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INTRODUCTION

L'équipe du Professeur GABILLARD au laboratoire de Radioélec-
tricité de la Faculté des Sciences de LILLE s'est spécialisée dans
1'étude de la propagation des ondes &lectromagnétiques & travers le sol.
Les travaux de recherche de cette équipe portent en particulier sur la
détection d'hétérogénéités souterraines. Une méthode a été mise au point

et a fait 1'objet de brevets déposé&s par 1'INSTITUT FRANCAIS du PETROLE(I).

Cette méthode consiste 34 émettre une onde &lectromagnétique
basse fréquence 3 l'intérieur d'un forage et 3 mesurer 1'amplitude du
champ électrique créé par cette onde en différents points de la surface

du sol autour du puits.

La courbe représentative du champ mesuré en fonction de la

" profondeur du dipGle émetteur constitue un "log" analogue aux logs
classiques de diagraphie. C'est la comparaison des logs correspondants aux
différents points de mesure qui permet de déceler la présence d'hétérogé-
néités,

Une variante de cette méthode consiste 3 placer le ou les

dipdles émetteurs en surface et 3 déplacer le dipdle récepteur dans le puits.

Le travail qui nous a &té confié au sein de cette &quipe a été
1'étude et la réalisation de récepteurs capables d'effectuer la mesure
du champ électrique tant en surface que dans le puits avec une précision
et une fidélité suffisante pour permettre une interprétation correcte des

résultats. -

Aussi, aprés avoir précisé les caractéristiques particuliéres
de ces mesures et les conditions dans lesquelles elles doivent s'effectuer,
nous exposons les arguments tant th&oriques que technologiques dont a
dépendu la conception des types de récepteurs que nous avons construits.
Les conditions & satisfaire portent en particulier sur la précision des

mesures (nous sommes amends, 3 cet effet, a &tudier dans le détail la



stabilité d'un amplificateur sélectif et les méthodes de réglages permettant

d'obtenir une précision suffisante).

Nous décrivons ensuite les deux types de récepteur que nous

avons réalisés : le récepteur de surface et le récepteur destiné i €tre placé

dans la sonde de diagraphie descendue dans le puits,

Enfin, nous exposons le projet d'un nouveau type de récepteur
permettant d'accroltre le rayon d'investigation de la méthode qui est limitée
actuellement A 600 métres de profondeur mais qui pourrait atteindre 2000 3
3000 métres. Ce projet tient compte des résultats expérimentaux dans les
deﬁx forages de St ILLIERS(Z) et du PERRAY(3), obtenus avec les récepteurs

actuellement construits.



I. CARACTERTISTIQUES DES MESURES

A EFFECTUER

I.1, INTENSITES DES SIGNAUX RECUS

L'étude théorique de la propagation &lectromagnétique dans un

(4)

terrain homogéne nous donne un ordre de grandeur du champ disponible au
niveau du récepteur si nous remplagons le terrain habituellement stratifié par
un terrain homogéne dont la conductivité O appelée alors conductivitéé&uiva-
lente, peut en premi&re approximation etre déduite des conductivité;gi

et épaisseurs hi des différentes couches de la stratification par la

formule (1)

2
s h/o;
= ‘
| TET &
T

L'expression du champ Ez correspondant aux conditions de mesure de la figure.l.

est alors donnée par la relation (2) :

(2)

1
r 44>|surface du sol

7SS /V/_/;///////////,i////
| /’/ ,
e |

{
i
1

e terrain de conductivité
Qo -
> moyenne Oe

L

o W%m__
: Figure.l.



relation dans laquelle :

ol : I est le courant émis
£ la longueur du dipdle émetteur

O la conductivité &quivalente du terrain

e est une fonction complexe : e =R + jJ avec :

n n n n

Rn = [3(1+n)qosn+ (3+2n)sinn]e_n (3)
) n = [n(3+2n)cosn - 3(1+n)sinn]e_n 4)

relations dans lesquelles :

Ro
n = — Ro = VrZ+ zZ (5)
$
P . . - 500
§ est la profondeur de pénétration égale 3 —~———o (6)

/f.ce

f est la fréquence du signal émis.

Précisons que la relation (2) donne aussi le champ électrique
radial créé 3 la surface du sol & la distance r du forage par un dipdle
émetteur placé i la profondeur z 3 1'intérieur du pﬁits. Ce résultat provient

s(5)

du théoréme de réciprocité

Généralement, les paramétres dont dépend le champ &lectrique

sont connus préalablement i 1'expérience.

Jusqu'3d ce jour la fréquence unique de travail est de
312,5Hz ; ce choix a été fait en fonction de 1l'appareillage dont nous disposions

pour effectuer des mesures de propagation en ondes de surface (voir 3 ce sujet

(6) o (D

Cette fréquence se situe vers le milieu de la gamme

S )

qui permet des transmissions d'informations 3 travers le sol

les références

Les valeurs maximum de r et de 2z sont actuellement de
600 métres, nous proposerons au Chapitre.5. diverses améliorations qui seraient

susceptibles d'accroitre ces valeurs jusqu'a 2000 et 3000 métres.

Dans ces conditions, la valeur minimum du champ regu ne

dépend que de la conductivité du terrain. Citons deux exemples :



LE PERRAY au Sud de PARIS(B)

La conductivité moyenne du terrain est de 0,02U/m (p=Q/m) pour r = 600 métres,
% = 20 métres et I = 30A.créte d créte, on regoit dans le puits 3 -600métres

aux bornes d'électrodes distantes de 1,60m un signal de 10 microvolts créte a

créte.

St ILLIERS au Sud-Quest de PARIS(4)

La conductivité moyenne est de 0,05U/m(p=Q/m). Dans les mémes conditions que
celles du PERRAY le signal regu est de 1 microvolt créte a créte.
Cette derniére valeur de | microvolt constitue la limite inférieure de

l'amplitude des signaux que nous nous proposons de mesurer.

I.2. RAPPORT SIGNAL SUR BRUIT .

Si le signal capté par les 8lectrodes de mesure provenait
uniquement du signal émis, le probléme de mesure serait simple & résoudre.Il
n'en ‘est malheureusement pas ainsi. Nous pouvons en effet distinguer 3 sources

de signaux parasites (ou bruits).

Tout d'abord le bruit provenant de sources de parasites telles
que les usines, les émetteurs radio, les orages, etc .+. Le champ créé par
ces sources est d'amplitude importante en surface mais décroit en raison inverse
de la profondeur et de la fr@quence. Aussi ces sources de parasites constituent
la majeure partie du bruit lorsque le récepteur est placé en surface mais leur
effet devient négligeable pour un récepteur placé 3 une profondeur suffisante

dans le puits.

Dans le cas d'une réception enterrée il y a liéu de considéFer
une deuxiéme source de bruit. Il est en effet nécessaire de relier &lectriquement
par un cable la sonde de mesure que 1l'on descend dans le puits, aux appareils
de mesure qui se trouvent en surface. Ce cdble constitue une antenne qui capte,
en surface et dans les couches peu profondes oli ils sont encore intenses, les

signaux provenant des sources parasites.

De plus, le c@ble étant enroulé sur un treuil, il est fait
usage de balais pour assurer la liaison électrique avec les appareils de mesure,
ce qui entraine la production d'impulsions parasites dont l'effet perturbateur

est assez important.

A ces deux sources parasites dont 1l'importance relative varie



avec chaque type de réception, il convient d'ajouter le bruit propre de
1'appareillage électronique, la nature et 1'amplitude de ce bruit &tant

identiques dans les deux types de ré&ception.

La combinaison de tous ces bruits nous donne, dans le cas le
plus défavorable (réception & -600m & St ILLIERS) un rapport signal sﬁr bruit
de -80dB aux bornes des élecFrodes de la sonde de mesure. Remarquons dés
maintenant que si la mesure doit s'effectuer avec une précision de 1%, la

valeur de ce rapport doit €tre amenée a +40dB soit une amélioration de +120dB.

Nous montrerons qu'il est possible d'obtenir effectivement
cette amélioration du rapport signal sur bruit par amplification sélective

3 bande trés étroite.

I.3. CONDITIONS DE MESURE Ces conditions sont évidemment différentes suivant
que la réception s'effectue en surface ou dans le
puits. Nous allons distinguer ces deux cas.

I.3.1. Cas d'une réeception en surface

Les conditions sont alors celles correspondant & la région
ol les mesures s'effectuent. Jusqu'id présent nous envisageons une gamme de
température de -10°C 3 +30°C et une humidité relative correspondant i un fort
brouillard. Le récepteur doit permettre d'effectuer les mesures avec une

précision de 17 malgré ces conditions adverses.

I.3.2. Cas d'une réception dans un puits

_ La partie du récepteur qui se trouve en surface doit
évidemment répondre aux mémes impératifs que dans le cas précédent. Pour la
partie du récepteur située dans le puits, la gamme de température s'étend
de -10°C (température de surface) a +60°C, valeur limite que nous envisageons
actuellement et qui correspond 3 1'élévation de témpérature due au grédient
géothermique 3 une profondeur de 1000métres.

-~

La sonde qui contient la partie du récepteur destinée & Etre
descendue dans le puits a un diamétre de 60mm et 2 métres de longueur, le

récepteur doit tenir dans ce volume.

Cette sonde est relide & la surface par un cdble de 7 kilomé-.
tres de longueur constitué d'une armature métallique formant blindage, d'un
cdble central en acier, et de 7 fils conducteurs dont les caractéristiques

sont les sulvantes :



- Résistance d'un conducteur : 2508
- Résistance d'isolement ehtre les conducteurs : quelques MR
- Tension continue admissible entre les conducteurs : 200V

-Capacité entre les conducteurs : 3 microFarads

La conception de 1'électronique de la sonde de mesure doit tenir compte de ces

caractéristiques é€lectriques.

2, CHOIX DU DISPOSITIF D E MES URE

2.1. PERFORMANCES NECESSAIRES

Le récepteur doit donc permettre d'effectuer la mesure d'un signal
i 312,5Hz d'amplitude trés faible, de l'ordre du microvolt avec une précision

de 17 dans les conditions précédemment indiquées.

De fagon générale on peut distinguer plusieurs sources d'erreurs:
14

2.1.1.‘Erreﬁrs d'étalonnage

L'étalonnage effectué en laboratoire présente toujours une
certaine erreur. Nous étudions au chapitre.3.4. les répercussions de cette’
erreur sur la précision de mesure et nous décrivons une mBthode qui permet

d'effectuer au mieux cet &talonnage.
2.1.2. Dérives

Inévitablement des dérives se produisent en fonction du temps
et surtout en fonction de la température. Il sera par conséquent nécessaire
d'étudier la stabilité du récepteur vis-3-vis de ces deux types de dérives.

Cette étude sera faite au Chapitre.3.4.
2.1.3. Le bruit

Enfin le bruit, quelque soit son origine, est une cause
importante d'erreurs. Celle-ci sera d'autant plus faible que le pouvoir filtrant

du récepteur sera plus élevé. La solution la plus évidente, pour réduire le



bruit consiste & réduire le plus possible la bande passante du récepteur. En
effet, si 1'on suppose une répartition spectrale uniforme du bruit i 1'entrée
du récepteur, la puissance de bruit & sa sortie varie comme sa bande passante.
Ce principe ne peut en fait @tre exploité sans limite. Nous savons en effet
qu'une diminution de la bande passante augmente, approximativement, le temps
de réponse dans le méme rapport et par 13 méme le temps nécessaire pour effec-
tuer une mesure précise. Or ce temps de mesure ne peut pas 8tre augmenté

indéfiniment.

I1 faut préciser en effet que lorsqu'un puits est creusé, il
est nécessaire au~deld d'un labs de temps de 24 & 48 heures (suivant la
nature du terrain) de placer un tube d'acier & 1'intérieur du puits de fagon

3 éviter l'effondrement des parois.

On dispose donc de peu de temps pour effectuer les mesures
de diagraphie. La vitesse de remont@e de la sonde doit donc etre la plus
€levée possible. Le prix de revient des logs de télédiagraphie sera également
abaissé si 1'on diminue le temps nécessaire 3 leur obtention. Ces contraintes

imposent au récepteur de mesure un temps de réponse le plus court possible.

Compte tenu de ces deux imp&ratifs contradictoires
nous nous sommes fix&s un temps de réponse de 5 secondes ce qui permet
de remonter la sonde 3 la witesse de 16cm/s et d'effectuer, par exemple,
avec une bonne précision, un log (enregistrement du champ) en 30 minutes

entre les profondeurs - 260métres et -570 métres.

2.2. SOLUTIONS POSSIBLES

Examinons, briévement, les trois procédés généralement

® |

employés pour la mesure d'un signal mélé 3 un bruit
Ces trois procédés sont les suivants :

- Filtrage - détection - intégration
- Corrélation

- Détection synchrone

2.2.1. Filtrage - détection - intégration

C'est le procédé le plus simple. Il permet la mesure du

module de 1'amplitude du signal. Il correspond au schéma de la figure.2. :



entrée voltmétre
L D i

Figure.Z.

F : filtre passe-bande accordé sur la fréquence du signal
D : détecteur

I : intégrateur.

(8)

L'étude du principe de fonctionnement d'un tel dispositif permet d'arriver

rapidement aux conclusions suivantes bien connues :

1) Dans le cas d'un signal sinusoidal durant trés longtemps, et d'amplitude
bien stable, le filtre adapté est de toute évidence un filtre infiniment
sélectif (voir & ce sujet la restriction énoncée au chapitre.2.1l.)accordé sur

la fréquence du signal i mesurer.

2) Si le filtre F répond 3 cette condition, 1'intégrateur situé aprés le
détecteur est inutile. En effet si F est extrémement sélectif, sa constante
de temps est trés grande et il agit comme un inté@grateur vis-i-vis de toutes

les fluctuations d'amplitude du signal.

3) Le détecteur utilisé peut €tre linéaire, quadratique ou de toute autre type
de réponse, dans notre cas cette caractéristique ne revét pas une grande '
importance : en effet le détecteur ne saurait distinguer les fluctuations du
signal dues au bruit de celles dues aux variations des structures géologiques
rencontrées par la sonde au cours de son déplacement dans le puits., Il
traitera donc les unes comme les autres quelle que soit sa caractéristique

-de détection. Il n'en serait pas de méme pour un récepteur simplement destiné
a4 reconnaltre la présence ou 1l'absence d'un signal émis (télégraphie), on
choisirait dans ce cas, un détecteur linéaire si le rapport signal sur bruit
est faible et un détecteur quadratique si le rapport signal sur bruit est

(9

grand

Nous verrons au Chapitre.4. que le choix du détecteur est simplement 1lié

d 1'utilisation que l'on désire faire des mesures.



2.2.2. Corrélation

Nous rappelons ce principe de récepteur : figure.3.

j>——{mise en phase

voltmétre

Produit Intégrateur

-

Figure.3. - Principe du corrélateur -

Le signal 3 mesurer est appliqué 3 l'entrée 1, i 1'entrée 2 est
appliqué le signal regu par une autre antenne. On effectue le produit de ces
deux signaux aprés les avoir amenés en phase.

Le signal continu 3 la sortie de l'intégrateur aura une amplitude
stable, proportionnelle & 1'amplitude du signal si les deux conditions suivantes

sont réalisées :

lére condition : le déphasage entre les deux signaux | et 2 est constant.

2gme condition : les bruits appliqués aux deux entrées sont indépendants.

La premiére condition peut &tre aisément réalisée par un

asservissement de phase (voir 3 ce sujet 1e'Chépitre.5.).

La seconde condition ne peut malheureusement pas €tre réalisée.
En effet les deux antennes utilisées sont constitu@es par exemple, de
1'antenne de mesure et de deux piquets enterrés i la surface du sol, prés du
puits. La distance maximum entre ces deux antennes est alors de l'ordre de
grandeur de la profondeur du puits.

