
  

 

Abstract—  The reception of weak GNSS signals is a 
challenging problem that is becoming ever more common due to 
the massive use of satellite localization devices. The sensitivity of 
classic GNSS signal acquisition techniques is limited, among 
other factors, by the presence of data bits modulation. The focus 
of this work is to present a novel weak signal acquisition 
technique that circumvents the data bit transitions problem, 
producing at the same time a refined frequency estimate and an 
estimation of the data flank position, in case an actual transition 
occurs. Besides a description of the algorithm, a statistical 
analysis in terms of detection and false alarm probabilities is also 
presented, as well as its comparison to other acquisition 
techniques. A real time implementation of this weak signal 
acquisition technique is shown. Some technical details of the 
implementation and simulation and live signal results are also 
presented. 

Keywords— GNSS, acquisition, weak signal, data bits. 

I.  INTRODUCCIÓN 
A RECEPCIÓN de señales de sistemas CDMA, como 
muchos de los sistemas GNSS actuales, depende de la 

habilidad de los receptores para detectar y sincronizarse con 
estas señales. En el caso particular de los sistemas GNSS, el 
hecho de que las señales provengan de satélites que orbitan el 
planeta a más de 20000 km de altura hace que la potencia 
recibida sea muy pequeña aún en buenas condiciones de 
recepción. Si sumamos a esto el hecho de que cada vez con 
más frecuencia los receptores de GNSS son usados en 
condiciones adversas, como cañones urbanos o navegación 
indoor, el problema se vuelve aún más desafiante. 

Esta sincronización debe realizarse en dos dimensiones: la 
frecuencia de portadora, que se ve alterada principalmente por 
el corrimiento Doppler y los errores de reloj, y el retardo de la 
señal de código, debido al tiempo de tránsito de la señal más 
otros efectos [1]. En una primera etapa, llamada adquisición, 
se detecta la presencia o no de la señal de determinado satélite 
y se obtiene una primera estimación gruesa de estos dos 
parámetros, que serán refinados en la etapa posterior, llamada 
de seguimiento, utilizando por lo general lazos de seguimiento 
de fase y de retardo. El proceso de adquisición se realiza 
correlacionando la señal recibida con una réplica local con un 
juego de parámetros estimados. Estos parámetros son variados 
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con algún criterio y de la colección de valores de correlación 
obtenidos se eligen los parámetros más probables realizando 
algún test estadístico. El desempeño de todos los tests 
estadísticos depende directamente de la relación entre la 
potencia de señal y la de ruido luego de realizadas las 
correlaciones. Si se desea adquirir señales recibidas con 
relación señal a ruido muy baja, será necesario entonces 
realizar correlaciones cada vez más largas, para aumentar esta 
relación a los niveles adecuados para un buen funcionamiento 
del test estadístico. Sin embargo, existen límites prácticos que 
impiden extender las correlaciones en exceso. Por un lado, los 
parámetros a estimar varían en el tiempo, y aunque esta 
variación es lenta, si se alargan demasiado las correlaciones, el 
efecto puede comenzar a ser perjudicial. El límite más 
importante, sin embargo, es la presencia de una modulación de 
las señales de GNSS con una secuencia de datos, en principio 
aleatoria. Si ocurre un cambio de polaridad en los bits de datos 
en medio de una correlación, el resultado de esta se verá 
disminuido, pudiendo llegar en el peor caso a anularse 
completamente. 

En el presente trabajo se toma como ejemplo la señal C/A 
del sistema GPS. En la misma, la modulación con datos es de 
tipo BPSK con una tasa de 50 bps. Se tiene así que los 
cambios de polaridad de los bits de datos pueden ocurrir cada 
20 ms y entonces los largos de las correlaciones se limitan a 
valores por debajo de esta cantidad. Diversas alternativas se 
han diseñado para aumentar la relación señal a ruido sin 
extender el largo de las correlaciones. La primera y más usual 
proviene de las técnicas de detección usadas en sistemas de 
comunicaciones digitales y es el llamado detector cuadrático 
no coherente [2], [3]. La idea es limitar el efecto negativo de 
las transiciones de bits de datos realizando varias 
correlaciones cortas para un mismo juego de parámetros y 
luego combinarlas de forma no coherente (es decir, sumar los 
módulos o módulos cuadrados de los resultados, eliminando 
toda información sobre la fase). Bajo condiciones de alta 
relación señal a ruido precorrelación, puede mostrarse que esta 
técnica tiene un desempeño esencialmente igual al de una 
única correlación de largo equivalente. Sin embargo, el efecto 
de “amplificación” del ruido, conocido como pérdida 
cuadrática, hace que exista un límite inferior en la relación 
señal a ruido de entrada, por debajo del cual no es posible 
aumentar dicha relación post correlación por más que se 
aumente la cantidad de correlaciones combinadas de forma no 
coherente. 

