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RÉSUMÉS DES ARTICLES 

MASER %e RUTILE  AMPLIFICATEUR % HYPERFRÉQUENCE % FAIBLE BRUIT 

ETUDE D'UN MASER À ONDE PROGRESSIVE DE 8 mm 
DE LONGUEUR D'ONDE, par Y. de COATPONT et $. 
ROBERT. L’Onde Electrique, FÉV 1967 (pp. 165-177). 

Un maser fonctionnant dans la bande de 8 mm de longueur 

d'onde a été mis au point. La structure utilisée est de type à onde 
progressive et le matériau actif est un monocristal de rutile (TiO»2) 
dopé au fer trivalent. 

Le pompage, de type push-pull, est effectué dans la bande de 
4 mm de longueur d'onde. Le champ magnétique appliqué est de 
10 000 Oe. La structure est rendue unidirectionnelle grâce à un 
isolateur à ferrite incorporé. Dans la gamme de fréquence allant 
de 34 à 36 GHz, un gain net de 26 dB environ est obtenu dans 
une bande passante de 30 MHz ; la température de bruit du maser 
est inférieure à 50 °K. 

Cet amplificateur, destiné à être incorporé dans un récepteur 
radiométrique, va permettre d'améliorer d’un ordre de grandeur 
la sensibilité qu’il est possible d'obtenir à l’aide d’un récepteur 
classique. 

RÉCEPTEUR HYPERFRÉQUENCE % MASER % TEMPÉRATURE DE BRUIT % 
SOURCE DE BRUIT %x MÉTHODE ET PRÉCISION DE MESURE % 

STABILITÉ DE GAIN 

INFLUENCE DE LA STABILITÉ DU GAIN SUR LES 
MESURESADENLEMPERATURE DE BRUIT pars. 
GRANGEON. L’Onde Electrique, FEV 1967 (pp. 178-182). 

L'article comporte une discussion sur les méthodes de mesure 
des températures de bruit des récepteurs hyperfréquence. L'auteur 
étudie la précision des mesures dans le cas des récepteurs à très 
faible bruit et donne le choix de la méthode et des sources les 
mieux adaptées. Il donne, pour finir, un calcul sur l'influence de 
la stabilité des gains. 

RADIOASTRONOMIE 3% AMPLIFICATEURS PARAMÉTRIQUES % STABILITÉ DE GAIN 

AMPLIFICATEURS PARAMÉTRIQUES A GRANDE 
STABILITÉ DE GAIN POUR LA RADIOASTRONOMIE, 
par J. DELANNOY et J.C. Riges. L’Onde Electrique, FEV 1967 
(pp. 192-202). 

Les auteurs étudient les amplificateurs paramétriques pour 
la radioastronomie en prenant, comme point de départ, ce qui a 
été réalisé pour le grand radiotélescope de Narçay. 

La température de bruit du paramétrique pourrait se situer 
aux environs de 35 °K ou même moins. 

Le rapport signal/bruit étant très faible, les intégrations attei- 
gnent une heure, ce qui nécessite une grande stabilité du gain, 
pour l’amplificateur paramétrique, on demandera 1°{/,, sur une 

- heure. 

Pour obtenir ce résultat, on doit se tenir à un fonctionnement 

situé à l’optimum de la température de bruit : les auteurs indiquent 
les moyens qu'ils ont utilisés pour y parvenir. 

VARACTORS % AMPLIFICATEURS PARAMÉTRIQUES % FAIBLE BRUIT % 
HYPERFREQUENCES 

ÉTUDE DES AMPLIFICATEURS PARAMÉTRIQUES, 
par T.M. HyLTIN. L’Onde Electrique, FEV 1967 (pp. 203-220). 

Après avoir étudié les différentes caractéristiques des varactors 
et leurs techniques de fabrication, l’auteur donne le schéma du 
circuit équivalent et les équations correspondantes. 

Il détermine les qualités du varactor qui le désignent tout spécia- 
lement pour l’amplification paramétrique hyperfréquence à faible 
bruit. 

L'auteur étudie ensuite les circuits de l’amplificateur paramé- 
trique et donne des exemples de montage avec un ou deux varac- 
tors. Il termine par des applications numériques. 

MASER x HYPERFRÉQUENCES 

ÉTUDE ET RÉALISATION D'UN MASER A CAVITÉ 

FONCTIONNANT à À = 4 mm, par À. MoLÉ et M. SOUTIF. 

L’'Onde Electrique, FÉV 1967 (pp. 183-191). 

Si grâce à leur simplicité, les amplificateurs paramétriques 

présentent la solution idéale en ondes centimétriques, il n’est pas 

certain qu’ils soient réalisables dans le domaine des ondes milli- 

métriques. 

La seule solution reste celle offerte par les masers et c'est 

pourquoi les auteurs entreprennent dans cet article la description 

d’un maser à cavité fonctionnant à une longueur d'onde de 4 mm. 

AMPLIFICATEUR PARAMÉTRIQUE -k FACTEUR DE BRUIT 

CALCUL DU BRUIT DANS UN AMPLIFICATEUR PARA- 
MÉTRIQUE PAR UNE MÉTHODE CLASSIQUE 
APPROCHÉE. JUSTIFICATION DE LA MÉTHODE 
PAR LES FONCTIONS ALÉATOIRES, par Y. AYANT 
et R. CHICAULT. L’Onde Electrique, FEV 1967 (pp. 221-232). 

Dans la première partie, on rappelle brièvement le calcul du 
facteur de bruit avec des hypothèses simplificatrices (filtres 
parfaits), puis on montre une amélioration possible de la méthode 
dans le cas réel (filtre non parfaits). Une comparaison est faite 
numériquement dans un cas concret. 

Dans la deuxième partie, on traite un cas de circuit simple 
par deux méthodes : 

1° concept des fonctions aléatoires 

2° extension de la méthode de la première partie. 

On montre que cette dernière converge vers celle des fonctions 
aléatoires en considérant un spectre étendu. Ceci justifie, a poste- 
riori, le principe de la méthode de calcul de la première partie. 

Une analyse numérique est faite pour montrer l'influence des 
paramètres du circuit. Les conditions de convergence des calculs 
en sont déduites ainsi que les conséquences qui en résultent, quant 
à la précision, pour la première partie. 
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GROUND STATION AT FUCINO % RECEPTION OF EARLY BIRD % 
LOW-NOISE PARAMETRIC AMPLIFIER k DIODE TUNNEL AMPLIFIER 

LOW-NOISE AMPLIFIER AT THE GROUND STATION 
OF FUCINO, by EF. CarassA and G.B. STACCA. L’Onde 
Electrique, FEB. 1967 (pp. 235-240). 

In this article the writers describe the low-noise amplifiers 
used at Fucino for reception of the telecommunications satel- 
lite Early Bird. 

The arrangement involves two identical parametric amplifiers 
operating in cascade but the first only is cooled by liquid helium, 
the second being at ambient temperature. À tunnel diode ampli- 
fier is interposed between the parametric amplifiers and the 
conventional receiver. The assembly is temperature controlled. 

TELECOMMUNICATIONS BY SATELLITES % CASSEGRAIN ANTENNA % 
HIGH GAIN + LOW NOISE x EXAMINATION BY REDUCED MODEL 

À HIGH GAIN AND LOW NOISE TEMPERATURE 
ANTENNA FOR A SPACE COMMUNICATIONS STA- 
TION, by P. MANDEL, G. ROGER and Y. TocquEc. L’Onde 
Electrique, FEB. 1967 (pp. 258-265). 

The writers describe the successive phases of the radioelectric 
design study for a parabolic antenna of the Cassegrain type 
intended for telecommunication by satellites. The theoretical 
account is rounded off by measurements of gain and the taking 
of radiation diagrams on a model of the final antenna at reduced 
scale. The results of these measurements agree with the forecasts 
and show that an antenna of this type provides one of the 
possible solutions to the problem of low-noise temperature 
antennas. 

NON-DEGENERATIVE PARAMETRIC AMPÈIFIERS % WIDE BAND % MICROWAVE 

NON-DEGENERATIVE PARAMETRIC AMPLIFIERS, by 
L. MATTHAEIL. L’Onde Electrique, FEB. 1967 (pp. 233-234). 

The writer gives only a short resume accompanied with a 
generous bibliography because the address which he gave 
during the International Symposium on low noise microwave 
receivers has already attracted publicity in the American 
journals. 

MULTY-SPUR ANTENNAS  DOUBLE-PUMP MIXERS x HIGH GAIN % 
LOW NOISE  HYPER-FREQUENCIES 

PARAMETRIC DOUBLE-PUMP MIXER FOR A MULTI- 
SPUR LOW-NOISE RECEIVING AERIAL, by C. VER- 
GNOLLE. L’Onde Electrique, FEB. 1967 (pp. 241-251). 

The multi-spur antenna with which this account is concerned is 
made up of a network of elementary sources receiving from a 
direction 6 a signal of frequency fs, each being followed by a 
parametric mixer fed by a common local oscillator or pump 
through lines of length D». The outputs from the mixers are 
then re-grouped in phase towards a single receiver. If one applies 
simultaneousiy two close pump frequencies f» and fp+sfp, 
it can be shown that the different frequency combinations at 
the output f»+ m sfp+fs are in phase at the output of the 
mixers for directions of distant radiation given by m A0(Af». D). 

The theoretical and experimental study of double-pump 
mixers of the « down convector » type shows the possibility 
of obtaining simultaneously a significant gain on a finite number 
of output frequency combinations with a low noise level and 
accuracy of amplitude and of phase compatible with the output 
accuracy of the network antennas. 

RADIOMETRY ANTENNAS x THE TREATMENT OF SIGNALS 
% AN AIRBORNE CROSS REFERENCE SYSTEM 

NEW TECHNIQUES IN RADIOMETRY ANTENNAS, 
by E. Srirz. L’Onde Electrique, FEB. 1967. (pp. 266-276). 

The article discusses the technique of radiometry antennas 
and the treatment of their signals in relationship to aerial 
mapping of the ground. 

À comparison is given of conventional systems with cor- 
relating systems, particularly from the point of view of secondary 
loads, in the reduction and the size of the load and the sensi- 
tivity of detection. 

An example of an airborne system is studied. 

COSMIC NOISE x HYPERFREQUENCIES % RADIO SOURCES 

COSMIC NOISE AND MICROWAVES, by A. BoIcHOT. 
L’Onde Electrique, FEB. 1967 (pp. 252-257). 

With the appearance of receivers having very low noise levels, 
it is a matter of interest to list the various kinds of noise which 
may be intercepted by the antenna. They include natural noise 
of terrestrial and extra-terrestrial origin, galactic noise, noise 
of solar origin, originating from the moon, of planetary origin 
and from radio sources within the galaxy and extra galactic. 
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DISCRIMINATION DE SOURCES RAYONNANTES 
RECTANGULAIRES ET CIRCULAIRES DE GRANDE 
ETENDUE AU MOYEN D'ANTENNES RADIOMÉ- 
TRIQUES, par E. ScHANDA. L'’Onde Electrique, FÉV 1967 
(pp. 277-280). 

L’homogénéité et la largeur limite des diagrammes des antennes 
de réception interviennent dans les courses pour lesquelles les 
contrastes brusques des sources de radiation de grande étendue 
apparaissent floues. 

La forme du lobe principal des diagrammes des antennes à 
grand réflecteur parabolique de symétrie axiale — telle que 
celles utilisées en Radio Astronomie et en Radiométrie — peut 
être représentée approXimativement par une courbe de Gauss. 

On établit l'expression du diagramme de réception résultant 
concernant les antennes possédant cette forme de lobe principal. 

L'intégration est effectuée, en particulier, dans les cas de sur- 
faces de rayonnement rectangulaire et circulaire homogènes. 

Les résultats du calcul sont vérifiés expérimentalement en 
prenant le soleil comme source de rayonnement. 

ANTENNE FROIDE % FACTEUR DE QUALITÉ % ILLUMINATION + 
SOURCES MULTIMODES 

OPTIMISATION D’UNE ANTENNE FROIDE PAR 
L'EMPLOI DE SOURCES MULTIMODES, par S. 
DRrABOWITCH. L’Onde Electrique, FEV 1967 (pp. 281-293). 

Dans la première partie de cet exposé, après avoir défini le 
facteur de qualité d’une antenne par le rapport entre son facteur 
de gain et la température totale de bruit du récepteur (température 
d'antenne et température du récepteur proprement dit), l’auteur 
aborde le problème suivant : étant donné un réflecteur parabolique 
orienté au zénith et une ouverture primaire de diamètre fini, 
trouver la loi d’illumination de cette ouverture qui conduit au 
facteur de qualité maximal. 

Après avoir déterminé cette loi dans divers cas, l’auteur aborde, 
dans la seconde partie, l'étude des méthodes permettant d’appro- 
ximer de telles lois au moyen de sources primaires du type « mul- 
timodes ». Il rappelle le principe de fonctionnement de ces sources 
et donne la description et les performances de quelques-unes 

d’entre elles. 

FACTEURS DE PROPAGATION ATMOSPHÉRIQUE % 
BRUITS RECUEILLIS PAR L'ANTENNE %# 

CHOIX DU RÉCEPTEUR HYPERFRÉQUENCE 

INFLUENCE DES FACTEURS DE PROPAGATION 
SUR LA TEMPÉRATURE DE BRUIT D'UN RÉCEP- 
TEUR AUX HYPERFREQUENCES, par M. THué et 
J. VoGe. L’Onde Electrique, FÉV 1967 (pp. 294-298), 

On rappelle comment les facteurs de propagation dans l’atmo- 
sphère terrestre contribuent au bruit recueilli par l'antenne associée 
à un récepteur fonctionnant dans la gamme hyperfréquence : 
bruit lié à l’absorption par les gaz de l'air et par les formations 
météorologiques, influence des radomes. On indique la température 
de bruit qui en résulte dans les cas usuels, afin de guider dans le 
choix de l'étage d'entrée du récepteur. 

RADIOTÉLESCOPES % RECHERCHE DE L'OPTIMISATION % 
CHOIX RÉCEPTEUR ANTENNE 

L'ENSEMBLE RÉCEPTEURS-ANTENNES EN RADIO- 
ASTRONOMIE, par E.J. BLuM. L'’Onde Electrique, FEV 
1967 (pp. 299-301). 

La Radioastronomie s’est intéressée, dès son origine, aux 
récepteurs à faible bruit. Mais à présent, les radiotélescopes 
sont devenus des instruments complexes qu'il faut chercher à 
optimiser pour un type d'observation déterminé. 

Ainsi la confusion peut limiter la sensibilité dans certains cas, 
plus que le bruit du récepteur. Dans d’autres circonstances, 
l'emploi de récepteurs et d'antennes simples mais nombreux est 
recommandable. Quelquefois on peut jouer sur la permanence 
des émissions des objets célestes dans le temps pour obtenir par 
synthèse leur image. 

Les divers systèmes de radiotélescopes sont passés en revue, 
et on montre qu’on peut souvent fixer un choix assez précisé pour 
résoudre un certain problème, mais en considérant toujours 
récepteur et antenne ensemble. 

ANTENNE MULTIMODE % NANÇAY (RADIOTÉLESCOPE) %k OBSERVATIONS # 
HOGHORN MODES SUPERIEURS 5 MODEURS 

SOURCES PRIMAIRES POUR LE GRAND RADIO- 
TÉLESCOPE DE NANCY, par F. BiRAUD. L’Onde Elec- 
trique, FEV 1967 (pp. 302-305). 

Application pratique des principes exposés par S. DRABOWITCH 
pp. 285-297 de ce numéro de l’'Onde Electrique dans sa commu- 
nication sur l’optimalisation d’une antenne froide par l’emploi 
de sources multimodes, la conférence de F. BIRAUD traite de la 
réalisation des cornets primaires multimodes du radiotélescope 
de Nançay qui sont sensibles aux deux polarisations et collectent 
au foyer de l’appareil l’énergie qu’il reçoit. 

ANTENNES RÉSEAUX 

ANTENNE « LACUNAIRE », par G. Le Coz et B. ECOTIERE. 
L’Onde Electrique, FEV 1967 (pp. 306-312). 

Les auteurs présentent une méthode pour déterminer les antennes 
réseaux dont les sources sont disposées sur des cercles concen- 

triques. 

Le calcul et les essais d'une maquette de 32 sources sont suc- 

cinctement eXpOsés. 

Les diagrammes de rayonnements obtenus pour une inclinaison 
du pinceau principal (par rapport à la normale du réseau) de 
0°, 10°, 20° et 30° sont ensuite donnés. 

— ———————— 
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RADIO TELESCOPES % RESEARCH FOR OPTIMISATION % 
THE CHOICE OF RECEIVER AERIAL 

ASSOCIATION OF RECEIVERS AND ANTENNAS IN 
RADIO-ASTRONOMY, by E.J. BLum. L’Onde Electrique, 
FEB. 1967 (pp. 299-301). 

Radio astronomy has been concerned from its beginning 
with low noise receivers. At present radio telescopes have become 
complex devices where it is necessary to seek an optimum 
arrangement for a particular type of observation. 

Thus blurring can limit the sensitivity in some instances more 
than receiver noise. In other circumstances the use of simple 
but numerous antennas and receivers is to be recommended. 
Sometimes one can make use of the stability of the emission 
of celestial objects with time to obtain their image by synthesis. 

The various radio telescope systems are reviewed and it is 
shown that one can often make a fairly precise choice to meet 
a particular problem but always taking the receiver and the 
antenna into consideration together. 

MULTIMODE ANTENNA % NANÇAY (RADIO TELESCOPE) % 
OBSERVATIONS - UPPER HOGHORN MODES MODE DEVICES 

PRIMARY SOURCES FOR THE LARGE RADIOTELE- 
SCOPE AT NANÇAY, by F. BrrAUD. L’Onde Electrique, 
FEB. 1967 (pp. 302-305). 

A practical application of the principles set out by S. DRABo- 
WITCH on pages 285 to 297 of this issue of L’Onde Electrique in 
his paper on the optimalisation of an antenna by the use of 
multimode sources. The contribution by F. BIRAUD deals 
with the design of primary multimode horns of the Nançay 
radiotelescope, which are sensitive to two polarisations and 
assemble at the input of the equipment the energy which it 
receives. 

ANTENNA NETWORKS 

GAPPED ANTENNA, by G. Le Coz and B. Ecorière. L'Onde 
Electrique, FEB. 1967 (pp. 306-312). 

The writers describe a method for designing antenna networks 
where the sources are disposed on concentric circles. 

The calculation and the trials of a network of 32 sources are 
briefly explained. The radiation diagrams obtained for a slewing 
of the principal beam (in relation to normal of the network) 
of 0°, 10°, 20° and 30° are then given. 

RADIO-ASTRONOMY % PARABOLIC ANTENNAS 

DISCRIMINATION OF RECTANGULAR AND CIRCULAR 
RADIATING SURFACES OF LARGE EXTENT BY 
MEANS OF RADIOMETR Y ANTENNAS, by E. SCHANDA. 
L’Onde Electrique, FEB. 1967 (pp. 277-280). 

The uniformity and the width of antenna reception diagrams 
are involved in operations where the sharp contrasts of radiation 
sources of large extent appear blurred. The shape of the prin- 
cipal lobe in the polar diagrams of aerials using a large paraboïic 
reflector symmetrical about an axis — such as those used in 
radio-astronomy and radiometry — can be represented appro- 
ximately by a Gaussian curve. 

An expression for the resulting reception diagram is developed 
for antennas possessing that kind of principal lobe. 

The integration is made particularly for the instances of 
radiation surfaces which are rectangular and uniformly circular. 

The results of the calculation are proved experimentally 
taking the sun as a source of radiation. 

COLD ANTENNA x QUALITY FACTOR x ILLUMINATION x 
MULTIMODE SOURCES 

OPTIMISATION OF À COLD ANTENNA BY THE USE 
OF MULTIMODE SOURCES, by S. DRABOWITCH. L'Onde 
Electrique, FEB. 1967, (pp. 281-293). 

In the first part of this account, after having defined the 
quality factor of an antenna by the relationship between its 
gain factor and the total received noise (antenna temperature 
and receiver temperature), the writer poses the following 
problem. 

Given a parabolic reflector orientated to the zenith and a 
primary opening of finite diameter, find the law for the illumi- 
nation of that opening which leads to the highest quality factor. 

After having worked out this law in various instances, the 
writer goes on, in the second part, with a study of methods 
which permit an approximation to such laws by means of pri- 
mary sources of the multimode type. He recalls the principle 
of operation of these sources and gives a description and per- 
formance of some among them. 

ATMOSPHERIC PROPAGATION FACTORS # 
NOISE RECEIVED BY THE ANTENNA % CHOICE OF HYPERFREQUENCY RECEIVER 

THE INFLUENCE OF PROPAGATION FACTORS ON THE 
NOISE TEMPERATURE IN A HIGH FREQUENCY 
RECEIVER, by M. THUÉ and J. Voce. L’Onde Electrique, 
FEB. 1967 (pp. 294-298), 

There is first an account of how propagation facters in the 
carth”’s atmosphere contribute to the noise received by the antenna 
associated with a receiver operating in the hyperfrequency 
range. This is noise associated with absorption by the gases 
present in the air and by meteorological formations. An indi- 
cation-is given of the noise temperature which results in the 
usual instances as a means towards guiding the choice of the 
input stage in the receiver. 



ÉTUDE D'UN MASER 

À ONDE PROGRESSIVE 
DE 8 mm DE LONGUEUR D’ONDE 

PAR 

Y. DE COATPONT et A. ROBERT 

Département C.E.P.C.A. 
de la Compagnie Générale de Télégraphie Sans Fil 

1. Introduction 

En 1960, le Département de Physique Appliquée 
de la C.S.F. réalisait l’un des premiers amplificateurs 
français de type maser. Cet amplificateur, utilisant 
comme matériau actif un cristal de rubis, placé dans 
une cavité résonnante, fonctionnait aux environs de 
9 GHZ. 

Depuis, compte tenu de l’intérêt prometteur de la 
radiométrie millimétrique d’une part et de l’expérience 
acquise dans cette technique moderne d’autre part, 
il est devenu indispensable de développer des ampli- 
ficateurs à très faible température de bruit dans ce 
domaine de longueurs d’ondes. En conséquence, la 
C.S.F. a fourni une participation importante à l’étude 
d’un maser fonctionnant à 4 mm de longueur d’onde, 
entreprise à l’Université de Grenoble; simultanément, 

dans ses laboratoires de recherche de Corbeville, 
cette même compagnie a entrepris la réalisation d’un 
maser utilisant du rutile comme matériau actif et 
fonctionnant à 8 mm de longueur d’onde. Ce sont les 
travaux d’études préliminaires à cette réalisation qui 
font l’objet du présent article. 

Pour obtenir les meilleures performancès possibles 
notamment un produit (gain) x (bande passante) 
élevé, deux solutions ont été envisagées. 

La première consiste à coupler plusieurs cavités [1] ; 
mais cette solution n’est pas particulièrement bien 
adaptée au matériau utilisé en raison de la valeur 
élevée de sa constante diélectrique et de la variation 
très importante de celle-ci en fonction de la tempéra- 
ture ; aussi n’a-t-elle pas été retenue. 

La deuxième solution consiste en une amplification 
progressive de l’onde ; dans ce cas, on bénéficie d’un 
produit (gain) x (bande passante) élevé et d’une 
grande stabilité de gain ; de plus, une telle structure 
-non résonnante ne nécessite pas de réglages, toujours 
délicats à effectuer dans le bain d’hélium liquide. 

L'orientation vers cette dernière solution a semblé 
la plus prometteuse. Ainsi, après avoir déterminé et 
vérifié les conditions d’utilisation du matériau (champ 
magnétique, fréquence de pompe), étudié la variation 
des différents paramètres en fonction de la concentra- 
tion, une maquette a été réalisée. Tous les éléments se 

trouvent ainsi réunis pour permettre la réalisation 
d’un amplificateur à faible bruit destiné à des mesures 
radiométriques. 

2. Considérations générales 

2.1. CHOIX DU MATÉRIAU 

En raison de la valeur peu élevée de son écart de 
niveaux en champ nul, le rubis ne peut plus convenir, 
en fonctionnement continu, au-delà de 10 GHz. 

Le seul matériau actuellement connu susceptible 
d’être utilisé aux longueurs d’ondes millimétriques est 
le rutile TiO, dopé, soit au fer, soit au chrome. La 
possibilité d'obtenir une inversion de population avec 
ce matériau a été mise en évidence dans de nombreux 
laboratoires, généralement à l’aide de structures expé- 
rimentales à cavité [2 à 8]. Récemment, AIL a 

annoncé la réalisation d’un maser opérationnel à 
onde progressive à 8 mm de longueur d’onde utilisant 
du rutile dopé au chrome [9]. 

Il n’y a pas de raison vraiment déterminante pour 
choisir le chrome plutôt que le fer comme ion para- 
magnétique et c’est finalement le rutile dopé au fer 
qui a été retenu. 

2.2. CONDITIONS D'UTILISATION 

Les niveaux Zeeman constituant le spectre de l’ion 
fer trivalent dans le rutile dépendent de la valeur du 

(:) Cette étude a pu être entreprise grâce au financement de la 

Direction des Recherches et Moyens d’Essais (D.R.M.E.). 



166 Y. DENCOATPONT, A "ROBERT 

champ magnétique appliqué Æ, et de son orientation 
par rapport aux axes du cristal. Cette orientation 
sera repérée par les coordonnées sphériques classiques 
0o, Po dans le système défini de la façon suivante 
(fig. 1) : l’axe Oz est confondu avec l’axe optique du 
cristal (axe [001]) ; les axes Ox et Oy sont respective- 

ment les axes [110] et [110] du cristal. 

axe [001] axe optique 

D 
axe [1] 

X oxe [no] 

FiG. 1. — Système d’Axes de Coordonnées utilisé. 

Les critères qui ont permis de définir le point de 
fonctionnement sont les suivants : 

a) L'ion Feÿt peut occuper deux positions diffé- 
rentes dans la maille cristalline du rutile ; il y a donc, 

en général, deux spectres distincts. On peut s’arranger 
cependant pour que ces deux spectres soient confon- 
dus en plaçant le champ magnétique dans un plan de 
symétrie, ce qui impose : Po = 450. 

Cette situation présente deux avantages : au lieu 
d’avoir 12 niveaux d’énergie possibles, il n’y en a plus 
que 6 (pour l’ion Fe3+, S = 5/2) ; de plus, tous les 
ions fer participent à l’effet d’amplification. 

b) Compte tenu de la fréquence élevée d’utilisation 
prévue (vs = 35 GHZ), il est nécessaire de trouver 
un point de fonctionnement qui ne conduise pas à 
une fréquence de pompage v, trop élevée ; un pompage 
de type push-pull s’impose alors. 

Ainsi, le point de fonctionnement qui a semblé 
le plus intéressant est défini de la façon suivante : 

Vs = 35 GHZ 

Vo 80 GHZ Not 1450 

Ho m0 ROM AUS 650: 

La figure 2 complète ces données en indiquant 
quels sont les niveaux d’énergie utilisés. Ceux-ci 

Energie 4 je 

FiG. 2. — Niveaux d'énergie de l’ion Fe°+ dans le rutile en fonction 

du champ magnétique appliqué pour po — 45° 00 — 650. 
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sont numérotés de 1 à 6 en commençant par le niveau 
le plus bas. 

Remarque. Le choix d’un champ magnétique élevé 
permet d’envisager une structure à onde progressive 
dont l’élément isolateur serait un ferrite fonctionnant 
à la résonance. À 35 GHz, la résonance ferromagné- 
tique est obtenue pour un champ de 12,5 kOe environ. 

Le point de fonctionnement étant choisi, 1l est 
possible de déterminer théoriquement quel peut être 
l’ordre de grandeur du taux d’inversion. 

2.3. CALCUL APPROCHÉ DU TAUX D'INVERSION 

Les populations des six niveaux d'énergie sont 
déterminées, à l’équilibre thermique, par la loi de 
répartition statistique de Boltzmann : 

hvij 
N; TT EC (1) 

N,; 

N; est le nombre d’ions par unité de volume se 
trouvant dant l’état i, à l’équilibre thermique, 

vs; est la fréquence correspondant à la transition 
entre les niveaux d’énergie i et j, 

h et k sont respectivement les constantes de Planck 
et de Boltzmann, 

T est la valeur de la température absolue. 

Dans les conditions du point de fonctionnement 
choisi, la température étant la température d’ébulli- 
tion de l’hélium à pression atmosphérique (4,2 °K), 
on obtient : 

dr es 
No No 

ne 25,507 NS = 
N, No 

Ns 2160 5% Neo 
No No 

No étant le nombre total d'ions par unité de volume. 
Dans ces conditions : 

AN N=Ns 55 y 
No No DNA 

Après saturation des niveaux 3 et 4 ce qui correspond 
à légalisation des populations des niveaux corres- 
pondants, on peut écrire : 

Ni _ M3 AMAR UE o 

NA No 7 

PP 1007 
No No No 

ni est la population du niveau d’énergie à après satu- 
ration. 
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Ce calcul simplifié suppose que les temps de relaxa- 
tion sont tous égaux. 

Ainsi : 

Ans ne 1; % 
No No ! 

Le taux d’inversion /, qui caractérise l’efficacité 
du pompage, s'écrit par définition : 

2 AUPE 

AN;; 
= = (2) 

2.4. CALCUL DES PROBABILITÉS DE TRANSITION 

La probabilité de transition induite entre deux 
niveaux d’énergie est donnée par la formule [10] : 

RTE Ar 
M = jrè(5E) (gas) 90) <iHi-S|j >|? (3) 

Lo est la perméabilité magnétique du vide 

g est le facteur de décomposition spectrale 

uB est le magnéton de Bohr 

g(»v) est le facteur de forme de raie normalisé de sorte 
que 

* + co 

| 16) dy el 
als 0] 

H,; est le vecteur champ magnétique radio fréquence, 
de composantes : 

j t j2rvst He H,F,e/ J2n vst 
HF, 

(H1 étant le module du champ magnétique et lz 
T,, TL, les cosinus directeurs du vecteur A1, qui sont 

complexes en général). 

S'est l’opérateur de spin de composants 5%, Sy, et S;; 

<il,|j> sont les vecteurs représentatifs des états à 

EE Ye 

La probabilité de transition induite peut encore 
S'écrire : 

2 

1 (5 Gus) 90)H lu (4) 

avec y = <i|S1|j > 

(u est l'élément de matrice de la transition) 

et 

SES Noise (5) 

La valeur de la probabilité de transition ne peut être 
obtenue qu’après détermination des valeurs des élé- 

MASER À ONDE PROGRESSIVE 167 

ments de matrice dont le calcul figure en annexe. Ces 
éléments de matrice peuvent se mettre sous la forme : 

Le calcul des coefficients «, B, y conduit aux résultats 
suivants : 

13 = — 0,388 —j 0,685 023 = 0,198 —] 0,382 

Pis = —0,075—7j 0,815 B23 = 0,439—; 0,115 

Y13 = —0,233+j 0,133 y23 = —0,852—j 0,290 

24 —= —0,857—)j 0,583 

B24a = —0,148-—j 1,12 

V24 = — 0,046 +j O2 

Les cosinus directeurs Lx, l'y, l, dépendent de la 
polarisation du champ magnétique radio fréquence 
qui ne sera déterminée qu'après avoir défini la struc- 
ture utilisée pour le maser. Pour la polarisation opti- 
male du champ magnétique, on obtient les résultats 
suivants 

last Le 1588 

AA Ge 1,20 

Transition pompe 

Transition signal 

lUalgax = 2,37 Transition pompe 

Ces résultats purement théoriques nécessitent une 
confirmation d’ordre expérimental. 

3. Vérification expérimentale 

La possibilité d'obtenir une amplification au point 
de fonctionnement choisi a été vérifiée à l’aide d’une 

structure à cavité fonctionnant à la réflexion. 

La cavité est constituée par le cristal de rutile 
lui-même taillé convenablement. Etant données les 
constantes diélectriques élevées de ce matériau (supé- 
rieures à 100), l’écart entre les fréquences de résonance 
des divers modes de la cavité est faible ; de plus, en 
raison de ses faibles pertes, les surtensions des réso- 
nances sont très élevées. Ainsi, en utilisant successi- 

vement plusieurs modes, on a pu faire varier les fré- 
quences de signal et de pompe de façon discrète, ce qui 
a permis la vérification des possibilités d’inversion de 
population sur une certaine plage de fréquence. 

La figure 3 donne la variation correspondante des 
divers paramètres vs, v» et 0) en fonction de H4. 

Malheureusement, le couplage de la cavité au 
guide d’onde est insuffisant pour obtenir un fonction- 
nement stable de l’amplificateur. 

4, Influence de la concentration ionique 

4,1. CONDITIONS EXPÉRIMENTALES 

Pour pouvoir faire des mesures quantitatives, il a 
été nécessaire d'utiliser une structure de type différent, 
permettant d'obtenir une amplification stable. 

Cette structure, fonctionnant à la transmission, est 
constituée par un guide rectangulaire de faible section 
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VPGHz 
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FiG, 3a. — Fréquence de fonctionnement 

du maser en fonction du champ ma- 

gnétique appliqué. 

F1G. 3b. — Fréquence de l'onde de 
pompe en fonction du champ magné- 

tique appliqué. 

FiG. 3c. — Angle du champ magnétique 

et de l’axe optique du cristal en fonc- 

tion du champ magnétique appliqué. 

80 degrés 
67 

95 10 Hokow 15 

(0,8 x 1,6 mm) rempli de rutile. L’adaptation est 
réalisée par des transitions en rutile polycristallin 
(fig. 4 et 5). 

Guide standard 8mm 

Adaptation 

F1G. 4, — Structure à onde progressive l'° version (vue explosée). 

F1G. 5. — Photographie de la structure à onde progressive. 1re 
version. 

Les performances d’un amplificateur de type maser 
sont étroitement liées aux cristaux utilisés par leurs 
qualités cristallines d’une part et leur concentration 
ionique d’autre part [11]. 

Qi 

65 

64 
95 

Pour que les mesures ne soient pas affectées par les 
imperfections cristallines des échantillons utilisés, on 
a employé des cristaux très petits, de 1 mm° de volume 
environ. Un contrôle optique a montré qu'avec de 
tels cristaux, la dispersion de l’axe optique reste 
inférieure à 0,010. 

Il a été ainsi possible d'étudier la variation des 
différents paramètres de l’amplification en fonction 
de la concentration ionique; cette étude n’a, semble-t-il, 
jamais été effectuée dans le cas du rutile. 

4.2. RAPPEL THÉORIQUE 

La puissance émise par un cristal de section À 
et de longueur dz s'écrit 

dP = hvi;. IAN;:;Wi;Adz (7) 

(les notations ont été précisées plus haut). 

La formule (3) montre que dans l’expression de 
Wi;, seul le terme g(v:;) dépend de la concentration. 

On peut donc écrire la formule (7) sous la forme 
simplifiée suivante 

dP = KI AN;;g (vi) À dz (8) 

K étant un coeflicient indépendant de la concentration 
ionique MN, et g(vi) est la valeur du facteur de forme 
à la résonance paramagnétique. 

A température constante, AN;; est proprortionnel 
à No ; c’est donc la variation de la quantité Nolg(v:;) 
qu'il faut déterminer (cette quantité est proportion- 
nelle à la susceptibilité paramagnétique du matériau). 

La forme de la raie d'émission est obtenue expéri- 
mentalement. Il suffit donc de normer l’aire de la 
courbe relevée pour déterminer g (v:;). 

Afin de relever la forme de la raie spectrale, la 
fréquence du signal est maintenue fixe et le champ 
magnétique continu, modulé très lentement. 

Dans ces conditions, on effectue deux mesures de 
la variation de puissance en fonction du champ 
magnétique : 
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— l’une sans onde de pompe (puissance absorbée) 

— l’autre avec onde de pompe (puissance émise). 

Dans chacune de ces conditions, on a respective- 
ment : 

2 —= — KAN;; Ja (vi) Adz 

QU? —= KIAN;; Je (vi) Adz 

D'où l’on tire : 

1 = Pe,8d5) 9 
(Lee CAOM) À 

4.3. RÉSULTATS EXPÉRIMENTAUX 

Différents cristaux de concentration variable, com- 
prise entre 125 et 1250 ppm ont été testés. 

On rappelle que 1 ppm correspond à 1 microgramme 
de fer pour un gramme de TiO:. 

4.3.1. Taux d’inversion 

La figure 6 représente la variation du taux d’inver- 
sion en fonction de la concentration. 

| 

el es AURA 

500 1000 No ppm 1500 

F1G. 6. — Taux d’inversion en fonction de la concentration ionique. 

AH ® 

50 =] 

Absorption 

40 a - = = —— 

30 —— - —— | 

Emission 

20 — 

10 a ———— | 

° 500 1000 No ppm 1500 

Fic. 7. — Largeurs des raies d'absorption et d'émission en fonction 

de la concentration ionique. 
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On observe, comme cela est normal, une décrois- 

sance de ce taux lorsque la concentration augmente. 

Lorsque la concentration est faible, on obtient un 
taux de 1,9. Il est intéressant de comparer cette valeur 
à celle qui a été calculée de façon approchée au para- 
graphe 2.3. qui était de 1,5. 

4.3.2. Largeur de raie 

La figure 7 représente la variation des largeurs de 
raies d'émission AH, et d’absorption AH, en fonc- 
tion de la concentration. Ces largeurs de raie sont 
définies à mi-puissance. 

L'influence de l'interaction spin-spin, se traduisant 
par un élargissement de raies de résonance, apparaît 
vers 500 ppm. 

4.3.3. Susceptibilité paramagnétique [12] 

La figure 8 représente les variations de la suscep- 
tibilité paramagnétique en fonction de la concentra- 
tion. 

On remarque que la valeur optimale de la concen- 
tration ionique est supérieure à 1 250 ppm. 

0,04 

Q03 Re 

002 

001 

a 

500 1000 Noppm 1500 

FIG. 8. — Susceptibilité paramagnétique en fonction de la concentra- 

tion. 

0,015 ] I | T | 

| | | | | | | | 
| | | | 

| | | | 

| | | | | nes | 
| EME | | 

0,01 ;— 

| | 
| | 

| | | | 
| | | 

| 

| | 
LD ReeR LS MMS ; a Ch EN F 

Ed AEO Le 20H 100 Lorl DURE PIS SET 

| 

| | 
| 

| 

0 30 20 10 0 10 20 30 40 50 

F1G. 9. — Courbes d’absorption et d'émission du rutile (concentra- 

tion ionique 300 ppm). 
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4.3.4, Forme de raie spectrale 

La forme de la raie spectrale ne semble pas dépendre 
de la concentration ionique. Cette forme de raie 
peut être caractérisée par le facteur de forme f : 

J = g(H) . AH 

Ce facteur prend la valeur 0,936 pour une raie 
gaussienne et la valeur 0,637 pour une raie lorent- 
zienne. 

La valeur de f trouvée pour tous les échantillons est 
voisine de 0,835. 

La figure 9 représente une forme de raie typique 
obtenue expérimentalement. 

5. Structure à onde progressive 

La structure finalement retenue pour la réalisation 
du maser est du type à onde progressive. 

Rutile 

Réduction de b 

Adaptation 

Ferrite 

F1G. 10. — Structure à onde progressive 2° version (vue explosée). 
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L'adaptation est réalisée en deux étapes : le petit 
côté du guide est d’abord réduit de 3,56 à 0,40 mm 
par une transition classique ; l’énergie est ensuite 
couplée au rutile par une transition réalisée à l’aide 
d’un diélectrique d’indice élevé (rutile polycristallin). 

Le cristal est placé au centre du guide réduit ; ses 
dimensions transversales sont très faibles (0,4 x 0,4 mm) 
pour que seul le mode fondamental TE:9 puisse se 
propager. 

La structure est rendue unidirectionnelle en 
plaquant contre le cristal une lame de ferrite de faible 
épaisseur. À cet endroit, en effet, le champ magné- 
tique est polarisé circulairement dans un plan paral- 
lèle au grand côté du guide. En raison de l’indice 
élevé du rutile, qui réalise un ralentissement de 
l’onde d’un facteur 10 environ, il n’est pas nécessaire 
d’utiliser une ligne à retard. 

Les figures 10 et 11 représentent cette structure. 

La figure 12 indique l’orientation du cristal dans 
le guide : l’axe optique est parallèle au grand côté 
du guide et l’axe [100] est parallèle au petit côté du 
guide. Cette disposition s’est imposée pour les raisons 
suivantes : 

— le champ magnétique A, qui est transversal, 
se trouve bien dans le plan de symétrie défini au para- 
graphe 2.2. : il est incliné de 65° par rapport au grand 
côté du guide ; 

— pour l’onde TE: le cristal se comporte comme 
un diélectrique isotrope : le vecteur champ électrique 
vibre parallèlement à un des axes propres du cristal ; 

FiG. 11. — Photographie de la structure à onde progressive 2 version. 
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axe [100] 

Ho Rutile L 

ë LS N / Ferrite 

DR 2 —— axe [001] 

de ZA 
| | b=0,4mm 

Bis RAR IN ER EURE 

F1G. 12. — Coupe transversale de la structure à onde progressive 
au niveau du cristal. 

2 4 enfin, pour le bon fonctionnement de l’isolateur, 
il est nécessaire que le champ magnétique A soit 
sensiblement perpendiculaire au grand côté du guide. 

5.1. DIMENSIONNEMENT DE LA STRUCTURE 

Sans développer les calculs classiques de la propa- 
gation dans un guide partiellement rempli de diélec- 
trique pour lesquels on pourra utilement se reporter 
à la référence [13], on en donne les principaux résultats. 

Ces calculs ont été effectués pour vs = 35 GHz 
et & = 131. Dans ces conditions : 

— la suppression de tout mode de propagation 
hybride conduit à une épaisseur de diélectrique 
e < 0,47 mm (voir fig. 12). 

— la suppression de tout mode de propagation 
de type TE»o (7 > 1) conduit à une largeur de diélec- 
trique b < 0,37 mm. 

— le coefficient de remplissage n, c’est-à-dire la 
proportion de puissance radio fréquence qui se 
propage à l’intérieur du diélectrique, est de 86,5 %. 

— Je taux de ralentissement de l’onde est de 9,5. 

— la polarisation du champ magnétique radio 
fréquence est circulaire dans l’air 

— au sein du rutile, la polarisation du champ 
magnétique radio fréquence est elliptique en général. 
La figure 13 représente la variation de l’ellipticité 

de ce champ : His 
1x 

202 -0.1 0 01 CRETE 

FiG. 13. — Ellipticité du champ magnétique radiofréquence dans le 

rutile. 
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5.2. GAIN SPÉCIFIQUE 

La polarisation du champ magnétique H; étant 
maintenant déterminée, il est possible de calculer la 

valeur moyenne de l’élément de matrice (voir para- 
graphe 2.4). On trouve : 

1221025; 

Le coefficient de surtension magnétique Q» se 
calcule par la formule suivante [10] : 

Î T 
mé Ho= (gu»)" 0) TAN; dl . 

1 m 

En prenant : 

1g(vi) = 1,6*10-3 s (valeur mesurée), 

GR 2: AN: ="0,0750N6, 

No 

rue 10:608* 

5,7: 1025 ions/m3 (correspondant à 1 250 ppm), 

on trouve : Om= 35. 

La formule donnant le gain spécifique s’écrit [10] : 

GE27:3 D. dB/cem 
m 

S étant le taux de ralentissement de l’onde. 

En/prénant S:= 95; on-trouve: 

G=.86 dB/cm. 

5.3. ISOLATEUR 

La structure est rendue unidirectionnelle en dis- 
posant contre le rutile une plaquette de ferrite, comme 
le montre la figure 10. 

En raison de l'indice élevé du rutile, le champ 
magnétique de l’onde évanescente qui se propage 
dans l’air est polarisé circulairement ; la présence 
du ferrite dont l’indice est faible par rapport à celui 
du rutile ne modifie pas sensiblement cette polarisation. 
Ainsi, l’onde directe n’est pas affectée par la présence 
du ferrite, tandis que l’onde inverse est absorbée 
(isolateur du type « à la résonance »). 

La résonance du ferrite à 35 GHz nécessite un 
champ magnétique continu de 12,5 kOe, alors que 
la résonance paramagnétique du rutile a lieu pour 
un champ de 10 kOe. 

Cependant l’utilisation d’un ferrite à haut moment 
de saturation d’une part et la variation des dimen- 
sions transversales de la plaquette de ferrite d’autre 
part, permettent d’augmenter le champ magnétique 
interne du matériau isolateur. On peut ainsi faire 
coïncider les deux résonances. 

Ce résultat a été obtenu à l’aide d’un composé 
nickel-zinc à moment de saturation élevé fabriqué 
par la C.S.F. Les dimensions de la plaquette de fer- 
rite sont les suivantes : hauteur 0,4 mm, épaisseur de 
FOidIe derSS er 
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Comme le champ magnétique est appliqué .à 
65° environ de l’axe optique du cristal, l’efficacité de 
l’isolateur est sensiblement diminuée. Mais les résul- 

tats obtenus sont néanmoins très satisfaisants. 

L’isolement est supérieur à 32 dB quelle que soit 
la fréquence de fonctionnement choisie pour le 
maser (comprise entre 34 et 36 GHz), comme on peut 
le constater sur la figure 14. 

Ferrite 

65 dB 

34 35 36 Vole 37 

F1G. 14. — Fréquence de résonance du rutile et du ferrite en fonction 

du champ magnétique et bande de l’isolateur. 
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70 

Pertes 
7 inverses 

60 

50 | 1 

F1G. 15.— Performan- 40 

ces de l’isolateur à 

ferrite en fonction de 

la fréquence. 30 | | 

20 = 

10 | 

| Vu directes 

0 Y (GHz) 
34 35 36 

5.4. RÉSULTATS EXPÉRIMENTAUX 

Avant de disposer de monocristaux de rutile 
suffisamment longs et de bonne qualité, nécessaires 
à la réalisation du maser complet, une structure 
prototype de faible gain, a été réalisée et testée. 

Une vue d’ensemble est donnée figure 16. 

Les pertes d’insertion totales sont de 11 dB environ 
à la température ambiante et de 7,5 dB environ à la 
température de fonctionnement (4,2 °K). La varia- 

F1G. 16. — Photographie du maser à onde progressive. 

Les pertes directes sont de l’ordre de 1 dB. Enfin 
la bande passante de l’isolateur est bien supérieure 
à celle du maser (fig. 15). 

Remarque. — Un autre type d’isolateur est en cours 
d’étude. Le matériau non réciproque utilisé est un 
semiconducteur (antimoniure d’indium). Les résultats 
obtenus ne sont pas entièrement satisfaisants ; en 
particulier les pertes d’insertion sont encore très 
élevées. 

Pertes 

0 8 

5 
34 34,5 35 35,5 Y GHz 36 

F1G. 17. — Pertes d'insertion du maser en fonction de la fréquence 
à 4,2 OK. 
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tion de ces pertes en fonction de la fréquence est 
représentée figure 17. 

Le T.O.S. est inférieur à 1,6 à la température 
ambiante et compris entre 1,2 et 2,2 à 4,2 °K. La 
variation du T.O.S. en fonction de la fréquence est 
représentée figure 18. 

ne 

34 34,5 35 35,5 V GHz 36 

F1G. 18. — T.O.S. à l’entrée du maser. 

Le gain électronique mesuré avec un cristal de 
300 ppm est de 2,5 dB/cm dans une bande de 90 MHz. 
Pour un cristal de 1 200 ppm on a mesuré un gain de 
6 dB/cm à 4,2°K. 

Un cristal de 4,5 cm permettra d’obtenir un gain 
effectif de 20 dB avec une bande passante de 30 MHz. 

6. Conclusion 

Cette étude a donc permis de définir les éléments 
nécessaires à la réalisation d’un maser de perfor- 
mances intéressantes. 

Ainsi la structure à onde progressive à mode de 
propagation unique a été réalisée ; la concentration 
ionique du cristal été déterminée ; les essais d’iso- 
lateur ont conduit au choix d’un ferrite à haut 
moment. Enfin, une maquette de l’amplificateur a per- 
mis de mesurer le gain spécifique et la bande passante. 

Cette étude a permis de juger des performances 
auxquelles on est en droit de s’attendre, à savoir : 

— Gain effectif supérieur à 20 dB, 

— Bande passante de l’ordre de 30 MHz, 

Toutefois, ces performances nécessitent la possibi- 
lité de se procurer des cristaux de rutile répondant aux 
qualités définies par l’étude, d’une part, et de longueur 
suffisante, d’autre part. 

L'utilisation d’un tel maser comme préamplifica- 
teur pourra permettre des mesures radiométriques 
avec une précision très sensiblement accrue par rap- 
port à celle obtenue à l’aide des récepteurs classiques. 

ADDENDUM 

Cet addendum fait le point des nouveaux résultats 
obtenus depuis le mois de mai dernier ; au cours de 

cette période, un amplificateur maser complet a été 

construit et ses performances, mesurées. 

1. MESURES PRÉLIMINAIRES 

Pour obtenir un gain net de 20 dB au moins, on a 

été amené à utiliser des monocristaux de rutile de 

quelques centimètres de longueur. Malheureusement, 
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la qualité de ces cristaux n’est pas excellente et on a pu 
constater que le gain électronique linéique mesuré 
sur des échantillons de 3 à 5 cm de longueur était très 
nettement inférieur aux valeurs trouvées précédem- 
ment à l’aide de cristaux plus petits. Un grand nom- 
bre de cristaux ont été testés : on obtient typiquement 
des gains électroniques de 3 dB/cm pour une concen- 
tration de 500 ppm ; lorsqu’on augmente la concen- 
tration, le gain se détériore et l’on n’obtient plus que 
2 dB/em à 1 000 ppm. Pour obtenir le gain désiré, 
compte tenu des pertes d’insertion qui se situent entre 
5 et 10 dB, on serait amené à utiliser des cristaux de 
8 à 10 cm de longueur, ce qui est prohibitif. 

Pour surmonter cette difficulté, on a été conduit à 
faire fonctionner le maser à température plus basse 
soit T=1,7°K correspondant à l’ébullition de 
l’hélilum sous une pression de 8,66 mmHg. Dans ces 
conditions, on a pu obtenir des gains électroniques 
de 6,5 dB/cm. Ces résultats nous ont permis de 
construire un amplificateur maser complet dont on 
a mesuré les performances. 

2. PERFORMANCES DU MASER MILLIMÉTRIQUE 

Les performances qui ont été obtenues à l’aide du 
maser prototype sont les suivantes : 

FrÉQUENCO AAA SAN 35,85 GHz 

Gaimelectronquem 2 PTE 32,5 dB 

CAN DEL ES CNE RE AE 26,5 dB 

Bande passante à 13 BEM PRE RACE 30 MHz 

Température de fonctionnement 

Le cristal utilisé provient de Suisse (Hrand Dije- 
vahirdjian S.A.) ; sa concentration est de 900 ppm 
soit 4,1:101° ions/cm*) et sa longueur est de 5 cm. 
Ce maser est accordable de 34 à 36 GHz et ses per- 
formances sont sensiblement les mêmes dans toute 
la bande. 

Il a été possible d’obtenir des bandes passantes plus 
grandes au détriment du gain, en élargissant artifi- 
ciellement la raie du matériau ; ainsi pour un gain net 
de 21 dB, la bande passante est de 48 MHz, mais pour 
un gain de 17 dB, on obtient 60 MHz de bande 
passante. 

La température de bruit du maser a été mesurée 
par la méthode des deux charges, respectivement à 
300 et 78 °K. La température de bruit globale (pré- 
amplificateur maser + récepteur) est de 130 °K lors- 
que le gain du maser est réglé à 21 dB. La température 
de bruit du préamplificateur maser seul, lorsqu’on ne 
tient plus compte du bruit ramené par le récepteur, 
est telle que 

Tm < 45 °K. 

Cette valeur est une limite supérieure compte tenu 
de la précision des mesures. 

Le but final de cette étude étant d’améliorer la 

sensibilité des radiomètres 8 mm, on se propose main- 
tenant de chiffrer cette amélioration. 
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ANNEXE 

CALCUL DES NIVEAUX D’ÉNERGIE DE L’ION FE5+ DANS LE RUTILE (TiO:;) 

ET DES PROBABILITÉS DE TRANSITION INDUITE 

1. Principe du calcul 

1.1. CALCUL DES NIVEAUX 

L’hamiltonien de spin qui décrit le spectre observé 
s’écrit [3] : 

X = gupHo'S + D (s: — =) E(Si-S?) 

+Éfstestes: -©) on (s:  . +5) 

avec g : 2,000+0,005 

ug : 1,399 GHz/kOe 

DR20535 +0 GHZ 

END 21007 GHZ 

COPIE UP RCE Z 

HAUSSE O0SIGEHZ 

Le système de coordonnées utilisé est indiqué sur 
fhsure 19: 

z oxe [0] 

Ho 

axe optique 
ÿ 

x 
axe [110] 

FIG. 19. — Système d’axes de coordonnées utilisé. 

Dans ce système, on peut écrire : 

Hoz = Ho sin 0 cos @ 

Hoy = Ho Sin 0 sin @ 

Ho tHoiCos 

Les opérateurs Sz, S, et S, s’écrivent sous forme 
matricielle dans la base des états propres de S;, 
composante du spin suivant ©, : 

DONS NO et 0 0 
CENS, DONS RE 0 0 0 
FIND St "D 3 0 0 = 1/2 à : 

Hu 0 0 3 DS NN 
0 0 DAS ROEESE 
0 0 0 0 2 0 

PROTETNS. TO RARE NE 
| JVS O0 -jV8 0 04 

Sy=12 | 0 NB USE CRE 
0 0 3j, C0 T=IN 80 
0.1 0 MDN TROIS NS 
0 0 0 NA En 

RL S 0 0 0 0 0 
0 3 0 0 0 0 

a 0 0 1 0 0 0 
SUR AK à" FO RD TRTER 

0 0 0 PRET) 
0 0 0 0 ES 

L’hamiltonien s’écrit sous forme matricielle : 
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Les niveaux d'énergie Æ1, E2 … Eç sont les valeurs 
propres de cette matrice, données par l’équation 

[JC —E;1] = 0 (3) 

Î étant la matrice unité. 

Le système d’unités choisi est tel que les énergies 
sont exprimées en GHZ. 

Les niveaux d’énergie sont numérotés de 1 à 6 
par valeur croissante de l’énergie. Il n’est pas possible 
en effet de repérer chaque niveau par un nombre 
quantique, en raison du mélange des états purs de 
nombres quantiques +1/2, +3/2, +52. 

Il suffit de se fixer la valeur des paramètres 0, 
et Ho pour en déduire les E;. 

1.2. CALCUL DES COMPOSANTES DES VECTEURS PROPRES 

Connaissant les six valeurs propres E; (j = 1,2 … 6), 
on peut calculer les composantes des six vecteurs 
propres associés |E;>. Il suffit de résoudre le système 
de six équations à six inconnues 

X|EÆ>=E;|E > (4) 

pour chaque valeur de j: 1, 2 … 6. 

En première approximation, les vecteurs |£; > 
sont des combinaisons linéaires des états propres de 
S' et l’on peut écrire : 

VISE +132 > +c]|1/2 > 

+ dj| -12> +e;| —-3/2 > +f;| —-5/2 > 

Où aj, bj … f; sont les composantes complexes de 
lE; A. 

Comme le déterminant formé par les coefficients 
du système d’équations (4) est nul, en vertu de l’équa- 
tion (3), une des composantes peut être choisie arbi- 

il IX OK XX L*% 

Le ; Hs x [aibicidieif; ] 

tn 0 

VS(T,+iT,) NN et) 
0 DT EE le 

0 0 JC) 

| 0 0 0 

0 0 0 
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trairement. On impose donc que la composante /; 

soit réelle et telle que la condition de normalisation 

soit réalisée, soit : 

Le F; | E;j = — 

Ce QUISSIÉCTIL - 

la? +1b17+...+/5=1. 

1.3. CALCUL DES ÉLÉMENTS DE MATRICE 

L'effet de l’application d’un champ hyperfréquence 
se calcule par une méthode de perturbation, car 
Hi < Hi. 

L’hamiltonien de perturbation dû à l'interaction 
du champ magnétique hyperfréquence et des moments 
magnétiques des sous-niveaux Zeeman s'écrit : 

Jr = 9 Ur HrS 

soit en développant :. 

Je, = 9h ASS PES FES) 

x, Ty, V2 étant les cosinus directeurs de H, dans le 

trédreao xp 

Ces quantités sont complexes, en général. 

On a de plus : 

LS DES RSR RU MEN ES 

L'élément de matrice entre les niveaux i et j s'écrit 

li;= <E;/jJRIE; > 

= glHi SENS EPS HESIES 

Où Encore : 

0 ü 0 LE 

0 0 0 b, 

1) 0 0 re 

Re Un 0 | d, 

He HT) NOOSTON ERA 
0 SET sr | f 

En développant, on obtient : 

Î # = * = * ra FX PE * * = * ne UE _ Hj = > Ouh [PC Saib;+/3bia;+24/2bic;+20/3cib;+3cid;+3dic;+24/2die;+2/2eïd;+ /3ef;+/5fte) 

+, VSaib;+/2bia;-2/2bic;+21/2cb;-3c;d;+3dic;-2/2d;e;+2/2eïd,—/5ef, + /5fie) 
+ (Gaïa;+3b;b;+cic;-did;—3eie;—5fif;)|. 
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Résultat que l’on peut écrire sous la forme plus 
condensée 

Hi; = gusH iQ, + Pl, + vil 2) : 

La probabilité de transition induite est propor- 
tionnelle à |w55[2. Si on fixe 0, @ et Ho on peut calculer 
les valeurs de œ;, Bis, y: pour toutes les transitions 
possibles. Si on connaît les cosinus directeurs du 
champ radiofréquence, on peut alors calculer y. 

Remarque 

Le calcul précédent n’est valable que pour un 
seul site magnétique. Dans le cas choisi, le champ 
magnétique radiofréquence sera placé dans le plan 
des deux sites. 

2. Résultats du calcul 

Ce calcul a été effectué sur machine, au Centre de 
Calcul de la CSF. Le calcul numérique complet a 
été fait pour les valeurs suivantes des paramètres : 

Ho : 10 000 Oe DES 0 

Do = 65:10 PR a 

Po : 450 

2.1. NIVEAUX D'ÉNERGIE 

E1 : —100,3 GHz E3 : +22,68 GHz 

E2 : —55,99 GHz Es : +35,78 GHz 

E3 : —21,74 GHz E6 : +119,4 GHz. 

La fréquence signal est égale à £3—E2 = 34,2 GHz 

La fréquence pompe est égale à E3—E1 # E4—E2 # 
78,6 GHZ. 
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2.2. COMPOSANTES DES VECTEURS PROPRES 

a) Composantes du vecteur propre correspondant à 
E1 : —100,27681 

ai : —0,0086—7 x 0,0236 
bi : —0,1124+7x0,0875 

. € : +0,4557+jx0,1936 
di : —0,2541—-j;x0,7017 
ei : —0,1912+j x 0,3646 
f1 : +0,0853. 

b) Composantes du vecteur propre correspondant à 
ÆEz : —55,9922. 

az : —0,0271 +j x 0,0156 
b1 : +0,1965+7j x 0,1938 
C1 : —0,1765—j x 0,6262 
d; : +0,2203—j x 0,0221 
e : —0,5438+j x 0,3428 
12 F0;1738;: 

c) Composantes du vecteur propre correspondant à 
Es : —21,737926 

a3 : +0,0595 +; x 0,0375 
b3 : —0,0759—;x0,4307 
C3 : —0,0327+jx0,3355 
d3 : —0,3506+j x 0,3290 
es : —0,4857+3jx0,1958 

Jen 0r 0,329 

d) Composantes du vecteur propre correspondant à 
Es : +22,679516 

as : —0,0219—; x 0,2134 
ba : —0,2580+7x0,7132 
Ca : —0,3207 +j x 0,2400 
da : —0,1559+7j x 0,0648 

es : +0,0084—;x0,0718 

fa : +0,4294. 
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1. Introduction 

Notre but est d’examiner les méthodes de mesure 
des faibles températures de bruit des récepteurs, d’en 
déduire les conditions optimales théoriques pour 
chacune d'elles et de faire alors le choix de celle qui 
semble la mieux adaptée. 

Nous appliquerons alors cette méthode dans des 
conditions pratiques et nous verrons que la stabilité 
du gain du récepteur à mesurer est une condition 
importante de la précision des mesures. 

Nous donnerons quelques chiffres dans le cas d’un 
récepteur équipé d’un maser. 

2. Principe de mesures 

Les deux méthodes que nous considérons ont un 
point de départ commun : on présente devant un récep- 
teur, de température de bruit 7», deux sources de 
bruit caractérisées aussi par leur température que nous 
appellerons Tr et T;, en supposant Te > Tr (c pour 
chaude, F pour froide). La puissance à la sortie du 
récepteur (ou la tension détectée qui lui est propor- 
tionnelle) varie. De leur rapport Y, on peut déduire 
Tr si on connaît 2: et Tr : 

nu re 79 
Ê Ar 

I 

Dans la première méthode, classique, on garde le 
niveau de sortie constant à l’aide d’un atténuateur 
étalonné, intercalé dans la chaîne d’amplification. Y 
est le rapport entre les atténuations. 

Dans la deuxième méthode, où on n'utilise pas 
d’alternateur (et nous verrons pourquoi), on déduit 
Y du rapport des tensions détectées. 

3. Réalisation des sources de bruit 

Nous considérerons rapidement les deux méthodes 
utilisables en hyperfréquence pour réaliser des sources 
de bruit : 

— le tube à décharge placé dans un guide, il peut 
avoir une température de bruit qui atteint 20 000 °K, 
mais la précision exigée demande un étalonnage 
délicat et son T.O.S. est relativement élevé. Exemple : 
[il (21. 4 S00"#" 40° K-TOS:= 12 

— la charge adaptée à une température 7 donnée. 
La gamme possible de températures est plus faible: 
on peut obtenir 7 = 40K (hélium liquide), avec 
quelques difficultés technologiques, T = 77 °K (azote 
liquide) facilement ; et jusqu’à 7 = 450 °K en plaçant 
une charge dans un four. Les T.O.S. obtenus peuvent 
Être très bons < LOST 

Dans les deux cas, il faut se rappeler qu’une atté- 
nuation par un élément (atténuateur ou perte de ligne), 
à la température T” fait que la température vue par le 
récepteur est donnée par la formule suivante : si 
1/« est l’atténuation (x > 1) et T est la température de 
charge, 

HR (D) 
œ œ 

La précision est donnée par la formule 

TET Ac. TIAT (GC DTATE 
= a 

œ e CHAR œ JE 
AT 

c (2) 

Nous en tirerons deux conclusions 

— Au moyen d’un atténuateur, nous pouvons 
obtenir n’importe quelle température de source entre 
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T et T', mais la précision reste du même ordre de 
grandeur car à AT/T s’ajoute l’incertitude sur « : Ax/o 
CRUE TP AT) 

— Si nous voulons une température Te aussi pro- 
che que possible de T, il faut des pertes aussi faibles 
que possible, et une connaissance de T”, (si ce n’est 
par la température ambiante), aussi précise que pos- 
sible. 

Si « # l et si T' = Ts température ambiante, la 
formule (1) devient : 

Te = (To—-T)(a—1) +T (3) 

et la formule (2) : 

AT AT + (a 1)ATo +. |To—T|Ag *. (4) 
ou 

AT, TAT (R-TI&,G-DnAD (y 
T:; FU 4 œ T2 To 

Le terme Aa/ax est toujours grand devant AT/T 
et ATo/To. 

Si l’imprécision sur T est la même, l’imprécision 
sur 7% augmente si T diminue, c’est-à-dire lorsqu’on 
veut des charges très froides, et l’imprécision sur les 
atténuations devient prépondérante. 

4. Précautions à observer dans le cas de chaîne d’am- 

plification 

En général, un récepteur à faible bruit est constitué 
par un préamplificateur suivi du récepteur propre- 
ment dit avec changement de fréquence (fig. 1). 

tré préampli ampli dét 

Le préamplificateur a : 

— un gain en puissance G, dans une bande B;. 

— une atténuation élevée en dehors de B, s'il 
fonctionne en transmission (maser à onde progressive) 
faible s’il fonctionne en réflexion (maser à cavité). 

— une température de bruit propre Ty. 

Le récepteur superhétérodyne a : 

— une bande passante Br centrée sur Fo + MF 

— une bande passante BR centrée sur Fo —MF 
avec Br < MF. s 

— une température de bruit Tr. 

Si nous cherchons la bande passante et la température 
de bruit T, de l’ensemble, trois cas peuvent se présenter : 

Bp > 2MPF, ME > B» > Br et Bp < BR 
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a) Si Bp > 2 ME, on trouve facilement 

Be = 2Bk (6) 

| ch 
TT 2 : (7) 

b) SiMF > B» > Br 

B, Pa BR (8) 

DAT; 
T., = ES (9) e 

P 

quelle que soit la bande Br utilisée. 

Si un deuxième préamplificateur est intercalé entre le 

premier et le récepteur avec 1,,B;, GeuB;=B>B} 
on a les formules classiques : 

BBQ, (10) 

(11) 

c) Si enfin By < Br on ne peut plus définir Te 
et B, indépendamment. Cependant, si on suppose 
Be: Bhoû a, alotss: 

2T0B. 
TT (12) 

GE B, 

5. Optimisation de Te et Tr 

Si on part de la formule, valable pour les deux 
méthodes : 

TETE 
if (13) 

Y—]1 

on peut calculer : 

FA T Ati ete) jy Tee SN Re 
T+T, TT. TT. 

(14) 

et 

AT, _ (TH TNT + TD AY, Te+ Te Te AT 
pe et) FR I TT 

Ter EEE re 
sd DE Tr 13 Tr 

On voit que les différents termes seront d’autant 
plus petits que l’écart T.—Tr sera plus grand. Il 
semble donc qu’on aurait intérêt à choisir 7r le plus 
petit possible et 7 le plus grand possible. Mais alors, 
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suivant l'équation (5), l’imprécision sur les pertes de- 
vient prépondérante. On a donc intérêt à avoir, soit 
Ti —= To, Tr <a “0: soit Tr = To, JE > 6. 

Mais, par ailleurs, les mesures de gain des récep- 
teurs à faible bruit nécessitent une charge ayant une 
température de bruit de l’ordre de T,—. D'autre part, 
les tubes de bruit ont un T.O.S. prohibitif. Ce qui nous 
amène à choisir le premier cas : 

Tr < Te = To 

De façon pratique, on peut réaliser 7} avec une 
charge dans l’azote liquide ou dans l’hélium liquide. 

En supposant les pertes à 7% de l’ordre de 0,3 dB, 
connues à + 0,05 dB près, on obtient : 

T; = 100 °K tre 20 Re 
Tz œ 

ou 

2) =) e ) 
DSK AE iS-1007 240 d 

Tr x 

L'augmentation de T—Tr sera compensée par 
l’augmentation de ATr/Tr. Nous choisirons donc un 
jeu de charges à température ambiante et dans l’azote 
liquide. 

Le tableau ci-dessous, par quelques exemples, mon- 
tre que l’amélioration obtenue en abaissant Tr est 
négligeable et sans mesure avec l’augmentation des 
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de , 
Y = TXT ; (16) 

To +Tr 

Il faut donc mesurer des rapports de puissance de 
l’ordre de 5/3 (2,2 dB) pour T+ = 200 °K, ou 

7/3 (3,7 dB) pour Te = 50 CK avec Te = 300 °K et 

Tr 2I00 Ke 

D'autre part, pour que la contribution de AY/Y 
soit négligeable dans AT,/Te, il faut AY/Y < 1073. 

Pour 2208, 

+ 0,005 “dB: 

Il est illusoire d'espérer trouver un atténuateur dans 
une bande MF donnant des écarts d'atténuation de 
2,2 dB à + 0,005 dB près. 

C’est la raison qui nous a fait éliminer la première 
méthode et choisir de mesurer Y par la variation de la 
tension de sortie. Mais il faut alors que le gain de la 
chaîne MF soit le même quand la puissance incidente 
varie. Ce n’est pas vrai au-delà d’un certain niveau, 

ce qui nous interdit d'utiliser des températures de 
charges chaudes supérieures à To. 

22 cela entraîne une précision 

7. Applications de la méthode choisie 

Notre appareillage est réalisé suivant le schéma 
donné par la figure 2. 

Le court-circuit et son commutateur nous permet- 
tent de mesurer indépendamment Tr et T, et d’en 

déduire Tw. difficultés technologiques. (Calculs effectués avec 
AFP I=M10S), Nous supposerons que Bm > Br donc que B,= Br. 

Exemple | TÉPATEITe Tr +ATr/Tr | T+ATIT Te AT el e 

| MA — 
Charge dans N, liquide 3002107 100+3,3:102 | 80+ 1073 | 2000+ 3,4 % 

| 200 ES RE 
| | 501514 

Charge dans He liquide | 300+2:10-3 2515410 42-10 2100002002 
| | | 200 548,8572 

| 5010.27 

Tube de bruit théorique. 
LOSSROSS PME 4200+1,3:1072 300 62410 4 500+ 10 3 2000 LL SRE 

200 El 
SO MESA 

Notre jeu de charges nous donnera donc des pré- 
cisions de l’ordre de 5 % pour des T, = 200 °K, de 
IS CDOUrIdESET EE TSO TRE 

La contribution la plus importante vient de 
limprécision sur les pertes dans les lignes. 

6. Raisons du choix entre les méthodes 

L’équation (13) nous permet de calculer 

» 

Si ce n’est pas le cas, il faut rajouter dans les calculs 
un terme en (2Br— Bu) et nous ne pouvons plus 
mesurer 7%, mais le calculer par l’expression (12). 
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La formule (1) nous permet de calculer les tempé- 
ratures 7” et T” réellement vues dans les différents 
cas, au lieu de Tr. 

Nous mesurons alors : 

Vi avec l’ensemble précédé de la charge à To 

V} avec l’ensemble précédé de la charge à T” 

V3 avec le récepteur seul précédé de la charge 7” 

VA avec le récepteur seul précédé de la charge Tr. 

8. Utilisation des mesures 

Le tube de détection suit une loi pratiquement 
linéaire mais possède un courant propre qui se traduit 
par une tension PV, même quand la puissance MF inci- 
dente est nulle. 

D'autre part, le changement de fréquence donne une 
tension MF proportionnelle à la racine de la puissance 
hyperfréquence incidente : P:. 

Nous avons donc, si nous mesurons. V; : 

2 2 (Vi= Vo) =(PY = aP, 
où «x contient le gain en puissance de la chaîne MF 
et les pertes de conversion du changement de fré- 
quence. 

Si nous explicitons ces différentes puissances, nous 
trouvons : 

12 
P: on GuKBX\ The) A -(V,) 

04 

7 1 /\2 
122 — GyKB(T + 175) —= —( V;) 

(04 

Î 
P;= 2K Br( Tr + 1%) = -(V:) 

04 

Lee 
P4 Sn 2K BR( TR + To) = -(V:) 

œ 

Nous tirons immédiatement les formules identiques 
à l’expression (13) 

7 IN2 72 12 ; 

T. SEAL 7 
AE 4) 

TV) —T' (V4) 
(18) 

(V3) —-(V3) 
ri 

CRT er AG 
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Dans Te, il faudrait, en toute rigueur, prendre 
To + To/Gm au lieu de TS et T” + T'/Gm au lieu de T”. 

Mais nous pouvons écrire P, et P, de façon diffé- 
rentes 

(19) 
Pi = K[GmBm(To+Tmu) + 2BrTr] + K(2Br— Bu)To 

nn a 

Terme correctif petit 

D 0 

P1 = K(GMBmu(T"+Tu)+2BrTr] + K(2Br-Bm)Ty 

(20) 

On calcule la tension fournie par le bruit propre du 
récepteur superhétérodyne : 

TVR (PS, ie US) AE 
1 Te 

(V1ÿ — (3) = AK GyBy(To+ Tu) +aK(2B8 — BT o 

(V2) F: (0? = AKGyBuT" + Ty) +2K(2Br — By)T" 

Ty = 

1p T 
EN = Ve) LES 1 | CD) EPA 
d ee | ln [ ) i( +2)| 

ee 

9. Précision des mesures : influence de la stabilité des 

gains. 

La formule (15) va nous permettre de calculer les 
incertitudes sur Te, Tr et Tu : 

Te Je Ty 

Pour cela nous supposons que les températures 
sont stables pendant la durée des mesures mais qu’elles 
sont connues avec une imprécision 07/1. Par contre, 
les gains ou produits gain bande (dans le cas du 
maser à cavité) sont instables et nous avons : 

dG _ d(aGyBy) 

G aGyBw 

pour l’ensemble et dx/x pour le récepteur seul. 