Cette distance (quelques milliers de métres au maximum), est trés
souvent faible devant la distance qui sépare les sources parasites des antennes.
Les champs créés par ces sources au voisinage des deux antennes sont alors
presque identiques et les bruits captés par ces déux antennes ne sont donc pas
indépendants. Le corrélateur devient alors un autocorrélateur et Son intérét

fortement diminué ne justifie plus, dans notre cas, son utilisatien.,.



2.2.3. Détection synchrone

-~

Le principe est identique 3 celui du corrélateur : figure.4.

signal a ‘
mesurer Voltmétre
>; Produit Intégrateur -
2
signal de
référence

Figure.4. - Détecteur synchrone -

La différence vient de ce que 1'on applique 3 l'entrée 2 un signal
de fréquence et de phase connues au lieu d'un signal regu par une autre antenne.
Ce signal appelé signal de référence, provient, par exemple, d'une horloge syn=-
chronisée par le signal de 1'émetteur. On peut alors tirer partie du fait que
ce signal de référence est un signal non accompagné de bruits parasites. Nous

examinonsau Chapitre.5. un projet de récepteur utilisant ce principe.

2.3. SOLUTION RETENUE

Le corrélateur n'étant pas retenu pour les raisons que nous
venons d'exposer, le choix doit @tre fait entre la détection synchrone et le
procédé de mesure par filtrage et détection. C'est en comparant l'amélioration
du rapport signal sur bruit apportée par chaque dispositif en regard de sa

complexité de réalisation que nous avons fait notre choix.

2.3.1. Comparaison entre la détection synchrone et le procédé de filtrage-
détection

Appliquons 3 chacun de ces deux dispositifs le méme signal m€lé

a4 un méme bruit dont le spectre uniforme a une largeur Av : figure.5.
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t puissance de bruit

fréquence

»

< —p
Av

Figure.5. - Spectre du bruit & 1'entrée du récepteur -

Le rapport signal sur bruit 3 la sortie de chaque dispositif sera donné

respectivement par relations (7) et (8).

Pour la détection synchrone :

sl _[s X 8 R.C.Av. cos ¢ (7)
B| sortie |[B| entrée

relation dans laquelle :

. le produit R.C. est la constante de temps de 1l'intégrateur

. q)le déphasage entre le signal 3 mesurer et le signal de référence.

Pour le procédé de filtrage-détection :

2 2

B A e ®)
B| sortie Blentrée 2-m/2 Af

Rélation dans laquelle : Af est la bande passante du filtre.

Le temps de réponse T que nous avons fixé précédemment a
5 secondes, constitue la caractéristique commune aux deux dispositifs, ce

qui se traduit par la relation :

AMf = —— = — = 0,2Hz €©))



On peut se rendre compte, en reportant ces valeurs de RC et de Af dans les
relations (7) et (8) que les deux dispositifs procurent des rapports signal sur
bruit 3 la sortie identiques pour le méme rapport sigmal sur bruit 3 l'entrée
(Voir Réf.(g)). I1 peut sembler &trange que la détection synchrone n'apporte
aucune amélioration par rapport au procédé de filtrage détection. Rappelons que
cette particularité est due au fait que le signal d'entrée aprés filtrage est
d'amplitude bien supérieure 3 celle du bruit. La partie triangulaire du spectre
de bruit aprés détection est de ce fait négligeable. Par contre, si 1l'amplitude
du signal avant détection &tait du méme ordre de grandeur que le bruit, ou

inférieure, la détection synchrone donnerait de meilleurs résultats.

2.3.2. Complexité de la réalisation

Le principal intérét du procédé de mesure par filtrage-détectior
est de ne pas nécessiter de signal de référence. C'est cetteasimplifiéation qui
nous 1'a fait préférer. Par contre, il est nécessaire d'obtenir avant détection
des bandes passantes Af trés faibles, les filtres sont alors assez difficiles
a réaliser.

Cette difficulté n'existerait pas avec la détection synchrone
mais nous avons préféré payer cé prix pour &étre affranchi du signal de référence
et surtout de la nécessité de le mettre en phase avec le signal regu.

Remarquons également que le probléme qui nous a été posé est

celui de la mesure de 1'amplitude du champ éleétrique,aussic la possibilité

" qu'offre le détecteur synchrone de permettre une mesure de déphasage entre le
signal transmis et un signal de référence (signal émis, par exemple) ne constitue

pas dans notre cas un avantage mais plutdt un inconvénient.
2.3.3. Conclusion

, La valeur du temps de réponse T que nous nous sommes fixée (5 sec.
ne justifie pas l'emploi d'un détecteur synchrone. Nous verrons au chapitre.3.4.
qu'une &tude poussée de l'amplification sélective conclue 3 la possibilité de

réaliser des filtres actifs de 0,2 Hz de bande passante et de stabilité suffisante



3. ETUDE D E L'AMPLIFICATEUR SELECTIF

De fagon générale un amplificateur sélectif se compose d'un
ou de plusieurs circuits passifs sélectifs et de un ou plusieurs amplificateurs
3 large bande. Suivant la nature du circuit passif, celui-ci est associé en

transmission ou en réaction avec l'amplificateur 3 large bande.

Aprés avolr examiné les différents circuits sélectifs
généralement utilisés et effectué notre choix, nous &tudierons le circuit

retenu, d'abord seul puis associé 3 l'amplificateur.

3.1. CHOIX DU CIRCUIT SELECTIF

3.1.1. Filtres mécaniques

Nous regroupons sous cette dénomination, les quartz piézo-
électriques, les filtres céramiques et les diapasons. Leur emploi ‘en trés
basse fréquence (au~dessous de 10 kHz) n'est guére intéressant en raison de leur
prix élevé et de leurs dimensions importantes. De plus, le fait qu'il n'est pas
possible de modifier la fréquence d'accord de ces dispositifs impose que l'on
ait fait un choix définitif de la fréquence de travail, ce qui peut &tre justifié
pour une réalisation commerciale, mais présente un inconvénient pour une réalisa-

tion destinéde i la Recherche.

3.1.2. Filtres L.C.

Actuellement 1'unanimité est faite sur le petv d'intérét présen

té par les filtres L.C. en basse fréquence. Les raisons en sont les suivantes :

-~ les dimensions importantes des bobines‘nécessaires qui
s'opposent & la miniaturisation des appareils, rendue par ailleurs possible par
1'apparition des amplificateurs et filtres RC réalisés en circuits intégrés.

- la stabilité des bobines les mieux construites est encore -
assez faible en comparaison des stabilités que l'on peut obtenir avec les
éléments R et C.

- si 1'on ne désire pas utiliser de blindages encombrants et
coliteux, le bobinage est susceptible de créer ou de éapter un champ magnétique
dont 1'effet, dans les deux cas, peut nuire au bon fonctionnement de 1l'ensemble

du filtre.



3.3.3. Filtres R.C

C'est le type de filtre le plus utilisé actuellement. Il n'en a

-

pas toujours &té ainsi, car ce type de filtre présente l'inconvénient de ne
pouvoir, a lui seul, fournir des caractéristiques passe-bande 3 sélectivité
élevée, il est absolument nécessaire de lui associer un ou plusieurs amplifica-
teurs. Son utilisation dans des dispositifs de mesute n'a donc été rendue possible
que par l'avénement des amplificateurs opérationnels A é€léments semi-conducteurs
discrets ou intégrés.

Le choix du ou des circuits R.C. n'est pas limité et les méthodes
de synthése de filtres actifs R.C. sont trés nombreuses (entre autres citons les
Réf.(]1)’(]2)’(]3)’(14)’(15)).

I1 est possible, 3 1'aide de ces méthodes de réaliser une courbe
de réponse quelconque, le nombre de circuits R.C. nécessaires étant fonction de
l'ordre de la fonction de transfert désirée.

| Dans notre cas nous pouvons nous limiter i un filtre du second

(11))

ordre, nous avons alors deux possibilités (Réf.

- utilisation d'une réaction positive

- utilisation d'une réaction négative.

On peut montrer (Réf.(l4)’(15)) que la réaction positive
nécessite un amplificateur dont la précision et la stabilité du gain joue un
role tré&s important. Au contraire la réaction négative ne requiert pas d'ampli-
ficateur i gain étalonné, il suffit, en effet dans ce cas, que l'amplificateur
posséde un gain supérieur 3 une certaine valeur devant €tre d'autant plus

grande que les performances demandées au filtre sont plus &levées.

Nous avons donc choisi la réaction négative ou contre-r&action
en raison de cette relative indépendance qu'elle permet entre les caractéristiques
d'ensemble du filtre et les caractéristiques propres a4 1l'amplificateur large
bande utilisé. Cette indépendance se traduit &galement par la possibilité
d'étudier séparément le circuit sélectif et de n'envisager qu'en fin d'étude
son incorporation & l'amplificateur, cette possibilité permet, nous le verrons

‘au chapitre.3., d'obtenir une grande clarté et une grande précision d'analyse.

Dans ces conditions nous avons choisi le circuit le plus simple
qui permet, &tant placé en contre-réaction sur un amplificateur, d'obtenir une

fonction passe-bande du second ordre.



Ce circuit est le circuit double~T dont nous rappelons sur la figure.7. le

schéma de principe. Les figures.8. et .9. montrent les deux possibilités

-~

d'association de ce circuit A un amplificateur.

A Cni Cuy | |
L A i
. s ]
O MW 1 MW 0
2C R/2

Figure.7. - Circuit double-T -

entrée ;
0— Y > ———O0 sortie
Ve : Vs
Double-T :
V2T TV1
o J- " —0
Figﬁre.S. - Premier type d'association -
entrée > —0 sortie
Vs
Ve :
T Double-T T
’ ' \A '
o V2 I . 0

Figure.9. -~ Deuxiéme type d'association -

Nous nous proposons donc d'étudier tout d'abord seul puis associé

a3 un amplificateur, ce circuit double T.

Cette étude se compose de deux parties 3.2. et 3.3. Tout d'abord
3.2.,nous étudions en détail le circuit double-T classique correspondant au
schéma de la figure.7. Cette premiére &tude nous améne A conclure que ce circuit
simple n'est pas susceptible de satisfaive les spécifications qui nous sont

imposées concernant la stabilité du filtre actif que nous avons i comstruire.
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Nous avons donc &té obligés d'apporter des modifications au double-T original

pour en faire un double-T ponté dont 1'&tude montre qu'il satisfait les spéci-

fications imposées. Cette &tude constitue la seconde partie du chapitre.3.3.

3.2. ETUDE DU CIRCUIT DQUBLE-T CLASSIQUE

3.2.1. Justification de l'étude séparée du double-T et de 1'amplificateur

Nous distinguons deux schémas possibles d'amplificateurs
sélectifs & circuit double-T en contre-réaction. D'une part 1'amplificateur

dit 3 "entrée positive" correspondant au schéma de la figure.8. et d'autre part

-~

1'amplificateur 3 "entré@e négative" que nous avons représenté 3 la figure.9.
Si nous faisons les hypothé&ses suivantes :

- le gain g de l'amplificateur opérationnel seul, est beaucoup plus grand

que le gain a du systéme bouclé,
- 1'impédance d'entrée de 1'amplificateur g est infiniment grande,
- l'impédance de sortie de l'amplificateur g est infiniment petite,

nous pouvons alors &crire les relations classiques des

circuits 3 amplificateurs opérationnels :

v v
at = 8 - 1 _ ;;. (10)
Ve v 2
- vs 1
a8 = T T (11)
Ve ~ Y21

relations dans lesquelles

+ . .o N i . .
a est le gain de 1'amplificateur 3 entrée positive (figure.8.)

a " " " " " oo négative (figure.9.)

z est }'impédance du dip6le placé en série avec 1l'entrée

-

¥, est le terme correspondant & 1'indice 21 de la matrice admittance du

circuit double-T
v
Y est le gain en tension e du circuit double-T.
’ 1

' . . + - '
Dans ces conditions les gains a. et a; mne dépendent que du

circuit double-T et du dipGle 'z. Les influences respeciiveé du circuit double-T



¢t de 1'amplificateur sont donc suffisamment sépar&es pour qu'il soit possible
d'étudier 1'effet du circuit sélectif seul. Les limitations dues aux valeurs
finies du gaiﬁ et des impédances d'entrée et de sortie de 1'amplificateur
n'interviendront que comme des corrections faciles 3 introduire aprés coup

(voir chapitre.3.4.).

3.2.2. Rappel des résultats conmnus relatifs aqu circuit double-T classique

Nous savons que le circuit double-T représenté sur la figure.10.
procure une courbe de réponse (représentation delwl en fonction de la fréquence)

dont 1'allure générale est montrée par la figure.ll.

Ra Rb
MWW~ MWW —
Ca e .}
o 4} -1} : 0
.
Vi Rd Cd V2
o : ® . 0

Figure.lo.

|
|
|
]
%

- —
l?lm fm fréquence
Figure.l1l.
Les points particuliers de cette courbe sont les suivants :
.|w| = | poﬁr f=0et f=o ’ : (12)

.|w| présente un minimum pour une fréquence fm

. la valeur lem de ce minimum et la valeur de fm dépendent des relations

c

entre les éléments Ra, Rb, Rd’ Ca’ Cb’ d
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. La valeur de]wl pour une fréquence fi différente de fm dépend également

des relations entre les éléments R et C du circuit.

Certains auteurs (16),(17) ont montré en particulier que 1l'on pouvait obtenir
i la fois :
- Iwminl= 0
et = lwilde ~valeur d'autant plus grande, c'est-d-dire une courbe de

réponse d'autant plus &troite, que l'on prenait un rapport E—: de plus forte

a
valeur.

Cette caractéristique serait intéressante dans notre cas car la bande

passante de 1l'amplificateur serait d'autant plus réduite que le rapport o
a
serait grand. Malheureusement, nous verrons au chapitre.3.4. que le circuit
double~T ne présente des caractéristiques intéressantes que dans la mesure oii
1'impédance de source est faible devant 1'impé&dance d'entrée du double-T (égale
a Ra en' premiére approximation) et que l'impé&dance de charge est grande devant
1'impédance de sortie du double-T (égale 3 R en premi&re approximation).
R .
En conséquence, choisir == > | conduit 3 devoir prendre §g23£&2 >> 1.

R
a source

Nous verrons au chapitre.3.4. que 1'impédance de source et 1l'impédance de charge
du circuit double-T sont respectivement 1'imp&dance de sortie et 1'impé&dance

d'entrée de 1'amplificateur opérationnel 3 un facteur prés dependant du rapport

8l _ gain de 1l'amplificateur opérationnel
ap gain du filtre actif

Nous avons représenté sur la figure.l2. les courbes représentatives

%

de Iw[en fonction de la fréquence pour T - 1 et o 100.
a a

' Nous pensons que la réduction de bande apportée par le passage de
o 1 a ol 100 n'est pas suffisante pour compenser les inconvénients
a o a

suivants qui découlent directement des remarques que nous venons de faire.
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05— Rb/Ra=1
/
/
T
/
/
LIAT™
o1 | ] Ll I i i —
LI t ¥ ] I ] ] k] ¥
0z 1 2 3 4 5
Figure.12.
ler inconvénient
3 - ' d -
L'augmentation dans un rapport 100 du rapport impédance d entrée conduit i

impédance de sortie
utiliser dans la majorité des cas un amplificateur opérationnel de caractéristi-

ques spéciales dont le prix peut atteindre actuellement 10 fois le prix d'un

amplificateur opérationnel standard permettant de prendre - 1.
a

Exemple : supposons Ra = Rb = 10k (valeur courramment utilisde), nous prendrons

alors

entrée lgO Rb = IMQ (pour ne pas charger le double-T)

a

Rsortie 100 100
Ces valeurs sont classiques pour un amplificateur opérationnel intégré dont le

prix actuel est de 1'ordre de 20 Francs.

