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1_ - INTRODUCTION

Le but de nos travaux a été de reche rcher un proc édé nouveau pou r am-
plifier' sans di s to r s i o n , les signaux à fréquences très basses, procédé qui permette
d'approcher le plus possible La l i rm te théorique du bruit. Ces quaIités présentent un
grand intérêt pour l'amplification des signaux s i s mi que s , par exemple.

Les g éophy s i ci e ns pratiquent la prospection s i s rm que pour connaître
les variations de densité du sous - sol par l'interprétation des sismogrammes.
Dans le sens de la théorie de C. SHANNON, la capacité d'information, contenue
dans un sismogramme, par exemple, est directement liée, dans une bande de
fréquences imposées, au rapport du signal maximal au bruit sismique naturel
(réf. 1).

Le bruit propre de l'amplificateur ne réduira pas cette capacité si on
utilise des géophones suffisamment sensibles. L'accroissement de la sensibilité
est limité par la distorsion subie par le signal maximal.

En pratique, la di s to r s i o n ne peut pas être corngée par non-linéanté
inverse, car la bande passante du capteur est limitée. Cette distorsion prend
alors un ca ractè re imprévisible aléatoi re, responsable de la réduction de capa-
cité.

Dans d'autres techniques sismiques où la dynamique du signal est plus
faible: détection des séismes, des explosions nucléaires, télécommunication
sismique, il serait souhaitable d'atteindre la limite théorique du b r ui t des am-
plificateurs à basses fréquences.

L'agi tation naturelle. au fond des océans par exemple, est extrêmement
faible. La sensibilité des sismographes les plus perfectionnés peut ne pas être
suffisante, et le bruit des amphficateurs fixe la limite de la détection.

Les arnpl i Ii c at eu r s c Ia s s iqu e s sont affligés, dans la gamme des fréquences
sismiques: I H à 500 H . du bruit anormal des semi-conducteurs: bruit en

z z
l/f des transistors. bruit de s c i nt i Il at i o n des cathodes à oxyde.

Ainsi)nous avons construit un amplificateur à transistors de structure
classique. qui présente un bon facteur de bruit de 5, l dB dans la gamme sis-

mique.

La puissance de bruit th e r mody narruqu e engendré dans la résistance réelle
du géophone (effet JOHNSON). et dans sa résistance motionnelle (mouvement
browýýn) , est. d'après la formule d'EINSTEIN, de l6ý10-2l watt/cycle, soit
8.10- watt dans la bande sismique.

Le bruit de scintillation engendré par cet amplificateur est de l'ordre
de 3.10-17 {watt}. La puissance délivrée par les géophones les plus sensibles.
plantés sur sol anormalement calme, est de l'ordre de 10-17watt. Par contre.
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. , l' -1 'na] provoqué pa r explosion peut atteindre le
en prospection SlSI1llqUl. l" Sc ..

1 0 t r e l'intérêt des amphhcateurs a grande dynamiquemilliwatt. Cet exemp e m n ,

sensibles au bruit de scintillation.peu

l
' ' ments s i s rni qu e s anciens, à tubes. l'emploi d'un transfor-Dans es equipe '.

'l' t rmettait d'améliorer le facteur de b ru i t du prenuer étage.mateur e eva eur pe
" "

Il t 1 ml' -conducteurs sont moins s uj e t s au b r u it de SCintIllationActue emen, es se

1 th d haudes Malheureusement, un transformateur n'améliore pasque es ca 0 es c.
, ,

. , , .. .

sensiblement le facteur de bruit d'un amphflcateur s i s rru que a tr:nslstors, parce

que la résistance optimale de source est du même ordre que la resistance des

géophones.

La supériorité des transistors est inutile si les géophones ont une impé-

dance très élevée comme c'est le cas pour les capteurs piezoélectriques, si

précieux en sismique,

Le convertisseur paramétrique à jonchons capacitives que nous avons
étudié. possède une forte impédance d'entrée comme les électromètres, et

bénéficie d'une réduction spectaculaire du bruit de scintillation. Il réunit donc
les qualités du tube à vide et du transistor.

La contribution de cette thèse consiste, en premier lieu, dans le développe-
ment original de la théorie des convertisseurs paramétriques à quatre fréquences.
Le point de départ a été emprunté à J. H. MANLEY et H. E. ROWE qui ont
appliqué le principe de linéarisation aux convertisseurs paramétriques à trois
fréquences (réf. 2). Nous traitons plus particulièrement de l'influence du bruit
du réseau et du bruit de pompe (réf. 3) et nous proposons une méthode pour
mesurer le facteur de bruit des diodes à jonction silicium. polarisées inverse-
ment.

Cette étude théorique est s ui vi e d'une vérification expé rimentale de for-
mules importantes.

En second lieu, notre contribution consiste en l'étude et la réalisation
d'un préamplificateur sismique. utilisant un convertisseur paramétrique capaci-
tif symétrique, suivi d'un amplificateur accordé et d'un démodulateur synchrone.

Nous avons montré que ce préamplificateur bénéficiait d'une réduction
du bruit, de la distorsion, et permettait une application éventuelle d'une com-
mande automatique améliorée du gain.

La conversion paramétrique capacitive réduit l'influence du bruit de scin-
tillation, d'une part, parce qu'une réactance n'est pas bruyante et, d'autre part,
parce qýe le gain est supérieur à un, grâce à la transposition en fréquence. Après
modýatlOn, la fréquence du signal est transposée dans une bande où le bruit des
tr,aýslstors eýt blanc et rni ni rna l , De plus, la démodulation synchrone réduit de 3
dé c ibe l s , envi r o n , le bruit à hautes fréquences du réseau.

L'inflýence du bruit de pompe est réduit par le montage en pont des jonc-
tions, et le dephasage approprié de l'excitation du démodulateur.
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Le signal ma xi ma l admissible n'est limité que par la puissance de la
pompe. De plus la haute i mpé da nc e d'entrée s i rnp li f'i e l'application d'une contre-
réaction globale d e s t i n

é

e à r é d u i re la distorsion. Le montage en pont, lui -rn ê

m e .

diminue la di s t o r s i on. Un ace r o i s s e m e nt sensible de la dynamique est donc réa-
lisé (100 dBL

La commande automatique de gain, ou la commande programmée, pro-
pre à tout a rn p l i f i c a t e u r si smique, est d'une a pp h c a trori aisée, en modulation à

s upp r e s s i o n de porteuse.

Nous avons proposé un nouveau procédé de commande automatique de
gain dont les vites s es de compres sion et d'expansion sont constantes et indépen-
dantes du niveau d'entrée (Ref 4),

Enfin, si on ne cherche pas une proportionnalité rigoureuse entre les
variations r e Ia ti v e s du niveau d'entrée et de sortie, on peut toujours désaccorder
le ci rcuit ose i l l a nt pa ramét rique à l'aide d'une tension filtrée proportionnelle à

l'énergie du s ig na I s i s rru que a m pl i fi
é

, en l'appliquant sur une diode à capacité
variable. Nous montrons. en effet, que le gain du convertisseur capacitif est une
fonction de l'accord du ci r c ui t o s c i l l a nt paramétrique. Une telle application de
la commande automatique du gain ne nuit pas au facteur de bruit si on désac-
corde par r édu c ti on de capacité (fig. 2-8),

Hi e to r iqu e rne nt R. V. L. HARTLEY (1916) semble être à l'origine des
modulateurs à réactance, mais ce n'est qu'en 1956 que MANLEY et ROWE
(réf. 2) ont établi les deux relations i nd é

pe nda nt e s entre les puissances réelles,
associées aux fréquences de combinaison engendrées dans les réactances pures
non linéaires.

Depuis,de nombreux auteurs ont développé la théorie des c o nv e r tr s s e u r s

paramét riques à troi s fréquences et a ppl iqu é ce principe à l' arripl i fi c at i o n , à

faible bruit, des sIgnaux hype rfréquenc es.

Quelques auteurs ont,d'autre part, étudié le fonctionnement de modula-
teurs en anneau. amplificateu rs di é

l e c t riques, magnétiques, sans mettre en
évidence une amélioration du facteur de bruit.

L' amplificateu r dl élect rique res semble supe rficiellement au convertis-
seur capacitif que nous préconisons. il entre d'ailleurs dans la grande famille
des circuits pa ramétnques. En plus cl 'une structure diffé rente, réalisée avec
des éléments semblables, les p rrncrpe s de fonctionnement sont opposés.

Dans l'ampliflcateur di
é le c t r ique , le signal à fort niveau module, par

déséquilibre d'un pont, une porteuse à faible niveau. Il en résulte une très
mauvaise linéarité. Dans le convertisseur c a pa c i t if proposé, l'excitation de

pompe est très supérieure aux SIgnaux circulant dans le réseau paramétrique
et l'amplification en est l i n é a i re.
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2. _ THEORIE DE LA CONVERSION PARAME TRIQUE DES SIGNAUX
A TRES BASSES FREQUENCES

Dans un premier chapitre, après une brève définition des convertisseurs
paramétriques pour les signaux à très basses fréquences, nous exposons la mé-

thode mathématique, connue, de linéarisation, puis nous appliquons les relations
énergétiques de MANLEY et ROWE. Dans les chapitres suivants, nous dévelop-
pons les formules du convertisseur capacitif et nous calculons les coefficients de
la conversion paramétrique normale et de la conversion erratique pour des jonc-
tions capacitives alliées, connectées ou non, en pont.

Nous comparons les résultats avant et aprè s démodulation synchrone ".

Z. 1- CARACTERISTIQUES GENERALES - RELATIONS DE MANLEY ET ROWE.

Une définition commode et restrictive du convertisseur paramétrique est
la suivante: Un réseau d'impédances llnéai res, constantes dans le temps intercon-
necté à un certain nombre d 'impédanc es linéai re s il coefficients va riables.

Ces types paramétriques bénéficient de plusieurs théories mathématiques
exactes des systèmes linéai res à coefficients va riables méthode de DESOER
(réf.5), équations de MATHIEU. de HILL. théorie de FLOQUET et de BLOCH.

Les systèmes non linéaires, indépendants du temps. n'entrent pas dans
cette définition.

Généralement. un ou plusieurs paramètres d'un réseau électrique sont des
fonctions temporelles d'une pompe pé riodique, de fréquence fI' délivrant une
puissance active WI' au c i r c ui t , par exemple. sous les formes
- mécanique condensateur vibrant.

relais hacheur. inductance à magnétostriction (réf. 6),
- optique (découpeur à photorésistance: réf. 7).
- magnétique (découpeur à magnéto rési stanc e utilisant l'effet HALL) etc "..
Ces systèmes n'auto ris ent pas l'emploi de fréquence fI t r

é

s hautes et ont un
gain limité.

La source de signal à amplifier fournit au circuit paramétrique une puis-
sance électrique WZ' à la fréquence fZ très basse devant f j .

On recueille. en général, de la puissance W n sur les fréquences rnf ] ±fZ'
à l'exception des fréquences mil ± nfZ.

Ces systèmes Ii néa i r e s , à coefficients variables. n'engendrent donc pas de
distorsion du signal. Pour qu'il y ait gain en puissance sur la fréquence nfl±fZ
(- W n:> WZ)' F. DACHER T a montré qu'il est inutile de teni r compte des harmo-
niques d'ordre supérieur à "n " (réf. 8). Par contre, si l'on veut faire naître une
harmonique nfl ± f2" il est nécessaire que toutes les harmoniques de rang infé-
rieur existent.
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[V 1- '(
C = Cob 1 -

A
A représente le potentiel de contact. L'exposant'l est de l'ordre de 1/2 pour les
jonctionsabruptesobtenuesparalliage " et 1/3 pour celles obtenues par tirage (réf. 13).

Si cette jonction est soumise à une tension-signal totale u, somme de
trois termes, aux trois fréquences iZ {3 f4 »La cna rg e "signal". instantanée q est alors

(fig. 2-5):

(2.2)

(Z. 1)q = C (V) x U

v = PT (t) + u (t)

avec:

Cette remarque simplifie considérablement la résolution de l'équation dif-
fýrentiel1e à coefficient périodique du circuit. En effet, la transformation de
FOURIER de cette équation conduit à un système d'équations linéaires récurren-
tes, une pour chaque raie nf ] ± f2.

En disposant de filtres appropriés. on réalisera le court-circuit des raies
indésirables. Par exemple, pour le convertisseur à quatre fréquences (fig.2-1)
on gardera les raies :

f2' fréquence du signal. en disposant une admittance Y2 infinie pour les
fréquences f 3' f4'

f4 = fI + i2, fréquence latérale supérieure. en disposant un filtre d'admit-
ta nc e Ya , infiniepourlesfréquencesf2.f3, 2fl ± f2 etc ...

f3 = fI - i2' fréquence latérale inférieure, en disposant un filtre d'admit-
tanc e Y3' infinie pour f 2' £4' 2£1 ± f2 etc .....

En ce qui concerne le convertisseur de signaux à très basses fréquences.
il est impossible de séparer les raies f3 et f4' si bien que Y 3 et Y 4 sont les va-
l eu r sv aux fréquences [3 et £4' d'une même admittance de charge Yu (fig. 2-1).

Les systèmes paramétriques à éléments non-linéaires permettent une
excitation de pompe purement électrique. Ils sont donc plus souples et donnent
des gains plus élevés, car la fréquence de pompe peut-être choisie grande.
Malheureus ement, c es systèmes sont rebelles à l' analys e mathématique simple.
En supposant que les signaux électriques de fréquences f2, f3 et f4 ont une ampli-
tude bien inférieure à l'excitation de pompe, l'équation différentielle non linéaire
est approximativement égale à une équation linéaire à coefficients périodiques.
D.R. ANDERSON et B.J. LEON (réf. 9) ont évalué l'erreur introduite par cette
linéarisation. dans le cas d'une diode à jonction capacitive.

Une telle diode possède une capacité C fonction de la tension inverse V.

Par exemple:



Fig. 2.1.Convertisseur paramétrique capocitif
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(2.4)

7

PT (t) e:H alu r s la t e n s i o n de pompe appliquée à la jonction. L'hypothèse de Ii né a ri-
sation que nous adoptons c ons I ste à pos e r :

(2. 3)

L'équation (2.1) devient l i n
é

a i re et possède des coefficients périodiques. c Ït
) ad-

met un développement en série de FOURIER (2.4.) :

000

c(t) = Co + L lCn e
+ jnw}t + cý e,- jnwltJ

""\

le terme WI est la pulsation de pompe: 211 fi

La transformation temps -fréquenc e de l'équation (z , 1) donne trois équa-
tions, reliant aux fréquenc es f 2' f 3 et f4 les composantes Il 13 et 14 du courant
total i (t) à travers la capacité, aux composantes -"signal" :ul' u3' et u4'

Il est à remarquer que i (t) contient toutes les harmoniques de combinaI-
son nil ± fl ' mais que u (t) ne contient que les fréquences fl, f3 et f4 à cause
de la sélectivité des filtres Y2 et Yu (fig. 2-1)

A la relation (2.1), il faut combiner les relations de KIRCHOFF, du r
é

s e a u

linéaire extérieur, connecté à la capacité non linéaire.

Si J2, J3 et J4 sont des sources de courant "signal"injectées dans le ré·
seau, aux fréquences respectives f2, f3 f4' nous avons établi la matrice des échan-
ges paramétriques (voi r Annexe A. 1.) suivante:

J2 Y 2 (p) + Go + C pl Gl + Cl P
. -.

V2o
I

Gl + Cl P

(z -5) J3· Gltll + (P-jwl) ci
, , .. .. " "

- ,G + (P-jll)l)Co + y
3 (p) G2 + C2 (P-jwl)

X V3
0

J4 Gl + (P+juJl) Cl G2 + (P+jwl) Cl I
G'o + (P+jwl)Co + y

4 (p V

V l' V
3

et V
4

sont alors les tensions "signal" développées aux bornes de Y l Y 3
et Y 4'

Cette matrice d'admittance est valable pour un dipole non linéaire, cons-
titué par une capacité non linéaire, en parallèle avec une conductance G (t) non
linéaire (fig. z -n. Cette formule est établie pour des signaux c i s s o l'daux transi-
toires de la forme:

jl(t) = J2e+<rt cos (wlt +'fIl)

avec: p = (J + jWl

Elle n'est valable que pour une excitation de pompe en régime établi, stable.
Cette relation matricielle permet le calcul de la stabilité, des régimes transi-
toires et permanents, des gains de transfert, des admittances d'entrée et de

sortie, dans le cas g
érié rai, quels que soient Y 2, Y 3 et Y4. et quelle que soit la non

linéarité.
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Nous développerons les formules pour le seul convertisseur capacitif à

conductance parallèle, accordé ou non. il possède en effet une impédance d'en-

trée élevée et probablement un meilleur facteur de bruit que les convertisseurs
à diodes "Tunnel".

(Z.8)

(Z.9)

G - -

Wl+W3+W4>0 (Z.6)

Wl+W3+W4>0 (Z.7)

Nous définissons G le gain de modulation

Par transposition dualistique les formules seront valables pour le conver-
tisseur inductif à résistance série (fig. 2-2).

il faut insiste r sur la valeur approchée de cette méthode. Pour les sys-
tèmes non linéaires, quatre types de relations exactes concernant les échanges
d'énergie ont été établies depuis les travaux de MANLEY et ROWE (réf. 10).

Nous appli_quons ces formules au convertisseur paramétrique à quatre fré-
quences. Elles sont utiles pour la compréhension, pour la recherche des limites
fondamentales ou pour la vérification des résultats analytiques, mais elles ne
mènent pas à des formules très pratiques.

Soient WI' la puissance réelle fournie par la pompe, à la fréquence fI'
Wl, celle fournie par la source B.F. à la fréquence fl, W4 la puissance réelle
absorbée par la charge à la fréquence f4, et W3 celle absorbée à la fréquence f3.

Par convention, le circuit de charge étant supposé passif dans un modu-
lateur (J3 = J4 = 0), W4 et W3 sont négatifs ou nuls.

Prenons le cas d'un modulateur à résistance positive. D'après R. H.
PANTELL (réf. Il) nous avons

La relation (z. 7) montre que le gain en puissance du modulateur à résis-
tance positive n'est jamais supérieur à l'unité.

Cette même relation montre qu'il y a toujours stabilité, côté signal. En
effet, en l'absence de source-signal, Wl ne peut pas être positif, donc WZ' W3
et W 4 sont nuls et le système est stable.

Prenons le cas d'un convertisseur à réactance pure. Les équations de
MANLEY et ROWE à quatre fréquences sont:

WI W4 W3-- +-- +-- = 0
fI f4 f3



(2: 14)

(2.13)

(2.12)

(2. Il)

(2.10)

- -- =
W2

G =

1 + W3 f 2

1 _(_1)
G = _f_4

x
W__;;,4 __ = f.;:;.2 _

f2
1

f4 W3
-£'3 W4

La condition

ou :

· () -

traduit un gain infini en puissance et une admittance d'entrée nulle. Ainsi le gain
du modulateur purement réactif à quatre fréquences peut être rendu aussi grand
que l'on désire en approchant de la condition (2. 14) tout en assurant la stabilité
par (2. 12).

C'est là une supériorité du modulateur à quatre fréquences sur le con-

vertisseur à trois fréquences utilisé en hyperfréquences. pour une même marge
de stabilité.

Si l'on pouvait isoler une raie latérale et court-circuiter l'autre, le gain
du modulateur non inverseur serait

En effet, si f3 W4) f4 W3, W2 peut ne pas être nul, d'après (2.10). n y

a toujours stabilité si la puissance absorbée par cycle, à la fréquence latérale
supérieure, est supérieure à la puissance par cycle. à la fréquence latérale
inférieure.

le gain (2.8) du modulateur s' éc rit

La relation (2.9) montre que la pompe fournit toujours de la puissance WI
positive, dans le cas du convertisseur à très basse fréquence, puisque f2 est
inférieur à fl. Le circuit de pompe est donc toujours stable. La relation (2.10)
montre qu'en l'absence de source-signal (W2ý0),i1 ne peut y avoir instabilité sur
une fréquence f2 supérieure à fI, puisque W 2' W 3 et W 4 sont néces sai rement
nuls.

n y a risque d'instabilité sur une fréquence £2 < £1 si les conditions sui-
vantes ne sont pas remplies :
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Ce modulateur est stable, mais son gain reste inférieur à l'expression
(l.ll).