Nous avons alors, en supposant une incertitude 
ÔV/V sur la lecture de tensions et Br = Bm, To/2Tr < 1 : 

AVANT 6" | 

ER DONS Gu(To+ Tu) +2Tr G  CGu(To+lw)+2Tr € 

| GutT'+Ty)_… dG 
V; 2[G\T'+Tn+27r G  Gu(T'+Ty)+2Tr à 

TE 25) Or r=( 

2Tk CAEN RER UE (23) 
ue CHE A 

21e da] ôV_ 146 5v 
FRONC UT 

Si on ne considère que 72 

ni) DC AE) 2 de on 
LS pat 

k UT, 7e ne à ! 

2 
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lorsqu'il est appliqué pour T, à l’équation (15) : 

AE in (TT Ta DE +7] 

"h OEM Ce 

" FOIRE + " ee 1 3 (26) 
L5 TA pl ls To To Fe 1 Ile 1 

Si nous appliquons cette formule à un cas parti- 
culier : 

RETIRE O0 KR ETS ES 00 CROSS SOUS 
DO OR Ge tIO00 TES CO IORTE 

AT, AT 
0e 70 te UE ete 
7 G V 1 ire 

ÔV/V peut être petit : nous avions Ô/V = 3.104 

ATo/To peut être aussi petit que l’on veut : nous 
prenons 10-3, 

Nous avons vu, par ailleurs, que AT”/T” qui 
dépend de la connaissance des pertes est toujours de 
l'ordre 1072. 

Pour que la contribution de dG/G soit négligeable, 
il faut : 

FE ee 
G 

Nous devons donc avoir une stabilité de gain de 
l’ensemble de 10-53 ; si nous traduisons cela en dB, 
en supposant un gain de 100 dB pour l’ensembie, 
nous trouvons une stabilité de + 4,3/1 000 dB. 

Si nous avons seulement 100 + 0,04 dB, ce qui est 
une bonne stabilité, alors dG/G = 1072 et la contri- 
bution de la stabilité de gain sur AT,/T, est prépon- 
dérante. 

Si nous faisons le même calcul sur Tr, nous trou- 
vons 

ET AE à pa ae LE 2 
12 à V ii T' 

Si 2 SO \jffaut se FO 
TA œ 

ce qui nécessite un récepteur superhétérodyne très 
soigné : oscillateur local stabilisé, mélangeur symé- 
trique, chauffage des tubes en courant continu stabi- 
lisé, thermostation de l’ensemble, etc. 

Si toutes ces conditions sont remplies, on peut 
supposer que, dans la variation de l’ensemble dG/G, 
seule est importante la contribution du préamplifi- 
cateur, c’est-à-dire : 

dG _ d(GyBy) 
CrENGLBE AR 
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Notons que, en toute rigueur, dans la première 

méthode, avec un atténuateur, la stabilité du gain 

doit aussi apparaître dans A Y/Y. 

On peut alors, avec les valeurs précédentes, estimer 
ATw/Tu. On trouve : 

Mn da AT 
Tip ps ee Re 
1 G £ 7à pret SIT RE ET 

(28) 
et avec l’équation (27) : 

5 k AT NE 
CAPE Fsysalisne —— (29) 

G a 4 E 1% Ty 0 

et avec 

de 10 PE mages PT Ados i0riee 
œ 4 Te Ts 

ÊTu 2 44 dE igr: | (30) 
Tr G 

Il faut donc _ < 7:10 * pour que ATm/Tu = 10% 

Nous obtenons, à cet effet, à moyen terme, une 

stabilité avec un maser à cavité, de l’ordre de 1 à 

2407 

10. Conclusion 

En résumé, pour obtenir la plus grande précision 
possible pour les mesures des faibles températures de 
bruit, il faut de préférence : 

— une charge à température ambiante : T5. 

— une charge refroidie à l’azote : Tr. 

Il faut alors : 

— connaître 70 à mieux que 0,5 °K près. 

— connaître les pertes devant la charge refroidie 
à mieux que 0,05 dB près, à condition que les TOS 
soient < 1,05. 

— que l’amplificateur ait un gain stable pendant 
l’expérience à mieux que 3:1074. 

— que le préamplificateur à tester ait un gain stable 
à mieux que 5:10-3. 

On peut alors espérer connaître les températures 
de bruit inférieures à 100 °K à environ 10 % près. 
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ÉTUDE ET RÉALISATION 
D'UN MASER A CAVITÉ 

FONCTIONNANT A ;-4 mm (‘) 

PAR 

A. MOLÉ et M. SOUTIF 

Laboratoire de Physique Générale 
Faculté des Sciences de Grenoble. 

1. Introduction 

L'évolution des techniques et des idées dans les 
15 dernières années a poussé les physiciens et les ingé- 
nieurs vers la conquête des très hautes fréquences. 
Il ne s’agit pas là de réaliser des performances plus ou 
moins « sportives » malgré la difficulté réelle du pro- 
blème, mais d’ouvrir de nouveaux débouchés aux 
mesures physiques et aux applications. 

Certes, au-dessous de 8 mm de longueur d’onde, 

l'absorption atmosphérique limite considérablement 
l’usage des ondes électromagnétiques en propagation 
pure, comme le montre la figure 1. Mais le radar et les 
télécommunications terrestres ne sont pas les seules 
applications des micro-ondes. La possibilité de réa- 
liser des antennes de petites dimensions et, malgré 
tout, très directives, donne au contraire un atout 
considérable aux petites longueurs d’onde pour les 
télécommunications spatiales de l’avenir. Mais, plus 
proches des problèmes actuels, il est possible de citer 
les domaines d’application suivants : 

— La télémétrie de précision sur courtes distances ; 

— La radiométrie, plus favorable aux hautes 
fréquences grâce aux lois du corps noir ; 

— L'étude des plasmas de haute densité, en parti- 
culier dans les recherches sur la fusion ; 

— La météorologie [1] et la navigation aérienne [2], 
grâce à l’observation du spectre de l’oxygène ; 

_— La radioastronomie [3] au voisinage du zénith ; 

— La physique du solide, par l’étude des transitions 
magnétiques dans les champs élevés que permettent 
maintenant d’atteindre les bobines supraconductrices ; 

Longueur d'onde (cm) 

6 : 

Atténuation (dB/ km) 

001 

8 D 

Et tin 

50000 | 400 000 
Fréquence (MHz) 

F1G. 1. — Atténuation atmosphérique des ondes hertziennes au 
niveau de la mer en fonction de la fréquence ou de la longueur 
d’onde. 
Courbe supérieure «niveau de la mer » p — 760 mmHg ; T —20 °C; 
pH20 = 7,5 g/m*. 
Courbe inférieure « 4 km », T = 0 °C, pH20 = 1,0 g/m?. 

— Diverses applications militaires. 

Les générateurs, à de telles fréquences, ont fait 
beaucoup de progrès grâce à la mise au point de carci- 
notrons délivrant des puissances supérieures au watt 
jusque 0,5 millimètre. Mais le problème des récepteurs 
sensibles, donc à faible bruit, reste à résoudre. 

Si, grâce à leur simplicité, les amplificateurs para- 
métriques représentent, dans beaucoup de cas, la 

(*) Ce travail a été réalisé sous contrat D.R.M.E. en collaboration 
avec la Société ALCATEL. Il fait suite à un travail réalisé dans les 
mêmes conditions, en collaboration avec les Sociétés ALCATEL 

et CIS: 
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solution idéale en ondes centimétriques, il n’est pas 
certain que des diodes millimétriques puissent être 
réalisées dans un proche avenir. Aussi la seule solution 
reste celle offerte par les masers et c’est pour cette 

raison que le présent travail a été entrepris. 

2. Choix du type de maser 

Nous ne reviendrons pas ici sur le principe des 
masers. On en trouvera la description dans de nom- 

breux ouvrages [4] [5] ou articles [6]. 

La construction d’un maser à onde progressive, 

malgré l’avantage que présente celui-ci vis-à-vis de 
la largeur de bande, a été éliminée en raison de la 
difficulté mécanique de réalisation de la structure à 
retard et d’assemblage de plusieurs monocristaux 
dans des orientations identiques. 

Nous avons donc choisi le dispositif à cavité réson- 
nante et, comme substance active, un cristal para- 
magnétique soumis à un champ magnétique extérieur, 
de manière à disposer d’une latitude importante de 
réglage sur la fréquence du signal. 

Le pompage nécessaire pour inverser la population 
des deux niveaux magnétiques choisis peut être obte- 
nu de diverses manières. Une voie très séduisante 
consiste à pomper par l’intermédiaire d’un niveau 
optique excité. Ce système a l’avantage de ne pas 
imposer de limites de principe à l’amplification vers 
les très courtes longueurs d’ondes, mais exige la 
recherche de centres paramagnétiques répondant à un 
ensemble de critères très stricts. Une inversion de 
population a été obtenue dans notre laboratoire par 
Y. MERLE D’AUBIGNÉ [7] grâce à un pompage en 
lumière polarisée agissant sur des centres F dans des 
cristaux d’halogénures alcalins. Une vaste étude des 
propriétés magnéto-optiques de défauts de réseaux est 
en cours et a déjà donné des résultats intéressants 

[8] [9]. 
Parallèlement, la voie plus conventionnelle du 

pompage hyperfréquence du type Bloembergen, 
utilisant trois ou quatre sous-niveaux magnétiques de 
l’état fondamental, a été poursuivie en se fixant une 
longueur d’onde de pompage voisine de 2 mm, valeur 
pour laquelle il existe des carcinotrons commerciaux 
très satisfaisants. Ce choix conduit pratiquement à une 
longueur d’onde inférieure ou égale à 4 mm pour le 
signal amplifié. 

3. Choix du matériau paramagnétique 

Un certain nombre de conditions doivent être réu- 
nies pour que l’on puisse espérer un effet maser satis- 
faisant. 

a) Structure des niveaux magnétiques 

La première condition à remplir est évidemment 
l’existence de trois niveaux d'énergie magnétiques 
séparés des valeurs correspondant à l'énergie des 
photons de pompe et de signal. Cette condition peut 
être convenablement ajustée par le jeu du champ 
magnétique extérieur et de l’angle entre celui-ci et 
les axes cristallins de l’échantillon. Cependant, il est 
souhaitable de travailler dans des champs magnétiques 
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pas trop élevés. Or les énergies correspondant à 2 mm 

exigeraient des champs magnétiques de l’ordre de 
50000 Oe pour des électrons libres. Il faut donc 
s'adresser à des ions très fortement couplés au réseau 
cristallin et présentant ainsi, même en champ nul, 
une structure en niveaux largement espacés (splitting 
initial) afin que l’apport d’énergie demandé au champ 
extérieur reste faible. 

Enfin, il est souhaitable de disposer de plus de trois 
niveaux, de manière à accroître les possibilités de 
pompage par divers artifices de push-pull ou de cas- 
cades et à s’affranchir ainsi de la condition de Bloem- 
bergen : 

* 

' À . 

À (pompage) < Au , 

b) Temps de relaxation 

Le maser est un dispositif de trois niveaux main- 
tenus hors de l’équilibre thermique par l’absorption 
de l’énergie de pompage. Le court-circuit thermique 
qui tend à rétablir l’équilibre, doit donc être aussi 
faible que possible sous peine d’imposer des puissances 
de pompage inacceptables. Or l'interaction thermique 
provient du couplage entre le système de spins et le 
spectre de phonons de la matrice cristalline, par le jeu 
de divers phénomènes tels que le couplage spin-orbite. 
Ce phénomène exige l’emploi de basses températures 
pour réduire le spectre de phonons, mais il impose, 
en outre, un choix relativement étroit d’ions et de 

structures cristallines. 

c) Largeur de niveaux 

Les niveaux magnétiques ont des largeurs extré- 
mement variables provenant de nombreuses origines : 
interactions entre les spins électroniques ou entre 
ceux-ci et les spins nucléaires (interaction hyperfine) 
limitation de durée de vie par la relaxation, inégalités 
locales du champ magnétique ou du champ cristallin. 

Il est nécessaire, pour un maser, de disposer de 
niveaux assez étroits donnant des fréquences bien 
définies, et il est capital que la largeur de ces niveaux 
soit due à une interaction € homogène », c’est-à-dire 
qu’elle provienne d’un couplage de tous les spins 
entre eux, permettant de définir une température 
commune à l’ensemble. Il faut, en particulier, éviter 
des structures en paquets de spins, isolés les uns des 
autres et provenant d’irrégularités de concentration 
ou d’orientation cristalline, car alors l’émission ne 

sera réalisée qu’en certains points de l’échantillon, 
tandis que les autres seront inactifs, ou plus probable- 
ment absorbants. 

Enfin des concentrations de spins trop élevées, 
outre des niveaux larges, favorisent l’apparition de la 
«cross relaxation » [10] qui, sauf dans des cas très 
particuliers [11], s'oppose auxinversions nécessaires. 

Au total, il convient d’utiliser un système de spins 
suffisamment dilué dans une matrice cristalline aussi 
homogène que possible. 

L'étude des cristaux répondant à ces trois conditions 
a fait l’objet de très nombreuses publications, tant à 
l'étranger [12] que dans notre laboratoire, où les 



N° 479, février 1967 

ions terres rares dans des matrices cubiques (M£gO, 
ThO:) ont, dans ce but, été très étudiés [13] [14]. 

Nous avons finalement choisi pour la réalisation 
pratique du maser, une matrice d’oxyde de titane 
(rutile) dopé avec des ions Fe3+. Ce cristal, en effet, 
a été déjà beaucoup étudié et a donné lieu à de bons 
résultats dans la bande des 8 mm. 

4. Etude physique du rutile 

4.1. SPECTRE DE RÉSONANCE PARAMAGNÉTIQUE 

L'intérêt du rutile dopé au fer, comme matériau 
maser au-dessous de 1 cm mis en évidence par les 
réalisations de D. CARTER [15], S. FONER et L.R. 
Momo [16], en particulier, résulte de ses propriétés 
paramagnétiques : large splitting à champ nul, nom- 
breux niveaux, multiples combinaisons de pompage 
possible, et de ses intéressantes propriétés diélectri- 
ques. 

Nous avons donc choisi de réaliser un amplifica- 
teur maser utilisant ce matériau, à des fréquences de 
signal dans la bande des 4 mm et de pompe vers 2 mm. 

L’ion Fe3*, de configuration 3 ds, est à l’état libre 
dans l’état 5:72. Dans TiO, il est placé dans le champ 
électrique de symétrie presque orthorhombique créé 
par les six oxygènes voisins ; le fondamental se com- 
pose de trois doublets de Kramers dont la dégénéres- 
cence est levée par application d’un champ magnéti- 
que continu. 

La structure cristalline de TiO:, de symétrie D», 
donne lieu à deux sites équivalents par maille, dont 
les axes S, et S: associés à l’axe optique C forment un 
système orthogonal. On observe donc deux séries de 
spectres identiques, décalés de 909 par rotation autour 
denFaxerC: (fig: 2). 

Axes magnétiques Axes du cristal 

[es 
Y ve 

x = [ro] 
Y= Col FE = ; 
z- (nd x Z 

Ps 3+ 

Fic. 2. — Structure et symétries cristalline de TiO2 (rutile). 

Le remplacement de Ti4* par Fe implique une 
compensation de charge qui se fait à courte distance 
et crée une distorsion du champ orthorhombique qui 
explique les larges écarts en champ nul : 43,3 GHz et 
81,3 GHz. Ces grands écarts (leur somme 124,6 GHz 
appartient à la bande 2 mm) suggèrent qu'il suffira 
de champs assez faibles pour obtenir un effet maser à 
des fréquences millimétriques. 

Autre facteur favorable, les raies sont fines, de 10 à 
60 gauss suivant les orientations. 
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L’hamiltonien qui rend compte de la symétrie de 
Fe (S = 5/2) et-des résultats expérimentaux est.: 

x = gps] s25s(5+ 0 +25) 

ee + : |st+st#stis(s +185? +351) 

+ b[3551—30S(S+1)S2+25S2—6S(S +1) 

+ 3SS+1)] 

où l’on introduit le terme F tel que Le = 350 

a = 1 10: GH7%9.=2,000:€0,0005 

D'=2055GHZ F0= 220 GH74Fe= 04 GGAZ 

Les axes x, y, z sont choisis de telle sorte que 

zC axe optique 

OxfS; axes de symétrie des sites I et II 

OyfS2 

On appelle 0 l’angle entre H et Oz, o l’angle entre la 
projection de H sur xOy et Ox. Les valeurs propres de 
JC ont été calculées par différents auteurs [17, 18] 
en fonction des paramètres 0 et œo. Les résultats, 
sous forme graphique ou numérique, nous ont été 
communiqués par les auteurs de la référence [17]. 
Cela nous a permis de déterminer de manière appro- 
chée les valeurs des cinq paramètres : fréquence de 
signal, de pompe, champ magnétique, angles 0 et . 

En examinant l’hamiltonien, on voit que la contri- 
bution des termes du 4° ordre n’est nullement négli- 
geable ; il en résulte que la configuration des niveaux 
d'énergie varie considérablement avec l’orientation 
du champ magnétique dans le réseau cristallin. Un 
plan de ce réseau joue cependant un rôle important : 
le plan [110], plan de symétrie des axes des sites équi- 
valents : lorsque le champ magnétique s’y trouve 
contenu, les deux spectres de raies se trouvent confon- 
dus et la totalité des spins participe à la résonance. 
Nous avons, a priori, limité nos recherches à ce plan, 
l’un des angles, @, se trouve ainsi fixé (@ = x/4). 

En utilisant les tables de valeurs numériques rela- 
tives à ce plan, nous avons déterminé, par interpola- 
tions successives, les deux systèmes de points de fonc- 
tionnement figurant dans le tableau I. 

L’inconvénient de ce type de maser vient du fait 
que trois des paramètres sont liés au 4° de façon étroite 
et qu’en général, l’amplification dépend fortement 
de la précision des réglages. Toutefois, dans le pre- 
mier cas, au voisinage de 0 = 900, lorsque Æ est 

parallèle à l’axe [110], les paramètres sont stationnaires 
en fonction de 0, et on peut admettre une orientation 
moins précise. La figure 3 montre alors la disposition 
des niveaux. Pour vérifier les résultats numériques 
ainsi obtenus, des mesures en résonance paramagné- 
tique ont été faites à diverses fréquences. Des boules 
de rutile dopé, de provenances diverses, ont été orien- 
tées à 3 cm, d’après la symétrie des diagrammes obte- 
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TABLEAU I 

Point de fonctionnement 

Fréquence de pompe 
Champ magnétique 
Angle 0 

Energie 

180 GHz 

fs=69,3 GHz 
100 

fh= 16,5 GHz 

—140 

14 kgauss 

h=45° e = 90° 
F1G. 3. — Disposition des niveaux d’énergie en fonction du champ 

dans les conditions angulaires du premier point de fonctionnement. 
Transition du maser push-pull. 

nus, suivant une méthode mise au point auparavant 
pour le rubis ; des échantillons ont été taillés suivant 

les axes [110] et [001] ainsi matérialisés. La précision 
atteint 0,50. 

Le diagramme H(0) a été tracé à 4 mm (fig. 4), 
le tracé expérimental de Æ en fonction de la fré- 
quence pour 0 = 900 montre que l’incertitude sur les 
résultats numériques théoriques est inférieure à 
5.103. On a pu vérifier, d’autre part, qu'il est extré- 
mement difficile de rendre Æ parallèle au plan [110] ; 
au voisinage de ce plan et pour la transition 3-5, 
les raies dues aux deux sites s’écartent de 120 gauss 
pour 1° d’erreur sur w. Leur largeur étant d’environ 
20 gauss, un défaut de coïncidence de 1/10 de cette 
largeur résulte d’une erreur d’orientation de seule- 
ment 1’. Cette simple remarque nous a obligés à 
prévoir un dispositif mécanique d'orientation très 
précis et assez volumineux (fig. 5). 

Ensuite, des expériences à basse température, hydro- 
gène et hélium, nous ont permis une appréciation 
qualitative des diverses probabilités de transition à 
4 mm. Les états sont suffisamment « mélangés » 
pour que ces probabilités soient grandes, et l’on 
observe en effet une saturation facile à la température 
de l’hydrogène et complète à celle de l’hélium, à 

Premier cas 

Transition de signal 2-4 
Transition de pompe 1-5 et 3-6 14 et 2-6 
Fréquence de signal 65 à 70 GHZ 65 à 74 GHZ 

125 à 116 GHZ 
7 000 à 4 750 G 

68° à 900 

| Deuxième cas 

136 à 147 GHz 
| 10 200 à 11 000 G 
| 6,50 à 13,50 

Champ magnetique 
k gauss 

p=45° 
f 270,5 GHz 

signal maser 2°" cas 

10 

signet maser 1°! cas 

————————————————— 

Angle 8 

Co 20 30 49 50 60 70 80 0° 
CiH 

FIG. 4. — Diagramme H(0) à 4 mm et zones de fonctionnement 
maser. 

F1G. 5. — Photographie de la «Tête» du maser montrant le 
dispositif mécanique d'orientation et le châssis en cornière sup- 
portant l’ensemble hyperfréquence. A gauche le circuit de pompage, 
à droite le circuit signal et le récepteur 4 mm. 

faible puissance de signal : 1 mW environ. On peut 
en déduire grossièrement des temps de relaxation de 
1 à 5 ms, en accord avec les quelques résultats publiés 
[19, 20]. 

Enfin, à 2 mm, nous avons obtenu expérimentale- 
ment le diagramme H(0) = 450 (fig. 6) pour différen- 
tes fréquences de pompe. D’autre part, on constate 
bien que, sur les cristaux de petites dimensions 
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(12 mm), on peut saturer complètement les transitions 
de pompe prévues, à l’hélium et à l’hydrogène. Sur 
un cristal plus gros (100 mm), on observe encore à 
l’hélium une faible dispersion. 

Champ(gauss) 8000 

124 GHz 

| | N | 

Le he - Le De —— 5000 
| RS 
| | 

| Du, Eve 
| | | 
| | 1-5 

| Le sal SR | 4000 

| 3000 
Angle H,C 50° 70° 80° 90° 

F1G. 6. — Diagramme H(6) pour @ — 45° à 2 mm. 

4,2. CARACTÉRISTIQUES DIÉLECTRIQUES 

Le maser 4 mm est du type simple à cavité en 
réflexion. Cela est très simplement réalisable si l’on 
examine les propriétés diélectriques bien connues du 
rutile. Sa constante diélectrique est très élevée (et 
très anisotrope) et dépend peu de la fréquence dans 
le domaine hertzien, comme l’indiquent les mesures 
faites par SABISKY et GERRITSEN [21] à 25 GHz 
(fig. 7) et dont quelques points caractéristiques ont 
été reportés dans le tableau IT. 

TABLEAU Il 

Température 

Un cristal de quelques millimètres de côté forme 
donc un résonateur sur des modes d’ordre élevé, 

d’autant plus nombreux que ses dimensions sont 

grandes ; les surtensions de ces modes sont élevées 

à basse température, les pertes diélectriques étant 

très faibles. En effet, les valeurs de la tangente de 

perte sont de l’ordre de 1 à 10-107 suivant la concen- 

tration en Fe, entre 78 °K et 4 °K. On peut, dans ce 
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() 100 200 degrés °K 300 

FiG. 7. —- Variation en fonction de la température des constantes 
diélectriques perpendiculaire et parallèle à l’axe C pour un mono- 
cristal de rutile. ; 

cas, déduire la densité des modes de la formule de 
Rayleigh-Jeans adaptée au cas anisotrope : 

À: 87 VenV'enf df 
du 

C° 

L'accord expérimental est satisfaisant : à 4 mm, un 
échantillon de 100 mm3 présente, entre deux modes 
voisins, un écart moyen calculé de 1,2 MHz et mesuré 
de 1,4 MHz. Sur le lobe d’un klystron balayé en dents 
de scie, et dont la largeur est voisine de 100 MHz, 
on compte en effet 70 modes distincts, à la tempéra- 
ture de l’hydrogène. Leur surtension moyenne peut 
donc être évaluée à 100 000 d’où : tg à = 5-10-6. 

Si on limite, a priori, le nombre des modes, donc 
leur surtension, la formule précédente donne une 
idée du volume nécessaire, voisin de 10 mm pour 
obtenir un mode tous les 100 MHz. Des échantillons 
ont été taillés sous forme de lames 3x1,5 mm? 
de faible épaisseur, 0,8 mm, pour lesquelles la répar- 
tition observée est conforme aux prévisions. 

5. Description du dispositif expérimental 

5.1. SCHÉMA GÉNÉRAL 

La figure 8 donne le principe des circuits. La sonde 
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= à Contrôle 
de pompe 

de 
Ondemètre Coupleur 

Pompe Atténuateur 

Odemètre Atténuateurs 

mm Variable Etalonne Duplexeur Gyrateur Ce imentation = F Du er 
ass] 

Isolateur 

à ferrite 

Récepteur } 
superhét. mélangeur 

Mesure 

Asservissement du Klystron local 

Récepteur à 

superhéter 

£mm 

rs) cn RM rives 
Coupleur 

Local Atténuateur 

Discriminateur 

Alimentation 

FiG. 8. — Schéma général des circuits du maser. 

schématisée par deux lignes fera l’objet du prochain 
paragraphe. 

L’oscillateur de signal et l’oscillateur local du récep- 
teur superhétérodyne sont des klystrons Philips, dont 
la bande s’étend de 65 à 75 GHz et qui délivrent une 
centaine de milliwatts. Leur stabilité est de 1 à 3:10 
sur quelques dizaines de secondes et de 3 à 5-:1074 
sur quelques minutes. 

Il a donc été nécessaire de réaliser un asservisse- 
ment en fréquence du klystron local sur le klystron 
de signal. 

L’oscillateur de pompe est un carcinotron CO20 
qui fournit 0,5 à 2,5 W entre 117 et 134 GHz. Une 
stabilisation n’est pas nécessaire. 

Tout l’ensemble, éléments sur guide millimétrique 
et électronique transistorisée, à l’exception des alimen- 
tations, est disposé sur un plateau soutenant égale- 
ment le cryostat. En effet, le cristal doit être orienté 
en 0 et @ de façon telle que son plan [110] soit rendu 
parallèle au champ (@ = 45°) pour toutes les orienta- 
tions donnant l’effet maser. Le champ, donné par un 

électro-aimant Varian, étant horizontal et immobile, 
tout l’ensemble tourne autour d’un axe vertical pour 
donner 0, et s'incline autour d’un axe horizontal 
quelconque pour compenser l’erreur de taille sur , 
de manière indépendante et avec précision. 

5.2. SYSTÈME MÉCANIQUE 

Un plateau divisé dont la lecture est au 1/10 de 
degré, tourne dans un roulement à billes (variation 
de 0). On le rend mécaniquement parallèle à H. Une 
couronne à section triangulaire, offrant une surface 
concave conique, s’appuie sur le plateau précédent 
en quatre points. Cette surface concave enveloppe 
une sphère centrée sur l’échantillon. Un deuxième 
plateau est fixé à la couronne, que des vis de com- 
mande à blocage peuvent déplacer dans toutes les 
directions possibles. Ce deuxième plateau supporte 
l’ensemble des circuits du maser. On peut ainsi, 
indépendamment, faire tourner de 3600 et incliner 
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de +50 tout l’ensemble, cryostat compris. 

L'ensemble 4 mm et l’ensemble 2 mm sont 

posés l’un et l’autre sur une planche montée 
sur vérins, de manière à ajuster les guides 
d’ondes sur la tête de la sonde. 

5.3. RÉCEPTEURS 

Les récepteurs de mesure et d’asservis- 
sement de l’oscillateur local sont identiques 
et se composent d’un mélangeur, d’un pré- 
amplificateur et d’un amplificateur à fré- 
quence intermédiaire (30 MHz). 

Le mélangeur est constitué par un anneau 
hybride à guide d’onde. Les cristaux utilisés 
sont du type 1! N 2792 de Philco et leur cou- 
rant est réglé ‘à 20 uA. Le facteur de bruit 
maximal est de 17 dB et la perte de con- 
version de 13,5 dB. 

Le préamplificateur est entièrement tran- 
sistorisé et réalisé au laboratoire sur circuit 
imprimé (fig. 9). Il est relié au mélan- 
geur par deux câbles coaxiaux aussi 

courts que possible pour éviter l’atténuation. Le 
1er étage est constitué de deux transistors mésa 
2 N 2415 montés, le premier en émetteur commun, 
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F1G. 9, — Photographies du préamplificateur (en haut) et de l’am- 
plificateur (en bas) réalisés sur circuit imprimé. 

le deuxième en base commune. Ce deuxième étage 
donne la sélectivité principale du préamplificateur 
à l’aide d’un C.O. monté dans son collecteur et du 
R.C. de liaison qui forme filtre. Cela donne, dans une 
grande plage, une grande souplesse de réglage. Les 
trois derniers étages sont montés en base commune 
et sont à très large bande, grâce à des autotransfor- 
mateurs du type Ruthroff. Le schéma d’ensemble est 
représenté sur la figure 10. 

La bande passante est de 19 MHz autour de 30 MHz 
et le gain de 44 dB. 

, L’amplificateur (fig. 9) est du même type de réalisa- 
tion et comprend cinq étages de transistors 2 N 706 
à liaison par transformateur neutrodyné. La sortie 
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courant 
cristal 
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courant 
cristal 

FiG. 10. — Schéma radioélectrique du préamplificateur à faible bruit et large bande. C = 4 700 pF ; choc : ferrite ; 
To : 9 spires doubles sur tores ferrite L.T.T. ; T° : 20 spires sur 9MB75 prise à 4 spires côté masse. 

de l’amplificateur de mesure est équipée d’une détec- 
tion par diode à pointe. La bande passante est de 
13 MHz autour de 30 MHz et le gain de 70 dB. Une 
commande des deux premiers étages permet de réaliser 
une variation de gain de plus de 50 dB sans variation 
de largeur de bande. 

Le facteur de bruit total de l’ensemble préamplifi- 
cateur+amplificateur est de 2,5 dB. 

La chaîne de contrôle automatique de fréquence 
conduit à une stabilité de l’écart entre les deux klystrons 
meilleure que 0,1 MHz pour une fréquence de service 
voisine de 70 000 MHZ. 

6. Etude de la sonde 

La réalisation de la sonde de mesure est, de loin, la 
partie la plus délicate de la mise au point. 

La difficulté fondamentale est liée aux propriétés 
diélectriques du rutile. S’il est commode de consti- 
tuer la cavité par le cristal lui-même, grâce à sa cons- 
tante diélectrique particulièrement élevée, cette pro- 
priété rend, par contre, extrêmement difficile le cou- 
plage de la cavité avec l’extérieur, et surtout un réglage 
progressif de ce couplage. 

Or la théorie des lignes, appliquée à une cavité 
décrite par un Q, intrinsèque, un Q, du couplage et 
un Om (négatif) traduisant l’apport d’énergie de 
l'effet maser, montre [4] que le couplage joue un 

rôle essentiel dans le réglage du gain G de l’appareil 

et dans le passage de l’oscillation à l’amplification. 

En effet 

2 (2 6 mé où 

Qo 1 A tee 
(3, 

; Oo 
où ff = — est le coefficient de couplage. 

(4 

Deux types de sondes ont été utilisés : 

a) La sonde n° 1 se compose de deux guides RG 
99/U (bande normale 60-90 GHz) en argent, soudés 
l’un à l’autre et d’épaisseur réduite pour diminuer les 
pertes thermiques. La longueur de la sonde est de 
70 cm environ. Une transition en guide électroformé, 
de 4 mm en 2 mm se trouve juste avant la cavité conte- 
nant le cristal. Cette transition est nécessaire pour 
éviter une perte de la fréquence signal dans le circuit 
de pompe. Ces guides débouchent sur une cavité 
de section rectangulaire de 15 mm de hauteur qui 
contient le cristal. Un piston de court-circuit est 
commandé de l’extérieur, en fonctionnement, par un 
tube en acier inoxydable entourant les guides (fig. 11). 
Cette structure simple, mécaniquement rigide et d’en- 
roulement minimal (@ 14 mm) permet d’utiliser des 
entrefers petits. La sonde est enfermée dans un vase 
dewar métallique. L’étroitesse du col a obligé de 
souder l’arrivée servant au transfert d’hélium ou d’hy- 
drogène liquide sur le côté du vase. 

d'évacuation 
d'helium 

© Guide RG99/ 

lute de commande 
du piston p int 13 

Cavite 

7 Rutile 

F1G. 11. — Schéma 
de la sonde n° 1. Piston 

- Commande de piston 

Le cristal qui constitue, en fait, la cavité réson- 
nante occupe une partie de la section droite du sys- 
tème soit 3 x 1,5 mm? sur une épaisseur de 0,8 mm. 
Il a été préalablement taillé pour satisfaire à la valeur 
choisie pour l’angle o soit x/4. Le choix du cristal a 
été très difficile en raison de graves imperfections 
(macles torsion du réseau) que présentent presque 
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tous les échantillons. L’élément retenu, de concentra- 
tion en Fest égale à 0,029 % provient de la firme 
Djeva et nous a été aimablement donné par la C.S.F. 

Ce montage a donné une oscillation maser très nette 
et a permis de bien définir les exigences sur les pré- 
cisions angulaires, la stabilité du champ et de la 
température. Ces résultats seront exposés dans le 
prochain paragraphe. Mais il n’a pas été possible de 
maîtriser cette oscillation par le seul jeu du couplage 
avec piston arrière. Lorsque tous les paramètres sont 
ajustés au mieux, on obtient une oscillation à bande 
large représentée par la photo oscilloscopique (fig. 12) 
où chaque carreau représente environ 30 MHz. 

FiG. 12. — Observation oscilloscopique de l’oscillation maser 
obtenue avec la sonde n° 1. 

b) La sonde n° 2 se compose d’un seul guide d’onde 
RG 99/U (bande 60 à 90 GHz). L’onde de pompage 
est donc véhiculée par le même guide que le signal. 
Le couplage entre cette sonde et les deux guides d’ali- 
mentation s’effectue dans un té spécialement conçu. 
Le filtrage vers le récepteur de l’onde de pompage 
est très simplement effectué par le gyrateur 4 mm 
qui est complètement absorbant à 2 mm. Les cris- 
taux mélangeurs sont donc parfaitement protégés 
d’une saturation parasite éventuelle. Le signal n’est 
pas perturbé par l’arrivée du 2 mm, le guide stan- 
dard à cette fréquence étant largement au-delà de 
la coupure pour le 4 mm. Cependant la réalisation 
mécanique de cette transition a été très délicate 
en raison des faibles dimensions des guides 
(2,032 x 1,016 mm? pour le 2 mm). L’ensemble a 
été réalisé en deux demi-coquilles accolées, et n’apporte 
à 4 mm qu’une perte de 1,1 dB. 

L'utilisation d’un seul guide pour la sonde a le 
double avantage de diminuer notablement les pertes 
thermiques, même avec un guide standard d’argent 
(l’amincissement donnant lieu à des déformations 
incontrôlables), et d’augmenter la place disponible 
pour les commandes dans le même encombrement 
que précédemment (diamètre hors tout 14 mm). 

x 

La cavité terminale, de section égale à celle des 
cristaux, soit 3 x 1,5 mm2, est fixée par une bride à 
écrou, et un piston de court-circuit arrière est com- 
mandé de la même manière que précédemment. 

L'essentiel du nouveau dispositif réside dans un 
couplage variable supplémentaire placé dans le guide, 
avant le cristal. Plusieurs systèmes schématisés par 
la figure 13 ont été essayés : 

L’ONDE ÉLECTRIQUE, t. XLVII 

Rutile 

<Æ Î 

nn el | L \ 

Fa 
Delrin Piston 

Guide RG99/U (argent) 

Cales en argent 

ee _— 

LS TERRE 

Transformateurs 

Monocristal 

Polycristal 

F1G. 13. — Schémas des dispositifs de couplage avant, utilisés 
avec la sonde numéro 2. 

— Couplage par sifflet diélectrique dans le guide 
standard. 

— Couplage par sifflet diélectrique dans un guide 
à la coupure. 

— Couplage par transformateurs en diélectrique à 
forte constante &. 

— Couplage par sifflet de rutile polycristallin. 

Tous ces dispositifs ont montré par ailleurs que le 
piston de couplage arrière présentait des contacts 
incontrôlables et, malgré la difficulté, il a fallu adopter 
le système dit & sans contact ». 

La première solution s’est révélée insuffisante 
tandis que la deuxième donnait lieu à des pertes inad- 
missibles, sans doute à cause d’une soudure impar- 
faite des cales d’argent intérieures modifiant les 
dimensions du guide. La dernière solution a montré 
des pertes en présence du champ magnétique, proba- 
blement causées par la résonance d’impureté. 

SEE 
Sy 

# 2 ‘ + 
\ N S 

L'amelles -À Support 7 Rutile stycast diélectrique 

Y RÉ RREERERREERREREREE EE EEEEERE ERRRNTEE 

FiG. 14. — Schéma de la cavité de mesure et des couplages dans 
la version définitive. 
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FIG. 15. — Photographie des éléments terminaux de la sonde cavité et couplages. L’allumette figure l’échelle. 

Enfin, nous avons obtenu satisfaction grâce à 
l’emploi de deux transformateurs quart-d’onde, dont 
la distance mutuelle et la position d’ensemble sont 
toutes deux ajustables. Les matériaux essayés pour 
ces transformateurs ont été l’alumine (e — 9) et 
le stycast (& = 5), qui conduisent à des épaisseurs 
respectives de 0,35 mm et 0,50 mm. Le schéma du 
dispositif est représenté sur la figure 14 sans le système 
de guidage des supports et la figure 15, où l’échelle 
est donnée par une allumette, montre l’ensemble 
de la cavité et des coupleurs. 

7. Caractéristiques actuelles 

Le point de fonctionnement a les caractéristiques 
suivantes : 

fréquence signal 68 750 MHz 
fréquence pompage : 118 600 MHZ 
champ magnétique : 5 250 Oe. 

Les angles de fonctionnement sont : 

p = 450 Di 720) 

Le phénomène d’amplification se maintient (mais 
le gain change) dans la plage suivante : 

pour le champ magnétique : + 15 Oe 
pour l’angle 0 0,299 3 

La précision de réglage de est beaucoup plus 
sévère. En effet, le choix de o = x/4 permet de rendre 
équivalents deux types de sites paramagnétiques. Une 
erreur de 1° écarte de 120 Oe les résonances des deux 
types, dont les largeurs individuelles sont de 20 Oe. 
Or il est nécessaire d’obtenir la coïncidence à mieux 
du 1/10 de la largeur de raie, ce qui conduit à une 
orientation fixée à 1 minute d’angle près. 

La température est celle d’ébullition de l’hélium 
sous la pression atmosphérique : 4,20. L’évacuation 
doit être largement dimensionnée, car de faibles varia- 
tions de température conduisent à des instabilités 
par variation de & du rutile. 

L'ensemble du dispositif introduit les pertes sui- 
vantes : | 

Perte du circulateur à l’entrée du maser : 1,75 dB 
Perte du coupleur 4 - 2 mm Edo M 
Perte de la sonde 2 

Dans ces conditions, on a mesuré : 

Un gain total de 20 dB pour une largeur de bande 
de 150 MHz. 

L'étude du facteur de bruit est en cours à l’aide de 
deux charges adaptées maintenues l’une à 78CK, 
l’autre à 300 °K. Cependant un reste de dérive rend 
cette mesure encore délicate. 
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AMPLIFICATEURS PARAMÉTRIQUES 

A GRANDE STABILITÉ DE GAIN 

POUR LA RADIOASTRONOMIE 

J. DELANNOY et J.C. RIBES 

Service de Radioastronomie 

Observatoire de Meudon 

1. Critères choisis 

Le premier de ces critères est, très normalement, 
une température de bruit aussi basse que possible ; 
typiquement, à 1 420 MHZ, la contribution du sol au 
bruit total de système est de 35 °K environ pour le 
grand radiotélescope de Nançay dans les meilleures 
conditions d’emploi. Il ne serait donc pas aberrant 
d'envisager l’utilisation de récepteurs dont le bruit 
total soit de cet ordre, ou même moitié moindre. 

Le second critère est imposé par les conditions 
usuelles d’emploi des récepteurs de Radioastronomie : 
le signal est de la même nature aléatoire que le bruit 
propre du récepteur, des rapports signal/bruit de 
l’ordre de 1 % sont monnaie courante : d’où la néces- 
sité de longues intégrations (1 heure par observation 
à Nançay) et de systèmes assurant une grande stabilité 
à la «ligne de base » des récepteurs : système de 
permutation de Dicke (ou de double permutation) 
ou de corrélation de BLUM [1, 2]. Nous avons imposé 
les spécifications suivantes : stabilité de gain meil- 
leure que 1 % sur une heure, ce qui a fréquemment 
conduit pour les parties des récepteurs complexes à 
des tolérances plus strictes encore ; en particulier, le 
gain d’un amplificateur paramétrique doit être stable 
à 1°/00 près sur une heure. 

L’une des premières réponses à cette seconde exi- 
gence consiste en ceci : les réglages du paramétrique 
seront tels que sa température de bruit soit optimale 
et donc stationnaire en fonction des paramètres prin- 
cipaux du système. Nous nous proposons de dévelop- 
per et d’exposer ici l’analyse qui nous a permis de 
choisir un type d’amplificateur paramétrique corres- 
pondant à nos besoins, et d’en optimiser la tempéra- 
ture de bruit en fonction des impédances externes. Il 
faut préciser, avant tout, que nous avons choisi un 
gain faible (10 dB) qui ne nous permet pas de négliger 

la contribution des étages suivants, selon la formule : 

T; 

Ti 

donnant la température de bruit Tr d’une cascade 
de quadripôles 1 de gain en puissance utilisable 7. et 2, 
de températures de bruit T1 et T; respectivement. 
Si le problème de stabilisation des amplificateurs 
paramétriques s’en trouve simplifié, celui de la stabi- 
lisation des étages suivants n’est pas moindre ; il 
relève des techniques habituelles en Radioastrono- 
mie [3]. 

2. Analyse en bruit 

2.1. REPRÉSENTATION DE L'AMPLIFICATEUR PARAMÉ- 

TRIQUE 

Tout système comportant une impédance négative 
(actif donc) pose un problème de stabilité à toute 
fréquence entre zéro et l'infini qu’on suppose ici 
résolu — nous ne parlerons pas des critères de Nyquist 
ou de Bode. L'objet de ces remarques a pour point 
de départ le système linéarisé par lequel on repré- 
sente une diode paramétrique dans un amplificateur 
à inversion de fréquence » (fig. 1) du type « à trans- 
mission » [7] : 

Î Î 
(4 RE Là — I, 

JC jæoC 

= x 

* Î * 

Le r — : Ve 
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Pompe 

Fréquences 

F1G. 1. — Amplificateurs paramétriques à inversion de fréquence 

Notati . + t t AUONSRMEELEN p jwt p—jwt 
VE CG C7 $ CAN 

] # 

=, (14 2e cos wt+..), C1 réel 
Cho 

La matrice ci-dessus, à deux lignes et deux colonnes, 
a paru plus prochede la réalité, dans notre cas, que la 
matrice admittance à laquelle conduit le développe- 
ment de Fourier : 

C = Co Fe Core 3% Chen cr ne Che2iort 

Dés Per et) 

En effet les diodes usuelles comportent une self série 
qui à naturellement tendance (sauf réglages inadé- 
quats) à ouvrir le circuit placé aux bornes de la capa- 
cité variable, aux fréquences élevées ; la simplification 
qui permet de passer de la matrice infinie à la matrice 
2x2 n’est la même dans l’un ou l’autre formalisme 
que lorsque le circuit extérieur présente une grande 

impédance devant 1/C;w, ou une petite selon le cas 
(fig. 2). Nous nous trouvons évidemment dans le 
premier cas, et c’est le développement de Fourier 

1 el®rt e — j@pt e2)®rt e- 2j@pt 

ec e hoc a 
Ci Ci C; 2 

(4) 

que nous employons donc : il serait très difficile pra- 
tiquement de ramener aux bornes de la diode un court- 
circuit aux fréquences supérieures, meilleur que 

1/C,œ à toute fréquence. 

On peut noter aussi que l’emploi de la série de 
Fourier de l’élastance, plutôt que de la capacité, 
permet un calcul approché rapide de l’onde de pompe 
aux bornes de la capacité variable, dans le cas du cir- 
cuit ouvert aux fréquences supérieures : à ces fré- 
quences, l’intensité sera faible et la tension forte ; 

donc le courant (et la charge) dans la diode paramé- 

trique sont proches d’une sinusoïde avec peu d’harmo- 

niques. Seule la tension reste riche en harmoniques, 
suivant la caractéristique non linéaire 

v = g(q) (5) 
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FIG. 2. — a) Influence des impédances externes z (ao: = os—+iop). 

b) Eq. (20) et gain de l’amplificateur à ‘transmission 

dans les conditions de bruit minimal (e = 2) 
De 

qui est souvent très proche, en pratique, de la loi 
linéaire : 

Î 
= RE = a—2bq, (6) 

(CET 1 

valable exactement pour les jonctions abruptes où 

Ce EAN 23 dg 

7 1—v/p dv 

On aura donc, en première approximation, une 
variation sinusoïdale dans le temps pour 1/C, d’ampli- 
tude calculable très simplement, et tous les termes 

I 
Ste On nuls. 

C3 Ch 

2.2. CALCUL DU BRUIT. GÉNÉRATEUR DE THÉVENIN 

Du point de vue du bruit de fond, et du rapport 
signal/bruit, il importe de connaître le gain en puis- 

le(#)|? 
4R 

sance utilisable (quantité pour un générateur 

de force électromotrice efficace e et d’impédance 
interne À) et les électromoteurs e, et e2 en série dans 
l’entrée et la sortie du quadripôle étudié. 

En effet, toute source de bruit que l’on peut extraire 
du quadripôle sous la forme d’un électromoteur e 
branché entre deux nouvelles bornes est susceptible 
d’être représenté par deux électromoteurs e: = ie 
et e2 = ae que l’on obtient en réduisant les rela- 
tions linéaires entre tensions et courants à la fréquence 
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étudiée (trois paires de bornes en évidence) à deux 
équations ; plusieurs sources de bruit indépendantes 
peuvent intervenir de façon analogue. Parce que nous 
travaillons sur un intervalle de fréquence assez étroit 
pour que la notion d’impédance conserve un sens, 
on doit utiliser ici l’analyse harmonique de la fonction 
aléatoire stationnaire qu'est l’électromoteur, dans le 
temps : 

eD = © HRG-H). U 

On suppose, en effet, dans ce qui suit, les électromoteurs 
de bruit engendré par un processus de Poisson à densité 
e, gouvernant la répartition des instants f; où démarre 
l'impulsion élémentaire y; R(t—t;) d'amplitude réelle 
yi : ce cadre est assez général ici [5]. Le théorème de 
Bôchner Khintchine indique alors que l’on peut 
localiser l’énergie sur l’axe des fréquences en écri- 
vant : 

les, GI = A() Av (8) 

en, (?) étant le résultat du filtrage de e(f) qui ne conserve 
que la bande de fréquence Av dans chacune des 
composantes R(f—1t). A(v) est la densité spectrale 
énergétique, chaque intervalle Av apportant indépen- 
damment sa contribution à l’énergie totale : 

+ co 

le? = | ; A(dv= X les. 
= Je ce) 

Nous utiliserons le résultat suivant : la densité 
spectrale énergétique est le produit de la densité po, 
nombre moyen d’impulsions par seconde, par l’éner- 
gie totale d’une impulsion (prise en moyenne par 
impulsion) dans la bande de fréquence étudiée : 

1 +N 

A(v) = po lim — Ÿ |G(v)? y (9) 
N— © 2N =N 

G(») étant la transformée de Fourier de R(f). Ce qui 
revient à dire que, dans le calcul du premier membre 
de l’équation (8), tous les termes d’interaction d’une 
impulsion à l’autre disparaissent, en moyenne qua- 
dratique : ce fait est relié aux propriétés ergodi- 
ques du bruit de fond (permutation possible des signes 
1 SE 14 , | 

A () dt et E() de l’espérance mathématique). 
=T 

On peut obtenir (9) simplement en considérant le bruit 
à corrélation microscopique dérivé de l’équation (7) : 

X(t) = : y: d(t—t;) 

où l’on a choisi la fonction d(f) nulle en dehors de 
pavés bornés assez petits pour que l’on puisse isoler 
des intervalles Af; successifs ne contenant qu’une 
impulsion au plus. On a alors : 

HORS 1 

XP dt = im — Y y?W 
20 T0 ieT 

1 
RO ETURE (#)| : 

TIERO _ 
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en posant W - | TO - | OL. a LA 

(théorème de Parseval, g(v) est la transforinée de 
Fourier de d(f)). En remarquant que le nombre N 
de chocs dans tout intervalle T'assez grand est approxi- 

mé par N = PT soit 22 es. I Vient: 
LI PEN 

AGP = lim _… 5 y. 

Le spectre énergétique de ce bruit s’atteint en loca- 
lisant W et | X(r)[2 sur l’axe des fréquences : 

12 EN +N 

im PRO D je 2 pol)? Av lim LE y 
N— co =N No 2N -N 

Il tend donc à être constant jusqu'aux fréquences y 
de l’ordre de l’inverse de la durée de d(f). Après 
passage dans tout filtre linéaire, entre autres celui qui 
donne la réponse R(f) à l’excitation d(f), défini par 
son spectre G(v)/g(v), on a : 

: ; i +N Es 

A(v) = p9G()G' (>) lim _ Des (9) 
N — oo 

On voit que A(y) est proportionnel au carré du module 
de l’électromoteur élémentaire G(v) dv intervenant 
dans la représentation de Fourier de R(f), ce qui 
justifie la notation intuitive que nous garderons : 

A(v) = ee*, où le signe de la moyenne correspond à 
l’opération définie par l’équation (9). 

Le théorème de Nyquist donne alors le bruit aux 
bornes d’une impédance Z à la température T sous 
la forme : 

* 

AMEL — KT (aux fréquences radio), 
2(Z+2) 

puissance utilisable, où k est la constante de Boltz- 

mann. Cette dernière relation définit, en particulier, 
la température d’antenne T4 dans le cas où l’impé- 
dance Z correspond au rayonnement de l’antenne 
à l’émission, l’antenne étant supposée sans pertes 
autres que l’énergie rayonnée. 

La température de bruit du quadripôle défini par 
les relations (2), en tenant compte seulement du bruit 
Nyquist de la résistance série r afin de simplifier 
l’application des principes précédents, se calcule alors 
aisément. Plaçant un générateur Æ1 d’impédance 
interne ZA à l'entrée, la sortie se comporte comme un 
générateur de Thévenin équivalent qui est, en négli- 
geant le bruit : 

V2 * * * 

E; # * = ES on GE; 

Zi +Zi (10) 

; PACA 2 _ FES —_ 21 
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si la matrice impédance (2) est schématisée ainsi : 

LÉ PE OU AE à | (2 bis) 

PET LEZ: 

Mais en tenant compte du bruit, la force électro- 
motrice agissant à l’entrée est (E1—e:1), d’où la sortie : 

E; =e,+G(E;—e;) (11) 

À cette force électromotrice sont reliées les indica- 
tions des appareils de mesure qui suivent : la propor- 
tion de signal et de bruit que l’on observera est donc 
— sauf nouvelle introduction de bruit — celle que 
comporte l’expression (11). On peut récrire ici : 

ie pis AL E' à (£ = c:) NAUTA) ô Ces 

permet de caractériser la proportion signal/bruit à 
la sortie. La température de bruit étant par définition 
[4] celle qui s’ajoute au signal 7; dans l’expression de 
l’énergie après passage dans le quadripôle, soit : 

E2ES =K&(T, +Tz) 

où k et Tr sont des constantes indépendantes de 71, 
on écrira : 

EE; 1 2 
GG 27, +2) 

T4 Tr 

en prenant donc : 

PR d (12) 
k 2(Z;, +21) 

Cette formule s’applique, d’ailleurs, à n’importe 
quel quadripôle, pourvu que l’on sache calculer les 

quantités e,e;, e,e>, ainsi que la corrélation exe: qui 
existe entre les électromoteurs d’entrée et de sortie. Elle 
permet de retrouver très rapidement la formule (1), 
avec un raisonnement calqué sur le précédent, dans 
le cas d’une cascade de quadripôles, en mettant 
l’accent sur le gain en puissance utilisable : 

PARA LEE, ZitZi 
22. te * * 

Z2+2Z2 EE; 

On a ici, après calculs : 

1 OZiZi+eZite Z1+p a 
T Zi+2: 
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7 75 * * 

D A an PP (14) 
ZitZ: 

avec 

__  €2€2 p = Zi e303—Z3: eiez 

TROT 221221 

je Zi1Zi1026 + ZriZoieiei — ZriZiiere —ZoiZiieez 

Z212Z531 

ete 

Need E = - 2r|r — Se 
@,C' Jo1Co/ o,œ_Ci 

=? 2 

ele ab] @,C' oo @,@_CŸ 

Pour un gain t, ou une température de bruit Tr, 
constants, le point d’affixe Z: se déplace dans le plan 
complexe des impédances sur un cercle d’un des fais- 
ceaux définis par les équations (13) et (14). Ces fais- 

ceaux admettent l’axe imaginaire Z,+Z; = 0 comme 
axe radical et le faisceau Tr = Cte a toujours deux 
points limites en vertu de l’inégalité de Schwartz 
appliquée au numérateur de (12) : 

uy—BB* > 0 

Soit Zi = &1 le point limite situé dans le demi-plan 

(Z1+2Z:) > 0,et donc Z, = —E\ l’autre ; si l’on pose : 

[Re em: Le — 15 

Zi+é Sa 

de module constant sur les cercles du faisceau Tr = Cte, 

la température de bruit ne dépend plus que du module 
de cette quantité, qui est un coefficient de réflexion. 
On peut en effet écrire l’équation (12) sous la forme, 
A2 désignant une constante positive : 

TA ; 16 RE (16) TR = Tu 

en notant que les formules (12), (15) et (16) s’appli- 
quent à toute espèce de quadripôle. D’après l’équa- 
tion (16), Tr est minimal au point L = 0, soit Z1 = 61. 
Le calcul explicite des quantités dont dépend (14), 
peut se faire en représentant le bruit blanc de la résis- 
tance r par une suite d’impulsions aux instants f : 
à la limite, on a des distributions Ô(1—1;) de Dirac, 
de masses 7; aléatoires. Le spectre de y: Ô(t—#;) est 
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connu : 

+ co ; d 

S() = | A(@)el 
100 LT 

A(@) = | : Sert 
700) 

ici A(w) = yseivi pour une impulsion. Dans une 
bande de fréquence assez étroite, avec G7+@- = @y 
On à : 

en = A(@, ) = pie" 

A(HA)e = en Ce LS S [ 

On calcule alors, conformément à la formule (9) : 

Eure, +N 

2: jopt CON 0 ON 

nn Crise +N 
* * . 2 £ 

es = 6262 = po lim — Ÿÿ y; = 4rkT,, 
N — —N 

si T, est la température physique de la résistance 

nee. J 
r. L'existence de lim — y? entraîne alors : 

N 14-2100 

x x } Abe è 
ee, = e,e, = 0, les angles of: étant équipartis sur 27 
indépendamment des y: : il n’y a donc pas de corréla- 
tion entre les électromoteurs de bruit placés à l’entrée 
et à la sortie, dans le cas d’un amplificateur paramé- 
trique où la résistance série est seule source de bruit. 

Cet important résultat différencie nettement ampli- 
ficateurs paramétriques et mélangeurs quoique le 
procédé de linéarisation conduisant à une représen- 
tation matricielle linéaire des deux types d’appareils, 
pour de petits signaux, soit la même. On peut noter 
ici que le caractère passif des mélangeurs, où l’on 
module une résistance au lieu d’une réactance, impose 

une liaison entre gain et température de bruit que 
fournit la thermodynamique : en fermant l’entrée 
sur une impédarce Z1 à la même température 7, 

que la diode mélangeuse (gaz d’électrons de la jonc- 
tion), l’énergie utilisable à la sortie doit être AT, 
d’où : 

; 1; Il 
OL). SO Le 211 te) 

Jb T 

Dans ce cas, il en résulte que les cercles définis 
par (13) et (14) sont les mêmes ; les relations (17) 
sont invalidées, en admettant que l’on sache calculer 
les électromoteurs e, et e: de bruit, par le fait que la 
distribution des angles wf; n’est plus indépendante de 
la distribution des amplitudes y:, laquelle dépend 
évidemment de l’onde locale. 

L’équation (14) est donc définie, pour l’amplifica- 
teur paramétrique, par : 

L'ONDE ÉLECTRIQUE, t. XLVII 

a = 4rkT, (w,C;) 

ie fr } are oc 
jo.Cs 

A 1 
y = 4rkT, (@,C)° E + — : | 

@Co (@,C:) 

2.3. RÉSULTATS : OPTIMUM DE BRUIT, DIVERS MON- 

TAGES 

L'introduction des valeurs &, B, y, dans la relation 
(14) permet le calcul du point &, de la formule (15). 
On trouve : 

z 1] 
É a Je + ( ! ) = 2 ÿ (19) 

aCi joiCo 

et le minimum Tw de Tr que l’on atteint est : 

TE 
Tue: 2r(œ,C;) Free + à is 

e 

— (rapport de la fréquence de Si on pose Q,1 = 

Hoi 14 
coupure à la fréquence de travail) et e = —}—, 

cha 
ilAvient 

‘à 2 

Te /a°+1-1 

il 
avec a = & Op = ; 

C0) 

On atteint ainsi, numériquement, Tw = 100° pour 
a de l’ordre de 7 ; il faudrait a = 20 pour atteindre 
Tu = 35° selon les remarques de départ : ce chiffre 
paraît pouvoir être atteint actuellement (1966). 
Nous avons utilisé jusqu’à présent, pour le récepteur 
travaillant sur la raie de l’hydrogène neutre à Nançay 
(1420 MHz), des diodes pour lesquelles a, que l’on 
peut baptiser «facteur de qualité » est compris entre 
7 et 8. Le facteur de qualité, dépend, dans une certaine 

mesure, des circuits extérieurs à la diode qui fixent 

la forme de l’onde de pompe, donc le rapport & 
maximal que l’on sait obtenir. Notons que T4 est la 
température physique de r : on a pris ici, selon l’usage, 
Te = 290 °K. Le figure 3 illustre alors les résultats 
obtenus : plan des impédances Z1. 

En ce qui concerne le gain en puissance utilisable, 
on se trouve dans un cas extrêmement différent de 
celui d’un mélangeur : en effet le faisceau de cercles 
d’équation (13) est toujours un faisceau à points de 
base réels, sur l’axe radical, dès que le facteur de 
qualité est suffisant, d’après les valeurs de 6, €, o. 
Ceci nous éloigne du cas des quadripôles passifs en 
général (y compris mélangeurs, unidirectionnelles, etc.) 
dont le gain en puissance utilisable est relié à la tempé- 
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SE ln sn 

FIG. 3. — Amplificateur à transmission. 
— cercles où 7; est constante. 

——— cercles de gain constant. 

rature de bruit par l’équation (18). Dans ce dernier 
cas on peut montrer simplement : 

VAR US 21) 

To Ctumul 11; 

formule analogue à (16), où tm et t'm sont le gain 
optimal dans un sens et l’autre. Des équations (21) 
et (18) résulte qu’un quadripôle est déterminé entière- 
ment par ses gains direct et inverse, et une tempé- 
rature T,, même du point de vue du bruit. La formule 

(21) peut d’ailleurs être considérée comme résultant 
d’un calcul sur des ondes aller et retour : on a un 
modèle « optique » dans le cas des quadripôles passifs, 
qui est encore confirmé par le passage de l’impédance 
interne du générateur de Thévenin (10) à un coeffi- 
cient de réflexion : le calcul montre, toujours dans le 
cas des quadripôles passifs, qu’on détermine Z2 par 
un coefficient de réflexion ramené dont le module est 

VautylTl où F est défini par l'équation (15). 

Il n’en va pas de même ici, et on a tracé pour l’amplifi- 
cateur paramétrique les cercles (13) sur la figure3 ; sur la 

LEA 
ligne des centres, on a, en fonction de R; = RE 

2 

Le 2 (22) 
T a?rR;, 

; @ J s 
où l’on a posé g = — ; les points de base sont à la 

(O7 
distance 
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Qualité des diodes 

re 
” rCiWl 

12 ENT SONO ST 

de cette ligne des centres. 

On constate sur la figure qu’en se plaçant au point 
de température minimale, on impose une valeur au 
gain qu’on ne peut modifier qu’en agissant sur g, 
c’est-à-dire sur la fréquence de pompe. En traçant 
la courbe du gain ainsi défini en fonction de g, on 
voit qu’on peut atteindre un gain infini (impédance 
de sortie à partie réelle nulle) pour la fréquence de 
pompe correspondant à 

Jon Nail (23) 

Dans le cas que nous envisageons, g < Gopu la 
partie réelle de l’impédance de sortie est alors 
négative, dans nos notations, ainsi que le gain en 
puissance utilisable ; ce fait n’est pas gênant en soi 
si l’on en tient compte dans l’étude générale de la 
stabilité (critères de Nyquist ou de Bode) à toutes 
fréquences, étude que nous supposons ici faite. 

L’étude de ce type d’amplificateur à transmission 
et changement de fréquence conduit ainsi tout naturel- 
lement à l’étude des amplificateurs à réflexion, avec 
ou sans circulateur, où l’on cherchera à utiliser la 
résistance négative obtenue selon le schéma usuel 
de la figure 4 avec un circulateur, ou plus simplement 
en la montant en série dans une ligne de transmission 

Ale 
pour obtenir du gain sur la quantité — 

2 
avt) À puis- 

4R 
sance utilisable à la sortie de l’antenne. Un tel type 
d’amplificateur a une température de bruit calculable 
selon les principes généraux que nous venons d’uti- 
liser : il y apparaît une nouvelle source de bruit sous 
la forme d’une charge d’idler Z_ dont la partie résis- 
tive est portée à la température T_. On écourte les 
calculs en utilisant les propriétés de l’amplificateur 
à transmission que l’on a fait apparaître sur les sché- 
mas de la figure 4, allant de Z_ considérée comme 
impédance source vers la résistance négative. 
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Amplificateur 
paramétrique O [rare frmateur sans 

=1 pertes :T= 

Re = = Circulateu mu 

Amplificateur 
paramétrique 

W_ ZT) 

Le La | 

5 | 
| 
| 

R | R 

1, 92 (R#r) + or? ne sir R-/ 9? 
hi o?rR_ LU (R+rR+r- ra? /g) 

F1G. 4. — Amplificateur à réflexion. 

Considérons l’amplificateur à réflexion sans circu- 
lateur : son gain du côté (1) au côté (2) est donné par : 

1 _G+2D+G+2) 
T12 PARTS 

(24) 

en appelant Z; l’impédance ramenée en série entre 1 
et 2, de partie réelle négative ici ; le bruit peut être 
représenté par un électromoteur e; en série avec 
Z3. Ce bruit est connu par : 

* 

€3e3 ——— = kTt_,(T_+Tx) = kT, (25) 
D ENS 

relation de définition de la température de bruit 
T'r de l’amplificateur à transmission, de gain t- 
dans le sens de «© à ay. La quantité T3 introduite est 

alors liée à la température de bruit de (1) à (2) par : 

TL RES PET 

T; T12 

comme il est facile de le montrer en ajoutant l’électro- 
moteur e; à un signal venant du côté (1). T; est néga- 
tive comme t-, et la relation générale des cascades 

de quadripôles donne pour température de bruit d’un 
système comportant un second étage, de bruit 72 sup- 
posé grand devant 73 

1 
Tree TA) TR he = = (—T;) Re (oh) (26) 

T12 T12 

On voit clairement que la température du système 
tend, pour de très grands gains, vers la quantité 
IT:| : on a calculé cette quantité en fonction de R- 
et T-, d’où les courbes de la figure 5. On trouve, 
aux environs de 7 = 0 et pour R- rendant mini- 
mal |73| (noté alors Tw) : 

Il 
Tu Æ- 

g 

J.C: RIBES) L’ONDE ÉLECTRIQUE, t. XLVII 

d’où la formule approximative souvent utilisée : 

Ti ET FETE (27) 

qui plaide en faveur d’une pompe de fréquence assez 
haute. 

La figure 5 montre que l’on peut atteindre le mini- 
mum Ty par simple choix de la résistance R- dont 

T Ÿ Le 

— 1000 MH 
300 

© 

Optimum 

Q 
36 72 108 non 

[3 
300 

Optimum f- = 2130MHz 

|B| 

300 

Optimum f- =3000MHz 

9 18 27 36 nn 

F1G. 5. — Amplificateurs à réflexion. A l’optimum : 

 — ë CH Dr. 

on suppose la température connue : nous utilisons, 
avec un transformateur convenable, une charge 
adaptée dans un bain d’azote liquide à 77 °K, ce qui 
fixe ici, pour a entre 7 et:8,.et r = 4,5 Q: 

R- = 12Q (valeur peu critique d’ailleurs). 

On peut aussi calculer, outre le gain t-, et la tempé- 
rature T'r, la résistance négative dont on dispose. 
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On a d’après l’équation (10) : 

12 
LAes 1/CY oo, 

R_+r 
R3 = (28) 

d’où la figure 6. On est alors maître du gain t12 de 
amplificateur paramétrique, presque indépendam- 
ment de sa température de bruit, par le choix de la 
résistance de source R. Si on choisit par exemple 
un gain de 10 dB, on a dans le cas déjà envisagé : 

Ra=;-35 d’où R = 385Q 

ce qui définit le transformateur de couplage antenne- 
paramétrique à employer. 

Tr 

300 

100 

10 20 30 40 n 

FIG 67" a N7 
FA SO 

Dans le cas de l’amplificateur avec circulateur en 
tête, il suffit pour le traiter de définir le quadripôle 
allant de (1) à (2). Un circulateur parfait travaillant 
sur l’impédance caractéristique Zo, terminé en (3) 
par l’impédance Z3, peut être décrit par la matrice 
impédance : 

Z; Z3+2o (29) 

Z3—Zo  Z; 

On peut montrer, d’après les propriétés du circu- 
lateur qui permute circulairement les ondes aller et 
retour dans ses branches, que les électromoteurs de 
bruit à placer dans les bras (1) et (2) sont égaux à 
ex (en particulier leur corrélation est totale) et ceci 
permet de relier le gain 712 à la température de bruit 
Tr. En posant : 

“s Herr Lire 
on montre que : — — = 

1—T,T, T12 TM 
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avec ty = 1 et ty = L'al3 

la température de bruit est : 

Re Onde on 
T; T2 

relation identique à celle du cas précédent. 

Du point de vue de la température de bruit, cette 
solution est donc la même que la précédente : nous ne 
répéterons pas la discusssion. 

La même méthode analytique est applicable au cas 
des amplificateurs dégénérés (ay = w-). Dans ce cas, 
on ne peut définir de générateur de THÉVENIN équiva- 
lent à l’amplificateur, car la réponse à une pulsation 
donnée w dans la bande provient des deux pulsations 
O1 et @2 = ©p—a. On ne pourra donc définir de 
puissance disponible à la sortie de l’amplificateur, mais 
seulement la puissance fournie à une charge donnée. 

Pratiquement, on utilisera un isolateur à la sortie 
de l’amplificateur. La puissance disponible à la sortie 
de l’ensemble amplificateur-isolateur est alors la 
puissance fournie à l’isolateur. 

Dans le cas où la diode est montée en série dans le 
circuit, on obtient les formules suivantes pour le gain 
et la température de bruit, en fonction des résistances 
de source R, et de charge R : 

(R,+R,.+r) +r°'a? RÉ ARR EE See Sete 
[(R,+R,.+r) —r/a°?|? 

r THEMEET R R, 

où a est le facteur de qualité de la diode, défini comme 

précédemment C _ 

la diode. 

Le gain infini est obtenu pour R + Re + r = ra, 
et TR est minimal pour R; maximal, donc pour Re = 0, 
soit R; = (a—1}r, et Tr vaut alors : 

- ) et r la résistance série de 
rC;œ, 

re 
si a—1 

soit la moitié de la température minimale d’un ampli- 
ficateur non dégénéré (température de bruit radio- 
métrique). 

On peut aussi utiliser un circulateur. En fonction de 
la résistance R; ramenée du circulateur sur la diode, 

on a alors : 

REG Mr Pér R, l 
RE — — 

[CR £r)—r"a°]" 

” 4rR[(R,+r)° +r°a?] 

CR? +(a?—1)r?] +4r?a?Ri R 
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Le gain infini est obtenu pour R; +7 = ra Soit 
R, = (a—-l)ret Tr vaut alors : 

e 

Pre 
a—] 

On trouve donc le même optimum que dans le cas 
précédent. 

(On peut faire un calcul analogue avec les mêmes 
résultats pour le cas où la diode est montée en paral- 
lèle dans un circuit sans circulateur, avec isolateur de 
sortie). 

3. Choix d’un type d’amplificateur et réalisation 

L’amplificateur à réflexion semble d’emblée résoudre 
presque totalement le problème de la stabilité de phase, 
vitale dans un système à corrélation, à tel point qu'il 
paraît possible d’utiliser deux oscillateurs de pompe 
indépendants si leur fréquence est déterminée à mieux 
qu'une fraction de la bande passante près. 

En effet, l’amplificateur à transmission comporte 
un changement de fréquence ; le signal de sortie 
reproduit le signal d’entrée à une phase près, donnée 
par l’oscillateur hétérodyne, ici la pompe. C’est donc 
la phase des signaux de pompe qu'il faut rendre 
égale d’un récepteur à l’autre dans le système à corré- 
lation, si l’on utilise un amplificateur à transmission. 
Or il n’en est rien avec un amplificateur à réflexion, 
dont le mécanisme s’apparente à celui de l’émission 
induite de photons dans une transition maser ou 
laser : sous l’influence d’un électromoteur signal e, 
on obtient une réponse amplifiée d’après la relation 
(24), qu’on écrit ici différemment : 

R 
LPSC 

€ 

(24 bis) 

où À est la résistance interne pour la source de signal, 
et & la résistance interne après action de l’amplifi- 
cateur paramétrique. C’est le même électromoteur e 
qui agit sur les étages suivants, il y a donc conserva- 
tion de la phase indépendamment de l’oscillateur de 
pompe : tout terme de phase disparaît en effet de 
l’expression (28) de la résistance négative que seule 
affecte un changement de la fréquence de pompe. 
On néglige dans l’équation (28) les réactances qui 
apparaissent en réalité hors du centre de bande : 

Ï 

no C'o-o, 

F+R_— 

Z3 = F + 

joiC 

VOBCS 

(28 bis) 

où À, et X_ sont les réactances que doit ramener le 
circuit pour accorder, au centre de la bande : la pré- 
sence de ces réactances limite la bande permise pour 
o? à une fraction faible de la bande d’amplification 
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lorsqu'on fixe une limite supérieure aux écarts de 

phase admissibles. 

La stabilité de gain reste alors à obtenir ; de nom- 
breux essais en laboratoire ont confirmé ce que les 
calculs précédents permettent de prévoir. Le niveau 
(puissance) et la fréquence de l’oscillateur de pompe 
sont assez critiques, ainsi que l’impédance d’entrée 
Z\ présentée par l’antenne. 

Par exemple, à 1 420 MHz, les variations d’impé- 
dance d’antenne lors des poursuites au foyer du grand 
instrument de Nançay n’ont pu être détectées par les 
mesures faites lors de l’alignement des antennes avec 
une sensibilité correspondant à une définition de 
5.10-3 environ du»coefficient de réflexion : l’impé- 
dance est donc définie à 10-2 près, et après division 
du signal par un hybride dont le 4€ bras est chargé 
par un cornet dirigé vers le zénith, on peut encore 
s'attendre à des variations d’impédance de 5:107* 
à l’entrée des récepteurs. L’équation (24 bis) indique 
alors que la gain n’est connu qu’à 5 % près, autour 
de la valeur nominale 10 dB. Les expériences de labo- 
ratoire confirment d’ailleurs que le gain varie avec 
l’impédance d’entrée Z1 comme l’indiquent les équa- 
tions (24) et (24bis) et cette propriété permet d’ailleurs 
une estimation rapide du gain, à l’aide d’une antenne 
fictive constituée par un court-circuit variable suivi 
d’un atténuateur fixe dont la valeur est choisie pour 
obtenir la variation désirée d’impédance en fonction 
de la position du court-circuit ; on doit évidemment 
avoir soigneusement filtré la fréquence de pompe, 
côté antenne, ce qui est réalisé ici. 