. Si nous prenons Rb = Ra x 100 = IMQ
Nous devrons avoir :

= 100MQ et R = 100Q

Rentree sortie
ce qui nécessite des transistors & effet de champ i l'entrée de l'amplificateur.

On aboutit alors & un prix d'environ 1000F. pour 1'amplificateur



_zr—

. Si nous premnons R_ = Rb/jOO = 1009
Nous devrons avoir :

= IMR et R .= 18
sortie

R ~
entrée
ce qui nécessite un adaptateur d'impédances 3 la sortie de l'amplificateur et

limite de toutes maniéres le niveau de sortie.

2&me inconvénient
- Nous verrons au chapitre 3.2. que la qualité du circ&it double-T dépend en
B

grande partie de la précision du_rapport'.R_ et & -
a - a

Or, lors de l'étalonnage des €léments R et C la plus grande précision est obtenue
pour R, ## R et Ca ## Cb car on peut alors effectuer 34 1'aide d'un comparateur
les mesures d'étalonnage des rapports de ces composants (par exemple avec le
comparateur General Radio type16054) alors qu'un rapport 100 entre les éléments
rend nécessaire une mesure trd&s précise de la valeur absolue de chaque composant
R et'C et la précision se trouve ainsi diminude. Par exemple, la mesure a4 l'aide
du comparateur General Radio fypeﬁgsA permet d'équilibrer le rapport entre R,

et Rb avec ure erreur maximum de 10--4 alors que les éléments "résistance-
étalons" sont rarement de précision éupérieure al 0,05% (General Radio typet434G)
ce qui peut entralner une erreur sur 1'éga1ité'Ra = lOORb de 10"3 soit 10 fois

Plus importante que dans le cas de résistances presque égales,

38me inconvénient

La mise en &quation du circuit double-T est plus aisée lorsque celui-ci est

P . ] S .4 = =
symétrique c' est—a-dire pour Ra Rb et Ca Cb'

Nous avons donc étudié et réalisé des circuits double-T dont

les relations entre les €léments sont les suivantes :

R, =R = 2R, (13)
c _
d

C,=¢C = 75 ‘ (14)

Si ces relations sont rigoureusement vérifiées les caractéristiques du

circuit double-T sont :

lq)Imin = 0 pour f£=f = 2mR,C _ (15)

relation dans laquelle fm est la fréquence d'atténuation maximum du

circuit double-T.
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3.3.3. Perturbations apportées au double-T par L'imperfection des éléments
RetC

3.3.3.1. Méthode d'analyse

Nous sommes amenés dans ce chapitre 3 étudier les caractéris-
tiques du double-T en fonction de différents paramétres caractérisant ses
éléments.

Ces caractéristiques sont essentiellement :

- la fréquence fm pour laquelle la transmission du double-T est minimum

- la valeur de la transmission L% a la fréquence fm.

Les paramétres caractérisant les &léments R et C dont dépen-

dent les caractéristiques £, et y  sont :

- les valeurs idéales que doivent avoir les &léments R et C du double-T et
qui sont données par les formules (13) 3 (15)

- 1'erreur et la dérive des &l&ments R et C par rapport 3 ces valeurs
idéales

- les pertes des condensateurs.

Nous avons mené cette &tude simultanément sur trois voies dont

nous avons vérifié la convergence pour chacun des résultats obtenus.

La premiére voie consiste 3 mettre en &quation le circuit
double-T par la méthode d'association des matrices impédances et admittances.
Cette mise en équation s'effectue en utilisant les valeurs réelles de la
fréquence. En effet, seul le régime permanent nous intéresse, il n'est donc
pas nécessaire a priori de recourir aux transformées de LAPLACE et d'utiliser
les valeurs imaginaires p de la fréquence. Nous verrons toutefois au chapitre
.3.5. que 1'étude de la fonction de transfert du circuit double-T dans le plan
de la variable complexe p permet de préciser utilement certaines de ses

caractéristiques en régime permanent.

La seconde consite 3 faire calculer par un ordinateur
(service "time-sharing" de BULL GENERAL ELECTRIC) la courbe de réponse du
circuit double-T. Cette voie d'attaque du probléme a deux intéréts. D'une
part elle permet de vérifier, avec un risque d'erreur trés faible, les

relations littérales établies précédemment. D'autre part, comme le programme
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de calcul que nous avons mis au point pour le circuit double-T tient compte
de 1l'influence de tous les éléments, nous pouvons ainsi &valuer 1'importance
de l'erreur introduite dans les relations littérales par les simplifications

que nous sommes amenés a effectuer.

Enfin la troisiéme voie que nous avons suivie pour étudier le probléme est
celle des essais sur prototypes qui sont. décrits en détail au chapitre.4.
Nous avons pu, sur ces réalisations pratiques, effectuer toutes les mesures
dont nous avions besoin pour juger de la validité dans le domaine du réel de

1'étude théorique effectuée.

Dans 1'analyse litté&rale que nous développons maintenant nous supposons
connues, par le lecteur, les lois d'établissement et d'associations des .
matrices impédances et admittances(IS) ; d'autre part, nous reportons en
annexe les expressions complé&tes des matrices des différents circuits double-T

étudiés (valeurs de YZF Y22’ etc ...).

3.3.3.2. Perturbations dues 4 L'imprécision des éléments

Ra Rb

% Ca Cb ‘
4 1L
1 18 i

Ve ; }. Vs
Cd
Rd I
O -0
Figure,13,

Si les é€léments R et C du circuit double-T représentés sur la

figure.13. répondent aux relations (16) et (17) :

"R

I
1

a Rb 2Rd =R (16)

cC =¢C

a b 1/2 . C

4= an

Les caractéristiques du double-T sont alors :

blwml = 0 pour la fréquence fm = 1/2 wRC (18)



Mais en réalité, les résistances et les condensateurs montés dans le

circuit ont les valeurs :

ng <R +]e| R (19)

d )
5 <C+|EIC ‘ (20)

R-JelR <R, R,

c -lelc <C_, Cps

€ étant l'erreur relative maximum (généralement connue)sur la valeur des
éléments, résultant soit d'une tolérance d'étalonunage, soit d'une dérive

ou d'un vieillissement, cette erreur est supposée identique pour les

résistances et les condensateurs.

Pour &tablir un projet de circuit double~T, il est donc nécessaire de con-

naitre la répercussion la plus défavorable de 1'erreur ¢ sur la fréquence fm

et sur la transmissionldJm

On congoit aisément que la fréquence fm présentera un écart maximum par

rapport 3 la valeur théorique (relation 18) lorsque tous les &léments R et C

seront affectés d'une erreur ¢ de méme signe, c'est-d-dire lorsque ces

€léments prennent les valeurs

= +

R, = R éRd R(1 +]e] ) (21)

“d
2

]
1]

C = C =

a b c(l +|e|) (22)

On trouve alors facilement & partir de la relation (16) que l'écart de

fréquence a pour expression

df

. - 82 = -2 (23)

=]
]S

[a

(@]

8

La fréquence fm répond alors a 1'inégalité :°

1

1 P
m 2 1RC

TRC (1 - 2]ep) <f

(1 + 2] (24)

2) Modification dg_\ulIl ’_

La recherche de la modification créée par l'erreur ¢ sur la valeur de J.

. transmission minimum wm s'effectue en deux phases :
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1) Recherche de la fréquence f, pour laquelle la transmission est minimum
2) Calcul de wm en remplacant la valeur de fm ainsi trouvée dans 1'expres-

sion de V.

La fréquence fm est la racine de 1l'équation :

vl - o 25)

daf

Comme 1'expression de |w| est donnée par la relation :

|Y21! v
lv] = - = (26)
Y22 Ve
nous pouvons expchitTr 1'équation (25), on trouve alors :
dlY..
= ———].-1——
avec IYij|' T
d|y] RO I RSP B D PP I S R OPY B
a - 9= ) (27)

La résolution de cette équation (27) est trop compliquée pour qu'il soit

rentable de 1l'entreprendre, nous formulons alors 1'hypothése suivante :

Hypothése : prés du minimum de |w|, le module de Y21 (admittance de transfert)
. varie beaucoup plus vite que le module de Y22 (admittance de sortie

du double-T 3 entrée court—circuitée)

On peut démontrer facilement la validité de cette hypothése en &tudiant,

21 €t Y-

séparément, les variations de Y
Nous nous contenterons de comparer les résultats obtenus
en utilisant cette hypothé&se aux résultats obtenus sur calculateur numérique

en effectuant un calcul rigoureux sans hypothése simplificatrice.

L'équation (27) peut alors etre simplifiée et devient :

d |1y,

IF = 0 (28)

Nous n'avons pas résolu pour autant le probléme de 1l'influence de l'erreur ¢
sur la valeur de b, en effet, résc:dre 1'équation (28) suppose que les valeurs
de Ra’ Rb’ Rd’ Ca’ Cb’ Cd soient i.xées.

Il convient donc de rechercher p:-alablement les valeurs les plus défavorables

de ces éléments qui rendent Iwmi maximum.
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Pour cela, nous résolvons 1'@quation (28) en prenant R_ comme
paramétre ; la valeur de f, racine de 1'équation (28) est reportée dans
1'expression de |¥|, ce qui nous donne la valeur de ]wm‘ Nous déterminons

alors la valeur de R, (limitée par 1'inégalité (19)) qui rend Imenaximum.

Puis, nous résolvons d nouveau 1l'équation (28) avec cette fois
Rb comme paramétre, Ra prenant la valeur trouvée précédemment, nous trouvons
alors une nouvelle valeur de fm qui reportée dans 1'expression de|w| nous permet-

tra de trouver la valeur de Rb qui rend Iwm| maximum.

Ce calcul est répété ensuite avec R, comme paramétre, puis avec
Ca’ Cb’ Cd puis de nouveau Ra’ Rb’ etc ... jusqu'3 ce que 1l'on retombe sur
les mémes valeurs des paramétres. On peut montrer que ces valeurs sont

effectivement celles qui rendent lwml maximum.

Dans notre cas il suffit d'effectuer ce calcul 6 fois, c'est-a-

dire, une fois pour chaque &lément.

Nous trouvons alors que la répartition la plus défavorable de
l'erreur ¢ (c'est-a-dire celle qui rend Iwm| maximum) correspond aux

valeurs de la figure.l4.

C/n Cin

nR nR

—— M-
Vv
Ve s

R/2n
2nC

Oo— O
n=1+¢

Figure.l4.

Pour ces valeurs des éléments R et C le circuit double-T présente les

caractéristiques suivantes :

fh = owe (307
€

Val = 753357 312

tg /U = 0 (32)
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En ne considérant que des circuits double-T de bonne qualité

-

(|e| << 1) dont les éléments sont étalonnés & 7 l'équation (31) nous permet

de prévoir une valeur de la transmission donnée par la relation (33) :

Nous avons, cans ce cas précis, procédé 3 une vérification sur ordinateur, qui

nous a donné les résultats suivants

-2
données : lel = 1c
R, = 1,0l.R. ; R =1,0l.R ; R, = 0,495.R
c,6 = 0,99.c C, = 0,99.c Cq = 2,02.C
résultats :
f = 1,0001 soit une différence de 10—4 par rapport & la
-m 2mRC . :
relation (30)
-3
lwm| = 4,925.10 soit une différence de 17 par rapport a la

relation (31) et 1,57 par rapport d la relation
simplifiée (33)

8.3.3.3. Modifications des caractéristiques du double-T dues aux pertes

des condensateurs

Alors que les résistances qui composent le circuit double-T
peuvent €tre considérées comme 'pures" dans la gamme de fréquence de travail
prévue (0 a 100kHz), les condensateurs présentent, par contre, une impédance

complexe dont le terme réel ne peut étre négligé.

Nous allons donc déterminer 1'influence de ce terme réel, syno-

nime de pertes,sur les performances du circuit double-T.

Si 1'on fait intervenir les pertes des condensateurs le

schéma du circuit double-T devient celui de la figure.15. :
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cr* f)
Vs

Ve
c o

Figure.l15.

L'expression de la matrice admittance de ce double-T est donnée 3 1'annexe.III.

-~

Le processus de ce calcul de f et de § est identique & celui utilisé au

chapitre .3.3.3.2. pour l'influence de l'erreur d'étalonnage.

Les caractéristiques du circuit double-T sont alors :

: 2
= 1. - (tgd)
fm ~  27RC 1 2 (34)
vl - _téjﬁ (35)

relations dans lesquelles :

R = Ra = Rb = éRd (36,
- = = 4

cC = Ca = Cb 3 37
tgs = E%% (38)

k est la conductance paralléle du condensateur.

Mais en réalité, le constructeur ne donne pas de valeur précise de tgG) il
indique simplement une limite supérieure de ce paramétre, les relations (35)

et (36) sont dqnc en fait des inégalités :

.

-1 _ (tgd) 1

e (! =) < £, < TRe (39)
o | < L8 (40)
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3.3.4. Conclusion

Nous venons de voir que les caractéristiques du circuit double-T
ne sont pas liées de fagon précise aux &léments qui le composent, il faudra
donc un long travail de mise au point sur prototype pour obtenir des perfor-

mances fixées.

Nous sommes donc amenés, pour pallier (. cet inconvénient, &
étudier un circuit double-T modifié. Cette modification permet d'ajuster au

moyen de deux réglages indépendants 3 la fois fm et [wm|.

3.3. ETUDE DU CIRCUIT DOUBLE-T AMORTI

3.3.1. Principe général

Le principe consiste, dans une premiére phase, & réaliser un
premier circuit double-T dont les performances soient nettement supérieures

4 celles que 1'on dé&sire obtenir, c'est-3-dire, faire en sorte d'avoir :

Lol << ugl B (42)
relation dans laquelle :

Iwm! est la valeur de transmission & la fréquence de travail du filtre que

2 - . .
1'on désire obtenir

lwml est la valeur de transmission minimum qu'il faut obtenir dans la

1 . P .
premiére phase de réalisation

Cette inégalité (42) se réalise aisément 3 l'aide .des relations (33) et (40).

Dans une deuxiéme phase nous amortissons le circuit double=-T

de fagon i obtenir la valeur de transmission |¢m| désirée.
2 .

3.3.2. Amortissement paralléle

Nous plagons une résistance Rpren paralléle sur le circuit

double-T suivant le schéma de la figure.l6.



Ve %RIz

Figure.l6.

Le calcul de £ et de [wm| se fait en deux phases :

I&€re phase : on annule la dérivée de Y,, et on en tire la valeur de f

2éme phase : on remplace f par fm dans 1'expression de le » et on

obtient ainsi lwml

Le calcul est simple, retenons simplement les 3 points suivants :

. la matrice du circuit double-T de la figure.l16. est obtenu en additionnant
les matrices admittances de Rp 4 la matrice admittance du circuit double-T
seul,

. Compte-tenu de la relation (42) le circuit double-T seul est considéré

' comme parfait,

. Nous négligeons (R/R )2 devant R/R_. L'expression de la matrice admittance de
P 1'ensemble est donnée i 1'annexe.IV.

Les caractéristiques du double~T i amortissement paralléle sont
les suivants. /

_ ‘
fm " 2mRC 1+ (43)

bt s @

tg& = 0 (45)

relations dans lesquelles :

a = R/Rp | (46)
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3.3.3. Amortissement série

L'amortissement série correspond au schéma de la figure.l7.

R R
C C.
o- 1k ‘ ~%P——-—-l—-—*3
Rro e
S
O O
Figure.l7.

La matrice de ce circuit s'obtient en additionnant cette fois les
matrices imp&dances du circuit double-T et de la résistance s.

.

L'expression de cette matrice est donnée 3 1l'annexe.V.

