Gold,
séquence maximale, modulation BPSK, BOC, BCS, corrélation, interférence, radio sur fibre,

mesure d délais, résolution d’ambiguité, régression linéaire.
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Summary

In order to make the GNSS positioning service continuous and available when going from an

outdoor to an indoor environment, pseudolite and repeater based systems have been
developed. A new system called repealite is a combination of both pseudolites and repeaters.
It is based on transmitting a single signal through a set of transmitters (thus creating the local
constellation). In order to avoid interference between the repealite signals and taidisting

between them at the receiver’s end, each signal is shifted with a specific delay.

The research carried out in this PhD aims at optimizing two aspects of the repealite based
system. Firstly, we need to mitigate the effect of the interference caused on the satellite
signals received outdoors. So we decided to design new codes characterized by low
interference levels with outdoor signals. Secondly, we worked on the infrastructure part in
order to simplify it and to make it easier to install: this is mainly achieved through the use of

optical fibers

In the first part, we study the codes and the modulation techniques currently used in the GNSS
systems. Then, we propose a few codes having an interference level equivalent to that of the
GPS (obtained when computing two GPS codes). These new codes are compatible with the
GPS L1 or the Glonass G1 bands. In a second step, we focus on the modulation techniques
and create the so-called IMBOC (Indoor Modified Binary Offset Carrier) that aims at
minimizing the interference levels with outdoor signals. With this modulation, we propose
new IMBOC codes capable of much lower interference levels than the GPS reference. In
order to evaluate the performance of the proposed codes, we carried out a theoretical study,
simulations and experimental tests. The interference gain reached about 20 dB on the GPS
band and 16 dB on the Glonass one. The proposed codes are divided into two categories:
those reserved to the repealite system (using a single code) and families of codes suited to
pseudolitebased systems. Finally, we generated the IMBOC signals modulated by the new
codes and tested the real interference induced on an outdoor receiver tracking the satellite

signals.

In the second part, we use optical fibers in order to replace the coaxial cables used to transmit
signals from the GNSS-like signal generator to the repealites. In addition, the initial delay
needed for each repealite is added by propagating the signals through rolls of fibers. Indeed,

optical fiber offers advantages such as lightness, flexibility and low power loss that make it
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suitable to simplify the infrastructure of the system. In order to evaluate the real delays of
these various fibers, we develop an estimating method based on phase shift measurements
(between two sinusoidal signals) and statistical analysis of the series of measurements. This
method should have uncertainties lower than one centimeter in order to insure a sub-meter
precision (in absolute positioning with the repealite positioning system). In order to validate

this method, we compare it to a GNSS based calibration approach.

Finally, we carry out a few positioning tests with the repealite positioning system deployed in
a typical indoor environment. These tests deal with absolute and relative positioning and give

an idea about the system’s performance.

Key words: GNSS, indoor, pseudolites, repeaters, repealites, code theory, Gold code,
maximal sequence, BPSK modulation, BOC modulation, BCS modulation, correlation,
interference, radio over fiber (RoF), delay measurement, ambiguity resolution, linear

regression.
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Introduction

I. Contexte scientifique
Les systémes de localisation GNSS (Global Navigation Satellite Systems) tels que GPS
(Global Positioning System), Glonas8eidolf et Galiled ont beaucoup évolué au cours de
ces dernieres années. Cependant, de nombreuses problématiques relevées au sujet de ce type
de techniques restent non résolues. Parmi celles-ci, la localisation en « indoor » qui constitue
une limitation frappante des systemes actuels. En effet les signaux émis par les satellites des
différentes constellations sont captés a trés faible puissance a I’intérieur des batiments ou dans
les soussols. Ceci rend 1’acquisition des signaux et le calcul de la position en question
difficiles, imprécis et quelques foigronés. D’autre part, le besoin de définir sa position en
temps réel et dans tous les types d’environnements se renforce avec 1’expansion de
I’utilisation des systémes de positionnement dans les téléphones mobiles (smartphone),
I’automobile, les transports en commun. Il est donc nécessaire de trouver une solution pour la
localisation en intérieur dans le but de garantir la continuité de la fonction de localisation de

I’extérieur vers 1’intérieur.

Depuis quelques années, les systemes de localisation en «indoor » se sont multipliés et les
travaux de recherche concernant cette thématique attirent de plus en plus la communauté
scientifigue de plusieurs domaines. Ainsi une multitude de solutions se basant sur différentes
techniques ont été propesell y a parmi celles-ci celles qui utilisent les signaux GNSS et

d’autres qui ont mis en ceuvre des approches se basant sur :

o Les réseaux de capteurs (infrarouge, ultrason, capteur de son, capteur de champs
magnétiqgue{Samama 2008; Haverinen & Kemppainen 2009; Bird & Arden 2011).

o Les réseaux locaux sans fil (WLAN, RFID et Rad@tyi Liu et al. 2007; Bouet &
dos Santos 2008)

o Les réseaux mobiles de télécommunications (GSM, UM$&nama 2008)

o Les systemes additionnels, de type capteurs inertiels (accélérométres, odometres,
magnétometresjHui Liu et al. 2007; Mautz 2009t systemes hybrides (capteurs

inertiels intégrés aux systemes GNSS).

! Systéme de positionnement Russe
2 Systéme de positionnement Chinois appelé aussi « Compass »
3 Systéme de positionnement Européen
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o Les systemes UWB (Ultra Wide Ban(®igl et al. 2007; Cemin Zhang et al. 2006;
Fuijii et al. 2007)

o Les systémes optiques (basés sur les traitements d’image) (Mautz & Tilch 2011)

o Les approches de type SLAM (Simultaneous Localization and Mapping) (Mourikis
and Roumeliotis 2004).

Ces diverses approches proposent un tres large éventail de solutions techniques et de
performances, parfois de tres bon niveau. Cependant, cette diversité cache un manque de
clart¢ dans les spécifications du besoin de départ, laissant ainsi 1’imagination des
« techniciens » en premiere ligne. Pour notre part, nous allons nous fonder sur un point de
départ que nous pensons solide : la disponibilité, déja trés importante et en constante
progression, d’un récepteur GNSS dans les divers terminaux communicants (actuels et a
venir). Ainsi, le type de solutions sur lesquelles nous allons travailleseremol’utilisation
de signaux de type GNSS, c’est-a-dire qu’un récepteur GNSS actuel est en mesure de traiter

sans changement de hardware.

Dans les solutions basées sur les signaux GNSS, il y a deux catégories : celles dites sans
infrastructure comme par exemple 1’ Assisted-GNSS (A-GPS)Dedes & Dempster 200®u

encore les HSGNSS (pour « High Sensitivity GNgSSamama 2008)t celles qui
nécessitent le déploiement d’une infrastructure locale. Pour la premiere catégorie, les
améliorations en termes de capacité a fournir une position dans des environnements
auparavant non couverts par les satellites sont réelles. Cependant, la précision obtenue est
dégradée par rapport a I’extérieur, alors qu’il faudrait I’améliorer Iégerement et le temps
nécessaire a 1’obtention d’une position est parfois de plusieurs secondes. Dans le but de
développer les performances de ces systemes, plusieurs études ont été(Swhuresk
Bielenberg 2008Reste maintenant a citer 1’ensemble des techniques ou se situe le contexte

de ce travail, a savoir les approches de localisation GNSS en indoor utilisant une

infrastructure locale.

Les deux principales techniques en question sont les pseudolites (pseudo-satellites) et les
répéteurs. Une nouvelle idée de systeme consiste a combiner ces deux technigques pour en
faire une autre appelée répélites. Dans cette technique, un seul signal GNSS est émis par tous
les transmetteurs. Pour permettre au récepteur de distinguer les signaux, on décale chacun par

un délai spécifique.
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Le principe commun a toutes ces techniques est de déployer une constellation locale qui
permet de rendre accessible le signal GNSS en intérieur. Ce principe répond a la nécessité
d’augmenter le niveau des signaux GNSS pour pouvoir I’acquérir en intérieur et promet une

amélioration de la précision de localisation.

En contrepartie, on est confronté a plusieurs problématiques. Les plus importantes sont les

suivantes :

o Le besoin d’améliorer la précision du positionnement par rapport a celui en extérieur
puisque en intérieur les dimensions de I’environnement étudié sont réduites.

o Le probléme des trajets indirects qui est amplifié par rapport au cas du GNSS a
I’extérieur. Dans le cas de la localisation en indoor, les trajets multiples accumulés
peuvent étre du méme ordre de grandeur que celui du trajet direct. Ainsi le signal recu
est fortement déformé et I’erreur induite sur la distance mesurée est plus élevée.

o L’effet de I’éblouissement (ou le probleme du Near-Far) di a la différence entre les
puissances des signaux recus au niveau du récepteur. La puissance recue peut étre trés
¢levée quand on est trés proche de 'un des émetteurs de signaux. Dans ce cas le
récepteur a du mal a acquérir les autres signaux dont la puissance est masquée par
celles des plus proches des émetteurs.

o La synchronisation des émetteurs qui devrait étre analogue a celle des satellites des

constellations GNSS.

Dans la suite on présentera chacune de ces techniques, leurs avantages et leurs inconvénients

par rapport a ces problématiques.

1. Les pseudolites
Un pseudolitgVervisch-Picois 2010) est un émetteur terrestre transmettant des signaux ayant
la méme structure que les signaux envoyés par satellites, d’ou la contraction du terme
« pseudo-satellites Le principe de 1’utilisation des pseudolites pour la localisation en indoor
est de déployer une constellation locale composée d’au moins quatre transmetteurs dans un
milieu intérieur. Dans un batiment par exemple, on fixe ces transmetteurs au plafond, sur les
murs ou méme sur le toit (& I’extérieur) et le récepteur calcule sa position de la méme fagon
qu’un récepteur GNSS (D.Kaplan & J. Hegarty 2006)Il recoit donc les signaux des
différents pseudolites, calcule le retard résultant du trajet parcouru par ces signaux et en

déduit la pseudodistance le séparant de chaque émetteur. On parle de pseudodistance car
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celleci inclut, en plus de la distance en question, le biais d’horloge représentant la
désynchronisation entre le récepteur et les émetteurs. Lorsque le récepteur a acquis un nombre
suffisant de signaux il calcule sa position en 2D ou 3D de la méme fagcon qu’un récepteur

GNSS classique.

La nécessité de synchroniser les pseudolites constitue 1’étape la plus colteuse et la plus
complexe de cette approche. En contrepartie, en émettant en continu les signaux on peut
suivre I’évolution de la porteuse pour faire des mesures de phase qui améliorent la résistance

aux trajets indirects et permettent une meilleure précision.

Plusieurs équipes a travers le monde travaillent sur la localisation avec les pseudolites. On
peut citer les travaux des Coréens de 1’université de Séoul (Kee et al. 2001)’Institut de
Technologies avancées de Localisation par Satellites au Jaetrovski et al. 2003t le

group « Locata de I’université de Nouvelles Galles du Sud en Australie (Barnes et al. 2006;
Barnes et al. 2003)

Les derniéeres publication®izos et al. 2010Ju SNAP group affirment qu’ils ont abouti a

une solutim commercialisable d’un systéme de localisation indoor basé sur les pseudolites
avec une précision inférieure au metre. Celui-ci utilise une constellation de pseudolites
intelligents qui s’auto-synchronisent entre eux. L’idée est que chacun de ces pseudolites
installés sur le toit du batiment émette un signal pulsé de fagon cyclique. Ce signal contient un
code C/A semblable a celui du GPS. L’émission du signal sous forme de pulse cyclique

permet dedduire I’effet du Near-Far.

2. Lesrépéteurs

La localisation a base de répéteurs ressemble a celui a base de pseudolites dans la mesure ou il
est toujours question de déployer une constellation d’émetteurs en intéieur et d’utiliser la

méme approche de calcul pour obtenir la position en 2D ou 3D. L’idée de cette méthode est

de récupérer les signaux GNSS par une antenne placée a 1’extérieur (sur le toit par exemple),

de les amplifier puis les retransmettre en intérieur par différents répéteurs. En plus de ca, il est
nécessaire de répartir les émissions de ces transmetteurs de fagcon séquentielle : chacune des
antennes intérieures retransmet le signal recu durant une période limitée dans un cycle
répétitif reparti surtoutes les antennes. Dans le cas contraire (c’est a dire tous les
transmetteurs émettent en méme temps et de fagon continue), on crée artificiellement des

trajets multiples et le récepteur n’est plus capable de calculer labonne position.
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Pour évaluer la valeur de la pseudodistance correspondant a la propagation entre le
transmetteur intérieur et le récepteur, ce dermigr 1’évolution de la variation de la
pseudodistance de chaque satellite (dont le code se trouve dans le signal retransmis). La
différence de phase induite sur cette pseudodistance entre deux émissions consécutives de
deux transmetteurs différents est mesurée a chaque transition. Cette mesure correspond a la
différence entre les distances séparant le récepteur des deux transmetteurs en question. Une
fois que le récepteur a pu mesurer un nombre suffisant de ces transitions, il est capable de
calculer sa position. Les deux inconvénients majeurs des répéteurs sont la nécessité de
déployer un cablage entre I’antenne extérieure et les transmeties intérieurs et I’impossibilité

de mener des mesures de phase de porteuse pour le calcul des pseudodistances. En
contrepartie, on n’a plus besoin de synchroniser les répéteurs puisqu’ils sont reliés tous au

méme boitier responsable de I’amplification et de la distribution du signal. De plus, le
probléme de I’éblouissement ne se pose plus puisque a tout instant, il n’y a qu’un seul

émetteur qui fonctionne.

Cette approche a été développée dans de nombreux travaux au sein du groupe Navigation de
Telecom SudParis (TSRGaratori et al., 2004; Fluerasu & Samama, 2011; Vervich-Picois et

al., 2006)et aussi par un autre groupe de recherche dma€érée, a 'université de Konkuk

(Jee et al. 2005)

3. Les répélites
L’objectif de cette approche est de pouvoir faire une mesure de phase de la porteuse en
continu avec un signal répété. Il est donc nécessaire que tous les transmetteurs émettent le
signal de facon continue. On est donc amené a transmettre le méme signal par tous les
émetteurs simultanément. Afin d’éviter qu’au niveau du récepteur les signaux provenant des
différentes antennes n’interferent les uns avec les autres, le signal originel est retardé
différemment sur chacune des antennes avant I’émission. On aboutit a un systeéme utilisant
des émissions décalées d’un méme signal. Ces décalages introduits sur le signal en question
doivent étre rigoureusement choisis de facon a éviter toute interférence ou déformation (par
les pics secondaires) des signaux recus au niveau du récepteur. Le signal émis dans ce ¢
peut étre celui d’un seul satellite. Durant les tests, on utilisera un générateur de signaux GNSS

a la place de I’antenne externe.

La Figure 0-1 représente le schéma du systeme a base de répélites avec lesgsdiffére

décalages introduits sur chacune des antehpjed, s, As,.
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Dans la Figure 052on représente la forme des fonctions d’autocorrélation résultant d’un tel

systeme a émissions décalées utilisant le signal du code PRN1 du GPS.
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Figure 0-1 : schéma du systéme de localisation a base de Répslit
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Figure 0-2: distribution des fonctions d’autocorrélation dans le cas d’une émission décalée

Les recherches effectuées dans le cadre de ces travaux concernent en particulier I’architecture

du systeme et la forme du code émis par ces transmetteurs. L’idée ici est de proposer de

nouveaux codes susceptibldiméliorer les performances du systeme en réduisant les

interférences avec les autres systemes GNSS.

Dans une seconde partie, nous cherchons a alléger la structure du systeme en remplacant les

cables coaxiaux par de la fibre optique qui sera a la fois le support de transmission et la ligne

24




Telecom SudParis-EDITE de Paris

a retard (pour créer les difféerents délais). Il est alors nécessaire de pouvoir définir avec
précision les délais induits sur chaque signal au moyen de la fibre dans le but de faire un
premier calibrage du systeme.

4. Les Inconvénients des systémes a Transmetteurs GNSS

Quand on étudie les systemes a transmetteurs GNSS pour la localisation indoor, on est
confront¢ a trois inconvénients majeurs. Il s’agit des multi-trajets, de I’effet de
I’éblouissement et de la désynchronisation entre les émetteurs. Il est nécessaire de prendre en
considération ces problémes pour comprendre les difficultés du localisation indoor. Dans le
cas du systeme a répélites, le probleme de désynchronisation ne se pose pas étant donné la
connexion filaire entre les antennes et le générateur de signaux. Par conséquent dans notre
systéme seuls les problémes des trajets indirects et de 1’éblouissement sont présents. Ces deux

inconvénients sont décrits dans les paragraphes suivants.

a. Effet des multi-trajets
Les trajets indirects sont une limitation forte et présente dans les trois systémes a

transmetteurs GNSS. Ce phénomeéne résulte de la réflexion du signal direct par un obstacle ou
de sa diffraction. Les signaux réfléchis ou diffractés atteignent le récepteur GNSS avec un
retard supplémentaire comparé au trajet direct. Puisque la mesure de pseudodistance entre
I’antenne émettrice et le récepteur est basée sur la mesure de temps de propagation, les trajets

indirects sont sourcé’erreur de positionnement. En effet, ces multi-trajets se superposent au

trajet direct lors du calcul de la fonction de corrélation. Il en résulte une déformation du pic
d’autocorrélation telle que celles représentées dans la Figure 0-3. Ainsi la mesure de
pseudodistance est erronée. L’ampleur de cette erreur dépend de la puissance, de la phase et

du délai supplémentaire du trajet indirect.

Trajet indirect en phase Trajet indirect \_/

en opposition de phase |

Figure 0-3: effet d’un trajet indirect sur la fonction d’autocorrélation.

L’effet des trajets indirects apparait aussi a I’extérieur mais il est beaucoup plus génant et

important en indoor. En effet, en intérieuryik plus d’obstacles réflecteurs et 1’espace de
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propagation des signaux est réduit. Par conséquent, les trajets indirects sont plus nombreux,
de puissances plus élevées, et de courts délais supplémentaires (étant donné les courtes
distances de propagation). Leur effet sur la mesure de pseudodistance est aingl@ncore

conséquent.

b. Effet de I'éblouissement
Le phénoméne d’éblouissement, nommé¢ aussi ‘“Near-Far”, est observé en particulier dans les

systtmes CDMA. Dans certain cas, quand 1’écart en puissance entre deux signaux, émis a la
méme fréquence, est trés grand, le signal le plus faible est noyé dans le bruit. Donc, le
récepteur GNSS ne détecte plus que le signal fort en puissance tandis que les pics

d’autocorrélation du signal a faible puissance sont percus comme un signal parasite.

Un tel phénomene a pour cause 1’écart important en puissance (supérieur a 20dB) entre deux

signaux du méme systeme. Ceci peut résulter de trois situations liees a la différence
d’atténuation des deux signaux. En premier lieu, si le récepteur GNSS est trés proche de 1’'un

des émetteurs, le signal de cet émetteur est beaucoup moins atténué par la propagation en
espace libre que les autres. Cette situation est trés fréquente en indoor et elleuest la ¢
principale de ce phénomed’éblouissement. En deuxiéme lieu, la présence d’obstacle dans
I’environnement peut atténuer notablement le signal qui le traverse (comparé aux autres).

Dans ce cas, il y a un risque d’éblouissement de ce signal par les autres au niveau du
récepteur. En dernier lieu, la superposition des trajets multiples (constructive ou destructive)

peut creuser ’écart en puissance et donc induire le phénomene d’éblouissement.

II. Objectif de la these

Ce travail de these a un objectif principal se résume a 1’optimisation d’un systéme de
localisation a base de transmetteurs locaux pour les environnements difficiles (ou les signaux
GNSS sont difficiles a détecter). Deux points essentiels seront traités : la génération de
nouveaux codes caractérisés par un faible nidémterférence avec les signaux satellitaire.

Et la simplification de I’infrastructure du syst¢eme au moyen de la fibre optique Pour le

premier point1’objectif est de proposer de nouveaux codepour 1’indoor capables de réduire

le niveau d’interférence avec les signaux GNSS émis a I’extérieur. Ces codes devront aussi

satisfaire d’autres conditions liées a leurs propriétés d’autocorrélation. Ces conditions seront
détaillées par la suite. Le second point concerne I’utilisation de la fibre optique pour alléger le
montage du systeme. De plus la fibre sera aussi employée dans la création des déphasages

nécessaires au fonctionnement du systéeme.
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Chacun de ces points sera traité dans deux parties distinctes. Chaque partie commence par un
état de I’art décrivant les études menées dans la littérature a propos du sujet traité. Dans la
premigre partie, on s’intéresse aux codes GNSS dé¢ja utilisés. La deuxiéme partie débute par

une étude des techniques de transmission des signaux radio sur fibre. Les études théoriques
développées autour de ces deux points nous menent aux évaluations expérimentales réalisées,
dont I’objectif est de tester les solutions proposées. Durant ces travaux, des simulations
(d’interférence entre codes), des séries de mesures (de délais) et des tests de localisation ont

été menés pour atteindre les objectifs fixés. Des analyses et des comparaisons (avec les

références choisies) des résultats obtenus nous permettent de conclure sur ces travaux.

III. Contribution scientifique

Les principales contributions scientifiques apportées au cours de cette thése sont :

» La mise en ceuvre du systtme de localisation a répélites avec un montage
(transmission des signaux avec les décalages temporels) basé sur la fibre optique. Ceci
nous a permis d’alléger et de simplifier I’architecture du systéme.

» Le développement d’une méthode de calibration du systeme a répélites. L objectif de
cette méthode est de fournir une mesure précise (incertitude inférieure au centimetre)
des délais ajoutés aux signaux des répélites. Cette donnée est nécessaire pour assurer
une précision de localisation inférieure au metre.

» L’étude des codes GNSS dans 1’objectif de proposer les codes optimaux pour 1’indoor.

Ces codes devraient garantir le plus bas niveau d’interférence avec les signaux
satellitaires regus I’extérieur.

» La création de nouveaux codes IMBOC (Indoor Modified BOC) caractérisés par un
niveau réduit d’interférence avec les signaux satellitaires. Ces codes sont optimaux en
ce qui concerne la réduction du seuil d’intercorrélation avec les signaux GNSS
outdoor et la netteté de la fonction d’autocorrélation.

> La simulation du déploiement du systéeme a répélites dans un environnement indoor
typique utilisant les nouveaux codes et 1’évaluation de leurs performances en termes
d’interférence inter-systéme et intra-systeme.

> La génération des signaux RF modulés en IMBOC et 1’évaluation des interférences
réels induites sur un récepteur placé a I’extérieur.

> Le déploiement du systeme a répélites a base de fibre optique dans un environnement

indoor et la réalisation des premiers tests de localisation (absolus et relatifs).
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IV. Organisation du manuscrit
Le présent document est organisé en deux parties séparées plus une introduction. La premiere
partie concerne 1’optimisation des codes pour les systémes de localisation indoor. Elle est

organisée en quatre chapitres :

Le premier chapitréécrit 1’état de I’art des codes existants dans la littérature des GNSS. Ces

codes sont séparés en deux générations. La premiére génération concerne les codes de Gold
GPS et la séquence maximale de Glonass. Dans la deuxieme génération apparaissent les codes
de Weil et les codes aléatoires. Etant donné que les propriétés de ces codes dépendent aussi
des types de modulatiomtilisées, I’état de 1’art comprend une étude de ces modulations. |l

s’agit de la BPSK (Binary Phase Shift keying), de la BOC (Binary Offset Carrier) et de la

BCSS (Binary Codes Spreading Symbol).

Le deuxieme chapitr@ropose des nouveaux codes dontpespriétés d’interférence sont

équivalentes a celles des codes GPS. Le choix de ces codes est fait selon des critées liés a

propriétés d’autocorrélation, notamment la durée du chip et I’absence de pic secondaire.

Le troisieme chapitreléfinit des famiks de nouveaux codes dont le niveau d’interférence

avec ceux des satellites est inférieur au niveau GPS. Une étude théorique des intercorrélations
et des simulations des niveaux d’interférence permet de prouver les améliorations apportées

par ces codes.

Le quatrieme chapitreoncerne la génération des nouveaux signaux modulés par les codes

présentés au troisiéme chapitre. Ces signaux nous permettent de faire des tests d’interférence

sur des récepteurs GNSS standards.

Quant a la deuxiéme partielle est organisée en cing chapitres :

Le cinquieme chapitrelécrit la liaison optique permettant de transmettre le signal GNSS sur

la fibre optique. Les différentes techniques de modulation et démodulation

Electronique/Optique sont présentées.

Le sixieme chapie concerne les techniques de mesure des délais introduits avec la

propagation dans la fibre et les montages utilisés. On choisit a la fin de ce chapitre la méthode

la plus adaptée (simple et facile a intégrer) a notre systéme.

Le septieme chapitrprésente les étapes de calibration des délais optiques et les méthodes

d’estimation de la valeur réelle du délai et de son incertitude. Dans ce chapitre, on s’intéresse
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a la théorie de I’analyse statistique pour évaluer les délais du systéme a répélites et leurs

incertitudes.

Le huitieme chapitreexpose les résultats des mesures des délais et de leurs incertitudes pour

notre systeme a répélites.

Le neuvieme chapitrdécrit une méthode fondée sur des mesures de calibration GNSS des

délais et compare ces résultats a ceux obtenus par la méthode « optique » des chapitres
précédents. Ensuite, on présente les premiers résultats de calcul de position du systéme a
répélites pour des points fixes (positionnement absolu) et pour des déplacements du récepteur

(positionnement relatif).

Dans_la conclusiode ce document, on résume les travaux réalisés dans les deux parties et on

suggere quelques perspectives pour de futures recherches.
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Partie | : Codes optimaux pour le
systeme de positionnement a base de
répélites
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Durant les travaux et les tests expérimentaux préecédemment réalisés par le groupe Navigation
de Telecom SudParis, le signal transmis par les émetteurs du systeme de positionnement porte
I’'un des 36 codes GPS. Dans le cadre des plus récentes réglementations concernant les
niveaux de puissance d’émission autorisés en intérieur sur les bandes de fréquences allouées

aux systemes GNSS actuels, on est limité a un certaih &gepuissance (de 1’ordre de
—50dBm). Celles-ci ont pour obje€id’éviter toutes interférences possibles avec les systémes

GNSS fonctionnant a I’extérieur. Ces réglementations limitent notre niveau d’émission et par
conséquent, les performances attendues de notre systeme en termes de précision et de
couverture. On cherche alors un moyen de réduire le niveau de puissance des interférences
possibles entre les signaux GNSS émis a I’extérieur et celui émis par le systeme de
localisation en indoor. On est donc amené a étudier les interférences entre les codes portés par
les signaux GNSS actuels et celui qui sera utilisé par notre systéme. L’objectif de cette étude

est de proposer de nouveaux codes dont le niveau d’interférence avec ceux émis a I’extérieur

est au pire des cas égal a celui entre deux codes GPS (parmi les 36 codes)l Le se
d’interférence entre deux codes GPS parmi les 36 codes sera en effet considéré comme étant

la référence a laquelle on compare les propriétés d’intercorrélation des nouveaux codes.

Il faut aussi prendre en considération les autres aspects du systéme dont par exemple les
performances des techniques utilisées pour solutionner le probléme de 1’éblouissement et

réduire ’effet des multitrajets. En effet des travaux précédents réalisés au sein du groupe
Navigation ont étudié ces deux problématiques pour aboutir a deux méthodes : la SMICL
(Short Multipath Insensitive Code LoogJardak & Samama 20)0et la DTT (Double
Transmission TechniquégYervisch-Picois & Samama 201d3pables de réduire 1’effet des

trajets indirects et de 1’éblouissement respectivement. L’idée est donc de proposer de
nouveaux codes tout en veillant a ce que les performances de ces techniques ne soient pas

détériorées.

La SMICL est congue dans le but d’éliminer 1’effet des trajets indirects courts (d'une longueur
inférieure & 0.5 chip), qui sont majoritaires en indoor, sur le calcul de position. En effet quand
le signal regu est perturbé par la présence des multitrajets, la fonction d’autocorrélation du

code est déformée ce qui induit une erreur dans la mesure du décalage (dans lepzode) e
conséquent une position calculée non précise. La SMICL propose un nouveau discrifninateur

(Early-Late) qui a pour caractéristique principale d’étre insensible aux trajets indirects de

* Le discriminateur Earlyzate est la différence entre la fonction d’auto-corrélation retardée
d’un chip (Late) et celle en avance d’un chip (early).
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longueur inférieure a 0.5 chip. Ainsi pour une gamme de multitrajets de longueur inférieure a
0.5 chip, les résultats de simulation de la SMICL montrent une forte amélioration des
précisions obtenues. Par contre la SMICL n’est pas capable d’éliminer I’effet des trajets

indirects de longueur supérieure a 0.5 chip. Aingiexiste dans notre environnement des

trajets réfléchis de longueur supérieure au seuil de 0.5 chip, on retrouve leur impact sur le
calcul de la position du récepteur. Dans le but de rendre plus performante la SMICL et de
profiter au maximum de ses avantadésiée initiale est de proposer un code dont la durée

chip est plus élevée (de sorte que 0.5 chip représente une longueur plus grande de trajet
indirect). Dans ce cas, des trajets indirects plus longs peuvent étre pris en compte par le

discriminateur de la SMICL, ce gpérmettra d’améliorer la précision du positionnement.

La DTT consiste a émettre deux signaux décalés d’un retard ¢, en phase pour le cas du
premier émetteur et en opposition de phase pour le deuxieme comme le montre la Figure 0-4
Le retard ¢ correspond a un demi-code dans un systéme a base de pseudolites. Quand on
correle les signaux recus par le récepteur venant de chacun des émetteurs a une premiére
réplique du code non décalée puis a une deuxiéme décalée de ¢, on retrouve les formes des
fonctions d’autocorrélation représentées sur la Figure 0-4. Si le récepteur veut suivre les
émissions du premier émetteur, il suffit de faire la somme des deux fonctions
d’aurocorrélation obtenues pour éliminer le deuxiéme signal et renforcer le pic du premier.

Ainsi on supprime les termes de corrélations croiséeBad@re émetteur sans affecter le

signal de celui que I’on cherche a suivre. Cette méthode peut fonctionner avec plus que deux
émetteurs si la forme de la fonction d’autocorrélation de code utilisée ne présente pas de pics
secondaires susceptibles de perturber le pic principal du deuxieme signal. Il est donc
préférable d’avoir un code dont la fonction d’autocorrélation n’a que deux valeurs possibles

(comme par exemple une séquence maximale) : celle du pic et celle en dehors de celui-ci

toujours constante.
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Figure 0-4: le fonctionnement de la DTT avec deux émetteurs

En résumé, il est question dans cette partie de proposer des nouveaux codes permettant de

satisfaire principalement les trois points suivants

e Reéduire des interférences avec les systemes GNSS en outdoor (et aussi en indoor).
e Augmenter la durée du chip pour profiter des avantages de la SMICL
e Avoir une fonction d’autocorrélation a deux valeurs permettant d’étendre 1’utilisation

de la DTT a plus que deux émetteurs.

Dans la suite, on commence par étudier les codes utilisés dans les systemes GNSS actuels
pour la localisationa I’extérieur dans le but d’évaluer leurs performances selon les points
précédemment exposés et proposer des exemples de codes susceptibles de mieux convenir a

notre systeme.
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Chapitrel : Etat de l'art des codes utilisés dans les systemes GNSS

actuels

Dans ce chapitre, on s’intéresse aux composantes du signal GNSS a savoir le code binaire

modulant et la technique de modulation. On cherche alors les types de modulation et les
différents codes cités dans la littérature et utilisés par GPS et Galileo. Dans la suite, on décrit
les méthodes de génération des codes et leurs caractéristiques de corrélation. Ensuite, on
décrit les difféentes techniques de modulation BPSK, BOC, BCS...ct leurs caractéristiques.

Ce travail permettra de choisir la technique de modulation et le code pour notre systéeme de

localisation en indoor.

I. Codes GNSS de premiere génération : GPS et Glonass
Dans un systeme de localisation indoor, basé sur les transmetteurs GNSS, on a besoin
d’émettre un signal portant un code numérique dont on se servira pour le calcul du délai de
propagation. Ce délai (déduit a partir du décalage du code recu par le récepteur) permet de
calculer la distance parcourue par le signal jusqu’au récepteur GPS et ainsi sa position. Dans
le cas du systeme GPS (Global Positionning System), il y a 36 codes différents dont 32
associés aux 32 satellites de la constellation et 4 associés aux réémetteurs terrestres. Dans
d’autres systémes comme Glonass, un seul code est utilisé pour tous les satellites. Cependant,
pour éviter les interférences entre les signaux des différents satellites, ils émettent chacun a
une fréquence porteuse différente. Dans le cas de notre systéme de localisation indoor a base
de transmetteurs GNSS, on a besoin d’émettre un seul signal portant le méme code et a une
seule fréquence. On ajoute alors, en installant ce systeme, une autre source de signal GNSS.
Celle-ci est tenue de respecter les réglementations de la retransmission de signaux dans les
bandes de fréquences associées aux systemes GNSS. Ces lois limitent le niveau de puissance
émis par les antennes pour éviter tout risque de perturbations des systemes GNSS (GPS,

Glonass, Galileo...) fonctionnant dans 1’environnement extérieur.

La solution, qui nous vient tout de suite a I’esprit dans ce cas, consiste a réserver un canal

Glonass (associé a une fréquence d’émission) pour la localisation en intérieur. En effet, dans

ce cas le signal émis en intérieur utilise le code de Glonass (a 511 bits) a une fragtrence

que celle des 24 satellites Glonass. Ainsi, on évite I’interférence entre le signal local (du
positionnement en intérieur) avec les autres signaux GNSS. Cette solution offre un niveau
d’interférence avec les autres signaux Glonass (dans les canaux adjacent) de I’ordre de 48 dB

(selon I’'ICD Glonass). En outre, il est possible de réutiliséun des canaux Glonass déja
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utilisé lorsque le signal qui lui estsasié n’est pas détecté dans notre position. Dans ce cas le
canal est disponible a notre point de test. Cette technique est employée aussi par le systeme
Glonass dans le but de réduire la bande spectrale allouée. Etant donné que cette solution
demande a&éserver une ressource spectrale, ce qui n’est pas facile a réaliser, on cherche donc

a développer d’autres propositions.

