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CONCEPTION D’UN SYSTEME D’ACQUISITION GPS RAPIDE

Yassine Salih Alj

SOMMAIRE

Dans ce travail plusieurs techniques nouvelles pour le GPS ont été explorées et
appliquées. La premiére est la technique de traitement par blocs qui est utilisée
habituellement dans le domaine du traitement d’images. Cette méthode a été appliquée
pour le traitement du signal GPS et a démontré des résultats encourageants. Elle est
basée sur D'utilisation de FFT permettant de calculer la fonction de corrélation
rapidement par une simple multiplication dans le domaine fréquentiel. L’architecture
proposée sur la base de cette méthode a été retenue selon ses performances démontrées,
et ce pour remplacer la structure actuelle du récepteur GPS.

Une autre méthode étudi€e, consiste en ’application d’un algorithme complexe basé sur
la transformée de Walsh Hadamard. Cette derni¢re permettrait d’accélérer 26 fois le
calcul de la fonction corrélation, et ce par rapport & la transformée de Fourier rapide
FFT. Malheureusement, cette transformée n’est pas directement applicable aux
séquences de Gold utilisées en GPS. Ainsi cette technique n’a pas été retenue pour cette
application.

La troisiéme technique utilisée est une méthode de conception connue dans le domaine
de la microélectronique, a savoir la structure systolique. Ce nouveau mécanisme
parallélisé a été appliqué et testé pour ’acquisition du signal GPS. En terme de rapidité
et de complexité, cette technique est fort avantageuse. Le systéme d’acquisition proposé
qui est & la base de sa conception et de son mécanisme de fonctionnement se distingue
par son architecture simple et compacte, une vitesse de traitement de I’ordre de 1 ms et
des performances d’estimation remarquables. Donc, cette méthode a été considérée
comme étant la meilleure solution pour remplacer la structure du récepteur GPS actuel.

Finalement, ’évaluation de la complexité des deux architectures retenues a confirmé
Pefficacité de la nouvelle architecture proposée, basée sur le mécanisme systolique. Sa
complexité pour une implémentation directe, ne consomme pas plus de 54 % des
ressources d’une puce Virtex-II Pro XC2VP125. Cette complexité peut étre réduite
permettant ainsi 1’utilisation de puces de plus petite taille telle que la Virtex-II Pro
XC2VP7, et ce au prix de l'utilisation d’une horloge plus rapide. Ceci est réalisable en
effectuant un traitement par blocs qui permettra d’emmagasiner les bits entrants dans des
tampons pour pouvoir alimenter ensuite un nombre réduit de cellules dans le corrélateur
systolique. Pour un réseau avec un nombre de cellules réduit a 100, 'horloge utilisée
doit étre dix fois plus rapide. Ceci permet de conserver le méme temps de réponse du
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systéme d’acquisition, mais avec une complexité dix fois plus petite en terme de
“slices”. Dans ce cas, une puce aussi petite que la Virtex-II Pro XC2VP4 pourrait
suffire, et ce avec une exploitation de moins de 4.76 % de ses ressources de mémoires
RAM. La méthode proposée a permis d’améliorer davantage les performances du
récepteur GPS qui y est issu, et ce en terme de vitesse de traitement, de qualité des
estimations et de flexibilité d’implémentation. L’architecture qui découle de la premiére
technique basée sur 'utilisation des FFT, nécessite une plus grande surface de silicium,
et exige ainsi d’utiliser plus d’une puce programmable FPGA pour 'implémentation
compléte du systeme d’acquisition.



DESIGN OF A GPS FAST ACQUISITION SYSTEM

Yassine Salih Alj

ABSTRACT

In this work, several new techniques for GPS were studied and simulated. The first one
was block-processing technique that is usually used for image processing. This method
was applied for the GPS signal processing and has shown interesting results. By using
the Fast Fourier Transform (FFT), the calculation of the correlation function is
implemented with simple multiplications in the frequency domain, which allows to
considerably speed up the computation time. Based on this approach, an architecture for
such a system is proposed and simulated. The results are clearly satisfactory and the
proposed architecture is believed to be able to replace the current structure of receiver
GPS.

Another technique, which is based on Walsh Hadamard transform, is presented. The
simulation results show that it is possible to accelerate the calculation of the correlation
function 26 times compared to the Fast Fourier Transform (FFT). Unfortunately, this
technique is not directly applicable to Gold sequences used in GPS systems; and for this
reason, it is not retained.

A new system architecture is presented. It is based on a structure that is used in
microelectronics, namely the systolic structure. This new paralleled mechanism was
applied and tested for the acquisition of GPS signal. In terms of speed and complexity,
this technique is extremely advantageous. The proposed acquisition system is
characterized by its simple and compact architecture, a processing speed of about 1 ms
and similar performances of estimation. Therefore, this method was regarded as being
the best solution to replace the structure of current GPS receivers.

In addition to the analysis of the performances, an evaluation of the complexity of the
two selected architectures has been carried out. The results clearly demonstrate the
superiority of the systolic architecture. Indeed, its complexity for a direct
implementation, does not consume more than 54 % of the resources of a Virtex-II Pro
XC2VP125 and it becomes possible to implement the system in a smaller chip such as
Virtex-1I Pro XC2VP7, with a faster clock. This is realizable by carrying out a treatment
per blocks, which will allow storing the bits entering in buffers and then feeding a
reduced number of cells in the systolic correlator. For a network having one hundred
(100) cells, the clock used must be ten times faster. This will allow preserving the same
response time of the acquisition system, but with a complexity ten times smaller in terms
of slices. In this case, a chip as small as a Virtex-II Pro XC2VP4 can be enough to



implement the whole system with an exploitation of less than 4.76 % of the RAM
resources. Thus, by using this proposed technique, it becomes possible to improve the
performance of GPS receivers in terms of processing speed, quality of the estimation
and flexibility of implementation. For the first technique based on the FFT, it requires a
larger silicon area and necessitates more than one FPGA chip for a complete
implementation of the acquisition process.
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INTRODUCTION

Le positionnement ou capacité de se localiser dans notre monde, a toujours jouit d’une
importance cruciale et exceptionnelle. Depuis les premiers temps, les marins avaient
forgé leurs propres moyens pour se localiser en utilisant les objets célestes afin de

pouvoilr naviguer sans se perdre.

Aujourd’hui, les systémes GPS (“Global Positioning System”) offrent des précisions
centimétriques et sont largement utilisés pour la navigation, les communications sans fils
et pour d’autres applications. Ces systémes sont basés sur des satellites qui orbitent
autour de la terre, et qui envoient des signaux RF aux récepteurs GPS. Ces derniers
permettent & ’engin qui les porte de se localiser ou qu’il soit, sur la surface de la terre,
sous 1’eau ou dans I’espace. Ceci est effectué en déterminant les coordonnées spatiales
(%, v, z) du récepteur a partir du temps nécessité pour la propagation du signal GPS des

satellites en vue, et ce a partir de leurs orbites dans ’espace.

Problématique

Le monde ol nous vivons aujourd’hui est assujetti & un rythme d’évolution trés élevé.
Ainsi les changements doivent aussi s’y faire avec rapidité et efficacité afin de suivre la
cadence du progres exigé et répondre aux besoins dynamiques en mati¢re de technologie
de pointe. Le GPS est devenu trés sollicité, voire indispensable dans plusieurs
applications de notre 21%™ siecle. Cependant Iarchitecture actuelle des récepteurs GPS
utilisés aujourd’hui est devenue un véritable obstacle devant les exigences de rapidité

des nouvelles applications technologiques.

Les récepteurs GPS de nos jours sont basés sur les techniques de traitement séquentiel

effectuant une saisie des échantillons un a la fois. Ce qui a un effet direct sur la qualité



de traitement de ce signal. Aussi, les éléments de base utilisés dans I’architecture de ces
récepteurs standards, a savoir les boucles d’accrochage de phase PLL (“Phase Locked
Loop™), de fréquence FLL (“Frequency Locked Loop”) et de délai DLL (*Delay Locked
Loop”), ont été utilisées pour des décennies. Ces boucles représentent un inconvénient
majeur pour réduire le temps nécessaire au traitement du signal GPS recu, car le signal
traité reste parfois confiné dans ces boucles de poursuite. A titre d’exemple, en cas de
décrochage de boucle le récepteur se voit dans I’obligation de recommencer & nouveau
le processus d’acquisition, ce qui peut consommer inutilement le temps de traitement du
signal GPS regu et engendrer un temps de réponse de ce récepteur relativement long.
Ainsi, ces récepteurs GPS standards ne représentent sans doute pas des solutions
optimales en particulier pour les applications de haute vitesse dynamique ou en présence
de problémes de réflexions par trajet multiple ou d’interférences. D’autre part, le
traitement du signal GPS a la réception se fait dans le domaine temporel. Or le calcul de
la fonction de corrélation dans ce domaine est un processus qui consomme énormément
du temps de traitement [Braasch99]. Ce qui n’est pas encore la maniére optimale pour
effectuer ce traitement, et ce dans 1’objectif de réduire ce temps de réponse du récepteur

GPS.

Objectif

Les nouvelles tendances de conception des récepteurs GPS se dirigent vers I’exploitation
de nouvelles techniques pour le traitement du signal GPS. Ceci est effectué dans le but
d’accélérer le processus d’acquisition en conservant les performances dans les

conditions difficiles, et ce tout en optimisant I’architecture de ce récepteur GPS.

Au cours des derniéres années, de nouvelles méthodes de traitement du signal GPS a la
réception, ont été introduites. La technique de traitement par blocs, habituellement
utilisée dans le traitement d’images, a ét¢ présentée pour le traitement du signal GPS.

Celle-ci a permis de faire un grand saut par rapport au techniques standards utilisées



dans ce domaine. Le signal GPS regu est traité par blocs d’échantillons permettant ainsi
d’obtenir de meilleurs performances dans les conditions difficiles [Moeglein98]. Cette
technique est basée sur le calcul de la fonction de corrélation dans le domaine
fréquentiel, et ce en utilisant des transformées de Fourier discretes DFT. Notons que le
calcul de la fonction de corrélation de deux séquences de longueur de N, et ce en
utilisant une simple multiplication dans le domaine fréquentiel, permet de réduire les
calculs de N/logN fois, permettant ainsi d’accélérer significativement le processus

d’acquisition et de faciliter I’acquisition en temps réel du signal GPS [VanNee91].

Le travail présenté ici a comme objectif d’explorer ces nouvelles techniques et de
découvrir d’autres méthodes pouvant améliorer davantage le processus d’acquisition du
signal GPS. Une des méthodes étudiées, consiste en Iapplication d’un algorithme basé
sur la transformée de Walsh, et ce en concurrence avec 1’utilisation de la transformée de
Fourier rapide FFT. Aussi, un des buts principaux de ce travail est de trouver une
structure parallélisée du corrélateur GPS permettant d’optimiser ’architecture du
systéme d’acquisition ainsi que son fonctionnement. Ceci a été effectué en explorant les
techniques utilisées pour la conception des architectures complexes des
microprocesseurs. Ces derniers sont basés sur un mécanisme de fonctionnement
systolique. Un réseau systolique est caractérisé par une architecture parallele composée
de cellules identiques, simples et interconnectées d’une facon réguliere et locale. Les
cellules évoluent en parallele et sont cadencées par une horloge globale faisant en sorte
que les calculs soient effectués simultanément. La régularité ainsi que la localité dont

jouit ces réseaux les rendent particuliérement bien adaptés a étre intégrés sur silicium.

Enfin, 1’étude des nouvelles architectures proposées pour le systeme d’acquisition GPS
devra inclure une évaluation de la complexité de celles-ci, et ce dans le but d’une
implémentation sur une puce programmable FPGA. Ces puces sont connues pour leurs
grande capacité d’intégration, de reconfigurabilité, et surtout par leurs fréquences

d’opération élevées permettant ainsi une trés grande vitesse de traitement.



Structure du mémoire

Ce mémoire est composé de sept chapitres. Le premier chapitre donne un apergu sur les
caractéristiques pertinentes du signal GPS en introduisant la technologie CDMA.
Ensuite le code de Gold utilisé en GPS est présenté, suivi par les détails de ce code
utilisé pour les applications civiles. Enfin la structure du signal GPS et son traitement a
la réception sont discutés. L’architecture globale du récepteur est par la suite présentée,
et ce a travers ses différents blocs constituants : I’étage RF, les boucles de poursuite de
code et de la porteuse ainsi que le processus d’acquisition. Enfin, le principe de base du

fonctionnement du corrélateur est discuté.

Dans le deuxiéme chapitre, les techniques d’acquisition et les processus de recherche

utilisés pour les récepteurs séquentiels standards sont discutés en détail.

Le chapitre 3 explore la technique de traitement par blocs pour son utilisation en
acquisition GPS. Les composants essentiels pour une structure du récepteur basé sur
cette méthode seront étudiés. Finalement, une architecture a base de cette technique,
faisant appel a 1'usage des transformées de Fourier rapide FFT, sera présentée et

simulée.

Le quatrieme chapitre introduit une autre transformée a explorer, la transformée de
Walsh. Son application a travers un algorithme complexe permettant de manipuler des
séquences pour en déduire le déphasage est documentée et explicitée avec un exemple
appuyé par son résultat de simulation. Les blocs nécessaires pour une conception basée
sur cette technique seront ensuite étudiés. Et enfin, une mise en valeur des avantages de
cette transformée par rapport a celle de 1la FFT sera présentée, suivie par les perspectives

d’applicabilité de cette transformée de Walsh rapide pour I’acquisition du signal GPS.



Le chapitre 5 présente une méthode d’échantillonnage permetiant d’améliorer
Parchitecture déja présentée au chapitre 3. Nous y présenterons les solutions pertinentes
essayées, et ce pour adapter cette méthode a la conception du corrélateur GPS rapide
optimal tout en conservant ses performances. Enfin une solution sera retenue et une
architecture finale sera proposée et commentée avec ses blocs importants. Nous
conclurons finalement par une discussion des performances et résultats obtenus par

simulations de cette architecture.

Le chapitre 6 présente une méthode originale pour la conception d’un systéme
d’acquisition basé sur un corrélateur GPS rapide. Celui-ci est régit par le fonctionnement
parallélisé du mécanisme systolique. Une architecture compacte du systéme
d’acquisition basé sur ce corrélateur systolique sera proposée. Et enfin, les résultats de

simulations ainsi que les performances de cette architecture seront présentés.

Dans le dernier chapitre I’étude de la complexité des architectures retenues sera réalisée.
Le chapitre 7 commence par un bref apercu sur les puces FPGA de Xilinx. Ceci est suivi
par une analyse de complexité et une validation des architectures retenues. Suite & cette

étude, une architecture se démarque des autres et est validée pour son implémentation.

Finalement, les chapitres sont suivis d’une conclusion générale avec quelques

recommandations et perspectives de développement.

Contribution

Le travail présenté dans ce mémoire a contribué a I’amélioration du processus
d’acquisition du signal GPS, et ce en explorant de nouvelles techniques et en concevant
de meilleures architectures. Ces techniques utilisées pourraient méme permettre la
suppression totale des boucles de poursuites tout en accélérant le traitement et

optimisant davantage la structure des architectures obtenues. L’architecture systolique



proposée pour la conception de ce systéme d’acquisition est nouvelle dans le domaine du
GPS. En effet celle-ci a permis une nette amélioration par rapport & n’importe quelle

autre structure connue des récepteurs GPS.



CHAPITRE 1

SYSTEME DE POSITIONNEMENT GPS

1.1 Etalement spectral et CDMA

Un systeme de communication a étalement spectral utilise une largeur de bande plus
grande que nécessite l'information & transmettre. Ainsi, la largeur de bande de
transmission est beaucoup plus grande que celle de l'information [Peterson95]. La
largeur de bande de transmission est obtenue en utilisant un signal d’étalement qui est
indépendant des données de l'information. Les applications militaires ont commencé a
utiliser les techniques d’étalement spectral il y’a plus de cinquante années pour leur
avantageuse particularité permettant de rejeter linterférence intentionnelle et
involontaire [Gibson93]. En plus, 1’¢talement spectral permet un acces sélectif & des
utilisateurs multiples et fournit une bande de haute résolution. Au cours de la derni¢re
décennie, ces caractéristiques avaient accéléré l’intégration de cette technique aux
différents systéemes de communications dans des applications commerciales diverses tels
que les applications de radio mobiles, des communications par satellite, et des systémes
de positionnement. L’¢talement spectral le plus largement utilisé est 1’étalement spectral
par séquence directe DSSS [Dixon94]. L’étalement DSSS est réalisé en multipliant une
porteuse RF par un code pseudo aléatoire de bruit PRN. Par conséquent comme 1’illustre
la figure 1, la largeur de bande du signal étalé est supérieure a celle de 'information.
Chaque utilisateur ou émetteur utilise un code différent qui est orthogonal aux codes des
autres utilisateurs ou émetteurs. Cette méthode s'appelle 1'accés multiple par division de

code CDMA [Hassan98].

A T'émetteur, un code PRN est modulé par une séquence d'information en utilisant une

modulation PSK. Une forme simple de 1’étalement DSSS utilise la modulation BPSK.



Cette derniére fixe la phase de la porteuse a 180 degrés lorsqu’un chip du code PRN est

¢gale a 1.

f Information

{
B
| of
X *
y
Code d’étalement
U 00T :
U 0T ‘ g

4 _

Signal étalé

11L 1l —~" T

Domaine temporel Domaine fréguentiel

-
Vs

Figure 1  Exemple d’étalement spectral par séquence directe DSSS

1.2 Présentation du GPS

Le systeme de positionnement GPS est un systtme de communications basé sur les
satellites GPS qui orbitent autour de la terre. Ce systéme utilise le concept du temps
d’arrivée TOA (“Time Of Arrival”) avec un parcours a sens unique. Le temps de
parcours est calculé par la multiplication de la vitesse de la lumiére avec le retard du

signal GPS qui voyage du satellite au récepteur [Braasch99]. Le calcul d'une position



tridimensionnelle exige ['utilisation de trois satellites. Un satellite additionnel est

nécessaire pour synchroniser a son horloge atomique celle du récepteur [Trimble].