Les caractéristiques de ce circuit double-T sont les suivantes,

2
soqt B0l 5 5 .,
si1 1'on néglige R devant z
— ] ——
£ = TRe (1 - 2B) (47)
lv | = 8 (48)

m
tg prﬂ = 0 (49)

Pour é&valuer 1'erreur introduite par les deux simplications

2

utilisées (relations (42) et (%& <<-§ ) nous avons effectué un calcul sur

ordinateur dont volci les résultats :
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N°de l'essai| tg § B8 Iwml |wm| erreur sur lwml
théorique obtenu
i 1074 §2,5.1073) 2,5.1073 | 2,54.107° 1,67
2 10 |2,5.107% 2,5.107% 3.107% 20%
3 0 1073 103 | 0,999.107° 0,17
4 0 1072 1072 0,99 17
5 0 107! 107! 0,9 107

Ces résultats appellent deux remarques

1°) 1la comparaison des essais 1 et 2 montre que la précision obtenue sur|%n|
est étroitement liée au respect de l'inégalité (42), ce sont ici les
pertes des condensateurs qui limitent la qualité du double-T.

2°) si 1'inégalité (42) est respectée (essais 3, 4 et 5) la précision obtenue

sur |wm| est égale a !wml .
3.3.4. Conclusion

Les modifications que nous avons apportées au circuit double-T

classique procurent deux avantages importants

D'une part, 1'utilisateur dispose ainsi de relations précises
entre les valeurs des composants du double-T et les performances que ce

circuit permet d'obtenir, le travail de mise au point est donc trés réduit.

D'autre part, en comparant les relations (43), (44) et (46),
(47) nous remarquons qu'une augmentation de la transmission du circuit
double-T entraine une variation positive de la fréquence fm, si nous utilisons
1'amportissement paralléle, alors que l'amortissement série entraine une
variation négative de cette fréquence. Nous allons voir que cette caracté-
ristique présente un grand intérét pour la réalisation d'amplificateurs
sélectifs pour lesquels la stabilité de fm est la caractéristique la plus

importante demandée.



3.4. ETUDE DE L'AMPLIFICATEUR SELECTIF A DOUBLE-T AMORTI

Nous avons indiqué au chapitre.3.2.1. les deux associations
possibles du circuit double-T & un amplificateur opérationnel. Ce sont
respectivement 1'amplificateur 3 entrée positive et 1'amplificateur 3

entrée négative.

Nous allons maintenant étudier en détail ces deux types

d'amplificateurs.

3.4.1. Amplificateur d entrée positive (Figure.18.)

entrée
+ .
A /g/, * sortie
Ve Vs
double T

g -

Figure.18.

3.4.1.1. Caractéristique nominales

NqQus considérons, pour débuter, que 1'amplificateur
opérationnel g est parfait. Le gain de 1'ensemble a est alors donné

par la relation :
a = = —— = 1/1’) (50)

En particulier, le gain ao. 4 la fréquence fo. pour laquelle ja) est maximum

prend la véleur :
do = ]/l}) (5])

Nous savons donc réaliser un amplifitateur sélectif de gain connu a la
fréquence d'accord de notre choix, puisque nous avons établi des relations

-précises entre wm et léslcdﬁposants du double-T (relations(43)é(49)).
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La bande passante de l'amplificateur sélectif constitue une deuxiéme

caractéristique importante 3 connaitre : celle-ci se détermine aisément

Nous développons pour cela 1'expression de la transmission ¢
en série de Taylor prés de f = fm pour un double~T parfait non amorti
(bl

série, l'expression de ¥ est ainsi égale i :

0), ce qui nous permet de ne retenir que le premier terme de la

b=+ 5 (52)

Nous associons ensuite ce double-T parfait a un amplificateur

dont le gain est &gal au gain ao désiré. L'expression de a est alors :

a = —2e (53)

1+ jao/2 5:

L'expérience montre (calculateur et prototype) Gue cette
association (double-T parfait et amplificateur de gain fini) est équivalente
dv point de vue courbe de réponse (et non du point de vue fréquence d'accord)
3 l'association "amplificateur parfait et double-T amorti” qui est réellement
réalisée.

‘ La relation (53) nous permet donc de connaitre la bande
passante de 1'amplificateur réel en &crivant |a| = |ao|/v/2 , égalité qui se
trouve vérifié pour :

By

|

= = 4
Wo Q do (5 )
relation dans laquelle :

Aw est la bande passante totale de l'amplificateur
Q ,.est le coefficient de qualité de l'amplificateur (par analogie avec le

coefficient de surtension d'un circuit LC).

3.4.1.2. Amplificateur 4 fréquence d'aceord variable et d gain fixe

" Lorsque 1'on désire faire varier la fréquence d'accord du circuit
double-T classique, il est nécessaire de faire varier simultanément, soit les

trois résistances, soit les trois condensateurs. Si 1'on désire au cours de
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cette variation maintenir la sélectivité 3 une valeur constamment &levée
ii faut employer trois potentiométres ou trois condensateurs couplés de haute
précision.

Ces deux solutions ne sont pas intéressantes, en effet, le conden-
sateur triple sera encombrant, de coflit &élevé et de toutes manidres limité en
valeur supérieure, quant 3 la solution du potentiométre triple, en plus de
son colit également élevé, elle entraine une variation de la sélectivité lide
d la variation de fréquence, ce qui peut €tre un grave inconvénient dans

certaines applications (en analyse spectrale par exemple).

Par contre l'utilisation du circuit double-T amprti, permet i
1'aide de deux potentiométres faisant varier respectivement 1'amortissement
série et paralléle de réaliser une variation de fréquence sans variation de

sélectivité (donc de gain, relation (54)).

En effet, si 1'on applique simultanément au circuit double-T
un amortissement série et un amortissement paralléle, les caractéristiques de

ce circuit sont :

Iwm| = a2 +8 (55)
ﬁ- (1 + o - 28) (56)

relations dans lesquelles

a = S/R ‘ S : résistance série d'amortissement
= fR/Rp Rp : résistance paralldle "

Les relations (55) et (56) font bien apparaltre que si 1'on augmente o et que
l'on diminue B, suivant une loi adéquate, on peut espérer maintenir Iwml
constant tout en augmentant fo. Il convient donc de déterminer la relation

-

entre les variations de S et celles de Rp pour arriver & cette fin.

La condition |¢ﬁ | = c™® se traduit pour S et Rp par la relation
suivante : .
: _So +dS R _ Se R
Wl = 53— * maw R X 7
: Po P Pe

Relation dans laquelle :

So est la partie fixe de S

R "noon " 1 " R
Peo . ’ P
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'Si nous développons cette relation (57) nous aboutissons a la relation (58)

entre les variations de s et celles de Rp :

(58)

n, = 2o
1 Bo

relation dans laquelle :

n, = %5 soit la loi de variation de s
o
drR
- E 1" . 1 1] 1 ” 1"
n, R Rp
Po

ao et Ro sont les valeurs fixes des amortissements.

Si 1'on se fixe donc la loi de variation n, de RP
on peut en déduire la loi de variation de s. Nous avons choisi pour Rp

le schéma le plus simple de résistance variable,

R4 -
Rp
Rpo
Figure.19.
Nous avons alors :
Rp = Rp° = n R, (59)
soit : dR an
T = R Y (60)
Po Peo

En reportant l'expression (60) dans la relation (58) nous pouvons connaitre n, :

o 2 an ’
n, = 5 . — (61)
I +n RI/RPo

- Le schéma de résistance variable permettant d'obtenir cette loi est le

suivant : (figure.20.)
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Figure.20.

En effet, nous avons pour ce schéma :

nR
s = ——2 (62)

1 +n R2/R3

relation que l'on peut identifier avec la relation (61) et 1'on aboutit
alors au schéma définitif de la figure.21. et aux valeurs des E€léments

donnés au tableau.l.

Figure.21.
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C = 1/2 mRf,
R = -l—a_o_l_ X R
Po 2
R, =K . R
1 Po
K.R

7=}
N
Il
B
o

=
]
=]
~
Y}
)

R est choisi en fonction des impédances de sortie et
d'entrée de l'amplificateur opérationnel untilisé

dF est la variation de fréquence désirée

B la bande passante de 1l'amplificateur sélectif

Tableau.l.

En conclusion, nous pouvons remarquer que la variation maximum de fréquence
que l'on peut obtenir est égale a la bande passante de l'amplificateur
(cette limitation apparalt dans 1'expression de K dans le tableau.l.).
Aussi ce dispositif ne peut s'appliquer 3 la réalisation d'amplificateurs
sélectifs "toutes fréquences" mais trouve une application trés intéressante
chaque fois que 1'on désire faire une mesure précise d'une source dont

la fréquence varie 1égérement (expérience de R.M.N. par exemple).

Notons enfin, que la méme &tude peut €tre entreprise en vue
de la réalisation d'un amplificateur a fréquence d'accord fixe et &
sélectivité variable. Son intérét est toutefois trés réduit en effet, une
variation de la sélectivité entraine obligatoirement une variation du gain,

son utilisation dans un appareil de mesure ne peut alors étre envisagée.

3.4.3. Influence de 1l'amplificateur opérationnel

3.4.3.1. Influence de la valeur du gain_de L'amplificateur opérationrel

Nous supposons que 1'amplificateur opérationnel n'apporte pas
PP q P PP P
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de modifications & la fréquence d'accord de 1'ensemble ™amplificateur -

circuit double-T" (la démonstration en est faite au chapitre 3.5.)

Dans ces conditions, la relation classique de la contre-
réaction donne :

dlao| - “'ao‘
| 2] B

(63)

relation dans laquelle

ao est la valeur du gain pour un amplificateur opérationnelparfait
g est le gain de 1'amplificateur opérationnel

dao

5 est 1'8cart apporté sur la valeur du gain par 1'amplificateur opérationnel
-]

3.4.3.2. Influence de la résistance différentielle de 1'amplificateur

opérationnel

Nous &tudions tout d'abord le circuit double-T chargé par une
résistance de charge Rc' Puis nous établissons une relation entre la
résistance différentielle de 1l'amplificateur opérationnel et la résistance

de charge Rc que voit le circuit double-T.

Si nous utilisons la matrice impédance du circuit double-T

comme &lément de calcul de la transmission, nous avons :

291

z
11
Lorsque le circuit double-T est chargé sur une résistance Rc, 1'expression

(64)

des z.. devient :
ij

-z21 X 'Rc )
z! = e— (65)
21 29 + RC _
R, x z,, +|Z|
[d 11
z' = (66)
11 Z,9 + Rc

relations dans lesquelles :

z'ij sont les &léments de la matrice impédance du double-T chargé sur une

résistance Rc'
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La transmission a alors pour expression :

-
p= 2l (67)

Rc Xz, *+ |Z|

Nous avons indiqué au chapitre.3.2. que la fréquence d’accord
était obtenue en annulant la dérivée premiére du numérateur de |y , aussi
nous pouvons remarquer, d'aprés la relation (67), que la résistance de
charge ne modifiera pas la fréquence d'accord de 1l'amplificateur sélectif,

puisque Rc est indépendant de la fréquence.

Nous bouvons donc utiliser les formes simplifiées des 243
obtenues en donnant 3 la fréquence la valeur ]]/ZWR CI (1 - 28). Ces

expressions sont les suivantes :

1 +38 +3 (1 - 38)

z = z = R (68)
2 -2(1 - 48) + 4j8
Z1yp T 2% = R x ——B* JB (69)
=2(1 - 4B) + 4jB
relations dans lesquelles :
B = S/R avec S 1la résistance série d'amortissement et R 1la résistance

du double-T.

Nous pouvons alors expliciter la valeur de |wm| de la relation (67), nous

avons 3

lbpl = 8 x , (20)
-1+ §(1 + R/R)) A
Soit en séparant le module et la phase :
lvyl = 81 - R/2R) (71)
tgﬂm_: R/2R (72)

Nous supposons pour ces relations que nous avons RC>> R.
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I1 nous faut maintenant &tablir la relation entre la

résistance différentielle Rd

résistance de charge Rc du double-T.

de 1'amplificateur opérationnel et la

Le schéma est le suivant : (figure.22.)

12
—_—
) -+
Nk LY D ?
I2 h v
VQ ! S
v
V2 Vi

La mise en équation de ce circuit est simple, nous pouvons écrire :

vS = Rd X 22 X g
gt vy = ¥ X v
soit :
v, . g
E; = Rc = Rd X " (73)

En reportant cette expression de Rc dans les relations (71) et (72) nous

pouvons déterminer l'expression du gain a's :

R Jao| 4
®; X “Tal ) 7o

fv=__13__. 2o
tg /a'o TR 2 (75)

d

la'ol = laol x (1 +

relations dans lesquelles :

a0 = 1/B soit la valeur du gain que 1'on cbtiendrait si 1'amplificateur

opérationnel possédait ure impEdance d'entrée infinie.

a'e le gain obtenu avec un amplificateur d'impédance d'entrée de valeur finie.
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3.4.3.3. Influence de la résistance de sortie de l'amplificateur opérationnel

Comme pour 1'@tude précédente, nous étudions d'abord le
circuit double-T alimenté par un générateur possédant une résistance interne Re’
puis nous établissons une relation entre la résistance de sortie de l'amplifi-

cateur opérationnel et la résistance de source que voit le double-T.

Nous utilisons la matrice admittance du circuit double-T, 1l'expres-—

sion de la transmission est alors :

Y21

(76)
722

w =
Lorsque le circuit double-T est alimenté par un générateur de résistance

interne Re 1'expression de y devient

o
b= 22l Y21/Re a7
Voo 3]t vg,/R,

Nous pouvons remarquer dans la relation (77) que la dérivée du
numérateur de |¢|est indépendante de Re. Dans ces conditions, nous pouvons
prendre pour les yij les expressions simplifiées &tablies précédemment pour

un double-T seul 3 la fréquence d'accord. Ces expressions sont :

- _Ja :
Y D) (78)
= 2
Y22 R(I + 1) (79
relations dans lesquelles :
R est la résistance du double-T
a = R/Rp, Rp €tant la résistance paralléle d'amortissement.
La transmission wm a alors pour expression @

Scit, en séparant le module et la phase
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o e
vl = 5 a- <) (81)
g Y, = - = - (82)

On monire aisdment que 1'impédance de source vue par le circuit double-T

a pour expression :

(83)

o
7))
oo o

relation dans laquelle :

Re est la résistance de sortie de l'amplificateur opérationnel.

. + .o - . .. [
Le gain ao' de 1l'amplificateur sélectif utilisant un amplificateur

cpérationnel de résistance de sortie égale i RS a donc pour expression :

R

+
+ "
ao ' = |aZI (1 - '—;- X Ha; ) (84)
+ RS a+
" e e =2
tg Zao R e (85)
relations dans lesquelles :
+
ac = 2 est la valeur du gain pour un amplificateur opérationnel de

(-4
résistance de sortie nulle.

Les relations permettant de connaitre les variations du gain
produites par les dérives des différents composants sont &tablies & l'aide
de calculs types "calculs d'erreur" absolument classiques, aussi nous ne

donnons que les relations finales directement utilisables.

3.4.1.4.1. Variations du gain de l'amplificateur sélectif dues aux dérives

du gain de l'amplificateur opérationnel

. A . o .
Soit _éﬂzl cette variation relative, ncus aurons :
(-]
4
Aa.) = TLE.{.A 8o (86)
ao 1 g g
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relation dans laquelle g&] est la dérive du gain de l'amplificateur

opérationnel.
3.4.1.4.2. Vartations du gain dues aux dérives dee pertes des condensateurs

Si les pertes diélectriques des condensateurs varient, la tangente de 1l'angle

de pertes (tgé) va évoluer dans le temps.