La deuxiéme possibilité est d’émettre un signal sur un canal (Glonass, GPS ou Galiléo) déja

utilisé par la constellation des satellites. Dans ce cas le code qui sera émis en indoor peut
interférer avec ceux qui sont dans la méme bande de fréquence. Ce qu’il nous faut alors est un

code dont le signal associ¢ satisfait les conditions d’interférence et les nécessités du systeme
précédemment présentées. Ainsi une étude des codes existants et utilisés par les systemes
GNSS s’impose. On s’intéresse alors aux codes de Gold et plus spécialement aux 32 émis par

les satellites de la constellation GPS. La génération de ces codes se base sur la notion de
séquence maximale (utilisée dans Glonass) qui suscitera notre intérét dans un premier temps.
Ensuite on en déduit la structure des codes de Gold. Ainsi dans la suite il est question

d’étudier la possibilité d’utiliser les codes GPS émis sur la bande L1 et celui de Glonass.

Pour présenter I’origine de ces séquences maximales, il faut commencer par introduire la

notion de relation de récurrence.

1. Notion de relation de récurrence

Une suite (ou séquence) S d’éléments {S1, S, ..., Sp} dans le groupe de Galois (Galois Field)
GF(qy satisfait une relation de récurrence linéaire d’ordre m sur GF(q) si et seulement si

pourt>1 Si= & S+ & So+...... + am S-m [G.Proakis, John, 2008; McEliece, 1987]).

Ou S est le bit numéro t de la séquence S

S, S, g, | T S s,

Avec {a;, & ... an} les éléments du groupe de Galois GF(q). A cette relation on associe le
polynéme de degré m f(x)="x a, X" & x™? -......- a, appelé polynéme caractéristique de

la relation de récurrence.

> GF(g est un groupe fini d’éléments. Il contient un nombre d’éléments égal a q.
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2. Génération des ségquences maximales (m-sequences) dans GF(2)6

Les séquences maximales (maximum-length shift register sequences) forment une famille de
codes cycliques (21, m). Elles sont générées par un registre a décalage de m étages et ont

pour longueur (ou période) n £-A bits de valeurs 0 ou 1.

Ces séquences de code obéissent ard¢lagon de récurrence linéaire d’ordre m s’écrivant

sous la forme suivante

S[ = a_ S.]_-I' @ S.2+ ...... + am S.m pouI‘ tZl
Et {a1, &, ..., an} sont les éléments du groupe fini de Galois GF(2) représentés par {0,1}.

Si le polynéme f(x) associé & cette relation de récurrence est pridiifs ce cas il suffit
qu’il soit irréductible car an=1), alors la séquence générée par le registre a décalage est

maximale de période™1.

Etant irréductible, (k) n’admet pas de racine sur GF(2), mais on suppose qu’il a des racines
ailleurs et on note o I’'une d’elle. Dans ce cas, les (2™ — 1) éléments de5F(2™) sont les
puissances de;{a® a’ ..a?" "2} et 0. L’élément o est appelé élément générateur de

GF(@2™). 1l doit étre primitif, c’est & dire d’ordre 2™ -1°.

Toute séquence maximale S qui satisfait une telle relation de récurrence peut étre définie

d’une fagon unique par S; = Tr (6a*)? pour t=0 ou 6 € GF(2™) unique.

On peut démontrer que toutes les séquences maximales ainsi définies sont équivalentes, a un
décalage (cyclique) pseOn dit aussi qu’elles appartiennent a la méme classe d’équivalence

définie par la relation de décalage cyclique. C'editdgu’a partir d’une séquence S définie

pour uné € GF(2™), on peut déduire les autres séquences (associées au méme polynéme
caractéristique f(x)) avec un décalage de i bits, 1<i<2™-2. La famille des séquences maximales

de longueur n=2-1, n’appartenant pas a une mémelasse d’équivalence, est générée par une

® GF(2) est le groupe de Galois de 2 éléments {0,1}

" Un polyndme est dit primitif s'il est irréductible et son coefficient de plus haut degré est
egale a 1.

8Un élément: du groupe de Galoi6F (2™) est dit primitif ou d’ordre 2™ -1 si et seulement

si le plus petit entier k vérifiant o =1 eg égal &2™ -1

° Tr est la trace définie sur le groupe fini GE(par Tr(x)=zi**:)1x2'
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procédure de décimation de la séquence S par un facteur d<n. Ceci est réalismengant

par un bit initial $et en prenant comme bit suivant [E"délément §q. Dans ce cas la
séquence R déduite par décimation de S s’écrit comme suit : R= Sg+i pour 0. Pour que cette

séquence R soit maximale de longueur n, il suffit que d soit premier avethfpgcd (n,

d)=1). Dans le cas ou d est une puissance de 2, on retrouve la méme séquence initiale S
décalée. Sinon (quand n et d ne sont pas premiers entre eux), on récupere une sequence de

période inférieure a n.

Pour illustrer ce qu’on vient de présenter a propos des séquences maximales, on prend

I’exemple suivant : pour m=9, n = -1 = 511 et f(x) = 1+%x° associé a la relation de
récurrence SS.5+S.9 qui est générée par le registre a décalage présenté dans la Figure I-1.
Cette séquence correspond a celle utilisée par le systtme Glonass. Les propriétés de cette
séquence seront détaillées par la suite.

D=

. Numeéro du
| registre
4
Entrée 1 2 3 4 5 6 7 8 9 Sortie
C\ ™ Fany ) Ja 4 Faa
7 7 oy L p = % = =
1 1 1 1 1 1 1 1 1
o) T ) T B M M
) ) ) w () / \ . / )
0 1 3 4 5 6 7 8 9

Figure I-1 : génération de la séquence Glonass
Au total, on compte un nombre de séquences maximales (non équivalentes a un décalage
prés) égal a(2™-1)/m, ¢ étant la fonction d’Euler'®. Ce nombre correspond au nombre de

polyndmes (caractéristiques associés aux séquences maximales) premiers de degré m.
Ces séquences ont toutes une fonction d’autocorrélation C(T ) a deux valeurs :

n sir=0
-1 siz#0

c(r)=Y sS., ={

Our est le retard introduit entre la séquence S et sa réplique.

10 Appelée aussi fonction indicatrice d’Euler. @(n) est égale au nombre d’entiers premiers
avec n.
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La figure cidessous représente la forme de cette fonction d’autocorrélation.

1.2 I L L L L L L L I
1~ —
0.8~ -
06 -
S 04— -

0.2~ .

[0 n —

0.2 [ [ [ [
-5 -4 -3 -2 -1 0 1 2 3 4 5

T(nb de chips)
Figure I-2 : le pic d’autocorrélation de la séquence de Glonass
Dans la suite on prend d le facteur de décimation sous la fdwie Qe choix a été fait par
les théoriciens (spécialistes des codes comme Gold) dans le but de simplifier les calculs des
valeurs de corrélation et d’aboutir aux expressions qu’on présente ici. La fonction

d’intercorrélation entre une séquence S maximale et celle obtenue par décimation de S avec

un facteur égal a d s’écrit sous la forme suivante :
C(t) = X4 SicR; avec S; = Tr(a') et Ri=Tr(a%)

Pour calculer la fonction d’intercorrélation, on transforme les valeurs des bits 0 et 1 en -1 et 1
respectivement. Ceci nous permet d’écrire la fonction d’intercorrélation sous une forme plus

simple:

n—1
c() = Z (_1)Tr(ai_r+adi)
i=0

On note par la swétp=c" et x =a' avec i allant de 0 & n-1. Dans ce cas x parcourt tous les

éléments non nuls de GF2et C (1) s’écrit comme suite :
C(7) = Z(_l)Tr(Bchd)
x#+0

Les expressions des valeurs d’intercorrélation possibles et leurs fréquences de répétition

associées sont présentées dans le tableau ci-dessous. Celles-ci sont données en fonction de
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s = EJ (partie entiére de r/2), ou r est le rang de la forme quadratiqguell associé a H(x) =

Tr(Bx + x%).

Tableau I-1: I’histogramme de la fonction d’intercorrélation C(t) entre une séquence S et celle déduite par
décimation par un facteurd = 2¢ + 1.

C(r) : fonction F : fréquence d’apparition
d’intercorrélation entre S et dans la fonction
R pour un décalage d’intercorrélation
-1 2m — 228
Zm—s -1 225—1 + 25—1
_gm=s _ 1 22s-1 _ ps—1

Pour trouver les valeurs exactes de)Ci| suffit alors de calculer la valeur de r. Il a été
montré (McEliece 1987)ue celleei s’exprime, en fonction du pged (m, €) noté ici h et du
pgcd (m, 2e) noté g, comme suite :

= { m-—g sig=2h

m—g+1 sig=h

Si on calcule la somme totale des fréquences de répétition associées aux trois valeurs de
corrélation possibles, on obtient un nombre total de valeur égdl & conséquent le
nombre d’éléments dans la fonction de corrélation C (r) serait de n+1 valeurs. Mais cect es
impossible puisque toutes les séquences maximales sont de longligua monc n valeurs
possibles de associésau méme nombre d’éléments dans C1). On cherche alors a rectifier
ce compte en vérifiant les cas particuliers et leurs conséquences. Il y a, en effet, un dernie
détail & prendre en compte pour que ces cakuiént parfaitement corrects. C’est celui du
cas oup=0, puisquel=a" n’est jamais nul pour toutes les valeurs de t e [0, n-1]. On cherche
donc la valeur de @) qui correspond =0 et on la retire deelTableau I-2. Dans le tableau

suivant, on présente les trois valeurs possibles tges€lpn les valeurs de g et h.

1 Une forme quadratique est un polynéme homogéeedegrédeux avec un nombre
guelconque de variables telles que par exemplep@ExsXst....+ xm-1Xm €t dans ce cas on
appele m son rang.
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Tableau I-2: les valeurs de Cf) associésa p=0 pour chacun des trois cas possibles

C(r) associé =0 Si et seulement si
-1 g=h
mtg_ = ™ ast i i
7ol _ 1 g=2h etg est impaire
mtg_ = m -
21 g=2h etg est paire

Ainsi, pour rectifier le Tableau I-2, il suffit de soustrair@ I fréquence d’apparition de la

valeur de Cf) correspondant au cas étudié (parmi ceux mentionnés dans le tableau). Par
exemple, quand h=g la fréquence F associée)a-t(devient F2™ — 225 — 1 au lieu de

F=2m — 2%,

L’objectif de ce travail est de pouvoir associer a un nombre B4, 2toute la famille des
séquences maximales ayant cette méme longueur siif@resse alors uniguement au cas ou

le facteur de décimation d est premier avec n.

On étudie par la suite le cas de deux séquences de code qui font partie de la méme famille des
séquences maximales de période A=12Dans ce cas, la deuxiéme séquence est décimée a
partir de la premiére avec le facteur d2 ee [1, m] premier avec n ="21 (i.e. les cas ol

pgcd (n, d)=1). Quand on cherche a calculer la valeur du pgcd (n,d), on trouve deux cas
possibles :

o Sig=h pgcd (n, d) =1
o Sig=2h pgcd (n, d) PFICMg

Puisqu’on s’intéresse au premiercas ou n et d sont premiers entre eux, on a donc 1’égalité g=h
c'est-a-dire pgcd(e, m) = pgcd(2e,m). Par conséquent r prend comme valeur m-g+1 et si on
assume que m-g est paire (condition supplémentaire pour calculer s dans ce cas), on déduit
S= %. Dans ces conditions on obtiert Tableau I-3 présentant les valeurs prises par la
fonction d’intercorrélation entre deux séquences maximales dont 1’une est obtenue par

décimation de I’autre a un facteur d =2%+1 premier avec n.
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Tableau I-3 I’histogramme de la fonction d’intercorrélation C(t) entre une séquence S et celle déduite par décimation
par un facteur d=2°+1 vérifiant pgcd (d,n) =1 et m-g est paire.

C(r) : fonction F : fréquence d’apparition
d’intercorrélation entre S et R dans la fonction
pour un décalage d’intercorrélation
1 2m —2m=9 _ 1

m+g m—g
-1+272 2m-9-1 427z !

+ m-g
11— 2m—9-1 77 !

Ainsi, on arrive a extraire de la famille de séquences maximales des paires dees(jatac
gue la deuxieme est obtenue par décimation de la premiére avec un facteur d prenmer avec
dont la fonction d’intercorrélation a trois valeurs possibles. Dans les premiers articles publiés
dans ce contexte, le résultat démontré se limite & une majoration de la fonction
d’intercorélation c(t) pour le cas ou g=1. En effet, dans les arti¢{@sld 1968)et (Gold
1967) Gold démontre que dans la famille des séquences maximales de longueur n, il existe
des paires de séquences (S et R tel que R est déduite par décimatioaudel fagmier avec
n et d=2 +1 tel que e premier avec m) dont la fonction d’intercorrélation, en valeur absolue,
est inférieure a t(m) exprimée comme suit selon la valeur de m.
m+2
2 2 +1 simestpaire

m+1

22 +1 simestimpaire

t(m)=

Ceci permet de limiter les interférences entre les signaux émis par deux utilisateess de ¢
paires de séquences. En effet, si on cherche a poursuivre le pic d’autocorrélation de ’un des

deux signaux, la perturbation induite par le deuxiéme sur le premier est mesurée par les pics
d’intercorrélation. Puisque que la valeur maximale de ces pics est limitée par t(m) qui est
inférieure a la valeur du pic d’autocorrélation (égale a n=2"-1), on peut observer le premier

signal sans étre géné par le deuxieme.

Cependant dans le cas général, on aurait besoin de gérer les interférences entre un nombre
d’utilisateurs supérieur a deux. Il nous faut donc une famille de séquences dont toutes les
paires ont une fonction d’intercorrélation de faible valeur (limitée par t(m) comme dans le cas

précédent). Gold montre dans 1’article (Gold 1967)qu’une telle famille peut étre obtenue en
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combinant la paire de séquences précedemment sélectionnées pour construire la famille des

séquences de Gold.

3. Les codes de Gold

On choisit une séquence maximale S (associée a un polynéme caractéristique f(x)) et on en
déduit une deuxiéme R par décimation d’un facteur d = 2°+1 (d premier avec n£21) ou
O<e<m. Ensuite on construit les n séquences de code de Gold par une somme modulo 2 entre

la séquence S et une séquencén-1 obtenue par un décalage de i bits de R.

Les n+2 codes ainsi obtenus avec en plus les deux séguences maximales S et R ont pour
période n. De plus, pour chaque paire de séquences dans cette famille, la fonction
d’intercorrélation prend les mémes trois valeurs calculées précédemment pour les séquences

maximales S et R.

Pour illustrer cette théorie, on cite famille des 36 codes de GPS qui font partic d’une
famille de codes de Gold générés par la combinaison des deux séquences maximales G1 et G2
de 1023 chips. Ces séquences sont générées par des registres a décalage de 10 étages.

Chacune est caractérisée par un polynéme primitif de degré m=10 :
G1: B(x) =1+3+x™°
G2: B(X) =1+ +x3+ 3¢ +x3+x? +x1°

La séquence G2 peut étre aussi obtenue a partir de Gl par une décimation d’un facteur
d:17:21+1(e=4). Ceci nous permet d’en déduire le tableau des valeurs d’intercorrélation entre
ces deux séquences et par conséquent entre deux codes de Gold de la fanébepgénas

séquences. Ces valeurs sont alors celles qu’on observe entre deux codes GPS.

Tableau I-4 : tableau des valeurs d’interrcorrélationn entre deux codes GPS

c(t) normalisée
c(t) f
c(t)/1023
-1 767 -0.00097
63 136 0.06158
-65 120 -0.06353

42




Telecom SudParis-EDITE de Paris

Il'y a une catégorie de code qui est similaire a celle des codes de &@itdles codes
Kasami(Liu & Komo 1992) Cette famille de code est générée a partir de séquence maximale
de longueur2™ —1 ou m est un entier pair. A partir de cette séquence on déduit une
deuxiéme séquence maximale par décimation de la premiére avec un facteur 2"édata

1. La deuxiéme séquence est de longuB¥r + 1. En combinant ces deux séquences, on
génére une famille d&™? —1 codes. Ces codes avec la premiére séquence maximale

formentune famille de code dont le maximum d’intercorrélation est évalué a 2™/2 + 1.

Une telle famille de code Kasami est utilisée par les satellites Glonass-K dans la bande L3
(Langley 2011)

II. Codes GNSS deuxiéme génération : Galileo et Beidou

Dans la littérature, plusieurs types de codes pseudoaléatoires existent tels que les séquences
Weil, Legendre, Bent... les codes Galileo et Beidou sont générés a partir de séquences
maximales ou de codes de Weil. Des traitements standards tels que la concaténation de deux
séquences ou la suppression de certains bits sont appliqués a ces codes pour en créer de
nouveaux. Ce type de traitements est appliqué par un algorithme spécifique appelé algorithme
génétique. Etant donnée la complexité de la procédure de génération, on a besoin de
sauvegarder ces codes dans des cases mémoires pour les restituer plus tard. On les appelle

donc les « Memory codes

Dans ce paragraphe, on s’intéresse aux cas des codes utilisés par les systémes GNSS Galileo

et la nouvelle génération de GPS. Dans le tableau ci-dessous, on liste les codes utilisés par les
signaux dans les systemes GPS et Galileo. En plus des séquences maximales et des codes, les
codes de Weil et les Random codes sont aussi cités. Dans la suite on détaille la procédure de

génération et les avantages de cette deuxieme génération de codes.

Tableau I-5 : Les types de codes utilisés dans GPS et Galileo.

Codes civils Galileo GPS
E1/L1 Random codes | Code de Gold et de We
L2 - Séquences maximaleg

E5/L5 Séquences maximal¢ Séquences maximaleg

E6 Random codes -
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1. Codes de Weil

La génération des codes de Weil est basée sur les séquences de Legendrd. 0alies-c
basées sur le principe du résidu quadratique d'un entier premier. Pour un entier premier L et

un entier positifz (a < L), on dit que a est résidu quadratique de L si I'équafionod L =

L-1
a a une solution x. La fonctiofi(a) = a2 modL permet de déterminer giest un résidu
qguadratique de L ou pas. En eféeest résidu quadratique de L quaf(@) prend la valeur 1.
Dans le cas contraire, elle prend la valeur -1. On forme ainsi la séquence Legendre de

longueur L par la séquence de deux valeurs 1 et -1 définie comme suite :

[f(0) f(D) .. f(L-1)]

Ces séquences sont caractérisées par une fonction d'autocorrélation a deux ou trois valeurs.

Ces valeurs sont définies selon les regles suivantes

siL = 3 mod 4 la fonction d'autocorrélatioft, (i) prend les deux valeurs suivantes

6'a(i)={—1L ;iiniozo }

siL = 1 mod 4 la fonction d'autocorrélatioft, (i) prend les trois valeurs suivantes
Lsii=0

0,(i) = -3 si a est résidu quadratique de L
1 sinon

2. Codes aléatoires - "Random Memory" codes

Dans tous les exemples précédemment présentés, la longueur des codes est définie par un
entier premier (code de Weil) ou la form@® — 1 (séquences maximales et codes de Gold).

Le principe des codes aléatoires est de pouvoir générer une famille de codes ayant une
longueur L choisie arbitrairement. En créant cette famille de codes, il est nécessaire de veiller
a ce que les fonctionautocorrélation et d’intercorrélation soient satisfaisantes. En effet, il

faut que le pic principal d’autocorrélation soit assez net. De plus, les pics secondaires de la
fonction d’autocorrélation et aussi les pics d’intercorrélation (avec les autres codes) doivent

étre au plus bas. Pour évaluer les performances du code génére, un critere nomme la limite de
Welch8,,.;., (Welch Bound) est appliqué a une famille de codes. Elle est définie en fonction

de la longueur des codes n et de leur nombre Mtgtlans la famille)par 1’expression

suivante
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Owelch =1

Une famille de code respecte la limite de Welch duamplitude des pics secondaires de la
fonction d’autocorrélation et d’intercorrélation ne dépassent pas cette valeur limite,,.;.,. Ce

critére est employé souvent lorsqu’on utilise 1’algorithme génétique. Pour la famille de code

de Gold de GPS a 1023 codes, la limite de Welch est de 31,9688 (équivalente a 0.0313 en
fonction de corrélation normalisée). Le critere de Welch est au dessus du maximum
d’interférence de cette famille de codes (évalué a 0.066 en fonction de corrélation
normalisée)Ce critere est donc n’est pas pris en compte lors de la création de cette famille de

codes.

Pour générer ce type de codes il est possible d’utiliser I’algorithme génétique qui permet de
comparer les performances des co@a termes de fonctions de corrélation) et d’éliminer

ceux qui sont les moins performants. Le principe de cet algorithme est de modifier au hasard
un nombre de chips d’un code initial et de tester par la suite ses performances. Si le nouveau

code présentée meilleurs résultats pour nos critéres de corrélation, alors il remplace 1’ancien

code. Dans le cas contraire, on élimine le code créé et on refait des noneeliésations

de chips?

Pour illustrer le cas des codes aléatoires, on présente, dans ce paragraphe, |I'exeog#s des ¢
Beidou. La famille des codes Beidest créée a partir d’une famille de codes de Gold de
longueur égal@ 2047 chips générée par un registre a décalage de 11 étages. Pour déduire les
codes Beidou a 2046 chips, on retire un chip des codes de Gold. Le choix du chip a supprimer
dépend des performances du code résultant en termes de niveau d’intercorrélation (avec les

autres codes de la méme famille) et de netteté de la fonction d’autocorrélation.

Dans le cas de la nouvelle génération des codes GPS, plusieurs codes de différentes longueur
ont été développés. Le principe de la génération de ces codes est basé sur la concaténation
d’un code de Weil avec une séquence numérique. On prend par exemple le cas des codes a

10230 chip qui sont générépar I’insertion de 7 chips dans la séquence de Weil de 10223

chips. La Figure 1-3 décrit les étapes suivies pour @érés codes. Les critéres de tests pour
chaque nouveau code sont lies aux amplitudes des lobes secondaires de la fonction

d’autocorrélation et d’intercorrélation.

12 Un bit de code qui est immuable.
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Bloc de 7 bits
128 possibles

Séquence de Weil
5111 possibles

Point d’insertion

/ 10223 pOSSibleS
|

. Succes : ajouter a la famille de code
Criterede

test

Rejet : passer au code suivant a tester

Figure I-3 : génération des codes aléatoires a base de codes dalW
Dans le systéeme Européen Galileo, on cite I’exemple du code a 4029 chips émis sur E1 et E6
comme exemple de code aléatoire (Wallner et al. 2007; Hein, Avila-Rodliguz, and Wallner
2006). Celui-ci est généré en utilisd’algorithme génétique et il est sauvegardé en mémoire

interne.

3. Les techniques de modulation : BPSK et BOC

Dans une modulation BPSK (Binary Phase-Shift Keying) la porteuse est modulée en phase

par un code numérique. Deux états séparés par un dépha@aéeet—g par exemple) sont

hY

associés chacun a une valeur de chip 1 ou O respectivement. La Figure I-4 présente un

exemple de lanodulation d’une porteuse RF par un code numérique.

La modulation BOC (Binary Offset Carrier) est utilisée pour moduler les codes de deuxieme
génération de GPS et de Galileo. Elle est basée sur le principe de sous modulation du code
primaire (code d'origine) par un signal carré nommé sous-porteuse. La fréquence de cette
sous-porteuse est un multiple (entier ou pas) de la fréquence du code. Ces fréquences ( de
code et de sous-porteuse) sont définies par les paramétres de la modulation BOC et la
fréquence de référengg (1,023 MHz). En effet une modulation BOC(k, h) se traduit par une
fréquence de sous-porteugetgale & = f; et débit de codg. égale ah * f,. Les parametres

k et h sont les coefficients de sous modulation et de débit de code respectivement. Dans la

littérature, on se sert aussi du paramgtégal ‘Z;fs = % pour étudier la modulation BOC.
c

L'entier p représente le nombre de périodes (composées d'un front montant et un front

descendant) de sous porteuse dans un demi-chip de code. Chaque période de la sous-porteuse
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correspond a 2 chips alternés let 0. Ainseprésente le nombre de chips du code BOC dans

un chip du code primaire.

Le signal BOC est généré en modulant en phase la porteuse sinusoidale a la fréquence
centrale (égale a 1,575 GHz dans la bande L1) par le code BOC récupéré apres sous
modulation. Cette étape est identique a celle de la modulation BPSK. La Figureritfedéc

étapes de la modulation BOC.

As.(t)=byl(t
1

Code 0

~Y

-14 L

IHHHHHHHHHHHHHHI
R

senal (L AMAAAAULLA ARAALARAAAA N AN

moaste NTTWYVVUUUY VUUWYUY UTIVUVUWIIY

Changement de phase

NNJ/NN,
W W

Figure I-4 : Modulation BPSK

La sous modulation du code par une sous porteuse permet de modifier la répartition de
I'énergie dans le spectre du signal. En effet contrairement aux modulations numériques
typiques (telles que la BPSK, QPSK) dont le spectre est concentré en un seul lobe principal
autour de la fréquence centrale, le spectre d'un signal BOC est divisé en deux lobes principaux
placés de part et d'autre de cette fréquence. L'intervalle fréquentiel séparaleiz lobes

varie en fonction des paramétregt h. Dans la bande L1 des signaux GPS quatre différents
signaux modulés en BOC apparaissent. lls appartiennent au systeme Galileo et a la nouvelle
génération des signaux militaires M GPS. La Figure 1-6 rassemble les spectres de tous les
signaux apparaissant sur L1 (GPS, Galileo, Glonass et Beidou) y compris les signaux modulés
en BOC.
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Code
Sous-
porteuse —t — — S S S — S
Code BEREEERE [ W i B
BOC | = - .
s | MMM ANM MM N
BOC \’\ \l \l/ \}'/\} \I \l\ \q
‘J' j \'./ W V v v U W W W
Figure I-5 : Modulation BOC
10'2: I T T T T T T
F BOC(15,2.5)
- BPSK
3| BOC(10,5)
10 BOC(L,1) E
E CBOC(6,1,1/11)
L Glonass (channel -07)
= 10%H Glonass (channel 00) ‘ M
I E Glonass (channel 06) /
é f Compass “ \
‘2 10°= | | | N \ ‘“‘w‘ ‘H‘“\‘
10° ““‘ ‘\‘ ‘ ‘J w | |
/ [l MH M ’ ‘
i ‘fw i g\ i\ M “, |
oA LA Al I lL‘ L ikl

1.57 1.58
Frequency(Hz)

1.54 1.55

Figure I-6 : spectre des signaux Galileo, GPS, Glonass et Compassigl la bande L1

4. Les Modulations “Binary Coded Spreading Symbol” (BCS) et “Composite BCS”

(CBCS)

L’idée de la modulation BCS est que chaque symbole (du code modulé en phase) est divisé en

un nombre de segments de durées égales. A chacun de ses segments, on attribue une valeur
déterministe qui peut étre de forme sinusoidale ou rectangulaire ... Si ces valeurs ne sont pas
binaires dans ce cas cette modulation est nommée « Multilevel Coded Spreadings S3ymbo

MCS. Mais quand ces segments nommeés aussi sous-chips ne prennent que des valeurs
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binaires, dans ce cas il s’agit d’une modulation BCS. Celle-ci est définie par une séquence [s]
de sous chips et un débit chip Pour un code binaire modulé en BCS (f§], on multiplie

chaque chip (en +1 et -1) par les sous chips de la séquence [s].

Cette modulation peut étre vu comme une généralisation des modulations BPSK et BOC. En
effet la modulation BPSK peut étre noté BCS([1), De méme BOC(1,1), par exemple, est
équivalente a la modulation BCS ([+1,4). L’entier 1 dans ce cas indique que la fréquence

chip est égale §,(=1,023 MHz). Dans un cas général, une modulation BOC (k,h) correspond
a une modulation BCS([sf;) , ou [s] est une séquence mlsous chips alternés en +1 et -1.

En revanche quand le paramétrest impair, cette définition de la BCS n’est plus correcte

(ref). Dans ce cas, il faut commencer par multiplier les chips cod@{at, ot i est le rang

du chip. Ensuite on utilise la méme définition BCS(fs],pour obtenir BOC (k,h) avec p

impair.

Dans la Figure I-7, on présente le schéma de la modulation BCS([1,-1, 1,-1, ¥1,1],

comme exemple de ce type de modulation.
—\ /="
) Chipi-1 du code Chip i du code
-/ \_ _

Sous chips

Tc

Figure I-7 : schéma de la modulation BCS([1,-1, 1,-1, 1,-1,%].)

Cette modulation a été inventée depuis 2008ila-Rodriguez 2008) mais elle a été
considéré comme une alternative intéressante a la modulation BPSK et BOC récemment. Pour
améliorer ses performances et son interopérabilité avec la modulation BOC (1,1), une
technique de modulation basée sur la superposition de BCS([s],1) et BOC(1,1) a été proposée.
Celle-ci est nommée « Composite Binary Coded Symbols » GBO&. Hein et al., 2005).

Elle est définie a travers 1’équation suivante des densités de puissances spectrales des
composantes BCS([s],1) et BOC(1,1) :

Gepes(f) = aGpoca,1)(f) + BGgesqs;,n(f)
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Ou Gepes(f), Gpoc,ny(f), Gresqs,ny(f) sont les densités spectrales des signaux CBCS,
BOC(1,1) et BCS([s],1) respectivement. Les coefficiemt®t f indiquent le rapport de
puissance associé aux codes BOC(1,1) et BCS([s],1) respectivement. Ces coefficients

satisfont alors la condition + £ = 1.

Cette modulation CBCS est souple et peut étre facilement convertie en une autre modulation
CBCS en maodifiant la contribution du signal CBS ou sa fréquence chip. Elle a été proposée
par la Commission Européenne (CE.W. Hein et al., 2005) dans le but d’offrir une
technique de modulation commune pour transmettre les codes Galileo et GPS de la deuxieme
génération sur la bande L1. Elle permet, par ailleurs, une haute interopérabilité avec la

BOC(1,1) et des performances meilleures lors de I’utilisation des récepteurs a large bande.
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Chapitre Il : Exemples de nouveaux codes avec niveau d’interférence

standard (égal a la référence GPS)

Dans ce chapitre, on propose de nouveaux codes qui peuvent améliorer le fonctionnement de

notre systeme selon les points précédemment exposeés.

I. Exemples de codes avec faibles valeurs d’interférences.
Toute la famille de codes générés par les deux séquences maximales G1 et G2 ont les mémes
valeurs d’interférence que celles obtenues entre deux codes GPS. Les séquences G1 et G2
font aussi partie di&a méme famille. Il est donc possible d’utiliser I’un de ces codes pour le
positionnement indoor a la place des codes GPS. Ceci ne réduit guére les valeurs des pics

d’intercorrélation avec les signaux GNSS mais garantit le méme seuil d’interférence.

Si on veut émettre un signal similaire a celui de Glonass (en nombre de chips, débit et
fréquence porteuse), il est nécessaire de chercher & mesurer les interférences possibles ave
séquence maximale de Glonass. Selon la théorie des codes, il est possible de créer des
séquences maximales par décimation de cette séquence de Glonass avec des propriétés
d’intercorrélation intéressantes. On commence alors par regarder tous les cas possibles

regroupés dans la TableHtl. Puis, on calcule les valeurs d’intercorrélation pour chaque cas.

Tableaull -1 : L’exemple du cas m=9 correspondant a la séquence maximale de Glonass

e d pgcd(d,n) | h=pgcd(e,m 2*e g=pgcd(2*e,m r S
1 3 1 1 2 1 9 4
2 5 1 1 4 1 9 4
3 9 1 3 6 3 7 3
4 17 1 1 8 1 9 4
5 33 1 1 10 1 9 4
6 65 1 3 12 3 7 3
7 129 1 1 14 1 9 4
8 257 1 1 16 1 9 4

D’aprés les calculs présentés dans le Tableaull-1, deux cas de fonctions d’intercorrélations

sont possibles selon la valeur de=s*-=, g = pgcd (m, 2e) :

s=4 pour les cas oue{l, 2, 4, 5, 7, 8} et on obtient alors les valeursofg suivantes
associées chacune a la valeur de fréquence f. L’allure de la fonction d’intercorrélation est

présentée dans la Figutel.
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Tableaull -2 : valeur d’intercorrélation et fréquence d’apparition pour e € {1,2,4,5,7, 8}

(1) f c(t)/511

-1 255 -0,00195695
31 136 0,06066536
-33 120 -0,06457926

0.15 T T T T T T T T T T

01— s

0.05 "

-0.05

C(m)
o
I
——
[
e
[—
[—
I
| —
e ———

0.1 -

[ r r r r r r r r
0 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500
T (en nb de chips)

Figure Il -1 : Fonction d’intercorrélation entre la séquence de Glonass et celle décimée 4 d=2'+1

s=3 pour les cas oueg{3,6} et on a le tableau suivant des valeurc@ et la forme des pics

d’intercorrélation tracés dans la Figurell-2.

Tableaull -3 : valeur d’intercorrélation et fréquence d’apparition pour e € {3,6}

c(7) f c(t)/511

-1 447 -0,00195695
63 36 0,12328767
-65 28 -0,12720157
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Figure Il -2 : Fonction d’intercorrélation entre la séquence de Glonass et la séquence décimée a d=23+1

Quand on compare les fonctions d’intercorrélation, il est clair que la premiére sous famille
correspond plus a nos attentes puisque les valeurs d’intercorrélation sont faibles et presque
égales (entre -0.064 et 0.060) a celles du GPS. On en déduit que les séguences maximales
générées par décimation de la séquence de Glonass d’un facteur d € {3, 5, 17, 33, 129, 257}
respectent le seuil d’interférence et peuvent donc étre utilisées pour I’indoor. En réalité les
séquences générées par décimation d’'un d € {33, 129, 257} font partie de la classe
d’équivalence (méme valeurs d’intercorrélation avec la séquence Glonass) d’une des
séquences géneérées paed3, 5, 17}. On propose alors les trois premieres séguences
maximales (pour & {3, 5, 17}) pour I’utilisation des systemes a base de répélites. Celles-ci
sont idéales pour toutes les exigences de notre systeéme puisqu’elles ont une fonction
d’autocorrélation a 2 valeurs uniques (m-séquence idéale pour la DTT), un débit plus faible
(511chips/ms) pour la SMICL et uwuil d’interférence (avec les signaux GNSS extérieurs)

satisfaisant.