Pour le modulateur inverseur, le gain serait

z. a- THEORIE DU CONVERTISSEUR CAPACITIF SYMETRIQUE

Sortie
amplifiée

fl
E

W3 f 3
Gi = - - = ---

Wl fl

Ce mod1Hateur peut être instable pour fl (fI . Son gain reste inférieur
à (z. Il), que la stabilité soit assurée ou non.

Cet accroissement de gain est dû, comme nous le verrons. à l'intermo-
dulation des deux raies latérales f3 et f4. Enfin remarquons que l'énergie néga-
tive W4 correspond à augmenter le débit Wl en puissance de la source (voir l.lO).
Le circuit de charge Yu se réfléchit donc à l'entrée comme une conductance
positive.

Par contre, la puissance W3 négative. dissipée dans la charge à la fré-
quence f3, diminue la puissance Wl et correspond à une conductance d'entrée
négative.

il est difficile de se rendre maître des puissances dissipées dans le filtre
Yu à chaque fréquence f3 et f4 car les valeurs Y3 et Y 4

obéissent aux lois rigi-
des des ci rcuits réalisables.

z Vs Vd
Source- Convertis s. Ampli Démodul.
Signal - pa r arn , - H.F. ý

..,.
.-:

T.B.F capacitif accordé synchrone

ýPCOSWI t \ cos (wl t

Pompe Déphaseu
fl E

,.

'4'p

Pour réduire l'effet du bruit de scintillation, il est avantageux de trans-
poser le spectre du signal, dans une gamme de fréquences où le bruit est blanc,
puis d'amplifier suffisamment après modulation avant de démoduler. Le gain en
puissance avant démodulation est utile, car le démodulateur est un atténuateur,
d'après les relations de MANLEY et ROWE et, de ce fait. il possède un mauvais
facteur de bruit.

La structure proposée pour l'amplificateur sismique est figurée sur le
schéma (z-.s).

flg. l-3 Schéma synoptique d'un amplificateur paramétrique pour signaux à très
basses fréquences.
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Pour o bt e ru r du gaIn. Il est av a nta g eux d'utiliser un convertisseur à réac-

tanc e pure, ou à ré s i s r anc e négative. plutôt qu'un modulateur clas sique à résis-

tance po s i trv e ,

Il f a u+ remarquer, cependant, que le fonctionnement du convertisseur en

a mpl.if i c at eu r à résistance r.p.gative bénéficie d'une plus grande ýiabilité par rapport
au modulateur. Dans ce mode d'opération, l'amplification en pui s s a nc e , à la fré-

quence f ' résulte d'un dé s a mo r-ti s s erne nt de la source-signal. La valeur de la

conducta;ce négative ramenée à l'entrée dépend de la puissance dissipée dans le

c i r c ui t "libre" Y accordé à la fréquence fI'
u

Ce fonctionnement est plus sûr, car un arrêt de la pompe ne correspond
qu'à une perte de gain et non à la nullité de gain comme dans un modulateur.

Né a nrno m s , nous ne développerons pas la théorie de l'amplificateur à

résistance né g atrv e , pour les très basses fréquences, car le bruit n'est pas
reduit par t ra ns po s i ti on de spectre.

Si nous écartons le modulateur à résistance négative qui, par sa nature,
est sujet aux b r ui t s des résistances, le choix se borne aux modulateurs capaci-
tifs et inductifs. Pour la sismique, le convertisseur inductif symétrique (fig.Z-Z)
n'estpas avantageux, car sa résistance d'entrée est nulle. On sait que les géo-
phones sont généralement connectés à l'amplificateur sismique par des lignes
assez longues et né c e s s a i r e me nt résistives (100 ohms au kilomètre).
R.D. SHELTON. et J.G. KENNEDY (réf. 12) signalent une propriété intéressante:
la plus grande i mrnuni té des c i r cui ts magnétiques aux radiations nucléaires I ce
qui do nn e r a i t un certain intérêt au convertisseur inductif.

La Irg u r e (2 - 4) dorme quatre structures simples des conve rtis s eurs pour
signaux à basses fréquences, avec les rna t r i c e s correspondantes du type (Z.5).

Nous adopterons la structure capacitive, montée en pont afin d'éliminer,
par symétrie, une pa r tt e du bruit de pompe. Sur la figure (Z - 5) nous voyons que
les échange s pa r arn ét riques s'effectuent dans un ci rcuit os cillant série, grâce
à la présence d'un da pô l e c a pa c i t if non linéaire AB, d'une charge inductive Yu
et d'une source de s i g na l J2, à basse fréquence fZ possèdant une admittance YZ'

Conformément à notre hypothèse, la capacité non linéaire est principale-
ment fonction de l'excit.ahon de pompe, à fort niveau Ep, que nous supposons,
ici. s i nus oi da le . de f réquenc e f l' plus élevée que fZ. La capacité du dipôle AB
est celle présentée par deux di o de s à jonction polarisée dans le sens non con-
ducteur, pa r deux pi Ie s V o : Pour chaque diode, l'excitation totale PT(t) est:

Grâce au montage en pont, le réseau linéaire extérieur (YZ et yu) "voit" les deux
di od e s de capacités variables Cd (t ) et Cg (t) suivant la disposition tête-bêche pa-
rallèle. alors que la pompe les "VOlt" en série.

Lorsque le réseau impose aux bornes AB une tension totale "signal" u (t),
nous avons montré flue la charge totale q (t) emmagasinée dans les jonctions est:
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sortie
C, (t )

LI
pompe

-----

ý y. l
y

__ ýI lf 4z

LtA

lçrý
3:i ..

Jj .9a ý '{,V;
U(t)

source

ý

Fig.2.S .Exciýaýion SyrN>tl"ique par pompe bruyante-.

1 + X -jC.,,\

seure e T.8.F
Jý

Fig.2.7. Diagramme de transfert.
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q (t) = [Cd (t) - Cg (t)] " PT (t) - u (t) [Cd (t) + Cg (tB (2.15)

Cette équation des échanges paramétriques entre la pompe et le réseau est
v a Ia b l e à chaque instant, quels que soient les niveaux u et PT et quel que soit le
réseau linéaire.

Cette relation fait apparaître deux modes de fonctionnement différents et
leur combinaison.

2.21 - La conversion paramétrique normale

Ce mode apparaît lorsque les deux capacités Cd et Cg sont fonctions de la
pompe seule (cas du condensateur vibrant). Si les deux diodes sont identiques, nous
avons:

(2. 16)

u (t) ne contient que les fréquences f2, f3 et f4 grâce à la symétrie du pont qui
élimine fl.

La matrice (2.5) s'applique, alors, sans approximation.

2 ... 22 - Lac 0 n ver s ion par dés é qui 1 i br e du po nt

Ce mode apparaft lorsque l'excitation de pompe est faible devant u (t)
Cd et Cg sont, alors, des fonctions égales et opposées de u (t) et nous avons
approximativement:

(2. 17)

Ce mode se rapproche de la modulation classique d'une porteuse PT'
par un signal u (t), principalement composé du signal d'entrée T. B. F.

La matrice (2.5), n'est pas valable, sans approximation. C'est le mode
principal de fonctionnement des amplificateurs diélectriques.

2.23 - La conversion totale

En pratique, les deux modes précédents subsistent, bien que le mode (2. 1)
soit rendu prépondérant, dans notre étude, pour des raisons de linéarit' d'ampli-
fication.

Nous utilisons deux diodes à jonction alliée, au silicium, ayant pour capa-
cités respectives :

fA· _ 1

T (2. 18)



(2.20)

(2.19)

I

T

V -1 -,
+(1 + :_) (1 +m c o sê)

J
(2.21)

3'

lA + V
0

+ Ep cos e
]

T

m=

Cn = ..;..J" C (e) cos n. d,

2A+V + E cos ê

o p

Les formules utilisées sont

- l ') -

qui s'écrit aussi:

En toute rigueur le dipôle AB est équivalent à une capacité C (e) non
linéaire, en parallèle avec une conductance non linéaire (fig. 2-6)

(d'après la figure 2-5)

Avec l 'hypothèse (2. 3), l'équation (2. 15) s' éc rit, en négligeant les termes
du second ordre:

avec

Nous montrons ainsi, que la combinaison des modes (2.1) et (2.2) c o ns >

titue une conversion paramétrique pure du type (2.1).

La matrice (2.5) s'applique. il n'y a pas de distorsion d'amplification
dans la limite où l'inégalité (2.3) est respectée, ce qui est toujours possible,
en augmentant l'excitation PT'

Remarquons que le montage symétrique rend l'inégalité (2.3) plus aisée
à respecter.

D'après (2. 19), la capacité équivalente s/» est fonction de la pompe seule
et elle admet un développement de FOURIER du type (2.4).

Nous donnons, en Annexe A 5' le calcul des coefficient Co Clet C2 ains i

que les courbes de ces coefficients ern fonction de la profondeur d'excitation de
pompe m

avec:



A

I =
dq
dt

C (t )

u

Fig. l-6

B

Pour une diode à jonction. la conductance variable G (PT) eat dODDýe
pa r la formule de SCHOCKLEY

e
G--Ioe

KT
ePT(t)

KT
(a. aa)

- jnUlI t

e

G admet aussi un développement de FOURIER:

eo +. It
G = Go + z

>;:
en e JnI.U

+ Gý

Dans la plupart des applications, seul Go est à considérer.

(Z. Z3)

Certaines diodes au Silicium possèdent des conductances inverses G
extrêmement faibles (10 -10 mho), ce qui rend leur emploi particulièremegt
avantageux dans les convertisseurs capacitifs à forte impédance d'entrée.

Certains auteurs (réf. 17) ont utilis é

, dans les amplificateurs diélec-
t r i qu e s , les matériaux piézoélectriques à faible conductance, çomme le sel de
Rochelle ou le titanate de Barium. Ces éléments peuvent être montés dans un
convertis seur paramétrique en utilisant l'effet électrostrictif non-linéaire.
L'excitation de pompe doit cependant atteindre plusieurs centaines de volts pour
que cet effet soit utilisable.

On peut aussi tirer partie de la capacité interélectrode des transistors
à effet de champ, qui semblent présenter une forte non linéarité au voisinage
de la tension de goulot.

Dans le convertis seur c apa c i tif propos é

, la source à basse fréquence
possède une conductance gl, en parallèle sur une capacité de découplage
rd (fig. z - 5).

Dans la matrice (z. 5) on peut supposer les coefficients Gl, Gl nuls et
inclure Go dans la conductance totale de source sz-r " Nous avons :

Yl + Go = glT + j ýP

(z. l4)

(z. as)



(2.26)

(2.29)

(2.28)

(2.21bis)

(2.27)

+ g L
+ go P

2nfiCo=------GIO

Nous avons

2

Nous définissons un coefficient fi de désaccord:

1
'f1 = 1 - _

(2.30)

- I 7 -

Le circuit de charge le plus simple est une inductance L connectée en pa-
rallèle sur une conductance totale g IT:

Y4 (p) = si r + _ýl __ ý
L (p + j CA) V

+ G'g l T
= gu

gu représente la conductance d'utilisation,

gL la conductance de perte de l'inductance L,

L'inductance LI et la capacité moyenne du dipôle COI constituent un cir-
cuit oscillant dont la pulsation de résonance 9 est:

En faisant entrer G'
0

dans le circuit de charge Yu nous avons en valeur
complexe

gp la conductance équivalente à la résistance interne rp de la pompe,
G'

0 la conductance de fuite des diodes capacitives en haute fréquence.

Ordinairement, le constructeur donne la surtension Od en fonction de la
fréquence.

Enfin, il est commode de définir les coefficients de surtension 00 QI 02
et QE et les coefficients d'amortissement correspondants : -\ ,
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Qo
CoCUI 1 surtension du circuit oscillant paramétrique= --
s i T a

QI
Cl WI coefficient de gain= ,
s i T

(2.31)

Q2
C2Wl

le taux de réaction=

giT

(C 0 +rd)wl 1
"surtension·de la source de signalQE = -- ,

g2T b

2. 3-STABILITE DU CONVERTISSEUR CAPACITIF

L'hypothese de linéarisation (2.3) n'autorise la recherche de la .tabilit'
qu'en l'absence de signal extérieur. n est commode d'écrire la relation matri-
cielle (2.5). sous une forme homogène (2.34) en posant:

tr" + jlAl2
s =

1).)1

1

r aZ]2'd=tl-?-T

"s " étant la fréquence relative complexe et :

En choisissant convenablement l'origine des temps. les coefficient. d.
FOURIER sont réels Cn = Cý ; nous avons

s+b
C

1
s

Co+ rd V2

Cl_(s-j)
Co ýZ (. _ j)

,..
x V3 (2.34)

Cz
C(s+j)

o s + j

Le convertisseur est stable si V 2' V 3 et V 4 sont nuls lorsque les
sources sont éteintes (J 2

= J 3
= J4 = 0)

Le système à trois équations linéaires (2.34) a des solutions non nulles si
le déterminant Ô (s ) n'a pas de racine dans le demi-plan droit complexe.

Pour le convertisseur capacitif chargé par un circuit oscillant simple,
le numérateur de à (s) est du cinquième degré.
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(2.37)

(2.36)

(2.38)

(2.35)

FI = 1 +
ý1

Ilo
(2.39)

F - 1 +
Â 2

2
-

Ào+Al

k =

Cl2
h = 2 Co (Co +rd)

â (s) = - J!!..f s 4 + as 3 + s 2 (3 - n ) + as + hl1 l+s2l ' I

Le nombre de zéro de à (s) est donné par le nombre d'encerclements de
l'origine par la fonction F I x F2 = â.j Ilo puisque le déterminant /:i.o ' corres-
pondant ý un système passif _ est stable et ne possède pas de zéro interdit.

Pour discerner les influences respectives des coefficients Clet C2-
nous écrivons le déterminant sous la forme:

avec:

Cette écriture permet de déterminer les taux de réactions FI et F2 de deux
boucles d'asservissement:

La discussion de la stabilité suivant le c ritè re de Nyquist est rendue
difficile par le nombre élevé de paramètres: a, b, d, Co' Cl, C2 et Co +Fd-
Néanmoins _ elle permet de voi r plus clair dans le double mécanisme de réac-
tion causé par les coefficients de FOURIER Clet C2 et plus précisément par h et
k tels que:

2.31- Cas où C2 est nul

Lorsque C
2

est nul. la stabilité est as surée si Fln' encercle pas l'origine,
c'est-à-dire si Ilo + A I et â 0 ont le même nombre de racines dans le contour
de BROMWICH.
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Un théorème, dû à BODE (réf. 14) établit que deux fonctions Il 0 (s ) et

fl.1 (s ) analytiques ,sur et à l'intérieur d'un contour et dont les modules satisfont à

l'inégalitél60 (s)l> 1.11(s)1 sur le contour, sont telles que ào(s) et 60(s} + A 1(s}
ont le même nombre de racines à l'intérieur du contour.

Lorsque C2 est nul et que l'amortissement du circuit de charge "a" est
suffisamment élevé, on peut établir une condition suffisante de stabilité, lorsque
le circuit inductif de charge est accordé sur la capacité Co :

(2.40)

Le premier terme n'est autre que le gain en puissance disponible. Le
terme nE = g2T / co+r d représ ente la pulsation de coupure du circuit d'entrée.

La stabilité est d'autant mieux assurée que le gain en puissance est faible
devant le rapport de la fréquence de pompe à la fréquence de coupure du circuit
d'entrée. Cette stabilité dépend pratiquement du produit gain disponible -bande
passante relative car la fréquence de coupure haute est fixée par la fréquence de
coupure du ci rcuit d'entrée.Q E/2lT', lorsque le convertis seur travaille en abais-
seur d'impédance (voir formule 2.59). Le facteur de mérite est donc limité
par la condition de stabilité qui s' éc rit, Io r s que J'[

E
est trè s inférieur à tA) I :

(l.4l)

Par exemple. un convertisseur utilisé en amplificateur sismique jusqu'à
1 KHz' avec une fréquence de pompe .de I MHz. pourrait avoir un gain maximal
de 33 dB

l.3l - Cas ou' Cl ' 1n est pas nu .

Lorsque Cl n'est pas nul. ou négligeable devant Co. l'application succes-
sive du critère de NYQUIST, aux deux boucles FI puis Fl' est malaisée. d'autant
que l'instabilité de la première boucle F I peut-être rendue stable si Fl(s) entoure
l'origine.

Lorsque certains coefficients sont connus numériquement. il est commode
d'appliquer le critère de ROUTH et HÜR WIT Z.

Nous avons utilisé ce critère pour rechercher le gain maximal possible,
en régime stable. pour un convertisseur capacitif suffisamment sélectif pour
supposer "a" inférieur à 1 (voir annexe A2) .
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(Z.4Z)

(Z.45)

b _
a

O(k(l

De plus, notre intérêt se porte sur le convertisseur à forte résistance
d'entrée et nous supposerons que sa fréquence de coupure de sortie est plus éle-
vée que la fréquence de coupure du circuit d'entrée, ce qui se traduit par:

(Z.44)

Cette relation est couramment vérifiée car, d'une part, r d n'est jamais
nul si l'on doit respecter l'hypothèse de filtrage sur YZ' d'autre part la conductance
inverse G'

0
de la jonction à la fréquence fl' entrant dans g 1 T est plus élevée que

la conductance inverse Go en basse fréquence entrant dans gZT.
D'autres limites pratiques sont imposées aux coefficients de réaction

h et k, pour les diodes à jonction alliée.

Nous montrons en annexe AS que les coefficients de FOURIER en, Cl et Cz
sont tels que :
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Les conditions de stabilité de HÜRWITZ s'appliquent au déterminant A(s)
de (2.34) écrit sous la forme:

Pour un convertisseur accordé (1) = 0), nous avons établi, en annexe AZ'
les conditions suffisantes de stabilité suivantes :

10_ Le taux de réaction de la deuxième boucle, "k", ne doit pas dépasser
"a", et rester pratiquement infé rieur à 0, 63 si "a" est voisin de l'unité.

pour a < 0,69 cette condition s'écrit:

L'égalité correspond à l'excitation maximale (m= 1).

De plus, la capacité de découplage rd n'est jamais nulle. D'après (Z.35)
et (Z. 36), nous avons :

(Z.46)

Z 0
_ Le taux de réaction de la première boucle, "h", ne doit pas être

supérieur à I + k , condition qui s'écrit:

(Z.47)
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(2.48)

(2.49)
2

1 _ (C 2 CA> 1
)glT

s'appliquent qu'au convertisseur

2C 2 - CoC2
rd > __1

_

Co +C2

La condition (2.46) limite la profondeur d'excitation "m" et. par là
même, le gain en puissance disponible W d calculé au paragraphe 2.4 :

ý

2

1+(C2WI)
= 4 C12ý12

" ýg_I_T _

g lT·g2T

Ces conclusions sur la stabilité ne
capacitif pur, accordé.

il est possible que la combinaison d'une diode à jonction et d'une diode
"tunnel" (conductance négative) conduise à des produits gain x bande passante,
plus grands, mais la recherche des racines de Â (s) n'est pas aisée, dans le
cas général.

Ces deux conditions s urn s a nte s sont p r a t i q u errre n t valables pour ý in-
aférieur à 0,36.

La condition (2. 47) est facile à satisfaire sauf aux faibles taux d'excitation
'lm" si r est inférieur à C comme c'est le cas pour une source piezoélectrique,
à conductaýce g pratiquemeýt nulle. Dans ce cas, il faut d'ailleurs remplacer la
valeur Co de caýacité d'accord par rd C 0 / (Co + rd) , et la c o ndi ti on (2.47)
devient:

Pour conclure ce paragraphe nous faisons la remarque que la stabilité,
comme les fonctions de transfert dépend. évidemment, des admittances de source
et de charge, mais surtout des coefficients Go G

1 G2, Co Cl C 2 "".

Ainsi le taux d'harmoniques de la pompe, qui peut être dosé par filtrage,
est aussi important que le degré de non linéarité des éléments variables G, C.

Nous proposons un principe simple pour éliminer un des coefficients à
partir d'une pompe sinusoïdale. Par exemple, pour éliminer Cn dans la série
de FOURIER, d'un dipole capacitif, constitué par deux jonctions Cg et Cd, en
parallèle, il suffit d'exciter chacune d'elles. indépendamment, avec une pompe
de même amplitude mais déphasée de + = f

P
pour l'une et - cfp pour l'autre.

