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1. 서론

Global Positioning Systems (GPS), Galileo, GLObal 

Navigation Satellite System (GLONASS), Beidou와 같은 전역위

성항법시스템 (Global Navigation Satellite System, GNSS)의 인

공위성은 한정된 주파수 대역에서 항법 서비스 신호를 송출하고 

있다. 최근 들어, 항법 서비스 이외에 측위 정밀도 향상을 위한 보

강 서비스나 공공안전서비스와 같은 부가 서비스에 대한 서비스

를 제공하기 위해, 독자적으로 GNSS를 개발하고 서비스를 제공

하는 국가들은 한정된 주파수 대역에서 다양한 서비스를 제공하

기 위해 신호 요소를 효율적으로 다중화 하기 위한 연구를 지속

해오고 있다 (Shin et al. 2020). 여러 개의 신호 요소들을 단일 반

송파에 실어서 보내면 주파수 스펙트럼의 효율이 향상되는 장점
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In this paper, we propose Time-Division-Multiplexing Tertiary Offset Carrier (TDMTOC), a novel GNSS modulation based 
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이 있지만 (Shin et al. 2020), 송신기의 전력 증폭기 입력단에서 

전력의 크기가 매순간 일정하지 않아 (즉, 일정하지 않은 포락선 

또는 Non-constant Envelope) 위성에 탑재되는 신호 전력 증폭

기에 비선형 왜곡이 발생한다 (An & Ryu 2016).

이러한 문제를 해결하기 위해, 일정한 포락선 (Constant 

Envelope, CE)을 만족하기 위한 다중화 기법들에 대한 다양

한 연구들이 진행되고 있다 (Kharisov & Povalyaev 2011, Shin 

et al. 2020). 대표적인 다중화 기법으로는 성상도 재단 기법 

(Constellation Tailoring, CT)과 시분할 다중화 기법 (Time-

Division-Multiplexing, TDM), 그리고 Multiplexed Binary Offset 

Carrier (MBOC) 변조 기법 기반의 다중화 기법이 있다. 먼저, CT

는 Inter Modulation (IM)으로 성상도를 재단하여 CE을 만족시키

는 다중화 기법으로, 대표적으로는 CASM (Dafesh et al. 1999)과 

AltBOC (Shivaramaiah & Dempster 2009)이 있다. CT는 직교 위

상에서 3개 이상의 신호를 다중화 할 수 있는 장점이 있으나, 다

중화 과정이 상당히 복잡하고, 신호 요소외에 성상도 재단을 위

한 IM 신호를 추가적으로 생성하기 때문에 전력 효율이 떨어지

는 문제가 있다 (Kharisov & Povalyaev 2011, Garcia-Pena et al. 

2019).

GPS L2C와 GLONASS L1OC에서 사용하는 TDM은 CT와 달
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리 IM 신호 생성과정이 필요 없어서 신호 요소외의 전력 손실 

없이 시간에 따라 신호 요소들을 교차하여 신호를 다중화 한다 

(Kaplan & Hegarty 2017). 하지만, TDM은 다중화 과정에서 부가

적인 신호의 특성 (e.g., 상관 및 스펙트럼 특성)이 변화되지 않는

다는 한계가 있다. 

MBOC은 동위상에서 서로 다른 부반송파 주파수를 가지

는 2개의 BOC을 다중화 하는 변조 기법들을 통칭한다. MBOC

은 TDM과 같이 다중화를 위한 전력 손실이 없으며, TDM과 달

리 다중화 과정에서 신호 요소의 특성을 변화시킨다. MBOC은 

Time Multiplexed BOC (TMBOC) 변조 기법과 Composite BOC 

(CBOC) 변조 기법이 있다 (Yao & Lu 2021). TMBOC는 의사 난

수 (Pseudorandom, PRN) 코드의 칩 구간을 단위로 시간에 따

라 2개의 BOC를 일정한 시간 비율로 교차하면서 다중화 한다. 

CBOC은 서로 다른 진폭을 가지는 두 BOC 신호의 합성으로 다

중화 하여, 최종적으로 신호 레벨이 4개가 되는 Non-binary의 다

중화 신호를 생성한다.

예를 들어, GPS L1C는 파일럿 신호를 송출하기 위해 

TMBOC(6,1,4/33)를 사용한다. TMBOC(6,1,4/33)은 BOC(1,1)를 

29/33, BOC(6,1)를 4/33의 비율로 신호 요소를 다중화 한다 (Betz 

2001). Galileo E1에서 사용하는 CBOC(6,1,1/11)은 BOC(1,1)이 

10/11, BOC(6,1)이 1/11의 전력 비율로 신호 요소들을 다중화 한다. 

이러한 MBOC은 BOC 신호들의 다중화 비율에 따라 상관 및 스

펙트럼 특성이 달라진다 (Yao & Lu 2021). 그러나, 현재 사용되고 

있는 MBOC는 직교 위상에서도 2개의 서비스 (데이터와 파일럿)

만을 다중화 하고, 주로 BOC(1,1)에 편중되어 있어 BOC(1,1)와 거

의 유사한 성능을 가진다.

본 논문에서는 Ávila-Rodríguez (2008)에 제시된 Tertiary 

Offset Carrier (TOC) 변조 기법을 기반으로 2개의 신호 요소를 

동위상에서 다중화 하는 Time-Division-Multiplexing Tertiary 

Offset Carrier (TDMTOC) 변조 기법을 제안한다. TDMTOC는 3

개의 신호 레벨을 가지는 TDMTOC 부반송파를 PRN 코드에 곱

하여 신호를 생성한다. TDMTOC는 Ávila-Rodríguez (2008)에서 

제시한 TOC와 다르게, 신호 다중화를 위한 새로운 심볼 시퀀스

를 가지며 시분할 다중화와 같이 신호 요소를 교차하면서 신호를 

다중화 한다. 기존 다중화 기법과 비교하여 TDMTOC는 다음과 

같은 장점이 있다. TDMTOC의 자기 상관 관계가 BOC와의 교차 

상관 관계와 같기 때문에, 기존 BOC 수신기의 구조변경없이 동

일한 알고리즘으로 신호 획득이 가능하다.

•TDMTOC는 기존 서비스되고 있는 BPSK, BOC, MBOC와 

비교하여 상관 특성이 우수하고 스펙트럼이 넓게 분포되

어 시스템간 간섭이 작다.

•TDMTOC는 다중화 과정에서 IM을 사용하지 않기 때문에 

전력 효율이 좋다.

우리는 이러한 TDMTOC의 장점들을 TDMTOC에 대한 설명

과 시뮬레이션 성능 평가 결과를 기반으로 입증한다.

본 논문의 구성은 다음과 같다. 2장에서는 TDMTOC에 대해 

소개하고, 3장에서는 다양한 관점에서 시뮬레이션을 진행하고, 

시뮬레이션 결과를 통해 TDMTOC를 기존 GNSS 변조 기법들과 

비교하여 제안하는 TDMTOC의 우수성을 입증한다. 4장에서 최

종 결론을 제시한다.

2. TIME-DIVISION-MULTIPLEXING 
TERTIARY OFFSET CARRIER

본 논문에서 제안하는 TDMTOC는 3개의 신호 레벨을 가지

는 변조 기법인 TOC의 일종으로 Ávila-Rodríguez (2008)에

서 제시한 사인 위상, 코사인 위상으로 구분되는 TOC의 변형

된 형태이다. 기존 TOC는 부반송파 한 주기 내에서 신호 레벨

이 0인 구간을 파라미터로 조절할 수 있다. 반면, TDMTOC는 

신호 레벨이 0인 구간이 부반송파 주기 Tsc의 절반으로 고정되

고, 부반송파의 심볼 시퀀스에 따라 두 가지의 위상으로 구분되

며, TDMTOC+(m,n)와 TDMTOC-(m,n)로 표현된다. m,n은 각

각 

본 논문에서는 Ávila-Rodríguez (2008)에 제시된 Tertiary Offset Carrier (TOC) 변조 기법을 
기반으로 2개의 신호 요소를 동위상에서 다중화 하는 Time-Division-Multiplexing Tertiary 
Offset Carrier (TDMTOC) 변조 기법을 제안한다. TDMTOC는 3개의 신호 레벨을 가지는 
TDMTOC 부반송파를 PRN 코드에 곱하여 신호를 생성한다. TDMTOC는 Ávila-Rodríguez 
(2008)에서 제시한 TOC와 다르게, 신호 다중화를 위한 새로운 심볼 시퀀스를 가지며 시분할 
다중화와 같이 신호 요소를 교차하면서 신호를 다중화 한다. 기존 다중화 기법과 비교하여 
TDMTOC는 다음과 같은 장점이 있다. TDMTOC의 자기 상관 관계가 BOC와의 교차 상관 
관계와 같기 때문에, 기존 BOC 수신기의 구조변경없이 동일한 알고리즘으로 신호 획득이 
가능하다. 

 TDMTOC는 기존 서비스되고 있는 BPSK, BOC, MBOC와 비교하여 상관 
특성이 우수하고 스펙트럼이 넓게 분포되어 시스템간 간섭이 작다. 

 TDMTOC는 다중화 과정에서 IM을 사용하지 않기 때문에 전력 효율이 좋다. 
우리는 이러한 TDMTOC의 장점들을 TDMTOC에 대한 설명과 시뮬레이션 성능 

평가 결과를 기반으로 입증한다. 
본 논문의 구성은 다음과 같다. 2장에서는 TDMTOC에 대해 소개하고, 3장에서는 

다양한 관점에서 시뮬레이션을 진행하고, 시뮬레이션 결과를 통해 TDMTOC를 기존 GNSS 
변조 기법들과 비교하여 제안하는 TDMTOC의 우수성을 입증한다. 4장에서 최종 결론을 
제시한다. 
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본 논문에서 제안하는 TDMTOC는 3개의 신호 레벨을 가지는 변조 기법인 TOC의 
일종으로 Ávila-Rodríguez (2008)에서 제시한 사인 위상, 코사인 위상으로 구분되는 TOC의 
변형된 형태이다. 기존 TOC는 부반송파 한 주기 내에서 신호 레벨이 0인 구간을 파라미터로 
조절할 수 있다. 반면, TDMTOC는 신호 레벨이 0인 구간이 부반송파 주기    의 절반으로 
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(𝑚𝑚 𝑛𝑛)와        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)로 표현된다. 𝑚𝑚 𝑛𝑛은 각각   𝑐𝑐

  
  𝑐𝑐   (             

 
  
)를 

가리키고, 𝑛𝑛  𝑚𝑚
 를 충족해야 된다. 또한, 𝑚𝑚 는 정수이다 (i.e., 𝑚𝑚은 2의 배수이다.).    ( 

     ) ,   (     )는 부반송파 주파수와 칩 레이트이다. 동위상에서 TDMTOC의 신호 
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    ( )    ( )    ( )   (1) 
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   ( )    ( )  ( )𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )   (2) 
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    ( )    ( )    ( )   (1) 
where 
   ( )    ( )  ( )𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )   (2) 

 (1)

where

 

본 논문에서는 Ávila-Rodríguez (2008)에 제시된 Tertiary Offset Carrier (TOC) 변조 기법을 
기반으로 2개의 신호 요소를 동위상에서 다중화 하는 Time-Division-Multiplexing Tertiary 
Offset Carrier (TDMTOC) 변조 기법을 제안한다. TDMTOC는 3개의 신호 레벨을 가지는 
TDMTOC 부반송파를 PRN 코드에 곱하여 신호를 생성한다. TDMTOC는 Ávila-Rodríguez 
(2008)에서 제시한 TOC와 다르게, 신호 다중화를 위한 새로운 심볼 시퀀스를 가지며 시분할 
다중화와 같이 신호 요소를 교차하면서 신호를 다중화 한다. 기존 다중화 기법과 비교하여 
TDMTOC는 다음과 같은 장점이 있다. TDMTOC의 자기 상관 관계가 BOC와의 교차 상관 
관계와 같기 때문에, 기존 BOC 수신기의 구조변경없이 동일한 알고리즘으로 신호 획득이 
가능하다. 

 TDMTOC는 기존 서비스되고 있는 BPSK, BOC, MBOC와 비교하여 상관 
특성이 우수하고 스펙트럼이 넓게 분포되어 시스템간 간섭이 작다. 

 TDMTOC는 다중화 과정에서 IM을 사용하지 않기 때문에 전력 효율이 좋다. 
우리는 이러한 TDMTOC의 장점들을 TDMTOC에 대한 설명과 시뮬레이션 성능 

평가 결과를 기반으로 입증한다. 
본 논문의 구성은 다음과 같다. 2장에서는 TDMTOC에 대해 소개하고, 3장에서는 

다양한 관점에서 시뮬레이션을 진행하고, 시뮬레이션 결과를 통해 TDMTOC를 기존 GNSS 
변조 기법들과 비교하여 제안하는 TDMTOC의 우수성을 입증한다. 4장에서 최종 결론을 
제시한다. 
 
2. TIME-DIVISION-MULTIPLEXING TERTIARY OFFSET CARRIER 
 

본 논문에서 제안하는 TDMTOC는 3개의 신호 레벨을 가지는 변조 기법인 TOC의 
일종으로 Ávila-Rodríguez (2008)에서 제시한 사인 위상, 코사인 위상으로 구분되는 TOC의 
변형된 형태이다. 기존 TOC는 부반송파 한 주기 내에서 신호 레벨이 0인 구간을 파라미터로 
조절할 수 있다. 반면, TDMTOC는 신호 레벨이 0인 구간이 부반송파 주기    의 절반으로 
고정되고, 부반송파의 심볼 시퀀스에 따라 두 가지의 위상으로 구분되며,        
(𝑚𝑚 𝑛𝑛)와        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)로 표현된다. 𝑚𝑚 𝑛𝑛은 각각   𝑐𝑐

  
  𝑐𝑐   (             

 
  
)를 

가리키고, 𝑛𝑛  𝑚𝑚
 를 충족해야 된다. 또한, 𝑚𝑚 는 정수이다 (i.e., 𝑚𝑚은 2의 배수이다.).    ( 

     ) ,   (     )는 부반송파 주파수와 칩 레이트이다. 동위상에서 TDMTOC의 신호 
요소        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)를 나타내는   ( )와        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)를 나타내는   ( )가 시간에 
따라 교차하면서 다중화 된 신호  ( )는 Eq. (1)과 같이 정의된다. 
 

    ( )    ( )    ( )   (1) 
where 
   ( )    ( )  ( )𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )   (2)  (2)

    ( )    ( )  ( )𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )   (3) 

   ( )  ∑    𝑘𝑘Π (  𝑘𝑘  
  

)
𝑁𝑁𝑎𝑎− 

𝑘𝑘= 
  (4) 

   ( )  ∑    𝑙𝑙Π (  𝑙𝑙  
  

)
𝑁𝑁𝑏𝑏− 

𝑙𝑙= 
  (5) 

 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )  

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)+𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (6) 

 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )  

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)−𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (7) 

        𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )  sign[sin( 𝜋𝜋𝜋𝜋    𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷)]  (8) 
 

TDMTOC는 시간에 따라 겹치지 않는 두 신호 요소   ( )    ( )와   ( )    ( )을 Eq. 
(1)과 같이 단순히 더하여 TDM과 같이 시간에 따라 신호 요소가 교차하는 다중 신호 
 ( )를 생성한다. TDMTOC의 신호 요소들은 Eqs. (2, 3)과 같이 개별 항법 데이터   ( )  
  ( )와 PRN 코드   ( )    ( ), 그리고 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( ), 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )의 곱으로 
생성된다.      는 두 신호의 PRN 코드의 길이이다.    𝑘𝑘  Eq. (4),    𝑙𝑙  Eq. (5)는 각각 
  ( )와   ( )에 대한 PRN 코드의 𝑘𝑘 𝑙𝑙번째 칩이다. Π( )는 단위 시간 폭을 가지는 구형 
함수이다. 우리는 Eqs. (4, 5)의 표현을 단순화 하기위해   ( )와   ( )의   를 동일하게 
표현했지만,   ( )와   ( )는 서로 독립적으로 선정될 수 있다. 항법 데이터   ( )와   ( )는 
  보다 훨씬 긴 시간 동안 일정한 -1또는 1을 유지하며 본 논문에서는 항법 데이터의 비트 
구간 내 신호만을 고려하기 때문에   ( )    ( )를 1로 놓고 단순화한다. TDMTOC 
부반송파는 Eqs. (6, 7)과 같이 2개의 BOC 부반송파의 덧뺄셈으로 생성된다. 