Mientras que el detector cuadrático y las técnicas no 
coherentes en general intentan mitigar el efecto de las 
transiciones de bits de datos al mínimo posible, otros métodos 
se enfocan en evitarlas por completo. En [4], los autores 
presentan dos técnicas que, valiéndose del hecho que sólo 
puede haber una transición de bits de datos en 20 ms de señal, 
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generan un juego de correlaciones libre de transiciones. 
Ambas técnicas, llamadas “alternate half bits” y “full bits”, 
tienen como desventaja que necesitan mucho más tiempo de 
datos que el que efectivamente utilizan para realizar una 
adquisición, con el consiguiente aumento en el tiempo de 
adquisición. 

La propuesta de este trabajo es desarrollar una técnica de 
adquisición simple que no evite las transiciones de bits de 
datos sino que intente “corregirlas”. Para ello, se cuantificará 
el efecto de una transición sobre el resultado de una 
correlación. La técnica propuesta tiene entre sus ventajas que 
permite realizar correlaciones coherentes largas utilizando la 
totalidad de las muestras de señal insumidas, generando 
además como subproductos de la adquisición un estimado de 
frecuencia refinado y, en el caso de que ocurra una transición 
de bit de datos en el intervalo de señal utilizado, una 
estimación de la ubicación de la misma. La estimación 
refinada de frecuencia es particularmente útil, puesto que 
ayuda a reducir la complejidad de la etapa siguiente a la 
adquisición, encargada del seguimiento de las señales, al 
eliminar la necesidad de implementar otras estrategias que 
acerquen gradualmente el error de frecuencia a valores 
manejables por el lazo de seguimiento de la etapa [3]. 

En conjunto con la introducción de este nuevo método de 
adquisición, se presenta también una implementación del 
mismo en tiempo real, utilizando una FPGA con un 
procesador embebido. La factibilidad de uso de la técnica 
mostrada es comprobada así con la adquisición de señales 
reales, que permiten corroborar el funcionamiento esperado de 
la técnica así como el correcto funcionamiento de la 
implementación desarrollada. Cabe mencionar que la 
implementación fue realizada pensando en su uso en un 
contexto de adquisición de señales asistida, como es común en 
los escenarios usuales de adquisición de señales débiles (por 
ejemplo, las técnicas de A-GPS en aparatos de telefonía 
celular). Típicamente, en estos escenarios, el receptor de 
GNSS recibe información externa que le permite reducir el 
espacio de búsqueda de los satélites en vista para así reducir el 
tiempo al primer enganche. 

II.  CARACTERÍSTICAS DE LA HERRAMIENTA DE SOFTWARE 
El modelo para la señal de un satélite de GNSS, luego de 

conversión a banda base, puede escribirse como 
(2 )( ) ( ) ( ) ( )dj f tx t Ad t c t e w tπ θτ τ −Δ= − − +   (1.1) 

donde ܣ es la amplitud de la señal recibida, ݀(ݐ) es la señal de 
datos, ܿ(ݐ) es el código usado para expandir el espectro, ߬ es 
el retardo de la señal, ௗ݂ la modulación residual debido a la 
desviación Doppler y los errores de reloj, ߠ߂ es el error de 
fase al comienzo del intervalo de correlación y (ݐ)ݓ es ruido 
blanco gaussiano (complejo) con densidad espectral de 
potencia 2 ଴ܰ. Suponiendo que la señal es filtrada en forma 
ideal a la frecuencia de Nyquist, la potencia total de ruido será ߪ଴ଶ = 2 ଴ܰ ௦݂, donde ௦݂ es la frecuencia de muestreo. El uso del 
modelo complejo para la señal asume que se utiliza un 
esquema de conversión a banda base en fase y cuadratura. 

