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Introduction générale

Les systemes GNSS ont été congus principalement pour le positionnement d’un utilisateur
au sol muni d’un récepteur radio fréquence. Le récepteur doit pouvoir traiter les signaux émis
par les satellites de la constellation afin d’estimer le triplet : position, vitesse et temps (PVT).
Les traitements du signal réalisés par le récepteur doivent estimer, a la fois, la phase, la fre-
quence Doppler et le décalage des codes pseudo aléatoires des satellites visibles.

Dans ce contexte, les estimateurs du rapport porteuse sur densité de bruit (C/Np) ont été
développés pour pouvoir mesurer la puissance du signal recu par le récepteur. En effet, pour
un récepteur classique, cette valeur sera d’autant plus faible que le signal sera perturbé par son
environnement. Ces perturbations sont par exemple les multi-trajets, tres présents en milieu
urbain, ou la perte de puissance du signal en milieu couvert, tel qu’en intérieur ou sous une
couverture végétale.

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

Un signal GPS est modulé par une porteuse et est étalé par un code pseudo aléatoire. Sa
puissance, qui est portée en dessous du niveau du bruit, ne peut pas étre directement mesurée.
Les estimateurs classiques de la littérature utilisent les parametres statistiques du maximum de
la corrélation, obtenus apres le désétalement du signal pour mesurer la puissance du signal recu.
Ces estimateurs nécessitent une longue période d’intégration pour étre précis. De plus, ils ne
tiennent pas compte de I’effet de la fréquence Doppler et du nombre de satellites visibles sur
la statistique du maximum de la corrélation. Ces effets perturbateurs faussent I’estimation de la
valeur de C/Np et limitent les applications de la réflectométrie.

Ce travail de these propose un estimateur du rapport signal a bruit propre a chaque satellite,
a partir d’un signal GPS L1. Pour présenter cet estimateur, nous avons adopté une approche en
deux étapes. On suppose dans la premiére étape que le signal GPS est numérisé sur 1 bit, et
on établit une fonction reliant I’amplitude du signal recu au maximum de corrélation sachant
les paramétres du signal GPS qui sont : la fréquence Doppler et le déphasage du signal recu.
En effet, le rapport signal a bruit est une mesure relative, et pour pouvoir estimer I’amplitude
du signal, on suppose que le bruit est blanc, gaussien, centré et de variance unitaire. La fonc-
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Introduction générale

tion proposée (désignée : modéle direct) étant fortement non linéaire, nous proposons dans une
deuxieme étape, un estimateur dynamique de I’amplitude du signal, qui utilise le filtrage d’état
non linéaire et les observations du maximum de la corrélation.

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

Le premier chapitre concerne la description du systeme GPS et de son utilisation pour la
réflectométrie. Ce chapitre est décomposé en deux parties. Dans la premiere partie, on décrit les
traitements du signal GPS réalisés par le récepteur. En effet, c’est a ce stade que sont obtenues
les observables du signal GPS et notamment le rapport signal a bruit du signal regu. Dans cette
partie on décrit les signaux GNSS et les différents traitements d’acquisition et de poursuite du
signal recu par le récepteur. La deuxieme partie du chapitre est consacrée a la réflectométrie des
signaux GNSS. Le principe de la réflectométrie GNSS est présenté dans un premier temps, puis
nous montrons comment le rapport signal a bruit du signal GPS est utilisé dans les applications
de la réflectométrie. Les applications concernées dans ce chapitre sont : la mesure du taux d”hu-
midité et I’altimétrie.

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

Le troisieme et le quatrieme chapitre sont dédiées a la proposition d’un nouvel estimateur
du rapport signal a bruit du signal GPS recu. Dans le troisieme chapitre, nous proposons une
fonction non linéaire qui relie les observations fournies par I’étage radio fréquence a la valeur
du rapport signal a bruit. On présente dans ce chapitre le modele statistique que nous proposons,
son évaluation sur données synthétiques et sa validation sur données réelles.

Dans le quatrieme chapitre, nous proposons un estimateur du rapport signal a bruit. L’es-
timateur proposé utilise le filtrage d’état non linéaire, afin d’inverser la fonction, qui relie les
observables fournies par I’étage radio fréquence a la valeur du rapport signal a bruit. Dans ce
chapitre, le filtrage de Kalman sans parfum et le filtrage particulaire sont proposés et évalués
pour I’implémentation de cet estimateur.

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

— Nous proposons une fonction qui relie la valeur de I’amplitude du signal regu, soit du rap-
port signal a bruit, avec les observations du maximum de corrélation fournies par I’étage
radio fréquence. Cette fonction s’appuie sur une modélisation statistique des traitements
de démultiplexage et de démodulations réalisés, par un récepteur qui quantifie le signal
sur 1 bit. Cette fonction originale est évaluée sur données synthétiques et validée sur
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données réelles.

— Nous montrons a I’aide de la fonction proposée, I’influence de la fréquence et du bruit
d’inter-corrélation du signal GPS recu sur la valeur du rapport signal a bruit. Ces effets
sur la mesure du rapport signal a bruit n’avaient jamais été montrés auparavant.

— Nous proposons un nouvel estimateur du rapport signal a bruit permettant des mesures
plus précises et & plus haute fréquence.






Chapitre 1

Principe d’un récepteur GNSS et
application a la réeflectométrie

1.1 Introduction

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

Le systeme de positionnement global (GPS) par satellites était initialement prévu pour les
applications militaires. Pourtant il a trouvé rapidement sa place dans le domaine civil grace au
développement d’un grand nombre d’applications s’appuyant sur le positionnement et la data-
tion. La demande grandissante du domaine civil, en termes d’intégrité et de précision, trouve
aujourd’hui une réponse dans les services commerciaux des systemes GNSS modernes.

Le présent chapitre a caractére bibliographique, présente les différentes fonctionnalités et
I’architecture d’un récepteur de radio navigation GNSS. L’objectif global du travail concerne
I’élaboration d’un estimateur qui relie I’amplitude du signal GPS au rapport signal a bruit
(RSB), mesurés par le récepteur. Etant donné que ce rapport est déduit des observations de
corrélation “prompt” de la boucle de poursuite du code, il est nécessaire d’évoquer les bases de
I’architecture et les principales fonctionnalités d’un récepteur GNSS.

L’estimateur du rapport signal a bruit présenté dans cette thése est utilisé pour I’altimétrie a
partir de la réflectométrie des signaux GNSS. La réflectométrie GNSS est une technique d’ob-
servation qui utilise le signal direct en provenance des satellites et les signaux réfléchis par la
terre. La comparaison des signaux direct et réfléchi d’un méme satellite permet de déduire cer-
taines propriétés de la surface de réflexion. Parmi ces propriétés on peut citer : la caractérisation
de I’environnement multi-trajets [BILO7], I’altimétrie spatiale [MAR93], la mesure du taux de
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Chapitre 1. Principe d’un récepteur GNSS et application a la réflectométrie

salinité de la surface des océans [SIL01], la mesure du taux d’humidité des sols [AZM10] etc.
Dans cette thése ce sont les modifications du RSB qui sont considérées dans les applications de
réflectométrie. En effet cette grandeur, qui peut étre extraite du signal GNSS, est bien adaptée
aux applications de la réflectométrie GNSS, lorsque les antennes de réception sont proches du
sol. Nous décrirons donc cette application dans la deuxiéme partie du chapitre.

Apres une introduction sur le principe des systéemes GNSS, on présente dans une premiere
partie les différents traitements d’un récepteur et la structure des signaux GNSS. En deuxieme
partie nous décrirons les principes de la réflectométrie, les paramétres observés et les techniques
de mesure qui utilisent le RSB.

1.2 Fonctionnalité du récepteur GNSS

Avant de présenter les principales fonctionnalités et architectures des récepteurs GNSS, nous
décrivons succinctement les systemes de navigation par satellites (GNSS).

1.2.1 Introduction

Les systemes GNSS sont constitués de trois principaux segments :

— Segment de contrdle : constitué de plusieurs stations de base terrestre dont les principales
fonctions consistent a contréler et renseigner les satellites : gestion d’horloge, gestion des
éphémeérides, gestion de I’état de santé du satellite, etc [KAPQ6] ;

— Segment spatial : symbolise I’ensemble des satellites des différentes constellations ;

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

Principe des GNSS

La liaison satellite-récepteur peut se résumer au schéma synoptique présenté sur la Figurel.1.

Chaque satellite posséde un émetteur en bande L, une unité de génération du signal de naviga-
tion (NSGU), un amplificateur haute puissance (HPA), un filtre de sortie et une antenne d’émis-
sion. Le signal émis se propage le long d’un ou de plusieurs chemins de propagation pour
atteindre I’antenne de réception. La somme de tous ces signaux, plus le bruit du canal et les
interférences sont recus, amplifiés (LNA), filtrés puis numérisés. Le convertisseur analogique-
numérique (ADC) produit les échantillons du signal numérisé. Ils sont traités par I’unité de
traitement du signal du récepteur de navigation [PAN10].
Les systemes GNSS utilisent la propagation des ondes électromagnétiques entre I’émetteur et le
récepteur. En effet, le temps de propagation entre I’émetteur et le récepteur est utilisé pour cal-
culer la distance satellite-récepteur. L’effet Doppler se traduit par un changement de fréquence
du signal, et il est lié a la vitesse relative entre I’émetteur et le récepteur. Les informations ex-
traites du signal de navigation, comme la position des satellites, sont par la suite utilisées pour
le calcul de la position et de la vitesse récepteur.

10
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‘. .
, interférences
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FIGURE 1.1 — Génération, propagation et traitement des signaux de navigation [PAN10]

Les principaux systémes GNSS

Parmi les systemes globaux de navigation satellitaire les plus connus, on peut énumérer :

— Le systeme américain NAVSTAR/GPS, opérationnel depuis les annéees soixante-dix, est
considéré comme le systeme le plus populaire au monde [KAP06] ;

— Le systéme russe GLONASS opérationnel en 1996, a essayé de rattraper son retard, ac-
cumulé apres la chute de I’ex URSS, par I’envoi d’une série de nouvelles générations de
satellites, comme le GLONASS-M [NOV14];

— Le systéme de I’Union Européenne, Galileo, garantira son autonomie en matiére de po-
sitionnement et de datation par satellites. Ce projet est développé par I’Agence Spatiale
Européenne (ESA), et il est prévu d’étre achevé en 2019-2020 [CNE11].

— Le systeme chinois BeiDou-2, également nommé COMPASS, sera compatible avec les
systemes globaux existants [LEB11] ;

A ces systémes globaux, on peut ajouter une augmentation régionale :

— Le systéme chinois BeiDou-2. Le 25 juillet 2015, les 18 et 19° satellites ont été placés
sur orbite avec succes par I’agence Chinoise XSLC (Xichang Satellite Launch Center),
pour desservir la Chine et les pays voisins;;

— Le systeme IRNSS (Indian Regional Navigation Satellites System), également nommé
GAGAN (Geo Augmented Navigation system), est un systéme régional autonome de
navigation par satellites développé par I’Indian Space Research Organisation (ISRO) qui
servira I’Etat Indien [RAG13]. Le 28 mars 2015, le 4¢, sur 7 satellites, a été placé sur
orbite géostationnaire ;

— Le systeme QZSS (Quasi-Zenith Satellite System) est un systéeme régional complémen-
taire au GPS, pour lutter contre le probleme de masquage des signaux GPS dans les zones
montagneuses et urbaines japonaises. Ce systeme est géré par I’agence spatiale japonaise
JAXA [JAE10].

— Le systtme SDCM (System for Differential Corrections and Monitoring), développé par
la fédération russe, est un composant de GLONASS. Le segment spatial de SDCM sera
composeé de 4 satellites géostationnaires.
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Chapitre 1. Principe d’un récepteur GNSS et application a la réflectométrie

Les systemes dits d’augmentation spatiale (SBAS) s’appuient sur des satellites géostation-
naires. Ce sont des systemes dont I’objectif est d’améliorer la précision et la fiabilité des me-
sures. Le principe de ces systemes consiste a introduire en temps réel des corrections sur les
erreurs de propagation ionosphérique, sur les erreurs de synchronisation avec le temps GPS, et
sur les imprécisions des orbites des satellites GPS [GREO7].

Parmi ces systemes, on peut citer :

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

rale (FAA) des Etats-Unis;

— EGNOS : European Geostationary Navigation Overlay Service, développé par I’ESA et

I’Organisation européenne pour la sécurité de la navigation aérienne (EUROCONTROL) ;

— MSAS : Multi-functional Satellite Augmentation System, congu par le bureau japonais

de I’aviation civile (JCAB) ;

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

nement indien.

— GLONASS & SDCM : par rapport aux autres systemes SBAS, SDCM est concu pour

effectuer la surveillance de I’intégrité des deux systemes satellitaires GPS et GLONASS.

Bandes de fréquences des systemes GNSS

D’une part, les bandes L1 (1.57 GHz), L2 (1.22 GHz) et L5 (1.17 GHz), représentées sur
la Figure 1.2 du systeme GPS sont réutilisées par les différentes constellations, soulevant ainsi
des problémes de compatibilité, d’interopérabilité et d’interchangeabilité. Cela constitue un défi
technique pour les constructeurs de récepteurs GPS.

D’autre part, de nouvelles bandes de fréquences E6 (1.27 GHz) et E5b (1.2 GHz) ont été al-
louées au systeme GNSS Galileo.

1.2.2 Lessignaux GNSS

En dépit des différentes fréquences porteuses, allouées et projetées aux signaux GNSS, il
existe une structure générale d’un signal GNSS. L’idée de la dite structure devient décisive pour
la connaissance et I’acquisition du fonctionnement des futurs récepteurs GNSS.

Structure générale d’un signal GNSS :

Un signal GNSS comporte trois composantes principales [BORO07] :

— Le message de navigation n(t) : signal en bande de base, contenant les informations né-
cessaires au récepteur pour le calcul de sa position telles que : les éphémérides des satel-
lites, les almanachs, des parameétres utilisés dans le modéle de correction ionosphérique,
etc [DUN13];

— Un code d’accés CDMA : la technique CDMA permet aux satellites de la méme constel-
lation de partager la méme bande de fréquence sans interférer. Le CDMA par un code
PRN (Pseudo Random ode [WAL11]) est la technique d’acces utilisée [Z1G04].

Le systtme GLONAS utilise aussi la technique d’acces par répartition de fréquence

FDMA, mais tend a substituer celle ci par un accés CDMA dans ses nouveaux satellites[REV12].
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FIGURE 1.2 — Bandes de fréquences des signaux GNSS

— La modulation : Plusieurs bandes de fréquences sont partagées par les systemes de na-
vigation. La transposition des signaux numériques en bande de base dans ces bandes
fréquentielles est réalisée par des modulations BPSK ou BOC [BETO02] et leurs variantes.

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

Le signal GPS sur L1 utilise un code CDMA, noté C/A (code Gold), qui est utilisé par tous
les récepteurs GNSS et constitue la pierre angulaire de toutes les applications professionnelles
et scientifiques. C’est pour cette raison que notre étude se reposera sur ce signal GNSS afin
d’expliquer les différents traitements et modeles que nous proposons.

La génération du signal est présentée sur la Figurel.3. Une porte logique, de type “ou exclu-
sif”, combine le code pseudo-aléatoire C/A et le message de navigation. Le signal résultant est
ensuite multiplié, aprés I’introduction d’une quadrature de phase, par la porteuse L1 : il s’agit
alors de la modulation numérique BPSK.

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

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

sU(t) = An(t) CA(t)sin (2nftt) +

7 n(t) P(t)cos (2nf-'t) (1.1)
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avec .

A : la puissance d’émission,

n(t) : le message de navigation associé au satellite est cadencé a 50 bits/s,
CA(t) : le code pseudo-aléatoire civil C/A est cadencé & 1.023 MHz,

fL1 : la fréquence de la porteuse est de 1575. 42 MHz,

P (t) : le code pseudo-aléatoire militaire P est cadencé a 10.23 Mhz.
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FIGURE 1.3 — Génération du signal GPS dans la bande de fréquence L1

1.2.3 La transmission des signaux GNSS

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

— L’atténuation due a la propagation en espace libre : cette atténuation est liée a la distance
satellite-récepteur et a la traversee des couches ionosphérique et troposphérique.
L’effet Doppler di au mouvement relatif satellite-récepteur.
L’évanouissement par effet de masquage et/ou multi-trajet.
L’effet du bruit de canal.

Pour I’estimation de sa position et de son biais d’horloge, le récepteur doit connaitre le délai
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de propagation Ty, du signal GNSS de I’antenne du satellite visible v jusqu’a sa propre antenne.
La distance ou " range " est le produit de Ty par la vitesse de la lumiere. Cela suppose un trajet,
satellite-récepteur, rectiligne (LOS). Néanmoins, lors de la traversée de la couche ionosphére, le
signal GNSS subit une multi-réfraction rendant le trajet plutét incurvé que droit. Ce qui induit
une erreur d’estimation du délai T, : on parle alors d’un retard ionosphérique. La correction de
cette erreur est possible par I’utilisation de deux fréquences, ou par I’utilisation d’un modeéle
ionosphérique dont les parameétres sont donnés dans le message de navigation n(t) [HOQ12]. Il
faut aussi tenir compte du retard troposphérique. La correction de ce retard est définie a partir
d’un modeéle dont les principaux parameétres sont des données météo (température locale, pres-
sion et humidité relative) [HOF08].

Le Doppler, lié¢ au mouvement relatif du satellite-récepteur GNSS, introduit un décalage

fréquentiel fP. Cet écart est différent pour le code CDMA et la porteuse. Un récepteur GPS en
position fixe introduit un Doppler f° du code C/A sur L; de + 3,2 Hz, tandis qu’un récepteur
ayant un déplacement rapide introduit un Doppler de 4+ 10 kHz [BORO07].
La réception des signaux GNSS en milieu urbain est sujet aux masquages et/ou les multi-trajets.
Le masquage concerne le moment ou le récepteur mobile est incapable de recevoir le signal en
provenance d’un satellite, car celui-ci rencontre un obstacle (batiment, tunnel,...). Dans ce
cas le nombre de satellites visibles peut étre trop faible pour calculer une position. Plusieurs
techniques ont été développées pour faire face a ce probleme : I’augmentation du nombre de
satellites par I’exploitation combinée des différentes constellations [WIN13], et I’assistance par
d’autre capteurs qui fournissent un positionnement relatif (odomeétre, systeme de navigation
inertiel,...) [GREOQ7].

Geénéralement, la déformation du signal par les multi-trajets est obtenue lorsque I’antenne
de réception recoit simultanément le signal du trajet direct (LOS : Line Of Sight) avec une
ou plusieurs répliques réfléchies par les surfaces qui entourent le récepteur (batiment, surface
métallique,...). Ces signaux de trajet secondaire ont un retard et déforment de fagon signifi-
cative I’amplitude et la phase du signal du trajet direct, car ils sont intégrés par I’antenne. La
lutte contre les multi-trajets constitue, aujourd’hui, un sujet fertile de recherche. On peut citer
les themes de recherche suivants : la conception d’antenne anti-multi-trajets [GRO13], I’op-
timisation de la bande passante du front-end [BET00], le choix de la modulation résistant au
multi-trajets (variante BOC) [FANO08], la conception d’algorithmes avancés pour la poursuite
des signaux a faibles rapport signal a bruit [ZIE06], [SOK13].

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

1.2.4 Les traitements des signaux GNSS

Les récepteurs GNSS sont de nature numérique. Leur architecture s’appuie sur un micro-
processeur qui est couplé avec un ensemble d’ASIC pour la réalisation des traitements radio en
temps réel. De nos jours avec la progression de la puissance de calcul des microprocesseurs, la
tendance est au développement de récepteurs GNSS dont la partie radio est traitée par logiciel
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Chapitre 1. Principe d’un récepteur GNSS et application a la réflectométrie

(Sofware Defined Radio-SDR).

Architecture d’un récepteur GPS

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

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

Les différents sous-systemes, de la Figure 1.4, qui composent I’architecture d’un récepteur
sont les suivants :

— L’antenne

L’unité de traitement du signal

La chaine radio- fréquence : Front-end (RF chain)
Le convertisseur analogique-numérique (ADC)

(Signal processing)

Les fonctions de traitement de navigation (Navigation processing)
La génération des oscillateurs locaux (Reference oscillator & frequency synthesizer).

Dans ce contexte I’expression du signal s"(t) recu par I’antenne est donnée par :

s'(t) = ) Av(t) n(t) CAy (t+1y)sin(2mfut +dy) + 1y (t)

veV

On suppose ici que I’on ne regoit que les trajets directs, avec :

v est I’indice du satellite, il prend sa valeur dans I’ensemble V des satellites vi-

sibles;
Ay est I’amplitude du signal ;
Ty est le délai du code CAy ;

f, est la fréquence porteuse du satellite s. Elle inclut le Doppler f2 (f, = f-1 4 £P);
oy est le déphasage de la porteuse;

(1.2)
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nv(t) est le bruit introduit par : la propagation libre, I’antenne et le bruit de calcul
du récepteur. On suppose le bruit additif, Gaussien, centré et de variance unitaire.

Etant donné la faible puissance du signal s"(t), la puissance du bruit est de -158,5 dBW
[BORO7], le bon conditionnement du signal impose que I’antenne ait des performances spéci-
fiques en termes de : température de bruit [BALO5], diagramme de rayonnement [SAK12] et
bande passante [Li12]. Souvent I’antenne est active et elle integre un pré-ampli faible bruit (le
LNA de la Figure 1.4). Dans les récepteurs modernes la difficulté est de définir un pré-ampli
faible bruit qui soit multi-bandes [ANDOG].

Les signaux RF, amplifiés et filtrés, sont alors transposes en fréquences intermediaires (IF)
grace aux multiplieurs basse fréquence (Down converter). Ces derniers utilisent un signal de
fréquences f'F fourni par les oscillateurs locaux (OLs). Les OLs utilisent un synthétiseur de
fréquence pour générer a partir d’une unique référence d’horloge leurs différentes fréquences.
Suite a la descente en fréquence (Down converter) le signal analogique prend la forme :

s (t) = Y Av(t) n(t) CA (t+1)sin (2rf)Ft+ o) +ny (t) (1.3)
seS
La conversion analogique numérique est réalisée sur le signal descendu a la fréquence inter-
médiaire. Le signal s'7(t) échantillonné et numérisé a la fréquence fo = 1/Te est s'F (i* Te) et
est noté si'F. Dans un récepteur GNSS ce signal est traité en paralléle par plusieurs composants
dédiés (canaux du récepteurs GPS) qui sont associés a chaque satellite du systéme GNSS. Les
dits canaux assurent de nombreuses fonctions de traitement du signal en bande de base. Telle
que [DAR12] :
— Les boucles de poursuite en code et en phase ;
— les filtres des boucles ;
— I’acquisition des satellites ;
— la mesure du rapport signal a bruit SNR [KAPOQ6].

Le signal a la sortie du convertisseur analogique-numérique est donné par :

Si”: = z AV,i Nj CAVJ sin (2anF| —|—¢\I,F> +T]v7i (14)

veV
Ou :
Te est la période d’échantillonnage,
fIF = (fIF 4 £D + foffset) et |a fréquence intermédiaire du signal,

foffset ast |"offset de I’oscillateur local, évalué entre 0 et quelques kHz [DIG09],
i les instants d’échantillonnage.

On présente dans la suite, les traitements radio réalisés dans le bloc "signal processing" de
I’architecture du récepteur, décrite Figure 1.4.
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Chapitre 1. Principe d’un récepteur GNSS et application a la réflectométrie

L’acquisition des signaux GNNS : signal GPS-C/A

Pour que le récepteur puisse extraire les délais de code et de phase du signal recu par I’an-
tenne, il doit générer une réplique locale du signal s!*. Les délais de code et de phase sont
utilisés pour calculer la distance satellite-récepteur, et la vitesse du récepteur (effet Doppler
visible sur la phase). La réplique est générée par le récepteur en faisant varier le couple code
C/A-porteuse L1. L’acquisition consiste alors a chercher le maximum de la corrélation, entre le
signal regu s{™ et un signal synthétique local s;-.