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( ) 와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 주파수     

  𝑐𝑐
 를 가지는 BOC 부반송파이며, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷에 따라 사인 

위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  또는 코사인 위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   
 )  BOC 부반송파로 나뉜다. 본 

논문에서는TDMTOC의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )를 GNSS에서 주로 사용되는 사인 위상으로 

한정한다 (즉, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  Eqs. (6, 7)로부터 생성되는 TDMTOC 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )는 1, -1, 0의 신호 레벨을 가지면서, 최종 신호  ( ) Eq. (1)은 2개의 신호 레벨 -
1, 1 만을 가진다. TDMTOC의 이해를 돕기 위해, 우리는 Fig. 1과 같이 두 TDMTOC 기저 신호 
  ( ),   ( )를 생성하고  ( )로 다중화 하는 과정을 보여준다. 

Fig. 1의 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )은 Eqs. (2, 3)과 같이 신호 레벨이 서로 반대인 
𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )를 기반으로 위상이 결정되기 때문에, 그 TDMTOC 신호 요소의 부반송파들의 
1과 -1 레벨 구간이 서로 겹치지 않는다 (두 신호 요소의 타임슬롯 (time slot)에 해당하는 

영역을 서로 다른 색깔로 표시하였다). Fig. 1의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 각각     

  𝑐𝑐
 의 

 (3)

 

   ( )    ( )  ( )𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )   (3) 

   ( )  ∑    𝑘𝑘Π (  𝑘𝑘  
  

)
𝑁𝑁𝑎𝑎− 

𝑘𝑘= 
  (4) 

   ( )  ∑    𝑙𝑙Π (  𝑙𝑙  
  

)
𝑁𝑁𝑏𝑏− 

𝑙𝑙= 
  (5) 

 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )  

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)+𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (6) 

 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )  

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)−𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (7) 

        𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )  sign[sin( 𝜋𝜋𝜋𝜋    𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷)]  (8) 
 

TDMTOC는 시간에 따라 겹치지 않는 두 신호 요소   ( )    ( )와   ( )    ( )을 Eq. 
(1)과 같이 단순히 더하여 TDM과 같이 시간에 따라 신호 요소가 교차하는 다중 신호 
 ( )를 생성한다. TDMTOC의 신호 요소들은 Eqs. (2, 3)과 같이 개별 항법 데이터   ( )  
  ( )와 PRN 코드   ( )    ( ), 그리고 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( ), 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )의 곱으로 
생성된다.      는 두 신호의 PRN 코드의 길이이다.    𝑘𝑘  Eq. (4),    𝑙𝑙  Eq. (5)는 각각 
  ( )와   ( )에 대한 PRN 코드의 𝑘𝑘 𝑙𝑙번째 칩이다. Π( )는 단위 시간 폭을 가지는 구형 
함수이다. 우리는 Eqs. (4, 5)의 표현을 단순화 하기위해   ( )와   ( )의   를 동일하게 
표현했지만,   ( )와   ( )는 서로 독립적으로 선정될 수 있다. 항법 데이터   ( )와   ( )는 
  보다 훨씬 긴 시간 동안 일정한 -1또는 1을 유지하며 본 논문에서는 항법 데이터의 비트 
구간 내 신호만을 고려하기 때문에   ( )    ( )를 1로 놓고 단순화한다. TDMTOC 
부반송파는 Eqs. (6, 7)과 같이 2개의 BOC 부반송파의 덧뺄셈으로 생성된다. 

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( ) 와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 주파수     

  𝑐𝑐
 를 가지는 BOC 부반송파이며, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷에 따라 사인 

위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  또는 코사인 위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   
 )  BOC 부반송파로 나뉜다. 본 

논문에서는TDMTOC의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )를 GNSS에서 주로 사용되는 사인 위상으로 

한정한다 (즉, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  Eqs. (6, 7)로부터 생성되는 TDMTOC 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )는 1, -1, 0의 신호 레벨을 가지면서, 최종 신호  ( ) Eq. (1)은 2개의 신호 레벨 -
1, 1 만을 가진다. TDMTOC의 이해를 돕기 위해, 우리는 Fig. 1과 같이 두 TDMTOC 기저 신호 
  ( ),   ( )를 생성하고  ( )로 다중화 하는 과정을 보여준다. 

Fig. 1의 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )은 Eqs. (2, 3)과 같이 신호 레벨이 서로 반대인 
𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )를 기반으로 위상이 결정되기 때문에, 그 TDMTOC 신호 요소의 부반송파들의 
1과 -1 레벨 구간이 서로 겹치지 않는다 (두 신호 요소의 타임슬롯 (time slot)에 해당하는 

영역을 서로 다른 색깔로 표시하였다). Fig. 1의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 각각     

  𝑐𝑐
 의 

 (4)

 

   ( )    ( )  ( )𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )   (3) 

   ( )  ∑    𝑘𝑘Π (  𝑘𝑘  
  

)
𝑁𝑁𝑎𝑎− 

𝑘𝑘= 
  (4) 

   ( )  ∑    𝑙𝑙Π (  𝑙𝑙  
  

)
𝑁𝑁𝑏𝑏− 

𝑙𝑙= 
  (5) 

 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )  
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    (7) 

        𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )  sign[sin( 𝜋𝜋𝜋𝜋    𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷)]  (8) 
 

TDMTOC는 시간에 따라 겹치지 않는 두 신호 요소   ( )    ( )와   ( )    ( )을 Eq. 
(1)과 같이 단순히 더하여 TDM과 같이 시간에 따라 신호 요소가 교차하는 다중 신호 
 ( )를 생성한다. TDMTOC의 신호 요소들은 Eqs. (2, 3)과 같이 개별 항법 데이터   ( )  
  ( )와 PRN 코드   ( )    ( ), 그리고 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( ), 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )의 곱으로 
생성된다.      는 두 신호의 PRN 코드의 길이이다.    𝑘𝑘  Eq. (4),    𝑙𝑙  Eq. (5)는 각각 
  ( )와   ( )에 대한 PRN 코드의 𝑘𝑘 𝑙𝑙번째 칩이다. Π( )는 단위 시간 폭을 가지는 구형 
함수이다. 우리는 Eqs. (4, 5)의 표현을 단순화 하기위해   ( )와   ( )의   를 동일하게 
표현했지만,   ( )와   ( )는 서로 독립적으로 선정될 수 있다. 항법 데이터   ( )와   ( )는 
  보다 훨씬 긴 시간 동안 일정한 -1또는 1을 유지하며 본 논문에서는 항법 데이터의 비트 
구간 내 신호만을 고려하기 때문에   ( )    ( )를 1로 놓고 단순화한다. TDMTOC 
부반송파는 Eqs. (6, 7)과 같이 2개의 BOC 부반송파의 덧뺄셈으로 생성된다. 

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( ) 와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 주파수     

  𝑐𝑐
 를 가지는 BOC 부반송파이며, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷에 따라 사인 

위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  또는 코사인 위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   
 )  BOC 부반송파로 나뉜다. 본 

논문에서는TDMTOC의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )를 GNSS에서 주로 사용되는 사인 위상으로 

한정한다 (즉, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  Eqs. (6, 7)로부터 생성되는 TDMTOC 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )는 1, -1, 0의 신호 레벨을 가지면서, 최종 신호  ( ) Eq. (1)은 2개의 신호 레벨 -
1, 1 만을 가진다. TDMTOC의 이해를 돕기 위해, 우리는 Fig. 1과 같이 두 TDMTOC 기저 신호 
  ( ),   ( )를 생성하고  ( )로 다중화 하는 과정을 보여준다. 

Fig. 1의 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )은 Eqs. (2, 3)과 같이 신호 레벨이 서로 반대인 
𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )를 기반으로 위상이 결정되기 때문에, 그 TDMTOC 신호 요소의 부반송파들의 
1과 -1 레벨 구간이 서로 겹치지 않는다 (두 신호 요소의 타임슬롯 (time slot)에 해당하는 

영역을 서로 다른 색깔로 표시하였다). Fig. 1의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
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1과 -1 레벨 구간이 서로 겹치지 않는다 (두 신호 요소의 타임슬롯 (time slot)에 해당하는 

영역을 서로 다른 색깔로 표시하였다). Fig. 1의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 각각     

  𝑐𝑐
 의 

 (7)

 

   ( )    ( )  ( )𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )   (3) 

   ( )  ∑    𝑘𝑘Π (  𝑘𝑘  
  

)
𝑁𝑁𝑎𝑎− 

𝑘𝑘= 
  (4) 

   ( )  ∑    𝑙𝑙Π (  𝑙𝑙  
  

)
𝑁𝑁𝑏𝑏− 

𝑙𝑙= 
  (5) 

 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )  

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)+𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (6) 

 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )  

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)−𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (7) 

        𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )  sign[sin( 𝜋𝜋𝜋𝜋    𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷)]  (8) 
 

TDMTOC는 시간에 따라 겹치지 않는 두 신호 요소   ( )    ( )와   ( )    ( )을 Eq. 
(1)과 같이 단순히 더하여 TDM과 같이 시간에 따라 신호 요소가 교차하는 다중 신호 
 ( )를 생성한다. TDMTOC의 신호 요소들은 Eqs. (2, 3)과 같이 개별 항법 데이터   ( )  
  ( )와 PRN 코드   ( )    ( ), 그리고 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( ), 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )의 곱으로 
생성된다.      는 두 신호의 PRN 코드의 길이이다.    𝑘𝑘  Eq. (4),    𝑙𝑙  Eq. (5)는 각각 
  ( )와   ( )에 대한 PRN 코드의 𝑘𝑘 𝑙𝑙번째 칩이다. Π( )는 단위 시간 폭을 가지는 구형 
함수이다. 우리는 Eqs. (4, 5)의 표현을 단순화 하기위해   ( )와   ( )의   를 동일하게 
표현했지만,   ( )와   ( )는 서로 독립적으로 선정될 수 있다. 항법 데이터   ( )와   ( )는 
  보다 훨씬 긴 시간 동안 일정한 -1또는 1을 유지하며 본 논문에서는 항법 데이터의 비트 
구간 내 신호만을 고려하기 때문에   ( )    ( )를 1로 놓고 단순화한다. TDMTOC 
부반송파는 Eqs. (6, 7)과 같이 2개의 BOC 부반송파의 덧뺄셈으로 생성된다. 

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( ) 와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 주파수     

  𝑐𝑐
 를 가지는 BOC 부반송파이며, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷에 따라 사인 

위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  또는 코사인 위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   
 )  BOC 부반송파로 나뉜다. 본 

논문에서는TDMTOC의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )를 GNSS에서 주로 사용되는 사인 위상으로 

한정한다 (즉, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  Eqs. (6, 7)로부터 생성되는 TDMTOC 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )는 1, -1, 0의 신호 레벨을 가지면서, 최종 신호  ( ) Eq. (1)은 2개의 신호 레벨 -
1, 1 만을 가진다. TDMTOC의 이해를 돕기 위해, 우리는 Fig. 1과 같이 두 TDMTOC 기저 신호 
  ( ),   ( )를 생성하고  ( )로 다중화 하는 과정을 보여준다. 

Fig. 1의 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )은 Eqs. (2, 3)과 같이 신호 레벨이 서로 반대인 
𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )를 기반으로 위상이 결정되기 때문에, 그 TDMTOC 신호 요소의 부반송파들의 
1과 -1 레벨 구간이 서로 겹치지 않는다 (두 신호 요소의 타임슬롯 (time slot)에 해당하는 

영역을 서로 다른 색깔로 표시하였다). Fig. 1의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 각각     

  𝑐𝑐
 의 

 (8)

TDMTOC는 시간에 따라 겹치지 않는 두 신호 요소 sa(t) Eq. (2)와 

sb(t) Eq. (3)을 Eq. (1)과 같이 단순히 더하여 TDM과 같이 시간에 

따라 신호 요소가 교차하는 다중 신호s(t)를 생성한다. TDMTOC

의 신호 요소들은 Eqs. (2, 3)과 같이 개별 항법 데이터 Da(t), Db(t)
와 PRN 코드 Ca(t), Cb(t), 그리고 부반송파 pTDMTOC+(m)(t), pTDMTOC-

(m)(t)의 곱으로 생성된다. Na,Nb는 두 신호의 PRN 코드의 길이이

다. Ca,k Eq. (4), Cb,l Eq. (5)는 각각sa(t)와 sb(t)에 대한 PRN 코드의 

k,l번째 칩이다. Π(t)는 단위 시간 폭을 가지는 구형 함수이다. 우

리는 Eqs. (4, 5)의 표현을 단순화하기 위해 Ca(t)와 Cb(t)의 Tc를 동

일하게 표현했지만, Ca(t)와 Cb(t)는 서로 독립적으로 선정될 수 

있다. 항법 데이터 Da(t)와 Db(t)는 Tc보다 훨씬 긴 시간 동안 일정

한 -1또는 1을 유지하며 본 논문에서는 항법 데이터의 비트 구간 

내 신호만을 고려하기 때문에 Da(t), Db(t)를 1로 놓고 단순화한다. 
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TDMTOC 부반송파는 Eqs. (6, 7)과 같이 2개의 BOC 부반송파의 

덧뺄셈으로 생성된다. 

   ( )    ( )  ( )𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )   (3) 

   ( )  ∑    𝑘𝑘Π (  𝑘𝑘  
  

)
𝑁𝑁𝑎𝑎− 

𝑘𝑘= 
  (4) 

   ( )  ∑    𝑙𝑙Π (  𝑙𝑙  
  

)
𝑁𝑁𝑏𝑏− 

𝑙𝑙= 
  (5) 

 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )  

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)+𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (6) 

 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )  

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)−𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (7) 

        𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )  sign[sin( 𝜋𝜋𝜋𝜋    𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷)]  (8) 
 

TDMTOC는 시간에 따라 겹치지 않는 두 신호 요소   ( )    ( )와   ( )    ( )을 Eq. 
(1)과 같이 단순히 더하여 TDM과 같이 시간에 따라 신호 요소가 교차하는 다중 신호 
 ( )를 생성한다. TDMTOC의 신호 요소들은 Eqs. (2, 3)과 같이 개별 항법 데이터   ( )  
  ( )와 PRN 코드   ( )    ( ), 그리고 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( ), 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )의 곱으로 
생성된다.      는 두 신호의 PRN 코드의 길이이다.    𝑘𝑘  Eq. (4),    𝑙𝑙  Eq. (5)는 각각 
  ( )와   ( )에 대한 PRN 코드의 𝑘𝑘 𝑙𝑙번째 칩이다. Π( )는 단위 시간 폭을 가지는 구형 
함수이다. 우리는 Eqs. (4, 5)의 표현을 단순화 하기위해   ( )와   ( )의   를 동일하게 
표현했지만,   ( )와   ( )는 서로 독립적으로 선정될 수 있다. 항법 데이터   ( )와   ( )는 
  보다 훨씬 긴 시간 동안 일정한 -1또는 1을 유지하며 본 논문에서는 항법 데이터의 비트 
구간 내 신호만을 고려하기 때문에   ( )    ( )를 1로 놓고 단순화한다. TDMTOC 
부반송파는 Eqs. (6, 7)과 같이 2개의 BOC 부반송파의 덧뺄셈으로 생성된다. 

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( ) 와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 주파수     

  𝑐𝑐
 를 가지는 BOC 부반송파이며, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷에 따라 사인 

위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  또는 코사인 위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   
 )  BOC 부반송파로 나뉜다. 본 

논문에서는TDMTOC의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )를 GNSS에서 주로 사용되는 사인 위상으로 

한정한다 (즉, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  Eqs. (6, 7)로부터 생성되는 TDMTOC 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )는 1, -1, 0의 신호 레벨을 가지면서, 최종 신호  ( ) Eq. (1)은 2개의 신호 레벨 -
1, 1 만을 가진다. TDMTOC의 이해를 돕기 위해, 우리는 Fig. 1과 같이 두 TDMTOC 기저 신호 
  ( ),   ( )를 생성하고  ( )로 다중화 하는 과정을 보여준다. 