Pour remédier à cet effet d’impédance, on a placé 
une ligne unidirectionnelle en tête de l’amplificateur 
paramétrique, dégradant ainsi un peu sa température 
de bruit (pertes d’environ 0,35 dB). Des mesures 
ultérieures de la réjection existant entre les deux 
récepteurs du système à corrélation ont amené à 
prendre un ensemble de deux lignes unidirection- 
nelles, ayant plus de 40 dB de réjection en inverse, 
assurant ainsi une définition de 5-10-S pour l’impé- 
dance d’entrée. La perte de sensibilité qui en résulte 
est de 16 % (0,65 dB) dans l’état actuel : cette perte 
est rendue nécessaire par les imperfections de l’hy- 
bride (réjection mesurée supérieure à 35 dB sur toute 
la bande), d’une part, par la réflexion vers l’amont 
d’une importante énergie de bruit dans chacun 
des systèmes paramétriques, d’autre part, et par 
le très faible niveau de signal auquel correspond 
la sensibilité ultime : ce niveau détermine le & retour 
corrélé » admissible d’un récepteur à l’autre. 

L'influence du niveau de pompe peut s’analyser 
ainsi : en première approximation, d’après la relation 
(28), la résistance négative varie comme la puissance 
de pompe P ; d’après les équations (24) ou (24bis), 
le gain tr obéit alors à une loi du type : 

—=1— , (30) 

en supposant les accords maintenus. I y a plus : le 
circuit d'injection de la pompe ayant une bande finie, 
toute variation de fréquence de pompe conduit à une 
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variation de niveau que le mécanisme défini par 
équation (30) amplifie dans le rapport + avant de la 
répercuter sur le gain, en valeur relative. Mais ce 
phénomène est du second ordre par rapport au pre- 
mier, si l’on prend soin d’accorder et d’adapter le 
circuit d’injection de pompe à la fréquence, au niveau 
et à la polarisation choisis (ce circuit comporte un 
élément non linéaire). On a prévu ici un accord externe 
qui est retouché à chaque réglage : dans ces conditions, 
on ne demande à l’oscillateur de pompe qu’une stabi- 
lité de fréquence de 5:10-5 environ ici, ce que donne 
aisément un tube phare conventionnel. L'emploi 
d’un tel tube est commode ; mais la fréquence s’en 
trouve pratiquement fixée, étant donnée la plage 
d’emploi usuelle de ces tubes. On a choisi ici : 

fo = &p/2r = 3 550 MHz, soit g = 3/2 

et le problème de la synthèse des circuits (on utilise 
des lignes en ruban miniature) se prête bien au calcul. 
Il serait néanmoins fort intéressant de réaliser un 
circuit où la charge externe d’idler soit nulle, en se 
plaçant vers g = gx défini par l'équation (23) 
conformément aux indications données par l'égalité 
(27), il faut augmenter la fréquence de pompe. Les 
diagrammes de la figure 5 montrent alors que T_ 
n’interviendrait pratiquement plus, et que l’on attein- 
drait cependant la même température de bruit opti- 
male que dans la réalisation actuelle. 

Pour le niveau de pompe, l’équation (30) indique 
qu'il faut maintenir, au gain 10, des variations rela- 
tives de puissance inférieures à 104 pour définir 
le gain à 103 près. C’est là l’une des raisons essen- 
tielles du choix du gain de 10, avec le problème du 
« retour corrélé » : il s’est avéré assez difficile pratique- 
ment d’obtenir une définition de 10-4 sur le niveau de 
pompe, pour des périodes supérieures à l’heure. 

La réalisation pratique a été faite en utilisant un 
système expérimenté par nos collègues hollandais [6] 
dès 1960. Le courant détecté par la diode paramé- 
trique (soit une fraction de microampère ou quelques 
microampères, alors que les phénomènes réactifs 
dont la diode est le siège se chiffrent en dizaines de 
milliampères) est utilisé comme signal d’erreur au 
voisinage du point de travail. Nous nous sommes ici 
placés au point où courants inverse et direct s’équi- 
librent au cours d’une période de la pompe, ce der- 
nier croissant très rapidement en fonction du niveau 
excédentaire. Un amplificateur comportant une modu- 
lation à 50 Hz, précédé d’une constante de temps de 
l’ordre de la minute, agit alors sur un atténuateur 
variable à diode placé entre oscillateur de pompe et 
amplificateur paramétrique : on réalise ainsi un asser- 
vissement du niveau au courant détecté, avec un taux 

de contre-réaction de quelques centaines et une ré- 
ponse sans surtension notable dans la gamme des 
basses fréquences intéressées par la constante de 
temps. Il n'apparaît de surtensions dangereuses 
(tendances à l’auto-oscillation) qu’avec une contre- 
réaction de quelques milliers sur la composante 
continue. Ce système a le défaut de faire apparaître 
sur le gain tous les phénomènes de scintillation basse 
fréquence dont est le siège la jonction paramétrique : 
pour certaines diodes, l’amplitude des fluctuations 
ainsi créées correspondait à une instabilité de gain de 
l’ordre de 1 %, dans la gamme 0-10 Hz. Le système 
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à corrélation autorise de tels écarts, sans grands 
ennuis ; néanmoins des essais de régulation de niveau 
à partir d’un détecteur annexe sont actuellement en 
COUrS. 

En définitive, l’expérience a montré que l’on peut 
obtenir des stabilités de quelques millièmes sur une 
heure et plus, pour un récepteur monté en direct. 
L'ensemble des deux récepteurs, monté dans un 
container thermostaté à quelques degrés près, répond 
actuellement aux exigences des mesures radioastro- 
nomiques : on verra sur les photos, figures 7 et 8, 
les structures adoptées. Notons, sans vouloir aborder 

FiG. 7. 

FIG. 8. 

le problème de synthèse des circuits, que ceux-ci sont 
réalisés en ligne à ruban enfermé dans du téflon, avec 
filtrage de deux fréquences sur chaque sortie ; à la 
sortie de la diode paramétrique montée en série, un 
transformateur à dérivation ramène l’impédance de 
3,5 à 50 Q le plus tôt possible : (fig. 9). Les transfor- 
mateurs de couplage signal et idler, sont incorporés, 
cependant un transformateur additionnel à deux 
lames quart d’onde est monté sur la ligne d’idler 
pour permettre le réglage fin de R- (en particulier 
pour rattraper les variations dues au refroidisse- 
ment). L'accord de pompe se fait par une capacité 
réglable en bout de ligne, au plus près de la diode. 
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Filtre (I 
Filtre = 

- 
SIGNAL 

72 Filtre Up 

Diode 

k—— Accord externe (p 

Filtre W- 
Tronsformateur 

de sortie 

Pompe ave 
Polarisation 

Filtre Cp 

Filtre GI 

I SORTIE Signal 

FiG. 9. — Schéma de principe : circuits. 

Toutes connexions sous 50 Q, lignes à ruban miniatures. Diélec- 
trique : téflon, 2X1 mm d’épaisseur. 

Une telle structure est assez analytique et assez mania- 
ble pour permettre de vérifier point par point les 
calculs précédents ; sa mise en service date des pre- 

miers mois de 1966, au foyer du grand instrument de 
Nançay. On peut en résumer les caractéristiques 
essentielles ici, en notant qu’il s’agit d’un système 
à corrélation : 

1) TRec = 350 °K, décomposables ainsi : 

— paramétrique = 100 °K 

— idler à 77 ©K = 55 °K (les pertes de la ligne de 
transmission ne sont pas refroidies) 

— récepteur à mélangeur = 70 °K (récepteur 7000, 
gain du paramétrique 10) 

— pertes unidirectionnelles = 45 0K (16 % de 
pertes) 

— pertes diverses (lignes de transmission, etc.) 
= 300K 
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soit un total de 300 °K dans le plan d’entrée de l’am- 
plificateur paramétrique ; ramené au plan d’entrée 
des unidirectionnelles, 16 % de plus, soit 350 °K. 

2) Stabilité, à gain 10 pour les paramétriques 
quelques millièmes sur une heure. 

3) Bande instantanée dans ces conditions = 7 MHz 
(avec accords simples). Rappelons que : 

fi = 1420 MHz (signal). 

f- = 2130 MHz (idler). 
fr = 3 550 MHz (pompe). 

4) Dispersion observée sur un point d’un spectre 
obtenu après une pose d’une heure (avec un temps de 
pose équivalent sur un champ de comparaison) : 
environ 5 centièmes de degré K à la sortie d’un canal, 
en température d’antenne. Chaque canal du spectro- 
graphe a 280 kHz de largeur. 

A 5000 MHz, on obtient avec un amplificateur 
dégénéré sans circulateur, où la diode est montée en 
parallèle, une température hors tout de 200 °K dont 
environ 100 °K de bruit d’amplificateur paramétri- 
que, avec un gain de 15 dB sur une bande de 10 MHz ; 
la stabilité est de l’ordre du centième sur quelques 
heures. 

A 2695 MHz, un modèle analogue, en cours d’essais, 
permet d’obtenir environ 150 ©K. Les deux ampli- 
ficateurs utilisent des diodes Microwave Associates 
MA.4644.A ; les diodes de l’amplificateur non dégé- 

néré à 1 420 MHz sont des Hughes 1 N 2629. 
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Introduction 

Le nombre d’amplificateurs qui entrent dans la 
classification générale des amplificateurs paramétri- 
ques est presque sans limite. En plus des modèles 
habituels qui utilisent des diodes semiconductrices, 
des recherches ont été menées sur des amplificateurs 
utilisant des ferrites, des corps ferroélectriques, des 
faisceaux électroniques, voire des gaz. Ces matériaux 
et bien d’autres peuvent, apparemment, produire le 
paramètre variable avec le temps nécessaire à l’ampli- 
fication paramétrique. 

L’amplificateur paramétrique à diode semiconduc- 
trice (varactor) s’est révélé comme un vrai cheval de 
bataille en électronique. Des amplificateurs à faible 
bruit ont été construits depuis les fréquences infra- 
audibles jusqu’aux ondes millimétriques en hyper- 
fréquences. On peut les rencontrer depuis les stations 
séismologiques du fond des océans jusqu’aux hautes 
altitudes dans les radars aéroportés. 

L'utilisation la plus courante et la plus typique 
des amplificateurs paramétriques est celle d’ampli- 
ficateurs à faible bruit dans les réceptèurs hyper- 
fréquences de la bande L à la bande X ou K. Dans 
cette gamme de fréquences, d’environ 1 à 20 GHz, 
les domaines d’application existent non seulement dans 
les radars mais aussi dans un grand nombre d’équipe- 
ments scientifiques et de communication. 

L'étude des amplificateurs paramétriques en hyper- 
fréquences a suivi une évolution constante depuis les 
premiers tâtonnements qui ne donnèrent que des 
bandes passantes microscopiques et des performan- 

ces de bruit décevantes. Cette évolution se pour- 

suit, mais les techniques actuelles d’étude d’ampli- 
ficateurs paramétriques, appliquées avec soin, peuvent 
mener au facteur de bruit, à la bande passante et à 

la gamme d’accord souhaités. Les performances ne 

sont limitées que par les possibilités du varactor. 

Une discussion sur les amplificateurs paramétri- 
ques à diode semiconductrice doit être précédée par 
l’examen du varactor et des limitations apportées 
aux performances de l’amplificateur par les carac- 
téristiques de ce varactor. Sur ce principe seront basés 
les techniques et processus d’étude de l’amplifi- 
cateur paramétrique, et un examen particulier d’études 
d’amplificateur paramétrique. 

1° "PARTIE 

LES VARACTORS 

1.1. Principe de l’utilisation des varactors 

Quoique l’utilisation du varactor soit celle d’une 
capacité variable avec la tension appliquée, c’est 
néanmoins une diode à jonction semiconductrice 
d’une conception très spéciale. Comme dans d’autres 
sortes de diodes à jonction, le dispositif est formé par 
adjonction d’impuretés appropriées au matériel semi- 
conducteur pour donner une région N (ou produc- 
trice d’électrons) et une région P (ou acceptant les 
électrons). Dans la fabrication des diodes varactors, 
le dopage ou niveau d’impureté dans chaque région 
est tel que la résistance ohmique du matériau est 
faible. Au plan de transition entre un matériau dopé 
et l’autre, les porteurs de charge peuvent diffuser, 
quittant (jusqu’à l’équilibre) une région étroite, libre 
de toute charge électrique, appelée zone d’appauvris- 
sement. Quand la diode est polarisée dans le sens 
non conducteur (ou inverse), cette zone d’appauvris- 
sement s’agrandit et la capacité entre les régions P 
et N décroît. Réciproquement une tension de pola- 
risation positive de faible valeur diminuera la largeur 
de la zone d’appauvrissement et augmentera la capa- 
cité de la jonction. 
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La capacité variable avec la tension qui résulte de 
cela a les propriétés nécessaires pour fonctionner aux 
hyperfréquences. Le seul mouvement nécessaire pour 
la variation de la capacité est celui des charges d’élec- 
trons, ainsi il n’existe aucune limitation par fréquence 
supérieure. Le dispositif peut être suffisamment petit 
pour être considéré comme élément à constante 
localisée jusqu'aux ondes millimétriques. La capacité 
de jonction est facilement commandée (par variation 
de la surface de la jonction) et peut être rendue très 
faible (inférieure à 0,1 pF) lorsque c’est nécessaire 
pour le fonctionnement aux plus hautes fréquences. 

La variation de capacité avec la tension est donnée 
par la relation : 

C—= AFP}: (1) 

dans laquelle À est une constante caractéristique du 
matériau semiconducteur, de la surface de la jonction, 
et des niveaux d’impureté dans le semiconducteur. 
V et V4 sont respectivement la tension appliquée et 
le potentiel de contact (ou interne) de la diode. 
L’exposant x a la valeur —1/2 pour une transition 
abrupte et —1/3 pour une transition à gradiant liné- 
aire entre les régions P et N de la diode. 

La jonction semiconductrice peut être représentée 
par la capacité de jonction à une tension de polari- 
sation donnée et par une résistance en série égale à 
la somme de la résistance due aux pertes dans les 
régions N et P et de la résistance des contacts. Ces 
paramètres servent à définir deux autres caractéris- 
tiques importantes. 

La surtension Q de la jonction semiconductrice à 
une fréquence donnée fi est donné par : 

GET (2) 

Il 

ARC we Q 

La fréquence de coupure résistive d’une diode varac- 
tor est définie comme étant la fréquence à laquelle 
Q devient unité, soit : 

1 
= ! (4) 

27RC 
1e 

Ces équations représentent les propriétés statiques, 
ou relatives aux signaux faibles de la diode varactor. 
Avant de préciser les performances qu'il est possible 
d’obtenir de la diode varactor, il faut examiner la va- 

riation de la capacité avec une tension sinusoïdale de 
(«pompe » importante. L’expression donnant la relation 
entre la capacité et la tension appliquée peut être 
modifiée par introduction de la tension de pompe 
(V = E cos wt) et la tension de polarisation (1) 
pour donner la forme des variations de la capacité 
avec le pompage : 

C = A(V:+Vs—E cos œf) (5) 
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Cette expression peut être décomposée en série de 
Fourier pour représenter l’amplitude de la varia- 
tion de la capacité à la fréquence de pompe « : 

C =iCo— Cicos @f+C2coS 2/0iF. (6) 

Les coefficients de cette série peuvent être évalués 
à l’aide d’un calculateur digital. Des résultats numé- 
riques pour les valeurs de la tension de pompe E, 
la tension V4 et ies deux valeurs possibles de x sont 
donnés par la référence [1]. On peut obtenir un résul- 
tat qualitatif en considérant la représentation graphi- 
que de la figure 1. Si € = f() est la fonction de la 
capacité avec la tension de la jonction semiconduc- 
trice, une forme d’onde de la capacité variable avec le 

V= 

f (a) 

V=f{(b) 

C=f{b) 

UNE TETE) SO) 

F1G. 1. — Capacité en fonction de la pompe. 

temps apparaît lorsque l’ondulation de pompe et la 
tension de polarisation (V4) sont appliquées à cette 
jonction. On voit sur cette représentation qu’une 
augmentation de la tension de pompage augmente 
non seulement l’excursion de capacité à la fréquence 
de pompe mais également la capacité moyenne (Co) 
du varactor et le contenu en harmoniques élevés. 

A la limite, la puissance de la pompe peut être 
augmentée jusqu’à ce que l’excursion de tension 
rejoigne les limites de conduction en sens direct et 
de la tension inverse d’avalanche de la diode. Sous 
cette condition (et avec quelque imprécision dans la 
définition du point de conduction directe) la diode 
donnera les meilleures performances dans un amplifi- 
cateur paramétrique. Les coefficients de la capacité 
de la jonction semiconductrice peuvent être utilisés 
dans le calcul de la performance théorique de bruit 
de la diode varactor. 

On a montré que l’expression du bruit pour un 
amplificateur paramétrique dégénéré à gain élevé utili- 
sant un circulateur était de la forme suivante [1, 2] : 

1 
F=1+—— 7 0 (7) 

où Q est défini précédemment et calculé à partir de 
Co, capacité moyenne de la diode varactor sous 
l’influence de la pompe, et 

= (8) 
20S 

facteur de normalisation des caractéristiques dynami- 
ques du varactor. De même, on a montré que le fac- 
teur de bruit d’un amplificateur non dégénéré utilisant 
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un circulateur et ayant un gain élevé, avait pour 
expression 

Re (142) - +1 (9) 
@O; (re Ur ) 

oO; 

dans laquelle w, et w sont les fréquences signal et 
€ idler ». Dans ce type d’amplificateur, la fréquence 
de pompe w; est égale à «1 +2. 

Le facteur de bruit pour d’autres types d’amplifi- 
cateurs paramétriques peut être exprimé sous une forme 
similaire, et toujours, avec la quantité yQ, facteur 
déterminant la contribution au bruit du varactor. 
C’est pourquoi BLACKWELL et KOTZEBUE [1] ont 
suggéré d'utiliser ce produit comme un facteur de 
mérite dans la comparaison des qualités de diodes 
varactors. 

D’autres formes pour cette expression ont été 
proposées par différents auteurs. GREEN et SARD [3] 
utilisaient l’expression C1/Co fCo ; KUROKAWA et VENO- 
HARA [4] utilisent le facteur ©, qui est le yQ défini 
précédemment, mais dans lequel on fait une correc- 
tion en fonction des conditions de forme d’onde de 
la pompe et des grandes valeurs de y. On pourrait 
montrer que ces facteurs de mérite proposés ne sont 
utiles que pour les facteurs de bruits et les calculs 
effectués à la résonance. Dans les calculs de bande 
passante, les quantités y et Q de la diode varactor 
sont utilisées séparément. Comme on le montrera 
plus loin, le boîtier du varactor et les circuits de l’am- 
plificateur sont les facteurs prédominants dans la 
détermination de la bande passante de l’amplifica- 

‘teur. Ce n’est qu’avec des boîtiers identiques dans un 
circuit presque optimal que l’on peut observer l’influ- 
ence de petites variations de y ou de © du varactor 
sur la bande passante. 

1.2. Techniques de fabrication des varactors 

La construction de la jonction simple décrite dans 
le paragraphe précédent conduit à des capacités varia- 
bles avec la tension, utilisables uniquement dans la 
gamme de fréquence de l’ordre du mégahertz. Pour 
le fonctionnement dans les amplificateurs paramétri- 
ques en hyperfréquences, il faut utiliser une technique 
plus élaborée pour obtenir à la fois une faible résis- 
tance série et une faible capacité de jonction. De plus 
le boîtier du varactor doit être tel que le semiconduc- 
teur soit fixé et protégé sans dégrader gravement les 
possibilités de la jonction du varactor. Comme on le 
montrera plus loin, cela entraîne à conserver aussi 
petits que possible la capacité et l’inductance du boî- 
tier. 

Il est probable que le premier varactor capable de 
fonctionnement à faible bruit en hyperfréquences 
a été un dispositif au silicium fabriqué par les labo- 

ratoires de la Bell Telephone, en 1957 par BAKA- 

NOWSKI, CRANNA et UHLIR [5]. La construction de 

la jonction par décapage (ou mesa) a permis d’obtenir 

la faible résistance série et la faible capacité nécessai- 

res pour cette performance. De plus, la structure 

planar du dispositif a pour effet de rendre la capacité 
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proportionnelle et la résistance série, inversement 
proportionnelle à l’aire de la jonction. En consé- 
quence, la fréquence de coupure 1/27RC est pra- 
tiquement indépendante de la capacité de la jonction. 

Une jonction de ce type est formée par une diffu- 
sion d’impuretés dans une très fine pastille de sili- 
cium. Comme le montre la figure 2, une impureté de 
type N (telle que du phosphore) est diffusée sur un 
côté de la pastille et une impureté de type P (telle que 
du bore) est diffusée sur le côté opposé. La jonction 
est dans la région de transition entre les deux diffu- 
sions. Les contacts ohmiques (ou non redresseurs) 
sont faits de chaque côté de la pastille de façon 
qu’une soudure ou autre connexion électrique puisse 
être faite sur le semiconducteur. Dans la phase finale 
de fabrication, on place un point de cire sur la surface 
à dopage P de la pastille et, l’autre côté étant entière- 
ment masqué, le dispositif est décapé. La structure 
de la diode qui en résulte est montré par la figure 2c. 
Une diode type peut avoir une surface de « mesa » 
ou de jonction de 2:10-3 (inches)?, une hauteur de 
« mesa » de 0,5:10-3 à 2:10-3 inches, et une hauteur 

hors tout de 4 à 5 inches. 

région P Point de cire ASS 

np va ——— 

K 
Région N ©] © Contact 

Contoct 
« 

Jonction _ | | 

C © ontact 

FIG. 2. — Fabrication de la jonction mesa. 

Pour la mesure des caractéristiques de la jonction 
aux hyperfréquences et pour l’utilisation dans les 
amplificateurs paramétriques, il faut un boîtier ou 
quelqu’autre moyen de protection de la pastille. Un 
boîtier utilisable aux hyperfréquences adapté pour 
l’utilisation d’une jonction semiconductrice de type 
« mesa » a été développé par D.E. IGLESIAS de B.T.L. 
[6]. La figure 3 montre la construction interne du boî- 
tier. Le corps de la cartouche est une section de tube 
de céramique dont l’intérieur est taraudé. Deux piè- 
ces terminales sont filetées pour être vissées dans la 

Broche en nickel 
plaqué or 

F1G. 3. — Boîtier à diaphragme de B.T.L. Dimensions en pouces. 
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céramique, l’une ayant une surface intérieure plate 
pour le montage de la pastille, l’autre ayant un trou 
destiné à recevoir une tige ajustée. Des vis de réglage 
sont introduites pour verrouiller la tige dans sa posi- 
tion finale. Au cours du montage, la pastille est sou- 
dée à la broche support qui est vissée dans la cartouche 
de céramique. Pour faire le contact sur la partie 
« mesa », l’extrémité d’une des broches est contre- 

percée et un disque d’acier nickelé d’un millième 
d’inche d’épaisseur est soudé par points au-dessus du 
renfoncement. La broche ainsi montée, avec son dia- 

phragme convexe, est introduite dans le boîtier jus- 
qu'à ce qu’un contact convenable soit réalisé sur la 
partie « mesa ». Ce type de construction résiste à des 
chocs et vibrations considérables sans détérioration 
sur le varactor. 

La jonction varactor et son boîtier se sont montrés 
très satisfaisants dans les premières applications sur 
les amplificateurs paramétriques et ils furent utilisés 
en hyperfréquence jusqu’à la bande C. Des variantes 
de ce processus sont utilisées actuellement par plu- 
sieurs fabricants de dispositifs à semiconducteurs et 
ont été largement employées dans les amplificateurs 
paramétriques pour des fréquences signal allant 
jusqu’en bande X. 

Une caractéristique de ce boîtier rend difficile l’éta- 
blissement du circuit équivalent de ce dernier. Une 
grande partie de son inductance est due aux faibles 
longueurs de lignes de transmission à l’intérieur de 
la céramique, et il en résulte que l’inductance effective 
du boîtier est profondément influencée par le diamètre 
du montage de mesure ou de l’amplificateur para- 
métrique au niveau du varactor. La série de varac- 
tors XD500 fabriquée par TEXAS INSTRUMENTS peut 
être prise comme exemple. La construction du plus 
petit boîtier et du plus petit diaphragme conduit, 
comme le montre la figure 4, à un boîtier ayant à la 
fois une faible inductance série et une faible capacité 
de boîtier. L’inductance effective varie de 0,4 à 
1 nH avec des diamètres de support compris entre 
0,160 et 0,750 inches. La valeur de 0,7 nH pour 
l’inductance correspond à un diamètre de support de 
0,276 inche. La capacité de boîtier est de 0,3 pF ou 
moins. 

0150* 

“ ” “ te 0125 + 0100 5 0125 

0.350” 

F1G. 4. — Boîtier TI X0500. Dimensions en pouces. 

Une nouvelle méthode a été utilisée récemment dans 
la fabrication et l’encapsulation des varactors. Cette 
méthode n'utilise pas un ruban ni un diaphragme 
pour le contact sur le « mesa », mais des fils conduc- 
teurs soudés ou intégrés dans le « mesa ». Le boîtier 
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utilisé alors est une structure subminiature convena- 

ble pour l’utilisation en bande K et peut-être pour 
des amplificateurs paramétriques à fréquences supé- 
rieures. La construction type pour le varactor sub- 
miniature ou «pilule» est montrée figure 5. Au cours 
du montage, la pastille non décapée à laquelle les 
fils sont attachés est soudée à l’embase. La pastille 
est décapée dans le boîtier en utilisant le fil conduc- 
teur qui, résistant au décapage, sert de masque pour 
la formation du « mesa ». Après décapage, les fils 

0,120 

Soudure 

Brasure 

F 0,081 : ” 

FIG. 5. — Boîtier de type « Pilule ». Dimensions en pouces. 

sont attachés au disque métallique ; ce sont des 
fils extrêmement fins ou des feuilles montés en triangle 
pour réduire encore l’inductance des conducteurs. 
Un couvercle est soudé au disque pour sceller le boi- 
tier. Les varactors de ce type de construction sont 
fabriqués couramment par BOMAC, MICROSTATE, 
R.C.A. et TEXAS INSTRUMENTS. Tous utilisent des 
pastilles semiconductrices à l’arséniure de gallium 
sauf BOMAC qui utilise le silicium. 

Le boîtier obtenu a une très faible inductance 
série sans augmentation de la capacité au-delà de celle 
du diaphragme ou du ressort de contact. L’induc- 
tance du boîtier est de 0,3 à 0,4 nH et la capacité 
shunt de 0,27 à 0,4 pF pour les varactors de cette 
fabrication. 

La seule autre technique de fabrication à être large- 
ment utilisée dans la production des diodes varactors 
est la construction à pointe mise au point par SHAR- 
PLESS de BELL TELEPHONE LABORATORIES. Dans cette 
construction, une pastille d’arseniure de gallium à 
dopage N est montée dans un boîtier adéquat. Un 
fil aiguisé chimiquement (ou moustache), en un 
métal convenable est amené en contact avec la sur- 
face préparée du matériau semiconducteur. On peut 
alors observer une caractéristique de redressement. 
Des impulsions de courant sont appliquées à la diode 
ce qui soude le fil sur le semiconducteur et allie (ou 
diffuse) le matériau du fil avec le semiconducteur, 
formant ainsi une région P dans la diode. Cette cons- 
truction a donné des diodes à très hautes fréquences 
de coupure et à grande variation de capacité de la 
jonction abrupte (Ca-1/2). Cependant, par suite de 
la forme hémisphérique de la jonction, une grande 
surtension (Q) est obtenue par la réduction de la 
capacité et des dimensions de la jonction. 

Des varactors de ce type de construction sont fabri- 
qués couramment par BELL TELEPHONE LABORATORIES, 
SYLVANIA et TyCO SEMICONDUCTOR dans différents 
types de boîtier. 
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On a pu remarquer, dans cet exposé sur la réalisa- 
tion de la jonction varactor et du boîtier, que le 
silicium et l’arséniure de gallium sont largement 
utilisés dans une grande variété de formes de boîtier. 
Cela n'implique pas cependant que les jonctions 
réalisées avec ces matériaux aient des caractéristiques 
identiques ou qu’elles soient rigoureusement inter- 
changeables. Les jonctions faites à partir de chaque 
matériau ont des propriétés spécifiques qui feront 
préférer l’une par rapport à l’autre pour des appli- 
cations particulières. La mobilité des charges étant 
plus grande dans l’arséniure de gallium, les varactors 
utilisant ce matériau auront des fréquences de coupure 
plus élevées que les varactors au silicium pour une 
construction identique. Cependant, la durée de vie 
comparativement longue des charges dans le silicium, 
donne naissance à un effet d’accumulation de charges 
ou de capacité de diffusion quand le varactor à jonc- 
tion diffusée au silicium est attaqué dans la région à 
polarisation dans le sens passant. Ce qui a pour 
résultat une plus grande variation de capacité et, de 
plus, une valeur plus élevée du facteur y pour les 
varactors au silicium. D’après de récentes mesures 
de facteur de bruit d’amplificateurs utilisant des varac- 
tors au silicium et à l’arséniure de gallium montés 
dans des boîtiers identiques, il a été déterminé une 
valeur moyenne de y de 0,3 avec le silicium et de 0,25 
avec l’arséniure de gallium [4]. Cela est en accord 
satisfaisant avec les résultats donnés par une compa- 
raison déjà parue entre les deux matériaux [7]. Bien que 
la valeur de y soit plus forte pour le silicium, la fré- 
quence de coupure des varactors à l’arséniure de 
gallium est beaucoup plus élevée, ce qui entraîne une 
plus forte valeur du coefficient yQ et une meilleure 
performance de bruit pour ce dernier matériau. Mais, 
grâce à la grande variation de capacité dans le sili- 
cium, on obtiendra de plus grandes bandes passantes 
avec les varactors au silicium diffusés, pour des 
boîtiers et des circuits d’amplificateurs identiques. 

Il existe aussi d’autres types de performances qui 
influeront sur le choix du matériau. Par l’utilisation 
correcte de la capacité de diffusion du silicium, on 
peut obtenir une grande valeur de y avec une faible 
excursion de la tension de pompe. La puissance de 
pompe requise sera plus faible (habituellement 3/4 
à 1/2) de celle requise par un varactor semblable mais 
n’ayant pas la caractéristique de capacité de diffu- 
sion. La grande gamme de température de fonc- 
tionnement des varactors à l’arséniure de gallium 
(depuis l’hélium liquide jusqu’à la température de 
fusion de la soudure) influera parfois sur le choix des 
varactors. Le choix du boîtier doit reposer sur les 
conditions opérationnelles d’utilisation de l’ampli- 
ficateur paramétrique. 

1.3. Considérations sur les circuits équivalents du 
yaractor 

Les caractéristiques des varactors utilisées dans 
l’étude de l’amplificateur paramétrique ne sont pas 

exactement celles de la jonction semiconductrice, 

mais celles de la jonction modifiée et transformée 

par le boîtier. Dans le choix du matériau semi- 

conducteur, de la configuration du boîtier, et dans 

l'étude des circuits hyperfréquences, l’ingénieur 
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étudiant l’amplificateur paramétrique devra tenir 
compte de ces effets dus au boîtier aussi bien que des 
limitations sur les performances de l’amplificateur 
dues à l’inductance et à la capacité de ce même 
boîtier. 

Un circuit équivalent du varactor est nécessaire 
pour la détermination des caractéristiques externes du 
varactor et pour une comparaison quantitative des 
différents boîtiers. À partir des illustrations des para- 
graphes précédents, on pourra noter les propriétés 
communes des boîtiers de varactors. La propagation 
dans le diélectrique en céramique ou en verre se 
fait comme dans une ligne de transmission radiale sur 
la structure interne. Les conducteurs coniques ou cy- 
lindriques faisant contact avec la jonction semicon- 
ductrice sont les conducteurs centraux d’une ligne de 
transmission ayant la structure environnante comme 
conducteur extérieur. Le circuit équivalent exact de 
ces varactors est celui montré dans la figure 6. L’impé- 
dance des lignes de transmission représentant le boî- 
tier sera fonction de la géométrie du boîtier et de la 
structure entourant le varactor. A cause de la géomé- 
trie radiale du boîtier, les impédances représentées par 
Zi et Z2 ne seraient pas constantes d’un bout à l’autre 
de leur largeur. 

A + 

= © 

Sortie 21 Z) 

+ 

Y ES 7 | 

STRUCTURE EXTERNE 

FiG. 6. — Circuit équivalent du varactor. 

L'utilisation d’un tel circuit équivalent est peu 
pratique pour l’étude, aussi une simplification est-elle 
nécessaire. Comme les varactors utilisés actuellement 
dans les amplificateurs paramétriques sont générale- 
ment petits vis-à-vis de la longueur d’onde, on utilisera 
une représentation par circuits à constantes localisées. 

Un circuit équivalent convenable est montré par 
la figure 7. C4 représente la capacité du diélectrique 
en céramique et Z, l’inductance série du boîtier. De 
plus, l’inductance ayant pour origine une ligne de 

© + 

Co 

— CA CB = 

R 

©- + ele 

FiG. 7. — Circuit équivalent à constantes localisées. 
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transmission, la valeur apparente de cette inductance 
sera fonction de la dimension de la structure externe 
et de l’impédance du montage associé. La capacité 
de jonction et la résistance série, Co et R; sont en paral- 
lèle avec une capacité, Cz, qui représente la partie de 
la capacité de boîtier sous l’inductance du varactor. 

L’effet apporté par le boîtier aux basses fréquences 
peut être alors considéré. Dans ce domaine, la fré- 
quence est suffisamment basse pour avoir : 

1 
Ps PP SRE Len (10) 

ner CCS) 

et R < ! , (11) 
2r1 C5 

Avec de bons varactors hyperfréquences ces condi- 
tions sont rencontrées dans toute la gamme UHF. 
Le circuit équivalent se réduit alors à celui qui est 
figuré en 8. 

Ca+Cb 

FiG. 8. 

Pour une fréquence quelconque répondant aux 
conditions données plus haut, ce circuit peut être 
réduit à un simple circuit R-C. Les nouvelles cons- 
tantes R' et C’ ont pour valeur : 

RUE —— ; (12) 

14 at ) 

0 

et CCE C FC: 

C,+C : (+22) (13) 
Co 

La surtension Q du varactor prend alors une nou- 
velle valeur : 

1 + (14) 

Bien que la valeur de la surtension Q du varactor 
soit augmentée par la capacité du boîtier, il ne faudrait 
pas penser améliorer les performances de bruit avant 
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de rechercher l’effet de cette capacité sur y, la varia- 

tion de capacité avec la pompe : 

Ci Si = 
Too 

2 

les capacités C1 et Cg en parallèle avec C, s’ajouteront 
directement à Co (on suppose R < 1/œCo) et on aura: 

ee nes or er rt ae 
(Co + Cat Ci) sa Ge 

Co 

(15) 

Le produit yQ et aussi le facteur de bruit théorique 
d’un varactor est indépendant de la capacité de boîtier ; 
cependant dans la pratique des amplificateurs para- 
métriques, l’augmentation de la surtension Q du 
varäctor, tout en maintenant constant le produit 
yQ, entraînera des pertes dans l’amplificateur qui 
contribueront à augmenter le facteur de bruit. 

L’accroissement de la surtension © du varactor 
par cette méthode dégrade les performances de l’am- 
plificateur paramétrique ; entre autres, la bande 
passante est réduite. Une expression approximative 
du produit gain en tension par la bande passante d’un 
amplificateur paramétrique à grand gain a été déter- 
miné par LOMBARDO et SARD et est donné par [8]: 

V/G,BW = (4) ts hour 
+1 1 Î 

= —  —— 

BW, BW, 
(16) 

où Go est le gain en puissance de l’amplificateur et 
BW, BW. et BW sont les bandes passantes respec- 
tives de l’amplificateur et des circuits signal et (idler ». 
Le facteur x représente la charge extérieure du cir- 
cuit du varactor. A grand gain, pour un produit 
7Q donné, ce facteur a été calculé par KNETCHLI et 
WEGLEIN [2] : 

2h17 
2 

u=Y0Q l (17) 

où /1 et 2 sont respectivement les fréquences signal et 
& idler ». Si on considère la bande passante du cir- 
cuit comme étant //Q, le produit gain bande passante 
peut être écrit sous la forme : 

en PRO (18) 
et TO NO Ones 
Te 

VG,BW =2|1- 

Q1 et Q2 sont les surtensions en charge Q', des 
circuits signal et & idler ». De cette expression, on 
peut noter que le produit gain bande passante dimi- 
nue lorsque la capacité du boîtier, donc Qi et Q, 
augmente. Cette réduction de bande passante peut 
atteindre 50 % dans le cas où les capacités de jonction 
et de boîtier sont égales. 
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Dans les amplificateurs paramétriques modernes 
il est rare que les fréquences signal et « idler » soient 
toutes deux dans le domaine des fréquences basses 
pour le varactor. L’inductance du boîtier est un élé- 
ment important du circuit du varactor dès la bande S 
et au-delà, et doit être convenablement utilisée dans 
l’étude des amplificateurs paramétriques. Une ana- 
lyse semblable à celle effectuée pour les fréquences 
basses montre que le produit yQ du varactor n’est 
ni altéré par l’inductance, ni par la capacité du boi- 
tier (les pertes dans le boîtier dégraderont le produit 
yQ des varactors à grande surtension Q aux hautes 
fréquences). L’inductance du boîtier influe sur la 
performance gain bande passante du varactor, mais 
pas toujours dans le mauvais sens. Sur la figure 9, 
si on considère les terminaisons du varactor en court- 
circuit, il existera une résonance dans l’inductance 
série et les capacités parallèle et de jonction. Cette 
capacité parallèle est approximativement la moitié 
de la capacité de boîtier lorsque celui-ci est du type 
contact à ressort ou à diaphragme et est négligeable 
dans les varactors à pointes de type pilule. A cette 
résonance (la fréquence d’autorésonance du varactor) 
la surtension Q sera celle de la jonction seule pour les 
varactors pilules à pointes et légèrement plus élevée 
pour les varactors du type à diaphragme. Cette réso- 
nance à faible surtension Q a été utilisée largement 
comme résonance de l’ « idler » des amplificateurs 
paramétriques et comme résonance signal dans les 
amplificateurs ayant un circuit signal à résonance 
série. L'utilisation de cette résonance a eu pour consé- 
quence une augmentation importante du produit 
gain bande passante des amplificateurs paramétri- 
ques. 

Aux fréquences autres que la fréquence d’auto- 
résonance du varactor, l’effet particulier dû à l’induc- 
tance du boîtier dépendra de la fréquence et du type 
de ce boîtier. Cela peut être montré en considérant 
les circuits équivalents des deux varactors montrés 
par la figure 9. Un varactor ayant un boîtier du type 

0,8 PH 

FiG. 9. 

a) Circuit équivalent 
de varactor à contact 

320 par diaphragme ou à 
ressort. 

o— + 

0,4 PH 

’ Ï LÉ 0,5pF 

me 0/35 pF 
Re A 

32h 

b) Circuit équivalent © + 
de varactor de type ® 
pilule ou à pointes. 

à diaphragme ou à ressort a un schéma équivalent 

représenté par la figure 9a et celui ayant les caracté- 

ristiques de la construction « pilule » ou à pointes est 
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montré figure 9b. Pour chacun des varactors, on sup- 
pose des caractéristiques identiques (co = 100 Oe, 
Co = 0,5 pF). Pour chaque type de boîtier, le coef- 
ficient de surtension minimal Q sans charge peut 
être calculé selon la fréquence, en supposant : 

CRE male et (19) 

Compte tenu de la surtension Q@ de la jonction 
définie précédemment, on peut calculer un coefficient 
de surtension du boîtier Q : 

A Q, 
QE (20) 

Q 

et tracer en fonction de la fréquence. Ces courbes sont 
représentées figure 10. L’accroissement rapide de Q 
au-delà de la fréquence d’auto-résonance du varactor 
donne une importance toute spéciale, dans l’étude des 
amplificateurs paramétriques aux hautes fréquences, 
à la nécessité de garder la fréquence de résonance 
aussi haute que possible. Il est évident que les carac- 
téristiques du boîtier aussi bien que celles de la jonc- 
tion limitent le fonctionnement des amplificateurs 
paramétriques dans la bande K et au-delà. 

3 4 SEE 8 10 15 20 

Fréquence GHz 

FiG. 10. —— Contribution du boîtier à la surtension Q du varactor. 

2e PARTIE 

L’amplificateur paramétrique 

Il existe de nombreuses manières d’utiliser un varac- 
tor pour obtenir de l’amplification en hyperfréquences. 
Les procédés d’amplification des amplificateurs para- 
métriques peuvent être divisés en deux groupes prin- 
cipaux : celui qui donne du gain par changement de 
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fréquence, c’est-à-dire qui change la fréquence signal 
en une fréquence plus haute, et celui qui donne du 
gain par la création d’une résistance négative. Ces 
deux procédés d’amplification ont aussi été utilisés 
ensemble pour répondre à certaines exigences. 

Dans un grand domaine d’application, les avanta- 
ges de l’amplificateur de type à résistance négative ont 
montré qu'ils contrebalançaient les désavantages de 
cette forme d’amplification parfois délicate. La forme 
la plus largement utilisée de ce type d’amplificateur 
est montrée figure 11. C’est l’amplificateur paramétri- 
que à résistance négative utilisant un circulateur. Le 
signal d’entrée est dirigé par le circulateur sur le cir- 
cuit du varactor, où sous l’effet de la résistance néga- 
tive, le signal est réfléchi avec une amplitude supérieure 
à celle du signal incident. La puissance réfléchie est 

Circulateur 

O- © 
Entrée Sortie 

Amplificateur Source de 

paramétrique pompe 

FiG. 11. — Schéma d’ensemble d’un amplificateur paramétrique 
à résistance négative. 

alors dirigée par le circulateur vers l’étage suivant. 
Ce type d’amplificateur paramétrique a évidemment 
les mêmes fréquences d’entrée et de sortie et, par une 
étude soigneuse, on peut obtenir un contrôle de phase 
très précis entre l’entrée et la sortie pour l’utilisation 
dans les systèmes multicanaux à comparaison de 
phases. Un avantage supplémentaire est que, en cas 
de défaillance de la pompe ou du varactor, la puis- 
sance d'entrée arrivant sur le varactor, sera réfléchie 
et apparaîtra à la sortie avec la seule atténuation due 
aux pertes du circulateur et aux pertes par résistance 
de l’amplificateur paramétrique, généralement de .1 
à 4 dB. La principale raison pour l’utilisation de cette 
forme d’amplification, cependant, est que l’on peut 
obtenir un gain illimité indépendamment du rapport 
entre les fréquences pompe et signal. 

Ce type d’amplificateur sera le sujet de toutes les 
discussions qui suivent, mais la discussion sur les 
varactors et les effets des varactors sur les perfor- 
mances des circuits, aussi bien que les procédés fonda- 
mentaux de réalisation sont applicables à toutes les 
variétés d’amplificateurs paramétriques à varactor. 

La principale raison de l’utilisation de l’ampli- 
fication paramétrique tient dans les performances de 
faible bruit. Pour cela, une grande partie de l’étude 
des amplificateurs paramétriques est consacrée à 
trouver le circuit et les conditions qui permettront 
d’atteindre le meilleur facteur de bruit. On prendra 
parfois des petites libertés avec ces conditions pour 
certains objectifs, comme la bande passante ou pour 
utiliser une fréquence de pompe particulière. Ces 
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libertés ne seront prises qu'après évaluation de leurs 
effets sur les performances de l’amplificateur. 

Les conditions de fonctionnement à faible bruit 
d’un amplificateur paramétrique peuvent se déduire 
de l’examen de l’expression du facteur de bruit donnée 
par l’équation 9 : 

r-(1+Â) (+!) (21) 
J2 H 

De cette expression, on peut montrer que le facteur 
de bruit global d’un amplificateur paramétrique est 
composé de deux-termes. Le premier, 1 + ji/f2, est 
le terme définissant l’effet sur le facteur de bruit du 
rapport de la fréquence signal à la fréquence idler. 
Le second, 1 + 1/u, est l’effet de l’impédance (ou de 
la charge) de l’entrée sur le facteur de bruit. L’opti- 
misation du facteur de bruit d’un amplificateur para- 
métrique apparaît à première vue se réduire à rendre 
la fréquence idler la plus haute possible et le facteur 
de charge aussi haut que possible. Cependant, à cause 
de l’interdépendance entre le facteur de charge maxi- 
mal et le rapport des fréquences signal et idler, il 
existe une fréquence de pompe optimale pour le fonc- 
tionnement à faible bruit. Cette fréquence de pompe 
optimale est donnée par différents auteurs sous la 
forme : 

Soit : 

f, = fi V1+G0) (22) 

pour les amplificateurs n’ayant pas d’autre charge 
«idler » que le varactor. L'utilisation de cette fréquence 
de pompe optimal et du facteur de charge optimale de 
l’amplificateur, permet d’obtenir un facteur de bruit 
qui sera le meilleur possible avec un varactor donné. 
Ce facteur de bruit est donné par : 

F= Eos hisL)+r (23) 
yQO y70° 

RAFUSE et PENFIELD [9] ont également montré que 
ceci est le facteur de bruit minimal que l’on puisse 
obtenir avec un varactor de qualité donnée pour 
chaque type d’amplificateur paramétrique. 

Très souvent, dans l’étude des amplificateurs para- 
métriques, il est nécessaire de s’écarter des conditions 
optimales. Il peut être nécessaire, par exemple, de 
faire l’étude pour une fréquence de pompe spécifique 
telle que l’on puisse utiliser un klystron ou une autre 
source de pompe disponible à cette fréquence. Ici 
prend place le problème posé par l’interchangeabilité 
des varactors. Un amplificateur par exemple, étudié 
avec la charge optimale pour un varactor, peut ne 
plus présenter la charge optimale pour un second. 

L'effet de ces compromis sur les caractéristiques 
de fonctionnement de l’amplificateur paramétrique 
doit être évalué par l’ingénieur [avant que lé type de la 
construction de l’amplificateur puisse être choisie]. 

L'importance de la dégradation de performance 
causée par l’utilisation d’une fréquence de pompe 
autre que la fréquence optimale peut être montrée 
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par l'examen de deux amplificateurs paramétriques 
typiques. La figure 12 montre le facteur de bruit d’un 
amplificateur paramétrique en fonction de la fréquence 
idler. La courbe 4 est caractéristique de la performance 

21 fs =36Hz 

Facteur de bruit du varactor dB 

fco = 80GHz 

r =0,24 
| 

Courbe A 
1 Fate | 

0 | 
4 SECTION NL IT 2 0025 1130095 

Fréquence \idler/ 

FiG. 12. — Facteur de bruit en fonction de la fréquence « idler ». 

attendue d’un amplificateur non dégénéré moyen en 
bande S, et la courbe B est la performance obtenue 
avec un amplificateur non dégénéré moyen en bande X. 
La latitude de l’ingénieur dans la sélection de la fré- 
quence de pompe peut être déduite à partir de ces 
courbes. II y a une grande région dans laquelle le 
facteur de bruit est très proche, moins de 0,1 dB, du 
meilleur facteur de bruit possible pour une qualité 
donnée de varactor. La fréquence de pompe de l’ampli- 
ficateur en bande S peut alors varier entre 14 et 24 GHz 
avec 0,1 dB de dégradation au plus. Pour l’ampli- 
ficateur en bande Y considéré, la gamme de fréquence 
de pompe s’étend de 24 à 37 GHz. Rappelons que ces 
facteurs de bruit sont dus seulement à la contribution 
du varactor. Pour obtenir le facteur de bruit global 
d’un récepteur, il faut ajouter les pertes du circula- 
teur, les pertes d’entrée de l’amplificateur, et la con- 
tribution des étages suivants. 

Il serait possible de tracer une courbe similaire 
pour le facteur de charge d’un amplificateur para- 
métrique. Il y a pourtant une différence, car le facteur 

de bruit d’un amplificateur paramétrique décroît de 
façon monotone lorsque la charge de l’amplificateur 
augmente. Il est alors nécessaire d’utiliser la charge 
maximale possible avec laquelle un varactor peut 
donner le gain désiré. Ce facteur de charge a été 
donné précédemment dans l’équation 17 pour la 
condition de grand gain comme étant : 

= Q 
œ2 

Comme on peut le voir, le facteur de charge maxi- 
mal dépend du facteur yQ du varactor et des fré- 
quences signal et idler. L’augmentation du facteur 
yQ du varactor entraînera une augmentation de la 
charge maximale possible et alors une diminution 
du facteur de bruit de l’amplificateur global sans autre 
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changement. Les varactors communément utilisés 
dans les amplificateurs paramétriques en bande S 
peuvent fonctionner avec des charges de 10 à 1. 
Dans les amplificateurs en bande X, ce nombre se 
réduit à 3 à 1. De faibles variations de ces valeurs de 
charge n’auront pas d'effet significatif sur le facteur 
de bruit d’un amplificateur. Dans l’amplificateur en 
bande S, par exemple, une variation de charge de 
+ 20 % entraînera moins de 0,1 dB de variation du 

facteur de bruit. 

Avec le grand nombre de compromis possibles 
dans l’étude de l’amplificateur paramétrique, il faut 
prendre des précautions pour définir exactement 
l’amplificateur avant de le calculer. Il est évident qu’un 
grand choix de fréquences de pompe est disponible à 
l’ingénieur sans dégradation notable du facteur de 
bruit. Cette latitude dans la fréquence de pompe peut 
être utilisée pour permettre le pompage avec un klys- 
tron ou une source à état solide existante, ou de faire 

fonctionner l’amplificateur paramétrique à une fré- 
quence idler qui produira la bande passante maxi- 
male. La sélection de la fréquence de pompe optimale 
pour obtenir la bande passante maximale possible 
avec un amplificateur à accord unique sera traitée 
dans la section suivante. 

3% PARTIE 

Etude des circuits de l’amplificateur paramétrique 

De même que le choix du varactor et de la fréquence 
de pompe détermine le facteur de bruit de l’ampli- 
ficateur paramétrique, le choix des circuits détermine 
la bande passante et les caractéristiques de fonction- 
nement de l’amplificateur. L’équation 16 donne une 
expression pour le produit gain-bande passante d’un 
amplificateur paramétrique non dégénéré : 

A Î 

LL I HE ee Free 

BW, BW, 

GB 0 

La bande passante est fonction du facteur de charge 
u du varactor, et de la bande passante BW; du cir- 
cuit signal chargé par le varactor, aussi bien que de 
la charge de l’entrée, et de la bande passante du 
circuit idler, BW1, chargé par le varactor et toute 
autre charge idler extérieure. Bien que la bande pas- 
sante du circuit de pompe ne contribue en rien à la 
bande passante de l’amplificateur global, une réso- 
nance de pompe large contribue grandement à la stabi- 
lité du gain de l’amplificateur paramétrique en ren- 
dant celui-ci moins sensible aux changements de 
fréquence et de puissance de pompe, et contribue 
également à faciliter le remplacement du varactor. 

En plus du fonctionnement à large bande aux 
fréquences signal, idler et pompe, le circuit d’un ampli- 
ficateur correct doit remplir les fonctions de sépara- 
tion des fréquences et être capable de fournir la 
charge adéquate au circuit signal. Il doit être capable 
d’adapter effectivement la puissance de pompe au 
varactor sans augmenter de façon importante l’énergie 



212 M. HYLTIN 

emmagasinée, et de plus, diminuer la bande passante 

des circuits signal ou idler. Et finalement il doit empé- 
cher toute sortie d’énergie de l’amplificateur à une 
fréquence autre que celle du signal. Cette dernière 
nécessité n’est pas toujours évidente. La sortie de 
l’amplificateur d’une énergie idler représente une 
perte idler qui réduira les possibilités de bande passante 
du varactor, et augmentera le facteur de bruit de l’am- 
plificateur. L'établissement de trois résonances de 
manière à n’ajouter qu’un minimum d’énergie emma- 
gasinée dans les circuits signal et idler représente le 
plus grand problème de l'ingénieur. 

Les procédés utilisés pour résoudre ce seul problème 
majeur peuvent être divisés en deux catégories. La 
plus évidente est l’utilisation de filtres pour obtenir 
la séparation des fréquences. L’autre méthode réside 
dans la séparation de fréquence par l’utilisation 
de circuits symétriques. Chacun de ces types est 
couramment employé pour la réalisation d’ampli- 
ficateurs et chacun aura des propriétés qui le recom- 
manderont plus que l’autre pour certaines applica- 
tions. 

Considérons d’abord la configuration de l’ampli- 
ficateur paramétrique équilibré qui produit la sépa- 
ration de fréquence par l’utilisation de la symétrie 
des circuits. La forme la plus pure de cette sorte de 
circuit, celle qui utilise quatre varactors adaptés, 
est montrée sur la figure 13. La puissance de pompe 
est appliquée en série avec les varactors provoquant 
un débit de courant dans la boucle des varactors. 

Entrée de 
La pompe 

Ô 

Voie ‘idler” 8. 3 

BO esse 

JA OA os 

Voie signal 

F1G. 13. — Circuit permettant la séparation complète des circuits 
par symétrie. 

La réactance de résonance à la fréquence signal 
et la charge du signal sont appliquées aux bornes À 
et la réactance d’accord idler est connectée aux bornes 
B comme le montre la figure. Notons qu’une complète 
liberté dans le choix des fréquences signal et idler 
est permise par cette connexion. La fréquence idler 
peut être ou bien plus haute ou bien plus basse que la 
fréquence signal, ou être la même que la fréquence 
signal sans empêcher le fonctionnement en non 
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dégénéré de l’amplificateur paramétrique. Les des- 
avantages principaux de ce type de circuit sont que 
4 varactors exactement adaptés sont nécessaires pour 
ce fonctionnement et l’implantation des circuits, 
même aux basses fréquences, ce qui est très difficile. 

Le nombre de varactors peut être réduit à deux, 
si l’on ajoute quelques procédés simples de filtrage. 
Dans le circuit montré par la figure 14, les deux 
varactors sont connectés en série pour les fréquences 
de pompe et d’idler et en parallèle dans le circuit 
signal. La fréquence idler, dans cet amplificateur est 
habituellement la fréquence à laquelle les varactors 
sont à la self résonance. L’addition d’une inductance 
forme le circuit signal, comme le montre la figure. 

Circuit interne 
des varactors 

inductance 
d'accord signal Filtre 

signal Entrée 

et idler de pompe 

Voie — 
signal Ce 

©— 4. 

FIG. 14. — Amplificateur paramétrique équilibré utilisant deux 
varactors. 

Dans les amplificateurs paramétriques de ce type, 
la séparation des fréquences idler et pompe a été réalisée 
par l’utilisation de la fréquence de coupure du guide 
de pompe. Ce type de construction est montré figure 15. 
Les deux varactors sont montés en série à travers le 
guide de pompe. La fréquence de coupure du guide 

Guide d'onde de La pompe 

Entrée du signal 

Transformateur signal Accord signal 

F1G. 15. —- Construction d’un amplificateur paramétrique équilibré. 

de pompe est choisie telle que le signal de pompe se 
propage mais que la fréquence idler soit inférieure 
à la fréquence de coupure de ce guide. Un circuit 
coaxial résonnant à surtension Q extrêmement faible 
constitue ainsi le circuit idler. 

On ajoute généralement une largeur de ligne de 
transmission pour obtenir la résonance à la fréquence 
signal. Si cette ligne est connectée à un point d’équi- 
libre à la fois pour la fréquence idler et la fréquence 
de pompe, aucun filtrage n’est nécessaire pour garder 
chacune de ces fréquences en dehors du circuit signal. 
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Un exemple de réalisation spécifique de ce type d’am- 
plificateur paramétrique sera donné dans la 4€ Partie. 

Si l’on désire n’utiliser qu’un seul varactor dans 
un amplificateur paramétrique il est alors nécessaire 
d'employer la séparation par filtrage à l’entrée signal 
de l’amplificateur et à l’entrée de la pompe pour 
confirmer toutes les fréquences dans leurs circuits 
propres. Une représentation schématique de ce 
type d’amplificateur est montrée figure 16. L’im- 
pédance du circuit d’entrée du signal, à partir 
du  circulateur, est d’abord transformée dans 
Pimpédance nécessaire pour la charge convenable 

Entrée 
du signal Varactor 

Filtre du 
signal 

Filtre de Entrée de 
pompe La pompe 

Transformateur 
d‘entrée 

Sortie, 
amplifiee 

FiG. 16. — Schéma d’un amplificateur paramétrique à une seule 
diode. 

du varactor, puis un filtre à cette impédance est 
introduit de façon à arrêter la fréquence idler venant 
du varactor. Notons que si la position du filtre et du 
transformateur est inversée, la fréquence idler existera 
dans la partie transformateur, ce qui entraînera une 
augmentation de l’énergie emmagasinée dans le circuit 
idler, et diminuera la bande passante de l’amplifica- 
teur. Une résonance idler pour le varactor est alors 
formée et l’amplificateur est complété par l’addition 
d’un filtre pour la source de pompe et une adaptation 
appropriée de cette pompe. 

Si trois fréquences sont impliquées, l’arrangement 
le plus facile à réaliser et le plus généralement em- 
ployé utilise un filtre passe-bas pour transmettre le 
signal à l’amplificateur et un filtre passe-haut pour 
transmettre la pompe. Un amplificateur plus spéci- 
fique peut être représenté. Si les fréquences signal 
entre 1 et 10 GHz, par exemple, vont dans le domaine 
des lignes coaxiales, le filtre d’entrée peut être conçu 
pour être un filtre passe- bas à impédance variable. 
D'autre part, la fréquence de pompe de ces ampli- 
ficateurs, est généralement dans le gamme de 8 à 
35 GHz dont l’utilisation est idéale en guide. La 
propriété de coupure du guide produit un filtre passe- 
haut naturel. Avec ces deux types de séparation de 
fréquence par filtre dans l’amplificateur, un certain 
nombre de modèles de circuits peuvent être réalisés. 

Si l’on suppose une résonance en coaxial pour le 
circuit signal et une résonance sur guide pour le cir- 
cuit de pompe, deux types de conception de circuits 
sont possibles : celui dont le circuit idler est en coaxial 
ou autre ligne en mode TEM, et celui dont le circuit 
idler est en guide. Chacun de ceux-ci sera considéré 
pour montrer que chacun d’eux a ses avantages pour 

différentes applications. 

Un amplificateur ayant à la fois les résonances 

signal et idler sur le mode coaxial est le plus facile à 

analyser et à réaliser et donnera habituellement une 
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bande passante plus grande qu'un amplificateur 
ayant la résonance idler sur guide. Le procédé général 
pour ce type d’amplificateur est de choisir une largeur 
et une impédance caractéristique de lignes coaxiale 
(ou de mode TEM) telle qu’elle résonnera avec la 
réactance du varactor aux fréquences idler et signal: 
de l’amplificateur paramétrique. L’impédance d’un 
varactor type en fonction de la fréquence peut être 
donnée par 

Z = (24) 
G 

TS" LC FIoRO: 
Co 

Pour obtenir une condition de résonance nous ne 
sommes intéressés que par la partie réactive ou ima- 
ginaire de cette équation. La figure 17 montre la 
réactance en fonction de la fréquence pour le varactor 
de type « pilule » décrit précédemment par la figure 9b. 
C'est cette réactance qui doit résonner aux deux 
fréquences pour former les circuits signal et idler 
d’un amplificateur paramétrique. 

a 
+ 
Oo 
[es 
[e] 

rs 
Le} 

D' 
œ 

MONS 
Fréquence, GHz 

FiG. 17. — Composante réactive de l’impédance du varactor. 

Heureusement, la longueur de ligne coaxiale court- 
circuitée, qui sert de réactance d’accord, a une grande 
souplesse due à sa courbe de réactance en fonction 
de la fréquence. Une impédance et une longueur de 
ligne peuvent être calculées simplement, ce qui pro- 
duira les réactances de résonance nécessaires. Cette 
ligne sera habituellement d’une longeur inférieure à 
1/4 de la longueur d’onde du signal. Une ligne de 
transmission de 0,526" de longeur et de 36 Q 
d’impédance caractéristique fera, par exemple, ré- 
sonner le varactor ayant les caractéristiques montrées 
par la figure 17, à 4 GHz pour la fréquence signal et 
à 11,2 GHz pour la fréquence idler. 

L'énergie emmagasinée dans les lignes de trans- 
mission et, de plus, la bande passante de l’amplifica- 
teur paramétrique varieront beaucoup avec différentes 
longeurs et impédances de lignes. Pour optimiser 
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la conception de l’amplificateur paramétrique et pour 

en estimer les performances, il est nécessaire qu’une 
procédure soit disponible pour la détermination pré- 
cise de la bande passante des résonances signal et idler 
dans les lignes coaxiales, cette bande passante pouvant 
être calculée sans un nombre trop élevé de suppositions. 
La bande passante de l’amplificateur global peut être dé- 
term née en utilisant l'expression donnée par l’équation 
(18). Avant que les bandes passantes des circuits indivi- 

U Co 

Or 000 À | 

Ce 

ee, 

F1G. 18. — Circuit équivalent utilisé pour le calcul des bandes 
passantes. 

duels puissent être calculées, il faut réécrire l’expression 
de la réactance pour décrire le réseau à deux terminai- 
sons qui est chargé par la résistance série du varactor. 
Le réseau, pour cet exemple, est montré par la figure 18. 
L’équation de la réactance peut alors être écrite de la 
façon suivante 

Cette équation peut être utilisée avec l'équation 19 
pour déduire la surtension Q du circuit aux fréquences 
signal et idler. Notons qu'il s’agit ici de la surtension Q 
du circuit chargé uniquement par le varactor, sur- 
tension qui sera réduite par une quelconque charge 
extérieure. Habituellement la résonance idler n’est 
pas chargée par une charge extérieure et la surtension 
Q, donnée par cette équation, est utilisée directement 
pour le calcul des bandes passantes. Cependant à la 
fréquence signal il y a toujours la charge d'entrée 
de l’amplificateur. La surtension Q calculée pour la 
résonance signal est alors divisée par le facteur de 
charge y défini par l’équation (17). Ces deux valeurs de 
Q avec le facteur de charge peuvent alors être utilisées 
pour déterminer la bande passante de l’amplificateur 
paramétrique. Lorsque de larges bandes passantes 
sont projetées, il faut prendre garde à ce que le circu- 
lateur, le transformateur et le filtre d’entrée n'aient pas 
eux-mêmes pour effet de réduire la bande passante de 
l’amplificateur global. 

Le circuit de pompe et tous les accords du circuit 
de pompe sont supposés être à la résonance sur guide. 
Il se pose, cependant, le problème d’un guide qui 
croise une ligne coaxiale sans affecter les résonances 
de cette ligne coaxiale. La discontinuité présentée 
par le guide peut être incluse dans l’étude de l’ampli- 
ficateur paramétrique ou réduite à un effet négli- 
geable par de nombreux moyens. Si le guide croise 
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la ligne coaxiale dans le plan du varactor, l’inductance 

supplémentaire due à la discontinuité peut être con- 

sidérée comme un élément de l’inductance du varactor 

et incluse simplement dans le calcul de la bande pas- 
sante et la fréquence de résonance de l’amplificateur. 
Ou bien, la discontinuité causée par la guide de pompe 
peut être réduite à des proportions négligeables en 
chargeant le guide de pompe par du diélectrique pour 
obtenir une largeur de guide qui est approximative- 

ment la même que le diamètre de la structure co- 
axiale. L’impédance de la ligne coaxiale, lorsqu'elle 
passe à travers le guide qui la traverse, peut être évaluée 
comme celle d’un conducteur cylindrique central 
placé entre deux plaques de masse parallèles. 

Une solution plus exäcte pour la combinaison entre 
le circuit coaxial et le guide est nécessaire pour l’am- 
plificateur paramétrique ayant la résonance idler en 
guide. Cette conception d’amplificateur, bien qu’elle 
conduise généralement à des bandes passantes plus 
étroites que celles obtenues avec le circuit coaxial 
décrit dans le paragraphe précédent, est caractérisée 
par la facilité de l’accord sur une assez large gamme de 
fréquence. La figure 19 montre un amplificateur 
conçu suivant ce procédé. Cet amplificateur est 

FiG. 19. — Amplificateur paramétrique à résonance «idler » 
sur guide d’onde. 

accordable de 8,5 à 9,6 GHz uniquement par l’utili- 

sation de l’accord idler. La bande passante de cet 
amplificateur est approximativement 30 MHz. Quoi- 
qu’une entrée en guide soit représentée pour le circuit 
signal en bande Y, il y a actuellement une transition 
guide-coaxial et le transformateur et le filtre d’entrée 
sont en circuit coaxial. 

La résonance signal d’amplificateurs ayant la 
résonance idler sur guide est obtenue presque de la 
même façon que pour les amplificateurs précédem- 
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ment traités. Cependant, à cause du plus grand rôle 
joué par le guide d’onde dans ces amplificateurs, la 
ligne de transmission résonnante du signal est quel- 
quefois construite dans le guide lui-même, en utilisant 
ce guide comme conducteur extérieur à plans paral- 
lèles pour le mode coaxial, comme le montre la figure 
20a. Dans ce type de circuit, la résonance idler est 
effectuée par des réactances à la fois dans la ligne 
coaxiale et dans le guide d’onde. Le varactor et la 
longueur de guide entre le varactor et le guide, sous 
coupure pour l’idler comme le montre la figure 20h, 
forment une partie de la réactance en guide, et la 
longueur de guide entre le varactor et le court-circuit 
ajustable forme l’autre coupure pour la fréquence 
idler. Le varactor est choisi tel qu’un circuit ouvert 
est présenté dans son plan. 

Transformateurs 
d'entrée 

Filtre passe-bas 

Guide d'onde d'accord d'entrée 

signal et \idler/” 

Varactor F1G. 20. — a) Circuit 
signal d’un amplifi- 

Ligne d'accord cateur à résonance 
signal «idler » sur guide. 

© 

Entree de 
La pompe 

| Court-cireuit 
(©) variable / 

Guide d'onde 
sous coupure 
pour l'idler“ 

Varactor et 

circuit d'entrée 

b) Vue en plan de la 
partie en guide. 

© 

Un court-circuit mobile est utilisé pour accorder 
le circuit idler. La conception doit être telle que 
«l’idler » soit accordé dans la bande voulue sans 
affecter de façon notable la valeur de la puissance de 
pompe apparaissant aux bornes du varactor. Ceci 
peut être effectué par l’un des différents procédés. 
Il y a une gamme de positions de l’accord pour laquelle 
la puissance de pompe aux bornes du varactor est 
essentiellement constante. La fréquence de coupure 
du guide peut être choisie de façon que cette gamme de 
positions d’accord corresponde à la gamme néces- 
saire pour accorder l’amplificateur sur toute la bande 
voulue. L’autre méthode utilise un court-circuit 
idler qui réduit le guide d’onde de façon que la fré- 
quence idler soit réfléchie, mais que la fréquence de 
pompe puisse aller jusqu’à un second court-circuit 
à une position fixe. Cette seconde solution est plus 
complexe mais permet d’obtenir une plus grande 
gamme d’accord que la technique utilisant le court- 
circuit simple. 

Si la bande passante du signal de ce type d’ampli- 
ficateur est nécessairement supérieure à celle de 
l’idler, la fréquence d’amplification avec une fré- 
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quence de pompe fixe est à peu près complètement 
déterminée par la fréquence de résonance idler. 
En somme, l’amplificateur peut être accordé sur une 
gamme de fréquence à peu près égale à la bande 
passante du circuit-signal chargé, simplement par 
changement de la fréquence de la résonance idler. 
Lorsqu'une gamme d’accord plus grande est cherchée, 
il doit y avoir une forme quelconque d’accord du 
circuit signal. Une façon simple de procéder est 
d’opérer un changement de tension de la polarisation 
et de la puissance appliquées au varactor pour obtenir 
la même valeur de yQ, mais avec une valeur diffé- 
rente pour la capacité moyenne. L’addition de ce 
système d’accord, double effectivement la gamme sur 
laquelle peut être accordé un amplificateur. Par 
suite du grand nombre de fréquences présentes 
dans un amplificateur paramétrique, il n’est géné- 
ralement pas prudent d’avoir des éléments d’ac- 
cord à la fois dans les circuits signal et idler, parce que 
les conditions d’accord peuvent être obtenues dans le 
circuit signal, ce qui empêchera un pompage adéquat 
ou une résonance idler correcte. 

Evidemment, le calcul de la bande passante d’un 
tel amplificateur paramétrique sera beaucoup plus 
difficile que dans le cas d’un amplificateur ayant les 
deux circuits signal et idler en coaxial. La surtension 
Q du circuit signal peut être calculée comme dans le 
cas précédent. Un nouveau circuit équivalent doit être 
représenté pour la résonance idler, qui contient le 
varactor, la contribution de la ligne coaxiale et celle 
des deux tronçons de guide d’onde. L’équation pour le 
varactor et la partie coaxiale de la ligne sera écrite 
comme précédemment et la contribution de la réac- 
tance du guide d’onde pourra être calculée suivant 
la méthode décrite par JOHNSON [10]. Des perfor- 
mances courantes pour des amplificateurs de ce type 
sont 10 à 30 MHz de bande passante en bande S, 
20 à 50 MHz en bande C et 30 à 100 MHz en bande Y. 

4° PARTIE 

Exemples de réalisation de circuits amplificateurs 

Une compréhension claire de l’étude analytique 
d’un circuit amplificateur paramétrique peut être 
obtenue en considérant quelques exemples de réalisa- 
tions représentatives. Les amplificateurs choisis pour 
ces études ne sont pas nécessairement les meilleurs 
possibles ni en largeur de bande, ni en facteur de bruit, 
mais ils illustrent bien le processus de réalisation d’un 
amplificateur paramétrique micro-ondes utilisant un 
circulateur. 

4.1. Montage à deux varactors 

L’amplificateur de construction la plus simple et 
ayant un bon ensemble de performances est sans aucun 
doute l’amplificateur paramétrique équilibré utilisant 
deux varactors (voir 3° Partie). Cet amplificateur 
possède naturellement une grande largeur de bande 
due à l’utilisation de la fréquence de résonance 
selfique du varactor comme résonance « idler ». 
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Les principaux désavantages de cette réalisation sont 
qu’elle nécessite deux varactors adaptés et deux fois 
plus de puissance pompe qu’un amplificateur para- 
métrique à un seul varactor. Une plage d’accord est 
possible sur ce type de montage en agissant à la fois 
sur la fréquence pompe et les tensions de polarisation 
des varactors. Bien que le sujet spécifique de cette 
réalisation soit un amplificateur paramétrique à 
4 GHZ, les mêmes techniques peuvent être aisément 
étendues à des études à fréquence plus haute ou plus 
basse. 

La fréquence « idler » peut être conservée élevée 
(près de la fréquence optimale) pour obtenir un 
bon facteur de bruit et doit être égale ou très proche de 
la fréquence de résonance selfique du varactor pour 
obtenir une bonne largeur de bande. Il est cependant 
très important que la fréquence de résonance série 
du varactor soit aussi élevée que possible. Une seconde 
spécification est imposée par la disposition des varac- 
tors équilibrés bout à bout. Les longueurs des bornes 
aux extrémités de la partie céramique apparaîtra 
comme des longueurs de ligne de transmission joi- 
gnant les deux varactors. Cette longueur de ligne en 
série avec le circuit & idler » du varactor qui abais- 
sera la fréquence « idler » et détériorera à la fois les 
performances en bruit et la largeur de bande, devra 
par conséquent être aussi courte que possible. Les varac- 
tors utilisés pour cette application sont en boîtier 
pilule tels que ceux des séries A610 deTexas Instruments. 
La figure 5 montre une vue en coupe de ce boîtier. 
Les caractéristiques du varactor A6li seront utilisées 
pour le calcul du facteur de bruit, la largeur de bande 
et les autres paramètres de l’amplificateur. 

Les caractéristiques du varactor A611 sont : 

fs  : 120 GHZ minimum à —2 V de polarisation. 
C& : 0,45 à 1 pF à polarisation 0 V. 
CHAUD TADE. 
L  :0,35 nH avec 0,150” conducteur extérieur. 
y : 0,25 pour une polarisation de —2 V et 

une puissance de pompe correspondant à un courant 
de 5 uA dans le varactor. 