La corrélation est definie par :

1N koL
'm = N Z Sn Svn+m (1.5)
n=0
Oou:

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

Avec le répliqua du satellite v :
sO- — CAy; sin <2nf°'-i *Te> (1.6)

I'm est maximum lorsque le signal local s\%L a le méme code et la méme fréquence porteuse
que le satellite recherché dans le signal si'F. Ce signal contient I’ensemble des satellites visibles.
Si le satellite n’est pas visible la corrélation est nulle. La valeur de m donne le décalage en
nombre d’échantillons entre le code du satellite contenu dans le signal recu et les codes générés
localement par le récepteur. On a donc une recherche tridimensionnelle & effectuer pour extraire
I’ensemble des informations contenues dans le signal recu. Soit :

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

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

— L’acquisition temporelle dite aussi algorithme de recherche série.
— L’acquisition fréquentielle .
— L’acquisition parallele.

Acquisition série :  On représente Figure 1.6 le principe de I’acquisition série. Dans cette ap-
proche, les échantillons numérisés du signal recu sont d’abord multipliés par les échantillons
du code C/A, généré localement. Le signal résultant est multiplié par deux porteuses de méme
fréquence et en quadrature. Les deux signaux ainsi générés sur les voies | (en phase) et Q (en
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FIGURE 1.6 — Principe de I’acquisition série.

quadrature) sont intégrés sur une période du code C/A, de période T=1ms.

Pour améliorer le rapport signal a bruit de la fonction de corrélation, on peut intégrer de

facon cohérente le signal sur N périodes T. On peut aussi intégrer le signal de fagon non cohé-
rente en additionnant K calculs consécutifs de la fonction d’auto corrélation. La démodulation
par une porteuse en phase et en quadrature du signal permet de retrouver, respectivement dans
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les composantes | et Q, le cosinus et le sinus du délai de phase entre le signal recu et le signal
généré localement. La mise au carré et la somme de ces deux composantes produisent une va-
leur de corrélation indépendante de ce délai de phase.

Pour un pas de recherche en fréquence de 500 Hz et un pas temporel de 1/2 bit de code, il
est nécessaire de calculer 81 840 valeurs de corrélation. Lors d’un démarrage a froid du récep-
teur, c’est a dire sans information préalable, ce calcul est réalisé pour chaque satellite (32 de la
constellation GPS). Pour un démarrage a chaud (ou tiede), soit a partir de la connaissance de
I’heure et de la position approximative du récepteur, les satellites visibles sont connus et leur
Doppler aussi [DIG09]. Cependant cette technique d’acquisition est trés gourmande en duree
de calculs, et c’est la version frequentielle (acquisition paralléle) plus rapide qui lui est préférée.
La durée du calcul est d’ailleurs plus importante avec les signaux modernes GPS L5, E5 et E5b,
qui occupent une bande de fréquence plus étendue [LEC14].

IF herche du
]2 c
5 FFT 12 "

N

7‘2'

Générateur de

code C/A
/

FIGURE 1.7 — Principe de I’acquisition fréquentielle.

Acquisition fréquentielle :  Cette méthode repose sur la FFT [DUH90]. On présente Figurel.7
le principe de son fonctionnement. On calcule le spectre du signal pour chaque décalage du code
local. On observe alors le spectre de la porteuse, calculé dans une fenétre d’observation donnée,
soit un signal cardinal. Le spectre est dans ce cas pondére par la valeur de la corrélation obtenue
pour le décalage du code testé. Lorsque le code local est aligné avec le code recu, la valeur de la
corrélation est maximale. Lorsque les deux codes ne sont plus alignés, la valeur de corrélation
est proche de zéro [HUR87].

Cette méthode qui utilise la FFT avec un coup calcul plus faible que I’approche série. Néan-
moins, le pic recherché possede une forme de sinus cardinal et son maximum est peu discrimi-
nant.

Acquisition paralléle :  Pour pallier les inconvénients de I’approche fréquentielle, il a été pro-
posé de calculer la corrélation dans le domaine fréquentiel. On présente Figure 1.8 le principe
de fonctionnement de cette méthode. Dans une premiére étape le signal recu est multiplié par
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FIGURE 1.8 — Principe de I’acquisition parallele.

une réplique de la porteuse en phase et en quadrature, afin d’obtenir une représentation com-
plexe du signal recu, qui intégre le délai de phase. Dans une deuxiéme étape, la transformée de
Fourier du signal recu est multipliée par le conjugué de la transformée de Fourier du code C/A
du satellite recherché. Enfin la valeur de la fonction d’auto-corrélation est alors la transformée
de Fourier inverse de ce produit.

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

Une fois que I’acquisition a fourni des estimations de la fréquence Doppler, ﬂ,D et du déca-
lage de code 1y, I’étape de la poursuite prend la releve pour suivre leurs évolutions.

Pour cela les services de trois boucles d’asservissement doivent cooperer :

— Laboucle a verrouillage de fréquence FLL (Frequency Lock Loop) poursuit la fréquence

porteuse f)F = (f'F 4+ £P).

— La boucle a verrouillage de phase PLL (Phase Lock Loop) poursuit la phase ¢!F .

— la boucle a verrouillage de délai de code DLL (Delay Lock Loop) poursuit les décalages

du code Ty.

Dans le systeme de poursuite, de la Figure 1.9, ces trois boucles sont imbriquées. En effet,
la sortie de la boucle de poursuite de la porteuse sera utilisée lors de la démodulation (carrier
wippe-off) de la boucle de poursuite du code. Les boucles de poursuite PLL et FLL utilisent le
code synchronisé (code “prompt™), fourni par la boucle de code pour le dés-étalement du signal
(wippe-off)[SUN13].

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

La boucle PLL a pour objectif de maintenir le délai de phase entre la porteuse locale et le
signal recu s!™, le plus proche possible de zéro. En général, comme indiqué sur la Figure 1.10
il s’agit d’une boucle de Costas [GARO05].
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FIGURE 1.9 — Synoptique du systeme de poursuite

On décrit sur la Figure 1.10, I’architecture de la boucle PLL. Le signal s!F est dés-étalé (ou
démultipléxé) par sa multiplication avec le code local "Prompt" (code synchronise), fourni par
la DLL. Le signal résultant est doublement transposé en bande de base (I, Q) par deux porteuses
en quadrature fournies par un oscillateur commandé numériquement (NCO). Les signaux (I, Q)
sont intégrés par les filtres " integrate-and-dump, 1&D " sur une période de code. Les valeurs
de I, et Qp obtenues, sont utilisées pour le calcul d’un discriminant. Parmi les discriminants les
plus connus de la boucle de Costas, on peut citer : le produit QpxIp, le quotient Qp/Ip et arc-
tangente(Qp/Ip) [KAPO6]. La valeur filtrée du discriminant commande I’oscillateur numérique
NCO.

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

La boucle de poursuite du délai de code : la DLL

Le principe de laDLL s’appuie sur le calcul de trois valeurs de la fonction d’auto-corrélation,
avec trois répliques du code générées localement. Ces derniéres sont décalées de +1/2 période
d’un bit de code, ce qui justifie les désignations de : Early (E), Prompt (P) et Late (L). La Figure
1.11 représente I’évolution de la corrélation, déduite des composantes | et Q, lorsque le code du
signal recu est en retard, synchronisé, ou bien en avance.

On représente sur la Figure 1.12, I’architecture de la boucle de poursuite du code. Dans cette
architecture, le signal est démodulé a partir de la porteuse estimeée avec les boucles PLL et FLL.
Le signal est dé-multiplexé avec trois codes décalés, et pour chaque porteuse en quadrature.
Les six signaux sont intégrés pour produire six valeurs de corrélation qui sont utilisées pour le
calcul du discriminant de code. Aprés intégration par les filtres " 1&D ", six signaux sont alors
obtenus : Ig, Ip, I, Qg, Qp et Q.. Parmi les discriminants de la DLL les plus connus, on peut
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— |
—)®I | I&D filter | P

IF \ 4
S; Carrier | Carrier | PLL Loop | PLL Loop
generator [ NCO [T filter [T filter
N
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Q II I&D filter ||Qp
Code | FromDLL
NCO code generator
FIGURE 1.10 — Synoptique d’une PLL
Code recu —_—

Codes généreés:

en avance I

en phase

en retard

corrélation

FIGURE 1.11 — Evolution de la corrélation en fonction des codes Early, Prompt et Late

citer : la différence cohérente Early-Late (I —I.), le produit scalaire cohérent ((Ie —1Ip).1p), la
puissance du produit scalaire ((Ie —Ip).Ip + (Qe — QL).Qp) [KAPOE].

23



Chapitre 1. Principe d’un récepteur GNSS et application a la réflectométrie

? :
R oo
Filter

v
<
v
<
»a
<

IF
S; Code | Code N | DLL loop | DLL

-
generator NCO [ W filter discriminator

A A A

»é s
S dé 1&D |Q,
'% “|Filter Q,

X
/2

| Carrier From PLL/FLL
NCO Loop filter

Y

y

A 4

FIGURE 1.12 — Architecture générale d’une DLL

1.3 Réflectométrie GNSS par mesure de rapportsignal a bruit

Congus au départ pour le géo-positionnement et la navigation, les futurs récepteurs GNSS
doivent supporter les applications émergentes telles que : la réflectométrie (GNSS-R) et la ré-
fractométrie, également appelée Radio Occultation (GNSS-RO). Ces applications reposent sur
les changements des propriétés géophysiques des signaux GNSS apres interactions avec les es-
paces ou les surfaces a caractériser. En effet, si le positionnement se fonde sur le signal LOS,
la réflectométrie repose pour sa part sur la réflexion et la diffusion des signaux GNSS par les
surfaces a analyser. De méme, la réfractométrie se fonde sur la réfraction des signaux GNSS
par les espaces a éetudier.

1.3.1 La Réflectométrie (GNSS-R)

Le concept de réflectométrie GNSS a été conseillé pour I’altimétrie océanique [MAR93].
Il s’agit d’une technique radar passive multi-statique, designée par Martin-Neira sous la forme
d’un systéeme dit "PARIS" (PAris Reflectometry Interferometric System). Contrairement au tra-
ditionnel radar actif mono-statique, ou le radar génére, émet et recoit le retour de son propre
signal, cette méthode est dite passive, car elle exploite les signaux environnementaux, déja exis-
tants, en provenance des différents systemes GNSS. Elle est également multi-statique puisque
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I’antenne réceptrice est totalement indépendante de multiples antennes émettrices.

Cela constitue un grand avantage en termes de co(t, souplesse et facilité de réalisation de
systemes radar [MARO2]. Ces avantages ont suscité de nombreuses recherches en GNSS-R,
augmentant ainsi le nombre et le champ d’applications de cette discipline au cours des deux
derniéres décennies. Cependant, avant d’aborder ce sujet, il préférable de discuter les concepts
de base, en particulier les considérations géométriques et physiques de la réflectométrie.

1.3.2 Considérations géométriques

On représente sur la Figure 1.13 un exemple de systteme GNSS-R pour une antenne posi-
tionnée sur un mat. Dans ce cas le signal est émis par un satellite d’une constellation GNSS, et
est percu a la réception par plusieurs antennes : une antenne pour le signal direct et une ou deux
antennes pour le signal réfléchi.

E ' Satellites GNSS
NS~

\ ~-

\ ~- Antennes sur un méat

FIGURE 1.13 — Systéme bistatique de réflectomeétrie GNSS.

Réflexions spéculaire & diffuse

La réflexion du signal GNSS par une surface uniforme et homogene engendre deux types
de réflexion :
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— Une réflexion spéculaire ou cohérente donnant naissance a une seule onde réfléchie a
partir de I’onde incidente. Elle est considérée prépondérante sur les surfaces lisses dont la
taille des irrégularités est inférieure a la longueur d’onde de I’onde incidente. Ce type de
réflexion est régi par la loi de Snell-Descartes (6, = —8;) : égalité en valeur absolue des
angles de réflexion et d’incidence. Le point d’impact S est le point de réflexion spéculaire,
qui correspond a une distance minimale de parcours pour le signal réfléchi. Aussi, la
premiere zone de Fresnel est congue en tant qu’intersection de I’ellipsoide de Fresnel et
la surface de réflexion. 1l s’agit d’une ellipse centrée en S, contenant la grande majorité de
la puissance réfléchie. La taille de la dite zone peut se calculer a condition que la variation
de la phase différentielle a travers cette surface soit inférieure a % [BEC8T7].

Le demi-grand axe “a” et demi-petit axe “b” de I’ellipse de Fresnel dépendent de I’angle
d’incidence 6; et de la hauteur minimale H du récepteur ou de I’émetteur par rapport a la
surface de réflexion [GAR97].

. V2 6 Hcos; b V2 6 Hcoso; 17
 c0s26; - cos 6; '

Ou o est le changement de phase sur la surface mesurée en termes de longueurs d’onde.

— Contrairement a la réflexion spéculaire, la réflexion diffuse ou incohérente s’observe prin-
cipalement sur les surfaces rugueuses. Elle réfléchit I’onde incidente en directions mul-
tiples. Ce phénoméne se concrétise par une zone aux alentours de la zone de Fresnel, dite
zone de scintillement. En général, la puissance diffusée par la dite zone est faible, et il est
nécessaire d’utiliser une antenne a polarisation LHCP directive pour I’exploiter.

Courbe d’iso-distance

Soit tsp le retard entre I’émetteur E et le récepteur R au niveau du point spéculaire S. La
courbe correspondant aux positions des points de réflexion est dite iso-distance lorsque la dis-
tance traversée par le signal réfléchi sur celle-ci est constante.

En termes de délai de code, ces lignes correspondent aux délais Tsp + Tchip, aV€C N UN entier
non nul et Tepip la période chip du code PRN. Les lignes d’iso-distance forment un ensemble
d’anneaux elliptiques concentriques en S, voir Figure 1.14.

Courbe d’iso-Doppler

Comme la distance émetteur-récepteur est variable au cours du temps, a cause du mouve-
ment relatif satellite-récepteur, les signaux sont soumis a I’effet Doppler, d’ou la présence de
courbes d’iso-Doppler.

Ces lignes correspondent aux positions des points de réflexion pour lesquels la fréquence
du signal réfléchi est constante. Si I’émetteur, comparativement au récepteur, est trés loin de la
surface de réflexion, alors c’est la vitesse du récepteur (Vy) qui oriente les lignes iso-vitesse, et
par extension celles d’iso-Doppler. Dans le cas idéal, il s’agit d’hyperboles dont le centre N est
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Cellule’

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

confondu avec le point spéculaire S [ST113], voir Figure 1.14.

1.3.3 Consideérations physiques
La carte ""Delay-Doppler Map*

La carte "Delay-Doppler Map" (DDM), décrit la distribution de puissance des signaux dif-
fusés par la zone de scintillement en espace DD (délai, Doppler). Les modéles de DDM sont
généralement baseés sur les travaux de Zavorotny [ZAV00]. L’expression de la puissance diffu-
sée, en fonction du délai et la fréquence Doppler, pour un signal GPS se résume par [GLEO7] :

R, (2,f) T' PT?‘ // G;fRSR (t—1)sinc? (f — f) dA (18)

Ou :
P (%, f) : la puissance du signal réfléchi recu par le récepteur ;
Pr : la puissance du signal émis;
A @ la longueur d’onde du signal ;
A : la surface de réflexion effective ;
Gr, Gr : les gains respectifs des antennes d’émission et de réception ;
o? : le coefficient de diffusion (surface équivalente radar) ;
Rt, RR : la distance parcourue par le signal respectivement de I’émetteur au point
de réflexion, et du point de réflexion au récepteur ;
T, : la durée d’intégration cohérente considérée pour le calcul de la corrélation ;
A : la fonction de corrélation du code PRN ;
7 : le délai de code du signal recu ;
7 : I’estimation du délai de code du signal local ;
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f : la fréquence du signal recu ;

~

f : ’estimation de la fréquence du signal local.

Le rapport signal sur bruit sur la DDM, SNR(T, f), est décrit par P}Q(T’;;i), avec KT B; le bruit
thermique aprés intégration [GARO03]. A partir des mesures de la carte DDM, on peut estimer
les coefficients de diffusion 6 des différentes cellules (voir Figure 1.14) de la surface & observer
[VAL11].

Cette méthode est plutét utilisée pour un récepteur monté sur un satellite en orbite terrestre basse
(LEO-low Earth orbit) [SHU11], ou aéroporté [ROD10]. Pour les mesures au sol, la réflexion
sera en général considérée comme quasi-spéculaire [LAR13].

Le coefficient de diffusion

Le coefficient de diffusion dépend de plusieurs parametres exploitables pour la télédétection
des surfaces terrestres et d’atmosphéres [SHU11]. L’équation-déterminant c° peut étre simpli-
fiée par la formule suivante [ZAV00] :

o mIRPFG! Gh

AvVec :

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

qd : le vecteur de diffusion q = qy + G, avec qy, s Ses composantes verticale et ho-
rizontale, représentant la pente de la surface nécessaire pour réfléchir le signal vers
le récepteur ;

P () : la densité de probabilité d’inclinaison (qy, qn) de la surface.

En effet, I’analyse de la distribution du coefficient de diffusion s’avére tres utile pour des
applications qui reposent sur le changement de granularité et d’inclinaison de la surface au
cours du temps, telle que la détermination de I’état de la mer. D’autres applications se font alors
en se basant sur les parametres agissant sur le coefficient de réflexion de Fresnel ¢R, c’est a dire
sur la permittivité relative de la surface de réflexion.

Coefficients de réflexions de Fresnel

Les coefficients de Fresnel permettent de déterminer la puissance réfléchie et transmise a
travers une interface plane de permittivité relative €,. L’onde incidente est considérée comme
une onde électromagnétique plane, d’angle d’incidence 6;. Les dits coefficients sont définis en
termes de composantes horizontale et verticale selon les formules :

_ cos0; — /g —sin®6;
cos0i + \/&r —sin? 6;

£ C0SO; — /& —sin?;

Ry = (1.11)
in2

Rn (1.10)
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Les signaux GNSS émis sont circulairement polarisés a droite (RHCP : Right-Hand Circular
Polarization). Lors de la réflexion des dits signaux, une grande part de ces ondes deviennent
circulairement polarisée a gauche (LHCP : Left-Hand Circular Polarization). Les proportions
de répartition de ces ondes en polarisation circulaires RHCP et LHCP peuvent étre déduites
des coefficients de réflexion de Fresnel par les les facteurs de réflexion droite 3, et gauche R,
suivants :

P = 5 (%) (1.12)
% = 5 (9%~ %) (113)

- = Humidité: 0% (RHCP)
- - Humidité: 25% (RHCP) | -
- - Humidité: 100% (RHCP)
—Humidité: 0% (LHCP) ==
— Humidité: 25% (LHCP)
—Humidité: 100% (LHCP)

o
[==]

o
~

o
=2}

Coefficient de réflexion de Fresnel
o
o

0.4 il
0.3 -
0.2 -
0.1 -
0 ! -
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90

Angle d'élévation (°)

FIGURE 1.15 — Coefficients de réflexion de Fresnel du sable en fonction de I’humidité et de
I’angle d’élévation

Ces coefficients dépendent de la constante diélectrique de la surface a qualifier ainsi que de
I’angle d’élévation 6;. A titre d’exemple illustratif, les corefficients de Fresnel du sable humi-
difié par de I’eau de la mer dépendent a la fois de 6; et du taux d’humidité, quantifié par €,
voir Figure 1.15. La permittivité diélectrique apparente, R(e,), du sable humidifié résulte de la
combinaison des permittivités de I’eau, du sable et de I’air dont les valeurs sont respectivement
équivalentes a 80, 5 et 1 [LAN74]. Ainsi, suivant la teneur en eau, la permittivité R(e,) varie
entre 2.56 et 73.0.

Comme noté précédemment, pour les signaux GNSS, dés que I’angle d’élévation est impor-
tant, avec 6; > 30°, le signal réfléchi est dominé par la polarisation LHCP. Pour les satellites
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situés au zénith, la puissance du signal réfléchi atteint non seulement son maximum mais il de-
vient aussi purement polarisé circulairement a gauche. L’amplitude de cet extremum du signal
réfléchi est proportionnellement liée a I’humidité du sable.

Pour les faibles angles d’élévation (6; < 10°), le signal réfléchi est dominé par la polarisation
RHCP. Cependant, les signaux GNSS en provenance des satellites en basse élévation [KAP06]
présentent un faible SNR en polarisation RHCP. En conclusion, pour pouvoir exploiter les si-
gnaux réfléchis, il faut utiliser une antenne directive a polarisation LHCP, et des signaux a angle
d’élévation suffisemment élevé.

La réflectivité

La reflectivité mesure I’efficacité avec laquelle la surface réfléchissante capte et renvoie
I’énergie radioélectrique. La dite réflectivité, notée I", diminue lorsque la rugosité de la surface
augmente. T" est lié au coefficient de réflexion de Fresnel, 23(6) [AZM10], par :

I = |9(0)[*x(2) (1.14)

x(z) se définit comme une fonction probabiliste modélisant la rugosité de la surface ré-
fléchissante en fonction la hauteur moyenne z. De méme, sous I’approximation de Kirchoff
et I’approche classique, la variation de la hauteur est distribuée selon la loi gaussienne, et la
réflectivite se simplifie en [MAS04] :

' = |%R|?exp (—hcos?6) (1.15)
Avec : )
2
h = 4k262 = 4 (Tn) o2 (1.16)

h : communément appelé le parametre de rugosité ;
k : le nombre d’onde;
o, : I’écart-type de la hauteur de surface réfléchissante.

La Figure 1.16 représente la réflectivité et la perte en puissance (dB) entre le signal direct et
le signal réfléchi (LHCP) en fonction des angles d’élévation du satellite. Les courbes résultantes
sont obtenues pour des surfaces sableuses et quasiment planes (o, = 8m) et dont la teneur en
eau varie [FRAQ9]. Plus le sol est humide, plus la réflectivité est importante, si bien que la perte
de puissance entre le signal incident (RHCP) et réfléchi (LHCP) est faible.

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

On représente Figure 1.17 le fonctionnement de la boucle de poursuite de la porteuse et
I’ampleur de la corrélation du code “prompt” via un diagramme de constellation. Pour ce der-
nier, I’axe des abscisses et celui des ordonnées sont respectivement les composantes en phase |
et quadrature de phase Q.
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FIGURE 1.16 — Réflectivité du sable et sa conséquence en perte puissance (dB)
Q N

SNR=Av

FIGURE 1.17 — Diagramme des phases représentant le fonctionnement de la boucle de poursuite
de la porteuse

Larson [LARO8] indique que si la réflexion se fait sur une surface lisse (dont I’écart-type de
la hauteur est inférieure a la longueur d’onde du signal), alors I’amplitude du signal composite
(Ay), somme des signaux direct et réflechi, sera sensible a la différence de phase y entre le
signal direct et le signal réfléchi :

(A)? = (Ag)? + (Ar)? + 2AgA cos (1.17)

Ay, Aq et A, sont respectivement les amplitudes des signaux composite, direct et
réfléchi ;
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v est la différence de phase entre les signaux direct et réfléchi.

De plus, au cours du mouvement du satellite GNSS, et ainsi lors du changement de la géo-
métrie de réflexion et du déphasage v, cette situation engendre des oscillations du SNR. De ce
fait, la fréquence de ces oscillations SNR dépend automatiqguement des variations de géométrie
satellite-réflecteur-antenne. Pour une surface réfléchissante plane et sous la négligence de I’ef-
fet de courbure terrestre, la différence de trajet 6 peut étre estimee, voir la Figure 1.18, par les
formules :

0 =RS—d=RS(1-cos2 6)

= — 1-—cos2
smee( C0S2 0¢)

= 2hsinBe (1.18)

FIGURE 1.18 — Géométrie simplifiée pour le calcul de la différence de marche entre les signaux
direct et réfléchi

Le déphasage y peut étre déduit de o par :

0 4msin®
y=2n_= ® mod [2n] (1.19)
A A
Apres avoir présenteé les principales considérations géométriques et physiques sur lesquelles
se fonde la réflectométrie, on se focalisera par la suite sur les principales applications de cette

derniére.

1.3.4 Applications de la réflectométrie

Les applications de la réflectométrie GNSS sont nombreuses, et les techniques multiples.
On listera ici les applications et techniques principales faisant appel a I’étude du SNR.
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L altimétrie

Il est possible d’étudier la hauteur des sols et océans par réflectométrie GNSS. L’altimétrie
GNSS est utile pour : la topographie des surfaces océaniques [CAR13], le transport et la sé-
curité maritime [MCC99], la circulation oceéanique [XU09], I’évolution climatique [JIN10] , la
surveillance écologique de la planete, etc.