Comme montré a la figure 2, le systéme GPS utilise 24 satellites qui sont placés sur six
plans orbitaux avec quatre satellites dans chaque plan [Kaplan96]. Il a €té congu par le
département de la défense des Etats-Unis afin de fournir des informations précises de

positionnement n'importe ot dans le monde 24 heures sur 24.

Figure 2  Constellation du systtme GPS

L'émetteur dans chaque satellite envoie les données de navigation modulées avec un

code de Gold spécifique en utilisant la technique d’étalement CDMA.

1.2.1 Séquences de Gold

Les séquences pseudo-aléatoires PRN sont générées a 'aide de registres a décalage
LFSR (“Linear Feedback Shift Register”). Selon le choix des coefficients “taps” des
LFSR utilisés, les séquences PRN obtenues seront a période maximale MLS (“Maximal

Length Sequence”), connues sous le nom de m-séquences [Viterbi95].



Une m-séquence a une période de N = 2" — 1, sachant que m est la longueur du LFSR
utilisé. Chaque période d’une m-séquence contient 2™ chips égales a “1”, et 2™'-1

égale a “-1”.

Les séquences de Gold sont construites par la combinaison de deux m-séquences d’une
longueur N = 2™ — 1. La famille des séquences contenus dans ’ensemble G(u,v) défini
par:

Gu,v)={u,v,u® v,u®Zv,u®Zv, .., ud 2V} (1.1)
est une famille de séquences de Gold [Hamelin97]. Tel que u et v sont deux m-
séquences de période N = 2™ — 1, Z9 est un opérateur a décalage cyclique de Z vers la

gauche, et @ est I’opérateur du ou-exclusif.

La figure 3 illustre un exemple de génération d’un code de Gold de longueur N = 31 a

partir de deux registres LFSR de longueur m = 5.

N

[-—D> L —» 2 —» 3 —P1 4 |—» 5

’~“”1 gl 2 b 3 — 4 — 5
}\#

Figure 3  Générateur de code de Gold de longueur N = 31

Séquence

de Glod
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1.2.2 Code C/A

Chaque satellite GPS a un code PRN unique qui est orthogonal aux autres codes des
autres satellites. Ce code qui s'appelle le code C/A, appartient a la famille des codes de
Gold. Sa période est de 2'%-1 = 1023 chips transmis au rythme d’une séquence par 1 ms.

Ce code est utilisé en GPS pour ses propriétés d’auto-corrélation et d’inter-corrélation.

A

AV
D

.. . . \_—_’
Initialisatiog > 1 2 3 4 5 6 7 8 $ |10

)4
Code C/A

B

>

clk = 1.023 MHz

Figure 4 Générateur de code C/A

L’architecture d’un générateur de code C/A est montrée a la figure 4. Deux registres a
décalage LFSR G et G, générent des codes a période maximale MLS de 2191 = 1023
bits. Initialement G; et G, sont mis & “1”, ’état zéro est illégal. Les taps des rétroactions

des deux registres G, et G, sont définis respectivement par les polynémes suivants :

GiX)=1+X>+X"
GX)=1+X*+ X+ X0+ x2+ X% + X1 (1.2)
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Le code C/A d’un satellite spécifique est généré par un ou-exclusif de la sortie du LFSR
Gy, et d’une version retardée de la sortie du LFSR G,. Cette version retardée est obtenue
comme montrée a la figure 4, en calculant le ou-exclusif de deux niveaux donnés du
LFSR G,. En d’autres termes, I’ajout d’une version décalée d’un code PRN donné a ce

code méme, donne le méme code mais déphasé [Kaplan96].

La figure 5 illustre le déphasage de 90 degrés existant entre le spectre du code civil C/A
et celui du code militaire P modulés avec les données de navigation par la fréquence
porteuse L1. Le lobe principal est de la forme d’un sinus cardinal, et il est de largeur de

2.046 MHz pour le code C/A, et de 20.46 MHz pour le code P.

Figure 5 Illustration du déphasage entre les signaux civil et militaire

Les données de navigation sont binaires et ont un débit de 50 bits/s. C’est a dire que
chaque donnée contient 20 périodes de code, soit 20 ms. Ces données sont envoyées en
utilisant la technique DSSS d’étalement spectral par séquence directe de CDMA. Grace
a sa large bande de fréquence, le signal obtenu jouit d’une grande résistance aux signaux

brouilleurs [Broigniez96].

La fonction d’auto-corrélation du code C/A s’écrit :
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Re(@)= [C,OC,t+ ) (13)

O C; est le code C/A du i™ satellite et T est une phase de décalage temporel.

Cette fonction d’auto-corrélation normalisée est représentée a la figure 6. Le pic de

corrélation est répété a chaque période de code et I'intervalle de corrélation est sur deux

chips.
ca(7)
_f
LN g ot
-1 / \ (R /N
1023 R 1022 1023 1024 chips

Figure 6 Fonction d’auto-corrélation normalisée du code C/A

Les propriétés de cette fonction d’auto-corrélation sont utilisées pour synchroniser le
code généré localement au récepteur avec le code du signal recgu. 11 est important que la
corrélation croisée entre deux codes C/A quelconques soit minimale, et ce pour
n’importe quelle phase Doppler et durant toute la période de code. La corrélation croisée

idéale est définie par :
R, (D)= [C,()C,(t+T)dt =0 (1.4)

Ot C; est le code C/A du i*™ satellite et C; est le code C/A du j°™ satellite, avec i # j.
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1.23 Structure du signal GPS

Tous les satellites GPS utilisent deux fréquences connues sous le nom de L1 et L2. La
composante L1, avec une fréquence porteuse de 157542 MHz, est utilisée
conjointement pour les services de positionnement civil SPS (Standard) et militaire PPS
(Précis). Tandis que L2, dont la porteuse est de 1227.6 MHz, est principalement utilisée

pour le service de positionnement militaire [Kaplan96].

Le systeme GPS a une fréquence de base f, de 10.23 MHz a partir de laquelle ses deux

fréquences porteuses sont construites :

L1 de 1575.42 MHz = 154 *
L2 de 1227.60 MHz = 120 * {, (1.5)

La figure 7 illustre les spectres des codes civil et militaire en considérant ces deux

fréquences porteuses utilisées en GPS.

Spectres
3
. Code P(Y) gitin Code P(Y) ¢
| ey -
Code C/A ¢
1, / L
1227.6 MHz 1575.42 MHz

Figure 7  Spectre fréquentiel du signal GPS

Une structure simplifiée du modulateur du signal L1 est montrée a la figure 8. Avant que

la modulation BPSK soit appliquée, les valeurs {0,1} obtenues par le ou-exclusif sont
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transformées en {-1,+1}. Un modéle simplifi¢ du signal civil GPS-SPS transmis peut

s’écrire comme suit :

Ou:

G@)
D)
Jir

s(t)= A-G(t)- D(t)-sin[27 f,,t + ¢, ] (1.6)

I’amplitude du signal transmis

Le code C/A du satellite (1.023 Mbps)
Le message de données de navigation (50 bps)
La fréquence porteuse d’émission, f7; = 1575.42 MHz

La déviation de phase de la porteuse

BPSK
»| 90°
BPSK 4

Porteuse L1 > o3 _SiglalLl
Code C/A ;/ \

N
Donnée
de navigation

Code P ;(j\\

Figure 8  Structure simplifiée du modulateur du signal L1
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A cause de l'effet du Doppler et du bruit, le signal recu est différent. Un modéle
simplifié du signal GPS-SPS regu peut s’exprimer par :

r(t) = A-G(t +7)- D(¢ +7)-sin[27(f,, +Afy, ) 1+ Agl+n(2) (1.7)
Ou:

T : Le décalage temporel

Ay La déviation fréquentielle du satellite due au Doppler

A : La déviation de phase de la porteuse

nt) Bruit blanc gaussien
1.3 Traitement du signal GPS

Pour le traitement numérique du signal GPS au niveau de la réception, il faut disposer de
ses deux composantes, I en phase et Q en quadrature. Ces composantes peuvent

s’exprimer comme suit [Cooper86] :

e, Af) = R Ao S0 T1D) A TI2w AR N,

Afy T12
0z, Afy) = R(®) -1 - Sm/i?f . TT/’; 2 sin(Afy TI2+AH+N,  (18)
Ou:
1- !1[ ; ]1:]<1
R(1) = (1.9)

0 ; ailleurs
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o’ =1 S (1.10)

"1+ NSR  1+SNR

Et:
T : Le décalage temporel
A La déviation fréquentielle du satellite due au Doppler
A La déviation de phase de la porteuse
T : Le temps d’intégration
N, Ng - Bruits blancs gaussiens centrés de variance c°
SNR Le rapport signal a bruit (SNR = 1/NSR)

On constate alors que pour détecter un satellite a la réception, il faut évaluer le décalage

temporel 7 et le déphasage de Doppler Af, . Tandis que pour la déviation de la phase de

la porteuse 4g, elle se voit éliminée en sommant le carré des signaux [ et Q.

Dans le cas d’un démarrage a froid a la réception, il faut essayer toutes les combinaisons
possibles du retard et du Doppler jusqu’a ce que le niveau du signal en sortie du
corrélateur atteigne le seuil de détection du pic de corrélation. Cette opération est

réalisée par des algorithmes de recherche bidimensionnels explicités dans le chapitre 2.

1.4 Architecture du récepteur GPS

Afin de présenter les nouvelles techniques du traitement du signal GPS au niveau du
récepteur, il est important de présenter 1’architecture du récepteur standard séquentiel et
de comprendre ses fonctionnalités. Les techniques de traitement 4 base de DSP, traitent
les données a la réception un échantillon & la fois, ce qui est connu par la technique

séquentielle d’ou le nom du récepteur séquentiel.



AGC
|
v ‘ C
) ; Sous- Canaux
Pré-ampli. | convertisseur [7p ADC IF d’acquisition
TLO analogique numérique !
Horloge de . Synthétiseur Traitement Processeur
référence de fréquence de navigation [¢ de réception

4

v

Interface
Usager

Figure 9 Schéma bloc d’un récepteur générique GPS

La majorité des récepteurs GPS modernes échantillonnent le signal et réalisent les

algorithmes de traitement du signal dans le module numérique [Parkinson96].

Dans le récepteur GPS, on peut distinguer trois parties principales, a savoir la section
RF, les canaux d’acquisition et les boucles de poursuites. La figure 9 illustre ces trois

derniéres parties incluses dans le schéma bloc d’un récepteur générique GPS.

1.4.1 Section RF

L’antenne recoit le signal RF des satellites en vue. Selon le type de I’antenne, celle-ci
peut capter uniquement le signal L1 ou les deux signaux L1 et 1.2 ensembles. Le niveau
du signal RF capté est trés faible. L’étage de pré-amplification amplifie ce signal sans
dégrader sa qualité. La présence de filtres passe-bande a cet étage est nécessaire pour
rejeter les interférences RF en dehors de la bande passante [Kaplan96]. Ces filtres

peuvent étre a large bande recouvrant les fréquences porteuses L1 et L2, ou bien
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sélectifs a doubles bandes. Le choix de ces filtres dépend de ’application. Au minimum
un filtre non sélectif est nécessaire pour supprimer les fréquences images du signal avant
la transposition de fréquence. Le signal RF amplifié et filtré est sous-converti en IF
grace au produit par une sinusoide pure, appelée oscillateur local LO, générée par un
synthétiseur de fréquence qui est piloté par 'horloge de référence. Il est possible d’avoir
plus d’un étage de sous conversion. Le signal IF analogique est numérisé par un
échantillonnage dont le taux est déterminé selon la bande de fréquence de ce signal. Ce
taux varie dans les différents récepteurs selon la fagon du filtrage préalable du signal RF.
Cependant les taux d’échantillonnage typiques varient entre 4 a 10 MHz. Pour le
traitement du lobe principal du code C/A dont la largeur de bande est de 2.046 MHz, le

taux d’échantillonnage nécessaire sera d’au moins 4.092 MHz.

La quantification du signal GPS ne prend pas plus de trois bits pour I’échantillonnage.
Cependant un seul bit généralement suffit pour les récepteurs commerciaux a faibles
colit, tandis que 1.5 bits a 3 bits sont généralement utilisés pour les récepteurs aux
applications plus lourdes [Braasch99]. Pour plus d’un bit de quantification, un contréleur
automatique de gain AGC est nécessaire pour optimiser la plage d’entrée du
convertisseur ADC. Une numérisation sur un seul bit, qui peut &tre réalisée par un

comparateur de tension, simplifie I’architecture du module RF car le signal est écrété.

Plus de détails sur [D’architecture et 'implémentation d’un étage RF dédié aux

applications GPS pourront étre consultés dans I’article [ Akos96].

1.4.2 Boucles de poursuite

Dans la partie numérique du récepteur GPS, la poursuite est précédée d’une acquisition
grossicre du signal GPS. Les boucles de poursuites de porteuse et de code raffinent

respectivement les mesures de la phase de la porteuse et celle du code, et suivent tout
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changement sur celles-ci. Dans le cas de changements significatifs et brusques sur ces
valeurs, le processus de poursuite échoue engendrant ce qu’on appelle un décrochage de
boucles. Ceci nécessitera une ré-acquisition, soit un démarrage & chaud, afin de

réévaluer les déphasages actualisés.

Les boucles de poursuites sont généralement effectuées par un microprocesseur ou dans
un DSP, qui contrdle les NCO du code et de la porteuse. La boucle de code est
habituellement une boucle de verrouillage de délai DLL, et la boucle de porteuse est soit

une boucle de phase PLL ou une boucle a verrouillage de fréquence FLL.

Raffinement externe
Filtre de e '2
Q S B
ke Discriminateur ) porteuse \/
de boucle de o
porteuse - Données de navigation
> —p- Phase de porteuse
Ie Filtre Facteur
A&D B > de {)4 @échelle [+4
y Discriminateur code
i 1| deboucle de
3l ;: b= A&D (b code
. y . Phase de code
Signal IF 2 I
numérique Q B A&D —L>
E |P |L
Synthétiseur |«
de code
Sinl T=Cos 4
NCO ¢
$ L Réplique de phase de code
Horl Vers le processeur
orloge
de g t——p Réplique de phase de porteuse du réoepteur

référence

Figure 10 Schéma bloc d’un canal de poursuite générique GPS

La figure 10 illustre un canal de poursuite générique GPS. Les boucles de code et de

porteuse schématisées opérent conjointement de fagon a synchroniser la phase du code
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et la fréquence porteuse simultanément en réalisant une recherche bidimensionnelle. Ces
boucles permettront de désétaler le signal en enlevant la porteuse et le code C/A et

d’extraire finalement les données de navigation.

Les deux sous-sections suivantes décrivent les boucles de code et de porteuse

respectivement.

1.4.2.1 Boucle du code

Cette boucle de poursuite de la phase du code C/A consiste a comparer la réplique locale
du code au signal entrant, et a en déduire une déviation de code, qui une fois filtrée,
servira a contréler le synthétiseur de code. La réplique du code devra étre suffisamment
précise dans une dimension d’un seul chip du signal entrant. Ceci est vrai car une
déviation supérieure a un chip donne une corrélation nulle. Avec I'utilisation du résultat
des corrélation, avance E, phase P et retard L, le discriminateur de l1a boucle de code
détermine 1’amplitude et la direction de la déviation du code local par rapport au signal
entrant. Les répliques de code E et L sont décalées d’une moitié de chip par rapport au
code en phase. La sortie du discriminateur qui est une phase de code bruitée, se voit
lissée par un filtre ajouté spécialement pour cette fonction. En utilisant cette donnée
filtrée, le synthétiseur de code doit avancer ou retarder sa réplique de code pour en
arriver a un alignement maximal avec le code entrant. Ce type de boucle de poursuite est

connu sous le nom de 1a boucle DLL.

1.4.2.2 Boucle de la porteuse

Le signal IF numérique est mélangé en quadrature avec la réplique de porteuse pour le
convertir en bande de base. Dans la boucle, le signal se verra ramené en bande de base

sans suppression du déphasage Doppler 4f. La fonction de la boucle de porteuse est de
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maintenir le NCO, le synthétiseur de porteuse, accroché a la fréquence porteuse entrante
(fir + 4f) de telle sorte que la sortie du mélangeur n’ait aucune composante de porteuse.
Cette opération est connue par la suppression de porteuse. Le signal est ensuite corrélé
avec la réplique alignée du code C/A local et intégré en utilisant des circuits A&D
(“Accumulate-and-Dump”). Ces circuits ont la particularité du comportement passe-bas,
ce qui permet de rejeter le terme de fréquence double généré par le mélangeur
quadratique. Ainsi, uniquement la valeur de corrélation est extraite. Le discriminateur de
boucle de porteuse évalue ’amplitude et la direction de la déviation de fréquence a partir
des composantes en phase I et en quadrature Q du signal. Aprés un filtrage passe-bas, ce
décalage fréquentiel, qui est la réplique de déviation de fréquence porteuse Af, est

réalimenté vers le NCO afin de contrdler ce dernier.

Pour les deux architectures de boucles PLL et FLL utilisées pour la poursuite de
fréquence, la largeur de bande de boucle est déterminée par le temps d’intégration

“dwell Time” Tpw et par les caractéristiques du filtre de boucle utilisé.

La technique de lissage ou raffinement externe utilisée, équivaut mathématiquement 2
Pinclusion du terme de second degré de la série d’approximation. Cette technique fait
appel & un systéme externe au systéme GPS, a savoir 1’unité¢ de mesure inertielle IMU,

qui servira a améliorer la précision et la fiabilité de 1a boucle de poursuite.