La capacité totale du dipôle s' éc rit en effet:
00

Cd + Cg = 2 Co + 4 ý Cn cos n f P cos (nw 1 t + cf n)
1 2

Par exemple nous avons vu que le coefficient C2 est responsable d'une
réaction positive qui dégrade la stabilité (2.39 - 2.46). En appliquant le principe
ci-dessus, il est possible d'annuler C2 en excitant en quadrature ( c.f p = 11"

)avec la même pompe deux condensateurs Cd et Cg connectés en 4
parallèle. dans le circuit oscillant paramétrique.
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Z.4- FONCTIONS DE TRANSFERT

L'organigramme (fig. Z-7) du convertisseur nous renseigne sur le sens des
échanges entre les fréquences £2,f3 et f4, quand on injecte des courants -signaux
JZ' J3 et J4 à ces fréquences; le système possède trois noeuds essentiels VZ,
V 3 et Y 4, liés chacun à cinq boucles de réaction primaire.

La matrice d'admittance complexe LA] (formule Z. 5) permet, par inversion,
de calculer les impédances de ýransfert lz).
nous posons :

YZ ZZZ

(Z. 51)

(2.5Z)

Lorsqu'un courant-signal JZ sinusoldal, de fréquence fZ basse, est injecté
au point nodal Y Z ' les tensions Y 4 et y] recueillies sont pratiquement égales si
la fréquence de pompe fI est très élevée.

La tension totale de sortie modulée est alors égale à 2Y 1.

. CoWl Czwt)
C uJ

I-Jý--
Z YI = (Z + Z ) J 2' 1 1 yglT glT J3Z 4Z Z =- J x

2 2 2g 1 T ·g2T
1+ 2(::.0 fAll

)
ýC2U.H)

y glT glT

L'admittance d'entrée est réelle et égale à

1

Z2Z
(Z.53)

Ainsi, à fréquence nulle (fZ ýfl) l'admittance d'entrée n'est pas fonction
du circuit de charge, elle est indépendante de l'accord et de sa surtension. Elle
se réduit à la conductance inverse Go des diodes à jonction et peut, de ce fait,
être très faible.

A fréquence très basse le convertisseur capacitif pur ne peut fonctionner
en amplificateur paramétrique à résistance négative car G est ositif.

Le gain de conversion __ 1 dépend, en premier lieu, du coefficient Cl
YZ

donc du degré de non linéarité de la capacité inverse. A l 'accord ý
= 0), il ne

dépend pas de la capacité d'accord Co. On peut profiter de cette propriété pour
multiplier le gain par "k" en disposant, en parallèle, k diodes identiques, et en
modifiant l'inductance L pour rétablir l'accord, sous réserve que la conductance
totale, à hautes fréquences nG'o ne dépasse pas la conductance imposée de charge
gu (voir formule 2.26)
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La courbe X 1 de la figure (2 -8) donne le gain en tension en fonction du
désaccord 9.

Ce gain est celui d'un système asservi de gain direct T d et de gain de
réaction TR tels que:

1
ýý ... Td ....v

.ý I
, .,

TR
r-

Le gain dépend fortement du désaccord
ý

défini par (2.29). il n'est pas
maximal à l'accord, sauf SI Cz est nul.

C2 est responsable d'une r
é

a c ti on positive de rapport

CZ\oÙl
QZ =

g 1 T

I

Z22
= g2 + Go -

L'interprétation des relations de MANLEY et ROWE au paragraphe 2-1.
a montré que le gain du convertisseur à quatre fréquences est toujours supérieu r

à celui du convertisseur à trois fréquences. Ceci est dû à la prés ence du terme
Cz (fig. 2-7) qui n'intervient pas dans les convertisseurs à trois fréquences.

n est intéressant de comparer le convertisseur capacitif au convertisseu r

à diode tunnel, à l'accord.

La matrice (2-5) est applicable en faisant Cl = C2 = O. Pour les f r
é

qu eri. cs

très basses £2« r l' l'admittance d'entrée est;

La conductance (ý - g2) devient aisément négative, par exemple, en
22

polarisant la diode "tunnel" à la tension de "vallée" ou de ''sommet'' . Ce conver-
tis seur à 4 fréquences peut donc se rvi rd' amplificateur à résistance négative pou r

les fréquences très basses. Le CIrcuit i ndu c ti I de charge est alors un circuit
oscillant libre dont l'accord et la surtension contrôlent l'amplification et la bande
pas sante. i

\.
I

f
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(2.56)

cos (I) 2 t

- Artg (fi 00 - 0l)

Ordinairement, le gain maximal est désiré pour f2 nulle.

La phase correspondante est alors :

CT = V d (f l )

Vd (£2 =0)

2.5 - LARGEUR DE BANDE APRES DEMODULATION SYNCHRONE

Le signal modulé de sortie Vs se compose de 2 raies latérales d'amplitude

V et V et de phase ý3 et 4'4 aux fréquences f3 et f4. Si on utilise un détecteur
3 4 ...

f
' f '1 d' t

.

d'enveloppe pour recouvrer le signal a basse requence 2' l Y a IS o r s i on car Vs
est à la fois modulé en phase et en amplitude: I

Vs (t) = [v42 + V32 + 2V3 V4 cos (20.>2t + 4'4 - ý3TI
'"Z

sin [WIt + c.Ps(tý

Il ý'y a pas distorsion si IZ321
=

JZ421 à toutes fréquences, condition qui
se t r a duit par:

I

Go - j (Co - C2)W3 + Y·3
= (.03

Go + j (Co - C2)w4 + Y 4
U)4

Puisque Y
4

et Y
3

représentent deux valeurs d'une même admittance réelle
Y

u cette condition ne peut être satisfaite, dans une bande la rge, que si Go est nul
et Yu est une capacité pure. Or, ce fonctionnement correspond à un régime ins-
table.

Pour obtenir une bonne linéarité, il faut démoduler en synchronisme, avec
une porteuse déphasée d'un angle cp (fig. 2-3). La tension totale démodulée est
alors, en supposant un amplificateur HF accordé, de gain unité

Vd = l IZlOI J2

La sélectivité fT" de l'ensemble convertisseur-démodulateur eat définie par

nous avons

La tension démodulée filtrée V d est alors la même que lV
1 donnée par (2.52)

En posant pour fl = 0 :
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Nous avons établi, en annexe A3' l'expression générale de <T'pour n'importe
quel convertisseur, quand'" est donné par (2.56) pour f2 = 0 :

(2.57)

La sélectivité du convertisseur capacitif est donnée par la formule appro-
f2

chée (2.58), lorsque x '7
ý

est très inférieur à l'unité.
1

_ (a2_k2ý{(a2+k2)2+4k2(a2+k2)x+x2[4k4_2k(1+k)(a2+h2)+a2(2_k)2] l2 (2.S8)
()

-
aZ+kZ (a2_k2)b2+x2{(a2_k2+hk)2+2b(a2_k2)[ 4k4_2(a2+k2) k(l+k)+a2(2-k)2J] J

L'examen de cette formule montre que le coefficient k = C2/Co' respon-
sable d'une réaction, cause une remontée de cr-. On peut profiter de cette action
pour élargir la bande pas san te .

Lorsque C2 est nul, nous avons calculé une fréquence de coupure à 3 d B
ý'

f2 (3dB) (2.59)

Dans cette expression fE est la fréquence de coupure du circuit d'entrée (source+
convertisseur)

(2. 60)

En' utilisation sismique le rapport fE/fI est très faible, de même
g2T/g I T (voir remarque à propos de la formule (2.42).

La bande passante du convertisseur capacitif après démodulation synchro-
ne, est de l'ordre de la fréquence de coupure du circuit d'entrée, lorsque C2 est
faible devant ý. La condition,

2
C

I + 8 (
g 2T) . ( 0)
gl T Co + r d

ne donne évidemment pas une bande passante infinie, car il faudrait tenir compte,
alors, des termes en x3, x4 etc .. dans le calcul de (J. Néanmoins, elle suggè re
un moyen pour élargir la bande.
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2.6- ETUDE THEORIQUE DU BRUIT

Nous avons vu au paragraphe 2..2.3 que le convertisseur capacitif de la

figure (2-5) obéissait à une équation paramétrique de la forme:

q(t) = C(t) x U(t)

C(t) est seulement fonction de l'excitation de pompe PT (2.19). Le signal U, issu
du réseau linéaire (fig.2-9), est mélangé aux bruits AU engendrés dans le réseau:
bruits thermodynamique et de scintillation des résistances et des transistors. De
même, l'excitation de pompe p(t} est affligée du bruit et de l'instabilité en fré-
quence de l'auto-oscillateur de pompe, soitàp cet effet.

Ce bruit de pompe àP. cause une modulation erratique AC(t) de la capa-
cité et son effet s'ajoute, en parallèle (fig. 2-9)

A Q +AQ

Réseau
linéaire C(t) A C(t)

.L.- .-I B

I
Fig. (2-9) fluctuation de la capacité paramétrique.

Ces deux types de bruits engendrent une fluctuation 6Q de la charge. qui
obéit à la relation:

Q +ÀQ = (U +ÂU) x (C +AC)

Les termes:

C x U correspond à la conversion paramétrique normale
I

C x A U à la conversion normale du bruit du réseau
I

(Z.61)

U x A. C : à la conversion erratique du signal U
I

li C xâU : à la conversion erratique du bruit du réseau.
Nous négligerons ce terme du deuxième ordre.

De plus. lorsque l'excitation de la capacité non linéaire est effectuée par
un moyen électrique, il se produit une injection dans le réseau, par couplage du
bruit de pompe Â P qui subit à son tour la conversion normale C x AP. Le mon-
tage des capacités, en pont équilibré, avec excitation de pompe appliquée sur une
diagonale et le signe U appliqué sur l'autre, annule cette injection lorsque U est
nul (fig.2-5) Par contre, le signal U déséquilibre le pont suivant le mécanisme
explicité au paragraphe 2.22. L'injection directe de .1P peut donc se traiter par
la formule générale (2.19)
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2.611 - Schéma équivalent d'une jonction bruyante

Une jonction soumise à la tension V (fig. 2-6) est parcourue par un courant
qui obéit à la loi de SCHOCKLEY:

Le bruit du réseau est le bruit qui subsiste lorsque la pompe n'est pas
bruyante.

Dans notre montage de la figure (2-5) le bruit du réseau eat engendré:
- dans la résistance de source, aux fréquences basses f2
- dans la résistance de charge gu : il faut tenir compte, éventuellement, du bruit

engendré dans l'amplificateur H. F. accordé.
- et enfin, dans la jonction capacitive elle-même.

2.61 - Influence du bruit du réseau

eV

10 est le courant de saturation fonction, des concentrations N et P en électrons et
en trous, des constantes de diffusion Dn et Dp' des durées de vie Tn et T

p
et de

l'aire S de la jonction.

10 = e [N
V ý: + P

J ýý J
5

1) Pour des fréquences assez hautes, VAN DER ZIEL (réf. 15) a montré
que le bruit de la jonction est la manifestation de l'effet de grenaille, dû à la fluc-
tuation gaussienne des courants de diffusion et de génération. Cette fluctuation
J lB est donnée par:

Le schéma équivalent en haute fréquence (fig. 2-1 Oa) comportera une
source de bruit JIB' une capacité C en parallèle sur la conductance de fuite Gý
en hautes fréquences.

formule dans laquelle "e" est la charge de l'électron.

b)

Fig. (2.10) SChéma équivalent d'une jonction bruyante
a) aux fréquences hautes - b) aux fréquences très basses
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Pour un semi-conducteur P, elle est donnée par (réf.15)
1

l]T
G' = _e_ (I + 10) [_1 +_1 (1 + 41f2 f2"t'p 2)2

o KT 2 2
(2.63)

Le facteur de bruit élémentaire, exprimé par la température de bruit e I (f)
aux fréquences hautes, est donc

1--
el (f) =

1+ 2 10 [_1_+_1_(1 +4112f2r/l-+12 (2.64)
T 21+210 2 2

(2.65)

1

1
:10

U (1 +4112 f 2't"pf- ýre
Cd = -- x

KT

Remarquons que I tend vers -I lorsque la tension inverse Vest suffisam-
ment grande, ce qui montre l'intérêt Se polariser la diode avec de faibles ten-
sions inverses. Rappelons que la capacité C des schémas (2-10) est la somme de
la capacité Cd traduisant le retard à l'établissement du courant de diffusion, et

Ci, la capacité inverse inter-électrodes qui traduit l'absence de charges libres de
part et d'autre de la jonction.

et pour une jonction "alliée" ýu silicium (réf.1lf)
ý é e (N - p) 2"C· - S __ oý_---:-:------:1

-

S1T'(N+P)(A+V)
(2.66)

formule dans laquelle A est le potentiel de contact et t f. 0 la constante diélec-
trique du Silicium. Aux fréquences usuelles r p

est très petit et Cd devient négli-
geable devant Ci.

2) Pour des fréquences très basses, nous savons que la jonction engendre
des bruits "anormaux", non gaussiens, analogues aux bruits de scintillation des
cathodes chaudes à oxyde.

Le facteur de bruit est de la forme

(2.67)

Foest, par exemple, le facteur de bruit élémentaire mesuré à la fréquence
d'analyse fo ;: 10 Hz, dans une bande df = 1 Hz. Expérimentalement, FIRLE et
WINSTON ( f. 16) ont 10ntré, pour les jonctions au germanium polarisées in-
versement, que cette loi en l/f s étendait encore, Jusqu'à 10-5 Hz.

A notre connaissance, aucune publication ne rapporte des mesures du
bruit anormal effectuées sur des jonctions au silicium, polarisées inversement.

Pour ces mesures, on ne dispose pas d'amplificateur à très basses fré-
quences dont la résistance optimale de bruit de source soit de l'ordre de la
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résistance inverse de la jonction Silicium (lolO ohms par exemple). On masque
ainsi le bruit propre de cette jonc hon. L'adaptation par transformateur n'est
pas possible aux fréquences très basses.

Puisque de telles jonctions présentent toujours une capacité inverse non
linéaire (formule 2.66) nous proposons de mesurer leurs bruits à basses fré9..uýn_:-
ces, en les intr__q"W,Qsant dans un conve rtisseur paramétrique capacitif ýoýme
élément variable. Pour la fréquence f2 du signal, le courant de bruit anormal,
engendré dans la bande df est:

b:i2 = 4 K T elf Go & 2 (f)

e 2 (f) représente alors/la température de bruit à cette fréquence basse.

2.612- Facteur de bruit avant démodulation

A la sortie modulée, (fig. 2-3) nous définissons deux facteurs de bruits
élémentaires F3 et F 4' aux deux fréquences fI ± 1tm/2 T ý.!l m/211 est la fréquen-
ce d'une raie de bruit en" basse fréquence.)

Si les conductances g2 et g 1 sont métalliques les courants de bruit qui
entrent dans le convertisseur sont:

1) J 2B engendré dans la source et la jonction, à la fréquence.Jlm/2'1f
avec une phase aléatoi re ý k

J2B(t) = IJ2B\ cos (nmt +ýk)

JýB = 4Kdf(ê2.Go+T.g2) (2.69)

2) J4B, engendré dans la charge et la jonction, à la fréquence fI +nm/21f
avec la phase aléatoire ý rn "

J4B(t) =
\ J4B

,
. cos [(\oÙI +Ilm) t + 'fm]

J42B =4Kelf(64.G'0+T.gl) (2.70)

3) J 3B' engendré dans la charge et la jonction, à la fréquence fI -.0 m/2"1\
avec la phase aléatoire indépendante 'fn

J3B(t) = 'J3B I . cos [(WI -1'2 m) t +tp oJ

JfB =4Kelf[63.G'0+T.gI] J2.71)

93 (f) et e 4(£) sont les valeu rs de e 1 (f) pour les fréquences proches fI ±.Qm/2". .

En toute rigueur, elles ne sont pas égales. La figurè (ý-.ll) représente le
spectre de bruit d'une Jonction et pJus particulièrement, la position de trois
raies indépendantes J2B' J3B et J4B.

Ces courants de bruit du réseau subissent la conversion paramétrique
normale donnée par la r e l at i o n matricielle (2.51). Comme il est d'usage, la
charge gu n'entre pas dans l'expression du facteur de bruit.



Nous obtenons ý VOl r Arin e x e A4)

1 +
Go (1z G'

0 I
Z 331Ze 3 + \ z341Z£l4

F3 = --+--
IZ3ZIZ.TgZ T gZ

Go 8z G'
I Z431Z93 ... I Z 44\2.84

0

F
..

= 1+- +-
I Z42. ,Z. TgZ T gz

(Z.7Z)

Pour le converti.seur c apa ci tif , dans la bande passante, en supposant

Q3 .a., le facteur de bruit FS est:

2

+
Go·e2

+
& l' GIO:. (GO +g2)

gZ.T T·g2 C1ý1
1 +(

Cow 1 _ CZuJl
/? g 1 +G '0 g 1

+G'
0

(Z.73)

2.613- Facteur de bruit après démodulation synchrone.

Nous montrons en annexe A4 que le facteur de bruit Fddu réseau, après
démodulation. s l éc r it dans la bande passante;

Go e2 1
GIO &1

F d
= 1 +

gz . T +"'2'
gZ T

Zl1--+
Z 12

(Z.75)

Les impédances de transfert Z11' ZlZ' et ZIO sont les valeurs prise.
par les coefficients de la matrice (2. 51). pour une fréquence basse de bruit

Il m/21T très inférieure à fl.

Nous avons pour le convertisseur capacitif lorsque fI = f3 = f. :
" V4 1 1-jha

Z Il = Z = Z 33 = _ = __ "/ 0

44 J4 s rr
' 1+'J2ao:LaZ2

oJ V 4 . C 1 w I 1 - j( 9 a
0
-a z)

Z IZ = Z4Z = Z 3Z = -- = - J "
Z Z ZJ Z g 1 T. gz T

1 +? a 0 -Oz

,V4 __ 1 j azz 10 = Z43 = Z 34 = --:-7 - - x ------==----
J 3 glT l+?ZaoZ-azz

En remplaçant dans (2. 75) les expres sions (2. 76), nous obtenons:

(Z.76)

(Z.77)



En c o m pa r a n t les formule" (Z, 73) el (2..77), nous faisons les remarqu('c,
suivantes

est inversement proportionnelle à W d (formule Z. 49). Un des rnov e n=
CIWJ

de ré uire le bruit d'ongine H. F. e s t donc de mettre en parallèle des diodes

Goe}
I) 1 a con t r i but ion --_':. dub TlU t des ( ill t dl ali 0 n ISS U del a jon ct ion est 1 d

gz T

même, avant et après d{'moduLi li on sync h rone. Ell en' est pas fone hon du gaIn d'j
convertisseur mais s e u l e rn e nt de Id conductance de source gZ.

Z) Par contre, la contribution FH. F du b r urt haute fréquence e I dépend
fortement des constantes gouvernant le gain Qo' QZ' 7,G'o, sa- Go' Cl et WI

Cette contribution H. F. (troisième terme de F d et FS) est d'autant plus
réduite que le gain à l'accord est grand. En effet, l'expression
g + G'
Z 0

identiques.

3) Dans le cas particulier où le coefficient de réaction Q2 est nul, la
contribution H. F., après démodulatlon synchrone, est inférieure de 3 d B à

celle d'avant d érno dul at i on .

Al

Les p r op r i
é

t
é

s annoncées par les remarques 1 et 3 sont mieux inter-
prétées en se reportant à la hgure (Z;-11).

Une composante de scintillation J ZB' à basse fréquence, donne na i s s an c e ,

comme le signal, à deux tensions latérales de bruit, cohérentes: Z3Z. JZB et

Z4Z. JZB' qui sont démodulées en phase et qui ajoutent leur valeur linéaire.

Par cant re, les composantes de l'effet de grenaille J 3B et J 4B' indépen-
dantes entre elles, donnent na i s sance à deux tensions indépendantes aémodulées
qui ajoutent 1 eu r pui s sane e .

4) Dans les deux cas, le facteur de bruit, comme le gain, est très s e n s r-

ble au désaccord J du circuit paramétrique et à QZ.

Sur la ligure (Z-8), les courbes À l' À Z' et ý 3
représentent respective-

ment les variations du gain en tension et des contributions H. F. du facteur de
bruit, avant et après démodulatlon synch rone, en fonction de ? et QZ. )..1 est
proportionnel au gain en t e ns io n VI/EZ avec EZ:= JZ/gZ.