Comme le systeme GPS se réfere au systeme géodésique WGS 84, les altitudes sont mesu-
rées par rapport a I’ellipsoide de référence. Ainsi, au lieu du modele mathématique de la Terre,
I’altimétrie océanique préfere se référer a la géoide. Ce qui peut introduire de faibles erreurs
altimétriques [MAR93].

Lorsque le récepteur est positionné dans I’espace, la réflexion ne peut pas étre considérée
spéculaire : la premiere zone de Fresnel est trés étendue, et la hauteur des points de réflexion
tres variable. L’étude altimétrique peut se résumer a I’estimation de la différence du temps d’ar-
rivée (TOA) entre les signaux direct et réfléchi. On distingue deux approches principales : la
corrélation de chaque signal avec une réplique locale du code du signal (cGNSS-R : GNSS-R
conventionnel) [GLEQ7] et la corrélation des signaux direct et réfléchi ensemble (iGNSS-R :
GNSS-R par interférométrie) [MAR93].

Lorsque le récepteur est plus proche du sol, les techniques les plus précises consistent a
étudier la différence de phase entre les signaux direct et réfléchi, pour obtenir la différence
de TOA. Ce type d’application altimétrique nécessite de considérer des surfaces de réflection
lisses, telles que : les étendues d’eau "' calme " [HAJO3] ou la glace lisse [FAB12], pour assurer
les conditions nécessaires de réflexion quasi-speculaire.

L’étude classique de la phase des signaux par poursuite des signaux direct et réfléchi est
possible, mais affectée comme les techniques de positionnement par la phase des problémes
d’ambiguité de phase [FAB12]. On s’intéressera ici plus particulierement a I’étude de la diffée-
rence de phase par le SNR. Cette approche consiste a poursuivre la fréquence d’oscillation de
I’amplitude du signal composite Ay (voir le sous-chapitre 1.3.3). En effet comme ce dernier est
directement lié au déphasage v, voir I’équation 1.19, on obtient :

dy  4rh d6e

at ~ % % (1.20)

Et par changement de variable x = sin6g, I’équation précédente peut étre représentée [LAROS] :

dy  4mh
ax &
Généralement, la fréquence-modifiée d’évolution de  est constante pour un réflecteur ho-
rizontal. Dans ce cas, cette méthode évite le probléeme de résolution d’ambiguité de phase, a
condition que soit effectuée I’analyse d’une longue série de mesures d’évolution de SNR, en
fonction de I’angle d’élévation 6¢. Les performances en précision des techniques d’altimétrie
par la phase sont d’ordre centimétrique.

0S0e (1.21)
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Humidité des sols

L’humidité du sol est un parametre clé pour de nombreuses applications nécessitant la carac-
térisation du sol, comme : I’hydrologie [JAC96], les études métrologiques [GRU10], les études
climatiques [SEN10], I’agriculture [BARO3] et I’étude des écosystémes, etc.

Meéthode de différence du SNR :  Comme discuté auparavant, pour une surface diélectrique
parfaitement plate, la puissance spéculaire réfléchie est cohérente et dépend du coefficient de
réflexion de Fresnel, de la région active réfléchissante, a travers la réflectivité , voir I’équation
1.15. Cette derniere, T, peut étre déduite a partir de la différence de SNR du signal direct et du
signal réfléchi par le sol [MASO02]. En effet, les bilans des liaisons du trajet direct [E-R] et ceux
du trajet réfléchi [E-S et S-R], voir Figure 1.13, permet d’écrire [MAS04] :

v = () (%) () 1L22)
(SNR)r = <4n(;¢fTRT)2) (kﬁm) () <k.Tf.Br) (1.23)

Ou Rg désigne la distance parcourue par le signal direct, et les indices d et r indiquent les
parameétres (voir équation 1.8) des antennes observant le signal direct et réfléchi, respectivement.
Ainsi, sous la condition d’égalité du bruit thermique direct et réfléchi on obtient :

GrgR2
I'Grr(Rr+RT)?
G
(=29 —10.log(T) (1.24)
GRr

Cette derniére approximation correspond a un récepteur proche du sol, pour lequel on sup-
pose que les trajets direct et réfléchi sont presque identiques (Rr << Rt ~ Rg). On obtient une

équation liant la perte de puissance a la réflectivité, qui dépend alors de I’angle d’élévation et
de I’humidité du sol, voir Figure 1.16.

(Diff)gg = (SNR)g — (SNR); = 10.log

~ 10.log

En pratique, le coefficient de réflexion de Fresnel i) constitue une estimation de la diffé-
rence de puissance entre les signaux GPS directs et réfléchis (Diff)qg. La permittivité associée
a (Diff)yg se représente par I’expression suivante [ZIH10] :

2
1+ \/1 — 4sin? Oe cos? Be <L_—99:Egig)

€= (1.25)

2
1-R(0,
2C0S0¢ <1+T§63)

L’humidité du sol peut donc étre déduite des relations empiriques ou semi-empiriques propo-
sées dans [FRAQ9].
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Méthode de la composante (Ar) du SNR multi-trajets :  L’équation 1.17 stipule que le SNR
du multi-trajets est formé par la contribution du signal direct (Aq) et celle du signal réfléchi (Ay).
Comme I’ampleur du vecteur A, est proportionnelle a la réflectivité de la surface réfléchissante,
on peut estimer I’humidité du sol si I’on arrive a extraire I’apport (A;) du SNR.

Lors du mouvement du satellite, I’lampleur du signal-composite (Ay) oscille en fonction de la
variation de la phase y. Une approche possible est donc d’extraire les ondulations d’amplitude
A du signal A, par une régression polynomiale a faible ordre [LAROS].

Salinité et température de la mer

La salinité de la surface de la mer (Sea Surface Salinity : SSS) est d’une grande importance
pour plusieurs domaines tels que : la prévision météo [WIL10], la modélisation d’échanges
énergétiques océan-atmosphére [BIR89], le monitorage environnemental [VINO7], etc.

Comme I’humidité des sols, la salinité et la température de la mer sont liés a la permitti-
vité de la surface de réflexion considérée. Les techniques d’observation seront donc similaires,
basées sur I’étude du SNR du ou des signaux considérés (composite ou direct et réfléchi sépa-
remment).

La vitesse du vent a 10 metres (U10) et/ou la hauteur significative des vagues (SWH)
[CAMO04] sont également des parameétres a prendre en compte dans cet application, car elles
modifient le SNR des signaux réfléchis. Ainsi, pour étudier la SSS, le systeme employé devra
disposer d’informations sur la température de I’eau et sur I’état de mer [SABO7]. L’exploitation
de la moyenne quadratique des pentes (mean square slope MSS) [LI13], déduite des systemes
GNSS-R comme descripteur potentiel de I’état de la mer, pourra donc améliorer fortement I’es-
timation de la SSS.

Enjeux a défier

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

A travers la polyvalence de ces applications, on peut affirmer que la réflectivité GNSS-R
constituera un outil intéressant pour la télédétection, le monitoring et la collecte des données de
I’environnement, que ce soit I’atmosphere, la terre et/ou la mer pour les futures décennies.

En effet la grande disponibilité future des signaux GNSS, la grande résolution spatio-temporelle,
que ce soit en local ou en global, et I’insensibilité de la technique aux conditions climatiques,
sont tous des facteurs favorables a la réflectométrie.

Cependant certains enjeux sont encore a défier par la dite technique a savoir : la planéité des
surfaces, le dégagement et I’homogénéité des terrains, la séparation des paramétres affectant la
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permittivité des sols et autres, constituent encore d’actifs sujets de recherche.

1.4 Conclusion

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

Cependant, avec I’apparition de nouvelles applications, comme I’observation par réflecto-
métrie GNSS, on constate que la mesure de puissance du signal GNSS peut aussi étre utilisée.
En effet, la valeur de cette puissance, propre a chaque satellite visible, est devenue un indicateur
de la nature de la surface de réflexion.

Cependant, nous avons montré dans ce chapitre que ce parameétre n’est pas directement
observé par les boucles de poursuite. En effet, les délais de code (boucle DLL) et de phase
(boucle PLL) sont observés et utilisés pour calculer une estimation de la distance satellite-
récepteur. La fréquence du signal recu (Boucle FLL) est aussi observée, et son estimation nous
donne une valeur de la vitesse relative satellite-récepteur. Dans ce contexte des estimateurs du
rapport signal a bruit ont été développés a partir des observations fournies par les boucles de
poursuite. Nous décrirons et évaluerons dans le chapitre suivant ces estimateurs.
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Chapitre 2

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

2.1 Introduction

Certaines applications utilisent comme information la puissance des signaux GNSS. Cette
information est principalement utilisée pour mesurer I’intégrité du récepteur, car la qualité des
mesures fournies se dégrade avec le rapport signal a bruit (RSB) du signal recu. Cette dégrada-
tion peut étre provoquée par la présence de multi-trajets, ou la propagation du signal dans ou
sur une paroi se trouvant entre I’émetteur et le récepteur.

Le RSB d’un signal GNSS est calculé a partir des observables des composantes en phase
et en quadrature du signal GNSS démodulé et démultiplexé. C’est donc ce premier étage du
récepteur GNSS qui conditionnera les modeles et les estimateurs de ce paramétre. On décrit
dans une premiére partie les différentes architectures radio-fréquence (RF), des récepteurs de
radio-navigation.

L’exactitude des mesures de RSB utilisées dans différentes applications est intimement liée
aux performances des estimateurs de rapport signal a bruit. Un récepteur GNSS ne fournit pas
d’observables de cette grandeur. Il a donc été développé dans la littérature des estimateurs du
rapport signal a bruit a partir des propriétés statistiques des observables fourni par les récepteurs.
Dans ce contexte ces estimateurs se distinguent par leur précision, leur domaine de validité et
leur robustesse aux parametres du signal. On décrira dans une deuxieme partie, les estimateurs
du RSB utilisés pour les signaux GNSS.

Le chapitre est donc organisé en deux parties. Nous présenterons dans une premiére partie
les différentes architectures radio-fréquence qui sont utilisées dans les récepteurs GNSS mo-
dernes. Nous décrirons dans une deuxieme partie les principaux estimateurs de rapport signal a
bruit, dont on comparera la précision et le domaine de validité.
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2.2 Architecture Radio-Fréquence d’un récepteur GNSS

2.2.1 Introduction

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

Antenne

ADC DSP

K

Filtre RF

FIGURE 2.1 — Architecture Radio Logicielle (SR).

La Radio Logicielle Restreinte (Software Defined Radio -SDR-) [PALO1] a été proposée
comme alternative a la Radio Logicielle "idéale". 1l s’agit d’une topologie dérivée, dont la
structure est présentée sur la Figure 2.2. Dans cette architecture, on définit :

— Le bloc "Analog Front-End" (AFE) est composé de fonctions RF, de nature analogique.
On vy retrouve les composants nécessaires pour descendre le signal en fréquence. Soit
des filtres RF, un amplificateur et des mélangeurs. Cette descente est réalisée avec un
ou plusieurs mélangeurs et des filtres de mise en forme du signal. L’objectif de ce bloc
est de descendre la fréquence du signal a bande passante limitée, en vue de faciliter son
échantillonnage.

— Le bloc "Digital Back End" (DBE), en bleu encadré par des tirets, Figure 2.2, regroupe les
composants qui réalisent les traitements numériques du signal. En fonction du degré de
flexibilité souhaité, de la vitesse de calcul, et des contraintes logicielles, ce bloc peut étre
réalisé a base d’ASIC [SMI197], de FPGA [UWEOQ7], de processeurs ou de processeurs
spécialisés DSP [WAN99].

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

Il existe plusieurs architectures de "Front End" que nous allons décrire.
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AFE ADC >‘ BDE

FIGURE 2.2 — Architecture pragmatique (SDR).

Antenne

R

2.2.2 Les architectures Radio-Fréquence
Architecture superhétérodyne

Populaire depuis presque un siécle (1918), les récepteurs hétérodynes sont encore largement
utilisés dans les applications RF. Dans cette architecture, le signal d’entrée RF est converti en
fréquence intermédiaire (IF), ou il est amplifié et filtré avant d’étre numérise. Dans certaines
configurations, le signal est converti deux fois en fréquences intermédiaires afin de faciliter le
traitement du spectre image. On représente Figure 2.3 I’architecture superhétérodyne.

La structure superhétérodyne génere des composantes d’inter-modulation lors des multiples
conversions fréquentielles. Ces composantes peuvent alors se retrouver dans la bande fréquen-
tielle d’intérét et générer des interférences. L’utilisation de filtres de mise en forme du signal
permet de minimiser cet effet. Par conséquent, ces multiples étapes de filtrage et d’amplification
font augmenter la complexité, le codt et la taille du récepteur.

Filtre Filtre Filtre
RF LNA RI mélangeur IF
¥ & -0 %
4 X7
ADC
oL

FIGURE 2.3 — Architecture superhétérodyne.
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Les filtres de mise en forme

On représente sur la Figure 2.4 le systéeme de descente en fréquence. Soit le signal GNSS en
entrée du mélangeur s(t) et I’oscillateur local p©L(t) :

s'(t) = D Av(t) n(t) CAy(t+1y)sin(2nfit +dy) +ny (t) (2.1)
veV
pPt(t) = cos(anOLt) (2.2)

Le signal s(t) est préalablement filtré par le filtre Image "RI" avant d’étre multiplié par le
signal de I’oscillateur local. Le signal en sortie du mélangeur est lui méme filtré par un filtre
"IF" de mise en forme.

Filtre Filtre
Rl mélangeur IF
n n
27 2

oL

FIGURE 2.4 — Filtres de mise en forme.

Si I’on considere le signal recu multiplié par la porteuse locale, alors on obtient I’expression
s'F (t) suivante :

s'F(t) = V;V%(t) n(t) CA, (t+1y)sin <2n(fv+ fOL)t+¢V)

+ ¥ %(t) n(t) CAy (t +1,)sin <2n(fv— fOL)t+¢V)
veV
+ In(t)sin <2n((2* fOL_f,)— fOL)t+¢) () (2.3)

Dans cette expression le premier terme & la fréquence f, 4 O est filtré par le filtre "FI" du
systéme superhétérodyne. Le deuxiéme terme est le signal descendu a la fréquence f, — fO, et
le dernier terme est le signal associé au spectre d’interférence, situé a la fréquence 2% O — f,.
In(t) est le signal d’interférence se trouvant a la fréquence 2 « fO — f,,. Le spectre d’interférence
appelé spectre image est préalablement filtré par le filtre image "RI". On représente sur la Figure
2.5, le principe de I’apparition d’un spectre d’interférence dans I’étape de descente en fréquence.

Architecture " Zero IF "

Afin d’éviter le probleme de filtre image, I’architecture " Zero IF " ne descend pas le signal
a des fréquences intermédiaires. Le signal est directement transposé en bande de base grace a
un seul mélangeur qui possede un oscillateur local dont la fréquence est centrée sur le spectre
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Jir =1 = J1
flM :fLo _le

avec

.]{IM fLo s

IF

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

du signal recu. Dans ce cas la fréquence intermédiaire est nulle, et le spectre image est le spectre
du signal lui méme, comme on peut le constater avec la Figure 2.5 : 2% fOL — f, = f,..

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

7" Filtre RF | //\Xj ADC>_
TP Ble-
//\Xj ADC>—

DSP

X

FIGURE 2.6 — Architecture homodyne

Cette architecture, plus simple, nécessite un nombre de composants relativement réduit,
favorisant alors I’intégration monolithique pour les applications multi-standards modernes. Ce-
pendant cette architecture est trés sensible au bruit en basse fréquence, le bruit en 1/f (Fliker
noise). En effet le signal RF recu étant de faible puissance, il est difficile de I’extraire du bruit
basse fréquence. Pour avoir un récepteur ayant une bonne sensibilité, il faut donc que le LNA a
la fréquence RF ait un fort gain. En pratique les amplificateurs a fort gain, faible bruit et large
bande sont difficiles a réaliser [RAZ97].

Architecture " Low IF ™

Il s’agit d’une architecture hybride entre I’architecture hétérodyne et I’architecture homo-
dyne. L’objectif de cette architecture est de s’affranchir du bruit basse fréquence en 1/f. Dans
ce type d’architecture, la transposition des fréquences RF se fait en fréquence IF, faible, de
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I’ordre de la largeur de bande du signal utile. Cependant pour palier le probléeme du spectre
image a réparer, des architectures spécifiques ont été proposées dans la littérature.
On représente sur la Figure 2.7 un exemple d’architecture.

Filtre IF

X- % —(v)rFoL 69—

q(t)

Filtre IF

FIGURE 2.7 — Architecture de Hartley " Low IF "

Soit s'(t) le signal GNSS et s'F(t) le signal en sortie de I’oscillateur local, définis respecti-
vement par les équations (2.1) et (2.2). Les signaux i(t) et q(t) de la Figure 2.7 ont alors pour
expression :

A (t)
2

iv(t) = z

veVv

— In(t)cos <2n(fv— fOL)t+¢) e (t) (2.4)

a) = 320

veV 2
+ In(t)sin (2n(fy— fO4)t+0) +my (1) 2.5)

n(t) CAy (t +1y) cos <2n( f, — fOLyt +¢v)

n(t) CAy (t+)sin (2m(f— fOL)t+, )

En effet, on a le signal s'F (t) (2.3) et sa composante en quadrature en sortie des deux mélan-
geurs. Le filtre "IF" permet de filtrer les composantes de fréquence (f, + fO) du signal et de
garder a sa sortie les composantes de fréquence ( f, — fOL). Le déphaseur de ©t/2 remet en phase
les deux composantes iy(t),qy(t) et leur somme permet d’éliminer le spectre image.

Architecture " Direct RF Sampling "

Afin de réduire la complexité des architectures " classiques " qui utilisent un mélangeur dans
le domaine analogique, le signal RF est directement échantillonné. On représente sur la Figure
2.8 I’architecture " Direct RF Sampling " qui s’appuie sur ce principe.
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Y Filtre RF Filtre RI
/\(/ | Filtre passe bande anti- | | pacimation N |
| //)\\; ADC>_ repliement eeimation

FIGURE 2.8 — Architecture " Direct RF Sampling "

X

Dans cette architecture la technique du sous échantillonnage est utilisée pour descendre en
fréquence le spectre du signal. En effet le spectre replié du signal sous-échantillonné se retrouve
dans ce cas en bande de base (Inversion de spectre). On représente sur la Figure 2.9 le principe
de cette technique d’inversion du spectre.

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

fBB=(K/2)*fe'fRF
/ \

o o, L
OO ®O

K Zones de Nyquist

FIGURE 2.9 — Descente en fréquence par sous échantillonnage.

Le signal ainsi obtenu en bande de base est filtré pour sélectionner le canal dans le signal,
et il est decimé pour diminuer le nombre d’échantillons a traiter [SHE96]. La démodulation du
signal, dont I’objectif est d’obtenir les deux voies en quadrature | et Q, est alors réalisée par le
traitement numérique du signal.

La décimation est une opération numérique qui a pour but de diminuer la fréquence d’échan-
tillonnage. La décimation d’ordre N divise la fréquence d’échantillonnage par N. Dans ce
contexte I’opération de décimation d’ordre N sélectionne N-1 points parmi N. Cependant la
diminution de la fréquence d’échantillonnage augmente les effets de repliement du spectre.
C’est pour cette raison que toute opération de décimation du signal doit étre précédée d’un fil-
trage (filtre anti-repliement) dont I’objectif est de minimiser I’effet du repliement.
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2.2.3 Architecture ""Radio Fréquence™ d’un récepteur GNSS
Architecture superhétérodyne d’un récepteur GNSS

On présente sur la Figure 2.10 I’architecture "Radio Fréquence™ classique d’un récepteur
GNSS. Il s’agit ici de I’architecture du systéme de numérisation des signaux GNSS du construc-
teur de récepteur "AccordSoftware".

CAG ® % > |
Y RF IM IF IF
NCO
¥ o {FH>o{FL 5>
/2
f =20 MH
oLt NMow e z
fo11=1440 MHz fo12=120 MHz % > Q
RF IF Bande de Base

FIGURE 2.10 — Architecture superhétérodyne d’un récepteur GPS

Dans cette architecture le signal est descendu deux fois en fréquences intermédiaires. Une
premiére fois & la fréquence f! = 11 — fOLL — 13542 MHz puis une seconde fois a la fré-
quence f2 = f; — fOL% = 15.42 MHz. Le signal est alors sous échantillonné & la fréquence de
20 MHz et se retrouve en bande de base autour de la fréquence centrale de 4.58 MHz.

Dans I’architecture de la Figure 2.10, on remarquera la présence d’un systeme de correc-
tion automatique de gain. L’ objectif de ce systeme d’amplification contrdlée est de maintenir la
dynamique du bruit en entrée du convertisseur analogique numérique, dans la plage de tension
d’entrée de celui-ci. En effet le signal GNSS étalé peut étre considéré comme un bruit large
bande dont la puissance est utilisée pour piloter la correction automatique de gain.

Dans un récepteur GNSS la quantification du signal est réalisée sur un faible nombre d’élé-
ments binaires. En effet I’information que contient le signal est principalement contenue dans
les changements de signe du signal. Soit 3 informations : le rythme du signal renseigne sur la
fréquence porteuse, les modifications de signe renseignent sur les sauts de & dans le signal, et
les transitions du signal binaire sont mélangées a la porteuse. Dans ce contexte la quantification
utilisée dans les récepteurs est souvent sur 1 ou 2 bits, et sur un nombre supérieur dans les ap-
plications spécifiques nécessitant une analyse fine du signal pour lutter contre le brouillage.

Analyse des calculs du bilan de liaison

L’objectif d’une telle analyse est de déterminer les spécifications individuelles des blocs
fonctionnels du récepteur. En effet le réle principal du récepteur est de détecter, et de délivrer
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le signal RF recu par I’antenne au convertisseur ADC, tout en maintenant une qualité de signal
"acceptable ". La sensibilité et la dynamique du récepteur sont les deux principaux paramétres
qui définissent la marge de puissance d’entrée percue par I’antenne. Alors que le taux d’erreur
binaire et le taux d’erreur de symboles sont les mesures qui définissent la qualité acceptable du
signal recu [LAS04] .

Pour I’analyse du bilan de liaison du récepteur GNSS, il est d’usage d’utiliser le rapport
CI/Np (carrier to noise Ratio) en dB Hz a I’entrée du récepteur. La prévision quantitative de la
liaison descendante du GPS C/A sur L1 est donnée par I’équation :

(S) =10log P\,.GV—ZOIog@JrlOIog& —10logk (2.6)
No / 4B Hz A Tv

P, : puissance émise par I’antenne satellite [dB W]

Gy : gain d’antenne satellite [dB i] *

R : distance antenne-satellite — antenne-récepteur [Q2]

A @ longueur d’onde (19.04 cm)

G : gain d’antenne du récepteur [dB i]

k :constante de Boltzmann 1,38 x 10~ [J/ K]

— Ty : Température du bruit (voir annexe A) du récepteur : Ty = Ta + To(NF — 1) [K]

To : Température de la terre [K]

NF : Noise Figure du récepteur [dB]

Ta : Température du bruit d’antenne, fonction : du diagramme de rayonnement d’an-
tenne, température du ciel Tgyy, température de la terre To et I’efficacité d’antenne n.
Ta="n(Tsky +Ror) + (1 —m)To [K]

Tsky - latempérature du ciel [K], dépend de I’hygrometrie (pluie, gréle, neige,...), densité
de feuillage de la canopée,...[MAR04]

Rpf : rapport Back-to-Front d’antenne [K]

Généralement, le récepteur GPS C/A sur L1 présente un C/Ng de I’ordre 35 a 50 dB Hz. Et
cela en fonction de I’angle d’élévation d’antenne satellite et du diagramme de rayonnement de
I’antenne de réception [BADO9].