La conception des boucles de poursuite est un sujet assez complexe dont I’é¢tude dépasse
P’objectif de ce travail. Cependant plus de détails concernant ces boucles de poursuites

peuvent étre trouvés dans [Kaplan96] et [Parkinson96].
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14.3 Phase d’acquisition

Le processus d’acquisition est exécuté lorsque le récepteur est mis en marche car les
phases de code et de fréquence porteuse ne sont pas initialement connues. L’acquisition
servira a en faire une estimation grossicre, et ce en effectuant une recherche
bidimensionnelle. Aussi, les 24 satellites ne sont pas tous en vue, alors ’acquisition
devra chercher les satellites, caractérisés par leurs codes, dont les signaux sont présents a

la réception. Le chapitre 2 suivant, présente ce processus en détails.

1.5 Principe de base du corrélateur

Dans un systétme numérique, chaque signal peut é&tre représenté par une série
d'échantillons représentés sous forme de bits. L'intégrale de corrélation devient alors une
somme finie. La multiplication est interprétée par un Non-Ou-Exclusif ou un Ou-
Exclusif selon la représentation binaire des amplitudes. La fonction de corrélation de

base est alors réalisée comme suit:

Corrélation = Z (Di @ Ri) (1.1D)

La figure 11 illustre le principe trivial de cette corrélation, et ce & I’aide d’un corrélateur

a base de registres a décalage LFSR.

Ou:
Di est le ieme bit de 1a trame de donnée.
Ri est le ieme bit de la trame de référence.

n est Ie nombre total de bit.
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Figure 11 Structure d’un corrélateur a base de registres a décalage

Dans le résultat de corrélation obtenu, ’emplacement du pic de corrélation traduit la

déviation de code du signal entrant par rapport a la réplique locale de code. Ce

déphasage de code est dfi au temps nécessaire pour la réception du signal transmis des le

satellite.

D’autres formes plus complexes de I’architecture du corrélateur GPS seront proposées et

étudiées dans les chapitres 3, 5 et 6. Toutefois le chapitre 2 suivant présente les

techniques standards utilisées en acquisition, et ce pour une structure conventionnelle du

récepteur GPS.



CHAPITRE 2

TECHNIQUES D’ACQUISITION

2.1 Stratégies classiques d’acquisition

L’acquisition du signal GPS peut étre identifiée comme étant un processus de recherche
bidimensionnel. Il nécessite d’avoir une réplique exacte du code PRN et de la fréquence
porteuse du signal du satellite. La distance entre le SV et le récepteur est déterminée par
la synchronisation de la phase du code PRN d'entrée avec la phase du code PRN générée
localement. Cette période de synchronisation est effectuée en deux étapes : un
alignement des codes de fagon grossiére, puis fine. L'étape primaire d'acquisition permet
d'aligner les deux codes a l'intérieur de l'intervalle d'un chip du code d'étalement. Et
ensuite I'étape de poursuite du code réduit I'écart des phases a de faibles valeurs. Si au
cours du processus de poursuite du code, l'erreur de 1'écart des phases dépasse une valeur
limite de la boucle de poursuite, un processus de ré-acquisition (démarrage a chaud) est

amorcé puis il est suivi par le maintien précis du code.

211 Région d’incertitude de Pacquisition

Pour le code C/A de porteuse L1 de 1575.42 MHz, le processus d'acquisition inclut la
synchronisation initiale de la phase du code et une estimation du décalage de la
fréquence. Le décalage de la phase du code local et de I'écart de la fréquence Doppler est
effectué par des sauts de valeurs discreétes, réalisés habituellement par un traitement
numérique du signal. Cette région d'incertitude qui est constituée de la phase du code
d'entrée et de I'écart Doppler, est divisée en des cellules de recherche de deux

dimensions, ou les références de la phase du code et de la fréquence sont détectées en
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désétalant le signal recu. Si l'estimation de la phase du code et de son décalage Doppler
sont prés des valeurs réelles, le processus de désétalement sera fonctionnel et le signal
pourra étre détecté. Par contre, dans le cas d'une mauvaise estimation, le processus de

désétalement ne détectera pas le signal a ’entrée.

Le générateur de code local et le NCO seront décalés a une nouvelle valeur du délai de
la phase du code et a une nouvelle estimation de I'écart Doppler, qui seront a leur tour
évaluées jusqu'a ce qu'une synchronisation du code et de la fréquence Doppler soit
obtenue. L'espace de recherche bidimensionnelle d'acquisition d’un SV donné est

montré a la figure 12.

. . Cellule
Résolution de la dacquisition

phase du code : &
b /

se}
e
™~

€

7 Résolution de la
- fréquence : Q

Dimension de la
fréquence porteus

—
S =N

01 2 q-1 4
@————— Dimension de la phase ~——me—fpp
du code

Figure 12 Espace de recherche pour I’acquisition du signal GPS
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2.1.2 Algorithmes de recherche

A cause de l'incertitude uniforme de la phase du code C/A sur la période entiére du code,
il est préférable d'utiliser une méthode de recherche rectiligne du délai de la phase du
code comme montré a la Figure 13a. Généralement, cette technique est utilisée dans le
cas d’un démarrage a froid. La région d’incertitude est balayée presque enti¢rement afin
de trouver la cellule qui correspond au maximum d’énergie. La recherche est poursuivie
a l'intérieur de la cellule selon une direction et la région enti¢re d'incertitude est balayée

de cellule en cellule jusqu’a détection du signal.

Phase » Phase
du code du code

\ Cellule p,0
%
e

. Cellule 0,q , v Cellule
Fréquence .10 Fréquence
Doppler Doppler

a) Fenétre Uniforme b) Fenétre Dynamique

Figure 13 Structure des stratégies de recherche séquentielle d’énergie

La méme stratégie est utilisée pour la recherche du décalage Doppler si aucune
information de celui-ci n'est disponible, sinon on présume une distribution non uniforme
du décalage Doppler a lintérieur de la région d'incertitude avec une densité de
probabilité plus forte prés de 'estimation initiale, et une densité de probabilité plus faible
aux extrémités de la région d'incertitude. Cette technique est utilisée dans le cas d’un
démarrage a chaud ot la synchronisation avec le signal recu vient juste d’étre perdue. La

recherche est effectuée ici dans une fenétre s'agrandissant au cours du temps (Figure



27

13b) en partant de la cellule contenant l'estimation Doppler initiale et en avangant dans

les deux directions [Landry98].

Le systéme d'acquisition pour la technique utilisée lors d’un démarrage a froid, consiste
en un corrélateur de code non cohérent, un détecteur numérique d'alignement de phase et
un systeme logique de synchronisation comme montrés 4 la Figure 14. Le but du
corrélateur non cohérent est de désétaler le signal d'entrée avec un code de référence

dont la phase a été décalée et en prenant une estimation du décalage Doppler.

Corrélateur non cohérent

iffgglée I(n) Moyenne sur N | €1 7 L
Numéri échantillons > 1
que -
cos R - - |
T o R2Rg —>
I(n e j
( ) Moyen.ne Ssur N Q ()2 B HO
sin échantillons B Seuil Ry
Générateur de NCO de Ia
Code PRN Porteuse ¢ [
* Contrdleur de

synchronisation <

Figure 14  Schéma bloc du systéme d'acquisition d'un code d'étalement

Le détecteur numérique évalue 1'état de succés ou d'échec du processus de désétalement
en comparant la sortie du corrélateur avec un seuil prédéfini. Si l'énergie de
désétalement est insuffisante, le contrdleur de synchronisation passe a une autre cellule
en affectant au générateur de code une nouvelle valeur du délai du code de référence et
au NCO local, une nouvelle valeur de la fréquence de référence. Par contre, si I'énergie
détectée est suffisante, le contréleur de synchronisation arréte le processus de décalage

dans la région d'incertitude et la synchronisation est atteinte [Landry98].
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Une caractéristique importante des récepteurs GPS est leur temps d'acquisition moyen.
Une procédure a double évaluation (“Double Dwell”) est adoptée permettant une
amélioration significative du temps d'acquisition estimé comparativement a une
procédure a évaluation simple (“Single Dwell”). L'intervalle d'observation de la
synchronisation de la phase du code consiste en deux périodes fixes dont chacune fait
l'objet d'une évaluation préalable. La premiére période consiste en un petit intervalle de
temps de la période de corrélation partielle permettant une décision rapide et
I'¢limination d'une cellule incohérente et de ce fait, réduit le temps moyen de recherche
et d'acquisition. Ceci est d'autant plus significatif que le nombre de cellules a évaluer est
grand. Si l'alignement de la phase des codes n'est pas détecté¢ a la premicre période
d'analyse, la cellule est rejetée (représenté par I'état Hy) et le processus d'acquisition se
poursuit & la cellule suivante. Cette courte période d'analyse peut augmenter la
probabilité d’acquisition erronée Pra & cause d'un gain d'étalement faible obtenu sur une
courte période de désétalement. Une acquisition erronée signifie que la phase des codes
est alignée (représentée par I'état H1) et que le processus de synchronisation fine de la
phase des codes est initi€. Le temps de pénalité nécessaire a la boucle de maintien pour
indiquer une acquisition erronée et pour réamorcer le processus d'acquisition est une
variable aléatoire. Dans le but de réduire le cofit du temps d'acquisition provenant de
I’acquisition erronée, un mode de vérification utilisant la deuxiéme période d'évaluation
(“Double Dwell™) est initié lorsque 1'état H1 est obtenu. Dans cette deuxieme période
d'évaluation, le corrélateur non cohérent conserve le méme délai de la phase du code
local et procede au traitement de corrélation avec les mémes parametres de décalage
mais sur une période d'analyse plus longue comparativement 2 la premicre période
d'évaluation. Il utilise le méme détecteur que celui de la premiere période d'évaluation a
I'exception du fait qu'il effectue séquentiellement plusieurs tests suite auxquels il prend
une décision finale. Si une bonne proportion des tests effectués indique l'obtention d'une
synchronisation, I'état H1 est vérifié et la boucle de maintien du code est activée.

Autrement, le contréleur de synchronisation réinitialise les phases pour passer a la
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cellule voisine. La Figure 15 montre le schéma bloc de la stratégie d'acquisition d'une

recherche a double période utilisée pour le cas d’un démarrage a chaud.

H;
Détectewr | %

Signal 2' ] Secondaire

d’entrée
Numérique - —_/L 1
— Corrélateur 1

K <4
2 Détecteur __l
Primaire

v
Générateur de NCOdela Avance i la
Code PRN porteuse prochaine cellule

t t

Figure 15 Fonctionnement de la Recherche en Double Périodes

I faut noter que la stratégie d'une recherche a double périodes est aussi appliquée a
l'acquisition des codes P. Pour l'acquisition des canaux L1-P et L2-P, I'estimation initiale
du délai de la phase du code est obtenue a l'aide du délai de la phase du code L1-C/A et
des informations HOW (“Hand-Over-Word”) provenant du message de navigation GPS.
Cette estimation peut étre précise a quelques chips du code P. A cause de l'information a
priori, une recherche sous forme de fenétre en expansion est utilisée. Le maintien
cohérent du code L1-C/A apporte aux canaux P soumis aux décalages Doppler, un

domaine d'incertitude en fréquence étroit lors de l'acquisition des canaux P [Landry98].
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2.2 Description détaillée du processus d’acquisition

Les récepteurs GPS conventionnels utilisent des méthodes de corrélation afin de

déterminer 1’ écart bidimensionnel.

Un corrélateur classique multiplie le signal regu par une réplique du code PRN approprié
et ensuite integre ou filtre par un passe-bas pour avoir le signal du pic de corrélation. La
détection initiale de la présence de ce pic est connue sous le nom de « processus

d’acquisition ».

Les récepteurs séquentiels utilisent le multiplexage temporel afin de dépister un nombre
de satellites plus élevé que le nombre de canaux disponibles. De tels récepteurs sont
ainsi plus lents dans le procédé d'acquisition. Le temps d'acquisition de moins d’une
minute et allant jusqu'a 20 minutes, dépend du nombre de canaux disponibles,

d'algorithmes utilisés, et des conditions relatives au rapport signal a bruit [Braasch99].

2.2.1 Architecture d’un module d’acquisition

La figure 16 montre la structure d’un seul canal de corrélation. Pendant I’acquisition du
signal, le canal opére en configuration de boucle ouverte. L’algorithme d’acquisition
examine les combinaisons successives de la phase de code et de la fréquence porteuse

pour en détecter un pic de corrélation donné par > + Q* (I’énergie de corrélation).

Un deuxiéme étage d’intégration est utilisé pour sommer les corrélations calculées sur
des périodes de codes multiples afin de détecter le signal avec le plus bas rapport signal

4 bruit.
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La valeur du seuil fixée a I’avance pour détecter la présence d’un signal d’un satellite,
est calculée selon les probabilités Ppa (“False Acquisition”) et Pyp (“Missed

Detection™), requises pour ’application désirée.

Sur la figure 16, les branchements liés au point E “Early” (avance de phase) et L “Late”
(retard de phase) sont omis uniquement pour éviter d’alourdir le schéma, cependant leur

branchement avec les blocs qui en découlent est identique au point P “Prompt” (phase).

Le décalage du code en avance et en retard dans une dimension de longueur d’un chip,

permet de raffiner I’ajustement de la réplique du code avec celui du signal regu.

Recherche
de la phase
du code

Recherche
de porteuse I

P

A&D Ll ()}
IF
4 Comparateur
numérique} A&D p >=() : signal
présent
Qp <=0 : signal
A&D | () absent
1 | Seuil
T T
E P L Algorithme
Synthétiseur |q d’acquisition
de code
sin €os
Synthétiseur
de porteuse
4
Horloge de
référence

Figure 16  Configuration d’acquisition d’un canal de récepteur GPS
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Le récepteur détecte le pic de corrélation en comparant I’amplitude de 1’énergie de
corrélation avec le seuil 7p. Si celui-ci est fixé trop haut, le récepteur ne pourra détecter
les signaux faibles, ce qui induirait I’augmentation de la probabilité d’une détection

manquée Pyp.

Dans le cas ou ce seuil serait fixé bas, la probabilité d’une acquisition erronée Pry se

verra augmentée sous 1’effet du bruit présent sur le signal.

Le seuil de détection T nécessaire peut €tre calculé en se basant sur la probabilité Pry

requise, et sur les distributions statistiques des paramétres du signal et du bruit [Feng99].

Afin de pouvoir distinguer I’amplitude d’un pic de corrélation par rapport & une fausse
corrélation due au phénoméne du bruit, la marge d’acquisition My, est définie par

Péquation 2.1 suivante :

R
M, = 10.log(—]—e—”—] (dB) 2.1)
N
Ou:
R L’amplitude du pic de corrélation
Ry L’amplitude du plus grand pic de bruit dans le bloc corrélé pour

une probabilité donnée.

Pour pouvoir faire I’acquisition sans erreur, le seuil de détection Tp doit étre fixé
inférieur au pic de corrélation d’un signal faible, mais aussi supérieur au plus grand pic

de bruit.
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2.2.2 Processus de recherche

L’acquisition est un processus de recherche bidimensionnel. Ses dimensions sont : le

code CDMA PRN du satellite et la fréquence porteuse du signal recu.

Si le récepteur a les données Almanac lui permettant d’approximer orbite du satellite,
la recherche d’un SV probable se fait plus rapidement. Si ceci n’est pas possible, le

récepteur devra chercher parmi tous les codes PRN des 24 satellites (“Cold Start”).

Sans aucune information a priori de la phase du code C/A, la région d'incertitude de la
phase du code se résume 2 la période du code entiere, c'est a dire 1023 chip. Cette région
est quantifiée par un nombre fini de cellules dont la largeur de la cellule d correspond 2
une fraction de la période de chip (Tc), telle Tc/a (ot 0=2,4,8,...,16). Cette division du
temps de décalage permet d’éviter de manquer la détection du maximum d'énergie de la
corrélation et apporte une précision a cette mesure. Le nombre total des cellules q pour

I'acquisition du code C/A est alors 1023-Tc/o.

La Figure 17 montre la région d'incertitude de l'acquisition. La recherche de phase du

code C/A par une méthode a base de registres a décalage est présentée a la figure 18.

La région d'incertitude du décalage Doppler (Fd) est le plus souvent de £10 KHz. Elle
inclue 'effet Doppler entre le satellite et le récepteur qui se déplace et la perturbation de

la fréquence due aux diverses bruits.

Si les éphémérides du satellite et une estimation sommaire de la position du récepteur
sont connus, l'estimation initiale du décalage Doppler peut étre calculée. Ce qui réduit
significativement la région d'incertitude. Le choix de la largeur de la cellule dans la
région d'incertitude des fréquences (Q2) est fonction du temps de corrélation et on obtient

finalement le nombre p des cellules fréquentielles (p = Fd/Q).
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Quand un satellite transmet en L1 (la fréquence porteuse est égale & 1575.42 MHz), le
trajet satellite-récepteur étant dynamique cette fréquence est modifiée selon la ligne
relative de la vitesse de vue v,, causant un décalage de fréquence de Doppler 4fp, donnée

par :

A, =i{ o jfo 2.2)

c—V

r

Ou :
Jo est la fréquence de la porteuse.

¢ est la vitesse de la lumiére.

Pour un récepteur stationnaire, la vitesse v, est moins de 1500 m/s, ce qui correspond a

un décalage de fréquence Doppler de * 8 kHz.

En effet, pour la majorité des applications, 4fp est moins de * 10 kHz. Si le récepteur ne

peut estimer ce décalage Doppler, il sera alors obligé de faire sa recherche dans
I’intervalle [L.1-10 kHz ; L1+10 kHz] avec la résolution nécessaire pour la fréquence

Doppler.

Pour pouvoir détecter le maximum de corrélation, le code généré au niveau du récepteur
doit s’aligner dans la dimension d’un chip qui est exactement 977.5 ns, ainsi la

résolution de la phase maximale est d’une moiti¢ de chip, soit 488.75 ns.