Avant de calculer le yQ du varactor, la fréquence 
de coupure doit être corrigée en raison de l’augmen- 
tation du C, du varactor avec le pompage. La figure 
5.2 de la réf. [1] donne les résultats calculés de l’aug- 
mentation de cette capacité. Pour une jonction abrupte 
et un «a » de 0,9 cette capacité est augmentée et, par 
conséquent, la fréquence de coupure décroît de 33 %. 

RE 
133 f, 

10 = 541. 

La fréquence de pompe optimale peut maintenant 
être calculée à partir de l’équation (22) ou : 

p = A V1+(0Y 

Cela est la fréquence pompe optimale, mais les 
résultats de la figure 12 indiquent la latitude dispo- 
nible en fréquence pompe, sans détérioration sensible 
du facteur de bruit de l’amplificateur. 

= 122 (Giulr 
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Le varactor devra être choisi de telle sorte que sa 

fréquence de résonance selfique, et par conséquent la 

fréquence «idler », soit la plus proche possible de 

18 GHz, et de toute façon supérieure à 12 GHz. 

Cela est encore compliqué par le fait que l’on tra- 

vaille en guide, au lieu de travailler dans un coaxial 
de diamètre du conducteur extérieur égal à 0,150” 
pour lequel l’inductance est donnée égale à 0,35 nH. 
L’inductance du varactor mesurée dans un guide de 
0,400” de large et 0,020” de haut apparaît être de l’ordre 
de 0,5 nH. Le calcul sera fondé sur L_= 0,5 nH et 

Gos=r 028 DE 

La fréquence de résonance série sera : 

Î 
een —— île 14,2 GHZ. 

AN DES 

Cette fréquence est suffisamment élevée pour que 
l’on obtienne un bon facteur de bruit mais, natu- 
rellement, il faudra prendre soin dans la réalisation 
des circuits de maintenir la fréquence idler à ou 
très près de cette fréquence. Supposant que la fréquence 
idler est 14,2 HGz, la fréquence de pompe sera 18,2 
GHZ et la fréquence de coupure du guide de pompe 
doit se trouver entre ces deux valeurs. Aucun stan- 
dard de guide ne présente une fréquence de coupure 
au voisinage du centre de cette gamme, par consé- 
quent une fréquence de coupure de 16,2 GHz corres- 
pondant à une largeur de guide de 0,365” est choisie. 

Les autres performances de l’amplificateur seront 
calculées en utilisant une fréquence idler de 14,2 GHz. 
Le facteur de charge à l’entrée peut être calculé à 
partir de l’équation (17): 

— 1 = 7,26 
202 Ji 

DEN S 
: 2 

et la contribution en bruit du varactor : 

r=i+(à) fi + :) = 1,46 
f H 

soit F = 1,64 dB. 

Cela est le bruit attribué au varactor. Les pertes à 
l'entrée et celles du circulateur, et le bruit apporté par 
le second étage doivent être ajoutés pour obtenir les 
performances globales. 

Quelques aspects pratiques des circuits micro- 
ondes doivent être considérés dans le calcul de la 
résonance signal et de la largeur de bande. Les varac- 
tors, comme le montre la figure 5, ont une hauteur 
totale de 0,055” ou 0,110” pour une paire bout à 
bout. Une partie de l’extrémité de chacun d’eux peut 
être enfoncée dans la paroi du guide, mais un contact 
d’épaisseur approximative 0,01” doit être inclus au 
centre pour le contact du circuit signal, comme le 
montre la figure 15. Une hauteur totale de 0,095” 
est nécessaire pour le guide d’onde. 
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La résonance signal est créée par une longueur de 
ligne en série avec les varactors en parallèle (pour 
le circuit signal). Il est désirable que cette ligne agisse 
autant que possible comme une inductance localisée 
(0,1 2 de longueur ou moins) mais la ligne doit être réali- 
sable mécaniquement et relativement rigide. 

Un conducteur de diamètre 0,050” représente un 
compromis raisonnable pour la longueur choisie 
(approximativement 0,5”). Avec un conducteur exté- 
rieur de diamètre 0,095”, on réalise une ligne d’impé- 
dance égale approximativement à 40 Q. 

L’impédance du varactor à 4 GHz peut être calculée 
à partir de l’équation (24) : 

R+)j Do aie 

ne. a, 
1 + — LC, +jwRC, 

Co 

Pour le varactor utilisé, Z est égal à : 

ob OL. 

La résistance série du varactor est modifiée par le 
facteur de charge, u, pour calculer l’impédance de 
charge signal. Cette nouvelle impédance du varactor 
EEE 
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L/ calcul sur aba que de Smith \- 
de la résonance signal 

ou, pour deux varactors en parallèle : 

Z=02=7:425 

Un diagramme de Smith est le moyen le plus simple 
de calculer la longueur de la ligne résonnante signal 
et la valeur de l’impédance d’entrée. Cela est montré 
sur la figure 21. L’impédance des diodes en parallèle 
normalisée à 40 Q est : 

Z = 0,156—j 1,065. 

x 

On fait tourner cette valeur jusqu’à X = 0 où : 

Z = 0,072+j 0 ou Z = 2,88 + j0. 

La longueur de ligne pour tourner de cette dis- 
tance est 0,1295 y soit 0,382”. Cette ligne est connectée 
à l’entrée d’un transformateur réalisant l’adapta- 
tion entre 2,88 Q (impédance transformée des varac- 
tors) à 50 Q (impédance d’entrée de la ligne) pour 
terminer l’amplificateur. YOUNG [11] a décrit une 
méthode permettant de déterminer la meilleure façon 
de réaliser un transformateur d’impédance. 

Les circuits résonnants étant complètement décrits, 
la largeur de bande peut être calculée comme on 
l’avait esquissé précédemment. Le guide de pompe 
étant sous coupure pour la fréquence « idler », pré- 
sente une impédance très basse, pratiquement un court- 
circuit, sur les varactors en série. La résonance « idler » 
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Fic. 21. — Calcul sur abaque de Smith de la résonance signal. 
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est alors la résonance série du varactor et le coefficient 

Q à la fréquence & idler » est le Q du varactor à 
cette fréquence ou : 

Le coefficient de surtension du circuit signal est 
calculé selon la méthode esquissée dans la 3: Partie 
pour l’amplificateur paramétrique à résonance coaxiale. 
Ce circuit doit être retracé comme le montre la figure 
18 et une équation exprimant la réactance en fonction 
de la fréquence : 

Le coefficient Q peut être obtenu par substitution 
dans l’équation (19). 

PR do 

Il 1 oc, 

PT ST orne 
5 AUX ( Cor cote À) 

(0 

œl 

Ra Sa 
2 

(zvc, sin  — cos æ 
G G 

La largeur de bande peut être calculée en utilisant 
ces valeurs de Q et le facteur de charge, y. 

Pour un gain de 15 dB (rapport en puissance de 
31,6) la largeur de bande est : 

HN 
VGo +1 Qi Q 

PRE 

BW = 222 MHZ. 

Les amplificateurs utilisant cette disposition des 
circuits ont des largeurs de bande supérieures à 200 
MHz en bande Z, S et C. En raison de la valeur élevée 
du produit gain bande passante due à l’amplificateur 
équilibré, les réactances parasites doivent être réduites 
au minimum, et le taux d’ondes stationnaires du trans- 

formateur d’entrée et du circulateur doit rester 
faible dans toute la gamme de fréquence signal. 

L'ONDE ÉLECTRIQUE ft. XLVII 

4.2. Montage à un seul varactor 

Un ensemble de calculs semblables peut être fait 
pour un amplificateur à une seule diode. Ce type de 
montage a l'avantage d'utiliser un seul varactor, 
mais il nécessite l’emploi d’un filtre dans le circuit 
d'entrée. Une grande liberté dans le choix des circuits 
signal et idler est également un avantage de ce type 
de montage. Ces fréquences peuvent être supérieures 
ou inférieures à la fréquence de résonance série du 
varactor et, dans de bonnes conditions, on aboutit à 

une très bonne largeur de bande. 

Pour un amplificateur de ce type, les premières 
nécessités consistent à choisir un varactor utilisable 
dans un montage en ligne coaxiale ayant une fré- 
quence de résonance série élevée, bien que cela ne 
soit pas aussi important que dans le montage équilibré, 
cela afin d’obtenir les performances optimales. 

Dans ce qui suit, l’objet de ces calculs est de réa- 
liser un amplificateur en bande S (2,9 GHz) utilisant 
un varactor TEXAS INSTRUMENTS A601. L’amplifica- 
teur est réalisé avec une fréquence pompe de 12 GHz 
afin d'illustrer les différents stades de la réalisation 
de ce type de montage relativement commun. 

Le varactor choisi a un circuit équivalent semblable 
à celui que montre la figure 94. L’inductance du varac- 
tor A601 dans un coaxial dont le diamètre du conduc- 
teur extérieur est 0,276” est 0,7 nH et la capacité de 
jonction peut être sélectionnée entre 0,17 et 0,72 pF. 
Une valeur de 0,3 pF à polarisation zéro a été choisie 
pour cet amplificateur. La résistance série associée 
avec une fréquence de coupure de 120 GHz et la capa- 
cité de jonction est : 

Re — =7,12Q 
27fcC 

Pour faciliter les calculs, une nouvelle résistance et 
une nouvelle capacité sont calculées pour éliminer 
C8 du circuit équivalent. Une valeur de R' et C' peut 
être calculée comme l’indiquent les équations 12 
ets 

R R'= — =275Q 
(+2 

Co 

et CECEC 
1,33 C_,+C; = 0,396 pF. 

_ Les circuits équivalents pour les résonances coaxiales 
signal et idler sont présentés sur la figure 18 où C’ 
remplace Co, avec un C4 de 0,15 pF. 

Le coefficient de charge à l’entrée et le facteur de 
bruit de l’amplificateur peuvent être calculés à partir 
des fréquences et de la liste des paramètres du varactor 
donnés ci-dessus : 

yQ = 0,24 Mie = 7,47 
1293 i 
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2n2 Ji 
u = y Q°——1 = 16,8. 

J 2 

Et le bruit dû au varactor est : 

FE (+2) ( +!) —\|,40 

hf H 

OUEN AGIR: 

Il faut déterminer la longueur de ligne provoquant 
la résonance du varactor à deux fréquences spécifiées, 
une solution simultanée sera obtenue à partir de l’équa- 
tion (25). La condition de résonance sera obtenue 
pour les fréquences qui rendent approximativement 
X = 0 : 

La réactance de boîtier peut être calculée aux 
deux fréquences choisies. 

A la fréquence signal fi : 

I sir Th 7 &— : ee = 91,5 
1 F2 = LC, 

É 

ne LL 

TN EE PER RE ss 
CRE + CD w3LC;, 

Co 

te _ 

ou = 29,2. 
t LAPS 

(3 
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La longueur de ligne est alors 0,1622 À, ou 0,661”. 
Par substitution, on peut calculer l’impédance qui 
est égale à 56,2 Q. 

Pour trouver la largeur de bande et le coefficient 
de surtension de chacun des circuits, l’expression de 
la réactance est différentiée par rapport à la fré- 
quence et substituée dans l’équation (19) : 

#10 (oc: - 7 cos 2) 
0 

ol 

(a 

u LR pi? 
26 (oc, Sin HE COS 

CRE G 

En résolvant cette équatipn par rapport à la fré- 
quence signal, il vient : 

281 
Q: ares 

et à la fréquence « idler » 

La valeur de R dans l’équation permettant de déter- 
miner @ est le R' calculé précédemment. Dans 
l’équation donnant @:, R’ est multipliée par (1 +). 
La multiplication peut être réalisée ainsi seulement 
si (u+1)R est petit comparé à 1/Co. 

Pour un gain de 15 dB, la largeur de bande est égale 
ds 

BWi= ee re 44,5 MHZ. 
VGo u+1 Q LE 

JON 

Les amplificateurs paramétriques réalisés selon ce 
principe ont des bandes passantes très voisines de 
cette valeur calculée. 

Le projet d’amplificateur peut être terminé mainte- 
nant en fixant l’impédance d’entrée à une valeur appro- 
ximativement égale à y fois la partie réelle de l’impé- 
dance du varactor à la fréquence signal, soit 25,5 Q, 
et en réalisant un filtre passe-bas et un transformateur 
pour ramener cette impédance. Le filtre passe-bas 
destiné à faire coupure entre la fréquence signal et la 
fréquence « idler » peut être réalisé en utilisant le 
procédé esquissé par COHN dans un article dont la 
référence est [12]. L’amplificateur et le circuit « idler » 
sont représentés sur la figure 22. La puissance pompe 
peut être fournie par l’une des méthodes citées dans 
la 3e Partie. 



220 M: HYLTIN 

Filtre passe -bas 
à impedance variable 

Sections de 
transformateur Ligne d'accord 56,2N 

| 

Vers l'entrée signal Varactor 

0651” ——»| 

FiG. 22. — Circuits signal et idler de l’amplificateur paramétrique 
en bande $. 

Avec une représentation mathématique de la lar- 
geur de bande de l’amplificateur et de son facteur de 
bruit, les circuits de l’amplificateur peuvent être 
optimisés en utilisant un calculateur numérique pour 

L'ONDE ÉLECTRIQUE, ©. XLVII 

déterminer n'importe quelles combinaisons de ces 

quantités que les qualités du varactor permettent d’obte- 

pif. 

Une extension de cette méthode générale permet- 
trait d’optimiser les caractéristiques du varactor 
(jonction et boîtier) pour un amplificateur ayant un 
facteur de bruit et une largeur de bande donnés. 
Plus simplement le calculateur peut aider à choisir le 
meilleur varactor possible pour une étude donnée. 

L'auteur tient à remercier M. P.E. HARWELL de 
son aide pour l’analyse de la largeur de bande d’un 
amplificateur. 
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PREMIÈRE PARTIE 

CALCUL DU*FACTEUR DE BRUIT 

D'UN AMPLIFICATEUR PARAMÉTRIQUE NON DÉGÉNÉRÉ 

DONT LE CIRCUIT IMAGE EST MONORÉSONNANT 

1.1. Méthode classique simplifiée 

Cette méthode est basée sur l'hypothèse que chacun 
des circuits de l’amplificateur est muni d’un filtre 
supposé parfait, ne laissant passer sans atténuation 
que les courants de pulsation w, et w2. Dans ces condi- 
tions, le circuit image est fondamentalement différent 
d’un simple circuit accordé. Le schéma d’ensemble est 
représenté en figure 1. 

Nous supposons qu’un circulateur est utilisé. 
Par la suite, nous assimilerons donc la charge à R4. 
Les deux circuits sont accordés respectivement sur 
les pulsations w, et w2 (ou à des pulsations très voi- 
sines) telle que w1+«2 = Q, pulsation de modula- 

tion de la capacité. Les forces électromotrices (f.6.m.) 

de bruit en série dans chaque circuit seront e; pour 

le circuit de signal et e pour le circuit image. La ma- 

genérateur 
et charge 

FiG. 1. — Circuit image avec filtre 

trice d’admittance de la capacité C(f) étant définie 
comme suit : 
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Une relation analogue lie les f.é.m., e1 et ez à 
i, et à. On trouve, en inversant la matrice obtenue : 

2. * 
e——""——e;, 

me Z32 + Zr2 = 
FRET 

Zii+Zrn 
Z22 + Zr2 

Zriest l’impédance totale du circuit de signal, 
excepté Cf), 

Zr2 est l’impédance totale du circuit image, excepté 
EU). 

L'expression du facteur de bruit peut être déduite 

(e L ree E riLe 1 at. sorti 
VAE, LEE EE Se 

(5) De G 

B sortie 

S et B désignant des puissances. Le gain de l’ampli- 
ficateur est : 

2 
G = 4R7 

AL 
Zii+Zr - 22 

Z22 + Zr2 

Nous écrirons : 

toi 
KTSAF x G 

mais comme e: et e2 sont des fonctions aléatoires 

non corrélées : exe*2: = 0 : 

AR KT Af 

La quantité ANNE 
2222 

dans le circuit de signal aux bornes de C(r) par e2. 
Mais cette expression n’est valable que si z est le 
seul courant existant dans le circuit image, c’est-à- 
dire tant que le filtre F2 est parfait. 

est la tension «induite » 

Le transfert de puissance du circuit image au cir- 
cuit de signal est proportionnel à : 

J,(o:) se Zi2 : 

Je(&:) Z22 +Z7 

En explicitant e2 et e2 : 

2 = 4k(TR, + TROAÎ 
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Tu est la température de la diode, To celle de la source 

de signal. On trouve l’expression classique : 

RsTi,| Zr 
Re To 1Z22 + Zr2 Ro Tes 

Si le circuit image est à la résonance : 

Zi2 ENLIMON | 

Z32 +27 

&R ©: 

Rs Rr2 ©) 

R : module de la résistance négative dans le circuit 
de signal. 

Le facteur de bruit æ pour valeur (1) : 

pe RAREER Te e 

Ri To R, To © 

Plus généralement, on peut exprimer le facteur de 
bruit par : 

je ra Ta, Ji) Rs Ta 

R, To J{@) R, To 

1.2. Méthode classique améliorée 

Ün cas pratique important d'’amplificateur para- 
métrique à diode est celui dans lequel le circuit image 
est constitué par la jonction proprement dite et son 
boîtier. Le choix des paramètres, capacités et self, 
permet d’obtenir une résonance propre à la pulsation 
image w2. Dans ce cas, il n’est pas possible de mettre 
un filtre entre la source principale de bruit « blanc », 
soit Rs et le circuit résonnant image. Dans ces condi- 
tions, il nous a paru intéressant de poursuivre l’ana- 
lyse en considérant dans ce circuit une source de 
bruit (e:); de pulsation w: en plus de la source e2 
déjà considérée précédemment. Bien que le circuit 
soit fortement désaccordé à la pulsation @1, un 

courant de bruit, si faible soit-il, donnera une contri- 

bution directe, sans changement de fréquence, à la 
tension uw, aux bornes de la capacité modulée. Ce 
terme de bruit supplémentaire apparaît comme une 
amélioration au premier ordre du modèle classique 
dans lequel le filtre F2 supposé parfait n’existe pas 
réellement. 

Lorsqu'une résonance propre de la diode est utilisée 
pour constituer le circuit image, il n’est généralement 
pas possible d’obtenir une autre résonance propre à la 
pulsation de signal choisie. Une réactance d’accord 
extérieure est nécessaire. Nous supposerons l'existence 
d’un filtre F1 dans le circuit de signal. Son rôle est 
de rendre le circuit image quasi-indépendant. 

Le circuit d’amplificateur paramétrique précédent 
doit être modifié (fig. 2) pour le calcul du facteur de 
bruit. Le circulateur n’est pas représenté, mais nous 
assimilerons la résistance d'utilisation R, à Ry. 

() D'après L.A. BLACKWELL et K.L. KOTZEBUE : & Semiconduc- 
tor-Diode parametric Amplifiers ». 
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(ils (in); +i2 
genérateur 
et charge 

e(Rg) 

F1G. 2. — Circuit image sans filtre. 

Avec les notations déjà utilisées, la loi d’ohm écrite 
dans le circuit de signal, à la pulsation 1, s’exprime 
par: 

ei = (Roy) + (ei = w1+ Rs[(ñ)s+(é1)i] 
+(Zri— Rs)(ü)s 

Dans le circuit image, si (Zr1k est l’impédance 
de boucle à w1, sauf la contribution de C(t) : 

(ei = u1+ Rs[(1)s + (G)i] + [(Zri)i — RsI(i)i 

A la pulsation w2, nous avons : 

* * CN TA 

(2) = U2 + Zroi 

Comme nous avons une relation matricielle entre 
les z et les : donnée par les caractéristiques de C{f), 
soit : 

Zi1 Zi2 4 
Zi Zn» 

# 

U) 

(i1),+(), 

2 

Nous écrirons les trois relations précédentes sous 
forme matricielle : [e > = [Z| |i > 

ei 2 +Zr ZuitkRs Z12 | PO 

(e1), = |ZitRs Zi +(Zri), Zi2 | (ii), 

e, Zi Zi Z2+Zr2| l | 

Pour déterminer le facteur de bruit, nous calcule- 

rons la puissance de bruit dissipée dans Ry = Ru. 
Nous allons exprimer d’abord (i;); en inversant la 

matrice Z : 

IG), | | 4 
MC) So = =)Z | Le 
2 e, 

Seule, la première ligne de Z71 nous intéresse : 

ÿ ; LIST 
AE 

Z55 +Zr, 

CALCUL DU BRUIT Le] NN es) 

En posant les quantités a, b, c : 

EVE 
a = Z2;; +(Zrs), — 22 

Z32 + Zr 

LL 
bD= —(Z;,+Rs)+ 2 

Z32 + Zn 

Zi2 
a * [Rs ( r1),] “ 

Z232 + Zri 

il vient : 

; ae; +b(e;),+ce; 
CRE 

ÉZ 

Z5 +2) 

Le facteur de bruit est, d’une manière générale : 

() B entree Bi 
FE = — 

Ê De X Gain 

B sortie 

Bt = Re: (X 

Bi cvaG=s Puissance/de sbruit-mfournientarms 
charge si la seule source de bruit de l’amplificateur 
était celle du générateur, e:(Ry). 

Nous écrirons : 

ND Ér= 

Bros X G FA Re (1) [e:(R,)] 

ARE 
eo - 

(Gi) Ce:(R,)] 

Pour le calcul de (i,)?, nous devons tenir compte 
d’une corrélation entre e1 et (e:);, la résistance Rs 
étant commune aux deux circuits. On voit que: 

(e;),e: (e:).[(e:), +e1(R,)] Fi (e, 

ei(Ry) étant une f.é.m. aléatoire non corrélée avec 
(ex. Il en résulte que : 

Ge = lelfef + 2lal Tbl(ew+ 16e +lel*e3" 
LS | ?2 

| détZ 

Er 
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et 

GX [a (R)] lal? ei(R,) 
l S ÿ = a) 17: il g | 4e 7 [2 

|Z22+Z7, 

Supposant le générateur à la température 7% et 
la résistance de la diode à la température 74, nous 
avons : 

ei (R,) = 4KTOR AS 

(en) e> = 4kT,RAf Î 

LCih+e(R,)P = (e,)?+e2(R,) 
= ADR, + TR) Af. 

@ ! — © 
(l 

Le facteur de bruit est alors : 

F = al? ei + C2lal lb] +1b?+1e°1 e7 

jal? éf(R,) 

2e lbI+Ib +" R, Ta F=it+ = 
e \a/? RTS 

g 

Par analogie avec le cas simple précédent, il est 
possible de décrire le transfert de puissance par le 
coefficient : 

J\(@;) _ 2lal lb} +1bl?+[cl? 

J la? e 

Le résultat de la méthode simplifiée peut être obtenu 
en ajoutant un filtre À», ce qui revient à dire que 
(Z'r1i devient infini. 

1.3. Calculs numériques appliqués à l’amplificateur 
paramétrique 

Dans le but d’apprécier la différence des deux métho- 
des précédentes, nous allons calculer numériquement le 
facteur de bruit en fixant les paramètres des circuits 
à des valeurs courantes en pratique. 

La capacité modulée C(f) est définie par : 

CO IGIS DE 
NET C1/Co — 0,2 

| Q/2r = 1,7:101 Hz 

ee SION 
Nous prendrons : 

LR 100 

La fréquence de signal sera choisie à : 

@1/27% = 3:10? Hz 
donc : 

@2/27r = 1,4:1010 Hz 

Nous avons calculé, par ailleurs, la matrice d’impé- 

CHICAULT L'ONDE ÉLECTRIQUE, t. XLVII 

dance de C(r) dans le cas de 7, et À Æ 0, tous les autres 
courants étant supposés nuls : 

1—yi y 
IZ11 Zi12 ë ; 3 era , 3 | 

JCo®:(1—3y1)  jCo®2(1—37;) 

: | a (1-2) 
Pi, Ba er ere De se RO 

| 1JCo@:(1—3yi)  jCow2(1—3y1)( — Yi) 

Remarque : I n’a pas été utilisé de développement 
limité en fonction de y,; aussi les expressions sont- 
elles valables quel que soit y1 < 0,5. 

Dans la figure, 2, X, a été choisi pour accorder le 
circuit de signal, soit ? 

Es (zu ap ZT, Sa 

Le gain a été choisi de 20 dB, ce qui détermine R,: 

Ry = 94,45 Q (voir $ 1) 

1.3.1. Méthode simplifiée 

| 2 

Preziste) — 1,83 
| Z22 + Zr, | 

| 

Rs Te, | Z RS 
Perses S = 

R? To | Z32+Z7r, | re TL 

Si Ta = To : F = 1,106+0,194 = 1,3 (1,14 dB) 

La température de bruit effective de l’amplificateur 
st: 

R n'# le 
Ti =(F-DT DE er È 

g 

Pour = 2908 R RE = STR 

1.3.2. Méthode améliorée 

JG) _ 2lal jbl +12 + el? 
J lal? e 

— 3,202 

F = 1,106+0,339 = 1,445 (1,6 dB) 

POUME = 9IO0RIRS 

Ti, = Rs T, { + ee =129 °%K: 
R, JL 

1.3.3. Comparaison des températures de bruit effectives 
calculées en prenant la méthode améliorée comme 
méthode de référence 

Ecart absolu : Len, — Les, = —42°K. 

Ecart relatif : Teri Ter: = —(,325. 

Tir, 
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Remarques: Les résultats des calculs numériques 
comparés nous suggèrent les deux questions sui- 
vantes : 

1° Le fait de ne pas considérer un circuit accordé 
comme un filtre parfait nous a conduit à envisager 
une source de bruit (e:); dans le circuit image. Cepen- 
dant, nous avons négligé une infinité d’autres sources 
de bruit à d’autres fréquences. Dans quelle mesure 
est-il légitime de négliger ces autres sources ? 

2° Le transfert de la puissance de bruit du circuit 
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image au circuit de signal implique, en général, une 
conversion de fréquence. Est-il légitime de considérer 
des f.é.m. de bruit qui sont des fonctions aléatoires, 
comme des grandeurs sinusoïdales, et de leur appliquer 
le même formalisme ? 

Pour essayer de répondre à ces questions, nous 
avons pensé qu'il serait utile d’approfondir l’étude 
d’un circuit simple, suggéré par le circuit image de 
l’amplificateur paramétrique. C’est ce qui va être 
exposé dans la deuxième partie. 

DEUXIÈME PARTIE 

CALCUL DU BRUIT 
DANS LE CAS D'UN CIRCUIT PARAMÉTRIQUE SIMPLE 

MÉTHODE DE LA DENSITÉ SPECTRALE 

2.1. Position du problème 

Dans le circuit représenté en figure 3, la capacité 
est modulée périodiquement, c’est donc une fonction 

périodique du temps. Or, la résistance R est une source 
primaire de bruit, c’est-à-dire qu’elle possède une f.é.m. 
de bruit e(f) qui est une fonction aléatoire (F.4.) du 
temps, stationnaire, gaussienne et à spectre pratique- 
ment blanc, ce qui signifie que la densité spectrale J,(w) 
est indépendante de « dans les domaines de pulsations 
qui nous intéressent. 

FIG: 

Dans un circuit où C ne serait pas modulée, les 
autres quantités qui interviennent, comme, par exem- 
ple, la différence de potentiel (d.d.p.) v aux bornes de 
la capacité elle-même, sont obtenues à partir de e(t) 
par l’action d’opérateurs filtres : 

u(t) = œe(t) 

a étant un certain opérateur linéaire commutant 
avec d/df (c’est-à-dire ayant mêmes fonctions propres), 
Le résultat est que w est encore une fonction aléatoire 
(F.A.) stationnaire, gaussienne, mais la densité spec- 
trale (D.S.) n’est plus «blanche ». Introduisons une 
fonction de «w, définie par : 

œelot = a(o) efvt 

(car le fait que « commute avec d/df revient à dire 

que exp (jœt) est fonction propre de x). On trouve la 

relation suivante entre les D.S. de e(rt) et de u(f): 

Jo) = |a(w)|? Jo) 

Par rapport à cette situation simple, le problème 
actuel se caractérise ainsi : on a toujours correspon- 
dance linéaire entre w et e, on peut toujours définir 
un opérateur linéaire, mais 1l cesse de commuter 
avec d/df, la conséquence essentielle en est que x 
cesse d’être une FÆ.4. stationnaire (notons qu’elle 
reste gaussienne). 

2.2. Définition d’une densité spectrale pour les fonctions 
aléatoires non stationnaires 

Soit x(1) une fonction aléatoire du temps (fig. 4). 

FIG. 4. 

On prend un intervalle de temps très grand, de 
0 à T. Soit une réalisation de : 

+ 

JOnt 
X (t) ra (as e 

we] 

= TO 

Les €» forment un système de variables aléatoires : 

s 
| PORTE: 

0 
NOIR 

À 

où [x(f)l? est le symbole d’une moyenne temporelle 
effectuée sur une réalisation de la F.4. Il est possible 
de faire une moyenne statistique sur le résultat obtenu ; 
si la F.A. est ergodique, ce qui est certainement le 
cas dans le problème posé, la moyenne statistique 
est superfétatoire car il n’y aura pas dispersion statis- 
tique de la moyenne temporelle effectuée sur diverses 
réalisations : 

Le PRE fi 

TOP = :| ETS Doi 
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SE 
SMS 

CURE 

sÈ MOT — D [. dté, ë. 
e}(Om— @n)t er GE S TAË 

0 nm n 

m.st 

t = m.st 

PANE = ÿ |é,? 

SU 

RATE 
UE Se 

MOIS si x(f) est ergodique. 

On va pouvoir donner une définition de la densité 
spectrale d’une F.4. non stationnaire. 

On considère les ©@n : © < On < ©+do, il y en 
a d\\ tels que : 

* POUE ses 

lim El El 2 = J(o) 
T — © 
h > œo 

1h 

27 

J(w) ainsi défini serait la bonne densité spectrale 
si X(1) était une F.4. stationnaire : il est légitime de 
la considérer comme la densité spectrale d’une F.4A. 
dans le cas non stationnaire. 

2.3. Calcul de la densité spectrale de la différence 
de potentiel uw 

q étant la charge de la capacité, on a : 

d? DS 
et) =|L—+R—-+—)q(t 

( dt” dt ï) 40) 

TOO) 

En subsistant ceci dans la précédente, on a : 

(Le) = L(Cu+2Cû+ Ci) + R(Cu+ Cü) +u 

Ecrivant la loi de la capacité sous la forme : 

CD = Co+r2Crcos OL 

u est donnée par l’équation différentielle : 

e(t) —= LCoù + RCoùûù+u 

+(—2LCQ2u+2LCiü+2RCiû) cos Qr 

+(—4LC:Qù—-2QRCiu) sin Qr. 

On peut mettre e(t) sous la forme : 

e(t) = (a+28 cos Q1+27y sin Qr):u(r) 

a, P, y étant des opérateurs commutant avec d/df, 
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de d 
a = LC, — + RCo — + 1 

° de? dt 

ds d 2 

l 

2y = me 215 ROIO: 
{ 

En introduisant les fonctions a(w), b(w), c(o) : 

a(o) = RE ee aeivt = a(w)ei°t 
b(w) = Ci(—Lo?+Rjw—LQ?)  Beivt = b(w)ei®t 
c(o) = —C1Q(2Ljo+ R) peivt = c(w)ei®t 

Aux bornes de la résistance : 

+ co ; 

CREME EE 
= FO 

et à celles du condensateur : 

+ oo 

D n el®nt 
n c 

n = —o 

UE = 

Reprenant l’expression antérieure de e(t) fonction 
de «, B, y, et utilisant les valeurs propres de ces opé- 
rateurs, nous obtenons : 

e(t) = Se a Che pi ur a(c,) et 

n n 

+2 (e+e 7) mn b(o) 6°" 

Il : = su - > Ce e. 7%) "h c(@,) elont. 

Jen 

En posant : 

, ) 
Si et Q = _ 
ñE ÿEi 

D, — n 

où Net T'sont très grands, 

— J2nrnt J2rnt 

Ÿ Ch GET = D Ur a (@,) e "à 

n n 

27nn 

de ÿ Mn — nvb(o,- N) 

LL 

j2nnt 

si >. Mn+n D(O,+N) € mi 
n 

Î 2nnt 

[En x C(@,- N; é ÿ 4 
n 

. 

J2nnt 

(SRE 

” > Mn+nN C(o, NET 

Identifions : 

cu = a(o,)n, qe [b (©, -n) —jC(®,-»)] Man 

A0 Cb(o, + x) +jC(@,+n)] a+: 
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Les € définissant e(f), F.A. stationnaire à spectre 
blanc de densité spectrale J, : 

<a Re 
(fa PES À 

fl 

> = Ain> M> = A °|é> 

Mn = U CAS La 
n 

nn’ 

27 Ë Li 27 
ds On) — A à mn A : 1 TJ = (om) > (6 1 AUt ou He 

J, (@) 5. (A È Je LCA à De Je 

J,(o») NS 5 CAT De 

2.4. Calcul des éléments de matrice 

Explicitons les éléments de la matrice À définie 
ci-dessus par : 

bre 4 

Nous écrivons un 7 quelconque : ©n = @o+pQ 
où p est entier <, = ou > 0. En effet, la matrice À ne 
connecte que des composantes de pulsations égales 
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modulo Q comme on peut le voir dans l’expression de 
Ën. Désignant par 42,» le terme diagonale générale 
de À, 

A9,p Le a(@n) = 1—LCo(wo+pQ)?+jRCo(®o+pQ) 

Les termes non diagonaux étant A»,p-1 et Ap,p11 : 

Il 
b(w n _N) — jC(o

 n _N) 

— LCilwo + (p — DA]2+jRCi1lo0+(p— DA] 
SGD Lilo (bp LOIOEARCD 

— LCi(@0o+pQ)2+jRC1(@0+pQ) 

Ap,p—1 

De même, Ap,p+1 = b(ontn) +jC(@n+N) 

On trouve : Ap,pr1 = Ap,p-1 

Appelons y, le paramètre de modulation 
y1 = C1/Co. Entre les éléments diagonaux et non 
diagonaux, nous avons la relation suivante : 

Ap,p-1 = Yi(Ap,p-1l) 

Pour trouver la densité spectrale de la tension 
u aux bornes de C, nous devons d’abord déterminer 
les éléments de la matrice À, infinie dans les deux 
sens, puis calculer la matrice inverse ou, tout au moins, 

autant de ses lignes que l’on voudra obtenir de com- 
posantes de J,(w). 

TROISIÈME PARTIE 

JUSTIFICATION DU CALCUL RÉALISÉ A PARTIR 

DE LA MATRICE D’ADMITTANCE D'’UNE CAPACITÉ MODULÉE 

Dans le circuit de la figure 5, identique à celui du 
précédent chapitre, la capacité Cf) est la même 
fonction périodique du temps : 

C(?) —= Co+2C: COS Qt 

FIG 15 

Faisant les mêmes hypothèses, nous cherchons, 
comme précédemment, la densité spectrale de 
à une pulsation particulière w.. Le courant ÿ dans le 
circuit est, en valeur instantanée : 

i — SLCOuCD] = | £ cu (+ CD ED. 

Nous supposerons d’abord que est sinusoïdale, 
de fréquence w/27r; il apparaît dans À des termes 
en ©, en Q + et Q—o. Dans le circuit, le courant à 
sera la superposition d’une infinité de composantes 
sinusoïdales © modulo Q. Ecrivons que l’une d’elles 
a pour pulsation + &:1: 

AOC EN 

Nous ne nous intéresserons qu'aux valeurs posi- 
tives de « que nous désignerons par : 

Ga RON Ko), 

Pour traiter le problème, nous devrions tenir 
compte d’une infinité de composantes de pulsations 
On, présentes dans le circuit. Nous nous proposons 
de réaliser le calcul de manière classique ; nous allons 
donc essayer de limiter le nombre des w, en donnant 
des précisions supplémentaires sur le circuit étudié 
et en faisant les remarques suivantes : 

1° Le circuit est accordé sur la pulsation Q—«: 

que nous appellerons «2, lorsque y1 = 0. 
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Soit : LCA. 

20 Si X = Lo—1/Cow, on obtient : 

AND LC 0 1 D 

(D) MELO or 1 oO, 

Ce rapport tend vers kw, pour on > æ2où k = Cte. 

Pour limiter le nombre des w», nous prenons arbi- 

trairement comme critère que si | X(œu)|/|X(@1)| > 10, 
les courants correspondants (@») sont tenus 
pour négligeables par rapport à (1) et, a 
fortiori, par rapport à ’(@2). Pour les applica- 
tions numériques où: 0,805 < œ:i/œ2 < 1,309, 
quel que soit Q, on trouve que pour n > 3, la 

L'ONDE ÉLECTRIQUE, t. XLVII 

Remarquons que, dans cette écriture, les z et u 

contiennent les amplitudes et les phases respectives. 

Sous forme condensée, nous écrirons : 

li > = | 4] 

Ecrivons la loi d’Ohm pour le circuit étudié, à 
chacune des fréquences : 

[u > 

= (R+jLw;)i; 

= (R—jLo;) i; 

S ES 
| 

ossoessseceeeesereseresss 

La partie située à droite est simplement le produit 
de deux matrices D] et |i >. 

Soit : 

| ; 

condition |X(w2)l/|X(w1)| > 10 est satisfaite. Pour | RGO 
@1/®2 non compris entre les deux limites ci-dessus, R— jLo; 
il faudrait déterminer # minimal. D'= R+jLo; 

3° Nous nous limitons au cas où les courants peu- ee 
vent être négligés pour n > 3. Quand ils ne sont pas R+jLos. 
négligeables, ils interviennent comme une correction le pee pli - + lu æ 

dans l'expression de u (œ:1) = u1 tant que Ci < Co Rs nee tk 
(voir la matrice d’admittance ci-après). (ES) D A EMILE EEE 

L'approximation faite en ne prenant que n < 3 : 
est donc de négliger une perturbation du deuxième On trouve la matrice B ci-après : 

(R+jLo:)jCow: + 1 (R+jLo:)jC10: ICR+jLo:)jC1o: | 0 | 0 

(R—jLo2)—jCi1@2) |(R—jLo2) —jCo)) | 0 (CR—jLo2) —jC10:2) 0 
“Al | 

[B] = |((R+jLo3)(jC103) 0 I(R+ jLo3)(jCow3) 0 ((R+jLo3)(jC 103) 
xd. | 

0 (R—jLo 4) —jC 10 4) | 0 (CR —jLo 4) —jCo@ 4) | 0 | 
| 
| el 

0 | 0 (CRE Los) jC 105) | 0 (R+jLos\jCows) 

| | +1 

ordre. Finalement, nous retenons pour ce calcul les Nous obtiendrons : [u > = [BI le > 44 lee 
courants suivants : 

i, de pulsation «: 

i2 » O = Q—-o: 

la ») O3 = Q+uo: 

i4 » Os = 2Q—-&w:; 

is ») Os = 20 +: 

Nous allons utiliser la matrice d’admittance donnée 
par BLACKWELL et KOTZEBUE [1] dans le cas de fonc- 
tions sinusoïdales pour exprimer les : en fonction 
des w aux bornes de C(f) : 

in | jCow: ICi@: ICio: 0 

5 —jCio:t—JCo0 0 — jC;@: 

AVES | JC103 0 JCo®3 0 

ia 0 —JC104 0 — jCoD4 

Pre en O 0 jChegte 00 

Comme on ne s'intéresse qu’à la composante wi 
de pulsation w:, seule la première ligne de la matrice 
|B|-1 sera nécessaire. w1 sera une combinaison linéaire 
des (AE Ce 

Essayons maintenant de justifier ce calcul quand e 
est une f.é.m. de bruit blanche. e(w) et u(w) ne sont 
plus des grandeurs sinusoïdales. La fé.m. e(f) qui 
est une fonction aléatoire stationnaire peut se décom- 
poser en série de Fourier : 

+ o 

CES RC 
PINS 

OÙ 4, — a, = later. 
0 U; 

0 sn] La composante de Fourier 
SE pour une fréquence w» peut P 

jC103 us étrelÉcrHies 

| 

0 ce Jont Je nt 0. | U4 ésiane da er © 

JCo@s Us En 5 ? la, cos (o,t+®,) 
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|an| et Pr sont deux variables aléatoires stochasti- 

quement indépendantes. Les composantes de Fourier 
qui nous intéressent seront : 

er =2 aile; cn=2lalet?",cetc. 

Car, en valeur instantanée, nous avons : 

joit e,e J(œ@it+i) = 2"a|e 

Etant entendu que seule la partie réelle doit être 
considérée, la densité spectrale de # à «1 sera pro- 
portionnelle à : 

2. s y * ) r = 9 

LUI = fAi1es +262 +383 +ai4e4 +aises|” 

où les æ; sont les éléments de matrice de |B[-1. 
La barre signifie qu’on fait la moyenne temporelle. 

Comme les phases ®; sont non corrélées, les pro- 
duits croisés e1e2, etc., sont nuls. 

la, | la | e/(?1— #2) _ la, | e/Ÿ: K la) | e 92 — D, 

On obtient : 

<uf> = fai:l? ef + [al e + … 

mais : 

=e=e, = = €? 

A = Gnié EE ll CRT en ka Pes 

Examinons la matrice |B] qui permet de passer 
des composantes de u aux composantes de e. Chaque 
ligne est composée de trois éléments : 

ei = Pi, -1 u (Q— 0) + Bi, 0 u (@;) + Pi, 1 u (oi: +Q) 

e, = PB -; u(Q—0o) + PB; où (@2) + B. Lu (@3 +Q) 

Toutes les pulsations «4 considérées jusqu'ici 
sont positives. Mais on pourrait se passer de cette 
condition en remarquant que u(&) = u*(—«) : 
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e, = Bi, -1 (oi —Q) + Bi ou(o:) + Bi, 1 u(®, +0) 

e3 = BP, -1 u(@2 —Q) + Bo U(@2) + B2, ; u(@ +Q) 

Les éléments de la matrice B sont, pour la ligne à: 

Bi HN Bi, F — LC;oÿ +jRC;0; 

3.1. Comparaison des deux méthodes 

Comparons maintenant les éléments de la matrice B 
avec ceux de la matrice À de la méthode précédente. 
Nous avions [Ë > = Al >. Les € définissant la 
force électromotrice e et les n définissant la tension #. 
Nous voyons que les éléments diagonaux des deux 
matrices sont identiques, soit Ap,p = Bio. Le déve- 
loppement des éléments non diagonaux en fonction 
de R,L, Co, C1 et (o+pQ) montre aussi que : 

AR Es APS = Dirt = DT: 

La dernière méthode qui utilise au départ une 
matrice d’admittance d’ordre 5 nous permet d’iden- 
tifier partiellement les termes de B aux termes géné- 
raux de 4 (centraux seulement) de la méthode I. 
Il est évident que, partant d’une matrice d’admittance 
d’ordre de plus en plus élevé, l’identification à la 
méthode I serait de plus en plus parfaite. Si nous 
considérons cette méthode comme rigoureuse, il en 
résulte, après comparaison des éléments de matrice, 
que la méthode II l’est aussi dans son principe. 

A priori, cependant, il était malgré tout permis de 
douter de la méthode II utilisant au départ une 
matrice d’admittance élaborée pour l'étude des 
amplificateurs paramétriques. Cette matrice a été 
établie dans le cas où les grandeurs intéressantes 
sont purement sinusoïdales. Le passage à des gran- 
deurs fluctuantes a été fait en dernier lieu, en conser- 

vant, le plus tard possible, l’information de phase 
de chaque composante. Au contraire, dans la mé- 
thode I, on considère, dès le départ, les grandeurs 
comme des fonctions aléatoires, ergodiques, mais 
non stationnaires, ce qui est physiquement beaucoup 
plus réaliste et mathématiquement plus rigoureux. 

QUATRIÈME PARTIE 

CALCULS NUMÉRIQUES APPLIQUÉS AU CIRCUIT SIMPLE 

Il nous a paru intéressant d’étudier la densité 

spectrale J, en fonction des principaux paramètres 

du circuit. Il était indispensable, avant d'entreprendre 

ce calcul, de savoir si une matrice finie permettait 

de représenter mathématiquement le problème avec 

une précision élevée. Dans cet esprit, des essais de 

convergence des résultats ont été réalisés en fonction 
de l’ordre de la matrice À utilisée. Pour y1 = 0,48, 
une matrice d’ordre 41 et une matrice d’ordre 31 
donnent des résultats convergents à mieux que 1073. 
Cet écart relatif descend à 107$ lorsque y: = 0,45. 

Les calculs faits avec une matrice d’ordre 31 donnent 
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des résultats valables tant que y: < 0,48. Mais une 
matrice d’ordre 11 suffit dans la majorité des cas, 
si y1 < 0,4. 

4.1. ETUDE DE Jy EN FONCTION DE 71 (fig. 6 et 7) 

La fonction J,(w;) passe par un maximum, puis 
décroît rapidement. On pourrait s’attendre, a priori, 
à un accroissement monotone de J,(w1) quand y: 
augmente. Il est probable que le circuit est de plus en 
plus désaccordé au fur et à mesure que y: croît. 
Cette hypothèse est renforcée par l’étude des varia- 
tions de J, en fonction de la self Z. 

ÉTEND] F JE : ta e ordre 3 
1,21--Je ___amelioration “classique”! 

matrice 2x2 

calculs faits avec 2 

(Do-N, Ud 

une matrice d'ordre 11 

. ordre 5 

e ordre 7 
14 

| 

à 

À — 

matrice d'ordre, 
| 41 pour #1» 0,4 

0,7 _ sl | Le: | n l 

| | 

0,6 F ER a ire 

| | | : 

0 01 0,2 0,3 0,4 1 05 

F1G. 6. — Densité spectrale Ju(wo-—Q) en fonction du demi-taux 
de modulation de la capacité. 

Paramètres utilisés pour les calculs : 
Cor 0OMOTSEMORREET = 8 MIOS EE ERA OR 
@o =27x.1,4.1010 r/s ; Q = 27. 1,7. 1020 rfs. 

: | | 
matrice matrice 

d'ordre31 | d'ordre 1 

! | 4 

Es td pe 
0.1 0,2 0,3 0,4 0,5 # 

F1G. 7. — Densités spectrales J4 comparées en fonction de y1. 
Méêmes paramètres que ceux de la flgure 6. 
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Dans le cas de l’amélioration « classique » (deux 

fréquences seulement), l'expression de la densité 

spectrale s’exprime en fonction des impédances défi- 

nies dans la première partie, soit : 

Zi2 Zn et Zi2Zn | 
, br ES. 

Ji(@:) _ | Z22+ 27, | Z22+ 27; 

J AR 
É Zi Fr, = 22 

Zi2t Zr, 

Cette expression a été utilisée pour l’étude en fonc- 
tion du paramètre y, seulement. 

4.2. ETUDE DE Jy EN FONCTION DE LA SELF L (fig. 8) 

La variation de J,(0o— Q) est très semblable à une 
courbe de résonance. On note un déplacement du 
maximum qui ne correspond plus à ZCo(wo—Q)2 = 1, 

8.107" 907 1° 1010 

F1G. 8. — Densités spectrales J4 en fonction de la self Z, 

Paramètres utilisés pour les calculs : 

Co = 0,1615.10-F ; ÿ —025R—=40;) 0 —=27r.1,7.1010r/s;: 
©0o = 2 x.0,3.101° r/s ; matrice d’ordre 11. 

mais à LCno(@o—- 0) = 1; où L IL 24052 
donc: Coy/Co = 1/1,052. L’amélioration classique 
qui consiste à utiliser une matrice d’ordre 2(w0— Q, 
wo) permet de calculer C,,/Co = 1/1,089. 

On remarque que la valeur du maximum de : 
Ju(oo— Q)/Je = 363 (où y1 = 0,2) est nettement 
plus grande que la valeur JZ(wo)/Je & 310 pour 
y1 = 0, de la figure 7. 

[(@o— Q)| fig.8 = &@o fig. 7). 

La courbe qui représente J,(w0)/Je présente, elle 
aussi, un maximum (# 1,17) pour L æ 8,22:10-10 A 
et un minimum très flou pour L = 9,2-10-10 H, 

(Noter que : 
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4,3. ETUDE DE Jy EN FONCTION DE LA PULSATION DE 
MODULATION Q (fig. 9) 

On observe un maximum très marqué de 
Ju(wo—Q) au voisinage de Q/oo = Q/Q-w6 = 2 
(mode de fonctionnement des amplificateurs para- 
métriques dégénérés). On note une dissymétrie très 
marquée de part et d’autre du maximum. Dans la 
même région, la densité spectrale J,(wo) subit des 
variations très brutales (successivement un maximum 
et un minimum). 
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F1G. 9. — Densités spectrales J, en fonction de la pulsation de 
modulation Q. 

Paramètres utilisés pour les calculs : 
CAO NGISAMOEESEE TR 10 ES 

1 

VLCo 
Ordre de la matrice utilisée pour les calculs : 31. 

02; R=4Q; 

Enr 2 14 MOI— 

4.4. ETUDE DE Jy EN FONCTION DE LA RÉSISTANCE R 

(fig. 10) 

L’amortissement du circuit semble être la cause 

d’une diminution monotone de J,. Cependant, la 
loi de décroissance est très différente de celle du coeffi- 
cient de surtension. 

4.5. ETUDE DE LA PRÉCISION DES RÉSULTATS EN FONC- 
TION DE L’ORDRE DE LA MATRICE (fig. 11 et 12) 

Pour de faibles valeurs de y1(< 0,2), il apparaît 
que la convergence des calculs est obtenue avec une 
matrice d’ordre 3 à environ 1 % près pour J,(œ:). 
Pour des valeurs de y, plus élevées, cette conver- 
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7 Me | 
Je 

10 Ra 

F1G. 10. — Coefficient de surtension et densités spectrales compa- 
rées en fonction de la résistance R. 

Paramètres utilisés pour les calculs : 
Go = O0 NCIS MIO TES OO EEE ONE 
OT AMO EP SEM Oo 2 Te MIO SE 
matrice d’ordre 21. 

précision relative 
du calcul de Ju(L;) 

- terme central AE 5 

27 1,4100r/ 

AE ER 

ES 

ordre de La matrice 

amélioration 
classique 

FiG. 11. — Précision du calcul de Ju («1) en valeur relative pour 
1 — 0,4 en fonction de l’ordre de la matrice. 
Paramètres utilisés pour les calculs : 
Co —0,1615 .10-12F : 78-10 "10 H"; yr — 0,4; R—=40; 

Q =27.1,7. 1010 rjs = o1+o2 ; oo = w1 Où w2. 
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précision relative 
du calcul de Ju((>) 

Sala 

GE L 

| 
= AE 

En 
terme central à | : 

Do=Wi=210310r/4 | 

____ terme central 9 Ë 
Udo= ae 10 ti 

ul ordre de la matrice 

F1G. 12. — Précision du calcul de J4 (w2:) en valeur relative pour 
y1 = 0,4 en fonction de l’ordre de la matrice. 

Paramètres utilisés pour les calculs : 

Co O0 MGIS MO CERE TEE MOTO EL IO MERE TO 
Q =2 r.1,7.101 r/s = o1+02; wo = w1 Où >. 

gence est moins facile à obtenir. En particulier, pour 
y1 = 0,4, Ja(o:) est calculé à mieux de 1 % à condi- 
tion de prendre une matrice d’ordre 9; J,(œ2) est 
calculé à 1 % près avec une matrice d’ordre 11. 

On remarque que, selon le choix de la pulsation 
@o(@1 ou 2), la précision obtenue est différente 
dans le calcul de J,. Si on prend &o = &1, Ju(@:) 
a la précision maximale pour une matrice d’ordre 
donné, alors que J,(w:) a la précision minimale, et 
vice-versa, dans le cas &©o = 2. 
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CINQUIÈME PARTIE 

CONCLUSION 

Nous avons fait les calculs numériques d’une part, 

dans le cas général d’une matrice pseudo-infinie et, 

d’autre part, en nous limitant à une matrice DA 

c’est-à-dire en négligeant tous les courants autres 

que i, et i2 (méthode II). 

Le calcul ne a été fait en fonction des para- 
mètres y1, L, A—@0/o0 et R dans le cas d’une matrice 
pseudo-infinie et en fonction de y. seulement dans 

le cas d’une matrice d’ordre 2. 

En fonction de y1, on observe un écart relatif des 
résultats obtenus avec ces deux matrices, lequel aug- 
mente de façon monotone. Cet écart, nul pour y: = 0, 
est d’environ 1 % pour y1 = 0,2. Il devient très élevé 
au fur et à mesure que y: tend vers 0,5. 

Dans le but de s’approcher du cas théorique limite 
où la matrice est infinie, un essai de convergence a 
été fait en fonction de l’ordre effectif de cette matrice. 
Il apparaît que la convergence est d’autant plus faci- 
lement réalisée que y. est plus petit. 

Après avoir comparé les deux méthodes précédentes 
($ IT) appliquées au cas d’un circuit simple, il paraît 
alors légitime d’appliquer à un circuit plus compliqué 
(en l’occurence, celui d’un amplificateur paramé- 

trique), la méthode II (matrice d’admittance). 

Remarque concernant le calcul du facteur de bruit 
des amplificateurs paramétriques. 

Jusqu'à présent, les diodes à capacité variable 
(varactor) utilisées dans ces systèmes avaient des 
possibilités de non-linéarités moyennes; y1 étant 
voisin de 0,2 ou 0,25. Au fur et à mesure que l’on 

disposera de diodes avec des y. utilisables plus impor- 
tants (0,3 ou 0,4), il sera indispensable de considérer, 

dans le circuit image, non pas une ou deux fréquences 
pour calculer le bruit de l’amplificateur (comme ceci 
a été fait dans la première partie), mais un spectre 
d’autant plus large que y: sera plus grand. 

Nous tenons à remercier Messieurs GASTINEL et 

DE CHASTELLIER, du LABORATOIRE DE MATHÉMATI- 

QUES APPLIQUÉES, pour leur fructueuse coopération 

aux traitements numériques des calculs. 

D 
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Sommaire 

Le problème de la conception des amplificateurs 
paramétriques à large bande se ramène essentielle- 
ment à celui de la conception des réseaux adaptateurs 
d’impédance appropriés au couplage à une diode de 
capacitance variable. 

Les réseaux adaptateurs d’impédance à large bande 
efficace ont nécessairement des structures de filtre, 

aussi, bien des techniques exposées dans cette étude 
sont-elles fondamentalement des techniques de calcul 
des filtres adaptateurs d’impédance [2]. Ces études 
concernent, en premier lieu, les problèmes liés à la 
conception d’amplificateurs paramétriques non dégé- 
nérés à large bande. Mais la plupart des principes 
s'appliquent également aux autres amplificateurs à 
large bande et à résistance négative tels que les 
amplificateurs à diode tunnel et les masers [1]. 

On voit qu’une étape importante dans la concep- 
tion d’un amplificateur paramétrique à large ban- 
de [7] ou d’un amplificateur à diode tunnel consiste 
dans la conception correcte des circuits associés à la 
diode du résonateur. Dans le cas des amplificateurs 
à diode tunnel, on peut, dans la bande de fréquences 
considérée, assimiler la diode du résonateur à un cir- 
cuit LC comportant une résistance négative. La 
diode et le circuit associé sont les éléments d’un 
amplificateur à un résonateur de largeur de bande 
maximale. On peut multiplier par 3 ou 5 la largeur 
de bande d’un amplificateur à un résonateur en 
ajoutant d’autres résonateurs de manière à former un 
filtre adaptateur d’impédance à plusieurs résonateurs. 
Le cas des amplificateurs paramétriques est plus 
compliqué. En effet, l’action de conversion de fré- 
quence de la pompe fait apparaître l’impédance du 

circuit « idler >» comme équivalente à une résistance 
négative et à un circuit LC dont l’inductance et la 
capacitance sont toutes les deux négatives à la fré- 
quence du signal [1, 6]. Un effet semblable se pro- 
duit dans le cas des masers. Les filtres adaptateurs 
d'impédance pour amplificateurs paramétriques et 
amplificateurs à diode tunnel se calculent aisément à 
l’aide des tables de Getsinger relatives aux filtres 
passe-bas et aux amplificateurs à résistance néga- 
tive [1, 2]. Toutefois, cette méthode est plus précise 
dans le cas des amplificateurs à diode tunnel qui ne 
comportent ni inductance ni capacitance négatives [1]. 
Cette méthode serait plus précise encore dans le cas 
des amplificateurs paramétriques à large bande s’il 
existait des tables se rapportant aux filtres prototypes 
passe-bas ; mais de telles tables ne sont pas dispo- 
nibles actuellement. Dans la référence [7], on trou- 

vera traitée une autre méthode de calcul des ampli- 
ficateurs paramétriques non dégénérés à large bande 
comportant deux résonateurs d’entrée. Cette der- 
nière méthode ne nécessite pas l'emploi de filtres 
passe-bas. 

On trouvera les grandes lignes de la conférence 
présentée au Colloque international des Récepteurs 
micro-ondes à faible Bruit dans les références [4, 7, 
1et6]. Les autres références de la liste ci-jointe com- 
prennent des renseignements qui sortent un peu du 
cadre de cet article. D’autre part, la liste a été consi- 
dérablement développée pour tenir compte des réfé- 
rences en langue anglaise qui contiennent d’autres 
points de vue et des précisions supplémentaires. 

On trouvera également ci-dessous quelques réfé- 
rences en langue anglaise sur la conception des am- 
plificateurs paramétriques à large bande. 
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1. Introduction 

Cet article donne quelques renseignements sur 
l’'amplificateur à faible bruit installé dans la station 
au sol de Fucino pour l’utilisation avec le satellite 
EARLY BIRD. Les modèles d’amplificateurs pré- 
cédemment utilisés dans la station de Fucino pour 
les expériences TELSTAR et RELAY seront également 
examinés. 

La station au sol de Fucino a été construite par 
TELESPAZIO, l’agence italienne pour la communica- 
tion par satellite. Les deux systèmes de communica- 
tion, l’un pour la période expérimentale (TELSTAR et 
RELAY) ©t l’autre pour la première opération com- 
merciale (EARLY BIRD), ont été étudiés, fabriqués et 
installés par la SOCIETA GENERALE DI TELEFONIA ED 
ELETTRONICA [1] [2] [3] [4]. 

Dans les deux systèmes mentionnés, l’amplification 
à faible bruit est basée sur l’amplification para- 
métrique. Dans le premier équipement, l’ampli- 
ficateur comprend deux amplificateurs paramétri- 
ques en cascade, l’un refroidi à la température 
de l'azote liquide (77 °K) et l’autre à la tem- 
pérature ambiante. Les deux amplificateurs para- 
métriques, à part leur température de fonctionne- 
ment, sont identiques, comme le montre le schéma 
de la figure 1. Ils utilisent un varactor à l’arséniure de 
gallium de type VD 118A de RCA, dont la fréquence 
de coupure (à —6 V) est d'environ 250 GHz. La 
puissance de pompe à 18 GHz est fournie par un 
klystron oscillateur contrôlé en fréquence par un 
discriminateur hyperfréquence. Les caractéristiques 

G.B. STRACCA 

Chef du Laboratoire de recherches 
en hyperfréquences 

de la Società Generale di Telefonia ed Elettronica 

des deux amplificateurs paramétriques sont données 
dans le tableau I. 

Discriminateur 

Klystron 

oscillateur 

Amplificateur 

parametrique 

Entrée Filtre 

passe-bande 4170 MHz 

Charge | 

Sortie 

4170MHz 

FiG. 1. — Amplificateur paramétrique utilisé avec Telstar et Relay. 

D’importantes améliorations ont été apportées à 
l'équipement utilisé pour le satellite EARLY BIRD, en 
fait de facteur bruit, de stabilité et de fiabilité. 
Plusieurs parties de l’équipement utilisent des dispo- 
sitifs à l’état solide, entre autres les générateurs de 
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TABLEAU Î 

Amplificateur 
à temp. 
ambiante 

| Amplificateur | 
AT | Caractéristique 

Gain 15 dB 15 dB 

Bande passante 

à 3 dB 

Température 
de bruit 

Contribution | 
à la température | 
du circulateur et 
des guides d'onde = 24 °K 

30 MHz 

— 200 °K 

Température 
de bruit 
du récepteur 

puissance de pompe à 22 GHz pour les amplifica- 
teurs paramétriques. La partie hyperfréquence, qui 
comprend les amplificateurs à faible bruit et le chan- 
geur de fréquence, a été montée dans le paraboloïde, 
connectée directement à la source principale (fig. 2). 
Le schéma synoptique de cette partie est montré 
figure 3. Ces éléments principaux, c’est-à-dire les 
amplificateurs paramétriques, les amplificateurs à 

Vers Le système de poursuite monopulse 

# 
. 

pr 

È 
FIG. 2. — Antenne et partie hyperfréquence du récepteur. 

diode tunnel et les récepteurs de type conventionnel 
seront décrits dans les paragraphes suivants. 
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F1G. 3. — Schéma synoptique de la partie hyperfréquence. 
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2. Amplificateurs paramétriques (1) 

La première amplification est due à deux amplifi- 
cateurs paramétriques montés en cascade. L’ampii- 
ficateur agit tant sur les signaux d’information que sur 
le signal « somme » du système de poursuite mono- 
pulse. Les deux amplificateurs paramétriques sont 
refroidis à environ 20 °K au moyen d’un réfrigéra- 
teur en cycle fermé à hélium gazeux, réalisé par 
AD. EITTLE Inc, USA. 

Chaque amplificateur paramétrique a été conçu 
suivant le diagramme synoptique de la figure 4. Ces 
amplificateurs sont du type à réflexion sur résistance 
négative réalisés suivant le schéma de la figure 5. 
Ils utilisent un varactor SYLVANIA type D5047C, 
dont la fréquence de coupure (à —6 V) est d’environ 

1800 MHz 600 MHz 

3600 MHz 

Tripleur 

10800MHz YŸ 

Attenuateur 
Isolateur variable 

21600 MHz 

Entrée 

4000 = 4200 MHz 

F1G. 4, — Schéma synoptique de l’amplificateur paramétrique. 

300 GHz. Ce varactor est représenté par V sur la 
figure. La fréquence idler est comprise entre les fré- 
quences de résonance série et parallèle du varactor, 
aussi le résonateur idler est-il formé par une faible 
longueur de ligne coaxiale terminée par un circuit 
ouvert ; ce circuit est formé, à la fréquence idler, par 
la ligne quart d'onde F, en série avec la ligne coaxiale 
principale. D est un résonateur cylindrique accordé 
à la fréquence de pompe, qui est couplé au guide 
de pompe B, dont la fréquence de coupure de 20 
GHz permet d'empêcher la propagation de la fré- 
quence idler à 1,75 GHz. Pour le signal, un circuit 
à deux résonateurs est formé par une faible longueur 
L; de ligne coaxiale chargée par le varactor, ligne 
qui est couplée, par l'intermédiaire d’un transforma- 
teur quart d’onde L», à un second résonateur La. 

Les caractéristiques de l’amplificateur à deux éta- 
ges sont données dans le tableau IT. 

La large bande passante obtenue permet à l’am- 
plificateur de couvrir une grande partie de la bande 
fixée aux systèmes de communication par satellite. 
Il en résulte une grande souplesse de fonctionne- 

G) Une discussion détaillée sur ces amplificateurs est donnée 
dans [5]. 
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TABLEAU II 

Caractéristiques de amplificateur paramétrique 
à deux étages pour le fonctionnement 

avec EARLY BIRD 

MLSIGHZ Fréquence de pompe 

Puissance de pompe (deux sources 
séparées) 

Température de fonctionnement 

Gain (14 dB par étage) 

Bande passante (à —1 dB) 

Température de bruit globale 

Amplificateur 

SOMHz 

100 mV 

20 °K 

28 dB 

200 MHz 

22%KR 

200MHz 
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| 
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ment. En particulier, plusieurs canaux radio peu- 
vent être amplifiés simultanément, comme cela doit 
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F1G. 5. — Amplificateur paramétrique. 
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être le cas pour les systèmes à accès multiple. A 
l'heure actuelle, comme on peut le voir sur la 
figure 3, on utilise deux canaux radio (A et B) ; le 
premier est le canal pointé vers Fucino, c’est-à-dire le 
canal qui transporte à partir du satellite vers Fucino, 
les informations venant d’Andover (USA), le second 
est le canal transportant les informations de Fucino 
entre le satellite et Andover. La réception à Fucino du 
signal avec sa démodulation permet de contrôler 
l'information émise de Fucino, à un stade très avancé 
du système d’interconnexion. Jusqu'ici, la station de 

Fucino est la seule à présenter les caractéristiques 
ci-dessus, lorsqu'elle est comparée aux autres stations 
au sol, utilisant le maser pour communiquer avec 
EARLY BIRD. 

En ce qui concerne la température de bruit, il est 
bon de noter qu’au cours de la première installation, 
menée sous la condition de tenir les délais pour le 
fonctionnement avec EARLY BIRD (?), les circulateurs 
ont été montés hors du réfrigérateur, de façon à 
annuler les effets d’une résonance parasite dans le 
circuit des circulateurs [4], résonance ayant été mise 
en évidence par une déformation de la courbe de 
réponse, au cours du refroidissement à de basses 
températures, due probablement à l’augmentation de 
la surtension Q du circuit. Les circulateurs étant pla- 
cés hors du réfrigérateur, la température de bruit 
mesurée est d'environ 45 °K. 

Récemment, les amplificateurs ont été modifiés et 
les résonances parasites ont été déplacées. Les circu- 
lateurs ont alors été montés à l’intérieur du réfrigéra- 
teur (comme le montre le schéma) et la température 
de bruit définitive de 22 °K a été obtenue pour les 
deux amplificateurs en cascade. 

Il peut être intéressant de noter que, pour mener 
à bien la modification précitée, le seul réfrigérateur 
à hélium alors disponible, ne pouvait sortir du labo- 
ratoire. C’est pourquoi, pour ne pas interrompre le 
fonctionnement de la station de Fucino, on a utilisé 
un amplificateur paramétrique provisoire. Celui-ci 
était refroidi à environ 80 °K par immersion dans 
l'azote liquide, mais il était identique, quant au reste, 
au modèle décrit précédemment. La température de 
bruit de cet amplificateur était de — 40 °K. 

Nous disposons ainsi de renseignements sur la 
température de bruit de cet amplificateur aux trois 
différentes températures de fonctionnement : 20 °K, 
80 °K et l’ambiante (fig. 6). Les trois points sem- 
blent indiquer une relation linéaire entre la tempé- 
rature de bruit et la température de fonctionnement, 
dans la gamme des mesures. 

La figure 7 montre le réfrigérateur contenant les 
deux ampificateurs paramétriques. On remarquera 
en particulier : le guide d’onde flexible d’entrée, le 
connecteur coaxial de sortie, un des guides d’onde 
pour la puissance de pompe, un indicateur de tempé- 
rature, le disjoncteur du réfrigérateur qui contrôle 
l'expansion de l’hélium fourni par un compresseur 
séparé. Les tuyaux d’entrée et de sortie d’hélium sont 
mieux représentés sur la figure 8 qui montre une 

(?) Le réfrigérateur arriva des USA fin décembre 1964 et l’équi- 
pement de réception fut prêt à fonctionner à la fin d’avril 1965. 
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F1G. 6. — Température de bruit TN en fonction de la température 
de fonctionnement Tw. 

où 

FiG. 7. — Réfrigérateur contenant les amplificateurs paramétriques. 

autre vue du réfrigérateur dont l’enveloppe est reti- 
rée. Sur cette figure, les parties principales de l’am- 
plificateur paramétrique sont indiquées. 

Le réfrigérateur comprend deux étages de refroi- 
dissement distincts, le premier permet d’atteindre la 
température de 77 °K avec une puissance de refroi- 
dissement de 5 W, tandis que le second permet d’at- 
teindre la température de 20 °K avec une puissance 
de refroidissement de 1 W. L’amplificateur paramé- 
trique et les circulateurs sont liés thermiquement au 
dernier étage par des conducteurs en cuivre de sec- 
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FiG. 8. — Réfrigérateur sans son enveloppe. 

tion importante. Les divers guides d’onde sont aussi 
reliés à un point moyen de l’étage à 77 °K de façon 
à réduire la puissance requise par l'étage à 20 °K. 
Pour augmenter l'isolation thermique du système, les 
différents guides d’onde ont été fabriqués en acier 
inoxydable de 0,2 mm d'épaisseur, plaqués à l’argent 
à l’intérieur. L’isolation thermique, pour éviter les 
pertes par connexion est obtenue en amenant la 
pression dans le réservoir à 10° mm de mercure. Un 
tel vide est alors maintenu par une cryopompe interne 
utilisant le carbone actif. 

L’étage à 20 °K est aussi isolé thermiquement, du 
point de vue des pertes par radiation, au moyen d’un 
écran métallique, argenté, puis plaqué d’or, relié ther- 
miquement à l'étage à 77 °K, et couvrant également 
les amplificateurs paramétriques et les circulateurs. 

F1G. 9 — Générateur de pompe 

a) partie jusqu’à 3,6 GHz. 

AMPLIFICATEUR DE FUCINO [ee] e \0 

4 

F1G. 9. — Générateur de pompe 

b) Partie de 3,6 GHz à 21,6 GHz. 

(Sur la figure 8, l'écran est retiré pour montrer les 
circuits de l’amplificateur). 

Parmi les caractéristiques les plus intéressantes de 
l'équipement, il faut citer la grande stabilité du 
générateur de pompe en fréquence comme en puis- 
sance émise (fig. 9). Ceci conduit, en retour, à une 
grande stabilité des caractéristiques de lamplificateur 
paramétrique, propriété comparable à ce point de vue 
avec celle du maser. La stabilité en fréquence du 
générateur de pompe est due à l’utilisation d’un 
générateur à quartz suivi de multiplicateurs à varac- 
tors. De plus, la stabilité de la puissance de sortie 
est obtenue par un contrôle automatique qui garde à 
une valeur constante le courant dans le varactor de 
lamplificateur paramétrique, au moyen d’un atténua- 
teur à rotation de Faraday. 

3. Amplificateur à diodes tunnel 

Si l'entrée du récepteur conventionnel était con- 
nectée directement à la sortie de l’amplificateur para- 
métrique, sa contribution à la température de bruit 
globale serait appréciable. En effet, ce récepteur, 
dont la température de bruit est de 3 000 °K, aurait 
une contribution à l'entrée de 3 000/600 = 5°K 
(600 étant le rapport de puissance correspondant à 
28 dB). C’est pourquoi un amplificateur à diode tun- 
nel (fig. 10), dont les caractéristiques sont données 
dans le tableau III a été intercalé entre les amplifi- 
cateurs paramétriques et le récepteur conventionel. 

TABLEAU III 

Caractéristiques de l’amplificateur à diode tunnel 

15 dB Gain | 

Bande passante (à —1 dB) | 250 MHz 

Température de bruit 900 °K 
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F1G. 10, — Amplificateur à diode tunnel. 

Cet amplificateur réduit à 2 °K la contribution au 
bruit d’entrée due à l’amplificateur à diode tunnel 
lui-même et au récepteur conventionnel qui le suit. 
On utilise une diode tunnel SYLVANIA type D4961B. 

Le signal «somme » du système monopulse de 
poursuite passe également par cet amplificateur à 
la sortie duquel il est recueilli pour alimenter le 
récepteur de poursuite. La figure 3 montre qu'on 
utilise également des amplificateurs à diode tunnel 
identiques pour les deux signaux « différence ». 
Dans cette optique, les performances des trois ampli- 
ficateur à diode tunnel (en particulier la caractéris- 
tique de phase) ont été stabilisées en plaçant chaque 
amplificateur dans une enceinte thermostatée dont la 
température interne est régulée à =+1 °C. De leur 
côté, les caractéristiques des amplificateurs paramé- 
triques sont stabilisées par une température de fonc- 
tionnement constante et des générateurs de pompe 
stables. 

4. Mélangeurs, préamplificateurs MF, équipements 
de contrôle 

Les mélangeurs et les préamplificateurs MF sont 
de type classique et utilisent exclusivement des dis- 
positifs à l’état solide. La figure 11 montre le coffret 
contenant les amplificateurs paramétriques, les ampli- 
ficateurs à diode tunnel et les récepteurs classiques 
avant le montage dans l’antenne. 

Le coffret contient également des dispositifs pour 
le contrôle à distance de certaines performances, en 
particulier la caractéristique d'amplitude et la tempé- 
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FiG. 11. — Logement de la partie hyperfréquence. 

rature de bruit (cette dernière est mesurée en utili- 
sant une charge froide comme générateur de bruit). 

5. Conclusions 

L’amplificateur à faible bruit destiné à la station 
au sol de Fucino est ainsi décrit. 