2.2.4 Architecture ""Radio Fréquence' d’un récepteur GNSS-R

Un récepteur GNSS-R est un récepteur multi-voies. Une premiére voie est utilisée pour
traiter le signal direct qui constitue le signal de référence des applications GNSS-R. Le signal
direct en provenance du satellite est fourni dans ce cas par une antenne a polarisation circulaire
droite. Deux autres voies sont utilisées pour traiter le signal réfléchi par la surface a analyser.
Les signaux réfléchis sont fournis par deux antennes a polarisation circulaire droite et gauche.
Le signal en provenance de I’antenne a polarisation circulaire gauche est classiqguement utilisé

1. dB i, pour décibel isotrope. Antenne isotrope : antenne idéale, fictive qui rayonne uniformément dans toutes
les directions, dont le gain est égal a 1, soit 0 dB i. Les mesures sont effectuées avec un dipdle antenne de référence,
dont le gain théorique est de 2,14 dB. Le gain sera alors exprimé en décibels, noté dB d, en référence a un dipdle.
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pour les applications d’altimétrie, tandis que le signal en provenance de I’antenne a polarisation
circulaire droite est utilisée en complément de la mesure du taux d”humidité des sols.

On représente sur la Figure 2.11 I’architecture radio-fréquence d’un récepteur GNSS-R.
Cette architecture homodyne est utilisée dans les systemes d’acquisition des signaux GNSS du
laboratoire. Elle a été créée par I’entreprise SILICOM LABS située a Toulouse.

Dans I’architecture radio-fréquence de la Figure 2.11 on remarquera la présence d’un oscil-
lateur local de référence ayant une fréquence de 100 MHz. Cet oscillateur permet de cadencer le
convertisseur analogique numérique et de générer la porteuse locale a utiliser pour une unique
descente en fréquence. C’est une descente directe car la fréquence de I’oscillateur local est
choisi proche de la fréquence du signal recu. Le signal GNSS échantillonné ne contient alors
plus que le résidu de porteuse lié a I’effet Doppler. Dans cette architecture la présence d’un
unique oscillateur local de référence permet de construire un récepteur synchronisé sur les trois
voies.

Dans cette architecture homodyne, on remarquera la présence d’un contréle automatique
de gain nécessaire pour les signaux GNSS. Ce contrdle, qui est piloté par le composant FPGA
(Field Programmable Gate Array), est calculé a partir de plusieurs observations fournies par les
voies | et Q.

Cette architecture est re-configurable. En effet la bande L peut étre sélectionnée grace a la
fréquence de I’oscillateur local qui est programmable. De plus, la fréquence d’échantillonnage
peut étre modifiée. Dans ce cas la transformation est réalisée par filtrage anti-repliement puis
décimation du signal numérigue. Le nombre de bits de quantification est programmable de 8 a
1 bit. Enfin la correction automatique de gain peut étre globale et pilotée par la premiére voie
ou locale a chaque voie.

En pratique les signaux sont échantillonnés a la résolution maximale, soit 8 bits et a une
fréquence d’échantillonnage de 100 MHz. Le systéme posséde donc une bande passante de
50 MHz. Un composant de type FPGA réalise la liaison entre I’étage RF et le bus, puis la mé-
moire de stockage de I’ordinateur qui héberge la carte. C’est dans ce composant que la configu-
ration du signal est modifiée. En général, la résolution est choisie en fonction de I’application
GNSS étudiée, mais aussi en fonction de la durée d’acquisition nécessaire. Cette durée, qui
est contrainte par la taille du disque de sauvegarde des données, est fonction de la fréquence
d’échantillonnage et du nombre de bits de quantification.

2.3 Mesure de rapport signal a bruit

En télécommunications pour qualifier une liaison entre un émetteur et un récepteur, plu-
sieurs indicateurs ont été proposés. Parmi les indicateurs de qualité les plus connus, on peut
citer les rapports :

— Energie binaire sur la densité spectrale de puissance de bruit Eb/Ng [dB]

— Signal a bruit S/N ou SNR [dB]

— Porteuse sur interférences C/1 [dB]
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FIGURE 2.11 — Architecture homodyne d’un récepteur GNSSR.

Bande de Base

Vers le PC

Chaque indicateur est adapté a une caractéristique de la liaison de télécommunications : le type
de transmission utilisé, analogique ou numérique, et la nature de la modulation exploitée.

Concernant le rapport Eb/No, il vise a qualifier le taux d’erreur binaire d’une transmission
numérique. Il permet la comparaison des performances de la modulation et du code correcteur
d’erreur utilisé pour une transmission donnée [SKLO1].

Le SNR caractérise en général un signal analogique en bande de base, aprés démodulation
[HAY09]. Le rapport C/I, utilisé pour les modulations multi-porteuses telle que la modulation
OFDM, permet de caractériser I’effet des interférences sur la qualité du signal recu [WANO7].
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On trouve aussi dans la littérature le SMR (Signal to Multi path Ratio) comme indicateur pour
caractériser I’effet des interférences liées aux multi-trajets sur le positionnement.

Le rapport C/N est utilisé dans le cas de modulations numériques constituées de deux por-
teuses en quadrature de phase (composantes I et Q) [PRO08]. Dans les systémes de navigation
par satellites, le rapport C/Ng est utilisé. Il se réfere alors au rapport de la puissance de la por-
teuse sur la puissance du bruit par unité de bande passante. Le C/Ng permet I’inter-comparaison
entre différents récepteurs. En effet, ce rapport fournit une indication de la qualité du signal
percu par I’étage RF du récepteur, indépendamment des algorithmes d’acquisition et de pour-
suite de ce dernier [ANG10].

Généralement, les récepteurs GNSS affichent la puissance du signal recu sous forme de
barres verticales, soit en termes de rapport signal-sur-bruit (SNR), ou bien en termes de rapport
porteuse sur la densité du bruit (C/Ng). En pratique on considére que plus la puissance du signal
recu est forte, plus le positionnement sera précis [BADQ9].

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

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

Le rapport SNR : En général, le rapport signal-sur-bruit (SNR ou S/N) est une mesure rela-
tive, permettant la comparaison entre le niveau du signal utile et celui du bruit.

Le SNR désigne le rapport de la puissance du signal en bande de base, sur le bruit mesuré avant
modulation ou apres démodulation. Dans le cas des signaux GNSS le SNR est mesuré apres
démodulation [ANG10].

Le SNR est généralement exprimé en décibels :
SNR(dB) =S—N 2.7)
Ou:
S : la puissance du signal exprimée en [dB m] ou [dB W] ;
N : la puissance de bruit, dans la bande passante de travail, en [dB m] ou [dB W].

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

En relation avec le SNR, le C/Ng peut étre formulé comme suit :
Cc

SNR = Ei\l—\/i/; avec No = [W.s] = W /s~ = W /Hz].
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2.3. Mesure de rapport signal a bruit

Soit en décibels :
C/No(dB Hz) =C —Ng =C — (N —BW) = SNR+BW (2.8)

Ou :
C : la puissance de la porteuse en [dB m] ou [dB W];
N : la puissance de bruit en [dB m] ou [dB W] ;
No : la densité de puissance de bruit en [dB m/Hz] ou [dB W/Hz];

BW : la largeur de la bande de travail [dB Hz], qui est généralement la largeur de
bande équivalente de bruit du dernier étage du frontal RF du récepteur [ANG10].

En effet, la qualité du signal recu dans un récepteur GNSS est étroitement liée aux valeurs
indiquées de C/Ng. Pour un récepteur du GPS C/A sur L1, les valeurs typiques tolérables de
C/Ng varient entre 37 dB Hz et 45 dB Hz. Pour une bande passante de I’étage RF de 4 M Hz, la
bande passante BW est de 66 dB. Le SNR varie alors de -29 dB a -21 dB [ANG10].

En revanche, le récepteur ne peut traiter des signaux dont le C/Ng est inférieur a 30 dB Hz.
Les récepteurs utilisés pour la réflectométrie peuvent tolérer de faibles valeurs de C/Ng jusqu’a
15 dB Hz. Ces valeurs sont obtenues pour le signal réfléchi qui est traité par le récepteur grace
aux informations fournies par le signal direct.

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

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

En effet, le C/Np, contrairement au SNR, fournit une indication sur la puissance du si-
gnal recu indépendamment des algorithmes d’acquisition, de poursuite du signal et de la bande
passante de I’étage RF du récepteur. Pour un signal satellitaire et un étage RF d’un récepteur
donné, la valeur C/Ng varie suivant la configuration matérielle. Par exemple, I’utilisation d’un
long cable d’antenne aura une incidence sur le rapport C/Ng. Le C/Ng reste constant a travers
les différentes étapes de traitement du signal du récepteur, comme la pré-détection (pré-filtrage
+ amplification), I’acquisition et la poursuite. C’est pour cette raison que deux récepteurs dif-
férents, qui sont connectés a la méme antenne et qui poursuivent le méme satellite, délivrent la
méme valeur de C/Ng.

Le rapport SNR est plut6t utile lorsque I’on considére les blocs de traitement du signal en
bande de base d’un récepteur GNSS. Cependant pour en déduire le SNR, la bande passante
d’interét doit étre spécifiee. Typiquement, la largeur de bande équivalente du bruit Beq utilisée

[HOWO04] se définit par :
= [H(OIP
B :/ ——— _df 2.9
* o [[H(f)wmax||? 29)
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H(f) : la fonction de transfert du bloc fonctionnel,
H(f)max : la valeur maximale de H(f),

A titre d’exemple, la fonction de transfert du filtre d’intégration, " integrate-and-dump :
I&D " de la boucle DLL, peut étre modelisée par une fenétre rectangulaire dont la fonction de
transfert est : )
sin(nfT)

H(f) =sinc(nfT) = s

(2.10)
Ou T est la durée d’intégration.
Alors, la largeur de bande équivalente du bruit :

Beq = &, €t BW [dB] = 10l0g(2Beq) = —10l0g(T).

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

La bande passante de I’étage RF impose la valeur du SNR percue a I’entrée des différents
blocs de traitement en bande de base du récepteur. Soit sur I’exemple de la Figure 2.12 I’étage
RF de 4 [MHZz] de bande impose un SNR de -26 [dB], pour un C/Ng en entrée de 40 [dB Hz].

Pour une intégration de T [ms] dans un bloc de traitement, la bande equivalente est Beq = %
Le gain apporté par I’intégration est alors de 101og(2/Begq). Le gain est de 36 [dB] pour une in-
tégration de 1 [ms] dans un bloc de traitement. Soit pour une valeur négative du SNR de -26
[dB] en entrée, le SNR du signal dans I’étape d’acquisition est de 10 [dB]. On trouve de la
méme fagon un SNR de 10 [dB], 17 [dB], 23 [dB] pour respectivement les blocs de traitement
DLL, PLL et FLL.

La bande passante de I’extrémité frontale RF détermine le SNR a I’entrée des différentes
étapes de traitement en bande de base du récepteur. On remarque qu’avant I’intégration, le ni-
veau du signal est en dessous du bruit. Apreés intégration, le SNR augmente et la puissance du
signal dépasse la puissance du bruit. Le gain en terme de SNR est appelé gain de traitement.
L amélioration du SNR due a une intégration plus longue s’explique par la réduction de la lar-
geur de bande équivalente de bruit.

2.3.2 Définition de C/Ng dans le cas continu

Le schéma synoptique général d’acquisition temporelle d’un signal GNSS, peut se résumer
a la Figure 2.13. Soit v le satellite et V I’ensemble des satellites visibles. Le signal S, repré-
sente I’ensemble des signaux envoyes par les satellites, et vu par le récepteur. Ces derniers sont
constitués essentiellement d’ondes porteuses modulées BPSK, sur laquelle sont transporteés :
— Le message binaire de navigation n(t), contenant un ensemble de paramétres nécessaires
au récepteur pour calculer sa position, comme par exemple les positions des satellites,
éphémérides, almanachs, etc.
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C/NO = 40 dB Hz Acquisition | SNR =10 dB
> T=1ms >

1KHz
BW =30 dB

DLL SNR=10dB
— T«=1ms >

1KHz
BW =30 dB

FLL SNR =17 dB
—> T«=5ms >

200 Hz
BW =23 dB

PLL SNR =23 dB
—> T =20 ms >

50 Hz
BW =17 dB

Module SNR = -26 dB
’Entrée
> (Front End) >
4 M Hz
BW =66 dB

FIGURE 2.12 — Calcul du SNR dans les blocs de traitement en bande de base d’un récepteur
GNSS en fonction de leurs périodes d’intégration [ANG10]

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

Lors de sa transmission, le signal satellitaire, subit un décalage de la fréquence porteuse in-
titulée effet Doppler. Ce dernier est d principalement au mouvement relatif satellite-récepteur.
Le délai de propagation du signal de I’antenne, du satellite jusqu’a I’antenne du récepteur, in-
troduit un décalage temporel ty. Ainsi I’expression du signal recu par le récepteur GNSS sera
définie par :

zAV (1)CA(t +1y) sin(2r fy t +dy) +My(t) (2.11)
veV

= Y su(t)+n(t) (2.12)
veV

Ou les paramétres du signal sont définis au chapitre 1. A la sortie du mélangeur, le signal RF
s" est transposé en fréquence intermédiaire (IF), grace au convertisseur basse fréquence (Down
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@ L, (t) I
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sin( 27"t + ) CA (t+7,)
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S (1) > S, ) Oscillateur Générateur de
' - local code CfA
I ! CA (t+7,)

sin( 2sf, | t)

9p°
cos(27t t + ) Q (1) Q
y v v
—[ |-

FIGURE 2.13 — Traitement analogique d’acquisition temporelle d’un signal GNSS

converter). Ce dernier génére le signal s'F & partir de s" et I’oscillateur local de fréquence f-!
tel que :

s'F(t) =Y AJt)CA(t+1,)sin(2efy t+¢y) +ny(t) (2.13)
veV

=Y. s (O +n(t) (2.14)
veV

fD est la fréquence Doppler du satellite v, sachant que I’on néglige le bais de I’oscillateur
local, fOT7¢ tel que f, = fL1 4 fD 4 foffset ~ fL1 4 §D

Lors de I"acquisition du signal propre au satellite v, le récepteur GPS estime la fréquence
Doppler, fP, le retard de code, 1y, et le décalage de la phase porteuse &)\,. Afin de suivre I’évo-
lution des dits paramétres, le récepteur démodule s'F (t) par le produit de ce dernier avec deux
porteuses en quadrature de phase. Les deux signaux démodulés sont alors démultiplexés par le
produit du code local CA(t + Ty) pour obtenir les composantes :
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=
—
—
~—
+

_|_

qv(t)

+

_|_

n(t).Av.CAy(t +Ty).CA(t +2y).sin(2n fP t 4+ ¢y).sin(2n fP t + ¢y)

()

2 N(OACA(t+7) CAt+1). [cos(2n(10 — ) t+ (0~ )
cos(2n( £+ f) t+ (v +0v))] + 1y () (2.15)
n(t).Ay.CA,(t +1,).CA(t + ). sin(2nf2 t -+ o). cos(2n f2 t + dy)

Q
ny (t)
%.n(t)AV.CA\,(t+tv).CA\,(t+%\,). [sin(2n(f — £2) t+ 0y —v))

sin(2n( £ + 1) t+ (ov +6v)) ] + (1) (2.16)

Pour une durée d’intégration Ty, égale a la période du code PRN, Ty, le message de navi-
gation, n(t), est constant : soit n(t) = 1. On obtient :

=

Qv:

Oou:

A -
7“. : CAy(t+1y).CA/(t+7y).
int
{cos(2nA TP t+ Ady) +cos(2m(£2 + fP) t+ (o +by)) Fdt +nl (1)

%. cos(Ady).R(ATy).sinc(mA D Tine) +1) (1) (2.17)

A
7‘ Tint
{sin(2nA P t+ Ady) +sin(2r(£2 + fP) t + (¢ + dy)) dt +nE(t)

%.sin(Aq)V).R(Ar\,).sinc(nAva Tint) +13(t) (2.18)

CAV(t+1) CA(t+ ).

— R(.) est la fonction d’auto-corrélation du code PRN.

locale.

(Aty = 1y —Ty) est le décalage entre le code regu du satellite v et celui généré localement.
Ady est la différence de phase entre la phase de la porteuse recue et celle de la porteuse
AfD est le décalage fréquentiel entre le Doppler de la porteuse recue et celui de la por-
teuse locale.

Tint est la durée d’intégration cohérente, Ti; = Tp=1ms pour le code C/A

. et n\(}) sont des bruits additifs blancs gaussiens centrés ; ils représentent respectivement

les bruits des composantes de corrélation en phase et en quadrature de phase.

L’intégration sur Ty agit comme un filtre passe-bas qui filtre les composantes de fréquences
doubles des expressions 2.17 et 2.18. L’amplitude A, n’est observée de fagon adéquate avec les
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mesures (ly,Qy) que sous condition d’un parfait alignement entre le signal recu et la réplique
locale (A¢, = AfP = At, = 0). Dans ce cas la composante en phase I, est maximale et la com-
posante Qy est minimale.

Afin de trouver I’expression du SNR en fonction des composantes de corrélations (I, Q) ,
on definit No, la densité spectrale de puissance du bruit .

Soit la transformée de Fourier du signal analogique recu, S, sur I’intervalle temporel

(k—1) Tint <t <KTjnt, aveck € N:

KTint .
S"(f) = TF(s") = / S'(t) e~ 127ty (2.19)
(k_]-)Tint
On suppose que la densité spectrale du signal |S"(f)|?/Tint est constante, pour chaque intervalle
k observé, tant que la durée d’intégration Tjq; est relativement longue. On peut alors exprimer le
produit CsGs( f) & partir de la densité spectrale de puissance du signal GNSS sans bruit :
_[sT(H)P

CGs(f) = 4 (2.20)

OU Gs( f) est la densité spectrale normalisée sur une bande passante infinie, i.e [ Gs(f)df=1
et Cs est communément appelée la puissance de la porteuse du signal.

On a alors I’expression du signal recgu, sy(t) propre au satellite v, qui est donnée par :

st) = /Tint.CCA(t+1,)sin(2rfP t+0,) +my (2.21)

Aprés multiplication par le code et la porteuse locale, supposés alignés avec le signal recu,
on a I’expression suivante pour la composante iy(t) :

iv(t) = /Tint.Cs. [1+cos(2m(2f) t +20,)] +1)
Aprés intégration de la composante iy(t) on obtient :

Tint Tint
b= VTG [ L cos(an(21?) tr2e)]dt [ nlot
= Tint.\/m—f--rint-n\l/

On peut donc exprimer la valeur de C/Ng a partir de la composante I, comme suit :

1EW? 1 (TovTnG)®

Toe V(L) T TAV(M)

int
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2.3. Mesure de rapport signal a bruit

Ou E(.) etV (.) sont respectivement les opérateurs espérance et variance.

On montre dans ce développement qu’il n’existe pas de lien direct entre la valeur de C/Ng et
la puissance du bruit, du signal GNSS. C’est la statistique de I, qui permet d’observer la valeur
de C/Ng. Dans ce contexte, des estimateurs statistiques ont été développés dans la littérature

—

pour estimer cette grandeur <N%) Nous décrivons dans la suite les estimateurs proposes et
nous les comparons.

2.3.3 Estimateurs de C/Ng

L’estimateur de C/Ng le plus utilisé est I’estimateur direct, donné par le rapport de la puis-
sance bande étroite sur la puissance large bande (Narrow band Wide band Power Ratio NWPR)
[MUT10], [SHAOQ7]. D autres estimateurs développés au domaine des communications nume-
riques ont été adaptés au domaine du GPS. Parmi ces estimateurs, on peut citer [FAL10] :

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

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

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

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

On modélise la sortie du corrélateur "prompt™ de la boucle (DLL) comme une séquence
échantillonnée de symboles BPSK, noyée dans un bruit blanc gaussien additif [MUT10] :

e = VP4 Dy + vP" 1 (2.22)
ou:

Dy = ay.el%, avec ay = +1, qui sont les échantillons du message de navigation ;
dex = oy — J)\Lk est I’erreur de phase résiduelle introduite par la boucle DLL,

P9 et P" sont respectivement les puissances associées aux données et au bruit,
Nk = nEe + jnf(m sont les échantillons complexes du bruit normalisé.

Ainsi le rapport C/Ng est lié & la corrélation ry par le rapport A.=P9/P" tel que :

C

N—O — }Lc.Bequ (223)
ou, Bequ, représente la bande passante équivalente du bruit du systeme et I’on obtient

Bequ = 1/(2* Tint), avec Tint la durée d’intégration.

On définit un estimateur de la puissance totale du signal par :

« 1
Pt =5 > Ind? (2.24)
k=1

La puissance P! est & la base de I’expression de la plupart des estimateurs de C/Nq.
Cependant cet estimateur est biaise.
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En effet :

P"tot i %(HQE)Z_'_E i(rlm)Z (2 25)
TN &k N k '

1 N
== g (2.26)

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

pio_ L3 (Repz_pa_ 22
k=1

Ici, la puissance du signal est biaisée car la variable aléatoire (r Ee) n’est pas centrée. Nous

décrivons dans la suite ces estimateurs.

Estimateur RSCN
L’idée principale de cet estimateur est de supposer que la distribution du bruit est identique
sur la voie en phase Iy et sur la voie en quadrature de phase Q. L’estimateur RSCN utilise la
composante imaginaire de la corrélation (la voie Qy, les données r|'(m) pour estimer la puissance
du bruit. L’expression de cet estimateur est donnée par :

|5tot/2 _ F‘;n

pn
Dans cette expression I5t°‘/2 — P" est un estimateur non biaisé de la puissance du signal.
En effet, si I’on considére un bruit nk centré gaussien blanc, de variance unitaire, alors :

= /2 RSB Tyt = VPI (2.29)

ou /2 RSB Tyt est la racine de la puissance du signal RSB dans la bande Beq. Finalement, la
puissance estimée en dB Hz est donnée par :

(2.28)

C:

C/No = 1010gy (e ) — 10109y (Tint) (2:30)

L’estimateur RSCN est simple, mais trés sensible au bruit. En effet, dés que I’erreur résiduelle
de la boucle de poursuite de phase oey est différente de zéro, la puissance du signal se retrouve
distribuée sur les deux voies I, et Qy, ce qui induit une diminution du C/N¢ estime [FAL10].

Estimation SNV

Il s’agit d’une méthode pour les modulations BPSK, dérivée de I’estimation ML (Maximum-
Likelihood) pour les modulation QPSK [PAUOQO]. Introduite en 1966 par Gilchriest [GIL66],
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2.3. Mesure de rapport signal a bruit

elle est également connue comme la méthode de synthese des variances (Variance Summing
Method VSM) [PSI03] [SHAOQ7]. La puissance du signal est obtenue par I’estimateur suivant :

2
R 1 N
50 _ (N > r5e> (231)

On a alors I'estimateur :

. pd pd
¢~ Pn ~ Pptot _pd
C’est également une méthode sensible au bruit qui dépend fortement de I’erreur résiduelle sur
la phase estimée par la PLL. Cet estimateur est faiblement biaise. En effet, un biais apparait
pour les trés faibles puissances ; il est lié & I’estimateur quadratique de P9,

(2.32)

Estimation MM
L’estimateur MM est exprimé en fonction des moments du deuxieme et quatriéme ordre [PIN08].
Cette méthode a été mentionnée par Benoit et Soong en 1967 [BENG67]. Puis, elle sera détaillée
par Matzner [MAT93] et [VALOQ7].

On définit les estimateurs ordinaires des moments d’ordre -p- du signal par :
. 1 X
Mp == > Ire[k][P (2.33)
Kia

En utilisant la propriété E{|n|°™} = m!(P")™, on montre que les moments d’ordre pair
Mom, avec 0 < m < n, peuvent étre exprimés en fonction de P4 et P" selon la formule :

n N2 m
Man = 3 o () 234

m=0

D’ou les expressions de My = P9 +P", et My = (PO')2 +4pdpn +2(P“)2.