Sachant que le code C/A contient 1023 chips en une période, il existe alors un minimum

de 2046 plages de recherche dans la dimension de la phase du code.
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Le récepteur doit intégrer sur au moins une période enti¢re du code C/A, par conséquent
le temps minimal d’évaluation “dwell” d’une corrélation est de 1 ms pour un haut
rapport signal a bruit. Cependant, une période d’évaluation “dwell” plus longue devra
étre utilisée au cours d’un démarrage d’acquisition a froid “Cold Start”. De méme, les

signaux faibles nécessitent une période d’évaluation “dwell” par cellule plus longue.

La résolution du Doppler doit étre suffisamment bonne pour s’intercepter dans le lobe
principal du sinc” de la fonction de corrélation, dont la largeur dépend du temps “dwell”.
La résolution de la plage de Doppler peut étre estimée par 2/3 Tpw, ot Tpw est le temps
“dwell” par cellule. Le temps minimal “dwell” de 1 ms donne une résolution en
fréquence Doppler de 667 Hz. Pour 'acquisition de faibles signaux, le temps “dwell”
par cellule Tpw peut se prolonger a 20 ms, nécessitant ainsi une résolution en fréquence

Doppler de 33 Hz [Kaplan96].

A titre d’exemple, dans le cas d’un démarrage d’acquisition a froid, si un récepteur
effectue sa recherche dans I’intervalle [L1-10 kHz ; L.1+10 kHz] avec une résolution de
1 kHz, il devra alors essayer 21 combinaisons en dimension de fréquence porteuse. Etant
donné la nécessité minimale de 2046 plages de recherche dans la dimension de la phase
du code pour une résolution d’une moitié de chip, ’espace total de recherche dans le cas

d’un démarrage a froid sera alors :

2(1023)x (z( I&IZIZJ + 1} = (2046 )x (21)~ 40000 cellules d’acquisition.  (2.3)
4

Donc en supposant un temps “dwell” de 1 ms, le temps total de recherche prendra au

pire cas 40 secondes.

Finalement, notons que les techniques d’acquisition présentées dans ce chapitre, sont des

techniques basées sur le traitement séquentiel connues dans la littérature sous le nom de
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“stream processing”. Parmi les inconvénients de ce traitement conventionnel, le temps
d’acquisition relativement long et ’obligation de ré-acquisition du signal aprés un

décrochage de boucle.

A cause de ces imperfections, cette méthode de traitement n’est pas une solution
optimale dans les cas d’atténuations séveres du signal GPS, ou lorsque ce dernier est
sujet a une haute vitesse dynamique, & des problémes de réflexions par trajets multiples

ou a des interférences dues au blocage involontaire, “unintentional jamming’”.

Ainsi, une technique de traitement alternative sera présentée au chapitre 3 suivant.



CHAPITRE 3

TECHNIQUE DE TRAITEMENT PAR BLOCS

3.1 Présentation de la technigue

La technique de traitement par blocs, connue sous le nom de “block processing”, est
utilisée habituellement en traitement d’image. Elle permet d’obtenir de meilleures

performances dans les conditions difficiles [Moeglein98].

Un arrangement de “block processing” commence par emmagasiner les échantillons en
blocs a leur arrivée. Apres ’accumulation d’un nombre suffisant de ces échantillons, le
traitement de ces blocs est amorcé. L’acces aux différents échantillons peut se faire
aléatoirement et non pas séquenticllement puisque ces derniers sont disponibles
simultanément. La figure 19 illustre un exemple de blocs de cing échantillons, qui sont
stockés des leur arrivée. Quand le cinquieéme échantillon du bloc i arrive, le traitement
de ce bloc commence. A ce point, deux activités sont réalisées en méme temps : le

traitement du bloc 7, la saisie et le stockage du bloc i+1.

Le traitement par blocs peut étre utilisé lorsque le taux d’échantillonnage de I’entrée est

beaucoup plus grand que celui de la sortie [ Ackenhusen99].

Pour un récepteur GPS, le traitement est effectué dans un bloc de données numériques IF
pour obtenir la déviation de la phase du code et le déplacement Doppler de chaque
satellite recu. Un bloc doit contenir au moins une période entiére de code PRN, a savoir
plusieurs milliers d’échantillons, et la sortie est de seulement deux valeurs par satellite,

soient la phase du code et la phase de la porteuse.
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De cette fagon, la condition pour l'utilisation de cette technique de traitement est

vérifiée, soit le taux d’échantillonnage de ’entrée est plus grand que celui de la sortie.

it [ T ANRE
SERR

Saisie/stockage Saisie/stockage Saisie/stockage
du bloc i du bloc i+] du bloc i+2
Traitement Traitement
du bloc i du bloc i+1
Sortie
i-1 i i+

Figure 19 Illustration du traitement par blocs pour cing €chantillons / bloc

3.2 Systéme de collecte de données GPS

Un étage RF sophistiqué permettant la collecte de données GPS a été présenté dans

I’article [Feng99]. Ce systéme est congu spécialement pour le signal GPS-SPS civil.

Le signal RF est échantillonné a un taux de 5 millions d’échantillons par seconde
permettant de préserver toute information pertinente dans le signal. Ainsi, si une

anomalie survient lors de la réception et le traitement du signal, les données abondantes
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autour de cet événement anormal faciliteront le rétablissement rapide de la
synchronisation du récepteur. L’utilisation de ce systéme jumelé avec la technique de
traitement par blocs, permet d’accroitre la robustesse du récepteur GPS. Le schéma de
cette téte RF est montré a la figure 20. Ce systéme RF comporte une antenne, des filtres
passe-bas, des amplificateurs a faibles bruits, un mélangeur a un oscillateur local et un
convertisseur analogique numérique, ADC, permettant de numériser le signal en des

blocs de longueur de 1 ms et ayant 5000 échantillons chacun.

Antenne
Amp Amp
Gain de chaque ampli =25 dB ; NF=2 dB
¥PB FPB ’
! ‘D‘ PB; FPB, : fc1 = 1575.42 MHz ; BP = 86 MHz
FPB,: fc2=157542 MHz ; BP =4 MHz
FPB; : fc3 =21.4 MHz ; BP=2.2 MHz
FPB,: fcl1 =21.4 MHz ; BP=4.4 MHz
Amp Amp Amp
Oscillateur Local T
for = 1554.17 MHz Fréquence d’éch.

fo=5MHz

Figure 20  Systéme de collecte de données GPS-SPS

Le signal GPS est collecté par I'antenne. Un préamplificateur de 30 dB précéde le
premier filtre dont la fréquence centrale est égale a la fréquence porteuse L1 de
1575.42 MHz, et dont la largeur de bande & 3 dB est de 86 MHz. Le signal est encore
amplifi¢ et filtré avant d’étre mélangé a un oscillateur local a 1554.17 MHz, réalisant
ainsi une sous conversion a une fréquence intermédiaire IF de 21.25 MHz. Ensuite, le
signal IF résultant est filtré afin de rejeter le terme de double fréquence obtenu aprés la
sous conversion. La fréquence centrale de ce dernier filtre est de 21.4 MHz et sa largeur

de bande 4 3 dB est de 2.25 MHz. Aprés trois €tages d’amplifications et filtrages, le
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signal analogique IF de 21.25 MHz est numérisé¢ par un ADC & un taux de 5 MHg,

produisant ainsi un signal IF numérique de fréquence centrale fj de 1.25 MHz.

3.3 Structure du signal

Le mod¢le standard du signal numérique IF GPS-SPS échantillonné, pour un bloc de

traitement 7 est comme suit :

S = 4Gy, D, sinl2alf + )T (m, +5)+ 6 ]+, 3.1
Ou:

i : Indice de bloc, ™™ bloc (i =1,2,3,...)

k : K™ échantillon commengant par le ™ bloc (k= 1,2,...,M)

m Le nombre total d’échantillons avant le /™ bloc m; =(i-1).M

M Le nombre d’échantillons par bloc i

5 : Le retard di a la transmission du signal pour le bloc i

A; : L’amplitude du signal pour le bloc

G, Le code C/A retardé en temps et échantillonné
D, Le signe du bit de donnée de navigation pour le bloc i

fir La fréquence centrale du signal IF numérique, (fir = 1.25 MHz)
Ty : La période d’échantillonnage (1/fs), (Ts = 0.2 ps)

& : La déviation de phase pour le bloc i

g - Le bruit échantillonné

Et la déviation de fréquence totale pour le bloc i, Af; est :

A= Afsvi + Afpi + Aros + Afs (3.2)
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Ot
Afsyi ¢ La déviation de fréquence du satellite pour le bloc i
Afpi - La déviation de fréquence de Doppler pour le bloc i (équation 2.2)
Afro: La déviation de fréquence de ’oscillateur local pour le bloc i
Afsi : L’erreur d’échantillonnage due a ’horloge pour le bloc i

Sachant que la donnée échantillonnée doit contenir au moins une période enticre de code
C/A de 1 ms, et que I’on a choisi une fréquence d’échantillonnage de 5 MHz, chaque

bloc doit alors contenir M=5000 échantillons.

w om m Bloc i-1 Bloc i Bloc i+] Bloc i+2 PR

\_W—_J

1 ms = 5000 échantillons

Figure 21  Traitement par blocs

La phase du code, la phase de la fréquence porteuse et le rapport signal & bruit sont tous

estimés en utilisant un bloc de 1 ms de données échantillonnées (figure 21).

34 Corrélateur GPS rapide a base de FFT

L’utilisation de FFT dans le processus de corrélation avec la technique de traitement par
blocs, permet d’accélérer le processus de recherche en acquisition. Dans le cas d’un

démarrage a froid, I’acquisition du code C/A peut s’effectuer en moins d’une seconde, et

ce dans une plage de déphasage Doppler 4fp de £ 5 kHz [Coenen92].
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Avec une technique de traitement par blocs, la donnée s;4 et la réplique de code C/A
générée localement Gjy (€quation 3.1), sont des séquences d’une longueur finie, alors
leur corrélation peut étre effectuée par une opération de convolution circulaire. Cette
derniére peut &tre obtenue en calculant le produit des transformées de Fourier discrétes

DFT des deux séquences comme suit :

x[n]* x, [n] 22 X [£] X, [£] (3.3)
Ou la convolution circulaire est symbolisée ici par *.
La corrélation est équivalente a la convolution quand une séquence est inversée en

temps. Ainsi, puisque le conjugué complexe de la transformée de Fourier est la

transformée de cette séquence inversée, le résultat suivant est obtenu :
x| x, [ nle7 X kLG [T (3.4)
La corrélation peut donc étre effectuée dans le domaine fréquentiel comme suit :
x,[n]* x, [—— n] = IDFT {DF T{x, [n]}DF T"{x, [n]}} (3.5)
Ou IDFT, est la transformée de Fourier inverse.

Ainsi la corrélation R; du signal d’entrée du ™ bloc s; (équation 3.1), avec la réplique
de code C/A sur-échantillonnée G; peut étre écrite dans le domaine fréquentiel comme

suit ;

R, = IDFT{DFT{s,, }DFT*{G,  }} (3.6)
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En pratique, la transformée de Fourier rapide (FFT) est utilisée pour calculer la DFT.

L’article [VanNee91] a été une des premicres publications ayant documenté cette

technique de corrélation rapide appliquée au signal GPS.

Le diagramme bloc de la figure 22 illustre le corrélateur rapide qui traduit en quelques

sortes 1’équation 3.6.

31,0 —p P
Si 1 —p =2
. FFT :
R.
SiM-1 —Pp > ::: —_’RI-'?
Si,M—) P 3 1\,
| IFFT |:
Multiplicateur R
o — N M-]
R.
Go —p L . > >
G —p - >
: FFT | :| Conj. | :
Gy —p > —p
Gu —p S_— .

Figure 22 Schéma bloc d’un corrélateur GPS rapide



3.5 Architecture du récepteur GPS rapide

Le récepteur GPS rapide est celui qui, comme son nom !’indique, utilise cette technique
faisant appel au corrélateur a base de FFT permetant de faire les calculs du processus de
recherche en acquisition dans le domaine fréquentiel. Ce dernier jouit d’une rapidité
remarquable par rapport a ceux fonctionnant dans le domaine temporel tel que le

récepteur séquentiel standard avec ses boucles de poursuites.

La figure 23 schématise le systéme d’acquisition du signal GPS, utilisant un corrélateur

rapide.
Meélangeur
BtageRF || ADC (5MHz) |[—p{  Quad.
Sin _——T
NCO
Cos

|

Processeur de
B signal GPS

v

FFT(5000 pts)

Générateur | ot FET(5000 pts) | Conjugué | Multiplicateur
de code - l
Détecteur Valeur e ' 1FFT(5000 pts)
de pic Absolue
Figure 23  Schéma bloc du systéme d’acquisition GPS
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Bien entendu, 1’étage RF suivi du convertisseur ADC représente le systéme de collecte

de données GPS déja présenté.

Le signal IF numérique obtenu est mélangé quadratiquement avant d’étre transformé
dans le domaine fréquentiel par une transformée rapide de Fourier FFT de 5000 points.
Ce signal est mutiplié par la conjuguée de la transformée de Fourier de la réplique du
code sur-échantillonnée a 5000. Il est important de souligner ici la possibilité d’éviter
cette derniére FFT en stockant d’avance dans une mémoire les résultats des transformées
de Fourier des codes C/A des satellites. Aprés la mutiplication dans le domaine
fréquentiel, le signal est ramené au domaine temporel par une IFFT afin d’évaluer le pic
de corrélation et détecter son emplacement. La figure 24 montre la fonction de
corrélation obtenue lors d’une simulation de ce systéme d’acquisition avec un décalage

de 1000 échantillons entre le code du signal d’entrée et la réplique du code local.

Figure 24  Résultat de corrélation rapide d’un signal GPS
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Un agrandissement de cette derniére figure permet de visualiser la forme triangulaire du
pic de corrélation obtenu (voir figure 25). Aussi par cette courbe triangulaire, on observe
que le triangle représentant le pic de corrélation est d’une largeur de 4 échantilions et est
symétrique autour de I’échantillon 1002 de telle sorte que sa montée commence a

I’échantillon 1000 qui traduit exactement le décalage initial entre les deux séquences du

code C/A corrélées.

Figure 25 Forme triangulaire du pic de corrélation

Les différentes applications d’algorithmes du systéme d’acquisition faisant appel au
traitement par blocs a base de FFT, ont été simulées et testées sous forme logicielle

comme décrit dans [Feng99] et [Moeglein98].
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Cependant, le grand nombre d’opérations nécessaires pour ['utilisation de ces
algorithmes dans un récepteur GPS, a rendu leur implémentation en temps reel
difficilement réalisable. L’obstacle principal pour cette implémentation, fut certainement
les transformées de Fourier cofiteuses FFT/IFFT de 5000 points que nécessite le

corrélateur GPS rapide.

Le chapitre 4 suivant, présente une transformée candidate pour substituer la FFT, &
savoir la transformée de Walsh. Cette derniére est trés connue pour les applications

CDMA, mais pas jusqu’a présent pour des applications GPS.



CHAPITRE 4

UTILISATION DE LA TRANSFORMEE DE WALSH

4.1 Séquences PN et transformée de Walsh

La transformée de Walsh est une matrice binaire orthogonale. Ses éléments contiennent
des uns et des zéros, qui sont respectivement en vraie représentation des nombres “-1” et
“+1” [Zehavi95]. Ceci signifie que les opérations exigées sont des additions et des
soustractions. La transformée de Hadamard est une transformée de Walsh dont la

matrice peut s’écrire :

HuHn
n= Hi H—_zn 4.1)
2 2
Pour n=8, la matrice de Walsh Hadamard est :
11111111]
-1 -1 -1 -1
o
He= 111 1111 (4.2)
-1 -1 111
111111
_1—1—1 11 1—1_

La fonction de Walsh peut étre transformée en un ensemble de différents décalage de
phase d’une séquence PN unique en utilisant des permutations appropriées [Cohn77]
[Lempel79]. Dans notre cas, si elle pouvait étre adaptée aux séquences de Gold, I’intérét

serait grand. Ceci peut &tre accompli si la premiére ligne et la premiére colonne d'une
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matrice de Walsh sont omises. Une réorganisation des lignes et des colonnes restantes
utilisant une méthode spécifique de permutation produira une matrice différente. Cette
derniére a un code PN dans la premiére ligne dont toutes les copies décalées induisent
les autres lignes restantes [Budisin89]. Ceci est une propriété importante puisque tous les

décalages du code PN sont disponibles dans une méme matrice.

Si un signal regu contient ce code PN, alors la multiplication de celui-ci par la matrice de
Walsh permettra d’avoir une valeur remarquablement grande dans le vecteur résultant, et
ce lorsque le signal est multiplié avec une des copies décalées de son code PN se
trouvant dans une des lignes de la matrice. Ceci signifie que la transformée de Walsh
peut étre employée pour implémenter une convolution avec une séquence PN

[Budisin89].

4.2 Algorithme de convolution

L'algorithme de convolution proposé nécessite deux étapes additionnelles 3 la
transformée de Walsh afin de pouvoir utiliser cette demiére. Le procédé complet, qui

inclut ces deux étapes, est comme suit:

e Laséquence d'entrée doit étre permutée pour simuler la réorganisation des lignes.
e La fonction de Walsh WT est appliquée (multiplication par la matrice de Walsh).
e Les résultats doivent étre permutés a nouveau afin de réorganiser correctement

les valeurs de convolution a leurs positions originales.