Néanmoins tous les codes proposés jusqu’ici ne sont pas susceptibles de réduire les
interférences avec les signaux GNSS des systémes actuels (par rapport au seuilnde référe
des codes GPS. Une idée sugdéndla-Rodriguz et al. 2006)u’il est possible de diminuer

les interférences quand on corréle deux codes de longueurs différentes. On va donc vérifier
cette hypothese en testant différents scenarios. Le premier consiste a émettre un code de 31
chips en intérieur avec un débit égaleducd’un code GPS émis a I’extérieur. Ce nouveau

code résulte de la décimation de la séquence maximale G1 (a 1023 chips) par un facteur d=

33. Pour calculer la fonction d’intercorrélation, on considere que le récepteur est installé¢ a
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I’extérieur et qu’il acquiere 1ms de code ainsi qu’un code GPS avec 33 répliques du nouveau

code. Les valeurs d’intercorrélation ainsi calculées correspondent a la perturbation induite sur

un récepteur GPS a I’extérieur par un répélite indoor émettant le code a 31 chips. Dans la
Figurell-3, on représente le résultat de cette corrélation comparé a la corrélation entre deux
codes GP4SII est clair que dans un tel scénario, on gagne au niveau du seuil d’interférence.

On peut aussi remarquer que si on recoit en intérieur le signal GPS, le pic principal de notre
code a 31 chips peut étre complétement masqué par les pics d’intercorrélation (puisque leurs

valeurs seront multipliées par un facteur 33). Ceci n’est possible que dans le cas ou la
puissance du signal GPS recu en intérieur est proche de celle émise par le restlicaill e

qu’en pratique cette situation est peu probable.

0.15 1 0 0 0 0 1 0 ) ‘

intercorrélation entre G1 & G2
intercorrélation entre G1
et la version décimée a 31 chips de G2

0.1—

0.0

01

c(m)
o

)H

-0.0!

a

m il i " H‘ Hm If it MH i |u| | n i HHIM | il
w I 'IHIH WL mm'mmuv Il
Rt Al L] B

-0.1— —

[ [ [ [ [ [ [ [ [ [
0 100 200 300 400 500 600 700 800 900 1000
T (nb de chips)

Figure 11 -3 : Comparaison de la fonction d’intercorrélation entre les deux séquences maximales G1 et G2 et ealhtre
G1 et le code a 31 chips.

Dans la pratique ce code a 31 chips doit vérifier les mémes proptfigtesférence avec les

32 codes GPS émis par les satellites. Hélas les valeurs d’intercorrélation ainsi calculées sont
proches de celles obtenues entre deux codes GPS. Et donc aucune amélioration n’est apportée

de point de vu intercorrélation. Cependant, ce code représente une solution a une longueur

chip plus faible adaptée a la SMICL.

Le dewiéme scénario a tester est celui d’un code plus long émis en intérieur avec le méme

débit chips. L’idée est de générer une séquence maximale a 2'%-1 chips et de la corréler avec

la séquence a 511 chips obtenue par décimation de la premiére par un facteur d=513.
L’objectif de ce scénario est de simuler 1’utilisation d’un code a 2'8.1 en indoor sur la bande
Glonass. Dans ce cas, il peut interférer avec le code Glonass a 511 Chips. Sauf que la
difficulté est de trouver le code plus long dont la décimation donne le code Glonass. On a

donc préféré poser le probléme a I’envers. La fonction d’intercorrélation calculée pour ce
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scénario est celle entre le code a 511 chips avec les bouts de code de méme Ipingiisur e
du code & ¥-1 chips.Ces valeurs d’intercorrélation sont le résultat’une simulation du
fonctionnement d’un récepteur Glonass a I’extérieur recevant le code a 2'%-1 chips de
I’intérieur. Les résultats des valeurs d’intercorrélation dans une telle situation dépassent

largement les seuils d’interférence comme le montre la Figures.

0.15 T T T T T T I I T T

0.05— -

-0.05% -

[ [ [ [ [ [ [ [ [ [
0 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500
T(nb de chips)

c(m)
o
I

Figure Il -4 : Fonction d’intercorrélation pour le scénario du code plus long en intérieur

II. Exemple de code a faible débit pour la SMICL (Short Multipath Insensitive
Code Loop)

Pour profiter des points forts de la SMICL, il est préférable de choisir un code avec un faible
débit. Dans ce cas le temps chip est plus long. Alors le pourcentage des trajets indirects dont
la longueur est inférieure a 0.5 chip parmi ceux qui existent est plus élevé. Par conséquent, la
SMICL est plus performante puisque le pourcentage des trajets indirects auxquels elle est
sensible (de longueur supérieure a 0.5 chip) devient moins important. En effet quand on
utilise 'un des codes GPS a 1.023 chips/seconde, ce ne sont que les trajets indirects de
longueur inférieure a 146.5m dont ’effet va étre atténué par la SMICL. Alors si on choisit
d’émettre un code de type Glonass a un débit de 511chips par milliseconde, la gamme des
trajets indirects en question sera plus large. Celle-ci contiendra tous les trajets dont la

longueur est inférieure a 293m.

Il est donc possible d’améliorer les performances de la SMICL dans notre systeme de
localisation indoor en émettant sur la bande L1 de Glonass (de 159Mb828 1609.3125

MHz) un code a 511 chips. Dans le paragraphe précédent, on a présenté les exemples de
codes similaires a celui de Glonass et dont les prépriéinterférence avec celui-ci sont

satisfaisantes.
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III. Nouveau code pour la DTT (Double Transmission Technique)
Pour améliorer les performances de la DTT, il nous faut un code dont la fonction
d’autocorrélation ne présente pas de pics secondaires qui peuvent perturber le signal de la
répligue décalée. Une séquence maximale satisfait parfaitement cette propriété. Il suffit alors
de remplacer le code dePStransmis par les répélites par la séquence maximale G1 ou G2.
Ces deux séquences répondent aussi, comme on vient de le voir dans le paragraphe précédent,
a la propriété d’interférence recherchée. En effet les valeurs d’intercorrélation de I’une d’entre

elles avec 1’un des 36 codes GPS sont égales a celles obtenues pour deux codes GPS.

Donc si on choisid’émettre en indoor un signal sur la bande de fréquence L1 (a une porteuse
de 1.57542 GHz), le code idéal pour profiter des avantages de la DTT est celui de laeséquenc
G1 ou G2.

IV. Conclusion
En résumé, il y a d’autres codes tels que les deux séquences maximales G1, G2 et leur
famille de codes de Gold (pour la bande GPS) ou les séquences maximales décimées a partir
de celle de Glonass qui peuvent étre utilisées en indoor a la place d’un code GPS. Tous ces
codes permettent de garantir un seuil maxidaiterférence avec les codes GNSS recus de
I’extérieur égal a celui (de référence) entre deux codes GPS. Pour faire baisser ce niveau
d’interférence, 1’idée d’émettre un code (au méme débit) plus long ou plus court en intérieur a
été testée par simulation sur Matlab. Les résultats obtenus montrent que ces codes, dont
certains permettent effectivement d’avoir un seuil d’interférence plus bas dans certains cas
(avec les codes dont ils sont issus par décimatidapportent pas d’amélioration en terme

d’interférence pour la totalité des codes des satellitaires.

Dans le but de profiter des avantages de la SMICL et de la DTT, on peut utiliser la séquence
maximale a 511 chips déduite par décimation de celle de Glonass. Celle-ci répond
parfaitement a toutes les exigences de notre systeme. Cette solution demeure tout de méme
moins satisfaisante que la réservation d’un canal dédi¢ a I’indoor. En effet, selon 'ICD

Glonass, les interférences entre canaux sont liraitd8dBm tandis que les intercorrélations

entre la nouvelle séquence maximale et celle de Glonass &misesseul canal s’éléve a -

24 dB. La solution de cette nouvelle séquence maximale reste moins performante en terme de

niveau d’interférence comparée aux interférences avec Glonass.
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Chapitre IIl : Nouveaux codes a faible niveau d’interférence (inférieur a

la référence GPS)

I. Indoor « Modified » BOC (IMBOC)
L'idée de cette nouvelle technique de modulation est inspirée de l'article intitulé "How to
optimize GNSS signals and codes for indoor positioni(Ayila-Rodriguez et al. 2006)
L'objectif du travail réalisé dans ce papier est de réduire les valeurs d'intercorréiatéon e
codes. L’auteur propose alors d'utiliser la modulation Time-Multiplexed BOC (TMBOC) qui
combine deux codes modulés en BOC (1,6) et BOC(1,1). Au cours de l'étude de la
modulation TMBOC, on s'apercoit qu'il est possible d'atteindre des valeurs d'intercorrélation
nulles quand on choisit les débits adéquats pour les deux codes en question. L'exemple cité
dans cet article est décrit dans la Figiirel. On observe que la contribution a la fonction de
corrélation est égale a zéro dans le cas des chips affichant un rapport entre les deux débits de
codes égal a 6. Il est donc possible d'atteindre des valeurs de corrélation nulles si le rapport
entre les fréquences des codes est supérieur a 1. On verra par la suite que ceci n’est réalisable

gue dans le cas patrticulier ou le rapport entre les fréquences codes est pair.

Séquence l

Signal 1 __J”Hm_ -
Signal2 | Iﬂ.”l.”__

Séquence 2 I I I

Contribution a la
fonction
d’intercorrélation

1 0 -1 0 -1

Figure 11l -1 : exemple de corrélation entre deux codes partiellement modulés BOC
La nouvelle modulation nommée Indoor Modified BOC (IMBOC) est basée sur ce principe :
chaque chip du code primaire est sous modulé séparément par le motif de la sous porteuse.
Ainsi la sous modulation du code primaire se fait a travers un signal carré non continu
compos¢ d’une succession du méme motif. Ce motif unique est réinitialisé a chaque nouveau
chip pour former la sous-porteuse carrée. La fréequgneke sous porteuse est égale a la

fréquence du motif qui la compose. Le paramgtfeomme dans le cas de la modulation

57




Telecom SudParis-EDITE de Paris

BOC) représente le nombre de périodes du motif dans un demi-chip du code. Dans le but
d'atteindre les plus basses valeurs d'interférence (zéro dans le cas idéal) avec le code d'origine,

on choisit une fréquence du code primajfieégale a la fréquence de référenfe(celle du

code dorigine). La fréquence de la sous porteysest égale & « f, (= >+ f;). La Figure

[ll-2 présente un exemple d'une modulation IMBOC avégal a 3. Quand la valeur geest
un entier pair, le signal de sous-porteuse devient continu. Par conséquent la modulation

IMBOC est identique a la modulation BOC standarg sest pair. Dans ce cas, elle est

bY

équivalente a une modulation BO%, ). Mais quandp est impaire, les deux types de

modulation sont totalement distincts.

Par ailleurs, la modulation IMBOC est aussi équivalente a la modulation BCS([s],1), ou [s] est
une séquence geéléments alternés en +1 et -1. Le parametre 1 indique la fréquengg chip
est égale ;). Cette définition s’applique a toutes valeurs de p pa&sou impaies Ainsi la
IMBOC est un cas particulier de la modulation BCS comme dans le cas de la modulation
BOC.

Code primaire 1

fc

T./2

Sous-porteuse

fs

ot | [T [T
e UUUU U UOiUL

10101010110110101010101

0
Figure 11l -2 : exemple de modulation IMBOC avec p= 3

En utilisant cette nouvelle modulation, on propose une famille de nouveaux codes destinée a
étre utilisée en indoor pour les systemes de positionnement baseés sur les transmetteurs locaux.

L'objectif de ces codes est d'offrir un niveau d'interférence plus faible avecrasisides
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systemes extérieurs (comparé au niveau de référence GPS). Pour créer cette famille de codes,
on choisit les parametrgsqui nous permettent d'avoir les niveaux d'interférence les plus bas
possibles avec le code d'origine (code primaire). Deux cas possibles de codes primaires sont
testés : la séquence maximale (dans le cas de Glonass ou GPS) et les codes de Gold (cas de
GPS).

Pour avoir une idée des niveaux d'interférence possibles, on procede a un calcul théorique des
expressions de corrélation entre le code IMBOC et le code d'origine. On note X la séquence

maximale d'origine de longueur N et de dépit Cette séquence modulée par une sous-
porteuse carrée non continue de fréqueyfgcegx f. donne la séquence IMBOC notée A.
Pour chaque nouveau chip de la m-séquence X, on agscbips dans le code IMBOC (a

travers le passage par la sous-porteuse). Ainsi on peut exprimer ces deux séquences X et A

comme Ssuit :

X ={x;,i € [1;N]} ou lesx; sont les chips de la séquence maximale d'origine a la fréquence

fo.

A ={a;i € [1;N]} ou lesqa; sont des sous-séquences de p chips du code IMBOC qu'on
exprime en fonction des; : a; = {ai,k = (-Dkx;, k€ [1;p]}. Cette séquence est émise a

un débit chip égala X f, = p X f,.

Pour corréler ces deux codes, on les échantillonne tous les deux a la méme fréquence. On
choisit pour cette étape d'échantillonner a la plus haute fréquence de codes utilisée dans le but
de simplifier les expressions des codes. Ainsi la séquence X est représentéeppahips

qui résultent du sur-échantillonnage de la séquence d'origine a la fréguenge

L'expression de X échantillonné¥;{;) devient alors :
Xeen = {xéchk = xH,k € [1;N x p]} ou [SJ est la partie entiére du quotié;nt
p

La séquence du code IMBOCsf représentée par ses sous-séquenge@ui sont déja
échantillonnées a la plus haute fréquedce f; = p X f.) peut étre exprimée dans son

intégralité comme suit :
Agn = A = {a = (D} wxgy, k € [1; N *pl}

DOl A, = {@ = (~D)K7O40P ) k€ [1; N *pl)
P
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La fonction "modulo p" permet de réinitialiser le motif de sous porteuse a chaque nouveau
chip du code d'origine. Pour évaluer les valeurs d'interférences entre la séquence d'origine et
le code IMBOC, on cherche a exprimer la fonction d'intercorréldtjgrentre les deux codes

A etX. Pour un délai, la corrélation entre ces deux séquences s'exprime comme sulit :

pN PN
1 k modulo
Cax (1) = _Nz Ay * Xg—7 = Z(—l) P x xl&
p k=1 k=1

SR

p

Pour simplifier cette expression, on utilise la méthode de changement de variable en
remplacant le parameétre k par k' tel que k' xp +p',p' € [0;p — 1] etk’ € [1;N]. On

obtient ainsi I'expression suivante :

2
Cax (1) = _Nz Z 1)p’*xk'*xlkr+p’;rj
—0 k=1 P

r-1 N
1
Cax (1) = —Z(—l)p *Nz Xk x’”’lp —rl
p'=0 k'=1
1 - -1
G == ) (-1 *cqup . |> (1)
p'=0

Ou Cyx 277 |) est la fonction d'autocorrélation de la séquence maximale d'origine X. Celle-
P

ci prend deux valeurs possibles qui dépendent de la valeur du @élae la séquence X et sa

réplique :

sitmoduloN # 0

1
CXX(T) = N
1 sitmoduloN =0

Quand le délair entre les séquences X et A appartient a lintervedlg + 1;p — 1],

I'expression[%] prend zéro au moins une fois (quasdparcourt I’intervalle [0;p — 1]).
Dans ce cagyy ([%J) peut prendre les deux valeurs possibles & (1%{ Si le nombre de
fois ou Cyy ([EJ) est égale a 1 (quang’ € [0;p — 1]) est impair, alors la somme

Z ( 1)” * Cyy (l—m est supérieure a 1. Ainsi, pour appartenant a l'intervalle

60




Telecom SudParis-EDITE de Paris

[-p + 1;p — 1], la fonction de corrélatioiC,x(7)| peut prendre des valeurs supérieures ou
égaleséll.
14
Dans le cas ou le délaiprend une valeur howe l'intervalle [—p + 1; p — 1], lI'expression
[”%J est strictement supérieure a zéro. Par conséqI;{Qr(tlp%D ne prend que la valeur
— % de la fonction d'autocorrélation pour topte [0;p —1]. Il y a donc trois valeurs
possibles que peut prendre l'intercorrélatg (t): 0, — N%p et Npr' La valeur nulle de
C,x (1) est possible gi est pair.
On en déduit qu'il y a deux figures d'intercorrélation possibles qui dépendent de la parité du

parameétrep. Quand p est pair, la fonction de corrélaticyyest égale a zéro sauf sur les

extrémités (au début et a la fin du code numériquey) est compris entrep + 1 etp — 1.
Sip est impair les pics dé€,x sont compris entre- Nixp et Npr' Ces valeurs déterminées par

I’étude théorique seront confirmées par les résultats des simulations des interférences.

pY

Dans la deuxieme partie de cette étude théorique, on cherche a exprimer la fonction de
corrélation entre un code de Gold Y issue de la séquence maximale X et le code IMBOC. Par

analogie au premier cas, on exprime la séquence du code de Gold par I'expression suivante.
k
Y={y,=y[5]| k€10,npl}

Et on mene par la suite les mémes étapes de calcul que dans le cas de la m-séquence :

1 p-1 N
= — —1)?’ , ,
Cay () pNz Z( DP * x, *ylk'+%l
p'=0k'=1

p-1 N
1 .1
Cw(®) =3 D D+ 1) xeny, e
p'=0 k'=1 p
1 = -1
Car (@)= ) (-1« Gy Q” . |> @
p'=0

Cxy ([p%J) est la fonction d’intercorrélation entre la séquence maximale X et le code de

Gold Y. Cette fonction prend trois valeurs possibles qui sont distribuées en fonction du délai
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entre les deux codes de fagon aléatoire. Les valeurs d’interférences C,x(7) qui sont évaluées

par une moyenne des valeurs@g (pondérées par les coefficients 1 ou -1) ne peuvent pas
étre déterminées en se basant sur 1’équation (2). Néanmoins, cette équation (2) nous permet
d’affirmer qu’avec un tel code modulé en IMBOC, il est possible d’atteindre des valeurs
d’interférence plus basses. En effet, si on cherche a évaluer le maximum deC,y, on obtient

par le raisonnement qui suit qu’il est inférieur au maximum de Cyy (Qui correspond a la

. for o ([P

p—
1
|Cay (D) < —Z
b 4
p =0

référence GPS)

Donc
p-1 ) p-1
a1 =53 [o ([E55])] <5 - max @
T)| =— - max
AY p 4 XY p p 4 XY
p=0 p =0
D’ou

|Cay ()| < max (Cxy)

Pour confirmer ces résultats théoriques et évaluer les valeurs exactes d’interférences Cyx, ON
simule les interférences entre un code IMBOC et la séquence maximale ou le code de Gold
d’origine. Dans la suite on présente les résultats de ces simulations pour les exemples de

codes (modulés en IMBOC) qu’on proposera pour les systémes de localisationindoor.

II. Exemples de nouveaux codes (dans la bande L1 GPS et Glonass)
Dans ce paragraphe, on propose des codes modulés en IMBOC destinés au systeme de
positionnement indoor. Ces codes peuvent étre émis dans la bande de fréquence L1 de GPS
ou G1 de Glonass. La bande L1 de GPS a une largeur de 24 MHz autour de la fréquence
centrale de 1.57542 GHPour le cas Glonass, le spectre de ses signaux GNSS s’étale sur 8
Mhz de bande a des fréequesnd’émission entre 1598.0625 MHz et 1605.375 MHE.

Dans GPS, le signal émis par chacun des satellites est identifié par le code de Gold qui lui est
associé. Si le systéme de localisation en indoor émet sur la bande L1 GPS, il faut que le code
(dans le cas du systéme a base de répélites) qui lui est associé soit caractérisé par une fonction
d’intercorrélation a faibles niveaux avec toute la famille de codes de Gold GPS. Ceci est

possible a vérifier en simulant I’interférence entre le nouveau signal (modulés en IMBOC) et

la famille des codes de GPS. De plus, il est aussi nécessaire de garantir un faible niveau
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d’interférence avec la nouvelle génération de signaux GPS et Galileo modulé en BOC. Ce
deuxiéme point sera étudié (dans Ill) & travers une analyse des spectres des signaux
apparaissant sur la bande L1 et de leurs interférences avec les signaux IMBOC proposeés.

Dans le systéme russe Glonass, chaque satellite est identifié par un canal numéro k (ou k est
un entier qui varie de7-a 6) dont la fréquence d’émission est calculée par 1’expression

suivante :
felonass = 1598.0625 + k * 0.5625 (ICD 2008 de Glonass)

La meilleure des solutions pour pouvoir émettre sur la bande G1 de Glonass avec un niveau
minimal d’interférence est de réserver un canal (libre) a une fréquence précise pour les

systemes de localisatiandoor. Selon L’ICD de Glonass, le rapport en puissance du signal du
canal d’émission par rapport a celui d’un canal adjacent est supérieur a 48dB. On en déduit

que le fait de réserver un canal spécifique a I’indoor permettrait de garantir un niveau
d’interférence maximal supérieur a -48 dB par rapport au signal utile. Cette solution ne peut

pas étre appliquée dans I’immédiat puisqu’elle nécessite 1’allocation d’une ressource spectrale

auprés des agences GNSS. On cherche alors a proposer de nouveaux codes modulés en
IMBOC destinési étre émis sur I’un des canaux Glonass. Il est nécessaire que les niveaux
d’interférence entre ces nouveaux codes et la séquence maximale de Glonass soient les plus

bas possibles.

Ainsi, les codes optimaux recherchés pour 1’indoor doivent satisfaire cette propriété de bas
niveau d’interférences avec les signaux des satellites émis sur la méme bande de fréquence.

Ces interférences sont €valuées par les fonctions d’intercorrélation avec les codes GNSS

(GPS et Gold). Par ailleurs, une deuxiéme péofrioncernant la fonction d’autocorrélation

est aussi a prendre en compte lors du choix du code optimal. En effet, il est important d’avoir

une fonction d’autocorrélation treés nette, a deux valeurs dans le cas idéal (c. a d. sans pics
secondaires comme wale cas d’une séquence maximale). Cette condition nous permet
d’éviter les interférences intra-systéme (entre les pics principaux et les pics secondaires des
signaux en indoor). Dans le cas du systeme a base de répélites, si le code émis a une fonction
d’autocorrélation a deux valeurs, on peut alors placer un nombre plus élevé de répéditen

toute liberté. Ainsi le nombre de répééseet les délais introduits entre les signaux sont

choisis sans aucunesntraintes d’interférence intra-systeme (entre les signaux des répélites).
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On en conclut que lors du choix du code optimal, on doit prendre en considération deux
propriétés principales d’autocorrélation et d’intercorrélation avec les signaux des satellites

émis sur la méme bande fréquentielle.

1. Cas delabande Glonass G1

Le code Glonass est une séquence maximale de 511 chips générée par un registiged décala
de 9 étages. L’intercorrélation entre cette séquence et les nouveaux codes proposés pour le

systeme de localisation indoor doit étre réduite au maximum. Le seuil de comparaigsn de
valeurs d’intercorrélation est fixé a la référence GPS qui correspond a la valeur maximale de

la fonction de corrélation entre deux codes de Gold de GPS. Ce seuillestiat de 0.066

en amplitude (équivalent & -24d&jns le cas d’une fonction de corrélation normalisée (par le

nombre total de chips dans les séquences corrélées). Il est aussi possible de considérer le seuil
de comparaison égal a la valeur maximale obtenue lors de la corrélation de la séquence de
Glonass avec la deuxieme séquence générée par décimation (de la premiére). En wilisant ce
deux séquences, on crée une sous-approche CDMA dans le systéeme Glonass équivalente a
celle de GPS. Ainsi I’équivalent du seuil GPS serait égal a celui entre ces deux codes qui est

de I’ordre de 0.059 (pour une fonction de corrélation normalisée). Etant donné que les deux

seuils sont trés proches, on préfére fixer un seuil unigue de comparaison pour toutes les
propositions de codes émis dans la bande GPS et Glonass. On décide alors de prendre le seuil

GPS (de 0.06) comme étant la référence de comparaison absolue dans ces deux cas.

Dans la suite, on proposera une famille de codes a utiliser dans la bande G1 de Glonass. Mais
avant de décrire cette famille entiéere de nouveaux codes, on commence par évaluer les
performances de la fonction d’autocorrélation et d’intercorrélation (avec la séquence Glonass)

des exemples typiques de ces codes. L’objectif de ce travail est de tester quelques exemples

types de séquences modcegén BOC et en IMBOC pour déduire par la suite le code optimal
(selon les propriétés d’intercorrélation et d’autocorrélation) utilisables dans la bande G1 de

Glonass.

La séquence de Glonass au débit chip égal a 0,511Mchip/s est modulée en BOC et IMBOC
avec différentes valeurs du parameétréOn compare alors le résultat de la modulation BOC a
celui du nouveau type IMBOC poprfixe. Dans les FigureBI-3 etlll-4, on représente les
fonctions d’autocorrélation de la séquence maximale de Glonass modulée en BOC et IMBOC

pour p égal a 2 et 3 respectivement. On remarque que des pics secondaires (positifs et

négatifs) apparaissent juxtaposés au pic principal pour tous les cas des modulations BOC et
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IMBOC. Le nombre de ces pics est éga a(p —1). Ces pics secondaires avec le pic
principals’étalent sur une période équivalente a 2 chips de la fonction d’autocorrélation de la
m-séquence de Glonass. Quant aux restes des valeurs d’autocorrélation, ils sont presque nuls
(inférieure & 2*16) sauf dans le cas de la modulation BOC avéupair (Figurelll -4). Dans

ce cas, des pics secondaires additionnels dont I’amplitude varie de 0.05 a 0.1 se présentent le

long de la fonction d’autocorrélation. Selon ces résultas, seul le cas de la séquence de Glonass

modulée en BOC avec jmpair n’est pas conforme aux propriétés d’autocorrélation
recherchées. Les pics secondaires de haute amplitude (quelquefois supérieure au niveau
d’interférence de référence de 0,06) apparaissant autour du pic principal nuisent aux

performances du coddls sont source d’interférence entre les signaux des répélites.
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Figure 1l -3 : fonction d’autocorrélation de la séquence maximale de Glonass modulée en BOC et IMBOC avec p=2
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Figure Il -4 : fonction d’autocorrélation de la séquence maximale de Glonass modulée en BOC et IMBOC avec p=3
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Pour évaluer les interférences possibles de ces codes modulés en BOC et IMBOC avec la
séquence de Glonass, on simule leurs tfonc d’intercorrélation qu’on présente dans les

Figures -5 et lll-6. Sur ces figures, on observe I’apparition de pics secondaires dont
I’amplitude varie d’un cas a un autre. En effet, quand on utilise la modulation IMBOC

(comme dans le cas de la Figtiie5), la fonction de corrélation entre ce nouveau code et la
séquence de Glonass est quasi-nulle partout sauf sur ses deux extrémités quel que soit le
parameétre de modulatign Sip est pair, la fonction de corrélation est égale a zéro en dehors
des pics secondairestrés faible (de ’ordre de 10™) quandp est impair. Sur le début et & la

fin de la fonction d’intercorrélation apparaissent des pics d’amplitudes relativement élevées

par rapport a la référence GPS. Leur amplitude est inversement proportionnelle a la valeur de
p. Le nombre total de ces pics augmente en fonctign @ette constation se confirme par

les simulations de corrélation effectuées pour une plage de valeprgadent de 1 jusqu’a

25. La Figurelll-7 représente les tracés des valeurs maximales et minimales de ces
intercorrélations en fonction ge Ces simulations permettesnihsi d’appuyer 1’analyse des
expressions théoriques des fonctions d’intercorrélation établies précédemment. En effet, les

pics élevés apparaissant sur les deux extrémités correspondent au cas ou kgpgéldient a

I’intervalle[—p + 1;p — 1]. En dehors de ces valeurs de dél#ét € [—%; —-p+1]U[p—
1;;], la fonction de corrélation prend zérgsést pair eﬁ Si p est impair. Ainsi ’objectif

d’une fonction d’intercorrélation idéale, nulle (ou presque-nulle) partout, est contraint par la
présence de ces pics secondaires (de hautes amplitudes). L’amplitude de ces pics est
inversement proportionnelle au parameéire Cette amplitude diminue jusqu’a atteindre un
niveau proche de la référence d’interférence (de 0,06) pour des valeurs de p autour de 15.
Donc pour atteindre des niveaux d’interférence plus bas que la référence GPS, il faut choisir

un parametrep tres élevé. Etant donné que ceci induit un débit chip important et par

conséquent une bande spectrale trés large, ce typede’est pas conforme a nos besoins.

Néanmoins, cette figure de corrélation, composée de pics secondaire étroits et a amplitude
¢levée et de niveau d’interférence nulle ailleurs, peut avoir d’autres intéréts comme par
exemple la détection des trajets indirects. En effet avec une telle figure de corrélation, la
détection des trajets indirects, de longueur supérieurg/pa la longueur d’un chip

(équivalente a la largeur du pic secondaire), devient possible.

Si on utilise la séquence Glonass modulée en BOC, le gagstipair est identique a celui de

I’IMBOC (puisque les deux types de modulation sont identiques dans ce cas). Mais le cas ou
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p est impair est différent : des pics secondaires, bas en amplitude, apparaissent tout au long de
la fonction de coélation. Le niveau maximal de ces pics dépend de I’entier p comme le
montre la Figurdll-8. Il diminue quand on augmente la valeur et il est largement

inférieur a la référence GPS (pour tpiit
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Figure 11l -5: fonction d’intercorrélation de la séquence maximale de Glonass et celle mé#k en BOC et IMBOC
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Figure Ill -6 : fonction d’intercorrélation de la séquence maximale de Glonass et celle modulée en BOC et IMBOC
avec p=3
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Figure 11l -7 : les valeurs maximales et minimales de ladiction d’intercorrélation entre la séquence de Glonass et sa
réplique modulée en IMBOC pourp € [1 25]
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Figure 11l -8 : les valeurs maximales et minimales de lafiction d’intercorrélation entre la séquence de Glonass et sa
réplique modulée en BOC pourp € [1 25]

Ainsi, d'apres les résultats de ces simulations, on déduit qu'au niveau interférence la séquence
Glonass modulée en BOC avec p impair est plus performante. Ses pics secondaires
d'intercorrélation sont atténués en comparaison avec a la référence GPS et aux résaltats de
IMBOC. D'autre part l'objectif de ces travaux est de proposer des nouveaux codes dont les
propriétés d'intercorrélation (avec la séquence Glonass) et aussi d'autocorrélation sont
optimales. Ceci n'est pas garanti dans le cas de la modulation BOg@ awveair. En effet la
séquence modulée en BOC ayeampair est caractérisée par une fonction d'autocorrélation

présentant plusieurs pics secondaires recouvrant les deux cotés du pic principal.

Le cas de la m-séquence de Glonass modulée en IMBOG guaac semble alors intéressant

dans la mesure ou les intercorrélations sont égales a zéro en dehors des pics secondaires.
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Dans le but de générer des codes satisfaisant les propriétés (d'auto et intercorrélation), on
applique ces techniques de modulation a une autre séquence maximale. Celle-ci est générée
par décimation de la séquence de Glonass par un facteur d égal a 3. Le choandirpal

et la technique de génération de cette séquence sont détaillés dans le chapitre pr§cédent (Il
Cette séquence modulée en BOC et IMBOC donne les mémes fonctions d'autocorrélation
dans les cas op pair et impair. Quant aux résultats d'intércorrélation de ce nouveau code
avec la séquence de Glonass, ils sont représentés dans les HiguBset 11I-10. On
remarque que dans tous les casp@ir ou impair) les résultants d'intercorrélation sont
inférieurs a la référence GPS. Ceci confirme les résultats des expressions théoriques établies
au début du chapitre. Parmi tous les codes testés, le cas optimal est celui de la m-séquence
décimée et modulée en IMBOC avec impaire. En effet dans ce cas les valeurs
d'interfrérence estimées sont plus basses que la limite GPS et aussi par rapport aux résultats
de la méme séquence modulée en BOC. De plus la fonction d'autocorrélation d'un tel code
(une séquence maximale modulkée IMBOC avec p impair) a une forme idéale a deux
valeurs uniques. On en déduit alors que cette séquence maximale (générée par décimation de
la séquence de Glonass) modulée en IMBOC pavierpair est le code optimal a utiliser pour

la bande Glonass.

Dans le cas de notre systeme a base de répélites, ce code unique suffit. Mais dansde cadre d
ces travaux, on a cherché a proposer pour chaque bande une famille entiere de calgss avec
propriétés optimales. On décide alors d’étendre la technique de modulation IMBOC ou p est

impair a la famille de codes de Gold générés par combinaison des deux séquences maximales
: celle de Glonass et celle générée par décimation de celle-ci. Cette tamifie 511 codes

de Gold dont les valeurs d'interférence avec la séquence de Glonass sont identiques a celles
entre celle-ci et la deuxiéme séquence maximale. Par ailleurs, I'équation (2) ebgsrime
valeurs d'interférence entre la séquence maximale et un code de Gold (génétéepméme
séquence maximale) modulé en BOC (uniquement) en fonction des valeurs d'interférence
entre les deux séquences maximales (celle de Glonass et celle générée par décimation de
celle<i). Donc pour tous les 511 codes de Gold de cette famille, la fonction d’intercorrélation

avec la séquence de Glonass est invariable et égale a celle obtenue avec la m-séquence
géneérée par décimation. On en déduit alors que les valeurs d'interférence entre la séquence de
Glonass et cette nouvelle famille de codes modulés en IMBOC sont identiques a celles
calculées précédemment entre les deux m-séquences (celle de Glonass et celepgénéré

décimation de celle-ci). Si on calcule la limite de Welch pour une telle famille (a 511 codes
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ayant une longueur de 511*7), on trouve 0,0167 pour les fonctions de corrélation normalisées.
Les amplitudes des pics secondaires d’autocorrélation ainsi que celles de la fonction
d’intercorrélation sont inférieures a cette limite. Le critére de Welch est donc respecté par

cette nouvelle famille de codes.