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

A

BY— \ /o2 NI, (2.35)

On a alors I’estimateur :
R pd pd
P M, —Pd
La encore, I’estimateur de la puissance du bruit est quadratique et I’on observe un biais pour
I’estimation des faibles puissances.
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Estimation NWPR
La méthode d’estimation de la puissance bande large et bande étroite NWPR, a été décrite par
[DIE96] et [SAY03]. Ses performances ont été évaluées dans différents articles tel que [GROO05]
[SHAOQ7]. La méthode consiste en I’évaluation de la puissance sur deux largeurs différentes de
bande de bruit :

— Une bande large W BP (wideband power) de largeur 1/ Ty

— Une bande étroite NBPy (narrowband power) de largeur 1/(M.Tint) :

M N
WBP, = 2 k=01 (——1 2.37
FJk mz:‘,l‘rkM—l—m‘ s Ly (M ) ( )

M 2 M 2
R
NBP, = (2 rk,\,f+m> + (2 rl'(,{‘,,‘+m> (2.38)
m=1 m=1
Oou:

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

Soit la mesure définie par :

NP = (2.39)

L’espérance, unp, de NP, donne une estimation de la puissance du bruit.
L’estimateur de pnp est défini par :

M N/M-1
e = - 2 NR (2:40)
k=0
Et on a alors I’estimateur : 0 1
. NP —
— _ 2.41
Ae M —[inp (241)

Cet estimateur est proche de I’estimateur SNV.

Eneffetona:
M2pd M 2
v = iy + car > rg.m | tendsvers0 (2.42)
m=1
Ce qui donne :
R FSd _ F‘)tot/M ) FSd
Ac = it —pa QUi estproche de o (2.43)
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2.3. Mesure de rapport signal a bruit

Cependant cet estimateur est moins biaisé que I’estimateur SNV pour les faibles valeurs de RSB.

Estimation BL
L’article [BEAOQ] présente quatre algorithmes d’estimation du SNR pour les modulations nu-
mériques QPSK. L’adaptation de I’algorithme pour la modulation BPSK, ainsi que I’analyse de
ses performances, ont été discutées par [FAL11]. Dans I’approche proposée, seules les observa-
tions de | sont utilisées pour estimer le rapport signal a bruit. Dans ce contexte, I’estimateur de
la puissance du signal est donné par :

pd = % <<r56)2+ <r|'f_el)2) (2.44)

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

A 2
A= (re" -1 (2:45)
Finalement, on a I’estimateur :
a0 —1
A 13 P
— | = K 2.46
Ac [Ngﬁ?] (2.46)

2.3.4 Comparaison des estimateurs C/Ng

Pour évaluer les différents estimateurs, on considére un bruit ny de variance 1 et une puis-
sance du signal Pd — 2RSB Ty Dans cette expérimentation, on estime la valeur de RSB en
dB Hz avec les différents estimateurs. ek I’erreur de phase résiduelle est un bruit blanc gaus-
sien centré d’écart type o¢e. La durée d’intégration est Tiny = 1ms, et la durée d’observation est
de 1s.

On présente Figure 2.14 la puissance estimée lorsque le bruit de phase est nul. Cette expéri-
mentation permet d’évaluer les estimateurs en fonction du niveau de bruit.

En effet on peut alors observer les biais d’estimation pour les faibles puissances de signaux.
Comme on pouvait s’en douter, I’estimateur RSCN non biaisé fournit la meilleure estimation
dans ce cas. On remarque que I’estimateur NWPR fournit aussi une bonne estimation aux faibles
puissances. Les autres estimateurs qui utilisent une fonction quadratique pour estimer la puis-
sance du signal sont moins précis pour les faibles puissances, car le bruit sur les observations
qui est au carré apporte un biais.

On présente Figure 2.15, la puissance estimée lorsque le bruit de phase posséde un écart
type de 2.5 °. Cette expérimentation permet d’évaluer I’erreur d’estimation liée a la phase rési-
duelle.

En effet lorsque I’erreur de phase est non nulle, la puissance du signal n’est plus présente
uniquement sur la voie I, mais elle se trouve répartie sur les deux voies I, et Q,. On constate
alors Figure 2.15 que les estimateurs RSCN, NWPR, SN, fournissent une estimation erronée
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Chapitre 2. Mesure du rapport signal a bruit en sortie de I’étage radio-fréquence d’un récepteur GNSS
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FIGURE 2.14 — Valeurs de C/No obtenues avec les différents estimateurs (6ge = 0 °)

pour les fortes puissances. Ce résultat était attendu car ces méthodes estiment la puissance du
signal ou du bruit a partir des voies I, ou Qy. Elles supposent dans ce cas que ces puissances ne
sont observées que sur une des deux voies, ce qui n’est pas le cas lorsque I’erreur de phase est
non nulle. L’estimateur MM quant a lui utilise les moments ordinaires d’ordre deux et quatre
pour estimer la puissance du signal, moments qui sont calculés avec les puissances estimées sur
les voies I, et Q. Dans ce cas la puissance peut étre répartie sur les deux voies, et la méthode
est tres peu sensible au bruit de phase. Pour I’estimateur BL, la puissance du signal et celle du
bruit sont estimées sur la voie I,. La encore, aucune hypothése n’est faite sur la répartition des
puissances sur les deux voies. On remarque cependant que méme si I’estimateur est plus précis
que les estimateurs RSCN, NWPR, SN, il est moins précis que I’estimateur MM. Cela est d0 a
I’erreur d’estimation sur la puissance du signal sur la voie Iy, lorsque I’erreur de phase est non
nulle. On observe donc Figure 2.15, pour les estimateurs MM et BL, une estimation précise du
rapport signal a bruit pour les fortes puissances de signal.

Finalement le troisieme critére utilisé pour différencier ces estimateurs est leur complexité.
En effet, les récepteurs GNSS sont temps réel et doivent pouvoir fournir une mesure de C/Ng a la
cadence des mesures de positions. Le colt calcul de chaque estimateur est donné dans [FAL10].
Il ressort de cette étude que la méthode MM est la plus colteuse, puis vient la méthode BL, puis
les méthodes NWPR, RSCN et SNV.
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FIGURE 2.15 — Valeurs de C/Ng obtenues avec les différents estimateurs (Gge = 2.5 ©)

2.4 Conclusion

En géo-localisation GNSS, les rapports C/Np et SNR constituent les principales métriques
de la qualité du signal recu. En effet, le premier rapport C/Ng reflete I’ampleur de la puis-
sance relative au bruit a I’entrée de I’étage radio-fréquence. Cette mesure est indépendante de
la technologie du récepteur. Le second rapport SNR, permet d’évaluer le gain de traitement des
différents blocs fonctionnels du récepteur. La relation entre les estimations de SNR et le C/Ny,
peut s’exprimer sous la forme de la largeur de bande de bruit équivalente. Bref, les dits rapports
sont & la fois distincts et complémentaires.

Un récepteur GPS ne fournit pas d’observations directes des rapports C/Ng et SNR. En effet,

il ne fournit pas d’observables de la puissance du bruit et du signal. Ces deux grandeurs sont
dérivées des parametres statistiques des signaux sur les voies I, et Q, du code "prompt".
Nous allons montrer dans le chapitre 3 que la voie I, du code "prompt" est, sous certaines
hypotheses, une observable du rapport signal a bruit du signal GNSS a I’entrée de I’étage RF.
Ce lien sera établi a partir de la modélisation des modifications du signal recu par les différents
traitements de I’étage RF.

Dans ce contexte I’étude réalisée dans cette these au " chapitre 3 ", consiste a developpeer
un " modele direct ", liant I’amplitude de la corrélation I, a I’amplitude du signal GNSS d’un
satellite donné. Le " chapitre 4 " a pour objet I’inversion du " modéle direct " avec des filtres
non linéaires qui estiment I’amplitude propre A, de chaque satellite visible v, a partir des obser-
vations |y du code "prompt".
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Chapitre 3

Modélisation de la fonction de corrélation
du signal GPS

3.1 Introduction

Nous avons montré au chapitre 2 que le rapport signal a bruit du signal regu C/NO n’est
pas directement observeé a partir du signal GNSS. Ce rapport est obtenu a partir de la statistique
du maximum de la corrélation observée a I’aide des valeurs I, et Q, de la voie “prompt” de la
boucle DLL. La puissance du bruit est donnée par le moment d’ordre 2 de la voie en quadrature
Qu et la puissance du signal est obtenue a partir du moment d’ordre 1 de la voie I,.

Dans ce chapitre nous proposons de définir une observable de C/NO obtenue & partir du
signal GPS quantifié sur 1 bit. Dans ce contexte, nous allons définir un modele direct qui relie
les parametres du signal GNSS et le rapport signal a bruit aux observations bruitées I et Qy.

C’est dans le chapitre 4 que sera proposé un estimateur de C /NO obtenu par inversion de ce
modele direct.

Le chapitre 3 est organisé en trois parties. Dans la premiére partie, le modele statistique d’un
récepteur GNSS 1 bit est proposé. Dans la seconde partie, on définit la relation entre Iy et les

parameétres du signal GNSS. Enfin la derniére partie est consacrée a des simulations qui valident
le modele propose.

3.2 Modélisation du probleme

3.2.1 Architecture du récepteur numérique

On représente sur la Figure 3.1 I’architecture d’un récepteur qui numérise le signal sur 1 bit.
Dans cette représentation on ne considere que le code “prompt”.

Le signal percu par I’antenne est descendu en fréquence intermédiaire f'F, avant d’étre

63



Chapitre 3. Modélisation de la fonction de corrélation du signal GPS

O na S ® 5 Iyx
sin(2mfy1t) Qo
? Z Qv,k
C C
N N
\ A A /
| |

FIGURE 3.1 — Schéma synoptique du récepteur 1 bit

numérisé. On a alors I’expression suivante du signal :

s'T(t) = Y Ay()CA(t+ 1) sin(2rfyT t+¢y) +1y(t) (3.1)
veV

=Y siF (1) (3.2)
veV

ol my(t) est un bruit blanc gaussien de variance 1 et f/F = fP 4 f'F. Dans ce cas le rapport
signal a bruit est donné par la valeur de I’amplitude du signal Ay(t) pour le satellite v. Le
récepteur construit deux répliques du signal regu pour générer les valeurs en phase et quadrature
ivi et gy du signal demodulé et démultiplexé. Dans le cas du code “prompt”, les expressions
des signaux générés sont données par :

cl(t) =CA(t+1y)sin(2n f)F t +¢y) (3.3)
cQ(t) = CA(t+1y)cos(2nf)F t+¢y) (3.4)

Ces signaux sont numérisés sur 1 bit, avant d’étre utilisés pour démoduler et démultiplexer le
signal. On suppose ici que le code local est parfaitement aligné en délai de code, en fréquence
et en phase.

3.2.2 Modélisation déterministe du probleme

On représente sur la Figure 3.2, le principe de la numérisation des signaux, qui consiste
d’abord a les échantillonner, puis a attribuer la valeur 1 aux valeurs du signal supérieures a zéro,
et -1 aux autres valeurs. Dans ce contexte les signaux échantillonnés s!F, Ci',w ciQV prennent les
valeurs {—1,1}, et il en est de méme pour les signaux démultiplexés et démodulés, ivi, et Qu;.

On représente sur la Figure 3.3, un exemple de signal modulé et multiplexé, échantillonné sur

64



3.2. Modélisation du probléme

(D) ST, F si”

1

|
fe

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

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

{~1,1}.

signal regu : S'F(t)

0.1 T T T e o T T T T T
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FIGURE 3.3 — Représentation des signaux numérisés sur 1 bit de la Figure 3.2
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Chapitre 3. Modélisation de la fonction de corrélation du signal GPS

L’expression des signaux est alors définie par :

sit = | Y AyCA(i + 1) sin(2r T i+ ¢y) (3.5)
veV >0

oy = [CAV(i+t)sin(rfyF i)+ o], (3.6)

oy = |CA(i+1v) cos(2r i)™ i) +0v ], (3.7)

ou [...]|.q représente le test > 0, qui a pour résultat 1 si le test est vrai, et —1 dans le cas
contraire.
On a alors pour le satellite v :

ivi=clisit (3.8)
avi = st (3.9)

Dans I"architecture de la Figure 3.1, les valeurs Iy et Qy sont calculées aux instants k a la
fréquence 1/T,. Apres intégration sur Ty, leurs valeurs sont données par :

vk = feTp (3.10)
Quk =0 (3.11)

On suppose ici que les codes CA, (. .. ) sont perpendiculaires entre eux (3, CAy (i+1y).CAy, (i+
Ty,) = 0), et que les composantes hautes fréquences sont filtrées par la sommation sur Tb (filtre
de bande équivalente B.q = 1/(2Tp)).

3.2.3 Modélisation statistique du probleme

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

sit = | Y ACA(i + 1) sin(2rn T i+ y) + My, (3.12)
veV ~0
ou My est supposé étre un bruit blanc gaussien centré de variance 1. Dans ce contexte
les signaux iy, Qi sont des variables aléatoires qui prennent la valeur 1 avec les probabilités
P(ivi=1), P(qui=1) et —1 avec les probabilités P(iyj = —1) = 1—P(iyj = 1), P(qui= —1) =
1—P(qvi =1). La connaissance de cette statistique nous permet de définir les moments d’ordre
1 de la variable aléatoires Iy et le moment d’ordre 2 de Q,x. Ces moments nous donnent la
puissance du signal et la puissance du bruit.
Ona:

E(ivi)= Y, xP(ivi=x)=2xP(iyi=1)—1 (3.13)
xe{-1,1}

Le théoreme central limite nous permet alors de définir :

vk = E(lyk) = E (i) * T * fe (3.14)
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3.2. Modélisation du probléme

Le moment d’ordre 2 de la composante en quadrature est donné par :

E(@)= Y XPa=x)= Y (x—E(ii))? P(ivi=x) (3.15)

xe{-1,1} xe{-1,1}

Le théoreme central limite nous permet alors de définir :

E(Q\Z/,O =E(ag;) * To= fe (3.16)

Nous allons montrer dans le paragraphe suivant I’influence des parameétres du signal GNSS
sur la statistique de la variable aléatoire iyj. Nous definirons ensuite la relation directe qu’il
existe entre la probabilité P(iy; = 1) et les parametres du signal GNSS regu.

3.2.4 Influence des parametres du signal GPS sur le SNR
Introduction

On représente sur la Figure 3.4, les différents signaux d’un récepteur numérique 1 bit, utili-
ses pour générer les valeurs |y de la voie en phase. Sur cette Figure, on represente I”évolution
de iy en fonction du temps. Les échantillons en vert représentent les eéchantillons identiques
entre s\',FI et c\',7i tandis que les échantillons en rouge representent les échantillons différents. On
reporte sur la Figure 3.4 la valeur de I,y obtenue en sommant les valeurs de iy sur une période
Tp de code CDMA. La frequence d’échantillonnage étant de 20 MHz, la valeur maximale de Iy
est de 20 000. Elle est atteinte lorsqu’il n’y pas d’échantillons en rouge, donc pas de bruit. En
effet le nombre d’échantillons en rouge diminue d’autant la valeur de Iy.

On remarque que la présence d’échantillons différents entre s et c! . est due au bruit. En

effet, le bruit peut changer le signe des faibles valeurs s!F(t), et donc la valeur de s!F. Ces
faibles valeurs sont obtenues pour une faible amplitude A, du signal recu, et au début et en fin
de la période de la porteuse du signal. On peut donc conclure que I’amplitude et la fréquence
du signal influencent la valeur de Iy . Nous allons évaluer cette influence dans la suite de notre
étude.

Influence de I’amplitude

On représente sur la Figure 3.5, I’évolution de iy pour deux valeurs d’amplitude differente.
On considere ici un bruit de variance 1, comme il est défini dans le modéle. On remarque que
plus I’'amplitude du signal est faible, plus le nombre d’échantillons différents entre s\',F, et (:\',7i est
grand (plus le nombre d’échantillons en rouge est important). On constate une diminution de
lyx avec I’amplitude du signal. Dans I’exemple de la Figure 3.5 les valeurs de I, x sont respecti-
vement 19 144 et 18 330 pour Ay =10 et A, = 5.

On reporte dans le tableau 3.1 la valeur moyenne de I_\,7k calculée sur 1 000 réalisations de
bruit en fonction de I’amplitude du signal. En effet en pratique les valeurs Iy observées sont
bruitées, c’est donc la valeur moyenne Iy qui sera utilisee pour estimer I’amplitude du signal
recu. On reporte aussi dans ce tableau le rapport signal & bruit C/NO en dB Hz calculé avec
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FIGURE 3.4 — Les différents signaux dans un récepteur numérique 1 bit (fP = 900Hz, f'F =0,
A, =5V)

I’estimateur classique, défini par I’expression 2.22 et dont la valeur en dB Hz est donnée par
I’expression :

ToN\2
|
C/NO = 10log L“)f —10log(Tp) (3.17)
le,k

ou T est la durée d’integration de iy; et log le logarithme en base 10.

AV] 002005} 01 | 02 | 03 | 04 | 05
vk 212 | 529 | 1069 | 2142 | 3017 | 4224 | 5221
C/NO [dBHz] | 30 | 38 44 50 53 56 58

TABLE 3.1 — Valeur de I_\,’k en fonction de I’amplitude A, du signal

On constate a I’aide des mesures fournies dans le tableau 3.1, que la valeur de I est fonc-
tion de I’amplitude Ay, comme le rapport signal a bruit C /NO.
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FIGURE 3.5 - Influence de I’amplitude sur la valeur de l,x (f° = 900Hz, f'F =0)

Influence de la fréquence

On représente sur la Figure 3.6, I’évolution de iy pour deux valeurs différentes de fréquence
Doppler. On considére ici le cas fig = 0. Sur la Figure 3.6 les deux dernieres lignes sont obte-
nues avec la méme fréquence Doppler, mais avec un déphasage différent de la porteuse. Dans
I’exemple de la Figure 3.6, les valeurs de I,k sont respectivement 19 078, 14 746 et 20 000 pour
fP =900 Hz, f? =50 Hz,¢, =0 rd et fP =50 Hz, ¢, = 0.78 rd. On considére ici un bruit de
variance 1 comme il est défini dans le modéle. On remarque que plus la fréquence du signal est
faible, plus le nombre des échantillons différents entre s\ et c|; est sensible & la valeur du dé-
phasage de la porteuse. On conclue que |y varie avec la fréquence, la phase du signal et le bruit.

On reporte dans le tableau 3.2, la valeur moyenne de Iy et I’écart type de Iy calculés sur
1 000 realisations de bruit et une seconde d’observation. Pour chaque instant, k I est estimé a
partir de 1000 realisations et pour une seconde de signal on calcule sa valeur moyenne E (ly).
Ces valeurs sont données en fonction de la fréquence Doppler du signal. On reporte aussi dans
ce tableau, le rapport signal & bruit C/NO en dB Hz, calculé sur une seconde a partir de la valeur
moyenne et de la variance des observations Iy .

On constate a partir des mesures fournies dans le tableau 3.2, que le rapport signal a bruit est
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FIGURE 3.6 — Influence de la fréquence sur la valeur de I, (Ay = 10V)

fP[Hz] 9 49 | 120 | 288 | 746 | 2229 | 5286 | 9220

E(lvk) 3029 | 3022 | 3017 | 3018 | 3017 | 3017 | 3017 | 3017
i, 1445 | 1420 | 1295 | 757 | 300 | 100 | 41 24
C/INO [dBHz] | 33 33 34 39 46 52 53 53

TABLE 3.2 — Valeur moyenne de I_V7k en fonction de la fréquence Doppler f2 du signal (A, =

0.3V, f'F =)

fonction de la fréquence Doppler fP. On constate aussi que la valeur moyenne de I_Vyk calculée
sur une seconde ne varie pas avec le Doppler. Cette derniere mesure peut donc étre utilisée pour

estimer I’amplitude du signal regu.

En pratique, on observe une valeur I chaque milliseconde. Cette valeur est bruitée par
le bruit et les variations de I avec le déphasage du signal. L’écart type des variations de Iy
est donné dans le tableau 3.2 par Gj,,- On constate a partir des valeurs de oj  que, pour les
faibles Doppler, les variations de Iy, sont principalement dues aux changements de phase &
chaque milliseconde. En effet le C/NO augmente lorsque la valeur de oy, diminue. Pour les
forts Doppler, les variations de Iy, sont principalement dues au bruit. En effet pour les forts
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Doppler la valeur de O,y devient faible mais le C/NO ne croit plus. En pratique, pour minimiser
I’influence de la frequence sur les variations de Iy, on travaille avec une fréquence intermédiaire
f!F importante de I’ordre de plusieurs MHz.

Finalement, on peut conclure que la mesure de I’amplitude du signal recu a partir de C/NO
depend de la fréquence. Nous proposons donc d’utiliser la valeur moyenne de Iy car celle-ci ne
depend pas de la frequence. Malheureusement, la valeur I, x ne peut pas étre estimée en pratique
car elle est observée par une mesure bruitée I, dont la valeur moyenne change a chaque instant
K.

Nous proposons dans le paragraphe suivant un modele statistique qui permet de relier la
frequence et I’amplitude du signal a la valeur moyenne de ly. L’inversion de ce modele nous
fournira une estimée de I’amplitude du signal recu, indépendante de la fréquence. Dans ce
contexte, nous utiliserons au chapitre 3, ce modéle statistique pour définir I’équation de mesure
qui relie I’amplitude a estimer aux variations de I, observées avec I . C’est le filtre construit
a partir de ces équations qui sera I’estimateur de I’amplitude du signal.

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

3.3.1 Modele a un satellite

Comme nous I’avons montré au paragraphe précédent, on peut calculer la valeur moyenne
de lyk a partir de la probabilité P(iyj = 1). On considere ici un satellite v et on suppose que
sit =sy;;. Dans ce cas il faut définir la probabilité d’avoir s,; = c|;. Les deux signaux prenant
leurs valeurs dans I’ensemble {—1,1}, la probabilité P(ivi = 1) est définie par :

P(iyk=1) =P (c}i =1)P(s\f =1/cy; =1) +P (clj = —1) P (s\; = —1/c}; = —1) (3.18)

Dans I’expression 3.18, le bruit est contenu dans le signal numérisé s\','f dont I’expression est
donnée par :

Sui = | Avi CA(i+ 1) sin(2mfy™ i+ ¢v) +1wi] g (3.19)

On définit un modele échantillonné du signal recu §\')f'i° par I’expression suivante :
Mo A - : IF ;
S = Avi CAV(i+1y)sin(2rf,” i+ ¢y) (3.20)

et sa version numérisée par I’expression :

sVi° = |Avi CAV(i + ) sin(2rfy™ i+ o) |, (3.21)

71



Chapitre 3. Modélisation de la fonction de corrélation du signal GPS

En supposant que n; y est un bruit additif, on peut alors écrire :
P(iyk=1)=P (c\',yi =1,8)° > 0,my; > —s“'ff) +P <c\',7i =—1,§%°>0mnyi < —s“'ff)

+P (ol = ~1,8° < 0myi < —81°) +P (cly = 10 <Onyi = &) (322)

ou la probabilité :
P (cyi =1,8)1° <0,ny > —8°) =P (c}; = L,s)° = —L,myi > —§°) (3.23)

est la probabilité pour que c\',7i = s.\',FI = 1. Il s’agit de la probabilité pour que la valeur négative
de §’\){'i° devienne positive lorsque le bruit lui est additionné (dans ce cas apres seuillage s\’)f'io =1).

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

P(chi=1s°=—1my > —§1°) = (3.24)
P(cyi=1)P (S\’XIiO = —1/c)i =1)P(nyi > —§4\>{|io/c\l/7i = 1,51 =—1)
Finalementon a :

P(ivk=1) = (3.25)

°(e=1) ~1)p
P(cyj=-1) P <S\'X|io =1/c);= —1> (nw < —gMoscl = —1,sMo — ) n

) )P (< ~so/cl = 1o = 1) ¢

) 1)P

<nv7i > g0/l =18\ = —1>

Dans cette expression la probabilité P <c\',7i = 1) dépend uniquement des paramétres du signal,
et ne dépend pas de la distribution statistique du bruit.