Nous aurons en appelant o la variation relative du gain due & ces
]
variations : 2
Aao _ _ 1 Atgs 1
ao - 2 "tes * 7 +[ted x IaoU'1 ®7)
2

-

2.4.1.4.3. Variations wiu goin dues aux dérives des résistances d'amortissement

<

Aag

Appelons les variations du gain dues aux dérives des résistances

3
- "amortissement S et RP. Nous aurons trés simplement :

Aao _ a
= | = X (88)

3
AR
relation dans laquelle : -fﬁi est la stabilité des résistances d'amortissement
a
séric et paralléle, ces deux résistances étant supposées de qualités identiques.
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- 3.4.2. Amplificateur ¢ entréc négative (figure.23.)

+9
F
T 2, . 3
V,
Ve s

K‘ double-T

Figure.23.

3.4.2.1. Caractéristiques nominales

Nous considérons 1'amplificateur g parfait. Dans ce cas,

le gain a de l'amplificateur bouclé a pour expression :

a = = ————— (89)

relation dans laquelle

Yoy ¢ est le terme d'indice 2.1. de la matrice admittance du circuit double-T

z, est 1'impédance du dipdle placé en série 3 l'entrée.

Si 1'impédance z, se compose d'une résistance pure, la fréquence
d'accord ne dépendra pas de sa valeur. Nous avons donc une facon simple de
faire varier le gain de l'amplificateur sélectif sans modifier sa fréquence
d'accord.

De plus examinons les valeurs que prend 1'admittance Y9y Pour les
fréquences 0 et :
QZCsz -1 - 2a + j20RCw

Y21 © R (1 + jRCw) (90)

Nous n'utilisons, dans la relation (90) que l'amortissement paralléle
(o = R/Rp).
Nous remarquons facilement que si w > 0 3 + 1/2R

> o

Y21

s1 w > 5 Yoy
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Si 1'impédance z, est composée d'une résistance en série avec

un condensateur, nous avons :

= —  i/C 91
z, r, jlC w (91)
et ainsi quand w + 0 3 'z, >
> : > r
® T 5 Ze e

En conséquence, ces valeurs du gain aux fréquences extrémes s'obtiennent en

effectuant le rapport des relations (90) et (91) :

> > ————— =
quand w > 0 a SR o = 0
- 1
w > «© a - = 0
©,T
. e

-~

Nous voyons ainsi que 1'amplificateur & .entrée négative peut présenter un
gain tendant vers O pour les fréquences O et », alors que pour les mémes
fréquences, le gain de l'amplificateur 3 entrée positive prend une valeur

‘inie différente de zéro.

-

Enfin, 3 la fréquence d'accotd, le gain de 1'amplificateur 3 entrée négative

a pour expression :

a:7] = /2 - Rr, (92)
tg éo_ = -1 (93)
relations pour lesquelles z, = r,.
Si z =r = j/Cuw avec r.c_ = R.C, nous avons :
e e e de &
Iao l = Rp/re (94)
tg /ac =0 ' (95)

Dans les relations (92) i (95) la résistance Rp comprend la résistance
effectivement mise en parallé&le sur le circuit double-T, mais également la

résistance paralléle &quivalente & la résistance série, telle que :

- = o 5 (96)
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relation dans laquelle :

Rp est la ré@sistance paralléle équivalente a 1'gmortissement série et
paralléle

Rp'est la résistance effectivement plac@e en paralléle sur le circuit
double-T

S 1la résistance série d'amortissement

R est la résistance du circuit double-T

Nour pouvons effectuer le méme calcul de bande passante que pour 1'amplifi-
cateur 3 entrée positive (3.4.1.2.) nous avons alors :

Fo . L ou L suivant que 1l'on utilise (97)

Q = =
AF 2o 48 1'amortissement série ou paralléle.

Notons enfin que le réglage de la fréquence d'accord & gain
constant (3.4.1.3.) s'applique également pour 1l'amplificateur & entrée

négative.

 3.4.2.2. Influence de 1'amplificateur opérationnel

3.4.2.2.1. Influence du gain de l'amplificateur opérationnel

La mise en équation détaillée est indiquée i 1'annexe :VI.
Compte tenu de l'amplificateur opérationnel, le gain ao 1 la fréquence

d'accord a pour expression :

ao = a. X (98)

relation dans laquelle :

ao'

est le gain & la fréquence d'accord fo de l'amplificateur 3 entrée

négative, compte tenu de 1'amplificateur opérationnel

-~

ao est le gain & la fréquence d'accord fo de l'amplificateur A entrée

négative en supposant un gain g infini (on a alors ao = l/ze . y21)

2o est le gain 3 la fréquence d'accord fo de 1l'amplificateur i entrée

positive qui serait réalisé avec le méme circuit double-T, 1'amplificateur

~ . - A . +
opérationnel &tant supposé parfait (on a alors ao = llwm).
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3.4.2.2.2. Influence de la résistance d'entrée différentielle de 1'amplifica-

teur opérationnel

I1 est &vident (voir la figure.23.) que dans l'amplificateur
3 entrée négative, la résistance différentielle de l'amplificateur opé&ration-
nel se trouve directement en charge du circuit double-T. Examinons son

influence sur le gain ao ..

L'expression générale du gain (98) se compose de deux parties :

a = ———  x ‘ | (99)

e 1 t-l_ (a: + a:)

lére partie 28me partie

Si, dans l'expression (99), 1'on fait tendre le gain g vers l'infini,

1'expression se simplifie et devient
a' = ——— (100)

Or si g = », la différence de potentiel vz(figure.23.) est nulle, nous pouvons
alors placer en Vs soit 4 la sortie du circuit double-T, n'importe quelle

impédance sans que le gain ao se trouve modifié.

Nous avons ainsi montré que la premiére partie de 1l'expression (99)
est indépendante de 1'impé&dance de charge du circuit double-T. Nous pouvons en
déduire que lorsque l'on a g = ® , seule la deuxiéme partie de 1'expression(99)

. . - - . - +
se trouve modifiée et plus précisément le terme ao .

11 est alors intéressant de relier les variations du gain dues
N £ . . .+ .
i la résistance de charge du double-T, aux variations du gain ao dues 3 la

méme résistance. Nous avons alors

das _ dae as (101)
ao do

Nous avons vu au chapitre 3.4.1.3.2. que la résistance de charge vue par le

circuit double-T dans le montage & entrée positive était égale & :

Rcharge - Rdifférentielle X a+ (102)
Q
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En conséquence, en rapprochant les relations (74) et (101) nous avons :

- +
dfo’ = dai (103)
ao ae

relation dans laquelle :

dao . . . e . .
——% est la variation apportée au gain de l'amplificateur 3 entrée négative
a ’ < - . ez . ‘o . .
° par la résistance d'entrée différentielle de l'amplificateur opération-
2ot nel
: est la variation apportée au gain de 1l'amplificateur 3 entrée positive
do

par la résistance d'entrée différentielle de 1'amplificateur opérat%gi-

3.4.2.2.3. Influence de la résistance de sortie de l'amplificateur opérationnel

Cette fois la premiére partie de la relation générale (99) est
influencée par une imp&dance placée en série avec 1'entrée du double-T., comme
nous nous sommes proposés d'étudier des amplificateur de précision, nous
considérons que l'on a |at| <<|g| ainsi que |a.] << |g|, le calcul peut alors
s'effectuer sur 1'ekpression simplifiée :

a0 = ———l———r— ’ (104)
z, x y'y,
Dans cette expression yél désigne le terme d'indice 21" de la matrice admittance
du circuit double-T dans lequel nous englobons la résistance de source : Re’.

ce terme yél a pour expression :

¥,,/R
v _ 217e
Y1 Ty R, (105)

Nous pouvons relier cette résistance Re d la résistance de sortie Rs de

1'amplificateur opérationnel par la relation classique :

L'expression du gain a, compte tenu de cette résistance de sortie est alors :

R R +

x(l——sxa—;—) (107)

: % % (108)

[}
3

o
o

N
o]
i
It
o ]
+
j2b]
[p
(o]
t
g9
oo
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5.4.2.3. Stabilite

L'expression générale du gain de 1'amplificateur bouclé est de

la forme :

a.! = a, (109)

- 1 + 1
ao = et Ao = ——
. m

ZeY21

Un calcul d'erreur effectué sur cette expression nous donne :

- - + + - +
dai _ da: (a - _Z_o - 2;3_:__ < 'Z—° + a;é_a_z x 48 (110)
ao' ao ao

Nous en déduisons immédiatement la dérive de 1'amplificateur bouclé en fonction

[ -

_ . .. - . . da
de la variation du gain de 1'amplificateur opérationnel ; soit [—
g
1

cette dérive :

- - +
S| . 23 g (1
o g g
1+

compte~tenu des simplifications précédemment effectuées (3.4.2.2.3.) ; la
dérive du gain de 1'amplificateur bouclé en fonction des variations de la
valeur des composants du circuit double-T peut se mettre sous la forme :
1 —
das dac _ -dz, _ 21 (112) -

al 9 ae Ze I21

Nous pouvons alors remarquer que 1l'expression de la dérive du

-~

gain de l'amplificateur 3 entrée négative (relation 112) comporte un terme
dy2] v

v qui procure une variation identique 3 celle obtenue pour 1l'amplificateur
L0210 e . o . . . - ..

34 entrée positive, mais posséde une partie supplémentaire due & 1l'impé&dance

placée en série avec 1l'entrée.

3.4.3. Comparaison des deux types d'amplificateurs

Nous résumons dans le tableau.II. les différentes caractéristiques
des deux types d'amplificateurs, il revient 4 l'utilisateur de choisir 1'un

ou 1'autre en fonction des caractéristiques qu'il désire obtenir.



caractéristiques amplificateur & entrée amplificateur 3 entrée
positive négative
2R_x R = R R?
. . + - V2
gain 3 la fréquence | ao = L —72———— do = = ~7P——————
d'accord Ym. R” + ZSRp e R” + ZSRP
.. + -
gain a8 £ = 0 ao = 1 a, =0
. + -
gain 3 f = o0 ao = 1 a. =0
stabilité dérive gupplemeptalre due
iz
e
.. ' - .
impédance d'entrée Rdifférentielle X ot =r ,peut étre faible lorsque
Q ] - .
trés grande dans tous les L on désire des grands
gains
cas
impédance de sortie identique
réglage A réglage aisé du gain 3
1'aide de r,

Tableau.II.

3.4.4. Influence du vdglage en fréquence initiale de 1'amplificateur sélectif

L'étude de la stabilité du gain |ao|& la fréquence d'accord
a été faite en supposant l'amplificateur parfaitement accordé sur la
fréquence du générateur.

Ceci suppose que l'on néglige la variation de fréquence due
aux variations des &léments du circuit double-T et que l'on considére la

fréquence du générateur parfaitement stable.

Nous allons montrer 1'importance de-l'accord initial sur la

validité de cette hypothése.

Nous pouvons voir parfaitement ce probléme sur la figure.24.
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Figure. 24.

Dans le cas n°l, 1'on suppose comme nous 1'avons fait jusqu'ici
que la fréquence d'accord initiale de l'amplificateur coincide parfaitement
avec la fréquence du générateur. Une variation de fréquence AF] de la source

(ou de la fréquence d'accord de 1'amplificateur) entraine une variation

apparente A[aoll du gain.

Dans le cas n°2, 1l'accord initial n'a pas &té parfaitement

réalisé et la variation apparente du gain due 3 la méme variation de

fréquence est nlus importante.
Cette variation du gain pour la fréquence f du générateur
a pour expression : (les calculs détaillés sont indiqués 3 1'annexe VIL) :
2, 2
S +
2Q (e1 2e1e2)

A,aoJ - (]13)

ao] 1+ 4Q2(e1+ ez)2

relation dans laquelle

est la dérive relative de la fréquence d'accord de 1'amplificateur

e
sélectif (définie au chapitre 3.3.3.), ou la dérive en fréquence

1

du générateur
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e, est 1'8cart relatif entre la fréquence fg du générateur et la fréquence
d'accord Fo de l'amplificateur résultant de l'erreur initiale de

réglage.

Si 1'on considére un amplificateur parfaitement réglé, nous avons alotrs

e, << e, et e, # 0 (114)

La relation (113) se réduit 3 :

2
1

= ‘ (115)
[ao[ 1 + 4Q2612

et comme nous ne considérons que 1l'effet d'erreurs relativement faibles (il
s'agit de 1'étude d'un circuit de précision), nous pouvons considérer que le

2 .
terme 4Q el2 est négligeable devant 1,

Alao = 2Q2e 2

2. 1 (116)

la limite tolérable de la dérive des &léments du circuit double-T est donc d'au-

tant plus &troite que le coefficient de qualité Q est plus &levé.

Considérons maintenant le cas d'un amplificateur non rigoureusement
p

réglé sur la fréquence du générateur.

Nous supposons que ce désaccord, tout en restant petit est

cependant assez grand pour que l'on ait :

*

e,y >> e (117)

La relation (112) devient alors :

Alao| _ 2 :
‘J;.il - ioe e, (119)

1'importance relative d'une dérive e

1

| est donc proportionnelle au désaccord -de

fréquence e, de 1'amplificateur.
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Exemple considérons un amplificateur dont le coefficient de qualité est de

100, la dérive en fréquence du générateur de ]0-4.

ler cas 1'amplificateur est trés bien réglé, la relation (116) nous donne :

Alao 4

do

=2.10

« " ‘s . e e -3
28me cas 1'amplificateur est réglé avec une erreur initiale de 10 7, nous

avons alors. :
A{—ai} = 4.1073
do
soit 20 fois plus que dans le premier cas.

En conclusion nous pouvons souligner 1'importance de la précision du réglage

initiale sur la stabilité ultérieure de 1'amplificateur.

Nous étudions au chapitre.3.5. une méthode originale d'opérer ce réglage.

3.4.5. Limites actuelles des performances et résultats obtenus

Pour juger de la qualité d'un amplificateur sélectif nous
examinons la dérive de son gain & la fréquence d'accord pour une fréquence

d'accord et un coefficient de qualité Q donné.:
Les paramétres dont dépend cette dérive sont :

1° les valeurs des composants du circuit double-T

2° les valeurs des &léments d'amortissement

3° la valeur du gain de 1'amplificateur opérationnel
4

les pertes des condensateurs.

Ces éléments peuvent varier en fonction des conditions
climatiques (composants passifs) et des tensions d'alimentation (amplificateur

opérationnel).

3.4.6.1. Composants R et C

L'effet de la dérive en fréquence de 1'amplificateur est
étudié en détail au chapitre.3.4.4.
Dans le cas général nous pouvons utiliser la relation

sulvante :
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AFo" _ _‘ A& _ _éE ’
Fo R C (120

relation dans laquelle

A?: est la variation relative de la fréquence d'accord due aux composants
Ret C

AR/R est la variation relative de la résistance R

ac/c est la variation relative du condensateur C.

Cette dérive de la fréquence d'accord équivaut dans le cas d'une mesure d'un
signal & fréquence fixe, 3 une variation du gain a. dont 1'expression est de
la forme :

2 2 2
ol = Ll | &£ - ZQZAE.}‘E] (121)

Cette relation (121) nous permet de connaltre la stabilité que 1'on peut

obtenir en fonction des composants utilisés.

Appliquons cette relation (121) i un exemple que nous utiliserons

chaque fois que nous voudrons &valuer 1l'importance d'une dérive.

Soit & réaliser un amplificateur sé€lectif de coefficient de
qualité de 100. Si nous utilisons des composants R et C dont le coefficient
de température est de z 50.]0_6/°C (composanfs de précision classique) nous
obtenons une stabilité du gain de 2.10_4/°C soit une dérive de i'IZ pour

. . . +
une variation de température de — 50°C.
Les composants utilisés 3 cet effet sont, par exemple

condensateurs mica type CA9 LCC coefficient de température : -20, +50.10_6/°C
prix. 1969 : 20 Francs

. . . . ’ . + -
résistances Sfernice typeRrcM505 coefficient de température : - 50.10 6/°C

prix : 1 Franc.