Ce développement a montré quelques caractéris- 
tiques prometteuses de l’amplificateur paramétrique 
qui paraît devenir compétitif avec le maser en ce 
qui concerne la stabilité et la faible température de 
bruit, et qui peut, en même temps, être étudié pour 
fonctionner avec une large bande passante comme 
l'exigent les futurs systèmes de communication par 
satellite. 
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MÉLANGEUR PARAMÉTRIQUE 
A DOUBLE POMPE 

POUR ANTENNE DE RÉCEPTION 
FAIBLE BRUIT A MULTIPINCEAUX 

C. VERGNOLLE 

CS F2 C.E:PICFA: 

1. Objet de l’étude 

L’antenne à multipinceaux, objet de cette étude, 
dérive du principe d’une antenne à balayage électro- 
nique utilisant des mélangeurs paramétriques (1). 

1.1. PRINCIPE DE L’ANTENNE A BALAYAGE ÉLECTRO- 

NIQUE 

Cette antenne est constituée par un réseau de sources 
élémentaires identiques, espacées d’une distance D; 
suivies chacunes d’un mélangeur. Ces mélangeurs, 
supposés identiques, sont alimentés par un même 
oscillateur local, ou pompe, de fréquence f», à travers 
des lignes de longueur D;,. Les sorties f, = f» + fs 
de chaque mélangeur sont regroupées en phase vers 
un récepteur classique, selon le schéma de la figure 1. 

Le déphasage, entre deux sources consécutives 
du réseau, d’une onde plane signal, de fréquence fs, 
arrivant d’une direction 0 par rapport à la normale 
du réseau est : 

jus ; 
AY, = D, sin Re 

(é 

Le déphasage entre deux mélangeurs consécutifs 
de l’onde de l’oscillateur local, ou «pompe », à 
travers les lignes de longueur D, est : 

27 
AD =) D": 

c 

Entre les entrées et les sorties de deux mélangeurs 

(:) Cette étude effectuée dans le cadre d’un contrat DRME, a 
donné lieu au dépôt du brevet N° 1344 349 et à son additif N° 
84398. 

P (+) mélangeurs 

oscillateur local 
ou \pompe/ 

récepteur 

FIG. 1. 

consécutifs supposés identiques et parfaits, on a la 
relation : 

Ap+ = Ap,+Aÿ, . 

A chaque fréquence signal fs, venant d’une direc- 
tion 0, correspond donc une fréquence de « pompe » 
f», telle que les différentes sorties des mélangeurs se 
reconstituent en phase. Ces deux fréquences sont 
liées par la relation : 

frD» = Sin 0fsDs+kc . 

Un tel système permet donc, par simple variation 
de la fréquence de l’oscillateur commun des mélan- 
geurs, fp = Fp+Af», d'effectuer une réception à 
balayage électronique à partir d’un réseau fixe : 

Af, = f,— sin 0 
D 

P 
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avec 

plus kÆ est grand, plus une variation de fréquence de 
pompe df, faible permettra d’obtenir un angle de 

balayage donné. 

1.2. CHOIX DU TYPE DE MÉLANGEUR 

Parmi les mélangeurs actuellement connus, seuls 
les mélangeurs paramétriques permettent d’obtenir 
directement une réception à très faible bruit. 

En effet, ces mélangeurs, utilisant dans leur principe 
un élément non linéaire purement réactif, sont théo- 
riquement sans bruit. En pratique l’élément utilisé, 
la diode paramétrique, présente toujours une faible 
partie résistive, source de bruit thermique, qui peut 
encore être réduite en refroidissant la diode. 

Les performances de ces mélangeurs, gain et tempé- 
rature de bruit sont proportionnelles au rapport de 
conversion de fréquence : ces mélangeurs sont donc 
toujours élévateurs de fréquence et nécessitent un 
deuxième changement de fréquence : récepteur clas- 
sique, dont le facteur de bruit devra être masqué 
par un gain suffisant du mélangeur paramétrique. 

Il existe deux types fondamentaux de mélangeurs 
paramétriques. 

1.2.1. Le mélangeur à bande latérale supérieure ou 
(up converter » sortant sur la fréquence somme 

Je = fo+fs 
Son gain est égal, au maximum, dans le cas d’un 

élément réactif sans perte, au rapport de conversion 
de fréquence [1] : 

Ce type de mélangeur a l’avantage d’être stable : 
ses impédances d’entrée et de sortie sont toujours 
positives. 

Sa bande passante est large, de l’ordre de 10 % en 
simple accord, elle peut atteindre l’octave en mul- 
ti-accord [2]. Son facteur de bruit non refroidi est 
de l’ordre de 0,5 à 1,5 dB entre 500 et 1 000 MHz. 

Malheureusement, ce mélangeur ne peut être 
actuellement utilisé que pour des fréquences de 
réception fs; inférieures à 1 000 MHZ. En effet pour 
obtenir une température de bruit faible et un gain 
suffisamment élevé pour masquer le facteur de bruit 
du récepteur classique qui suit, on est obligé de choisir 
un rapport de conversion élevé (f1/fs > 20). Or, 
au-delà de 20 000 MH, le facteur de bruit des récep- 
teurs classiques augmente très rapidement. 

1.2.2. Le mélangeur à bande latérale inférieure ou 
«down converter » sortant sur la fréquence différence 

= fr s 
Dans ce type de mélangeur, l’oscillateur local ou 

«pompe » de fréquence f, fournit de l’énergie à la fois 
à la fréquence signal (W/;) et à la fréquence différence 
ou (idler » (W_). Les énergies cédées sont dans le rap- 
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port des fréquences : W_Jf- = W;/fs [1]. Ce mélangeur 

amplifie donc à la fois la fréquence signal f, et la 

fréquence différence f.…. 

Le rapport des énergies W- et W,, étant dans le 
rapport des fréquences, on a intérêt ici aussi à uti- 
liser un mélangeur élévateur de fréquence. 

Cet apport d'énergie, à la fois au circuit signal et 
au circuit de sortie, peut être interprété comme l’appa- 
rition d’une résistance négative, on peut donc obtenir 

un gain aussi élevé qu’on le désire sur les deux fréquen- 
ces à la limite, le mélangeur oscille. Un tel mélangeur 

est potentiellement instable. 

Plus le gain par résistance négative sera élevé, 

plus le mélangeur sera à bande droite, plus 1l sera 
sensible au point de’ polarisation de ia diode, à la 
puissance de la pompe, et aux variations des impé- 
dances de source et de charge. On sera donc obligé 
de stabiliser la pompe et d’utiliser un isolateur à 
l’entrée de chaque mélangeur. Le produit gain X 
bande passante de ce type de mélangeur est sensi- 
blement constant (en simple accord). Pour un gain 
de 15 dB, on obtient des bandes passantes de quelques 
pour cent. On peut atteindre des bandes de 10 à 
20 % par multi-accord [2]. 

Le facteur de bruit de ce type de mélangeur, non 
refroidi, est de l’ordre de 1,5 à 2,5 dB pour des fré- 

quences signal comprises entre 1 000 et 4000 MHz. 

Ce type de mélangeur est le seul qui peut avoir un 
gain suffisant, pour des fréquences de réception 
supérieures à 1 000 MHZ, pour masquer le facteur 
de bruit du récepteur qui le suit. 

1.3. PRINCIPE DE L’ANTENNE À MULTIPINCEAUX 

Au lieu d'effectuer une variation dans le temps 
de la fréquence de pompe pour obtenir un balayage 
de l’antenne, on appliquera ici, aux mélangeurs, 
simultanément deux pompes de fréquence f, et 
f'» et de grande amplitude. Un mélangeur utilisant 
essentiellement un élément non linéaire, il y aura 
apparition de toutes les combinaisons de fréquence : 

Anne EXP JEMO,t+no,t+kot+mp,+np,+kop,] 

m et n sont les nombres entiers algébriques, et & = + 1 
si l'amplitude du signal est supposée très petite par 
rapport aux amplitudes des pompes. 

, La différence de fréquence de pompe f,—f,=Af, 
étant supposée petite et le mélangeur étant supposé 
accordé sur la fréquence signal et sur la fréquence 

différence ou sur la fréquence somme (/,+f,)/2+ f,, 
il apparaîtra à la sortie du mélangeur toutes les 

combinaisons de fréquence f;,,= f,+ nAf,+ jf; de phase 

Dim — Ph À n(p, ES Ph) se Ps 

Reprenons le schéma initial de l’antenne ; envoyons 
aux différents mélangeurs à travers les lignes de lon- 
gueur D», simultanément les deux fréquences de 

pompe f» et f, = f,+Af,. 

Si la fréquence différence ou la fréquence somme 
Jp + fs est en phase à la sortie des mélangeurs pour 
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un signal de fréquence f, arrivant dans une direction 
0o, et si la fréquence Ets = f,+A$,+f, est en 
phase pour un signal de "fréquence fs arrivant dans 
une direction 6+A0, la fréquence de sortie 
Jin = fp+nAfn + fs sera en phase à la sortie des. 
mélangeurs pour un signal f, arrivant dans la direction 
00+nA0. 

Le système le plus simple d’exploitation de l’an- 
tenne consiste à séparer la moyenne fréquence du 
récepteur superhétérodyne, placé à la sortie du 
réseau de récupération en 2n canaux de largeur A2 
centrés sur les m fréquences fin—for, où for est la 
fréquence de l’oscillateur local. 

Chaque canal de réception correspondra alors à 
une direction différente de réception de l'antenne. On 
sera alors amené à choisir la différence de fréquence 
des deux pompes égale à la largeur de bande d’infor- 
mation du signal; et la longueur de la ligne D,, 
de façon à ce que les différentes directions de rayon- 
nement se recoupent à 3 dB. 

Pour que l’antenne puisse fonctionner avec de 
bonnes performances, il faut d’abord que les gains de 
conversion des mélangeurs, de la fréquence signal 
sur chacune des fréquences de sorties, soient sufi- 
samment élevés pour masquer le facteur de bruit dû 
aux pertes du réseau de sommation et à la tempéra- 
ture de bruit du récepteur classique qui le suit : 
c’est la raison du choix du type de mélangeur à résis- 
tance négative sortant sur les fréquences différence 

Jin = fo+nAfp—fs. 
Il faudra ensuite minimiser la température de 

bruit de ce type de mélangeur multicanal. 

Enfin on devra vérifier la reproductibilité et la 
précision pratique des lois de phase de deux mélan- 
geurs consécutifs. 

2. Etude théorique du mélangeur paramétrique à dou- 
ble pompage 

2.1. PRINCIPE DU CALCUL 

Nous utiliserons ici la méthode classique d’analyse 
des éléments non linéaires dans le cas des petits 
signaux [3]. La capacité non linéaire est supposée 
variable sous l’action de deux ondes de pompe de 
pulsations æ1 et «2; le signal de pulsation «, est 
supposé avoir une puissance suffisamment petite 
par rapport au «pompage» pour ne pas perturber 
la variation de la capacité, alors uniquement imposée 
par les pompes : le comportement de cette capacité 
variable, vis-à-vis du signal /, et des combinaisons 
de pulsations kw:+/œ2 + w, ainsi engendrées est 
alors linéaire. 

Les amplificateurs paramétriques étant destinés à 
la réception de signaux très faibles (100 dB sous le 
mW) et nécessitant des puissances de pompage de 
l’ordre du milliwatt, cette approximation est, en 
pratique, toujours largement réalisée. 

Une jonction paramétrique ayant un schéma équi- 

valent série, capacité C en série avec une résistance de 

perte r, il est plus logique et plus pratique de considérer 

l’élastance S = 1/C de la jonction et non sa capacité C 
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et de l’utiliser en série dans les circuits du mélan- 
geur. 

2.2. COMPORTEMENT DE LA CAPACITÉ VARIABLE SOUS 

L'ACTION DES DEUX POMPES 

2.2.1. Pompage en tension 

Si on applique à une diode paramétrique, polarisée 
au point S(V), d’élastance : 

| 
S(V) = S(V5) He s(t 

où V, est la tension de polarisation continue, ® le 
potentiel de contact de la diode et y — 1/3 pour une 
Jonction diffusée et 1/2 pour une jonction alliée, deux 
ondes de «pompes» sinusoïdales d’amplitude VA 
et V, de pulsation w, et w: et de phase 1 et p2 cette 
élastance devient une fonction du temps : 

Sr) 
= =[TEEk, CPÉRIE SRE C

e RE 

S(Vo) 

où k. et k2 sont les coefficients de pompage : 

Eee LS 
= || et k=-|—— 
217 + 21Vo +9 

eir2 . 

Cette élastance peut être développée en une double 
série de Fourier que l’on mettra sous la forme : 

+ co Te 00 
j(moit+noot) 

S(t) — FE 53 » Se 
Mm= —@n—= —œxo 

* 

ou DORE A D 

b) Pompage en courant 

L’élastance de la diode étant égale à du/dg : 

ANA ide 
QUO LA 

Vo +, dq 

En intégrant cette équation, on trouve, entre la 
charge et la tension aux bornes de l’élastance de la 
diode, la relation linéaire simple : 

JET OI 

où q% constante d'intégration, est la charge de la 
Space à la tension @. 

En appelant g, la charge de la capacité à la tension 
de polarisation VA on trouve l’expression de l’élastance 
S pour une charge quelconque : 

A2 

ER nee 2h - 
\4o F4» 

Si on impose un courant sinusoïdal ou, ce qui 
revient au même, une charge sinusoïdale autour du 
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point de polarisation qo : 

q = 4o+qi COS (@1t+ 1) +q2 COS (@2t +2) ; 

l'expression précédente de l’élastance devient : 

LUE [italie ie + ki oiert + Lie jet ]r 

S(Vo) 

où k. et k2 sont les coefficients de pompage 

a = pe een 
2\go0+44 2\4o+dé 

Cas particuliers 

Pour les jonctions diffusées pompées en courant : 
= 1/3 et y/(1—7y) = 1/2, on trouve la même expres- 

sion que pour les jonctions alliées pompées en tension. 

Pour les jonctions alliées, y = 1/2 et y/(1—7) = 1, 
la loi de variation de l’élastance en fonction de la 
charge est linéaire : 

S(?) = Soo+ Sao "+ Sie "+ Soe/ "+ Soie /°* 

Soo = S(Vo) : l’élastance moyenne de la diode 
Soo est égale à la valeur de son élastance au point 
moyen de polarisation : il n’y a pas de recul du 
point de polarisation, 

Sio = k1S(Vo) et Soi = k2S/(V:): l’élastance varie 
linéairement en fonction des coefficients de pompage. 
Les autres coefficients sont nuls. 

Nous poursuivrons nos calculs en supposant que 
nous sommes dans ce dernier cas particulier d’une 
jonction abrupte pompée en courant. 

Ce cas, théoriquement réalisable, présente l’avan- 
tage de donner le coefficient de non-linéarité du pre- 
mier ordre maximal réalisable, les coefficients de non- 
linéarité d’ordre supérieur étant nuls. 

Remarque : Pour que la diode ne détecte pas, donc 
qu'il n’y ait pas de bruit Schottky, il est nécessaire 
que l’amplitude totale de la tension HF soit inférieure 
à Vo+®. 

L’amplitude maximale des pompes donc les coef- 
ficients de non linéarité So1/Soo et S10/S00 de la diode, 
seront limités par la valeur du coude de la caracté- 
ristique courant-tension de la fonction et par le bruit 
Schottky toléré qui devra être largement inférieur au 
bruit thermique qui sera ici le seul considéré. 

2.3. EQUATION GÉNÉRALE DES MÉLANGEURS PARA- 

MÉTRIQUES A DOUBLE POMPAGE 

Si on applique à la diode ainsi « pompée » un 
signal sinusoïdal d’amplitude V5, de pulsation &o 
et de phase 90, il apparaîtra toutes les combinaisons 
de pulsations : 

koi +l@3+$so0 

k,l et s nombres entiers, positifs ou négatifs. 

sx = fo+X(f1—f2) donc telles que kÆ = 
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La tension et le courant total aux bornes de la diode 

sont doric de la forme : 

u(t)= S ZE Vus 
€ eikoi + lo +s@0) 

ls 

k=—c 

(1) ee. 5 Do e(P®: + qw2 + swo)t 

pqs 
p=-o gs 

On a alors à chaque instant, entre le courant et 

la tension aux bornes de la diode, la relation : 

il = suit) dE 

Si on suppose que l’amplitude du signal est suffi- 
samment faible par rapport à l’amplitude de la pompe, 
pour ne pas perturber l’élastance alors uniquement 
imposée par la pompe (approximation du petit signal), 

on a alors : 

u(t)= soie) HMATeeT AS EEE UNE 

En remplaçant v(f), i(t) et S(f) par leurs valeurs, 
il vient : 

I JE(p+m)op1+(q+n)op2+wolt 
V. 2 (Fonte o0) LA S pas © 

kls A mn 2 , 

j(P&; +q@3 +0) 

d’où, en identifiant p+m = k, g+n = I, il vient : 

+ co + co 

Vs = D 27 Sp ln), (= 0) 5 D 
FA ARS et JL — mo, +(1—n)o, +] 

relation entre les amplitudes de la tension et du 
courant, des différentes combinaisons de fréquences, 

aux bornes de la diode. 

2.4. MÉLANGEUR A BANDE LATÉRALE INFÉRIEURE 

Nous supposerons que les deux fréquences de pom- 
pe sont proches et que la diode est accordée à la 
fréquence signal fo = f, et à la fréquence centrale 

Ji JET 
oser 

? 

Dans ces conditions, il n’apparaîtra dans la bande 
du circuit signal que les combinaisons de fréquence : 

—]l et s = 1 
et dans la deuxième bande retenue, les combinaisons : 

de sortie du mélangeur 

Jiy = fi+(fi-f2)-fo donc telles que k+1 = —} 
ets = —] où x et y sont des nombres entiers carac- 
térisant le rang de la combinaison de fréquence 
(voir fig. 2). 

spectre signal spectre de sortie pompe 

fiafiafifio figtfis2 ff fs-2 (sa fso fou fs+2 

F1G, 2, 
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Toutes les autres combinaisons de fréquence 
telles que k Æ —/Javecs £ letk+1 # — Javecs # —1 
seront supposées être en circuit ouvert au niveau de 
la diode, donc leur courant sera supposé nul. 

Le schéma de l’amplificateur est alors donné par 
la figure 3, où F, et F; sont des filtres se présentant 
comme des courts-circuits aux fréquences d’indice 
correspondant et comme des circuits ouverts pour 
toutes les autres fréquences. 

Rs Xs 
1sx 

FIG. 3. 

X, et X: sont des réactances d’accord de la diode 
aux fréquences f; et js, 

Rs est la résistance de source du mélangeur à la 
température 7%, engendrant la forme électromotrice 

» » » » 

ss 5 * Soi 

Di-2 Nez | 0 
JO5+1 

Soi 7 S10 
Vs+1 À s+1 : 

| JO;i-2 J@:;-1 

* 

* É S x 

Di-1 | 0 < Zi 
JO:+: 

S les oi 
0e = 0 0 

| JO:;-: 

| 

ed HU 0 0 0 

| D= 1 | 0 0 0 

; 0 0 0 | Dit. 
DRE 
Nes 0e | » » » 

de bruit : 

ex = 4kT,AfR, 

R; est la résistance de charge en mélangeur à la 
température 7;, engendrant la force électromotrice 

de bruit : 

ep, = 4KT;,AfR; 

r est la résistance de perte de la jonction à la tem- 

pérature T4, engendrant la force électromotrice de 

bruit : 

ei = 4kT,Afr 

sr = Estepxtea: est la force électromotrice 

totale apparaissant aux bornes extérieures du circuit 

signal ; 
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E; : est la force électromotrice de la source : 

Un epytea est la force électromotrice totale 

aux bornes extérieures du circuit idler : 

isx = Îsx Et hy = li Sont les amplitudes du courant 
traversant la diode aux fréquences d’indice corres- 
pondant ; 

Zsx et Zsy sont les impédances totales des circuits 

signal et idler aux fréquences fx et fsy. 

De la relation fondamentale (1) précédente reliant 
les amplitudes de la tension et du courant des diffé- 
rentes combinaisons de fréquence aux bornes de la 
diode, on déduira, dans lecas particulier précédent, 
la relation entre les courants et les tensions aux bornes 
d’entrée et de sortie du mélangeur. En supposant 
de plus une jonction abrupte pompée en courant, 
donc les coefficients Sn = 0 pour n # 0,1 et m Æ 1,0, 
la relation peut se mettre sous la forme matricielle 
suivante : 

» » » » 

0 (0) 0 | | 12e | 

| | 

0 0 0 Et | 

.* 

0 0 0 De 

S Il 

10 D. 0 () Le 
JO 

ss Le * 01 | : 
Zi : 0 lio | 

JOs-: | 

Soi S10 | | | + | 
; 73° 5 ls—1 | 

J@;, JO;i+1 

so 2 : 
0 g ZLi+1 Li; 

JO: 

» » » | | 

2.5. CARACTÉRISTIQUES ESSENTIELLES DES MÉLANGEURS 

Les deux caractéristiques essentielles du mélangeur 

sont : 

D SA (Cri 

Le gain de conversion Gso,iy, du signal so sur une 
des fréquences de sortie fi, est défini comme le 
rapport de la puissance dissipée dans la charge, à 
la puissance maximale disponible de la source. 
On a donc: 

0112) 2 

(6 D ti a 4R;R; ee So si) E. À 

4R 
S 
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où À est le déterminant total de la matrice précé- 
dente ; 

et Asoiy est le mineur relatif à la ligne V0 et à la 
colonne /;, obtenu en supprimant la ligne et la 
colonne correspondante dans le déterminant pré- 
cédent. 

ar 

So1/0 5 - 1 
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Les caractéristiques du mélangeur peuvent donc 

être calculées directement à partir de sa matrice 

caractéristique. Il est cependant intéressant de cher- 

cher le schéma de Thévenin du mélangeur à ses bornes 

d'entrée afin de mieux analyser ses propriétés géné- 

rales. 

En développant en fraction continue la matrice 
générale, on obtient l’équation suivante : 

,2 
S’ 0/50 

CE 23 on is À ‘ 2 2 (eo) 

7! Sio/Di-105+1 *jhe STORE 
i-1— 5 LP z; 

7 So1/@0,+1@i-2 7 Sol Ds- 104 1 
NET CEE CE er EME TER 

es Zipi 

So1li@- 1 x S 10/10, + 1 s Soilji@i-2| + ke 
S2, ES En s2. s+1 : Di-2 

* 10/Di-105s+1 01/05+1@;-2 i=2 0 
HP D at Zi 7: 

7 So1/D5+ 1052 i=2— 
Se L'rE VrTE  eet| 

Ft TE 
12 

Sio/jOi * Soil, 1 Sio/i@;+ 1 x 
Rd NS io ; FE me Vita te 
7* S61/0i05- 1 Sio/0,-1@i+ 1 Zi 
SRE mure Gr | TE YIPTRE PR apres STRICT 

7 Sio/Ds-1Di+1 Zi+i 
SUR + 

Ze 1 rio 

2.5.2. Température de bruit 

La température de bruit Tr du mélangeur est, 
par définition, la température à laquelle devrait être 
portée la source, pour obtenir la même puissance 
de bruit à la sortie, elle a pour valeur : 

eZ 

ET A = 2 
4R, 

où e2yr est la tension de bruit totale ramenée à 

l’entrée, la source étant supposée sans bruit dans le 

canal d’entrée : 

Xi En y=+n 

2 2 2 2\72 2 2 2 
pr — ed ne » (ester) Gs so + > (CT 

Xl y=0 

_ Asx,sx, gain de conversion en tension de 

A A ‘ la fréquence /:: à la fréquence fs 
SO0; SX 

G _ A;,,iy . gain de conversion en tension de la 

DAT  Oriréquence y, à iarfréquence se. 
So; [y 

La température de bruit du mélangeur à deux pom- 
pes est donc : 

, 
HT = nL+( 

S 

Ta + 1) 
R x 

s 

Equation de la forme : 

= Z,i so e "so Te kri. + K; ER à +. 

+ K° Lu + K; are pl 

OÙZh= bi. rest l’impédance d'’entrée du mélan- 
geur lorsque toutes les forces électro- 
motrices vsr et Lsy Sont nulles. 

(b) : so Er 
et Ki; =|- Gris 

Di-1/ s0=0 

>! Dso G 

et K': OR io, so 
Di 0 = 0 

sont les gains de conversion en tension des fréquences 
fi-1 et fi sur la fréquence signal fs, 

K;K) SZ Gne et KiK; _— Gare 

sont les gains de conversion en tension des fréquences 
fsxi et fs-1 sur le signal fondamental fs, et ainsi de 
suite. 

L'impédance d’entrée du mélangeur a deux pom- 
pes, dans le cas où les deux pompes sont d’ampli- 
tudes égales, S10 = 01, peut se mettre sous la forme : 

2 
Soi Os: 1 

* 

Ds Zi+1Os0i+1 
2 

S “o1 
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Cette impédance est donc égale à l’impédance du 
circuit d’entrée, en série avec deux filtres en échelle 
correspondant aux deux développements en fraction 
continue. Le mélangeur peut donc être représenté 
par le schéma équivalent (fig. 4) où Ze est l’impé- 
dance entre les bornes 11’ où 4,, = —Z;0,0:)53: 
sont les admittances des bras parallèles des filtres 
en échelle. Elles sont égales à l’impédance du circuit 
de sortie du mélangeur à la fréquence correspondante, 
divisées par le produit des coefficients de couplage, 
ici négatif. 

La partie réelle de ces admittances est donc négative. 
Nous sommes en présence d’un circuit à résistance 
négative pouvant amplifier, voire osciller. 
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trique par rapport au plan médian comme le montre 
la figure 5 dans laquelle : 

À: (Ri+r)osoi 

S5: 
Âl= et LR on 

FIG S. 

On peut décomposer ce filtre en cellules élémen- 
taires identiques (Z/2, À, Z/2) de matrice de chaîne : 

Pour obtenir les caractéristiques 
mélangeur et des gains de conversion Gsoiy égaux, 
nous choisirons les amplitudes des deux pompes 
égales et maximales afin d’obtenir des coefficients 

optimales du 

de non-linéarité! égaux Soi = Sio et maximaux. 
Cette première condition permet d’obtenir des résis- 
tances négatives les plus élevées possibles, donc les 
meilleures conditions d’amplification. 

Nous supposerons ensuite que les réactances 
d’accord du circuit signal Y, et du circuit de sortie 
X sont remplacées par des filtres à pôles multiples, 
tels que l’impédance totale du circuit signal et du 
circuit de sortie soient réelles dans des bandes égales 
et maximales Zs = Rs+r, Zi = Ri+r, et rejetant 

toutes les autres fréquences en dehors de leur bande. 
Cette deuxième condition permet d’obtenir des cir- 
cuits purement résistifs, sans réactif venant shunter 
les résistances négatives. Ces filtres sont théoriquement 
réalisables avec des bandes limitées par l’élastance 
moyenne de la diode et la valeur des résistances de 
source À; et de charge R; nécessaires pour obtenir 
un gain donné (loi de Bode). Remarquons que la 
condition d’égalité des bandes impose alors le rapport 
des résistances de source et de charge du mélangeur. 

La bande de fonctionnement du mélangeur étant 
en pratique faible, nous ferons l’approximation : 

œo O); 
Sp er et — 2 1, 

Dsx Oiy 

Dans ces conditions, l’impédance d’entrée du mélan- 
geur est réelle et égale à : 

Ze __Rstr 
2 (R;+r)o,w; il 

o1 1i R, +r + — 
ges (R;,+r)o,o; 

12 
Soi 

Le schéma équivalent du mélangeur est alors symé- 

AZ 
1+ — z(1+4) Ch ONZE 

2 2 " 

À NL pue ch Ü 
2 Le 

en posant ch 0 — If # SRLGu 74 
Z 

C 

L’impédance d'entrée du mélangeur comportant 
2n cellules, n étant le nombre de multipinceaux, 
est alors : 

Ze =. /, CON 70 
% 

(RH) (R;+roo 
2 Sos | 

Ceci suppose que le schéma équivalent se termine 
par une admittance, ce qui est le cas, puisque la condi- 
tion de bande passante égale impose 2n— 1 fréquences 
signal pour 2n fréquences de sortie. 

L’impédance d’entrée du mélangeur s’annule donc 
pour les racines de ch n0 = 0 

ou CHU 

I ss 
OÙ Ch 0 EE VÉRPOSANUX ee ER Re 

2% @,@;(R,+r)(R;+r) 

ce sont les racines du polynôme de Tchebyshev d’ordren. 

(1-2 )=0 
m5 

Ces racines sont réelles si : 

EMI 
D pe Me 1e AONC SIM EE NE 00: 

25 4 

On a alors, en posant 0 = ja. 

T kT 
cos na = 0, pour aA=—+— 

2n n 

Î k 
donc 1 — — = cos (£ + =) 

D 2n n 

les racines sont : 

Î s 
Xk — — . 

k @,@(R,+r)(R;+r ain? (T +) s K( S )( ) 

ANT 
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On peut donc régler le produit des résistances de 
source R;+r et de charge R;+r du mélangeur pour 
obtenir, pour une diode et un rapport de conversion 
donnés, une résistance totale d’entrée du mélangeur 
tendant vers zéro. 

La résistance totale d’entrée étant proportionnelle 
au déterminant de la matrice générale et les gains de 
conversion de la fréquence signal sur une quelconque 

=) 
Ir SAT, ES D 

2x 

des fréquences de sortie étant eux-mêmes inversement 
proportionnels à ce déterminant, on obtiendra ainsi, 
en plus du gain de conversion de fréquence, un gain 
par résistance négative qui peut être aussi élevé que 
l’on désire. 

Remarquons qu’avec les hypothèses précédentes : 

Soi= 910, Zsx = Rs+r, Ziy= Ri+ret Se (He Cle 

; Dsx (OP 

la matrice générale a ses lignes et ses colonnes égales 
deux à deux. Les mineurs A5o,iy Sont donc sensible- 
ment égaux, ainsi que les mineurs Asosx et Aso,iy 
Les gains de conversion du signal /so sur une quel- 
conque des fréquences de sortie fi, sont donc sensi- 
blement égaux, ainsi que les gains de conversion des 
fréquences fs2 sur fso et Jiy Sur fso. Cette approxi- 
mation est d’autant plus valable que le rang n de la 
matrice est plus élevé. 

On peut écrire le développement de la matrice 
générale sous la forme : 

ta A 
De CRE TN 1-2 

kk; 
un: pe ls0 

PET 
ne —— 

IKol 

k; k, 
— V1 — es 
ARRET pe nr 
ES dre 

De 
IK] |K°]| 

RE Li |K)| (Em 

) S 
où Fed Et KT 

OU(R,+r) @{R;+r) 

On a entre les différents coefficients de cette équa- 
tions les relations : 

le 
K | — RUN Se CE KG = | K4IuES IKol = IKal TS 

Les gains de conversion d’une des fréquences de 
sortie sur le signal sont alors : 

È I Î @ F+ Ke 
— de 

4k$ 4x, O; à + R; 

2 2 + D K 
Re — |G iy ; F= 

Ç 
S 

Lin 
kR 
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et les gains de conversion des battements signal sur 

le signal fondamental sont : 

CH RES T [Ge son © 1Ky Ko} Vins 
2%, 

L'expression de la température de bruit devient 

alors : 

[ FR 2Xy 
208 mtR Nr RAOPO MERS 

Xy 4x, ©, r+R, R, 4x, ©; r+R, 

Nous avons vu que, lorsque k;k; — xx, les gains 

de conversion Gse,i du signal sur une des fréquences 
de sortie sont élevés; puisque Z, tend vers zéro, 
donc avec les notations précédentes : K° tend vers 1/2. 

3. Conclusion 

Le calcul du mélangeur à double pompe, à bande 
latérale inférieure n’a été développé que dans le 
cas d’une jonction abrupte pompée en courant. 

Si, en pratique, on dispose de jonctions abruptes, 
il est difficile, aux fréquences élevées, de les pomper 
effectivement en courant. Cependant ce cas a l’avan- 
tage de simplifier considérablement les calculs et 
de permettre ainsi de bien mettre en évidence le 
phénomène fondamental de couplage du type gyros- 
copique, entre les différentes fréquences véhiculées 
par les circuits d’entrée et de sortie du mélangeur, 
créant des résistances négatives, principe de l’ampli- 
fication. 

— On obtiendra le nombre maximal de combinai- 
sons de fréquence d’égales amplitudes, donc le nom- 
bre maximal de pinceaux de réception, en utilisant 
des pompes d’amplitudes égales et maximales et 
des réactifs d’accord du circuit d’entrée et de sortie à 
pôles multiples, tels que l’impédance du circuit d’entrée 
et l’impédance du circuit de sortie soient réelles dans 
des bandes les plus larges possibles et égales. Cette 
bande maximale est limitée par la capacité moyenne de 
la diode et par la valeur des résistances de source et 
de charge nécessaires pour obtenir un gain donné. 

Le nombre de combinaisons de fréquences retenu, 
donc le nombre de pinceaux de l’antenne, est limité : 
c'est une fonction des caractéristiques de la diode 
utilisée, du gain désiré et de l’écart des fréquences 
de pompe choisi. 

— Le gain de l’amplificateur sera obtenu, pour 
une diode donnée, en réglant le produit des résis- 
tances de source et de charge du mélangeur. Leur 
rapport sera réglé pour obtenir des bandes passantes 
du circuit d’entrée et du circuit de sortie identiques. 
La fréquence centrale de pompage, donc le rapport 
de conversion du mélangeur, pourra être choisie afin 
d'optimiser le produit gain X bande du mélangeur. 
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— La température de bruit de cet ensemble de 
réception multicanal est due : 

a) À la température de l’antenne 7; ramenée sur 
la fréquence fondamentale par les différentes combi- 
naisons des fréquences signal. Elle est proportionnelle 
à ce nombre de combinaisons et dépend du réglage 
de l’amplificateur. Remarquons que si xx — 1/2, 
la contribution de l’antenne au bruit total tend 
vers 0. 

b) À la diode elle-même pouvant être refroidie, 
de température 7%, qui bruite aux différentes fré- 
quences véhiculées par les circuits d’entrée et de sortie 
du mélangeur. Ce bruit est proportionnel au rapport 
résistance de perte de la diode / résistance de source 
du circuit. La contribution de bruit due aux fréquences 
signal tend également vers zéro lorsque xx tend 
vers 1/2. La contribution des fréquences de sortie, 
sera d’autant plus faible que la fréquence de pompe, 
donc que le rapport de conversion du mélangeur, 
sera élevé. 

c) A la température de bruit de la charge du mélan- 
geur qui peut être également refroidie (cas d’un isola- 
teur refroidi entre le mélangeur et l’étage qui suit), 
ce bruit est proportionnel au rapport de conversion 
du mélangeur et au rapport résistance de charge du 
mélangeur/résistance de source. Ce dernier rapport 
peut être choisi élevé tout en conservant la largeur 
de bande de l’amplificateur si la fréquence de pompe 
est élevée. 

Remarquons cependant que R; ne peut être nul 
car le gain de conversion Gsoiy = 4RsRiAso,iy/A, 

serait [lui-même nul. On aura également ici un rapport 
de fréquence de pompe donc un rapport de conversion 
du mélangeur qui optimisera le facteur de bruit. 

Le mélangeur à double pompe, sortant sur sa 
bande latérale inférieure, est donc un système à résis- 
tance négative qui doit permettre d’obtenir des gains 
de conversion égaux et élevés, de la fréquence signal 
sur un nombre fini de combinaisons de fréquences 
de sortie fin, avec une température équivalente de 
bruit qui peut être rendue très faible. 

4. Résultats expérimentaux 

Nous avons envoyé sur un mélangeur paramétrique 
à simple accord, de résistance de source et de charge 
réglable, deux fréquences de pompe distantes de quel- 
ques mégacycles, délivrées par deux klystrons de 
pompe soigneusement découplés. 

Ce mélangeur paramétrique, de type classique, est 
constitué par une diode au silicium en boîtier car- 
touche placée à l'extrémité d’un coaxial amenant 
le signal (derrière un filtre passe-bas changeur d’im- 

pédance) et en parallèle dans un guide bande 

permettant d'amener d’un côté les deux pompes et 

de sortir de l’autre côté les combinaisons de fré- 

quence fin (entre deux filtres F, et S+ permettant 

de séparer les circuits de pompe et le circuit de sortie). 

La fréquence centrale signal f; = 2,6 GHZ et la fré- 

quence centrale de sortie f; — 8,2 GHz ont été choi- 

sies respectivement au voisinage de la résonance 

série et parallèle de la jonction avec son boîtier. 
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Le nombre de combinaisons de fréquence fim 
apparaissant sur un analyseur de spectre placé à la 
sortie du mélangeur est maximal (24 environ) lors- 
que les fréquences des deux klystrons de pompe 
sont proches, lorsque leur puissance sont identiques et 
lorsque le gain du mélangeur est suffisamment élevé 
pour masquer le facteur de bruit de l’anaiyseur de 
spectre. Les résistances de source et de charge opti- 
males sont alors voisines des résistances de source 
et de charges optimales du mélangeur à pompe 
unique. 

La figure 6, photographie prise sur l’analyseur 
de spectre, montre le spectre constitué par les diffé- 
rentes raies fim obtenues pour un signal sinusoïdal. 
On remarquera que ce spectre est symétrique et que 
le gain de conversion Gsoiy décroît régulièrement 
avec le rang m de la fréquence fim, le mélangeur 
étudié étant un mélangeur à simple accord. 

FIG. 6. — Amplificateur 

seul. 

Signal - 70 dB/mW. 
Gain 50 dB. 
NF D NH 

FIG. 7. — Amplificateur 

seul. 

Signal - 110 dB/mW. 
Gain 50 dB. 
Nfp =2MAZ: 

Lorsqu'on diminue le niveau du signal et qu’on 
pousse le gain de l’analyseur de spectre, on cons- 
tatera sur la photographie (fig. 7), que les vingt pre- 
mières combinaisons de fréquence sortent également 
du bruit. Les combinaisons d’ordre supérieur sont 
noyées progressivement dans le bruit, le gain de 
l’amplificateur sur ces fréquences n'étant plus suffi- 
sant pour masquer le facteur de bruit de l’analyseur 
de spectre. 

4,1. GAIN DU MÉLANGEUR A DOUBLE POMPE 

— Le gain très élevé du mélangeur sur les fré- 
quences centrales io et fi1 (40 à 60 dB), nécessaire 
pour obtenir un gain suffisant sur les combinaisons 
de fréquences de rang élevé, est aussi stable que le 
gain d’un amplificateur paramétrique classique à 
pompe unique, de gain compris entre 15 et 20 dB. 
Ceci peut être interprété en remarquant que l’on aurait 
le même phénomène si on avait utilisé une seule fré- 
quence de pompe, modulée en amplitude. On aurait 
alors un amplificateur à résistance négative modulée 
périodiquement, du type des amplificateurs à super- 
réaction, bien connus pour leur propriété de gain 
stable très élevé. 

Notons que le mélangeur à deux fréquences de 
pompe et à grand gain, se sature beaucoup plus 
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rapidement que l’amplificateur paramétrique clas- 
sique. 

4.2. BANDE DU MÉLANGEUR A DOUBLE POMPE 

— La bande du mélangeur à deux pompes, dis- 
tantes de 2 MHz, pour un gain de 40 dB est sensible- 
ment égale à la bande passante du mélangeur à pompe 
unique pour un gain de 20 dB. 

Le produit gain x bande du mélangeur à double 
pompe de niveau donné est sensiblement constant 
en fonction de l’écart des fréquences des deux pompes. 

Lorsque les fréquences de pompe sont rapprochées, 
le gain augmente, et la bande diminue; lorsqu'on 
écarte les deux fréquences de pompe, le gain diminue 
et la bande augmente. Il existe donc un écart de 
fréquence de pompe maximal permettant d’obtenir 
un gain minimal donné, et la bande maximale. 

Le produit gain X bande est évidemment lié à la 
surtension propre du circuit signal et du circuit de 
sortie du mélangeur. Comme pour l’amplificateur 
paramétrique classique, il faudra réduire au minimum 
toutes les surtensions parasites des circuits : éléments 
réactifs parasites des diodes, effet de longue ligne, 
changement d’impédance. Il est également ici tout 
particulièrement intéressant de chercher à utiliser 
des circuits à accords multiples. 

4.3. SENSIBILITÉ DE RÉCEPTION 

— Le facteur de bruit du mélangeur à deux pom- 
pes, non refroidi, mesuré au tube à bruit, est légè- 

rement plus élevé que celui du mélangeur à pompe 
unique. Remarquons cependant que la mesure au 
tube à bruit d’un amplificateur à plusieurs canaux, 
ne peut pas donner directement sa sensibilité tan- 
gentielle. 

Nous avons donc également mesuré les perfor- 
mances du mélangeur au signal tangentiel, en utilisant 
un amplificateur sélectif à bande étroite intercalé 
dans la moyenne fréquence du récepteur super- 
hétérodyne qui le suit, permettant de sélectionner 
successivement les impulsions des différents canaux 
centrés sur les fréquences fm. 

Nous avons obtenu dans les dix canaux, de part et 
d’autre de la fréquence centrale d’accord du circuit 
de sortie, des impulsions doublant le bruit pour un 
niveau de signal légèrement supérieur à celui de 
l’amplificateur à pompe unique mais nettement infé- 
rieur (4 à 5 dB) à celui du mélangeur standard seul. 
Pour les combinaisons de fréquence d’indice supé- 
rieur (m > 10), le rapport signal/bruit se dégrade 
rapidement : le mélangeur n’a plus assez de gain 
pour masquer le facteur de bruit du récepteur clas- 
sique qui suit. 

Notons que ces mesures ne sont pas effectuées dans 
les conditions exactes d’exploitation du mélangeur 
multicanal. Il faudrait simuler la réception d’une 
antenne froide réelle, en utilisant, par exemple, un 
atténuateur signal, porté à la température de l’azote 
ou de l’hydrogène liquide. 
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. 4.4. VÉRIFICATION DES LOIS DE PHASE 

— La vérification des lois de phase et la repro- 
ductibilité des mélangeurs ont été étudiées sur deux 
mélangeurs identiques insérés dans le circuit de test 
dont le schéma est donné figure 8. 

générateur © signal 

pompe I 

déphaseurs 

pompe \ 

mélangeurs 

pompe I T magique idler 

récepteur 77 récepteur 
FiG. 8. voie I _ voie I 

Le signal est divisé en deux voies identiques en 
amplitude et phase vers les deux mélangeurs. Les 
deux pompes sont également divisées en deux voies 
identiques vers les mélangeurs mais avec des dépha- 
seurs variables dans chaque voie. Les sorties du 
mélangeur sont reconstituées grâce à des voies iden- 
tiques sur un T magique. Un récepteur est placé sur 
la voie somme et un autre sur la voie différence. 
La figure 9 donne la vue d’ensemble du montage 
de test. 

FIG. 9, 

Lorsque le signal et les deux pompes arrivent en 
phase sur le mélangeur, les fréquences /f;, s’ajoutent 
dans la voie somme du T magique et on ne retrouve 
rien dans la voie différence. Ainsi que le montre la 
figure 10 photographies prises sur un analyseur de 
spectre placé dans chacune des voies de sortie du T 
magique. 
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Comparaison des phases de deux mélan- 
geurs 

signal - 50 dB/mW 
A Fg — 5 MMz - Gs0;io — 30 dB. 

ul. 
FIG. 104. Ap,= 0 ; voie différence. 

F1G. 10b. Aop = 0 , voie somme. 

ju | 
ErG. a. Av, = 

=) res 
J 

Es . 

a 
Fic. 11c. Ap, = 5 

FIG. 11b. Ap, = 

Si on déphase de x une des deux pompes, les 
fréquences différences fondamentales f»—/fs cor- 
respondantes sortant des deux mélangeurs arrivent 
en opposition de phase sur le T magique, elles 
sont sommées dans la voie différence, et s’annulent 
dans la voie somme. Les différentes combinaisons 
de fréquences se retrouvent alternativement dans 
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la voie somme et dans la voie différence, selon la 
loi théorique Ain = mA = mr, ainsi que le 
montre la figure la. 

Si on déphase de r/3 une des pompes, on sup- 
primera alors une combinaison sur trois dans la 
voie différence (fig. 11b). Si on déphase de x/2, 
on supprime alors une combinaison de fréquence 
sur quatre (fig. 11c). 

Du niveau maximal des ondes en opposition de 
phase, on peut déduire la différence d’identité des 
deux mélangeurs en amplitude et phase. 

L'erreur maximale entre les deux mélangeurs utilisés 
ici est inférieure à 1 dB en amplitude et 8° en phase 
dans toute la bande passante. 

5. Conclusion 

Notons que si les résultats expérimentaux confirment 
la possibilité d’obtenir simultanément 12 à 24 pin- 
ceaux de réception, selon l’écart de fréquence de 
pompe désiré, avec une sensibilité nettement supé- 
rieure à celle d’un récepteur superhétérodyne clas- 
sique et avec des erreurs de phase largement infé- 
rieures à la précision exigée par le type d’antenne 
réseau, cette antenne de réception exige un réglage 
assez délicat de chaque mélangeur. 

Les amplitudes de la pompe doivent être réglées 
et constantes à 0,2 dB près. Un isolateur de taux 
d’onde stationnaire inférieur à 1,2 doit être placé 

à l’entrée de chaque mélangeur. On doit également 
conserver, en plus du choix du point de polarisation 
de la diode, un réglage fin de chaque circuit de sortie 
des mélangeurs. 

Remarquons bien que l’ensemble des précautions 
précédentes, indispensables pour obtenir les perfor- 
mances annoncées, sont malheureusement dues au 

principe même de fonctionnement. Ce sont des 
mélangeurs à résistances négatives. Leur sensibilité 
à toute variation de l’amplitude de la pompe ou de 
l’impédance des circuits de source et de charge est 
due au fait que, pour obtenir un gain important, 
on est obligé de travailler au voisinage de l’auto- 
oscillation du mélangeur. Le double pompage présente 
cependant une stabilité à grand gain grâce à son 
fonctionnement du type «super-réaction », bien 
meilleure que celle des amplificateurs paramétriques 
classiques. Ce système n’en demeure pas moins un 
système de haute performance, mais de réglage 
délicat. 
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BRUITS COSMIQUES EN MICRO-ONDES 

PAR 

A. BOISCHOT 

Observatoire de Meudon 

1. Introduction 

Il est bien connu que la sensibilité des systèmes 
de réception radioélectrique est limitée par la quan- 
tité de bruit qui s’ajoute au signal, à la sortie des 
récepteurs. Ce bruit provient, d’une part du récep- 
teur lui-même, d’autre part de tous les bruits incohé- 
rents captés par l’antenne, et qui sont principalement 
des bruits naturels, cosmiques ou terrestres. 

Jusqu’à ces dernières années, le bruit des récep- 
teurs était bien supérieur à cette deuxième coimpo- 
sante et le problème des bruits cosmiques ne se posait 
guère. Avec l’apparition des récepteurs à faible bruit, 
il en est autrement et il est intéressant de faire l’inven- 
taire des différentes sources de bruit qui peuvent être 
captées. 

Mis à part ce côté nuisible du bruit cosmique, 

son étude est importante, car ses sources peuvent être 
utilisées pour l’étude du diagramme des antennes, 
et la mesure de leur rendement. En effet, l’étalonnage 
des systèmes de grandes dimensions que l’on utilise 
de plus en plus couramment est difficile, sinon impos- 
sible, à l’aide d’un émetteur terrestre auxiliaire. Celui- 
ci doit, en effet, être placé dans la zone de Fraun- 
hoffer de l’antenne, pour éviter de faire des correc- 
tions trop importantes, c’est-à-dire à une distance 
de l’ordre de 

p#aT 
À 

d étant la dimension de l’antenne et À la’ longueur 
d’onde utilisée. Cette distance étant souvent considé- 
rable, il est préférable d’utiliser les sources natu- 
relles, mais cela oblige alors à bien connaître leurs 
caractéristiques : direction, intensité, variations, pola- 
risation, etc. 

2. Bruits naturels 

Les bruits naturels peuvent être divisés en deux 
grandes classes : les bruits d’origine terrestre et les 
bruits extraterrestres. La liste en est donné sur le 
tableau I. Leur importance respective dépend de la 
fréquence que l’on considère. Les bruits cosmiques 
ont un spectre généralement décroissant avec la fré- 
quence, à l’inverse du bruit terrestre. Il en résulte 
que la contribution des premiers, qui est prépondé- 
rante sur ondes décimétriques et métriques, devient 
beaucoup plus faible sur ondes plus courtes. 

TABLEAU I 

BRUITS NATURELS 

BRUITS D'ORIGINE 

TERRESTRE 

BRUITS D'ORIGINE 

COSMIQUE 

Vapeur d’eau atmosphé- 
rique 

Autres constituants 
l’atmosphère 

Nuages 

Précipitations 
Sol- 
Radome 

Bruit galactique 

de | Soleil 

Lune 

Planètes 

Radiosources diverses 

3. Le bruit galactique [1] 

Sa découverte par l’Américain K. JANSKY en 1932 
marque le début de la Radioastronomie. On sait 
maintenant qu'il est dû à deux composantes dis- 
tinctes, l’une à symétrie à peu près sphérique, qui pro- 
vient d’un halo de particules relativistes entourant 
toute notre galaxie, l’autre qui se superpose à la 



N° 479, février 1967 

précédente dans la région du plan galactique. Vue de 
la Terre cette dernière se présente comme une bande 
brillante, de quelques degrés de largeur, suivant le 
tracé de la Voie Lactée. 

Ces sources ayant des dimensions étendues devant 
les lobes des antennes généralement utilisées, on peut 
exprimer leur intensité par leur température de 
brillance, température que devrait avoir un corps noir 
pour émettre, sur la fréquence considérée, le flux 
d’énergie observé. Comme la galaxie n’est pas un 
corps noir, la température de brillance sera variable 
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avec la fréquence. La température de brillance est 

aussi celle que prendra une antenne dirigée dans la 

direction correspondante, si son lobe est plus étroit 

que la source, au rendement de l'antenne près. 

La figure 1 montre un exemple de carte d’isophotes 

de la galaxie déterminées sur 400 MHz, en coor- 

données équatoriales célestes, ascension droite et 

déclinaison. On y remarque un fond à peu près 

continu, de l’ordre de 10 unités (25 °K) et une bande 

beaucoup plus brillante suivant la Voie Lactée. Il 

se superpose d’ailleurs à cette bande des sources de 

petites dimensions dont nous parlerons tout à l'heure. 

13" 

* AU 

4) 

FiG. 1. — Carte du bruit galactique sur 400 MHz dans les régions 

de déclinaisons supérieures à 35°. 



La figure 2 donne le spectre de l'émission galac- 
tique (température de brillance en fonction de la 
fréquence) sur la crête galactique et dans une région 
éloignée. On constate que le bruit correspondant est 
très important sur ondes métriques, pouvant attein- 
dre plusieurs centaines ou milliers de degrés. C’est 
la raison principale du peu d'intérêt des récepteurs 
à très faible bruit dans cette gamme d’ondes : si 
l’antenne reçoit déjà plusieurs centaines de degrés 
du ciel, peu importe que le récepteur en fournisse 
10 ou 50. 

y GHz 4 
a PET ER EE MT IE 

01 1 10 100 

F1G. 2. — Spectre du bruit galactique dans la direction du centre 
galactique (À) et dans la direction du pôle (B). Les autres courbes 
donnent la température de bruit provenant de l’atmosphère 
terrestre pour différentes élévations de la direction visée. 

Mais on constate aussi que ce bruit diminue rapide- 
ment quand la fréquence augmente. La température 
de brillance varie en v-25, en première approxima- 
tion suivant la même loi en tous les points du ciel. 
Il en résulte qu’en micro-ondes (par exemple pour 
y > 1 GHz) le bruit galactique sera faible. IL est 
cependant susceptible d’ajouter au bruit du système 
une température de quelques degrés, qui peut n'être 
pas négligeable dans le cas où on utilise des masers. 
Mais la contribution de l’atmosphère terrestre est 
alors bien supérieure, comme le montre la figure 2. 

4, Le soleil [2], [3] 

C’est la source la plus intense du ciel dans le domaine 
qui nous intéresse. Il constitue une source importante 
de bruit même quand il est reçu dans les lobes secon- 
daires de l’antenne. 

On peut encore diviser son émission en deux compo- 
santes : une émission quasi stable qui est l’émission 
thermique de l’atmosphère solaire, et des « sursauts 
radioélectriques » qui ne s’observent qu'après quelques 
grandes manifestations de l’activité solaire, les érup- 
tions chromosphériques. 

La première est due au rayonnement free-free 
(par transitions hyperboliques) des électrons de la 
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chromosphère et de la couronne, les deux couches 
les plus externes de l’atmosphère solaire. Mais l’ori- 
gine de l'émission est d’autant plus élevée que la 
fréquence est basse. Cela est dû au fait que le gaz 
solaire, qui est un plasma, constitue un filtre passe- 
haut pour les ondes radio, la fréquence de coupure 
étant fonction de la densité électronique. Cette fré- 
quence est la fréquence propre du plasma, soit : 

N.e° 
Jo =} 0 

£om 

ou — VN, (MKS) . 

Puisque N, décroît quand on s’éloigne du Soleil, 
il en sera de même de f, : les fréquences basses seront 
émises à des altitudes plus élevées que les hautes fré- 
quences. ; 

Sur ondes métriques, le diamètre apparent du soleil 
sera donc supérieur à son diamètre visible (qui est 
égal à 30’), et la température observée sera celle de 
la couronne solaire, de l’ordre du million de degrés. 
Par contre l’émission des ondes millimétriques et 
centimétriques se fera dans les couches basses de 
l’atmosphère solaire, photosphère et chromosphère, 
dont les températures sont beaucoup plus faibles, 
de 5 000 à 25 000 °K. Le Soleil radio sera alors pra- 
tiquement égal au disque visible. 

Sur la figure 3, on a porté la densité de flux du soljeil 
en fonction de la fréquence. C’est la densité spectrale 
d’énergie au niveau de la terre, et elle est exprimée 
en watts par mètre carré de surface réceptrice et 
par hertz de bande passante. On peut exprimer facile- 
ment l’intensité du rayonnement dans la bande B 
d’une source de densité de flux S par la valeur du 
champ E en uV}m : 

E = (Zo S B)% 

Zo étant j’impédance du vide (377 Q). 

En réalité, cette composante n’est pas parfaitement 
constante. D'une part parce que les caractéristiques 
de l’atmosphère solaire varient légèrement pendant 
le cycle d’activité de 11 ans ; d’autre part parce qu’il 
se superpose à l’émission de l’atmosphère dans son 
ensemble, celle de régions plus chaudes et plus denses 
de la couronne situées au-dessus des taches. Cela 
donne une composante lentement variable quasi 
périodique à 27 jours (période de rotation du soleil 
sur lui-même) qui est très intense entre 50 cm et 
3 cm de longueur d’onde. Pour des longueurs d’onde 
plus courtes elle ne dépasse guère quelques pourcents 
du rayonnement total du soleil. 

Les sursauts solaires sont extrêmement intenses sur 
ondes métriques où ils peuvent atteindre plus de 1 000 
fois le flux total du soleil calme, mais leur importance 
décroît avec la longueur d’onde. En micro-ondes, ils 
atteignent parfois le niveau du soleil calme, mais 
sont beaucoup moins intenses, en général. Leur durée 
est de quelques heures au plus, ce qui les rend peu 
nuisibles d’un point de vue brouillage, mais inutili- 
sables pour l’étalonnage des antennes. Cependant, 
si l’on veut calibrer une antenne à l’aide du Soleil, 
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il faudra y prendre garde, surtout en période de 
maximum d’activité solaire où on peut en observer 
plusieurs dans une même journée. 

La figure 3 donne le spectre des principales émis- 
sions solaires. Pour les fréquences inférieures à 10 
GHZ le soleil est difficile à utiliser comme étalon, 
car Son émission varie sensiblement avec le nombre 
de taches visibles à sa surface. Par contre, en ondes 
millimétriques, sa température est pratiquement 
constante, et voisine de celle de la photosphère, 
soit 6 000 à 8 000 °K. 
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F1G. 3. — Spectre des émissions solaires. 

5. La lune [4] 

C'est aussi une source intense en micro-ondes. 
Elle émet le rayonnement thermique d’un corps noir, 
et la mesure du flux reçu sur Terre permet de mesurer 
la température de sa surface. 

À cause des différences d’éclairement des différents 
points de cette surface par le Soleil, la Lune ne se 
présentera pas comme un disque de brillance uniforme. 
Si nous considérons la température moyenne du disque 
celle qui intervient quand on utilise une antenne dont 
le lobe est supérieur aux 30’ du diamètre lunaire, on 
s'aperçoit qu’elle varie avec la lunaison, de manière 
différente suivant la fréquence. 

On peut, en première approximation, représenter 
cette température par une formule du type : 

T = Teo + Ta coS(Of—C) 

Te est une constante égale à 220 + 10 °K sur toutes 

les fréquences. Ta est l’amplitude de la modulation 

au cours de la lunaison. Elle croît quand la fréquence 

augmente, d’une valeur nulle pour y = 3 GHz à 100 °K 

pour v = 100 GHz. De plus, sur les très hautes fré- 

quences, la modulation n’est plus sinusoïdale, mais 

suit une loi plus complexe. 
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Les variations de la température lunaire en micro- 
ondes sont donc loin d’être négligeables, et il faudra 
en tenir compte si on utilise la Lune comme source 
étalon pour calibrer les antennes. 

Si le lobe à étudier est très étroit, bien inférieur à 
30”, il faudra aussi tenir compte de la distribution des 
températures sur le disque lunaire, car des différences 
sensibles existent entre les différents reliefs, comme 
les (mers » et les «cratères ». Ajoutons que la distance 
de la Terre à la Lune varie légèrement au cours de la 
lunaison, et que la correction correspondante sur ses 
dimensions et son flux devra être apportée. 

REMARQUE 

Une remarque doit être faite au sujet du calcul de 
la température d’antenne que l’on obtient en obser- 
vant la Lune ou le Soleil. Les antennes utilisées ont 
souvent un lobe principal de dimensions inférieures 
à celle de la source. 

La température d’antenne est alors liée à la tempé- 
rature de brillance par la formule : 

Ta = PT» 

où p est le rendement en lobe de l’antenne. 

On définit habituellement le rendement d’un réflec- 
teur par le rapport de son aire effective à sa surface 
physique. Mais ceci définit le rendement & en surface » 
qui caractérise seulement l’antenne dans la direction 
du maximum du diagramme. 

Si la source couvre à peu près le lobe principal, 
ce n’est pas ce rendement qu’il faudra utiliser mais le 
rendement en lobe, qui doit tenir compte du gain de 
l’antenne dans tout le lobe principal. 

A l’émission, par exemple, il se définit, comme le 
rapport de l’énergie émise dans tout le lobe principal 
à l’énergie totale émise par l’antenne. 

Si g(6, o) est le gain de l’antenne dans une direction 
(8, @), on aura : 

= (px g(E, p) do 

17 g(®, p) dQ 

ce rendement est généralement supérieur au rendement 
en surface. 

Si on connait seulement la forme du lobe principal, 
et le rendement en surface #, il est possible de calcu- 
ler b par la formule : 

Surface de l’antenne TRRR : p = px Dee CE antenne | 9,0) 
À ; L.ppl 

g' étant le gain de l’antenne normalisé de façon à 
être égal à l’unité dans la direction du maximum du 
lobe. 

6. Les planètes [5] 

Ce sont des sources radio assez intenses, parti- 
culièrement sur les ondes les plus courtes, et qui peu- 
vent être utilisées pour l’étalonnage des systèmes très 
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sensibles. Elles ont l’avantage d’être des sources très 
petites dont les dimensions sont bien connues. 

Leur émission principale est aussi celle du corps 
noir, dont le spectre est donné par la loi de Planck, 
ou, avec une approximation suffisante en radio, par 
la loi de Rayleigh 

B est la brillance spectrale énergétique sur la source. 
La densité de flux reçue sur Terre varie comme la 
surface apparente de la source, c’est-à-dire comme le 
carré de sa distance. L’intensité des planètes sera 
donc très variable au cours de l’année, suivant leur 
position par rapport à la Terre. Elles seront le plus 
facilement détectables lors de leur opposition, pour 
des planètes extérieures, et de leur conjonction infé- 
rieure pour Vénus et Mercure. 

La figure 4 montre l’intensité que l’on reçoit des 
planètes lorsqu’elles occupent ces positions. Le trait 
continu correspond à la loi de Rayleigh dont la for- 
mule a été donnée ci-avant, et le trait interrompu 
aux densités de flux effectivement observées. 
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FIG. 4, — Emission de la Lune et des planètes. 

Vénus et Jupiter sont les deux planètes les plus 
faciles à observer. Sur fréquence supérieure à 10 GHz, 
leur température est égale à celle que l’on peut déter- 
miner en infrarouge, et leurs dimensions correspondent 
bien à la surface visible des planètes. Sur les fréquences 
inférieures à 10 GHz, apparaissent des émissions de 
caractères différents. 

Pour Vénus, la température de brillance, qui est 
normalement de 225 0K, s’élève à 550 0K, valeur 
qu’elle conserve jusqu’aux fréquences les plus basses 
sur lesquelles Vénus a été observée. On explique ce 
phénomène de la manière suivante : 

En infrarouge et ondes très courtes, c’est la couche 
nuageuse qui entoure la planète que l’on observe, 

L'ONDE ÉLECTRIQUE, t. XLVII 

car elle est opaque aux ondes correspondantes. Sa 
température est de 225 °K, par contre, elle devient 
transparente aux ondes plus longues, et c’est alors 
la surface solide de la planète qui est observée. Par 
suite d’un effet de serre, justement introduit par la 
couche nuageuse, la température de cette surface est 
bien plus élevée, soit 550 °K. à 

L'émission supplémentaire de Jupiter a une origine 
plus complexe. C’est une émission non thermique, 
cyclotron ou synchrotron, due à des ceintures de 
particules de grandes énergies piégées dans le champ 
magnétique de Jupiter. Ces ceintures sont analogues 
aux ceintures de Van Allen découvertes autour de la 
Terre, mais beaucoup plus intenses. II en résulte que 
la source d’émission ne sera plus la surface de la 
planète mais son atmosphère et qu’elle aura une 
dimension deux à trois fois supérieure au diamètre 
visible. De plus, ce rayonnement sera en grande partie 
polarisé linéairement, suivant un axe parallèle à 
l’équateur jovien. L'émission non thermique de 
Jupiter s’observe jusqu’aux très basses fréquences. 
Il s’y superpose un autre type d’émission encore plus 
intense, sur fréquences inférieures à 30 MHz. Jupiter 
devient alors une source plus intense que le soleil et 
même que toute la galaxie. 

7. Les radiosources galactiques et extragalactiques [6] 

Elles sont peu intenses en micro-ondes, et ne peu- 
vent constituer une source de brouillage que dans le 
cas des antennes de très grandes dimensions qui 
regardent juste dans leur direction. 

La figure 5 donne le spectre des plus intenses d’entre 
elles. Leur intensité reste supérieure à celle des pla- 
nètes pour des fréquences inférieures à 20 ou 30 GHz, 
mais leurs dimensions atteignent souvent plusieurs 
minutes d’arc, ce qui peut être un inconvénient pour 
l’étalonnage des antennes à très grand pouvoir sépa- 
rateur. 
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F1G. 5. — Spectre des radiosources les plus intenses en micro-ondes. 
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Certaines de ces radiosources ont une émission non 
thermique dont le spectre décroît rapidement quand la 
fréquence croît, suivant une loi en y-# avec « compris 
entre 0,7 et 1,0. Ces sources seront rapidement inob- 
servables en ondes très courtes. Ce sont, soit des restes 
d'étoiles ayant explosé dans notre galaxie, soit des 
galaxies qui, pour une raison encore inconnue, émet- 
tent un flux radio énorme. 

Une autre classe de radiosources est formée des 
grands nuages d'hydrogène ionisé qui existent dansle 
plan de la galaxie, c’est-à-dire au voisinage de la Voie 
Lactée. Ils émettent le rayonnement thermique d’un 
gaz optiquement mince à 10 000 °K, et ont un spectre 
sensiblement constant avec la fréquence. Ils deviennent 
alors plus intenses que les sources non thermiques sur 
fréquences de quelques dizaines de GHz. Mais ce 
sont généralement des sources d’assez grandes dimen- 
sions (plusieurs minutes d’arc) et de forme assez irré- 
gulière. 

Il existe des catalogues résumant toutes les obser- 
vations faites à ce jour, et donnant les positions et les 
intensités de ces sources. Mais il est bien évident que 
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ces données ne devront pas être utilisées directement. 
L’atmosphère terrestre va en effet modifier d’une 
façon sensible aussi bien la position, à cause de la 
réfraction, que l’intensité des radiosources, en absor- 

bant une partie de leur rayonnement. Cet effet sera 
particulièrement important en micro-ondes. 
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1. Introduction 

Les performances exceptionnelles demandées aux 
ensembles de réception des stations terriennes de télé- 
communications par satellites, ont été fixées dans 
leurs grandes lignes, en 1958, par PIERCE et 
KONPFNER, des Laboratoires BELL. 

Depuis cette date, les progrès importants réalisés 
ont permis la mise en orbite de charges utiles de plus 
en plus lourdes. Il n’en est pas résulté pour autant 
un accroissement significatif de la densité des signaux 
reçus au sol. L’augmentation des hauteurs orbitales 
et celle de la capacité d’information ont contre- 
balancé l'accroissement de la puissance apparente 
rayonnée vers le sol par les satellites de télécommu- 
nications. 

Les problèmes des antennes de réception et ceux 
de la température de bruit des récepteurs sont restés, 
de ce fait, à peu près inchangés, au moins en ce qui 
concerne les stations de télécommunications à grande 
capacité. 

Nous pensons, pour cette raison, que l'exposé de 
l'ensemble des travaux exécutés par le CENTRE DE 
RECHERCHES DE LA COMPAGNIE GÉNÉRALE D’ÉLEC- 
TRICITÉ, en collaboration avec le CENTRE NATIONAL 
D'ÉTUDES DES TÉLÉCOMMUNICATIONS, dans le domai- 
ne des antennes à gain élevé et à température de 
bruit faible, présente un certain intérêt. 

Les phases essentielles des études en question ont 
été les suivantes : 

— dégagement des lois physiques qui gouvernent le 
fonctionnement de telles antennes, 

— choix de la configuration géométrique optimale 
de la structure, 

— étude théorique et optimisation des dimensions 
des éléments constituant l’aérien, 

— essais expérimentaux et vérification des calculs 
par mesure du gain, à l’aide d’un modèle à 
échelle réduite, 

— calcul de la température de bruit en fonction de 
l'angle d’élévation. 

2. Rappel des principes et choix de la solution 

Une station terrienne de télécommunications spa- 
tiales est destinée à faire partie d’un réseau à 
l'échelle mondiale. Elle doit donc satisfaire à un cer- 
tain nombre de caractéristiques minimales afin que 
la qualité des liaisons qu’elle assure corresponde aux 
normes admises pour l’ensemble du réseau. Parmi 
ces caractéristiques, la plus importante est le rapport 
signal/bruit mesuré à la réception. 

Alors que la puissance du signal recueilli dépend 
principalement du gain de l’antenne, diminué des 
pertes de la liaison de l’antenne au récepteur, la 
puissance du bruit, que l’on exprime par la « tempé- 
rature de bruit » du système, ne dépend qu’en partie 
des caractéristiques de l’antenne. Diverses sources 
de bruit interviennent en effet, parmi lesquelles : le 
bruit galactique, l’absorption atmosphérique, les per- 
tes de la liaison antenne-récepteur, le récepteur, 
éventuellement le radome s’il existe. Le bruit apporté 
par l’antenne elle-même, c’est-à-dire le bruit dû au 
rayonnement du sol, recueilli par ses lobes secon- 
daires, ou aux pertes ohmiques de sa surface ou de 

son dispositif d’excitation, n'intervient, en général, 
que pour moins d’un quart du bruit total, même si 
on utilise des récepteurs à très faible bruit, du type 
maser. 



N° 479, février 1967 

Le rapport gain/température de bruit, appelé 
encore facteur de mérite, s’il peut définir la station, 
ne peut, à lui seul, mesurer la qualité d’une antenne ; 
c’est-à-dire qu’on ne peut définir l'antenne que par 
son gain ef sa température de bruit, le rapport de ces 
deux quantités étant, à lui seul, inutilisable. 

Si on considère, en effet, le cas de deux antennes 
de même rapport G/T, dont l’une a, à la fois, une 
température de bruit et un gain supérieurs à ceux de 
Pautre, celle dont le gain est le plus fort est toujours 
plrs avantageuse lorsqu’on considère le rapport G/T 
de la station à laquelle on les incorpore. 

Il est donc important que, pour une antenne dont 
la surface d'ouverture est donnée, le gain soit aussi 
proche que possible du maximum théorique, c’est-à- 
dire que l’ouverture soit éclairée uniformément en 
amplitude, en phase et en polarisation. Par ailleurs, 
la température de bruit de l’antenne provenant prin- 
cipalement des lobes secondaires susceptibles de 
recueillir le rayonnement du sol, il est nécessaire de 
réduire au strict minimum le niveau de ces lobes. 
Cette condition paraît contradictoire avec la précé- 
dente puisqu’une loi d’illumination uniforme provo- 
que des lobes secondaires élevés. 

En fait, les lobes adjacents au lobe principal ne 
voient pas le sol dès que l’antenne pointe à quelques 
degrés au-dessus de l’horizon, et les seuls lobes qui 
contribuent vraiment à la température de bruit sont 
les lobes latéraux et les lobes arrière dus aux débor- 
dements d'énergie autour du réflecteur principal ou, 
éventuellement, des réflecteurs auxiliaires. 

L’étude d’une antenne pour télécommunications 
par satellites se ramène donc à la recherche d’un 
compromis entre son rendement d’illumination et le 
niveau de ses lobes de débordement (spill over). 
L’examen des solutions possibles montre que, d’une 
manière générale, les antennes du type « offset » 
permettent d'obtenir des lobes de débordement soit 
très réduits, c’est le cas du cornet réflecteur, soit 
dirigés principalement vers le ciel, mais que leur 
rendement d’illumination est limité. Les antennes à 
réflecteur principal de révolution, par contre, per- 
mettent théoriquement d’obtenir un rendement très 
proche de l’unité, mais les lobes de débordement 
autour des surfaces réfléchissantes sont moins aisé- 
ment contrôlables. Le fait que, dans la plupart des 
cas, une légère élévation de la température de bruit 
peut être compensée par une amélioration du ren- 
dement d’illumination et qu’une antenne centrée per- 
met, pour une surface utile égale, un encombrement 
plus réduit et une plus grande simplicité mécanique, 
nous à amenés à préférer cette solution. 

Une étude théorique qui fit l’objet d’une commu- 
nication au colloque de l’'URSI en 1961, nous permit 
de vérifier qu’on pouvait effectivement obtenir d’une 
antenne de révolution à la fois un rendement d’illu- 
mination voisin de l'unité et une température de 
bruit suffisamment réduite pour qu’une antenne de 
ce type puisse être utilisée dans une station de récep- 
tion de télécommunications par satellites en donnant 
des performances convenables. Cette étude montrait 
aussi que la source d’illumination devait présenter 
certaines caractéristiques sur lesquelles nous revien- 
drons plus loin. 
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La considération des données pratiques nous 
amena à choisir, plutôt qu’une antenne illuminée par 
une source située au foyer, une antenne à faible rap- 
port F/D du type Cassegrain. Cette antenne com- 
porte un réflecteur auxiliaire hyperbolique situé sur 
l'axe, au voisinage du foyer du réflecteur principal, 
la source primaire étant ainsi ramenée près du som- 
met du paraboloïde. La liaison entre les équipements 
et la source se trouve ainsi raccourcie sans présenter 
les problèmes d’accessibilité posés par des récepteurs 
ou des émetteurs placés au foyer du paraboloïde. 

De plus, l'existence du réflecteur auxiliaire appor- 
te un paramètre supplémentaire qui permet d’amé- 
liorer les performances du système d’illumination. 