1

T
l R +( ')00 - 0 z)j

a 2
=

ý+ 9 Z002_Qzý

À Z est proportionnel au terme de contribution H. F. avant démodulation, dans
(Z.7'3):

,.\
Z

=

1 +r;2Q Z + Q Z
a Z

I
I

"

-<
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figure (Z-l1) - a) Spectre de bruit d'une jonction semiconductrice
b) tensions de bruit correspondant aux 3 raies indépendantea

JZB' J3B et J4Bengendrées dans la fonction (CZ = 0).

À 3 est proportionnel au te rme de contribution H. F. dans (Z.77) après démodu-
lation :

L'examen de la figure (Z-8) suggère les conclusions suivantes:

- le gain est maximal lorsque la charge L est plus inductive que celle
(LA) réalisant l'accord à la fréquence de pompe (LA CoW 1

Z = 1).

- Par contre, les contributions "haute fréquence" du facteur de bruit
avant et après démodulation, sont maximales dans le cas contraire {L ( LA)

La comparaison des courbes ý Z
et)\ 3 montre l'intérêt de la démodula-

tion synchrone lorsque Oz est faible.

5) Le choix de la conductance de source gz a beaucoup d'importance pour
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la réduction du bruit démodulé. En l'absence du b r ui t de s c i nt i l l a t.i o n (e 2=0)
le facteur de bruit passe par un minimum lorsque g2 est égal à la conductance
de la jonction o, (voir fig. 2-12).

Lorsque ê 2 n'est pas nul, il existe une conductance g2 optimale pour
chaque fréquence f , Nous étudierons particulièrement l'influence de g2 dans le
chapitre 3.

2.62 - In flu en c e dub ru i t de po m p e

L'excitation de pompe n'est pas rigoureusement sinusoldale, l'effet des
bruits engendrés dans l'autooscillateur (bruit thermique des résistances, effet
de grenaille et de scintillation de la lampe d'entretien) se traduit par des fluctua-
tions de l'amplitude et de la fréquence instantanée. il est commode de représen-
ter cette excitation complexe PT par un bruit gaussien b(t) superposé à une onde
monochromatique Ep (fig. 2- si'

eo

PT(t) = Ep cos ù.) 1 t +
ý

epk cos (w kt Hfk) (2.78)

La. phase fk d'une composante e pk' à la fréquence (,4)0211', est la variable
aléatoire équiprobable dans l'intervalle 21l. La valeur des "epk" est donnée par
la densité spectrale de la pompe N (f) et par la valeur quadratlque moyenne cr-

epk2 = 2 N(fk). di

0-2 = 21ý(f). di

(2.79)

(2.80)

Cette représentation permet de définir le rapport ep signal à bruit de la
pompe, que l'on supposera plus grand que un

El
p = p

ýl (2.81)\ P 2a-2

Une autre forme de p(t) nous est donnée par

p(t) = M (t) cos( vQ 1. t +, (t)J. Ep

en posant

M(t) =[ý +t ý!k cos(llkt

2
fkýZ + (i ýý

sin (Ut +'fkl/ t m

t(t) = Artg

(2.8l)

(2. Ubi.)



(l.87)

(l.86)

(l.85)

s'écrivent:

Cue = COb;} ;:11; d6 cos ne
I II

ý+ ýo
]

LI+MCOs(8+Y'lJ

Cob J1f d & " sin n ê
1 1

ý+ :0 r -1[
ý+Mco.(ýýif

-0

+ 2[[Cn +ACns (t)]sinWI t ý <Zlc

1

2.621- Fluctuation de la capacité

- 37 -

-
C(t) = Co + A Co(t) +' 2 L [Cn + 6 Cnc (t)] cos wI t

I

La capacité variable. définie par l'équation (2.19) n'admet plus en toute
rigueur, de développement en série de FOURIER car le terme FT(t) n'est plus
périodique (voir 2.78). Néanmoins lorsque el' (2.81) e st grand et que le spectre
de la pompe e.t concentré autour de fI (condition.!l.k« \)JI) les fonctions M(t) et
"(t) sont lentement variables par rapport à ý1 t. La fonction C(t) peut être

développée en une pseudo-série de FOURIER à coefficients lentement variables:

ý (t) est alors une variable gaussienne infiniment petite. Les coefficients de
(Z.85) se calculent par les intégrales suivantes calquées sur les expressions
(2.21) :

q> (t) *

Avec cette approximation, les termes de (2.82),
E -

M(t)# P
[1

+LA + Vo
o

Lorsque la pompe est bruyante, chaque composante "epk" du bruit provoque
une variation erratique ACk de la capacité. En supposant que "epk" est faible
devant l'excitation sinusoldale Ecos U)l t , nous montrons en annexe AS que IlC

. p
admet une s

é r ie de FOURIER de la forme:
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6c

Les termes Co' Cl et Cl sont les coefficients de FOURIER en l'absence
de bruit (cas M = m et t = 0) calculés en annexe AS

Les coefficients de conversion erratique Bo' Blet Bl sont calculés par la

formule:

(2.89)

Les courbes de la figure (2-13) donnent les variations de Co' Cl dans les
mêmes conditions.

Pour les jonctions alliées, ces coefficients croissent tous rapidement lorsque
"m" tend vers un, à partir de m = 1-

2.622- Conversion erratique d'un signal à basses fréquences

Soient J l' J 3 et J 4 ,des courants - signaux injectés dans le réseau (fig. 2-5)
aux fréquences fl, f3 et f4 . ils donnent naissance, par conversion paramétrique
normale. aux tensions-signaux Vl V3 et V4. Cette conversion normale obéit à la
formule matricielle (z. 51)

(2.90)

v subit alors la conversion erratique l.6 C] , lorsque la pompe est bruyante, ce
qui a pour conséquence d'injecter dans le réseau des .courant!? -býuýants r IBl . Cette
conversion erratique obéit à la formule matricielle: lIB) = lB J

. l V
J

dans 1aquelle

L Bl est l'admittance de conversion erratique.

Ainsi, à une raie de bruit de pompe "epk", il correspond cinq raies de fluctua-
tions capacitives aux fréquences Fk, fI ± Fk et lfl ± Fk' La fréquence
Fk =Ok/2ttT est l'écart entre la fréquence de bruit fk et la fréquence de pompe. En-
suite, les cou r ant s de bruit [IBl subissent, à leur tour, la conversion paramétri-
que no r rna l e] ZJqui donnent naissance aux tensions de bruit V (à la fréquencelBf2 - Fk), V2H (f2 + Fk), V3B (fl-fl + Fk) V3H (fl-fl-Fk), V4B (fl+fl-Fk) et V4H

(£1+£l +Fk)·
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Les équations matricielles globales sont:

[VH]
= [ZHJ x [BH] x [Z]x [J1

[V B
J

= [ZB J
x LBB] x [z 1

x [JJ
(Z.91)

Les trois matrices ZH. ZB et Z ont la même forme que (Z. 51) et s'obtien-
nent en remplaçant Cùz respectivement par Wz +Ok.WZ -Ok etWZ.

Les expressions de fBH] et lBB) sont données en annexe AS pour le con-
vertisseur capacitif. -

Nous avons posé:

hZZ hZ3 hZ4

[BH ]= h3Z h33 h34 (Z.9Z)

h4Z h43 h44

bZZ bZ3 bZ4

[Bý = b3Z b33 b34 t
b4Z b43 b44

Par exemple, l'expression (Z. 91) permet de calculer la tension totale de
bruit V 4H à la sortie, sur la fréquence fI + fZ + Fk

V4H-----== Z4ZH(h ZZ Zzz + hZ3 Z3Z + hZ4 Z4Z)
JZ

+ Z43H (h33 Zzz + h33 Z3Z + h34 Z4Z)

+ Z44H (h4Z Zzz + h43 Z3Z + h44 Z4Z)

(Z.93)

V 4H résulte de la conversion erratique d'un signal JZ de fréquence fZ.

Z. 6Z3- Spectre du bruit de sortie avant démodulation synchrone

Nous donnons en annexe AS' les expressions des tensions de bruit
V 4H' V 4B' V3H et V3B' correspondant à la raie epk de fréquence fI + Fk'
ainsi que les tensions U4H. U3H' U4B et U3B correspondant à la raie de pompe
epm de fréquence fl - Fk. La figure (Z. IS) donne la répartition spectrale qui
découle de la conversion erratique d'un signal JZ = gZEZ' avant et après démo-
dulation synchrone.
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.

I

1

(2. 94)

(2.95)

F
ý (20 2 + B 20 2)
fI 1 0 0

gl F k
2 4 2 2

ý
+(_'-. -f-) (40l +Bo °0)

g2 1

O
2 Et r 1 + B 2 + B 20 2 + 2 _!!=

1 ýL 1 0 0 szEp

La phase<fk est la phase aléatoire de la raie epk' etcpm celle de la raie
epm· Cfk et q'm sont supposées être indépendantes, par simplification. En toute
rigueur epk et epm peuvent être corrélées si, par exemple, elles représentent
les raies latérales de modulation dans l'auto-oscillateur du bruit basse fréquence
de la lampe d'entretien. Pour simplifier l'analyse, nous avons considéré un
convertisseur capacitif dont le terme C2 est nul. Nous avons calculé la conver-
sion erratique d'un signal J

2
= g2 E2 de fréquence nulle ou très inférieure à

la fréquence pompe. A la sortie modulée, nous recueillons une tension instan-
née de bruit. Y I + k(t) dans une bande df, à la fréquenc e fI + Fk

De même. à la fréquence fI - Fk, nous recueillons:

et sur la fréquence f = fI - Fk' le spectre Nl-k tel que:

V2 (t)l-k = -Nl-k (Fk) = Nl+k (-Fk)
2.a-\

Grâce à l'égalité précédente, la formule (2.95) représente le spectre de
sortie NS (f) dans toute la gamme Fk .

La figure (2-16) montre la forme du bruit de sortie NS (f) lorsque le spec-
tre du lr uit de pompe est constant. dans une bande fI ± Fk max. On sous -entend
ici que la bande ± Fk est très inférieure à la fréquence de coupure-signal du
convertisseur. On constate que le spectre Ns (f) est dissymétrique. L'allure
parabolique du spectre (formule 2.95) met en évidence l'effet discriminatoire du
convertisseur pour l'instabilité de la pompe. Le facteur de bruit moyen (Ok = 0)

En se reportant à la figure (2 -15), nous constatons que pour f2 = O. les
I raies y 4H et Y 3B sont cohérentes entre elles ainsi que les raies des couples

(u 3H' u 3B)' (Y3H' Y4B) et (U4H' U 3B). Par contre. les raies des couples
(U. V) sont indépendantes. Les variances y21 +k(t) et yZ l-k(t) définissent les
spectres de puissances de bruit Nl+k{f) et Nl_k{f) de part et d'autre de fI.
Nous avons trouvé pour les fréquences d'analyse fk = fI + Fk le spectre:

y2l+k{t)
2. df

= -Nl+k (Fk)
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(2. 97)

(2. 96)
E

2
N (f)

[ JFSp = g2
2 ,-- I + B

2
+ B 2a 2

2 E 2 2kT I 0 0

P

correspondant au bruit de pompe est, avant démodulation:

VHk(t) = Partie B. FI [V 4H(t) + V 3H(t)] COS(6.l1 t + t) }

UBý(t) = Partie B. F'f [U4B(t) + U 3B(t)1 cos(6.) It+t)
}

2.624- Spectre de bruit de pompe après démodulation synchrone

Le rapport signal à bruit est constant et proportionnel au rapport signal à bruit
de pompe (2.81)

La démodulation synchrone du bruit consiste à multiplier les raies V 3H'
V3B' V4H' V4B et U3H, U3B, U4H, etU4B de la figure (2.15)par l'excitation de
pompe, décalée en phase d'un angle JJ. Il y a repliage du spectre autour de la
fréquence £2 du signal E2. \

. A la fréquence f2 + Fk' on trouve les couples de raies corrélées (V 4H et
V3H) et (U4B' U3B). Par contre les couples U et V sont indépendants. A cette
fréquence, la variance de la tension totale démodulée V2tk est:

2 -2
V

2 + k
= V Hk + Ulm

avec

De même, la variance de la tension totale. Vi_K apparaissant à la fré-

quence (W 22-{jk ) t a la même forme que V2tk et peut être obtenue en rempla-

çant lýs VH par les VB et les UB par le UH d'une part, lescpH parf B
et les

e B par les GH d'autre part.
Nous donnons en annexe AS les expressions de ces termes pour C2 = 0,

en supposant que les fréquences des raies de pompe epk et epm entrent dans la
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bande passante du convertisseur. En plus d e Les hypothès.es, nous supposons

ici que la pompe est suffisamment stable et monochromahque pour poser

Ok ' 1· bl D lus si le spectre de la pompe est symé-que le terme est neg rg e a e. e p J

WI
trique (epk = epm) sur la figure (2-15) nous avons:

I I

E2 e k ./ 2
1v4H

I

= IV3B 1= IU4H
I

= U3B = QI-Y- I y;- BoOo V l+tg
<P4H

Iv 3H I: hB I: IU3H I: IU4dý 01 ý2 "
ý;> BoOo JI +tg2CP3H

avec les relations suivantes entre les
Cf

= Arg (V) et e = Arg (U)

Cf 4H
= -f3B = e 4H = -tJ3B =

ý
- Artg

ý:ýl

/\ e 'il BoOo
-f3H =<f 4B = 1:14B = - 3H = -

2
- Artg

BI -1

(2.98)

(2. 99)

Les expressions (2.98) reportées dans (2.97) montrent que Ieb rutz démodulé, dû
à la pompe, est minimal lorsque le déphasage t est ajusté sur la valeur

ý 0
:

B B Q

tg 2lLo = 2 I 0 0

T I+B02Q02_BI2

Avec cette condition, le bruit total efficace apparais sant à la fréquence £2 + Fk,
dans une bande elf Jest :

Cette formule tient compte de la contribution de e k et epm. Dans les mêmes
conditions, le signal démodulé de sortie correspohdant à une tension d'entrée
E2 cos W2t est:

(2.101)

Dans le cas général, la phaseto ne correspond pas au signal démodulé maximal.

2.625- Réduction de l'influence du bruit de pompe

Une forte surtension Qo' du ci rcuit oscillant paramétrique, améliore le
rapport signal à bruit et peut rendre l'influence du bruit de pompe négligeable,
après démodulation.
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Quel que soit Qo' le signal démodulé est maximal lorsque la phase du démo-
dulateur est en quadrature avec l' exci tation du convertis seur (formule 2. 101).

D'autre part, lorsque Qo est plus grand que l'unité (00)> 10) et que la pro-
d, .

t t' "",fondeur eXC1 a 10n m n est pas trop proche de "un", la formule (2. 99) montre
que le bruit est minimal pour

ý 0' p.roche de la quadrature. Les raies V 4H et
V 3H (formules 2.98) sont alors, s oi t en phase, soit en opposition. L'influence du
bruit de pompe sera donc considérablement réduite en calant la phase du démo-
dulateur au voisinage de la quadrature. Lorsque 00 est grand, la formule (2.100)
du rapport signal à bruit devient

1 I2.Bl-=--___;.....;;;;_--;===:;r====;.- ...

ý z (I + cos lfo)/1 + B 12 + Bo 2Qo 2

ce qui montre une amélioration du rapport signal à bruit, payé en retour par une
réduction de la bande passante et de la stabilité.

3. ETUDES EXPERIMENTALES DU CONVERTISSEUR

Nous avons cherché, dans ce chapitre, à mettre en évidence l'influence de
certains paramétres sur le gain et le facteur de bruit du convertisseur capacitif.
Cette vérification expérimentale s'est faite sur deux circuits oscillants pa ramé -

triques, excités l'un à 160 KHz, l'autre à 1,078 MHz .

3.1- ETUDE DU GAm DU CONVERTISSEUR A 160 KHz

Le choix de la fréquence relativement basse: 160 KHz à permis de véri-
fier la formule du gain de modulation (formule 2.52) en affranchissant les mesures
du rayonnement et des capacités parasites. Le gain dépend fortement de la non-
linéarité des jonctions, exprimée par Co' Clet C2 c'est à dire de la polarisation
inverse Vo appliquée et de la profondeur d'excitation

Ep

Le montage utilisé est présenté sur la figure (3. 1.). il comprend un convertis-
seur en pont, suivi d'un amplificateur accordé à 160 KHz et d'un démodulateur syn-
chrone du type "découpeur" à transistor. De plus, comme les signaux à amplifier
doivent être faibles devant l'excitation de pompe, il est nécessaire d'amplifier le
signal démodulé à l'aide d'un amplificateur bas s e fréquence à faible bruit (fig. 3 -2).

Nous avons particulièrement étudié la réduction du bruit dans cet amplifica-
teur classique à transistors afin de comparer ses performances avec celle du
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3) Dans notre expe r i eric e , nous avons mis en évidence la naissance
d'oscillation spontanée, en décuplant l'impédance de charge 150fl, présentée
par l'amplificateur accordé après le transformateur T. 1 (figure 3-1).
L'accrochage se produit alors au delà de m = 0,7. Cette instabilité est due
à l'augmentation du terme de réaction QZ=CgZý1 , lorsqu'on désamortit le cir-

cuit oscillant paramétrique.

convertisseur capacitif. Le circuit oscillant paramétrique est constitué par deux
diodes au silicium du type l N 953. Le pont de diodes est équilibré par deux con-
densateurs ajustables. Le condensateur CA réalise l'accord. La mesure du gain
a été faite pour diverses valeurs de l'excitation de pompe: 54 m V<Ep<6 volts,
et pour diverses polarisations : 0, Z5 V <, V

0
<: 4,5. V

Ces mesures ont été reportées sur la figure (3-3b). La figure (3-3a) donne
les valeurs théoriques calculées à partir de la formule (Z. 5Z) lorsque le coeffi-
cient,!? de désaccord est nul. L'examen de ces courbes suggère les conclusions
suivantes:

1) La profondeur "m" a été Ii rni té e à 0,8 pour empécher la conduction
directe des diodes. Si un courant continu circule dans les diodes, le point
milieu A du pont ne reste pas, en général, au potentiel de la masse surtout si
la source est à haute impédance. Le courant d'autopolarisation risque alors de
modifier l'accord du circuit paramétrique et même d'augmenter le gain. Ce phéno-
mène est mis en évidence lorsque l'on tente de mesurer la résistance d'entrée du
convertis seur, en faisant chute r le gain de 6dB par inse rtion d'une résistance
RZ en série avec la source. Avec un signal EZ à un Hertz le gain en tension a

augmenté de Z.2 d B en inserant une résistance de 36 MO.
Z) La figure (3 - 3) montre que le gain est très sensible à la profondeur d' exci-

tation puisqu'il varie de -10 d B à + ZO dB. Théoriquement, le gain croît très
vite avec "m", mais pratiquement à cause de la croissance de CZ' on ne peut
dépasser un gain stable de ZO dB. De plus, à forte excitation, il y a conduction
des diodes par autopolarisation. L'augmentation de G'O limite le gain en tension
qui s'exprime, pour fZ = 0, par:

Vs _

E2

3.2- ETUDE DU BRUIT DANS UN CONYER TISSEUR DE 1,078 MHz

La réalisation d'un autre convertisseur capacitif fonctionnant à une fré-
quence de pompe plus élevée a été décidée par le souci d'obtenir un produit,
gain x bande passante, élevé tout en conservant une forte impédance d'entrée.

Un gain élevé en puissance W
cl

(formule 2-49) est souhaitable pour obtenir
un faible index de bruit MB :

\

f
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F-l
MB =

1l-W<I

H. A. HAUS et R. B. ADLER (réf. 19) ont montré l'intérêt de considérer MB
plutôt que le facteur de bruit F , comme critère de qualité d'un amplificateur.

Si on choisit un rapport de réaction Oz assez faible pour assurer une bonne
stabilité, le produit gain x bande ne peut être acc ru qu' ett élevant la fréquence de

pompe. En effet. le gain en tension est proportionnel à Jýf et la fréquence

de coupure du circuit d'entrée est proportionnelle à
gZ+Go

. Une excitation plus
C

Co+rd
A "

intense ne change pas beaucoup le rapport __ 1
. r d ne peut pas etre trop perrt

Co
si l'on veut découpler la sources aux fréquences f3 et f4. D'ailleurs. nous montrons,
en Annexe A6 que le gain est réduit. dans ce cas. dans le rapport

C
rdr. .
0+ d

Enfin. g 1 ne peut être diminué en dessous de la valeur Cz (.ù 1 assurant la stabilité.