3.4.5.2. Flements d'amortissement

Ce sont essentiellement des résistances dont la dérive se

répercute sur le gain de la fagon suivante :

AR .
Al ao - amortissement (122)
do R ’

amortissement
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Ceci en supposant les résistances paralléle et série de mémes qualités.

Appliquons cette nouvelle dérive & 1l'exemple précédent, cela

donne :

- 50.10°%/°¢

do

3.4.5.3. Gain de Ll'amplificateur opérationnel

Nous avons établi précédemment (3.4.3.3.) la relation suivante :

A!aol - Aig 1 - 2o (123)
| ao] lg | g
relation dans laquelle : g est le gain de l'amplificateur opérationnel.

Soit encore :

Mao| _ blg ] x 4Q (124)
ao Igl Te'l

Cette dérive revét un aspect particulier. En effet il apparalt pratiquement que

quelque soit la qualité de 1'amplificateur opérationnel et donc son prix

de revient, la stabilité de son gain est de l'ordre de ]0-2/°C. Son influence

sur 1'amplificateur bouclé dépend donc essentiellement du rapport ao/g,

rapport qu'il faut rédgire le plus possible en choisissant un amplificateur

opérationnel possédant un grand gain & la fréquence de travail Fo.

C'est donc; dans notre cas, le produit gain-bande QUi constitue la caractéris~
tique la plus importante de 1'amplificateur opérationnel. Le produit gain-
bande considéré est celui que présente l'amplificateur corrigé de fagon &
pouvoir étre boucld en gain unité, il fonctionne en effet de cette manidre

en dehors de la bande passante.

Examinons 1'importance de cette dérive dans le cas de
1'exemple précédemment utilisé et déterminons le gain g nécessaire pour
obtenir une stabilité identique & celle procurée par les composants R et C,

soit une dérive de 2.10 '/°C si nous prenons A g = 10—2/°C, cela donne :

g = [%T;l’ X ?;%! X ll—Q =2 x ]04
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‘ Ainsi, si la fréquence de travail est de 100Hz, cela donne
un produit gain-bande de 2.106, ce que procure .e modéle SQI de NEXUS
dont le prix est de 120F.
Pour une fréquence de travail de 1000Hz nous aurions un produit
gain-bande de 2.107, ce serait alors le modé&le PP65AHU de NEXUS dont le

prix est de 300F. qui conviendrait.

Ce dernier type d'amplificateur opérationnel (produit gain-bande
de 20MHz) constitue actuellement une limite. Aussi si nous désirons réaliser
des amplificateurs sélectifs de bonne stabilité 3 des fréquences supérieures
34 1kHz, 1l est nécessaire d'associer plusieurs amplificateurs en cascade.

I1 convient alors d'apporter des corrections de phase de fagon & respecter

les conditions de stabilité au sens de NYQUIST(IQ). .

Nous avons pu réaliser de cette fagon un amplificateur & circuit

double-T accordé sur une fréquence de 500kHz.

A titre d'exemple appliquons ce principe 3 2 amplificateurs
PP65AHU de produit gain-bande de 20MHz associés suivant le schéma de 1la

figure.25.

cellule 3 avance de phase

—= sortie

Figure.25.

Nous obtenons ainsi un gain de 6.106 i 2kHz, au lieu de 104 pour un seul

amplificateur,
L'amélioration apportée par cette solution justifie donc un coiit deux fois

plus élevé de la réalisation.

Nous pouvons donc considérer, en conclusion, que si nous ne
faisons pas intervenir le prix de revient, la dérive apportée par 1l'ampli-

ficateur opérationnel peut étre rendue négligeable.
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3.4.5.4. Pertes des condensateurs

Une variation des pertes des condensateurs entralne une dérive

du gain de 1'amplificateur sélectif donnée par la relation :

Alao 1 Atgs . jaoltgﬁ
ao 2 tgd 1 +]a01tg6

(125)

Si nous nous limitons 3 1'étude d'amplificateurs d'excellente qualité, nous

avons \aoitgﬁ << 1, la relation (117) se simplifie ainsi :

Alao _ 1 Atgé

do 2 tg6

X laoltg6 = :é£5§-2Q tgé (126)
tgd
Malheureusement les fabricants de condensateurs ne donnent que
la valeur 3 25°C et & 1kHz de tgs , nous sommes donc contraints 3 mesurer les

variations de ce paramétre en fonction de la température et de la fréquence.

Pour des condensateurs d'excellente qualité (tgé <10_3), ces
mesures sont trés difficilement réalisables de fagon précise. En effet, pour
la mesure de tgs en fonction de la fréquence tout d'abord, la plage de
mesure intéressante se situe entre 1( Hz et l1kHz, c'est-3-dire dans la bande de
fréquence ol les perturbations apportées par le sécteur a4 50Hz diminuent la

précision d'équilibrage du pont de mesure (pont GENERAL RADIO type 1604G)

Lorsque les mesures de tgs s'effectuent en fonction de la
température, le condensateur est placé dans une é&tuve, dans ce cas les fils
de connexion qui reiiént le condensateur au pont de mesure apportent une
contribution non négligeable aux pertes apparentes du condensateur et rendent

de ce fait les mesures imprécises.

Les essais que nous avons effectués ont été réalisés directement
sur des amplificateurs sélectifs. En effet si nous prenons la pré&caution de
choisir les résistances et 1'amplificateur opérationnel de qualités suffi-
santes, les variations de transmission du double-T que nous obtiendrons

seront dues exclusivement aux condensateurs.

Notons en particulier les essais effectués sur des condensateurs
au mica (marque LCC r&f.CA9 série filtre), nous avons obtenu les résultats

suivants :
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ler amplificateur : Fo = 312,5 Hz Q = 100
dérive : -1% de +20°C a +40°C

2éme_amplificateur: Fo = 20Hz ' Q = 100
dérive : -10% entre +207%C et +40°C

Cet essai- permet de faire les reiharques suivantes :

1°) les pertes diélectriques du mica varient dans le méme sens que la
température

2°) les pertes diélectriques du mica varient en sens contraire de la fréquence
(dans la gamme &tudiée soit f < 10kHz)

3°) ce sont les condensateurs qui imposent la stabilité 3 1'ensemble de

1'amplificateur.

Ces résultats ne font d'ailleurs que confirmer ce que révélent
des études effectuées sur le mica (et non sur des condensateurs de réalisation
commerciale(zo). Nous avons extrait de ces &tudes deux courbes qui renseignent
parfaitement sur ce probléme.

Tout d'abord, la variation des pertes en fonction de la

température (figure.26.)

C
b e - b N bn 4 " 3 3
.20 T T 5'0 L Lan J 1bo T T L 5
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Si nous appliquons les variations indiquées sur cette courbe

a 1'exemple déja utilisé&, cela donne :

Alao

- = 8% pour 30°C soit 3.10-3/°C
]

ce qui confirme donc ce que nous avions énoncé précédemment, 3 savoir que les
condensateurs seuls limitent la qualité des amplificateurs sélectifs i

circuit double-T.

En fonction de la fréquence les pertes diélectriques du mica

varient suivant la loi représentée sur la figure.27.
tg %10’4

2 , ' ;
100 1k 10k 100k

Figure.27.

Cette courbe montre parfaitement qﬁe l'utilisation de condensateurs
au mica pour des fréquences inférieures i lkHz est 3 éviter (cela ne fait que
confirmer 1l'essail que nous avions effectug).

Le mica constitue encore actuellement le matériau diélectrique
le plus utilisé pour la fabrication des condensateurs de précision. Toutefois,

nous avons effectué des essais 3 1'aide de condensateurs au polystyréne

(modéle BRIR6 de LCC) et au polycarbonate métallisé (mod&le KC de LCC).
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Les condensateurs au pdystyréne procurent le compromis le plus

valable entre le prix de revient et les performances (voir tableau.IIl.).

Quant aux condensateurs au polycarbonate m&tallisé, bien que leurs performances

soient en général inférieures aux autres types, ils présentent 1'avantage

d'avoir des pertes variant en raison inverse de la température, ce qui laisse

envisager (nous n'avons pas effectué d'essais dans ce sens), la possibilité

d'obtenir des pertes constantes en fonction de la température par l'association

de ces condensateurs i d'autres types (polystyréne ou mica).

Nous avons résumé sur le tableau.Il] les différentes caractéristiques

de ces condensateurs en vue de leur utilisation dans un circuit double-T.

utiliser au—dessus
de 1kHz

a utiliser au-
dessous de lkHz

MICA POLYSTYRENE POLYCARBONATE
valeur de la 4,7 pF a 10 pF 500pF - 1uF 1000pF - 4,75uF
capacité (0,1uF en qualité

inférieure)
-4
tg § a4 20°C -4 =4 20.10
et 3 IkHz 3-10 >-10 (~10.1074)
é% /°c * 30.107° ~100.107%+50.107® |-100.107%+100.107
prix pour +
C =0, 1uF-1% 34,50F. 6F. 4F.
utilisation prix élevé ; 3 compromis Ressibilité d'obtenir

_T/OC »0
par association avec
d'autres condensateurs

Tableau

JITI.

3.4.5.5. Conclusion

En ne faisant pas intervenir le prix de revient de 1'amplificateur

sélectif a circuit double-T, nous pouvons caractériser les limites actuelles

des

1%)
(pertes)
2°)

performances par les quatres points suivants :

la seule limite actuelle des performances est imposée par les condensateurs

la limite "tSpe" actuelle est l'amplificateur de Q = 100, de fréquence

. - e s, = . +
d'accord 1kHz qui présente une stabilité de gain de - 1% entre -10°C et

;'QOC
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3°) 1'utilisation du circuit double-T en haute fréquence (10kHz < £ < IMHz) n'est

limitée que par le coilit de 1l'amplificateur opérationnel qui doit &8tre utilisé.

4°) il est possible de gagner un facteur 10 sur la stabilité en utilisant une

enceinte thermostatée.



3.5. ETUDES DES RELATIONS AMPLITUDE-PHASE D'UN QUADRIPOLE PASSIF

3.58.1. Relations générales

Soit un quadripdle passif de fonction de transfert F(w).
Nous pouvons relier la phase de cette fonction & son module par une relation

établie par BODE(ZI).

1 d(Ljw'’ - w'

ZF(w) = - - r—(—-ll—‘:TL)— log H.—‘ do’ (127)

dans laquelle nous avons :
{F(w) phase de la fonction de transfert pour la fréquence angulaire
L(w) = log|F(w)]
1
Si nous définissons une nouvelle variable ypar y = log ﬁ*
+o0
. .
F(w) = -1 d—%}(?‘”—ll log th '%. dy (128)

[+
I1 est évident que si L(w') est symétrique par rapport 2 y = 0, cette
fonction présente un extr@mum en ce point et la valeur correspondante du

déphasage est nulle (log th
y = 0.)

% est toujours symétrique par rapport &

Cependant les relations (127) et (128) ne sont applicables
qu'a un type particulier de quadripSle pascif dénommé quadripSle & minimum de
phase pour lequel F(p) ne posséde pas de zéros dans le 1/2 plan dreit (ce

qui ferait apparaitre des singularités dans L(w).).

Nous avons démontré que la majorité des quadripOles passifs
qu'ils soient ou non 3 minimum de phase, présentent un déphasage remarquable
pour l'extr@mum de leur affaiblissement sous réserve que celui-ci soit

unique.

3.6.2. Valeurs remarquables du déphasage pour un quadripdle quelcongue

Un quadripdle quelconque de fonction de transfert F(p) peut



étre décompcsé en une cascade comportant un quadripole 3 minimum de phase et
deux chalnes de passe-tout, dont les motifs sont dits respectivement de

premiére et de deuxiéme espéce:

F(p) = F (p) [MHk(p) . I Hye(p)] (129)

relation dans laquelle :

Fm(p) est la fonction de transfert d'un quadripdle 3 minimum de phase
i kHIk.HQHZR(p) est la fonction de transfert d'une cellule passe-tout
P~ P

H,k est de la forme —_—
1 P+ P

(p - pg) (p - pgx)

B,2 est de la forme
Z *
(p + pz) (p + P, )

I1 en résulte que :

—

Liw) = Lm(w) + :E: le(w) +“—'L22(w) (130)
k '3

Certains auteurs se sont prédoccupés des relations amplitude-phase. Dans ce

cas général, en particulier F.H. RAYMOND(ZZ),
Cet auteur a établi la relation suivante :

_ o ewy] o, [= . .3 w52
JF(w)— = 3 [: dy Jw'=w 2 L_k arc tg S;‘ + 7 arc tg )

+ zg:arc tg w;i% ] (131)

relation dans laquelle :

af + jBL = P, (132)

Dans la relation (131) la partie en Arc tg représente le déphasage de la
cellule passe~tout a la fréquence w. En particulier, si cette fréquence w est
égale 3 la fréquence wo pour laquelle 1'affaiblissement du quadripole
présente un extrémum, la premi&re partie de 1'expression (131) est nulle.

On peut alors écrire :

/ _
L,?mguo{ = 0 (133)

Si nous limitons cette €tude aux fonctions de transfert du deuxiéme ordre,
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1'expression de Fm(p) est de la forme :

(p + pa) (p + pb)
(p + pc) (p + pd)

F () (134)
relation dans laquelle les termes pi(pﬁles ou zéros) peuvent &tre négatifs
ou complexes conjugués 3 partie réelle négative.pa et py peuvent correspondre

ad des z8ros de mémes valeurs dans le 1/2 plan droit.

En appliquant 1'&galité (133) 3 la relation (134) nous en
déduisons 1'expression de la fréquence wo de 1'extrémum d'affaiblissement,

pour cela nous explicitons 1'égalité (133) de la fagon suivante :

[Fu® ey I En®) g, = O (135)

ou encore, puisque t](Fm(Ub)) = partie impaire de Fm(p), nous pouvons écrire :

F ] p=iue T [F_ ()] p=iwe = O (136)
L'expression (136) est alors vérifiée pour :
we = VaZ+p2 (137) si les zéros de Fm(p) sont complexes
Wo = Val.a2 (138) si les zéros de Fm(p) sont réels et ont respectivement
a

1 et a, pour valeurs

La fonction Fm(p) doit €tre telle que :

1°) le numérateur et de dénominateur de Fm(p) sont du second degré en p.

2°) el o Iepl = dp - eyl

Ces deux conditicns théoriques peuvent se traduire physiquement de la mnaiére
suivante : le quadripdle doit présenter le méme affaiblissement fini et non nul

d la fréquence zéro et pour une fréquence trés grande.

Or cette condition est déji remplie puisque nous avons postulé

une symétrie de l'affaiblissement par rapport a l'extrémum.

Nous remplagons ensuite le terme W dans la'relation (131) par
1'expression (137) ou (138), en supposant que la totalité des zéros se
situe dans le 1/2 plan droit, nous trouvons alors :

/
/F(we) = =1 (139)



En résumé, un cuadripole dont la fonction de transfert est du deuxiéme ordre,
présente pour 1'extr@mum de son affaiblissement un déphasage &gal & /F(wo)
tel que :

ff(wo) = nw (140)

relation dans laquelle

n = 0 si le quadripdle ne posséde pas de zéros dans le 1/2 plan droit

n =—1 si le quadripdle posséde deux zéros dans le 1/2 plan droit

3.5.3. Intérét général

Nous pouvons considérer que la majorité des quadripdles
susceptibles d'€tre utilisés dans un filtre répondent & la condition de
validité énoncée précédemment concernant la symétrie de l'affaiblissement

par rapport 3 1'extrémum.

_(23)
En effet, dans les méthodes actueiles de synthéses des réseaux,

la fonction de transfert d réaliser est toujours décomposée en fonctions
€lémentaires du premier et du deuxiéme ordre. Ces fonctions élémentaires sont
dans la majorité des cas réalisées 3 1'aide de tripdles, la structure en
treillis présentant 1l'inconvénient de nécessiter un transformateur ou un

amplificateur différentiel.