Sa valeur est définie par dénombrement :

Card {c\',yi —1/ie{l,..., feTb}}

Pleyi=1) = T (3.26)
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Il en est de méme pour la probabilité P <c\',7i = —1) ;
s  Card {c\',yi:—l/ie{l,...,feTb}} .
(cvi=-1) = T (3.27)
feTb
Y |chi— 1‘
_ =1l
2feTb
L’approche par dénombrement est aussi utilisée pour définir la probabilité
P <§in >0/cy; = 1) de I’expression 3.25 comme suit :
P(8)1°>0/cy; =1) =P (s)l* =1/c}; =1) (3.28)
Card {C\'/,i =letsfo=1/ie{1,..., feTb}}
B feTb
5 (1) (8+2)
= Al Al
On peut alors définir par la méme approche les probabilités suivantes :
P(si°=-1/c);=1) = (3.29)
feTp
I Mo _
3 (chi+1) [sho—1]
4feTb
P(sVi’=1/cyi =—1) = (3.30)
feTb
Y |l —1‘ sMo 1
_ - Al ( V,i )
4feTb
P(syi° = —1cy; =—1) = (3.31)
feTb
3 |cy —1) SHY —1)
= ’

ol ¢! ; et sM° sont des signaux déterministes.

Dans I’expression 3.25, la probabilité P (n\m > —“{}f‘io/c\'m = 1,§‘\>f'i° > O) depend de la compo-
sante aléatoire 1;. Cette composante est entierement définie par la statistique du bruit.

On a dans ce cas :

P (nyi > -8 /chi =1,8M° > 0) =P (ny; > —&)P°/cl; = 1,800 = 1) (3.32)
1
= - 2 P(Mvi > _§4\>{Iio>
Card {C'v,i —tetsMo—1/ie{1,..., feTb}} ol T o1
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Cette expression peut étre développée en utilisant la statistique du bruit, et on a alors :
P(nui>—81°/ci=1sP=1)= (3.33)
4 +oo _X2
feTp 2 /~Mo eXp(W) dx
5 (ch+1) (o 1) ettt

Le calcul de cette probabilité est obtenu en utilisant la loi tabulée erfc(...) :

P(nvi> -8/ =157 =1) = (3.34)
sMo
4 1 —SUi
= D Eerfc< \/"i' )
3 (chi+1) (sho+1) velimtetsdpt

Finalement on peut définir les probabilités suivantes :

P(nui>-8°/cli=1sP=-1) = (3.35)

4 1 _&Mo
fel > Serfc <L>
ez.b (C\Ili + 1) s\'>/|i0 _ 1‘ i/c\|/7i:1 et S\'Xlio:—l \/é

i—1
P (nv,i < —§'\)f'i°/c\',7i = _173\%0 = 1) — (3.36)
sMo
4 1 —SYs
- D Eerfc( L ))
T 1‘ (s'V'.O + 1) i/c)=—Tetsho1 V2
iz vl
P (i< —SMo/chi=—1,sM0=—1) = -
sMo
4 1 —SYs
1- > 5erfc< L ))
eZb C\I/i _1‘ SMO—]_‘ i/c)i=—1lets)lo=—1 V2
i=1 1 ,

En conclusion, la valeur de la probabilité P (iv7k = 1) est obtenue a partir du calcul de 10
probabilités. Les 6 probabilités 3.26-3.31 sont obtenues par dénombrement des signaux déter-
ministes sY° et ¢y ;.

Les 4 probabilités 3.34-3.37 sont obtenues aprés intégration de la loi statistique du bruit.
Leurs valeurs sont calculées a partir de la fonction tabulée erfc(...).
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3.3.2 Modeéle général

On considere ici un ensemble V de satellites. Dans ce cas il faut définir la probabilité d’avoir
slF = c\',7i pour estimer la valeur moyenne de |, du satellite v. Les deux signaux prenant leurs
valeurs dans I’ensemble {—1,1} la probabilité P(iy; = 1) est définie par :

P(iyk=1)=P(c}j =1)P(s{" =1/cy; =1) +P (clj = —1)P(s{" = —1/c}; = —1) (3.38)

Dans I’expression 3.38, le bruit est contenu dans le signal numérisé s!F, dont I’expression
est donnée par :

Y AGCA(i+1)sin(2r )" i+ ¢y) +nui (3.39)

veV >0
On définit un modéle échantillonné du signal recu §{V'° par I’expression suivante :

sMo =3 ALICA (i + 1) sin(2r )T i+ dy) (3.40)

veV

On définit le signal recu numerisé par deux modeles différents.
Soit le modéle du signal recu pour le satellite v défini par :

sy = [AGCA(i+ ) sin(2r iy i+dv) | (3.41)

Le modeéle pour I’ensemble des autres satellites V =V — {v} est défini par :

= | X AsiCAs(i+15)sin(2r 3" i+ 0s) (3.42)

SGV >0

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

(vk=1)= (3.43)
(c\',.i =L =180 =11 > —(§w°)) +P (c\',’i =L’ =180 =1mn < —(s*i‘"o)) -

P(cy =180 = »5\'/.1 =—1n> —(S*iv'o)) +P (c\',J =180 = l,s{}"? =—1n< —(sﬂ\’“’))

+P (c\',,i =-L8P =180 =1ny < —(§'iv'°)> +P (c\',.i =L’ =180 =1m> ("MO))

+P (ol =~ 1,80 = — 1,0 =~y < —(§0)) +P (ol = 1,5 = —1, 50 = —1,m, > (&)

ou la probabilité :
P (C'v,i =187 =-15"7=-1n2 (“0)) (3.44)

est la probabilité pour que c' = s'F = 1. Il s’agit de la probabilité pour que la valeur négative

de “’,V'O devienne positive Iorsque le bruit lui est additionné.
En utilisant la relation de Bayes suivante :

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

P (C'v,i =1,8)°= —178\-, =-1n > (“M")) = (3.45)
P (chi = 1) P (chi = 1/shP = ~1) P (sl = —1/s}f° = ~1,¢}; = 1)
P (> (&) /oo = —1,Y10 = —1,¢}; = 1)

Finalementon a :

P(ivk=1) = (3.46)
P(cl; =1)P(sVl° = 1/cl; = 1) ( —1/sfe =1, =1)
P (v > —(8M0)/she =180 = 1.l =1) +

P(cl=1)P(sVl° = 1/cl; = 1) (s\“," ——1/sP = 1,cl; = 1)

P(“v>—<s °) /s = 1,5l = ~L,cly =1) +
P (e =—1)P (s —1/cv,i=—1>P(sV,?=1/sVM,i°=—17c'v,i:—1)
P (ny < —(&'0)/slie = Lo = 1cly = 1) +

P (chi = ~1)P (P = ~1/cly = ~1)P (81 = -1/l = ~1.cly = 1)
P (nv < (@) /s = 1,0 = Lcly= 1) +
P (chi = —1) P (st = 1/cl = —1) P (sl9 = 1/slfP = 1,¢}; = —1)
P (ny < —(80) /sl = 10 = 1,y = —1) +
P(oyi=-1)P (s’ =1/cyi= 1>P<5\'>A,9:—1/5\'>{|i°=170'v7i :_1>
P (< —(81°)/slie = 1,80 = ~1,cly = 1) +
P (cui = 1) P (suf _1/CV|_1)P<S\-,7?=1/S\'X'i°:—17c\',7i:1)
P (= —(&V) /sl = —1,f7 = 1, = 1) +
P (el = 1) P (s° = —1/ek = 1)P (2 = —1/stf = —1.cl; = 1)
P (= —(§1°) /s =~ 52 = —1,¢}; = 1)
Dans cette expression la probabilité P c\',7i = 1) dépend uniquement des parametres du si-
gnal, et ne dépend pas de la distribution statistique du bruit. Sa valeur est définie par denom-

brement, et elle est donnée par I’expression 3.26. Il en est de méme pour P <c\',7i = —1) qui est
donnée par I’expression 3.27.
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L’approche par dénombrement est aussi utilisée pour définir la probabilité P <s\')f'i° = 1/c\',7i = 1)
de I’expression 3.46. Cette probabilité est donnée par I’équation 3.28. Il en est de méme pour
les probabilités P (sb{'io =1/cl;= —1) , P (s\')f'io =—1/c); = 1) , P (s\')f'io =—1/c); = —1) qui
sont respectivement données par les équations 3.29-3.31.

Dans le cas général, les nouvelles probabilités liées au modeéle, telles que

P (s\'\/"? =1/sf° =1, ¢c); = 1) dépendent des paramétres du signal et ne dépendent pas du bruit.

Leur expression est donnée par :

feTb

I Mo Mo
P (5\“//'? =1/sfe=1,c); = 1) = 5 <CV’I ’ 1) (;:.T: 1) <%" ’ 1) (3.47)
’ e
Ly Mo Mo
P <S\l\//lcl) _ 1/5\%0 _ 17C\|/7i _ _1) _ ig‘l <Cv7| + 1) giv7irb+ 1) ‘SV,l + 1‘ 4
’ e

Mo Mo
P (sl = 1/sh° = ~1,0l; = 1) = = S;’If;b (8t (3.49)

feTh
3 (chi+1)

sb{'i°+1} }s\'}"j?%—l}

P (sl = 1/she = ~1.cly = -1) = = 5T (3.50)
feTb
S ] (1) (1)
Mo _ _q/cMo _ | _ =l ) : 7
i <SV" Lo =L 1) 81Ty (3.51)
feTb
S Jebi+ 1] (sto+1) sho+1]
:1 ’ ’ )
P (S\’\/A? = -1/ =10,= —1) = AR (3.52)
feTb
)y c'v7i+1 s\')f'i°+1‘ (s\'\/"?+1>
P(sMo— _q/sMo_ _q ol —1) = =t : 2
SV,I /SVJ 7Cw| 8feTb ( . )
feTb
5 Jobi+ 1 |sho 1| [sho 1
:1 ’ ’ )
P (5\'\/A? = -1/s° = -1,0 = —1) = AR (3.54)

Finalement, ce sont les probabilités qui integrent la composante aléatoire nj, telle que
P (Tlv > —(8M0)/sfie =1, 10 =1,¢); = 1) qui dépendront du rapport signal & bruit. Cette
composante est entierement définie par la statistique du bruit.
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On adans ce cas :

P(nv ~E")/8P =187 =1, CV.—l) (3.55)
8
= feTp 2 P(n\“ 2 —§1\/|O)
5 (el +1) (s 1) (1) etimtePiages

Cette expression peut étre développée en utilisant la statistique du bruit, et on a alors :
P (1= —(8) /st = 1,50 = 1.¢; = 1) (3.56)

8 +oo 2
= z / exp(—=) dx

Le calcul de cette probabilité est obtenu en utilisant la loi tabulée er fc(...) :

P (nv —(&M0)/shlo = 1,50 = 1.¢l, = 1) (3.57)

a ) D Lerte (_§1iv|0)
Eb <C\I/,i+1> <S\'X'i°+1) <S\'\,"?+1) {i/ch=1s)o= 15\/7?:1}2 V2

i=1

Finalement, on peut définir les probabilités suivantes :

P (> —(8) /s = 1,¥0 = —1,¢); = 1) (358)

a ° z Lerte (_§1iv|0)
S ] vt

P (nv < =@/ =-189=1,c; = —1) (3.59)
8 1 —§Mo
=1 - —erfc L))
feTp ) 20‘4 . 2 ( 5 )
5 [eh+1| oo +1] (sfg-+12) et V2
P (nv < =@My s = —1,80 = —1.¢}; = —1) (3.60)
8 1 —§Mo
= (1 - foTp z zerfC( \/IE ))
2 ol o+ 1] |slo 4 1| {i/el=-1siP——1gfp——1)
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P (nv < —(gM0)/sMo=1,sM0 =1.c] 1) (3.61)
_&Mo
R <8) ) e Fon )
P (ny < —(&"0) /sl = 1,8} = 1,4 = -1) (362)
=(1- W ;0 " . MZO’_ o %erfc(_\s;i;o))
P (1> —(8) /sl = —1,sf* = 1,¢} = 1) (363)
. : e
P (> — (&) s = —L.8/0 = ~1.¢l; = 1) (3.64)
_&Mo

En conclusion, la valeur de la probabilité P (iv,k = 1) est obtenue a partir du calcul de 22
probabilités dans le cas général multi-satellites. Les 14 probabilités 3.47-3.54 et 3.28-3.31 sont
obtenues par dénombrement des signaux déterministes s/, c; et s|;'0.

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

3.4 Experimentation

3.4.1 Introduction

L’objectif de I’expérimentation consiste, dans un premier temps, a valider le modéle proposé
sur données synthétiques et sur données réelles. Puis dans un second temps, I’objectif consiste
a utiliser le modele validé pour évaluer I’influence des paramétres du signal recu sur la valeur
du maximum de la correlation Iy.
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On présente sur la Figure 3.7, la configuration satellite utilisée pour I’expérimentation avec
données synthétiques. Chaque satellite est numéroté par son numéro de code PRN. On re-
présente sur la Figure 3.7 la constellation de satellites visibles et la vitesse relative satellite-
récepteur de chacun des satellites.

800 15
17
1
12
600 | , 18
22
SATELLITE SKYPLOT
24 NORTH
26
400}
E 200 7 | % \
E “ e @l
@ ®18 ‘
7 \ /
o
> Or 7
-200F -
SOUTH
-400 | , .

-600
3.7815 3.7815 3.7815 3.7815 3.7815 3.7815
t[s] x 10°

FIGURE 3.7 — Constellation et vitesse des satellites visibles

On reporte dans le tableau 3.3, I’amplitude des signaux en provenance des satellites (on sup-
pose ici que le bruit additif sur le signal a une variance 1) et le C/NO de chaque signal calculé
sur 1 seconde avec I’estimateur classique 2.22. On reporte aussi dans ce tableau la fréquence
Doppler des signaux. Dans cette expérimentation les satellites 17, 1 et 22 ont un faible Doppler.
On considére ici que f'F =0.

Dans le tableau 3.3, on remarquera que pour le satellite 17 la valeur de C/NO estimée est
faible. En effet elle devrait étre entre les valeurs des satellites 15 et 12. Cette erreur d’estimation
s’explique par la faible fréquence Doppler du signal.
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Satellites 15 17 1 12 18 22 24 26
A, [V] 0.304 | 0.28 | 0.1 | 0.232 | 0.12 | 0.155 | 0.348 | 0.094

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

TABLE 3.3— Amplitude, C/NO, fréquence Doppler des satellites visibles définis par leur numéro
de code PRN

3.4.2 Validation du modele proposé
Données de simulation

Dans cette expérimentation, on souhaite évaluer la fonction non linéaire proposee qui lie les
parametres du signal regu a la valeur de I, x. On considére pour cela la constellation de satellites
décrite en introduction, un récepteur statique et une duree d’expérimentation de 1 seconde. Une
valeur de Iy est calculee avec les parametres du signal et la fonction non linéaire proposée
toutes les millisecondes.

Pour estimer I_V7k a partir de données simulées, on génére le signal recu toutes les millise-
condes. Le générateur, qui utilise la constellation de satellites décrite en introduction, intégre
les décalages de code, les variations de fréquences Doppler, les variations de délai de phase et
le bruit. Le signal est demultiplexé et démodule pour produire une observation Iy. Pour une
méme milliseconde le signal est génére plusieurs fois avec des réalisations de bruit différentes.

On peut alors estimer |, qui est la moyenne des | observés a un instant donné.

On représente sur la Figure 3.8.(a), les valeurs de I_V7k et de Iyx. On représente sur la Figure
3.8.(b), les valeurs de Iy et les valeurs de I, obtenues pour 1 000 réalisations de bruit.

On observe sur la Figure 3.8.(a), qu’a cause du bruit, les valeurs observeées I (représentées
par des points en bleu) sont differentes de I, . Lorsque plusieurs observations obtenues a un
instant donné sont intégrées sur la Figure 3.8.(b), la valeur de f\hk tend vers I_\,7k. Cela montre que
la fonction non lineaire proposée fournit la bonne valeur de I,y vers laquelle tend la moyenne
estimée.

Pour appuyer ce résultat, on reporte dans le tableau 3.4, I’erreur d’estimation obtenue pour
I’ensemble des satellites visibles et pour différentes durées d’intégration des observations. On
constate, que I’erreur d’estimation est d’autant plus faible (écart type faible) et non biaisée (va-
leur moyenne de I’erreur proche de zéro), que I’on augmente la durée d’intégration.

Données réelles

Dans cette expérimentation on souhaite valider le modele proposé sur données reelles. On
utilise pour cela un signal réel numérisé avec I’étage radio fréquence décrit au paragraphe 2.2.4.
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FIGURE 3.8 — Estimation de lx
Satellites 15 17 1 12 18 22 24 26
Ol 132.7 | 132.7 | 135.8 | 128.3 | 130 | 129.7 | 130.9 | 135
O . 100 réalisations 13.2 | 135 | 13.7 | 12.7 |13.1 14 13.1 | 13.8
E (I — Iux ) 100 réalisations | -0.08 | 0.09 | 03 | -0.45 | 002 | -0.04 | 0.76 | -086
o . 1000 réalisations 4.1 4.1 4.1 4.1 4.4 4.3 4.2 4.3
E (Iux — Iy ) 1000 réalisations | -0.04 | -005 | 006 | -008 | 0.03 | 0.08 | 012 |-0.04

TABLE 3.4 — Erreur d’estimation entre Iy et Iy

Le signal est échantillonné avec une fréquence de 25 MHz et quantifié sur un bit. Dans cette
expérimentation le signal est descendu en fréquence avec une fréquence de I’oscillateur local
de fOL = fL = 1.57542 GHz. Dans ce cas la fréquence intermédiaire est la fréquence Doppler
du signal fJF = fD. Le signal est numérisé pendant une seconde a I’heure GPS 467991 s. On
représente sur la Figure 3.9 la constellation de satellites visibles et la vitesse relative satellite-
récepteur de chacun des satellites pour I’expérimentation sur données réelles.

Le signal numérisé et stocké en meémoire est ensuite traité pour extraire les observations Iy
du maximum de la corrélation toutes les millisecondes. Dans ce contexte on réalise dans une
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FIGURE 3.9 — Constellation et vitesse des satellites visibles

premiére étape I’acquisition du signal qui permet de définir la fréquence Doppler et le décalage
initial du code CDMA de chaque satellite. Puis on poursuit dans une seconde étape les variations
de décalage de code, de phase et de fréquence de chaque satellite. On reporte dans le tableau
3.5 la fréquence Doppler des signaux obtenus apres I’étape d’acquisition.

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

TABLE 3.5 — Fréquence Doppler des satellites visibles définis par leur numéro de code PRN

Dans cette expérimentation il y a donc quatre satellites avec un fort Doppler et un satellite
de faible Doppler. Dans le cas des signaux réels I’amplitude du signal recu n’est pas connue. On
reporte dans le tableau 3.6 les valeurs d’amplitudes estimees qui minimisent la distance entre la
valeur I,y obtenue avec le modéle proposé et les observations I, obtenues sur le signal réel.

On remarquera dans le tableau 3.6 que le satellite de plus faible Doppler se trouve en fait au

zénith du récepteur et que la forte valeur de I’amplitude du signal recu est due au fait que c’est
le satellite le plus proche du récepteur. On reporte dans le tableau 3.7 I’écart type des variations

83



Chapitre 3. Modélisation de la fonction de corrélation du signal GPS

Satellites 8 16 18 22 27
hatAy 0.346 | 0.335 0.33 0.36 0.39
E(lyk) |3078.8 | 2994.8 | 2959.8 | 3216.5 | 4131.4
E(lyk) | 3098.7 | 2997.4 | 2951.3 | 3226.0 | 3519.6

TABLE 3.6 — Amplitude du signal re¢u pour chaque satellite visible

de Iy et Iy pour chaque satellite visible.

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

TABLE 3.7 — Ecart type des variations du maximum de corrélation pour chaque satellite visible

Pour valider le modele proposé on utilise les résultats du tableau 3.7 qui montrent les cohé-
rences entre le modele et les données reelles. Les valeurs d’écart type de 6y, et 6, ne sont pas
identiques car dans le cas du signal réel ce sont des observations bruitées tandis que le modele
fournit la valeur moyenne du maximum de corrélation. Cependant on peut observer sur le signal
réel les caractéristiques du modeéle :

— L’écart type des variations du maximum de la corrélation est plus faible dans le cas du
modeéle que dans le cas du signal réel pour les fortes valeurs de Doppler. En effet dans
le cas du signal réel, les variations liées au bruit sont plus significatives et contribuent a
augmenter la valeur de I’écart type.

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

— L’écart type de I’évolution du maximum de corrélation augmente quand la fréquence
Doppler diminue. Ce phénomeéne est particuliérement visible dans les observations brui-
tées quand le Doppler est inférieur a 500 Hz. C’est le cas ici du satellite 27.

Finalement on reporte sur la Figure 3.10 I’évolution de Iy et Iy pour le satellite 27 de faible
Doppler. On remarque une forte similarité entre le modele et les observations bruitées du signal
réel. L’ensemble de ces similarités entre le modele et les données réelles nous conduisent a va-
lider le modéle proposé.

3.4.3 Influence des parametres du signal
Influence de la fréquence

L’objectif de cette expérimentation est de montrer I’influence de la fréquence Doppler sur
la valeur moyenne de I,y de I’ensemble des satellites. On suppose ici que f!F = 0. On reporte
dans le tableau 3.8 les valeurs des parametres du signal pour chaque satellite et les parameétres
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FIGURE 3.10 — Evolution de I et I_V7k pour le satellite 27

statistiques de I_\,7k. Dans cette expérimentation, I’amplitude du signal regu est la méme pour tous
les satellites.

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

E(lvk) 2658.7 | 2658.4 | 2659.2 | 2653.8 | 2660.5 | 2660.7 | 2662.0 | 2658.4
i, 2105 | 6354 | 322.7 | 1805 | 200.9 | 2855 | 189.1 | 184.8

TABLE 3.8 — Influence de la fréquence sur la valeur de I_Vyk

A partir des résultats du tableau 3.8, on peut noter que les variations de I, sont d’autant
plus fortes que la fréquence intermédiaire du signal est faible. On peut aussi noter que, malgre
cette configuration trés défavorable qui suppose que f'F =0, la valeur moyenne de lyx reste
identique pour chaque satellite. On en conclut donc, que les variations de I, x ne dépendent que
de la fréquence flF et de I’amplitude A, du satellite v. Pour conforter ce résultat, on reporte
dans le tableau 3.9 I’écart type de I et la valeur moyenne de I, calculés pour I’ensemble des
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Chapitre 3. Modélisation de la fonction de corrélation du signal GPS

satellites (notés respectivement o j, ) et E(I_V?k)). Dans cette expérimentation, on fait unique-
ment varier la fréquence Doppler du satellite 17.

fB\ Sats | 15 17 1 12 18 22 24 26 [ E(lvi)/og(i,

9 212.0 | 1290.3 | 315.0 | 181.2 | 202.7 | 279.6 | 213.6 | 179.8 | 2660.6/ 5.2

49 210.4 | 1272.3 | 321.3 | 179.2 | 199.9 | 304.1 | 188.0 | 179.2 2659.0/ 2.4

120 2319 | 1169.8 | 314.8 | 181.3 | 207.8 | 275.8 | 181.4 | 184.8 | 2662.4/8.6

288 2247 | 709.4 | 315.7 | 180.0 | 207.9 | 282.1 | 211.7 | 196.3 | 2659.0/ 2.2

746 211.3 | 3329 |311.4 |183.1 | 224.1 | 273.8 | 193.7 | 1789 | 2659.2/1.4

2229 213.3 | 203.8 | 319.5|178.1 | 201.1 | 282.3 | 181.6 | 179.0 | 2659.2/2.1

5286 206.0 | 213.6 |318.2 | 184.4 | 203.2 | 281.2 | 189.2 | 198.9 | 2658.9/2.1

9220 220.3 | 224.1 | 320.7 | 180.7 | 216.1 | 279.1 | 197.2 | 184.0 | 2659.0/2.2

TABLE 3.9 - Influence de la fréquence Doppler du satellite 17 sur les valeurs de o ,

Les résultats reportés dans le tableau 3.9, montrent que les variations ., du maximum

de corrélation 17 du satellite 17 dependent de la fréquence Doppler. On remarque aussi dans
ce tableau, que les variations des autres satellites ne changent pas de fagon significative. Enfin
on constate aussi dans ce tableau, que la valeur I, ne change pas de fagon significative pour
I’ensemble des satellites et ce, quelle que soit la fréquence Doppler du satellite 17.

On peut donc conclure, que pour les faibles valeurs de f!F, les variations de I, sont dues
au bruit et aux variations de I, k. Dans ce cas, les estimateurs qui estiment la puissance du bruit
a partir des observations Iy fournissent une estimation fausse car ils sont biaisés par les varia-
tions de Iy .