Fig. 1의 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )은 Eqs. (2, 3)과 같이 신호 레벨이 서로 반대인 
𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )를 기반으로 위상이 결정되기 때문에, 그 TDMTOC 신호 요소의 부반송파들의 
1과 -1 레벨 구간이 서로 겹치지 않는다 (두 신호 요소의 타임슬롯 (time slot)에 해당하는 

영역을 서로 다른 색깔로 표시하였다). Fig. 1의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 각각     

  𝑐𝑐
 의 

(t)와 

   ( )    ( )  ( )𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )   (3) 

   ( )  ∑    𝑘𝑘Π (  𝑘𝑘  
  

)
𝑁𝑁𝑎𝑎− 

𝑘𝑘= 
  (4) 

   ( )  ∑    𝑙𝑙Π (  𝑙𝑙  
  

)
𝑁𝑁𝑏𝑏− 

𝑙𝑙= 
  (5) 

 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )  

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)+𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (6) 

 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )  

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)−𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (7) 

        𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )  sign[sin( 𝜋𝜋𝜋𝜋    𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷)]  (8) 
 

TDMTOC는 시간에 따라 겹치지 않는 두 신호 요소   ( )    ( )와   ( )    ( )을 Eq. 
(1)과 같이 단순히 더하여 TDM과 같이 시간에 따라 신호 요소가 교차하는 다중 신호 
 ( )를 생성한다. TDMTOC의 신호 요소들은 Eqs. (2, 3)과 같이 개별 항법 데이터   ( )  
  ( )와 PRN 코드   ( )    ( ), 그리고 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( ), 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )의 곱으로 
생성된다.      는 두 신호의 PRN 코드의 길이이다.    𝑘𝑘  Eq. (4),    𝑙𝑙  Eq. (5)는 각각 
  ( )와   ( )에 대한 PRN 코드의 𝑘𝑘 𝑙𝑙번째 칩이다. Π( )는 단위 시간 폭을 가지는 구형 
함수이다. 우리는 Eqs. (4, 5)의 표현을 단순화 하기위해   ( )와   ( )의   를 동일하게 
표현했지만,   ( )와   ( )는 서로 독립적으로 선정될 수 있다. 항법 데이터   ( )와   ( )는 
  보다 훨씬 긴 시간 동안 일정한 -1또는 1을 유지하며 본 논문에서는 항법 데이터의 비트 
구간 내 신호만을 고려하기 때문에   ( )    ( )를 1로 놓고 단순화한다. TDMTOC 
부반송파는 Eqs. (6, 7)과 같이 2개의 BOC 부반송파의 덧뺄셈으로 생성된다. 

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( ) 와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 주파수     

  𝑐𝑐
 를 가지는 BOC 부반송파이며, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷에 따라 사인 

위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  또는 코사인 위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   
 )  BOC 부반송파로 나뉜다. 본 

논문에서는TDMTOC의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )를 GNSS에서 주로 사용되는 사인 위상으로 

한정한다 (즉, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  Eqs. (6, 7)로부터 생성되는 TDMTOC 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )는 1, -1, 0의 신호 레벨을 가지면서, 최종 신호  ( ) Eq. (1)은 2개의 신호 레벨 -
1, 1 만을 가진다. TDMTOC의 이해를 돕기 위해, 우리는 Fig. 1과 같이 두 TDMTOC 기저 신호 
  ( ),   ( )를 생성하고  ( )로 다중화 하는 과정을 보여준다. 

Fig. 1의 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )은 Eqs. (2, 3)과 같이 신호 레벨이 서로 반대인 
𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )를 기반으로 위상이 결정되기 때문에, 그 TDMTOC 신호 요소의 부반송파들의 
1과 -1 레벨 구간이 서로 겹치지 않는다 (두 신호 요소의 타임슬롯 (time slot)에 해당하는 

영역을 서로 다른 색깔로 표시하였다). Fig. 1의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 각각     

  𝑐𝑐
 의 

 (t)는 주파수 

   ( )    ( )  ( )𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )   (3) 

   ( )  ∑    𝑘𝑘Π (  𝑘𝑘  
  

)
𝑁𝑁𝑎𝑎− 

𝑘𝑘= 
  (4) 

   ( )  ∑    𝑙𝑙Π (  𝑙𝑙  
  

)
𝑁𝑁𝑏𝑏− 

𝑙𝑙= 
  (5) 

 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )  

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)+𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (6) 
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𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)−𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (7) 

        𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )  sign[sin( 𝜋𝜋𝜋𝜋    𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷)]  (8) 
 

TDMTOC는 시간에 따라 겹치지 않는 두 신호 요소   ( )    ( )와   ( )    ( )을 Eq. 
(1)과 같이 단순히 더하여 TDM과 같이 시간에 따라 신호 요소가 교차하는 다중 신호 
 ( )를 생성한다. TDMTOC의 신호 요소들은 Eqs. (2, 3)과 같이 개별 항법 데이터   ( )  
  ( )와 PRN 코드   ( )    ( ), 그리고 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( ), 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )의 곱으로 
생성된다.      는 두 신호의 PRN 코드의 길이이다.    𝑘𝑘  Eq. (4),    𝑙𝑙  Eq. (5)는 각각 
  ( )와   ( )에 대한 PRN 코드의 𝑘𝑘 𝑙𝑙번째 칩이다. Π( )는 단위 시간 폭을 가지는 구형 
함수이다. 우리는 Eqs. (4, 5)의 표현을 단순화 하기위해   ( )와   ( )의   를 동일하게 
표현했지만,   ( )와   ( )는 서로 독립적으로 선정될 수 있다. 항법 데이터   ( )와   ( )는 
  보다 훨씬 긴 시간 동안 일정한 -1또는 1을 유지하며 본 논문에서는 항법 데이터의 비트 
구간 내 신호만을 고려하기 때문에   ( )    ( )를 1로 놓고 단순화한다. TDMTOC 
부반송파는 Eqs. (6, 7)과 같이 2개의 BOC 부반송파의 덧뺄셈으로 생성된다. 

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( ) 와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 주파수     

  𝑐𝑐
 를 가지는 BOC 부반송파이며, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷에 따라 사인 

위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  또는 코사인 위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   
 )  BOC 부반송파로 나뉜다. 본 

논문에서는TDMTOC의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )를 GNSS에서 주로 사용되는 사인 위상으로 

한정한다 (즉, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  Eqs. (6, 7)로부터 생성되는 TDMTOC 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )는 1, -1, 0의 신호 레벨을 가지면서, 최종 신호  ( ) Eq. (1)은 2개의 신호 레벨 -
1, 1 만을 가진다. TDMTOC의 이해를 돕기 위해, 우리는 Fig. 1과 같이 두 TDMTOC 기저 신호 
  ( ),   ( )를 생성하고  ( )로 다중화 하는 과정을 보여준다. 

Fig. 1의 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )은 Eqs. (2, 3)과 같이 신호 레벨이 서로 반대인 
𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )를 기반으로 위상이 결정되기 때문에, 그 TDMTOC 신호 요소의 부반송파들의 
1과 -1 레벨 구간이 서로 겹치지 않는다 (두 신호 요소의 타임슬롯 (time slot)에 해당하는 

영역을 서로 다른 색깔로 표시하였다). Fig. 1의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 각각     

  𝑐𝑐
 의 

를 가지는 BOC 부반송파이며, θBOC에 따라 사인 위상 (θBOC=0) 또

는 코사인 위상 

   ( )    ( )  ( )𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )   (3) 

   ( )  ∑    𝑘𝑘Π (  𝑘𝑘  
  

)
𝑁𝑁𝑎𝑎− 

𝑘𝑘= 
  (4) 

   ( )  ∑    𝑙𝑙Π (  𝑙𝑙  
  

)
𝑁𝑁𝑏𝑏− 

𝑙𝑙= 
  (5) 

 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )  

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)+𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (6) 

 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )  

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)−𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (7) 

        𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )  sign[sin( 𝜋𝜋𝜋𝜋    𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷)]  (8) 
 

TDMTOC는 시간에 따라 겹치지 않는 두 신호 요소   ( )    ( )와   ( )    ( )을 Eq. 
(1)과 같이 단순히 더하여 TDM과 같이 시간에 따라 신호 요소가 교차하는 다중 신호 
 ( )를 생성한다. TDMTOC의 신호 요소들은 Eqs. (2, 3)과 같이 개별 항법 데이터   ( )  
  ( )와 PRN 코드   ( )    ( ), 그리고 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( ), 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )의 곱으로 
생성된다.      는 두 신호의 PRN 코드의 길이이다.    𝑘𝑘  Eq. (4),    𝑙𝑙  Eq. (5)는 각각 
  ( )와   ( )에 대한 PRN 코드의 𝑘𝑘 𝑙𝑙번째 칩이다. Π( )는 단위 시간 폭을 가지는 구형 
함수이다. 우리는 Eqs. (4, 5)의 표현을 단순화 하기위해   ( )와   ( )의   를 동일하게 
표현했지만,   ( )와   ( )는 서로 독립적으로 선정될 수 있다. 항법 데이터   ( )와   ( )는 
  보다 훨씬 긴 시간 동안 일정한 -1또는 1을 유지하며 본 논문에서는 항법 데이터의 비트 
구간 내 신호만을 고려하기 때문에   ( )    ( )를 1로 놓고 단순화한다. TDMTOC 
부반송파는 Eqs. (6, 7)과 같이 2개의 BOC 부반송파의 덧뺄셈으로 생성된다. 

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( ) 와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 주파수     

  𝑐𝑐
 를 가지는 BOC 부반송파이며, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷에 따라 사인 

위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  또는 코사인 위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   
 )  BOC 부반송파로 나뉜다. 본 

논문에서는TDMTOC의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )를 GNSS에서 주로 사용되는 사인 위상으로 

한정한다 (즉, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  Eqs. (6, 7)로부터 생성되는 TDMTOC 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )는 1, -1, 0의 신호 레벨을 가지면서, 최종 신호  ( ) Eq. (1)은 2개의 신호 레벨 -
1, 1 만을 가진다. TDMTOC의 이해를 돕기 위해, 우리는 Fig. 1과 같이 두 TDMTOC 기저 신호 
  ( ),   ( )를 생성하고  ( )로 다중화 하는 과정을 보여준다. 

Fig. 1의 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )은 Eqs. (2, 3)과 같이 신호 레벨이 서로 반대인 
𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )를 기반으로 위상이 결정되기 때문에, 그 TDMTOC 신호 요소의 부반송파들의 
1과 -1 레벨 구간이 서로 겹치지 않는다 (두 신호 요소의 타임슬롯 (time slot)에 해당하는 

영역을 서로 다른 색깔로 표시하였다). Fig. 1의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 각각     

  𝑐𝑐
 의 

 BOC 부반송파로 나뉜다. 본 논문에

서는 TDMTOC의 

   ( )    ( )  ( )𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )   (3) 

   ( )  ∑    𝑘𝑘Π (  𝑘𝑘  
  

)
𝑁𝑁𝑎𝑎− 

𝑘𝑘= 
  (4) 

   ( )  ∑    𝑙𝑙Π (  𝑙𝑙  
  

)
𝑁𝑁𝑏𝑏− 

𝑙𝑙= 
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𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)+𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (6) 

 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )  

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)−𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (7) 

        𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )  sign[sin( 𝜋𝜋𝜋𝜋    𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷)]  (8) 
 

TDMTOC는 시간에 따라 겹치지 않는 두 신호 요소   ( )    ( )와   ( )    ( )을 Eq. 
(1)과 같이 단순히 더하여 TDM과 같이 시간에 따라 신호 요소가 교차하는 다중 신호 
 ( )를 생성한다. TDMTOC의 신호 요소들은 Eqs. (2, 3)과 같이 개별 항법 데이터   ( )  
  ( )와 PRN 코드   ( )    ( ), 그리고 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( ), 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )의 곱으로 
생성된다.      는 두 신호의 PRN 코드의 길이이다.    𝑘𝑘  Eq. (4),    𝑙𝑙  Eq. (5)는 각각 
  ( )와   ( )에 대한 PRN 코드의 𝑘𝑘 𝑙𝑙번째 칩이다. Π( )는 단위 시간 폭을 가지는 구형 
함수이다. 우리는 Eqs. (4, 5)의 표현을 단순화 하기위해   ( )와   ( )의   를 동일하게 
표현했지만,   ( )와   ( )는 서로 독립적으로 선정될 수 있다. 항법 데이터   ( )와   ( )는 
  보다 훨씬 긴 시간 동안 일정한 -1또는 1을 유지하며 본 논문에서는 항법 데이터의 비트 
구간 내 신호만을 고려하기 때문에   ( )    ( )를 1로 놓고 단순화한다. TDMTOC 
부반송파는 Eqs. (6, 7)과 같이 2개의 BOC 부반송파의 덧뺄셈으로 생성된다. 

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( ) 와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 주파수     

  𝑐𝑐
 를 가지는 BOC 부반송파이며, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷에 따라 사인 

위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  또는 코사인 위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   
 )  BOC 부반송파로 나뉜다. 본 

논문에서는TDMTOC의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )를 GNSS에서 주로 사용되는 사인 위상으로 

한정한다 (즉, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  Eqs. (6, 7)로부터 생성되는 TDMTOC 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )는 1, -1, 0의 신호 레벨을 가지면서, 최종 신호  ( ) Eq. (1)은 2개의 신호 레벨 -
1, 1 만을 가진다. TDMTOC의 이해를 돕기 위해, 우리는 Fig. 1과 같이 두 TDMTOC 기저 신호 
  ( ),   ( )를 생성하고  ( )로 다중화 하는 과정을 보여준다. 

Fig. 1의 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )은 Eqs. (2, 3)과 같이 신호 레벨이 서로 반대인 
𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )를 기반으로 위상이 결정되기 때문에, 그 TDMTOC 신호 요소의 부반송파들의 
1과 -1 레벨 구간이 서로 겹치지 않는다 (두 신호 요소의 타임슬롯 (time slot)에 해당하는 

영역을 서로 다른 색깔로 표시하였다). Fig. 1의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 각각     

  𝑐𝑐
 의 

와 

   ( )    ( )  ( )𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )   (3) 

   ( )  ∑    𝑘𝑘Π (  𝑘𝑘  
  

)
𝑁𝑁𝑎𝑎− 

𝑘𝑘= 
  (4) 

   ( )  ∑    𝑙𝑙Π (  𝑙𝑙  
  

)
𝑁𝑁𝑏𝑏− 

𝑙𝑙= 
  (5) 

 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )  

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)+𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (6) 

 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )  

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)−𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (7) 

        𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )  sign[sin( 𝜋𝜋𝜋𝜋    𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷)]  (8) 
 

TDMTOC는 시간에 따라 겹치지 않는 두 신호 요소   ( )    ( )와   ( )    ( )을 Eq. 
(1)과 같이 단순히 더하여 TDM과 같이 시간에 따라 신호 요소가 교차하는 다중 신호 
 ( )를 생성한다. TDMTOC의 신호 요소들은 Eqs. (2, 3)과 같이 개별 항법 데이터   ( )  
  ( )와 PRN 코드   ( )    ( ), 그리고 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( ), 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )의 곱으로 
생성된다.      는 두 신호의 PRN 코드의 길이이다.    𝑘𝑘  Eq. (4),    𝑙𝑙  Eq. (5)는 각각 
  ( )와   ( )에 대한 PRN 코드의 𝑘𝑘 𝑙𝑙번째 칩이다. Π( )는 단위 시간 폭을 가지는 구형 
함수이다. 우리는 Eqs. (4, 5)의 표현을 단순화 하기위해   ( )와   ( )의   를 동일하게 
표현했지만,   ( )와   ( )는 서로 독립적으로 선정될 수 있다. 항법 데이터   ( )와   ( )는 
  보다 훨씬 긴 시간 동안 일정한 -1또는 1을 유지하며 본 논문에서는 항법 데이터의 비트 
구간 내 신호만을 고려하기 때문에   ( )    ( )를 1로 놓고 단순화한다. TDMTOC 
부반송파는 Eqs. (6, 7)과 같이 2개의 BOC 부반송파의 덧뺄셈으로 생성된다. 

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( ) 와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 주파수     

  𝑐𝑐
 를 가지는 BOC 부반송파이며, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷에 따라 사인 

위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  또는 코사인 위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   
 )  BOC 부반송파로 나뉜다. 본 

논문에서는TDMTOC의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )를 GNSS에서 주로 사용되는 사인 위상으로 

한정한다 (즉, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  Eqs. (6, 7)로부터 생성되는 TDMTOC 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )는 1, -1, 0의 신호 레벨을 가지면서, 최종 신호  ( ) Eq. (1)은 2개의 신호 레벨 -
1, 1 만을 가진다. TDMTOC의 이해를 돕기 위해, 우리는 Fig. 1과 같이 두 TDMTOC 기저 신호 
  ( ),   ( )를 생성하고  ( )로 다중화 하는 과정을 보여준다. 