L'amplificateur paramétrique représenté sur la figure (3-4) fonctionne à

1,078 MHz. il comprend. tout d'abord. un circuit oscillant paramétrique consti-
tué par deux diodes I N 950 en pa r al Iè Ie , tête - bêche. et excité par un circuit
spécial évitant l'autopolarisation préjudiciable à un fort gain. Brièvement, ce
ci rcuit d' exci tation se compose d'un transfo rmateur symétrique TP 101, forte-
ment couplé. et pos s édant un éc ran électrostatique. Un couple de diodes OA 85,
CR I et CRZ redres sel' exci tation de pompe et fournit la moitié de la tension
de polarisation V

0
et totalement la s i nu s o'î d e d'excitation Ep c o sccl j t , Un autre

couple de diode CR 3' CR4 redres s e à nouveau l'excitation s i nus o'Ida l e , et
complète à Vola tension continue appliquée sur les diodes capacitives.

Avec un tel montage Vo est toujours plus grand que Ep' résultat qui ne
peut- être obtenu sans débit des diodes. avec le simple montage redres seur.

La polarisation par batterie Ebb' du montage de la figure (3-1) n'est pas
pratique car l'évolution dans le temps de Vo causerait le désaccord du circuit
paramétrique. très sensible à "m".

Le montage proposé assure une stabilité de l'accord, même si l'excitation
de pompe fluctue en amplitude. En effet, V

0
est proportionnel à E "m" reste

contant pour des amplitudes suffisantes d'excitation.
p

Sur la figure (3-4) le convertisseur est suivi de deux étages d'amplifica-
teur, accordé à 1,078 MHz, suivi d'un démodulateur synchrone. en anneau,
excité en quadrature. Le circuit de pompe utilisé dans les mesures est repré-
senté sur la figure (3-5) ainsi que le circuit de déphasage pour le démodulateur.

3.21- Mesures des caractéristiques fonctionnelles.

Afin de vérifier les résultats des mesures de bruit, nous dressons le
tableau des coefficients entrant dans les formules (fig. 3 - 6)
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10 ohms

145 pF

3,02 x 10-5

0, 1

l, 15

430 pF

1 pF

10 pF

4x10-9 mho

110 pF

106 pF

0,62 Volt

0,60

260 m Veff

0,3

VALEUR

1,15x10-4mho

150 ohms

Paragraphe 3-21 Paragraphe 3-23

m

A

Go

Co

Cz

SYMBOLE

Bo
BI

rd
(Co +)( p) r d

Co +'(p + rd

SYMBOLE

Résistance de pompe

Conductance totale

Capacité harmonique 2

(form. AS -1 0)

Conductanc e moyenne (fig.
3-7)

Polarisation inverse

Excitation de pompe

Profondeur d'excitation

Capacité initiale des 1 N 950
(fig. 3-7)

Capacité moyenne (pour 2

diodes : fig. 2-13 b)

Potentiel de contact

PARAMETRE

Capacité fondamentale
(fig. 2-13 a)

Coefficients de conversion
erratique fig. 2-14 b

fig. 2-14 a

Dýcoup1age de la source

Capacité totale d'accord
('( p capacité ajustable)

Conductance de charge et
perte

Fig. 3 - 6 : Tableau des paramètres du convertisseur à 1,078 MHz

Surtension statique

Coefficient de réaction

Gain en tens ion
(f2 = 0)

Bruit de pompe
(fI + 100 Hz)

8,55

5,84xl0-2

0,78

27,1

0,185

2,48

2,6 m Veff
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La conductance totale g 1 T
s'obtient en mesurant tous les termes de la

formule (2.26). En particulier, la forte valeur 1500, de la résistance interne
de pompe rend le terme gp (2-27 bis) prépondérant dans giT' La profondeur de

modulation "m" a été choisie faible pour assurer une bonne stabilité et réduire
l'influence des bruits.

Nous avons calculé Z 10 # 0,78

Sur le convertisseur à 1,078 MHz, le gain entre la valeur crête à crête

de modulation de sortie et la valeur crête à crête d'un signal d'entrée à 10Hz
a été mesuré à 0,733 " La valeur théorique est légèrement supérieure à la

valeur mesurée. Cette différence est due à l'imprécision de la mesure de rp'

résistance de pompe, à caus e du ci rcuit de polarisation.

Gain aux fréquences basses

La formule (2.53) doit être corrigée en tenant compte de la capacité rd
non infinie devant Co.

En se reportant à l'annexe Aý le gain théorique est:

ZV
4 G1Wl rd ll+Qýz =(-}=2 x--x

lOg
1 T g I T Co{d I -Q

C 91,7
B

= -:========-
J 1- -....;y_-

0,62

et()
103,7

CA pF = --::::::::=:::::=::::::::==-

J y(volt)
1 .

0,62

Les diodes 1 N 950 sont données pour 35 pF cl -4 volts. Elles possèdent

un coefficient de surtension propre de 1.780 à 1 MHz. Cette valeur Qd nous a

permis de calculer la conductance G'o (formule Z. Z7). La conductance Go aux
ba ses fréquences, a été mesurée à l l a i de d'un multimesureur Lemouzy possé-
dant une résistance d'entrée de 1014 ohms. Les valeurs Go ont été portées sur
la figure (3-7) en fonction de Yo. Cette courbe permet par approximation de calcu-
les coefficients de FOURIER Go' G 1 et GZ . Précisons que la conductanc e

inverse est très sensible à la lumière frappant la di ode , ce qui oblige à opérer
dans l'obscurité. Les c S ffi cients Co Cl ont été relevés sur les abaques théori-
ques (fig. 2-13) Cz a été calculé d'après la formule AS-lO. 'Les formules
expérimentales SUIvantes ont été établies d'après la courbe (3-7) relevée au pont
de Saut y .

3. 22-M e sur e dub ru i t des 0 r tie, dû au rés eau

L'influence du b r ui t du réseau est partlculièrement bien mise en évi d e nc e

par le relevé, dans une bande "df" autour de la fréquence d'analyse fo' du facteur

de bruit F él(.mentai re. lll:;j u n e rlýslstance clc sou r ce donnée RZ . La mesure
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de F. pour le convertisseur paramétrique, est caractérisée par les points
suivants:

- F est voisin de l'unité (donc le bruit des étages suivant le convertisseur
doit être faible).

- fréquences d'analyse très basses (ce qui nécessite un analyseur de spec-
, . l)l#-tre speCla .

La méthode de mesure adoptée est celle de la "source de bruit". Elle
consiste à doubler la puissance de bruit de sortie en connectant une source de

bruit de référence à l'entrée. La source de bruit étalon doit avoir la même
admittance interne que la source de signal, à toutes les fréquences. En effet.
l'expression du facteur de bruit met en jeu des puissances utilisables. La con-
dition nécessaire et suffisante pour que deux sources, fournissant la même puis-
sance réelle, possèdent une même puissance utilisable, est que les admittances
internes soient égales à toutes fréquences. Malheureusement, il n'existe pas.
dans la gamme 0,1 Hz- 1 KHz ' de sources de bruit blanc, en dehors de la
résistance chaude métallique. On salt, en effet, que les sources usuelles de
bruit: diodes saturées, transistors, produisent, en plus, un bruit considérable
de scintillation. bruit non stationnaire. qui peut difficllement servir de réfé-
rences. Nous avons tenté de réaliser une source à résistance chaude en portant
à la température absolue T R' un fil de tungstène par circulation d'un courant
continu (fig. 3-8).

Pour les facteurs de bruit voisin de l'unité. la température des filaments
n'est pas très élevée, mais la déte rmination de cette tempé rature est délicate.
En utilisant une telle sourc e, nous avons cons taté une augmentation du bruit de
scintillation due, probablement, au mauvais filtrage de la tension de pile. Enfin,
une telle source n'a pas de résistance interne suffisante (10 MO) et la fragilité
des fils de tungstène rend difficile la confection de filaments très résistants.
C'est pourquoi, nous avons appliqué la méthode du doublage. en connectant à
l'entrée une source sinusoldale calibrée J 2' de fréquence basse connue f2, puis
après avoir filtré le bruit de sortie du convertisseur par un analyseur à bande
effective étroite (l, 779 Hz), nous doublons la déviation donnée par un thermocouple
lorsque J2 est nul. (fig.3-9).

lar7'fjX''' à fi1am",,1
ci, lung$lýfHt
(4l,.kn)SW.1ýV

"'___--II--"
32 Mr

r-------------ý----ý'r--ýo
+400Y

'--"'ýi __-ýVV\"-'"

Fig. 3-8 Source de bruit blanc aux fréquences très basses
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Vérification de la formule théorique

(3. 1)

ce cas:Nous montrons en annexe A4 que le facteur de bruit est dans

Go9z 1 G'o gZ+Go
Z 93+84

Fd = 1 +
gZ.T +4'---g;-( ClWl)' T

L'instabilité, en fréquenc e , de l'analyseur, ne permet pas de relever
le spectre du bruit autour de 1 MH . Nous avons mesuré F q' après démodu-
lation synchrone -. Il faut cepenJant corriger la formule (Z.77) pour tenir
compte des condibons suivantes de l'expérience:

1) le convertisseur est accordé, 'Y = 0, et la phase t du démodulateur
est calée au maximum de signal.

Z) le taux de réaction Q2 est négligeable (fig. 3-6)
3) la capacité de découplage Id n'est pas infinie devant Co
4) la fréquence d'analyse f2 est très faible devant fI
5) le spectre du bruit de pompe n'est pas nécessairement symétrique.

Si JZ est mesurée en valeur efficace et si Beff est la bande passante de
l'analyseur obtenue par planimétrage de sa courbe de sélectivité, le facteur
de bruit élémentaire à la fréquence fZ est:

Z

F (f Z) = __ J....;;2=--.;:;.e.;;;;;;ffý_

gz représente la conductance de la source. Nous discutons, en annexe A7 la
validité d'une telle mesure.

Nous avons donc, pour la vérification des formules, simulé les paramètres e z,
e 3 et e 4' en connectant directement en A B sur le pont de diodes (fig. 3 - 9)
deux sources de bruit connu représentées sur la figure (31:' 10). L'une donne
un fort bruit de scintillation à basse fréquence, l'autre donne un bruit gaussien
centré autour de 1,078 MH " Aux fréquences basses le facteur de bruit de

z
l'ensemble des deux sources est donné par:

e 2 E2B(f) Go
= ----ý-=---

T 4 KT Bef!

Les températures réelles de bruit des jonctions employées étant faibles, il est
impossible de distinguer la contribution du bruit de scintillation, Goa 21 gZT,
de la contribution du bruit à haute fréquence FHF

1 G'o
_g..;;;;.2__;+_G_;;o_): e 3 + e 4

FHF = -4 " -- ( "
g2 ClCVl T



-

-

-

T ýI

,,,.
ICl

- ý

.... "

I

il

I

ýIu

Il
...

, ".

Cl

:' J

I

" /
':lv

,7

v
I

I

..0
-

I
0

Ji' ý 1/'
r-ý--ýL- Iý

N V

,

--f----- (1') ,

J
.

I

l

.,

I

I:I

,

I
.

i
,

'i



ý . , , . , .. ,l , .

.
ý",·,ifo rdn bdt!41""",,' 'y,a .ý

..... """ + <.t ..

... 1 ........
+ ". ; "

: bý.'R·:
.. :: ... : ..

:

::.:: .. :.::

dt I:::
H. I:::

;1: tý ""

H. t:::
H, + .""

.. ,. . ... ,. '" \, ..

t " ... ... +.;. ý .. ý. ...,. "

t ...... +. t t tt++ H.. .

II j'
!

. CT. ;T7.\:
...... -

.. .. .. t t ::.. : ý , " :

: ! :! +! t t :! :_:: : \. :

:ý .. :lýý rkt ý::: \"\



CIl

0-
j

§
E
L..

CIl
L
......

/0

CIl

t I

L..-
-<11

E.....
......

le

ý

'"
ý

't'

...

ý
ý

C"')

0'

LL:-"
'I)



- 1,7 -

formule dans laquelle, En est l'amplitude e ff i c a c e de sortie du géné rateu r de brui t ,

Beff la bande de l'analyseur qui a servi à la mesure de EB, Go la conductance
interne du générateur. Nous avons matérialIsé Go en ajoutant en série avec le
générateur de bruit, une résistance de 1 MO, valeur choisie très inférieure ý

la résistance de fuite des diodes, pour s I aff r a nc hr r de la non linéarité des diodes.
(fig. 3-9)

Autour de la fréquence 1,078 MHz le facteur flL_est calculé à partir de la
mesure de la tension efficace UHF du générateur de b;uit " En relevant, par
ailleurs, la largeur de bande effective BA de ce générateur. par planimétrage,
nous en déduisons:

en supposant que le bruit est gaus sien dans la bande BA = 305 KHz
ce qui est légitime pour un bruit de jonction à I MHz;

La figure (3-lZa) donne le relevé deý.

Suivant le schéma de la figure (3 - 9), nous avons effectué le relevé du
facteur de bruit du convertisseur pour diverses conductances gZ. Ces mesures
sont portées sur les figures (3 -rz), qui comportent aussi les valeurs calculées à

partir de la formule (3.1). Une autre série de mesures (fig. 3-13) a été effectuée
lorsque le spectre H. F du bruit "fictif" injecté n'est pas symétrique ((j 3t e 4:t {} 1) "

Conclusions

Le spectre en _1_ du bruit de scintillation est prépondérant pour les
fortes résistances de iource sa- alors que pour les faibles, le spectre prend
une allure constante, caractéristique du repliage du bruit blanc de grenaille
après démodulation synch rone.

Pour une résistance de source optimale RZ = 100 KO la combinaison des
deux contributions FBF et FHF, passe par un minimum. En comparant les
figures (3-12b) et (3-12a), nous remarquons une certaine réduction du bruit
de scintillation de la jonction, après son passage dans le convertisseur capa-
citif. n faut insister sur la longueur et l'imprécision des mesures. Une longue
intégration du bruit par une cellule R C en aval du thermocouple (fig. 3-14)
réduit l'erreur de lecture (annexe A7).

Pour li re la moyenne de deux pas sages à déviation maximale du galvano-
mètre, il faut 10 à 20 secondes. Nous avons rema rqué que le bruit à la sortie du
convertisseur manquai t pa rticuli è rement de stationnarité. La valeur quad ratique
moyenne est dépassée plus de 62 % du temps. il nous a semblé que la déviation
moyenne du wattmètre passait par plusieurs niveaux relativement constants,
toutes les deux ou trois minutes. Ces niveaux peuvent différer de 5 décibels,



ce qui po r te r art à c roi re que le mécanisme du bruit dans les jonctions, change

de loi au cours du temps. Une autre cause est responsable de la différence,

atteignant parfois 3 dB, constatée entre les valeurs théoriques et expérimen-

tales (fig. 3-13). Cette erreur peut être due à la dérive en fréquence de l'analy-

seur et cette dérive donne toujours une mesure par défaut, puisque l'analyseur

travaille au maximum de sélectivité.

( ,
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3.23-Mesure de l'influence du bruit de pompe

Nous avons établi les formules qui régissent la transmission du bruit de

pompe, ou plus précisément. la c onv e r s i o n erratique d'un signal d'entrée. Ce
mécanisme est caractérisé par la production de nombreuses raies pour chaque
composante du bruit de pompe. La mise en évidence de ce mécanisme est rendue
délicate pour plusieurs raisons

la multiplicité des fréquenc es . porteus e, signal et bruit.
la présence du bruit naturel du réseau et des diodes à jonction.
la méconnais s a.nc e du spectre de l'auto -oscillateur.

C'est pourquoi nous avons préféré vérifier la formule de la conversion
d'une seule raie de bruit de pompe quand on applique une tension-signal
fréquence nulle à l'entrée. Nous mélangeons à l'excitation monochromatique
de pompe, une sinusolde connue, de niveau plus élevé que les bruits réels,
mais plus faible que la pompe.

Dans un premier paragraphe. nous avons mesuré le gain de transfert
de cette raie de bruit fictif, dans un deuxième, nous avons mis qualitativement
en évidence l'influence de la phase du démodulateur synchrone sur le rapport
signal à bruit.

3.231- Vérification de la formule de conversion erratique

Nous allons mettre en évidence la réduction du bruit dû à la pompe
en tirant parti des remarques du paragraphe (2.625).

Après démodulation synchrone, le signal est maximal lorsque la phase
du démodulateur est en quadrature avec l'excitation du convertisseur.

Nous avons montré que pour une surtension Qo suffisamment élevée, les
raies de bruit, aux fréquences (WI +Wz+Dk )/Z'iT et (6)1- Wz -Dk) /2'fï. sont en
phase ou .en opposition, de telle façon que. après démodulation, ces deux
raies se replient sur la fréquence W Z +0. k. avec une amplitude minimale.
Pour vérifier cette propriété, nous mt::langeons au signal de pompe E c oso) It,
à 1,078 MHz, une s i nu s o'i d e epk' 100 fois plus faible, de fréquence ftt 100 Hz,
au moyen du ci rcuit de pompe de la figure (3 - 5)

Pour augmenter la s u r t e n si o n Qo du circuit oscillant paramétrique
(fig.3-4), il nous faut réduire la conductance totale s r r et, plus particulière-
ment, la résistance interne rp p r

é

s e nt é

e pa r la sou r c e de pompe. La figure (3 -4)
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a été modifiée en changeant le c i r c ui t d'excitation de pompe (fig. 3-15). La résis-
tance rp est alors de l'ordre de la ohms.

Mesure du rappo rt brui t- signal.

La profondeur de xc i t a ti o n est de nouveau réglée à m = O. Z9, à l'aide
d'une polarisation Vo = 0,6 Volt, sur chaque diode et une amplitude de pompe de

Ep = Z45 m V eff -

Après avoi r réalis é l' équi libre du pont et l'accord. en injectant un signal
à basse fréquence, nous superposons à l'excitation de pompe, une sinuso1de epk
de Z. 45 m V e ff- Il apparaît, à la d érnodu l a ti on , un battement bs de 100 Hz
lorsqu'on app h qu e sur le convertisseur une tension continue EZ' La tension bs
représente donc le bruit de sortie à la fréquence(]k/ZTr(puisqueW Z

= 0), qui
provient de la conversion erratique du signal continu EZ' par la raie de bruit de
pompe epk_ Sur la figure (3-15), on relève l'amplitude be d'un signal d'entrée
à 100 Hz. qui donne la même déviation efficace à la sortie que bs-

Nous avons relevé sur la courbe (3 -16) le rapport bruit/signal ramené à

l'entrée, après avoir ajusté la phaset pour obtenir le bruit minimal.

Nous constatons que be est relativement indépendant de la tension
EZ b

signal EZ- La valeur mesurée _e_
I la plus en rapport avec l'hypothèse des

Z X la
- 3 EZ

petits signaux est

Vérification théorique,

Il s'agit de vérifier la formule (Z_ 100) puisque nous avons réglé la phase
à la valeur

ý 0 (2.99)" En fait i c i , seules les raies V 4H " V 3B et V 3H sont
produites puisque nous avons injecté une seule raie epk-

Par contre pour un signal EZ de fréquence nulle, les raies Wz +(2 k et
cJz -nk ajoutent leur pui s s a.nc e , Le bruit de sortie hs est

avec la condition (2 _ 99)

Par contre le signal démodulé "5" est;
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Les coefficients Bo, BI sont relevés sur les courbes (2-14 A) et (2ý 14 B) pour
m = 0,3 et VolA = l , ce qui donne;

Bl=I,15

Avec rp = 10Q, nous avons 00 = 26,9 (tableau 3-6)

00 =
CoG.,h

= 26,9
glT

Ce qui donne

ý
0

= 1110

Le signal de sortie S n'est donc pas sensiblement diminué, et nous
obtenons:

Cette valeur théorique co'incide avec la valeur expérimentale, relevée
sur la figure (3-16). Dans cet exemple, en partant d'un rapport bruit-signal
de 1/100 (epk/Ep) sur la pompe, nous obtenons rapport bruit/signal à la sortie,
réduit à 2/1000, par calage approprié de la phas e de démodulateur.

3.232 - Influence de la phase du démodulateur

Pour visualiser l'influence de la phase 4J sur le rapport signal-bruit en
sortie, nous avons appliqué sur le convertisseur à 1,078 MHz, un signal
sinuso'idal de 10Hz et nous avons mélangé, à l'excitation de pompe, une sinu-
so'ide plus faible, décalée de 100 Hz par rapport à f j ,

La photographie de la figure (3 -17) représente le signal de sortie après
démodulation synchrone et un Lissajou entre les excitations du convertisseur et
du démodulateur.