Enfin, cette configuration est plus avantageuse au 
point de vue de l’énergie débordant autour des réflec- 
teurs. En effet (fig. 1), l'énergie qui déborde autour 
du réflecteur Cassegrain à un effet négligeable dès 
que l’antenne pointe à quelques degrés au-dessus de 
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FiG. 1. — Systèmes d’illumination. 

l'horizon, et l'énergie re-rayonnée par le miroir Casse- 
grain et débordant autour du réflecteur principal 
peut être très atténuée si la loi d’illumination décroît 
suffisamment vite sur les bords du réflecteur princi- 
pal. Par contre, une source classique, c’est-à-dire un. 
cornet placé au foyer du paraboloïde, ne permet pas 
facilement une telle décroissance, ce qui fait que 
l'antenne reçoit du sol un fort rayonnement dans 
les positions de pointage voisines de l’horizontale, 
c'est-à-dire dans un cas déjà défavorable. 

Le choix du type d’antenne étant déterminé essen- 
tiellement à partir des considérations qui précèdent, 
il restait à définir les paramètres qui permettent de 
préciser la géométrie de l’antenne. 

3. Choix du rapport F/D 

En première approximation, le choix du rapport 
F/D distance focale sur diamètre) du réflecteur 
principal n’est pas crucial : on peut démontrer qu’une 
antenne Cassegrain est équivalente, en optique géo- 
métrique, à une antenne classique présentant la mé- 
me surface d'ouverture et la même loi d’illumination, 
c’est-à-dire le même gain et le même diagramme de 
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rayonnement, du moins pour les premiers lobes. Ce 
sont d’autres considérations, par exemple de méca- 
nique, qui peuvent intervenir pour favoriser le choix 
d’un certain rapport F/D. Afin de limiter au possible 
le rayonnement arrière de l’antenne, on a choisi de 
construire le réflecteur principal avec un rapport 
F/D égal à 0,25, c’est-à-dire que le foyer du para- 
boloïde se trouve dans le plan de son ouverture. 

Dans ces conditions, le rayonnement issu du réflec- 
teur auxiliaire et débordant autour du réflecteur prin- 
cipal part perpendiculairement à l’axe de révolution. 
Les lobes arrière dus à la diffraction sur le bord 
de ce réflecteur sont alors plus faibles que ceux 
qu'on observerait avec un réflecteur auxiliaire placé 
en avant de l'ouverture. 

Le choix du diamètre du réflecteur Cassegrain 
résulte d’un compromis: un réflecteur auxiliaire 
fonctionne d'autant mieux suivant les lois de l’opti- 
que géométrique qu'il est grand devant la longueur 
d'onde. Il transforme alors l’onde sphérique issue 
du paraboloïde en une onde sphérique convergeant 
vers la source primaire ; par contre, un réflecteur 
trop grand crée un masque important dans le plan 
d'ouverture de l’antenne, diminue le gain de l’an- 
tenne et donne lieu à des lobes secondaires de niveaux 
élevés. Le diamètre du réflecteur Cassegrain a été 
choisi égal au 1/10 du diamètre du réflecteur prin- 
cipal, ce qui réalise un compromis satisfaisant. 

4. Source primaire 

La mise au point de la source primaire a constitué 
un des points essentiels de l’étude. 

Afin de déterminer avec précision les dimensions 
optimales que doit avoir la source primaire, on peut 
considérer l’antenne utilisée en réception, et étudier 
la répartition de champ qui se produit au voisinage 
du foyer. 

Dans le cas d’un paraboloïde de révolution, on 
peut effectuer le calcul et connaître la répartition de 
champ (fig. 2). Cette répartition comporte plusieurs 
anneaux concentriques d'énergie décroissante, qui 
sont connus en optique sous le nom de taches d’Airy. 
On peut évaluer la fraction d'énergie contenue dans 
chacun de ces anneaux : la tache centrale renferme 
une fraction importante (83 %) de l’énergie inter- 
ceptée par le paraboloïde ; l'énergie comprise dans 
les anneaux successifs décroît au fur et à mesure 
qu'ils sont éloignés du centre. La figure 2 indique 
précisément le pourcentage d’énergie traversant un 
cercle de rayon R du plan focal centré sur le foyer. 
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F1G. 2. — Structure de la tache focale. 
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On voit ainsi qu’en limitant les dimensions trans- 

versales de la source primaire au diamètre de la tache 

centrale, on ne peut espérer recueillir plus de 83 % 

de l’énergie concentrée au voisinage du foyer, c’est- 

à-dire que le rendement de l'antenne ne pourra pas 

dépasser 83 %. On arrive aux mêmes conclusions 

par une voie toute différente qui consiste à consi- 
dérer la source primaire utilisée en émission (Réf. 
Microwave Antenna Theory and Design. SILVER, 

page 426). 

Une première étude de source fut engagée avec, 
comme objectif, la construction d’une source pri- 
maire permettant de reproduire, au foyer du para- 
boloïde, la configuration des taches d’Airy. En fait, 
il apparut que cette approche était difficile avec des 
solutions simples et qu’une telle source ne pourrait 
être satisfaisante qu’à une fréquence unique. 

Etant donné que les dimensions des taches focales 
sont fonction de la longueur d’onde et que la gamme 
des fréquences utilisées à la réception des signaux 
émis par les satellites est assez large (10 %), on s’est 
donc, en fait, contenté de ne capter que la tache 
centrale d’Airy. Pour arriver à ce résultat, il faut 
encore que la distribution de champ réalisée dans 
la source primaire, considérée cette fois en émission, 
épouse le mieux possible celle de la tache centrale 
de rayonnement. Il faut, en particulier, que la répar- 
tition de champ soit de révolution et décroisse régu- 
lièrement vers l’extérieur de la source ; c’est ce qu’on 

a cherché à réaliser en utilisant un cornet à modes 
multiples (fig. 3). A l’ouverture de ce cornet existent 
deux modes de propagation qui sont voisins des 
modes H'' et El des guides cylindriques. La com- 
binaison de ces deux modes, avec des relations con- 
venables d'amplitude et de phase, reconstitue sensi- 
blement à l'ouverture du cornet la tache centrale de 
rayonnement. 

Ne 

| 
| 

50 40 50 20 © O0! 10 20 50 40 50 

FIG. 3. -— Source primaire. Diagramme d’amplitude 

F = 35 000 MHz. Plans E et H identiques. 

La répartition de champ ainsi créée à l'ouverture 
du cornet conique fournit un diagramme de rayon- 
nement ayant des propriétés intéressantes : 

1°) le diagramme est très sensiblement de révolution 
autour de l'axe de rayonnement ; 

) les lobes secondaires sont situés à un niveau très 

bas (37 dB) par rapport au lobe central ; 

3°) le centre de phase est unique. Les surfaces de 
phase sont des sphères centrées en un point 
situé à l’intérieur du cornet ; 

20 2 

4°) le taux d'ondes stationnaires mesuré à l'entrée 
du cornet demeure inférieur à 1,2 dans toute 
la bande utile, 
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En partant des caractéristiques de rayonnement 
de la source primaire, on peut théoriquement calculer 
le diagramme de rayonnement de l’antenne complète. 
En fait, cette méthode de calcul, qui se base, en 
général, sur les lois de l’optique géométrique, n’est 
pas très précise et on a jugé préférable de mesurer 
les caractéristiques de rayonnement du dispositif de 
focalisation constitué par le réflecteur Cassegrain et 
la source primaire. 

5. Mesure du rayonnement du système d’illumination 

Pour étudier le rayonnement du système d’illumi- 
nation en amplitude et en phase, on a constitué le 
dispositif indiqué sur la figure 4. Le réflecteur Casse- 
grain et la source primaire sont placés sur un socle 
tournant. L’axe de ce socle passe par le centre de 
phase présumé des ondes diffractées par l’hyperbo- 
loïde. La méthode de mesure de la phase est une 

SOCLE  TOURMAMT 

F1G. 4. — Mesure des surfaces d’ondes. 

méthode interférométrique : on compare la phase de 
l'onde diffractée avec la phase d’une onde rayonnée 
par une source de petite dimension servant de réfé- 
rence et émettant une onde sphérique. Suivant le 
sens de l'erreur de phase constatée entre l’onde de 
référence et l’onde à mesurer, on déplace le miroir 
hyperbolique, de façon à réduire cette erreur. On a 
ainsi mesuré les caractéristiques de rayonnement de 
divers hyperboloïdes correspondant à des excentri- 
cités différentes. 

On a pu vérifier que les lois de l'optique géomé- 
trique ne suffisent pas à expliquer complètement la 
forme des diagrammes de rayonnement obtenus, 
surtout dans les zones où les phénomènes de diffrac- 
tion sont importants, comme par exemple sur les 
bords de l’hyperboloïde. 

Le réflecteur auxiliaire fournissant la meilleure 
loi d’illumination en amplitude et en phase, c’est-à- 
dire assurant le gain le plus élevé pour l’antenne, a 
été retenu pour la suite des travaux. Ce réflecteur est 
constitué en fait de deux parties, comme l'indique la 
figure 5 : la zone centrale fait partie d’un hyperbo- 
loïde de révolution d’excentricité égale à 1,4, la 
périphérie a un profil parabolique qui permet d’amé- 
liorer la loi d’illumination vers l’extérieur du réflec- 
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teur principal ; on peut noter en effet (fig. 5) une 
remontée du champ dans ces directions qui n’existe 
pas en l’absence de bord parabolique. Les mesures 
effectuées ont également montré que les écarts de 
phase de l’onde diffractée par rapport à une onde 
sphérique ne dépassaient pas 10°. 

F1G. 5. — Diagramme de rayonnement du miroir Cassegrain. 

A partir de ce diagramme d’illumination du réflec- 
teur principal, on peut calculer les performances 
théoriques de l’antenne complète ; il faut évidem- 
ment tenir compte de certains effets nuisibles au bon 
fonctionnement de l’antenne, comme par exemple 
l'effet de masque du réflecteur auxiliaire et de ses 
bras-supports, le débordement de champ à la péri- 
phérie des réflecteurs. Cette méthode a donné des 
résultats concordants à 0,3 dB près avec les mesures 
effectuées sur la maquette complète. 

Après la mise au point d’un système d’illumination 
satisfaisant aux conditions définies par l'étude théo- 
rique, il importait, en effet, de vérifier que l’antenne 
complète aurait bien les caractéristiques espérées. Il 
fut donc décidé d’effectuer des mesures d’ensemble 
sur une antenne Cassegrain homothétique dans le 
rapport 1/9 de l’antenne de 25 mètres définitive. La 
fréquence normale de fonctionnement de l’antenne 
étant 4000 MHZ, les mesures devaient se faire à 
36 000 MHz, dans la bande des 8 mm. Les condi- 
tions à réunir pour mener à bien l’expérimentation 
étaient donc les suivantes : 

1°) Disposer d’un réflecteur parabolique de 2,80 m 
de diamètre, usiné avec une précision de un 
dixième de millimètre. 

2°) Trouver une base de mesure offrant, d’une part, 
une distance d’au moins deux kilomètres entre 
l'émission et la réception, cette valeur étant 
déterminée par le 2 D} À classique, et ayant, 
d’autre part, un dégagement suffisant des obsta- 
cles avoisinants, afin d’éviter les réflexions 
gênantes. 

Le site choisi pour la base de mesure fut le fort 
de la Turbie, dans les Alpes-Maritimes, où le 
C.N.E.T. voulut bien mettre à notre disposition les 
emplacements nécessaires. Nous disposions ainsi, 
entre le fort lui-même et un sommet voisin, d’une dis- 
tance de 2,5 km. Les deux points étaient séparés par 
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une vallée profonde de 200 m. Les conditions de 

mesure étaient donc excellentes (fig. 6). 

Le réflecteur parabolique fut réalisé à partir d’une 
pièce fondue en alliage léger, usinée au tour vertical 
avec machine à reproduire. La coulée d’une pièce 
de cette dimension, pesant environ une tonne, posait 
quelques problèmes et fut considérée, à l’époque, 
comme une performance. 

a) 
ANTENNE D'EMISSION 

2500 m = 

ANTENNE CASSEGRAIN 

Vus DE LA REVERE FORT DE LA TURBIE 

F1G. 6. — Site de mesure, 

La figure 7 est un croquis de l’antenne et de son 
support. Les diagrammes étaient relevés en faisant 
pivoter l'antenne autour d’un axe vertical. Le support 
était réglable en site sur quelques degrés pour per- 
mettre l'alignement de l’axe radioélectrique sur l’an- 
tenne d'émission. Le réflecteur parabolique pouvait, 
en outre, pivoter autour de son axe de révolution, 
ce qui permettait de relever les diagrammes pour des 
orientations diverses du plan de polarisation. 

MIROIR CASSEGRAIN 

SOURCE PRIMAIRE 

ANTENNE DE 
REFERENCE 

THEODOLITE 

FiG. 7. — Antenne à échelle réduite 

Deux bras latéraux supportaient : l’un une antenne 
de référence, l’autre un théodolite. 

Le réflecteur Cassegrain était supporté par trois 
bras à 120° légèrement réglables en longueur pour 
permettre son centrage qu’on pouvait vérifier à l’aide 
d’une lunette placée sur l’axe du paraboloïde. 

Le miroir Cassegrain était mobile suivant l’axe 
focal, ainsi que le cornet d’illumination. 

L'enregistrement des diagrammes pouvait s’effec- 
tuer avec deux vitesses de déroulement permettant 
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soit l'examen fin du lobe principal et des premiers 

lobes secondaires, soit le relevé rapide du diagramme 
sur 360° des lobes latéraux et arrière. 

6. Les mesures 

L'objectif principal de l’expérimentation était la 
mesure du gain de l’antenne dont la valeur devait 
justifier les études effectuées sur la source et déter- 
miner les performances de l’antenne définitive en 
grandeur réelle. 

L'autre objectif était l'évaluation de la température 
de bruit, à partir du diagramme de rayonnement. 

On décida donc de mesurer le gain par comparai- 
son avec une antenne de référence. Cette antenne 
était fixée sur un bras latéral du support de l’aérien 
principal, les deux antennes étant pointées vers une 
source commune située à 2 500 m de la position 
de mesure. On opérait par substitution en plaçant 
le système de détection successivement à la sortie 
de l’une et de l’autre antenne, et en rétablissant le 
niveau à l’aide d’un atténuateur de précision. La pré- 
cision de la mesure du gain était liée aux erreurs sur 
le gain de l’antenne de référence, à l’imprécision sur 
l’atténuation apportée par le cornet et l’élément de 
guide qui lui faisait suite et au bout duquel on bran- 
chait le détecteur. 

Afin d’obtenir la meilleure précision sur l’antenne 
de référence, on construisit trois antennes parabo- 
liques identiques, de 48 cm de diamètre, donnant un 
gain de l’ordre de 40 dB, qu’on put comparer entre 
elles en en mesurant deux, côte à côte, face à la 
troisième, puis en opérant une permutation circu- 
laire. On vérifia ainsi, par plusieurs mesures succes- 
sives, que les gains de ces antennes étaient identiques 
à mieux que 0,1 dB près. 

Il suffisait ensuite de placer deux telles antennes 
à une distance connue, de calculer la perte en espace 
libre, et d’en déduire le gain des antennes par mesure 
du niveau émis et reçu, ce niveau étant mesuré à 
l'endroit où se branche le cristal détecteur, avec le 
même détecteur et le même atténuateur que ceux des 
mesures définitives. 

On aboutit ainsi, après plusieurs séries de mesures 
effectuées tout d’abord à Marcoussis, entre deux ter- 
rasses, puis à la Turbie, sur la base de 100 m, à la 
valeur de gain 41,4 dB +0,1 dB. 

Les mesures commencèrent par plusieurs tracés 
de diagramme qui permirent de mettre en évidence 
et de rectifier un défaut de positionnement du miroir 
Cassegrain et une erreur matérielle dans le montage 
du cornet d’illumination. On régla ensuite aux valeurs 
optimales la position du cornet et du Cassegrain sur 
l'axe. Ces valeurs coïncidaient à mieux que 1 mm 
près avec les positions théoriques. La position du 
miroir Cassegrain était d’ailleurs beaucoup plus cri- 
tique que la position du cornet. 

La figure 8 montre le diagramme relevé finale- 
ment en polarisation verticale. Les bras supportant le 
miroir Cassegrain sont alors symétriques par rap- 
port à un plan vertical. On observe que le diagram- 
me est également symétrique avec des lobes bien 
détachés. On note cependant que la loi de décrois- 
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F1G. 8. — Diagramme de rayonnement, azimut. 

sance de ces lobes n’est pas régulière, ce qui s’expli- 
que par les perturbations apportées par le miroir 
Cassegrain et son support. 

L’existence de cette perturbation est confirmée 
par le diagramme relevé en polarisation horizontale 
(fig. 9). Les bras ne présentent plus de plan de symé- 
trie vertical et on voit apparaître une dissymétrie 
dans les lobes secondaires. La comparaison des deux 
diagrammes montre cependant une largeur égale du 
lobe principal dans les deux conditions de mesure. 
Les diagrammes relevés dans les plans à 45° confir- 
ment également que le lobe est de révolution. 

YOU YEN Ge" Gé 27 4 48 121 5€" 

FiG. 9. — Diagramme de rayonnement, élévation. 

On effectua ensuite plusieurs mesures de gain qui, 
toutes, se tenaient dans un intervalle de 0,2 dB. 

Le gain de l’antenne à la fréquence centrale, 
mesuré à la base de son cornet d’excitation, était de 
59 dB +0,3 dB. Cette valeur correspond à un ren- 
dement de 72 % si on la compare au gain d’une 
antenne de surface égale éclairée uniformément en 
amplitude et en phase. 

Deux autres procédés furent employés par la suite 
pour contrôler cette valeur. Tout d’abord, l’intégra- 
tion du diagramme de rayonnement à partir des enre- 
gistrements qui donna 58,7 dB, mais avec une erreur 
estimée à +0,5 dB, car cette mesure fait intervenir 
un certain nombre d’erreurs. Enfin, le calcul théori- 

que à partir de la loi d’illumination mesurée de l’en- 

semble cornet/Cassegrain qui donne 58,9 dB à 

+0,3 dB près. Cette méthode consiste, en fait, à 

calculer le rendement théorique de l’antenne soumise 

à l’illumination donnée, puis à en déduire les pertes 
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de gain dues aux divers défauts, tels que : blocage 
d'ouverture, erreur de phase, cross polarisation, 
pertes ohmiques, énergies de débordement, etc. Son 
application constitue, à notre avis, plutôt une vérifi- 
cation de cette méthode qu’un contrôle de la mesure 
directe du gain. 

7. Température de bruit 

L’impossibilité de disposer d’un récepteur à faible 
température de bruit dans la bande des 8 mm empé- 
chait toute mesure directe de la température de bruit 
de l’antenne. Nous ne pouvions donc que lévaluer 
à partir des diagrammes de rayonnement de l’aérien. 
Il était nécessaire de connaître ce diagramme jusqu’à 
des niveaux s'étendant au moins à 20 dB au-dessous 
du niveau isotrope, soit 80 dB au-dessous du niveau 
correspondant au lobe principal. L’ensemble émis- 
sion-réception ne permettait pas une telle dynamique 
de mesure. 

On fut donc amené à examiner de plus près le 
problème de l’évaluation de la température de bruit 
de l’antenne. On s’aperçut que, pour l'élévation 
minimale de 5° au-dessus de l’horizon, les lobes pro- 
venant de la loi d’illumination du paraboloïde sans 
obstruction étaient déjà au voisinage du niveau iso- 
trope et qu’en fait, les lobes de rayonnement inter- 
venant dans l'intégration conduisant à la température 
de bruit provenaient principalement des énergies de 
débordement et de la diffraction sur des éléments plus 

. petits que le paraboloïde, par exemple sur le miroir 
Cassegrain et sur ses supports. On décida donc d’ef- 
fectuer le relevé des diagrammes conduisant à la 
température de bruit en utilisant un émetteur rap- 
proché. Ce procédé permettait, en effet, de conserver 
un rapport signal/bruit suffisant pour effectuer une 
mesure convenable des niveaux inférieurs au niveau 
isotrope et, si la forme des lobes s’en trouvait modi- 
fée, la densité moyenne d’énergie des lobes latéraux 
et arrière ne pouvait pas être altérée de façon sen- 
sible. 

On opéra donc le relevé de cette façon, en prenant 
comme niveau de référence le niveau isotrope qu’on 
relevait avec un cornet de gain connu. L’examen des 
diagrammes ainsi relevés montre (fig. 10) la com- 
plexité des lobes enregistrés parmi lesquels on peut 

F1G. 10. — Lobes éloignés, azimut. 
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remarquer, entre 20 et 30° de l’axe, une remontée au 
niveau isotrope due au débordement d'énergie autour 
du miroir Cassegrain, puis à 90° de l'axe une autre 
remontée due au débordement autour du miroir prin- 
cipal. Cette remontée n’apparaît pas de l’autre côté, 
à cause du masque créé par le support du théodolite. 

Le diagramme relevé en polarisation horizontale 
(fig. 11) montre la dissymétrie apportée par le trépied 
du Cassegrain qui n’est plus symétrique par rapport 
au plan principal vertical. 

FiG, 11. — Lobes éloignés, élévation, 

Nous avons exploité ces diagrammes de la façon 
suivante : 

Nous avons admis que les zones où le champ était 
à plus de 30 dB au-dessous du niveau isotrope ne 
contribuaient pas de façon appréciable à la tempé- 
rature de bruit. 

Pour les zones présentant une suite serrée de lobes 
distincts, nous avons tracé une courbe moyenne située 
à 3 dB au-dessous des crêtes, ce qui correspond à la 
puissance moyenne en négligeant la structure fine. 
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Enfin, en supposant le diagramme de révolution, 

nous avons effectué l'intégration sur une sphère, après 

avoir pris des valeurs moyennes pour chaque cou- 

ronne, compte tenu des diagrammes relevés dans les 

divers plans passant par l’axe de symétrie du para- 

boloïde. 

Nous avons ainsi obtenu les résultats donnés par 

le tableau I, en admettant que la température équi- 
valente du sol était de 230 °K (compte tenu de sa 
température physique et de sa réflectivité), et pour 
des élévations supposées de 5° et de 30° au-dessus 
de l’horizon. 

Ce tableau montre que la contribution essentielle 
vient des lobes de débordement autour du miroir 
Cassegrain. 1 

8. Conclusions 

Plusieurs conclusions sont à tirer de ce qui pré- 
cède : 

Tout € «bord, les résultats obtenus montrent qu'il 
est possibic d'obtenir d'un système Cassegrain un 
rendement d'illumination intéressant, tout en rédui- 
sant l’énergie Ge débordement. 

Par contre, le rayonnement provenant du déborde- 
ment autour du réflecteur Cassegrain et de la diffrac- 
tion sur ses supports apporte une élévation de la tem- 
pérature de bruit. 

En fait, lorsque l’antenne est intégrée dans un 
ensemble de réception où les guides de liaison et les 
récepteurs (éventuellement le radome) apportent leur 
contribution à la température totale, ce désavantage 
tend à disparaître. 

Ensuite, l’expérimentation a mis en évidence l’in- 
fluence des bras supports dont la conception n’était 
pas la meilleure. Il y a un intérêt certain à ramener 
les points d'appui de ces bras vers la périphérie du 
miroir parabolique, ce qui est plus aisé avec des 
paraboloïdes à distince focale plus élevée. Un calcul 

TABLEAU I 

Température de bruit 

Elévation | Elévation 

5° au-dessus de | 30° au-dessus de 
l'horizon | l'horizon 

4 | Température | Tempé | | pêrature 
Angle Intensité ie de bruit | _. de bruit 

| | PUR ER (K) 

Lobenerdinahes idole Rio tdB no ie MS SONT TR 

Lobe du cornet primaire ...... 10-350 00 | dB 0,50 a NS 7.4 | 0.02 RER 0.3 se 

Rayonnement parasite ........ | 35-800 | — j5 dB 2,03 Fe 1,2 ; 203 | 7 12 : 

LODE à JOUE RES Re PNA | 80-900 | — 8dB | 0,51 | 1 bi 0,51 pe. de Le 

Rayonnement'arHière ru) 90-1800 | —20 dB | 3,14 | : 0,6 mr Dre me 0,9 ; 
4 : | #1 a | Roi dé hr 2e mx 

Sommes des/ternpératurésidé Dr QUBALLSOL 24266 PRE PEER 13,6 | 3,9 

Le Let het 
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approché montre qu'on peut ainsi gagner environ 
2/10 de dB en gain et quelques degrés de tempéra- 
ture. 

Enfin, on peut dire que les résultats obtenus ont 
confirmé la validité des études théoriques que nous 
avions faites précédemment et qu’il est possible 
d'améliorer le rendement d’un aérien par une étude 
poussée du dispositif d’excitation. 

Nous avons pu vérifier que les performances de. 
l’aérien, déduites par le calcul à partir des carac- 
téristiques de la source, correspondaient aux perfor- 
mances mesurées tout en mettant en évidence quel- 

, ques points critiques à ne pas négliger. 

Nous pouvons ainsi déduire des résultats obtenus 
les caractéristiques de l’antenne en grandeur nature : 

Le paraboloïde aura une distance focale plus 
grande afin d'améliorer la disposition des bras sup- 
ports du Cassegrain. 

Compte tenu du fait que la surface sera moins régu- 
lière et davantage soumise aux déformations, on peut 
s'attendre à une perte du gain de l’ordre de 0,3 dB. 
Cette perte sera compensée en portant le diamètre du 
réflecteur de 25 à 26 mètres. On peut donc espérer 
d’une telle antenne un gain égal ou légèrement supé- 
rieur à 59 dB. 

Les résultats présentés dans cet exposé ne sont 
significatifs que dans la mesure où ils sont suivis par 
une réalisation à l’échelle des fréquences de travail, 
en l’occurrence dans la bande allant de 4 à 6 GHz. 
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Avant de construire une antenne de telles dimen- : 

sions, de nombreux problèmes restent à résoudre, 
notamment : 

— analyse structurale pour connaître les défor- 
mations du réflecteur sous l’effet de la gravitation et 
des conditions météorologiques, 

— calcul des détériorations correspondantes des 
performances : gain, déviation des axes, température 
de bruit, 

— intégration de l’ensemble du système de poin- 
tage. 

Les résultats de ces études feront l’objet d’une 
publication ultérieure. 

L’antenne parabolique, avec illumination axiale, du 
type Cassegrain, n’est certainement pas une solution 
unique au problème des antennes de stations terrien- 
nes de télécommunications par satellites. Elle appa- 
raît toutefois comme un élément susceptible de satis- 
faire les exigences sévères qui lui sont demandées. 

* 
+ % 

Les études, dont les résultats viennent d’être pré- 
sentés, ont été exécutées en étroite collaboration avec 
les divers Services du CENTRE NATIONAL D’ÉTUDES 
DES TÉLÉCOMMUNICATIONS à Paris, à Lannion et à 
la Turbie. Nous sommes heureux de pouvoir les 
remercier à cette occasion pour l’aide qu’ils ont bien 
voulu nous apporter pour nous permettre de mener 
à bien ces travaux. 



TECHNIQUES NOUVELLES DES ANTENNES 

EN RADIOMÉTRIE HERTZIENNE 

E: SPITZ 

Cie générale de TSF (C.E.P.C.A.) 

1. Introduction 

La captation du rayonnement thermodynamique des 
objets dans la bande des ondes hertziennes, la radio- 
métrie hertzienne, suscite aujourd’hui un intérêt 
considérable. Issue surtout des techniques radio- 
astronomiques, elle acquiert toute son importance 
dans jies problèmes de détection passive à travers le 
brouillard et les nuages où les techniques optiques 
et infrarouges deviennent impuissantes. 

En particulier, un radiomètre aéroporté peut 
dresser une carte du sol sans émettre le moindre 
signal. Ceci apporte, en comparaison avec un radar 
actif, une économie de poids et de puissance à bord 
de l’avion (ou d’un engin ou satellite), une discrétion 
totale et une protection accrue contre le brouillage. 

Cette cartographie hertzienne radiométrique exige 
des systèmes d’antennes appropriés dont les perfor- 
mances ne sont pas nécessairement les mêmes que 
celles employées dans la technique radar. 

Cette note donne un aperçu sur ces antennes radio- 
métriques et le traitement de leurs signaux en vue 
d’une cartographie aérienne du sol. 

Remarquons encore que la bande de fréquences 
intéressante se situe entre 8 et 110 GHz. Ceci résulte 
de considérations exposées ailleurs [1] sur l’émissi- 
vité des objets, la transparence de l’atmosphère et 
les performances des récepteurs. 

2. Systèmes d’antennes classiques 

2.1. SYSTÈME A UN RÉCEPTEUR 

Le système le plus simple est évidemment une an- 
tenne classique, par exemple parabolique, dont la 
source primaire est reliée à un récepteur à faible bruit. 

Le rayonnement du sol peut être caractérisé par une 
distribution de température équivalente f(x, y) (com- 
prenant la température thermodynamique et l’émissi- 
vité) en fonction des coordonnées angulaires x, y. 
Si la fonction de gain (en puissance) de l’antenne est 
g(x, }), nous avons montré (annexe B) que la puissance 
délivrée au récepteur est donnée par une convolution : 

h{x, y) = f(x, y) @ 9, y). 

En appelant xo, yo la direction de l’axe de l’antenne, 
on voit que l’on ne mesure pas seulement la tempéra- 
ture dans la direction xo, yo Mais une quantité corres- 
pondant à toutes les directions autour de Xo, Vo et 
déterminée par la largeur du lobe de l’antenne. 

En orientant l’antenne dans différentes directions, 
on peut enregistrer le rayonnement correspondant, 
toutefois aplani par la largeur de lobe de l’antenne. 
Pour des antennes très directives, cet aplanissement 
est plus faible et A(x, y) ressemble davantage à f(x, y). 
Il faudrait une antenne dont g soit une fonction delta 
pour que A(x, y) soit exactement f{x, y). L'étude de 
la réponse A(x, y) en fonction des propriétés directives 
de l’antenne est souvent facilitée en passant par la 
fonction de transfert ou la sensibilité spectrale de 
l’antenne G(u, v). Cela est expliqué en détail dans 
l’annexe B - partie a. 

Pour des explorations rapides d’une certaine 
région angulaire, on peut remplacer le mouvement de 
l’antenne par le mouvement de la source primaire. 
Il faut alors choisir un système aplanétique. Ainsi on 
utilise des réflecteurs sphériques (avec correction de 
l’aberration sphérique), des lentilles obeissant à la 
condition d’Abbe, etc. On peut aussi entièrement 
remplacer le mouvement par une commutation entre 
un certain nombre de sources primaires et le récep- 
teur. 
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2.2. SYSTÈME A PLUSIEURS RÉCEPTEURS 

Jusqu'ici nous n’avons pas parlé de la sensibilité 
du récepteur. Pour dresser une carte, il faut pouvoir 
déceler les variations de température AT de l’ordre 
de 10 CK. 

On peut montrer [1] que cet écart minimal de tem- 
pérature décelable est proportionnel, entre autre, à 
la racine carrée du temps d'intégration du détecteur. 
Cela limite la vitesse d’exploration. Par exemple, un 
récepteur, d’une bande passante de 60 MHz, d’un 
facteur de bruit de 10 dB, nécessite un temps d’inté- 
gration de l’ordre de 0,1:s pour AT =10° K. Pour ex- 
plorer 109 carrés avec une antenne ayant un pinceau 
conique de 1°, il faudrait 10 s, ce qui est souvent un 
temps trop long. 

En détectant simultanément l’énergie de N pinceaux 
par N récepteurs, le temps d’exploration est réduit 
N fois. (On peut ainsi dire que la cadence d’informa- 
tion est multipliée par N). 

C’est la raison pour laquelle on construit, par 
exemple, des réflecteurs paraboliques avec plusieurs 
sources primaires, chacune suivie par un récepteur. 
On peut aussi grouper plusieurs réflecteurs paraboli- 
ques et constituer ainsi un réseau d’antennes dont la 
direction de rayonnement est déterminée par les rela- 
tions de phases de ces antennes. Si les antennes indi- 
viduelles sont immobiles, la région qui peut être explo- 
rée est déterminée par le diagramme de l’antenne 
élémentaire. On peut, de nouveau, recevoir en même 
temps plusieurs directions en ajoutant les tensions 
des antennes élémentaires avec des relations de phase 
correspondant aux différentes directions. 

3. Antennes à corrélation 

Au lieu de faire une somme simple des contributions 
de chaque élément de l’antenne, on peut traiter des 
signaux d’une façon différente. En particulier, on peut 
diviser l’antenne en deux parties et accomplir une 
corrélation des signaux de chaque partie. Nous allons 
donner quelques exemples des systèmes à corrélation 
en montrant les avantages qu’on peut obtenir par 
rapport au traitement classique. 

L’annexe B, partie b, montre qu’on peut calculer 
la fonction de transfert d’un système à corrélation et 
que cette fonction est donnée par la convolution des 
ouvertures des deux éléments de l’antenne. 

3,1. CORRÉLATION DES SIGNAUX 

La réponse des récepteurs classiques est proportion- 
nelle au carré de la somme des signaux présents à 
l’entrée du récepteur. Plus précisément, l’opération 
au carré est suivie d’une intégration et la réponse 
n’est qu’une tension aux variations lentes dont la 
rapidité n’est limitée que par la bande passante de 
l’intégrateur. 

Par contre, la réponse d’un corrélateur à deux 
signaux /i(f) et f2(r) est proportionnelle au produit de 
deux signaux, suivie d’une intégration. Si le temps 
d'intégration est très long par rapport à la réciproque 
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de la largeur de bande HF du signal, la réponse A(t) 
est donnée par : 

h(x) = Î AO AD dt 

où t est un délai de temps. 
L’annexe À compare la sensibilité des récepteurs 

classiques et des corrélateurs. La sensibilité d’un 

récepteur classique serait 4/2 fois meilleure que celle 
d’un corrélateur. Mais du fait qu’il faut employer un 
système de Dicke pour s’affranchir des variations 
de gain d’un récepteur classique, la sensibilité d’un 

corrélateur devient 4/2 fois supérieure. 

Il est évident que la détection classique aussi bien 
que la multiplication peuvent être accomplies, après 
un changement de fréquence, à la fréquence moyenne. 

Remarquons encore que la tension de sortie d’un 
corrélateur peut avoir des valeurs positives et négati- 
ves, tandis que la tension de sortie d’un récepteur 
classique ne peut être que positive. 

3.2. ABAISSEMENT DES LOBES SECONDAIRES 

Considérons une ligne d’antennes élémentaires iden- 
tiques. On sait que, par la technique classique (addi- 
tion), le diagramme de l’antenne est donné par : 

g(x) = |): yrx)|2 

où y; est le diagramme en amplitude de chacun des 
éléments, 

7 est le facteur de réseau 

x est proportionnel à sin 0. 

18 / 
I 
[ 4 SIN ENAN NAN ATEN 

FIG: 1. 

Si chaque antenne élémentaire a une directivité 
faible, la largeur du lobe et le niveau de premiers 
lobes secondaires sont donnés par yr(x). 

On sait que, pour un nombre d’éléments assez grand 
et une distribution d’amplitudes et de phases unifor- 
mes sur tous les éléments, le niveau du premier lobe 
secondaire est d’environ 13 dB au-dessous du lobe 
principal. On peut abaisser ce niveau, par exemple, 
par une distribution d’amplitude en cosinus carré. 
Les lobes secondaires seront alors à 32 dB mais la 
largeur du lobe principal augmente de 60 %. Il existe 
différentes distributions mais la tendance à élargir 
le lobe principal avec la baisse des lobes secondaires 
subsiste toujours. 

La technique de corrélation permet d’abaisser le 
niveau des lobes secondaires sans élargir le lobe prin- 
cipal. 

Considérons à nouveau un réseau d’antennes élé- 
mentaires (fig. 2). Divisons l'énergie de chaque 
élément en deux parties À et B (soit directement ou 
après amplification ou changement de fréquence). 



E: SPITZ L'ONDE ÉLECTRIQUE, t. XLVII + ON ©o 

Cela représente donc le diagramme d’une ouverture 
classique de dimension 2 D. 

division(ev. amplitication) 

A A 
8/7. D 

ajustement d'amplitude 

corrélation 

ICS: à 
sortie 

sortie 

FIG 02: 

3.3.2. Le même phénomène se produit avec un 
réseau de huit sources (fig. 64). Si la distance entre les 

Les parties À sont ajoutées en phase avec des ; : - : 
sources est de d, le réseau simple donne un diagramme : amplitudes égales donnant donc le même diagramme 

qu'auparavant. Les parties B sont ajustées de telle 
façon qu’elles donnent une répartition en cosinus EU) sin Sÿ 

h) = ——— 
carré. Si les deux sommes sont multipliées dans un FR 

corrélateur, le diagramme résultant aura un lobe 
principal légèrement plus étroit que celui correspon- ERA 
dant à la répartition uniforme et le niveau du premier EE ÿ = Does 
lobe secondaire sera de 25 dB (fig. 3). 

| no) 

g g 
_. 

d ll 

sortie He——2) 

HIG- 03: 

3.3. RÉDUCTION DE LA LARGEUR DU LOBE 

3.3.1. Le diagramme en amplitude d’une ouverture 
de longueur D (fig. 4), uniformément éclairée en 
amplitude et phase, est donné par : 

; D 
sin k : x © 

yCx) = Re à Et) 
k— x 
2 FIG. 6. 

avec Ni SIN O k è | ne 
Dans le cas où la tension de la dernière source 

27 est multipliée par la réponse du réseau constitué 
et k = CE par les sept sources restantes (fig. 6B), le diagramme 

devient 

sin 7 E(Ÿ) = SA cos 8ÿ 
sin 

D FIG. 4. 

3.3.3. Nous avons tracé sur la figure 6C le cas où 
Pr la née ouverture D'entaantiqie cor on divise les huit sources en deux groupes de quatre. 

rélation de y(x) avec la réponse d’une source omni- Ici : 
directionnelle placée très près à côté de l’ouverture 
(fig. 5), la dimension de l’ensemble reste, dans ce cas, . 

) x : ; sin 4ÿ 
pratiquement la même et la sortie du corrélateur E(ÿ) = ——— cos 8y. 
donne : 4 sin ÿ 

OL D £ Remarquons que le premier lobe secondaire est 
D sin kDx relativement très haut et négatif. On peut imaginer un 

5 *cos k At Topeut dispositif qui ne serait sensible qu’à la tension positive 
RE de et le système aurait alors un niveau des lobes secon- 

2 daires très bas. 
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3.3.4. Citons encore l’exemple très intéressant 
d’une structure composée d’une ouverture de dimen- 
sion D et d’un interféromètre de longueur D (fig. 7). 

D D 

E(x) 
ErGaue 

En multipliant la réponse de l’ouverture par celle 
de l’interféromètre, on trouve : 

: D 
SINK— x 

D in 2kD:- 
E(x) = A Dire Rae Sn 2EDX" 

2 2kDx 
k— x 

2 

Bien que la dimension de l’ensemble soit seulement 
2 D, le résultat est celui d’une ouverture de dimen- 
sion 4 D. En plus, en comparant avec une ouver- 
ture 2 D entièrement remplie de sources élémentaires, 
on réalise l’économie de 3/4 des éléments. 

L’analyse de cette structure dans le domaine spec- 
tral (en fréquences spatiales) est donnée dans l’annexe 
B, partie b). 

3.3.5. Dans le cas précédent, l’opération de multi- 
plication n’a été effectuée qu’une fois. On peut conce- 
voir un système avec deux multiplications successives : 

Prenons, par exemple, le système décrit en 3.3.4. 
et multiplions sa réponse par celle d’un interféromètre 
à corrélation comme indiqué sur la figure 8. 

20 
ID k TA D 

+ : 

Ej 

FIG-8- 

La réponse du système décrit en 3.3.4. est : 

sin 2kDx 

SET 

celle de l’interféromètre, E,(x) = cos 2kDx, 

ce qui donne 

sin 2kDx in 4kDx 
E(x) = ——— cos 2kDx = CREER 

2kDx 4kDx 

Le diagramme résultant est équivalent au diagramme 

d’une ouverture continue d’une dimension 8 D. 

Le système permet donc de réduire la dimension de 
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l’ouverture par un facteur 4 sans augmenter la largeur 
du diagramme. 

Mais le raisonnement qui vient d’être fait n’est 
valable que pour le rayonnement d’une source unique. 
En cartographie, ou est presque toujours en présence 
de rayonnement d’objets multiples et le procédé de 
double multiplication introduit des phénomènes non 
linéaires indésirables. 

3.4. SYSTÈME EN DEUX DIMENSIONS 

Pour former un pinceau unique dans l’espace, la 
technique classique des antennes utilise une ouver- 
ture à deux dimensions, par exemple une ouverture 

rectangulaire (fig. 9). 

élévation 

éléments 

diagramme 

F1G. 9. 

Si une des dimensions comporte # éléments, l’an- 
tenne exige nr? éléments, ce qui devient souvent pro- 
hibitif. 

Si on dispose d’une énergie rayonnée suffisante, 
la technique de corrélation permet de réduire le nom- 
bre d’éléments à 2 n sans changement de forme du 
diagramme (croix.de Mills). 

En effet, imaginons une croix constituée de deux 
ouvertures unidimensionnelles orthogonales (fig. 10), 
et multiplions les réponses de ces deux ouvertures. 
La seule partie commune est dans la direction de 
l’axe de l’antenne. On a donc produit le même dia- 
gramme qu'avec une ouverture rectangulaire. 

élévation 

diagramme de 
l'ouverture A 

diagramme de 

l'ouverture B 

partie commune 

ozimut 

À 
D 

F1G. 10. 

On peut aussi analyser cette configuration à l’aide 
de la fonction de transfert, comme indiqué dans 
l’annexe B. 

Le spectre de l’ouverture rectangulaire classique 
s’obtient par la convolution de l’ouverture avec elle- 
même (fig. 11a). 

Le spectre de la croix à corrélation est produit par 
la convolution d’une ouverture avec l’autre (fig. 11b). 

On voit que toutes les fréquences spatiales sont 
présentes pour former un lobe unique. 
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FIG 11 "a: 

On peut encore supprimer la moitié d’un bras 
(fig. 12) sans changer la forme du spectre utile. La 
seule différence entre les deux systèmes est que, dans 
la croix complète, chaque fréquence apparaît deux 
fois tandis que, dans le deuxième cas, elle n’apparaît 
qu’une seule fois. 

w|o 

D Fi1G. 12. 

4. Système d’antenne immobile à grande résolution 
sur l’avion 

Après ces considérations générales sur les antennes 
à corrélation, nous décrirons un système d’antennes 
à bord d’un avion, applicable à la cartographie radio- 
métrique du sol. 

Pour fixer les idées, nous allons considérer l’exem- 
ple-type d’un avion volant à l’altitude de 2 000 m 
et avec une vitesse de 360 km/h. 

Nous souhaitons détecter des écarts minimaux 

de températures de l’ordre de 10°, sur des surfaces 
carrées d’environ 6 m de côté. 

Une telle résolution demanderait, pour une antenne 

classique travaillant sur une longueur d’onde de 
8 mm, une surface de 2,5x2,5 m et par conséquent 
difficilement aéroportable. 

Nous allons décrire un système d’antennes synthé- 
tiques ayant la même résolution et qui pourrait être 
facilement monté sur l’avion. 

Il s’agit d’un système à corrélation, composé de 
deux ouvertures longitudinales en croix (croix de 
Mills). En effet, dans un tel système, deux ouvertures 
étroites, de 2,5 m, de longueur, permettent d’obtenir 

la même résolution qu’une antenne classique de 
2,5 x2,5 m comme nous l’avons montré dans le cha- 
pitre 3.4. 

La largeur de chaque ouverture est déterminée par 
les performances des récepteurs (leur température 
de bruit Tr , leur largeur de bande avant détection B 
et leur bande passante après détection b) et la tempé- 
rature du fond TA qui, en cas du sol, est de l’ordre de 
300 °K. 

Comme nous l’avons montré dans l’annexe 4, 
Remarque 3, pour une croix formée de deux ouvertures 
identiques de longueur / et de largeur a (fig. 13). 
l’écart minimal de température détectable est : 
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ira 22 freres +2) | 

Choix de b 

La valeur de la bande passante x 
après détection b est déterminée 
par la cadence d’informations arri- 
vant sur l’antenne. L’avion de notre ; 
exemple se déplace avec une vitesse 
de 100 m/s. En créant simultanément 
cinq pinceaux synthétiques couvrant 
une surface de longueur globale de 
30 m, nous pourrons prendre une bande minimale 
de 3 Hz. : 

FIGE: 

Choix de B et Tr 

Nous disposons actuellement, dans notre laboratoire, 
d’un système amplificateur à 8 mm (mélangeur + am- 
plificateur MF) dont la bande est 60 MHz et le fac- 
teur de bruit, de 10 dB (corresponcant à 2 000 °K) (1). 
L'ensemble est entièrement transistorisé et peut être 
fabriqué en série. 

Pour une valeur //q = 5, la formule nous donne 
pour AT une valeur de : 

ATP" 30); 

ce qui permet de déceler les variations de température 
de 100 à peu près avec un facteur signal/bruit de 3. 

Les ouvertures des antennes auraient donc la 

forme donnée par la figure 14. 

Fi1G. 14. 

Pour pouvoir former simultanément cinq pin- 
ceaux dans le plan de l’axe de l’avion, on divise l’ou- 
verture L en cinq antennes élémentaires. Le signal de 
chaque antenne est amplifié (après changement de 

@) Il est aussi probable que les performances s’amélioreront 
dans un proche avenir. Un récepteur transistorisé travaillant à 
8 mm d’une bande passante de 600 MHz et d’un facteur de bruit de 
10 dB existe aux Etats-Unis [4]. Nous avons néanmoins pris les 
chiffres du système existant dans notre laboratoire. 
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fréquence) et divisé en cinq parties. Une matrice forme 
cinq sommes S1 à S; correspondant aux cinq pin- 
ceaux se recoupant à 3 dB (fig. 15). 

matrice formant commuta‘ion des pinceaux 
5 pinceaux cnNeture it selon La vitesse de l'avion 

sortie 
corraspondant 
pendant de seconde 

ü uno surface de 6m 
Longueur 

FIG.MS: 

Les signaux S: à Ss sont commutés aux sorties 
L; à L; de façon que la même surface élémentaire 
(de 6 m de longueur) corresponde à une sortie L 
pendant 30 m de déplacement de l’antenne (commu- 
tation chaque 6 m). La vitesse de commutation dépend 
donc de la vitesse de l’avion. 

Pour pouvoir observer, dans le plan transversal, 
plusieurs directions à la fois, on divise également 
l’ouverture T en cinq parties (après amplification) 
et une matrice forme les sorties T1 à Ts correspon- 
dant aux cinq pinceaux (fig. 16). 

amplification 

matrice formant 5 directions 

du pinceau dans Le plan tranversal 

F1G. 16. 

Chaque signal T, à Ts; est ensuite multiplié avec 
chaque signal Z1 à L: dans 25 multiplicateurs dont les 
sorties donnent 25 valeurs de température correspon- 
dant aux 25 surfaces élémentaires de 6x6 m pendant 
un cycle de durée de 1/3 s (fig. 17). 

enregistreurs 

FIG Ar 

Pour pouvoir examiner, avec la même résolution, 

une surface globale plus étendue, on peut diviser 

l’ouverture T en un plus grand nombre de parties 

élémentaires ou utiliser des antennes élémentaires 

qui peuvent simultanément recevoir l'énergie de 

différentes directions (un paraboloïde multisource 

par exemple). 
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Par contre, le nombre des antennes élémentaires 
dans le réseau ZL n’est déterminé que par la sensibilité 
du récepteur et par le temps d’intégration (donc par 
la vitesse de l’avion). En utilisant un récepteur dont 
la bande HF est supérieure à 300 MH, le temps d’inté- 
gration peut être réduit à 1/30 s et on pourrait utiliser 
une ouverture Z unique. Dans ce cas, le schéma serait 
celui de la figure 18. 

L 

amplificateurs 

bébè corrélateurs 

enregistreurs 

FiG. 18. 

Le nombre de multiplicateurs serait égal au nombre 
de pinceaux reçus simultanément. 

Remarques 

1) Les matrices ne comportent pas beaucoup de 
difficultés étant donné qu’on travaille avec des si- 
gnaux suffisamment forts et en MF. Il s’agit essen- 
tiellement de branchement par des câbles de longueurs 
différentes. 

2) Les antennes élémentaires peuvent être de simples 
paraboloïdes, mais l'implantation sur avion des 
antennes du type plaqué conviendrait mieux. Il existe 
un type d’antenne qui paraît particulièrement bien 

i par agramme 

plaque à trous 

excitation  . F1G. 19. 
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adapté à ce problème. Il s’agit de l’antenne plaquée [3] 
étudiée dans notre laboratoire. Elle est composée de 
deux plaques métalliques formant un guide d’onde. 
La plaque supérieure est percée de trous qui agissent 
comme sources rayonnantes (fig. 19). 

L’antenne peut rayonner perpendiculairement à 
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son plan et son épaisseur peut être très faible (de 

l’ordre de quelques millimètres). 

3) L'enregistrement simultané pourrait être fait 

sur une bande de film, si le nombre de voies transver- 

sales était très grand. 

ANNEXE A 

Sensibilité des récepteurs radiométriques 

La sensibilité des systèmes radiométriques est 
limitée par le bruit engendré dans le système lui-même 
et par le bruit du milieu entourant l’antenne. 

La puissance de bruit du récepteur est donnée par : 

Dr = KkT,B 

où 

k est la constante de Boltzmann (1,38 . 10-23 J/0K), 

B est la largeur de bande du récepteur avant détec- 
tion 

T- est la température du bruit rapportée à la sortie 
de l’antenne. 

Cette température est (fig. 20) : 

A 
7, = Ti+Tiur Ait Tue = 

mm mm me = pee ee me mms ee ee que ee eue 4 

Ta > Sortie 

antenne 
G 

U 
| 

| 
| 
| 
| 

où 

T, est la température de bruit de la ligne de trans- 
mission. 

T'anr est la température de bruit de l’amplificateur 

de HF. 

Ai est l’atténuation de la ligne de transmission 

Tur est la température de bruit du système mélan- 

geur-amplificateur MF. 

G, est le gain de l’amplificateur HF. 

L’antenne elle-même délivre une puissance de bruit 
qui dépend de la température du milieu entourant 
l’antenne (température du sol, du ciel, bruit atmo- 
sphérique, etc.), des lobes secondaires et des pertes 
de l’antenne. Cette puissance s’exprime par la tem- 
pérature de bruit de l’antenne T4. On exclut de T4 

la puissance de bruit de l’objet mesuré, correspon- 
dant à AT. 

La puissance de bruit du système radiométrique 
rapporté à l’entrée du récepteur est alors donnée 
par : 

Pr = k(T 4 + Tr)B 

et la puissance du bruit de l’objet mesuré : 

Pis FO LR 

La sensibilité du récepteur radiométrique peut être 
définie comme la température de l’objet AT qui 
donnerait la même réponse à la sortie du radiomètre 
que les fluctuations dues au bruit du système. 

Dans ce cas, on peut démontrer [1, 2] que : 

cn à 
AT = (Ti +1) B 

où b est la largeur de bande de fréquence après la 
détection. 

En dehors des fluctuations dues au bruit du système, 
il en existe d’autres, causées par les variations de gain 
AG/G du récepteur. 

Etant donné que les deux fluctuations sont indépen- 
dantes on peut écrire : 

D DEC) 
Dans la plupart des cas, les variations AG/G sont 

prédominantes, même pour des récepteurs stabilisés 
avec soin et on emploie toujours un procédé pour les 
éliminer : 

A.a. PROCÉDÉ PAR COMMUTATION (récepteur de Dicke) 

On branche périodiquement au récepteur soit 
l’antenne, soit une source étalon de bruit. Si la fré- 

quence de commutation est suffisante (par rapport à 
la vitesse de variations de gain) et les bruits de l’an- 
tenne et de l’étalon, à peu près identiques, AG/G 
disparaît. Mais la vraie mesure n'étant faite que 
pendant la moitié du temps, on perd un facteur de 2 : 

AT = nes 

A.b. PROCÉDÉ PAR CORRÉLATION 

Le signal de l’antenne (ou des antennes) passe 
par deux amplificateurs dont les sorties sont corrélées 
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(multipliées et intégrées). La sortie du corrélateur ne 
contient que la partie venant de l’antenne qui est la 
même dans les deux récepteurs. Les puissances de 
bruit des deux récepteurs ne sont pas corrélées et ne 
donnent pas une composante continue à la sortie du 
corrélateur. 

La sensibilité de ce système est [2] : 

x Fi 2 

AT = no ee) +(-2) 
B TÉET 

7) 

Si T'4 êst très petit, par rapport à 7}, ( Ta ) est 
négligeable et on trouve : L 

AT = NP CTI 

valeur à peu près di 2 meilleure que pour le récepteur 
de Dicke. 

Si 77 est très petit par rapport à T4, 

AT =2(TIT T;) 1e 
B 

valeur identique au récepteur de Dicke. 

Remarque 1 

On peut utiliser aussi deux récepteurs de Dicke 
(récepteur de Graham) qui donnent : 

AT = /2(Ti+T,) ee 

Remarque 2 

AT n'est le vrai écart minimal de température 
mesurable que dans le cas où le lobe de l’antenne Q 
est plus petit ou égal à l’angle solide © sous lequel on 
voit l’objet mesuré (fig. 21). 

Dans le cas contraire, si © < Q, l’écart minimal 
détectable est pondéré par le rapport Q/w et le vrai 

AT' = L AT? 
(02) 

ANTENNES EN RADIOMÉTRIE HERTZIENNE 273 

o>N 

Remarque 3 

Dans certains systèmes à corré- a 
lation, comme par exemple la croix l 
de Mills, la largeur du lobe synthé- 
tique est très différente de la lar- 
geur du lobe des antennes emplo- 
yées. Il est utile de calculer AT dans 
ce Cas. FIG. 22; 

Pour simplifier, considérons que 
la croix de Mills est composée de deux bras égaux 
ayant des dimensions a et / (fig. 22). 

L’angle solide synthétique (correspondant à la 
partie correlée du signal) est de Q; = 22/2. L’angle 
solide correspondant à la surface de l’antenne est de 
Q2 = 22/2al. L'augmentation de température AT 
dans le lobe synthétique doit donc être pondérée par 

Dans ce cas : 

AT = A5 JE] r+r, ( +2) | x 

et pour Ty > TA. 

2b Î 
AT = À Le TIGER 

V SL Al <) | 

ANNEXE B 

Fonction de transfert ou sensibilité spectrale d’une 

antenne [5] 

Les propriétés directives d’une antenne sont géné- 

ralement décrites par son diagramme de rayonnement. 

Mais, dans le cas où l’antenne est utilisée comme 

instrument de cartographie, il est plus commode 
d'introduire la notion de la fonction de transfert. 
Celle-ci n’est rien d’autre que la transformée de 
Fourier du diagramme de rayonnement, mais son 
interprétation physique permet mieux d’analyser et 
de synthétiser une antenne cartographique. 
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B.a. FONCTION DE TRANSFERT D'UN SYSTÈME CLASSIQUE 

Imaginons une distribution de température (ou de 
rayonnement incohérent) donné par f(x, y) (fig. 23). 

__x,y"=0 

antenne D 
hbcy) #7 PS À 

HE s=0 / 
recepteur 

g (x!y') 

fly) 

FiG.23 

Si x, y sont les cosinus directeurs d’une certaine 
direction et dxdy une petite région entourant cette 
direction, l’antenne reçoit une puissance : 

hs, y) = fx", y—y) gCx, y) dx dy 

où g(x', y’) est la fonction diagramme de l’antenne en 
puissance, et x', y’ les coordonnées par rapport à 
l’axe de l’antenne. 

En vertu de la linéarité de l’antenne, la puissance 
totale de la région vue par l’antenne est donnée par : 

h(x, y) = [re —X",y—y) gCx,y)dx dy’. 

Ceci peut s’écrire comme une convolution : 

Rx, y) = f(x, y) @ gx, ») 

En définissant les transformées de Fourier : 

Hu, de |] h(x, y) e2riGu +0) xd y, 

T 00 

HR) ES AR) 

F (u, v) = || HE De NA Cry, 

PAU) EEE EP) 

G (u, b) LE (I g(x, y) CAMES 
PTE 

Gu,v) > g(x, y) 

on peut écrire : 

H(u, v) = F(u, v) . G(u, v) 

où u, v sont les fréquences spatiales en longueurs 
d’onde. 

G(u, v) est la fonction de transfert et nous allons 
montrer qu’il existe un procédé simple pour la déter- 
miner. 
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Si on appelle e(x, y) le diagramme en amplitude 
complexe de l’antenne, on a : 

gx, y) F3 [e(x, »)P Se e(x, y) EX, y) 

Nous savons également que le diagramme e(x, y) 
est la transformée de Fourier de la distribution du 
champ sur l’antenne Æ(E, n) où Ë et n sont les coordon- : 
nées sur l’antenne : 

ee) (ll (men tan 

 E(&,n) == e(x, ») 

et NE — 1) Te e*(x, y) 

On peut alors écrire : 

T © 

G(u, v) = (ll | EC EME n—v)dé dn 

ou x 

G(u, v) F E(6, n) () E (—é =} 

La fonction de transfert est l’auto-corrélation de la 
répartition sur l’antenne, ou le produit de convolu- 
tion de la répartition avec sa valeur conjuguée. 

La fonction de transfert peut être facilement déter- 
minée par une méthode graphique selon la figure 24. 

Pour chaque valeur de u et v, elle est donnée par la 
somme des produits de EE* qui se trouvent sur un 
support (u, v) commun. 

Par exemple, pour une ouverture de longueur D 
à répartition uniforme (dans une dimension) la fonc- 
tion de transfert est triangulaire (fig. 25). 

en. ere 

FIG-025: 

La fréquence spatiale maximale que le système peut 
transmettre : | 

u —=#D}. max 

L’antenne agit donc d’une façon analogue a un 
système temporel, comme un filtre passe-bas. 
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u 
a L -a-D°Q -D +0 a a+D 

a) Interféromètre à addition 

b) Ouverture circulaire à répartition uniforme 

F1G. 26. 

B.b. FONCTION DE TRANSFERT D'UN SYSTÈME À CORRÉ- 
LATION 

Considérons le système composé des deux antennes 
1 et 2. Chaque antenne délivre une tension complexe, 
e1(x, y) et e2(x, y) respectivement. Si la distance 
entre les deux centres de phase des antennes est 
de a, la tension sortant d’un corrélateur s’écrit : 

gx, y) & eee. 

Avec les mêmes notations pour la transformée de 
Fourier : 

LE 
Et e 

HLTE 
E; —e; 

À £ T1F 2rjax 
GENE mDEStEezE 

G(u, v) > g(x, y) 

G(u, v) T [ E;(é, n)E,(a+Ëé—u, n —v) dé dn 

ou 

G(u, v) En E;(é, n) (es) E;(a—ë, mn) 

Dans le cas d’un système à corrélation, la fonction 
de transfert n’est plus une autocorrélation de la 
répartition sur l’antenne, mais une corrélation de la 
répartition sur une antenne, avec la valeur conjuguée 
de la répartition sur la deuxième antenne. 

Il existe de nouveau une méthode graphique simple 
pour la détermination de la fonction de transfert 

(fig. 27). 

; 1 

FIG. 27. 

En déplaçant les deux antennes dans le plan €, 
. * 

n, il existe pour chaque w et v une valeur de E;E, 
qui correspond à l’aire commune de Æ et E2. 
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Par exemple, pour une ouverture uniforme avec 
une source omnidirectionnelle adjacente, la fonction 
de transfert est rectangulaire (fig. 28). 

FiG. 28. 

La fréquence spatiale maximale d’une ouverture D 
est la même que dans le système classique : 

Un = D max 

mais cette fois le spectre est plat et le système est aussi 
sensible aux fréquences hautes qu’aux fréquences 
basses. 

Autres exemples : 

Interféromètre à corrélation (fig. 29) 

Par rapport à l’interféromètre à addition, il n’y a 
pas de composante continue ni fréquences spatiales 
basses. Le système à corrélation peut donc fonction- 
ner comme un système passe-bande, pourvu que les 
ouvertures de deux antennes ne se recouvrent pas. 

E = G{u) 

DE 
FiG. 29. 

Système dont la sensibilité est proportionnelle à la 
fréquence spatiale (fig. 30). 

Une application typique du système à corrélation 
est un système dont la sensibilité spectrale est propor- 
tionnelle à la fréquence spatiale. Effectivement, si 
l’ouverture d’une antenne a une distribution repré- 
sentée sur la figure 30 et si on effectue la corrélation 
avec une source omnidirectionnelle, on voit immé- 
diatement que le G(u) croît linéairement avec w. Le 
système serait donc plus sensible à une répartition 
des petits objets. 

G{u) 

FiG. 30. 

Interféromètre composé à corrélation 

Un système possédant des propriétés intéressantes 
peut être conçu en juxtaposant un interféromètre 
et une ouverture continue (fig. 31). 

En considérant l’interféromètre à addition comme 
antenne 1 et l’ouverture continue comme antenne 2, 
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corrélation 

Fic. 31. 

un système à corrélation donne un spectre uniforme 
avec une fréquence de coupure de 2D. Le système se 
comporte comme une ouverture uniforme de longueur 
égale à 2D, corrélée avec une source omnidirection- 
nelle, mais la moitié de l’ouverture a été remplacée 
par une source supplémentaire, d’où une économie 
considérable. 

OP 

[1] 

[5] 
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au moyen 
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1. Introduction 

C’est la largeur des lobes principaux des antennes 
directives qui donne la possibilité de discriminer les 
radio-sources voisines. 

Dans le cas de radio-sources de surfaces étendues 
— comme par exemple dans le domaine de l’analyse 
radiométrique — la largeur et la forme du faisceau 
d’antenne détériorent sensiblement les possibilités 
de discrimination des rayonnements provenant de 
surfaces d’émission différentes, ainsi que des limites 
qui les séparent. 

En microondes, les largeurs de rayonnement de 
l’antenne —— même dans le cas où on utilise des dia- 
mètres d’antenne de quelques mètres — ne sont pas 
aussi petites qu’on désirerait les avoir pour obtenir une 
discrimination satisfaisante de tous les contrastes. 

Pour connaître aussi bien que possible la répartition 
des radiances de sources de surface étendue, il est 
nécessaire de procéder au calcul de l’atténuation pro- 
voquée par le pouvoir limité de résolution del’antenne. 

MATT et KRAUS ont traité le problème d’une source 
ponctuelle ; il concerne la réception d’un rayon- 
nement provenant d’une source unique s'étendant le 
long d’un réseau linéaire. Dans ce cas, le diagramme 
du réseau est plus étroit dans une direction ou, du 
moins, comparable à l’angle sous-tendu par la source 
mais il est plus large dans une direction perpendi- 
culaire. 

Dans ce qui suit, on traitera un problème à trois 
dimensions ; il consistera à admettre qu’une antenne 
à réflecteur parabolique à symétrie axiale reçoit un 
rayonnement de sources dont la largeur angulaire est 
comparable à celle de l’antenne. 

2. La fonction gain et la puissance reçue 

Pour une antenne à réflecteur parabolique avec 
symétrie axiale, on peut trouver la fonction gain [2] 
d’après : 

G(0) = Ron (1) 

où Ü est l’angle polaire dans le système de coordon- 
nées sphériques, À la longueur d’onde, po le rayon 

de l’ouverture, J»11 la fonction de Bessel d’ordre 
n + 1. L’équation (1) est valable à condition de 
supposer que le diagramme de rayonnement primaire 
de l’alimentation produit une densité de rayonnement, 
à l’ouverture du réflecteur parabolique, égale à 

p 22 Me vo [i-(2)T 
Po, 

L’exposant est compris entre 1 et 3 pour les alimen- 
tations normales. 
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En ce qui concerne l’application à la radio-astro- 
nomie et à la radiométrie, un choix convenable de 
po et D(I) permet de réduire tous les lobes latéraux 
et de les abaisser à moins de —20 dB du lobe principal. 
Cela signifie que nous pouvons nous contenter du 
lobe principal pour les calculs qui suivent. En outre, 
il est légitime de remplacer sin 0 par 0 parce que la 
largeur du lobe principal n’est seulement que de quel- 
ques degrés pour les antennes qui nous intéressent. 

En définitive, on peut montrer que l’équation (1) 
est assez proche de la fonction plus facilement inté- 
grable 

G(8) = À exp(—h202) (2) 

qui abaisse de 1/10 le maximum du lobe principal. 
À est une constante de normalisation et À est la moitié 
de la largeur du diagramme défini par les points à 
mi-puissance (On), c’est-à-dire : 

7 
es ee (3) 

N 

L’antenne utilisée dans nos expérimentations a un 
diamètre d’environ 100 longueurs d’onde (20w —48' +72" 
et possède un lobe principal qui peut être représenté 
d’une manière approchée par la courbe de Gauss 
jusqu’à moins de —17 dB avec une précision meil- 
leure que 2 % de la valeur crête. 

L’angle solide qui est sous-tendu par un rayonne- 
ment de source de grande étendue peut être subdivisé 
en plusieurs sections Q;, de telle manière qu’à l’inté- 
rieur de Q;, la radiance S;(0;, D:) puisse être considérée 
comme constante : à l’extérieur de Q;, on supposera 
S; = 0. 0; et D; sont les coordonnées sphériques du 
point caractéristique de l’angle solide partiel Q; ; 
elles le situent par rapport à l’axe du lobe principal 
de l’antenne (0 = 0). 

La puissance reçue par la section iême de la source 
sera : 

B;(0,, p;) = a| exp (—h°0°):S;(0;, p)dQ. (4) 
Q:; 

3. Puissance reçue provenant de sources homogènes 
de configurations particulières 

On peut obtenir une simplification du calcul en 
utilisant des coordonnées rectangulaires (0x, 0) au 
leu des coordonnées polaires (0, D). L’axe du lobe 
principal sera pris comme axe des z et le plan 0, 0y 
pourrait être assimilé au plan tangent à la sphère 
unité dans le système de coordonnées polaires. 

L'expression de la puissance reçue par la section 
d'indice i, en provenance de la source, peut alors être 
écrite sous la forme : 

B;(0,;, 0,;) = 1 | exp [ —h7(62 +05)] 
( 0 0] 

x S;(0,, 0,)d0,d0,. (5) 
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Dans (5), les coordonnées rectangulaires sont uti- 

lisées sans faire de distinction entre angles et tan- 

gentes, car B n’est pas affecté de façon significative 

par ce qui provient des régions extérieures à 3 OU. 
D’après ce raisonnement simple, il est légitime de 
prendre l'infini comme limite supérieure d’intégra- 

tion. 

Nous pouvons à présent tenir compte de la source 
de rayonnement rectangulaire homogène en prenant 
comme radiance normalisée S = 1 à l’intérieur des 
limites 04, 08, 0c, Op et S = 0 à l’extérieur (fig. 1). 

y 

8p 

8c 

8; 88 8x 

F1G. 1. — Source uniforme rectangulaire rayonnant de manière 
homogène et ses coordonnées.angulaires par rapport à l’axe du 
lobe principal de l’antenne. 

Le rectangle peut prendre une position arbitraire 
par rapport à l’axe du lobe principal (03 = 0y = 0). 

Les directions des axes des coordonnées 0%, 0y 
sont habituellement choisies parallèles aux côtés de 
ce rectangle. 

La puissance reçue devient : 

B(0,, 05-05 0)= a [erf (h0;)—erf (h0,)] 
1 

x [erf (h0,)—erf (01 (6) 

où l’expression de la fonction de Gauss (fonction 
d’erreur) est définie par : 

2 
ec 

dx. 
2pS 

erfu= —]| p 
x 0 

Si le rectangle est assimilable à une lamelle de 
longueur infinie, parallèle, par exemple, à l’axe des 
0y, la seconde parenthèse de l’expression (6) prend la 
valeur 2. On peut considérer la longueur infinie si la 
condition : 

00—06 = 60» 

est remplie, et si la lamelle se présente symétriquement 
par rapport à l’axe des xw. 

Nous sommes dans le cas d’un rayonnement demi- 
plan, s’il n’y a qu’une seule limite, par exemple 0,, 
à l’intérieur du lobe de l’antenne. 
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La puissance reçue devient alors : 

TA 
B(0:)— 2 [1—erf (h0,)]. (7) 

1 

La figure 2 représente les courbes de puissance 
résultante pour deux largeurs de bande différentes et 
pour un demi-plan rayonnant. Le plan circulaire 
rayonnant de manière homogène dans une position 

he 08325 ! 

F2 -1,5 1,2 -0.8 0,4 0 0,4 0,8 1,2 1,6 2 
———+# h64 

F1G. 2. — Diagramme résultant de la puissance reçue (B) coupant 
l’antenne dans le cas d’une source uniforme. & a » est le cas d’un 
demi-plan & b » et & c » sont deux bandes de largeurs relatives 
différentes. Le mouvement se fait perpendiculairement aux limites. 

Re TA 
Normalisation : Fe [° 

arbitraire à l’axe du lobe principal (fig. 3) donne une 
puissance reçue de 

CPAM dÜ(p) EXP (— h°07) etc. (8) 
/xA 0e 

a 04—-0R 

F1G. 3. — Source circulaire uniforme rayonnant de manière homo- 
gène et ses coordonnées angulaires par rapport à l’axe du lobe 
principal de l’antenne. 

Dans l’équation (8) l'intégration sur 0,4 a été faite, 
mais l'intégration sur 0, doit être résolue numérique- 
ment. La figure 4 représente les courbes de puissance 
résultant de l’équation (8) pour 0% = 0 avec différents 
diamètres de disques quand 04 est variable. Or = 0 
indique la source ponctuelle et donne le diagramme 
d’antenne original. On reconnaît que le diagramme 
résultant ne diffère pas beaucoup du diagramme 
original jusqu’à des valeurs de Or = 1/2 On. Pour de 
grandes valeurs de Oz»/On, les courbes ressemblent 
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25 3 5 ñ = h64 

FiG. 4. — Diagramime résultant de sources homogènes circulaires 
de rayons relatifs différents 0/0 pour un faisceau d'antenne 
coupant le centre du disque (6r = 0). 

de plus en plus à celles que nous avons pour le demi- 
plan (fig. 2). 

La figure 5 représente les diagrammes 08 # 0 pour 
un rayon de disque relatif 0r/0n = 2/3. On a choisi 
cette valeur, car elle correspond au rapport du dia- 
mètre du soleil et de la largeur de l’antenne à 3 dB. 

FiG. 5. — Diagramme résultant d’une source homogène circulaire 
de rayon relatif 6r/0 x — 2/3 le coupant avec des angles différents 
0:/6x entre l’axe de l’antenne et le centre du disque. 

Dans le cas particulier où l’antenne est dirigée 
exactement vers le centre du disque rayonnant cir- 
culaire, on peut obtenir une formule très simple pour 
la puissance reçue si on se réfère aux coordonnées 
polaires de l’équation (4). Avec la condition sin 0 # 06, 
nous avons : 

B(0%) = 4 [1 exp (—h202)]. (9) 
1 

Le rapport entre la puissance reçue provenant d’un 
disque rayonnant circulaire placé sur l’axe des Z 
et celle provenant d’une source rayonnante de même 
radiance vue sous un angle solide 0 > 3 0x, est 
donnée par 

B(Ux) = |—exp(—h°0$) (10) B(0,) P ( F 

formule dans laquelle exp(—#202) & 0 pour 0 > 3 Ox. 

Il est difficile de confirmer expérimentalement les 
relations évaluées, avec des sources rayonnantes arti- 
ficielles, car on a de grandes chances d’avoir des 
sources d’erreurs importantes : ou bien des rayonne- 
ments perturbateurs proviennent des régions voisines 
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de la source, ou bien les fronts d’onde sont incurvés 
dans le plan de l’ouverture si la distance entre l’an- 
tenne et la source est trop petite. 

Cependant, le soleil calme est valable pour vérifier 
les formules des disques circulaires. C’est, à une 
longueur d’onde de 3 cm, un disque rayonnant bien 
homogène [3] devant un arrière-plan froid. Mais, 
le diamètre du soleil apparaît comme n'étant que 
les 2/3 de la largeur de notre antenne. Avec ce 
petit rapport, on ne peut pas parler d’une vérification 
précise des calculs. Néanmoins, nous avons mesuré 
un grand nombre de passages. Les points d’une courbe 
représentative sont tracés sur la figure 6 et comparés 
aux courbes calculées avec le même diamètre normalisé 
Or/0n = 2/3 et la source ponctuelle. Même dans ce 
cas défavorable, il y a un accord significatif. 

Une version un peu plus détaillée de cet article a 
paru durant l’été 1966 dans &« Archiv der elektrischen 
Übertragung ». 