Fig. 1의 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )은 Eqs. (2, 3)과 같이 신호 레벨이 서로 반대인 
𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )를 기반으로 위상이 결정되기 때문에, 그 TDMTOC 신호 요소의 부반송파들의 
1과 -1 레벨 구간이 서로 겹치지 않는다 (두 신호 요소의 타임슬롯 (time slot)에 해당하는 

영역을 서로 다른 색깔로 표시하였다). Fig. 1의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 각각     

  𝑐𝑐
 의 

(t)를 GNSS에서 주로 사용

되는 사인 위상으로 한정한다 (즉, θBOC=0). Eqs. (6, 7)로부터 생

성되는 TDMTOC 부반송파 pTDMTOC+(m)(t)와 pTDMTOC-(m)(t)는 1, -1, 0

의 신호 레벨을 가지면서, 최종 신호 s(t) Eq. (1)은 2개의 신호 레

벨 -1, 1 만을 가진다. TDMTOC의 이해를 돕기 위해, 우리는 Fig. 1

과 같이 두 TDMTOC 기저 신호 sa(t), sb(t)를 생성하고 s(t)로 다중

화 하는 과정을 보여준다.

Fig. 1의 pTDMTOC+(m)(t)와 pTDMTOC-(m)(t)은 Eqs. (2, 3)과 같이 신호 

레벨이 서로 반대인 pBOC(m)(t)를 기반으로 위상이 결정되기 때문

에, 그 TDMTOC 신호 요소의 부반송파들의 1과 -1 레벨 구간이 

서로 겹치지 않는다 (두 신호 요소의 타임슬롯 (time slot)에 해당

하는 영역을 서로 다른 색깔로 표시하였다). Fig. 1의 pBOC(m)(t)와 

pBOC

   ( )    ( )  ( )𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )   (3) 

   ( )  ∑    𝑘𝑘Π (  𝑘𝑘  
  

)
𝑁𝑁𝑎𝑎− 

𝑘𝑘= 
  (4) 

   ( )  ∑    𝑙𝑙Π (  𝑙𝑙  
  

)
𝑁𝑁𝑏𝑏− 

𝑙𝑙= 
  (5) 

 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )  

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)+𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (6) 

 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )  

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)−𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (7) 

        𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )  sign[sin( 𝜋𝜋𝜋𝜋    𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷)]  (8) 
 

TDMTOC는 시간에 따라 겹치지 않는 두 신호 요소   ( )    ( )와   ( )    ( )을 Eq. 
(1)과 같이 단순히 더하여 TDM과 같이 시간에 따라 신호 요소가 교차하는 다중 신호 
 ( )를 생성한다. TDMTOC의 신호 요소들은 Eqs. (2, 3)과 같이 개별 항법 데이터   ( )  
  ( )와 PRN 코드   ( )    ( ), 그리고 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( ), 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )의 곱으로 
생성된다.      는 두 신호의 PRN 코드의 길이이다.    𝑘𝑘  Eq. (4),    𝑙𝑙  Eq. (5)는 각각 
  ( )와   ( )에 대한 PRN 코드의 𝑘𝑘 𝑙𝑙번째 칩이다. Π( )는 단위 시간 폭을 가지는 구형 
함수이다. 우리는 Eqs. (4, 5)의 표현을 단순화 하기위해   ( )와   ( )의   를 동일하게 
표현했지만,   ( )와   ( )는 서로 독립적으로 선정될 수 있다. 항법 데이터   ( )와   ( )는 
  보다 훨씬 긴 시간 동안 일정한 -1또는 1을 유지하며 본 논문에서는 항법 데이터의 비트 
구간 내 신호만을 고려하기 때문에   ( )    ( )를 1로 놓고 단순화한다. TDMTOC 
부반송파는 Eqs. (6, 7)과 같이 2개의 BOC 부반송파의 덧뺄셈으로 생성된다. 

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( ) 와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 주파수     

  𝑐𝑐
 를 가지는 BOC 부반송파이며, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷에 따라 사인 

위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  또는 코사인 위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   
 )  BOC 부반송파로 나뉜다. 본 

논문에서는TDMTOC의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )를 GNSS에서 주로 사용되는 사인 위상으로 

한정한다 (즉, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  Eqs. (6, 7)로부터 생성되는 TDMTOC 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )는 1, -1, 0의 신호 레벨을 가지면서, 최종 신호  ( ) Eq. (1)은 2개의 신호 레벨 -
1, 1 만을 가진다. TDMTOC의 이해를 돕기 위해, 우리는 Fig. 1과 같이 두 TDMTOC 기저 신호 
  ( ),   ( )를 생성하고  ( )로 다중화 하는 과정을 보여준다. 

Fig. 1의 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )은 Eqs. (2, 3)과 같이 신호 레벨이 서로 반대인 
𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )를 기반으로 위상이 결정되기 때문에, 그 TDMTOC 신호 요소의 부반송파들의 
1과 -1 레벨 구간이 서로 겹치지 않는다 (두 신호 요소의 타임슬롯 (time slot)에 해당하는 

영역을 서로 다른 색깔로 표시하였다). Fig. 1의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 각각     

  𝑐𝑐
 의 (t)는 각각 

   ( )    ( )  ( )𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )   (3) 

   ( )  ∑    𝑘𝑘Π (  𝑘𝑘  
  

)
𝑁𝑁𝑎𝑎− 

𝑘𝑘= 
  (4) 

   ( )  ∑    𝑙𝑙Π (  𝑙𝑙  
  

)
𝑁𝑁𝑏𝑏− 

𝑙𝑙= 
  (5) 

 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )  

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)+𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (6) 

 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )  

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)−𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (7) 

        𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )  sign[sin( 𝜋𝜋𝜋𝜋    𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷)]  (8) 
 

TDMTOC는 시간에 따라 겹치지 않는 두 신호 요소   ( )    ( )와   ( )    ( )을 Eq. 
(1)과 같이 단순히 더하여 TDM과 같이 시간에 따라 신호 요소가 교차하는 다중 신호 
 ( )를 생성한다. TDMTOC의 신호 요소들은 Eqs. (2, 3)과 같이 개별 항법 데이터   ( )  
  ( )와 PRN 코드   ( )    ( ), 그리고 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( ), 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )의 곱으로 
생성된다.      는 두 신호의 PRN 코드의 길이이다.    𝑘𝑘  Eq. (4),    𝑙𝑙  Eq. (5)는 각각 
  ( )와   ( )에 대한 PRN 코드의 𝑘𝑘 𝑙𝑙번째 칩이다. Π( )는 단위 시간 폭을 가지는 구형 
함수이다. 우리는 Eqs. (4, 5)의 표현을 단순화 하기위해   ( )와   ( )의   를 동일하게 
표현했지만,   ( )와   ( )는 서로 독립적으로 선정될 수 있다. 항법 데이터   ( )와   ( )는 
  보다 훨씬 긴 시간 동안 일정한 -1또는 1을 유지하며 본 논문에서는 항법 데이터의 비트 
구간 내 신호만을 고려하기 때문에   ( )    ( )를 1로 놓고 단순화한다. TDMTOC 
부반송파는 Eqs. (6, 7)과 같이 2개의 BOC 부반송파의 덧뺄셈으로 생성된다. 

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( ) 와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 주파수     

  𝑐𝑐
 를 가지는 BOC 부반송파이며, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷에 따라 사인 

위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  또는 코사인 위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   
 )  BOC 부반송파로 나뉜다. 본 

논문에서는TDMTOC의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )를 GNSS에서 주로 사용되는 사인 위상으로 

한정한다 (즉, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  Eqs. (6, 7)로부터 생성되는 TDMTOC 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )는 1, -1, 0의 신호 레벨을 가지면서, 최종 신호  ( ) Eq. (1)은 2개의 신호 레벨 -
1, 1 만을 가진다. TDMTOC의 이해를 돕기 위해, 우리는 Fig. 1과 같이 두 TDMTOC 기저 신호 
  ( ),   ( )를 생성하고  ( )로 다중화 하는 과정을 보여준다. 

Fig. 1의 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )은 Eqs. (2, 3)과 같이 신호 레벨이 서로 반대인 
𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )를 기반으로 위상이 결정되기 때문에, 그 TDMTOC 신호 요소의 부반송파들의 
1과 -1 레벨 구간이 서로 겹치지 않는다 (두 신호 요소의 타임슬롯 (time slot)에 해당하는 

영역을 서로 다른 색깔로 표시하였다). Fig. 1의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 각각     

  𝑐𝑐
 의 의 주파수를 가지는 BOC 부반송파를 가

리킨다. TDMTOC는 Eqs. (6, 7)과 같이 진폭이 반감된 두 BOC 

부반송파 pBOC(m)(t)와 pBOC

   ( )    ( )  ( )𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )   (3) 

   ( )  ∑    𝑘𝑘Π (  𝑘𝑘  
  

)
𝑁𝑁𝑎𝑎− 

𝑘𝑘= 
  (4) 

   ( )  ∑    𝑙𝑙Π (  𝑙𝑙  
  

)
𝑁𝑁𝑏𝑏− 

𝑙𝑙= 
  (5) 

 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )  

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)+𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (6) 

 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )  

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )(𝑡𝑡)−𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)(𝑡𝑡)

    (7) 

        𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )  sign[sin( 𝜋𝜋𝜋𝜋    𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷)]  (8) 
 

TDMTOC는 시간에 따라 겹치지 않는 두 신호 요소   ( )    ( )와   ( )    ( )을 Eq. 
(1)과 같이 단순히 더하여 TDM과 같이 시간에 따라 신호 요소가 교차하는 다중 신호 
 ( )를 생성한다. TDMTOC의 신호 요소들은 Eqs. (2, 3)과 같이 개별 항법 데이터   ( )  
  ( )와 PRN 코드   ( )    ( ), 그리고 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( ), 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )의 곱으로 
생성된다.      는 두 신호의 PRN 코드의 길이이다.    𝑘𝑘  Eq. (4),    𝑙𝑙  Eq. (5)는 각각 
  ( )와   ( )에 대한 PRN 코드의 𝑘𝑘 𝑙𝑙번째 칩이다. Π( )는 단위 시간 폭을 가지는 구형 
함수이다. 우리는 Eqs. (4, 5)의 표현을 단순화 하기위해   ( )와   ( )의   를 동일하게 
표현했지만,   ( )와   ( )는 서로 독립적으로 선정될 수 있다. 항법 데이터   ( )와   ( )는 
  보다 훨씬 긴 시간 동안 일정한 -1또는 1을 유지하며 본 논문에서는 항법 데이터의 비트 
구간 내 신호만을 고려하기 때문에   ( )    ( )를 1로 놓고 단순화한다. TDMTOC 
부반송파는 Eqs. (6, 7)과 같이 2개의 BOC 부반송파의 덧뺄셈으로 생성된다. 

𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( ) 와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 주파수     

  𝑐𝑐
 를 가지는 BOC 부반송파이며, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷에 따라 사인 

위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  또는 코사인 위상 (𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   
 )  BOC 부반송파로 나뉜다. 본 

논문에서는TDMTOC의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )를 GNSS에서 주로 사용되는 사인 위상으로 

한정한다 (즉, 𝜃𝜃𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷   )  Eqs. (6, 7)로부터 생성되는 TDMTOC 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )는 1, -1, 0의 신호 레벨을 가지면서, 최종 신호  ( ) Eq. (1)은 2개의 신호 레벨 -
1, 1 만을 가진다. TDMTOC의 이해를 돕기 위해, 우리는 Fig. 1과 같이 두 TDMTOC 기저 신호 
  ( ),   ( )를 생성하고  ( )로 다중화 하는 과정을 보여준다. 

Fig. 1의 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚)( )은 Eqs. (2, 3)과 같이 신호 레벨이 서로 반대인 
𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )를 기반으로 위상이 결정되기 때문에, 그 TDMTOC 신호 요소의 부반송파들의 
1과 -1 레벨 구간이 서로 겹치지 않는다 (두 신호 요소의 타임슬롯 (time slot)에 해당하는 

영역을 서로 다른 색깔로 표시하였다). Fig. 1의 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚)( )와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚2 )
( )는 각각     

  𝑐𝑐
 의 (t)의 덧셈으로 pTDMTOC+(m)(t)을, 뺄셈

으로 pTDMTOC-(m) (t) TDMTOC 부반송파를 생성한다. 그리고, Ca(t), 
Cb(t) PRN 코드를 각 TDMTOC 부반송파와 곱한 뒤에 최종적으

로 더하여 TDMTOC 기반의 다중화 신호를 생성한다.

Fig. 2는 3Tc 동안 생성되는 TDMTOC+(2,1), TDMTOC-(2,1), 

그리고 두 신호 요소가 다중화 된 파형의 예시를 보여준다. 

Ca(t),Cb(t)의 칩 레이트는 Tc=2f0이며 Figs. 2a,c의 파형은 pBOC(2)(t) 
과 pBOC(1)(t)를 기반으로 생성되는 TDMTOC 부반송파 pTDMTOC+(2) (t)
와 pTDMTOC-(2)(t)이다. Fig. 2b는 sa(t)와 Ca(t), Fig. 2d은 sb(t)와 Cb(t)
에 대한 파형이다. Figs. 2a,c에서 확인할 수 있듯이, 두 부반송

파의 1과 -1의 심볼 구간은 시간적으로 서로 겹치지 않기 때문에 

Figs. 2b,d에서도 sa(t)와 sb(t)는 겹치지 않는다. 또한, sa(t)와 sb(t)는 

BOC(1,1)에서 

주파수를 가지는 BOC 부반송파를 가리킨다. TDMTOC는 Eqs. (6, 7)과 같이 진폭이 반감된 
두 BOC 부반송파 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚)( ) 와 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚2 )

( )의 덧셈으로 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐵𝐵𝐵𝐵+(𝑚𝑚)( )을, 뺄셈으로 

𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐵𝐵𝐵𝐵−(𝑚𝑚)( )  TDMTOC 부반송파를 생성한다. 그리고,   ( )    ( )  PRN 코드를 각 
TDMTOC 부반송파와 곱한 뒤에 최종적으로 더하여 TDMTOC기반의 다중화 신호를 
생성한다. 

Fig. 2는     동안 생성되는        (   ),        (   ), 그리고 두 신호 요소가 
다중화 된 파형의 예시를 보여준다.   ( )   ( )의 칩 레이트는       이며 Figs. 2a,c 

행의 파형은 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵( )과 𝑝𝑝𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵( )를 기반으로 생성되는 TDMTOC 부반송파 𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐵𝐵𝐵𝐵+( )( )와 
𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐵𝐵𝐵𝐵−( )( )이다. Fig. 2b는   ( )와   ( ), Fig. 2d은   ( )와   ( )에 대한 파형이다. Figs. 
2a,c에서 확인할 수 있듯이, 두 부반송파의 1과 -1의 심볼 구간은 시간적으로 서로 겹치지 
않기 때문에 Figs. 2b,d에서도   ( )와   ( )는 겹치지 않는다. 또한,   ( )와    ( )는 

BOC(1,1)에서  𝑐𝑐  구간동안 신호 레벨이 0이기 때문에, TDMTOC의 자기 상관관계가 

TDMTOC와 BOC와의 교차 상관관계와 같다. 이러한 특성으로, TDMTOC를 위한 새로운 
수신기를 설계할 필요없이 기존의 BOC 수신기의 신호 획득 알고리즘을 사용하여 
TDMTOC 신호를 온전히 추적할 수 있다. Fig. 2e는 Figs. 2b,c의   ( )와   ( )를 더한  ( )를 
보여준다.  ( )는 3개의 신호 레벨이 아닌 일반적인 2개의 신호 레벨을 가지는 이진 신호로 
생성된다. 
변조 기법의 출력에 대한 일반화를 위해, 우리는    내에서 각 PRN 코드 

  ( )   ( )의 신호 레벨에 따라 생성되는  ( )의 파형을 Table 1과 같이 표현했다. 
  내에서   ( )   ( )는 총 4가지 경우의 값들을 (i.e., {1,1}, {1,-1}, {-1,1}, {-1,-1}) 가지기 
때문에,  ( )도 마찬가지로 4가지의 파형을 가진다. 두 의사 난수 코드의 칩 레벨이 같은 
경우,  ( )는 BOC(1,1) 신호와 같으며 다를 경우 BOC(2,1) 신호와 같다. 
 
