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Résumé – Ce papier propose une technique d’acquisition rapide de code d’étalement basée sur une auto-corrélation et une
accumulation. Son principal avantage réside sur le fait que le récepteur se base uniquement sur la connaissance de la taille du
code d’étalement, sans qu’il soit nécessaire de connâıtre la séquence du code elle-même. Nous avons alors appliqué la technique
proposée aux récepteurs GNSS et plus précisément à un récepteur Galileo, la contribution Européenne pour GNSS. Les résultats
de simulation montrent que cette technique accelère le processus d’acquisition du signal car elle réduit significativement l’espace
de recherche dans la phase de synchronisation. La simplicité et la facilité d’implémentation de la technique la rendent intéressante.

Abstract – In this paper, an original technique for fast low-complexity PN code acquisition is proposed. Its major advantage
is that the receiver does not need to know the PN code itself, but only its length. We have applied the proposed technique in the
context of GNSS receivers, and more specifically to Galileo, the European contribution to GNSS. The analysis of its performances
shows that the proposed technique significantly accelerates the signal acquisition process since it greatly reduces the search space.
Moreover, its architecture has a low cost implementation.

1 Introduction

Le système Galileo, la contribution Européenne pour
GNSS (Global Navigation Satellite System), est actuelle-
ment en phase de développement. Galileo et GPS (Global
Positioning System) utilisent des signaux étalés par des
séquences de code PN (Pseudo-Noise) composées de N
chips. Pour ces systèmes, afin de déterminer avec précision
la distance entre un satellite et le récepteur, ce dernier va
chercher à détecter l’instant d’arrivée de chaque signal en
synchronisant le générateur du code PN du signal avec le
signal reçu et en corrigeant la fréquence Doppler.

A l’initialisation du système, le processus de synchroni-
sation se divise en 2 étapes : la synchronisation grossière
ou acquisition, puis la synchronisation fine ou poursuite.
Typiquement, la précision de l’acquisition est de l’ordre
d’un demi-chip en temporel et de 500 Hz sur de varia-
tions Doppler de ± 20 KHz en fréquentiel. Le processus
de recherche des paramètres (retard et fréquence Doppler)
dans la synchronisation en aveugle peut demander beau-
coup de temps. Le temps qui s’écoule entre l’instant où le
récepteur est allumé et l’instant où il détermine une posi-
tion, c-a-d le Time To First Fix (TTFF) peut alors être
de l’ordre de plusieurs minutes. Ainsi, il s’avère intéressant
d’adopter des techniques d’acquisition rapide permettant
simplement de restreindre la zone de recherche, afin de di-
minuer le temps d’acquisition. Ci-dessous, nous passons en
revue quelques techniques d’acquisition rapide des codes.

Les techniques traditionnelles consistent à effectuer la
correlation des repliques des séquences du code avec le si-
gnal reçu. Les opérations de correlation peuvent être clas-
sées en deux types : la corrélation dans le domaine tem-
porel et la correlation dans le domaine fréquentiel [5]. Le
premier type consiste à tester systématiquement chaque

position temporelle (par pas de demi-chip) et de Doppler
(par pas de 500 Hz) jusqu’à ce que la correlation directe
entre la réplique du code et le signal reçu génère le si-
gnal démodulé. Avec un unique correlateur, le temps de
synchronisation peut être très long. Il est possible de dimi-
nuer ce temps en testant plusieurs hypothèses à la fois par
l’utilisation de multiples corrélateurs en parallèle. Cette
approche entraine un coût matériel important [2].

Les techniques récentes utilisent la corrélation dans le
domaine fréquentiel par l’utilisation de la FFT (Fast Fou-
rier Transform). Différentes techniques pour s’affranchir
du Doppler ont récemment été publiées [3], [5], [4]. Bien
qu’elles représentent une solution prometteuse pour les ré-
cepteurs GNSS, ces techniques restent complèxes et de
coût élevé.

La technique proposée 1 dans ce papier permet de dé-
terminer simplement une zone temporelle de taille reduite
où chercher la séquence de synchronisation. Combinée avec
la méthode de recherche série, elle permet la conception
d’une synchronisation simple et efficace.

Ce papier est organisé comme suit : la Section 2 présente
la nouvelle technique d’acquisition rapide de code. Des ré-
sultats de simulation obtenus en considérant le contexte
de communication satellitaire Galileo sont donnés dans la
Section 3. La Section 4 présente les conclusions et pers-
pectives pour la suite de l’étude.