L’auteur remercie le Pr K.P. MEYER pour sa colla- 
boration et l’intérêt continu qu'il a porté à ce travail. 
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; 

09 

h@4= 0,8325 
08 0 — 

© points de La courbe 

07 AE mesurée à l’aide 
du soleil 

06 

05 1 

04 + 

03 courbe calculé 

| T t 

0,2 0,4 0,6 0,8 1,0 12 14 1.6 18 

—————> h84 

F1G. 6. — Diagramme calculé pour la source ponctuelle et la source 
circulaire de rayon relatif 6r/0x — 2/3 pour une position centrale. 
Pour les points dé comparaison d’un diagramme mesuré avec 
le soleil comme source (0x/6# — 2/3). 



OPTIMISATION D'UNE ANTENNE FROIDE 
PAR L'EMPLOI DE SOURCES MULTIMODES 

S. DRABOWITCH 

Compagnie Française Thomson- Houston 

PREMIÈRE PARTIE 

Optimisation du facteur de qualité d’une antenne froide 

Cas d’un réflecteur parabolique 

Le but de cette première partie est de déterminer, 
dans le cas d’un réflecteur parabolique, les lois d’illu- 
mination primaire conduisant au facteur de qualité 
maximal et de montrer que les conditions d'optimisation 
sont généralement différentes de celles qu’on obtient 
pour une antenne classique où le bruit thermique ter- 
restre est négligeable. 

Les calculs ont été poursuivis jusqu'aux applications 
numériques, grâce à l’emploi d’un ordinateur électro- 
nique GE225. 

La méthode suivie peut servir de modèle dans le cas 
d’une structure d’antenne plus complexe, comme 
l'antenne Cassegrain. 

1. Problème posé 

Considérons une antenne parabolique, L’image 
d’une radiosource située à l’infini sur l’axe est une 
figure de diffraction qui définit la loi de répartition 
du flux énergétique dans le plan focal. On y distingue 
habituellement un lobe central et des anneaux péri- 
phériques (fig. 1). Cette loi est fixée (en amplitude 
complexe) par une fonction ÿ(r) (r = distance d’un 
point P du plan focal au foyer F, F = distance focale). 

Dans les antennes classiques, où le bruit du rayon- 
nement thermique terrestre n’entre pas en considé- 
ration, le rôle de l’ouverture primaire placée au foyer 
est d’intercepter le maximum du flux énergétique 
utile réparti par la figure de diffraction. Le facteur de 
gain d’une antenne est défini par la fraction de flux 
énergétique intercepté par la source primaire, soit 
f(r) la loi d’illumination qu’aurait l’ouverture pri- 
maire si elle fonctionnait à l’émission (fig. 1). 

On démontre alors que l’expression mathématique 
du facteur de gain est donnée par le produit de convo- 
lution normé entre Wÿ(r) et f(r) : 

] f(r)d()* ds | 
pt (1) jrapes 

CLS 

OUVERTURE _ PRIMAIRE 

FIG. 1. — Facteur de gain 
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Le gain s'obtient en multipliant le facteur ci-dessus 7 
par le gain théorique 4x40/42 (40 aire de l’antenne, 
À longueur d’onde). 

Le facteur de gain est unitaire et maximal si 

S(r) = ÿ(r) 

c’est-à-dire si la loi d’illumination primaire reproduit 
la forme de la figure de diffraction. On remarque 
l’analogie de ces considérations avec la théorie des 
filtres linéaires. 

Pratiquement, les dimensions de la source primaire 
sont limitées à un rayon r, et il est impossible de 
reproduire rigoureusement la forme de la figure de 
diffraction. 

En fait, dans les antennes classiques, on se contente 
d’utiliser une source primaire interceptant unique- 
ment le lobe principal de la figure de diffraction et 
les facteurs de gain obtenu sont médiocres (50 à 60 %). 

Dans le domaine des antennes froides, le rôle 
de la source primaire est plus complexe. Considérons 
à nouveau le paraboloïde orienté vers le ciel (fig. 2). 

RAYONNEMENT |7 
THERMIQUE 
TERRESTRE 

RAYONNEMENT 

THERMIQUE 

TERRESTRE 

RARE PRET EST AGO 
© FIG. 2. — Facteur de qualité 

Plan focal traversé par : 

1° Flux de rayonnement utile. Fraction captée par l'antenne, 
facteur de gain n. 

2° Flux de bruit thermique. Fraction captée : mesurée par la Tu. 

Nous avons vu que son plan focal est traversé par 
un flux d’énergie utile réparti selon la figure de diffrac- 
tion. Il y a lieu d’y ajouter un flux d’énergie de bruit 
provenant principalement du rayonnement thermique 
terrestre. Le rôle de l’ouverture primaire n’est plus 
seulement d’optimiser le facteur de gain, mais d’opti- 
miser le rapport entre le facteur de gain et le bruit 
thermique total : flux de bruit terrestre intercepté 
et bruits d’origines diverses. Ce rapport est défini 
par ce que nous avons appelé le facteur de qualité 
de l’antenne : 

{l Li 9) 
ARE ; (2) 

avec n facteur de gain, 

T1 température de bruit provenant du rayon- 
nement thermique terrestre, 

Tr température de bruit réunissant toutes les 
autres sources de bruit (bruits cosmiques, atmosphé- 
riques, récepteur, pertes, etc.). 
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Le problème est alors le suivant : étant donné une 
source primaire de diamètre limité (2 to), trouver la 
loi d’illumination f(t) telle que le facteur de qualité Q 
soit maximal. Ce maximum ne coïncide avec celui de # 
que dans le cas particulier où T4 est nul. En général, 
il sera distinct. En fait, seuls les facteurs et T4 
dépendent de la forme de la fonction f. Nous allons 
donc être amenés à rechercher l’optimisation de Q 
avec diverses hypothèses relatives à T7 (par exemple 
Dis 10 PR 025 9K SDK! 

2. Expression de la température de bruit d’origine 
terrestre TA 

Comme il a déjà été expliqué, le réflecteur étant 
orienté vers le zénith, le bruit terrestre atteignant la 
source primaire provient principalement des direc- 
tions extérieures à la périphérie du réflecteur. Par 
conséquent, la température de bruit T4 est mesurée 
par la fraction du diagramme primaire extérieure à la 
périphérie du réflecteur (fig. 3). 

FIG. 3. — Tem- 
pérature de bruit. 

2 Æ A A 

Si F(@) est le diagramme primaire et oo le demi- 
diamètre apparent du réflecteur vu du foyer, la tem- 
pérature de bruit due au rayonnement terrestre s’expri- 
me par la formule : 

go 

| |F(@)* sin o dp 

ee (3) 
| |F(p)F sin o do 

(To température du sol : 290 LK environ). 

Le diagramme F(@) est relié à 
plan focal f(r) par la relation : 

F(@) = er TOY ( sin o) r dr. (4) 

l’illumination du 

Si la distance focale est assez grande, on peut négliger 
1+cos @ L pe 

le facteur Pre ce qui permet d’utiliser les varia- 
. . F 

bles réduites : y = sin @, t =.- 

Cette notation exprime l’analogie entre les pro- 
priétés de l’antenne et celles d’un filtre où r est le 
temps et y la fréquence : 

F(v) | Ori) dé. (4 bis) 
(0) 
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Les formules (1), (2), (3) et (4) donnent les éléments 
nécessaires pour rechercher l’optimisation du fac- 
teur ©. 

3. Degré d’approximation N de la figure de diffraction 

La recherche de la loi d’illumination optimale 
f(r) est un problème du « filtre optimal » tel qu’on 
le formule dans le cadre de la théorie de l’informa- 
tion [I]. La détermination directe de la fonction 
f(r) ne sera pas abordée ici. Nous allons rechercher 
une solution approximative au moyen de deux no- 
tions physiques : 

— le degré d’approximation N de la figure de 
diffraction par l’illumination primaire, 

— le coefficient de directivité x du diagramme 
primaire. 

Le réflecteur de diamètre D et de distance focale F 
est illuminé de façon uniforme par la radiosource 
considérée. Sa loi d’illumination peut être repré- 
sentée par une fonction rectangulaire : constante 

pour y < vo, nulle pour v > vo. La figure de diffrac- 
tion qui en résulte est le spectre de cette illumination 
au sens de la transformée de Fourier. Son expression 
est, à une constante près : 

Ye) = Ai(2rvot) = Au) (S) 
avec : 

J(u) 

u 
= 2m Let "AUR)=2 

où J, est la fonction de Bessel de première espèce 
de l’ordre 1. Cette figure de diffraction s’étend, en 
principe, jusqu’à l'infini (voir fig. 4). Si l’on désire 
maximiser le facteur de gain #, la formule (1) montre 
qu’il faut identifier l’illumination primaire f(f) à 
la loi ÿ(r). Mais l’ouverture de la source primaire 
étant limitée au rayon r correspondant au paramètre 
t=to = ro/F, cette identification n’est possible que 
pour { < fo. 

F1G. 4. — Degré d’approximation de la figure de diffraction. 

Au-delà : f(t) = 0. Il en résulte que le diagramme 

primaire associé, spectre de la fonction /(1) ne recons- 

titue pas exactement l’illumination rectangulaire 

uniforme, mais une loi approchée : on peut dire que 

cette loi résulte du filtrage de la loi rectangulaire à 

travers un filtre spatial dont le spectre est limité à fo. 
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La formule (5) montre que le degré d’approxima- 
tion n’est pas mesuré par fo, mais par le produit 
Voto. Pratiquement, il est commode d'introduire le 
nombre N de lobes de la figure de diffraction, recons- 
titués par la source primaire : 

Ce nombre a approximativement pour valeur : 

r 
[e] 

N Ba 2Voto = (6) 
RS “| 

On reconnaît l’expression du nombre de degrés de 
liberté d’un signal de durée fo à spectre limité à la 
fréquence vo [2]. 

Le calcul de la transformée de Fourier des lois 
d’illumination ainsi définies, conduit à l’expression 
suivante des diagrammes pour les divers degrés 
d’approximation N : 

Fy(v) = à ['asua( 2) u du (7) 
0 Vo , 

un étant le Nième zéro de la figure de diffraction, 
c’est-à-dire de la fonction J,. L’allure des diagrammes 
correspondants est représentée figure S. On constate 

NEUIRE 

NE 

Nero 

Na 

ae SR 

à. 
Y V=SINP 

FiG. 5. — Diagrammes primaires d’une source en fonction du degré 
d’approximation. 

que les « flancs » ne sont pas rigoureusement verti- 
caux mais possèdent une pente croissant avec N. 
De plus, des oscillations apparaissent à l’intérieur 
et à l'extérieur du lobe principal, produisant ainsi 
des lobes latéraux. Ces diagrammes conduisent 
au facteur de gain 9 maximal qu’il est possible d’obte- 
nir avec une source primaire de rayon ro donné, 
puisque celle-ci intercepte la totalité du flux éner- 
gétique jusqu’au Vième zéro. Avant de les discuter 
plus profondément, nous allons introduire le second 
paramètre. 
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4. Coefficient de directivité du diagramme primaire 

Nous avons vu au chapitre 1 que le bruit thermique 
terrestre est mesuré par la portion des diagrammes 
précédents, extérieure au réflecteur. Pour réduire 
cette zone, on peut envisager d’augmenter la pente 
des diagrammes au voisinage de v = v,. Mais pour 
cela, il faut augmenter N. Si N est fixé, il est possible 

de réaliser une «contraction » du diagramme en 
augmentant sa directivité relative sans changer sa 
forme (du moins au premier ordre) (fig. 6). Cela est 
possible en imposant, à la loi d’illumination f(t), 
la «dilatation » inverse, c’est-à-dire une affinité 
telle que son expression soit la suivante : 

[at = a(!) u < ux 
\Œ, » (8) 

ne u > il 

(u = 2rvot) 

Bien entendu, en réalisant cette opération, on amé- 

liore la température de bruit, mais on s’éloigne des 
conditions de gain maximal. 

FO) 

F1G. 6. — Diagrammes primaires d’une source pour NV donné en 
fonction du coefficient de directivité «. Influence sur le bruit. 
La zone hachurée correspond à la zone de bruit thermique ter- 
restre. 

Nous allons maintenant rechercher l'influence des 
deux paramètres N et « sur le facteur de gain #, 
la température de bruit T4 et finalement sur le facteur 
de qualité ©, selon les hypothèses faites sur la tem- 
pérature globale Tr. Tous les calculs nécessaires 
ont été faits au moyen de l’ordinateur GE 225 du 
Centre de Calcul de la Compagnie. 

5. Influence des facteurs N et & sur les diagrammes 
primaires et sur le facteur de gain 

5.1. DIAGRAMMES PRIMAIRES 

Le calcul de la transformée de Fourier de l’illu- 
mination fy,x(t) que nous venons de définir, conduit 
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à l'expression suivante des diagrammes primaires : 

Fate | | a (2) u du (9) 
: “ Vo 

un étant le VNième zéro de la fonction A, c’est-à-dire 
de la fonction J,. Les diagrammes correspondants 
Sont tracés figure 5 pour 4 = l’_On constate nque 
pour N = 1, c’est-à-dire lorsque la source primaire 
ne reconstitue que le lobe principal de la figure de 
diffraction, le niveau relatif de recoupement du dia- 
gramme primaire sur les bords du réflecteur par rap- 
port au niveau maximal, est voisin de 10,5 dB : ceci 
correspond bien à la recommandation classique pour 
obtenir le gain maximal. 

Par contre, lorsque N croît, on constate que le 
niveau de recoupement pour v = vo, par rapport au 
niveau moyen, tend vers 1/2, c’est-à-dire 6 dB. 

5.2. FACTEUR DE GAIN 

La formule de convolution (1) conduit à l’expres- 
sion suivante du facteur de gain : 

| PONOE du. 
0 x, 

(10) 

lin(a) f 

' { 

09 

08 

0,7 

06! 

Ne 

0,5 n à # *e i— = = " a ———_—— 0,6 0,7 0,8 0,9 1 11 12 13 14 2e 

FIG. 7. — Facteur de gain d’une antenne focale. 

« — facteur d’affinité entre la loi d’illumination primaire et la 
figure de diffraction. 

NE nombre de lobes de la figure de diffraction englobés par la 
source primaire no(x) = 1—2|1—4%|. 
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On constate que le maximum est toujours obtenu 
pour œ — 1, c’est-à-dire sans affinité. De plus, ce 
maximum croît et devient de plus en plus aigu en 
fonction du degré d’approximation N, comme le 
montre le tableau I dont les chiffres ne tiennent 

pas compte des pertes de gain 
dues aux phénomènes secon- 
daires : diffraction sur le pour- 
tour du réflecteur, masque des 
structures primaires, etc. 

TABLEAU I 

Rappelons que ce facteur 
de gain représente le pourcen- 
tage d’énergie contenu dans 
les anneaux successifs de la 
figure de diffraction. 

A la limite (N = «), on 
obtient la courbe pointillée (1). 

6. Température de bruit due au rayonnement thermique 
terrestre 

Son expression est donnée par la formule (3) que 
nous rappelons ci-dessous : 

po 

|F(o) sin p do 
|. (3) 

| |F(o)? sin o dy 
0 

Les calculs ont été faits numériquement et aboutis- 
sent aux résultats donnés figure 8. 

On voit que, pour x donné, T décroît quand N 
croît et que pour NV donné, T décroît très vite en 
fonction de la directivité &. Ceci justifie le choix du 
paramètre d’affinité «. A la limite, pour N infini, 
on obtient la courbe pointillée : T décroît linéaire- 
ment avec &« pour x < 1 et reste constamment nul 

pour «x > 1 (?). Ceci provient du fait que le diagram- 
me est alors rigoureusement rectangulaire et que la 
température de bruit est nulle s’il est compris dans 
l'intervalle (0, vo). 

TABLEAU Il 

(2) no = « pour à < 1 

No = 1/«? pour « > 1. 

soit approximativement no æ 1—2(1—) 

(2) L’équation de cette courbe est la suivante : 

Tac = 00) = To(1—0) © 2To(1—0ù) ; (x < 1) 

TAN eco) — 0 So 
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1004 14 @) 

F1G. 8. — Température de bruit d’antenne due au « Spill over » 
a — facteur d’affinité entre illumination primaire et figure de 
diffraction. 

N = nombre de lobes de la figure de diffraction englobés par la 
source primaire Too(æ) = To2(1—x) ; (x < 1) 

Il est instructif de considérer l’amélioration de 
température de bruit en fonction de N dans les condi- 
tions de gain maximal (x = 1) et pour une valeur 
légèrement supérieure (x = 1, 1), tableau II. 

L'amélioration qui est très nette lorsqu'on passe 
de N = 1à N = 2, devient plus faible pour les valeurs 
supérieures de N. Par ailleurs, la comparaison de 
ces variations avec les courbes de facteur de gain 
montre qu’il est possible d’obtenir une nette amélio- 
ration de la température de bruit au prix d’une perte 
de gain : la recherche du meilleur compromis fait 
l’objet du paragraphe suivant. 

7. Facteur de qualité de l’antenne 

Le rapport signal/bruit à la réception est propor- 
tionnel au facteur de qualité de l’ensemble antenne 
plus récepteur défini au chapitre 1. 

Du fait qu'il est impossible de mesurer les qualités 
propres à l’antenne par un seul facteur, nous sommes 
amenés à étudier l’influence des paramètres relatifs 
à l’antenne : N et x sur le facteur de qualité Q, en 
faisant diverses hypothèses sur le niveau de bruit 
dont l’origine n’est pas le rayonnement thermique 
du sol. Nous allons étudier les variations du facteur : 

Avec Tr = 100K, 250K, 50 0K. 
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ENTA = MN(a)_ 

NON 

004 

0030! 

58 09 ï EE] 1200013 TP 

F1G. 9. — Variation du facteur de qualité d’un ensemble récepteur 
en fonction des caractéristiques de l’antenne (N, «) pour une 
température Tr = 250. 

Ce facteur a été calculé à partir des expressions du 
facteur de gain et de la température de bruit. Les cour- 
bes résultantes sont tracées (fig. 9) pour T7, = 25 °K. 

On constate des maximums assez aigus pour des 
valeurs de la directivité nettement distinctes de la 
valeur œ& = 1 correspondant au gain maximal. 

L’acuité des maximums montre que les diagrammes 
primaires doivent être soigneusement étudiés et 
rester stables, en fonction des divers paramètres varia- 
bles : fréquence, polarisation: par exemple, pour 
N = 2 et Tr = 25°, on voit que lorsqu’on passe de 
ax = 1 à « = 1,1, le facteur de qualité augmente de 
près de 1 dB. En sens inverse, si « passe de « = 1 à 
x = 0,9, ce dernier décroît de moitié, soit 3 dB. 

L’acuité des maximums croît avec N. Pour montrer 
l'influence de l’accroissement du degré d’approxi- 
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Fic. 10. — Facteur de qualité relatif d’un 
ensemble récepteur en fonction de N et de 

ST LE) la température de bruit Tz 
On(lr)nex 

4N (Tr) At lg Qi (Ti) 

max 

TL 
0 25 50 75 

mation N de la source primaire sur le rapport si- 
gnal/bruit, nous avons tracé (fig. 10), les variations du 
facteur de qualité relatif : 

Ox PA (dB) . 
Q 1( 15)8a 

On voit, par exemple, que pour Tr = 259, lors- 
qu’on passe de N = 1 à N = 2, le rapport signal/bruit 
augmente de plus de 1 dB, ce qui équivaut à un accrois- 
sement de la surface du réflecteur de 7 %. L’augmen- 
tation correspondante de la complexité de la source 
primaire est donc particulièrement rentable. Par 
contre, lorsqu'on passe de N = 2 à N = 3, l’aug- 
mentation n’est que de 0,4 dB. Elle est encore plus 
faiblerentre:N= 3retrN5=14, 

Finalement, il semble qu’on puisse se fixer comme 
base de projet d’antenne un coefficient de directivité 
x — 1,1 et un degré d’approximation N = 2. 

Les structures pratiques d’antennes primaires, 
permettant de réaliser ces conditions, sont étudiées 
dans la deuxième partie. 

DEUXIÈME PARTIE 

Sources primaires multimodes pour antennes froides 

1. Principe des sources « multimodes » 

Le principe des antennes multimodes repose sur 
l’utilisation du rayonnement simultané de divers 
modes de propagation guidée, engendrés au moyen 
de structures appelées « modeurs » et dont les ampli- 
tudes et phases sont contrôlées. 

Ainsi, la synthèse des lois d’illumination résulte 
de la superposition des modes fondamental et har- 
monique, de la même façon qu’un signal temporel 
peut être élaboré par superposition des composantes 
de son spectre de fréquence. 

La technique des antennes multimodes a été déve- 
loppée principalement pour améliorer les perfor- 

à roi ia ta 
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mances des radars de poursuite [3] [4] [5], afin d’opti- 
miser de façons indépendantes les diagrammes pairs 
et impairs utilisés dans la technique monopulse. 
Mais cette technique trouve des applications dans 
d’autres domaines et, en particulier, dans celui des 
antennes froides ; c’est ce que nous allons montrer 
maintenant. 

2. Synthèse d’une loi d’illumination donnée par super- 
position de plusieurs modes de propagation (fig. 11) 

Considérons un guide d’onde ouvert quelconque, 
susceptible de propager divers modes jusqu’à un 
rang maximal correspondant à la coupure au-delà 
de laquelle les modes sont évanescents. 

F1G. 11. — Synthèse d’une loi d’illumination par superposition 
des modes 

orthogonalité des modes : f(M)}f*(M)dS = 5, ; 

illumination résultante : f(M) = Eaifi(M). 

coefficient des modes a: = [fs f(M}fi*(Mjds. 

Ces modes possèdent la propriété fondamentale 
suivante : les composantes transversales des champs 
sont des fonctions vectorielles orthogonales : un 
mode d’ordre i possède, en chaque point M d’une 
section droite S, des composantes transversales 
électriques ou magnétiques — (M), dont les propriétés 
d’orthogonalités s'expriment, en résumé, de la façon 
suivante, en normant convenablement les fonctions f : 

[fs f(M)fAM) dS = à; ,; . (11) 

di, étant le symbole de Kronecker : nul pour 
i £ j, unitaire pour i = j. Il en résulte qu’une loi 
d’illumination quelconque sur l’ouverture, caracté- 
risée par des composantes transversales f(M), peut 
toujours être développée en série, au moyen des 
fonctions orthogonales f;(M) caractérisant les modes 
transmis : 

JM) = Ea;f{M) . (12) 

Les coefficients a caractérisant l’amplitude et la 
phase des modes correspondants se déduisent de 
l’illumination f, compte tenu des propriétés d’ortho- 
gonalité sous la forme : 

a= JIsf(M)f à; (M) dS (13) 

Si l’illumination f est l’illumination optimale définie 
dans la première partie, on voit qu’il est possible de 

déterminer la distribution a; des modes à utiliser dans 

une source primaire formée d’un guide ouvert. 
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3. Génération des modes - modeurs 

Nous appelons « modeur » toute structure formée 
de guides destinés à engendrer des modes supérieurs 
avec les amplitudes et phases voulues. La structure 
d’un modeur est généralement la suivante (fig. 12) : 
un ou plusieurs guides d’excitation, filtrant chacun 
leur mode de propagation fondamental, aboutissent 
à l’entrée d’un guide d’onde « principal » de longueur 
définie Z, dont l’extrémité ouverte constitue, en 
principe, l’ouverture rayonnante. Ce dernier est 
susceptible de propager divers modes supérieurs. 

17 

F1G. 12. — Structure générale modeur. 

A, B : Guides d’excitation. 

C  : Guide principal multimode 

Pi : Plan de discontinuité génératrice de modes. 

P2  : Plan d’ouverture. 

L : Longueur du guide multimode (phases des modes). 

Ces modes supérieurs sont engendrés au niveau 
des plans de discontinuités (P:) où aboutissent les 
guides d’excitation dans le guide principal : en effet, 
les conditions aux limites, imposées par ces discon- 
tinuités au champ électromagnétique, impliquent 
dans les divers guides, l’existence d’un ensemble infini 
de modes propagatifs et évanescents. Le calcul des 
proportions a; des modes engendrés peut être entrepris 
en identifiant les expressions en fonction des séries 
de modes existant en amont et en aval de la discon- 
tinuité. 

Le niveau des modes supérieurs, ainsi engendrés, 
est évidemment fonction croissante de l’importance 
de la discontinuité. 

Les modes fondamental et harmonique engendrés, 
se propagent dans le guide principal avec des vitesses 
de phase différentes jusqu’à l’extrémité du guide. 
Leurs phases respectives à ce niveau peuvent être 
contrôlées par action sur les dimensions de ce guide 
et en particulier sur sa longueur L. 

Pratiquement, le nombre maximal de modes dont 
les amplitudes et phases peuvent être réglées indé- 
pendamment, est souvent limité à trois ou quatre. 

4. Source primaire multimode à deux modeurs 

Voyons maintenant l’application de ces généralités 
dans deux cas particuliers. Nous ne parlerons pas ici 
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des sources multimodes pour antennes de poursuite 
monopulse qui sont décrites par ailleurs. 

Le premier type de source multimode que nous 
allons décrire, réalise la synthèse de la loi d'illumi- 
nation désirée (M) en deux étapes : d’abord, dans 
le plan du champ électrique, au moyen d’un moteur 
«type E », ensuite dans le plan du champ magnétique, 
au moyen d’un moteur (type H ». 

Le moteur (type E » possède une structure très 
simple ; il comporte un guide d’excitation rectan- 
gulaire unique, de largeur a, de hauteur b et d’axe oz, 
transportant le mode fondamental TE: 0 et dont l’extré- 
mité est raccordée par l’intermédiaire d’un «plan 
de discontinuité » à un guide principal de même axe 
oz, de même largeur a et de hauteur b' > b, de telle 
sorte qu'il puisse transporter, outre le mode fonda- 
mental TE:,o, les modes TE, et TM;,2, les modes 
d’ordre supérieur étant évanescents. 

Par raison de symétrie, les seuls modes excités 
dans ce guide (&C »), sont précisément les modes à 
distribution paire TE:,2 et TM:,2, alors que les modes 
à distribution impaire dans le plan TE: et TM: 
ne sont pas excités. 

Les modes TE:,: et TM:,: ayant même fréquence 
de coupure et même vitesse de phase, leur superpo- 
sition peut être considérée comme un pseudo-mode 
unique que nous appellerons EM;,: dont la structure 
est indiquée (fig. 13). 

1+Atcos 2T Y, 
7 b 

FiG. 13. — Synthèse de l’illumination en plan E, modeur type E. 

On remarque que les composantes horizontales 
(selon ox) du champ électrique ont disparu : seules 
subsistent les composantes selon oy. 

L'expression d’une composante transversale du 
champ électrique résultant, dans un plan d’abscisse 
Z, est de la forme : 

AE y) = COS 7 (ares 4 cos 2x : ie 

q ) 

= cos 7 © f.0) (14) 
a 
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où les coefficients À représentent les amplitudes 
relatives des divers modes et les coefficients ff, les 

constantes de propagation. On peut montrer, par 

une étude théorique et expérimentale, que le rapport 
A2/Ao est une fonction croissante du rapport b'/b. 
Bien entendu, pour b'/b = 0, on a également 42/40 =0. 

Les modes TE1,0 et EM\,: se propagent avec leurs 
propres vitesses de phases, vers l’extrémité du guide C. 
Il est possible de choisir leurs phases relatives dans le 
plan d'extrémité (P:) en choisissant la longueur Zi 
du guide. On obtient ainsi la distribution désirée 
en fonction de y : fz1(y). 

Pour maintenir la distribution obtenue en y au- 
delà du plan P:, il est nécessaire de prendre certaines 
précautions ; sinon, par suite des vitesses de phases 
différentes des modes composants, il y aurait défor- 
mation. C’est pourquoi, à partir du plan P:, le guide 
est divisé par des lamelles longitudinales superposées 
(fig. 14) perpendiculaires au champ Æ qui imposent 
une sorte de stratification au champ et maintiennent 
la distribution verticale & plan Æ », obtenue jusqu’à 
l’ouverture rayonnante. 

TEA 

fz (xJ= cos TX + B2 cos a TT -* 
2 a B, Ka 

F1G. 14. — Synthèse de l’illumination en plan H, modeur type H. 

Pour réaliser les distributions «plans ÆH», des 
«modeurs Æ » sont introduits de la façon suivante 
(fig. 14 et 15) : 

Deux lamelles horizontales (L) superposées quel- 
conques, de cote moyenne y#, définissent dans le guide 
principal un guide plat de largeur a. 

Les guides ainsi définis sont excités avec des ampli- 
tudes 1 et transportent des modes du type TE:,o. 

À partir d’un plan P3, la largeur a de ces guides 
est portée à une valeur a’ > a avec a! > 34/2. La 
discontinuité ainsi créée, engendre, en plus du mode 
TE:,o, un mode TE: transmis jusqu’à l’ouverture 
rayonnante P4 d’abscisse, avec sa vitesse de phase 
propre. Par un raisonnement analogue à celui que 
nous avons suivi dans le cas du modeur plan £, on 

cit 
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F1G. 15. — Source à deux modeurs. 
f(x, 7) = (+acos 2x y/f') (cos x x/a’ + GB cos 3x z/a’). 

voit que pour un couple de lamelles de niveau moyen 
ve, la distribution en x obtenue sur l’ouverture est 
de la forme : 

JC 71) = £,0) x 

X  — j18"1,0(22— AR L8, cos T—e J1B"1:0(22 ASE cos 3r—e JB'3;0(z 4 , 

a a 

les coefficients B” caractérisant les vitesses de phase 
des modes composants. 

Finalement, la distribution obtenue sur l’ouverture 
est, à une constante près : 

A De ee 
fes = | 1++É eos 2e Ba Bio) | ve 

A b 1 

cos ne Cos 3n Le XB'30-B'10)22 13) 

a 13B; a’ 

HOT E= ( + cos 22h cos + p cos srà) 
a a 

(14 bis) 

avec 

de À; e JB12-B1:0)7 et B = B2 e ÏB'3:0—B"1,0)(z2— 71) 

À; B; 

5. Caractéristiques d’une source multimode pour an- 
tenne froide 

La loi d’illumination optimale définie dans la pre- 
mière partie pour un réflecteur circulaire de diamètre 
D est, en supposant la distance focale F suffisamment 
longue, de la forme : 

J(v) 

U 

ve rad D 
avec DIS — = ÿ Fe) 

PRE Hg Le | 

Jr AK) = A1) =2 (lol < v) 

N étant le degré d’approximation et « le coefficient 
d’affinité. 
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Une première difficulté, pour identifier cette loi 
JN,s avec l’illumination f obtenue au paragraphe 
précédent, provient du fait que cette loi est de révo- 
lution autour du foyer, alors que l’illumination de 
la source multimode est séparable en x et y. 

Cependant, il est possible de définir, par la méthode 
que nous avons indiquée, les rapports de modes 
optimaux : pratiquement, nous avons choisi les 
conditions suivantes : 

(B1,2 — B1,0)2Z1 = 27 

À 
der PER 

La loi d’illumination obtenue sur l’ouverture dans 
ces conditions est indiquée (fig. 16). On voit que le 
lobe central est bien reconstitué, alors que le lobe 

[as -04 10) -02 501 0 0,1 02 0,3 0,4 05 S 

F1G. 16. — Loi d’illumination dans le plan d'ouverture. 

secondaire périphérique n’est reconstitué que sous 
la forme de quatre zones disposées en croix. Cepen- 
dant, les diagrammes secondaires théoriques obtenus 
dans les plans principaux (fig. 17 et 18) sont très 
comparables aux diagrammes optimaux pour N = 2, 
définis dans la première partie. 

La figure 15 donne le schéma d’ensemble de la 
source. 

Les figures 19 et 20 représentent les diagrammes 
expérimentaux obtenus en plans £ et H pour diverses 
fréquences. La correspondance avec les diagrammes 
théoriques est bonne, 
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05 

f=2S 

S. DRABOWITCH 

FiG. 17. — Antenne froide. 
Diagramme primaire. Plan 
E (transformée de Fourier). 

Vaut 2 Sn e 

| — 

162.5 3 

p=25 

a=0,9 

F1G. 18. — Antenne froide. 
Diagrammes primaires. Plan 
H (transformée de Fourier). 

10 F= 68000 Miz 
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La figure 21 représente un diagramme plan E 
enregistré sur 360°: on voit que, hormis les lobes 
latéraux proches d’un niveau voisin de 17 dB, le 
niveau des rayonnements diffus est très faible. 

Par ailleurs, la source précédente est assez longue 
et les lamelles peuvent introduire de légères pertes. 
C’est pourquoi le problème s’est posé de réaliser une 
structure plus simple, comportant un seul guide 
d’excitation et un seul guide multimode permettant 
le contrôle simultané de la loi d’illumination en 
plan E et en plan H. Bien entendu, ce guide sera le 
siège d’un nombre important de modes et la diff- 

RE RE Dm Ad ee 
LU re = = À k 

diagramme experimental \Ndiogrammes théoriques 

dB | \ œ= 0,6 

| 
&=107 

\ 

[ en \ 

| 

10 ie < ae ——— 

| 

15 à Ne à LE ME 51 

Il 

20 = | = = 

F1G. 19. — Antenne froide. Diagrammes plan H. 

5. 20. — Antenne froide. 
Source primaire. 

N Loi de Phase a — ee 

Echelle degrés 

de 0 

| Phase 
\ 
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FiG. 21. — Antenne froide. Source 
primaire. F = 8100 MHz. Plan E. | 

| 

—— 2! ES 3 ee ee 

culté est le contrôle indépendant de leurs amplitudes 
et de leurs phases. 

En ce qui concerne les diagrammes secondaires, 
obtenus avec une source primaire du type précédent, 
les essais n’ont été faits qu’avec une source comportant 
un modeur plan £. Cependant, par comparaison avec 
un cornet classique optimal, on a constaté une 
amélioration de gain supérieure à 1 dB. L’amélio- 
ration de la température de bruit n’a pas été mesurée 
directement, mais l'intégration des lobes latéraux 
non interceptés par l’antenne, indique une décrois- 
sance de la température de bruit correspondante de 
20 °K à 9 K. 

Ces valeurs peuvent d’ailleurs être modifiées en 
agissant sur le coefficient d’affinité «. 

6. Source primaire multimode à modeur mixte (fig. 22) 

Le fonctionnement de la structure précédente 
paraît satisfaisante, toutefois la présence de lamelles 
interdit toute possibilité de fonctionnement en double 
polarisation. 

Voyons donc quels sont les modes nécessaires 
pour réaliser, dans un guide unique, la distribution 
obtenue dans le cas précédent et définie par l’équation 
(14 bis). On obtient par développement : 

x ï x y 
f(x,y) = cosn—+Bcos3r—+acosn—cos2r — 

a a a b 
x y 

+af cos 37—cos2r — 
a 

Les quatre termes de la somme correspondent 
respectivement à la combinaison de modes qui 
s’exprime symboliquement de la façon suivante : 

TE; 0 +BTE30+TE;,2+ TM) 

+aB(TE;,2+ TM) « 

F1G. 22. — Source multimode à moteur mixte. 

Combinaison à réaliser : 

TE1,0o + ÊTE:,0 + a(TE1,2 + TMi,e) + af(TEs,2 + TM) 
or SE es Re mn... Se 

a b Q d 

Qa——-P vo — 2Kv 7 So Os Do 2Ke7 5 Pa—Pa —= 2Kar 

by ŒE 5 = 
Modeur droit } A — 24/3 BEA ACE 14/13 
(peu directif) / 

KO LEA Ka) 

Modeur pyramidal : solution approchée avec erreur de 13°. 

Ai Bi A2 B2 JE; 
Dr te FE 1579 GTS SRE DORE 
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Les couples de modes entre parenthèses, ayant 
mêmes vitesses de phase, il s’agit de déterminer les 
caractéristiques d’un guide permettant la mise en 
phase de quatre groupes indépendants et tel que les 
modes supérieurs soient évanescents. 

Les rapports « et ff sont déterminés par les dimen- 
sions relatives du guide multimode par rapport au 
guide d’alimentation. On montre que le mode: 
(TE:,2+TM32) est effectivement engendré dans la 
proportion «f. 

Soient Qu, Op, Pc, Pa, les déphasages subis par 
les quatre groupes de modes. On doit satisfaire la 
condition de phase suivante : 

Drm UpiEE 2K,7 

Pa Pe — 2K,7 

Da Pa = 2K47 

Les nombres K étant entiers et positifs. 

Pour des raisons évidentes de bande passante, 
leurs valeurs doivent être minimales. 

Si le modeur est droit, c’est-à-dire à faces parallèles 
de longueur L, de hauteur B et de largeur 4, on a : 

His | ñ ) | 
ee 2A | 

«ee 
À sfr ee 
#l He) 
res 

Il s’agit de trouver une solution (4, B, L) satis- 
faisant aux conditions (15). 

à 
2A 

1 — 

ie 
À 

On constate que, pour toute combinaison possible 
des nombres 1, 2, 3 donnés aux paramètres K» Ke Ka, 
une seule conduit a une solution réelle : 

Ko = 1, Ke = 1, Ka = 3. 

On obtient alors la solution fort simple suivante : 

119) =: be =: RÉUNIE 

Le problème du modeur unique a donc une solu- 
tion rigoureuse. Cependant, on constate que les 
modes TE3,2 TM3,2 sont proches de ia coupure, ce 
qui peut créer des difficultés d’adaptation. 

De plus, cette solution conduit à une ouverture 
rayonnante relativement faible ce qui implique l’uti- 
lisation d’un réflecteur à focale relativement courte. 
Une maquette 2 été réalisée (fig. 23). Les diagrammes 
de rayonnement expérimentés à la fréquence de calcul 
sont représentés (fig. 24) avec les diagrammes théo- 
riques. 
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FiG. 23. — Deux types de sources multimodes pour antennes 
froides. 

l 
0 
1 

(l 
! 
l 
! 

l 

1 
1 

FIG. 24. —— Antenne froide, modeur mixte cornet pyramidal. 

Source n° 5 (avec EHs:) F — 9100 MHz, Plan E ; 
GONE 

6.1. MODEUR PYRAMIDAL 

Pour obtenir des diagrammes primaires de directi- 
vité variable, adaptables à des réflecteurs de diverses 
focales, 1l est nécessaire de pouvoir choisir les dimen- 
sions de l’ouverture rayonnante de la source. Pour 
ce faire, on peut envisager l’utilisation d’un guide 
multimode pyramidal. 

Le problème posé est alors plus complexe, car les 
vitesses de phases des modes varient le long du guide 
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et le déphasage correspondant à un mode (m, n) 
s’écrit sous la forme d’une intégrale : 

2 L/A à 7 Me a 5 

Pin, n = 2 | Î Fe Des — RE LT 

À B 
; 221% K2) 27 (1+H2) 

A 

où K et H représentent les pentes de la pyramide, 
dans les plans E et H respectivement. 

Pour les modes (TE:,0) et (TE3,0), l'intégrale s’expri- 
me sous la forme : 

l Pa 
Pin, EN TST Le 2] 

A b, 
2—K 

avec 

COS 0, —= Rae COS 0, — 2 . 

À À À 

Pour les autres modes, l’intégrale n’est calculable 
que pour K = H. Quoi qu'il en soit, il s’agit de 
trouver une solution (4, B, L, K, H) satisfaisant aux 
conditions de phase (16). Le calcul a été mené au 
moyen de la calculatrice GE 225. Il n’a pas été trouvé 
de solutions rigoureuses, mais des solutions appro- 
ximatives où une faible erreur est tolérée. 

PLAN H 
MESURE 

30° (MESURE) 

= 5 MESURE) 

-20 

Fic. 25. — Antenne froide. Source n° 5 (avec EHs2). Plan H ; 
DO RECENT PF IOMIOD ENTET 7: 
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L’une des solutions trouvée, conduit à une erreur 

de phase maximale de 13° entre les divers modes. 
Cette solution a permis de réaliser un 
modeur de caractéristiques suivantes : 

da CG) Le 2 Sommet du tronc de pyramide : 

ol El 
À À 

— Base de la pyramide : 

TM he 
À À 

— Longueur : 

Ë = 

Les diagrammes de rayonnement obtenus à la 
fréquence de calcul F = 9100 MHz, sont tracés 
(fig. 24 et 25). 

On obtient, comme prévu, des diagrammes beau- 
coup plus directifs qu'avec un modeur droit. De plus, 
les diagrammes expérimentaux sont légèrement plus 
directifs que les diagrammes théoriques. 

Par ailleurs, les flancs des diagrammes ont la pente 
prévue et les lobes latéraux sont excellents (supérieurs 
à 19 dB). 

Une variation de fréquence de + 100 MH, antour 

de la fréquence de calcul ne modifie pas notablement 
la forme des diagrammes. Enfin, les lobes de pola- 
risation croisée tombent à l’extérieur de la zone utile 
et leur niveau reste inférieur à 15 dB. 

7. Conclusion 

Il apparaît qu’une source à modeur pyramidal 
unique, malgré le caractère approximatif du calcul 
des combinaisons de modes, semble bien adaptée 

à une antenne à faible bruit. Sa directivité importante 
lui permet, en outre, d’être associée commodément 
à un réflecteur du type Cassegrain à longue distance 
focale équivalente. 

Il serait nécessaire de poursuivre l’étudeafin d’adap- 
ter une telle source au fonctionnement en bi-polari- 
sation. 
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INFLUENCE 

DES FACTEURS DE PROPAGATION 

sur la température de bruit d’un récepteur 
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1. Introduction 

1.1. GÉNÉRALITÉS 

Le bruit total dans un récepteur radioélectrique 
est la somme du bruit produit dans le récepteur lui- 
même, principalement dans l’étage d’entrée, et du 
bruit recueilli par l’antenne associée au récepteur. 
Le but du présent exposé est de rappeler comment, 
dans la gamme des hyperfréquences, les facteurs de 
propagation dans l’atmosphère terrestre contribuent 
au bruit recueilli par l’antenne, de rassembler les don- 
nées existantes à ce sujet, et d’en déduire une estima- 
tion du niveau de ce bruit, en fonction du type de 
récepteur considéré et de la fréquence. Cette estima- 
tion peut guider dans le choix de l’étage d’entrée le 
plus approprié à chaque cas particulier. 

Nous caractériserons la densité spectrale de puis- 
sance de bruit p à une fréquence donnée par la tem- 
pérature de bruit 7, quotient de la densité spectrale 
de puissance p par la constante de Boltzmann &: 
p = KT. Pour les sources de bruit non corrélées, les 
puissances de bruit, donc les températures de bruit, 

sont additives. 

1.2. ROLE DE L’ANTENNE 

Rappelons tout d’abord comment les différentes 
sources de bruit extérieures à l’antenne contribuent 

> 

au bruit total recueilli par cette antenne. Si 7{(r) est 
la température de bruit recueillie par une antenne 

ES 

idéale dont le gain serait égal à 1 dans la direction r 
et nul dans toutes les autres directions, la température 
de bruit recueillie par une antenne réelle, dont le 

*C’est à ce titre que le présent exposé a été présenté par M. THUÉ 
au Colloque sur les récepteurs à faible bruit aux hyperfréquences. 

diagramme de directivité est défini par le gain absolu 
> 

G(r), est égale à 

1 > > 
T = — [ro G(r) dQ. 

AT 

l'intégrale étant étendue à toutes les directions de 
l’espace ; le calcul rigoureux de l’intégrale ci-dessus 

ue 

peut d’ailleurs être difficile, le gain G(r) de l’antenne 
réelle étant difficile à définir dans certaines directions 
(sol, obstacles proches) où le dégagement n’est pas 
suffisant. 

Dans la gamme des hyperfréquences, on peut 
généralement utiliser des antennes directives, et la 

température de bruit d’une antenne est essentielle- 
ment déterminée par la température de bruit recueillie 
dans la direction du lobe principal ; cependant, dars 
les cas où cette dernière température est faible, la. 
contribution des lobes latéraux et arrière ne peut pas 
être négligée [1]. Dans le cas des antennes orientables, 
la température de bruit recueillie est bien entendu 
fonction de l’orientation du lobe principal. 

La température de bruit ainsi obtenue correspond 
au bruit capté par la surface d’ouverture de l’antenne ; 
elle ne tient pas compte des pertes ohmiques dans 
l’antenne et dans les lignes de transmission qui la 
relient au récepteur. 

1.3. SOURCES DE BRUIT EXTRA-ATMOSPHÉRIQUES 

Si l’on négligeait la présence de l’atmosphère ter- 
restre, les sources de bruit à considérer seraient le 
bruit cosmique, qui varie en fonction de la direction 
et de la fréquence, et le bruit rayonné par la Terre, 
qui intervient aussi bien dans le cas d’une antenne 
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située sur la Terre que dans celui d’une antenne 
située sur un engin spatial et dirigée vers la Terre. 

En ce qui concerne le bruit cosmique [2] sa décrois- 
sance est très rapide lorsque la fréquence s’élève, 
approximativement inversement à la troisième puis- 
sance de la fréquence, et il dépend de la région du ciel 
considérée : on admettra les courbes a et b de la figure 1 
comme représentatives d’une part de la température 
de bruit cosmique minimale, d’autre part de la tem- 
pérature de bruit pour les régions où les radiosources 
sont nombreuses (voie lactée par exemple). 

200 

20 

10 

02 05 1 2 5 10 20 50 

f (GHz) 
FIG. 1 

En abscisses : fréquences en gigahertz ; en ordonnées : température 
de bruit en degrés Kelvin. 

1. Bruit cosmique 
a. bruit cosmique minimal. 
b. bruit cosmique maximal. 

2. Bruit type dû aux gaz de l’atmosphère*. 
angle de site 90° 
angle de site 30° 
angle de site 10° 

f. angle de site 5° 
g. angle de site 0°. 

3. Exemples de bruit dû aux précipitations** 
h. pluie de 3,5 mm/h sur une épaisseur de 15 km. : 
i. pluie de 150 mm/h sur une épaisseur de 1,2 km. 
j. pluie de 50 mm/h sur une épaisseur de 10 km. 

HR RS 

En outre, on constate une augmentation de bruit 
quand le lobe principal de l’antenne est dirigé dans 
la direction d’une radiosource intense; la tempé- 
rature additionnelle de bruit T qui en résulte peut 
être déterminée à partir de la température de rayon- 
nement 7 de la radiosource à la fréquence consi- 
dérée, de l’ouverture « du lobe principal de l’antenne 
(en supposant que le diagramme de directivité est 
de révolution) et du diamètre angulaire apparent 0 de 
la radiosource 

SOA 

* d’après la référence [5] ** d’après la référence [7] 
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(bien entendu TENTE SO ="); 

La contribution des radiosources est généralement 
faible, compte tenu de la faible valeur du rapport 
O/a ; ceci n’est plus vrai dans le cas du Soleil, qui 
peut occuper occasionnellement une partie impor- 
tante du lobe principal de l’antenne. 

L'expression ci-dessus peut-être utilisée pour le 
bruit provenant d’un astre quelconque, en parti- 
culier pour le bruit provenant de la Terre lorsque 
l’antenne est située sur un engin spatial ($ 3.4). 

La température de bruit provenant du rayonne- 
ment propre de la Terre est approximativement égale 
à sa température thermodynamique (270 à 300 °K), 
au moins en ce qui concerne les terres émergées. 
En ce qui concerne les régions immergées, compte 
tenu de la faible émissivité de l’eau, la puissance de 
bruit rayonnée est plus faible [3], correspondant à 
une température de bruit de 1500 à 200 °K, mais il 
faut tenir compte du bruit cosmique ou atmosphérique 
réfléchi par l’eau, puisque le coefficient de réflexion 
augmente quand l’émissivité diminue, et la puissance 
de bruit réfléchie peut être élevée aux extrémités 
inférieure (bruit cosmique) et supérieure (bruit 
atmosphérique) de la gamme des hyperfréquences. 

2. Rôle de la propagation dans l’atmosphère terrestre 

2.1. DIFFÉRENTES SOURCES DE BRUIT 

Dans la gamme des hyperfréquences, les principales 
sources de bruit rencontrées dans l’atmosphère sont 
celles dues aux gaz de l’air (principalement oxygène 
et vapeur d’eau) et aux formations météorologiques 
(nuages, brumes, brouillard, pluie); nous mention- 
nerons également les effets secondaires des précipi- 
tations : diffusion du bruit et des signaux non désirés, 
bruit dû aux couches minces d’eau sur les radomes. 
Les bruits dus à la traversée des couches ionosphé- 
riques et aux effets des parasites atmosphériques ne 
sont sensibles qu’aux fréquences les plus basses de 
la gamme et sont généralement inférieurs au bruit 
cosmique. 

2.2. BRUIT DU AUX GAZ DE L’ATMOSPHÈRE 

L'émission spontanée par un gaz de l’atmosphère 
à une fréquence donnée est liée d’une part à l’absorp- 
tion par ce gaz à la même fréquence, et d’autre part 
à la température du gaz (dans les couches basses de 
l’atmosphère, on peut admettre qu'il y a équilibre 
thermodynamique et parler de température thermo- 
dynamique). 

En première approximation, si on considère cette 
température comme uniforme, on sait que la tempé- 
rature apparente T' d’une source de bruit à tempé- 
rature T9 vue à travers un milieu à température T: 
et à coefficient de transmission a (en puissance) est : 

T = aTo+(1—-a)T1. 

Cette expression peut encore être simplifiée lorsque 
l’absorption est très faible, on a alors a = 1—e, 
et la température de bruit apparente est sensiblement : 
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T = To+eTi. En particulier, si le milieu absorbant 
est constitué par les couches inférieures de l’atmo- 
sphère, dont la température est comprise entre 250 

et 300 °K, et si l’absorption est de quelques dixièmes 
de décibels, la dernière expression montre que l’aug- 
mentation de température de bruit est de l’ordre 
de 6 à 7 °K par dixième de décibel ; le deuxième terme 
devient donc rapidement prépondérant dans la partie 
supérieure de la gamme où le premier terme, dû au 
bruit cosmique, est de l’ordre de quelques degrés. 

Dans le cas où l’on peut admettre que les couches 
absorbantes sont à la même température, la relation 
simple ci-dessus s’applique en reliant le coefficient 
de transmission a à l’absorption a(r) par : 

AE ace a(r)dr, 

r étant la distance à l’antenne de réception, 

h l’épaisseur totale des couches absorbantes, 

si « est constant : a = e ©}, 

Si l’on doit considérer que l’absorption se produit 
dans des couches atmosphériques à températures 
différentes, l’expression permettant de calculer la 
température apparente T est un peu plus compli- 
quée ; il faut faire intervenir, en plus du coefficient 
d’absorption variable &(r), une température variable 
T(r) et l’on obtient : 

T = àa(h)T, + [ T(r) a«(r) a(r) dr 
0 

avec a(r) = Es a(r)dr 

Le bruit est donc strictement lié au phénomène 
d’absorption; dans la gamme hyperfréquence, 
l’absorption est due principalement à l’oxygène et 
à la vapeur d’eau. 

La molécule d’oxygène est paramagnétique, et 
son moment magnétique dipolaire est couplé au 
champ électromagnétique [4]. Les résonances se 
produisent au voisinage de 5 mm et 2,5 mm, ainsi 
que dans la région submillimétrique. La résonance 
à 5 mm comprend d’ailleurs un grand nombre de 
raies dont la largeur varie en fonction de divers para- 
mètres, notamment la pression : il en résulte, au niveau 

du sol, un élargissement tel que l’ensemble des raies 
forme une bande d’absorption dont les flancs s’éten- 
dent sur l’ensemble de la gamme hyperfréquence 
(labsorption à fréquence f est de la forme 

JAI 
AP) CE, 

AfS +(f— fo) 

où fo est la fréquence de résonance, Afs la bande 
à 3 dB). 

La molécule de vapeur d’eau possède un moment 
électrique dipolaire qui présente des résonances au 
voisinage de 13,5 mm et 1,6 mm, ainsi qu’en ondes 
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submillimétriques [4] et cela se traduit également 

par des bandes d’absorption larges. 

Aux fréquences correspondantes, la température 
apparente de bruit est nettement plus élevée que 
celle d’origine cosmique ; le bruit dû à l’oxygène, dont 
la concentration dans l’atmosphère est sensiblement 
constante, peut être estimé avec une bonne approxi- 
mation, la température apparente de bruit est d’au- 
tant plus élevée que l’inclinaison par rapport à la 
verticale, donc l'épaisseur des couches absorbantes 
traversées, est plus grande. En ce qui concerne la 
vapeur d’eau, dont la concentration est beaucoup 
plus variable, on donne généralement des valeurs 
correspondant aux conditions atmosphériques nor- 
malisées (atmosphère de référence). Les autres gaz 
de l’atmosphère n’interviennent qu'aux fréquences 
nettement submillimétriques. 

Une estimation de la température de bruit due 
aux gaz de l’atmosphère est donnée par les courbes 
c, d, e, f et g de la figure 1, en fonction de la fréquence 
et de l’angle de site [5]. 

2.3. BRUIT DU AUX PHÉNOMÈNES MÉTÉOROLOGIQUES 

Une autre cause de bruit atmosphérique aux 
hyperfréquences est la présence dans l’atmosphère 
de gouttes d’eau condensée, sous forme de pluie, 
brouillard, brume, nuages (les cristaux de neige 

absorbent très peu et ne produisent pas de bruit). 
Là encore, bien qu'il ne corresponde pas à un phé- 
nomène de résonance, le bruit produit à une fré- 
quence est lié au coefficient d’absorption à cette fré- 
quence et à la température du milieu absorbant. On 
peut calculer en fonction de la fréquence le coefficient 
d’absorption, compte tenu des dimensions des gouttes, 
de leur densité et de l’épaisseur de la région intéressée : 
on trouve qu'aux fréquences inférieures à 100 GHz 
le coefficient d’absorption ne dépend pas du diamètre 
des gouttes, mais seulement de la masse totale d’eau 
liquide par unité de volume, et est sensiblement pro- 
portionnel à la troisième puissance de la fréquence [6]; 
mais ces paramètres sont rarement connus lors d’une 
précipitation particulière. On pourra seulement esti- 
mer, d’une manière statistique, le pourcentage de 
temps pendant lequel on peut s’attendre à subir un 
certain type de précipitation. Les courbes h, à et j 
de la figure 1 montrent quelques températures de 
bruit obtenues, pour divers types de pluies, à partir 
de valeurs expérimentales mesurées à une certaine 
fréquence et aussi de la loi théorique de variation de 
l’absorption en fonction de la fréquence [7]. Les va- 
leurs expérimentales actuellement disponibles sont 
principalement celles obtenues à 4 GHz dans les sta- 
tions de télécommunications par satellites [8, 9]. 

Les gouttes d’eau produisent également une diffu- 
sion des ondes; en particulier, ceci peut renvoyer 
dans le lobe principal d’une antenne située à Terre 
une fraction du bruit thermique terrestre, mais cet 
effet est souvent associé au précédent (bruit rayonné 
par la pluie) dont il peut difficilement être dissocié 
expérimentalement. 

Signalons enfin que la pluie provoque la formation 
d’une mince pellicule d’eau (d’une épaisseur d’une 
fraction de millimètre) sur les dispositifs de protection 
des antennes (radomes), ce qui se traduit par une 
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absorption et un bruit, particulièrement élevés aux 
fréquences supérieures de la gamme [8]. Outre le 
bruit lié à l’absorption, la pellicule d’eau produit 
une réflexion partielle et une diffusion du bruit 
terrestre, ces différentes sources de bruit semblant 

très difficiles à séparer. Là encore il n’est pas possible 
de donner des valeurs types, mais on peut déterminer 
statistiquement, en tenant compte des conditions 
climatiques particulières, le pourcentage de temps 
pendant lequel un certain niveau de bruit est atteint. 
On ne dispose pas encore de beaucoup de données 
à ce sujet [6, 9], mais on peut estimer qu’une augmen- 
tation de la température de bruit de l’ordre de 20 °K 
peut être obtenue en ondes centimétriques pendant 
un pourcentage de temps assez élevé (par faible 
pluie par exemple) ; l'augmentation varie avec l’angle 
de site, elle croît rapidement avec la fréquence, 
ainsi qu’avec le taux de précipitation, et peut atteindre 

x 

occasionnellement 40° à 50 °K. 

2.4. BRUIT DU A L’IONOSPHÈRE 

Dans la gamme des hyperfréquences, l’absorption 
ionosphérique qui décroît proportionnellement à 
l’inverse carré de la fréquence, est toujours très 
faible (de l’ordre du dixième de décibel de jour à 
100 MHZ), sauf lors de certaines perturbations [12]; 
elle ne doit être prise en considération qu’à la partie 
inférieure de la gamme et pour de grands angles 
d’incidence par rapport à la verticale ; la température 
de bruit sera donc peu influencée par la température 
élevée du plasma électronique. Dans le cas où il y 
aura lieu cependant de tenir compte de l’absorption 
ionosphérique, on devra faire intervenir également 
la réfraction pour déterminer le trajet suivi par les 
ondes et localiser à quelle altitude se produit l’absorp- 
tion, d’où, connaissant la température approximative 
du milieu absorbant, on pourra déduire la tempé- 
rature apparente de bruit qui en résulte, généralement 
faible devant celle due au bruit cosmique. 

2.5. BRUIT DU AUX PARASITES ATMOSPHÉRIQUES 

La température de bruit provenant des parasites 
atmosphériques décroît approximativement comme 
la quatrième puissance de la fréquence [13], elle est 
pratiquement négligeable dans toute la gamme hyper- 
fréquence, sauf dans les régions orageuses tropicales, 
où elle peut atteindre quelques degrés aux environs 
de 1 GHz; elle est donc également faible devant celle 
due au bruit cosmique ; il s’agit d’ailleurs de bruits 
de nature impulsive, affectant plus le pourcentage 
de temps à bruit élevé que la valeur moyenne du 

bruit. 

2.6. BRUIT DU AUX PARASITES INDUSTRIELS ET AUX 

ÉMISSIONS PARASITES 

Nous mentionnerons seulement pour mémoire 

qu’à la traversée de l’atmosphère s’ajoutent aux 

signaux désirés des signaux parasites tels que des 

parasites industriels, qui ne sont pas toujours négli- 

geables dans la partie inférieure de la gamme hyper- 

fréquence, et des ondes provenant des émetteurs qui 

fonctionnent dans la même bande de fréquences, 
le niveau de ces ondes pouvant être occasionnellement 
plus élevé, par suite de diffusion par la pluie ou de 
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réflexion sur la Lune ou sur d’autres objets spatiaux. 
La température de bruit additionnelle dépend évi- 
demment de l'emplacement du récepteur et de l’orien- 
tation de l’antenne. Signalons une estimation du niveau 
de bruit d’origine terrestre auquel on peut s’attendre 
à bord d’un engin spatial, récemment proposée par 
K. RAWER [14]. 

3. Température de bruit recueillie par l’antenne 

3.1. TYPES DE RÉCEPTEURS 

Nous allons maintenant examiner comment s’ajou- 
tent les principales sources de bruit recueillies par 
l’antenne que nous avons successivement considérées, 
dans trois types particuliers de récepteurs : 

— les récepteurs de faisceaux hertziens, destinés 
à assurer une liaison entre points à la surface de la 
Herre, 

— les récepteurs situés à Terre mais recevant des 
signaux provenant de la haute atmosphère ou de 
l’espace extra-terrestre (télécommunications spatia- 
les, radioastronomie, radiolocalisation), 

— les récepteurs situés sur un engin spatial et 
destinés à assurer une liaison avec une station située 
à Lerre, 

3.2. RÉCEPTEUR DE FAISCEAU HERTZIEN 

La direction du lobe principal de l’antenne est 
alors voisine de l’horizontale. La température de 
bruit due aux sources autres que le rayonnement 
thermique terrestre présente un minimum voisin 
de 100 °K pour les fréquences comprises au voisinage 
de 2 GHz, mais il faut tenir compte de ce que la moitié 
environ du rayonnement capté par l’antenne provient 
du sol, aussi la température de bruit effectivement 
recueillie est-elle rarement inférieure à 200 0K. La 
température de bruit varie donc assez peu (200 à 
300 °K) dans toute la gamme hyperfréquence. 

3.3. RÉCEPTEUR TERRIEN DE SIGNAUX SPATIAUX 

Lorsque le lobe principal est dirigé au voisinage 
du zénith, la température de bruit recueillie peut 
être maintenue à quelques degrés (3 à 5 °K) entre 2 
et 10 GHZ par beau temps, à condition que la part 
due au rayonnement terrestre reste très faible, ce 
qu’on obtient soit en réduisant le gain des lobes 
arrière, soit en métallisant le sol au voisinage de 
l’antenne ; mais de telles conditions de travail sont 
exceptionnelles. On fonctionne généralement soit 
dans une direction donnée (cas des satellites station- 
naires) soit, plus souvent, dans des directions variables, 
mais dans tous les cas on s’impose généralement de 
ne pas travailler avec un angle de site inférieur à 
50, Outre le point de vue du bruit, des considérations 
de précision de pointage des antennes très directives 
imposent une limite de cet ordre. On voit alors que, 
dans ces conditions, la température de bruit recueillie 

peut être maintenue inférieure à 30 °K entre 2 et 
10 GHz par beau temps; cette valeur de 30 °K est 

d’ailleurs atteinte seulement pour les sites faibles, 
la température de bruit recueillie par l’antenne pou- 
vant rester inférieure à 10 °K pour les angles de site 
supérieurs à 300. Par temps de pluie, la température 
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de bruit peut être considérablement plus élevée, en 
particulier dans la partie supérieure de la gamme ; 
par exemple, à la station de télécommunications 
par satellites de Pleumeur-Bodou, une étude statis- 
tique portant sur une période de quinze mois mon- 
tre [9] qu’à 4 GHZ, la température de bruit recueillie 
au zénith, égale à quelques degrés par beau temps, 
a subi une augmentation de 15°K pendant 10 % 
du temps, d'environ 30 °K pendant 5 % du temps, 
et l’augmentation peut aller àusqu’à 70 °K pendant 
de faibles pourcentages de temps, ces valeurs englo- 
bant les effets dus à la présence d’un radome. 

3.4. RÉCEPTEUR SITUÉ SUR UN ENGIN SPATIAL 

Dans le cas où l’antenne associée au récepteur 
est directive, et où l’ouverture du lobe principal est 
inférieure ou égale au diamètre apparent de la Terre, 
la température de bruit recueillie par l’antenne est 
soit la température de rayonnement de la Terre, dans 
les bandes de fréquences où l’atmosphère est prati- 
quement transparente, soit une température inter- 
médiaire entre celle de la Terre et celle des couches 
atmosphériques, dans les bandes où l’absorption 
atmosphérique est notable ; dans tous les cas, la 
température apparente 7; de la Terre est peu diffé- 
rente de 300 °K, car les couches de la troposphère 
ont une température peu inférieure à cette valeur ; 
dans le cas où l’ouverture du lobe principal serait 
dirigée vers une région immergée de la Terre, nous 
avons vu qu'il faut tenir compte des bruits cosmique 
et atmosphérique réfléchis, et la température appa- 
rente n’est nettement inférieure à 300° que dans les 
bandes de fréquences où la somme de ces bruits est 
faible. 

Par contre, si on utilise une antenne peu directive, 
on ne recueille la température 7; que dans une faible 
partie du lobe principal, et du bruit cosmique à 
température 7% dans la partie restante. La tempéra- 
ture de bruit recueillie par l’antenne est alors, avec 
les notations du paragraphe 1.3: 

2 2 

T = nant): 
04 04 

elle peut donc être relativement faible. 

5. Conclusion 

Le niveau de bruit recueilli par l’antenne associée 
à un récepteur hyperfréquence varie largement en 
fonction de la fréquence et du type de liaison à assu- 
rer, cette variation dépendant pour une grande part 
des conditions de propagation dans l’atmosphère 
terrestre. Il y a d’autant plus d’intérêt à diminuer le 
bruit du récepteur que le bruit recueilli par l’antenne 
est plus faible. C’est dans la gamme des ondes centi- 
métriques supérieures et dans les récepteurs destinés 
à recevoir des signaux provenant de la haute atmo- 
sphère ou de l’espace extra-terrestre (télécommuni- 
cations spatiales et radioastronomie) que l’on peut 
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obtenir les niveaux de bruit recueilli les plus bas, 
correspondant, dans les cas les plus favorables, à des 
températures de bruit de quelques degrés absolus ; 
c’est donc dans cette gamme et pour ce type d’appli- 
cation qu'il y a surtout lieu d’intensifier les efforts 
effectués pour abaisser le niveau de bruit des récep- 
teurs. 
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L'ENSEMBLE RÉCEPTEURS-ANTENNES 

EN RADIOASTRONOMIE 

PAR 

E::J. BLUM 

Observatoire de Meudon 

1. Introduction 

La réalisation de chacune des parties d’un système 
récepteur à haute sensibilité pose des problèmes diffi- 
ciles. Au cours de ce colloque, on a traité en parti- 
culier les amplificateurs à faible bruit: à diodes 
tunnel, paramétriques, masers, les antennes spécia- 
lisées, les circuits associés à ces amplificateurs ou à 
ces antennes. Mais il ne suffit pas de connaître les 
propriétés des éléments de base pour définir un instru- 
ment complet ; c’est donc la conception d’ensemble 
d’un système à haute sensibilité que nous voudrions 
évoquer Ici. 

Dans presque toutes les applications des dis- 
positifs à faible bruit, on est amené à faire un choix 
et ce choix est particulièrement difficile pour les 
Radioastronomes : ils sont peu nombreux, ils ne dis- 
posent pas, en général, de solides bureaux d'étude, et 
sont sans cesse tiraillés entre les demandes des astro- 
nomes avides de résultats et les réticences des électro- 
niciens tentés par l’amélioration des équipements. 

Le problème de « l'optimisation » en Radioastro- 
nomie est récent : 1l y a quelques années, on n’en 
n’avait même pas encore dégagé les données. A pré- 
sent, les idées deviennent un peu plus claires : nous 
savons à peu près poser le problème ; nous ne savons 
pas en général définir une solution précise, mais nous 
pouvons déjà dégager les bases d’une solution. 

Dans l’état actuel de la question, le lecteur recher- 
chant la rigueur ou l'originalité risque donc d’être 
déçu et nous nous en excusons auprès de lui. 

2. Position du problème 

Naturellement nous nous limiterons au cas de la 
réception à faible bruit, thème de ce colloque, et 
domaine dans lequel presque tous les radioastronomes 
travaillent. J’envisagerai seulement la réception des 
signaux thermiques, ou pseudo-thermiques, c’est-à- 
dire ayant l’apparence de signaux thermiques dans 

la bande du récepteur. Enfin nous considérerons 
comme du domaine de la réception à faible bruit, 
l'acquisition d’information limitée par le bruit interne 
ou externe aux instruments. 

Pour mesurer l'énergie contenue dans des signaux 
thermiques, il faut utiliser un dispositif non linéaire, 
et un seulement. En effet, presque toujours en Radio- 
astronomie, on à affaire à des signaux inférieurs 
au bruit du système récepteur ; dans ce cas, la mise 
en cascade de plusieurs dispositifs non linéaires 
dégrade la sensibilité d’une manière inacceptable. 
Trois types de détecteurs sont utilisés couramment : 
détection classique linéaire ou quadratique, corréla- 
tion ou produit analogique, corrélation digitale. 

Nous ne décrirons pas ces procédés, mais nous 
indiquerons seulement qu'ils sont très comparables, 
au point de vue de la sensibilité, avec un léger 
avantage au premier, tandis que les deux autres 
possèdent des grandes qualités lorsqu'on recherche 
la stabilité pour des temps d'intégration très longs. 
Mais surtout les procédés de corrélation analogique 
ou digitale permettent une combinaison des signaux 
que la détection n'autorise pas : nous y reviendrons 
tout à l'heure. 

Les signaux que nous cherchons à détecter pro- 
viennent de nombreuses sources distinctes ou confu- 
ses qui créent une distribution de brillance radio- 
électrique sur le ciel. Nous devons donc non seule- 
ment mesurer l’énergie qui arrive, mais aussi discer- 
ner la ou les directions des radiosources. La multi- 
plicité de ces sources, le fait que quelques-unes sont 
très brillantes, que parmi les autres on trouve de nom- 
breux objets d'intensité moyenne, donne aux obser- 
vations radioastronomiques un caractère très différent 
de celui des mesures faites par les autres utilisateurs 
de la radio qui n’ont généralement à connaître que les 
signaux venant d’un, deux, ou quelques objets au 
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plus. Cela explique toute la valeur des études portant 
sur la réduction des lobes secondaires, en prenant 
comme critère une limite au-dessous de laquelle tous 
les secondaires doivent se trouver. Un autre critère 
courant consiste à chercher un gain maximal dans 
une direction ; on peut aussi essayer de limiter le plus 
possible l’abaissement de sensibilité dû au rayonne- 
ment du sol. En fait, beaucoup de choix ou de com- 
promis sont envisageables sur le plan des techniques 
instrumentales mais, pour décider, il est nécessaire 
de se placer au point de vue de lAstronomie et des 
méthodes de mesure. 

3. Divers types d’observations, la confusion 

Nous distinguerons différents types d’observa- 
tions : 

— objets ponctuels, exemple : radio source intense, 

— objets de largeur limitée sur un fond sombre, 
exemple : soleil, 

— enfin distribution quelconque, exemple : carte 
des isophotes. 

Les observations se font le plus souvent sur des 
astres ayant un rayonnement stable, mais quelquefois 
des variations sont possibles : soleil, étoiles à éclats 
par exemple. Dans ces cas, il faut évidemment ras- 
sembler l'information dans un temps plus court que 
les variations de rayonnement. Au contraire, pour 
des objets stables, on peut parfaitement obtenir 
successivement l’ensemble des informations nécessai- 
res à une mesure. 

Quant au genre d’information désiré, nous cite- 
rons : la position d’un objet s’il est ponctuel, de son 
centre de gravité s’il est complexe, ceci en vue d’une 
identification optique éventuelle ; l’intensité de rayon- 
nement émis, le spectre de ce rayonnement et sa pola- 
risation. 

Si on pouvait connaître parfaitement le diagramine 
de réception d’un instrument, on ne parlerait pas de 
confusion : en effet le phénomène de confusion résulte 
de la présence, à la sortie des récepteurs, en plus de 
signaux venant d’une région définie, d’une somme 
de contributions venant de sources dans diverses 
directions de l’espace. Dans le cas d’une antenne uni- 
que, il s’agit naturellement de la réception dans les 
lobes secondaires. 

Actuellement, la dynamique des énergies reçues est 
restreinte (30 à 40 dB environ) : la protection don- 
née par des lobes secondaires relativement faibles 
(ou connus jusqu’à la même limite de 30 à 40 dB), 
plus un critère assez empirique : de 20 à 100 largeurs 
de lobe par source détectée semblent suffisants. Il 
est, par contre, probable que très bientôt, l’amélio- 
ration des récepteurs et l’augmentation de la surface 
des antennes va permettre des observations dans une 
dynamique atteignant 60 dB. Comme il existe, en 
plus du soleil, quelques sources très intenses, l'effet 
de confusion qu'elles risquent de provoquer sera df- 
ficile à réduire, étant donné qu’il faudrait connaître 
tous les secondaires jusqu’à 60 dB au moins — et 
s'assurer qu'ils ne varient pas — ou éliminer leur 
influence par divers procédés mal connus pour l’ins- 
tant. 

L'ONDE ÉLECTRIQUE, t. XLVII 

4. Les deux procédés de réception, rôle du temps 

Lorsqu'un ensemble d’antennes, suivies ou non 
d’amplificateurs linéaires, est relié à un détecteur ou 
à plusieurs détecteurs, on a affaire à un système dit 
à puissance totale, ou directe. La bande passante 
spatiale (transformée de Fourier de diagramme de 
rayonnement) est alors une fonction d’autocorréla- 
tion, avec un maximum pour la fréquence spatiale O ; 
les relations de phase entre les différentes antennes 
sont fixées avant la détection. De tels systèmes peu- 
vent être multilobes ; par exemple plusieurs cornets 
distincts reliés à plusieurs récepteurs dans le plan 
focal d’une antenne convergente, branchement avec 
des phases décalées convenablement dans le cas d’un 
réseau. 

Dans les systèmes dits à corrélation, on a forcément 
au moins deux groupes d’antennes indépendants con- 
nectés à un multiplicateur, et plus généralement n 
antennes indépendantes, pouvant être connectées à 
(n? - n) multiplicateurs (deux arrangements de phase 
distincts sont possibles entre deux antennes). Dans 
ces systèmes, les bandes passantes spatiales corres- 
pondent à des fonctions de cross-corrélation : on est 
plus maître que dans les systèmes directs de la forme 
de la bande, mais surtout on peut obtenir les fréquen- 
ces spatiales séparément, sans la fréquence 0. 