3. 성능 평가 
 

이번 장에서, 우리는 다양한 관점에 대한 성능 평가 시뮬레이션 결과를 바탕으로 
TDMTOC가 기존 GNSS 변조 기법보다 우수함을 입증한다. TDMTOC 변조 기법으로 

생성된        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)는  𝑐𝑐 동안 신호 레벨이 0을 가지기 때문에, 

BOC 및 MBOC (CBOC와 TMBOC)의 부반송파 파형의 차이로 인하여 성능적인 차이가 
있을 것으로 예상된다. 우리는 TDMTOC를 BPSK, BOC, MBOC와 다양한 시뮬레이션을 
통해 성능을 평가한다. 우리는 공정한 성능 비교를 위해             MHz,      
      MHz을 기준으로 TDMTOC는        (   ) ,        (   )로 선정하였고, 
기존에 L1 대역에서 서비스되고 있는 변조 기법들을 BPSK(1), BOC(1,1), BOC(2,1), 
CBOC(2,1,1/11), TMBOC(2,1,4/33) (이하, 비교 변조 기법)로 수정하여 비교 변조 기법으로 
선정하였다. 3.1절과 3.2절에서 우리는 TDMTOC와 비교 변조 기법을 상관특성과 

구간동안 신호 레벨이 0이기 때문에, TDMTOC

의 자기 상관관계가 TDMTOC와 BOC와의 교차 상관관계와 같

다. 이러한 특성으로, TDMTOC를 위한 새로운 수신기를 설계할 

필요없이 기존의 BOC 수신기의 신호 획득 알고리즘을 사용하여 

TDMTOC 신호를 온전히 추적할 수 있다. Fig. 2e는 Figs. 2b,c의 

sa(t)와 sb(t)를 더한 s(t)를 보여준다. s(t)는 3개의 신호 레벨이 아닌 

일반적인 2개의 신호 레벨을 가지는 이진 신호로 생성된다.

변조 기법의 출력에 대한 일반화를 위해, 우리는 Tc 내에서 각 

PRN 코드 Ca(t),Cb(t)의 신호 레벨에 따라 생성되는 s(t)의 파형을 

Table 1과 같이 표현했다. Tc 내에서 Ca(t),Cb(t)는 총 4가지 경우의 

값들을 (i.e., {1,1}, {1,-1}, {-1,1}, {-1,-1}) 가지기 때문에, s(t)도 마찬가

지로 4가지의 파형을 가진다. 두 의사 난수 코드의 칩 레벨이 같

은 경우, s(t)는 BOC(1,1) 신호와 같으며 다를 경우 BOC(2,1) 신호

와 같다.
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TDMTOC+(m,n),TDMTOC-(m,n)는 
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TDMTOC와 BOC와의 교차 상관관계와 같다. 이러한 특성으로, TDMTOC를 위한 새로운 
수신기를 설계할 필요없이 기존의 BOC 수신기의 신호 획득 알고리즘을 사용하여 
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  내에서   ( )   ( )는 총 4가지 경우의 값들을 (i.e., {1,1}, {1,-1}, {-1,1}, {-1,-1}) 가지기 
때문에,  ( )도 마찬가지로 4가지의 파형을 가진다. 두 의사 난수 코드의 칩 레벨이 같은 
경우,  ( )는 BOC(1,1) 신호와 같으며 다를 경우 BOC(2,1) 신호와 같다. 
 
3. 성능 평가 
 

이번 장에서, 우리는 다양한 관점에 대한 성능 평가 시뮬레이션 결과를 바탕으로 
TDMTOC가 기존 GNSS 변조 기법보다 우수함을 입증한다. TDMTOC 변조 기법으로 

생성된        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)는  𝑐𝑐 동안 신호 레벨이 0을 가지기 때문에, 

BOC 및 MBOC (CBOC와 TMBOC)의 부반송파 파형의 차이로 인하여 성능적인 차이가 
있을 것으로 예상된다. 우리는 TDMTOC를 BPSK, BOC, MBOC와 다양한 시뮬레이션을 
통해 성능을 평가한다. 우리는 공정한 성능 비교를 위해             MHz,      
      MHz을 기준으로 TDMTOC는        (   ) ,        (   )로 선정하였고, 
기존에 L1 대역에서 서비스되고 있는 변조 기법들을 BPSK(1), BOC(1,1), BOC(2,1), 
CBOC(2,1,1/11), TMBOC(2,1,4/33) (이하, 비교 변조 기법)로 수정하여 비교 변조 기법으로 
선정하였다. 3.1절과 3.2절에서 우리는 TDMTOC와 비교 변조 기법을 상관특성과 

동안 신호 레벨이 0을 

가지기 때문에, BOC 및 MBOC (CBOC와 TMBOC)의 부반송

파 파형의 차이로 인하여 성능적인 차이가 있을 것으로 예상된

다. 우리는 TDMTOC를 BPSK, BOC, MBOC와 다양한 시뮬레

이션을 통해 성능을 평가한다. 우리는 공정한 성능 비교를 위

해 fsc=2×1.023 MHz, fc=1×1.023 MHz을 기준으로 TDMTOC는 

TDMTOC+(2,1), TDMTOC-(2,1)로 선정하였고, 기존에 L1 대역에

서 서비스되고 있는 변조 기법들을 BPSK(1), BOC(1,1), BOC(2,1), 

CBOC(2,1,1/11), TMBOC(2,1,4/33) (이하, 비교 변조 기법)로 수정

하여 비교 변조 기법으로 선정하였다. 3.1절과 3.2절에서 우리는 

TDMTOC와 비교 변조 기법을 상관특성과 스펙트럼 특성에 대

해 비교한다. 3.3절에서는 변조 기법들의 PSD를 기반으로 시스

템간 Spectral Separation Coefficient (SSC)를 계산하여 시스템

간 간섭 영향을 비교한다. 3.4절에서는 Gabor Bandwidth을 분석

하여 거리 측정 정확도를 비교한다. 3.5절에서는 Additive White 

Gaussian Noise (AWGN) 채널에서 코드 추적 (code tracking) 에

러의 분산을 분석한다. 마지막으로 3.6절에서는 다중경로 에러 

포락선 (Multipath Error Envelope)을 분석한다.

Fig. 1. TDMTOC modulation structure.

Fig. 2. Example of baseband waveforms during 3Tc with Da (t) and Db (t) = 1.
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3.1 상관 특성

TDMTOC의 상관 특성을 분석하기 위해, 우리는 Eq. (2)의 

TDMTOC+(m,n) 신호의 Auto-correlation (ACF) 출력 RTDMTOC+
 

(m,n) (τ)를 Eq. (9)와 같이 정의한다.
 

스펙트럼 특성에 대해 비교한다. 3.3절에서는 변조 기법들의 PSD를 기반으로 시스템간 
Spectral Separation Coefficient (SSC)를 계산하여 시스템간 간섭 영향을 비교한다. 
3.4절에서는 Gabor Bandwidth을 분석하여 거리 측정 정확도를 비교한다. 3.5절에서는 
Additive White Gaussian Noise (AWGN) 채널에서 코드 추적 (code tracking) 에러의 분산을 
분석한다. 마지막으로 3.6절에서는 다중경로 에러 포락선 (Multipath Error Envelope)을 
분석한다. 
 
3.1 상관 특성 

 
TDMTOC의 상관 특성을 분석하기 위해, 우리는 Eq. (2)의        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)신호의 

Auto-correlation (ACF) 출력   𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷 (𝑚𝑚 𝑛𝑛)( )를 Eq. (9)와 같이 정의한다. 
 
   𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚 𝑛𝑛)( )  𝐸𝐸[  ( )  

∗(   )] 

 𝐸𝐸 * ∑   (  𝑗𝑗  )𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷 (𝑚𝑚)(  𝑗𝑗  )
∞

𝑗𝑗=−∞
 

 ∑   
∗(    𝑢𝑢  )𝑝𝑝 𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷 (𝑚𝑚)

∗ (    𝑢𝑢  )
∞

𝑢𝑢=−∞
+  

 
 
 
 
 

(9) 

 
Eq. (9)는   ( )에 대한 ACF 표현이며,   ( )도 동일하게 표현되기 때문에 생략한다. 
  ( )는 Eq. (6)과 같이 BOC(𝑚𝑚 𝑛𝑛)와 BOC(𝑚𝑚  𝑛𝑛)의 덧뺄셈으로 생성된 신호이기 때문에, 

우리는 Eq. (9)의   𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚 𝑛𝑛)( ) 을 Eq. (10)과 같이 간단하게 표현할 수 있다. 
 

   𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚 𝑛𝑛)( )   𝐵𝐵𝐵 (𝑚𝑚 𝑛𝑛)( )   𝐵𝐵𝐵 (𝑚𝑚  𝑛𝑛)( )   
(𝐵𝐵𝐵 (𝑚𝑚 𝑛𝑛) 𝐵𝐵𝐵 (𝑚𝑚  𝑛𝑛))
′ ( )  (10) 

 
여기서     (   )( )과     ( 

2   )( )는 BOC(𝑚𝑚 𝑛𝑛 ), BOC(𝑚𝑚
 ,n)의 자기상관함수 출력이고, 

 
(𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚 𝑛𝑛) 𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚

2  𝑛𝑛))
 는 동일한 의사 난수 코드를 가지는 BOC( 𝑚𝑚 𝑛𝑛 )와 BOC( 𝑚𝑚

  𝑛𝑛 )의 

교차상관함수 출력이다.        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)의 자기상관함수   𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚 𝑛𝑛)( )는 Eq. (10)의 
교차상관함수 출력  

(𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚 𝑛𝑛) 𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚
2  𝑛𝑛))

 ( )의 부호만 반대이다. 

Fig. 3은        (   )     𝐵  (   )와  비교 변조 기법의 ACF를 보여준다. 
일반적으로 거리 측정 정확도가 높고 다중 경로에 강건한 변조 기법은 ACF 출력의 주엽 
(main lobe)이 첨예하고 주변 피크의 크기가 작아야 한다 (Parkinson et al. 1996). Fig. 3에서 
확인할 수 있듯이, BPSK(1)는 비교하는 변조 기법 중 ACF 출력의 주엽이 가장 두껍고, 
BOC(2,1)에 대한 ACF 출력의 주엽이 가장 첨예하다. BOC(1,1)와 BOC(2,1)는 BOC 

 

(9)

Eq. (9)는 sa(t)에 대한 ACF 표현이며, sb(t)도 동일하게 표현되기 때
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Fig. 3은 TDMTOC+(2,1),TDMTOC-(2,1)와 비교 변조 기법의 

ACF를 보여준다. 일반적으로 거리 측정 정확도가 높고 다중 경

로에 강건한 변조 기법은 ACF 출력의 주엽 (main lobe)이 첨예

하고 주변 피크의 크기가 작아야 한다 (Parkinson et al. 1996). 

Fig. 3에서 확인할 수 있듯이, BPSK(1)는 비교하는 변조 기법 중 

ACF 출력의 주엽이 가장 두껍고, BOC(2,1)에 대한 ACF 출력

의 주엽이 가장 첨예하다. BOC(1,1)와 BOC(2,1)는 BOC 부반송

파의 영향으로, 그 변조 기법들의 ACF 출력은 BPSK(1)과 비교

하여 주엽이 첨예해지고 주변 피크가 있다. 또한, BOC 부반송

파 주파수가 증가할수록 ACF 출력의 주엽은 더 좁아지고 주변 

피크의 개수가 증가하는 것을 확인할 수 있다. CBOC(2,1,1/11), 

TMBOC(2,1,4/33)는 신호 자체적으로 BOC(1,1)가 BOC(2,1)보다 

크게 편중되어 있어 Fig. 3의 ACF 출력은 BOC(1,1)와 유사하다. 

그런데, 그 변조 기법들은 BOC(2,1)의 영향으로 BOC(1,1)보다 주

엽이 약간 더 좁고 주변 피크의 진폭도 약간 더 작다. TDMTOC

는 Table 1에서 보여준 것과 같이 

부반송파의 영향으로, 그 변조 기법들의 ACF 출력은 BPSK(1)과 비교하여 주엽이 
첨예해지고 주변 피크가 있다. 또한, BOC 부반송파 주파수가 증가할수록 ACF 출력의 
주엽은 더 좁아지고 주변 피크의 개수가 증가하는 것을 확인할 수 있다. CBOC(2,1,1/11), 
TMBOC(2,1,4/33)는 신호 자체적으로 BOC(1,1)가 BOC(2,1)보다 크게 편중되어 있어 Fig. 
3의 ACF 출력은 BOC(1,1)와 유사하다. 그런데, 그 변조 기법들은 BOC(2,1)의 영향으로 
BOC(1,1)보다 주엽이 약간 더 좁고 주변 피크의 진폭도 약간 더 작다. TDMTOC는 Table 

1에서 보여준 것과 같이  𝑐𝑐  동안 신호 레벨이 0을 가지기 때문에, ACF 출력의 주엽 크기는 

비교 변조 기법과 비교하여 절반이다.        (   )는 BOC(1,1)와 비교하여 더 좁은 
주엽을 가지면서 주변 피크가 주엽으로부터 0.25    만큼 더 떨어져서 피크에 대한 
모호성이 더 낮다.        (   )는         구간에서 BOC(1,1)와 매우 유사한 ACF 
출력 형태를 가지지만 BOC(1,1)보다 주변 피크의 위치가 0.25    만큼 더 가깝고, 
BOC(2,1)와 비교하여 주변 피크의 개수가 더 적고 메인 피크 대비 주변 피크의 레벨이 더 
낮다. 따라서,        (   )와        (   )는 비교 변조 기법들 중 상관 특성이 
가장 우수하다. 특히,        (   )가        (   )보다 주엽의 모호성이 작기 
때문에 상관 특성이 더 좋다. 
 
3.2 스펙트럼 특성 
 

이번 절에서는        (   )         (   )와  비교 변조 기법들을 주파수 
도메인에서 스펙트럼 특성을 비교한다. 스펙트럼 특성은 신호의 간섭 영향에 직접적으로 
연관된다 (Peterson et al. 1995). 신호의 스펙트럼이 넓으면 간섭을 미치는 대역이 넓고 
스펙트럼의 크기가 크면 간섭의 영향도 크다. 우리는 스펙트럼을 분석하기 위해, 신호의 
PSD를 계산한다. Wiener-Khinchin 이론 (Wiener 1930)에 따라 PSD는 ACF 출력의 푸리에 
변환이며, 일반적인 BOC(m,n)의 PSD  𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚 𝑛𝑛)( )은 Eq. (11)과 같이 정의된다. 
 
  𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚 𝑛𝑛)( )  ℱ{ 𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚 𝑛𝑛)( )} 

                                      *
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(11) 

 
TDMTOC 신호는 두 BOC의 덧뺄셈으로 생성되는 신호이기 때문에, 두 개의 BOC 

스펙트럼이 결합된 형태를 가진다. 따라서, TDMTOC는 Composite Coded Symbols (Yao & 
Lu 2021) 중 특수한 경우에 대한 신호이기 때문에, PSD는 Eqs. (12, 13)과 같이 정의될 수 
있다. 
 

  𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐵𝐵𝐵𝐵  (𝑚𝑚 𝑛𝑛)( )  
( 𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚  𝑛𝑛)

( )   𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚 𝑛𝑛)( ))

    (𝑚𝑚  𝑚𝑚 𝑛𝑛)
( )  

 
 

(12) 

 동안 신호 레벨이 0을 가지기 

때문에, ACF 출력의 주엽 크기는 비교 변조 기법과 비교하여 절

반이다. TDMTOC+(2,1)는 BOC(1,1)와 비교하여 더 좁은 주엽을 

가지면서 주변 피크가 주엽으로부터 0.25Tc 만큼 더 떨어져서 피

크에 대한 모호성이 더 낮다. TDMTOC-(2,1)는 ± 0.5Tc 구간에서 

BOC(1,1)와 매우 유사한 ACF 출력 형태를 가지지만 BOC(1,1)보

다 주변 피크의 위치가 0.25Tc 만큼 더 가깝고, BOC(2,1)와 비교하

Table 1. Possible baseband waveforms of TDMTOC+(2,1)  and TDMTOC-(2,1) during Tc .

Fig. 3. Normalized ACF outputs for TDMTOC+(2,1),TDMTOC-(2,1) and all compared modulations. 
(b) Zoom of ACF outputs(a) ACF outputs

스펙트럼 특성에 대해 비교한다. 3.3절에서는 변조 기법들의 PSD를 기반으로 시스템간 
Spectral Separation Coefficient (SSC)를 계산하여 시스템간 간섭 영향을 비교한다. 
3.4절에서는 Gabor Bandwidth을 분석하여 거리 측정 정확도를 비교한다. 3.5절에서는 
Additive White Gaussian Noise (AWGN) 채널에서 코드 추적 (code tracking) 에러의 분산을 
분석한다. 마지막으로 3.6절에서는 다중경로 에러 포락선 (Multipath Error Envelope)을 
분석한다. 
 