La señal es luego muestreada y correlacionada con una 
réplica local [3] (el muestreo puede realizarse también en la 
etapa de frecuencia intermedia). Para buscar los valores 
correctos de retardo y frecuencia de portadora, el espacio de 
incertidumbre se divide siguiendo una grilla discretizada y el 
receptor genera una réplica local para cada punto de dicha 
grilla. Así, la correlación genera las variables ௞ܻ(݅, ݆) para 
cada par retardo/frecuencia en la grilla de búsqueda 
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donde ܰ es la cantidad de muestras sumadas (y por lo tanto ௖ܶ = ܰ/ ௦݂ es lo que se conoce como tiempo de integración 
coherente [3]) y ݊௜ y ௝݂ son los valores de retardo y frecuencia 
para el punto de la grilla que se está analizando. El subíndice ݇ se utiliza para indicar que pueden calcularse varias de estas 
variables para un mismo punto de la grilla, integrando 
porciones sucesivas de largo ܰ de la señal de entrada. 

El resultado de estas correlaciones puede aproximarse por 
([3], [5]) 

( 2 )( )( ) ( ) [sinc ]cj fkTj
k c k cY AT R fT e e kπθα τ ηΔΔ= Δ Δ +   (1.3) 

donde ߙ௞ es un factor que depende de ocurrencia o no y de la 
ubicación de la transición de bit de datos, ߬߂ es el error 
residual en la estimación de retardo, ݂߂ el error residual en la 
estimación de frecuencia, ܴ(⋅) es la función de correlación del 
código pseudoaleatorio, ߠ߂ es el error de fase al inicio del 
intervalo de integración (que incluye el error inicial más el 
avance de fase a lo largo de las sucesivas correlaciones) y ߟ[݇] es una secuencia iid gaussiana compleja de media cero y 
varianza ܰߪଶ. 

El factor ߙ௞ puede tomar los valores 1 o -1 si no hubo 
transición de bit de datos en la correlación ݇-ésima o la 
transición ocurre al inicio de la correlación, o 
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 [6] si ocurrió una transición 

una fracción ்ߜ de tiempo luego de empezada la correlación. 
Como puede verse de (1.3) es, ௞ܻ es una variable aleatoria 

gaussiana y por lo tanto la detección se convierte en un test 
estadístico que puede plantearse de la siguiente manera 
 ℋ଴: señal ausente o mal alineadaℋଵ: señal presente y correctamente alineada 

 
Señal mal alineada significa que aunque la señal del satélite 

buscado está presente, los valores de sus parámetros no se 
corresponden con los del punto de la grilla en análisis. 

Como fue mencionado, la distribución de ௞ܻ es gaussiana 
compleja. Bajo las distintas hipótesis, tendremos 

 ℋ଴: ௞ܻ ∼ ࣝࣨ(0, :௒ଶ)ℋଵߪ ௞ܻ ∼ ,௞ߤ)ࣨࣝ  (௒ଶߪ
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III.  DESCRIPCIÓN DEL ALGORITMO PROPUESTO. 

Si llamamos ( sinc) ( )Y c k cA AT R fTα τ= Δ Δ , puede verse 
de (1.3) es que para un dado juego de parámetros, las ௞ܻ 
pueden interpretarse como muestras de una sinusoide 
compleja de frecuencia ݂߂ contaminada con ruido gaussiano 
aditivo, en la que puede ocurrir un cambio de fase de ߨ 
radianes si hay una transición de bit de datos y en la que una 
muestra puede verse deformada si la transición ocurre en 
medio de una correlación, efectos considerados en el factor ߙ௞. 

En caso de que no ocurra ninguna transición, la detección 
de esta sinusoide puede realizarse en forma óptima calculando 
la transformada discreta de Fourier y buscando el máximo del 
módulo (o módulo cuadrado) de la misma, resultado conocido 
de la teoría de estimación [7]. Sin embargo, los posibles 
cambios de fase hacen que este detector pierda confiabilidad. 
En el caso de la señal C/A de GPS, suponiendo que realizamos 
correlaciones de 1 ms, si nos limitamos a observar 20 de estas 
correlaciones, a lo sumo una de ellas estará afectada por una 
transición de bit de datos. De esta manera, existirán entonces 
sólo 20 hipótesis posibles para la ubicación de la transición. El 
método propuesto consiste entonces en calcular la 
transformada de Fourier de esta secuencia de 20 correlaciones 
de 1 ms para las 20 hipótesis posibles de ubicación de la 
transición de bit de datos. El testeo de las distintas hipótesis se 
logra multiplicando a la secuencia por una función signo, 
desplazada acordemente. Buscando luego el máximo de entre 
estos 40 valores (20 transformadas de 20 puntos cada una), se 
tendrá una estimación del error residual de frecuencia con 
resolución de 50 Hz (1/20 ms) y de la posición de la transición 
de bit de datos si ocurrió una. 