1Ce travail a été effectué dans le cadre du projet TGR, co-financé
par EGSA (European GNSS Supervisory Authority) avec le finan-
cement venant de 6th Framework Program of European Community
for Research and Technological Development



2 Une nouvelle technique d’acqui-

sition de code

Dans le Galileo SIS (Signal In Space), l’information
émise résulte de la modulation du code PN, d’une sous-
porteuse, et d’un code secondaire (si présent), avec le mes-
sage de navigation. Dans cette étude, la modulation est
de type BOC(1,1) (Binary Offset Carrier) et la séquence
d’information est de type E1-B [1]. Détecter le début de
cette séquence est la première étape de la synchronisation
du signal reçu avec la réplique locale du code.

2.1 L’architecture proposée

Dans cette étude, un algorithme simple, capable de dé-
terminer les débuts des séquences de code est proposé.
Le signal reçu pour un satellite peut être exprimé de la
manière suivante (selon les conventions du Galileo Joint
Undertaking [1]) :

r(k) = α ν(k) + w(k) (1)

avec

ν(k) =
+∞∑

i=−∞
d[i]N × c|i|N × rectN (k − i × N) × ej(ϕ+iθ)

(2)
où ν(k) est le signal émis avec une amplitude α. ϕ est
la phase du signal, N est le nombre de chips dans une
séquence, dk est le kème symbole du message de naviga-
tion, ck est le kème chip du code PN, θ est la variation
Doppler et w(k) est un bruit AWGN, de moyenne nulle
et de variance σ2

w . [i]N dénote la partie entière de i
N et

|i|N dénote i modulo N . La fonction rectN (l) est égale à
1 si l ∈ [0, N − 1] et 0 sinon. L’architecture proposée est
présentée en figure 1.
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Fig. 1 – Architecture de la technique d’alignement grossier et im-
plémentation du filtre FIR

L’algorithme proposé commence par calculer un signal
m(k) donné par l’équation suivante :

m(k) = r(k) × r∗(k − N) (3)

En tenant compte de (1) et (2), considérant α = 1,
σ2

w = 0 et que c|i|2
N

= 1 (modulation BPSK), l’équation
(3) devient :

m(k) = d[k]N d∗[k−N ]N
e−jNθ = d[k]N d∗[k]N−1e

−jNθ (4)

où d∗ est le conjugué du complexe d. Le signal m(k) est
alors envoyé dans un filtre FIR. La réponse impulsionnelle
du filtre FIR s’écrit hN (z) =

∑N−1
i=0 z−i et sa sortie s(k)

est donnée par l’équation suivante :

s(k) =
N−1∑
i=0

d[k−i]N × d∗[k−i]N−1 × e−jNθ (5)

Posons k = aN + b, avec a = [k]N , b = |k|N . On a bien :{
[k − i]N = a si i ≤ b
[k − i]N = a − 1 si i > b

Le signal s(k) à la sortie peut alors être exprimé comme
suit :

s(k) =
b∑

i=0

d[k−i]N d∗[k−i]N−1e
−jNθ

+
N−1∑

i=b+1

d[k−i]N d∗[k−i]N−1e
−jNθ

= (b da da−1 + (N − b)da−1da−2) e−jNθ (6)

Pour un message de Nbits = 10 bits et une séquence de
code de Nchips = 4092 chips, le signal s(k) résultant est
présenté sur la figure 2, quand θ = ϕ = 0. Sur cette figure,
le nombre d’échantillons par chip est nsamples = 4.
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Fig. 2 – Signal s(k) pour θ = ϕ = 0, Nbits = 10, Nchips = 4092
et nsamples = 4

Cette figure montre qu’un changement de pente du signal
s(k) correspond à une transition de données d’information
et donc au début de la séquence de code. En effet, chaque
instant de transition correspond à un multiple de N =
Nchips × nsamples.
Par ailleurs, le filtre FIR peut être implémenté facilement.
En effet, c’est un simple accumulateur à fenêtre glissante
(Fig. 1). On donne :

s(k) = s(k − 1) − m(k − N) + m(k) (7)

où s(k − 1) =
∑N−1

i=0 m(k − 1 − i).
On peut noter que seule la connaissance de la taille de

code est nécessaire pour réaliser cette auto-corrélation.