Les deux étapes des processus de permutation exigent deux vecteurs de permutation

différents, a savoir S et C [Budisin89].
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Pour illustrer cet algorithme, un exemple de code PN d’une période de 7 bits est montré
a la figure 26. Le code PN est généré en utilisant un registre a décalage LFSR de 3 bits
avec une rétroaction linéaire. Une matrice de Walsh de 8 points est utilisée pour le code
PN de longueur de 7 bits. Aprés avoir omis la premicre ligne et la premiére colonne de
la matrice, la transformée de Walsh en devient une de 7 points. Comme montré a la
figure 26, pour le code PN (1001110), la permutation d'entrée S est générée en lisant le
contenu des bits du LFSR a chaque coup d’horloge.

Générateur de permutations S Générateur de permutations C

V)
N %
> 10 0 -
! !

1001110... «— 1 0| 0 l
2 C1 Co
Contenu du LFSR, (LSB) (MSB)
g _ WT
n :123/4567 12[4]5736 0 06000000
X0(n) :100[1110 TO[0[TT10 1 01010101
XHn) : 0011101 o1/0j0111 2 00110011
X2(n) : 0111014 11/0{1001 3 01100110
X3(m) : 11100109 NAool1[1101 [4 00001111
X4(n) : 110[100 10[1l0011 5 01011010
X5(n) : 1010011 01011010 6 00111100
X6(n) : 0100111 1110100 7 01101001

Figure 26  Illustration de I’algorithme de convolution basé sur WT

Au départ le contenu du LFSR est (001), ce qui signifie que le premier élément de S est
“1”. Au cycle d’horloge suivant, le contenu du LFSR devient (100), alors le deuxieéme
¢lément de S est “4”. Ainsi se poursuit la lecture du contenu du LFSR jusqu'a ce que le
code se répéte et que les valeurs de permutation S obtenus soient (1;4;6:7:3:5:2)
comme montré a la figure 26. En appliquant ces valeurs de permutation tout en gardant a
l'esprit leur ordre initial, les valeurs de permutation S inverse peuvent étre calculées.

Pour le vecteur de permutation S, une réorganisation de ses valeurs doit mener a



52

(1;2:3:4:5:6;7). Ce qui signifie que les valeurs de ce vecteur sont réorganisées de
telle facon que la premiére valeur reste identique, 1a deuxiéme valeur se permute avec la
septiéme qui est 7, et ainsi se poursuivent ces permutations comme le schématise la

figure 26. La permutation inverse ST obtenue est alors (1:;7:;5;2:6;3;4).

La permutation de sortie C obtenue & partir du méme contenu (001) du LFSR, est
(1;2:4;5;7;3;6) comme montré¢ dans la figure 26. L’ implémentation matériclle de
cette permutation peut &tre effectuée en utilisant un a plusieurs registres LFSR comme
décrit dans la prochaine section. Pour réaliser la corrélation en utilisant cette méthode, la

séquence d'entrée est d'abord permutée par la permutation inverse de S.

Afin de récapituler et mieux comprendre 1’application de cet algorithme, supposons
comme exemple que le code PRN généré localement et le code PRN recu sont

respectivement comme suit :

e lecodelocal PN:(1001110)
e Lecoderegu PND (coderetardé): (011101 0)

En utilisant des permutations inverses, S™, nous obtenons :

PND (S'1)=X=(0001 111) 4.1)
ol :

S1=(1752634) (4.2)

La convolution du code PN avec le code retardé PND est obtenue par calcul de la
transformée de Walsh de X de I’équation 4.1. Puisque les lignes de la fonction de Walsh
sont de 8 bits, d’un bit de plus que la séquence X, alors pour effectuer correctement la
transformée de Walsh de celle-ci, un “0” est ajouté a son poids fort. Avant de calculer la

transformée de Walsh en multipliant ce vecteur X par la matrice Hg de Hadamard, une
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transformation des bits de X en vraie représentation des nombres (par “-1” et “+1”) est

réalisée par —2-X+1. Alors I’équation 4.1 devient :

X=(1111-1-1-1-1) (4.3)

Donc ;

Y=X-Hg=(© 0 00 8 0 0 0) 4.4)

Figure 27  Corrélation rapide basée sur la transformée de Walsh

Le premier “0” du poids fort du résultat Y de 1’équation 4.4, est omis afin d’appliquer le
vecteur de permutation C qui est (1 24 5 7 3 6) sur 7 bits. Donc le résultat final de la

convolution est comme suit :

Y(C©)=@0 0 8 0 0 0 0) (4.5)
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Ce résultat donne 1'estimation correcte du décalage entre les deux séquences PN et PND,
soit de 2 bits. Une simulation Matlab de cet algorithme est effectuée. La figure 27

montre le résultat obtenu qui confirme ce décalage de 2 bits entre les deux séquences.

Plus de détails au sujet de l'algorithme de convolution de Walsh et de sa théorie peuvent

étre trouvés au références [Budisin89] et [Sari95].

4.3 Implémentation matérielle

Les générateurs de permutation et la transformée de Walsh sont les premiéres étapes qui
doivent étre implémentées soigneusement. Les permutations peuvent &tre stockées
habituellement dans des tables de consultation LUT. Ce type d'implémentation n'est pas
efficace puisqu'il exigera du matériel additionnel pour le stockage et du temps
supplémentaire pour effectuer la recherche. Par conséquent, les permutations doivent
étre produites en temps réel autant que possible afin de minimiser la surface silicone
nécessaire pour ’implémentation et pour ne pas consommer inutilement du temps de
traitement dans le processus de permutation. Cependant, I'implémentation de la
transformée de Walsh dans une puce FPGA a deux exigences. La transformée de Walsh
doit utiliser la méthode de traitement parallele autant que possible et les longueurs des
blocs doivent €tre optimales afin de pouvoir construire une trés grande transformée. Ceci
nous permettra de contréler tout débordement du calcul matriciel relié a la transformée

de Walsh [Demengel99].

4.3.1 Générateurs de permutations

Les séquences PN sont générées en utilisant des registres a décalage LFSR avec une
rétroaction linéaire. Les permutations S sont les valeurs décimales des bits binaires dans

le registre a décalage. Quand on initialise le registre LFSR par (001) comme dans
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l'exemple déja présenté, 1'état initial et les six prochains états du registre seront
(001 ;100:;110;111 ;011 ;101 ;010), 0u(l 4 6 7 3 5 2) en décimale, qui représente la
séquence des permutations S. Cependant, les permutations S peuvent étre générées
facilement. Une implémentation matérielle du générateur des permutations S est montrée
a la figure 28. La RAM et le compteur ne sont nécessaires que si le stockage des
permutations est désiré. Cependant dans l'algorithme de corrélation utilisé, seulement le
stockage de la permutation inverse S est nécessaire. Par contre, aucune implémentation

ne sera utile pour le stockage de S.

(D
\Aj‘ LFSR
‘ ‘ Y .| RAM
Données
3 bits
4 Adressage
A 3 bits
Compteur
(3 bits)

Figure 28 Implémentation d’un générateur de permutations S

L’implémentation du générateur des permutations S' est montrée a la figure 29.
L’unique changement effectué par rapport a la figure 28 est que le LFSR est employé
pour I’adressage de la RAM, tandis que le compteur est utilisé pour charger les données

ala RAM.

Les permutations C, sont liées au contenu du LFSR. Chaque séquence PN a sa propre
permutation des bits du LFSR pour produire C. La réorganisation du contenu du LFSR
produira la séquence C nécessaire, par exemple (b2 ; bl ; b0) devient (b2 ; b0 ; bl).

Cette procédure peut étre implémentée en utilisant un a plusieurs types de registres a

décalage, comme représenté par la figure 30 [Cohn77].
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Compteur o
(3 bits) Données RAM
3 bits
oY
K‘ LFSR Adressage

3 bits
/

Figure 29  Implémentation d’un générateur de permutations S™

. -

C2 Cl Co

Figure 30  Implémentation d’un générateur de permutations C

4.3.2 Transformée de Walsh

La conception des transformées nécessaires peut étre effectuée a I’aide d’une puce
FPGA qui permet facilement I’intégration du grand nombre d’opérations requis pour les
transformées.

La conception d'une transformée de Walsh en utilisant une structure de papillon est trés
efficace pour de nombreuses raisons. Le motif le plus important est qu'un papillon de
Walsh a seulement un type d'opérations qui est I’addition. Les opérations de soustraction

peuvent étre réalisées comme des additions (voir la figure 31). Cependant, si I’on veut
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partitionner le papillon de Walsh, nos premiéres préoccupations seront la détermination

des endroits des entrées/sorties et des valeurs intermédiaires.

Le papillon de Walsh devra étre implémenté en mode paralléle afin d'atteindre la vitesse
maximale. Malheureusement, la taille de la transformée de Walsh peut étre énorme en
utilisant des applications & base de DSP. Le nombre de processeurs exigés pour
implémenter une transformée paralléle compléte est trés grand et exige un grand nombre
d’entrées/sorties. Par conséquent, une conception complétement paraliéle est impossible
puisqu'a l'heure actuelle il n'y a aucune puce qui peut soutenir ces conditions. Une
solution possible & ce probléme consisterait a diviser le papillon en des plus petits

papillons [Alageeli01].

Connexion négative ¢---p-
Connexion positive e—

Figure 31  Papillon de Walsh de 4 points

Pour un papillon de Walsh de 1024 points, on peut utiliser des partitions de papillons de
128, 64, 32 ou de 16 points. Un papillon de 128 points peut ne pas &tre un bon choix car
un papillon de 8 points sera également nécessaire pour construire le papillon de 1024
points de la transformée de Walsh. Par conséquent, le choix d'une taille de papillon

différente peut aider a réduire le nombre de blocs et & concevoir une structure optimisée.
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Les ressources disponibles dans la carte ou dans la puce utilisée, est un autre facteur qui
contrle la conception. Employer une puce FPGA, telle que la série Virtex FPGA,
fournira plus de ressources pour des conceptions aussi grandes qu’une structure papillon
de 1024 points. Pour un papillon de Walsh de 1024 points, 64 blocs de papillons de
Walsh de 32 points est la solution optimale si le bloc de Walsh de 32 points est congu
complétement en mode paralléle [AlageeliO1]. De cette facon, on aura a utiliser que des

papillons de 32 points.

4.4 Comparaison de Walsh a la FFT

La transformée de Walsh contrairement 2 la FFT ne requiert pas de multiplications. La
complexité de la transformée de Walsh ne peut étre améliorée en augmentant le nombre
de point de la transformée comme c’est le cas avec la FFT. Aussi a 'inverse de la FFT,
la transformée de Walsh ne produit pas les données en ordre de bits inversé. Cependant
tout comme la FFT, la transformée de Walsh fournit I’information fréquentielle sur la

séquence d’entrée, et la puissance spectrale peut étre définie.

Cette méthode de transformée de Walsh exige seulement Nlog,N additions et/ou
soustractions réelles. Pour la méthode basée sur la transformée de Fourier rapide, qui
nécessite 3 FFT, N multiplications complexes et N additions complexes, si la FFT du
code local PN est pré-calculée et stockée dans une mémoire, alors on aura besoin de
seulement 2 FFT plus N multiplications et N additions complexes. Ce qui nécessite
environ 2Nlog,N+N multiplications complexes, et 2Nlog,N+N additions complexes, ce
qui correspond approximativement & 6Nlog,N multiplications réelles et 14Nlog,N
additions réelles [Smith95]. Par conséquent, la méthode de corrélation basée sur la
fonction de Walsh est préférée particulierement dans des applications de temps réel ot le

processus d'acquisition doit étre trés rapide.
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Si nous supposons qu'un calcul de multiplication nécessite deux additions, alors le
nombre total d'opérations pour la méthode basée sur la FFT est approximativement 26
fois plus grand que pour l'algorithme de Walsh. En outre un multiplicateur de N bits a
besoin de N fois plus de surface qu'un additionneur de N bits. Par conséquent, si les
signaux d'entrée sont sur 8 bits, alors I'efficacité temps-surface de cet algorithme est

approximativement 208 fois meilleure que pour une méthode basée sur la FFT.

4.5 Walsh en GPS

Cet algorithme a permis d’accélérer l'acquisition des signaux CDMA. Cependant, pour
le cas du GPS, cette méthode ne peut étre directement appliquée, du fait que le code C/A
soit un code de Gold qui est obtenu par un ou-exclusif de deux codes PN. Par
conséquent, le code C/A ne satisfait pas aux relations de permutation de la transformée
de Walsh et du code PN. Cependant selon la littérature, il n’a pas été prouvé que la
transformée de Walsh ne puisse étre employée pour la corrélation d’un code de Gold.
En outre, les nombres de uns et de zéros dans un code de Gold sont respectivement
égaux aux nombres de uns et de zéros dans n'importe quelle ligne de la transformée de
Walsh aprés omission de la premiere colonne. Ainsi, la possibilité de trouver une
maniére d’étendre I'utilisation de la méthode de Walsh a la corrélation du code C/A
existe toujours. Ceci aidera sans doutes a accélérer I'acquisition du code de C/A de fagon

significative.



CHAPITRE §

UTILISATION DE LA METHODE D’ECHANTILLONNAGE

5.1 Présentation de la méthode

Toujours dans D’objectif de rendre le processus d’acquisition encore plus rapide,
I’application de la transformée de Walsh au signal GPS a été étudiée et présentée au
chapitre 4 précédent. Cependant, les caractéristiques du code de Gold utilisé en GPS ne
permettent pas ’application de cette transformée. Ainsi, la méthode de corrélation basée
sur ’utilisation de la FFT reste le choix idéal pour une acquisition rapide. L’architecture
qui est issue de cette technique, utilise des FFT/IFFT de 5000 points. Or ce chiffre qui
n’est pas une puissance de 2, ne permet pas de construire une structure de papillon de
cette FFT. Ce qui rend difficile I'implémentation de cette derniére qui nécessite un
algorithme & base multiple [Smith95]. Ainsi, il est important d’utiliser de plus petites
FFT afin de pouvoir implémenter le processus d’acquisition sur une puce FPGA de

facon optimale.

Une méthode qui a été présentée dans Darticle [StarzykO1], permet d’utiliser des
FFT/IFFT de 1023 points adaptées a la longueur de 1023 chips du code C/A. Cette
méthode consiste a sous-échantillonner le signal IF numérique d’entrée de 5000 4 1023
points pour pouvoir ensuite effectuer la corrélation avec une FFT/IFFT de 1023 points.
La réplique du code C/A local, dont la longueur de sa période est de 1023 chips, se voit
directement transformée dans le domaine fréquentiel par une FFT de 1023 points, qui est
suivie d’'une opération de conjuguée complexe. Cette transformation est réalisée
conjointement avec les deux composantes I/Q du signal, en considérant que la
composante I, en phase, soit la partie réelle du signal d’entrée, et que la composante Q,

en quadrature, soit la partie imaginaire de celui-ci.
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Par la suite, les deux sorties complexes des deux FFT sont muitipliées, le résultat est
ramené au domaine temporel par une IFFT afin d’évaluer "amplitude du pic de
corrélation et de détecter I’emplacement de celui-ci par rapport & ’ensemble des 1023
points du résultat. Cet emplacement refléte la déviation du code en chips ou bien en
1/1023 ms. La figure 32 montre un schéma bloc du systéme d’acquisition utilisant cette

technique de sous-échantillonnage du signal IF numérique.

ftage RF ADC (5MHz) Quad. 5000/ 1023

s

Meélangeur A" Sous- échantillonnage

NCO

T Cos
FFT(5000 pts)

Processeur de

B signal GPS

v

Gcélnérazleur ! FFT(5000 pts) |- Conjugué [ Multiplicateur
e code l

Détecteur Valeur
de pic 1 Absolue

& IFFT(5000 pts)

Figure 32 Schéma bloc du systéme d’acquisition

Les 1023 chips du code C/A sont compris dans les 5000 échantillons qui représentent la
donnée de 1 ms. Alors, le sous-échantillonnage de 5000 & 1023 points signifie que la
majorité des chips du code C/A sont représentés par 5 échantillons, tandis que certains le
sont par 4 seulement. Donc parmi les premiers 5 €chantillons consécutifs seulement un
d’entre eux doit étre le premier échantillon d’un chip [Starzyk01]. Autrement dit, dans

le cas normal, le résultat de corrélation ne sera suffisamment précis si le premier point
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pris dans les 5000 échantilions différe du premier échantilion d’un chip. Ce qui montre
I’importance du choix du bon point de départ, parmi les 5 premiers, pour effectuer le
sous-échantillonnage a 1023. On doit alors essayer comme point de départ, chacun des 5
premiers échantillons successifs des S000 échantillons, en calculant les 5 fonctions de
corré¢lation qui en découlent, de 1023 points donnant un total de 5115 points. Ainsi, le
plus grand pic de corrélation sera obtenu par ’utilisation de la meilleure approximation

du code C/A qui est a son tour obtenue avec le bon point de départ.

L’emplacement de ce plus grand pic n’est pas suffisant pour déterminer précisément la
phase du code, car il faut aussi tenir compte d’y ajouter le décalage causé par le choix
d’un certain point de départ. A titre d’exemple supposant que le cinquiéme point de
départ est celui qui est responsable du plus grand pic de corrélation, et que celui-ci est
situ¢ au 160 point. Alorsla phase du code incluant le retard causé par le choix du
cinquieme point de départ, sera calculée en tenant compte de cette considération de la
fagon suivante:

v = (290 1 5000 + 4) x L7
1023 4999

= 0.1572.ms (5.1)

Cette méthode I’emporte contre celle utilisant la FFT de 5000 points, du fait que le
calcul de cing FFT de 1023 points est moins cofiteux que le calcul d’une seule FFT de
5000 points. Aussi, cette méthode est plus stable au niveau probabilités de détection que

celle a base de FFT sur 5000 points [Starzyk(01].