Comme la fonction de transfert d'un ﬁf%ﬁfle ne peut posséder
2

'

de z&ros réels d'ordre impair dans le 1/2 plan droit, nous n'avons & envisager

que deux cas pour la relaticn (14C) soit n =0 et n = 1.

Par conséquent si 1'on désire réaliser un filtre passe-bande
dont le déphasage est &gal & 0 ou -m pour l'extrémum de son gain, la seule
condition 3 respecter concerne la symétrie de 1'affaiblissement par rapport

3 cet extrémum.

L'indéterminaticn entre (O et -7 peut étre levée de deux fagons.
D'une part théoriqguement en examinant la pesition des zérecs de la fonction
de trarsfert, d'autre part pratiquement en placant le quadripdle en contre-

réaction sur un amplificateur.
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3.56.4. Application des relations amplitude~phase a l'amplificateur & cireuit
double=T

3.5.4.1. Caleul de la fréquence d'accord

Lorscue nous avons calculé au chapitre 3.3.3. 1la fréquence
d'atténuation maximum fm duv circuit double-T, ncus avons posé comme hypothése
que le minimum de |y|correspondait au mirimur de son numérateur Y9q o ¥

étant défini par la relationm :
Y21

Y22
Les relations &tablies au chapitre 3.5.2. permettent de démontrer le bien fondé

v = - (141)

de cette hypothése. En effet le circuit double-T &tant symétrique, la relation
(137) nous montre que la fréquence de 1'extrémum de|y| se trouve définie

de facon compldte par les zéros de y(p).

Nous pouvons également vérifier maintenant 1'indé&pendance entre
la fréquence d'accord de 1'amplificateur sélectif et le gain de 1'amplificateur
opérationnel. L'expression générale du gain est de la forme :

+ g 1

fT Teie e (142)

Remplagons ¢ dans cette relation par l'expression (141) en posant vy = l/g,

ala donne :
)
+ Y22

a’ = — (143)
Vo2 =Y T ¥y :

Le circuit double-T &tant symétrique nous avons (chapitre.3.5.2.) :

Yo, .(pf+fj5)"(p - jb)
= = (144)
Y22 (p+c) (p+d)

avec b = vVe.d

ce qui permet de remplacer Yoy €t ¥y, par leur expression dans la relation(143).
e + L. .
Nous vérifions alors aisément que l'expression de a vérifie la relation

suivante :

produit des modules des zéros = produit des modules des pdles
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_ Nous avons vu au éhapitfe.3.5.2. que la fréquente de
1'extrémum peut etre alors définie soit par le numérateur, soit par le
dénominateur de la fonction de transfert. Dans ce cas précis, le dénominateur
8tant indépendant du gain de 1'amplificateur opérationmel, la fréquence

d'accord en sera dohc indépendante également.

L'étude de la transmission du circuit double-T dans le plan
de la variable complexe p nous permet également de connaitre le
déphasage de 1'amplificateur 3 la fréquence d'accord qui avait été déterminée
d 7 prés au chapitre.3.4. I1 suffit pour cela d'examiner la position des

zéros de Y, la relation (140) nous indique alors que :

b, = 0 lorsqu'on amorti le circuit double-T par une résistance série
Y = o7 lorsqu'on amorti le circuit double-T par une résistance
parallgle.

En pratique, de fagon 3 assurer une stabilité suffisante a
1'amplificateur sélectif, il convient de préférer l'amortissement série
4 1l'amortissement paralléle, ce dernier n'é@tant pas utilisé que pour

parfaire 1'accord en fréquence.

3.5.4.2. Application au réglage en fréquence d'un amplificateur sélectif

Nous avons souligné au chapitre.3.4.4. 1'importance de
1'accord inital en fr8quence entre 1l'amplificateur sélectif et la source.
Nous allons étudier une méthode de réglage permettant d'effectuer au

mieux cet accord.
3.5.4.2.1. Méthode classique

Nous avons représenté sur la figure.28. le schéma de
principe de cette méthode de réglage. Il s'agit de régler le circuit double-T
pour obtenir le maximum de déviation du voltmétre. Cette méthode présente

les inconvénients suivants :

\
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amplificateur sélectif

- -
| N
H /1 —!
source ) v voltmétre
Figure.28.

ler_inconvénient : 1'indication du voltmétre ne renseigne pas sur le sens

et l4mplitude du désaccord entre la source et 1l'amplificateur. Il est alors
nécessaire de faire varier arbitrairement les éléments du circuit double-T

pour connaitre les modifications & apporter.

28me inconvénient : l'erreur de fréquence entre la source et l'amplificateur

-

sélectif est directement liée au pouvoir de ré&solution du voltmétre utilisé.
En effet, le voltmétre suivant qu'il est plus ou moins performant, -permet,

d'apprécier une variation plus ou moins faible d'amplitude que nous appellerons

AA
v
Av . AA
On montrgffacilement qu'une erreur ;K commise sur le gain correspond 3 une
erreur —¥1 sur la fréquence d'accord donnée par la relation :
v -
df .
_?X = — x (145)
v V2

relation dans laquelle : Q est le coefficient de qualité de l'aplificateur

sélectif.

Par exemple, si nous réglons de cette maniére un amplificateur sélectif

Q =100 4 1'aide d'un voltmétre dont la vésolution est de 10_3, cela donne :
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3.5.4.2. Méthode_du_réglage de phase (figure.29.)

“amplificateur sélectif

8

|

source

phasemétre

Cette méthode consigte a régler 1'accord du circuit double-T
de facon 3 obtenir un déphasage nul de l'amplificateur sélectif d la fréquence
de la source. |

’ Nous avons montré dans les chapitres qui précé&dent que
1'amplifcateur sélectif 3 entrée positive présente un déphasage nul pour sa

fréquence d'accord, sous réserve que le circuit double~T soit symétrique.

) Pour respecter cette condition, il est nécessaire, en
particulier, que les imp&dance de sortie et d'entrée de l'amplificateur
sélectif soient respectivement beaucoup plus petite et beaucoup plus grande

que la résistance R du double-T.

. 3
Par exemple, si nous prenons un rapport de 10 entre la
résistance R et la résistance de sortie de l'amplificateur opérationnel, la

relation (82) nous indique que le déphasage sera égal 3 :

CP = arc tg 10_3£k 0,06°

Cette valeur de 0,06° est plus petite que la résolution des phasemétres
courants, elle n'interviendra donc pas dans la précision de réglage.
Nous pouvons alors relier 1l'erreur commise sur la fréquence d'accord au déphasag

minimum que permet de mesurer le phasemétre dont on dispose. Nous avons ainsi :

Lo Bhin (146)
f\.{, 2Q
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relation dans laquelle :

df¢
" est 1l'erreur commise sur la fréquence d'accord
§
ifm est la valeur du déphasage minimum que permet de mesurer le phasemétre
Q est le coefficient de qualité de 1l'amplificateur sélectif.

Par exemple, si nous utilisons un phasemétre dont la résolution est de 0,2°
pour régler un amplificateur de Q = 100 1'erreur commise sur la fréquence
d'accord sera de :

df 3

3,5.10

2.10%

1,75.107°

Soit une erreur 10 fois plus faible que celle obtenue avec un voltmétre de

prix comparable (voltmétre 3 4 chiffres utilisé dans la méthode précédente).

L'autre intérét de cette méthode vient de ce que le signe du
déphasage nous renseigne sur le sens et l'amplitude du désaccord et &vite ainsi
de devoir effectuer, comme dans la méthode du voltmétre, des essais systématiques
pour déterminer les corrections & apporter au circuit double-T pour qu'il soit

parfaitement accordé sur la fréquence de source.
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4, REALISATION D'UN RECEPTETUR POUR

TELEDIAGRAPHTI E>S PETROLTIERES

Nous décrivons maintenant le récepteur qui a été réalisé
d'aprés 1'étude théorique et expérimentale que nous venons d'exposer et

en vue de la mesure du champ 3 1'intérieur d'un puits.

~

Le récepteur servant & la mesure 3 la surface du sol (beaucoup
moins utilisée)est de conception identique, sa description ne présente donc

pas d'intérét.

4.1. PRINCIPE (figure.30.)

vers enregistreur

magnétique
. cible Recgzteur
T~ sonde [ - - T
e surface
™ 7 | v
_ /
\\[ ,,,,, __&lectrodes . - l

de mesure .
vers enreglstreur

photographique

Le récepteur se compose de deux ensembles :

- un amplificateur placé 3 l'intériéur de la sonde de mesure, a proximité

des électrodes formant 1'antenne de réception,
I ) P

- un récepteur de surface destiné au traitement du signal sortant du cable
pour en extraire le signal utile et lui donner des caractéristiques permet-

tant son enregistrement magnétique et photographique.
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Ce récepteur comporte en plus des circuits annexes permettant d'enregistrer

les conditions de mesures (numéro du log et valeur des gains).

4.2. SONDE DE MESURES

4.2.1. Performances nécessaires

La partie du récepteur qui se trouve dans la sonde de mesure a
essentiellement pour rdle d'éviter une diminution du rapport signal sur bruit
depuis les &lettrodes de mesure jusqu'au récepteuf de surface. Mais il n'est
pas nécessaire de rechercher une quelconque amélioration de ce rapport 3 ce niveal
celle~ci pouvant se faire en surface dans des conditions (temp&rature et

encombrement) beaucoup moins difficiles.
I1 convient donc :

- que le gain de 1'amplificateur de la sonde soit suffisamment élevé pour que

les bruits présents au niveau du cable et des balais assurant la liaison électri-
que avec les appareils de surface, soient suffisamment faibles vis-d-vis du
signal utile.

- que cet amplificateur présente un bruit négligeable devant le bruit capté par
les électrodes de mesure. '

- que le taux de réjection soit suffisamment é&levé pour réduire 1'influence de

la tension en mode commun (différence de potentiel 3 312,5Hz entre la surface

et les électrodes). ‘

- que les caractéristiques de 1'amplificateur soient stables lorsque la tempé&-

rature &volue ( < 1% entre -10°C et +60°C5.

4.2.2. Description

4.2.2.1. Sonde n°l

N

Les deux amplificateurs opé@rationnels (I) forment un amplifica-
teur différentiel. Ils utilisent des résistances VISHAY SFERNICE de 4kQ dont la
précision est de 10_4 et le coefficient de température de 5.10_6/°C ce qui permet
d'obtenir un taux de réjection supérieur i 10" entre -10°C et +60°C.

Cet amplificateur différentiel est suivi d'un amplificateur large
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bande classique de gain 104 (2 fois 102 en cascade), lui méme suivi d'un
amplificateur sélectif & 312,5Hz de Q = 2,5 et dont le gain est commutable
par relais de la surface entre +3dB et +23dB (amplificateur double-T
composé de T, et A3). L'amplificateur sélectif a pour rdle de diminuer la
puissance de bruit & la sortie de l'amplificateur de sonde de fagon 2 ne
pas dépasser la valeur admissible par l'étage suiveur de sortie qui débite

sur le cd3ble (quelques microfards).

Pour maintenir le taux de réjection de l'amplificateur
d'entrée 3 une valeur élevée, il est nécessaire d'utiliser des alimentations
stabilisées (A) dont les schémas sont identiques & ceux utilisé&s par le
récepteur de surface.

De cette fagon, les caractéristiques de la sonde sont :

- gain : commutable entre 89dB et 109dB

- stabilité du gain : 10 ° entre -10°C et +60°C

- impédance d'entrée différentielle : 400kQ

- impédance d'entrée en mode commun : 200kQ

- niveau maximum admissible & la sortie chargé sur le c@ble (3pF) : 1 Volt
créte 3 créte

- taux de réjection > IO5 entre ~10°C et +60°C

4.2.2.2. Sonde n°2

L'amplificateur différentiel est ici placé aprés un amplifica-
teur dont le point de référence n'est pas relié 3 la référence générale. Le
taux de réjection est alors tt¥és élevé. Son expression générale est de la

forme :

relation dans laquelle :

T' est le taux de réjection de 1l'ensemble
T est le taux de réjection de 1'amplificateur différentiel

A est le gain de 1l'amplificateur d'entrée.

Ces deux étages sont suivis d'un amplificateur en tension
dont le gain est commutable entre 10 et 100, un suiveur termine cet ensemble

de facon 3 attaquer correctement le cable.
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De cette fagon, les caractéristiques de cette sonde sont =

- gain : commutable entre 66dB et 86dB

- stabilité du gain : 10_3 entre -10°C et +60°C

- impé&dance d'entrée différentielle : 100kQ

-~ impédance d'entrée en mode commun : 500kQ

- niveau maximum 3 la sortie chargée sur le cdble : ! volt créte a créte

- taux de réjection : 88dB entre -10°C et +60°C

4.2.3. Améliorationsenvisagées

Si les mesures sont effectuées 3 des profondeurx supérieures
d 600m, nous pouvons considérer que le bruit regu aux bornes des &lectrodes
de mesure sera plus faible. I1 conviendra alors de diminuer le bruit

propre du récepteur.

Cette diminution peut s'cbtenir dans deux domaines:

Tout d'abord nous pouvons utiliser comme amplificateur d'entrée
un modéle & faible bruit (par exemple le modéle 3050 de BURR BROWN) et
faire en sorte qu'il présente un gain en tensionylle type de la sonde n°2

-~

se préte assez bien 3 ces modifications.

La deuxi@me possibilité de diminution du bruit consiste &
utiliser une sonde dont le gain total serait trés &levé ( > 105) tout en
conservant une stabilité suffisante. Dans la sonde n°2, 1'augmentation du
gain total engendre des instabilités. en raison de 1'amplificateur d'entrée

“"en 1'air".

Une premiére optimisation consisterait donc 3@ combiner les
deux schémas, c'est-d-dire, 3 utiliser dans le schéma 2 un amplificateur
différentiel de la qualité de celui employé dans la sonde n°l et &

rechercher le maximum de gain utilisable.

4.3. RECEPTEUR DE SURFACE (voir schéma synoptique)

4.3.1. Mesure du champ

C'est le schéma classique d'un récepteur a changement de
fréquence. Le signal de référence est engendré par un oscillateur & quartz

3 20kHz dont on divise la fréquence par 60. L'élément mélangeur est un
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transistor T, monté en "chopper". Il regoit sur sa base un signal a 333,3Hz

de la référence et sur son collecteur le signal 3 mesurer de fréquence 312,5Hz.
L'amplificateur sélectif A2T3 sélectionne la composante 3
20,83 Hz issue du battement. Le détecteur formé de 1'amp1ificateur A3 et de
deux diodes 0A202 proe¢ure un signal continu &gal 3 la valeur moyenne du
signal 3 20,83Hz. Le détecteur est suivi d'un amplificateur de gain dgal 3 2m
de facon & disposer & la sortie d'un signal continu égal i la valeur créte &
créte du signal 3 mesurer. Cette sortie linéaire est connectée & un amplifi-
cateur'logafithmique permettant ainsi de disposer du logarithme du signal.

L'échelle est de 2,5 Volts par décade (10 Volts linéaires correspondant 51.0.51a

sortie Log,l volt linéaire correspond & 7,5 Volts en log, etc ...).

4.3.2. Circuits annexes

4.3,2.1; Valeur du gain

Les contacteurs permettant'de faire varier le gain comportent
deux circuits, 1l'un change effectivement la valeur du gain, l'autre permet

de choisir une tenmsion analogique 3 raison de 1Volt/20dB de gain.

4.3.2.2. Numéro du log

_ De facon 3 repérer les enregistrements des différents logs,
il est possible, & 1'aide d'un contacteur, d'envoyer au voltmé&tre une tension
choisie entre 1 Volt et 10 Volts avec un pas de | Volt permettant ainsi le

repérage du log sur l'enregistrement magnétique.