En definitiva, se forma un nuevo estadístico mediante la 
operación 
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donde ݑ௞బ(݇) = ൜െ1 ݇ ൏ ݇଴1 ݇ ൒ ݇଴  

con 0 ൑ ݇଴ ൑ 19 
Este valor es comparado finalmente con un umbral para 

decidir la presencia o no de un satélite con los parámetros 
estimados. 

IV.  ANÁLISIS ESTADÍSTICO. 
Llamando ܦ(݉, ݇଴) al argumento de la función máximo en 

(1.4), puede comprobarse que es el módulo cuadrado de una 
variable aleatoria gaussiana compleja, puesto que las ௞ܻ son 
gaussianas complejas e independientes entre sí. Por lo tanto, 

bajo la hipótesis nula, ܦ(݉, ݇଴) tendrá una distribución 
exponencial, mientras que bajo la hipótesis alternativa la 
distribución será chi cuadrado no-central generalizada con 2 
grados de libertad. Llamemos a estas densidades de 
probabilidad ݂(ݔ ∣ ℋ଴) y ݂(ݔ ∣ ℋଵ) respectivamente. 
Asumiendo independencia entre todas las variables aleatorias 
involucradas, que puede justificarse por la ortogonalidad de 
los códigos pseudoaleatorios y las exponenciales complejas, 
las probabilidades de falsa alarma y detección pueden hallarse 
entonces como [8] 

( ) 1

0( ) 1 ( | )H
KT

fa HP T f x dx
−

−∞
= −    (1.5) 

1
1 0( ) ( | )( ( | ))

H

K
d H T

P T f x F x dx
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donde ுܶ es el valor del umbral usado para la detección, ݔ)ܨ ∣ ℋ଴) es la función de probabilidad acumulada bajo la 
hipótesis nula y ܭ es la cantidad de hipótesis comparadas, es 
decir la cantidad de retardos, desviaciones de frecuencia y 
posiciones de bits de datos probadas. 

Figura 1. Curvas de ROC para ܥ/ ଴ܰ = 32 dB. 
Usando estas fórmulas, se calculó la curva de ROC (por 

Receiver Operating Characteristic), es decir la curva de 
probabilidad de detección versus probabilidad de falsa alarma, 
para el método propuesto con una relación señal a ruido de 32 
dB. En el mismo gráfico se muestra en línea punteada la curva 
de ROC para el método de half bits de [4], utilizando la misma 
cantidad de datos, es decir 20 ms de señal. En estas 
condiciones, el método de half bits equivale a seleccionar el 
máximo entre dos correlaciones de 10 ms cada una. Puede 
apreciarse la superioridad del método propuesto, que puede 
explicarse porque al hacer la corrección de la transición de bit 
de datos, se logra generar una correlación coherente de 20 ms. 

V.  IMPLEMENTACIÓN Y RESULTADOS EXPERIMENTALES. 
Para la prueba con datos reales, las técnicas fueron 

implementadas en una plataforma de procesamiento en tiempo 
real. Ésta cuenta con una primera etapa de radiofrecuencia que 
consiste de un cabezal de alto rendimiento para receptores de 
señales GPS/GLONASS desarrollado en el lugar de trabajo de 
los autores [9]. Para la etapa de procesamiento digital, se 
empleó el procesador LEON3 [10] embebido en una FPGA 
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Cyclone II [11] de Altera. Dicho procesador, junto con un 
sistema de correlación [12] también sintetizado en la FPGA, 
realiza todos los cálculos correspondientes a las tareas de 
adquisición, dando como resultado los valores de potencia de 
correlación del plano retardo-frecuencia. La FPGA forma 
parte del kit de desarrollo DE2 [13] del mismo fabricante, que 
además cuenta con otras prestaciones que facilitan la 
comunicación serie con una PC, la programación del 
procesador y la digitalización de la señal proveniente de la 
etapa de radiofrecuencia. 