Toutefois, cette méthode n’a pas facilité suffisamment la tiche pour I'implémentation du
systeme d’acquisition qui en découle. Ceci est dii au fait que la FFT de 1023 points est
difficilement réalisable en structure de papillon puisque 1023 n’est pas une puissance de
2. D’ou I'importance de chercher une facon permettant d’utiliser une FFT de 210 =
1024 points et de pouvoir ainsi exploiter la disponibilité du “core” optimisé de la FFT de

1024 points de Xilinx.
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5.2 Insertion du zéro a la séquence de 1023 points

Cette solution connue sous le nom de “Zero-Padding”, consiste 3 insérer un point
supplémentaire, qui est “0”, aux 1023 échantillons du signal d’entrée, et ce afin d’utiliser
le “core” optimisé de FFT de 1024 points. Cependant, cette insertion ne pourra étre
appliquée directement car le code C/A ot le z€ro sera inséré perdra sa périodicité, ce qui
mfluencera ses propriétés de corrélation circulaire. Ainsi la corrélation des deux
séquences apres insertion du zéro domnera deux pics de corrélation distincts du fait que
chacune de ces deux séquences a été subdivisée en deux autres a cause du “0” inséré. Il
est intuitif que la somme des deux valeurs de pics obtenus, soit équivalente 4 la valeur
du pic original. Cette perte d’énergie observée augmentera potentiellement la probabilité
Pup d’une détection manquée. 11 faut alors choisir ’emplacement pour P’insertion du
zéro de telle sorte que le code C/A soit divisé en deux séquences dont 1'une sera
suffisamment longue pour contenir une bonne portion de I’énergie du pic de corrélation
original. Cette méthode nécessitera donc une autre dimension de recherche, qui est celle
de P’emplacement d’insertion du “0”. Ceci augmentera le nombre d’opérations
nécessaires pour ’acquisition. Cette dernicre aura alors besoin de 5 processus de
corrélations a base de FFT, multiplié¢ par le nombre d’insertions du zéro effectués. Si
P’on suppose a titre d’exemple qu’un algorithme de recherche de cette nouvelle
dimension permet de trouver cet emplacement d’insertion acceptable a la troisiéme
tentative, alors 15 corrélateurs rapides sont nécessaires a I’acquisition. De plus si la FFT
de la réplique du code C/A est précalculée et stockée dans une mémoire, alors cette
méthode nécessitera 15 FFT de 1024 points et 15 IFFT de 1024 points en plus de
15%1024 multiplications complexes. Ce qui donne 2+15%1024*log,(1024)+ 15%1024 =
322 560 multiplications, et 2%15%1024*log;(1024) = 307 200 aditions. Or la méthode de
corrélation rapide utilisant la FFT de 5000 points, nécessite approximativement 130 000
multiplications, et un chiffre similaire d’additions. Donc finalement, cette technique

d’insertion du zéro n’est pas recommandable pour cette application. Une autre solution
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alternative est présentée, et ce afin de pouvoir simplifier la tiche d’implémentation en

utilisant une FFT optimisé de 1024 points.

5.3 Echantillonnage 3 1024 points

La solution mentionnée plus haut consiste a faire un sous-échantillonnage du signal IF
numérique d’entrée de 5000 a 1024 points, et a sur-échantillonner la réplique locale du
code de 1023 a 5000 points avant de sous-échantillonner finalement a 1024 points. Ce
code local sur et sous échantillonné, reste toujours un code unique lié au code C/A
original. Autrement dit, ce code résultant ne peut étre obtenu a partir d’un code différent
du code C/A original dont il est issu. Chaque chip du code obtenu est de largeur 1/1024
ms, tandis que pour celui du code original, sa largeur est 1/1023 ms. Alors pour estimer
la phase du code a partir du résultat de corrélation, il faut tenir compte de ce changement
oeme

dans la dimension du chip. Par exemple, si le pic est situé au 15 point sur 1024, alors

la phase du code sera égale a (150/1024)*1023 chip original, ou bien (150/1024)* Ims.

Cette méthode nécessite 5*(2+#1024*10 + 1024) multiplications, soit 107 520, et
(5 * 2 * 1024 * 10) aditions, soit 102 400. Or la méthode de corrélation rapide utilisant
la FFT de 5000 points, nécessite approximativement 130 000 multiplications, et un
chiffre similaire d’additions. Donec, cette méthode réduit le nombre d’opération
d’environ 25 % par rapport a la méthode basée sur 1’utilisation de FFT de 5000 points.
Et surtout, c’est a cause de son utilisation de la FFT de 1024 points, que cette méthode
dépasse potentiellement, au niveau de facilité d’implémentation, celle basée sur la FFT

de 5000 points.

Afin de compléter 1’évaluation de cette méthode, ses effets sur les paramétres pertinents
de SNR, la phase de code et la phase de la porteuse, ont été évalués pour un bloc de 200

ms de données GPS.
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En ce qui concerne le SNR, le rapport de perte créte a créte moyen est de 12.7 %, soit
0.5 dB, ce qui est acceptable dans une majorité de cas, a D’exception des cas

d’acquisition de signaux faibles.

Pour le processus d’acquisition, la phase du code estimée doit avoir une marge de
précision de + 1/2 chip. Or par cette méthode, 1a phase du code peut étre estimée avec

une précision de 100 ns, soit de + 1/10 d’un chip.

Finalement, I’erreur accumulée de la déviation de la porteuse lors du traitement par bloc,

est de 0.03 rad, ce qui est considérée acceptable [ Alageeli03].

Alors, cette méthode d’échantillonnage est jugée satisfaisante pour passer a son
implémentation dans le processus d’acquisition rapide, et ce sur une puce programmable

FPGA de Xilinx.

5.4 Architecture proposée

La méthode d’échantillonnage telle qu’adaptée a 1024 points, constitue le choix réalisé
pour une structure implémentable du systeme d’acquisition rapide. L implémentation de
cing transformées de Fourier de 1024 points avec cette méthode, est considérablement
plus simple que de concevoir une FFT de 5000 points pour une structure utilisant ce
dernier nombre de points. La figure 33 suivante illustre une architecture compléte du
récepteur GPS rapide proposé. L’étage RF utilisé est le systéme de collecte de données
GPS déja présenté au chapitre 3. Tandis que la poursuite, elle est réalisée par un
corrélateur sériel standard de la structure DLL, ou les répliques E-P-L sont utilisées.
Celui-ci peut étre implémenté sur un DSP afin de raffiner 1a phase du code estimée dans

la partie d’acquisition rapide, qui est a implémenter sur le FPGA.
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Figure 33 Schéma bloc du récepteur GPS rapide

* Le conjugué complexe de la FFT de la réplique locale.
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L’entrée est mélangée quadratiquement avec les composantes de phase la porteuse. Les
canaux I et Q qui en découlent, sont chacun sous-échantillonnés a 1024 points avant
d’étre convertis au domaine fréquentiel par une FFT complexe de 1024 points. Le signal
est ensuite multiplié avec la conjuguée de la FFT du code C/A local. Le signal résultant
est ramené au domaine temporel par une transformée de Fourier inverse. Un détecteur de
pic examine les 1024 sorties de la IFFT pour évaluer la valeur du pic de corrélation et
son emplacement. Ce processus est répété quatre fois supplémentaires, chacune avec un

nouveau point de départ comme déja expliqué.

Lorsque le code d’un satellite est détecté, & savoir un pic de corrélation est évalué
supérieur au seuil de détection, le détecteur de pic transmet a I’estimateur de la phase de
fréquence les valeurs des voies réelle et imaginaire I et Q responsables de ce pic. Cet
estimateur calcule la phase de la porteuse a 1’aide d’une fonction Atan(x). L’estimation
de cette phase de fréquence pour deux blocs de 1 ms successifs, permettra de raffiner
davantage cette mesure. Cette déviation de fréquence raffinée avec la phase de code qui
a été estimée en acquisition, sont communiquées au corrélateur de poursuite qui raffinera
la phase du code a I'intérieur d’une dimension d’un chip, et ce a I’aide de ses répliques

de code en avance, en phase et en retard E-P-L.

54.1 Détecteur du pic

Ce bloc a pour r6le de rechercher parmi les 1024 points du résultat de corrélation, le
point ayant la plus grande valeur d’énergie qui est en forme de pic. Ce processus est
répété pour chaque nouveau point de départ, ce qui signifie que 5120 points complexes
sont vérifiés par ce détecteur. L’ information la plus importante donnée par celui-ci n’est

pas la valeur du pic mais son emplacement qui permet de déduire la phase du code.
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La figure 34 illustre un diagramme simplifié du fonctionnement du détecteur de pic de

corrélation.

lgo(;r;pge; R Recalcule t en Phase du code
' I échantillons [ en échantillons
(emplacement)
&
Compteur
. 9 .2
T:de 021023 »  Registre P>87 1, Pic
(Valeur)
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I v
A= )(24-}'2 » A>P? @ Registre
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Xy . .
» Registre »| Registre |, Vers le détecteur de la
T phase de la porteuse
(dernier pic P) (Doppler)
max.

Figure 34  Diagramme de fonctionnement du détecteur de pic

Le point complexe a I’entrée, est gardé dans un registre. Les valeurs réelle et imaginaire
du vecteur d’entrée sont mises au carré et sommées pour en avoir I’amplitude mise au
carré, ce qui est plus simple que de calculer directement 1’amplitude de ce nombre
complexe. Cette opération nécessite seulement deux multiplications réelles et une
adition. Ceci simplifiera la conception du bloc sans affecter la valeur du pic désirée. Au
début, la valeur du pic est initialisée & zéro. A chaque coup d’horloge, une nouvelle
valeur d’amplitude mise au carré est calculée. Celle-ci est comparée a la valeur calculée
au dernier coup d’horloge. Si cette nouvelle est plus grande, elle est retenue ainsi que
son emplacement parmi les 1024 points. Un compteur compte, de 0 a 1023, ces valeurs
qui arrivent du corrélateur afin de pouvoir déterminer I’emplacement du pic. Un
deuxieme compteur qui compte de 0 4 4, est utilisé du fait que ce processus de recherche

d’emplacement du pic est répété¢ pour chaque nouvelle séquence obtenue de chaque
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nouveau point de départ. Ainsi, le point de départ responsable du plus grand pic de

corrélation est détermine.

La phase du code est calculée en échantillons par la formule suivante :

t =| 119 5000+ k | (échantillons) (5.2)
1024
Ou:
T : la phase du code.
Tio24 I’emplacement du pic dans les 1024 échantillons.
k : le point de départ en échantillons.

Ceci peut étre implémenter en utilisant simplement un additionneur avec un élément de

mémoire LUT qui contiendra tous les 1024 résultats possibles de la multiplication.

54.2 Estimateur de la phase de fréquence

L’estimateur de la phase fournit une des mesures les plus pertinentes du processus
d’acquisition, & savoir la phase de la porteuse. Celle-ci permet de déterminer
précisément ou la donnée GPS est concentrée. Dans le cas ot la déviation de fréquence
porteuse est nulle, I'information GPS sera concentrée sur la composante en phase L
Tandis que dans le cas ol cette phase s’éleve a 90°, cette information sera concentrée
dans la composante en quadrature Q. Toutefois, dans la plupart des cas, ’information
GPS est divisée entre ces deux canaux I et Q. Alors, le processus d’acquisition devra
fournir la valeur de la phase de porteuse au corrélateur de poursuite afin que celui-ci

puisse se synchroniser au signal. Ce qui permettra de rendre l'information GPS
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concentrée uniquement dans la composante en phase I, car I’effet de cette phase sera

compense.

Dans le processus d’acquisition, la phase Doppler est calculée par la fonction Atan(Q/1).
Celle-ci peut étre simplifiée en ’approximant par 90°#(Q/(Q+1)). Ceci nécessite qu’une
simple addition et division, pour son implémentation. La figure 35 montre la fonction
Atan avec son approximation. Cette méthode calcule la phase lorsqu’elle varie entre 0°
et 90°, supposant ainsi les composantes I et Q toujours positifs. Toutefois, cette méthode
peut étre étendue pour couvrir le plan de cette phase au complet, et ce en utilisant un
petit circuit pour convertir la valeur calculée en sa forme correcte en se basant sur les

signes de [ et Q.

Atan(Q/T)

90°+(QAQ+D))

Figure 35 La fonction ATAN et son approximation
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Cette fonction d’approximation est trés avantageuse par rapport aux méthodes basées sur
un algorithme tel que CORDIC (“Coordinate Rotation Digital Computer”). Celui-ci a été
proposé par Volder en 1959 pour faciliter les calculs numériques trigonométriques, et ce
par des rotations angulaires de vecteur [KharratO1]. Aussi, I'implémentation de cette
méthode nécessite une trés petite surface, et vu sa simplicité son circuit peut étre
significativement plus rapide par rapport a n’importe quel “core” optimisé de CORDIC
comme celui proposé par I’article [Kantabutra99]. Cependant, ’'unique inconvénient de
cette méthode, réside dans Perreur d’approximation engendrée par cette approximation.
Cette erreur varie entre -4° et 4° comme montré & la figure 36. Ce qui peut étre considéré

acceptable pour le processus d’acquisition.

Figure 36 Erreur d’approximation de la fonction ATAN(Q/T)
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5.5 Discussion des performances et résultats

La nouvelle technique d’acquisition rapide & base de FFT présentée ici a permis
d’améliorer remarquablement les performances du récepteur GPS en terme de rapidité,
du fait que les corrélations soient effectuées en domaine fréquentiel, et ce par une simple

multiplication complexe des deux réponses des FFT.

Aussi Putilisation de cette méthode a base de corrélateurs rapides, procédant par la
technique de traitement par blocs, a permis de faciliter 1’acquisition de signaux noyés
dans le bruit, et ce avec une précision considérable. L’acquisition de signaux avec un
rapport signal 4 bruit aussi bas que 20 dB Hz, a pu étre réalisée avec succes dans une
durée de temps telle que 3.98 secondes [Psiaki0O1]. Rappelons que pour le cas normal,
lors d’un démarrage a froid, ’acquisition du code C/A peut étre effectuée en utilisant
cette technique a base de FFT dans moins d’une seconde, et ce dans une plage Doppler

complete de +5 KHz.

D’autre part, I’utilisation de la transformée de Fourier FFT de 1024 points, et ce grace a
la méthode d’échantillonnage présentée dans le présent chapitre, a permis de réduire
considérablement les coflits en termes de surface silicone par rapport a l'utilisation
directe de FFT de 5000 points. Aussi, I'utilisation du “core” optimisé disponible de
Xilinx de la FFT de 1024 points, permettra de faciliter davantage I’implémentation de

celle-ci dans une puce programmable FPGA.

Une simulation de ’architecture proposée du processus d’acquisition rapide utilisant la
technique d’échantillonnage a 1024 points, a été effectuée pour une déviation de code
préréglée & 1000 échantillons, et ce par rapport a la séquence de 5000 échantillons. La

figure 37 montre le résultat de corrélation obtenu sur une longueur de 1024 points.



b) Agrandissement du pic de corrélation obtenu

Figure 37 Résultat de la corrélation rapide du signal GPS
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Un agrandissement du pic de corrélation obtenu, illustré a la figure 37b, montre la
structure triangulaire imparfaite de ce pic. Celle-ci est due a I'utilisation du sur/sous-
¢chantillonnage du code C/A initialement binaire et qui par cet effet, devenu un code

multi-niveau.

Ce code résultant contient les valeurs +1.0, 0.8, £0.6, £0.5, 0.4, +0.2 et +0.0.
Toutefois, celui-ci est toujours considéré un code unique li€¢ au code C/A initial puisqu’il

ne peut étre généré & partir d’un code C/A différent [AlageeliO3].

Le calcul de la phase du code est réalisé a I’aide de I’équation 5.2 déja présentée. Alors,

cette déviation de code estimée sera :

T = (12002‘; x 5000 + 4} =1000.0938 (échantillons) (5.3)

Le meilleur point de départ pour le sous-échantillonnage de 5000 a 1024, est le
cinquieme échantillon des 5000 points, alors k est égale a 4. Aussi, selon la figure 37b,
le pseudo triangle du pic de corrélation est considéré commencer a 1’échantillon 204 par

rapport 4 1024 points.

Finalement, on voit que la déviation du code obtenue de 1000.0938 échantillons, est
légérement différente en comparaison 2 celle préréglée a 1000 échantillons. Ceci est dii a
I’utilisation du sous-échantilionnage qui a modifié sensiblement 1’allure triangulaire du
pic de corrélation. Cependant, cette mesure reste une estimation trés acceptable pour le
processus d’acquisition qui toutefois doit &étre suivi du corrélateur de poursuite

permettant de raffiner cette estimation, et ce dans une dimension d’un chip.



CHAPITRE 6

ACQUISITION A BASE DE CORRELATEURS SYSTOLIQUES

6.1 Principe d’une architecture systolique

Les progres technologiques réalisés en matiére d’intégration permettent la conception de
circuits spécialisés trées complexes. Il est désormais fréquent de voir apparaitre sur le

marché des circuits dédiés de plusieurs centaines de milliers de portes.

Le principe d’une architecture systolique, a été avancé en 1978 par les chercheurs Kung
et Leiserson [Kung80]. Il consiste & remplacer dans une architecture conventionnelle
P’unité de traitement globale par un réseau d’éléments de traitement PE “Processing
Element” identiques, et ce comme illustré a la figure 38 [Kung88]. Ce principe est
réalisé algorithmiquement aussi bien que architecturalement. En d’autres mots, cette
technique permet de simplifier I’algorithme de traitement d’une logique aussi bien que la
conception de son architecture, et ce en utilisant des éléments de traitement ou des
cellules simples et de taille réduite. Ce qui fait d’elle une technique de conception
fascinante qui répond parfaitement aux exigences de rapidité de traitement nécessaire et
aux criteres d’exploitation de la formidable densité d’intégration offerte par les puces

programmables FPGA.