3.1 상관 특성 

 
TDMTOC의 상관 특성을 분석하기 위해, 우리는 Eq. (2)의        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)신호의 

Auto-correlation (ACF) 출력   𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷 (𝑚𝑚 𝑛𝑛)( )를 Eq. (9)와 같이 정의한다. 
 
   𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚 𝑛𝑛)( )  𝐸𝐸[  ( )  

∗(   )] 
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∞
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∗ (    𝑢𝑢  )
∞

𝑢𝑢=−∞
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Eq. (9)는   ( )에 대한 ACF 표현이며,   ( )도 동일하게 표현되기 때문에 생략한다. 
  ( )는 Eq. (6)과 같이 BOC(𝑚𝑚 𝑛𝑛)와 BOC(𝑚𝑚  𝑛𝑛)의 덧뺄셈으로 생성된 신호이기 때문에, 

우리는 Eq. (9)의   𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚 𝑛𝑛)( ) 을 Eq. (10)과 같이 간단하게 표현할 수 있다. 
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여기서     (   )( )과     ( 

2   )( )는 BOC(𝑚𝑚 𝑛𝑛 ), BOC(𝑚𝑚
 ,n)의 자기상관함수 출력이고, 

 
(𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚 𝑛𝑛) 𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑚𝑚

2  𝑛𝑛))
 는 동일한 의사 난수 코드를 가지는 BOC( 𝑚𝑚 𝑛𝑛 )와 BOC( 𝑚𝑚

  𝑛𝑛 )의 

교차상관함수 출력이다.        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)의 자기상관함수   𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷−(𝑚𝑚 𝑛𝑛)( )는 Eq. (10)의 
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 ( )의 부호만 반대이다. 

Fig. 3은        (   )     𝐵  (   )와  비교 변조 기법의 ACF를 보여준다. 
일반적으로 거리 측정 정확도가 높고 다중 경로에 강건한 변조 기법은 ACF 출력의 주엽 
(main lobe)이 첨예하고 주변 피크의 크기가 작아야 한다 (Parkinson et al. 1996). Fig. 3에서 
확인할 수 있듯이, BPSK(1)는 비교하는 변조 기법 중 ACF 출력의 주엽이 가장 두껍고, 
BOC(2,1)에 대한 ACF 출력의 주엽이 가장 첨예하다. BOC(1,1)와 BOC(2,1)는 BOC 

스펙트럼 특성에 대해 비교한다. 3.3절에서는 변조 기법들의 PSD를 기반으로 시스템간 
Spectral Separation Coefficient (SSC)를 계산하여 시스템간 간섭 영향을 비교한다. 
3.4절에서는 Gabor Bandwidth을 분석하여 거리 측정 정확도를 비교한다. 3.5절에서는 
Additive White Gaussian Noise (AWGN) 채널에서 코드 추적 (code tracking) 에러의 분산을 
분석한다. 마지막으로 3.6절에서는 다중경로 에러 포락선 (Multipath Error Envelope)을 
분석한다. 
 
3.1 상관 특성 

 
TDMTOC의 상관 특성을 분석하기 위해, 우리는 Eq. (2)의        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)신호의 
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Eq. (9)는   ( )에 대한 ACF 표현이며,   ( )도 동일하게 표현되기 때문에 생략한다. 
  ( )는 Eq. (6)과 같이 BOC(𝑚𝑚 𝑛𝑛)와 BOC(𝑚𝑚  𝑛𝑛)의 덧뺄셈으로 생성된 신호이기 때문에, 

우리는 Eq. (9)의   𝐷𝐷𝐷𝐷 𝐷𝐷𝐷𝐷+(𝑚𝑚 𝑛𝑛)( ) 을 Eq. (10)과 같이 간단하게 표현할 수 있다. 
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여기서     (   )( )과     ( 

2   )( )는 BOC(𝑚𝑚 𝑛𝑛 ), BOC(𝑚𝑚
 ,n)의 자기상관함수 출력이고, 
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2  𝑛𝑛))
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2  𝑛𝑛))

 ( )의 부호만 반대이다. 

Fig. 3은        (   )     𝐵  (   )와  비교 변조 기법의 ACF를 보여준다. 
일반적으로 거리 측정 정확도가 높고 다중 경로에 강건한 변조 기법은 ACF 출력의 주엽 
(main lobe)이 첨예하고 주변 피크의 크기가 작아야 한다 (Parkinson et al. 1996). Fig. 3에서 
확인할 수 있듯이, BPSK(1)는 비교하는 변조 기법 중 ACF 출력의 주엽이 가장 두껍고, 
BOC(2,1)에 대한 ACF 출력의 주엽이 가장 첨예하다. BOC(1,1)와 BOC(2,1)는 BOC 
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여 주변 피크의 개수가 더 적고 메인 피크 대비 주변 피크의 레벨

이 더 낮다. 따라서, TDMTOC+(2,1)와 TDMTOC-(2,1)는 비교 변

조 기법들 중 상관 특성이 가장 우수하다. 특히, TDMTOC+(2,1)

가 TDMTOC-(2,1)보다 주엽의 모호성이 작기 때문에 상관 특성

이 더 좋다.

3.2 스펙트럼 특성

이번 절에서는 TDMTOC+(2,1), TDMTOC-(2,1)와 비교 변조 

기법들을 주파수 도메인에서 스펙트럼 특성을 비교한다. 스펙트

럼 특성은 신호의 간섭 영향에 직접적으로 연관된다 (Peterson et 

al. 1995). 신호의 스펙트럼이 넓으면 간섭을 미치는 대역이 넓고 

스펙트럼의 크기가 크면 간섭의 영향도 크다. 우리는 스펙트럼을 

분석하기 위해, 신호의 PSD를 계산한다. Wiener-Khinchin 이론 

(Wiener 1930)에 따라 PSD는 ACF 출력의 푸리에 변환이며, 일반

적인 BOC(m,n)의 PSD GBOC(m,n)(f)은 Eq. (11)과 같이 정의된다.

 

부반송파의 영향으로, 그 변조 기법들의 ACF 출력은 BPSK(1)과 비교하여 주엽이 
첨예해지고 주변 피크가 있다. 또한, BOC 부반송파 주파수가 증가할수록 ACF 출력의 
주엽은 더 좁아지고 주변 피크의 개수가 증가하는 것을 확인할 수 있다. CBOC(2,1,1/11), 
TMBOC(2,1,4/33)는 신호 자체적으로 BOC(1,1)가 BOC(2,1)보다 크게 편중되어 있어 Fig. 
3의 ACF 출력은 BOC(1,1)와 유사하다. 그런데, 그 변조 기법들은 BOC(2,1)의 영향으로 
BOC(1,1)보다 주엽이 약간 더 좁고 주변 피크의 진폭도 약간 더 작다. TDMTOC는 Table 

1에서 보여준 것과 같이  𝑐𝑐  동안 신호 레벨이 0을 가지기 때문에, ACF 출력의 주엽 크기는 

비교 변조 기법과 비교하여 절반이다.        (   )는 BOC(1,1)와 비교하여 더 좁은 
주엽을 가지면서 주변 피크가 주엽으로부터 0.25    만큼 더 떨어져서 피크에 대한 
모호성이 더 낮다.        (   )는         구간에서 BOC(1,1)와 매우 유사한 ACF 
출력 형태를 가지지만 BOC(1,1)보다 주변 피크의 위치가 0.25    만큼 더 가깝고, 
BOC(2,1)와 비교하여 주변 피크의 개수가 더 적고 메인 피크 대비 주변 피크의 레벨이 더 
낮다. 따라서,        (   )와        (   )는 비교 변조 기법들 중 상관 특성이 
가장 우수하다. 특히,        (   )가        (   )보다 주엽의 모호성이 작기 
때문에 상관 특성이 더 좋다. 
 
3.2 스펙트럼 특성 
 

이번 절에서는        (   )         (   )와  비교 변조 기법들을 주파수 
도메인에서 스펙트럼 특성을 비교한다. 스펙트럼 특성은 신호의 간섭 영향에 직접적으로 
연관된다 (Peterson et al. 1995). 신호의 스펙트럼이 넓으면 간섭을 미치는 대역이 넓고 
스펙트럼의 크기가 크면 간섭의 영향도 크다. 우리는 스펙트럼을 분석하기 위해, 신호의 
PSD를 계산한다. Wiener-Khinchin 이론 (Wiener 1930)에 따라 PSD는 ACF 출력의 푸리에 
변환이며, 일반적인 BOC(m,n)의 PSD  𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚 𝑛𝑛)( )은 Eq. (11)과 같이 정의된다. 
 
  𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚 𝑛𝑛)( )  ℱ{ 𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵𝐵(𝑚𝑚 𝑛𝑛)( )} 

                                      *
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(11) 

 
TDMTOC 신호는 두 BOC의 덧뺄셈으로 생성되는 신호이기 때문에, 두 개의 BOC 
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𝑆𝑆𝐵𝐵𝐷𝐷𝐶𝐶(𝑚𝑚 𝑛𝑛)( )는 BOC(m,n) 신호  𝐵𝐵𝐷𝐷𝐶𝐶(𝑚𝑚 𝑛𝑛)( )의 푸리에 변환이다. Fig. 4는        (   ), 
       (   )와 비교 변조 기법들에 대한 PSD 포락선들을 보여준다. 이전에 언급한 
것과 같이, BOC(1,1), BOC(2,1)의 스펙트럼은 부반송파의 주파수에 따라 BPSK(1) 
스펙트럼의 나뉘어진 형태를 가지고, BPSK(1)의 PSD 최대값보다 약 -3 dB 작다. 
CBOC(2,1,1/11), TMBOC(2,1,4/33)는 이전 절에서 설명했듯이, BOC(1,1)가 다수 편중되어 
있어 BOC(1,1)의 스펙트럼과 유사하며 BOC(2,1)의 영향으로 약간 더 퍼져 있는 형태를 
가진다. 여기서        (   )        (   ) 는 BOC(1,1)와 BOC(2,1)이 합성된 
스펙트럼을 가지며, 주엽의 PSD는 BOC(1,1)와 BOC(2,1) 보다 약 -3 dB 더 작다. TDMTOC 
신호는 비교 변조 기법과 비교하여 넓은 대역을 차지하여 간섭을 미치는 대역이 넓지만, 
PSD가 작아 시스템간 간섭이 상대적으로 적을 것으로 예상된다. 
       (   ) ,         (   )는 Eqs. (12, 13)의 교차 스펙트럼   (𝑚𝑚2  𝑚𝑚)( )에 따라 

PSD의 형태가 달라진다. Fig. 4에서 확인할 수 있듯이,        (   )와        
(   )의 PSD 포락선은 대역폭이      내에서는 서로 유사한 경향을 보이지만 그 외의 
영역에서는         (   )의 PSD가 현저히 낮다. 이러한 점으로 보아,        
(   )는        (   )와 비교하여 유사한 PSD 주엽과 훨씬 낮은 부엽 (side lobe)을 
가지기 때문에, 시스템간 간섭이 약간 더 적을 것으로 예상된다. 다음 절에서는 신호의 
PSD를 기반으로 시스템간 간섭 영향을 수치적으로 비교한다. 
 
3.3 시스템간 간섭 
 
우리는        (   ) ,        (   )를 비교 변조 기법들과 시스템간 간섭 

영향에 대해 비교한다. 시스템간 간섭 영향을 수치적으로 비교하기 위해서 우리는 신호 간 
스펙트럼 중첩을 나타내는 SSC를 계산한다 (Flissi et al. 2013). 
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신호는 비교 변조 기법과 비교하여 넓은 대역을 차지하여 간섭을 미치는 대역이 넓지만, 
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       (   ) ,         (   )는 Eqs. (12, 13)의 교차 스펙트럼   (𝑚𝑚2  𝑚𝑚)( )에 따라 
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(   )는        (   )와 비교하여 유사한 PSD 주엽과 훨씬 낮은 부엽 (side lobe)을 
가지기 때문에, 시스템간 간섭이 약간 더 적을 것으로 예상된다. 다음 절에서는 신호의 
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(15)로 계산되는 SSC는 클수록 시스템간 간섭이 더 강하다는 것

을 의미한다.

Table 2는 TDMTOC+(2,1)와 TDMTOC-(2,1), 비교 변조 기

법들의 SSC를 계산한 결과이다. Fig. 4의 다양한 변조기법들의 

PSD 포락선들 중 BPSK(1)는 주엽이 하나로 집중되어 있고 기

저 대역에 자리하고 있기 때문에, BPSK(1)가 가장 높은 SSC를 

보이고 시스템간 간섭이 가장 강하다. BOC(2,1)는 ±2×f0 주변에 

PSD의 주엽이 집중적으로 자리하고 있어 다른 변조기법과 스

펙트럼이 겹치는 영역이 가장 적기 때문에 SSC가 가장 낮게 나

타난다. BOC(1,1), CBOC(2,1,1/11), TMBOC(2,1,4/33)는 서로 유

사한 스펙트럼을 가지기 때문에 Table 2의 SSC도 서로 비슷하

Fig. 4. PSD for TDMTOC+(2,1),TDMTOC-(2,1) and all compared 
modulations.
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𝑆𝑆𝐵𝐵𝐷𝐷𝐶𝐶(𝑚𝑚 𝑛𝑛)( )는 BOC(m,n) 신호  𝐵𝐵𝐷𝐷𝐶𝐶(𝑚𝑚 𝑛𝑛)( )의 푸리에 변환이다. Fig. 4는        (   ), 
       (   )와 비교 변조 기법들에 대한 PSD 포락선들을 보여준다. 이전에 언급한 
것과 같이, BOC(1,1), BOC(2,1)의 스펙트럼은 부반송파의 주파수에 따라 BPSK(1) 
스펙트럼의 나뉘어진 형태를 가지고, BPSK(1)의 PSD 최대값보다 약 -3 dB 작다. 
CBOC(2,1,1/11), TMBOC(2,1,4/33)는 이전 절에서 설명했듯이, BOC(1,1)가 다수 편중되어 
있어 BOC(1,1)의 스펙트럼과 유사하며 BOC(2,1)의 영향으로 약간 더 퍼져 있는 형태를 
가진다. 여기서        (   )        (   ) 는 BOC(1,1)와 BOC(2,1)이 합성된 
스펙트럼을 가지며, 주엽의 PSD는 BOC(1,1)와 BOC(2,1) 보다 약 -3 dB 더 작다. TDMTOC 
신호는 비교 변조 기법과 비교하여 넓은 대역을 차지하여 간섭을 미치는 대역이 넓지만, 
PSD가 작아 시스템간 간섭이 상대적으로 적을 것으로 예상된다. 
       (   ) ,         (   )는 Eqs. (12, 13)의 교차 스펙트럼   (𝑚𝑚2  𝑚𝑚)( )에 따라 

PSD의 형태가 달라진다. Fig. 4에서 확인할 수 있듯이,        (   )와        
(   )의 PSD 포락선은 대역폭이      내에서는 서로 유사한 경향을 보이지만 그 외의 
영역에서는         (   )의 PSD가 현저히 낮다. 이러한 점으로 보아,        
(   )는        (   )와 비교하여 유사한 PSD 주엽과 훨씬 낮은 부엽 (side lobe)을 
가지기 때문에, 시스템간 간섭이 약간 더 적을 것으로 예상된다. 다음 절에서는 신호의 
PSD를 기반으로 시스템간 간섭 영향을 수치적으로 비교한다. 
 
3.3 시스템간 간섭 
 
우리는        (   ) ,        (   )를 비교 변조 기법들과 시스템간 간섭 

영향에 대해 비교한다. 시스템간 간섭 영향을 수치적으로 비교하기 위해서 우리는 신호 간 
스펙트럼 중첩을 나타내는 SSC를 계산한다 (Flissi et al. 2013). 
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다. TDMTOC+(2,1)와 TDMTOC-(2,1)는 BOC(1,1)과 BOC(2,1)이 

같은 비율로 합성된 스펙트럼이기 때문에 비교 변조 기법들 중 

BOC(2,1) 다음으로 간섭이 가장 낮다. TDMTOC의 SSC는 기존 

GNSS 변조 기법보다 더 낮기 때문에, 현재 서비스 중인 GNSS 대

역에 진입하더라도 기존 신호에 대한 간섭이 작다.