Además, se utilizó el sistema operativo de tiempo real 
RTEMS 4.10 [14] para asistir al procesador. Éste cuenta con 
capacidades multitarea, facilitando el manejo de 
interrupciones, la comunicación y sincronización entre tareas, 
sistema de prioridades, entre otros. 

El sistema de correlación mencionado, entre otras cosas, 
tiene un canal de adquisición formado por un banco de 20 
correladores. Las entradas provienen del cabezal de 
radiofrecuencia y corresponden a la señal recibida muestreada 
a dos bits. Un temporizador comanda el tiempo de integración 
y además controla una fuente de interrupción que se dispara 
cada vez que el tiempo de integración termina, permitiendo 
crear un sincronismo entre las correlaciones y las tareas 
encargadas de procesar los resultados de las mismas. Cada uno 
de los 20 correladores realiza el cálculo de la correlación entre 
la señal recibida y una réplica local de la señal de código 
generada por un oscilador controlado numéricamente (NCO) 
con un desfasaje de medio chip entre cada correlador. Es 
decir, que por cada tiempo de integración se obtienen los 
resultados de 20 correlaciones simultáneas que abarcan 10 
chips del eje de retardos. Al final de cada integración, el 
sistema de correlación almacena los 20 resultados, separados 
en fase y cuadratura, en un bloque de registros específicos y 
envía una interrupción al procesador notificando la 
finalización de dicha tarea. 

A.  Programa 
Se desarrolló un programa que implementa la técnica 

descripta. Su estructura se puede dividir en tres partes. 
En primer lugar, realiza un barrido del plano retardo 

frecuencia abarcando los 1023 valores de retardo posible, con 
pasos de medio chip, y 10 kHz de desviación de frecuencia 
alrededor de la frecuencia central ( ௖݂௘௡௧௥௔௟ േ 5 kHz). 
Haciendo una comparación de los resultados de los 
correladores para cada par retardo-frecuencia, se obtiene una 
primera estimación de la ubicación del pico, en el caso de que 
esté presente. Esta parte del programa simula la asistencia a la 
adquisición mencionada en la Introducción. 

Con esa estimación se pasa a la segunda sección del 
programa, en la cual, para el valor de frecuencia estimado, se 
recorren 20 puntos alrededor del valor de retardo estimado 
^ݐ݁ݎ) േ 5 chips, con pasos de medio chip). En cada punto de 
este recorrido se calculan 20 correlaciones parciales de 1 ms 
que son almacenadas en memoria, obteniendo así 20 
secuencias (una por cada valor de retardo) de 20 muestras al 
final de esta etapa del programa. 

La tercer etapa es la encargada de realizar, para cada uno de 
los valores de retardo, la transformada discreta de Fourier de 
la secuencia de resultados de correlación correspondiente a 
cada una de las 20 hipótesis distintas. Cada hipótesis supone la 
transición de bit de datos durante una de las correlaciones 
parciales. El programa prueba cada una de ellas, invirtiendo 
las muestras de la secuencia que correspondan a cada caso y 
calculando su transformada de Fourier. De esta forma, por 
cada hipótesis, se obtiene un nuevo plano retardo-frecuencia, 
con un paso de frecuencia de 50 Hz (impuesto por la 
resolución de la transformada de Fourier). Por comparación de 
máximos, se halla aquel que presente el pico más alto, el cual 
dará una estimación fina del valor de desviación en frecuencia 
y, en caso de que haya sucedido una transición de bit, una 
estimación de la posición del flanco. 

La rutina correspondiente a los cálculos de la transformada 
de Fourier de 20 puntos se basó en una descomposición de 
Cooley-Tukey de dos etapas, con un primer bloque que 
calcula la transformada de 4 puntos (Radix-4) y un segundo 
que realiza una de 5 puntos. 

Finalmente, el plano resultante es transmitido via 
comunicación serie a una PC en la cual se presentan los 
resultados. 

B.  Resultados experimentales 
En primer lugar se hicieron pruebas con señales con buena 

relación a ruido, para comprobar el correcto funcionamiento 
de la técnica y de la implementación. 