Ainsi une telle famille de codes peut étre utilisée par les systémes de positionnement indoor
dans la bande de Glonass tout en assurant un niveau d'interférence (avec les signaux a
I'extérieur) largement plus faible que celui de la référence GPS. D'aprées les valeurs de la
Figure lll-7, on constate que le rapport des amplitudes d'intercorrélation (dans le cas d'un

code IMBOC) par rapport a la référence GPS est de I'ordﬁe Denc le gain en puissance

d'interférence pour une telle famille s'exprime garx Log,,(p).
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Figure 11l -9 : fonction d'intercorrélation de la séquence maximale génée par décimation et modulée en BOC et
IMBOC pour p égal & 6 avec la séquence de Glonass

Pour choisir le parameétpe de fagcon optimale pour notre nouvelle famille de codes modulés
en IMBOC, il faut respecter la limite de la largeur de bande allouée aux signaux GNSS. En
effet, la fréquence du code modulé en IMBOC est égabex & ce qui correspond a un
spectre de signal de largeur équivalentgp& f,. Etant donné que la largeur de la bande
allouée a Glonass est de 8 MHz, la valeur maximale possible de I'entier impsirégale a

7. Avec cette valeur maximale le code IMBOC proposé offre un gain en puissance

d’interférence égal a 16 dB par rapport a la réference.
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Figure 11l -10: fonction d'intercorrélation de la séquence maximale générée paécimation et modulée en BOC et
IMBOC pour p égale a 7 avec la séquence de Glonass

2. Cas delabande GPS L1

Si le signal du systeme de localisation indoor est émis sur la bande GPS L1, alors il faut
garantir un niveau d'interférence minimal avec les 32 codes (de Gold) GPS émis par les
satellites. De plus il est aussi nécessaire de vérifier que ces nouveaux codes ne perturbent pas

la nouvelle génération de signaux modulés en BOC transmis par GPS et Galileo.

Nos premiers tests ont été réalisés avec une des séquences maximateS (Gapitre |)
générant les codes de Gold qu’on module en BOC et IMBOC. Dans les Figures I11-11 etlll -

12 on présente un exemple des valeurs d’interférence obtenues dans ce cas entre la version
modulée en BOC ou IMBOC (avecégal a 11) de la meéquence (G1 dans ce cas) et I’un des

codes de Gold GPS (PRN2 par exemple). On note que les niveaux d’interférence du code
IMBOC (G1 modulé en IMBOC) sont plus bas et plus réguliers que ceux du code BOC (G1
modulé en BOC). Selon D’expression de la fonction de corrélation dans 1’équation (2)
développée au début de chapitre, la fonction d’intercorrélation d’un code de Gold modulé en
IMBOC avec la séquence maximale (qui 1’a généré) est identique pour tous les codes de Gold

de cette méme famille. Ainsi ces valeurs d’intercorrélation obtenues entre G1 modulée en
IMBOC et le PRN2 sont identiques pour tous les autres codes de Gold GPS. Par conséquent,
on conclut qu’avec cette m-séquence G1 modulée en IMBOC, on garantit un niveau

d’interférence plus bas (que la référence GPS) avec toute la famille des signaux GPS.
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Dans la Figurell-13 et le Tablealil -1, on représente les courbes et les valeurs maximales et
minimales des interférences entre la séquence maximale modulée en IMBOC ou en BOC et
les codes GPS. Ces courbes évoluent en fonction de la parité et de la valeur du parametre p.
On note qu’avec une modulation IMBOC ayant un parameétre p impair, on obtient les niveaux
d’intercorrélation les plus bas. Le choix de la valeur optimale de p dépend la aussi de la

largeur de bande allouée aux signaux GNSS surlEE? qui est de 24 MHz. Ainsi la valeur
impaire maximale tolérée du parametre p est égale a 11. Par conséquent, on a un gain en
termes de niveaux d’intercorrélation de 1’ordre de 20 dB comparé au niveau de référence

GPS.

Dans la suite, on cherche a étendre ce cas optimal a plusieurs codes adaptés auxasystemes
pseudolites. En effet, dans le cas d’un systéme de pseudolites standard, on a besoin d’une
famille de codesyant les mémes propriétés et des niveaux d’interférences faibles avec les
signaux des satellites. L’idée est de proposer une famille entiere de codes a basses valeurs
d’interférence (avec les signaux des satellites) qui peut étre utilisée par tout systeéme a base de

transmetteurs locaux.
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Figure Il -11: fonction d’intercorrélation entre la version BOC et IMBOC (p=11) de la séquence maximale G1 les
codes GPS.
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Figure 11l -12 : fonction d’intercorrélation entre la version BOC et IMBOC (p=10) de la séquence maximale G1 les

codes GPS.
0,15
g Max(IMBOC code)
01 e==s=== mMin(IMBOC code)
’ max(BOC code)
0,05 \\/ === min(BOC code)
= 0 \/ D =g S st = o= o
[v]
15 20 25
-0,05 7
-0,1 7
-0,15
BOC factor p

Figure 11l -13: les valeurs maximales et minimales des fonctions d’intercorrélation des modulations BOC et IMBOC
pour la bande GPS

Tableau lll -1 : les valeurs maximales et minimales des fonctions d’intercorrélation des modulations BOC et IMBOC
dans le cas de la bande GPS en fonction du parameétre p.

p 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12
max(IMBOC) 10° 62,56 20,53 31,28 12,32 20,85 8,80 15,64 6,84 12,51 5,60 10,43
min(IMBOC) 10° -62,56 -21,18 -31,28 -12,71 -20,85 -9,08 -15,64 -7,06 -12,51 -5,78 -10,43
maX(BOC)lO3 62,56 32,91 31,28 19,75 20,85 14,10 15,64 10,97 12,51 8,98 10,43
min(BOC) 10° -62,56 -36,17 -31,28 -21,70 -20,85 -15,50 -15,64 -12,06 -12,51 -9,86 -10,43

La génération de cette famille dodes repose sur I’idée de moduler la famille de codes de

Gold de GPS par la modulation IMBOC. Ici il est possible de prendre toute la famille des
1023 codes de Gold générée par les séquences maximae&GPour éviter les figures de
corrélation ayant de hauts pics secondaires sur les extrémités des séquences, on écarte les 32
codes GPS émis par les satellites. L’étape suivante est de passer par la modulation IMBOC

(avecp impair) pour créer la famille de 987 codes IMBOC. Les niveaux d’interférence entre
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tous ces codes appartenant a cette nouvelle famille et ceux émis par les satellites sont
identiques au résultat de la séquence maximalé@gurelll-11) modulée en IMBOC (au

méme parametrg). On note aussi que cette famille respecte le critere de Welch évalué a
0,0096 poup égal a 11.

IIIl. Etude de I'occupation spectrale des nouveaux codes modulés en IMBOC
Les types de modulation BOC et IMBOC offrent une répartition différente de la densité
d’énergic spectrale (DSP). En effet, au lieu d'un seul lobe principal, I'énergie des signaux
BOC et IMBOC est divisée en deux lobes principaux symétriques par rapport a la fréquence
centrale. Cette propriété permet de réduire les interférences avec les autres signaux mais
implique aussi une bande spectrale utile plus large. Ainsi, il est important pour nous de bien
positionner le spectre du nouveau signal indoor de fagcon a éviter toutes interférences avec les

autres signaux GPS et Galileo modulés en BOC.

La position du spectre du nouveau signal dépend de la frequence de la sous fioetedse
débit codef,.(= %). Dans notre cas la fréquence du code primaire est fixée a celle du code

d’origine a 1,023 MHz. Ainsi, pour déplacer le spectre du nouveau code, il suffit de faire

varier la valeur du coefficient de la sous portekiset par conséquent celui du paramgtre

(= 2+ k). L’objectif de ce paragraphe est de trouver la position spectrale optimale qu’on

puisse attribuer aux nouveaux codes. Pour satisfaire lektioas d’interférence, les deux

lobes principaux et les lobes secondaires du nouveau code ne doivent pas étre percus comme
un bruit a niveau élevé par les lobes principaux des autres signaux existants dans la méme
bande. En effet on cherche la position douveau spectre qui permet d’éviter les
recouvrements (source de bruit génante pour les signaux existants) entre celui-ci et les lobes

principaux des signaux GPS et Galileo.

On considére alors le cas de la bande GPS et Galildd 2 portant les signaux modulés

en BOC et en BPSK. Puis on simule les signaux émis sur cette bande y compris le nouveau
signal modulé en IMBOC en faisant varier les valeurs du paramétre p impair. Parmi les
différentes situations, on choisit celles qui présentent les schémas d’interférences les moins
contraignants (peu bruyantsur les signaux des satellites) qu’on analysera par la suite.
Celles-ci correspondent aux cas ou le paramepeend les valeurs suivantes : 7, 9 et 11. Les
schémas spectraux de ces situations sont représentés dans les troidlFgdirdbk-15 etlll -

16 respectivement.
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Figure 11l -14: les spectres des sighaux GPS et Galileo de la bande L1 avec le pauvsignal IMBOC pourp = 7.

x 10°
3 T T T T -
BOC(15,2.5)
25 BPSK |
BOC(10,5)
IMBOC(p=9)
. 2r BOC(1,1) ]
N
§ CBOC(6,1,1/11)
= 1.5+ -
a
%)
o
1 — -
il A A |
0 r e N :
80 90 100 110 120 130
Frequency(Mhz)

Figure 11l -15: les spectres des signaux GPS et Galileo de la bande L1 avec le rauvsignal IMBOC pourp = 9.
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Figure lll -16: les spectres des signaux GPS et Galileo de la bande L1 avec le nouignal IMBOC pour p = 11.

Pour chacune de ces situations, on cherche a analyser le schéma spectral et les ggerférenc
éventuelles (superposition entre spectres) avec le nouveau code. Puis on évalue I’impact de

I’insertion de ce nouveau spectre, par comparaison aux cas de recouvrement entre les spectres
déja existants. Dans le premier cas ou p est égal a 7, le nouveau signal ne croise aucun lobe
principal sauf celui du code militaire GPS (code M GPS) modulé en BOC (10,5). En effet le
lobe secondaire du nouveau code (coloré en rose dans Higdr® se superpose au lobe
principal du code M (coloré en vert). Pour mieux observer ce recouvrement, on affiche les
spectres de ces signaux en dBm (sur un axe logarithmique) dans lalFidureCeci nous

permet d’évaluer ’ampleur des interférences causées par le rajout du nouveau signal (avec

p=7). Il est clair que le bruit induit par le croisement avec le pic secondaire du codeCIMBO

est plus élevé que tous ceux des autres signaux. Le rapport en puissance du signal utile (lobe
principal) sur bruit (lobes secondaires du IMBOC) est d’environ 3 dB. Cette position semble

présenter des risques d’interférence élevés. Mais en observant les superpositions entre les

autres signaux, on s’apercoit que des points d’interférence similaires (et méme plus élevés)

sont présents dans la bande L1. Les exemples des points de croissement entre le code M et le
code Galileo modulé en BOC(15, 2.5) ou le code modulé en CBOC (6,1,1/11) (coloré en bleu)
confirment cette observation. On en déduit alors que de tels niveaux d’interférences sont

tolérés par le récepteur GNSS. Cette premiere position spectrale resterait alors envisageable

pour le nouveau code.

Quand on prend p égal a 9, les pics secondaires du nouveau code interferent avec le lobe
principal du signal BOC (15, 2.5) de Galileo et le code M de GPS. Les rapports de puissance
entre le signal utile et le niveau de bruit sont autour de 4 dB dans ce cas. Cette situation est
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celle qui présente le minimum d’interférence de point de vu rapport de puissance sur bruit et

nombre de points de recouvrement. Quant au cas ou p prend 11 comme valeur, le lobe
principal du nouveau code croise celui du code M GPS et ses pics secondaires se superposent
a celui du code Galileo modulé en BOC (15, 2.5). Les niveaux d’interférence causés dans ces

deux cas sont tous similaires a celui du premier cas. lls peuvent donc étre tous les trois

adoptés par notre systeme. Le cap @3t égal a 9 demeure le meilleur.

10 :
——BOC(15,2.5)
—_BPSK
L= \ BOC(10,5)

107k 4

PSDXdBrhz)

I \ I I
80 90 100 10 120 130
Frequency (Mhz)

Figure 11l -17: les spectres (en dBm) des signaux dans la bande L1 avec le signal IMB®p = 7

Dans le but de confirmer ces observations spectrales, on procedera dans le paragraphe suivant
a la simulation du cas réel d’émission et réception du nouveau signal (en indoor avec les
codes émis par les satellites) pour évaluer les interférences éventuelles avec les signaux GPS
et Galileo. Dans la pratique, c’est le rapport signal sur bruit qui permet d’évaluer la robustesse
du signal au bruit d’interférence. On considére qu’un signal est noyé dans le bruit a partir du
moment ou le pic d’autocorrélation est inférieur au double du niveau de bruit. Donc le niveau

minimal de rapport signal sur bruit toléré est de 3 dB.

Dans la suite, on simule 1I’émission simultanée du nouveau signal IMBOC et du signal Galileo

BOC(15, 2.5) ou GPS BOC (10,5) en faisant varier les niveaux de puissance. Le récepteur
extérieur cherche a recevoir les signaux des satellites (GPS ou Galileo) en étant perturbé par
le nouveau signal IMBOC. La régle de 3 dB est celle que le récepteur applique gidar dé

de la robustesse du signal. L’objectif de cette simulation est d’évaluer la valeur limite du

rapport de puissance entre le signal perturbant (IMBOC) et le signal utile a partir de laquelle

le récepteur n’est plus capable de détecter et poursuivre le signal en question. Cette valeur
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limite du rapport de puissan@®;,,it. (S) d’un signal S donngeut s’exprimer sous la forme

suivante :

max(C(S))
max(C (S, IMBOC))

Riimite(s) = {max(Pjypoc — Ps) tel que 20 * log( ) > 3dB}
Ou C(S) est la fonction d’autocorrélation du signal S et C(S,IMBOC) est la fonction
d’intercorrélation entre le signal S et IMBOC recu au niveau du récepteBy.et Py goc SONt

les puissances attribuées respectivement au signal étudié et au signal IMBOC.

Dans le Tableaull-2, on présente les résultats de ces simulations réalisées pour un code
IMBOC avecp impair allant de 7 a 11. Dans ce tableau, on donne les valeurs maximales
Riimite(M GPS), du rapport de puissance du signal IMBOC par rapport a celui du M GPS
(BOC(1Q5)), tolérées par un récepteur GPS placé a I’extérieur. Dans la colonne suivante, on
présente les rapports maximaux de puiss&¢g:.(BOC (15, 2,5)) associés au code Galileo

BOC (15, 2,5). Dans la derniére colonne, on conclut sur la valeur de rapport de puissance
maximal toléré par le signal M GPS ainsi que par celui de Galileo BOC (15, 2,5) (équivalent
au minimum entre; ;.. (BOC (15, 2,5)) etR;imite (BOC (15,2,5)).

Tableaulll -2: les rapports signal sur bruit maximaux pour le code M de GPS et le cedsalileo BOC (15,2.5)

p Gain en Maximum du rapport Maximum du rapport Rapport de
puissance| puissance pour le code M GH puissance pour le code Galil§ puissance globale
(dB) (dB) BOC (15,2.5) (dB) tolérée (dB)
16 30 - 30
19 35 35 35
11 20 30 35 30

Le signal GNSS émis par les satellites est recu par un récepteur placé a I’extérieur a une
puissance del30 dBm. Le niveau maximal d’émission en indoor est de -50 dBm (ECC

REPORT 168 20l11)La puissance du signal recu par le récepteBr;sz,, aprés une

propagation en espace libre est calculée avec la formule

A
Prapm = 10 * logy, (PeGeGr(_)z)

4TTR
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Ou R est la distance parcourue par le sigfiaf, est le gain des antennes d’émission et de
réceptionA la longueu d’onde du signal radio € la puissance du signal a 1’émission égale
a-50 dBm.

Lorsqu’on calcule la puissance du signal indoor regu par le récepteur, on s’apergoit qu’a partir

de quelques métres (4 métres), on atteint un niveau de signal de 1’ordre de -100 dBm. Ceci
correspond a un rapport de puissance entre le signal indoor et le signal Galileo ou GPS recu
de 30 dB. On atteint alors la valeur limite trouvée par simulation au bout de quelques métres
de propagation du signal IMBOC en espace libre. Ainsi si un récepteur GPS ou Galileo est
placé a I’extérieur a une distance supérieure a 4 metredle I’emplacement du répélite, il ne

risque pas d’étre perturbé par son signal. Cette valeur limite de distance de 4 métres est tres

souvent dépassée dans le cas pratique. Par contre un récepteur externe est susceptible de
recevoir les signaux de plusieurs répélites. Dans ce cas notre raisonnement n’est plus adapté a

cette situation. On cherche alors a approfondir notre étude des effets d’interférence sur les

signaix externes a travers une simulation d’une situation réelle du déploiement du systéme a

répélites. Les résultats de ces simulations sont détaillés dans le paragraphe suivant.

IV. Simulation d’'un cas réel du déploiement du systéeme avec des nouveaux

codes dans un batiment du type de la cité des sciences

Dans le but de validePefficacité de ces nouveaux codes modulés en IMBOC pour la
réduction des interférences avec les signaux GNSS de I’extérieur, on propose de simuler le
déploiement du systeme a base dpelites dans un environnement typique. L’idée est
d’évaluer I’effet de 1’émission du nouveau signal indoor sur un récepteur GNSS placé a
I’extérieur. Celui-ci cherche a recevoir et poursuivre les signaux des satellites (Galileo et
GPS) tout en captant aides signaux de I’indoor. Pour chacun des deux cas de codes

IMBOC proposés (dans les bandes Glonass G1 et GPS L1), on analyse le bruit dans la

fonction d’autocorrélation du code suivi. Ce bruit résulte uniquement de I’interférence entre le

code du satellite traqué et ceux émis en indoor par tous les répélites.

Pour cette simulation on choisit comme environnement le batiment de la cité des sciences a
Paris. La représentation qu’on a faite de cet espace intérieur est simple et trés basique. Dans
les Figurs 18 et 19, on présente une vue de dessus et de coté respectivement de notre

représentation du batiment de la cité des sciences qui fait 270 métres de longueur et 120
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meétres en largeur. Au centre, il y a un espace qui s’étend sur une grande partie de la longueur

du batiment.

120m

‘:]N"l 0 N°9[:
N°5

N%'@ (2] @N°4

Espace central

N°1@ [:] @N"S

N°7 v N8
o] [e]

270m

Figure 11l -18: exemple du déploiement du systéme de positionnement a base élgélites dans le batiment de la Cité
des Sciences

N7 Nl N°3 N°9
32m T E I CE"
N°6 N4
N2
N°10 NES N8 270m

Figure 11l -19: vu de coté du systéme a base de répéligdployé dans le batiment de la Cité des Sciences
La répartition des répélites présentés sur ces deux figures correspond a celle adoptée lors des
simulations. Certains de ces répélites sont placés a différentes altitudes par rapport au sol pour
offrir une meilleure répartition des antennes et par conséquent un coefficient DOP (Dilution
of precision) vertical et horizontal satisfaisant. Les coordonnées des différents répélites dans

le référentiel local choisi (x,y,z) (Figuré$-18 etlll -19) sont données dans le TabléatB.

Tableaulll -3 : les coordonnés (en metres) des répélites

Les coordonnées des répélites placés dans le couloir central
Noms des répélites X Y Z
Rep n°1 75 35 30
Rep n°2 135 35 2
Rep n°3 195 35 30
Rep n°4 195 85 28
Rep n°5 135 85 -5
Rep n°6 75 85 28
Les coordonnées des répélites placés en dehors du couloir ce
Nom des répélites ‘ X ‘ Y ‘ ya
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Rep n°7 2 2 30
Rep n°8 268 2 -5
Rep n°9 268 | 118 | 30
Rep n°10 2 118 | 5

Dans la Figurdll-20, on place les positions de test a I’intérieur et a 1’extérieur du batiment.

Les positions placées en indoor serviront a évaluer les interférences intra-systésme : c

dire les interférences entre les différents signaux émis par les répélites en indoor. Les
positions choisies a I’extérieur sont trés proches du batiment. Mais elles se trouvent dans

I’espace accessible aux piétons aux alentours de la cité des sciences. Ceci correspond a la
simulation de la « pire » des situations réelles ou un utilisateur se sert de son récepteur GNSS
a proximité du batiment en recevant le signal IMBOC de I’indoor. L’effet d’atténuation de la

puissance du signal indoor par les murs du batiment est négligé dans notre simulation.

PTT %
v
PT"3
+
120m ¥
o o
PT4 _]Nom X NO9L.
PT10 N5
@ 6 @,
Espace central _I-_k
PT"11
X KPT®8
PTe12
N°l Ne3
4t
PT*9 (o] (o] (e)
N2
N°7 N8
2 (O] (o] .
x
E‘T‘ﬂ PT6 ¥ PT75 270m

Figure 11l -20: la distribution spatiale des positions de test dans le batiment de la Cité des $cies

Les coordonnées des différentes positions de test choisies sont définies dans [Mableau

Pour simuler les interférences a I’extérieur, puis a 'intérieur, il nous faut les valeurs de
distances entre la position de test choisie et les différents répélites. Celles-ci serviront dans le
calcul des puissances des signaux recus a la position de test selon un simple modele de
propagation d’onde radio en espace libre. En outre, elles sont aussi prises en compte lors du

rajout du délai (en nombre de chips), di a la propagation du signal, dans le code numérique.
Ces distances sont calculées dans le Tabledu Ainsi on déduit les puissances des signaux

des répélites regus au niveau du récepteur externe par 1’équation suivante :
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A
Prapm = —50 + 20 = logy (ﬁ) + 10 x logyo (G Gy)

Ou L est la distance qui sépare le répélite du récepteur placé a la position de test.

On suppose que les deux antennes émettrice et réceptrice sont idéales. On prend donc
G.G-€égal a 1. Puisque les signaux GNSS sont recus sur terre a une puissance de -130 dBm, on

déduit alors le rappoR,;z en puissance indoor/outdoor par le calcul suivant :

A
R, =80+ 20 =1 e
dB + 20 + logyo (471'L)

Ainsi lors de la simulation des interférences, chaque signal de répélite est pondéré par un
coefficient égal au rapport signal indoor/outdoor qui lui est associé. A ’entrée du récepteur,

on a la forme de signal suivante

10

Sreg:u = Ssatellite T RdBi * Spep (t + At;)
i=1

OU Sgqaterite €St le signal émis par le satellite recherch®,, le signal transmis par un
répélite, At; = (Li) le délai rajouté par la propagation depuis le répélite jusqu’au récepteur

l
(associe a la distanck) et Ryp; le rapport en puissance indoor/outdoor associe®8u |
répélite.

Le modele de propagation en espace libre n’est pas conforme a la situation réelle mais il n’est
pas non plus favorable a notre systeme. En effet dans le cas de ce modéle les atténuations du
signal indoor sont plus faibles donc le signal de I’indoor regu a I’extérieur est plus fort en

terme de puissance. Ceci augmente les risques d’interférence avec les signaux des satellites.

Tableaulll -4 : les coordonnées des positions de test

Les positions de test en dehors du batiment

Name X Y Z
PTn°l 0 -10 1
PT n°2 -10 0 1
PTn°3 0 130 1
PTn°4 -10 120 1
PTn°5 135 -2 1
PTn°6 75 -10 1
PT n°7 80 50 1
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PTn°8 ‘ 310 ‘ 60 ‘ 1
Les positiongle test a ’intérieur du batiment
Name X Y Z
PTn°9 20 40 10
PTn°10 95 105 25
PTn°11 175 75 18
PTn°12 110 58 2

Tableaulll -5 : les distances (en metres) entre les différents répélites et les positions de test

Les distances entre les répélites et les positions de test

Les répélites

Position de testf R n°1 Rn°2| Rn°3| Rn°4| Rn°5| Rn°6| Rn°7| Rn°8| Rn°9 | Rn°10
PT n°1 92,1 | 142,3| 202,2| 2186 165,2| 124,0| 31,4 | 268,3|2984°| 1282
PTn°2 96,4 149,2 | 210,0| 223,6 | 168,2 | 123,2| 31,4 | 278,1 | 303,4| 118,8
PTn°3 124,5 165,1| 218,8| 201,9| 142,4| 91,5 | 131,3| 297,1 | 269,8 13,6’L4
PTn°4 123,7 168,1| 223,8 | 209,7 | 149,3| 95,8 | 122,1 | 302,12 | 279,5| 13,6

PTn°5 76,2 37,0 76,2 | 109,12 87,2 | 109,1| 136,2 | 133,2| 181,5| 179,2
PTn°6 53,5 75,0 | 131,4| 155,4| 112,5| 98,8 79,5 | 1935 233,4| 1475
PTn°7 33,0 57,0 | 119,5| 123,2| 65,5 44,5 96,1 | 194,1 | 202,0| 103,7
PTn°8 238,1 176,8 | 121,2| 120,7 | 176,9 | 237,9( 314,8( 71,9 77,3 | 313,5
PTn°9 58,7 115,4| 176,2 | 181,6 | 1244 | 73,3 46,6 | 251,3| 260,7 | 81,4

PTn°10 73,0 83,8 | 122,2| 102,0| 53,9 28,4 | 138,9| 203,6 | 173,6 | 98,6

PTn°11 108,4 58,8 46,3 24,5 47,2 | 101,0| 188,2| 120,4 | 103,2 | 179,7
PTn°12 50,4 34,0 92,4 92,9 37,5 51,3 | 124,8 | 167,8 | 171,3 | 123,7

Les simulations réakéss dans ce paragraphe ont pour objectif d’évaluerl’interférence causée

par le signal émis en indoor sur le récepteur GNSS placé a ’extérieur. Dans ce cas, le
récepteur recevra en plus des signaux de la constellation considérée (GPS ou Glonass), les
signaux des dix répélites. Ces signaux émis en indoor sont apercus par le récepteur comme
source de bruit qui se superpose au signal du satellite traqué. Ce bruit résultant de
I’intercorrélation entre le signal traqué et ceux émis en indoor est susceptible de perturber
fortement le fonctionnement du GPS. Largm utilise un code pseudolite standard de type

code de Gold de GPS, il faut respecter les réglementations de 1’Agence Spatiale Européenne

(ECC REPORT 168 2011Celle<i fixe le seuil maximal de puissance d’émission en intérieur
a-50dBm pour éviter les interférences avec les signaux satellitaires. Dans ces simulations, on
¢value les niveaux d’interférences dans deux cas. Dans le premier cas un code standard (code

de Gold de GPS ou séquence maximale de Glonass) est émis par les répélites. Dans le

13 Distance maximale entre les positions de test et les répélites.
14 Distance minimale entre les positions de test et les répélites.
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deuxieme cas un exemple du code IMBOC (a un p donné) est testé. Ensuite on compare les
deux résultats et on estime 1’amélioration apportée par le nouveau code IMBOC en terme de

niveau de bruit d’interférence.

Dans le cas GPS, le systéme a base de répélites actuel (les répéteurs et les pseudolites aussi)
émettent les codes PRN 836 réservés aux pseudolites. Pour la bande Glonass, il n’y a pas
officiellement un ensemble de codes dédiés aux transmetteurs terrestres mais on utilisera pour
nos simulations une wrequence équivalente. Il s’agit de la séquence maximale générée par
décimation de la séquence d’origine de Glonass. Elle jouera le méme role que les PRN &3

36 de GPS (réservés aux pseudolites). Ces codes (la deuxieme séquence maximale dans le cas
de Glonass et les PRN 33 a 36 de GPS) garantissent exu mitinterférence égal a la

référence GPS, avec les codes de I’extérieur. Les résultats des simulations de ces codes jouent

le role de notre référence de comparaison. L’amélioration notée pour les simulations des

codes IMBOC, en comparaison a cette kafé, constitue le gain en puissance d’interférence

apporté par ces nouveaux codes.

On note que les trajets indirects des signaux des répélites qui peuvent étre recus ne sont pas
pris en compte lors des simulations. Par conséquent les rapports signal sur bruit calculés nous
donnent une idée approximative de la qualité du signal extérieur. En revanche, les différences
entre les rapports calculés pour les signaux IMBOC et ceux des codes GPS ou Glonass utilisés
a présent refletent un gain (« réel ») signtiiCan termes de puissance d’interférence. Ces

valeurs de gain nous informent sur I’amélioration apportée par les nouveaux codes IMBOC en

ce qui concerne la réduction des interférences avec les signaux extérieurs. Cesnéasltats
permettent de suggérefaugmentation des niveaux de puissance autorisés pour les

transmetteurs indoor afin de permettre une couverture plus large.

1. Interférence des signaux répélites avec les signaux des satellites GPS (sur L.1)

Dans le cas de la bande GPS, on simule le s&ynBRN1 recu par le récepteur a I’extérieur

dans les différentes positions de test de PT1 a PT8. Le signal émis par les répélites dans le
systeme actuel est le PRN33 du GPS (réservé au pseudolite). Ce signal nous sert de référence
pour comparer les performances du nouveau code modulé en IMBOC. Le code primaire
choisi pour ces expériences est celui de la premiére sequence maximale de GP& emodulé
IMBOC avecp égal a 11. Les formes dé&sctions d’autocorrélation du PRN1 dans le cas de

I’émission du PRN33 ou du code IMBOC dans les positions PT1 et PT4 par les antennes

indoor sont représentées dans les Figures 21 et 22 respectivement. Les points PT1 et PT4 sont
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considérés comme étant les deux points extrémes en termes de distances séparant les répélites
des différentes positions de test PTi. Le point PT1 est caractérisé par la plus large distance de
parcours de signal indoor (298,4 metres). Tandis que le point PT4 est celui qui a la distance la
plus courte (13.6 métres). Ainsi les résultats dans ces deux points reflétent 1’évolution du

niveau de bruit depuis la positiomrhoins exposée aux sources d’interférence jusqu’a la plus

proche. Dans les deux figures (21 e}, 22 superpose les deux fonctions d’autocorrélation

qguand le signal satellitaire (PRN1) interfére avec le PRN33 (en bleu) et le code IMBOC (en

rouge).

===+ GPS PRN33
0.9~ = Code IMBOC (p=11)

0.81— -

T(nb d'échantillons)

x 10°

Figure 11l -21 : fonction d’autocorrélation du PRN1 recu a la position de test PT1 quand le PRN 33/ le code IMBOC
(p=11) est émis par les répélites en indoor
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Figure 11l -22: fonction d’autocorrélation du PRN1 recgu a la position de test PT4 quand le PRN 33/ le code IMBOC
(p=11) est émis par les répélites en indoor

Il est clair que dans ces deux cas, les fonctions d’autocorrélation du signal exposé aux
interférences du code IMBOC sont moins bruitées que cellegsmiegnd le PRN33 est émis

en intérieur. A la position PT1, quand on utilise le PRN33, le niveau de bruit est plus élevée
gue celui du cas IMBOC mais reste tolérable pour détecter le pic de corrélation. En revanche,

pour la position PT4, les niveaux d’interférences du PRN33 sont supérieurs au niveau
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maximal toléré de 3dB. Dans ce cas le récepteur GPS est réellement perturbé par le systeme a
base de répélites indoor. Par contre quand on utilise le nouveau code IMBOC on gagne 20 dB
(au minimum) en terme de niveau de bruit. Par conséquent, la fonction d’autocorrélation

tracée pare récepteur a ’extérieur est non perturbée par les signaux des répélites. En
conclusion avec ces nouveaux codes, les interférences des signaux indoor avec ceux des
satllites a I’extérieur sont nettement plus faibles. En utilisant ces codes, il serait possible
d’augmenter la puissance d’émission autorisée pour les antennes indoor sans perturber le
fonctionnement des récepteurs GNSS a I’extérieur. Ceci nous permettrait détendre les zones

de couverture a des espaces plus larges pour une méme puissance.

Dans le Tableadll-6, on résume les valeurs du rapport signal sur bruit dans la fonction
d’autocorrélation du PRN1 pour chaque position de test. Les valeurs de rapport signal sur

bruit correspondent aux rapports d’amplitudes du pic d’autocorrélation et du maximum des

pics secondaires. Le gain en puissance est la différence entre les rapports signal sur bruit
évalués dans le cas du code IMBOC (p=11) et du code GPS (pseudolite) PRN33. Il reflete
donc le gain en termes de nivedt bruit dans la fonction d’autocorrélation. Les valeurs
calculées pour ces simulations du déploiement réel du systéme a base de répélites varient
entre 20 et 23 dBOn en déduit alors qu’on a une marge moyenne 8é& dB en terme de
puissance émise par les répélites pour atteindre la référence GPS. Il serait donc envisageable
d’augmenter les niveaux des puissances autorisées sur les antennes indoor de quelques

dizaines de dB.

Tableaulll -6 : les niveaux de bruit (en dB)mesurés sur la fonction d’autocorrélation du PRN1 causé par les
interférences avec le PRN 33 et le code IMBOC dans les différentes positions d# te

Niveaux d’interférences avec le PRN 33 et le code IMBOC
Position de test 1 2 3 4 5 6 7 8
SNR de IMBOC (dB) 26,11 26,20 20,99 21,05 24,90 26,86 23,09 29,34
SNR de PRN33 (dB) 2,74 2,81 0,01 0,01 4,78 5,86 1,36 8,81
Gain en puissance (dB) 23,36 23,39] 20,98 21,04 20,12 21,01} 21,73 20,52

Les variations des gains d’un point de test a un autre sont dues aux accumulations des pics
secondaires ayant des décalages différents. En effet les pics d’interférence provenant des
différents répélitesont positionnés dans la fonction d’intercorrélation en fonction du délai de
propagation de chaque signal. Par conséquent, quand ils s’ajoutent, le maximum des pics

résultants dépend de ces décalages. Ainsi ce maximum dans le cas du code PRN 33 ou
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IMBOC varie en fonction des délais calculés pour chaque point de test et induit cette faible

variation du gain en puissance.

Dans une deuxieme série de simulations, on évalue les interférences entre les signaux des
répélites et le signal M GPS modulé par une BOC(10,5). Les tests réalisés avec un signal GPS
(PRN2 par exemple) ou un signal IMBOC (a p=11) donnent des résultats identiques avec un
niveau de bruit presque nul. La figure d’autocorrélation dans ces deux cas est celle tracée dans

la Figure 111-23. Ces résultats confirment alors la robustesse du signal M GPS aux
interférences avec les signaux indoor IMBOC ainsi que ceux de la premiére géndgation
GPS. Ceci renforce deconclusions tirées de ’analyse des spectres des signaux émis dans la

bande L1. En effet les recouvrements possibles entre les nouveaux codes IMBOC proposés et
les codes modulés en BOC sont tres faibles (presque nuls). lls sont équivalents a ceux
observés entre ces signaux BOC et ceux modulés en BPSK de GPS ou les autres signaux
BOC. Les signaux IMBOC ne présentent donc pas de risque d’interférence avec les nouveaux

signaux de la deuxieme génération GPS et Galileo.