Sur la figure (3 -1 7 a) l'angle W ° est légèrement i:riférieur à z- .
Le signal est presque maximal mais le bruit est fort. .

En décalant la phase,'fo = 111°, l'amplitude du signal ne diminue pas
trop mais le bruit est très atténué (fig. 3 -17c).

Enfin, pour un angle f ° trè s infé rieur à 7 ' le signal est diminué,
mais le bruit est accru.

Sur ces photos: on vérifie bien que l'amplitude du bruit est proportion-
nelle au signal instantané. En fait, le bruit ne s'annule pas au zéro du signal,
sur ces photos, car l'amplificateur T. B. F., connecté à la sortie du démodu-
lateur, déphase différemment le bruit et le signal.
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3.24- Mesure du facteur de bruit réel

Dans les paragraphes précédents, nous avons vérifié ýa fýrmule du fac-

teur de bruit à l'aide de sources fictives de bruit. Dans ce qui s ui t , nous avons

mesuré le bruit réel par la méthode du doublage, de l'amplificateur global (fig.2-3)
"convertisseur-démodulateur" . Les résultats sont donc valables pour un préam:-

plificateur sismique utilisant ce principe. La figure (3-1Sý doýe .l'évolution d'un

facteur de bruit réel du convertisseur à l, 07S MHz pour I excitation et la pola-

risation.

il''1

l
'

I I
,

I

q
'.
il

i

m = 0,3

Vo = -620 m V

Dans la figure (3-19) l'excitation "rn" n'a pas été augmentée beaucoup.
mais la polarisation a été multipliée par cinq:

m = 0,43

sante:

Les conclusions que l'on peut tirer de ces courbes sont les suivantes:

1) le bruit de scintillation de la jonction apporte une contribution pré-
pondérante aux fréquences basses lorsque la résistance de source R2 est faible
(courbe 100 K!2, et 1 MQ de la figure 3 -IS). Ces courbes obéissent bien à
la loi du facteur de bruit (2 -77). En particulier, le facteur de bruit à 5 Hz "

par exemple, est amélioré de 7 dB environ lorsque la résistance de source est
décuplée. La formule (2. 77) prévoit 10 dB d'amélioration, seulement dans le
cas où la contribution "haute fréquenc e

" est négligeable.

2) La contribution du bruit à hautes fréquences de la jonction se fait
sentir, comme prévoit la théorie, lorsque la fréquence d'analyse est suffisam-
ment élevée pour que le bruit en l/f soit négligeable. La contribution du bruit,
à hautes fréquences, est prépondérante lorsque la résistance de la source est
très élevée {courbe 100 M (2 sur la figure (3 -IsH. La remontée de cette dernière
courbe, lorsque là fréquence d'analyse s'élève est due à la fréquence de coupure
basse du convertisseur pour RZ = 100 Mn. Nous avons calculé la formule appro-
chée de la contribution H. F. du facteur de bruit, en dehors de la bande pas-

V = - 3,74
o

,

r;

_ f
0---

f
1

6.)1

Si le bruit H. F. agissait seul, une remontée de 3dB du facteur de bruit
se ferait sentir pour:

x - 0 28 =
(G

0
+ g z) (Co + rd)

G'
F #_1, o. 1 "HF 2 gz T
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Cette conductance optimale est une fonction lente de la fréquence d'analyse, ca r

e Zef) a une allure hyperbolique. Sur la figure (3 -18), le facteur de bruit minimal
a lieu pour RZ = 10 Mn.

Nous constatons quý le bruit de scintillation de la jonction n'apparaît
plus au-delà de ZO Hz. Cette dernière courbe montre l'amélioration obtenue
sur le facteur de bruit lorsqu'on utilise un convertisseur capacitif, au lieu d'un
amplificateur classique spécialement conçu pour obtenir un bon facteur de bruit
(fig. 4-3)

= Go li
est donné pour:

soit pour RZ = 100 Mf1.lo = 7,4 Hz. En fait la r ernont t

e a lieu ver 30 Hz'

3)En comparant les figures (3 -18) et (3 -19), nous constatons que le facteu r

de bruit augmente lorsque la polarisation inverse augmente. C'est ce que l ai s s e
prévoir la formule théorique du facteur de bruit de la jonction (formule 2.64 10 rs-
que I tend vers - lo) due à VAN DER ZlEL.

4) Résistance optimale de source

Nous savons théoriquement qu'il existe une conductance optimale de
source donnant le meilleur facteur de bruit. Le minimum de la formule (2.77)
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4. - REALISATION D'UN PREAMPLIFICATEUR SISMIQUE.

Dans ce chapitre, nous comparons trois types de p r éarripfifd c at eu r s sis-

miques que nous avons réalisés:

-l'amplificateur R. C. à basse fréquence.

-Le convertisseur à conductance positive

-le convertisseur à capacité.

Nous exposons, tout d'abord. les qualités exigées d'un équipement sis-

mique moderne au point de vue du bruit et de l'information.

4.1- CARACTERISTIQUES D'UN AMPLIFICATEUR SISMIQUE.

Un appareil d'enregistrement pour la prospection sismique comprend,en
général, 24 voies identiques. Cet équipement doit être léger, portable et alimenté
par batteries. Ces exigences justifient l'emploi des semiconducteurs.

La premiè re qualité que doit pos s éde r un amplificateur sismique est une
large dynamique d'entrée, par exemple 100 dB, et un moyen pour comprimer cette
dynamique dans 20, 40 ou 60 dB, à fin d'enregistrement ou de mise en mémoire.

Cette large dynamique est justifiée par la dynamique propre du signal
sismique (30 à 40 dB) à laquelle s'ajoutent la va rianc e du rendement de l'explosif
(± 10 dB), la dynamique de l'onde superficielle parasitaire (+ 20 dB au-dessus
des premières arrivées sismiques). La figure 4 -1 représente l'évolution de ces
niveaux, dans le temps.

Le bruit naturel du terrain avant le ti r, est pris, ici comme niveau de
référence, car il constitue la précision ultime avec laquelle le signal sismique
est connu lorsque l'on élimine ou réduit suffisamment les autres sources d'im-
précision: le bruit de l'amplificateur, et la distorsion harmonique H provoquée,
DOn pas,par le signal sismique pur, mais par l'onde superficielle.

Chaque sismogramme débite ainsi une certaine quantité d'information sis-
mique Qs' par seconde, qui s'exprime en fonction de la valeur quadratique
moyenne S du signal sismique à chaque instant, et des puissances des perturba-
tions aléatoires N + H que l'on ne peut éliminer,

Par exemple, le bruit de terrain N est totalement indépendant du tir et
limite la quantité d'information. Par contre le"bruit" sismique provoqué par le
tir (onde de surface, réflexions multiples) ne limite pas théoriquement la précision
puisqu'il constitue en partie le signal s i s rn i q u e , Les harmoniques H ne limitent pas
théoriquement; la précision ultime. puisqu'elles sont co rrelées avec l'onde sis-
mique. Une correction de l i n.é a r i té pa r cou rbu re inverse, pe rmet théoriquement
de les éliminer. Pratiquement, la limi tation de bande pas sante du géophone
empèche une te l l e a m

é

l i o ra t i o n , et c es ha rmoniques constituent, en fai t , une
imprécision a l é at o i re.
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10

réflexions sismiques.

il est à noter que le filtrage linéaire du bruit, (filtre en fréquence. filtre
en éventail, mélange des traces, corrélation, déconvolution, etc ... ) n'augmente
pas la quantité d'information contenue dans le sismogramme. Ces procédés, met-
tent cependant le sismogramme sous forme facilitant la décision de détection des

Fig. 4-1. Niveau d'énergie à l'entrée d'un amplificateur sismique après le tir.

Cette relation va nous permettre de préciser sur un exemple les qualités
que doit posséder un arnpfifi c afeu r sismique moderne.

Nous avons calculé la quantité d'information débitée par seconde (dans une
bande W) par un sismogramme constitué par les arrivées distribuées, à la Poisson,
d'ondes de RICKERT, de fréquence principale f m' S représente alors, la
valeur quadratique du signal sismique, supposé d'amplitudes non déc rois santes :
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Fig. 4-2 Gain par étage dans un amplificateur sismique.

Les signaux issus du préamplificateur, et de l'amplificateur à gain com-
mandé sont convertis en impulsions binaires à l'aide d'un codeur à 1000 niveaux
toutes les millisecondes. La capacité du codeur est de 104 bits I seconde, et
permet donc le codage, sans perte d+i nfo r ma.ti orr.d+un sismogramme de capacité
Qs inférieure.

La formule (4-1) montre qu'un amplificateur de bande passante W=500Hý
et possédant un taux de distors:on inférieur à 1,,_3 pour le signal maximal
(SiN + H = 10-6) est capable de transmettre des ondes de RICKER à hautes fré-
quences (fm -:: 150 Hz) avec une capacité de 7 x 103 bits I s (réf. 1).

Ce très faible taux de distorsion, ne peut être obtenu qu'en réduisant
(au besoin pal des atténuateurs) le SIgnal sismique issu des géophones. Par
conséquent, pour garder une dynamique de 100 dB (fig. 4-1), le facteur de
bruit de l'amplificateur doit être le plus proche pos sible de 0 dB.

Si Lon excepte le bruit anormal, la r é duc ti on du bruit jusqu'à sa limite
thermodynamique est possible, théoriquement, aux fréquences très basses, alors
qu'elle ne l'es! pas d a ns la gamme des hyperfréquences. En effet, H.HEFFNER
(réf. 27) a montré que le p r i r.c i pe d l i nc e r t i t ud e appliqué à un amplificateur idéal
sans b r u it , se ma té r i a.Ji s e par l:add.:.t:or ." à 1 entrée. d'un bruit blanc fictif. (+)
Le facteur de bruit minimal pc s s rbl e est alors

J

=(1 -_l )..!!_J
(j K T
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Fig. 4-2 Gain par étage dans un amplüicateur sismique.

Les signaux issus du préamplificateur, et de l'amplificateur à gain com-
mandé sont convertis en impulsions binaires à l'aide d'un codeur à 1000 niveaux
toutes les millisecondes. La capacité du codeur est de 104 bits Is econde, et
permet donc le codage, sans perte d+info r ma tion.d+un sismogramme de capacité
Qs inférieure.

La formule (4-1) montre qu+un amplificateur de bande pas sante W=500Hý
et possédant un taux de distorsion inférieur à 10-3 pour le signal maximal
(SiN + H = 10- 6) est capable de transmettre des ondes de RICKER à hautes fré-
quences ( fm '" 150 H:z:) avec une capacité de 7 x 103 bits I s (réf. I).

Ce très faible taux de distorsion, ne peut être obtenu qu'en réduisant
(au besoin par des atténuateur s ) le signal sismique is su des géophones. Par
conséquent, pour garder une dynamique de 100 dB (fig. 4-1), le facteur de
bruit de l'amplificateur doit être le plus proche pos sible de 0 dB.

(-r) bruit qua ntique

=(1 -_I) _!!_1
G K TT

Si Lon excepte le bruit anormal, la réduction du bruit jusqu'à sa limite
thermodynamique est possible, théonquement. aux fréquences très basses, alors
qu'elle ne l'est pas dans la gamme des hyperfréquences. En effet. H.HEFFNER
(réf. 27) a montré que le p r i nc i pe d'incertitude appliqué à un amplificateur idéal
sans bruit, se matérialise par l:addlhor:, à l'entrée, d'un bruit blanc fictif. (+)
Le facteur de bruit minimal po s s ibl e est alors

TnI
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4.2- AMPLIFICATEUR R-C, à FAIBLE BRUIT

(4-2)

f H
= ZOO et ý B

= 1

200 F D 0
= 0 to Log_t H

1 fii=fB N TB
D'apres la figure 4-3 relevée avec une résistance de source de 10 K n nous

/

F
0

= IZ. 6 pour f 0
= 10 Hz

ý = 3. 34 soit 5.24 dB

C ýý"lnt le gain, h la constante de PLANCK, et K la constante de BOLTZMANN,

£ la fréquence.

La valeur donnée par cette formule est négligeable dans la gamme des

fréquences sismiques e

Dans les trois amplificateurs sismiques étudiés ci-dessous, nous avons
(herché à réduire le bruit anormal, responsable de la limite pratique du facteur
de b r ui t .

Cet amplificateur à transistors, (fig. 3 -2) ne po s s
è de pas une dynamique

supérieure à 80 dB, pour un taux de distorsion de 10-2.

Nous avons cherché à réduire le bruit de scintillation, suivant le principe
expérimenté par W. K VOLKERS et N. N. PEDERSEN (réf. 18) en sous alimentant
les transistors. Malheureusement, nous réduisons ainsi le signal maximal
a drm s sible:

On é ta b l i t dans un transistor à faible bruit, 2 N 148, un courant d'émetteur,
aUSSl faible que dix rni c roampè res, et une tension de collecteur - bas e aussi petite
que 200 mV. La cha rge du premier transistor (fig. 3 -2), est la jonction base du
transistor suivant. Pour éviter la dérive du point de fonctionnement, très sensible
à la température, dans les transistors sous alimentés, nous avons réalisé deux
contre-réactIons à courant c ontrnu ,

L'impédance d'entrée de cet amplificateur est 24 K t2, la bande a été limitée
à 2 H

1 éz et e gain en tension est 7000. Le facteur de bruit élémentaire a té relevé
sur la figure 4-3. On constate que le bruit de scintillation en llf ' s'étend jusqu'ý
2000 Hz.

Le facteur de bruit glý dans la bande sismique 1 ý ZOO Hz est donc :

avons

Ce facteur de bruit est très bon, pour un amplificateur ý basses fréquences.
Si nous nous contentions de passer ZH au lieu de 1Hz le facteur de bruit diminue-
r al t de l, 6 dB. z
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un a rn p l i f i ca t e u r s i s rrn q u e (réL24) suivant le principe:
dl' Id flýllre(2-3), en u r i l i s a n t , à l'entrée un c o nv e r ti s s e u r paramétrique à résis-
t ' i ri, t' pOSIt I \ ('. c' est - ;-1 - cl Ir e LI n mod u 1 ate ure n cl nne au, à g ran des ens i b i l i t é (r é f. 2 :,

)

L« Iqýure(4-4) montre que Le modulateur est SUlVI d'un amphficateur accordé à

12.8 KHz, purs d'un démodulateur synchrone, excité en phase.

Comme dans tout a rnpl ifi c at eu r s i s rni qu e , il existe un atténuateur logarith-
rn i q u e de gaIn {réf. 26} commandé SOIt par une tension programme variable en
,;IX secondes. soit par le signal de sortie redressé, pour réaliser une commande
a u t o rn a t r q u e de gain. L'impédance d'entrée est de 3000 ohms, la bande passante
s't:tend de 2 Hz à 200 Hz"

Le signal maximal admissible, pour une distorsion inférieure à 10-2 est
dl' 25 mVeff-

Le bruit a été estimé sur l'enregistrement photographique d'un signal faible
de 3 ý Veff . à 20 Hz (fig.4-S) ISSU d'une source de 3,2 K{l. La valeur efficace
du br'Ult a été prise à 1/6 de sa valeur crête à crête. Elle a été trouvée égale à
0,25 fi Veff, pour une bande e If e ct.i v e ' mesurée de 174 Hz, ce qui donne un

.a c t e u r de bruit de 8.11 dB.

Ce convertisseur ne possède pas un meilleur facteur de bruit que l'ampli-
l i c a t e u r s p

é

c i a l R.C, dé c r i t au paragraphe 4.2. Par contre, sa dynamique est
de 100 dB

Le b
é né Ii c e de la transposition en fréquence est perdu par l'affaiblisse-

ment que provoque le modulateur à résistance positive. En fait, les transistors
u t i l i 5 C s dans ce convertis seur, sont des transistors OC 44 peu coûteux, non triés
ell bruit.

4.4. - PREAMPLIFICATEUR SISMIQUE A CONVERTISSEUR CAPACITIF.

La f i g u r e 4 - 6 montre deux sismog rammes de 24 traces obtenus dans deux
b a s s i n s s

é dr rne nt a i r e s différents. On remarque la bonne qualité du caractère des
r éf l ex ron s ,

(4.2)F =

lOIL;:pr'll r f (.

Sur une résistance de source de 10 Mn. un tel convertisseur possède un

excellent facteur de bruit comme le montre la figure (3-18). En particulier le bruit
anormal est négligeable au-delà de 20 Hz . En dessous de cette fréquence le spectre
en 1 If a pour fo rmule

Ce convertisseur capacitif s uiv i d'un démodulateur synchrone a fait l'objet
de mesure de bruit au paragraphe 3-2. Le schéma expérimental est représenté
sur la fIgure 3.4.
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CONVERTISSEUR A CONDUCTANCE POSITIVE.

4.4. - PREAMPLIFICATEUR SISMIQUE A CONVERTISSEUR CAPACITIF.

Ce c o nv e rtisseur ne possède pas un meilleur facteur de bruit que l'ampli-
n c a t c u r s p

é

c i a l R.C. dé c r i t au paragraphe 4.2. Par contre, sa dynamique est
cie 100 d B ..

(4.2)

Sur une résistance de source de 10 MO, un tel convertisseur possède un
e xc e l l e nt fac teu r de brui t comme le montre la figure (3 -18). En particulie r le bruit
anormal est négligeable au-delà de 20 Hz . En dessous de cette fréquence le spectre
en Ilf a pour formule

Fofo
F =

0
<1\\." Fo - 1,41 pour f 0

- 10 Hz
t

La figure 4 -6 montre deux sismogrammes de 24 traces obtenus dans deux
b a s s i n s s

é

di m e nt a i r e s différents. On remarque la bonne qualité du caractère des
r

é

t l e xi on s ,

Ce convertisseur capacitif s uiv i d'un démodulateur synchrone a fait l'objet
de mesure de b ru i t au paragraphe 3 -2. Le schéma expérimental est représenté
sur la fi gu r e 3.4.

Le bénéfice de la transposition en fréquence est perdu par l'affaiblisse-
ment que provoque le modulateur à résistance positive. En fait, les transistors
UtJ!ISLS dans ce convertisseur, sont des transistors OC 44 peu coûteux, non triés
e n brui t e

NOLIS ,1VonS r
é

a h s
é

un a rn pl i f i c a te u r s i s rm q u e (réL24) suivant le p r i nc i pe

,]1' IJ flýlJrc(Z- n. en u t i l i s a n t , à l'entrée un convertisseur paramétrique à résis-
t.((lll' p05ItJ'.(', t 'est-il-dire lin modulateur en anneau, à grande s e ns ib i l it.é (réf.25)
L j tli1;ure(4 -4) montre que ce modulateur est SUiVI d'un amplificateur accordé à

12 ý'KHz' pUIS d'un démodulateur synchrone, excité en phase.

Comme dans tout a m p l i fi c a t eu r sismique, il existe un atténuateur logarith-
i m q u e de gaIn (rél. 26) commandé SOIt pa r une tension programme variable en

SIX 5econdes, soit par le signal de sortie redressé, pour réaliser une commande
automatIque de gain. L'impédance d'entrée est de 3000 ohms, la bande passante
,,'l'tend de 2 Hz à ZOO HZ"

Le signal maximal admissible, pour une distorsion inférieure à 10 -2 est
de 2':' mVeff'

Le brui t a été es timé sur P en r eg
ï

s t r ernent photographique d'un signal faible
ck 3

ý Veif ' à 20 Hz (fig. 4 - 5) issu d'une source de 3,2 KQ. La valeur efficace
du b r'u i t a été p r i s e à 1/6 de sa valeur crête à crête. Elle a été trouvée égale à

0, 2')
ý Veff, pour une bande e Ife cti ve 'mesurée de 174 Hz' ce qui donne un

ï.i c t cu r de bruit de 8."1 dB.
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4. _) CONVERTISSEUR A CONDUCTANCE POSITTVE.

Nous a v o n s r
é

a l i s
é

un a rn p l i f i c a t e u r s i s rm q ue (réf, 24) suivant le principe
de' la flýur('(2-3), en u t i l i s a n t , il l'entrée un c o nv e r ti s s e u r paramétrique à résis-
t a n c e po s i t i v e , c'est-à-due lin modulateur en anneau, à grande sensibllité (réf.25)
L» flgure(4 -4) montre que ce modulateur est s ui v i d'un amplificateur accordé à
12,8 KHz, puis d'un démodulateur synchrone, excité en phase.