Ce circuit se compose d'un amplificateur assurant 3 la fois
une augmentation du niveau du P.S. et permet de fixer le z&ro lorsque la sonde

se trouve en surface.



- 77 =

4.4. NOMENCLATURE DES COMPOSANTS

Pour tous lesschémas les résistance ne portant aucune indication
spéciale sont du type & couche métallique SFERNICE RCM $05 K3.
Les autres résistances sont repérées par la lettre C pour les

résistances au carbone, et la lettre B pour les résistances bobinées.

4.4.1. Sonde n°1

Amplificateur (1) : PP65AHU NEXUS
(2) : SN72709 TEXAS
(3) : sqQi NEXUS
(4) : sAl NEXUS
Piles P : 2fois 13 éldments CdN SAFT 1,3V 1,6A/h

: alimentation stabilisée. Le schéma est celui de .
1l'alimentation stabilisée du récepteur de surface excepté
le transistor F.E.T. alimentant la zener de référence,

remplacé ici par une résistance 3 couche métallique.

Relais

A.C.R.M. type RRB/2 12°cc 400Q

Condensateurs : 1yF de marque LCC réf.KCD 122 (polycarbonate métallisé)
4.4.2. Sonde n°2

Piles P et relais : identiques i la sonde n°l

Piles p (4 &lem.) : type Mercure Mallory REf.TR 146 X

4.4.3. Récepteur de surface

4.4.3.1. Mesure du champ

Amplificateur A : SN72709 TEXAS

A, : PP65AHU  NEXUS
A, = sQl NEXUS
A3 ¢ U3805 NEXUS
A4 :  SAl NEXUS
L : amplificateur logarithmique NEXUS R&f.SPL4A.P
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Diviseur de fréquence : utilise des circuits bistables RCA CD 2203

Transistors : T] :+  2N2926

T2 0Cl141
Rési R2 _ 1
ésistances TR - 7
172
4.4.3.2. Alimentations
Transistors Alimentations +12,5V -12,5V
Tl 2N40409 2N40410Q
T2 ' T1S34 T1S34
T3 2N3702 2N2926
T4 2N2926 2N3702

Diode : D3 diode zener 6 Volts

'Dz diode 3 jonction basse tension

D, IN4OO4

Piles : 2 fois 12 &éléments 1,3V SAFT CdN 3A/h

4.4.3.3. Mesure du I&S. et_numéro_du_log

Amplificateur A SN72709 TEXAS

4.4.3.4. Circuits_double-T (figure.31.)

R R

R/2 s 2C

'Figure.Bl.




_79—

T, (sonde de mesure n°l)

R
c
R
P
S

TZ

(@]
n

T,

(o]
L]

26kQ
25,5uF
200kQ
1kQ

= 312,5Hz

40kQ

SFERNICE RCMS505 K3

'LCC KCD118

RCMSO05 K3
RCMS05 K3

LCC couche métallique 25;10—6/°C

10pF + 2,5pF marque Pi - type performance 62

100Q

= 20,83Hz

76,5k

100000pF

1669

RCMS05K3 SFERNICE

SFERNICE RCMSO05 K3
Mica LCC série filtre R&Ef.€A9
SFERNICE "RCMSOS K3

précision 0,17
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SCHEMA SYNORTIQUE DU REQGEPTEUR DE SURFACE
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5. PROJET DE RECEPTEUR EN VUE DE LA
MESURE DU CHAMP ELECTRIQUE JUSQU"'A
UNE PROFONDEUR DE 3000métres

Le récepteur que nous venons de décrire a permis d'effectuer
des mesures du champ électrique jusqu'i une profondeur de 600métres

"profondeur maximum rencontrée jusqu'ici''.

Nous en examinons maintenant les limites ce qui permet
d'étudier les grandes lignes directrices conduisant 3 la réalisation d'un
récepteur capable d'accroitre la profondeur d'investigation de la sonde de

mesure jusqu'id une profondeur de 3000 métres.

5.1. LIMITES DU RECEPTEUR REALISE

(2),(3)

Compte-tenu des expériences que nous avons effectuées
nous pouvons considérer que ce récepteur permet de mesurer une différence de
potentiel supérieure ou égale a 1uV créte 3 créte, avec un rapport signal
sur bruit permettant une interprétation correcte des mesures (rapport signal

sur bruit supérieur 3 5).

La profondeur maximum d'investigation peut alors étre
déduite des courbes théoriques donnant 1'amplitude du champ électrique en

fonction de la profondeur.

Nous avons porté sur la figure.32. une telle courbe pour
une conductivité é&quivalente du terrain de 0,03¥/m (33Q/m), & la fréquence
de 312,5Hz et pour une distance entre le puits et l'antenne d'émission de

1000 métres.

Si 1'on désire obtenir les valeurs de la différence de
potentiel 4 1l'entrée du récepteur, les valeurs portées sur cette courbe
sont & multiplier par :

- le courant d'émission en ampéres créte i créte,
- la longueur de l'antenne d'émission en métres,

- la longueur de l'antenne de réception en métres.
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‘minimum détectable

10713

10-14

Figure.32.

10-15

-16 profondeuy,

| i ’
} } :
100 500 . 1000 2000 3000 eh mitre:

10

Lors des expériences effectuées jusqu'd ce jour ces paramétres

avaient les valeurs suivantes :

- courant .d'émission : 30A. c.d.c.
- longueur de 1'antenne d'émission : 60m.
- longueur de 1'anteure de réception : 1,6m.

Dans ces conditions, le champ minimum détectable a pour valeur : 3.10—10V,

ce qui correspond sur la figure. . i une profondeur de 600m.

Nous pouvons bien entendu, envisager d'augmenter la valeur des

trois paramétres énoncés précédemment. Toutefois les limites dans lesquelles
. . ' . . 6
ceux—cl doivent rester ne permettent pas d'espérer obtenir le facteur 10

nécessaire pour passer de 600m. i 3000m. (figure. 32).

5.2. MODIFICATIONS A APPORTER

(4)

L'étude théorique de la propagation permet de montrer que
la fréquence de tgavail consitue la-caractéristique principale 3 faire
varier pour envisager une mesure 3 grande profondeur, nous avons tracé a
cet effet la courbée représentative du champ pour une fréquence de 5Hz,
les autres paramétres &tant inchangés par rapport 3 la courbe i 312,5Hz

de la figure.33.



profondeur

L 1

: T T J
100 500 1000 - 2000 3000
Figure.33.
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Ainsi, si la sensibilité du récepteur est conservée (1uV), la

mesure d& 3000 métres est possible avec un excellent rapport signal sur bruit.

5.3. CONCEPTION D'UN NOUVEAU RECEPTEUR

-~

Le probléme consiste 3 transposer 3 la fréquence de 5Hz le récepteur
réalisé i 312,5Hz.

Nous poserons comme hypoth&se que la bande péssante absolue (0,2Hz)
doit étre conservée et non la bande passante relative (1/1500) qui conduirait
d un temps de réponse prohibitif.d 5Hz (300 secondes). Cette hypothése
suppose un bruit blanc & 1'entrée du récepteur, une analyse spectrale du
bruit rencontré dans le puits doit donc d'abord €tre effectuée avant toute

réalisation.

Si 1'hypothése que nous venons d'anoncer est vérifiée, le schéma de
principe du récepteur peut &tre &tabli, compte-tenu de ce que les amplificateurs
sélectifs, tout en étant plus difficilement réalisables (les condensateurs
présentant & 5 Hz des performances inférieures 3 ce qu'ils présentaient &
312,5Hz), doivent présenter une sélectivité plus faible (Q=25 au lieu de
100 & 312,5Hz).



- 83-

La seule modification importante concerne l'allure de la courbe
de réponse. En effet, nous avons montré au chapitre 3.4.];1. que le rapport
entre la fréquence favoriséde (5Hz ou 312,5Hz) et les fréquences défavorisées
(fréquences pour lesquelles 1'amplificateur présente un gain unité) était égal
a 4 fois le coefficient de qualité de 1'amplificateur. Aussi, &tant donnéela
structure du réeepteur i 312,5Hz (changement de fréquence 3 20Hz) ce rapport

d'atténuation vautl,6.105 ; & la fréquence de 5Hz nous devrons utiliser 3 ampli-

bl
ficateurs sélectifs de Q = 15 en cascade pour obtenir cette méme atténuation.
Ces amplificateurs pourront &tre réalisés aisément & 1'aide de circuits double-T

composés de condensateurs au polystyréne.

Nous avons représenté sur la figure.34. les schémas de principe des

deux récepteurs 3 312,5Hz et 3 5Hz qui présentent

- la méme bande passante absolue

- la méme réjection des bandes latérales

ampiificateur amplificateur
’..E.nlléﬁ__ a P a , Sort}_ﬁ'
" 312,5Hz Mélangeur 20, 5Hz
Q = 100 Q = 100
, v: '
1333Hz
Entrée ;ampllf;cateur ampllf;cateur ampllf;cateur cortie
’ ] 5Hz - SHz 5Hz
= S =
Q = 15 Q=15 | Q=15
FIGURE 34

Si 1'expérience montre qu'une bande passante de 0,5Hz & 5Hz est
trop grande pour permettre une réception a 3000 métres, il convient de diminuer
ce paramétre, ce qui peut étre fait dans un rapport 10 sans nuire exagérément a
4 la difinition du log.

Le coefficient de qualité des amplificateurs sélectifs devrait
alors @tre amené a 150. L'@tude que nous avons effectuée a montré que de telles -

caractéristiques n'étaient pas envisageables.

Une solution consiste alors 3 faire suivre 1l'amplificateur sélectif,
présentaq; tine bande passante de 0,2Hz, d'un détecteur synchrone de bande

passante équivaiente a 0,02Hz.
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La difficulté majeure de cette solution réside dans la nécessité& de
conserver une phase constante entre le signal regu et la référence, compte tenu
des variations du déphasage des amplificateurs sélectifs et des variations de

parcours, donc de déphasage, des ondes au cours d'un log.

Nous aboutissons ainsi au schéma de la figure.35. dans lequel la

phase de référence est asservie au maximum d'amplitude du signal détecté

Entrée D& . Sortie
> etecteur Intégrateur —>

Y

Synchrone

A ' v

Déphaseur

Variable

Référence

FIGURE 35
5.4. CONCLUSION

Dans notre cas (asservissement de phase obligatoire), le détecteur
synchrone présente par rapport au procédé de mesure par filtrage détection
une augmentation trés importante de la complexité@ de réalisation, ce n'est donc
qu'en tout defnier recours que de procédé doit €tre adopté&. Nous avons vu en
effet que la technique de filtrage par amplificateur sélectif 3 circuit double-T
était encore parfaitement envisageable 3 des fréquences de travail de quelques

Hertz.
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CONCLUSION

Le travail que nous venons d'exposer dans cette thé&se constitue
une contribution & 1%tude et 3 la réalisation de récepteurs destinés 3

1'évaluation des gisements p&troliers par Télédiagraphie.

L'importance de cette contribution réside dans 1'étude que nous
avons faite de 1'amplificateur sélectif 3 circuit double-T et dans les méthodes

d'analyse et de réglage que nous avons é&tablies.

Nous avons réussi 3 préciser suffisamment les liens entre les
performances de l'amplificateur sélectif et les caractéristiques des composants
utilisés pour rendre inutile une mise au point par essais et retouches succes-

sives longue et coiiteuse.

De plus nous avons élargi le domaine d'application des relations
de BAYARD-BODE aux quadripGles quelconques, ce qui permet d'étudier de fagon

plus ais@e certaines caractéristiques d'un amplificateur sélectif.

Enfin nous avons réalisé un récepteur qui a permis 3 1'&quipe du
Professeur GABILLARD d'effectuer avec succés un certain nombre d'expériemces

importantes.

Nous pensons que ce travail pourra €tre utile aux ingénieurs

chargés d'étudier des récepteurs de mesure en trés basse fréquence.
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ANNEXE. 1.

MATRICE ADMITTANCE DU CIRCUIT DOUBLE-T PARFAIT (Fig.7.)

2.2 2 .
Y - Y 1 1 ~RCw +j4RCw

11 22 2R T + jRCw

1 R2C2w2 -1
12 21 2R * I[+jRCw
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ANNEXE.IT.

MATRICE IMPEDANCE DU CIRCUIT DOUBLE-T PARFAIT (Fig.7.)

e sr2c2u? + jRCw(5 - R°Cw?)
1 22 -8rCZwZ+54C0(1 - R2C2w?)

7 - 7 _ -R202w2 + 1 - JRCuo(RZsz2 -1
12 21 ) 523

-8RC w” + j4Cw(l - R7C w")
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ANNEXE.III.

MATRICE ADMITTANCE DU CIRCUIT DOUBLE-T, COMPTE TENU DES PERTES DES CONDENSATEURS
(Fig.15.) ‘

v =y - R2C2m2 ~ p2 - 1 = 2jRCw.p

21 12 2R(1+p+jRCw)

¥ - v . 1 - R2C2w2 + 4p + p2 + j2RCw(2+p)
22 11 2R ° (1+p+3jRCw)

avec p = R.k
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ANNEXE.IV.

MATRICE ADMITTANCE DU CIRCUIT DOUBLE-T AVEC RESISTANCE PARALLELE D 'AMORTISSEMENT
(Fig.16.)

1 - R?'Czw2 + 20 + jRCw(4 + 24q)

Y = Y =

11 12 PR(1 + JRCw)

. - v - R2C2w2 - 1 - 2a+ jAaRCW
21 12 TR(1+]RCw)

avec o =

<"
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MATRICE IMPEDANCE DU CIRCUIT DOUBLE=T AVEC KECILTANCE SERIE D'AMORT LESEMENT
(Fig.17.)

_ M+ SP + j(N + 5Q)
“11 22 P+ jQ

_ T+ SP + j(U + SQ)
12 21 , P + 3Q ,

avec S : résistance d'amortissement
1 - 5R2C2w2

RCw(5 - R2C2w2)
P = -8RCZw2

=
]

=z
1]

4Cw(1 - R2C2w2)

1 - RZszz

-RC (A\(chz 2 -

L | o
[ 1]

<
1]

1)
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ANNEXE. VI,

EXPRESSION GENERALE DU GAIN A (Fig.23.)

. Equations de départ

Vi T ZEnt T Eh
Vo = Zy11) T 2551
. = Ve ~ V2
l2 r
e
Vi T T &Y
ve+v1/g
3+ W - i, = =
e
v Z v
1 ) 22 1
(5) + (2) - - =zl — (Ve+—)
g e
d'ol
v Z v
= 7 Ei' (— 'é?é [V, - 1
21 & e g
v Z Z
21 g e e
2 " 292 292 291
M vyp=m s Gy (L m ) v v 5
1 e e e
V4 Z VA Z
Vl(l PR R (1 +—-——22)— 12 4 -l-) = Ve(—_rl:z
21 g Te Te e
[
M CT :
v i Z V4 Z
e Rz, |, 1 1 22y _ 12
| 221 r re

(D
(2)

(3)

(4)

(5)
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ANNEXE.VII.

VARTATION APPARENTE DU GAIN a+ EN FONCTION D'UNE VARIATION DE LA FREQUENCE D'ACCORD

L'expression générale est de la forme :

atz Aw+dw 2
1+ 4 ( We )

relation dans laquelle :

Lw imprécision de réglage : E
We 2
dw o .
o dérive en fréquence : E1

[-]

Si la dérive E, entraine une variationmre du gain, 1'@quation suivante est

vérifiée :

o (1-¢) ae

i + a:Z E 2 1 + 3;? (g,+ )2
) L CE17Ep

Soit en développant on obtient :

+2 . 2
ao (El +2E]E2)

+2 2
b+ae (E1+E2)

+
et puisque ao. = 4Q

2. 2
_ day 2GR, RS
as 1+ 4Q2(E1+E2)2
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