0.8~ .

0.6~ .

C(t)

0.4/~ -

0 [ [ [ [ [ [
2.025 2.03 2.035 2.04 2.045 2.05 2.055 2.06 2.065
Délai t (secondes) % 10°

Figure 11l -23: fonction d’autocorrélation du signal M GPS regu a la position de test PT4 quand le PRN 33 lgucode
IMBOC (p=11) sont émis par les répélites en indoor

2. Interférences des signaux répélites avec le signal Glonass des satellites (sur L.1)

Dans le cas Glonass, on utilise la deuxieme séquence maximale générée par décimation
(d = 3) de celle de Glonass comme code primaire. On la module par la IMBOC avec un
parametre p égal a 7 pour générer le nouveau code IMBOC de Glonass. Cette méme séquenc

maximale joue le rdle du code réservé aux pseudolites (comme le PRN33 dans le cas GPS).
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Ainsi on crée dans Glonass un sous-systeme CDMA de deux codes (les 2 séquences
maximales) émis dans le méme canal (a la fréquence 1.602 MHz par exemple). Les résultats
d’interférences de la deuxiéme séquence maximale (non modulée en IMBOC) sont utilisés

pour faire la comparaison avec les performances du nouveau code IMBOC.

Les mémes simulations que dans le cas GPS ont été réalisées pour les différents points de test.
Dans les Figurefll-24 etlll-25, on affiche les courbes d’autocorrélation dans les positions

PT1 et PT4 respectivement.
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Figure 11l -24 : fonction d’autocorrélation du signal Glonass recu a la position de test PT1 quand la seconde m-
séquence ou sa version modulée en IMBOC (p=7) est émise parrkgslites en indoor
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Figure 11l -25: fonction d’autocorrélation du signal Glonass recgu a la position de test PT4 quand la seconde m
séquence ou sa version modulée en IMBOC (p=7) est émise parrtgslites en indoor

On constate alors, comme dans cas GPS, que les niveaux de bruit sont plus bas quand on
utilise le code IMBOC. Dans le cas Glonass 1’utilisation de la deuxiéme séquence maximale
donne aussies résultats satisfaisants avec des niveaux d’interférences assez bas. Mais avec le

nouveau code on gagne tout de méme en termes de niveaux d’interférence. Les résultats des
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rapports signal sur bruit et du gain en puissance calculés pour chaque point sont donnés dans
le Tableadll-7. On note que ces valeurs de gains varient entre 15 et 16 dB.
Tableau Ill -7 : les niveaux de bruit (en dB)mesurés sur la fonction d’autocorrélation de la séquence Glonass causé

par les interférences avec la seconde m-séquence ou sa versiodulée en IMBOC (p=7) dans les différentes positions
de test

Niveaux d’interférences avec la m-séquence et sa version modulée

IMBOC
Position de test 1 2 3 4 5 6 7 8
SNR de IMBOC (dB) 22,42| 22,51 17,73 17,72| 20,65 22,22 18,37 25,69
SNR de m-Séquence? (dB) 6,68 6,63 0,84 0,88 4,42 6,68 2,54 9,14
Gain en puissance (dB) 15,74 15,88 16,89 16,84 16,23 15,54/ 15,82 16,54

3. Interférences entre les signaux répélites en indoor

Dans ce paragraphe, on cherche a évaluer les interférences entre les signapglitess ré
guand on utilise un code IMBOC. On simule alors les signaux des répélites recus aux
positions de test en intérieur : de PT9 & PT12. Un délai fixe de 2.5 chips du code primaire
(transmis a la fréquence de 1.023 MHz) est rajouté entre deux codes de répélites successifs.
La valeur du délai initial est celle utilisée dans les tests pratiques du systeme de localisation.
Pour nos codes, on ne prend aucune précaution pour éviter les superpositions avec les pics
secondaires puisqu’ils sont totalement absents. La marge de délai choisie a pour objectif
d’éviter les interférences entre les pics principaux des différents signaux (des répélites) quand
le délai d0 a la propagation se rajoute a ceilui-a valeur de 2.5 chips garantit un écart entre

les extrémités des pics d’autocorrélation de 0.5 chip, équivalent a 150 métres en distance de
propagation. Le recouvrement maximal toléré entre les pics de corrélation est de I’ordre de

0.5 chip. Au dela de cette valeur, le recouvrement entre les pijos d¥tre apercu par le
récepteur comme une superposition de multi-trajets. Ce délai de 2.5 chip nous offre donc une
marge de 300 meétres en distance de propagation des signaux. Dans un environnement
intérieur cette marge semble suffisante étant desileérs surfaces peu étermduDans le cas

de notre environnement de simulation la distance de propagation maximale est de 298,4 m.

Notre marge de 300 m est donc acceptable.

Le décalage du code et I’atténuation de la puissance dus a la propagation en espace libre sont
pris en compte pour ces simulations. Dans la Figur26, on présente les tracés des

fonctions d’autocorrélation des 10 signaux (émis par les répélites). Le niveau des pics de
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corrélation de chaque signal est pondéré par le coefficient d’atténuation de puissance da a la

propagation du signal depuis le répélite jusqu’au récepteur.

On remarque que parmi les signaux recus, certains sont tres atténués en puissance en
comparaison avec les autres. Ceci rappelle le probléme d’éblouissement qui correspond au fait

gue les signaux les plus faibles sont noyés dans le bruit des signaux forts (proches du
récepteur). En effet dans les points de test 10 et 12, certains sighaux sont bas en amplitude e
aussi décalés (a cause de la longue distance de propagation puisque ce sont les plus éloignés
du récepteur) au point de déformer les fonctions d’autocorrélation adjacentes (du signal émis

par le répélite suivant). Un tel probleme est trés courant pour les systemes a base de
transmetteurs GNSS en indoor. En revanche dans le cas de notre distribution de répélites et
dans les positions testées, on constate qu’on arrive toujours a récupérer au moins quatre

signaux dont la fonction d’autocorrélation est trés nette (non déformée avec une forte
amplitude). Par conséquent avec une telle configuration et dans la pire des positions, on est
capable de faire du positionnement en 3D. Il est aussi possible d’ajouter d’autres répélites

dans I’espace central du batiment de la Cité dedei®es dans le but d’améliorer la

couverture. Et donc on peut réduire les effets du probléme d’éblouissement.
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Figure 11l -26: les fonctions d’autocorrélation des 10 répélites tracées pour les points de test indoor du PT9 au PT12.
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Il est aussi intéresaad’augmenter (de quelques fractions de chip) le délai fixe introduit entre

les signaux de deux répélites succes§iési permet d’éviter la déformation des fonctions de
corrélation due a leur recouvrement. Un tel changement est tout a fait possible puisque la
fonction d’autocorrélation du signal IMBOC est a deux valeurs (pic principal avec une valeur
guasi-nulle ailleurs). On pourrait donc placer les différents signaux sans se soucier des pics

secondairesdd fonctions d’autocorrélation.
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Chapitre IV : Génération des signaux IMBOC et tests pratiques des

performances

L’objectif de ce chapitre est de générer les nouveaux codes IMBOC sous forme de signaux

RF compatibles avec un récepteur GNSS standard. On commence alors par convertir les
codes binaires (en 0 et 1) en signaux GNSS sur une porteuse de 1.57542 GHz. Cette étape est
réalisée au moyen d’un modulateur numérique BPSK. Ensuite on teste la compatibilit¢ de la

sortie du modulateur avec un récepteur GNSS pour valider cette étape de génération. On
envoie alors les signaux générés dans un récepteur GNSS. Celui-ci les enregistre sous un
format «.dab qu’on exploitera par la suite au moyen d’algorithmes d’acquisition et de

poursuite du code GNSS en question. On obtient alors le tracé de la fonction d’autocorrélation

associée aux codes testés. Dans la suite, on détaillera les méthodes de génération et de
réception des signaux GNSS. Celles-ci sont appliquées aux codes IMBOC pour évauer leur

performances dans une situation réelle avec un récepteur GNSS standard.

I. Génération des signaux GNSS (IMBOC)
Pour cette premiére étape, on utilise un générateur de signaux Rhode&Schwarz SMBV100A
représenté dans Figubé¢-1. Cet instrument prend comme entrée le code numérique binaire
en 0 et 1 (& un débit fixé) et envoie en sortie le signal RF, modulé selon le type datioodul
choisi, autour d’une fréquence porteuse. Dans le cas des signaux BOC ou IMBOC ¢émis sur la
bande L1, notre générateur prend en entrée le code binaire BOC ou IMBOC reésultant de la
modulation du code primaire par la sous-porteuse carrée. Ce code émis a fun(=déhif)
est modulé en BPSK a la fréquence porteuse de 1,57542 GHz. Le signal ainsi généré par le
Rhode&Schwarz est équivalent a celui émis par un satellite GPS ou Galileo sans le message
de navigation. Il est donc de méme nature qu’un signal Galileo modulé en BOC ne portant pas

le message de navigation.
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Figure IV -1: générateur Rhode&Schwarz

Pour tester et valider 1’étape de génération, on a commencé par générer un signal GPS

standard avec un code de Gold (PRN2). Ce signal est créé par cette méme procédure décrite
ci-dessus en remplacant le code numérique BOC ou IMBOC par le code GPS. Il egt envoy
ensuite dans un récepteur GPS pour évaluer I’efficacité de notre technique de génération. En

phase d’acquisition, le récepteur réussit a caper le signal eta déterminer le code émis. Etant

donné que notre signal ne contient pas de message de navigation, le récepteur GPS standard
ne peut pas utiliseson algorithme jusqu’au bout pour calculer une pseudodistance. On se
contente alors de cette premiére détection de code pour valider notre technique de génération
des signaux GNSS. Dans le but d’effectuer nos tests d’autocorrélation et d’interférence, on

développe notre propre (réalisé par M. Patarot) algorithme d’acquisition qui ne nécessite pas

la présence du message de navigation. Cet algorithme est décrit dans le paragraphe suivant.

II. Algorithme d’acquisition des signaux GNSS générés sans message de
navigation
Les signaux GNSS (sans message de navigation) générés sont échantillonnés et enregistrés
par le récepteur IFEN NavX dans des fichiers de format «.datlgorithme développé
prend comme entrées le fichier du signal enregistré et le code numérique binaire utilisé pour
sa génération. Dans le cas des signaux IMBOC, le code binaire en question est le code

IMBOC modulé par la sous porteuse carrée.

Notre algorithme d’acquisition utilise une méthode nommeée « parallel code phase search

acquisition» (Borre 2006) pour calculer la fonction de corrélation entre le signal recu et celui
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géeneéré localement. Cette méthode est basée sur le calcul de la transformée de Fourrier de la

fonction de corrélatiorC (k) en utilisant I’expression suivante :
C(k) = sig” ), q (k) * Sigrecu (k)

Ousig*,, ., (k) est le conjugué de la transformee de Fourrier du signal locsiget.,, (k)

est la transformeéde Fourrier du signal recu.

Le montage de la Figurév-2 décrit les étapes suivies pour réaliser cette méthode

d’acquisition.
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Figure IV -2 : montage d’acquisition paralléle
Pour valider le fonctionnement de notre algorithme, on 1’a testé avec un signal idéal émis par
le générateur de signaux GNSS « Spirent » et avec un signal GPS standard enregistré sur une
antenne externe. Les résultats (d’autocorrélation) obtenus confirment 1’efficacit¢ de cet

algorithme en terme de détection du code regu et d’optimisation du temps de calcul.

III. Performances des signaux IMBOC générés par le Rhode&Schwarz (R&S)
Les résultats des simulations réalisées pour les codes IMBOC a différentes valeurs du
paramétrep sont représentés dans les figures ci-dessous. Pour commencer, on a tracé les
fonctions d’autocrrélation des codes IMBOC. Les Figures IV- 3 et FigurelV-4 montrent les
tracés obtenus suite a la phase d’acquisition pour les signaux IMBOC avec p prenant comme
valeurs 3, 5, 7 et 11. Ces signaux sont générés par la technique de génératioaespliqu

paragraphe.ILes tracés des fonctions d’autocorrélation et d’intercorrélation donnés dans ce
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chapitre ne sont pas normalisés. Les fonctions tracées sont celles obtenues par corrélation du

signal, émis par le R&S, au signal local généré par le récepteur.

¥ 10°
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Figure IV -3 : Fonction d’autocorrélation du signal IMBC a p=3
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Figure IV -4 : Fonctions d’autocorrélation des signaux IMBC a p=3, 5, 7 et 11.

En observant la forme des fonctions d’autocorrélation tracées pour chaque code IMBOC, on

note qu’elles sont presque identiques a celles obtenues dans I’étude théorique (chapitre III).
L’unique différence réside dans les pics secondaires négatifs qui sont inversés en pics positif

dans les Figurely/ - 3 et FigurelV-4. Ceci est du au fait que les valeurs d’autocorrélation sont
obtenues par 1’amplitude au carré de la sortie (en nombre complexe) de notre algorithme
d’acquisition (|C(t)|?). On en conclut donc que notre technique de génération de ces codes est

valide.
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Néanmoins, il est clair que pour les valeurs mesupérieures a 7, une déformation
considérable est observée sur les figures de corrélations tracées. Ceci est prévisible étant
donné que la largeur de bande du récepteur GPS (IFEN) utilisée pour ces expériatees est
14 MHz. Elle devient donc insuffisante pour les codes IMBOgZ siupérieur a $uisqu’ils

nécessitent une bande spectrale d’au moins 18 MHz (= 2 * p * f,).

Dans une deuxiéme expérience, on s’intéresse au niveau d’interférence entre les signaux
IMBOC et les signaux GPS de la bande L1. Ce niveau est évalué par la fonction de
corrélation entre le signal GPS et celui du nouveau code IMBOC pgudanné. On utilise

le méme algorithme d’acquisition développé précédemment et les mémes signaux enregistrés.

Mais pour obtenir la fonction d’intercorrélation, on fixe le code local au PRN2 de GPS pour

tous les signaux enregistrés. Ainsi selon le fichier « .dat » chmisiyalue 1’interférence
possible entre le signal enregistré (dans ce fichier) et celui du PRN2. Par cette amproche
simule les interférences susceptibles de perturber ’acquisition du PRN2 en présence des

autres signaux (GPS et IMBOC)

La FigurelV-5 montre le tracé de la fonction d’intercorrélation entre deux signaux GPS
PRN1 PRN2. Cette premiere figure est prise comme référence du niveau d’interférence qu’on
compare a ceux des codes IMBOC. Dans la Figues, on présente les résultats
d’intercorrélation entre le code GPS PRN2 et les codes IMBOC avec p prenant 3, 5, 7 et 11

comme valeur.
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Figure IV -5 : Fonction d’intercorrélation des signaux GPS PRN1 et PRN2.
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Figure IV -6 : Fonctions d’intercorrélation du signal GPS PRN2 avec les signaux IMBOC a p=3, B et 11.

Ces figures confirment que les niveaux d’interférences résultants dans le cas d’un code

IMBOC sont nettement plus faibles que la référence GPS (FIyuE. Les gains de ces

niveaux d’interférences par rapport a celui de référence sont égaux a ceux calculés

théoriquement sauf dans le cas du code IMBOC a p égal a 11. En effet, les valeurs

d’intercorrélation obtenues quand p est égal a 11 demeurent nettement plus bas que ceux de

référence mais ils dépassent le niveau théorique attendu. Etant donné que ce code nécessite

une bande de réception plus large pour D’acquérir correctement, ses performances

d’intercorrélation sont aussi détériorées pour la méme raison. Par consequent les codes
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IMBOC avec p supérieur ou égal9 n’atteignent pas leur niveau d’interférence optimal a
moins d’utiliser un récepteur GNSS avec une largeur de bande suffisante (supérieure a 18
MHZz).

IV. Influence des signaux IMBOC générés sur l'acquisition des signaux
satellitaires

Dans le but d’observer ’influence de ces niveaux d’interférence sur les pics d’autocorrélation,
on refait une liste d’expériences ou le récepteur GNSS regoit en paralléle le signal satellitaire
et le signal du répélite indoor. Dans ce cas le récepteur placé a I’extérieur poursuit le signal du
satellite (PRN2 par exemple). Le signal du répélite (PRN33 ou code IMBOC avec p égal a 7)
est le signal perturbateur. En faisant varier le nivegpu@sance d’émission de ce signal, on
cherche a évaluer la marge d’amplification possible de ses signaux indoor. Ces expériences
permettent aussi de comparer les efféisterférence induits par les codes standards et les
codes IMBOC. Les Figurd¥ -7, IV-8 et IV-9 illustrent les résultats de ces expériences pour
des rapports de puissance entre le signal satellitaire et celui du répélite égal a 30 dB, 40 dB et
50 dB respectivement. Le signal du satellite est recu a -130 eBratténuation due a
I’espace libre est de I’ordre de 60 dB (équivalent a une vingtaine de métres de distance de
propagation depuis I’intérieur vers 1’extérieur). Les rapports R entre la puissance du répélite et

celle du satellite recus au niveau du réceptentrcalculés par 1’expression suivante :
R = —130dB — (Prspeiite — 60dB) OU Prgpeiice €St 12 puissance émise par le repélite

Les niveaux de puissances émis en indoor et les rapports de puissance sont donnés dans le
TableaulV-1.

TableaulV-1 : Niveaux des puissances des signaux du satellite recu et du répé&imis.

Expérience n° 1 (FigurelVv-7) | 2 (Figurelv-8) | 3 (FigurelV-9)

Puissance émise du répélite (dBm) -40 -30 -20

Rapport de puissance Puissal
répélite/ satellite recu au niveau |
récepteur (dBm)

30 40 50

Le maximum de puissance autorisée en intérieur est de -50 dBm. Les valeurs de puissance
testées pour les codes IMBOC sont supérieures a -40 dBm. Dans laIVigRirée répélite
indoor émet le PRN33 a la puissance maximale autorisée de -50 dBm. Ce cas nous permet

d’évaluer ’amélioration apportée par le code IMBOC émis a des puissances supérieures.
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Figure IV-7 : auto-corrélation du PRN 2 dans le cas ou le récepteur recoit enrpéiele le PRN33 émis par le répélite a
-50 dBm

Les résultats obtenus dans les Figuredesious confirment qu’il est possible d’amplifier les

signaux des répélites quand on émet les codes IMBOC. Dans la Rig8rdes puissances
émises sont de -40 dBm. Le niveau de bruit est trés faible pour les deux cas ; avec le PRN33
ou avec le code IMBOC. Il aussi clair quenlieeau d’interférence di au PRN33 reste plus

élevé que celui du code IMBOC a p égal a 7.
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Figure IV -8 : auto-corrélation du PRN 2 dans le cas ou le récepteur recoit en pardéde PRN33 ou le code IMBOC
avec p égal a 7 a un rapport de puissance égale a 30dB.

En passant a un niveau de puissance supérieur de -30 dBm, on note que le niveau
d’interférence augmente pour le PRN 33 tandis qu’il reste quasi-invariant pour le code

IMBOC. A un tel niveau de puissance, le bruit résultant des interférences du code IMBOC est
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eéquivalent a celui induit par le PRN33 a la puissance maximale autorisée de -5Bigim (
IV-7).
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Figure IV -9 : auto-corrélation du PRN 2 dans le cas ou le récepteur recoit en pardéde PRN33 ou le code IMBOC
avec p égal a 7 a un rapport de puissance égale a 40 dB

A la puissance de -20 dBm, on note que les niveaux de bruit augmentent notablement dans les
deux cas proposés (Figut¥-9). Quand le PRN 33 est émis par le répélite, ce bruit
d’interférence dépasse le seuil de 3dB (I’amplitude des pics de bruit est supérieure a la moiti¢

du pic d’autocorrélation). Dans cette situation, I’acquisition du signal est fortement perturbée.

Dans ce cas la mesure de pseudodistance serait erronée. En revanche, avec le code IMBOC, la
situation est nettement meilleure avec un seuil de bruit acceptable. Ce seuil de bruit demeure
faible mais il est plus élevé que le niveau standard du PRN33 observé a -50 dBm de puissance
émise. On considere alors le niveau de puissance a -20 dBm supérieur au niveau maximal

toléré.

Pour conclure, on se limite alors a une puissance émise maximale pour 1’indoor a -30 dBm en

utilisant les codes IMBOC. Grace aux gains d’interférence réalisés avec les codes IMBOC, a

cette puissance maximale, on garantit un niveau de bruit équivalent a celui des codes GPS au
maximum de 50 dBm. Ainsi 1’objectif d’amplification du signal GNSS indoor tout en

veillant a ce que les interférences avec les signaux satellitaires soient au plus bas est atteint.
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Figure IV-10: auto-corrélation du PRN 2 dans le cas ou le récepteur recoit en pardéde PRN33 ou le code IMBOC
avec p égal a 7 a un rapport de puissance égale a 50dB.

Les expériences exposees précédemment sont réalisées pour un parametre p €gal a 7. Ce choix
se justifie par les contraintes de bande de filtre limitée a 14 MHz. Pour des valeurs de
parametre p plus élevée (9 ou 11), il serait pbssibaugmenter encore le seuil de la

puissance maximale tolérée pour les répélites.

V. Conclusion
Pour conclure, cette technique de génération des codes IMBOC nous offre la possibilité de
créer notre propre signal pour le systéme a répélites selon nos besoins. Les expériences
effectuées avec les signaux IMBOC confirment leur capacité a réduire les interséasec
les codes des satellites. On peut donc mettre en pratique 1’utilisation de ces nouveaux codes
pour nos tests de localisatien indoor. Ceci nécessite évidement de modifier 1’algorithme
d’acquisition et de poursuite implémenté sur le récepteur GNSS pour 1’adapter a la structure

et au débit de ces codes.

Par ailleurs, les dernieres expériences confirment la possibilité d’élever le maximum de
puissance tolérée pour les transmetteurs en indoor. On remplace alors le seuil fixé a -50 dBm

a-30 dBm lorsqu’on utilise un code IMBOC a p égal 7.

101



Telecom SudParis-EDITE de Paris

VI. Conclusion sur les nouveaux codes IMBOC
En conclusion, les codes modulés en IMBOC (gvémpair) proposés dans ce chapitre (les
codes de Gold ou les séquences maximales modulées en IMBOC) ont la particularité de
réduie les niveaux d’interférence avec les signaux des satellites. La procédure de génération
de ces codes est similaire a celles des signaux BOC de Galileo et GPS. La forme des figure
d’autocorrélation est aussi proche de celles des codes BOC. On en déduit que de tels codes
peuvent étre détectés et décodés par un récepteur Galileo ou GPS nouvelle génération (sans

modifier le fonctionnement des récepteurs).

En termes de niveaux d’interférence avec les signaux GNSS a I’extérieur, de nombreuses
simulations et @ides théoriques ont ét¢ menées. L’ensemble des simulations concerne
I’évaluation des valeurs d’intercorrélation pour différents codes IMBOC a différentes valeurs

du parameétre p ainsi queslniveaux d’interférence avec les signaux des satellites a
I’extérieur. De plusl’étude de la répartition du spectre dans la bande L1 a été prise en compte
dans le choix du code optimal pour éviter tout problehieterférence avec la deuxiéme

génération de signaux (GPS et Galileo) modulés en BOC.

Au moyen d’une étude théorique des équations de corrélation, on a établi les niveaux
théoriques de gains réalisables avec les codes IMBOC. Celui-ci est équivalent a la valeur du
parameétre p. Pour les valeurs de p maxas@lérées (pour les bandes spectrales allouées) le
gain d’interférence est de 1’ordre de 20 dB (p=11) dans la bande GPS et 16 dB (p=7) pour
Glonass.

Nous avons également évalué les interférences intra-systéme dans le cas de la simulation du
déploiement du systeme a base de répélites dans le batiment de la Cité des Sciences. On en
déduit qu’avec la répartition proposée, il est possible de faire du positionnement en 3D (dans

la pire des positions). Dans le but d’améliorer les performances du systeme, il serait
préférabled’augmenter les délais initiaux pour éviter les interférences intra-systeme. Les
résultats des simulations prouvent que les risqliserférence pour I’extérieur sont trés

faibles compte tenu des valeurs de rapport signal sur bruit (des codes satellitaires @valués)

I’extérieur (de ’ordre de 30 dB au minimum).
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Partie 2 : L'infrastructure du
systeme de positionnement

« répélites » a base de fibre optique
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Problématique de mesure des délais

L’idée de cette partie est d’alléger I’infrastructure du systéme a base de répélites en utilisant la

fibre optique pour véhiculer le signal GNSS depuis le générateur jusqu’aux antennes
émettrices. On a donc besoin de convertir le signal GPS a la fréquence porteuse 1.57542 GHz
en un signal optique qui sera tsporté par la fibre. Arrivé a I’emplacement du répélite, le

signal optique est reconverti en signal RF (GNSS) puis émis par ’antenne indoor. Les délais

entre répélites sont induits par le temps du parcourt du signal optique dans la fibre.
L’évaluation des valeurs exactes de ces délais est primordiale pour le récepteur GNSS dans le
calcul d’une position absolue. En effet pour calculer la position (absolue) du récepteur, on a

besoin des mesures des pseudodistances entre les différents répélites et la position de test. Ces
valeurs de distances sont acquises a travers les mesures de décalage sur les fonctions
d’autocorrélation du code utilisé. La précision de mesure de ces décalages est directement li¢e

a celles des valeurs des délais initiaux introduits entre les signaux des répélites. En effet la
mesure de pseudodistance; PR P™M s*écrit en fonction de sa distance d; (entre ’antenne

émettrice et le récepteur) et de son délai inifatomme suit :
PRi = di + TO,i

Il est donc indispensable de connaitre avec précision les délais réels introduits par la
propagation sur la fibre pour chaque signabblectif de cette partie est de mettre en ceuvre le

systéme a base de fibre optique et d’imaginer une technique de mesure précise des délais
initiaux. Cette techniquest appliquée a 1’étape de calibration précédant la mise en route de
I’algorithme de calcul de position. Dans le but de garantir une utilisation optimale de cette
procédure, il est préférable qu’elle soit intégrée dans le systéme a base de répélite.En d’autres

termes on cherche a établir une mesure des délais a travers une procédure simple qui ne
nécessite aucune modification du systéme de localisation ni du matériel supplémentaire
(encombrant pour notre systeme). Cette condition est importante dans la mesure ou on
cherche a alléger la structure du systeme a base de répélites. Ainsi I’étape de calibration peut

étre effectuée, si besoin, lors du changement d’environnement de test ou lors de modifications

des valeurs des délais initiaux.

Dars le but de valider le fonctionnement du systéme optique (des délais) et I’approche de
mesure, on compare leurs résultats a ceux d’une approche de calibration GNSS. Cette
approche GNNS utiliske récepteur GPS standard qui mesure les difféerents délais en se basant

sur ses calculs de fonctions d’autocorrélation.
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L’utilisation de la fibre optique nous offre encore des avantages sur ce point puisqu’il est
toujours possible de modifier ou remplacer leur longueur a notre guise (par concaténation ou
réduction de la longueur de la fibre). Ceci nous raméne aux avantages de la fibre optique

qu’on détaillera dans les paragraphes suivants.

Dans la suite, on présente les caractéristiques de la fibre ainsi que les avantages qui nous ont
poussés a la choisir pour la miseceuvre de notre systéme. On détaillera aussi les différents

éléments de la liaison optique /électrique et les méthodes de conversion (optique-électrique
dans les deux sens).
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Chapitre V : Liaison optique

|.  Lafibre optique
La fibre optique est structure de silice tres fine a géométrie cylindrique qui a la propriété de
guider la lumiere et sert dans les transmissions terrestres et océaniques de données. Elle offre
un débit d'informations nettement supérieur a celui des cables coaxiaux et supporte un réseau
« large bande » par lequel peuvent transiter aussi bien la télévision, le téléphone, la

visioconférence ou les données informatiques..

Les fibres optiques peuvent étre classées en deux catégories selon le diamétre de leur cceur :

les fibres monomodes représentées dans la Figure V-1 et les fibres multimodes.

coeur [
10 um : ]
gaine
125 um

protection
230 um

Figure V-1 : Schéma de la fibre monomode.

Les fibres multimodes ont été les premieres sur le marché. Elles ont pour caractéristiques de

transporter plusieurs modes (trajets lumineux). Elles sont caractérisées par un diamétre de

cceur de plusieurs dizaines a plusieurs centaines de micrometres (les cceurs en multimodes

sont de 50 ou 62,5 um pour le bas débit). Du fait de la dispersion modale, on constate un

étalement temporel du signal proportionnel a la longueur de la fibre. En conséquence, elles

sont utilisées uniqguement pour des bas débits ou de courtes distances. Les plus récentes

permettent d'atteindre le Gbit/s sur des distances de l'ordictheke.

Pour de plus longues distances et/ou de plus hauts débits, on préfere utiliser des fibres
monomodegdites SMF, pour Single Mode Fiber), qui sont technologiquement plus avancées
car plus fines. Leur cceur trés fin n'admet ainsi qu'un mode de propagation, le plus direct

possible c'est-a-dire dans I'axe de la fibre. Grace aux procédeés technologiques utilisés et la
pureté du matériau, les pertes sont donc minimes que cela soit pour de trés hauts débits et de

tres longues distances. Ces fibres monomodes sont caractérisées par un diameétre de coeur de
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seulement quelques micrométres (le coeur monomode est de 9 um pour le haut débit). Une

fibre monanode n'a pas de dispersion intermodale. En revanche, il existe d’autres types de
dispersion : la dispersion intramodale gliide d’onde et la dispersion matériau. Ensemble ils
forment la dispersion chromatiqgei s’exprime en ps/(nm-km) et caractérise 1'étalement du

signal lié a sa largeur spectrale dans la base temporelle (pour une fibre standard opérant pour

les longueurs d’onde autour du 1.55um la dispersion est de 17ps/nm .km).

Ainsi, la dispersion chromatique se traduit par un élargissement de la durée d'une impulsion
lors de son passage a travers la fibre (Figure).\G@mme I’impulsion s'é¢largit, elle peut

interférer avec les impulsions voisines, ce qui conduit a des interférences inter-symboles.

fibre
dispersive

Des longueurs d'onde . %
difféventes se propagent &/ /

des vitesses de groupe £
Aifférentes

Figure V-2 : dispersion chromatique sur la fiore monomode

La dispersion chromatiquest due au fait que 1’indice de réfraction varie en fonction de la

longueur d'onde. Alors, si le signal transmis est constitué de plusieurs longueurs d'ondes (ou
d’un paquet d’ondes), certaines d’entre elles vont se propager plus rapidement que les autres.

Etant donné qu'aucun laser ne peut créer un signal composé d'une seule longueur d'onde

précise, la dispersion chromatique se produit dans la plupart des systemes.

Dans notre cas, on choisit d’utiliser des fibres monomode pour transférer le signal GNSS. Les

longueurs utilisées varient de 200 m a 1850 m. Par conséquent I’effet de la dispersion
chromatique est négligeable. Ainsi on bénéficie de tous les avantages de la fibre optique
notamment sa légereté, sa souplesse, ses faibles pertes de puissance et sa faible sensibilité aux

changements climatiques.

II. Synoptique de la liaison optique dans une transmission Radio-sur-Fibre
Pour transmettre des données sur une fibre optique, le signal contenant les informations
doit moduler une source laser, et ceci soit d’une manicre directe soit par le biais d’un

modulateur externe. Ce signal peut étre modulé au préalable (modulation analogique ou
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numerique) ou en bande de base. Les techniques de modulation analogique comprennent la
modulation d’amplitude (AM), la modulation de fréquence (FM), et la modulation de phase
(PM). Les techniques numériques comprennent les modulations ASK (amplitude), FSK

(fréequence) et PSK (phase).

Pour passer sur fibre, le signal RF a principalement besoin de trois blocs : émetteur ou
modulateur, fibre optique et récepteur ou démodulateur qui peut étre simplement une
photodiode comme dans Figure V-3. Il y a, éventuellement, des amplificateurs qui servent a
compenser ou augmenter la puissance en sortie en cas de besoin. Dans le cas de la figure ci-
dessous, le signal en entrée module directement la source Laser. Il est aussi possible
d’intercaler un modulateur externe entre la diode laser et la fibre, et celui-ci module la sortie

optique du laser suivant la variation du signal de contréle.

« A

Source Laser Photodiode

Fibre optique
Amplificateur
(éventuel)

Figure V-3 : montage de transmission sur fibre optique
Dans la suite on détaillera les deux boites émettrice et réceptrice peéségitde V-3 et on
décrira les bruits et la distorsion non linéaire que chacune peut introduire dans la liaison

optique.

1. Emetteur ou modulateur

Comme indiqué précédemment, on distingue deux types de modulation : interne (ou directe)
et externe. Une des techniques les plus utilisées dans le domaine des signaux RF est la «
Modulation d’intensité avec une détection directe (IM-DD)» (Ng’oma 2005). Le signal

module I’intensit¢ d’une porteuse optique, puis on utilise la détection directe par une
photodiode pur le récupérer. L’émission est réalisée par I'une des deux méthodes de

modulation interne ou externe.

a. Modulation interne / directe
Cette méthode consiste a laisser le signal radiofréquence directement moduler le courant de la

source laser comme illustré dans la Figure V-4. En effet, la variation du signal RF daodifie
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guantité de porteurs injectée dans la cavité laser et par conséquent le nhombre de photons

générés. Ainsi la variation du signal RF induit celle de la puissance optique en sortie.

Signal RF

Horloge

modulation d'amplitude
numergue du courant J

Figure V-4 : la modulation directe

Pour la démodulation, une photodiode est utilisée pour retrouver le signal modulant. C’est une
technique qui ne nécessite aucun composant supplémesataiie est efficace jusqu’a
plusieurs GHz. mais qui présente beaucoup de distorsions dans le systéme (conversion
électro-optique). Ceci limite la fréquence de modulation du systtme a quelques GHz.
Toutefois suivant le type de modulation choisie, certains effets doivent étre considérés. Par
exemple, pour une méthode de modulation numésanigle comme I’ASK une approche de
modulation directe peut conduire (selon la longueur de la fibre) au phénomene de « chirps »
(Akrout et al. 2008).

Ce type de dégradation apparait dans la source laser. Elle se manifeste par un couptage phase
intensité et induit une variation de la fréquence instantanée de la source en fonction du temps.