Comme dans tout a m pl i fi c a t eu r s i s rni qu e , il existe un atténuateur logarith-
n u q ue de gain (réf. 26) commandé SOIt pa r une tension programme variable en
SIX secondes. soit par le signal de sortie redressé, pour réaliser une commande
au t o rn at i qu e de gain. L'impédance d'entrée est de 3000 ohms. la bande passante
s'étend de 2 Hz à ZOO Hz"

Le signal rna xi rna I admissible, pour une distorsion inférieure à 10-2 est
de 2') mVeff.

Le bruit a été estimé sur l'enregistrement photographique d'un signal faible
d o 3 li Veff " à 20 Hz (fig. 4 - 5) ISSU d'une source de 3,2 K{l. La valeur efficace
du 0 rlUJ t a été prise à 116 de sa valeur crête à crête. Elle a été trouvée égale à
O. 25

ý
V

e If' pour une bande effective ' mesurée de 174 Hz, ce qui donne un

facteur de bruit de 8.11 dB.

Ce convertisseur ne possède pas un meilleur facteur de bruit que l'ampli-
f i c a t e u r spécial R.C. dé c r i t au paragraphe 4.2. Par contre, sa dynamique est
de 100 dB.

Le bénéfice de la transposition en fréquence est perdu par l'affaiblisse-
ment que provoque le modulateur à résistance positive. En fait, les transistors
u r i l i s

é

s dans ce convertisseur, sont des transistors OC 44 peu coûteux, non triés
en bruit.

4.4. - PREAMPLIFICATEUR SISMIQUE A CONVERTISSEUR CAPACITIF.

(4.2)F =

10Hzpour1 .41

La figure 4-6 montre deux sismogrammes de 24 traces obtenus dans deux
bassins s

é drrne nt a i r e s différents. On remarque la bonne qualité du caractère des
réf l e x i o n s ,

Sur une résistance de source de 10 Mn, un tel convertisseur possède un
excellent facteur de bruit comme le montre la figure (3-18). En particulier le bruit
anormal est négligeable au-delà de 20 Hz . En dessous de cette fréquence le spectre
en l If a pour fo rmule

Ce convertisseur capacitif s uiv i d'un démodulateur synchrone a fait l'objet
de mesure de bruit au paragraphe 3-2. Le schéma expérimental est représenté
sur la fIgure 3.4.
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Le facteur de bruit dans la bande, calculé par la formule (4. 2),est égal à

l , 21 2 s oit 0, 84 dB.

Remarquons que ce facteur de bruit est celui de toute la chaîne d'amplifi-
cation.

Dans une première version ce préamplificateur sismique a été utilisé
pour amplifier les signaux issus d'un géophone classique à basse impédance.

Afin de profiter de la haute impédance d'entrée, nous avons interposé un
transformateur, d'inductance primaire 80 Henrys, de rapport élévateur 18. Dans
cette réalisation la dynamique obtenue est 100 dB pour un taux de distorsion de
10 -3.

Le niveau du bruit a été relevé directement en appliquant le critère de
1/6 de la valeur crête à crête à partir d'enregistrement de signaux faibles, pour
différentes résistances de source: R2.

La figure 4-7 montre la sortie d'un signal de 15 Hý de niveau 0,4
f Veff

issu d'une source de 1 Kil. Le bruit mesuré est alors de 0,084
l''- Veff.

La figure 4-8 correspond à un signal de 0, 15 f V eff issu d'une source
de 10 ohms. Le bruit mesuré est de 0,057

fA"
V eff '

La figure 4-9 donne l'allure du facteur de bruit mesuré pour diverses
résistances de source.

Cette méthode de mesure assez peu p r e c i s e , montre que le facteur de
bruit passe par un minimum très faible. On mesure ainsi 0,34 dB pour une résis-
tance de source de 32 Ka " La bande passante effective, planimétrée, est de
389 Hý pour les mesures des figures 4-7, 4-8 et 4-9.

FACTEUR DE &RUIT

,
12ý---'ý-+------ý------'_-----7-1,
8ý------ý-----4-------r----ý,

...iOn.

,

.. 0011 .. k.fi -tOKJ2.

I

34
R2 SOUItCl

'lOOk A

Fig. 4- 9 Bruit d'un préamplificateur sismique à convertisseur capacitif,
avec transformateur d'entrée.

--- - ------
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5. CONC L USION

Les méthodes modernes de filtrage, utilisées par le géophysicien pour

interpréter plus aisément le message sismique, exigent, de plus en plus, de

conserver la capacité d'information du sismogramme, trop souvent réduite par

la dynamique de l'amplificateur.

Les résultats expérimentaux obtenus, sur trois types d'amplificateurs à

très basses fréquences, montrent que le convertisseur paramétrique capacitif

possède le meilleur facteur de bruit. De ce fait, son emploi dans les préampli-
ficateurs sismiques, permettrait une extension de la dynamique d'entrée "

Nous avons mis en évidence que le convertisseur capacitif ne produit pas
sensiblement de bruit normal dès que la nonlinéarité capacitive, ou l'excitation de

pompe sont suffisantes. il résulte de nos mesures que le bruit de scintillation,
engendré dans la jonction, bien que réduit par le choix d'une source optimale,
limite en fait, l'amélioration théorique possible.

La réalisation de convertisseur paramétrique pour signaux à très basse
fréquence bénéficiera dans l'avenir de la fabrication annoncée par certain labo-
ratoire (1963) de diodes paramétriques pratiquement exemptes de bruit de
scintillation.

Nous avons montré que la réduction de l'influence du bruit de pompe était
possible si le circuit oscillant paramétrique a une surtension suffisamment grandeet
si l'on fait suivre le convertisseur d'un démodulateur synchrone calé en quadrature
sur la pompe.

La conversion paramétrique représente, actuellement le moyen le plus
efficace pour réduire le bruit des amplificateurs de signaux à fréquences très
basses.

Enfin, la conversion paramétrique que nous proposons constitue une mé-
thode nouvelle pour mesurer le facteur de bruit anormal des jonctions très peu
conductives .
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ANNEXE Al

+ .."

(A 1 " 3)

(A 1 " 1)

J' (t) = J
a.(p. +jc.JI)t

+ /' a(P-jWI)t
333

j4(t) = J4CZ(P+j"'l)t+ J: a
(p" -j"'l)t

+ G'#
2' tt"Zjý t + Gil l,q- jlolal t + GO + GIQ,+jllll t + GZ cz.+Zj"'l t + ...

(A 1 " Z)
2''''' t'Ct} 'fil t z'fI)

(t) + C
.I)

- J 1 + C .I)
- J It + C + C

,,+ J I + C e + J 1 t
c =. . .

2
IL 1\L. 0 I

'"
Z

g(t) =

i(t) = g{t) x u{t) + ! [c(t) x u(t)]

Equation matricielle de la conversion paramétrique.

En régime établi de l'excitation de pompe sinusoldale I c{t) et g{t)
admettent un développement en série complexe de FOURIER.

Soient jz (t), j3 (t) et j4 (t) des sources de courant cissoldaux,aux
fréquences complexes respectives p. p + j"l' ptt +j"'l avec p = crt jt&lz
la fréquence compleabasse.

Nous posons:

Sur la figure (2-1), le dipôle non linéaire AB, constitué par une capa-
cité variable c(t) et une conductance parallèle variable g(t), est parcouru
par un courant instantané i (t), lorsqu'une tension signal u (t) est appliquée
à ses bornes.

A cause des deux filtres Y2 et Yu' il se développe une tension cis-
so!dale "z (t) aux bornes de Y

2 (p) ainsi que ' v3(t) et v 4(t) aux
bornes de Yu qui prend les valeurs Y3 (p" +j"I) et Y4 (p+j6JI)



AI-Z

tt Itt
vz(t) = Vz <L pt + Vz a P

V'j (t) = Vl (J_
(pli +jWl)t + V; (L

(p-j'-'> l)t

(p+jW l)t +
V· (p. -jCùI)t

4

(Al.4)

i
.

A ces mêmes fréquences complexes, correspondent les tensions Uz (t)
u3(t) et 114 (t) sur le dipôle AB et nous avons:

..

ui = Vr

Par suite de la relation (Al. 1). i (t) admet un développement en
série complexe de FOURNIER. à double infinité :

i(t) = """ + 14 (l
(p" -j Ca) 1)t + Iý (l( p-j (,)1)t + I; (L

P t

" ." + 14 tl (p+j t.JI)t + Il (L (p +j ""1)t
+IZ <2. pt

(AI.S)

(AI.6)

Pour chaque fréquence complexe, nous appliquons les relations de
KIRCHOFF:

y Z (p) V Z

= i'
l (AI.7)

En portant (Al.l) dans (Al.l) et en identifiant avec (Al. 7) , nous obtenona:

IZ .. olt

VlGo + CoP GI + CIP GI + Cl P

lot
.. tt . "

V"t(A 1.8) - G1 + Cl (p-j c.J d 00 + Co (p-jWI) GZ+ Cl(p-jW 1) xl l

14 G I
+ CI (p + j 4J 1) G z + C Z (p + j Ca)

1 ) Go+Co(P+j"'l) V4

En portant (AI.S) dans (AI.S) et en reportant le résultat dans (Al. 7)

nous obtenons la relation matricielle (Z. S);



Le système est stable si les coefficients Ao. Al' Al' A3' A4' AS

Bo. BI et Co sont positifs. Nous supposons remplies les conditions (2.42)

(Al.2)

(AZ.1)

(Al.3)

Bl = A4 _ AoAs
Al

...... 1)., As
C - AJ" -0-

Z>I

O<kýl

Oýh<Z

O<.b«aýl

Ao = (l-k) (.1 +k-h)

Al = a (2-h)

Ao = (1- k) (I + k - h)

A I
= 2a + b - ah - bkl

Al = 4 + al + lab - 3 h + l hk - llr.l

A 3
= 4a + (4 + al) b - ah - Z bkZ

l l
A4 = a + 4 ab + hk - k

_ (l l)AS - b a - k

Al-l

ANNEXE Al

Condition suffisante de stabilité.

Ce qui donne :

B - A AoA3
o

-
l

-
Al

Les coefficients du déterminant (2-45) sont :

On calcule les mineurs suivants:

etCl.44) "



(A. Z. 3)

Al-l

Al = 4 + al - 3 h + l hk - l kl

A3 = a (4 - h)

A4 = al + hk - kl

A = b (al _ kl)
5

Le système étant stable pour h = k = 0 (circuit passif). nous cher-
cherons les limites qui rendent négatifs les neufs coefficients de ROUTH

Avec les conditions :

O<h<I+a<l

1. - Ao. Al' A3 et ASsont positifs; Al qui slécrit :

(AZ.S )

(AZ.6)

Al = Z + a2 - h + l Ao est positif; A4 est un trinôme en k qui reste positif

pour les valeurs positives de k inférieures à
ý

+ a JI + hll . Cette valeur
4a

n'est jamais atteinte par "k" quel que soit "h" puisque "k " reste inférieur à

I
,
.' .

!

lia Il
"

2. - Signe de Bo

(2 - h) Bo = hl (l - k) - h (S - kl + a l) + 4+ al Bo est positif quel que

soit k pour h = 0

Etudions le signe de dBo/db. dans l'intervalle: 0 < h < l+k

Bio =--d.Bo/db = l h (l-k) - 5- (al - kl) . B'o est négatif' pour h = 0 et h = 1 + kt

donc Bo décroit. Son signe est donné par sa valeur pour h = 1 + k

Bo (h = 1 + k) = 1 - k (l + al) + kl est positif si

k ý 1 +
al _ _Lll + al
l l

(AS.7)

En conclusion (AS. S) et (AS. 7) définissent la zone hachurée (figure

ci-après) où nous avons à la fois AS > 0 et Bo') O. Cette zone définit les

limites du paramètre "k" qui ne doit pas dépasser "ail et rester pratiquement



Par contre ,....----

h =
13 + /2 S - Il a 2

o 6

A4 = al + k

Pour hmax = I + k, nous avons

A3 = a (3-k)

3. - Signe de BI = A3 -

Pour a.( 0, 69 nous obtenons la condi-
2.46 (k<: a)

A =0
o

Al = a (l-k)

Al = I + al - k

AIAl - AoA3
J-I-

AIAlA3 - AoA'f + AIZA4 + AoAlAS

et BI (h = 1 + k) = ':l [3 + z al - Sk + z kl]qui

est toujours positif pour k < a.

Pour h quelconque. infé rieur à hmax
nous avons:

,
)

1\ L. -

C = A4 - AS[
Ao

o Al

En reportant cette valeur dans f on vérifie que
ý

est positif pour a <

4. ýigne de Co

Comme b n'intervient que dans AS. il suffit d'établir que B1est positif
pour b = 0 (AS = 0)

BI (b = 0) s'écrit: 4kl - 4hk+ý

avec
ý

= 16 + 4 al - z h (z + al) + 13 hl - z h3

Signe deý : On vérifie que ý(h = 0) est positif.

*= Z
[

-12 al + 13 h - 3 hl] change de signe pour:

Si b est suffisamment faible (voir hypothèse l.4l). Co est positif. Le

cas limite é:i lieu pour h = I + k (gain maximum) dans ce cas (Ao = 0)



I
I

I
,

-l

A2-4

Onvérifie que A2 A3 - Al A4 est positif pour k< a.

La limite maximale que peut prendre b/a pour que Co reste positif
se dýduit de :

b ý (a2+k) (3 +2a2 - Sk + 2k2)--
a (a2 _ k2) (1 + a2 _ k)2

En remplaçant les valeurs de k par ses bornes qui rendent le deuxième
terme minimal (k=O ou k=a) nous obtenons

..IL < 3 - Sa + 4 a 2

a
(1 + a 2)2

Le minimum de 3 - 5 a + 4 a2 a lieu pour a = 5/8

D'où une condition suffisante pour que Co soit positif:

.JL < 0.36< 3-Sa +4a2 <
(a2 +k) (3 +2a2 - Sk + 2k2)

a (1+a2)2 (a2_k2) (1+a2_k)2

?
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ANNEXE A3

(A3. 3)

(A3.2)

v4(t) =
(Z42\ J2 cos tw 1

+(02)t +<f42)

v3(t) = \Z32l. J2 cos [(C.ù 1
- w 2) - 4'32 J

V d (t) =
I Z42 ,. J 2

cos (Gr.) 2 t + <f42 - t)
+

I Z32 1· J 2
cos ("" 2t -

<f 32 + +)

Pour écrire l'équation (2.51), nous avons posé:

V 4 _I II?
+ j l' 42

Z42 = - Z42 \L..

J2
(A3 -1)

Sélectivité du convertisseur paramétrique pour les signaux à très basses

fréquenc es, après démodulation synchrone.

Nous établissons une formule générale de la sélectivité pour le
convertisseur paramétrique à quatre fréquences, lorsque la phase du démo-
dulateur est ajustée pour rendre le gain maximal aux fréquences très basses
(4) 2

= 0).

remarquons que la phase de la sinusolde réelle v3 (t) est (- CP32) . Les deux
raies latérales, avant démodulation. sont:

La démodulation synchrone coru-siste à multiplier la somme des sinusol-
des ci-dessus par l'excitation de pompe décalée en phase de t, soit
cos (W It +t). Le signal démodulé V d' à basse Fréquence, est obtenu, après
filtrage:
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Soit,en puissance réduite:

Vý ; J1 (IZ42 12 + IZn 12 +IZ421 . h2 I
cos (f 42

- fn - 2 t>}A3.4)

La sélectivité en puissance, cr est définie comme le rapport de Vý

à. la tension Výo obtenue pour le signal à fréquence nulle (''ù2 = O) :

Vdo = 21Z101 J2 cos ('flO - f)
ZlO(l.+j<fIO étant la valeur prise par Z42 et Z32 (A3.l) pour f2 = O.

(A3.5)

Lorsque + est réglée à 'flO pour rendre V do maximal, la sélectivité
s'écrit:

0- est, donc, le module d'une somme vectorielle:
ý

0- =_1
2 (A3.7)

désaccord est nul (,ý=O).

Cas du convertisseur capacitif.chargé par une inductance L, accordé sur la
fréquence t l' à la capacité moyenne Co . Poul calculer Z42' Z32 et Z 10 de
(A.3.7) en fonction de la Zréquence relative x = +.' il est commode de partir

.t 1 2de la matrice (2.34) en remplaçant spar jx et d par 1 - ...!_, puisque le
4

(A3.8)
I

.

I

:.
j

- k (1 + xý

b (al _ kl)

a + j[x
2 + x

1 + x.------------ýýý----------------
(a -J K)

Nous avons:

(l+x) a+j[k(l-x)+x 2l-xl
z z

A
" __ ý =--.::xý b (a - k )

(a + jk)

-E= (1 - x)

zýO Ll

il est le déterminant de (2. 34)



A') )
) - )

(,43. 9)

Nous voyons que la sélectivité n' est pas unt fonction simple de L 11-

fréquence. Elle dépend particulièrement des coefficients de réaction h et k

(formule 2-35) et (2.36).. La formule approchée (2.58) a été obtenue en
négligeant dans (Ai .. 8) et (A'5. 9) les termes d'ordre supérieur à x2.
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ANNEXE A4

Facteurs de bruit du rés eau avant et ap r c s démodulation synchrone.

1. - Avant démodulation

Pour une source de conductaný2 (fig.2-5) le bruit théorique d'entrée
est équivalent à un courant de bruit J2

1

= 4 KT elf g2 " C. courant donne
2 Tl

naissance à deux raies dont les tensions efficaces sont:

V
4 Th

= IZ421 J2 Th à la fréquence fI +Om/2'iT

V 3 Th
= :Z32 \

J
2 Th à la fréquence fI - Om/2'iT

(A4. 1)

En fait le bruit obs e rv é

,
à la sortie. sur la fréquence fI + f2 provient,

premièrement/de la conversion de la raie J 2B (formule 2.6) engendré dans

la source et dans la jonction à la fréquence f2" deuxièmement/de l'injection
directe de la raie de bruit J 4B (2. 70) engendré dans la jonction à la fréquence

fI +Om/2W , troisièmement/de l'intermodulation de la raie de bruit J3B (2.71)

engendré dans la jonction à la fréquence fi - Cl m/21T

Ces trois raies sont indépendantes et les puissances. dans la bande elf,
à la fréquence fI +

n ms' ajoutent.
2'iY

Le facteur de bruit est:

=
Iz4212 JiB + ýZ4312 JrB +\l..t4\2J!B

F4
4 KTdf sa

I
Z42\2

ce qui donne la formule (2.72).

2. - Après démodulation.

Lorsqu'il y a démodulation synchrone, il faut tenir compte de. trois
- phases aléatoires 'f k' cp m et 'f n . (formule (2.69), (2 . 70), (2. 71).
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Dans cette formule. les anglesf sont les arguments des fonctions
de transfert Za.b de la matrice (Z.51) ý'\videmment. le bruit théorique de la
conductance de source , J

Z Th subit la même modulation - démodulation que
JZ B (formule A4. 3)

Le facteur de bruit après démodulation F d est:

Lorsque la phase + du démodulateur est ajustée pour donner le signal
maximal à la fréquence fZ = 0 le facteur de bruit, pour les fréquences dans la
bande (n k« fI)' est donné par la formule (Z.75)

Pour établir (Z. 75) nous avons utilisé la même somme vectorielle
explicitée en annexe A3.

(A4.3)

VdB (t) =

1
z421 JZB cosrm t + <f 4Z- + + f0

+
I Z3z1 JZB co{Omt + 'P3Z+ t+fk)

+1 Z331 J3B co{Omt +'f33 + 0/ -fn)

+1 Z431 J3B co{nmt+'f43 - t- fn
J

+ I z441 J4B co{Omt +f44 - ý+'P m]

+
I

Z341 J4B cos(Omt +f34 + r + tp m)

La tension de bruit, basse fréquence, après démodulation est:

Go9 Z Gýe3 \
z 3312 + IZ4312+ 2 rZ 3:J. I

Z 431 cos('-{) 43 -cp 33 -2ý)
F d

= I + + " .!.........::....::...:.___;__::..=...:...._--_...::...;:......._..:._....:.::; __ __;_.=...:;___;_..::....::._

g2T g2T Iz42j2+ Iz3212+21Z4ý·IZ32Icos('P42-f32-2ý)

G'oe 4 " IZ4412+ IZ3412+2IZ441. IZ341 cos(f 44
-

f34
- 2 'fJ)

+ --=---=- -

sz T
\Z421

+ lz3212 + 21 Z4ý ·IZ 3ýcOS('f 42
- 'f 32

-Z ý)
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ANNEXE AS

Calcul des cSfficients Co' Cl et C2 de conversion normale et des cSf-
ficients Bo' Blet B2 de conversion erratique.