2.2 Détection des changements de pente :
méthode d’accumulation

Dans le but d’identifier le retard correspondant à chaque
satellite, une méthode nouvelle permettant de détecter les
changements de pente du signal s(k) est proposée.
Soit le système mono-satellite suivant, dont le signal est
affecté d’un retard D (θ = ϕ = 0). Le signal s(k) corres-
pondant est tracé en trait plein sur la figure 3 et sa valeur
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Fig. 3 – Signal s(k) pour θ = ϕ = 0, Nbits = 10, Nchips = 4092
et nsamples = 4

absolue |s(k)| est tracée en pointillés, pour D = 1000 chips
et Nbits = 10, Nchips = 4092, nsamples = 4.
Sur cette figure, les changements de pente sont localisés
aux instants (i × Nchips × nsamples) + D, où i = 0, 1, . . . ,
(Nbits−1). Par ailleurs, chaque instant correspondant aux
valeurs maximales de |s(k)| correspond au début de la sé-
quence de code.
L’idée consiste à additionner les valeurs de |s(k)| corres-
pondant aux Nbits périodes de bits consécutifs (c-a-d pour
chaque N = Nchips × nsamples échantillons), en utilisant
la relation suivante :

sadd(k) =
Nbits∑
q=1

|s(k − qN)| (8)

En effet, en regardant l’équation (6), la fonction |s(k)|
dans l’intervale [aN −D, (a−1)N−D] est égal à : |s(k)| =
|da−2da−1(N−|k|N)+da−1da(|k|N )| si [k]N < a et |s(k)| =
|da−1da(N − |k|N ) + dada+1(|k|N )| si [k]N ≥ a. Ainsi, sur
un intervalle de taille N , |s(k)| peut avoir uniquement 4
formes différentes, comme le montre la figure 4.
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Fig. 4 – Forme des courbes |s(k)| dans l’intervale [aN − D, (a −
1)N − D], avec k′ = k − aN + D : a)−da−2da−1 = da−1da =
−dada+1 ; b)−da−2da−1 = dada+1 = da−1da ; c)da−2da−1 =
dada+1 = −da−1da d)da−2da−1 = dada+1 = da−1da

La fonction sadd(k) est alors l’accumulation de Nbits courbes
de type a), b), c) ou d). Sachant que le bit da est aléa-
toire, chaque courbe a la même probabilité p = 0.25 d’ap-
parition. Ainsi, en moyenne, la fonction aura une valeur
maximale égale à NbitsN pour k′ = D, et une valeur mi-
nimale égale à NbitsN/2 pour k′ = D + N/2. Dans un
environnement sans bruit, l’index ∆ de valeur maximale
de sadd(k) est alors égal au retard D. En pratique, dans
un environnement bruité, le retard estimé ∆ sera donné
par l’index de la valeur maximale sadd(k), c-a-d :

∆ = arg max{sadd(k); k = 1..N} (9)

La valeur ∆ donnée par l’algorithme servira alors de point
de départ à une recherche en zigzag par corrélation clas-

sique (l’instant ∆ est testé, puis ∆ + 1 puis ∆ − 1 ... et
ainsi de suite jusqu’à obtenir la synchronisation).

2.3 Complexité de la technique proposée

La complexité matérielle de la technique proposée, com-
binée avec la méthode d’accumulation est très faible. En
effet, les opérations et les mémoires nécessaires sont : 2
additions (add.), 4 multiplications (mult.) et 2 × N mé-
moires (mem.) pour l’équation (3) ; 2 add. et 2×N mem.
pour l’equation (7) ; 2 add. et N mem. pour l’équation (8) ;

1
Nbits

add. pour l’équation (9). Le nombre d’add. et mult.
est considéré pour des variables réelles (c-a-d, une add.
complexe nécessite 2 add. réelles et une mult. complexe
nécessite 2 add. réelles et 4 mult. réelles). La complexité
calculatoire globale de cet algorithme est alors de 7 add.
et 4 mult. par chip, plus 5 FIFO de taille N , ce qui le rend
intéressant pour une intégration matérielle du récepteur.

3 Résultats de simulation

Afin de valider la technique proposée dans le contexte
de Galileo, nous considérons un système multi-satellites.
L’objectif est de calculer la position, le temps et la vitesse
quand des signaux provenant d’au moins 4 satellites sont
disponibles. Le signal reçu est composé de la superposition
des copies retardées des multiples signaux (4 ou plus) émis.
Chaque signal provenant de chaque satellite est retardé
d’un delai Ds, affecté d’une variation Doppler θs et d’un
déphasage ϕs. Le signal reçu peut s’écrire comme suit :

r(k) =
S∑

s=1

αs × νs(k − Ds) + w(k) (10)

où S est le nombre de satellites en visibilité, νs(k) est
le signal émis par un satellite s avec une amplitude αs.
w(k) est un échantillon de bruit AWGN. Le bruit est dé-
fini en terme de rapport C/N0 (Carrier-to-Noise), en dB-
Hz. Une variation Doppler de θs �= 0 conduit à une rota-
tion du signal s(k) par un angle −Nθs (voir (6)). Cette
rotation peut être globalement compensée en effectuant
une rotation du signal reçu d’un angle Φ proche de Nθs.
Cet angle étant inconnu au niveau du récepteur, le signal
reçu subit systématiquement différentes rotations d’angle
Φ : sΦ(k) = Re