Et dans ce cas, le signal modulé s’écrit en fonction du signal modulant s(t) sous la forme :

s(t)*exp(iwt+o(s(t)) .

En effet, quand la source laser est modulée directement par un signal de données, il en résulte
une variation de la quantité de porteurs dans la cavité du laser, d’ou la modification de

I’indice n du matériau. Ceci est di au fait que 1’indice n est directement li¢ au nombre de

porteurs dans le semi-conducteur. Des lors, on obtient une impulsion « chirpée » comme celle
présentée dans Figure V-5. Dans ce cas le signal transmis peut subir les effets de distorsion
linéaire (VERGNOL 1999)qui sont rectifiables) dus seulement a la source laser ou non
linéaire (VERGNOL 1999uand le phénomene de « chirp » est couplé avec la dispersion
chromatique le long de la fibre. L’impact du « chirp » dépend de la distance parcourue par le

signal et de son débit. Par exemple, pour une fibre standard transmettant un signal a 2.5 Gbps,
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on peut aller jusqu’a 100 km et pour un débit de 10 Gbps, la distance est limitée a 6 km. Ces
valeurs ne servent que pour donner un ordre de grandeur pusgitechnologie s’améliore
trés vite au fil des années.

0.5

r‘h .

intensité

Champs électrique (S1)

0.5 ‘L |

i

Tifs)

-30 -20 -10 0 10 20

Temps (fs)

Figure V-5 : exemples de pulses « chirpés » positivement (pulses a et b) otivedgant (pulse c)

Mais pour des longues distances, il y a principalement deux solutions pour éliminer ces
distorsions

o Latechnique de la bande latérale unique (Single Bigide ‘“‘SSB’’) ou
on ne garde dans le signal transmis qu’un des deux cotés latéraux par
rapport a la porteuse optique.

o L’utilisation des fibres a compensation avec un « chirp » négatif pour

corriger les effets linéaires du « chisp

Une approche privilégiée, pour contourner ces problémes ou du moins les minimiser, est la

modulation externe qu’on présente dans le paragraphe suivant.

b. Modulation externe
Le principe de la modulation externe consiste a faire varier le hombre de photons transmis a
travers le modulateuilors, on n’agit pas directement sur la quantité de photons fabriqués
mais sur le flux transmis a la fibre. Cette méthode est préférable quand on a besoin d’une
large bande de transmission ou de transmettre sur une longue distance de fibre. Sa mise en

ceuvre se fait par I’intermédiaire d’un modulateur externe comme présenté dans le schéma de

la Figure V-4.
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Signal RF

Horloge

Figure V-6 : montage de la modulation externe

Il y a trois types de modulateurs externes possibles
e électro-optique
e électro-absorption
e interférometre optique.

Pour illustration, on présentera 1I’exemple du modulateur Mach-Zehnder(Al-Raweshidy &
Komaki 2002; VERNEUIL 2003)

Les effets électroptiques sont la base du fonctionnement de I’interférométre Mach-Zehnder,

a savoir que l'indice de réfraction de certains matériaux peut étre modifié par I'application
d'un champ électrique, variant selon la modulation des données. La technique utilisée pour
moduler I'amplitude d'un faisceau consiste a lui faire traverser un interférometre de Mach-
Zehnder dans lequel il est possible de commander la différence de phase entre les deux bras.
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I= |E+ E exp (jd(V))]|?

E exp (jd(V))

| :intensité du signal a I'entrée
E: le champ électromagnétigue du signal optique
V: la tension du champs électrique modulant

Figure V-7 : Schéma d'un interféromeétre de Mach-Zehnder

La lumiére est couplée dans deux guides par un embranchement en Y. la deuxiéme branche
est commandée en phase par la tension appliquée V. Les deux faisceaux se recombinent
ensuite dans un deuxieme embranchement de méme type. lls interferent de maniére
constructive (toute la puissance optique est disponible en sortie), ou destructive (aucune
lumiéere n'est injectée dans le guide de sortie). Entre ces deux extrémes, tous les états
intermédiaires sont possibles et la modulation de la lumiére reproduit celle de la tension
appliquée. L'absence de modulation de phase parasite évite ainsi tout probléme de
transmission lié au «chisg mais le laser peut introduire d’autres bruits

tel que le bruit relatif d’intensité (Relative Intensity Noise “‘RIN’’) c’est a dire des
fluctuations aléatoires de la puissance émise.

L'origine physique du RIN est I'émission spontanée s'ajoutant aléatoirement en plecase ave
I'émission stimulée. Les fluctuations résultantes de la puissance émise limitent la dynamique
de la transmission de signaux analogiques. Elles sont habituellement caractérisées aprés
photodétection par le RIN exprimé par les deux équations suivantes :

RIN(f) =10log(rin(f))

(AP(f))?

rin(f)= P()?

Ou <AP> est la densité spectrale des fluctuations de la puissance optique P.

Le RIN se mesure en principe en secondé'{Hzais il est souvent donné en dB/Hz, la bande
passante de la mesure étant supposée de 1 Hz. De facon géneérale, il décroit quand la
puissance en sortie du laser augmente et il dépend de la fréequence avec un maximum a la

fréquence de résonance. Sa valeur peut atteindt®siit un RIN = —160 dB/Hz.
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Le RIN est le bruit prépondérant dans la liaison optique. Un faible RIN est nécessaire pour

une haute performance de la modulation analogique.

En comparant les deux techniques de conversion électrique/optique, on choisit d’appliquer la

plus simple des deux a savoir la modulation interne. Malgré les limitations indiquées
précédemment, cette approche devrait convenir a nos besoins. En effet, la porteuse (a 1,575
GHz pour les signaux GNSS) et la largeur de bande des signaux GNSS a transmettre
(inférieure & quelques MHz) est assez faible (comparés aux ordres de grandeurs des
fréquences utilisées dans le domaine optique). Dés lors, le probleme du x chirp
(contraignant pour la modulation interne) devrait étre sans effet majeur sur le signal GNSS.
Par ailleurs, les distorsions attendues lors de la propagation des signaux optiques doivent
€galement étre négligeable du fait de la faible longueur des fibres visées (inférieures a 2
kilomeétres). Notons que la technique retenue présente les avantages suivants : Elle est aisée de

mise en ceuvre et est également bas coft.

2. Le photodétecteur

L'interface optique de réception, dans une liaison a fibre optique, est chargée de convertir le
signal lumineux en signal électrique, en lui apportant le minimum de dégradation. Ce role est
tenu par le photodétecteur, qui pour simplifier, se comporte comme un compteur de photons
et un générateur de courant. La premiére propriété requise est une sensibilité importante pour
la longueur d'onde utilisée. La deuxieme est la rapidité : il est utilisé dans des systemes
fonctionnant a 10 Gbits/s voire méme 40 Gbits/s. La troisieme propriété demandée est un
apport minimum de bruit. Afin de satisfaire la plupart de ces conditions, le choix se porte sur
les photodiodes a semi-conducteur, qui présentent les avantages d'étre tres rapides et faciles a
utiliser, bien que d'autres dispositifs soient plus sensibles.

La méthode classique de démodulation sur un lien optique est la détection directe par une
photodiode qui a la capacité de transformer un rayonnespéintieen un signal électrique

Une deuxiéme technique de détection qui repose sur le principe de cohérence de mélange
dans la photodiode est désignée par le terme « Détection Hétérodyne». Le principe de
mélange peut étre illustré comme suit. Deux signaux optiques de fréquences anglilaires

®2 peuvent étre représentés par leurs champs électriques respectifs sous la forme suivante

E; = Epscos(wit) et E. = Eo2 cos(wg t)
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Le photo-courant résultant est proportionnel au carré de la somme des champs électriques.

Ainsi, le photo-courant, sera ipg ~ (Ex+ Ez)°
On trouve i,q ~ Ey1Eo2 cos((W-w 2)t) + Eg1Egr cos((wi+w o)t) + autres termes

Le terme d’intérét est : Eg1Eq, cos((W-wy)t) nous permet par le contrdle de la différence de la
fréquence entre les deux champs électrigigggenérer la fréquence souhaitée. La seule limite

de la fréquence du signal a géaréeste la bande passante de la photodiode.

Etant donné que la fréquence d'émission laser est trés sensible aux variations de température,
il est nécessaire de maintenir la différence de fréquence entre les deux lasers en utilisant par

exemple une boucle a verrouillage de phase optique (Optical Bbasg}Loop ‘‘OPLL’’).

L’utilisation de la détection optique hétérodyne permet la génération de trés hautes
fréquences. En outre, cette technique conduit & un bon rapport de puissance détectée et de
rapport signal sur bruit (SNR) étant donné que les deux champs optiques contribuent a la
puissance RF générée. La détection hétérodyne est peu affectée par le phénomene de la
dispersion chromatique. En effet si une seule des deux porteuses optiques est modulée par les
données, la sensibilité du systtme a la dispersion chromatique peut étre réduite

considérablement.

L'inconvénient majeur de la détection hétérodyne est la forte influence du bruit de phase du

laser et I’influence de la variation de fréquence sur la stabilité du signal RF génére.

De plus, il y a d’autres types de bruits qui proviennent de la photodiode et qui peuvent
diminuer le rapport signal sur bruit dans les deux méthodes de détection. Ce sont
principalement le bruit de grenaille et le bruit thermique qui sont capables de dégrader la

qualité du signal dans une liaison optique.

Le bruit de grenaille apparait dans les dispositifs & semi-conducteurs pour lesquels le courant
électrique résulte du transport individuel des porteurs de charges (électrons et trous) sous
["action d"un champ électrique. La densité de courant s’exprime par j=N.e.v, ou N représente

le nombre de porteurs impliqués dans le transport, e la charge de I"électron, et v la vitesse des

porteurs.
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Ce type de bruit dérive de la fluctuation poissonienne du nombre de porteurs N. Il est donc
directement li¢ au courant électrique auquel il se superpose. On peut I’exprimer par la
variance du courant électrique qui vaut : 2elB ou | est le courant défini par le nombre de

charges intégrées pendant une daur@e ne/t) et B la bande passante.

Le deuxiéme type de bruit est généré par 1’agitation thermique des porteurs de charges sous

l'action de la température. C’est le bruit thermique également nommé bruit de résistance ou
bruit Johnson. La densité de puissance de ce bruit s'exprime en Watt par Hertz, et est
constante avec la fréquence : ce bruit est "blanc". Ceci est parfaitement vrai pour les domaines

de fréquences habituellement utilisés en transmission radio.

Dans des systémes ou l'impédance est adaptée, la puissance de bruit s’écrit alors :

No=k T DF
avec la constante de Boltzmann k = 1,38%10°K
T température du conducteur en degrés Kelvin
DF la bande passante en Hertz

Dans le but de simplifier la structure du systéme a répélites, on décide d’utiliser une détection
optique directe au moyen d’une photodiode. De plus la robustesse du signal GNSS au bruit

nous affranchit des contraintes liées aux sources de distorsion (du signal) dans la photodiode.
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Chapitre VI : Approche de mesure des délais: procédure suivie et

évaluation de l'erreur de mesure

I. Montage du systéme a base de répélites avec la technique de RF
Etant donné le fait que I’inconvénient majeur d’un systéme a base de répéteurs ou de répélites
concerne le déploiement de son infrastructure, il nous apparait de premiére importance de
cherchera alléger et simplifier cette derniére. L’idée est ainsi de remplacer les cables
coaxiaux reliant le générateur de signaux aux différents émetteurs par de la fibre optique
monomode. En effet la fibre constitue le moyen le plus léger, le plus souple et le plus facile a
installer (pour véhiculer un signal). Le schéma prévu pour la conversion électronique/optique
est le plus simple et le moins colteux (avec une modulation directe et une photodiode pour la
démodulation). Cette nouvelle architecture nous permet de simplifier I’installation du systéme
d’autant plus que la fibre est caractérisée par une perte de puissance trés faible. On n’a donc
plus besoin d’amplifier le signal avant de le transmettre par les émetteurs. Cette propriété de
faibles pertes de puissance dans la fibre et celle de sa faible sensibilité awesigeiisrs
de I’environnement (puisqu’elle est caractérisée par un mode guidé de transmission) fait
d’elle un parfait candidat pour la création des différents délais dans le systeéme a répélites. En
faisant véhiculer le signal a travers différentes longueurs de fibre, on peut y créer des délais
courts ou longs sans avoir besoin d’amplificateur. Dans la Figure VI-1, on présente
I’architecture du systéme a base de répélites avec la fibre optique utilisée pour transmettre le
signal jusqu’aux émetteurs et créer les différents délais associés a chacun d’eux. Si on utilise
le code PRN1 (du satellite 1 GPS), la fonction d’autocorrélation calculées au niveau du

récepteur est celle de la Figuwe-2 avec les délais cités dans le Tablgad.

Tableau VI-1 : les délais choisis

Délais Délais En Longueur nécessaire ¢ Longueur nécessaire de fibr
nombre de chipy cables coaxiaux (en| optique avec un indice n=1.
metres) (en metres)
A=A 2,5 732,63 488,42
As, 3.25 957,63 638.42
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Générateur
GNSS
Labsat
Transmetteur
optique
Coupleur1/4
”~ ~_—N =
N N L -
Bobine de fibre 1 | Bobine de fibre 2 Bobine de fibre 3
fibre1 (200 m) fibre 2 (200 m) fibre3 (200 m) fibre 4 (200 m)
Récepteur Récepteur Récepteur Récepteur
optique S, optique S, optique S, optique S;
Répélite 1 Répélite 2 Répélite 3 Répélite 4

Figure VI-1: schéma de ’architecture du systéme a base de répélites
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Figure VI-2 : fonction d’autocorrélation des répélites tracée par le récepteur indoor

Pour viser une précision inférieure au metre au niveau de la position calculée par le récepteur,
il faut s’assurer d’une meilleure précision pour la mesure des délais générés par fibre. Pour
cette étude, on souhaite atteindre des valeurs de précision inférieures au centimetre dans le but

de garantir moins d’un métre d’erreur de positionnement. En effet, quand on observe

T(nb of chips)

20
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I’équation de la pseudodistance des répélites établie préecédemment dans |, on déduit que
I’erreur de mesure globale dPR; est la somme de I’erreur sur la distance de propagation dd; et

sur le délai initiabz ;.

PRi = di + TO,i

Différentiel

OPRl = ad,_ + 61’0,1-

Puisqu’on cherche a avoir une précision dd; inférieure au metrgdPR; doit étre inférieure au
meétre (celle-ci depend des perfances du récepteur GPS) et I’incertitude 07, ; negligeable
(comparée @PR;). En suivant le raisonnement ci-dessous, on conclut que ceci nécessite que

07, ; Soit inférieur au centimetre.

aPRl <1lm et TO,i K 6PRL

aTO’i < 10_26PRi < 10_2m

Il est donc nécessaire de pouvoir mesurer les longueurs de fibres utilisées avec une erreur
estimée au dessous du centimetre. L’objectif de ces mesures est de faire une premicre
calibration du systeme (mesure des délais réels introduits) qui nous sera utile au moment des

tests du systéme global.

Ceci nous amene a poser deux questions principales a savoir : comment évaluer la précision
d’une mesure de la longueur de fibre ? Quelle est la stabilité de la technique de mesure ? Pour
répondre a ces deux questions, on a développé une méthode d’évaluation de la précision de

mesure de la longueur de fibre optique qu’on détaille dans la suite.

II. Etatdel'art des techniques de mesure de longueur de fibre
Dans ce paragraphe, on décrit les techniques de mesure de longueur de fibre les plus citées
dans la littératureEnsuite on se focalise sur les performances de celle que I’on va utiliser

dans la mesure des délais en termes de précision et de sources de bruit potentielles.
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1. Optical Time Domain Reflectometry (OTDR)

Cette technique se base sur le principe de réflectonf@tie der Weid et al. 1997; Passy et

al. 1995)qui consiste a enregistrer le signal réfléchi par une cible puis I'analyser. Pour cela,
on envoie un signal optique pulsé de durée temporelle ou de largeur a mi hauteur courte a
I’entrée de la fibre optique. En mesurant le temps d’arrivée et I’amplitude du signal réfléchi,

on caractérise les défauts (positions et types) se trouvant dans la fibre. Ceci nous permet de
déterminer la position de ces défauts le long de la fibre et par conséquent sa longueur totale
(quand le signal est réfléchi par I’autre bout de la fibre). La FigureVI-3 présente le montage
expérimental basique de la technique OTDR avec un exemple du tracé des signaux regus
apres réflexion. Si le signal envoyé dans la fibre traverse un connecteur, une cassure ou un pli
lors de latraversée de la fibre, sa puissance est atténuée. Par contre, il faut que 1’obstacle
rencontré soit réflecteur pour observer le pic qui lui est associé sur le signal réfléchi. Dans
tous les cas, le temps total de traversée correspond au temps d’aller et retour depuis 1’entrée

de la fibre jusqu’au défaut réflecteur ou la fin de la fibre.

Puisque cette technique est basée sur la transmission de signaux pulsés, sa résolution dépend
de la largeur des pulses envoyés dans la fibre. Sa précision est de I’ordre d’un métre pour une

bobine de cent metres de fibre. Pour améliorer cette précision, il faut générer des pulses de
trés courte durée en utilisant des composants hyperfréquence. Dans ce cas I’OFDR devient

colteuse et complexe a mettre en ceuvre (Voire impossible pour atteindre une résolution
centimétrique) De plus elle nécessite 1’utilisation d’instruments hyperfréquence

supplémentaires. On en conclue que la méthode OTDR n’est pas adaptée a nos besoins.
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Figure VI-3 : montage expérimental de ’OTDR

2. Optical Frequency Domain Reflectometry (OFDR

L’OFDR (Binhao Wang et al. 3; Yuksel et al. 2009a; Yuksel et al. 208€@b)ne technique
semblable a ’OTDR. Elle a aussi pour objectif de déterminer la position des défauts
apparaissant dans la fibre ou sa longueur totale. Pour gagner en précision et atteindre une
précision micrométrique, il ne s’agit plus de générer des impulsions ultra-courtes mais
d’implémenter des signaux optiques présentant une fonction d’autocorrélation tres étroite. Il

s’agit d’une particularité de cette technique, comparée a I’OTDR. Pour cela une source
optique est modulée en fréquence de facon linéaire. La source consiste alors en un laser
accordable en fréquence (de facon linéaire continue ou par saut de fréqudieekeplace

de la source impulsionnelle (large spectre) de la technique OTDR. Un signal de référence est
généré par division d’amplitude de la source (grace a un coupleur puis la réflexion sur un

miroir fixe) et est associé au bras @€rence d’un interférometre (Figure VI-4). Dans le

second bras de I’interférométre, on place la fibre (ou le guide d’onde considéré). Le signal

résultant de I’interférence entre le signal de référence et celui réfléchi par les sources
d’irrégularité (défauts dans la fibre) dans le guide d’onde est constitué de battements entre

leurs fréquences instantanées. On observe ce signal de battement aprés démodulation par la
photodiode (Figuré/I-3). L’analyse de la fréquence de ses battements nous informe sur la

position des défauts dans la fibre et leurs coefficients de réflectivité.
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On peut exprimer le signal émig(t) par le laser et celui des interférences entre les signaux
réfléchis et de référend&(t) comme suite
; 14
ao(t) — |a0| 8]21'[[1/04-(2)1']1'

2

Ult) =0

M
ao(t) + Z Tk eff@o(t — Tg)
k=1

Ou |a,| est I’amplitude constante du signal laser accordable a un coefficient constant y et une
fréquence instantanée (t) = vy + yt. 17, correspond au décalage par rapport au signal
référence associé ali"k défaut,o traduit la sensibilité du detecteur gt représente le

coefficient effectif de réflexion en amplitude.

Pour déeterminer les valeurs du délaet du coefficient; ., un traitement mathématique de
transformée de fourrier et d’intégrale est appliqué au signal de battement U(t). On caractérise

ainsi les différents défauts apparaissant dans le guide d’onde.

Cette technique est donc comparable a celle utilisée pour les radars a ondes entretenues (ou
continues) : Frequency Modulated Continuous Wave (FM@Mymans & Lait 196Q) En

effet, elle utilise un balayage fréquentiel par la source laser accordable (en fréguence)
induit I’effet de battement des fréquences. Ce principe permet d’atteindre des performances en

termes de précisions de mesure de délais et de résolutions prometteuses.

Laser
accordable — |

()

JR E(t—1)

A
h 4

Xo

i)

Figure VI-4 : schéma du montage de ’OFDR

(http://www.eaeeie.org/theiere bratislava/5-1.htn)l
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Les avantages de cette technique par rapport a I’OTDR sont sa résolution spatiale (At = 1/
Av) et sa précision optimalet 1’ordre de 10 micrometres pour des distances de quelques

centaines de metréSoller et al. 2005)

Néanmoins cette technique est trémiplexe a mettre en ccuvre et a intégrer a notre systéme
de répélites. En effet, pour installer le montage nécessaire, on a besoin d’environnements et de
matériels spécifiques tels que I’interférometre et le laser accordable en fréquence. Puisque
I’objectif de ce travail est de créer un systéeme d’autocalibration simple et facile a installer

dans tout environnement, on a décidé que la technique OFDR n’est pas la solution optimale.

3. Mesure de déphasage

La techniqgue de mesure de déphasage consiste a mesurer la différence de phase entre deux
signaux sinusoidaux (Figukd-5). Le premier est le signal de référence qui est émis par une
source (a ’entrée de la fibre) et le deuxieme est celui récupéré a la sortie ou apres réflexion

par une cible. Cette différence de phasge convertie en distance parcourue a travers la
formule ci-dessous, nous donne la distance séparant la source de la cible ou de la sortie de la
fibre.

c=hp
2wfn

ou f est la fréquence du signal sinusoidagst la célérité dans le vide mtest 1’indice de

réfraction de I’environnement (guidé).

Figure VI-5 : déphasage entre deux sinusoides

La mesure dééphasage Ap qu’on considere ici est une mesure sans ambiguité. En effet une

mesure de déphasage est mesurée modulo 27w, d’ou le risque ¢apparition des ambiguités
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dans la mesure de la distance totéld.a longueur maximale mesurée sans ambiguité pour

une frequence horlog&,,;oge S’exprime comme suit :

c

Lpax = =cCcx* Ahorloge-

fhorloge

Quand cette longueur,,,, est inféricure a la longueur qu’on cherche a mesurer, le probleme
d’ambiguité se pose. |l se traduit par une erreur sur la mesure du retard, en nombre de
périodes (égales &,104¢), du signal récupéré apres propagation. Le cas ou la mesure de

déphasage est ambigué sera traité en détail dans le Chapitre VII

Dans notre cas la distance d correspond a la longueur de la fibre évaluée par le déphasage
entre le signal RF émis a D’entrée de la fibre et celui récupéré a la sortie. Le signal RF de

référence module une source Laser puis traverse la fibre en question. Aprés démodulation, on
récupeére le deuxiéme signal RF portant le déphasage. La comparaison des deux signaux nous
donne la différence de phase et donc la longueur de la fibre. La résolution et la prieision
cette technique dépendent du bruit du montage électronique et des performances de l'outil
utilisé pour enregistrer et comparer les signaux RF. Ainsi les traitements sont directement
effectués sur les signaux radio aprés démodulation contrairement au cas OFDR ou le

battement des signaux optiques donne le déphasage des signaux.

Cette technigue semble étre la plus simple et la plus facile a intégrer dans le systente a base
répélites. On choisit alors de 1’utiliser pour I’étape de calibration. Pour cela, on a besoin de
décider du montage qui sera utilisé tout en prenant en compte les besoins de notre systéeme. Il
nous faut aussi étudier les performances de cette méthode en termes de précision et de source
de bruit.

a. Montages de principe
Pourmettre en ceuvre cette technique, trois montages sont possibles. Ils se différentient par le
traitement appliqué aux signaux RF pour déduire le déphasage. Le plus simple consiste a
utiliser un instrument électroniqBoujouly et al. 1999)le mesure pour évaluer le déphasage
entre les signaux RF : celui de référence (signal horloge) et celui récupére a la slartie de
fibre aprés démodulation.

La seconde architecture possible utilise un coupleur pour diviser le signal RF en deux signaux

identiques et synchrones : le signal de référence et celui a envoyer dans la fibre. A la

réception (apres démodulation par une photodiode), le signal portant le déphasage est converti
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en deux partiessignal en phase I(A@) et en quadrature Q(A¢) qui sont multipliés par le signal
de référencgPoujouly, Journet & Miller 1999; Poujouly, Journet & Placko 1998prés
passage dans un filtre passe-bas, on retrouve les expressions suivantes en fonction du

déphasage recherché Ag. Cette technique est appelée « analog sysnchronous mixing »
I = aScos (Ap) Q= aSsin (Ap)
ou S est I’amplitude du signal et a est le coefficient d’atténuation du signal.

La conversion de | et Q en signal numérique permet de calculer facilement les parameétres

recherchés Ao et a.

La troisieme architecture citée dans la littérature est celle de la méthode nometige « s
mixing interferometry»(Norgia et al. 2007; Giuliani et al. 2002) Elle est basée sur le
principe d’un auto-mixage entre le signal réfléchi (ou a la sortie de la fibre) et celui généré par

le laser. En effet une fraction du signal réfléchi est rétro-injecté dans la cavité Laser ou elle est
mixée avec le signal qui est déja généré (Fiylr®). Par conséquent les paramétres de la
diode laser sont modifiés sans que le courant d’alimentation varie. Ceci est un effet du
phénoméne d’interférence entre le signal optique réfléchi et le signal déja généré dans la

cavité laser. Il en résulte une vaioa de la fréquence et de ’amplitude du signal optique

généré qui dépend de la phase du signal réfléchi. Ainsi le signal résultant est simultanément
modulé en fréquence et en amplitude par la phase du signal réfléchi. L’analyse de cette

variation (en fréquence ou en amplitude) nous donne la valeur de la phase et par conséquent la
distance séparant la source de la cible. Le calcul de la distance a travers le signal modulé en

fréquence et en amplitude est détaillé dans ’article (Norgia et al. 2007)

< d >
Po
i > | am
\ oie
<
r]n,_} Pr=Rext * Po ;l
PL -— .

Photodiode LD
RE}{:

Figure VI-6 : la méthode « self mixing interferometry »
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b. Source de bruit
La mesure de déphasage se fait sur les signaux recueillis apres traitement (modulation,
propagation guidée et démodulation). Dans ce paragraphe, on cherche a déterminer les
sources d’erreurs et d’incertitude possibles lors de cette mesure. Ceux qui sont cités dans la
littérature sont principalement le bruit de I’horloge laser et RF (Zhiqi Li et al. 2007; Costa et
al. 1982) et le bruit blanc rajouté par les traitements électroniques (modulation et
démodulation). Le bruit de I’horloge dépend de la stabilit¢ de 1’oscillateur interne du
générateur de signal et aussildevariation de I’horloge interne de I’instrument de mesure.

Ces dérives d’horloges sont quantifiées par 1’incertitude de I’instrument.

Ainsi, si on prend en compte ces principales sources d’erreur, I’incertitude sur la mesure de

distance par la méthode de déphasaf)e’écrit sous la forme suivante :

3d = dd A +5'r:ia _c*dAp c*Apdf
 dAgp ¢ af f= 2rfn 2rfin

Ou dAp et df sont les incertitudes de D’instrument de mesure et du générateur
respectivement. Elle refléte I’erreur sur la mesure de phase provenant de ces instruments.
Dans le cas du génératel)f traduit 1’étalement de I’harmonique principale dans le spectre du
signal sinusoidal émis. De ménd& ¢ correspond a I’erreur qu’il est possible d’effectuer lors

de I’échantillonnage et de I’enregistrement des signaux.

Le bruit blanc introduit par les circuits électroniques et optiques est trés difficile a prévoir.
Mais il est possible de le quantifier a travers un modele statistique ainsi que des tests de
reproductibilité. D’autre part avec un filtre passe-bande trés sélectif et concentré sur la
fréquere centrale du signal, on peut réduire ’effet de ce type de bruit sur les résultats de

mesures.

Dans la littérature, d’autres sources de bruit sont mentionnées telles que la variation des
conditions climatiques (thermique¢osta et al. 1982t I’interférence entre le signal

réfléchi et le signal émiBosch & Lescure 1997 es deux sources sont treés peu influentes
pour notre cas. En effet, les tests sont réalisés pendant une courte durée. Donc une variation
remarquable de conditions climatiques est peu probable. D’autre part la mesure qu’on cherche

a réaliser concerne la longueur totale d’une fibre (de bout & bout). Il y a donc pas de risque
d’interférence entre le signal envoyé a I’entrée et celui récupéré a la sortie (apres propagation

dans la fibre).
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III. Méthode d’évaluation de I'erreur de mesure de la longueur de la fibre

La méthoded plus simple d’évaluation de la précision de mesure est de comparer les valeurs
mesurées durant les tests a une valeur de référence pour déduire 1’erreur absolue de la mesure.

Dans le cas de la fibre, définir un étalon avec une précision inférieure tauétem’est pas

evident. En effet sa souplesse et sa flexibilité dans un premier lieu et sa fragilité en deuxieme
lieu, surtout quand il s’agit de longueurs élevées (quelques kilomeétres par exemple), rend la
détermination d’un étalon pour la fibre avec une précision de 1’ordre du millimétre presque
impossible. Pour contourner cette problématique, on a mis en ceuvre une procédure de mesure

et d’analyse des résultats permettant d’évaluer l'erreur en question. Celle-ci se fait sur deux

étapes présentées comme suit :

o Dans un premier temps, on mesure, avec une technique basée sur le déphasage
résultant de la propagation d’un signal sinusoidal sur fibre, plusieurs longueurs de
fibre optique. Pour chaque fibre on répéte la méme mesure 40 fois de suite pour
différentes valeurs de la fréquence d’entrée (fréquence du signal sinusoidal véhiculé
sur la fibre). L’erreur aléatoire de mesure dans cette premicre étape est confondue
avec l'écart type calculé sur une liste de mesures effectuées a fréquence et puissance
(du sgnal d’entrée) constantes.

o En deuxieme lieu, on fait une nouvelle liste de mesures dans le but de tester la linéarité
de la technique et évaluer l'erreur systématique. Pour cela, on mesure une lopgueur L
et une longueur & séparément puis on mesure la longueur des deux fibres
concaténées (reliées par un connecteyf)nL L’égalité Lu+lep, = Lu+p est elle
respectée Si ce n’est pas le cas, quelle est I’erreur relative mesurée (=Ls+Lg- Liz+2)
et peut on la considérer négligeable ? Cette erreur, si elle existe correspondra l'erre

systématique de mesure.

L’analyse des résultats obtenus dans chaque étape et 1’évaluation des erreurs calculées nous
permet d’évaluer l'incertitude relative de la technique de mesure en se basant sur deux
hypothéses simpk: pour tous les tests effectués la fréquence d’échantillonnage est constante
(hypothese de la fiabilitde 1’oscilloscope) et la concaténation de deux fibres n’introduit pas
un délai supplémentaire. Cette derniére hypothése est légitime puisqu’on sait que la lumiere
reste stable sur des faibles distances (inférieuresa?@éinme dans le cas d’une connexion

entre deux fibres).
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1. Technique de mesure de la longueur de la fibre

La technique de mesure utilisée est basée sur la mesure du déphasage induit sur le signal
sinusoidalR.petit 1931)aprés sa propagation dans la fibre. On détaillera par la suite le calcul
effectué pour obtenir la longueur de la fibre en question.
On note § and Syirespectivement le signal a I’entrée de la fibre et le signal a sa sortie. On
peut les exprimer par les égalités suivantes

Sin — So(t) eszt+A<p0 EtSout — So(t) eZnif(t+t0)+A<p0

Ou s, est le signal de référence (a la sortie de la diode lasex3t la fréquence du signal

sinusoidaktt, est le temps de propagation du signal dans la fibre.

Le rapport % peut étre exprimé en fonction du déphaskgeomme suit :

Sout — p2Wifty — piA@
= e =e
Sin

Cette égalité donne I’expression suivante de A¢(ou n est ’indice de réfraction, d est la
distance physique parcourue par la lumiere dans la fibkcdaevitesse de la lumiere dans le
vide).

2nfdn

Ap = 2nft, =

On en déduit que la longuelurle la fibre est obtenue par 1I’expression finale suivante :
_cxAgp
-~ 2mfn

2. Procédure expérimentale

Dans la Figure/I-7, on représente le schéma de la procédure expérimentale mise en ceuvre

pour la mesure des longueurs de fibre optiqeesignal RF émis par le générateur d’horloge

a une fréquencé module la diode laser. Ensuite il est distribué sur deux voies par un
séparateur de puissance optique. L’une des deux répliques servira de signal de référence non

déphasé. L’autre passera a travers la fibre (2 mesurer) et portera donc le déphasage qui permet

de déduire la longueur en question. Celui-ci inclut en plus les délais dus au circuit
électronique, a la modulation et la démodulation. Apres passage par la photodiode, on peut
déduire la difference de phase entre les deux signaux RF résultants. Pour supprimer tout
déphasage autre que celui di a la propagation dans la fibre, on commence par calibrer le
montage sans la fibre optique (a mesurer). Ceci est effectué a travers la mesure du déphasage
résultant entre les deux répliques démodulées directement. Ensuite cette valeur de déphasage
initial est prise en compte au moment ou on calcule la longueur de la fibre en question. Cette

étape est nécessaire pour 1’évaluation de la valeur exacte de la fibre seule. En revanche, pour
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déterminer le délai réel entre les deux branches, il faut prendre en compte le décadhge initi

entre les deux branches du coupleur dans celui-ci.

Avant de faire ce calcul, les deux signaux RF récupérés a la sortie des photodiodes sont
¢chantillonnés par 1’oscilloscope a une fréquence de 10 MHz. Ensuite ils sont filtrés par un
passe-bande avec une fréquence centrale égale a la frequence horloge etumeddrgnde
passante (la plus étroite) égale a la bande utile (équivalente au double de la fréquence
horloge). Le but de cette étape de filtrage est de réduire I’effet du bruit blanc du signal regu

apres démodulation. Ces étapes de filtrage, de mesure de phase et de calcul de longueur sont
réalisées au moyen d’un logiciel que nous avons développé qui prend comme données le
signal retardé et le signal de référence échantillonnés (par 1’oscilloscope). L’acquisition et
I’enregistrement des données sont réalisés par un oscilloscope (Agilent ou National

Instruments).