3.4 거리 측정 정확도

이번 절에서는 3.2절의 PSD를 기반으로 거리 측정 정확도를 

계산하여 TDMTOC+(m,n),TDMTOC-(m,n)과 비교 변조 기법들

을 비교한다. GNSS 수신기의 측위 정확도는 (수신기 외부의 요

인을 고려할 때) 채널 잡음 N0와 신호의 PSD로 비교할 수 있다 

(Parkinson et al. 1996). 지연 추정 에러의 분산 

 
여기서,  𝑖𝑖( )는 해당 신호의 PSD,  𝑑𝑑( )는 상대 신호의 PSD이며, SS  Eq. (15)는 해당 
신호와 상대 신호간 SSC를 나타낸다.  Eq. (15)로 계산되는 SSC는 클수록 시스템간 간섭이 
더 강하다는 것을 의미한다. 

Table 2는        (   )와        (   ), 비교 변조 기법들의 SSC를 계산한 
결과이다. Fig. 4의 다양한 변조기법들의 PSD 포락선들 중 BPSK(1)는 주엽이 하나로 
집중되어 있고 기저 대역에 자리하고 있기 때문에, BPSK(1)가 가장 높은 SSC를 보이고 
시스템간 간섭이 가장 강하다. BOC(2,1)는 ±2×    주변에 PSD의 주엽이 집중적으로 
자리하고 있어 다른 변조기법과 스펙트럼이 겹치는 영역이 가장 적기 때문에 SSC가 가장 
낮게 나타난다. BOC(1,1), CBOC(2,1,1/11), TMBOC(2,1,4/33)는 서로 유사한 스펙트럼을 
가지기 때문에 Table 2의 SSC도 서로 비슷하다.        (   )와         (   )는 
BOC(1,1)과 BOC(2,1)이 같은 비율로 합성된 스펙트럼이기 때문에 비교 변조 기법들 중 
BOC(2,1) 다음으로 간섭이 가장 낮다. TDMTOC의 SSC는 기존 GNSS 변조 기법보다 더 
낮기 때문에, 현재 서비스 중인 GNSS 대역에 진입하더라도 기존 신호에 대한 간섭이 작다. 
 
3.4 거리 측정 정확도 

 
이번 절에서는 3.2절의 PSD를 기반으로 거리 측정 정확도를 계산하여        

(𝑚𝑚 𝑛𝑛)        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)과 비교 변조 기법들을 비교한다. GNSS 수신기의 측위 정확도는 
(수신기 외부의 요인을 고려할 때) 채널 잡음   와 신호의 PSD로 비교할 수 있다 

(Parkinson et al. 1996). 지연 추정 에러의 분산    ( ̂ )를 양측파대 PSD 𝑁𝑁 
 를 갖는 

AWGN에서 대역폭과 시간   동안 수집한 신호  ( )로 나타내면, Eq. (16)과 같다 
(Parkinson et al. 1996, Kay 1998). 
 

    ( ̂ ) ≥   

 ∫ (𝑑𝑑 ( )
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  (16) 

 
여기서   는 -204 dBW/Hz이다. 한편, 지연 추정 에러의 크라메르-라오 하한 (Cramer-Rao 
Lower Bound)은 
 

    ( ̂ )  𝑁𝑁 
 𝐸𝐸 𝐹𝐹2̅̅̅̅ , (17) 

 
과 같이 정의된다 (Nunes et al. 2019). 이때, 𝐸𝐸 는 신호  ( )의 에너지이며, Kay (1998)와 
Parkinson et al. (1996)로부터 신호의 제곱 평균 대역폭 (mean square bandwidth, MSB)   ̅̅̅̅은 
Eq. (18)과 같이 정의된다. 
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정도에 따라 측위 성능이 결정되므로, Nunes et al. (2019)에 따라 MSB를  ̃ ( )과 함께 
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Fig. 5는 Eq. (19)의   (𝜋)를 비교 변조 기법 및        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)의 

PSD로 대입한 결과로, 단측파 대역폭 (One-sided bandwidth) 𝐵𝐵𝐵𝑜𝑜에 따른 Garbor bandwidth 

GB =
√𝐹𝐹2̅̅̅̅
   를 나타낸다. 

Fig. 5는 단측파 대역폭 𝐵𝐵𝐵 이 증가할수록 GB가 증가하는 것을 보여준다. 여기서, 
Eq. (17)에 따라 GB의 증가는 거리 측정의 정확도가 증가하는 것을 의미한다. BPSK(1)이 
모든 𝐵𝐵𝐵 에서 가장 낮은 GB를 가진다.        (   )와       (   )는 𝐵𝐵𝐵  
  4    에서 GB가 가장 높지만, 𝐵𝐵𝐵    4    구간에서 BOC(2,1)과 교차한다. 또한, 
       (   )와        (   )는 BOC(2,1)와 BOC(1,1)의 대략 중간에 해당하는 
GB를 가진다. Fig. 4와 같이,        (   )는        (   )와 비교하여 PSD가 
대부분의 대역에서 약간 더 높기 때문에, GB도 동일한 경향을 보인다. CBOC(2,1,1/11), 
TMBOC(2,1,3/44)는 BOC(1,1)과 유사한 GB를 가진다. 즉,        (   ) ,       
(   )은 BOC(2,1), BOC(1,1)의 평균에 가까우며, CBOC(2,1,1/11), TMBOC(2,1,3/44)보다 
우수한 거리 측정 정확도를 가진다. 
 
3.5 잡음 채널 
 

이번 절에서 우리는 AWGN 환경에서 Early-Late processing (ELP) 상관기기반의 코드 
추적 에러를 비교한다. Betz (2001)에서는 AWGN 채널 환경에서 협대역 Noncoherent ELP 
(NELP)의 delay-lock loop에서 코드 추적 에러 분산  𝑁𝑁𝑁𝑁𝑁𝑁𝑁
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√𝐹𝐹2̅̅̅̅
   를 나타낸다. 

Fig. 5는 단측파 대역폭 𝐵𝐵𝐵 이 증가할수록 GB가 증가하는 것을 보여준다. 여기서, 
Eq. (17)에 따라 GB의 증가는 거리 측정의 정확도가 증가하는 것을 의미한다. BPSK(1)이 
모든 𝐵𝐵𝐵 에서 가장 낮은 GB를 가진다.        (   )와       (   )는 𝐵𝐵𝐵  
  4    에서 GB가 가장 높지만, 𝐵𝐵𝐵    4    구간에서 BOC(2,1)과 교차한다. 또한, 
       (   )와        (   )는 BOC(2,1)와 BOC(1,1)의 대략 중간에 해당하는 
GB를 가진다. Fig. 4와 같이,        (   )는        (   )와 비교하여 PSD가 
대부분의 대역에서 약간 더 높기 때문에, GB도 동일한 경향을 보인다. CBOC(2,1,1/11), 
TMBOC(2,1,3/44)는 BOC(1,1)과 유사한 GB를 가진다. 즉,        (   ) ,       
(   )은 BOC(2,1), BOC(1,1)의 평균에 가까우며, CBOC(2,1,1/11), TMBOC(2,1,3/44)보다 
우수한 거리 측정 정확도를 가진다. 
 
3.5 잡음 채널 
 

이번 절에서 우리는 AWGN 환경에서 Early-Late processing (ELP) 상관기기반의 코드 
추적 에러를 비교한다. Betz (2001)에서는 AWGN 채널 환경에서 협대역 Noncoherent ELP 
(NELP)의 delay-lock loop에서 코드 추적 에러 분산  𝑁𝑁𝑁𝑁𝑁𝑁𝑁

  을 Eq. (20)과 같이 정의한다. 
 

 
 Eq. (16)이 감소되고, GNSS 측위 시스템에서
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  (𝜋)는  ( )의 PSD이다. Eq. (17)에 따르면   ̅̅̅̅  Eq. (18) 값이 큰 신호일수록    ( ̂ ) Eq. 
(16)이 감소되고, GNSS 측위 시스템에서는   ̅̅̅̅가 높은 신호가 거리 측정 정확도가 더 높기 
때문에 강하게 요구된다. 또한, 제한된 대역폭에서 ACF 출력  ̃ ( )의 주엽의 첨예함의 
정도에 따라 측위 성능이 결정되므로, Nunes et al. (2019)에 따라 MSB를  ̃ ( )과 함께 
정의하면 Eq. (19)과 같다. 
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Fig. 5는 Eq. (19)의   (𝜋)를 비교 변조 기법 및        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)의 

PSD로 대입한 결과로, 단측파 대역폭 (One-sided bandwidth) 𝐵𝐵𝐵𝑜𝑜에 따른 Garbor bandwidth 

GB =
√𝐹𝐹2̅̅̅̅
   를 나타낸다. 

Fig. 5는 단측파 대역폭 𝐵𝐵𝐵 이 증가할수록 GB가 증가하는 것을 보여준다. 여기서, 
Eq. (17)에 따라 GB의 증가는 거리 측정의 정확도가 증가하는 것을 의미한다. BPSK(1)이 
모든 𝐵𝐵𝐵 에서 가장 낮은 GB를 가진다.        (   )와       (   )는 𝐵𝐵𝐵  
  4    에서 GB가 가장 높지만, 𝐵𝐵𝐵    4    구간에서 BOC(2,1)과 교차한다. 또한, 
       (   )와        (   )는 BOC(2,1)와 BOC(1,1)의 대략 중간에 해당하는 
GB를 가진다. Fig. 4와 같이,        (   )는        (   )와 비교하여 PSD가 
대부분의 대역에서 약간 더 높기 때문에, GB도 동일한 경향을 보인다. CBOC(2,1,1/11), 
TMBOC(2,1,3/44)는 BOC(1,1)과 유사한 GB를 가진다. 즉,        (   ) ,       
(   )은 BOC(2,1), BOC(1,1)의 평균에 가까우며, CBOC(2,1,1/11), TMBOC(2,1,3/44)보다 
우수한 거리 측정 정확도를 가진다. 
 
3.5 잡음 채널 
 

이번 절에서 우리는 AWGN 환경에서 Early-Late processing (ELP) 상관기기반의 코드 
추적 에러를 비교한다. Betz (2001)에서는 AWGN 채널 환경에서 협대역 Noncoherent ELP 
(NELP)의 delay-lock loop에서 코드 추적 에러 분산  𝑁𝑁𝑁𝑁𝑁𝑁𝑁

  을 Eq. (20)과 같이 정의한다. 
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  (𝜋)는  ( )의 PSD이다. Eq. (17)에 따르면   ̅̅̅̅  Eq. (18) 값이 큰 신호일수록    ( ̂ ) Eq. 
(16)이 감소되고, GNSS 측위 시스템에서는   ̅̅̅̅가 높은 신호가 거리 측정 정확도가 더 높기 
때문에 강하게 요구된다. 또한, 제한된 대역폭에서 ACF 출력  ̃ ( )의 주엽의 첨예함의 
정도에 따라 측위 성능이 결정되므로, Nunes et al. (2019)에 따라 MSB를  ̃ ( )과 함께 
정의하면 Eq. (19)과 같다. 
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Fig. 5는 Eq. (19)의   (𝜋)를 비교 변조 기법 및        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)의 

PSD로 대입한 결과로, 단측파 대역폭 (One-sided bandwidth) 𝐵𝐵𝐵𝑜𝑜에 따른 Garbor bandwidth 

GB =
√𝐹𝐹2̅̅̅̅
   를 나타낸다. 

Fig. 5는 단측파 대역폭 𝐵𝐵𝐵 이 증가할수록 GB가 증가하는 것을 보여준다. 여기서, 
Eq. (17)에 따라 GB의 증가는 거리 측정의 정확도가 증가하는 것을 의미한다. BPSK(1)이 
모든 𝐵𝐵𝐵 에서 가장 낮은 GB를 가진다.        (   )와       (   )는 𝐵𝐵𝐵  
  4    에서 GB가 가장 높지만, 𝐵𝐵𝐵    4    구간에서 BOC(2,1)과 교차한다. 또한, 
       (   )와        (   )는 BOC(2,1)와 BOC(1,1)의 대략 중간에 해당하는 
GB를 가진다. Fig. 4와 같이,        (   )는        (   )와 비교하여 PSD가 
대부분의 대역에서 약간 더 높기 때문에, GB도 동일한 경향을 보인다. CBOC(2,1,1/11), 
TMBOC(2,1,3/44)는 BOC(1,1)과 유사한 GB를 가진다. 즉,        (   ) ,       
(   )은 BOC(2,1), BOC(1,1)의 평균에 가까우며, CBOC(2,1,1/11), TMBOC(2,1,3/44)보다 
우수한 거리 측정 정확도를 가진다. 
 
3.5 잡음 채널 
 

이번 절에서 우리는 AWGN 환경에서 Early-Late processing (ELP) 상관기기반의 코드 
추적 에러를 비교한다. Betz (2001)에서는 AWGN 채널 환경에서 협대역 Noncoherent ELP 
(NELP)의 delay-lock loop에서 코드 추적 에러 분산  𝑁𝑁𝑁𝑁𝑁𝑁𝑁

  을 Eq. (20)과 같이 정의한다. 
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  (𝜋)는  ( )의 PSD이다. Eq. (17)에 따르면   ̅̅̅̅  Eq. (18) 값이 큰 신호일수록    ( ̂ ) Eq. 
(16)이 감소되고, GNSS 측위 시스템에서는   ̅̅̅̅가 높은 신호가 거리 측정 정확도가 더 높기 
때문에 강하게 요구된다. 또한, 제한된 대역폭에서 ACF 출력  ̃ ( )의 주엽의 첨예함의 
정도에 따라 측위 성능이 결정되므로, Nunes et al. (2019)에 따라 MSB를  ̃ ( )과 함께 
정의하면 Eq. (19)과 같다. 
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Fig. 5는 Eq. (19)의   (𝜋)를 비교 변조 기법 및        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)의 

PSD로 대입한 결과로, 단측파 대역폭 (One-sided bandwidth) 𝐵𝐵𝐵𝑜𝑜에 따른 Garbor bandwidth 

GB =
√𝐹𝐹2̅̅̅̅
   를 나타낸다. 

Fig. 5는 단측파 대역폭 𝐵𝐵𝐵 이 증가할수록 GB가 증가하는 것을 보여준다. 여기서, 
Eq. (17)에 따라 GB의 증가는 거리 측정의 정확도가 증가하는 것을 의미한다. BPSK(1)이 
모든 𝐵𝐵𝐵 에서 가장 낮은 GB를 가진다.        (   )와       (   )는 𝐵𝐵𝐵  
  4    에서 GB가 가장 높지만, 𝐵𝐵𝐵    4    구간에서 BOC(2,1)과 교차한다. 또한, 
       (   )와        (   )는 BOC(2,1)와 BOC(1,1)의 대략 중간에 해당하는 
GB를 가진다. Fig. 4와 같이,        (   )는        (   )와 비교하여 PSD가 
대부분의 대역에서 약간 더 높기 때문에, GB도 동일한 경향을 보인다. CBOC(2,1,1/11), 
TMBOC(2,1,3/44)는 BOC(1,1)과 유사한 GB를 가진다. 즉,        (   ) ,       
(   )은 BOC(2,1), BOC(1,1)의 평균에 가까우며, CBOC(2,1,1/11), TMBOC(2,1,3/44)보다 
우수한 거리 측정 정확도를 가진다. 
 
3.5 잡음 채널 
 

이번 절에서 우리는 AWGN 환경에서 Early-Late processing (ELP) 상관기기반의 코드 
추적 에러를 비교한다. Betz (2001)에서는 AWGN 채널 환경에서 협대역 Noncoherent ELP 
(NELP)의 delay-lock loop에서 코드 추적 에러 분산  𝑁𝑁𝑁𝑁𝑁𝑁𝑁

  을 Eq. (20)과 같이 정의한다. 
 

과 함께 정의하면 Eq. (19)과 같다.
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때문에 강하게 요구된다. 또한, 제한된 대역폭에서 ACF 출력  ̃ ( )의 주엽의 첨예함의 
정도에 따라 측위 성능이 결정되므로, Nunes et al. (2019)에 따라 MSB를  ̃ ( )과 함께 
정의하면 Eq. (19)과 같다. 
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Fig. 5는 Eq. (19)의   (𝜋)를 비교 변조 기법 및        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)        (𝑚𝑚 𝑛𝑛)의 

PSD로 대입한 결과로, 단측파 대역폭 (One-sided bandwidth) 𝐵𝐵𝐵𝑜𝑜에 따른 Garbor bandwidth 

GB =
√𝐹𝐹2̅̅̅̅
   를 나타낸다. 