D’une fagcon générale, une architecture systolique peut étre définie comme étant un
réseau compos¢ d’un grand nombre de cellules élémentaires identiques et
interconnectées localement. Chaque cellule recoit des données en provenances des
cellules voisines, effectue un calcul, puis au prochain cycles d’horloge transmet les

résultats aux cellules voisines.
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Les données se déplacent dans le réseau systolique par une vitesse constante, aussi
seules les cellules situées aux frontieres du réseau qui communiquent avec le monde

extérieur, soit un ordinateur hite ou une mémoire.

Mémoire |«

PE

a) Structure conventionnelle

Mémoire

A

PE (& PE (s ... — PE

b) Structure systolique

Figure 38 [lustration du mécanisme de systolisation

Dans un mécanisme systolique, les cellules évoluent en paralléle sous le contrble d’une
horloge globale, ainsi plusieurs calculs sont effectuées simultanément sur ce réseau de
cellules. Celui-ci est alors caractérisé par son architecture paralléle et synchrone, qui est
composée de cellules identiques et simples connectées d’une facon réguliere et locale
dans ce réseau. La régularité ainsi que la localité dont jouissent les algorithmes

systoliques les rendent particuliérement bien adaptés a étre intégrés sur silicium.
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La figure 39 illustre ’évolution du traitement des bits de données dans un réseau

systolique de trois cellules, et ce au fur et a mesure que ces données arrivent. C’est a dire

que ces bits sont traités a la vitesse de leur arrivée.

X3 X X —p

X4 X3 X2 —p X1

X5 X4 X3 —py X2 X1

. Xg X5 X4 —pl X3 X7 X1
X7 Xg X5 —pl X4 X3 X2
... X8 X7 X6 pl Xs X4 X3

Initialisation

Au cours de I"étape 1

Au cours de I’étape 2

Au cours de I’étape 3

Au cours de I’étape 4

Au cours de 1’étape 5

Figure 39  Evolution des données dans un réseau systolique

A titre d’exemple, une opération de multiplication et d’addition matricielle réalisée a

I’aide d’un réseau systolique, est illustrée 4 la figure 40. Toutes les trois cellules PE;,

PE, et PE3, réalisent les méme opérations, & savoir la multiplication des entrées du haut

par celles du bas du réseau, ’ajout de ’entrée de gauche au produit juste obtenu et enfin

la transmission du résultat & la cellule suivante du réseau. Cependant chacune des

cellules utilisées est simple, et contient seulement un additionneur, multiplicateur et

quelques registres. Toutefois, I’habileté du mécanisme systolique utilisé, consiste en

Pordre suivant lequel les données alimentent ce réseau. A ’instant initial, celui-ci voit a

ses entrées les données 1, a, p, q et r, tandis que les autres entrées sont nulles. De méme,
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a I’étape suivante il observe les cing données m, d, b, p, q et r, et ainsi de suite jusqu’au

cinquiéme étape ol le résultat représenté par I’équation 6.1 suivante soit obtenu.

I\ (a b ¢\ (p

x
yi=|m|+|d e fl|lgq (6.1)
z n g h i)\r

- h f
g € c
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4.__
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1Y q r

Figure 40 Exemple d’utilisation du mécanisme systolique

Vu Pefficacité et la simplicité offerte par cette technologie, nous avons pensé alors
I’exploiter pour concevoir notre corrélateur GPS intégré dans un mécanisme systolique
[Gagnon03]. Ainsi nous pourrions répondre aux exigences de rapidité et exploiter la
facilit¢ d’intégration de ce corrélateur systolique sur une puce programmable FPGA.
Aussi grice a la taille réduite d’intégration des cellules de ce mécanisme, nous pourrions
implémenter le systéme d’acquisition du signal GPS a base d’une banque de ces

corrélateurs systoliques opérant en parallele.
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6.2 Architecture proposée du corrélateur systolique

L’architecture du corrélateur & concevoir doit avoir une structure systolique. Ceci
nécessite d’abord une détermination du nombre de cellules que devra comporter le
réseau systolique du corrélateur. Or, il est clair que les données a traiter se répartissent
sur une période de code du signal GPS. Alors, ce nombre de données sera égal au
nombre de chips, soit 1023. Et intuitivement, le nombre de cellules PE nécessitées pour
construire le réseau systolique sera aussi 1023. Toutefois, ce nombre de cellules utilisées
dans le mécanisme aura un effet direct sur la précision de la déviation de code mesurée.
Aussi, si on considére un réseau de 1023 cellules, alors celles-ci devront étre contrblées
par une horloge de 1.023 MHz, soit d’une période égale a la longueur d’un chip qui est

d’une microseconde.

Comme déja mentionné, le nombre de cellules utilisées dans le réseau systolique a un
lien direct avec la déviation du code recherchée. Ainsi le mécanisme systolique a
concevoir n’est rien autre qu'un corrélateur de code. Celui-ci permettra d’estimer la
phase du code 1 du signal IF numérique regu. Toutefois, pour la détermination de la
phase de fréquence, un autre systéme est nécessaire. Celui-ci devra opérer conjointement
avec le réseau systolique, et ce afin de mesurer la phase de fréquence déduite de

Pargument du maximum de corrélation R(1).

La figure 41 illustre le schéma de 1’architecture systolique proposée du corrélateur de
code. Chaque cellule comporte une multiplication de signe, un accumulateur et un
comparateur permettant aussi de mémoriser 1’indice 1 de la cellule qui engendre Ie plus
grand résultat de corrélation, et ce jusqu’a détection du pic de corrélation et son
emplacement i,. Celui-ci traduit implicitement la déviation de la phase de code en terme
de chips. Cependant un corrélateur de poursuite, comme celui proposé pour
Parchitecture du récepteur GPS au dernier chapitre, pourra &tre utilisé afin de raffiner

davantage cette estimation.
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Figure 41  Architecture du corrélateur de code systolique
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Une mémoire est utilisée pour générer les répliques des codes possibles. Celle-ci est
contrdlée par une mise en marche permettant de commencer la génération du code local.
Elle est aussi synchronisée a la fréquence d’horloge de 1.023 MHz, soit d’une période de
0.997 ps qui est la longueur exacte d’un chip dans le code civil C/A.

Il est a signaler aussi que les délais utilisés sont de 1 ps, et sur la branche des
multiplicateurs, le réseau prend 1 ms de temps pour compléter le traitement des données
d’une période de code entiére. Toutefois, la réponse du corrélateur, qui est la déviation
du code 1, est fournie aprés 2 ms, soit aprés deux périodes de code, et ainsi le nombre N

d’échantillons traités sera de 2046.

Le résultat obtenu par accumulation dans chaque cellule i, peut s’écrire comme suit :

R, = N—HlS(j)x G(j+i-1) (6.2)
7=0
Ou:
R; : Le résultat obtenu par accumulation a la cellule 1.
i : Indice de cellule de 1 4 1023.
j : Indice de la somme.
N : Le nombre d’échantillons ou de chips traités, soit de 2046.
S Le signal IF numérique de 1023 échantillons par 1 ms.
G : Le code de Gold local, mémorisé dans la RAM.

Ces résultats R; obtenus par chacune des cellules du réseau systolique du corrélateur sont

comparés afin de détecter I’emplacement i, du pic traduisant la déviation du code 1.

Il est a noter qu’en présence du déphasage Doppler, le signal regu devient complexe, et

se réparti ainsi entre ses composantes en phase I, et en quadrature Q. En absence de cette
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déviation de fréquence, I’information est totalement concentrée dans la composante en
phase I, et le signal sera réel. La figure 42, illustre I’effet de la phase de code, 1, et celui

de la fréquence Doppler, ¢, sur un signal sinusoidal donné.
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Figure 42  Illustration d’effet de déviation de phase de code et de phase Doppler

Le corrélateur de code de la figure 41, permet de trouver la phase de code t qui

correspond a I’indice i, de Ia cellule ot le maximum de corrélation R(1) fut détecté. En
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présence d’une déviation de fréquence Doppler, cette valeur de corrélation est complexe,
et le corrélateur GPS devra estimer aussi la phase ¢, et ce pour une acquisition complete
du signal GPS. Toutefois cette phase Doppler ¢, représente ’argument de R(t) comme

montré a I’équation suivante :

¢ = arg{R(7)} (6.3)

Tandis le module de cette fonction de corrélation pour un décalage temporel t, donne la

valeur du pic de corrélation obtenu comme montré a I’équation suivante :
Amax = |IR@)| (6.4)

Alors, il est tout a fait possible de concevoir un systéme d’acquisition complet, et ce a
partir du corrélateur de code systolique de la figure 41 combiné & un module permettant
de calculer I’argument et le module de R(t) obtenue. Ce systeéme est schématisé a la

figure 43.

L’architecture du réseau systolique a été améliorée en substituant les comparateurs
C.&M. par des tampons en sorties des cellules qui sont contrblées par un jeton. Celui-ci
‘permet de transmettre au module de calcul a chaque coup d’horloge, le résultat
d’accumulation de chaque cellule. A son tour le module de calcul, qui peut &tre un
processeur DSP, estime le module, la phase et la déviation de code par un compteur. Le
module de chaque valeur accumulée est comparé a celui de la valeur précédente. S’il est
plus grand que le précédent, alors une nouvelle phase Doppler ¢ est estimée par
I’équation 6.3. Ce processus se poursuit jusqu’a détection du pic de corrélation pour N

égal 3 2046.
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Figure 43  Illustration de I’architecture proposée du corrélateur GPS systolique avec son module de calcul
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Le jeton sert aussi a faire une remise a zéro de ’accumulateur de chaque cellule, et ce
aprés chaque 2046 chips traités. Ceci permet d’éviter d’avoir des valeurs insignifiantes
aux sorties des accumulateurs, et ce lorsqu’une nouvelle acquisition est démarrée par un

code d’un satellite différent du précédent.

Notons aussi qu’a la fin de ’acquisition du signal GPS, le processeur utilisé pour les
calculs envoie au générateur de la réplique de code un signal d’initialisation “reset”

permettant de marquer la fin du processus d’acquisition.

Dans Parchitecture systolique du corrélateur GPS propose, chaque cellule comporte une
multiplication de signe, un accumulateur et un tampon permettant de ftransmettre
individuellement les résultats d’accumulation des cellules, et ce jusqu’a détection du pic
de corrélation et estimation de la déviation de fréquence et de I’emplacement i, de ce
maximum de corrélation. Les délais utilisés dans le mécanisme systolique sont toujours

de 1 ps.

Il est a signaler que Darchitecture du réseau systolique utilisé dans le systéme
d’acquisition de la figure 43 est plus simple et compacte par rapport a celle de la figure
41. En plus, elle permet de faire 1’acquisition complete du signal GPS, en estimant aussi

la déviation de fréquence porteuse ¢ due au phénomene du Doppler.

Finalement le réseau systolique utilisé comporte 1023 cellules. Alors la précision de
mesure de la phase de code qui en découle est inférieure & une dimension d’un chip.
Toutefois, pour raffiner davantage cette estimation, un corrélateur de poursuite DLL
comme celui utilisé au chapitre précédent peut étre utilisé. Cette précision peut étre
améliorée autrement, et ce en augmentant significativement le nombre de cellule dans le
réseau systolique. Ceci nécessitera d’adapter les retards z' utilisés pour maintenir un
temps de propagation a travers le réseau d’une durée d’une période de code, soit de 1

ms. Par exemple pour un réseau de 2046, on utilisera des retards ' s.
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6.3 Discussion des performances et résultats

L’architecture systolique proposée du corrélateur GPS, comporte 1023 cellules comme
montré a la figure 43. Ce nombre particulier de cellules a été choisi afin de pouvoir
effectuer la corrélation du signal recu avec la réplique locale du code en désignant une
cellule pour chaque chip de la période de code. Ainsi, ce corrélateur opere dans le
domaine temporel par une structure de multiplication parallélisée, et le résultat de la
phase de code est théoriquement disponible aprés I’acquisition d’une période de code
entiére, soit apres 1 ms. Ce qui signifie que pour N égal & 1023 échantillons traités, une
phase de code est déja estimée. La figure 44 montre le pic de corrélation obtenu pour un
décalage de code de 700 chips, et ce en ftracant les résultats R; consécutifs

correspondants a chaque indice de cellule du réseau systolique.

Figure 44 Résultat de corrélation obtenu pour un décalage de 700 chips



87

Les nombreuses simulations de cette architecture systolique ont montré que le traitement
de N égale 1023 échantillons, permet d’obtenir une estimation de phase de code valable
pour les déviations de code inférieures a 930 chips de décalage. Ceci peut étre expliqué
par le fait que pour les déphasages de code de plus de 930 chips allant jusqu’a 1022, les
dernieres cellules du réseau systolique n’auront pas la possibilité de traiter suffisamment
de données pour pouvoir accumuler un résultat R; qui traduit le vrai emplacement du pic
de corrélation. Ceci peut €tre observe par les valeurs R; généralement décroissantes pour
1 croissante comme le montre la figure 44. Ainsi pour remédier a ce probléme, nous
avons décidé d’attendre le mirissement de cette phase de code estimée, quelque soit sa

valeur, et ce apres le traitement de 2046 chips de données, soit apres 2 ms.

La figure 45a montre le pic de corrélation obtenu pour un décalage de code de 1000
chips en utilisant un nombre de données N égal 3 1023, tandis que la figure 45b montre
ce résultat pour un nombre d’échantillons N traités égal a 2046. Pour N égal a 1023
chips, on voit que le résultat de tracage des R; ne fournit par d’information sur
I’emplacement du pic de corrélation permettant de déduire la déviation de code
préréglée a2 1000 chips. Ceci est dli au nombre insuffisant des données traitées pour ce
cas de déviation supérieure a 930 chips. Tandis que pour la figure 45b, on observe un pic
de corrélation situé au bon indice de 1000 qui correspond a la phase de code préréglée.
Ceci est dli a I'utilisation de N égal 4 2046 données traitées qui ont permis aux derniéres
cellules du réseau systolique du corrélateur d’accumuler plus de multiplications afin de
converger vers le bon indice qui correspond au décalage initial. Un agrandissement de la
figure 45b est montré a la figure 46. Celui-ci permet de visualiser la forme triangulaire
du pic de corrélation obtenu. Aussi par cette courbe triangulaire, on observe que le
triangle représentant le pic de corrélation est d’une largeur de 2 échantillons et est
symétrique autour de 1’échantillon 1000 qui traduit exactement le décalage initial entre

les deux séquences du code C/A corrélées.



b) N = 2046 données traitées

Figure 45 Résultat de corrélation obtenu pour un décalage de 1000 chips
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Figure 46 Forme triangulaire du pic de corrélation autour de I’indice 1000

Les déphasages problématiques de plus de 930 chips, pour N égal a 1023, peuvent &tre
considérés comme des petits déphasages de moins de 93 chips dans le sens inverse de
décalage entre les deux séquences corrélées. Ainsi le temps de réponse de notre
corrélateur peut étre réduit de moitié, soit a lms, et ce si on pouvait prédire selon la
connaissance du satellite recu et de ses données Almanac, I’ordre de grandeur de cette
déviation de code due au temps de voyage du signal de ce satellite a notre récepteur
GPS. Cependant, le temps de réponse de 2 ms obtenu, demeure toujours un temps record
pour Pacquisition avec ce corrélateur uniquement. La simplicité de la structure de celui-
ci et la facilit¢ de son implémentation sur une dense puce FPGA, nous motive a en
implémenter en temps réel autant que permet cette puce, et ce afin d’exploiter tous ces

corrélateurs en paralléle pour avoir une acquisition encore plus rapide du signal GPS.



CHAPITRE 7

ARCHITECTURES RETENUES

7.1 Apercu des puces programmables FPGA de Xilinx

Depuis 'invention par Xilinx en 1985 du premier prototype des puces programmables
FPGA, celles-ci avaient rapidement tissées leurs réputation d’étre rapides, fiables et
surtout simples pour implémenter des applications numériques de grandes envergures.
Ces composantes représentent la nouvelle addition a la famille des circuits logiques et
programmables, a savoir les PLD (“Programmable Logic Device”). La premiére famille
des FPGA mtroduite par Xilinx a ét¢ la série XC2000 [Alfke0O1]. Cette famille de FPGA
a servi de prototype pour les générations qui ’ont suivi. Toutefois, elle est discontinue

actuellement chez Xilinx.

La troisiéme génération a été la série XC4000. Celle-ci a été introduite en 1991 et est
considérée comme étant la base des séries de FPGA qui I’ont suivi jusqu’a aujourd hui,
tel est le cas de la famille Virtex qu’on a choisi pour 'implémentation de ce travail. La
figure 47 illustre ’arbre généalogique des différentes séries des générations de FPGA
issues de la série XC4000. Ainsi d’une facon générale, "architecture de cette derniére
est considérée représentative pour les autres séries de FPGA modemes. Elle est
constituée principalement des trois éléments suivants :

e Blocs programmables d’entrées/sorties IOB (“Input/Cutput Blocks™).

e Blocs d’¢léments logiques configurables CLB (“Configurable Logic Blocks™).

e Blocs PI programmables d’éléments de connexions entre tous les blocs de la

matrice (“Programmable Interconnect”).

La figure 48 illustre la structure globale d’une matrice FPGA constituée des trois

derniers éléments.
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Ainsi, une puce FPGA consiste en une matrice d’éléments logiques configurables CLB,
entourés par des blocs IOB d’entrées/sorties programmables, et connectés par des
¢léments PI de connexions internes programmables aussi. De nos jours, ces matrices
contiennent plusieurs millions de portes et peuvent fonctionner a des fréquences trés

élevées.

Les IOB permettent de réaliser la connectivité avec le monde extérieur. Comme déja
mentionné, ces blocs sont programmables et ont ainsi différentes options de

configuration.

Les PI permettent de faire le routage des connexions internes entre les blocs de la
matrice FPGA. Les interconnections sont faites en utilisant des transistors a gachettes
avec des amplificateurs répétiteurs placés a des intervalles particuliers pour amplifier les

niveaux logiques et minimiser les délais des chemins critiques.