Sretrdé

—— Photodiode 1 WV

Générateur oscilloscope

d’horl N
orfoge Photodiode 2
S

fibre

ref

Splitt
Diode Laser plitteur

Figure VI-7 : schéma de principe de la procédure expérimentale

IV. Validation de I'approche proposée

1. Etape 1: Evaluation des incertitudes de mesures

Dans le but de tester la stabilité de la technique de mesure et estimer 1’erreur induite sur les

longueurs calculées, on cherche a réaliser une série de mesures pour deux longueurs
différentes de 1.5 m et 200 m a différentes valeurs de fréquences allahtMiEz jusqu’a 2

MHz. Les longueurs mentionnées sont celles données par le fournisseur des fibres testées. On
a ainsi deux ordres de grandeurs assez distincts avec une longue et une courte fibre qui
permettront d’évaluer la stabilité de la technique en termes de distances mesurées. Etant
donné que le récepteur optique choisi pour ces expériences est a large bande passante (de 0 a
10 GHz), il est donc possible d’effectuer les mesures de longueurs sans ambigiiit¢ de phase.

Les valeurs de fréquences du signal horloge testées sont choisies de fagon a ne pas avoir une
ambiguité de phase sur la mesure. Le calcul de la fréquence limite selon cette derniére

condition donne une fréquence horloge de 0.33 MHz pour 200 m et 66 MHz pour 1.5 m.
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Dans les Figure/1-8 et FigureVI-9 , on présente les résultats des mesures pour les deux

fibres a différentes valeurs de fréquence horloge.
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Figure VI-8 : les mesures de la fibre 1 de longueur 1.5 m

Quand on reléve la valeur moyenne sur toutes les mesures effectuées pour chaque fibre, on

trouve une valeur de 1.6 m pour la premiere (estimée a 1.5 m par le fournisseur) et 207,5 m

pour la deuxieme (estimée a 200 m). Il est aussi clair sur les deux graphes précédents que la

valeur de I'écart type diminue quand on augment la valeur de la fréquence horloget En effe

gquand on augmente la fréquence horloge, la distanlce%) associée au déphasage

mesuré est réduit et par conséquent les marges d’erreur sont limitées. Ce résultat se confirme

par les valeurs présentées dans le Tabl\a@d et le Tableawl!-3. On a donc pour la

premiere fibre a 1.6 m une dispersion statigue minimale (& 2 MHz) de 7 mm et pour la

deuxieme (de longueur estimée a 207.5 m) une dispersion minimale de 20cm (a 0.3 MHz).
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Figure VI-9 : les mesures de longueur de la fibre 2 2 200 m
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La méme série de mesures a été appliquée pour d’autres longueurs de fibre (1.5 m et 2.5 m)

pour lesquelles on calcule I'écart type a chaque fois. Les résultats obtenus pour différentes
valeurs de fréquences sont représentés dans la M@ On observe alors 1’évolution de

la dispersion des mesures en fonction des longueurs mesurées. On en contitequeui

entache ces mesures est proportionnelle a la longueur de la fibre pour les fréquences horloges
choisies. La variation de cette erreur est quasi-linéaire (F\l+0). Elle suit une courbe

linéaire pour la majorité des mesures.

Tableau VI-2 : I’écart type estimé pour la fibre 1 & 1.5m.

Fréquence (MHz) 0.1 0.3 0.5 0.7 1 1.5 2

Ecart type (cm) 11.5 3.2 2.2 1.7 1.5 1.2 0.7

Tableau VI -3 : I’écart type estimé pour la fibre 2 & 200 m.

Fréquence (MHz) 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3
Ecart type (cm) 43.2 53.1 34.9 30 20.2
140
120
E 100 r/'\.
£
< 80 ¢—f=0,3Mhz
o
E 60 =fi—f=0,1Mhz
S a0 R G f= 1Mhz
20 == f= 2Mhz
0
0 0,5 1 1,5 2 2,5 3
longueur de la fibre (métres)

Figure VI-10: I’écart type estimé pour les fibres de longueurs 1 m, 1.5 met 2.5 m

En conclusion, il est possible d’améliorer la précision de nos mesures (réduire la dispersion)
a condition d’adapter la fréquence horloge aux longueurs de la fibre. Pour des longueurs de
fibre de quelques centaines de metres, les fréquences supérieures a 1 MHz sont susceptibles
de donner des précisions meilleures. En outre, on déduit que cette technigue est suffisamment
précise pour discriminer des longueurs proches (séparées d’un metre). Sa résolution est donc

inférieure au metre.
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2. Etape 2 : Vérification de la linéarité de la loi d’addition

L’objectif de cette deuxieme étape est d’approfondir notre étude pour 1’évaluation de 1’erreur
systématique de la technique de mesure afin de déduire la précision de cette derniére. L’idée
de cette approche est de tester une loiade dsavoir celle de la linéarité de la loi d’addition
appliguée a la technique de mesure des longueurs de fibre (équivalent aux délais de

propagation).

On prend donc deux fibres : la premiere de longueur 1 m (a une dispersion minimale de 6 mm
calculée pr la méthode de I’étape 1) et la deuxiéme de 1.6 m (& une dispersion de 7 mm)

qu’on mesure a différentes valeurs de la fréquence comme dans le cas de la premiére étape.

Ensuite, on mesure la longueur résultante de la concaténation de ces deux fibres (par un
connecteur optique FC/APC) pour les mémes valeurs de la fréquence horloge. Chacune des
mesures est répétée dans une série de 40 mesures successives. Les résultats de ces séries de
mesures sont représentés dans la Eiglirll et les erreurs calculées (par la différence entre

la somme des deux longueurs 1 et 2 avec leur concaténation) dans laViF@@rd.a Figue

VI-11 montre que la somme de deux longueurs mesurées pour la fibre 1 et la fibre 2 se
superpose avec la mesure de leur concaténation. On peut donc en conclure que la technique de
mesure utilisée ici respecte a priori la loi de linéarité¢ de 1’addition. Sur la FigureVI-12, on

observe I’erreur relative estimée pour cette deuxiéme étape qui est centrée autour de zéro avec

une déviation standard inférieure a 0.1 m dans la plupart des cas. Pour la fréquence horloge de

2 MHz la déviation standard est estimée a 16 cm.
Si on modélise la mesure de la longueur de la fibre par I’équation suivante :

Li=l+¢+ 61j
Ou Ly est la longueur mesurée pour la fibre j1lal longueur physique réelle de la fibee,

Perreur systématique constante (indépendante de la longueur) et 8y I’erreur de mesure
aléatoire liée a la longueur de la fibre et a ’expérience de mesure numéro j. On exprime alors

toutes les longueurs mesurées sous cette forme :

Li=lh+¢e+ 81J
Ly =l+¢+ 82'
Lo =liot € + 815°

15 Une erreur systématique est liée a la technique de mesure. Elle est indépendante de la
longueur mesurée et des autres parameétres qui entrent en jeu comme la fréquence horloge et
I’indice de réfraction de la fibre.
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Par conséquent, I'erreur relative mesurée dans cette deuxieme étape peut étre exprimée
par :

Lio- Li- Ly= 81087 -85 - ¢
En outre on a déja vu dans 1’étape précédente que 1’erreur de mesure évolue de fagon quasi-

linéaire en fonction de la longueur mesurée. Ainsi, on peut considérer que les valeurs
moyennes des erreuds* et ¢ +5,) sont de méme ordre de grandeur. Donc la différence
(815 &1 - Szi) est presque nulle. Alors I’erreur relative étudiée ici est équivalente a I’erreur
systématiques. par conséquent, la distribution de cette erreur systématique et de celle de
I’erreur (différence) calculée dans cette deuxieme étape (FigureVi-12) ont les mémes
propriétés statistiques. On en déduit que I’erreur systématique est de moyenne nulle et d’écart

type maximal égai 20 cm. On peut donc considérer que ’effet de 1’erreur systématique de

mesure sur I’erreur absolue est trés faible. Sur la FigureVI-12, on observe que cet écart type
diminue quand on augmente la fréquence horloge jusqu’a atteindre quelques centimétres. On

en déduit que pour les hautes fréquences testées (de 100 MHz jusqu’a 1 GHz), il est possible

de négliger I’effet de I’erreur systématique.
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FigureVI-11: les mesures de la somme des longueurs des fibres 1 et 2 et cellewteconcaténation
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Figure VI-12: erreur calculée pour le test de linéarité des mesures

V. Conclusion
En combinant les résultats des deux étapes précédentes, on peut en tirer deux principales
déductionswu sujet de I’exactitude et de la précision de la technique de mesure employée.
L’erreur systématique évaluée par la deuxieme étape est de moyenne nulle. Donc la mesure de
longueur est exacte (ou juste i.e. proche de la valeur réelle). L’erreur aléatoire estimée par
I’écart type est inférieure a 20 cm. Par conséquent la précision des résultats de mesure est
majorée par cette valeur de dispersion. Pour conclure sur les valeurs de précision de cette
technique, il est nécessaire d’étudier plus en détail le mod¢le statistique posé ici. Néanmoins
on peut déduire de cette premiere approche que la précision de cette technique est majorée par
les valeurs de déviations standards précédemment calculées a savoir 7 mm pour la fibre a 1.5
m et 20 cm pour une longueur de 200 m. Cette dégradation de la précision dans le cas des
longues fibres doit étre étudiée en détailssdanbut d’en comprendre les raisons et d’y
remédier. Il est nécessaire d’améliorer les performances de notre technique de mesure pour les
grandes longueurs puisqu’a ce stade, on arrive a 20 cm de précision alors qu’on vise une

précision inférieure au centimétre pour les délais introduits (sur des fibres de 600 m).
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Chapitre VII : Etape de calibration : mesures des délais et évaluation de

la précision

Dans les tests précédents, on a évalué les performances de la technique de calibration basée
sur la mesure de déphasage en utilisant un ancien matériel optique qu’on a adapté aux signaux
analogiques. Puisque le montage du systeme a base de fibre a été validé ainsi que la méthode
de calibration, on a décidé d’utiliser un nouveau matériel optique conforme a nos besoins. Ce

matériel doit étre adapté aux signaux analogiques. Il faut aussi qu’il soit facile et simple a

intégrer dans notre systéme. En outre, dans le but de réduire le niveau de bruit dans le signal,
on opte pour des composants a bande fréquentielle comprise entre 50 MHz et 10 GHz. Ce
critére est profitable a la mesure de déphasage et aux tests de localisation puisque ¢a réduit
I’erreur de mesure (due au bruit dans le signal). Les boites de modulation (transmetteur) et
démodulation (récepteur) optique choisies répondent a ces critéres. De plus, elles offrent une
meilleure sensibilité aux signaux bruités et a bas niveau de puissance. Cette propriété est tres
avantageuse pour les signaux GNSS noyés dans le bruit. La Figure VII-1 présente les boites
de modulation et démodulation optique. Des voyants lumineux, présents sur leurs faces
principales, indiquent leur état de fonctionnement. Sur les boites responsables de la
démodulation du signal optique, deux boutons permettent d’amplifier ou d’atténuer la
puissance du signal a la sortie. Cette option est utile pour équilibrer les niveaux de puissances

des signaux émis par les répélites.

Modulateur optique Démodulateur optique
(transmetteur) (récepteur)

Figure VII -1 : les boites de modulation et démodulation optique

Ce nouveau matériel optique est bien adapté au besoin de notre systeme de localisation en

termes de bande passante et de niveaux de puissance. Néanmoins, pour 1’étape de calibration,
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la bande passante étroite du transmetteur optique restreint les valeurs de la fréquence horloge
(>50 MHz). Par conséquent, pour les longueurs de fibres utilisées supérieures a 200 metres, le
probléme d’ambiguité entiére se pose. Dans ce chapitre, on décrira la problématique de
I’ambiguité enticre et la méthode de résolution. Par la suite on détaillera la technique de calcul

des délais réels et de leur précision.

I. Procédure suivie pour résoudre I'ambigiiité de mesure de longueur de fibre
et détermination de la valeur réelle et de I'incertitude de mesure

Apres la mise en ceuvre du systeéme a base de répélites avec le nouveau matériel comportant
un transmetteur laser et quatre récepteurs optiques, on a entamé la premiere phase de
calibration des délais entre répélites. Le matériel optique retenu est adapté au signal GPS de
fréquence 1,57542 GHz et de puissance basse de l'ordre de -100 dBm. Par contre, pour la
phase de calibration, on avait I'habitude de réaliser des mesures a deux fréquences différentes
. la premiere basse (de 'ordre de 100 kHz) pour déterdairvaleur entiére (sans ambiguité)
de la longueur de la fibre et la deuxiéme plus élevée pour affiner la qualité de etesure
améliorer la précision. Etant donné que les fréquences horloges envoyées dans la chaine
optique doivent étre supérieures a 50 MHz, il est impossible de réaliser une mesure sans
ambiguité entiere defibres utilisées (de longueur supérieure a 500 metres). Pour illustrer
cette situation, on présente 1’exemple des deux fréquences horloges dans la FigureVII-2. En
effet, les signaux représentés en pointillés sont a basse fréquence et ceux en ligne continue
(rose et vert) sont a une fréquence haute. Les déphalagest Ap, mesurés entre les
signaux en pointillés et ceux en ligne continue respectivement sont mesurés pour la méme
distance de propagation. Ces valeurs de déphasage ne donnent pas le méme délai sauf quand
on prend en compte le nombre de périodes entieres qui se sont propagées durant ce délai (pour
les signaux en lignes continue dans la Figure2). Dans ce cas le délai mesuré pour le
déphasagd¢, est égal a celui dép, + 2km, ou k est le nombre de périodes entiéres. Cette
valeur de k correspond a I’ambigiiité entiére de la mesure Ag,. On notera par la suite le

dephasage avec ambiguité par,,,;4,, et la mesure de distance qui en résiiltg,; g,
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Figure VI1-2 : notion d’ambiguité dans la mesure de déphasage
Puisque dans notre montage on ne peut pas faire une mesure a basse fréquence, on cherche a
établir une nouvelle méthode pour calculer la longueur entiére (sans ambiguité) de chaque
fibre a partir de séries de mesures a différentes fréquences horloge. Par la suite, @ utilise
des techniques similaires a celles du chapitre V pour évaluer la précision de nos nouvelles

mesures.

La méthode de résolution de I’ambiguité se base sur une approche similaire a celle du radar

en collectant plusieurs mesures de la longueur faites a plusieurs fréquences horloge
différentes (du signal a ’entrée du laser). Le but étant de déduire, a une marg d’incertitude

prés, la valeur de la longueur totale (non ambigué) redondante pour toutes les fréquences
horloge. En effet pour chaque valeur de fréquence horloge on mesure le déphpgags,,
(déphasage mesuré en cas de probl€mebdguité entiere) entre le signal de référence &

le signal qui a parcouru la fibre en question. Ceci correspond a une pbkfigp;,,, de la

fibore mesuré. En effet, puisque la longueur de la fibre est supérieure a la longueur maximale

(égale a la longueur d'une péridde ?) mesurable a la fréquence horloge choisie, le

dephasage reel (associé a la longueur totale) est &gal,g,;4, + 2km, ou I'entier positif k

représente 1’ambiguité enti¢re. La longueur totale L de la fibre s’exprime alors comme suite :

c
L = ﬁ (A¢ambigu + 2](7'[) i ol

Donc

L = k* A+ ALgmpigy 6

136



Telecom SudParis-EDITE de Paris

Ou 4 est la longueud’onde associée a la fréquence horlogedu signal RF envoyé a I’entrée
du laser, k= lTCJ est la valeur d’ambigiiité entiére et 6l est’incertitude de la mesure

ALgmpigui- Leons €St 12 longueur donnée par le constructeur.

La question de "résolution d'ambigtfise pose alors quant au choix de l'entier k. Puisqu’on
connait la valeur approximative de la longueur de la fibre fournie par le constructeur on peut

en déduire une premiere estimation de k. La précision de la valeur donnée par le constructeur

. \ L. Lct6SL L e qe e
SL. est de plusieurs métres. Donc on peut écrire Iquel%] = HJ + i, ou ’entier i

représente I'erreur sur I'ambiguité estimée par k. On en déduit alors qu'a partir d'une valeu

d'ambiguité k estimée p+ﬂ, on peut écrire I'équation suivante pour calculer la longueur

réelle de la fibre
L=(k+i)xA+AL+6Li €N

En répétant la méme mesure pour plusieurs fréquences horloge, on trace les courbes
correspondantes a la longueur totale L pour les valeurs d’ambigiiités k + i,i € N en fonction

de la fréquence horloge. La valeur de longueur commune (a une incertitude prés) pour toutes
les fréqences (pour une valeur d’ambiguité k +i,i € N) correspond a la valeur de longueur

réelle. On en déduit la valeur d'ambiguité réelle pour chaque fréquence.

Le choix des fréquences horloge est primordial pour résoudre le probléme d’ambigiiité
puisqu’il définit la périodicité de I’ambiguité . Si on fixe deux fréquences horlogeet £, on

peut écrire le systeme d’€quations suivant :

{L :kl */11 +ALli_6l1
L :kz */12 +Ain_6l2

Pour cette étape, on considére les valeurs d’imprécision §l; et 51, négligeables. On obtient

alors le systéme d’équations de congruence suivant :

{L = AL;mod A4
L = AL,mod A,

Dans le cas ol et 1, sont des valeurs entiéres premieres entre elle, le théoréme des restes

chinois propose une solution au systéme précedent sous la forme suivante

L = AL;mod (A, * A,) OUAL5 est une combinaison linéaire dg;etAL,.
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Pour appliquer ce théorémer notre cas d’estimation des délais, il est nécessaire d’utiliser

des valeurs dingueurs d’ondes entiéres. On décide donc pour cette étape d’utiliser la valeur

arrondie de la célérité C (=3*1M/s) pour satisfaire cette condition. Dans une étape suivante
on utilisera la valeur précise de la célérité. Ainsi en se basant sur le théoréme précédent, on
peut proposer, a partir de deux équations a deux fréquehlcedoge différentes, une
troisieme avec une périodicité plus large. Celle-ci est émajeroduit des deux longueurs
d’onde A,et A, si cellesei sont premieres entre elles. Ceci nous permet de réduire notre
champ de recherche de la valeur d’ambiguité k. 54,et 1, ne sont pas premieres entre elles,

la nouvelle valeur de périodicité est exprimée par leur PREDMeffet, en faisant varier les
valeurs deket k,, les deux mesures de longueur L pour les deux fréquences horloge
différentes se recoupent a des valeurs communes. Ce croisement entre les valeurs est
périodique de périodedk, = A; ou 4k, = 1, qui sont des multiples communs dget 1,

(Figure VII-3). Celles-ci correspondent a la périodicité des valeurs communes enti@sxles
séries de valeurs possibles. Ayant une valeur de périodicité élevée, on réduit le champ de

recherche de I’ambiguité entiére. Cette approche est illustrée dans la Figure VII-3.

el LN

!! ' il ¥

\ \
ky ky + 1 ki+2 G ki+3 kg+4 kg +5 :*‘61+6“
! | ! |
) b ¢  — : b 4 S !
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Figure VIl -3 : résolution de ’ambigiiité entiére

Les valeurs initiales d, etk, sont déterminées a partir de la valeur de longueur donnée par
: - : : . |8L
le constructeur. A partir de ces valeurs initiales on fait varier I’entier lTCJ pour calculer les

valeurs de longueurs possibles pour chaque fréequence horloge. Ainsi pour chaque fréquence
testée, on a une série d’estimations possibles de la longueur de la fibre. Les valeurs de
longueurs communes entre deux séries de longueurs constituent le champ de recherche de la
valeur réelle. L’approche de résolution d’ambiguité est donc basée sur le principe de

coincidence entres deux séries de mesures.

138



Telecom SudParis-EDITE de Paris

Pour lever ’ambiguité¢ de la mesure et déterminer la valeur approximative de la longueur

réelle, il faut que la périodicité des valeurs communes soit supérieureng dimprécision

de I’estimation initiale. Cette zone est égale a 1’imprécision de la longueur donnée par le
constructeur qui peut aller jusqu’a quelques dizaines de meétres sur les bobines de 1 km. On
déduit cette marge d’erreur (de quelques dizaines de metres) a partir de nos premiers tests sur

les fibres de 200 m et 600 m (voir chapitre Y)imprécision en question est évaluée par

I’entier i = I%J pour donner la valeur de I’ambiguité entiere finale égalég,,; * i.

L’objectif de notre approche est de déterminer une valeur unique de la longueur réelle parmi

la série des valeurs communes des deux fréquences en se basant sur les données du
constructeur (longueur prévue et incertitude). La différence entre cette valeur et la longueur
donnée par le constructeur doit étre inférieuréncertitude (de coupure de la fibre) estimée a

guelques dizaines de metres. Un cas patrticulier peut se poser quand deux valeurs communes
se présentent a des écarts égaux (ou trés proches) de la valeur donnée par le constructeur
Dans ce cas une troisieme série de mestiiagose pour trancher entre les deux valeurs
possibles. Le choix de la troisiéme fréquence de test est primordial pour éviter de retomber
sur les mémesaleurs communes. L’idée est de modifier la périodicité des valeurs communes

en utilisant cette troisieme fréquence. Si cette nouvelle périodicité est diviseur ou multiple de
I’ancienne, il est trés probable de retrouver les mémes valeurs communesS. Pour éviter cette
situation il est nécessairee prendre une longueur d’onde suffisamment différente de
anciennes pour pouvoir choisir la valeur réelle (commune) parmi les deux longueurs de fibre
possibles. Le traitement de ce cas particulier sera détaillé dans un exemple lors de la

description des étapes expérimentales.

L’exemple de résolution de I’ambiguité du premier délai So-S; est représenté dans la Figure

VII-4. On note qu’il n’y a qu’une seule valeur commune pour toutes les fréquences a 743 m
. s _|s s ;
calculée a la valeur d’ambiguité k-1 = [%J — 1. On en déduit alors que la valeur réelle de la

longueur de la fibre est de Iordre de 743 a une incertitude pres. Il est possible aussi de
confirmer ce résultat en @idant nos mesures a d’autres valeurs de fréquences. En effet les
longueurs calculées a différentes valeurs d’ambiguité pour chaque fréquence se recouperont
de nouveaux a des intervalles de 60 m-(égal PPCM (6, 8e¢sdirois longueurs d’onde
associées aufréquences testées de 50 MHZ, 60 MHz et 75 MHz). C’est-a-dire qu’on aura les

deux premiéres valeurs communes suivantes : 803 m et 683 m. En rajoutant les séries de
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mesures effectué¢es pour d’autres fréquences, on confirme que la solution réelle est égale a

743 m.

760
\.\. —+—longueur k
moyenne

755 —_—

—ay t=longueur k+1
750

=8 |ongueur k-1

745 longueur k-1 + std
e o .

Mesure du délai {m)

---- longueur k-1 -std

740
== longueur k+2

735 | longueur k-2
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Figure VII -4 : Longueurs totales mesurées de la fibre en fonction de I’ambiguité k et de la fréquence horloge
Pour chaque fréquence horloge, il faut maintenant définir la valeur medueé€incertitude
6l. Ensuite il faut déduire la valeur réelle mesurée de la longueur et la précision de & mesur
Pour répondre a ces deux points, on se base sur les notions d’analyse statistique des données
expérimentalegProtassov 2002; Bally & Berroir 2008). A partir d’une série de n mesures
indépendantefl;} de la valeur de la longueur L (déduite de la mesure de déphagagen

cherche la meilleure estimation de la vraie valeur de la longueur et de son écatt Eype
o T 1 4z z L, ..
effet la moyenne expérimentale= ;Z?:l L; est considérée, dans les études statistiques,

comme la meilleure estimation de la vraie valeur L. L’écart type de la distribution ded.;}

est donné par I’expression suivante

n

1 _
c=0,= |—=> UL~ L)
n—1

i=1

Si on répéte plusieurs fois les n mesufég, on peut en déduire une distribution de
probabilité de la valeur moyenriedes longueurs mesurégk;}. Selon le théoréme de la
limite centrale si n est trés grand (>>30), la moyehrsait une distribution Gaussienne de

moyenne la vraie valeur L et d’écart type j—% Dans ce cas on peut écrire L comme suit

Al
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Dans cette expression, on utilise un niveau de confiance d’un écart type qui correspond a une

probabilité de distribution de 68%. C'estlide que la probabilité d’apparition de la vraie

L
\/—)
intervalle de confiance en se servant du « coefficient de Stutlents,; . Celui-ci traduit la

valeurL dans I’intervalle de confiance [E L+ :l] est de 0,68. On peut faire varier cet

probabilité d’apparition dans I’intervalle [Z — totudent * %, L + tsrudent * %] a un niveau de

confiance égale &;,4.n: Multiplié par I'écart type. Il dépend donc du nhombre de mesures n
et de la probabilité choisie. Par exemple pour n trés grand (>>30), ontprend: €gala
1,96 pour avoir un niveau de confiance de 95%. Danasciééquation précédente de la vraie

valeurL s’écrit comme suite :

L=L

I+
"
S
g
*
B
=
O
(o))
*
Bl

Ainsi pour chaque série de mesures on définit une valeur moyenne et son éagst fype*

3—% selon le niveau de confiance chofSette valeur d’écart type correspond a I’incertitude de

mesure de la moyenrie Elle traduit donc I’erreur aléatoire maximale sur l'estimation de la

vraie valeur de la longueur.

Une fois la valeur moyenne et I’incertitude définies pour chaque série de mesures qui

correspondent a une fréquence horloge donnée, on cherche a déduire la valeur réelle de la

longueur de la fibre. Cette valeur réelle apparait dans les mteriaues;student * \/E,L +

totudent * ] définis pour chaqué&équence horloge. L’idée ici est d’utiliser une méthode de
régression linéairéGross 2003; Puntanen 201@pur définir une courbe de tendance dont le

but est de déterminer la valeur réelle commune pour toutes les séries de mesures. Cette courbe
prend en compte les valeurs moyennes et les incertitudes de chaque série de mesures. Etant
donnéque la longueur réelle est indépendante de la fréquence horloge, on s’attend a avoir une

courbe de tendance horizontale=a+b*x, ou b=0. Dans ce cas le coefficient ‘a’ correspond a

la valeur réelle recherchée.

La méthode de régression linéaire qu’on choisit d'employer ici utilise une approche se basant
sur la technique des moindres carrés. L’idée est de chercher a minimiser I’expression

Zm (L] (a+bf])))

oL

, 0UL; est la moyenne des longueurs dgFTf série de mesures effectude

J
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) oL; : . iy :
la fréquence horlogg; et oL, (= tstudent * Fé) est I’incertitude expérimentale. Ceci nous

ramene aux expressions analytiques de a et b suivantes

W fit Xt wily = X7k wi f; BTl wiifiL;

A
b= Xitawy Yihawifily — Eikawi f; Xt wil
a A
2
m m m
A= ZWJ zwjsz - ijfj
j=1 j=1 j=1

Une démonstration détaillée de ces expressions figure dans le chapitre IV de la référence
(Protassov 2002). D’autres méthodes comme le maximum de vraisemblance peuvent
remplacer la méthode des moindres carrés. En revanche, il est indiqué dans les références
d’études statistiques que la précision des parametres déterminés par la méthode des moindres
carrés est meilleure. Ceci peut étre confirmé par le théoreme de Gauss-Markov dont la
démonstration est détaillée dans les livres de mathématiffuelie¢ et Pages 1976) par

exemple).

Puisque la droite de régression linéaire doit étre horizontale, on devrait avoir dans ce cas b
trés faible et donc négligeable. Il est aussi possible d’imposer des le départ d’approcher les
résultats expérimentaux par une droite horizontale ‘y=a’. Ainsi I’expression des moindres

(Lj—a)?

carrés a minimiser devient’., . Ceci donne les expressions suivantes de a et de son
j

incertitude.

142



Telecom SudParis-EDITE de Paris

Dans ce cas la valeur du parametre 'a' correspond a la moyenne des mesures pondérées par le

poids des incertitudes; =

Ainsi, a partir d’'un nombre de séries de mesures effectuées a des fréquences horloge
différentes, on résout le probléme de I’ambiguité entiere de la vraie longueur par une méthode
graphique. Ensuite on utilise les moyennes de longueurs de fibre et de leurs incertitudes
(déterminées pour chaque série de mesures) dans une méthode de régression linéaire pour
définir la valeur du parametre « a ». Celui-ci correspond a la meilleure estimation de la vraie
valeur de la longueur de la fibre. Par la méme teclenigqudétermine aussi 1’incertitude sur

cette estimation liée aux incertitudes de chaque série de meures.

II. Les étapes expérimentales de la mesure des délais pour la calibration du
systéeme
Dans ce paragraphe, on détaille les différentes étapes expérimentales de I'enregistrement des
signaux et des traitements effectués pour les calculs des valeurs moyennes des différents
délais de chaque voie du systeme a base de répélites et des incertitudes qui s'y appliquent. On
utilise ensuite la méthode de la régression linéaire pour déduire I'estimation des vraies valeurs
des délais et leurs précisions. Pour chacun des trois délais a mesurer, il y a six étapes qui se

présentent comme suit :

o 1°®étape
On commence par définir les fréquences horloge du signal sinusoidal qu'on envoie a
I'entrée du laser. Pour déterminer les délais réels et leurs précisions, on prend la liste
des fréquences suivantes : 50 MHz, 100 MHz, 150 MHz, 200 MHz, 250 MHz, 300
MHz, 350 MHz, 500 MHz et 1 GHz. Pour chaque fréquence, on répéete la méme
mesure de délais 50 fois. Le signal décalé et le signal de référence sont tous les deux
enregistrés dans un fichier ‘“.scv’’ a chaque mesure. Un oscilloscope est utilisé pour

échantillonner les deux signaux et les enregistrer. La fréquence d’échantillonnage et
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fixée a 10 GH et la durée de I’enregistrement est de 5 ps. Ces parametres sont
constants pour I’intégralité des tests effectués. Le choix de ces valeurs est fait de sorte

a avoir une reproduction suffisamment nette des signaux sur Matlab a toutes les

fréquences.

o 2®™étape
Le programme Matlab qui servira & mesurer les déphasages prend comme entrée les
sighaux enregistrésus le format d’un fichier ““.txt’’. A cette étape, on convertit les
fichiers ““.scv’’ en fichiers ‘“.txt’’. Ceci est réalisé a travers un code Matlab
““convert cvs txt.m’’. Il est aussi nécessaire de prendre en compte toutes les
différences de format entre les deux types de fichiers.

o 3Métape

Chaque 50 fichiers ‘“.txt’’ associé a un déphasage So¢-S et une fréquence horloge
donnée, sont regroupés dans un dossier séparé. Ensuite ils sont traités par le
programme Matlab qui nous donne en sortie les mesures de déphasage et les
longueurs de fibre correspondantes.

Avant de lancer le traitement automatique des fichiers, il faut fixer les parametres du
filtre : fréquence centrale et largeur de la bande passante. L’utilit¢ de ce filtre est
d’éliminer le bruit sur les spectres des signaux. On a choisi de prendre un filtre étroit
pour ne laisser passer que d& Iprincipale du signal dans le but d’éliminer toutes les

sources de bruit latéral.

o 4*™étape
On récupere les résultats de chaque dossier associé a une fréquence horloge donnée et

on les enregistre dans un fichier Excel. On associe ensuite a chaque série de résultats

une valeur moyennéL de longueur mesurée et un écart type

o 5"Métape
Apres résolution de I’ambiguité entiere, on détermine la valeur d’ambigiiité k pour
chaque délai et chaque valeur de fréquence. On déduit alors pour chaque série de

mesures la valeur moyenne de la longueur tdt@eson écart type, .

L = kgmpigu * A + AL £ 81
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Et gp, = OpL-

o 6"™étape

On regroupe par la suite les résultats de valeurs moyeinB&carts types pour
chaque série de mesures dansseul fichier ““.csv’’ pour appliquer 1’approche de
régression linéaire. On en déduit la valeur du parameétre ‘‘a’’ qui correspond a la
meilleure estimation du délai réel)(et sa précision évaluée par I’incertitude o,. Pour
chacun des délais, on fait varier l'intervalle de confiance de 68% a 99%, pour

améliorer la précision de notre estimation.

III. Procédures expérimentales de résolution d’ambigiiité pour la mesure des

délais
On commence par réaliser les séries d'expériences pour les fréquences les plus basses tolérées
par le transmetteur et le récepteur optique : 50 MHz, 60 MHz et 75 MHz. Ces valeurs de
fréquence nous donnent les longueurs d’onde suivantes : 6 m, 5 m et 4 m respectivement. On

peut donc écrire le systeme d'équations de congruence suivant :

L= AL;mod6
L= AL,mod5
L = AL;mod4

Ces valeurs de longueurs d'onde entiéres satisfont la condition principale du théoreme des
restes chinois (précédemment présenté dans le 1). On peut donc appliquer la forme généralisée
a un systeme de 3 équations de ces théorémes. On déduit alors que la périodicité des valeurs

communes associées a ces trois équations est égale au PPCM (6,5,4) quinvaut 60

On présentei-dessous I'exemple des mesures réalisées pour le deuxieme pel@laat3a

mise en ceuvre de l'approche de résolution de I'ambiguité. On constate que les longueurs
calculées pour chaque fréquence se croisent a la valeur 1513 m. Les autres croisements
s'effectuerent 60 m plus loin et aussi 60 m avant cette valeur. Donc on a des croisements
possibles a 1573 m et 1453 m. Puisque la différence entre ces valeurs et celle donnée par le
constructeur de 1500 m reste inférieure a 100 m, il est donc préférable de refaire ddg séries
mesures a d'autré®quences horloge pour décider de la vraie valeur du délai.
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Les tests réalisés a 55 MHz et 65 MHz confirment que la valeur réelle du délaiaestde

1513 m. Un cas semblable se présente aussi pour la mesufediilad $-Ss. Il sera détaillé

lors de la description des résultats des mesures des délais (chapitre 1l1).