Fig. 5는 단측파 대역폭 𝐵𝐵𝐵 이 증가할수록 GB가 증가하는 것을 보여준다. 여기서, 
Eq. (17)에 따라 GB의 증가는 거리 측정의 정확도가 증가하는 것을 의미한다. BPSK(1)이 
모든 𝐵𝐵𝐵 에서 가장 낮은 GB를 가진다.        (   )와       (   )는 𝐵𝐵𝐵  
  4    에서 GB가 가장 높지만, 𝐵𝐵𝐵    4    구간에서 BOC(2,1)과 교차한다. 또한, 
       (   )와        (   )는 BOC(2,1)와 BOC(1,1)의 대략 중간에 해당하는 
GB를 가진다. Fig. 4와 같이,        (   )는        (   )와 비교하여 PSD가 
대부분의 대역에서 약간 더 높기 때문에, GB도 동일한 경향을 보인다. CBOC(2,1,1/11), 
TMBOC(2,1,3/44)는 BOC(1,1)과 유사한 GB를 가진다. 즉,        (   ) ,       
(   )은 BOC(2,1), BOC(1,1)의 평균에 가까우며, CBOC(2,1,1/11), TMBOC(2,1,3/44)보다 
우수한 거리 측정 정확도를 가진다. 
 
3.5 잡음 채널 
 

이번 절에서 우리는 AWGN 환경에서 Early-Late processing (ELP) 상관기기반의 코드 
추적 에러를 비교한다. Betz (2001)에서는 AWGN 채널 환경에서 협대역 Noncoherent ELP 
(NELP)의 delay-lock loop에서 코드 추적 에러 분산  𝑁𝑁𝑁𝑁𝑁𝑁𝑁

  을 Eq. (20)과 같이 정의한다. 
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때문에 강하게 요구된다. 또한, 제한된 대역폭에서 ACF 출력  ̃ ( )의 주엽의 첨예함의 
정도에 따라 측위 성능이 결정되므로, Nunes et al. (2019)에 따라 MSB를  ̃ ( )과 함께 
정의하면 Eq. (19)과 같다. 
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3.5 잡음 채널

이번 절에서 우리는 AWGN 환경에서 Early-Late processing 

(ELP) 상관기기반의 코드 추적 에러를 비교한다. Betz (2001)에

서는 AWGN 채널 환경에서 협대역 non-coherent ELP (NELP)의 

delay-lock loop에서 코드 추적 에러 분산 σ 2
NELP을 Eq. (20)과 같

Table 2. SSC for  TDMTOC+(2,1),TDMTOC-(2,1) and all compared modulations.

SSC [dB] BPSK(1) BOC(1,1) BOC(2,1) CBOC(2,1,1/11) TMBOC(2,1,4/33) TDMTOC+(2,1) TDMTOC-(2,1)
BPSK(1) -61.85 -67.85 -73.85 -68.16 -68.40 -69.81 -69.96
BOC(1,1) -67.85 -64.83 -73.83 -65.19 -65.38 -67.19 -67.45
BOC(2,1) -73.85 -73.83 -66.02 -72.19 -74.00 -67.97 -68.73

CBOC(2,1,1/11) -68.16 -68.19 -72.19 -65.52 -65.74 -67.26 -67.55
TMBOC(2,1,4/33) -68.40 -65.38 -74.00 -65.74 -65.86 -67.67 -67.98

TDMTOC+(2,1) -69.81 -67.19 -67.97 -67.26 -67.67 -70.09 -70.66
TDMTOC-(2,1) -69.96 -67.45 -68.73 -67.55 -67.98 -70.66 -69.80

Fig. 5. Comparison of Gabor bandwidth for TDMTOC+(2,1),TDMTOC-(2,1) 
and all compared modulations with respect to the single sideband 
bandwidth.
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여기서 𝐶𝐶𝑁𝑁 

는 잡음 스펙트럼 밀도 대비 신호 전력의 비율이고, 𝐵𝐵  는 단측파 대역폭이다. 

𝑐𝑐는 광속이다. 그리고, Eq. (20)에서 사각 브라켓에 있는 값은 non-coherent 프로세싱의 

제곱 손실을 가리킨다. 𝐶𝐶
𝑁𝑁 
가 큰 경우, 제곱 손실은 무시될 수 있을 정도로 작아지며, 
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를 곱한 형태로 표현할 수 있다. 

따라서, 환경과 수신기로부터 주어지는 𝐶𝐶𝑁𝑁 
와  를 제외하고, 𝐵𝐵 𝑜𝑜에 따른  를 기반으로 

 𝑁𝑁𝑁𝑁𝑁𝑁𝑁
  를 비교할 수 있다. Fig. 6은 Δ     4  에서 단측파 대역폭 𝐵𝐵  에 따른        
(   )        (   ) 그리고 비교 변조 기법의   를 보여준다. 

Fig. 6에서 확인할 수 있듯이, 모든 신호들의  들은  3.3절의 GB와 반대로 𝐵𝐵 𝑜𝑜가 
증가할수록 감소한다. 𝐵𝐵 𝑜𝑜  1.6  에서 BOC(2,1)의  가 가장 낮고, 다음으로        
(   )        (   )이 작다. TMBOC(2,1,4/33), CBOC(2,1,1/11), BOC(1,1)은        
(   )        (   )보다 크며 서로 유사한  를 가진다.        (   )의  는 
       (   )의   와 거의 동일한데, 이는 Fig. 5의 대역폭에 따른 GB의 경향과 
유사하다. 결과적으로,        (   )        (   ) 는 𝐵𝐵 𝑜𝑜       에서 
BOC(2,1)보다는 떨어지지만 TMBOC(2,1,4/33), CBOC(2,1,1/11), BOC(1,1), BPSK(1) 보다 
잡음에 강함을 알 수 있다. 
 
3.6 다중경로 채널 
 

다중경로 간섭은 GNSS 시스템에서 측위 에러의 주요 요소이다. 이번 절에서 우리는 
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제곱 손실을 가리킨다. 𝐶𝐶
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가 큰 경우, 제곱 손실은 무시될 수 있을 정도로 작아지며, 
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  를 비교할 수 있다. Fig. 6은 Δ     4  에서 단측파 대역폭 𝐵𝐵  에 따른        
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Fig. 6에서 확인할 수 있듯이, 모든 신호들의  들은  3.3절의 GB와 반대로 𝐵𝐵 𝑜𝑜가 
증가할수록 감소한다. 𝐵𝐵 𝑜𝑜  1.6  에서 BOC(2,1)의  가 가장 낮고, 다음으로        
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       (   )의   와 거의 동일한데, 이는 Fig. 5의 대역폭에 따른 GB의 경향과 
유사하다. 결과적으로,        (   )        (   ) 는 𝐵𝐵 𝑜𝑜       에서 
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잡음에 강함을 알 수 있다. 
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와 T를 제외하고, BWo에 

따른 Ψ를 기반으로 σ 2
NELP 를 비교할 수 있다. Fig. 6은 Δ=0.04Tc에

서 단측파 대역폭 BWo에 따른 TDMTOC+(2,1),TDMTOC-(2,1) 그

리고 비교 변조 기법의 Ψ 를 보여준다.

F i g .  6 에 서  확 인 할  수  있 듯 이 ,  모 든  신 호 들 의  Ψ 들

은  3 . 3 절 의  G B 와  반 대 로  B Wo 가  증 가 할 수 록  감 소 한

다. BWo>1.6 f0에서 BOC(2,1)의 Ψ가 가장 낮고, 다음으로 

TDMTOC+(2,1),TDMTOC-(2,1)이 작다. TMBOC(2,1,4/33), 

CBOC(2,1,1/11), BOC(1,1)은 TDMTOC+(2,1),TDMTOC-(2,1)

보다 크며 서로 유사한 Ψ를 가진다. TDMTOC+(2,1)의 Ψ

는 TDMTOC-(2,1)의 Ψ 와 거의 동일한데, 이는 Fig .  5

의 대역폭에 따른 GB의 경향과 유사하다. 결과적으로, 

TDMTOC+(2,1),TDMTOC-(2,1)는 BWo>1.6f0에서 BOC(2,1)보다는 

떨어지지만 TMBOC(2,1,4/33), CBOC(2,1,1/11), BOC(1,1), BPSK(1) 

보다 잡음에 강함을 알 수 있다.

3.6 다중경로 채널

다중경로 간섭은 GNSS 시스템에서 측위 에러의 주요 요소

이다. 이번 절에서 우리는 TDMTOC+(2,1), TDMTOC-(2,1)와 비

교 변조 기법들의 다중경로 에러 포락선을 비교한다 (Irsigler et 

al. 2005). Figs. 7a,b는 BW=20 MHz, early-late 상관기 칩 간격 Δ

=0.1Tc, 그리고 두번째 도달 경로의 지연 τ는 [0, 1.5Tc]의 범위에서 

연속적으로 균등한 조건에서의 다중경로 에러 포락선을 보여준

다. Fig. 7b는 Fig. 7a에서 보여주는 다중경로 에러 포락선에 대한 

평균 거리 측정 에러를 보여준다. 이 다중경로 에러 포락선을 생

성하기 위한 방정식은 Eq. (25)과 같이 정의된다.

Fig. 6. Comparative Performance Ψ of TDMTOC+(2,1),TDMTOC-(2,1) and 
all compared modulations.

Fig. 7. Tracking error comparison in a two-path channel for TDMTOC+(2,1), 
TDMTOC-(2,1) and all compared modulations.

(a) Multipath error envelopes

(b) Average multipath error
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       (   ) ,        (   ) 와 비교 변조 기법들의 다중경로 에러 포락선을 
비교한다 (Irsigler et al. 2005). Figs. 7a,b는 𝐵𝐵𝐵        , early-late 상관기 칩 간격 Δ  
     , 그리고 두번째 도달 경로의 지연  는 [0, 1.5  ]의 범위에서 연속적으로 균등한 
조건에서의 다중경로 에러 포락선을 보여준다. Fig. 7b는 Fig. 7a에서 보여주는 다중경로 
에러 포락선에 대한 평균 거리 측정 에러를 보여준다. 이 다중경로 에러 포락선을 
생성하기 위한 방정식은 Eq. (25)과 같이 정의된다. 
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여기서  는 반사신호와 LOS 신호의 진폭 비율을 가리키고,  는 0.5로 설정되었다. 

Fig. 7에서 BPSK(1)는 비교 변조 기법들 중 가장 넓은 2번째 도달 경로의 지연 
범위에서 거리 측정 에러가 제일 크다. 3.1절 Fig. 3의 BPSK(1)의 ACF 출력은 다른 
신호들의 ACF 출력과 비교하여 가장 넓은 주엽을 가지기 때문에 이러한 결과를 보여준다. 
       (   )와        (   )는 Fig. 3의 ACF 주변 피크의 크기가 주엽의 크기 
비율이 BPSK(1)를 제외한 비교 변조 기법들 중 가장 작고 주변 피크도 적기 때문에 Fig. 
7와 같이 2번째 도달 경로가 150 m 이하에서는 다중경로에 대한 거리 측정 에러가 비교 
변조 기법들보다 작다. 특히,        (   )는 주변 피크의 크기가 가장 작고 주엽과 
주변 피크의 간격이 가장 좁기 때문에, 비교 변조 기법들 중 거리 측정 에러가 가장 먼저 
0에 수렴한 것을 확인할 수 있다.        (   )는 그 ACF 출력에서 주엽으로부터 멀리 
떨어져 있는 주변 피크로 인하여 2번째 도달 경로의 지연이 130 m 이상인 구간부터 거리 
측정 에러가 다시 증가 및 감소를 반복하여 300 m부터 수렴한다. 그러나 Fig. 7b에서 
확인할 수 있듯이,        (   )는 2번째 도달 경로의 지연이 270 m 이하에서 비교 
변조 기법들에 비하여 평균 거리 측정 에러가 작다. 결과적으로, 
       (   )        (   )은 비교 변조 기법들 중 신호 추적에 대한 모호성이 
가장 낮아 다중경로 채널환경에서 뛰어난 거리 측정 성능을 가진다. 
 
4. 결론 
 

본 논문에서 우리는 새로운 위성 항법 다중화 변조 기법인 TDMTOC를 제안했다. 
제안하는 변조 기법은 두 개의 BOC 부반송파의 단순 덧뺄셈으로 합성으로 두 가지의 
TDMTOC 신호를 생성하고, 생성된 두 신호를 더하여 TDM과 유사한 방식으로 신호를 
다중화 하는 변조 기법이다. 우리는 TDMTOC 신호 및 부반송파의 파형들을 분석하여 
기존 GNSS 변조 기법과 유사하게 매우 간단한 변조 기법임을 보였다. 또한, 우리는 

 

(25)

여기서 α는 반사신호와 LOS 신호의 진폭 비율을 가리키고, α는 

0.5로 설정되었다.

Fig. 7에서 BPSK(1)는 비교 변조 기법들 중 가장 넓은 2번째 

도달 경로의 지연 범위에서 거리 측정 에러가 제일 크다. 3.1절 

Fig. 3의 BPSK(1)의 ACF 출력은 다른 신호들의 ACF 출력과 비

교하여 가장 넓은 주엽을 가지기 때문에 이러한 결과를 보여준

다. TDMTOC+(2,1)와 TDMTOC-(2,1)는 Fig. 3의 ACF 주변 피크

의 크기가 주엽의 크기 비율이 BPSK(1)를 제외한 비교 변조 기법

들 중 가장 작고 주변 피크도 적기 때문에 Fig. 7와 같이 2번째 도

달 경로가 150 m 이하에서는 다중경로에 대한 거리 측정 에러가 

비교 변조 기법들보다 작다. 특히, TDMTOC-(2,1)는 주변 피크의 

크기가 가장 작고 주엽과 주변 피크의 간격이 가장 좁기 때문에, 

비교 변조 기법들 중 거리 측정 에러가 가장 먼저 0에 수렴한 것

을 확인할 수 있다. TDMTOC+(2,1)는 그 ACF 출력에서 주엽으로

부터 멀리 떨어져 있는 주변 피크로 인하여 2번째 도달 경로의 지

연이 130 m 이상인 구간부터 거리 측정 에러가 다시 증가 및 감소

를 반복하여 300 m부터 수렴한다. 그러나 Fig. 7b에서 확인할 수 

있듯이, TDMTOC+(2,1)는 2번째 도달 경로의 지연이 270 m 이하

에서 비교 변조 기법들에 비하여 평균 거리 측정 에러가 작다. 결

과적으로, TDMTOC+(2,1),TDMTOC-(2,1)은 비교 변조 기법들 중 

신호 추적에 대한 모호성이 가장 낮아 다중경로 채널환경에서 뛰

어난 거리 측정 성능을 가진다.

4. 결론

본 논문에서 우리는 새로운 위성 항법 다중화 변조 기법인 

TDMTOC를 제안했다. 제안하는 변조 기법은 두 개의 BOC 부반

송파의 단순 덧뺄셈으로 합성으로 두 가지의 TDMTOC 신호를 

생성하고, 생성된 두 신호를 더하여 TDM과 유사한 방식으로 신

호를 다중화 하는 변조 기법이다. 우리는 TDMTOC 신호 및 부반

송파의 파형들을 분석하여 기존 GNSS 변조 기법과 유사하게 매

우 간단한 변조 기법임을 보였다. 또한, 우리는 TDMTOC가 시분

할 다중화 기법과 유사하게 시간에 따라 신호를 교차하기 때문

에 2개의 신호를 동위상에서 다중화 하면서 IM을 사용하지 않아 

추가적인 전력 손실이 발생하지 않음을 보였다. 그리고, 제안하

는 TDMTOC의 우수성을 증명하기 위해, 우리는 TDMTOC를 기

존 GNSS 변조 기법들과 상관특성, 스펙트럼, 간섭 영향, 잡음 및 

멀티패스 채널 완화 관점에서 성능을 비교하였다. 시뮬레이션 결

과, TDMTOC는 기존 GNSS 변조 기법들보다 상관 특성이 좋고, 

시스템간 간섭이 더 적으며 잡음 완화 성능이 우수함을 확인하였

다. 특히, TDMTOC는 BOC보다 ACF의 주변 피크영향이 적어 다

중경로 완화 성능이 비교하는 기존 GNSS 변조 기법들보다 월등

히 뛰어났다. 따라서, 우리는 TDMTOC가 매우 실용적이고 효율

적임을 입증하며, 기존에 서비스되고 있는 GNSS 변조 기법보다 

우수함을 보였다.

향후 연구 계획으로, 직교 위상에서 4개 이상의 TDMTOC를 

동시에 송출하거나, TDMTOC에서 사용하는 BOC이 아닌 시변 

주파수를 가지는 BOC 계열의 부반송파를 사용하는 다중화 변조 

기법 연구가 추가적으로 고려될 수 있다.
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