[
s(k) × ejΦ

]
. Dans nos simulations nous

considérons Φ ∈ {0, π/4, π/2, 3π/4}.
Les résultats de simulation sont obtenus pour S = 4 sa-

tellites ayant une même amplitude (pire des cas), pour une
valeur de C/N0 = 45 dB-Hz (cas typique). Un filtre de ré-
ception de 4.092 MHz de bande passante bilatérale est uti-
lisé. Les différents retards (0 à N-1), fréquence Doppler (+-
20Khz) et déphasage (0 à 2π) sont générés aléatoirement.
Nous prenons une même longueur de code Nchips = 4092
pour chaque satellite, Nbits = 100 et nsamples = 4 (2).
Dans cette étude préliminaire, les codes sont générés aléa-
toirement. Néanmoins, une généralisation du problème au
contexte de Galileo s’en suit facilement.

2Avec la modulation BOC(1,1), chaque chip est surmodulé par
la séquence {−1, +1}. Il y a donc en tout 8184 chips élémentaires,
soit 2 échantillons par chip.



Pour illustrer qualitativement comment le Doppler per-
met de discriminer les différents satellites, nous présen-
tons sur la figure 5 le résultat d’une simulation sur les
axes Φ = 0 et Φ = π/4. Les délais des deux satellites sont
aussi indiqués. Il apparâıt clairement sur cet exemple que
la projection sur l’axe Φ = 0 permet d’obtenir le délai
du troisième satellite avec une erreur de |D1 − ∆0| = 32
chips et que la projection sur l’axe Φ = π/4 permet d’ob-
tenir le délai du premier satellite avec une précision de∣∣D3 − ∆π/4

∣∣ = 52 chips. Dans les deux cas, l’estimation
du délai est bien inférieure aux 4096 chips du signal : le
système donne bien des instants privilégiés de recherche.
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4

Dans le but d’évaluer quantitativement le gain intro-
duit par la technique proposée, nous avons mesuré la qua-
lité de l’algorithme d’auto-synchronisation comme étant
la distance Dmin minimale entre la valeur ∆ fournie par
l’algorithme et les quatre délais réels des satellites en vue.
Soit :

Dmin = min {|∆ − Ds|N , N − |∆ − Ds|N , s = 1..S} (11)

La figure 6 représente la densité de probabilité estimée
(par 50 000 tirages) de la fonction Dmin dans trois confi-
gurations différentes : a) Da

min est déterminé en prenant
une valeur aléatoire pour ∆ ; b) D0

min est déterminé en
prenant ∆ = ∆0, c-a-d la valeur estimée par projection
sur l’axe Φ = 0 ; c) Dopt

min est déterminée en supposant
qu’un génie fournisse à chaque fois l’axe donnant la valeur
minimale de Dmin.
Le calcul des valeurs moyennes permet de montrer que
E[Da

min] = 401 chips, E[D0
min] = 150 chips, E[Dopt

min] = 49
chips, ce qui traduit un réel ajout d’information. Notons
que E[D0

min] décrôıt quand C/N0 augmente et Nbits aug-
mente. Par contre, en dessous d’un C/N0 de 40 dB-Hz,
l’algorithme devient inefficace. Une étude, non présentée
dans ce papier, nous a permis de montrer que pour des
C/N0 > 50 dB-Hz une diminution du TTFF attegnant un
ou deux ordres de grandeur est possible.
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4 Conclusion et perspectives

Dans ce papier, une technique d’acquisition rapide de
code a été proposée. Un de ses principaux avantages est
que l’algorithme proposé se base sur la taille du code uni-
quement. Des résulats de simulation, en considérant le
contexte de système Galileo, ont montré que la technique
proposée accélère le processus d’acquisition en réduisant
l’espace de recherche durant la synchronisation. Enfin, une
étude statistique a montré que pour des valeurs typiques
de C/N0 (40 à 50 dB-Hz), cette technique réduit signifi-
cativement le temps d’acquisition des signaux.

En perspective, il serait intéressant d’évaluer l’intérêt
de cette technique dans d’autres contextes : communica-
tion sur canaux multi-trajets et communications multi-
utilisateurs utilisant la technique DS-CDMA.
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