Le modele proposé dans cette these permet de s’affranchir de ce probléme car il integre dans
sa définition la fréquence intermédiaire du signal.

Influence de I’inter-corrélation entre signaux

Dans cette expérimentation, on veut évaluer I’influence de I’inter-corrélation entre les si-
gnaux GPS sur les paramétres statistiques de lyx. On considére les parametres des différents
signaux GPS décrits dans le tableau 3.10. On suppose que les signaux recus en provenance des
satellites, ont la méme amplitude de 0.304 V et une fréquence Doppler différente. Pour mini-
miser I’influence de la fréquence Doppler sur les variations de Iy, on considére une fréquence
intermédiaire fF' =5 MHz. On remarquera dans le tableau 3.10, que la fréquence Doppler du
satellite 17 qui est de 9 Hz est trés faible.

Dans cette experimentation, on souhaite analyser I’évolution des paramétres statistiques de

vk, lorsque le nombre de satellites observés diminue. On reporte dans le tableau 3.11, I’écart
type des variations de I, pour les satellites visibles.
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3.4. Expérimentation

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

TABLE 3.10 — Paramétres de I’expérimentation

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

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

5 103.7 | 292.2 | 97.9 | 1024 | 97.1

4 94.0 | 2926 | 77.6 | 96.9

3 755 | 2939 | 645

2 52.2 | 299.5

1 12.5

TABLE 3.11 - Influence de I’inter-corrélation sur les valeurs de oj

Dans le tableau 3.11, les valeurs de o, peuvent étre considérées faibles pour I’ensemble des
satellites, sauf pour le satellite 17. Lorsque la valeur de oj,, est faible, les variations de I sont
principalement dues au bruit. Dans ce cas, les estimateurs classiques de C/NO sont faiblement
biaisés. Ce qui n’est pas vrai pour le satellite 17, ou les variations de I x sont dues aux variations
de lyx et aux variations du bruit. Dans ce cas les estimateurs classiques sous-estiment la valeur
de C/NO. Donc, malgré une fréquence intermédiaire importante, I’influence de la fréquence f.F
sur les variations de Iy existe. On reporte dans le tableau 3.12, la valeur de E(ly ) pour chaque
satellite visible. Le nombre de satellites visibles change sur chaque ligne du tableau. On reporte
aussi la valeur moyenne et I’écart type de I,y calculés sur I’ensemble des satellites.

E(lvi) (Og(iy,)\ Sats | 15 17 1 12 18 22 24 26
2659.1 (1.5) 2660.6 | 2659.7 | 2659.5 | 2656.3 | 2659.9 | 2659.1 | 2660.2 | 2657.2
2706.4 (1.9) 2708.0 | 2707.2 | 2706.6 | 2702.3 | 2707.0 | 2706.2 | 2707.4
2756.3 (2.4) 27585 | 2758.4 | 2756.3 | 2752.0 | 2756.6 | 2756.1
2809.3 (2.5) 2811.1 | 2811.3 | 2809.4 | 2805.2 | 2809.5
2864.9 (3.0) 2866.5 | 2867.3 | 2865.4 | 2860.6
2925.2 (0.4) 2925.6 | 2925.0 | 2924.9
2988.7 (0.5) 2989.1 | 2988.3
3057.0 (0.0) 3057.0

TABLE 3.12 - Influence de I’inter corrélation sur les valeurs de E(I_V,k)

A partir des résultats du tableau 3.12, on peut noter que la valeur moyenne de |_v,k est
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Chapitre 3. Modélisation de la fonction de corrélation du signal GPS

constante pour un ensemble donné de satellites visibles. On peut aussi noter, que sa valeur
augmente lorsque le nombre de satellites visibles diminue. On peut conclure que les estima-
teurs classiques de C/NO fournissent dans ce cas une valeur erronée de I’amplitude du signal
recu. En effet la puissance du bruit ne change pas, mais la puissance du maximum de la corréla-
tion augmente, on a donc une augmentation du C/NO malgré une amplitude du signal recu qui
reste constante.

Le modeéle proposé dans cette thése permet de s’affranchir de ce probléme car il intégre dans
sa définition la configuration satellite.

3.5 Conclusion

La mesure de C/NO est utilisée pour estimer I’amplitude du signal regu. On suppose alors
dans ce cas, que la puissance du bruit est fixée et est définie par une variance de valeur 1. Cette
valeur d’amplitude peut alors étre utilisée pour diverses applications, comme la définition du
mode de fonctionnement d’un récepteur GPS, ou en réflectométrie GNSS pour I’altimétrie et la
mesure du taux d’humidité d’une surface de réflection.

On a montré au chapitre 2, que les estimateurs de C/NO utilisent les deux premiers pa-
rametres de la statistique du maximum de corrélation. Dans ce chapitre, on montre que pour
un étage radio fréquence qui numérise le signal GPS sur 1 bit, le maximum de corrélation est
une observation directe de I’amplitude du signal recu lorsque I’on suppose le bruit de variance 1.

On définit dans ce chapitre, une fonction non linéaire qui relie I’amplitude du signal recu au
maximum de la corrélation, en fonction des parametres du signal GPS. Ces parametres sont la
fréquence Doppler du signal et le déphasage du signal recu. Le modele proposeé est valide dans
I’expérimentation, sur données synthétiques et sur données réelles.

On montre dans I’expérimentation a partir du modéle proposé, que la statistique du maxi-
mum de corrélation dépend de la fréquence Doppler, et de la configuration satellite. En effet, on
montre que pour les faibles fréquences Doppler, les variations du maximum de corrélation sont
dues au bruit et a la fréquence. Et que dans ce cas, I’écart type du maximum de la corrélation ne
mesure pas uniquement la puissance du bruit, ce qui fausse I’estimation de la valeur du C/NO
avec les estimateurs classiques. De plus, on montre que la valeur moyenne du maximum de la
corrélation, donc la valeur de C/NO, change avec le nombre de satellites en vue. La encore, ce
phénoméne fausse I’estimation de la valeur de C/NO qui devrait rester constante.

Pour pouvoir estimer la valeur de I’amplitude du signal recu a partir des observations du
maximum de la corrélation, il faut pouvoir inverser la fonction non linéaire, proposée dans ce
chapitre, qui relie ces deux parametres. Nous proposons dans le chapitre 4, deux estimateurs
dynamiques de I’amplitude, qui utilisent les techniques du filtrage non linéaire.
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Chapitre 4

Estimation de I’amplitude du signal GPS

4.1 Introduction

L estimation de I’amplitude A, (I’amplitude A, supposée constante sur la durée du code Ty)
du signal GPS en provenance du satellite v est importante pour les applications de réflectomé-
trie qui utilisent la puissance du signal réfléchi. Cependant cette grandeur n’est pas directement
observable a partir des mesures fournies par I’étage radio fréquence du récepteur GPS. En effet
la puissance du signal recu C/Ng est estimée & partir des moments statistiques des composantes
de corréelations (lyx, Q).

Le modele direct etabli au chapitre 3, permet de relier I’amplitude Ak a la composante
en phase de la corrélation I, . Dans cette relation il est tenu compte des différents parametres
des satellites visibles de la constellation tels que : I’amplitude des signaux GPS, leur fréquence
Doppler, etc. Dans ce contexte nous proposons d’estimer I’amplitude Ay par inversion du mo-
déle direct. Toutefois I’opération d’inversion du dit modele n’est pas triviale.

En effet, la relation entre les composantes moyennes de la corrélation E(l,x) et le signal
GNSS recu est constituée d’une somme de fonctions d’erreurs complémentaires er fc(... ), pon-
dérée par des fractions calculées sur la base du dénombrement des composantes du signal. Ceci
rend le modele fortement non-linéaire et la complexité du modeéle croit avec le nombre de sa-
tellites visibles.

De plus, les amplitudes ainsi que les parameétres des signaux envoyés par les satellites évo-
luent avec le temps, ainsi le probléme d’inversion du systeme non linéaire est un probleme
dynamique. Une des méthodes utilisée pour résoudre ce type de probleme est le filtrage stochas-
tique non-linéaire. Dans cette approche, au modele direct non linéaire représentant I’équation
de la mesure, sera associée une équation d’état qui modélisera I’évolution dynamique du sys-
teme. C’est ainsi que pour chaque satellite visible, un filtre Alpha-Béta [BRO98] sera considére.

Le filtrage stochastique non linéaire peut étre considéré comme un probleme inverse [CHEO3],
dont la résolution dépend de I’existence et de I’unicité de la solution. Il est aussi important qu’il
y ait une dépendance continue entre la solution et les mesures.
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Chapitre 4. Estimation de I’amplitude du signal GPS

Une discussion sur I’inversion du modele non linéaire sera réalisée dans la premiére partie
du chapitre. Il y sera question des techniques de résolution sous-optimales telles que : I’ap-
proximation analytique par filtrage de Kalman étendu, I’approche numérique, I’approximation
par mélange gaussien et I’approximation par échantillonnage.

Dans ce travail, un intérét particulier sera porté sur les techniques d’approximations de la
densité de probabilité a posteriori de I’état sachant les mesures par échantillonnage. Ces ap-
proches sont classées selon la méthode utilisée pour la sélection des échantillons de la distribu-
tion de probabilité. Cette sélection peut étre déterministe ou aléatoire.

Dans la deuxiemme partie de ce chapitre, le filtrage de Kalman sans parfum, qui utilise la
sélection déterministe des échantillons, sera présenté et testé pour I’estimation de I’amplitude
du signal GPS. Finalement, c’est dans la troisieme partie que sera présenté le filtrage particu-
laire qui utilise une approximation par échantillonnage aléatoire. Apres une bréve présentation
de la méthode, le filtre sera également testé pour I’estimation dynamique de I’évolution de I’am-
plitude d’un signal GPS.

4.2 Position du probleme

4.2.1 Présentation du probléme non linéaire

Le modele direct proposé au chapitre 3 permet de relier le rapport C/Ng & I’espérance du
maximum de la composante en phase de la corrélation Iy . En effet pour une période d’intégra-
tion cohérente Ty et une fréquence d’échantillonnage fe, on modélise le signal recu en fréquence
intermédiaire Y,y siF, et on peut calculer la probabilité P(l,x = 1). La probabilité est déduite
du signal modélisé apres sa numérisation sur 1 bit, sa démodulation et son démultiplexage. Le
modéle utilisé prend en compte le bruit sur le signal recu my,i, supposé blanc gaussien.

Ce modele direct définit I’équation de mesure liant les observations du maximum de corréla-
tion I, a I’instant k de chaque satellite visible v, et le vecteur d’état {A, }vev décrivant les am-
plitudes des signaux de chaque satellite. La non linéarité du modeéle est due a I’inter-corrélation,
entre les signaux des satellites percus par le récepteur GNSS. Dans ce cas, il n’existe pas de pro-
portionnalité entre I’amplitude A et le maximum de corrélation Iy.

L’équation non-linéaire est notée :

Iy = f <{Av7k}\,€v) + (4.1)

ou f(...) est la fonction non linéaire, définie a partir des paramétres des signaux GNSS des
satellites visibles. wy est un bruit additif gaussien centré, de variance R, qui modélise le bruit de
mesure.

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

Ak = Auk 1+ ToAuk 1+ Vik (4.2)
Ak = Auk1+Vvak (4.3)

Les bruits d’états gaussien vy i et v,y représentent respectivement, I’inexactitude du mo-
déle d’évolution pour I’'amplitude, et la vitesse d’évolution de cette amplitude. L’intérét du
filtre Alpha-Béta est sa simplicité. Il constitue une bonne approximation pour I’estimation des
valeurs d’amplitude ayant une faible dynamique, ce qui est le cas de la puissance des signaux
GNSS. Dans I’expérimentation, nous évaluons la méthode d’inversion proposée dans le cas sta-
tique et pour une évolution a faible dynamique.

On note Ayx = [Avk, Ak le vecteur d’état & estimer, ainsi I’équation d’évolution est expri-
mée sous la forme :

Ak = HA - 1+W (4.4)

. .. T, .
H est la matrice de transition, H = , et le vecteur Vi = [vik, Vo T concerne le bruit

1T
01
d’état centré, de variance Q.

On illustre sur le diagramme de la Figure 4.1, le principe du filtre dans le cas de notre mo-
dele dynamique non-lineaire. L’estimation de I’état caché A, i, étant donné la mesure |y, est un
probléme de filtrage stochastique. L’objectif du filtre consiste a estimer I’état courant "optimal"
a I’instant k, compte tenu des observations zy, o:x. On suppose ici que la sequence des etats cachés
Ay, k € Nest un processus de Markov sur un espace d’état discret A. On considére pour cela la
densité initiale p(Av,0), la probabilité de transition p(Ayk|Avk—1) et la loi de vraisemblance des
mesures p(zyx|Avk). La realisation du filtre stochastique dans le cas non linéaire est considéré
comme un probléme inverse [CHEO3].

)
7)) f[{Aw}}J iy
()

1
FIGURE 4.1 — Diagramme du modéle dynamique non-linéaire

——————— -
——————— - >

4.2.2 Méthodes d’inversion

Compte tenu des mesures collectees Iy, o et des fonctions H et f(...) connues, trouver I’état
Ay est équivalent a rechercher le modele inverse f‘l(zvvk), comme I’indique sur la Figure 4.1
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Chapitre 4. Estimation de I’amplitude du signal GPS

la fleche en pointillé.

Le modele direct prédit I’évolution de la composante de corrélation I, sachant les condi-
tions initiales et la matrice d’évolution H. Le probleme inverse consiste a estimer I’amplitude
Aok a partir des observations I,y et de I’évolution des paramétres du signal. En général, la
résolution mathématique des problémes inverses est délicate, cela est d0 au fait que ces derniers
sont souvent des problémes "mal posés™ au sens de Hadamard [HADOQ2]. En effet, un probleme
est mal posé lorsque I’une des conditions suivantes n’est pas vérifiée : I’existence de la solution,
I’unicité de la solution, ainsi que sa dépendance de fagon continue aux mesures.

L’existence stipule que pour chaque mesure I;v,k} de la corrélation, il existe une solution
Ay dans I’espace d’etat des amplitudes [DEMO1].

La non-unicité des solutions en problemes inverses est due, en premier, a la nature bruitée
et approximative des mesures et du modéle. Pour avoir une solution unique, on peut utiliser une
information complémentaire telle qu’une information a priori.

La dépendance continue de A\,,k par rapport a I, signifie que lorsqu’une erreur sur la mesure
o1y tend vers zéro, I’erreur SAWK résultant sur Awk tend également vers zéro. La condition de
continuité est liée a la stabilité de la solution ; néanmoins la continuité est une condition néces-
saire et insuffisante pour la stabilité [DEMO1].

Il n’existe pas de résolution au "sens strict” d’un probléme inverse. C’est pour cette raison
que des méthodes "approximatives™ ont été proposées. Ces approches sous-optimales peuvent
étre classées comme suit : approximation analytique, approximation numérique, approximation
par mélange gaussien et approximation par un ensemble d’échantillons [R1S04].

L’approximation analytique est une adaptation du filtre de Kalman au probléme non li-
néaire. Cela consiste a linéariser localement le modéle d’état et/ou de mesure autour de I’état
estimé courant. Cette catégorie comporte le filtre de Kalman étendu du premier ordre(Extended
Kalman Filter-EKF) [BARO1] et ces variantes telles que : I’'EKF d’ordre-supérieur [ATH68] et
I’itératif EKF [BARO1]. Dans ces approches, il est supposé que le systéme non-linéaire peut étre
représenté par des fonctions d’évolutions (H(...), f(...)) continiment dérivables. A I’inverse du
filtre de Kalman linéaire classique, ces variantes du filtre ne garantissent pas une convergence
globale pour de fortes non linéarités.

L’approximation numérique consiste a estimer la densité a posteriori P(Ay|Zx) par discré-
tisation de I’espace d’état sur une grille déterministe. Dans ce cas les méthodes de résolution
utilisées sont par exemple : la méthode de la plus grande descente de gradient, et la méthode
pseudo-inverse de Moore-Penrose [TAR87]. Toutefois, la précision de ces méthodes est affectée
par la taille de la maille de la grille. De plus, lorsque la dimension de I’espace d’état augmente,
I’algorithme devient trés colteux en temps de calcul. Enfin, un maillage homogéne de la grille
peut defavoriser les régions a forte densité de probabilité [RIS04].

92



4.2. Position du probleme

L’approximation paramétrique consiste par exemple a approcher la densité a posteriori par
une somme pondérée de gaussiennes. Cette approche est naturellement adaptée au cas ou la
densité a posteriori est multimodale. Elle est le plus souvent utilisée dans le domaine de détec-
tion et suivi de cibles, par filtrage multi-modeles [ALS02].

Enfin, I’approximation par échantillonnage, évalue la densité a posteriori grace un ensemble
d’échantillons. Par exemple, le filtre de Kalman sans parfum (UKF) exploite un nombre limité
d’échantillons sélectionnés de fagcon déterministe, tandis que le filtre particulaire utilise des
échantillons aléatoires (principe aussi connu sous le nom de méthode de Monte-Carlo). Ces
filtres qui acceptent les fortes non linéarités seront utilisés pour la résolution de notre probleme
inverse.

4.2.3 Initialisation du filtre

L’utilisation du filtrage d’état, pour résoudre notre problématique d’estimation non linéaire,
s’appuie sur un modele d’état dynamique et une équation de mesure. Le modeéle d’état décrit
la dynamique du systeme selon laquelle les données seront intégrées, et I’équation de mesure
décrit le lien entre les observations de corrélations bruitées et le vecteur d’état.

Pour I’implantation de ce type de filtre, il est important de pouvoir initialiser la valeur de
I’état le plus précisément possible. En effet les observations étant fortement bruitées, il sera
donné une forte confiance au modele pour obtenir une estimation précise. Dans ce cas, la conver-
gence du filtre sera trés lente, voire impossible si I’état est initialisé a une valeur trop éloignée
de sa valeur réelle.

L’inversion de la fonction non linéaire 3.14 qui lie I, aux parametres du signal GNSS étant
impossible, on se propose de simplifier et d’utiliser des approximations pour approcher la valeur
de Ay. Dans le cas du modele a 1 satellite, si on suppose que le code local et le signal recu sont
parfaitement alignés, on a :

Pleyi=1)P(syi°=1/c)i=1) = P(c;=-1)P(s)i°=-1/cy;=—1) = 5
P(chi=-1)P(sVi°=1/c,;=—1) = P(c}j=1)P(syi°=-1/cy;=1) =0

De plus le signal étant symétrique on a :

P (i > —§° /oy = Ls)" =1) =P (i < -8/ /ey = 18" = -1)
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Et:

P (iV,k = 1) = P (nVJ < _§4\>{||0/C\I/7| - _1,S\IXIIO = —1)

: i
= (1- feTh 2 Eerfc <W>)
2 C\I/i _1’ S\')/'io—l’ i/clj=—1ets)o=—1
i=1 ’ )
2

1 —8°
= (1- = D —erfc( ’ ))
feTh i/cli=—1 ets\')f'iozflz V2

ot feTy/2 représente le nombre de valeurs négatives de cy; et si°. On peut alors exprimer

E(ivi) = 2+P(ivi=1)—1
2 _§1\>/Iio
_ - D erfc (— )
feTo i/cyi=—letsio=—1 V2

Si on néglige I’influence de la porteuse, soit —s”{)f'f = Ay, on peut alors exprimer I_V7k :

E(ivi) = (1 - erfc(%)) —erf (%)
|_v,k = feTp erf (%)

Finalement, la valeur approchée de A, est obtenue avec I’expression suivante :

. . I_v,k
A = \f2erf|nv<fT)

elb

En pratique on utilisera les observations I, pour estimer Iy et donc I’état initial A\,,o.

4.3 Estimation par filtrage de Kalman sans parfum

Cette section présente I’implémentation du filtre de Kalman sans parfum. Elle est suivie
d’une simulation qui évalue les performances du filtre pour I’estimation de I’amplitude du signal
GNSS. Cette simulation est réalisée dans le cas statique et dans le cas dynamique. Les réglages
du filtre implémenté sont finalement discutés.

4.3.1 Filtrage de Kalman sans parfum

Le filtre de Kalman sans parfum, proposé initialement par Julier et Uhlmann [JUL97], per-
met d’estimer séquentiellement la moyenne et la covariance a posteriori de I’état X grace a
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un nombre limité d’échantillons appelés "sigma-points". Ce jeu de points est choisi de fagon
déterministe selon une transformation sans parfum, Unscented Transformation (UT).

Transformation UT [WANO1] :

Cette opération permet de calculer les deux premiers moments statistiques d’une variable
aléatoire Y ayant subi une transformation non linéaire de type Y = g(X). On considere la pro-
pagation d’une variable aléatoire X, de moyenne X, et de covariance Px, via une fonction non
linéaire g : R"™ +— R, pour produire la variable aléatoire Y :

Y =g(X)

nx est la taille du vecteur d’état X. La transformation UT permet de calculer la moyenne de Y,

notée Y, et la covariance Py, grace a un échantillonnage déterministe de I’espace d’état. Pour ce

calcul, on utilise n jeux de "sigma-points" {x; ?2}3“ tel que :

on>Z
ti =X+ (Vi 1P, i=1,....nx
Xi:)z_<\/m>i i=nyx+1,...,2nx

ol A est un facteur d’échelle. Le paramétre A est défini par A = o?(nx + ) avec la constante
a, tel que 107 < o < 1. A permet de régler la dispersion des "sigma-points" atour de X.

K est un second paramétre d’échelle, qui est fixé a zéro lorsque la variable aléatoire n’est
pas biaisée.

Chaque "sigma-point" est propagé a travers la fonction non linéaire g :

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

Ainsi, on peut obtenir les deux premiers moments statistiques de la variable aléatoire Y par
la somme pondérée des Yi :

_ 20y

Y =) WY
i=0
2ny

Pr= S WE(Yi—Y)(Yi—Y)'
i=0

Ou les poids W™ et W,® sont donnés par :

A

WM —

0 nx + A

WE = 1—o?

0 nx—|—7\.+ o+

1

WM—WC=__~ _ j=1...2n
S C T 2nx ) e
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96

La constante 3 permet d’introduire une connaissance a priori sur la distribution de X. On
montre que I’approximation des moments est correcte au second ordre et au 3¢ ordre, si la dis-
tribution de X est gaussienne [JULOO].

Algorithme UKF [WANO1] :

On définit ici, I’algorithme de filtrage récursif UKF. Le bruit sur I’évolution de I’amplitude
(bruit d’état) et le bruit de mesure sont supposés additifs gaussiens (équations 4.4 et 4.1), ce
qui réduit la complexité de I’algorithme UKF. Ce dernier calcul, a chaque instant k, produit une
estimation de I’état Ay = [Ayx Av7k]T, et la covariance a posteriori Py.

Ay est I’'amplitude du signal GPS regu, et A sa vitesse d’evolution.

L’ implémentation du filtre est réalisée comme suit :

1. Initialisation du filtre :
Initialisation du vecteur d’état Av,o et de la matrice de covariance Py pour tous les satellites
visiblesv eV :
On se référera ici a la méthode décrite au paragraphe 4.2.3.

2. Itérations pour tout k € N

(@)

(b)

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

Avk k-1 = Avk—1+Tb Avk-1

Avkk-1 = A1
Pak—1 =Pc-1+Q

Q est la matrice de covariance du bruit d’état.

La fonction de mesure étant non linéaire, on calcule préalablement les "sigma-
points™ k-1 qui lui seront appliques. On définit pour cela I’état augmenté :

Alx = Avkk1 Auksk_1 E(vap)]T
et le sigma-point :

~

X\I/,k/k—l = [A\I/,k/k—l A\I/,k/k—l 0.
On suppose ici que E(v1x) = 0.

Les "sigma-points" sont définis pour tous les satellites visibles par :

0 __ AQ
X /k—1 = Auk

Xi/,k/k—l = Al + <\/m)l i=1,...,3
Xi/,k/k—l =Alx— <\/m) i=4,..6

ou ny = 3, est la taille du vecteur d’état augmenté.
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(c) Etape de correction :
- Les "sigma-points" définis en (b) sont propagés a travers le modeéle direct d’obser-
vation pour tous les satellites visibles :

Zyyk-1 = F(tukk-1)

avec: Zyy 1 = [f({A\I/k/k 1}V€V)A\I/k/k L 0T

- On peut alors calculer la mesure prédite et sa covariance pour tous les satellites

visibles :
2Ny

vk = ZW ka|k 1

an

5 (i N
Pra = ZW vk\kfl_ZV7k)(Z\I/7k|k71_ZV7k> +R

R est la matrice de covariance du bruit.