Calcul des matrices de conversion erratique d'un signal:

Les coefficients Cnc = Cn + Â Cns et Cns = Cn + Acns du développement
(Z.8S). se calculent par les formules de FOURIER (2.87). Dans ces formules,
DOUS posons :

j
J

I

i

(AS.l)

y=B+ý

Cý
[1+

1

]V
1 1

V
(1 +

;
)'1. (1 +Mcosyf (1 + AO )(1 +Mcosy)

fey) =

et

(AS.Z)

Noua avons:
+'iT+r

Cne = zýf dy. £ (y) cos (ny - nr)

.îY' + ý

r + 1/1

Cns =
zI.rrJ

dy £ (y) sin (ny - n r)
-1l"'+t

f Ct) étant un infiniement petit (formule 2.82 bis). les approximations cos n '1'= 1

et aiD Dý = n
ý sont légitimes si le rang de l'harmonique n'est pas trop élevé.

(AS.3)



A5 -2

De plus, en faisant état des symétries suivantes.

(AS.7)

(AS.6)

(AS.4)

1

ý
(AS. 5)

(1 +ýl +M)

1

D =[1 _ ZM cos xl i
1 +M ý

f (y) sin ny = -f (-y) sin (-ny)

s'écrivent:
-rr

Cnc# i dy. f (y) co. ny

Cns#- - nt Cnc

f (y) cos ny = f (-y) cos (-ny)

en po.ant

Remarquons que f(y) est périodique. Si g(y) est une fonction périodique.
g(x + 'IT) égale g(x -

1'1'"") J il en résulte :

Il j+ ý;} rdy j/(" + '1r}dx en posant x ý y _'iY

-11 0

_,_'ïr+f
_ t: r

1311g(y) dy

:J
g(x - if) dx en posant y + 1T = x

- '\'Y 0

et

Ces formules sont valables pour n = O. n suffit de calculer Cnc en
faisant le changement de variable y = Zx.

C ý _
l Cob {lý dx (l co.l"" _ 1) (1 +

ne

JI 'l FM 0 D
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cette expression Cnc se calcule aisément à partir des inýégrales elliptiques
complètes de première espèce K (k2) et de seconde E (k ) . Nous avons J en

effet (réf. 21) :

= E (k2) l+M
1- M

t dx;oix;
Zý [(1 + M) E - (1 -M) K J

;'; dxCýS'" ; 1 + M (K _ E)
o D 2M

1. - Calcul des cSfficients de conversion normale

Les coefficients Cn sont égaux aux coefficients Cnc en l'absence de bruit
de pompe (epk = 0). D'après (2.82 bis), nous avons M = m et t =0

2Cob

[

AE
Co = ----.;;.;:;..--- K +-------

r-v: r- (A+Vo)(l-m)
TrVl+ý V1+m

Cl = ___ 2_C_;0;...;;;b___

ý
1 + m) E - K +

'iT JI + :0 J1+;' rn

1

K -
1 ým)

I + Vo

A

(AS.9)

VL'évolution de ces coefficients en fonction de m et de AO est représentée sur
la figure (2-14). Ces résultats sont à rapprocher des formules suivantes J obte-
nues par SENSIPER et WEGLEIN (réf. 22) dans la recherche des harmoniques
d'une capacité non linéaire soumise à une tension sinusotdale.

(A5. 10)



V
4

à la fréquence signal £4 = £ 1
+ il

A5-4

(A5-11)

(A5-10)

Cl l(1 + m} E - K

Cd
-

V 2
à la fréquence signal £l

V 3 à la fréquence signal f3 = if - £l

L'évolution de ces coefficients en fonction de rn , A et Vo est donnée par

les courbes de la figure (l-15)

3. - Matrice [B] de conversion erratique d'un signal

Soit v (t) la tension-signal totale appliquée sur le dipôle non linéaire A. B

ýig. 2-9). v = u {t} se compose de trois sinqoldes, dont les amplitudes complexes
(données par Al. 4) sont:

l. - Calcul des coefficients de conversion erratique.

Le calcul des coefficients Bn par la formule (l.89) donne

Cd est la capacité pour une excitation nulle (m). La formule de récur-
rence Cl de (10) peut nous servir, en première approximation, à calculer le
coefficient Cl de (9), difficilement intégrable. Les formules (10) s'appliquent
au convertisseur non symétrique, dans le cas ou on néglige la conversion par
déséquilibre de pont (parag. n-z-z).
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l :

La capacité fluctuante à C(t) (voirZ. 88) s' éc rit. en valeurs réelles:

()
_

'I' n -j(2x+k) + n, 't Q._-j(2x-k) +0(
'(It e, -j(x+k)

Ct- ..... ZDZ\£, IZ Z Il
.

Vý ý .

+ ý " (l-j(x-k) + Q e. -jk
+ I e. +jk + A ý l, +j(x-k} (AS 12)ri 1 0 0

,-
1 1 "

+ _J
'IE 1"1 +j(x+k) + a. ý

..
fl +j(Zx-k) + 0( '{

<z+j(2x+k}
+ etc

V'
1

g
l

'L- ''''2 2 2 2 ...

avec x = GIl· t et k =Dk' t

Nous avons posé:

La multiplication Il C x V de (AS. 12) et de (A 1. 4) donne ýQ, et par
dérivation les courants de bruit lB = d ( il Q)

dt

ý1 = b1 - 1

0( 2
= b2 + 2

ý2=!l2-2

et les variables complexes aléatoires. correspondant à une raie:

epk cos «(Al I +.n k)t +ýk du bruit de pompe :

'( = .L B C
epk

(L
+jCPk

o 2 0 0 E
P

'{ = _1 C . ý (l
+j cp k

1 2 1 E
P

v = _1 C .
epk e,

+j 'f k
o 2 2 2

Ep

(AS-13)

(AS. I")

'I

I

Le courant de bruit lB comprend 6 composantes sinusoldales à phase
aléatoire fk " à savoir:
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IlH à la pulsation LA)
l

+ n
k

IlB à la pulsation W z
- Ok

I3B à la pulsation Cù 1- (AJZ+Ok

I3H à la pulsation t.) 1
- Wz - Cl k

(A5-14 bis)

I4H à la pulsation (AJ 1
+ Wz +C1k

14B à la pulsation CA)
1

+ WZ- Cl k

En écriture matricielle, on définit la matrice haute rBH] de conversion
erratique (z. 9Z)

*'

IZH j(Wl+Ok)10 :j(WZ+Ûk)o(111 l+j(4)zt{lk)ý111

I;H = -je (&),- t.JZ-Ok) f' ¥ , i-i(W ,-lA) Z-Ok)Yo I-i«(&), -c.Jz +(2k) ýz't

14H +j(lIJ I+WZ+Ok) o£
1

ý
1

ý

+j(lÙ l+tcJZ+Ok)o(Z 't z :+j({Jz+4J1-Qk) ý 0

De même. on définit la matrice "basse" Bb
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4, - Calcul des raies de bruit, dues à deux raies de bruit de pompe,

Soit deux raies indépendantes e k
et e. pm du bruit de pompe, écartées

de la fréquence centrale fI d'une mêml valeur Fk (fig,2-15),

Soient V et U les raies obt.enue s, en sortie du convertisseur/après
conversion erratique d'un signal continu E2 appliqué à l'entrée, Nous calculons
chaque raie pour une formule identique à (2, 93),

Les raies V sont produites par la raie e pk' alors que les raies U sont
produites par epm,

Les indices 3H. 3B. 4H. 4B renseignent sur les fréquences des raies
(voir A5.l4 bis). Nous avons en valeur complexe, dans les conditions
C2 =02 :: f2 = 0 et Fk «fI;

V4H = V3B

V3H z V4B = -jOI
EZ epk

t
Z giOk - jQo

{2 k +( I-B I) + jOJa.- j <fk
2

-2Ql
Ep g2 WI WI

U4H = U3B = -jOl
ý

ZglOk . Ok -(I +BI) +joJcîfm201 - JOo
WIg2 CU I

U3H = U4B = -jOI
EZ eem

[

Z glnk +'0
ýý +(I-BI) +jQýe: -j'Pm

Z
201

gz WI
J 0Ep
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ANNEXE A6

Influence de la capacité de découplage rd sur le gain de conversion.

Dans le calcul de l'admittance matricielle (z. 5), (voir annexe Al), et
par conséquent,des gains de conversion, Z42 et Z32 (2.53) nous avons fait
l'hypothèse que l'admittance Y 2 de la source était infinie aux fréquences f3 et

f4 (fig. l-5). Pratiquement, la source de signaux à basses fréquences fl' est
découplée par une capacité élevée rd telle que:

Vu des bin-nes AB de la capacité variable (fig. a-s), le réseau présente.
à la fréquence fi' une admittance Y, dans laquelle on incluý la conductance
des diodes Q'o :

(A6.2)

(A6. 1)

x

oo

Il et U
1

représenteJie courant et la tension "rncdufée]' aux fréquences

f3 = f4 = fI

Lorsque la source possède une conductance g2' très faible. (géophone
piézoélectrique), la fréquence de coupure du convertisseur FE (2.60) risque
d'être trop basse, si rd est grand devant Co.

Nous allons montrer que le gain pour (J
2

= 0, est réduit dans le
C

rapport = 1 +
rý

Nous supposerons que C2 = 0 et que la fréquence du signal f2 est négli-
geable devant la fréquence de pompe fl. La matrice (A 1.8) se réduit à :

y - Q' +-
0

(A6. 3)
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4. - Calcul des raies de bruit,_ý':!_ýcs à_cl:ýx raies de bruit de pompe.

Soit deux raies indépendantes Cl. k
et e.. pm du bruit de pompe,écartées

de la fréquence centrale f
1

d'une mêml valeur Fk (fig. 2-15).

Soient V et U les raies obtenues
J

en sortie du convertis seur ,après
conversion erratique d'un signal continu E2 appliqué à l'entrée. Nous calculons
chaque raie pour une formule identique à (2.93).

Les raies V sont produites par la raie e pk' alors que les raies U sont
produites par epm.

Les indices 3H. 3B. 4H. 4B renseignent sur les fréquences des raies
(voir A5.14 bis). Nous avons en valeur complexe, dans les conditions
Cl =02 = il = 0 et Fk «fI:

V3H z V 4B = -jOl
EZ epk

t
2 glOk "Q {2 k +(I-B I) + jQ}.-j 'fk-lOI - J 0

lE g2 WI WI
P

U4H = U3B = -jOl
ý

ZglOk . Ok -(I + BI) + jQýfmlQI - JOo
WIgl CU 1

U3H = U4B = -jOI
El eým

[ZQý
gl(lk +.Q

ýý
+ (i-BI) + jQj e: -j cpm

lEp gl WI
J 0
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(A6.2)

(A6. 1)

x

oo

Influence de la capacité de découplage rd sur le gain de conversion.

ANNEXE A6

Dans le calcul de l'admittance matricielle (2.5), (voir annexe Al), et
par conséquent/des gains de conversion, Z42 et Z32 (2.53) nous avons fait
l'hypothèse que l'admittance y

Z de la source était infinie aux fréquences f3 et
f4 (fig. 2-5). Pratiquement, la source de signaux à basses fréquences fZ' est
découplée par une capacité élevée rd telle que:

Vu des bornes AB de la capacité variable (fig. 2-5), le réseau présente,
à la fréquence £}' une admittance Y, dans laquelle on Inc luk la conductance
des diodes G'o :

Il et U} représente/le courant et la tension "modulées' aux fréquences

f3 = f4 = £}

Lorsque la source possède une conductance gZ' très faible, (géophone
piézoélectrique), la fréquence de coupure du convertisseur FE (Z. 60) risque
d'être trop basse, si rd est grand devant Co'

Nous allons montrer que le gain pour c.J
Z

= 0, est réduit dans le
C

rapport = 1 +
rý

Nous supposerons que Cz = 0 et que la fréquence du signal fZ est négli-
geable devant la fréquence de pompe fl' La matrice (A 1.8) se réduit à :

y = GI +o (A6. 3)



A6-z

De même, la relation (A 1.5) n'est plus valable et nous posons

VI g Z + j rd WI
p = -- = -.....:...=----=ý-=----1--

U
1 g 1

+ gz + j rd 6J
1

+
WjL 1

L'impédance de transfert Z 1Z entre V
1

de sortie et J zest:

(A6.4)

Le gain maximal Z lZ est obtenu en choisissant l'inductance L qui
rend le dénominateur de (A6. 5) minimal:

Cette valeur ne correspond pas exactement à l'accord du circuit para-
métrique défini par 'fJ = o. Le gain maximal pour £Z = 0, est:

(

V1\_. C1"'1 (gZ+j Çlù1) (Go+gz-j(CO+fd)(.&)lJ

0:a: gz
x

GO(gl-lgZ)(gZ+Go) +glgZ(gZ+Go)+c';Ul[(gl+gZ>+C.Ç(Zgr+G,)+gl f".tlff I

1

L
= (A6.6)

Dans notre application :

gz = 10-6 mho Co = 110 pF

g = 10-4 «
rd = 430 pF

1



Nous concluons, que le facteur de mérite est fortement diminué dès
que rd est du même ýrdre de grandeur ýIIl(Co.

(A6. 10)

A6-3

(A6. 9)

(A6.8)

Fa!
4Q 2

1
2

l-Q2

'" (g2)2Nous pouvons negliger r et
'dW 1

devant l'unité et la formule du ain se réduit à :

Le gain diminue lorsqu'on diminue f:t pour élargir la bande passante
Si lion définit le facteur de mérite par le produit "gain en puissance" W d'o (3d.B)
par la bande passante relative 2 nous obtenons,avec les

CVl
h1pothèses (A6.8) appliquées à (2.58)
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ANNEXE A7

Erreurs sur la mesure du facteur de bruit aux fréquences très basses

Principe de la mesure.

Pour les raisons exposées au paragraphe III-l. l, la mesure du facteur
de bruit se fait en doublant la puissance réelle du bruit qui apparait à la sor-
tie. à l'aide d'un courant J2 calibré, appliqué à l'entrée.

La figure (3-9) montre que le banc de mesure comprend une source
sinusoldale, un amplificateur à fréquence très bas se et à faible bruit (fig. 3 -Z).
un analyseur de spectre à bande étroite, un wattmètre à thermocouple
(fig.3-14).

Le convertisseur se présente sous la forme quadripole Q (fig. 3-9) avec
WV'Iý Q.ci_ýI\QMLe. d-"'t'ý ,ýaI\. :

En pratique, on règle l'analyseur sur une fréquence foe n possède,
alors, une sélectivité étroite en puissance Ao (f). Nous avons planimétré
cette courbe pour calculer la bande passante effective Beff = 1,779 Hz "

(A 7. 1)

l

= x

Le facteur élémentaire de bruit F(f ) est égal au quotient du rapport
signal à bruit(existant à l'entrée et du rapýrt signal à bruit observeS à la
sortie. On d'montre (r'f. 23)

I

W (fa)
F (fo> =_-=BSý __

KTGd (fo>
(A7.Z)
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WBS(fo) est la puissance disponible maximale de bruit, dans une bande df,

à la fréquence fo, à la sortie et Gd (fo) le gain en puissance disponible.

En fait le quadripole délivre une puissance réelle de bruit PBS' à la
sortie dans une conductance de charge g 1.

Nous avons:

(A 7.3)

et

\

Y
G - IZ

d
-

Y Z+Y 22

Z

(A 7.4)

Yz repr'sente l'admittanFe de source et Y
1

l'admittance de charge dont gl
est la conductance. En (absence de signal, la déviation du wattmètre est
proportionnelle à N p"""ua.". -' .. b('IIil:.

I cO

N 1 elf PBS (f) Ao (f)

soit

N = J_"t>__ ":""'df_A....;:oý(f_) _l_Y...;;l;.;;;;z_l_z _
o

Gd(f) l(YI +Yll HYz+YZZ-YlZYZllz

(A 7.5)

.En pr'sence d'un signal JZ' la déviation supplémentaire est proportion-
nene ý :

lYýzlz gl Ao (fJ JZZ
S = (A 7.6)

\
(Y'h + YÎ HYý + ýZ ) - Y'hYfýz

Le doublage correspond à N = S
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Par suite de la sélectivité aigüe de l'analyseur (Bef! = 1,779 lIz) les

diverses admittances des formules (A 13.6) et(A 13. 7) sont constantes dans la

bande. En appliquant les définitions (A 13. 1) et(A 13.2) nous obtenons :

2
W

BS = __ J...;;2;..__

Le facteur de bruit est donné directement par la mesure de J
2

.

Erreurs

1. - n y a erreur lorsque le spectre du bruit en sortie varie trop rapi-
dement dans la bande effective de l'analyseur.

C'est le cas, au voisinage de la fréquence de coupure fc du convertis-
seur. Nous avons établi que l'erreur relative faite sur le facteur de bruitFest
proportionnelle à la dérivée seconde de la fonction de transfert Gd

IlF
F

Pour le convertisseur, le gain varie comme G!

..
Lorsque la conductance d'entrée g2 est forte. par exemple g2 = 10-8mho,

la frequence de coupure du convertisseur est de l'ordre de 2,56 Hz. L'erreur
maximale est obtenue pour fo = 0 et dans ce cas

Al:.« 4.10-3
F

Cette erreur est négligeable.

2. - Erreur due à l'instabilité en fréquence de la source et de
l'analyseur.

Soit f= f-fo l'écart entre la fréquence f de la source et f la fréquence
de sélectivité maximale de l'analyseur.

0
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La déviation du wattmètre est proportionnelle à la sélectivité soit

2

)
ÂF =4(

[.ofo + lAý
r: Bef!

z = fluctuation efficace = 1==1===-_deviation moyenne I R C Beff

Bef[ est la largeur effective du spectre de bruit à

L'erreur sur le facteur de bruit est donc

Soit (,o ' la dérive relative du générateur de source

Soit CA ' la dérive relative de l'analyseur.

La haute sélectivité de l'analyseur LEA est obtenue par t r a n s po s i t i o r.
de la sélectivité d'un quartz accordé à fA = 50 KHz. La dérive totale Â fest
donc:

3. - Erreur due au temps de lecture sur le wa ttrnct r e

La tension is sue du thermocouple est fluctuante. Il est né c es sai r c

d'intégrer cette fluctuation par un filtre R C, mais la durée de l 'Sxpé r-i e nc c

est allongée d'autant. (fig. 3 -14). L'erreur relative efficace, sur la me s u r c-

de bruit au galvanomètre est (réf. 20)

Af 21 +4 (Beff)

J 2
2

L'erreur maximale est donc obtenue pour la fréquence d'analyse la
plus haute. Si la mesure du facteur de bruit ne dure pas plus de quelques
minutes. la stabilité de l'analyseur fA est de l'ordre de 10-5, et celle du
générateur de 10-4; ce qui correspond à une erreur sur F de 2,4 dB à la
fréquence d'analyse de 200 Hz ..

Cette erreur met en relief le principal défaut de cette méthode de
mesure. Elle peut-être réduite en effectuant le doublage de la déviation le
plus rapidement possible, a p r

è

s l'accord de l'analyseur, puis en vérifiant
l'accord en fin de mesure. Mais la mesure ne peut pas être très rapide.

formule dans laquelle
mesurer.
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Par exemple pour é = _1_, B = l, 779 Hz, il faut une constante de temps
10

de Il secondes. Si l'on attend, pour faire la lecture de la déviation moyenne,
que la fluctuation de l'aiguille passe par deux maxima successifs, la mesure
ne peut pas être effectuée avant 2 liT RC secondes, soit ici, une attente de
1 minute.

Conclusion

Cette longue attente est incompatible avec l'instabilité en fréquence
de l'analyseur due principalement à l'instabilité du secteur. Le centrage de
l'analyseur doit être fait au début et à la fin. Il faut procéder alors à plusieurs
mesures du même facteur de bruit. Les courbes de la figure (3 -12) ont chacune
demandé trois à quatre heures d'expérimentation.
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