Tableau VII-1 : valeurs de longueurs calculées pour le délaiys,

Fréquence Longueur| Longueur| Ecart K L(K) L(k+1) | L(k-1) | L(k+2) | L(k+3) | L(k+4)
(MHz) d'onde | mesurée| type | initiale
50 6 2,74381 | 0,04602| 250 | 1501,71| 1507,70| 1495,71| 1513,70| 1519,69| 1525,69
60 5 -0,36207 | 0,02971| 300 | 1498,60| 1503,60| 1493,60| 1508,59| 1513,59| 1518,59
75 4 -1,36032 | 0,01963| 375 | 1497,60| 1501,60| 1493,60| 1505,60| 1509,59| 1513,59
1540
=—de—|ongueur k+1
=@®—|ongueur k-1
E longueur k+2
K T — longueur k-2
L
g 1500 ; # —¢—|ongueur k+3
% 1490 ® : =l—|ongueur k-3
g 1480 #: . E > =—=|ongueur k-4
1470 =fe|ONgueur k+4
=—f=|ongueur k
1460
5,0E+07 5,5E+07 6,0E+07 6,5E+07 7,0E407 7,5E407 longueur k-5

Fréquence (Hz)

——|ongueur k+5

Figure VIl -5 : les longueurs calculées pour le 2éme délai en fonction des fréguemnet des valeurs d'ambiguité.
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Chapitre VIII : Etape de calibration : mesures expérimentales
Dans ce chapitre, on présente les résultats des mesures des trois déRisS{S, et So-S3)
et I’évaluation de leur incertitude. On rappelle la procédure suivie composée des trois étapes

suivantes :

Enregistrer les signauxo3le référence et; $our chaque délai a des fréquences horloge
différentes : les enregistrements sont répétés 50 fois pour obtenir une série de 50 mesures a
chaque fréquence. L’analyse statistique de ces mesures donne les valeurs moyennes et les

écarts types associés a chaque délai et chaque fréquence horloge.

Résoudre le probléeme de I’ambiguité entiére : a partir des valeurs moyennes calculées a
chaque fréquence horloge, on procede a la recherche de la valeur du délai sans ambiguité.
Pour cela, on fait varier la valeur de I’entier k pour chaque fréquence horloge jusqu’a
déterminer la valeur de mesure commune a toutes les fréquences. Cette valeur commune

correspond a la mesure du délai sans ambiguité.

Déterminer la mesure précise du délai et son incertitude a travers la méthode de régression
linéaire. En utilisant les valeurs moyennes des mesures des délais et les écarts types associés
a chaque fréquence horloge, on trace une droite de régression linéaire horizontale (y=a). On

déduit ainsi une estimation du délai réel et son incertitude.

Dans la suite, on présente les résultats des deux dernieres étapes (de résolution d’ambiguité et

d’estimation du délai réel) pour chacun des délais So-S;, S-S €tSo-Ss.

I. Résultats de la résolution d’ambiguité

La valeur d’ambiguité initiale k est estimée en utilisant la longueurdet I’indice de réfraction
. . . L
Nyer donnés par le fournisseur de la fibre optique par I’expression k = [nr%xcj La

longueur d’onde A est celle du signal RF a la fréquence horloge choisie. Pour chaque mesure
de déphasagessociée a un signal RF, on calcule le délai associé aux valeurs d’ambiguité

k + i, ou i est entier positif. Dans la Figure VIII-1, la Figure VIII-2 et la Figdh-3, on

présente les résultats de la résolution d’ambiguité pour les délais S-S;, S-S et S-S
respectivementDans ces figures, on trace les valeurs des délais calculés pour chaque valeur
d’entier i (allant de 0 a i,,,,) €n fonction de la fréquence horloge du signal RF. La valeur de
imax Varie selon la frequence horloge testée et elle est fixée lorsque une valeur commune est
atteinte pour toutes les séries de mesures. On trace une droite horizontale sur chacune des

figures pour déterminer cette valeur de délai commun a toutes les frequences horloge.
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Dans le cas du dernier délag§-Ss, il y a deux valeurs communes associees a deux entiers
différents i (Figure VIII-3). Pour trancher entre ces deux valeurs équiprobables, on refait des
mesures du méme délai a d’autres fréquences horloge : 54 MHz, 55 MHz, 66 MHz et 80
MHz. En ajoutant cette liste de résultats, I’une des deux valeurs communes (celle autour de

2500 m) est éliminée. La valeur restante correspond a la solution du @&ais&ns
ambiguité. Avec un nombre aussi ¢élevé de résultats de mesures, on choisit d’appliquer un
algorithme automatique pour trouver la valeur commune (a une incertitude inférieure & 10cm)

a toutes les fréquences horloge.

760

_ \.\. = longueur k
.‘E‘ 755 — moyenne
= r
s —y #=—longueur k+1
3 750
o — ——ongueur k-1
ﬁ 745 longueur k-1 + std
= L o ]
- -~ - longueur k-1 -std
740
=l |longueur k+2
735 | longueur k-2
5,0E+07 5,5E+07 6,0E+07 6,5E+07 7,0E+07 7,5E+07

Fréquence (Hz)

Figure VIII -1: Figure de la résolution d’ambiguité pour le délai $-S;

Dans la Figure VIII-1, la ligne horizontal correspond a la courbe associée a la valeur
d’ambiguité « k-1 » (longueur k-1). Cette courbe est une droite qui joint la valeur commune

déterminée aux trois fréquences horloge.
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Figure VIII -2 : Figure de la résolution d’ambiguité pour le délai $-S,
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Figure VIII -3: Figure de la résolution d’ambiguité pour le délai $-S;

II. Résultats de l'estimation de la valeur réelle des délais et de leurs
incertitudes.
Une fois la valeur sans ambiguité de chaque délai déterminée, on cherche a définir la plus
proche estimation de la valeur réelle et son incertitude au moyen des valeurs moyennes et
écarts types associés aux différentes fréquences.

A chaque fréguence horloge testée, on associe une mesure de délais non ambigus et son

incertitude. La valeur de I’incertitude est estimée par le rapport écart type sur nombre de
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mesures effectuée a cette fréquence et I’estimation du délai correspond a leur valeur moyenne.

On applique alors, en utilisant ces séries de donnés, la méthode de régression linéaire détaillée
au chapitre II pour définir la droite horizontale ‘y=a’ et son incertitude. La valeur du
parametre « a correspond a I’estimation du délai réel. L’incertitude associée est équivalente

a celle de cette estimation de ce paramétre « a ». Les FigurésIk&-5 et IX- 6 présentent

les résultats de la méthode de régression linéaire pour les dgldis $-S; et S-S

respectivement.
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Figure VIII -4 : Tracé de la droite de régression linéaire pour le délai S5,
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Figure VIII -5: Tracé de la droite de régression linéaire pour le délai Ss,
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Figure VIII -6 : Tracé de la droite de régression linéaire pour le délaiSS;

Le Tableau VIII-1 résume les résultats de cette étape pour les trois délais. Les incertitudes

calculées sont de I’ordre de quelques millimetres. Ces résultats sont donc suffisamment précis

(inférieurs au centimétre) pour servir de référence de calibration pour le systéme a répélites.

En effet (comme on 1’a expliqué en introduction), pour atteindre des précisions de localisation

inférieures au metre, il est nécessaire de garantir une calibration des délais avec une

incertitude inférieure au centimetre. D’aprés les résultats présentés ci-dessus, cette approche

basée sur la mesure du déphasage et la méthode de la régression linéaire satisfait cette

condition.

Tableau VIII-1 : les valeurs estimées des trois délais et leurs incertitudes

Délais mesurés entre les signaux des répélites 0 et i

S1-S0 S2-S0 S3-S0
Estimation du délai 743,46 1513,68 2437,52
Incertitude (mm) 2 1,9 1

Dans le chapitre suivant, on cherche a vérifier la compatibilité de notre systéme optique de

décalage et I’approche de calibration avec le systéme de positionnement a répélites.
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Chapitre IX : Les résultats GNSS de calibration des délais et des tests de

localisation indoor.

L’objectif de ce chapitre est de valider le systéme a répélites a base de fibre optique que nous

avons mis en ceuvre. La validation que nous proposons consiste a vérifier que les signaux
transportés par voies optiques sont exploitables par I’approche GNSS basée sur la mesure de
pseudodistance. Cette validation seraemlat a travers 1’évaluation des délais initiaux des

signaux émis par les répélites. Ces délais seront comparés a ceux mesurés par la méthode

optique.

Cette approche permet finalement de vérifier d’une part que les signaux GNSS récupérés a la
sortie du systeme optique demeurent compatibles avéefgeur GNSS. Elle permet d’autre

part d’estimer les erreurs de I’approche de calibration GNSS.

Pour finir, on présente dans ce chapitre les premiers résultats de localisation du systeme a

répélites.

I. Calibration par I'approche GNSS

1. Principe de la méthode de calibration.

Le systeme de retards optiques est destiné a décaler suffisamment des signaux GNSS
provenant d'un satellite unique pour qu'ils n'interférent pas entre eux une fois réémis
(Fluerasu et al. n.d.)La FigurelX-1 montre ce que peut étre la corrélation a la réception des

signaux des quatre répélites.

S3—S¢ pdos

S-S pdgy

S1-5 pdn

Ro

Ry: signal du repélite O

R;: signal du repélite 1

R, : signal du répélite 2

R; : signal du répélite 3

Si— Sy : délaiinitial entre répélite 0 et répélite i.

Pd.,, : délais du a la propagation en espace libre entre
répélite 0 and répélite i.

Figure IX-1: Corrélation a la réception d'un signal émis par un systeme répélite
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Comme on le voit sur la FigutX-1, a la réception les retards ont deux composantes : une
composante systémique (provenant du retard optique) et une composante liée a la
propagation. Afin d'accéder au retard systémique, on doit s'arranger pour effectuer des
mesures en annulant les retards liés a la propagation. Ceci est tout a fait aisé a réaliser en
branchant directement le récepteur sur les trois sorties recombinées a l'aide d'un combineur
placé a l'envers. Il n'y a alors plus aucune composante de propagation, et ne restent que les
différences liées aux entrées/sorties du combineur qui sont soit négligeables, soit cannues. L

FigurelX-2 montre le montage ainsi réalisé.

S2
Systeme
Simulateur optique
GNSS LabSat pour la $1 [ }——— combineur f——T Récepteur
creation
des delais
S0

Figure 1X-2 : Montage de calibration du systeme.

Le récepteur utilisé est un récepteur logiciel IFEN SX-NSR. Il est ainsi possible de le

programmer pour qu'il gére la réception un peu particuliere des signaux répélites. On a
€galement la possibilité d'enregistrer les échantillons de signal et de les rejouer a volonté : on
connait donc parfaitement le comportement du récepteur. Celui-ci est programmeé pour

poursuivre la procédure suivante :

o Acquisition des signaux : chaque canal de réception (4 ici) suit la méme procédure
d'acquisition. On s'arrange donc pour gu'ils s'accrochent tous les trois sur le méme signal :
le signal 0, celui qui n'est pas retardé.

o Phase de poursuite étape 1 : les quatre signaux commencent la poursuite, les boucles de
poursuite se mettent en action. On a vu que, selon la procédure, les quatre canaux suivent
le méme signal, en conséquence les corrélateurs de chaque boucle sont centrés sur le

méme pic et les quatre mesures de pseudodistances sont pour l'instant eégales.
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o Phase de poursuite étape 2 : a un instant donné, on donne l'ordre au récepteur d'induire des
déphasages approximatifs sur les canaux 1 et 2 de telle sorte que les boucles de poursuite
de chaque canal puissent s'accrocher respectivement sur les signaux 1, 2 et 3. On a
forcément une idée de la valeur des retards induits par le systeme optique, on choisit donc
les déphasages que I'on induit en fonction de cette connaissance. Il faut un certain temps
(quelques dizaines de secondes) pour que les corrélateurs des canaux 1, 2 et 3 s'alignent
parfaitement sur leurs nouveaux pics (FigXe2).

o Phase de poursuite étape 3 : on laisse I'enregistrement se poursuivre pendant 15 minutes
en récupérant les pseudodistances mesurées.

o Etape finale : on calcule la moyenne des différences entre les pseudodistances issues des
canaux O et 1, O et 2 et O et 3. Ces valeurs ajoutées aux déphasages approximatifs que l'on

a induits correspondent aux retards que I'on cherche a évaluer.

Dans une premiere étape, pour nos premiers tests, on utilise les signaux des trois premiers

répélites. Ensuite, on appliquera la méme procédure aux quatre signaux.
La FigurelX-3 résume les étapes de cette procédure de calibration.

Ch0.Ch1.Ch2

Etape 01 : tous les canaux poursuivent le méme signal /\\ /\ /\

Cho Ch 1 Ch 2
Et.ape'OZ . les délais initiaux pour les canaux 1 et 2 sont /\\ /\\\ /‘\.\
rajoutes.

Cho Ch1 Ch2
Etape 03 : les boucles de poursuite traquent les différents /\‘ /\ /\'\

signaux et les pseudodistances peuvent étre mesurées.

Figure 1X-3: processus de calibration

Pour vérifierl’efficacité de cette procédure, on peut éventuellement relancer le processus en
induisant cette fois les valeurs déterminées par le premier processus a I'étape de poursuite 2.
Dans ce cas les valeurs de pseudodistances mesurées devraient étre nulles. Ce procédé est
simple et ne présente aucune difficulté d’implémentation. Dans le but de vérifier I’efficacité

de I’algorithme utilisé, on applique cette étape de calibration & des signaux simulés par le
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générateur Spirent. Ce générateur nous permet de simuler des trajets multiples retardés par

des délais précis.

2. Validation de la méthode

Dans le paragraphe suivant, on cherche a valider cette métheddégalibration GNSS

avec des délais connus au préalable. On utilise un générateur de signaux SPIRENT GSS6567.
Ce générateur de signaux GNSS joue le réle de notre systéme de répélites dansseatie pha
validation. Il a la capacité de créer des scénarii, notamment pour I'étude des trajets indirects.
Nous pouvons donc créer un scénario d'émission dans lequel on se trouve en présence d'un
signal unique, le satellite GPS numéro 31, qui sera dupliqué deux fois comme s'il s'agissait de
trajets indirects. Mais les retards choisis sont suffisants pour que les pics de corrélation ne se
recoupent pas. En branchant le récepteur a la sortie du SPIRENT, on appliquera la méthode de
calibration décrite précédemment. Si les retards que I'on mesure correspondent a ceux que l'on
induit dans le scénario, cela signifie que la méthode de calibration est au moins aussi précise

que le générateur SPIRENT. La FiglXe4 montre le montage de la Figuke-2 modifié.

s0s1.s2 —1—] Récepteur

SPIRENT
GSS 6567

Figure 1X-4 : calibration avec GSS6567

La recombinaison des signaux sur une voie unigue est assurée entierement par le SPIRENT
comme le montre la FigureX-4. Le TableaulX-1 donne les résultats obtenus avec le
générateur SPIRENT :

TableaulX-1: les résultats de calibration pour la phase de validation

Canal 0/ Canal 1 Canal 0/ Canal 2
Délais GSS 6567 (m) 732,6306 1465,2613
Délais mesurés (m) 732,6334 1465,2598
Différence (m) 0,0028 -0,0015
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On a une différence entre ce qui est induit et ce qui est mesuré de quelques millimétres : c'e
une précision tout a fait acceptable étant données les ambitions du systéme. Dans une
situation réelle le récepteur GNSS a une précision de I’ordre de 50 cm. Cependant, la qualité

du signal GNSS peu bruité émis par le Générateur Spirent justifie cette haute précision de

guelques millimetres.

3. Résultats de la calibration

On procede de la méme maniére mais cette fois-ci avec le systeme a répéliteeafibase d
optique. On obtient les résultats reportés dariBableaulX-2 pour les trois délais mesurés
pour les 4 signaux des répélites :

Tableau X -2 : les résultats de calibration du systeme a répélites

Canal 0/ Canal 1 Canal 0/ Canal 2 Canal 0/ Canal 3
Délais mesurés (m) 898,539 1823,532 24375

II. Comparaison des résultats de calibration a ceux de I'approche GNSS
La comparaison des résultats des deux approches de calibration a pour objectif d’évaluer la
compatibilité des mesures basées sur le déphasage des signaux sinusoidaux avec les mesures
GNSS. L’idée est donc de vérifier si les mesures faites par la premi¢re méthode (jugée plus
précise) sont de méme ordre que les mesures de différences de pseudodistances données par le
récepteur GNSS. Cette étape permet de vérifier la concordance entre les deux eégaltats
conséquence confirmer la compatibilité des résultats de premiére calibration au technique
GNSS.

Dans le TableauX-3, on calcule les différences entre les délais obtenus par 1’approche

optique et I’approche GNSS. Les valeurs de différences obtenues sont de quelques dizaines de
centimetres. Etant donné que 1’approche GNSS de calibration est basée sur la mesure de
pseudodistances, sa précision est équivalente a celle du récepteur GPS qu’on estime a 1 métre.

D’autre part les incertitudes évaluées dans le cas de I’approche optique ne dépassent pas le
centimetre. Par conséquent, on peut justifier les difféerences obtenues entre les résultats de ces

deux approches par les incertitudes du récepteur GPS.
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TableauIX -3 : Comparaison des résultats de calibration des deux approches.

Délais mesurés entre les signaux des répélites 0 e

S1-S0 S2-S0 S3-S0
Délais de I’approche optique (m) 74346 151368 243752
Délais del’approche GNSS (m) 74267 1513,89 24375
Optique-GNSS (m) 0,79 -0,20 0,02

On en conclue alors que les résultats de I’approche de calibration optique sont compatibles

avec ceux de I’approche GNSS. Dar ailleurs, on en déduit aussi que le systeme optique des
décalages (par propagation sur fibre) n’introduit pas de distorsion supplémentaire du signal

GNSS. En effet la similitude entre les délais calculés par I’approche GNSS et ceux donnés par

la méthode optique a des précisions de quelques millimetres prouve que la qualité signal
GNSS récupéré a la sortie des démodulateurs ne s’est dégradée. On peut donc, Suite a cette
comparaison, valider le fonctionnement du systéme a décalage et de 1’approche optique de

calibration.

Puisque la méthode de calibratiorntiqpe basée sur la mesure de déphasage s’avére étre plus

précise que I’approche GNSS, on décide de prendre ses mesures de délais comme notre
référence de calibration. Ainsi lors des tests de localisation du systéme a répélites, on
attribuera aux valeurs des délais (initiaux) systémiques fournis au récepteur, celles mesurées
par I’approche optique et compatible au technique GNSS. Puisque I’incertitude de ces

mesures est de quelques millimétres, 1’objectif de calibrer le systeme a répélites avec une

précision inférieure au centimetre doit étre atteint.

L’étape suivante est donc d’évaluer la précision du systéme de positionnement en indoor pour

valider cet objectif.

III. Résultats des tests de positionnement du systéme répélites a base de

fibre optique

1. Systéme de positionnement a répélites déployé en indoor.

Dans le but de valider le fonctionnement du systeme des répélites a base de fibre optique, on
évalue ses performances de calcul de position en indoor. Les tests se déroulent dans une salle
faisant 15 métres de long sur 10 metres de large. Quatre répélites sont placés en hauteur dans
les coins de 1’espace de test. Les photos de la FigureIX-5 montrent notre environnement de

test et ’antenne émettrice (répélite). Cet environnement est constitué¢ de plusieurs fenétres et
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d’une série de radiateurs ayant une surface réflectrice pour les signaux GNSS. Un tel espace
correspond a un environnement typique dans lequel le systeme a répélites est susceptible
d’étre déployé. Dans un tel espace, des signaux satellitaires sont rarement détecté. Etant
donné que cette salle se trouve au sous sol, il est impossible de calculer une position méme si

on se place a coté des fenétres.

Figure IX-5 : photos de I’espace de test et d’un répélite

Le référentiel choisi dans cet environnem@ntt, y, Z) est centré sur 1’un des coins de la salle
et ses axes,y etZ sont représentés dans FiglXe6. Les coordonnées des répélites placés
proche du plafond, dans le référentiel local choisi, sont données dans le TxbkeaGes

valeurs sont utilisées par 1’algorithme de calcul de position.

R3
= R
I [ ]
R2 | =5 =R
A-o
5_‘— Z
B <= -
1 -
Surfacedes y
Fenétres & des

radiateurs

Figure I1X-6 : référentiel local

158



Telecom SudParis-EDITE de Paris

TableaulX-4 : coordonnées des répélite

X (m) Y (m) Z (m)
Rép 0 2,73 0,09 2,80
Rép 1 12,37 0,05 2,70
Rép 2 13,06 9,22 3,22
Rép 3 0,08 8,68 3,25

L’infrastructure du systéme de positionnement est composée du simulateur de signaux GNSS

LabSat®, du modulateur optique, du coupleur ¥4 et du démodulateur. Les bobines de fibres de
200 metres sont déroulées depuis le générateur GNSS jusqu’aux positions des répélites.

Ensuite la sortie du démodulateur est connectée a I’antenne émettrice du répélite. Pour
équilibrer les niveaux de puissance RF, on adapte les gains des amplificateurs de chaque
transmetteur optique de fagcon a avoir la méme puissance transmise par toutes les antennes.
Cette puissance respecte le seuil maximal de -50 dBm exigé par la commission Spatiale
Européenn¢éECC REPORT 168 2011)

Avant de commencer les tests de localisatincalibre le systéme en utilisant 1’approche
détaillée dans le chapitre Il. Les valeurs des délais systémiques estimées sont rentrées comme

données a I’algorithme de localisation implémenté sur le récepteur IFEN SX-NSR.

Générateur LabSat Coupleur % & Modulateur optique

Récepteur optique

Figure IX-7 : montage du systéme de localisation

16 L ¢ LabSat permet d’enregistrer et de rejouer des signaux GNSS (GPS et Glonaas). Ici il
remplace le génértaeur Spirent.
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2. Résultats des tests de positionnement en indoor

L’objectif de ces tests de localisation est de valider le fonctionnement du systéme a base de
fibre optique. L’algorithme de calcul de position utilisé est basé sur un programme standard

du récepteur GNSS. Ce programme est adapté (par M. Vervisch Picois) aux spécificités du
systeme a répélites a savoir un code unique émis par tous et un délai initial associé a chacun.
L’algorithme d’acquisition commence par détecter un seul signal sur tous les canaux qu’on

associe aux quatre répédit&nsuite, 1’algorithme définit une zone de recherche pour chaque
canal en fonction de la position du premier signal détecté et des délais initiaux mesurés dans
la phase de calibration. Chaque délai est attribué a un répélite dont les coordonnées sont
données dans 1’algorithme. Au moyen de cette correspondance (entre les délais et les
répélites), on associe a chaque signal le répélite émettant. Ceci nous permet de mesurer les
pseudodistances associées a chaque répélite. On déduit alors par la méthode standard de
calcul de coordonnées (x,y{).Kaplan & J. Hegarty 2006)a position du récepteur GNSS.

Dans un premier temps, on procéde a des tests pour des positions fixes du récepteur. Dans ce
cas I’antenne réceptrice est positionnée dans un point dont on veut calculer les coordonnées

dans le repere local. Dans ce cas on applique la méthode du localisation absolu se basant sur
les mesures de pseudodistance (phase du code). En comparant les résultats obtenus aux
coordonnées réelles, on constate que les différences varient de 50 cm dans certaines positions
a quelques métres pour d’autres. Ces résultats sont donc insuffisants pour tirer une conclusion
définitive sur le fonctionnement et les performances de notre systeme. Ces erreurs de
localisation sont dues en partie aux effets des mjtits et du probléme d’éblouissement.

Pour réduire I’influence de ces phénomeénes, on peut utiliser les techniques développer dans

ce but notamment la SMICL et la DTT. Néanmoins pour ces premieres expeériences, on
préfére valider le fonctionnement du systeme et on implémentera la SMICL et la DTT dans

une deuxieme phase pour améliorer ses performances.

Une deuxiéme solution consiste a faire des tests de localisation durant un déplacement du
récepteur. Dans ce cas le récepteur prend en dsmsaéposition initiale. Ensuite il suit
I’évolution de la phase de la porteuse des signaux des répélites pour déterminer sa position au
cours de son déplacement. L’influence des multi-trajets sur la mesure de phase de porteuse est
faible. Il est donc possible d’évaluer 1’efficacité¢ de notre systéme a travers cette approche en

comparant la forme de la trajectoire réelle a celle tracée par le récepteur.
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Pour déplacer I’antenne réceptrice suivant des trajectoires linéaire ou circulaire, on utilise un
robot téléguidé. Ce robot porte le boitier du récepteur connecté a son antenne et a I’ordinateur

portable qui permet de le piloter. Une photo du robot est présentée dans ldX=i§ure

Figure IX-8 : robot téléguidé portant le récepteur GNSS et ’antenne réceptrice

Avant de commencer les tests, on délimite la zone ou tous les signaux sont recus a des
niveaux de puissances proches. Si le rapport de puissance entre deux signaux recus dépasse 15
dB, le signal le plus faible est noyé dans le bruit. Ceci est la conséquence du pleénomen
d’éblouissement. Dans ce cas le récepteur GNSS ne le détecte plus. Quand on se place dans la

zone délimitée précédemment, on garantit la réception des signaux des quatre répélites. Cette

zone est délimitée par les quatre points donnés dans le Takkeau

Tableau IX-5 : coordonnées des points limites

X (m) Y (m) Z (m)
Point 1 9,91 5,55 0,02
Point 2 6,11 6,18 0,02
Point 3 4,88 3,43 0,02
Point 4 8,19 1,9 0,23

Les résultats des tests de localisation sont représentés dans les FiguresXFegetd-igure

IX-10. Sur ces figures, les points en croix rouges représentent les positions des répélites et
ceux en violet ceux des quatre points limitant la zone de tests. Le triangle vert est celui de la
position initiale a partir de laquelle le récepteur commence son déplacement. Les points en
bleu représentent les positions calculées par le récepteur GNSS le long de la trajectoire suivie

dont une estimation est tracée en rouge.
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La forme générale des deux trajectoires ressemble a celle suivie par robot (trajectoire estimé
en ligne rouge)Etant donné qu’on n’a aucun suivi en temps réel du déplacement du robot et

du calcul de position, on ne peut pas comparer les coordonnées des points calculés aux
positions réelles. Mais puisque le point de départ et le point d’arrivé sont presque confondus,

la comparaison de leurs coordonnées nous donne une idée sur la précision du systeme. En
effet, la distance séparant le point initial de départ du point d’arrivée calculé par le récepteur

est de quelques décimetres. Ces premiers résultats semblent alors assez satisfaisants. lls sont

donc la conséquence d’un fonctionnement correct de notre systéme des répélites.

Il est clair que cette premiere série de tests ne suffit pas pour tirer une conclusion sur la
précision du systeme en indoor. Des expériences, permettant de comparer le déplacement du
récepteur et les positions calculées en temps réel, sont prévues. Dans ce cas on aura une idée
des précisions de tous les points de la trajectoire. En outre, une deuxieme phase
d’amélioration du systeme consiste & implémenter la SMICL et la DTT pour réduire 1’erreur

induite par les multirajets et 1’éblouissement.

Trajectoire estimée
7 /

: Prosesad,

X
\ —e—trajectoire suivie
A point de départ
X Positions des répélites
4 L X paints limite
'I e _."——-

Y(métres)
(4]

X(métres)

Figure 1X-9 : test de trajectoire linéaire
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Trajectoire estimée

e Y
6 / X N\k‘
\ X
5 \ —+—Trajectoire suivie

) A Point de départ

Y{métres)

X Positions des répélites

X paints limite

| X
o

X(métres)

Figure 1X-10: test de trajectoire circulaire

3. Conclusion

Pour conclure,on a décrit la mise en ceuvre et le déploiement de notre systeme a répélites

dans un espace intérieur typique. Les tests de localisation dans cet environnement nous ont
permis d’évaluer ’erreur de calcul pour une position fixe ainsi que pour la forme générale de
trajectoires lors du déplacement du récepteur. Ces premiers résultats obtenus sont a améliorer.
lls permettent cependant dans un premier temps de valider le fonctionnement du systeme a

répélites a base de fibre optique en attendant les futures expéramieass réel).

Les erreurs de mesure pour les points fixes sont inférieures au metre pour les positions se
trouvant dans la zone de test. Par conséquent, on peut donc confirmer que les résultats de la
phase de calibration sont suffisaent précis pour assurer une marge d’erreur de quelques

décimetres. Ainsi’étape de calibration des délais a atteint ses objectifs.

7

IV. Conclusion sur la mise en ceuvre du systeme a répélites a base de fibre

optique

Dans cette deuxieme partie, on a étudié la nouvelle architecture de notre systéme indoor a
base de fibre optique. Les avantages nombreux de ce support de signal ont fait de lui le

meilleur moyen pour remplacer les cables coaxiaux et créer les différents délais systémiques.
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On a donc mis en ceuvre le systeme a répélites en utilisant la fibre optique. Le signal GNSS

est converti en signal optique au moyen d’un modulateur direct (transmetteur optique) puis

reconverti en signal RF au moyen d’un démodulateur (récepteur optique). Pour valider le
fonctionnement du montage optique, les signaux récupérés a la sortie des démodulateurs sont
envoyeés dans un récepteur GPS pour vérifier leurs caractéristiques. La qualité de ces signaux
en termes de niveaux de bruit et de puissance RF est assurée, reste alors la question de la
calibration des délais réels introduits sur chaque signal.

Une méthode d’estimation des délais réels basée sur la mesure de déphasages est
implémentée. Par ailleurs une deuxieme technique basée sur la mesure des pseudodistances
est aussi utilisée pour calibrer ces délais. La comparaison des résultats et des performances en
termes d’incertitudes de ces deux approches prouve leur convergence a une différence de

quelques décimeétres. Cette différence est principalement due a la précision du récepteur GPS
évaluée a moins d’un meétre. On conclue alors sur la validité de la méthode de calibration
optique et le bon fonctionnement du systeme des décalages. Par conséquent les résultats de
I’approche optique, basée sur la mesure de déphasage des signaux sinusoidaux, sont

considérés comme notre référence de calibration du systeme a répélites.

D’autre part cette technique permet d’avoir un moyen d’auto-calibration du systéme de
localisation, indépendant de la mesure de position, peu colteux et avec une précision
satisfaisante inférieure au centimeétre). Il est aussi remarquable qu’une telle approche n’ait pas

besoin de matériel spécifique pour réaliser ses mesures. Cette méthode de calibration répond
donc a tous les besoins de notre a systeme : a savoir sa simplicité, son autonomie et sa
précision.

Pour finir, on a effectué une premiere série de tests de localisaiion’est avérée
prometteuse. Les résultats de positionnement relatif obtenus sont estimés a quelques

décimetres de la trajectoire réelle.

164



Telecom SudParis-EDITE de Paris

Conclusion et perspectives

Avec le systeme a répélites, on offre une continuité du service GNSS de localisation
fonctionnant a I’extérieur avec des précisions suffisantes (inféricuresau metre). Cette solution

reste favorisée par rapport aux autres solutions proposées pour la localisation en indoor
puisqu’elle garantit 1’utilisation des méme ressources matérielles et logicielles quand on passe

de I’extérieur vers I’intérieur. Dans le cadre de ce systéme, on a réalisé un ensemble d’études

pour améliorer son architecture et réduire les interférences qu’il peut induire sur les signaux

extérieurs.

Pour conclure sur les travaux réalisés durant cette thése, on résume les résultats obtenus dans
les deux parties et on décrit le systeme a répélite optimisé au moyen ces travaux. On
détaillera, par la suite, les perspectives envisagées. Dans la premiére partie, les différents
codes proposés pour le systéme a répélites offrent un gain en puissance d’interférence
satisfaisant (autour de 16 a 20 dB). D’autre part les fonctions d’autocorrélation de ces codes

ne présentent aucuns pisscondaires, d’ou leur parfaite adéquation avec les répélites et
I’utilisation de la DTT. En effet dans ce cas on n’est plus contraint par les positions des pics

secondaires pour choisir les délais initiaux et le nombre de répélites a utiliser.

Dans la dexi¢me partie, on a utilisé la fibre optique pour alléger I’infrastructure et créer les
différents délais initiaux par propagation du signal (dans un milieu guidé qui est la fibre
optique). Dans le but de déterminer avec précision les délais initiaux réels pour garantir une
précision de localisation inférieure au métre, on a développé une méthode de calibration des
délais des répélites.ek résultats d’estimation des délais sont obtenus avec une incertitude

estimée de quelques millimétres.

Nous concluons avec les premiers résultats des tests de localisation indoor utilisant le
systeme. Ces premieres observations semblent satisfaisantes et promettent une précision de

I’ordre de quelques décimetres en indoor.

Dans le futur systeme a répélites, le générateur GNSS envoie une séquence maximale
IMBOC, idéale en termesd’autocorrélations. Ceci permettra une utilisation optimale du
principe des répélites et de la DTApreés création des délais par I’architecture optique, la
méthode de calibration des délais a des incertitudes millimétrigniesla marge d’erreur du

calcul de position en indoor. On bénéfiai@si des avantages des travaux que j’ai réalisés

pour un fonctionnement optimal des répélites. De plus, en intégrant la SMICL et la DTT
développées précédemment, on profite de la réduction des effets des trajets indirects et de
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I’éblouissement. On crée ainsi un systeme a répélites avec une architecture allégée, a faible
niveau d’interférence avec les signaux satellitaires et intégrant différentes techniques de

réduction des erreurs de position.

En ce qui concerne les perspectives de mes travasixggere d’étudier les codes résultants
des combinaisons de plusieurs codes IMBOC a différentes valeurs de p de facon similaire a
celle de la CBOC ou la CBCS. De telles combinaisons peuvent apporter une améelioration

supplémentaire en termes d’interférences inter-systéme.

Par ailleurs, 1’étude des codes menée dans ces travaux concerne uniquement la bande L1. On
peut envisager d’étendre cette étude et la technique des codes IMBOC aux autres bandes

GNSS L2 et L3.

Une autre perspective intéressante concerne une nouvelle méthode de détection des trajets
indirects. Celleci se base sur les figures d’intercorrélation, entre la séquence maximale et sa

version modulée en IMBOC a p défini (pair ou impair). Ces tracés de corrélation sont
composé de p pics secondaires de largeur éga;ile:léip (de la m-séquence) qui apparaissent

au début et a la fin de la séquenEe.dehors de ces pics la fonction d’intercorrélation est

nulle ou quasi-nulle. Sur de telles figures de corrélation, un trajet indirect de longueur
supérieur&‘a% chip peut étre distingué du trajet direct. Dans une deuxieme étape, il faudra
cherchera améliorer les performances de cette méthode pour détecter des multi-trajets plus

1 : . . . :
courts quep— car il semble qu’ils saent dominants en indoor.
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