- On peut aussi calculer la covariance entre I’état et la mesure prédite pour tous les
satellites visibles :

2nx
i 5 T
Aka ZW Xvk\k 1 v,k\k—l)(z\lhk‘k_l—z\,*)

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

K =Pz 5 Pyt

Ak Lk

- On calcule finalement, pour tous les satellites visibles, I’état estimé a partir de
I’observation | par les corrections suivantes :

Avkik = Aukk1 + Kic(luk — Zuk)
Pk = Puk—1 — KiPaa K¢

3. Retour en 2.

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

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

Cas statique :

Dans cette simulation, on considere deux satellites (v = 1,2) mobiles et une antenne fixe.
Le signal GPS est observé pendant deux secondes avec un pas de Tp. On a donc une obser-
vation du maximum de la corrélation toutes les millisecondes. Le temps de simulation étant
faible, on suppose que I’amplitude du signal recu est constante. Les fréquences Doppler des
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Phase [rad]

o B N W b~ 0O O N

temps [s]

A fréquence Doppler [Hz]

temps [s]

FIGURE 4.2 — Evolution de la phase et la fréquence des satellites 1 et 2 au cours de la simulation

deux satellites (le, fZD) tiennent compte de I’accélération relative satellite-récepteur d’une part,
et de la gigue de phase de I’oscillateur local du récepteur d’autre part. L’évolution de la phase
et de la fréquence du signal recu au cours de I’expérimentation est représentées sur la Figure 4.2.

Pour cette expérimentation, les valeurs initiales des fréquences Doppler sont f2 = 1 000Hz
pour le satellite 1 et fv'g = 3 000Hz pour le satellite 2. Les amplitudes des signaux GPS regus
Aq et Ay sont fixés respectivement a 0.1 et 0.03 (soit respectivement 40 dBHz et 35 dBHz).
On représente sur la Figure 4.3 les observations du maximum de la corrélation et les amplitudes
estimées.

On représente sur la Figure 4.3(a), les observations bruitées du maximum de la corrélation
lv; k, v, k pendant deux secondes pour les satellites 1 et 2. On représente aussi sur la Figure
4.3(a) la valeur moyenne du maximum de la corrélation Iy, x, Iy, k, obtenue avec le modele di-
rect proposé au chapitre 3. On représente sur la Figure 4.3(b) la valeur théorique de I’amplitude
du signal recu et sa valeur estimée par filtrage de Kalman sans parfum. Ce résultat est obtenu
par inversion du modéle direct avec le filtre de Kalman sans parfum.

Les amplitudes estimées Al K et A2 k oscillent autour des valeurs théoriques. En effet les
moyennes temporelles respectives de Al K et Az k sont de 0.10070 et de 0.03164. Tandis que
I’erreur d’estimation, qui est la variance des différences entre la valeur théorique et les valeurs
estimées, respectivement pour les satellites 1 et 2, estde : 1 e et de 5 e™.
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FIGURE 4.3 — Estimation dynamique de I’amplitude du signal GPS par filtrage UKF dans le cas
d’une antenne fixe
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On remarquera sur la Figure 4.3(b), que I’estimation de I’amplitude A27k est plus fortement
bruitée que celle de I’amplitude ALk. Cet effet est d a la plus faible valeur de A, x, en compa-
raison de Ay x. Dans ce cas, le bruit d’intercorrélation sur A, x est plus fort. Il est di au signal
GPS du satellite 1.

On peut conclure pour cette premiére expérimentation, que I’approche proposée fournit
de bons résultats dans le cas statique. En effet I’estimation de I’amplitude du signal est bien
constante et sa variation est faible. Nous allons évaluer maintenant le comportement de I’esti-
mateur proposé dans le cas d’une variation rapide de I’amplitude du signal recu.

Cas dynamique :

Dans cette simulation, on considere deux satellites mobiles (v = 1, 2) et une antenne mobile.
Le signal GPS est observé pendant deux secondes avec un pas de Tp. On a donc une observa-
tion du maximum de la corrélation toutes les millisecondes. Les fréquences Doppler des deux
satellites (fP, sz) tiennent compte de I’accélération relative satellite-récepteur d’une part, et de
la gigue de phase de I’oscillateur local du récepteur d’autre part. On suppose ici que I’antenne
est dirigée vers le sol et que I’on souhaite mesurer I’amplitude du signal recu apres reflection
sur le sol. Pour le satellite 1, la réflection est réalisée sur une partie du sol qui posséde un taux
d’humidité constant, son amplitude est donc constante. Pour le satellite 2, le taux d”humidité
change spatialement et la puissance du signal recu par I’antenne mobile change avec le temps.

Dans cette expérimentation, les valeurs initiales des fréquences Doppler sont fP = 1 000Hz
pour le satellite 1 et fv'g = 3 000Hz pour le satellite 2. L’amplitude du signal GPS regu A x est
fixée a 0.1 pour le satellite 1. L’amplitude A, x du signal GPS pour le satellite 2 croit lineai-
rement pendant une seconde entre 0.03 et 0.18, puis décroit linéairement pendant une seconde
entre 0.18 et 0.03. On représente sur la Figure 4.4 les observations du maximum de la corréla-
tion et les amplitudes estimées.

On représente sur la Figure 4.4(a), les observations bruitées du maximum de la corrélation
Iy, k: I, k pendant deux secondes pour les satellites 1 et 2. On represente aussi sur la Figure
4.4(a), la valeur moyenne du maximum de la corrélation Iy, k, Iy, x obtenue avec le modele di-
rect proposé au chapitre 3. On représente sur la Figure 4.4(b), la valeur théorique de I’amplitude
du signal recu et sa valeur estimée par filtrage de Kalman sans parfum. Ce résultat est obtenu
par inversion du modéle direct avec le filtre de Kalman sans parfum.

Les résultats de simulation montrent que le filtre UKF permet de suivre I’évolution de I’am-
plitude du signal GPS des satellites 1 et 2 dans le cas dynamique. Pour évaluer la précision de
I’estimateur propose, on calcule la moyenne et la variance des écarts entre les valeurs estimées
et théoriques (ALk —Aik)ie(1,2)- On aalors pour les satellites 1 et 2 les résultats suivants :

— E(|Ark—Asx|) =0.00460 et Var(Asx —A; k) =5 e pour le satellite 1,

— E(|Ask —Azk|) = 0.00470 et Var(Ayk —Ask) =2 5 pour le satellite 2 .

Toutefois, on peut remarquer que I’erreur d’estimation est plus grande pour le cas dyna-
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FIGURE 4.4 — Estimation dynamique de I’amplitude du signal GPS par filtrage UKF dans le cas
d’une antenne mobile
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mique comparé au cas statique. On peut aussi remarquer que cette erreur augmente notable-
ment Figure 4.4(b) lorsque la vitesse d’évolution de I’amplitude change brusquement de signe
au bout d’une seconde. On peut donc conclure que I’estimation sera d’autant plus précise que
I’accélération des variations d’amplitudes sera faible.

Réglage du filtre UKF :

Les réglages du filtre UKF sont les suivants :

— Le choix des valeurs des matrices de covariances Q et R.
Ces valeurs dépendent respectivement de la confiance que I’on donne au modéle d’état
et a la mesure. Dans notre approche, une plus grande confiance sera donnée au modeéle
d’état, car les observations sont fortement bruitées, et pour les applications considérées
les variations de I’amplitude du signal GPS seront lentes.

— La détermination de I’etat initial Ay = [Ay0, Avo].
La valeur initiale de I’amplitude est définie avec I’approximation présentée au paragraphe
4.2.3. La valeur initiale de la variation d’amplitude A, o dépend des conditions d’expéri-
mentation qui supposent que I’antenne de réception soit statique ou dynamique. Dans
le cas statique, cette valeur initiale sera faible. Dans le cas dynamique, cette valeur sera
d’autant plus forte que I’antenne de réception du signal réfléchi par la surface du sol sera
haute, et son porteur rapide.

L’ajustement des paramétres du filtre UKF a pour but de définir le rapprochement entre
les "sigma-points". Le réglage optimal des paramétres o, 3, et k¥ n’est connu que pour le cas
gaussien. Pour retrouver les valeurs optimales des dits parameétres dans notre cas, il faut alors
adopter une démarche expérimentale itérative.

Comme on ne peut pas agir conjointement sur les trois paramétres, on ajuste dans une pre-
miére étape la répartition des "sigma-points" dans I’espace d’état en fixant B a la valeur 2,
comme dans le cas gaussien. On ajuste dans une deuxieéme étape le facteur d’échelle A. On fixe
pour cela une valeur nulle & x et on recherche la valeur de o qui minimise I’erreur d’estimation.
Une fois la valeur de A trouvée, on modifie la valeur de 3 au voisinage de la valeur 2, et on
cherche la nouvelle valeur de A qui minimise I’erreur d’estimation.

Un inconvénient important du filtrage sans parfum concerne le réglage de ses parametres,
qui change avec le contexte expérimental statique et dynamique. Pour surmonter ce probleme

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

4.4  Estimation particulaire

4.4.1 Filtrage particulaire

Principe du filtre :
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Le filtre particulaire a connu différentes variantes telles que : le filtre a amorgage (bootstrap)
[GOR93], I’algorithme de condensation [MAC99], Ialgorithme "interacting particle approxi-
mations” [CRI99], I’algorithme "survival of the fittest"[KAN95] et le filtre de Monte-Carlo
[KIT96]. Ce filtre approxime la densité a posteriori, P(Xk|Zx) , par un ensemble d’échantillons
"pondérés” tirés de facon aléatoire. Ces échantillons, surnommeés particules, évoluent de ma-
niére indépendante pour explorer I’espace des états.

En effet, ces particules évoluent suivant I’équation d’état et sont sélectionnées pour res-
ter concentrées dans les régions de I’espace d’état. Le processus de sélection est assuré par la
fonction de vraisemblance : a chaque instant, une particule a d’autant plus de chance d’étre
sélectionnée que sa vraisemblance est forte.

La génération de particules se fait selon une approche d’échantillonnage stochastique : dont
la plus connue est la méthode de Monte-Carlo. Ainsi, cette méthode permet d’évaluer "par
simulation™ I’espérance de la fonction ¢(...) d’une variable d’état X, sachant la distribution
conditionnelle p(Xk|Zo«) :

6 =E(0(X0) = [ 0% P(XZo) X (4.5

Lorsque la fonction ¢(...) est non linéaire, la résolution analytique de cette intégrale est
impossible et on utilise I’approximation par la méthode de Monte-Carlo :

=2

N .
-5 2 o) (@.6)

ou les Xk(i), sont N particules indépendantes et identiquement distribuées selon la densité :

P(Xk|Zo:k ). En général cette densité n’est pas connue.

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

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

A - o - o o) @) ) D0 Zos)
A chaque particule, est attribué un poids normalisé @, " = v a0 ol = est le

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

P(Xk|Zo:k) z (Dk in (4.8)

Ainsi I’approximation de I’espérance de la fonction non linéaire ¢(...) de I’état X, devient :

N . N . .
6=E006) ~ [ 000 0’8 0 ax = Y00 (x) (4.9
i=1 k i=1
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Le filtrage particulaire est un algorithme séquentiel. A chaque itération, les particules sont
propagées suivant I’équation d’état. Elles explorent ainsi I’espace d’état qui est de taille infinie.
Leur nombre étant fini, elles se dispersent dans cet espace, et on observe alors la dégénérescence
des particules. Cette dégénérescence conduit finalement a représenter la densité a posteriori par
une seule particule de fort poids, et donc a ne plus avoir d’information sur la covariance de I’état.

Pour contréler ce phénomeéne de dégénérescence, un indicateur a été propose [KON94] : il
s’agit de la taille effective des échantillons, Nesf. Ce dernier est directement lié a la variance

des poids normalisés a I’instant k, {a)'((i)}_ . par la relation :
1=1:
N
1+Var {mﬁi)}

Nets = (4.10)

D’une part, plus la variance des poids est grande, plus le risque de dégénérescence est fort.
Dans ce cas Nyt est faible. D’autre part, on montre que si la loi d’importance q(Xy) est diffé-
rente de la loi d’intérét p(Xx|Zo:), alors la variance des poids ne peut que s’accroitre [KON94].

Pour empécher la dégénérescence des particules, on introduit une opération dite de "ré-
échantillonnage". Cette opération consiste a remplacer les particules qui ont un poids faible par
les particules ayant un poids fort.

YN
En pratique, apreés le calcul des poids normalisés {(of(')}_ , On peut estimer la taille effec-
1=
tive des échantillons Nef¢ par la formule :
1
N 2
PYNR] (‘”l((I))

Si Net est inférieur a un seuil de dégénérescence donné, alors le ré-échantillonnage des
particules est effectué.

Neft = (4.11)

Il existe plusieurs méthodes de ré-échantillonnage dont les plus connues sont : le ré-échantil-
lonnage multinomial, le ré-échantillonnage résiduel, le ré-échantillonnage stratifié, et le re-
échantillonnage systématique [DOUO5].

Algorithme proposé :

Dans notre application du filtre, on suppose que les amplitudes, Ay, /v € V, des differents
satellites visibles sont de-corrélees. Ainsi, Card {V } filtres particulaires sont exécutés en paral-
lele. L’état Ay = [Avk A\,7k]T sera estimé a partir de la distibution a posteriori P(Ayk/lk.0:m)-
Soit a partir des M observations I, et des N particules Ai/,k = [A\‘,J( A\‘,J(]T qui représentent cette
distribution par échantillonnage de Monte-Carlo.

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

1. Initialisation du filtre : _
N particules sont générées : A, i=1,--- N pour I’amplitude et N particules sont géné-
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rées Al i=1,---,N pour la vitesse de variation de I’amplitude.

Les distributions utilisées pour générer ces N particules sont des lois normales. La moyenne
de la loi normale est nulle, pour la vitesse de variation d’amplitude. Pour I’amplitude,

la valeur initiale de la moyenne est définie avec I’approximation décrite dans le pa-

ragraphe 4.2.3. Les variances de ces distributions sont les variances des bruits d’état

Vi =

[Vik, V2x]T. Chaque valeur de ces variances est un parameétre de réglage du filtre.

2. Itérations pour tout k € N* :

(@)

(b)

(©)

Etape de prédiction :
- Les particules sont propagées a I’instant k par la formule :

Ay = A\i,7k+TbA\i,7k71 (4.12)
Ay = A\i/,kf1+V|i< (4.13)

Ou v} est un bruit gaussien centré, de matrice de covariance Q. Cette matrice de
covariance définit la capacité du filtre a aller explorer I’espace d’état. Plus la cova-
riance sera importante, plus la dispersion des particules sera grande, et plus le filtre
sera réactif a un changement de la valeur de I’état.

- On prédit la mesure par transformation des particules avec la fonction non linéaire.
Cette fonction, définie au chapitre 3, relie I’lamplitude du signal a la valeur du maxi-

mum de la corrélation : _ _
2= ({Au),) (419

ou Al , est la particule associée au satellite visible v.

Etape de mise & jour :
- les poids des particules sont calculés par I’équation suivante :

&y = BN (o ZioR) (4.15)

ou R est la matrice de covariance du bruit de mesure. Il s’agit du paramétre du filtre
qui regle la confiance donnée a la mesure.

- les poids sont normalisés :

iz Oy

Etape d’estimation d’état :
-L’amplitude et la vitesse de variation, associées au satellite visible v, sont estimées
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par :
Ak = D o Al (4.17)

i=1
Ak = D o Ay (4.18)

i=1

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

3. Retour en 2.

4.4.2 Estimation de I’amplitude du signal par inversion particulaire

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

Cas statique :

Les conditions expérimentales sont les mémes que celles utilisées pour I’évaluation du filtre
UKF dans le cas statique. Les signaux GPS recus des satellites 1 et 2 ont conservé leurs carac-
téristiques : amplitude, fréquence Doppler et phase (voir Figure 4.2).

Pour cette expérimentation, les observations bruitées du maximum de la corrélation Iy, , Iy, k
pour les satellites 1 et 2 sont celles représentees sur la Figure 4.3(a). Il en est de méme pour la
valeur moyenne du maximum de la corrélation Iy, , Iy, k, Obtenue avec le modele direct proposé
au chapitre 3.

On represente sur la Figure 4.5, les valeurs théoriques et estimées de Aj et Ay k. Les estima-
tions d’amplitudes ALk et Az,k, obtenues toutes les millisecondes, fluctuent autour des valeurs
theoriques (A1 x=0.1, A2 =0.03). La moyenne de leurs valeurs, estimée sur deux secondes, est
respectivement pour les satellites 1 et 2 : 0.09960 et 0.02989. On définit I’erreur d’estimation
comme la variance des différences entre la valeur théorique et la valeur estimée. Ces erreurs
d’estimation sont, respectivement pour les satellites 1 et 2, les valeurs : 4 e et 2 e,

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

Cas dynamique :

Les conditions expérimentales sont les mémes que celles utilisées pour I’évaluation du filtre
UKF dans le cas dynamique. Les signaux GPS recus des satellites 1 et 2 ont conservé leurs
caractéristiques : amplitude, fréquence Doppler et phase (voir Figure 4.2). L’antenne qui est
mobile est supposée orientée vers le sol, et percevoir les signaux GPS réfléchis par celui-ci. La
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FIGURE 4.5 — Estimation des amplitudes Ay x et Ay par filtrage particulaire dans le cas d’une
antenne fixe

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

En consequence, les maximums de corrélation observés Iy i et I des satellites 1 et 2 ont
une évolution temporelle identique a celles illustrées par la Figure 4.4(a). 1l en est de méme des
valeurs Iy i et I  obtenues avec le modele direct proposé au chapitre 3.

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

— E(|Aik—Asx|) =0.00403 et Var(A;x —Agk) =1 &5 pour le satellite 1;

— E(JAox — Ask|) =0.00483 et Var(Ayx — Ay k) =2.5 €5 pour le satellite 2.

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

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

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

— Le nombre de particules : le nombre N dépend de la dispersion des particules dans
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FIGURE 4.6 — Estimation des amplitudes Ay y et A,  par filtrage particulaire dans le cas d’une
antenne mobile

I’espace d’état. Plus cette dispersion est importante plus le nombre de particules doit
étre important pour couvrir convenablement I’ensemble de I’espace scruté. L’état sera
estimé d’autant plus précisément que le nombre de particules est grand. Cependant, plus
le nombre de particules sera grand, plus le colt de calculs du filtre sera important. Dans
cette expérimentation, le nombre de particules utilisées est 500.

La matrice de covariance du bruit de mesure : La matrice de covariance du bruit défi-

nit la confiance qui doit étre donnée a la mesure. Ce parametre agit comme un parametre
de lissage. Le lissage sera d’autant plus fort que la confiance sur la mesure sera faible.

L’avantage du filtre particulaire, en comparaison du filtre UKF, concerne le faible nombre de
parameétres qu’il faut régler pour son fonctionnement. Cependant cette technique, facile a mettre
en ceuvre, nécessite en pratique d’importants moyens de calculs qui limitent son utilisation en

temps réel.

4.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous proposons un estimateur du rapport signal a bruit du signal GPS. On
suppose ici que I’amplitude du signal recu est définie pour une puissance de bruit normalisée
de variance 1. Dans ce contexte, la valeur de I’amplitude du signal recu est proportionnelle au
rapport signal a bruit.
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45. Conclusion

Il est proposé au chapitre 3, une relation qui relie les parametres du signal GPS a la fonction
de corrélation. Cette relation ne permet pas de déduire, des observations bruitées, I’amplitude
du signal recu car elle est fortement non linéaire. 1l est donc proposé dans ce chapitre un es-
timateur de I’amplitude du signal qui integre les observations bruitées de la corrélation et qui
inverse la fonction non linaire.

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

Dans notre expérimentation, on considere un premier cas statique pour lequel I’antenne est
fixe et I’amplitude du signal GPS constante. Dans le deuxiéme cas dynamique, I’antenne mo-
bile, qui est dirigée vers le sol, réceptionne les signaux réfléchis par celui-ci. On suppose ici
que le taux d’humidité de la surface de réflection est variable, et on a dans ce cas une amplitude
du signal recu qui varie avec le temps. Dans I’expérimentation, on montre que les filtres non
linéaires proposés permettent de retrouver I’amplitude du signal recu.

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

Finalement c’est la complexité de I’implémentation des deux filtres qui les différencie pour
cette application. En effet on constate que le réglage des nombreux parameétres du filtre de
Kalman sans parfum est difficile a réaliser en pratique, car ces paramétres dépendent fortement
des conditions expérimentales. Le filtre particulaire, qui est lui plus simple a régler, possede
un co(t de calcul important ce qui limite son implémentation en temps réel. Le choix de leur
utilisation sera donc guidé par le contexte applicatif qui pourrait utiliser une estimation en temps
différé ou nécessiter une estimation en temps réel.
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Conclusion genérale

Le sujet de cette these est I’estimation du rapport signal a bruit du signal GPS. Cette gran-
deur qui est observée en sortie de I’étage radio fréquence d’un récepteur est utilisée pour piloter
le fonctionnement du récepteur. Elle est aussi utilisée pour la réflectométrie des signaux GNSS
qui est une nouvelle application du GPS. Les mesures de taux d’humidité et d’altimétrie ob-
tenues dans cette application seront d’autant plus précises que I’estimation du rapport signal a
bruit sera précise.

Les estimateurs classiques utilisent la statistique du maximum de la corrélation obtenue
aprées le désétalement du signal. Ces estimateurs nécessitent une longue période d’intégration
pour étre précis. De plus, ils ne tiennent pas compte de I’intercorrélation entre signaux et des
parametres du signal GPS.

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

Dans ce travail de these nous avons obtenu plusieurs résultats originaux. Nous avons pro-
posé une fonction qui n’existe pas dans la littérature pour faire le lien entre la valeur de la
corrélation et les parametres du signal GPS. Cette fonction est validée sur données réelles et sur
données synthétiques. Nous avons montré grace a cette fonction I’influence de la fréquence, de
I’amplitude et de la configuration satellitaire du signal GPS recu sur la valeur de la corrélation.

En pratique les traitements de I’étage radio fréquence du récepteur permettent de connaitre
la frequence du signal et la configuration satellitaire. Ces parameétres étant connus, I’inversion
de la fonction non linéaire proposee nous permet de remonter aux valeurs de I’amplitude du
signal (donc du rapport signal a bruit) a partir des observations bruitées de la corrélation. Pour
notre implémentation de I’inversion de la fonction non linéaire, le filtre de Kalman sans parfum
et le filtre particulaire sont comparés. On montre que ces deux estimateurs permettent d’évaluer
le rapport signal a bruit a la milliseconde et avec précision en tenant compte des parameétres du
signal GPS. On montre aussi que le réglage des parametres du filtre de Kalman sans parfum est
plus délicat que ceux du filtre particulaire mais que le codt calcul de ce dernier est plus impor-
tant.
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Conclusion générale

Une des perspectives de ce travail de thése porte sur I’utilisation de la méthode proposée
pour la réflectométrie. On souhaite utiliser I’estimateur proposé pour mesurer le taux d’hu-
midité des surfaces de réflections. L’objectif sera alors de montrer que I’on peut obtenir des
mesures reproductibles indépendantes des parametres du signal GPS et de la configuration sa-
tellitaire.

Une autre perspective de ce travail porte sur le développement de la fonction qui relie le
rapport signal a bruit a la corrélation. Dans ce contexte plusieurs pistes sont envisagées. La
premiére piste est de géenéraliser le modele statistique pour un récepteur qui quantifie le signal
GPS sur un plus grand nombre de bits. On souhaite gagner de la précision dans ce cas sur la
valeur de corrélation observée et donc sur I’estimation du rapport signal a bruit. La seconde
piste est d’adapter le modéle proposé aux modulations modernes de type BOC ou ALTBOC.
En effet ces signaux a plus large bande seront de plus en plus utilisés pour la réflectométrie car
ils offrent une meilleure résolution pour I’observation des parameétres de la surface de réflection.
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