Les CLB permettent d’implémenter la fonction logique désirée. Ces blocs peuvent étre
utilisés pour réaliser des fonctions de logique combinatoire synchrone, aussi bien pour
servir comme des modules de mémoires RAM a base de LUT. Un CLB peut étre
constitué de 2 3 4 “slices”, c’est a dire qu’il peut contenir jusqu’a 8 bascules D. La
“slice” peut comprendre trois types de LUT, deux bascules D et d’autres circuits tels que
des multiplexeurs. L’architecture d’une “slice” est présentée a la figure 49 [Garcia02].
Chague LUT est une mémoire de un bit de large et de 16 bits de long. Ces composantes
sont ainsi capables de simuler n’importe quelle fonction logique & quatre entrées et une
sortie. Aussi, la logique combinatoire est implantée grace a ces constituants LUT du
“slice” qui peuvent &tre considérés comme des mémoires initialisées lors de la
configuration du circuit FPGA. Et enfin notons aussi que les LUT peuvent &tre

configurés comme des registres 4 décalage de longueur programmable jusqu’a 16 bits.
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Pour des descriptions plus détaillées et complétes des puces FPGA de Xilinx, consulter

la référence [ Xilinx03].

Figure 49  Structure simplifiée d’une “slice”

Une logique supplémentaire de retenue “Fast Carry” est présente dans chacune des
“slices”. Celle-ci permet P’implémentation des fonctions de type accumulateur
chargeable pour la réalisation des opérations, ou fonctions arithmétiques. Grace a ces
¢léments, des modules de type accumulateur chargeable en addition, ou en soustraction,

pourront étre implantés a raison de 2 bits par “slice”.

Notons finalement que dans le cadre du présent projet de recherche, nous pouvons faire
une ¢tude de la complexité des architectures retenues du corrélateur GPS, et ce en
¢valuant le nombre de “slice” nécessaire @ I'implémentation de chacune de ces

architectures.
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7.2 Analyse de complexité et validation des architectures

Dans le but d’améliorer le processus d’acquisition du signal GPS, nous avons présenté
dans ce mémoire de nouvelles techniques pouvant étre utilisées pour réaliser un
corrélateur GPS rapide. Les architectures proposées de ce récepteur GPS et qui
découlent des techniques retenues sur la base des €tudes et simulations présentées aux
chapitres précédents, doivent aussi faire ’objet d’analyse de complexité au niveau
surface silicium nécessaire, et ce afin de préparer et faciliter 'implémentation de cette

nouvelle structure proposée du corrélateur GPS.

Pour P’architecture proposée au chapitre 5, la corrélation du signal GPS est réalisée a
’aide de la transformée de Fourier rapide FFT tel qu’illustré a la figure 33. Ainsi pour
implémenter ce dernier composant, il est plus facile d’utiliser le “core” optimisé de
Xilinx de la FFT de 1024 points compatible & ce choix d’implémentation. Tandis que
pour les autres blocs utilisés en acquisition, une évaluation grossiére de leur complexité
devra étre faite, et ce afin d’avoir un chiffre approximatif de la complexité totale du

systéme d’acquisition.

Concernant I’architecture proposée au chapitre 6 dernier, le corrélateur GPS est régit
selon un mécanisme systolique de 1023 cellules identiques. Donc 1’analyse de
complexité de cette demire architecture revient & évaluer la complexité d’une des

cellules constituant le réseau systolique montré 2 la figure 43.

7.2.1 Architecture du corrélateur GPS systolique

Le systéme d’acquisition basé sur le réseau systolique est constitué principalement des

cellules PE constituant le mécanisme systolique. Ces éléments de traitement sont trés

3éme

simples et identiques les uns aux autres, sauf pour la 102 cellule ot on a un bloc de
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délai de moins. Ceci est dii au fait que cette derniére cellule soit placée a la fin du
réseau, et que ce délai soit normalement utilisé pour attaquer la cellule suivante par la
réplique locale du code. Notons que chaque cellules comporte 3 délais, un tampon, une

addition et multiplication complexes.

D’autre part, on considére que les données sont quantifiés sur 8 bits. Et comme déja
mentionné a la premiere section de ce chapitre, une “slice” correspond 4 2 bits
mémorisés. Alors pour une addition sur 8 bits, on aura a mémoriser 9 bits de résultat si
une augmentation du nombre de bit est permise. Ainsi cette addition donnant neuf bits

de résultat correspond a :

1slicex9bits

=4.5slices (7.1)
2 bits

De méme pour une multiplication sur 8 bits, on aura 2 mémoriser 16 bits de résultat.

Ainsi cette opération correspond a :

1slicex16 bits

=8 slices (7.2)
2 bits

Tandis que pour le tampon et les trois délais, ces composants ne sont pas autres que des
mémoires synchrones. Et comme déja montré a la figure 48, chaque “slice” comporte
deux LUT dont chacun peut eut étre configuré comme une mémoire de longueur de 16
bits. Alors le délai utilisé pour transmettre le jeton de 1 bit & travers les cellules du

réseau, ne prendra pas plus qu’un LUT, soit :

1slicex\ LUT

=0.5slices (7.3)
2LUT
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Et celui utilisé pour transmettre la réplique de code sur 8 bits aux cellules du réseau

systolique, correspondra aussi a son tour a :

1slicex1LUT

=0.5slices (7.4)
2LUT

Pour le délai de I’accumulateur, celui-ci a besoin de mémoriser le résultat allant 3 9 bits.
Alors sa complexité maximale sera aussi de %2 “slice”. De méme pour le tampon utilisé

pour mémoriser ce résultat, la complexité est de ¥4 “slice”.

Notons finalement que toutes les opérations dans la cellule manipulent des données
complexes ayant deux composantes I et Q. Alors, en réalité, toutes ces opérations sont
de complexité doublée par rapport a ce que nous venons d’évaluer. Donc la complexité

correspondante 4 une cellule serade :
2x(4.5+8+0.5+0.5+0.5+0.5) = 29slices (7.5)

Ainsi, on peut déduire la complexité totale du réseau systolique, et ce en termes de

“slices” commie suit :
(1 023 x 29)—— 0.5 =29666.5slices (7.6)

Notons que les blocs de la RAM contenant les répliques de code C/A possibles et le
module de calcul utilisé, qui sont schématisés a la figure 43, ne sont pas pris en
considération dans cette évaluation de complexité, car ils peuvent faire partie du DSP et
des RAM qui sont disponibles sur cette carte. Toutefois, il est pertinent de souligner que
les puces FPGA modermes de Xilinx disposent abondamment de ressources de mémoires

RAM. Celles-ci peuvent étre préalablement exploitées, et ce afin d’emmagasiner les
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répliques de code de toute la constellation des 24 satellites GPS. Ceci nécessitera un seul

kbits par SV, donc 24 kbits sont nécessaires pour emmagasiner toutes ces répliques.

Si a titre d’exemple, la puce FPGA utilisée est une Virtex-II Pro XC2VP125 qui permet
un nombre maximal de slices de 55 616 slices, et dispose de 10 008 kbits de RAM, alors
I'implémentation de ce corrélateur GPS systolique utilisera moins de 54 % des
ressources en terme de “slices”, de cette puce, et moins de 0.24 % de ses ressources en
terme de mémoires RAM. Notons que cette complexité en terme de “slices” peut étre
diminuée davantage, et ce si on considére les processeurs “PowerPC” disponibles sur les
puces modernes de Xilinx, soit 4 processeurs sont offerts pour la Virtex-II Pro
XC2VP125. Alors, il sera toujours possible d’utiliser des puces plus petites pour une
complexité optimisée et plus compacte. D’autre part, nous pourrions diminuer encore
plus cette complexité et utiliser des puces encore plus petites telle que la Virtex-II Pro
XC2VP7, et ce au prix d’un traitement un peu plus lent ou en utilisant une plus rapide
horloge. Ceci est réalisable en effectuant un traitement par blocs. Celui-ci permettra
d’emmagasiner les bits entrants dans des tampons pour pouvoir alimenter ensuite le
nombre de cellules diminué dans le corrélateur systolique. Par exemple, en utilisant le
traitement par blocs pour un réseau de 100 cellules contrdlées par une horloges de
10.23 MHz, nous aurons réalisé un gain potentiel conservant ainsi le méme temps de
réponse, et ce pour une complexité dix fois plus petite en terme de “slices”. Dans ce cas,
une puce aussi petite que la Virtex-II Pro XC2VP4 pourrait suffire, et ce avec une

exploitation de moins de 4.76 % de ses ressources de mémoires RAM.

De cette fagon, I’exploitation des hautes vitesses de traitement offertes par les puces de
Xilinx, et ce conjointement avec ['utilisation de la technique de traitement par blocs,
appliquée a ce mécanisme d’acquisition GPS parallélisé, permettra de conserver les
performances de ce systeme tout en réduisant sa complexité. Ceci montre I’avantage

d’utilisation de ces puces FPGA pour de telles applications.
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7.2.2 Architecture du corrélateur rapide a base de FFT

Si on veut implémenter les FFT/IFFT du systéme d’acquisition sur une méme puce
programmable, le colit de celui-ci peut étre trés élevé car il dépassera facilement la
capacité d’intégration offerte par une puce FPGA quelconque. Ceci peut &tre vérifié de
maniere intuitive en observant le nombre d’opérations nécessitées pour les 15 FFT en
cette méthode, soit de 107 520 multiplications et de 102 400 additions comme déja
calculé a la section 5.3 du chapitre 5. Et ce sans tenir encore compte du nombre de bits
de quantification de la donnée IF numérique qui est de 3 bits comme déja mentionné a la
sous-section 1.4.1 du premier chapitre. Toutefois, il est possible de diminuer cette
complexité en gardant les mémes performances de vitesse, et ce en utilisant une horloge
cinq fois plus rapide (15/5 = 3) et exploitant ainsi une seule FFT et IFFT pour calculer
toutes les corrélations nécessités par cette de méthode d’échantillonnage proposée a la
section 5.3. L’utilisation d’une troisiéme FFT pour les répliques locales de code pourra
étre évitée, et ce en mémorisant les conjugués des transformées rapides de Fourrier des
24 répliques de codes possibles. Ainsi, la complexité en tenant compte de la
quantification sur 3 bits et en considérant des opérations complexes sur 2 voies, et ce en

terme de “slices” sera respectivement pour les multiplications et additions comme suit :

2voies x FET x| 107 520multi.xw—l€s— =129024 slices (7.7)
T bits

2voies x FET x| 102400 addi. x Lsticex 4bits = 54613 slices (7.8)
T 2 bits

Alors, la complexité totale correspondante en terme de “slices” sera de :

129024 + 54613 = 183637 slices (7.9)
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Tandis que la complexité en terme de mémoires RAM nécessaire, elle s’éléve 13 aussi 2

24 kbits.

On voit que la complexité obtenue avec cette méthode en terme de “slices”, est
remarquablement supérieure au nombre de “slices” de 125 136 offert par la puce Virtex-
IT Pro XC2VP125. Donc, pour pouvoir effectuer une implémentation compléte sur cette
puce, nous devons exploiter les 4 processeurs “PowerPC” disponibles sur cette puce.
L’autre choix, c’est d’utiliser des “cores” optimisés de FFT/IFFT de Xilinx & part. Ceci
peut augmenter les coiits financiers de cette implémentation. Aussi, 1'utilisation de ces
“cores” a part la FPGA principale de la carte, aura sans doute un effet direct sur les
délais de traitement et pourra entrainer des conflits dans ce sens. Une solution possible
serait d’utiliser une carte 2 base de plusieurs puces programmables FPGA. Toutefois,
ceci ne résoud pas le probléme du coiit et non plus pour les problemes liés aux chemins

critiques dus a I’utilisation de plusieurs blocs.

Ainsi, si cette méthode a passé les tests de simulations pour étre retenue jusqu’a cette
phase, elle ne passera pas facilement le test de complexité & ’encontre de la méthode
basée sur le mécanisme systolique. Toutefois, ceci n’élimine pas completement la

possibilité¢ d’implémentation de I’architecture basée sur cette méthode.



CONCLUSION GENERALE

Dans ce travail, nous avons exploré les possibilités d’utilisation de nouvelles techniques
et architectures pour I’acquisition du signal GPS. Ces techniques ont permis de faire une
acquisition rapide de 1’ordre de 1 ms, et ce avec de bonnes estimations. Le systéme
d’acquisition actuel consomme énormément du temps pour effectuer des estimations
précises. Ceci est i€ a la méthode de calcul de 1a fonction de corrélation et 4 la présence
des boucles de poursuites. Ainsi, ce travail a permis d’utiliser d’autres méthodes plus

rapide donnant de meilleurs performances.

La méthode basée sur I'utilisation de la FFT a été parfaitement adaptée pour ce genre
d’application. Toutefois, une seule puce programmable FPGA n’est pas suffisante pour
son implémentation compléte. Cependant, il restera toujours possible d’effectuer cette
implémentation si le systtme d’acquisition correspondant est partitionné en plusieurs
blocs, et ce de fagon & pouvoir les implémenter sur une carte a base de puces FPGA
multiples. Ainsi, une acquisition en temps réel du signal GPS sera possible. Notons que
dans ce cas, les cofits financiers relatifs peuvent croitre & cause de cette augmentation du

nombre de puces programmables.

La méthode basée sur I'utilisation de la transformée de Walsh a démontré une efficacité
remarquable en vitesse de traitement. Elle est particulierement adéquate pour les
applications de temps réel ou le processus d'acquisition doit étre trés rapide. Ceci est
explicable par le nombre d'opérations nécessitées par cette méthode qui est de 26 fois
moindre que pour la méthode basée sur la FFT. Aussi cette méthode basée sur Walsh est
meilleure que celle basée sur P'utilisation de la FFT par sa facilité d’implémentation
directe. Cependant 'unique inconvénient de cette méthode demeure 'impossibilité de

son application directe au séquences de Gold utilisées en GPS.
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La méthode de conception basée sur le mécanisme systolique, a démontré plusieurs
avantages et facilités par rapport aux autres techniques utilisées. La structure systolique
a permis de réunir plusieurs avantages. En effet, le systéme d’acquisition proposé se
distingue par une architecture triviale et compacte, une assez bonne vitesse de
traitement, des performances d’estimation acceptables ainsi que par une excellente
facilité d’implémentation. La complexité d’une implémentation directe de ce systéme
n’utilisera que 54 % des ressources d’une puce Virtex-II Pro XC2VP125. Ceci permettra
d’améliorer davantage les performances en terme de vitesse de traitement et de qualité
des mesures d’estimations. En effet cette disponibilité de surface peut étre exploitée pour
intégrer autant de corrélateurs, que le permet la puce utilisée. Ceux-ci pourront opérer
simultanément dans une structure parallélisée. Il est a noter aussi que cette complexité
peut étre réduite afin de pouvoir utiliser de plus petites puces telle que la Virtex-II Pro
XC2VP7, et ce au prix d’utilisation d’une horloge plus rapide. Ceci est réalisable en
effectuant un traitement par blocs qui permettra d’emmagasiner les bits entrants dans des
tampons pour pouvoir alimenter ensuite le nombre de cellules réduit dans le corrélateur
systolique. Pour un réseau de nombre de cellules réduit a 100, ses éléments devront étre
contrblées par une horloges dix fois plus rapide. Ceci permet de conserver les
performances en terme de temps de réponse du systeme d’acquisition, et ce pour une
complexité dix fois plus petite. Dans ce cas, une aussi petite puce que la Virtex-II Pro
XC2VP4 pourrait suffire, et ce avec une exploitation de moins de 4.76 % de ses
ressources de mémoires RAM. Ainsi, cette méthode est considérée comme étant la

meilleure solution pour remplacer la structure du récepteur GPS actuel.

Recommandations

Toutes les nouvelles méthodes présentées dans ce mémoire pour I’acquisition du signal
GPS, demeurent de bonnes candidates pour remplacer la structure standard du récepteur
GPS séquentiel, car leur utilisation permet de concevoir un récepteur plus approprié aux

applications de vitesse dynamique. A titre d’exemple, pour un avion, I'utilisation de ce
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récepteur lui permettra d’avoir un taux d’actualisation élevé pour les mesures d’altitude,

de vitesse et de direction.

La technique proposée a base de FFT peut étre implémentée sous forme de blocs, tout en
minimisant le plus possible les cofits nécessaires. Les performances de celle-ci peuvent
étre ensuite évaluées afin d’étre comparée dans I’ensemble & la structure du récepteur

actuel.

Le développement d’une méthode permettant d’étendre I’application de la transformée
de Walsh au code C/A, reste un domaine ouvert a la recherche. D’une fagon générale, le
développement d’algorithmes rapides pour le calcul des corrélations circulaires, et ce

sans utilisation de FFT, demeure une orientation valide pour les recherches futures.

En ce qui concerne la technique de conception systolique, elle est sans doute la meilleure
alternative a adopter pour les futures générations des récepteurs GPS. Le travail de
recherche commencé dans ce mémoire devra étre continué, en développant un
algorithme d’allocation flexible des canaux de corrélateurs, permettant ainsi une
exploitation optimale de la technologie offerte par les puces programmables existantes.
Ainsi, une implémentation pourra &tre réalisée afin de faire 1’objet de tests confirmant
les performances obtenues par les simulations. Notons que la réalisation de ce nouveau
récepteur GPS améliorera judicieusement les performances dans le domaine du GPS et

contribuera significativement au progres technologique.

Enfin, 'extension de ces travaux de recherche pour I’acquisition de faibles signaux, peut
étre considéré tres important. En effet, dans plusieurs situations, certains satellites
peuvent étre dans des positions induisant la réception d’un signal GPS affaibli. Ainsi,
une telle architecture du récepteur GPS pourra détecter ces signaux rapidement pour en
déduire constamment la position de ’engin récepteur. Une autre extension est aussi

recommandable, et ce dans le sens d’acquisition des signaux militaires a base du code P.
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