En la Fig. 2 podemos ver un plano de adquisición reducido 
para el satélite 18 de GPS. En el mismo, el pico de 
correlación, construido como una correlación coherente de 20 
ms, se ve partido, efecto típico de la presencia de una 
transición de bit de datos. La Fig. 3 muestra el pico de 
correlación para el mismo satélite, obtenido con la técnica 
propuesta. El efecto de la transición de bit de datos fue 
corregido y se aprecia que la amplitud del mismo es mayor, 
así como también se nota una reducción en el piso de ruido.

 
Figura 2. Plano de correlación para el satélite 18, sin corrección de la 
transición de bit de datos. 
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Figura 3. Plano de correlación para el satélite 18 con la transición corregida. 

El efecto de la transición de bit de datos puede apreciarse en 
la Fig. 4 que muestra la componente en fase de 20 
correlaciones seguidas, cada una de 1 ms de duración. Puede 
verse claramente el comportamiento sinusoidal de esta 
secuencia, pero con una inversión de fase en la integración 13. 
La Fig. 5 muestra las mismas correlaciones, pero con la fase 
corregida utilizando la técnica propuesta. Los picos de 
correlación antes y después de la corrección se muestran en las 
Figs. 6 y 7 respectivamente. Nuevamente, se aprecia que no 
solo el pico crece en amplitud sino que también se reduce el 
piso de ruido alrededor del mismo. 

En todos los casos mencionados más arriba, la relación 
señal a ruido estimada de las señales recibidas era del orden de 
50 db. 

 

 
Figura 4. Parte real de los sucesivos valores de correlación sin corrección de 
la transición. 

 
Figura 5. Parte real de los sucesivos valores de correlación con corrección de 
la transición. 

 

 
Figura 6. Pico de correlación sin corrección de la transición. 

 

 
Figura 7. Pico de correlación con corrección de la transición. 

Por último, se realizó una adquisición en condiciones de 
baja relación señal a ruido para corroborar que el método 
efectivamente funciona en estas circunstancias. La Fig. 8 
muestra el pico de correlación obtenido con la técnica 
propuesta para el satélite 22, con una relación señal a ruido 
estimada de 34 dB. Puede notarse que efectivamente el pico 
de correlación se destaca por sobre el piso de ruido que lo 
rodea, lográndose así una adquisición exitosa. 
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Figura 8. Plano de correlación para el satélite 22, con baja relación señal a 
ruido. 

VI.  CONCLUSIONES 
Se presentó una nueva técnica de adquisición de señales de 

GNSS que posee la capacidad de corregir el efecto adverso de 
las transiciones de bits de datos en las correlaciones, 
permitiendo así aumentar el tiempo de correlación coherente 
hasta los 20 ms, de manera sencilla y utilizando sólo 20 ms de 
señal. En este sentido, se compara favorablemente con otras 
técnicas de adquisición que permiten evitar los efectos de las 
transiciones de bit de datos, como la alternate half bits de , 
que utiliza 20 ms de señal para generar una correlación libre 
de transiciones pero de sólo 10 ms de duración. El método 
propuesto puede extenderse a tiempos de correlación más 
largos tanto coherentes, como no coherentes. La primer 
alternativa, sin embargo, presentaría el problema de que al 
considerar más de 20 ms de señal ya no se puede garantizar 
una única transición de bit de datos y la simple multiplicación 
por una función signo ya no serviría para analizar todas las 
hipótesis. En esta situación sería necesario un algoritmo del 
tipo Viterbi o similar, lo que aumentaría bastante la 
complejidad. La segunda alternativa, menos compleja, es 
utilizar la técnica presentada en sucesivos bloques de señal de 
20 ms de duración cada uno, para luego combinar los 
resultados de forma no coherente. 

Como subproducto de la aplicación del método, se obtiene 
también un estimado refinado del error de frecuencia, con una 
resolución de 50 Hz. Esta información puede resultar útil para 
simplificar la implementación de los lazos de seguimiento en 
la etapa posterior a la adquisición. 

Finalmente, la técnica presentada fue implementada en 
tiempo real y probada con señales reales, obteniendo 
resultados altamente satisfactorios, que alientan a realizar 
estudios más detallados de la misma en busca de una 
descripción más precisa de su desempeño así como de 
posibles mejoras y extensiones. 
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