Cette propriété est importante pour l'observation 
de sources dont l'intensité ne varie pas, ou varie len- 
tement avec le temps : on peut, avec des configura- 
tions successives d’un instrument, obtenir toute l’in- 
formation désirable séquentiellement pour la rassem- 
bler ensuite et reconstituer une « image ». 

Le temps s’introduit de plusieurs autres façons 
dans les observations : 
— comme dans toute la physique, la précision est 

liée à la durée de la mesure ; 
— au lieu de faire de nombreuses mesures suc- 

cessives dans le même nombre de directions de l’es- 
pace, on peut, au prix d’une complication de système 
récepteur, en faire un certain nombre simultanément. 
— presque toujours, les temps d’intégration néces- 

saires en radioastronomie sont tels que la rotation 
de la terre déplace la direction de l’antenne d’une 
façon sensible pendant une mesure. On peut corriger 
ce déplacement ; il est aussi possible d’en tirer parti 
et d'obtenir, avec le même instrument, des disposi- 
tions différentes par rapport à la région étudiée. 

5. Prix, complexité, entretien 

Il s’agit de notions de bon sens ; le prix d’un cer- 
tain modèle d'antenne croît sensiblement comme sa 
surface à la puissance 1,4, c'est-à-dire que, pour la 
même surface obtenue à l’aide d’une seule antenne, 
ou à l’aide de n petites antennes, le rapport des prix 
varie comme n'#, Le prix des récepteurs est fonction 
de leur température de bruit T,, il varie sans doute 
exponentiellement avec 1/T;. Il n’est pas évident 
que le système le meilleur soit celui qui utilise une 
antenne de grande dimension et un seul récepteur 
excellent. 

Naturellement, il faut envisager aussi la complexité 
plus grande et l’entretien plus difficile des instruments 
à antennes et récepteurs multiples. 
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Dans les paragraphes précédents, nous avons rapi- 
dement examiné un certain nombre de données assez 
bien connues et relatives aux observations radio- 
astronomiques. De cet examen, il ressort clairement 
que des solutions très différentes peuvent être envi- 
sagées : les observations peuvent s’appliquer à des 
objets plus ou moins larges, elles peuvent être limi- 
tées par la confusion, par le temps de mesure, ou par 
le prix de l'équipement, etc. Dans certains cas, nous 
pensons que, dès maintenant, il est possible de déga- 
ger non pas une solution mais un ensemble de solu- 
tions très près de l’optimum. 

Pour illustrer ceci, nous citerons maintenant sans 
vouloir être exhaustif, trois exemples assez typiques. 

7. Exemples de solutions 

7.1. OBSERVATIONS DE SOURCES PONCTUELLES DE 

LARGEUR VOISINE DU POUVOIR SÉPARATEUR DES 
ANTENNES, SANS RISQUE DE CONFUSION 

C’est le cas des mesures en ondes millimétriques et 
centimétriques. Les objets à mesurer sont connus a 
priori : une recherche, avec la finesse des lobes d’an- 
tennes et les temps d’intégration nécessaires, est 
impensable. On a intérêt, puisque c’est la sensibilité 
qui limite les observations, à utiliser des récepteurs 
à très faible bruit, mais en petit nombre à cause de 
leur prix, à cause aussi du champ faible à couvrir 
puisque les sources sont isolées et étroites. 

Comme les mesures sont limitées par la sensibilité, 
le temps d'intégration doit être poussé assez loin, 
quelques heures à quelques jours. 

On peut avoir intérêt, à cause de l’augmentation 
rapide du prix des antennes avec leur surface, à scin- 
der l’antenne en plusieurs parties voisines, reliées 
chacune à un récepteur, les récepteurs étant connec- 
tés avec l’arrangement de phase convenable pour 
obtenir un lobe unique, ou quelques lobes couvrant 
une petite région. Mais, de toutes manières, on doit 
chercher à abaisser le plus possible le bruit de l’an- 
tenne et du récepteur. 

7.2. ETABLISSEMENT D'UNE CARTE. MESURES NON LI- 

MITÉES PAR LA CONFUSION 

C'est le cas des mesures en ondes décimétriques : le 
nombre d’objets détectables devient très grand, on 
approche de la limite de confusion, ceci avec des 
temps d'intégration assez longs. Mais, pour que la 
totalité des mesures nécessaires n’atteigne pas une 
durée prohibitive, il devient important de disposer 
de plusieurs récepteurs pointant dans des directions 
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différentes : soit plusieurs cornets dans le plan focal 
d'une même antenne convergente, soit un groupe 
d'antennes avec la même possibilité obtenue par plu- 
sieurs couplages simultanés : cette disposition, peu 
utilisée jusqu’à présent, est pourtant très favorable : 
elle donne au moins autant d’informations avec des 
antennes élémentaires plus petites. 

7.3. ETABLISSEMENT D'UNE CARTE. RISQUE DE CONFU- 

SION AVEC UNE ANTENNE CLASSIQUE 

La surface de l’antenne et la qualité du récepteur 
permettent d'observer une source toutes les quelques 
largeurs de lobe : la sensibilité est surabondante, il 
y à intérêt à augmenter le pouvoir séparateur pour 
la même surface, c’est le domaine des ouvertures 
incomplètes. Pour utiliser au mieux l’ensemble récep- 
teur-antenne, on reconstitue une antenne fictive beau- 
coup plus étendue en pouvoir séparateur que l’antenne 
réelle, en réalisant soit successivement, soit simulta- 
nément, la série de combinaisons nécessaires à syn- 
thétiser le diagramme de l’antenne totale sans en 
avoir la sensibilité. 

Nous citerons dans ce genre d’instruments : la croix 
de Mills qui donne toute l'information à la fois, la 
synthèse d'ouverture de Ryle qui en donne les élé- 
ments successivement et la super-synthèse qui s’aide 
du mouvement diurne pour éviter le déplacement 
mécanique des antennes du système précédent. 

Des systèmes mixtes ont été envisagés pour obtenir 
simultanément un grand nombre d’éléments d’infor- 
mations et pour en augmenter le nombre par le mou- 
vement diurne. 

Dans tout ces dispositifs, les récepteurs à corréla- 
tion permettent d'isoler les harmoniques spatiaux 
séparément, et leur recombinaison se fait par la suite, 
en général dans des calculatrices. 

8. Conclusion 

Ces trois exemples nous ont illustré assez claire- 
ment les diverses questions que nous avons passées 
en revue : compromis prix et nombres des antennes 
et des récepteurs, mesures séquentielles ou simulta- 
nées, influence de la confusion et du type d’obser- 
vation. 

On voit que la conception d’un radiotélescope, qui 
est certainement l’un des modèles des systèmes à 
faible bruit, doit obéir à des impératifs beaucoup plus 
complexes que celui qui consiste à obtenir seulement 
une température de bruit faible. 



SOURCES PRIMAIRES 
POUR LE GRAND RADIOTÉLESCOPE 

DE NANÇAY 

F. BIRAUD 
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Pour collecter l’énergie au foyer du radiotélescope 
de Nançay, nous avons réalisé des cornets primaires 
multimodes sensibles aux deux polarisations. Cette 
communication présente donc une application prati- 
que des principes exposés par S. DRABOWITCH [1]. 

1. Description du radiotélescope [2] 

Il comprend un réflecteur plan de 200 x 40 m mobile 
autour d’un axe horizontal, situé à 460 m d’un second 
réflecteur de 300x35 m, portion d’une sphère de 
560 m de rayon. L’ensemble est symétrique autour 
d’un axe nord-sud. 

Pour permettre de poursuivre une radiosource de 
part et d’autre du méridien, les dispositifs focaux sont 
mobiles sur la sphère focale, horizontalement (le 
long d’une voie ferrée) et verticalement (au moyen 
d’un ascenseur). 

1.1. FIGURES DE DIFFRACTION AU FOYER DE L’INSTRU- 

MENT 

Il était nécessaire de déterminer la distribution de 
l’énergie dans le plan focal pour choisir le type des 
antennes primaires. Un programme sur ordinateur 
a permis de calculer en module et phase le champ 
“électrique résultant, en un point quelconque du volume 
focal, de l’addition des champs élémentaires diffrac- 
tés par le réflecteur. 

e Dans le sens horizontal: le miroir étant sphéri- 
que, ce qui était nécessaire pour permettre de tra- 
vailler notablement en dehors du méridien, il pré- 
sente de l’aberration de sphéricité. En particulier, le 
point de champ maximal (qu’on choisit comme 
foyer) se trouve plus près du miroir que le foyer 
théorique (dans l’approximation de Gauss). Le déca- 
lage est de 1 m à 5 000 MHz et de 1,4 m à 1 420 MHz. 
D'autre part (fig. 1) on voit que même les premiers 

anneaux de diffraction sont fortement déformés, et 
qu’en particulier la phase est très différente de la 
valeur théorique. Même la tache centrale est fortement 
élargie à 5 000 MHZ. 

D'autre part, le réflecteur plan, qui diaphragme 
le faisceau, n’est pas dans le plan du centre, ce qui 

1420 MHz 

5000 MHz 

0 10 20 30 x cm 

FIG. 1. — Taches de diffraction calculées sur l’axe. Influence de 
la fréquence (aberration sphérique). 
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introduit l’aberration de coma. On voit (fig. 2) qu’en 
dehors de l’axe de symétrie, la tache de diffraction est 
décalée vers l’axe et surtout que les anneaux de diffrac- 
tion deviennent très dissymétriques. Des mesures 
préliminaires du lobe à 1 420 MHz ont très bien confir- 
mé les résultats de ce calcul. 

champ 

à 3° de l'axe 

à 7,5° de l'axe 

> 

50 0 50 x cm 

<— vers l'axe 

FiG. 2. — Taches de diffraction calculées à 1 420 MHz. Influence 
de la coma. 

e Dans le sens vertical: les aberrations sont négli- 
geables car l’ouverture du miroir est faible. La répar- 
tition de l’énergie est très proche de la forme théori- 
que. Toutefois elle varie considérablement avec la 
déclinaison visée, subissant une affinité quand l’incli- 
naison du miroir plan fait varier le diaphragme. 

Enfin signalons que le même programme de calcul 
des. taches de diffraction a permis d’autres études : 
influence de défauts périodiques dans la surface du 
réflecteur (liés à la fixation mécanique du grillage), 
et surtout étude de la cross-polarisation, qui est très 
faible. Il était donc très important de rendre le télescope 
apte aux mesures de polarisation. 

1.2. CHOIX DU TYPE D’ANTENNE FOCALE 

Les résultats vus plus haut montrent que les anneaux 
de diffraction varient trop dans le champ de l’instru- 
ment pour que l’on puisse espérer recueillir l’énergie 
qu'ils contiennent, au moyen d’un seul dispositif 
focal utilisé quels que soient l’angle horaire et la décli- 
naison. On pourrait toutefois envisager un jeu d’anten- 
nes focales plus élaborées. 

Nous nous sommes donc proposé de calculer des 

antennes focales « reconstituant » la seule tache cen- 

trale de diffraction. Leur largeur a été prise égale à 

celle de la tache centrale entre les points à 10 dB 

environ. Leur hauteur a été déterminée de la même 

façon, en tenant compte du fait que le nombre de 

radio-sources varie en cos 0. 
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Il faut noter que cela revient à imposer la valeur 
(voisine de 1) du facteur d’affinité défini par S. 
DRABOWITCH et que, par suite, l’antenne ne sera pas 

nécessairement optimale. Toutefois cette façon de 
procéder est justifiée par les considérations suivantes : 

— l’antenne ne pouvait être optimale pour toutes 
les conditions d’observation et résulte donc d’un 
COMPrOMIS ; 

— le très faible & angle de tir » de l’antenne focale 
rend presque impossible le calcul a priori de la tem- 
pérature de sol ; 

— les récepteurs associés à ces antennes auront une 
température supérieure à 100 °K. 

L’ouverture rayonnante de l’antenne focale devait 
donc mesurer environ 15 À sur 2 à 3 À selonles fréquen- 
ces. Le type cornet ( hoghorn ) a été choisi, très voisin de 
celui décrit dans l’article original de PipPARD [3]. 
Il a sur le & pill-box » l’avantage d'éviter le « blocage » 
par la source primaire dans le plan d’ouverture, qui 
rend l’adaptation difficile et élève la température de 
sol. De plus, des essais préliminaires sur maquettes 
ont montré que ce type d’antenne était satisfaisant 
et facile à contrôler. 

2. Choix et réalisation de l’illumination 

Ce type d’antenne étant déterminé, seule la forme de 
l’illumination restait à choisir. Les conditions à rem- 
plir étaient : 

— lobes de l’antenne aussi voisins que possible sur 
les deux polarisations ; 

— rendement en surface (( facteur de gain ») de 
l’ensemble antenne + réflecteur élevé. 

L'ouverture de l’antenne étant rectangulaire, l’illu- 
mination peut s’écrire sous la forme d’une combinai- 
son linéaire des modes habituels H» , n et Em, n. 

Pour le problème qui nous occupe, il est plus commode 
de prendre comme base de la décomposition la com- 
binaison linéaire suivante : 

m,n Fe Er Ph n 

= E H m,n man LE 1m, nr. 

(LISE Es 0 

.. max nt) 
E, = RSS COS —— 

a b 

, ANR ANT} 
E, = —k sin Sin —— 

a 

UNS AT y 
HEIN 2K Sin COS — 

a b 

HSE 0 

mrx nry 
H, = —k cos COS —— . 

a b 
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On voit que ni Æ ni H ne sont transverses, mais que 
leurs composantes transversales sont parallèles dans 
toute la section du guide. Et en écrivant les compo- 
santes de Vym, on retrouve la même structure du 

champ, x et y étant permutés. On peut remarquer que 
le mode Uio n’est autre que le mode fondamental 
H,0. 

Nous nous sommes donc proposé d’exciter sur 
chaque polarisation le mode fondamental et le pre- 
mier mode supérieur ainsi défini, soient : 

Ui,o (identique à 1,0) 

U,2 (Hi,2 + Er,2) 

Vo,1 (Ho,1) 

Vi (H21—E21) 

Les dimensions de l’ouverture permettent de pro- 
pager un nombre de modes très supérieur, mais le 

contrôle de leur amplitude et de leur phase devient 
très difficile, et on verra que cette combinaison permet 
d’approcher raisonnablement les buts visés. 

Le problème consiste donc à propager sur une pola- 
risation, le mode fondamental et le premier mode 
supérieur, destiné à «adoucir » l’illumination uni- 
forme que donnerait dans le sens du champ électrique 
le fondamental seul. Les paramètres disponibles sont 
l’amplitude du mode supérieur et sa phase. 

Il est évident a priori qu'il doit être en phase avec 
le fondamental au centre de l’ouverture. 

Quant à son amplitude, on pourrait la calculer 
pour satisfaire à différents critères : rendement en 
surface maximal, facteur de qualité maximal, largeurs 
identiques des lobes (après nouvelle diffraction par le 
miroir sphérique) sur les deux polarisations. Les 
valeurs obtenues sont voisines et nous nous sommes 
contentés de choisir cette amplitude pour que l’éclaire- 
ment au bord du miroir sphérique soit le même pour 
les deux polarisations. 

Soit a la largeur de l’antenne. Pour une polarisation 
(E perpendiculaire au côté de longueur a), 

AT: ax 
l’éclairement est en cos — 

a 

et le lobe en HER 
PAU: 

Pour l’autre polarisation, l’éclairement est : 

2nx 
1+u cos — 

a 

u étant l’amplitude (en tension) du mode supérieur. 
Le lobe est de la forme : 

sin rU uU? 
—— |1+ 
rU l= 0 

L’éclairement au bord du miroir (U = 0,914), est 
alors le même dans les deux cas si : 

10,68 soit 3,4 dB 
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L’éclairement au bord du réflecteur tombe alors 
à 7,7 dB et le premier lobe secondaire doit être à 
17,5 dB du gain dans l’axe, et le rendement en surface 

environ 75 %. 

3. Réalisation du modeur 

L’embouchure de l’antenne hog horn est un cornet 
pyramidal attaqué par un guide de section carrée, 
dont les dimensions sont choisies de manière à ce 
qu’il puisse propager les modes désirés, les autres 
étant évanescents. En fait, le plan de divergence du 
cornet, la jonction avec le fond parabolique, le plan 
d’ouverture constituent des obstacles qui excitent 
des modes supérieurs. La figure 3 donne une idée 
de l’importance de ces modes parasites. 

Phases relatives 

Phases relatives 

F1G. 3. — Lobes théoriques (en haut) et expérimentaux (en bas) 
d’une antenne multimode. 

Guide carré 
2 modes 

Guide carre | 
1 mode 

| 
Y Iris de modage 

\ plan vertical Récepteur 

Iris de modage 
“plan horizontal 

Antenne 

FiG. 4, — Modeur pour deux polarisations. 
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5 dB 

Polarisation 
horizontale 

(avec modage) 
1048 

Polarisation 
verticale 

0 10° 20° 

FiG. 5. — Lobes du cornet focal 5 000 MHz dans le plan horizontal. 

Le calcul rigoureux des longueurs électriques pré- 
sentées par le cornet pour les différents modes étant 
impossible, nous avons adopté un type de modeur où 
les phases peuvent être réglées simplement (fig. 4). 
La jonction entre les deux guides carrés et les iris 
participent tous deux à l’excitation du mode supé- 
rieur. Les réglages de l’amplitude et de la phase ne 
sont pas indépendants, mais on constate qu’il est 
possible de les régler aux valeurs correctes. 

Les figures 5 et 6 représentent les lobes obtenus 
pour le cornet focal utilisé à 5 000 MHz. Sans modeur, 
les largeurs des lobes pour les deux polarisations 
auraient été dans le rapport 1,4. 

La température de sol (70 °K) et le rendement (16%) 
mesuré à 5 000 MHZ sont sans signification quant 
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\ 
\ Polarisation 
Nes 

Polarisation 
verticale 

| (avec modage) 

5 0 5e 

F1G. 6. — Lobes du cornet focal 5 000 MHz dans le plan vertical. 

à l’antenne focale, la transparence du grillage, et ses 
irrégularités étant prépondérantes à cette fréquence. 
L'installation des antennes focales 2 700 MHZ et 
1 405 MHz, construites de la même façon est en cours 
à Nançay. 
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ANTENNE LACUNAIRE 

PAR 

G. LE COZ et B. ECOTIERE Le 

Ingénieurs à ALCATEL. 

1. Rayonnement de sources disposées sur des circon- 
férences. 

On a redécouvert, depuis quelques années, l’avan- 
tage des réseaux d’antennes où chaque point source est 
alimenté indépendamment des autres par une onde 
hyperfréquence d’amplitude et de phase que l’on 
peut faire varier à loisir. Si la réponse des systèmes 
commandant l’amplitude et la phase est rapide, une 
modification du diagramme de rayonnement de 
l’antenne peut être obtenue aussi rapidement. Ces 
modifications peuvent être, soit un changement dans 
la direction du rayonnement principal par variation 
de phase, soit une variation de l’ouverture par chan- 
gement dans la répartition d'amplitude, soit une varia- 
tion du niveau des lobes secondaires par modification 
de la loi de distribution. 

Les utilisations actuelles sont essentiellement les 
changements de direction. Il est évident que le fait 
de changer l'orientation du rayonnement principal 
d’une antenne sans avoir à déplacer la lourde masse 
du réflecteur présente de nouvelles possibilités 
le taux d'utilisation du matériel croît considérablement 

En parallèle avec ces nouvelles possibilités, il 
ne faut pas perdre de vue l’accroissement du volume 
et de la complexité du matériel. L’espacement entre 
points sources ne doit pas dépasser 0,7 À afin d’éviter 
la création de multiples lobes principaux. 

Dans ces conditions, pour une antenne d’un gain 
voisin d’une trentaine de décibels, 100 22 en surface 

et 200 points sources indépendants sont nécessaires. 

Aussi l'intérêt de réduire le plus possible le nom-' 
bre de points sources est-il considérable et plusieurs 
auteurs ont proposé des solutions. 

Il n’entre pas dans le cadre du présent article d’é- 
tudier l’ensemble de ces solutions. Cette étude sera 
developpée dans un autre article. Pour la réalisation 
décrite ici, nous avons retenu une méthode simple 
qui donne de bons résultats. 

Dans le cas où l’on doit réaliser une antenne de 
grande directivité, avec un niveau de lobes secondaires 
d’une vingtaine de décibels, le pinceau devant se 
déplacer rapidement, dans toutes les directions au- 
tour d’une direction préférentielle, une solution 
économique est d'utiliser un aérien constitué de 
sources de même énergie, disposées sur des couronnes 
concentriques : le nombre de sources sur ces couronnes 
définit l’intensité rayonnée par chacune d'elles. 

2. Rayonnement à grande distance d’une couronne 
de Rayon R 

Soit une couronne dans le plan (xoy), de rayon R 
et de largeur dR (dR&R) (fig. 1). Chaque élément 
de cette couronne rayonne un champ d’amplitude Æ, 

constant en amplitude et en phase, de même polarisa- 

tion au même instant, d’un point à l’autre de cette 

couronne. Evaluons le champ rayonné à la distance 
d'de-O.:"soit 

— _R(X, y) un point de la couronne, de coordonnées 
polaires R et «, 

A(x,y,z) 
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— Q (X, Y, Z) le point de coordonnées d, @, 6, 
où l’on veut évaluer le champ. 

— RQ =r2=(X-x)}+(Y-7y)+ 7272 
= d—2xX—-2»Y+x2+ 72 

r#d—R sin 0 cos (x—®) 

Soit un élément de couronne À. dR. do, le champ 
rayonné. au point © est : 

V0 ile «- R sin 0 cos (4 — C2) 
de = j— RdRdo 

?r 

et le champ total rayonné par la couronne (d#r) est : 

(o 2) 27 JEER sin 0 cos (x—®) 
e = jE, ei———RdR| k do 

Ad 

que l’on peut écrire d’après G. N. WASTON ( « À 
treatise on the theory of Bessel fonctions », Cambridge, 
at the University Press 1958 — 2 nd Edition) : 

nd E, RdR ie) Ra | 
E = j— —— J\ 27— sin 0 Il 1 n 0 1 (1) 

3. Détermination du rayon de chaque couronne 

L’antenne est constituée de couronnes concentri- 
ques de rayons Ri1, R2, Ra. Rn ; les amplitudes des 
champs sont E1, E2, Es... En. Ces amplitudes peuvent 
être réglées pratiquement par la concentration sur 
les couronnes. Le champ total dans la direction 0 
peut ecrire 

(0) = ve EH: — (2% in o) (2) 

Il s’agit de déterminer les R, et les E, de manière 
à régler le niveau des lobes secondaires à la valeur 
désirée. On identifie à la relation (2) une fonction : 
à lobes latéraux faibles appelée fonction de comparai- 

son. Ces fonctions peuvent être de la forme Le 
l 

Elles ont des lobes secondaires d’autant plus faibles 
que la valeur de p est plus forte comme le montre 
le tableau 1 où l’on donne, dans le deuxième ligne, 
le rapport en décibels entre le rayonnement principal 
et le rayonnement sur le premier lobe secondaire. 

Pour illustrer ceci, prenons le cas où p = 1 

de dy) o{ (Jmt) 
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Îm étant les zéros successifs de la fonction J, et succes- 
sivement 

our - 1É 1 (O7 (jnt)dt F | BLOPPIPUNU 
20.) d41 Jm 

= | Ja 6,0 di = 
ns 1 Gn 

k étant une constante indépendante de mn. 

J,(t) b. ” Jo(nt) 

t 1,...00 JFG m) 

Après ces calculs préliminaires, il est possible de 
déterminer les rayons et la densité de champ des diffé- 
rentes couronnes : 

TABLEAU 2 

Îm J'i (jm) 

1 (1) 

2,4048 
5,5201 
8,6537 

11,7915 
14,9309 
18,0710 
21,2116 

0,5191 
— 0,3403 
O2 
— 0,2325 
+0,2065 
—0,1877 
+0,1733 

SE 
8,635 

13,566 
18,499 
23,451 
28,384 
33,298 

À partir du tableau 2 nous pouvons écrire : 

2? = k[3,711J, (2,40485) + 8,635J (5,520 11) 

+ 13,566J0 (8,6537t) +- (3) 

En comparant termes à termes les équations (2) et (3), 
les relations ci-dessous peuvent être écrites : 

3,711 k = Frs | re 2,4048 t | 
710 2 

8, 63514 gp, A she 5 5204: 
À 

(4) ©) 
13,566 Kk = ER | 2 SITES, 6507 | 

À 

Ra | 
18,499 REA ue HELLO ISE 

TABLEAU 

p | PACE OCTO" 
ee À ; i LE ES | 

lobe secondaire 24,6 | 30,6 | 35,9 | 409 | 45,6 544 | 584 | 62,5 
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Le gain est une quantité généralement imposée. 
Par les formules classiques, la surface rayonnante, 
fonction de la longueur d’onde est déterminée par : 

G= An. (6) 

Cette valeur de calcul ne tient pas compte des pertes, 

il faut majorer la quantité désirée des pertes estimées. 

— De la relation 6, la valeur de R, est déterminée 

— Ri;, R:, R3 sont déduits de la relation (5), 

— F1, Er, Es... En, de la relation/(4): 

4, Détermination du nombre de sources sur chaque 
couronne 

Les aériens élémentaires sont choisis parmi ceux 
présentant le moins de couplage entre eux et donnant 
le type de polarisation désirée. Le gain g d’un aérien 
élémentaire est déterminé par une mesure préalable. 
Le nombre N total de sources est déduit de la relation : 

10 Logio N = Gas — gas 

5. Détermination graphique 

Dans le cas où l’on veut réaliser une antenne de 
gain inférieur à une trentaine de décibels avec un 
nombre réduit de sources et de couronnes, le procédé 
de détermination par la méthode décrite précédemment 

\ 
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grand nombre de sources. En effet les fonctions du 
Jp(t 

type : Q 

condaires d’autant plus importantes que l’on est 
proche du rayonnement principal. Dans le cas de 
faible gain, d’un nombre de sources réduit et de 
dépointé de peu d’amplitude, il serait plus intéressant 
de prendre une fonction de comparaison à lobes 
secondaires (proches de l'axe) de faible amplitude et 
croissant ensuite. En effet, les gains relativement 
importants des sources unitaires correspondent à 
des facteurs d’éléments diminuant rapidement dès 
que l’on s’éloigne de l’axe et les lobes secondaires 
éloignés du facteur de réseau sont minimisés d’autant 
par le facteur d’élément. 

Une méthode plus rapide est la détermination 
graphique qui peut convenir dans le cas d’un nombre 
réduit de couronnes. 

On veut réaliser une antenne de gain voisin de 26 dB 
à la fréquence 5500 MHz en polarisation circulaire. 
Une division d’énergie en 2” étant plus facile à réaliser, 
nous avons retenu une antenne à 32 sources unitaires. 

présentent des remontées de lobes se- 

Nous disposons nos sources sur trois cercles con- 
centriques et nous avons choisi, de par les considéra- 

é à R 
tions de gain, un = 4 

L’équation (2) s’écrit alors 

R 
EX ufr sin o}+E,#e10| 28e sin o) 

À À À À 

ne donne pas les niveaux de lobe secondaire les plus ES (27 sin o) (7) 
bas. Cette méthode doit être réservée au cas d’un A il À 

(dB) 

? | | | | | 
| | 

| | | | 

| | 
0} —— +———— ee —— = +— —+ —_—_— 

| | 
ou — _ nn : = | —- = 

| | 

| | | 
| | 

| 

30h — | __— | a + PÉRRERERES 

10! = . - | : = +— + ; 

| | 

| | 
0° 10 20 30 LO 50 60 70 80 90 

FiG. 2. — Représentation de Jo (25,12 sin 
6 

0)+Jo(14,30 sin 6) + E Jo(7,5 sin 0). 
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FiG. 3 

F1G. 4. — Antenne 

Implantation des 

lacunaire. 

32 sources. 
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| | 

| S 
| Ft 

S 

= re Er) 

| | \| 
| TARN Facteur d'élément 

N | 

+ se de reseau 

| 

Résultonte 
{ 

| 

| 

| 0 pe EEE 
2 (el 10 20 30 40 50 (ec) 

F1G. 5. — Diagramme de rayonnement. Antenne 32 sources 

(Plan xoz). 
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Comme nous l’avons vu, si Er, E2, E3 sont les 
densités d’énergie sur les trois couronnes et si e est 
le champ rayonné par une source, nous pouvons 
écrire : 

N,e : N;,e à N;e 
A no Do E; = RE Es = re 

27R,AR 27R,AR 27rR:AR 

Ni, N, N3 étant le nombre des sources sur les trois 
couronnes de rayons ÆR:1, R2:, Ra respectivement. 

L’équation (7) peut s’écrire à son tour : 

t 

Er Na(2r sin oj+ nf sin ) 

RO 
+ N:d, De sin 0 (8) 

Les trois termes de cette équation (8) sont ensuite 
tracés et leur somme est déduite graphiquement. 
Les différents coefficients sont choisis de manière que : 

Ni+N+N: = 32 

et que leur somme minimise les premiers lobes secon- 
daires. 

Nous avons retenu l’expression finale 

x 6 ; 
J,(25,12 sin 0)+J,(14,30 sin hPAQUE sin 0) 

La détermination graphique est représentée sur 
la figure 2. 

Les 32 sources rayonnantes, distribuées sur trois 
cercles, sont disposées de manière à ne pas favoriser 
un plan plus qu’un autre (fig. 3). 

Un croquis coté, face avant, est représenté sur la 

figure 4. Le diagramme de rayonnement à partir des 
sources unitaires est enfin représenté sur la figure 5. 

6. Expérimentation 

Nous avons choisi la fréquence de 5.500 MHz 
pour réaliser une maquette d’antenne destinée à 
vérifier la similitude entre les diagrammes de rayonne- 
ment calculés et relevés expérimentalement. 

7. Source unitaire 

Nous avons retenu comme source unitaire une 
antenne en hélice, 6 tours, enroulés à l’intérieur 

d’un cylindre de téflon creux. Ces antennes ont été 
réglées de manière à minimiser le taux d’ellipticité 
de leur polarisation. Elles sont montées à l’extrémité 
d’un joint tournant coaxial qui permet de les faire 
pivoter sur elles-mêmes. 

La rotation sur elle-même d’un angle « pour une 
source polarisée circulairement conduit, du point 
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de vue du rayonnement à grande distance, à un 

déphasage « de l’onde hyperfréquence (fig. 6 et annexe 

technique n°1). 

pa 

360 

270 

90 

Ÿ 30 F0 270 x 360 

F1G. 6. — Correspondance entre la rotation sur elle-même d’une 

source polarisée circulairement et le déphasage de l’ondre hyper- 

fréquence. 

8. Division d’énergie 

La division d’énergie est réalisée en circuit imprimé 
hyperfréquence. Cette technique assure théoriquement 
des pertes d'insertion et des différences de phase 
entre entrée et sortie constantes quelle que soit la 
sortie. Les systèmes d’adaptation sont réalisés par 
transformateur quart d’onde, l’impédance caractéris- 
tique est de 50 Q. La variation maximale d’amplitude 
pour les 32 sorties à 5 450 MHZ par rapport à la valeur 
moyenne est inférieure à 0,5 dB. La division d’énergie 
comporte essentiellement un diviseur par deux suivi 
de deux diviseurs par seize à l’arrière du réseau 
rayonnant. 

9. Diagramme de rayonnement 

Les diagrammes de rayonnement sur une base 
de 12 m de longueur en utilisant un enregistreur 
automatique de diagrammes sont représentés par 
les figures 7, 8,19 /et 10: 

Ils sont tracés respectivement pour des dépointages 
de 09, 100, 209 et 30° du pinceau principal par rapport 
à l’axe de l’antenne. 

Il suffit d’autre part de tourner de 180 © les hélices 
qui se trouvent d’un côté du plan vertical passant 
par le centre de l’antenne (ce qui revient à introduire 
un déphasage de x dans l’alimentation de ces sources 
par rapport à celles qui se trouvent de l’autrecôté du 
plan vertical) pour obtenir un diagramme « différence » 
qui est représenté sur les figures 7 et &. 

*% 
+ * 

Les auteurs remercient la direction de la Société 
ALCATEL d’avoir bien voulu autoriser la publication 
du présent travail. Ils remercient M. DEBART qui a bien 
voulu diriger leurs travaux et M. SIMON qui s’est 
chargé de la partie expérimentale. 
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Fic. 7. — Diagramme de rayonnement, somme et différence. F1G, 9. — Diagramme de rayonnement. Dépointage de 20°. 
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F1G. 8. — Diagramme de rayonnement, somme et différence, F1G. 10, — Diagramme de rayonnement. Dépointage de 30° 

Dépointage de 10°. 

ANNEXE 

Considérons la polarisation circulaire comme un à angle droit, l'intersection oz de ces deux plans 

cas particulier de la polarisation elliptique. L’ampli- étant l’axe de propagation. Soit £,; et Æ, les champs 

tude et la direction du champ électrique sont données instantanés des ondes horizontales et verticales. 

comme une fonction de la distance à un instant En fonction du temps f et de la distance, z, nous 

donné. Une polarisation elliptique peut être regardée avons 

comme la composition de deux polarisations linéaires 

à la même fréquence dans deux plans zox et z0y Pr =EresIn(ot= be) 
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Ey = E2 sin(œot—/fz+5) 

E; et E2 étant les amplitudes des ondes horizontales 
et verticales, à le déphasage entre ÆE, et Ex. 

Le rapport axial de cette ellipse est le rapport du 
grand axe au petit axe. 

Le champ rayonné par une antenne en hélice a 
une polarisation circulaire le long de son axe ; il 

tend à devenir elliptique dès que l’on s’écarte de cet 
axe. 

La disposition du réflecteur à l’arrière de cette 
hélice permet cependant de conserver des rapports 
axiaux voisins de 1. 

Dans ces conditions, nous pouvons écrire : 

E; = FE: +AEËE; et 

Ex = Eisin(œt—/fBz) 

Ey = (E1+AEï)cos(æt — fz+AÔ) 

Le 3 +AÔ 

La rotation de l’hélice d’un angle « dans le sens 
horaire produit un déphasage x des ondes rayonnées : 
soit x'oy' un nouveau système de coordonnées 
déduit de xoy par une rotation de « dans le sens 
trigonométrique autour de o (fig. Al). 

Nous avons : 

x! = x cosa+ y sinx 

J: y = —x sinax+}y cosx 

Le nouveau champ, après rotation, deviendra : 

E'3 = Eisin(œt—Bz)cosx 
+(£E1+AEs)cos(ot — Bz +Aû)sinx 

E'y= —Eisin(t—Bz}sino 
+(E1+AE;)cos(oœt — Bz+A6)cosa 

comme : 

cos(æt—/fBPz+Aû) = cos(ot—fBz)—AÔ sin(wt —fz) 

— E\[sin(æt— Bz)cosx + cos(ot — Bz)sina] 

+ [AE;cos(ot — Bz)—E,AÔsin(æt — Bz)] sinx 

E'y = Eif[cos(wt — Bz)cosa — sin(œt — Bz)sina] 

+ [AE;cos(ot—Bz)—E,Aôsin(æt—fBz)] cosx 
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E,;=E, sin(wt—fBz+a) 

+E, sin Je cos (œt— Bz)— AÔ sin (ct — Bz) | 
1 

E, = E;cos(wt—Bz+a) 

| + Excos) SE: cos (ct — Bz)— AÔ sin(wt — Bz) | 

1 

posons : tg 0, = Li à « 
AË;/E; 

E! = E, sin(œt—fBz+a) 
———— 

+e (2e) + A6? sinxcos(ct—fBz+0,) 
1 

E, = E; cos(œt—Bz+a) 

+8, (EN Ÿ+ 2 cos acos(cœt—Bz+0,) 
1 

À une onde en polarisation circulaire 

E; sin(ot—fz+ a) 

E; cos(ot—fz+) 

une onde en polarisation rectiligne est superposée 
dont le plan de polarisation fait un angle « avec oy 
et dont l’amplitude est : 

E, AE 1 + (A6ÿ 
E; 

Tout se passe comme si l’on superposait au radia- 
teur théorique un radiateur parasite coïncidant 
géométriquement avec le radiateur réel. Si les sources 
présentent toutes les mêmes défauts, leurs amplitudes 
sont identiques et le plan de polarisation tourne 
avec chaque déphasage « appliqué à la source réelle. 

Le rayonnement en polarisation circulaire se 
présente comme si l’on avait introduit un déphasage 
a dans la ligne d’alimentation du radiateur considéré. 



EUROCONTROL 

Un quart d'heure après son décollage d'Orly, un 
Boeing 707 se dirigeant vers Copenhague quitte 
l’espace aérien français. Après avoir survolé — très 
vite — la Belgique et la Hollande, il volera dans 
l’espace aérien allemand pendant vingt-quatre mi- 
nutes, puis il naviguera onze minutes dans le ciel du 
Danemark. Demain, avec les avions supersoniques, 
ces temps tomberont de plus de moitié. Il ne fau- 
dra que vingt-huit minutes au Concorde pour aller 
de Paris à Copenhague : six minutes dans l’espace 
aérien français, trois et demi dans l’espace belge, 
quatre minutes et demi dans l’espace néerlandais, 
neuf et demi dans l’espace allemand et quatre mi- 
nutes et demi dans l’espace danois, soit quatre fron- 
tières franchies en moins d’une demi-heure. 

A l'ancienne organisation de l’espace aérien qui 
laissait à chaque pays le soin d'étudier la circu- 
lation à l’intérieur de ses frontières, devait donc suc- 
céder une organisation nouvelle, indépendante des 
frontières nationales. Celle-ci devenait urgente dans 
les régions à forte densité de circulation, comme la 
région Benelux-Allemagne. C’est à ce but que 
répond EUROCONTROL, organisation européenne pour 
la sécurité de la navigation aérienne. C’est de cette 
nécessité qu’elle est née. Depuis le 1* mars 1964, 
tous les avoins civils et militaires volant dans l’es- 
pace européen, au-dessus de 6 000 m pour la Répu- 
blique Fédérale d'Allemagne et le Benelux, au-des- 
sus de 7 500 m pour la France, l’Angleterre et l’Ir- 
lande, sont contrôlés et dirigés par l’Organisation 
européenne. Ces altitudes sont celles où volent les 
avions à réaction ; cet espace aérien supérieur inté- 
resse seul la nouvelle organisation. 

(1) Extrait du bulletin semestriel d’Eurocontrol, page 10. 

L'espace aérien situé en-dessous de ces limites, 
celui où volent les avions à hélices, plus lents, reste 
contrôlé par les organismes nationaux traditionnels. 

Ayant une fonction essentiellement opérationnelle, 
EUROCONTROL apparaît comme un service public 
international. Son statut juridique a été défini par 
une Convention signée le 13 décembre 1960. 

« En lui confiant le contrôle de la circulation 
aérienne dans l’espace aérien supérieur couvrant 
leur territoire, les Etats membres acceptent qu’un 
organe international assume, dans les limites de ses 
tâches spécifiques définies par la Convention, la res- 
ponsabilité du contrôle d’un espace relevant de leur 
souveraineté. Cette acceptation confère à l’Organi- 
sation le Statut juridique de « service public inter- 
national ». Par opposition aux traités internationaux 
de caractère législatif, dont la mission principale est 
de prononcer l'établissement de normes internatio- 
nales, la Convention EUROCONTROL s'inscrit dans la 
catégorie des traités à caractère politique qui, par 
l'institution d’une organisation commune, traduisent 
l'existence d’une communauté spéciale d’intérêts 
CE 

L'organisation comprend un organe délibératif, la 
Commission permanente et un organe exécutif, 
l'Agence. 

La Commission fixe la politique commune con- 
cernant le contrôle de la navigation aérienne ; elle 
est constituée par les ministres de l’Aviation civile 
et de la Défense des Etats membres. Les votes en 
commission ne sont acquis que s'ils obtiennent la 
double majorité : majorité absolue des Etats mem- 
bres et majorité absolue des voix pondérées. On 
appelle ainsi les voix qui sont accordées à chaque 
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pays en fonction de son produit national brut (éta- 

bli par l'OCDE). 

C'est également cette notion qui sert à fixer la 
quote-part financière, tout en sauvegardant l'indé- 
pendance des pays membres. Il permet aussi, sans 
difficultés, l'insertion de nouveaux membres dans 
l'Organisation, sans modification de la Convention. 

C'est ainsi que l'Irlande est entrée dans l'Organi- 
sation, le 1* mars dernier, rejoignant les six pays 
fondateurs : République Fédérale d'Allemagne, Bel- 
gique, France, Royaume-Uni, Luxembourg et Pays- 
Bas. On notera que si les pays fondateurs sont au 
nombre de six, ils ne recouvrent pas les six pays 
de la CEE, puisque l'Italie n’est pas membre de 
J'EUROCONTROL, et que, par contre, le Royaume-Uni 
y figure (fig. 1). 

En — 

a ——— | ET | | 
. | 

F1G. 1. — Région Eurocontrol. 

Par ailleurs l'Organisation, qui se veut très ou- 
verte et prête à accueillir d’autres membres, a signé 
des accords de coopération avec la Suisse, les Pays 
scandinaves, l'Italie, le Portugal et l'Agence fédé- 
rale de l'aviation américaine, accords qui prévoient 
notamment des échanges d'informations et des réu- 
nions d'experts. 

Le début -de l’année 1967 voit l'inauguration de 
sa première grande réalisation communautaire : le 
Centre Expérimental EUROCONTROL de Brétigny. 
Des instruments électroniques ultra modernes, no- 
tamment ceux d’un simulateur du contrôle aérien 
unique en Europe, permettront d’y étudier et d'y 
prévoir ce que sera le trafic aérien dans l’avenir et 
de rechercher avec le maximum de précision les 
normes et les instruments indipensables pour y faire 
face. Ce Centre international d'étude et d’expéri- 
mentation concrétise, dès à présent, la coopération 
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tant technique et industrielle qu'économique et f1- 

nancière des pays européens qui en sont les pro- 
moteurs. Sa création démontre que l'effort accompli 

en commun a permis à sept pays de disposer d’un 
puissant instrument d'étude et d’expérimentation, 

qu’isolément ils eussent été dans l'impossibilité de 
réaliser. 

Par ailleurs, il a été décidé de créer un premier 
centre international pour le contrôle de l’espace su- 
périeur dans la région Belgique-Pays-Bas-Allema- 
gne du Nord. La première pierre de ce futur centre 
a été posée le 4 octobre 1966 à Beek, près de Maas- 
tricht. 

Emanant de, la Convention internationale du 13 
décembre 1960 et fixé par la Commission des Mi- 
nistres, le programme qu'EUROCONTROL s’est vu 
attribuer pour l'avenir comporte notamment la 
coordination des plans nationaux ou régionaux qui 
seront établis en commun entre chaque Etat ou 
région et l’Agence, l'étude fondamentale pour déter- 
miner le meilleur système de contrôle de la circu- 
lation aérienne qui pourra être utilisé en Europe 
dans l’avenir ainsi que l'étude des normes commu- 
nes pour les matériels techniques, en vue de pro- 
mouvoir leur standardisation et de renforcer la 
position internationale de l'industrie européenne. 
EUROCONTROL est dotée d’une mission bien pré- 
cise, assurer la sécurité de la navigation aérienne. 

BRÉTIGNY : CENTRE EXPÉRIMENTAL 

D'EUROCONTROL 

Le Bâtiment 

Implanté sur l'aérodrome de Brétigny-sur-Orge 
(fig .2), le Centre EUROCONTROL voisine avec d’au- 

tres organismes de recherches ou d’études, parmi 
lesquels le Centre d’Essais en Vol et le Centre de 
Recherches et d'Etudes Spatiales. Le bâtiment com- 
prend essentiellement trois corps solidaires. 

L'un, au rez-de-chaussée avec une hauteur sous- 
plafond de 6 m, est à destination opérationnelle et 
abrite une salle de contrôle (375 m°), une salle de 
supervision (150 m’) et une salle de pilotage 
(290 m°). 

Le corps de bâtiment à destination technique est 
placé perpendiculairement au précédent, en son mi- 
lieu. Il a une hauteur sous-plafond de 3,50 m. 

La salle du calculateur occupe une surface de 
300 m° (y compris le bureau de programmation et 
les locaux de maintenance) et la salle de génération: 
vidéo comporte les emplacements nécessaires à la 
maintenance. 

Un troisième corps de bâtiment, à deux niveaux, 
contiendra les laboratoires et les bureaux (surface 
au sol 1000 m°). 

L'ensemble est construit sur un sous-sol aména- 
geable ayant 3 m sous-plafond. Un faux plancher 
muni de dalles entièrement amovibles sépare ce 
sous-sol des salles techniques et opérationnelles. 
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Inauguration du centre 

C’est le 17 janvier 1967 que M. Roy MASON, Mi- 
nistre de la Défense (Equipement) du Royaume- 
Uni, Président de la Commission des Ministres 
d'EUROCONTROL, a inauguré avec M. Edgard PISANI, 
Ministre français de l'Equipement, le Centre Expé- 
rimental de Brétigny-sur-Orge. 

Les deux ministres étaient assistés de M. Rene 
BULIN, Directeur Général de l’Agence EUROCON- 
TROL. Les Ministres de la Commission Permanente, 
des représentants de haut rang des sept pays mem- 
bres (R.F. Allemagne, Belgique, France, Irlande, 
Grande-Bretagne, Luxembourg et Pays-Bas) et de 
pays coopérant avec l'Organisation ainsi que des 
personnalités appartenant à plusieurs organisations 
internationales, à l’industrie européenne et au monde 
aéronautique ont pu assister à un exercice de simu- 
lation du contrôle du trafic aérien exécuté par le 
personnel du Centre. 

Le simulateur pour le contrôle 
de la circulation aérienne 

Le simulateur constitue l’un des tout premiers 
outils du Centre Expérimental à la fois par son 
antériorité et par les services qu’il est. appelé à 
rendre. La simulation joue en effet un rôle fonda- 
mental dans le progrès des techniques modernes 
et plus particulièrement dans le domaine de PATC. 
Grâce à la simulation, il devient possible d'étudier 
des systèmes ou des procédures basés sur l’emploi 
des moyens de navigation ou de télécommunica- 
tions quelconques, en présence d’une densité de 
trafic d'importance variable à volonté pouvant même 
comporter des avions non encore en service (super- 
soniques, par exemple). 

Ayant ainsi défini les équipements ou méthodes 
à mettre en place pour satisfaire les besoins lors 
de l’apparition effective des conditions simulées, :l 
est facile de déterminer les étapes d’une évolution 
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FIG. 2. — Le Centre Expérimental 
Eurocontrol de Brétigny-sur-Orge. 

progressive permettant la transition entre les con- 
ditions actuelles et futures. 

A plus court terme, la simulation permet l'étude 
des problèmes intéressant l’organisation des Centres 
EUROCONTROL 

— sectorisation optimale dans une zone de con- 
trôle étendue : 

-—— composition et responsabilités des équipes de 
contrôle : 

— inter-pénétration des espaces supérieur et infé- 
rieur ; 

— utilisation d’un même espace par des vols de 
circulation générale et des vols militaires opé- 
rationnels. 

Pour remplir son rôle, le simulateur doit être 
capable de restituer un trafic composé d’un grand 
nombre d’avions de caractéristiques différentes, 
susceptibles d’utiliser des moyens de navigation 
variés. 11 doit fournir aux positions -d’exploitation 
les informations résultant de la détection de ces 
avions éclairés par plusieurs radars primaires et 
secondaires, le tout dans un environnement réaliste 
constitué par les liaisons téléphoniques air-sol, les 
liaisons avec les centres voisins, etc. L’ensemble 
des équipements techniques constituant le simula- 
teur comporte les éléments suivants (fig. 3) : 

Le groupe de calcul en constitue l’élément essentiel 
et est basé sur l'emploi d’un calculateur numérique 
à progamme enregistré. 

La capacité et la vitesse de traitement de cet 
ensemble permet 

—— de calculer les trajectoires de 60 à 300 avions 
évoluant dans une zone de 600 miles nautiques 
de rayon : 

- de déterminer les coordonnées radar et la pro- 
babilité de détection de ces avions par rapport 
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à six radars pouvant être situés en un point 
quelconque de la zone : 

— d'effectuer tous changements de route ou de co- 
des radar secondaire demandés par les contrô- 
leurs par l'intermédiaire des pilotes ; 

— de fournir les éléments nécessaires aux équipe- 
ments de génération de signaux radar et de 
visualisation ; 

— d’assurer l'enregistrement des données essentiel- 
les en vue de la répétition des situations en 
temps normal ou accéléré. 

Cet ensemble peut, bien entendu, servir de bureau 
de calcul en dehors des périodes d’exercice, soit 
pour effectuer des études statistiques pour définir 
les modèles à expérimenter, soit pour analyser les 
résultats des simulations. 

Le groupe de génération de signaux radar à pour 
fonction de transformer les informations numéri- 
ques déterminées par le groupe de calcul en signaux 
radar directement utilisables par les écrans de visua- 
lisation. 

L'ensemble est prévu pour simuler deux paires 
de radars primaires et secondaires à caractéristi- 
ques totalement indépendantes et un groupe de qua- 
tre paires de radars primaires et secondaires à carac- 
téristiques communes (rotation, fréquence de récur- 
rence et largeur d’impulsion) mais qui peuvent être 
situés en des endroits différents. 

Le groupe de visualisation est organisé pour per- 
mettre la présentation de l’une des six images radar, 
au choix de chacun des contrôleurs. Chaque image 
possède tous les attributs d’une image radar nor- 
male : balayage, échos fixes et mobiles, vidéo map- 
ping, etc. De plus, une unité de génération de vidéo 
synthétique permet la présentation d’une image 
panoramique composée de symboles et de caractères 
alphanumériques. 

Le système de télécommunications a pour objet 
de simuler les liaisons entre contrôleurs et pilotes 
(liaisons air-sol), entre contrôleurs et contrôleurs 
(inter-communications) et entre contrôleurs de cen- 

tres différents (liaisons sol-sol). 

L'installation est complétée par des équipements 
d’enregistrement sur bande magnétique permettant 
de rejouer un exercice dans les conditions exactes 
de son déroulement, d'étudier le coefficient d’utili- 
sation des fréquences air-sol, d’analyser la nature 
des messages transmis, etc. 

Le groupe de pilotage: chaque pilote dispose 
d’une console équipée d’un écran cathodique per- 

mettant l'affichage des informations concernant les 

avions dont il a la charge (15 maximum) ainsi que 

des messages en provenance du calculateur. 

Un clavier mixte (fonctions et caractères alpha- 

numériques) permet d’entrer les ordres dans le cal- 

culateur. L'équipement de la console est complété 

par des platines de télécommunications air-sol. 

Le groupe d’exploitation comporte les éléments 

habituels des salles d’opérations, consoles radars, 

pupitres porte-strips, etc. 
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D'une façon plus précise, l'équipement installé 
initialement dans la salle comprend : 

— vingt consoles porte-strips, équipées de platines 
de télécommunications air-sol et sol-sol ; 

— huit consoles radar à écran vertical ; 

— trois écrans radar horizontaux. 

La conception de la salle et de la distribution des 
signaux nécessaires à l'alimentation des consoles 
a été effectuée de façon à permettre le maximum 
de souplesse pour la disposition des différents élé- 
ments. L'étude en simulation pourra donc égale- 
ment porter sur l'aménagement général des salles 
de contrôle, le groupement des consoles par secteur, 
etc. 

Développements envisagés 

Le simulateur ainsi décrit constitue un excellent 
générateur de situations de trafic aérien. Le calcu- 
lateur, en particulier, peut fournir des données sous 
forme numérique ou sur imprimantes susceptibles 
de simuler des messages « Plan de Vol », des mes- 
sages en provenance des Centres voisins, des sorties 
d’extracteurs de plots radars primaires et secon- 
daires, etc. 

L'association avec un équipement de traitement 
de données permettra donc l'étude complète et 
réaliste des différents problèmes de l’automatisa- 
tion des Centres : calcul des trajectoires, plan de 
vol, poursuite et corrélation radar, mise à jour auto- 
matique des plans de vol, détection des conflits, 
etc. 

Les différentes phases de simulation 

Les quatre principales phases d’exécution d’un 
exercice de contrôle simulé sont les suivantes. 
(fig. 4) : 

Phase 1 

Il s’agit en fait d’une phase de planification. Une 
équipe d’experts est chargée soit de préparer les 
trois grands groupes de données requises pour 
décrire dans tous ses détails la tâche envisagée, 
soit d'établir les modalités de préparation de ces 
groupes. Les diverses données correspondantes 
devront être mises sous une forme assimilable pour 
l'ordinateur (par exemple, cartes perforées). 

Phase 2 

Cette phase, essentiellement préparatoire, est con- 
çue pour l'ordinateur. Les informations précédem- 
ment élaborées seront traitées en plusieurs passages 
successifs par l'ordinateur qui en tirera des infor- 
mations tant pour ses besoins propres qu’à des fins 
techniques ou à des fins de contrôle de la circula- 
tion. Ces informations seront enregistrées sur bande 
magnétique. 

Phase 3 

La phase 3 est la phase d'exploitation en temps 
réel, au cours de laquelle les échantillons de mou- 
vements aériens, mis en mémoire, seront traités en 
temps réel: l’organisation du système de contrôle 
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s’effectuant via les « pilotes », permet de modifier 
ou d’adapter l'écoulement de la circulation aérienne 
suivant les procédures d’exploitation adoptées. Cette 
phase ne sera amorcée qu'après un contrôle géné- 
ral des moyens disponibles en personnel et en 
équipement. 

Phase 4 

I s’agit d’une phase d’analyse a posteriori au 
cours de laquelle on reprend le processus de simu- 
lation, en utilisant les données qui ont été enregis- 
trées, notamment à des fins pédagogiques. 

La simulation proprement dite 

La phase en temps réel (phase 3), constitue un 
modèle presque exact de la réalité et il faudra 
veiller à ce que le système fonctionne aussi parfai- 
tement que possible. Ayant disposé le système selon 
l'agencement voulu et après avoir averti le person- 
nel d’exploitation, on procède à un contrôle de 
conformité qui l’oblige, sous la direction d’un res- 
ponsable, à enclencher d’une manière préprogram- 
mée les procédures de vérification. Des données 
spécialement adaptées au contrôle des organes de 
visualisation, des claviers, des générateurs de si- 
gnaux et des répartiteurs seront affichées aux diver- 
ses consoles pour que le personnel puisse d’un coup 
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d’œil s’assurer de leur bon fonctionnement. Toute la 

vérification exigera moins de vingt minutes et per- 

mettra, en outre, de passer sans difficulté au stade 

actif de la phase en temps réel, en particulier en 

ce qui concerne les relations homme/machine. 

La simulation en temps réel commencera au mo- 
ment du déclenchement de l’horloge-mère, à comp- 
ter duquel s'effectue le contrôle de cinq program- 
mes à partir d'un programme principal. Ces cinq 
programmes, qui couvrent l’ensemble de l'exercice 
de simulation des mouvements aériens, sont ordon- 
nés par priorité et seront traités séparément. Les 
trois fonctions principales sont les suivantes 

LS 

— Calcul de la poâition des avions en coordonnées 
géographique et en valeur p, 6, rapportées au 
radar dans le cas de détection par radar (toutes 
les trois secondes): préparation des messages 
de sorties adaptées au simulateurs radar et 
comportant les données du radar secondaire 
avec indication de la brillance du plot radar. 
Dans l'éventualité d’un dédoublement de la cou- 
verture radar, on pourra représenter 300 avions, 
donc assembler et trier 600 messages de sorties. 

— Production d’une image synthétique de la situa- 
tion aérienne, indiquant en totalité ou en partie 
les mouvements de l’ensemble de la région, ou 
un groupe d’avions spécialement choisis, avec 
données complémentaires telles que vecteurs, 
étiquettes, etc. On pourra afficher un maximum 
de 600 données synthétiques sur les écrans radar, 
à raison d’une mise à jour toutes les dix secon- 
des. 

— Traitement des messages entrants et production 
automatique des messages sortants. Le proces- 
sus de compilation des entrées des claviers, 
toutes les 40 ms, et de traitement de l’informa- 
ton, toutes les secondes, est le principal moyen 
de relier machine et opérateur. 

On a indiqué plus haut que l'écoulement des 
mouvements aériens n'était réalisé qu’à l’aide de 
méthodes numériques ; il s'ensuit donc que c’est à 
l'ordinateur que revient la tâche d’informer le 
« pilote » des mouvements dont il est responsable. 
Parallèlement, l'ordinateur acceptera les messages 
numériques d’entrées grâce auxquels les « pilotes » 
pourront modifier les trajectoires pré-établies et 
partant, la conduite des avions. 

Les « pilotes » communiquent en phonie avec les 
contrôleurs dans des conditions très voisines de la 
réalité et ce, à l’aide de liaisons air-sol simulées. 
Ils disposent des données de l’ordinateur concernant 
les avions dont ils sont responsables lesquelles sont 
affichées sur les tableaux d’affichage de leur posi- 
tion de travail. 

En fait, toutes les réponses aux questions des 
contrôleurs sont préprogrammées et, selon le cas, 
faites automatiquement (lorsqu'un avion survolant 
un point de report doit donner un compte rendu de 
position, par exemple), ou sur demande (lorsqu'un 
« pilote » actionne les clés appropriées de son dis- 
positif d’entrée en machine). 
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Imprimante rapide, calculateur TR 4 Telefunken et son pupitre de contrôle, indicateur de contrôle Plessey, per foratrice de carte. 

Au milieu, à gauche 

Position de supervision ; deux positions radar montrant des 

images synthétiques, une position de pilotage. 

En bas, à gauche 

Position de pilotage Plessey, visualisateur électronique de 

texte et clavier avecpupitre de télécommunications SAIT. 

A droite 

Position radar horizontale Plessey montrant une carte 

électronique « mini-tableau » de données, les boutons de 

contrôle et le clavier associé. 
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Entreprises ayant participé à l’équipement du centre 

Le contrat, d’un montant approximatif de 
5 000 000 dollars, a été passé par Eurocontrol, au- 
près d’un Consortium International d’industriels 
groupant la CSF, PLESSEY RADAR Ltd et TELE- 
FUNKEN A.G. ; il visait la maîtrise d'œuvre, la fabri- 
cation et l’instaliation du matériel. 

La CSF a fourni l’ensemble de génération radar 
(simulateurs, générateurs d’échos fixes et de cartes, 
générateurs d’échos mobiles), les consoles procédu- 
rales et le système de télécommunications (sous- 
traité à S.A.IT.). 

L'ONDE ÉLECTRIQUE, ft. XLVII 

Ci-contre 

Salle de contrôle. Organisation de la simulation 

du Centre de Contrôle de l’espace aérien supé- 

rieur de Bruxelles. 

En bas, à gauche 

Salle de génération vidéo. Deux simulateurs radar 

et un générateur d’échos mobiles CSF ; indica- 

teurs de contrôle Piessey. 

Ci-dessous 

Simulateur radar CSF; panneaux de contrôle 
pour le, choix des caractéristiques du radar. 

} 

PLESSEY a fourni l'unité tampon, le générateur 
d'images, le générateur d'images synthétiques et le 
générateur de présentation tabulaire, l'unité de vi- 
sualisation et l'unité d'affichage sur grand écran, les 

consoles radars et les consoles pilotes. 

TELEFUNKEN a fourni le calculateur avec ses 

unités périphériques et l'ensemble des programmes. 

En outre, au sein du Consortium, CSF a été 
chargée de la maîtrise d'œuvre de l’ensemble du 
projet, et de l'installation des équipements. 

Dans le contrat, les membres du Consortium sont 
intervenus pour des sommes à peu près égales. 
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NORMES DES ÉMISSIONS FRANÇAISES 

DE TÉLÉVISION EN COULEUR 

dans les bandes de fréquence comprises entre 470 MHz et 960 MHz 

(bandes IV et V) 

Le décret du 20 janvier 1967 paru au Journal 

Officiel du 24 du même mois donne, dans son an- 
nexe, les caractéristiques de l'analyse de l'image, du 
signal vidéo composite et du signal rayonné des 
émissions françaises de télévision en couleur suivant 
procédé SECAM ; nous les reproduisons ci-après : 

1. Caractéristiques principales de l'analyse de 
l’image. 

Les caractéristiques principales de l’analyse de 
l'image sont celles du système en noir et blanc à 
625 lignes et 50 trames par seconde, désigné par 
système Z du C.C.IR. 

2. Caractéristiques du signal vidéo composite (à 
l'entrée de l’émetteur). 

2.1. Le signal vidéo composite comprend le signal 
vidéo de luminance et le signal de chrominance. 

Le spectre du signal de chrominance est situé dans 
les limites du spectre du signal de luminance. 

2.2. Le signal de luminance est égal à : 

Ey. — 0,299 E’r+ 0,587 E'y + 0,114 Er 

équation dans laquelle 

1 1 1 
Y Y Ÿ 

ER =ErR  Evy =Ey  E'r = Es 

Er, Ev, Eg sont respectivement les signaux vidéo 
correspondant aux trois couleurs fondamentales 
Rouge, Vert, Bleu. 

y est l’exposant de la fonction caractéristique de 
transfert du tube de synthèse. Sa valeur est voisine 
de22. 

Nota. — Dans le cas où le signal de luminance est 
formé par un tube de prise de vue séparé, il est 
admis que sa composition diffère de celle indi- 
quée dans le présent paragraphe. 

2.3. Les signaux Er, Ey, Ep, Correspondent aux 

couleurs fondamentales du système de synthèse de 
coordonnées de la C.LE. : 

Rouge (AR) 5% = 10}07 y = 0,33; 

Vert () KR =.0.21 y = 0,71; 

Bleu (B) LE" OM y = 0.08. 

2.4. Le signal de chrominance est constitué par 
une sous-porteuse de chrominance, modulée en fré- 
quence par deux signaux de différence de couleur 
transmis en séquentiel de ligne. 

2.5. Les signaux de différence de couleur sont : 

Sur une ligne : D'R=-—19(E'Rr-E"'y) 

Sur la ligne suivante : D'R= 1,5(E'B-E'y) 

Nota. — Les coefficients numériques intervenant 
dans les formules des paragraphes 2.2, 2.3 et 2.5 
peuvent faire l’objet de corrections en fonction 
du choix des futures luminophores du tube de 
synthèse. 

2.6. Lors de la transmission de la chrominance 
d’une source de couleur blanche correspondant à la 
source € de la CIE. (x —= 0,310; y — 0,316), 
l'égalité Er = Ey = Eg est assurée, rendant nuls 
les signaux de différence de couleur. 

2.7. Avant modulation de la sous-porteuse, les 
signaux de différence de couleur D'rR et D'8 font 
l'objet d’une correction vidéo-fréquence par un cir- 
cuit dont le facteur de transmission est exprimé par 
la formule : 

dans laquelle f, — 85 kHz et K = 3. 

2.8. En l'absence de modulation, c’est-à-dire pour 
la transmission de la chrominance correspondant à 
a=coukurablanchen CPE 2 type CRIER = 
Eg), ainsi que sur les paliers arrières des signaux 
de suppression de ligne, la fréquence de la sous- 
porteuse de chrominance a la valeur nominale sui- 
vante : 
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Sur les lignes en modulation par le signal D'r : 

for = 282 fn for = 4,40625 MHz 

Sur les lignes en modulation par le signal D'z : 

Hop =212 14 

où fx est la fréquence de balayage de ligne. 

fs = 4,25000 MHz, 

2.9. La déviation nominale de fréquence de la 
porteuse de chrominance correspondant aux niveaux 
D'rR = D'R = 1,0 (en prenant égale à 1,0 l’ampli- 
tude noir-blanc du signal de luminance) est égale 
aux valeurs suivantes : 

Pour la modulation de D'r : 280 kHz; 

Pour la modulation de D'8 : 230 kHz. 

La valeur maximale de l’excursion atteinte pen- 
dant les crêtes des signaux D'R et D'R préaccentués 
est limitée aux valeurs suivantes : 

Pour la modulation par D'r: + 350 kHz 

et — 500 kHz: 

Pour la modulation par D'8 : + 500 kHz 

et — 350 kHz 

2.10. L’amplitude de la sous-porteuse de chromi- 
nance pour la fréquence correspondant au minimum 
de la courbe de correction haute fréquence (voir 
paragraphe 2.11) est égale à 0,115 (0,23 crête à 
crête) en prenant égale à 1,0 l’amplitude noir-blanc 
du signal de luminance 

2.11. Le signal de chrominance modulé en fré- 
quence est soumis à une correction haute fréquence 
par passage dans un circuit dont le facteur de trans- 
mission est exprimé par la formule : 

1+j16F 
% Fri note 
PRE Ml06 E 

dans laquelle F — : 7 avec fo = 4,28600 MHz 
0 

2.12. Les signaux de synchronisation des couleurs 
(signaux d'identification des lignes) permettant la 
mise en phase des commutateurs de l'émetteur et du 
récepteur sont transmis pendant 9 lignes de la durée 
de suppression de trame, à savoir sur les lignes 7 à 
15 de la première trame et les lignes 320 à 328 de 
la deuxième trame de l’image. 

Ils consistent en des salves de sous-porteuse mo- 
dulée en fréquence par les signaux suivants, trans- 
mis séquentiellement en ligne : 

a) D'R variant linéairement depuis le début de la 
ligne pendant 15 + S us de O à + 1,25 suivi d’un 

palier au niveau de + 1,25; 
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b) D'Z variant linéairement depuis le début de la 
ligne pendant 20 + 10 us de 0 à — 1,50 suivi d’un 

palier au niveau de — 1,50 (en prenant égale à 1,0 
l'amplitude noir-blanc du signal de luminance). 

Dans les trames 1 et 2, le signal D'R est transmis 
sur les lignes paires et le signal D’; sur les lignes 
impaires. 

Dans les trames 3 et 4, le signal D'R est transmis 
sur les lignes impaires et le signal D'3 sur les lignes 
paires. 

2.13. Le signal de chrominance est supprimé : 

a) Dans le signal de suppression ligne, depuis le 
début de ce signal et jusqu’à un instant compris en- 
tre 5,4 et 6 us après le front avant du signal de 
synchronisation de ligne : toutefois la limite supé- 
rieure pourra être augmentée jusqu'à 8 us si cela 
s'avère utile : 

b) Sur le signal de suppression trame, en dehors 
des périodes de transmission des signaux d’identifi- 
cation des lignes décrits au paragraphes 2.12. 

2.14. On admet une modulation d'amplitude com- 
plémentaire de la sous-porteuse de chrominance par 
un signal dépendant du niveau des composantes du 
signal de luminance qui se trouvent dans la bande 
de fréquence du signal de chrominance. 

Nota. — Les caractéristiques de cette modulation 
seront précisées ultérieurement. 

2.15. Le signal de luminance est transmis avec 
une bande de fréquence de 6 MHz. 

2.16. Les signaux de différence de couleur, outre 
la correction vidéo fréquence décrite au paragraphe 
2.7. sont soumis à une limitation de spectre par un 
circuit donnant une atténuation de 3 dB à 1,4 MHz 
et au moins 20 dB sur les fréquences supérieures ou 
égales à 3 MHz. 

2.17. La précision de coïncidence dans le temps 
des signaux de luminance et de chrominance sera 
précisée ultérieurement. 

2.18. La phase de la sous-porteuse de chromi- 
nance non modulée est égale à 0° ou 180° par rap- 
port à la fréquence de référence ou for ou fog indi- 
quée dans le paragraphe 2.8. Le changement de 
phase de 180° est effectué pendant une ligne toutes 
les trois lignes et, de plus, pendant une trame toutes 
les deux trames. 

3. Caractéristiques du signal rayonné. 

Les caractéristiques générales du signal rayonné 
sont celles utilisées pour la radiodiffusion du systè- 
me noir et blanc à 625 lignes et 50 trames par se- 
conde, désigné par système L du C.C.IR. 
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COMPARAISONS DE FRÉQUENCES 

par rapport à l’étalon Cs2 en 10—10 

Janvier GBR | WWVL . MSF | HBG |Allouis 
1967 |16 kHz|20 kHz LEE 60 kHz|\75 kHz|\164 kHz 

il — 300,6! —  |— 299,7, — 300,4! — 0,3 | — 0,7 
D — 300,1 —  |— 299,4, — 300,3| — 0,3 | — 0,6 
3 — 300,1 —  |— 299,9 — — 0,2 | — 0,6 
4 —_ — |— 300,0! — 300,6! — 0,2 | — 0,5 
5 — |— 300,1 — 300,0  — 300,6! — 0,2 | — 0,7 
6 —  |— 300,0, —  |— 300,6, — 0,3 | — 0,6 
7 — |— 300,1! — 300,2| — 300,6! — 0,3 | — 0,7 
8 — |— 300,0! — 300,2! — 300,6) — 0,5 | — 0,9 
9 — _|— 300,1! — 300,3| — 300,9! — 0,5 | — 1,0 

10 — _|— 300,0 — 300,2] — 300,9! — 0,5 | —0,7 

11 —  |— 300,3| — 299,7| — 300,9| — 0,4 | — 0,7 
12 — 300,5! — 300,3] — 300,7| — 300,9! — 0,4 | — 0,7 
13 — 300,5! — 300,3| — 300,2 — 300,5! — 0,4 | — 0,6 
14 — 300,5|— 300,3! — 300,4] — 300,5) — 0,4 | — 0,7 
15 — 300,5|— 300,3| — 300,5] — 300,5) — 0,4 | — 0,8 
16 — 300,5] — 300,3] — 300,3] — 300,5! — 0,4 | — 0,9 
17 — 300,5! — 300,3! — 300,0! — 300,0! — 0,5 | — 0,8 
18 — 300,5! — 300,3| — 299,8, — 300,0| — 0,3 — 
19 — 299,7|— 300,3| — 300,4! — 300,1! — 0,2 | — 0,7 
20 — 299,6| — 300,3| — 300,1|— 300,1| — 0,2 | — 0,6 

2 — 299,7| — 300,3| — 299,6| — 300,0! — 0,2 | — 0,6 
22 — 299,7|— 300,0! — 300,1|— 300,0! — 0,2 | — 0,7 
23 — 299,6| — 300,2, — 300,1|— 300,0! — 0,3 | — 0,7 
24 — 299,6| — 300,2! — 300,0! — 300,0! — 0,3 | — 0,7 
25 — 299,6| — 299,8 — 300,2 — 299,9| — 0,3 | — 0,7 
26 — 299,6| — 299,7| — 300,2|— 299,9) — 0,2 | — 0,6 
27 — 299,5|— 299,6| — 300,0! — 299,8| — 0,1 | — 0,5 
28 — 299,5| — 299,6| — 300,5|— 299,8| — 0,1 | — 0,5 
29 — 299,5| — 299,6, — 301,3) — 299,8| — 0,1 | — 0,5 
30 — 299,4] —  |— 300,4 — 299,2) — 0,2 | — 0,4 
31 — 299,4/ — —  |— 2992] — 0,2 — 

_— Les enregistrements de phase ont été effectués par l’inter- 
médiaire d’un oscillateur à rubidium. 

— Les fréquences sont rapportées à l’étalon à césium Cs, du 
Département « Fréquences » du C.N.ET. 

PUBLICATIONS TECHNIQUES 

RÉÉDITION DU BULLETIN TECHNIQUE 

« GENERAL RADIO » 

SUR LES MESURES DES PARAMÈTRES 

DE TRANSISTORS DE 25 A 1 500 MHz 

Le bulletin technique GENERAL Rapio numéro E107 
décrit le fonctionnement du pont d’impédance, d’admit- 
tance et de fonction de transfert et donne un aperçu de 
ses nombreuses applications aux circuits dipôles. quadri- 
pôles passifs et actifs, et, en particulier aux transistors. 
L'appareil qui fonctionne en méthode de zéro donne direc- 
tement, sans calcul, les paramètres y, h et z avec une très 
bonne précision. Ces paramètres, qui sont universellement 
employés par les fabricants et les utilisateurs de transistors, 
ont l'énorme avantage de permettre de représenter le 
transistor par un circuit équivalent. En complément à la 
précédente édition, on trouve dans ce bulletin une descrip- 
tion des nouveaux supports coaxiaux quatre fils destinés à 
mesurer les transistors avec des fils de sortie de 5 cm sans 
qu’il en résulte une modification de leurs caractéristiques. 
Ce bulletin technique peut être obtenu auprès des Ets 
RADIOPHON, 148, avenue Malakoff, Paris-16°. 

NOUVEAUTÉS TECHNIQUES 

HYPALON PROTÈGE LES ANTENNES-CORNETS 

DE LA RADIO ANGLAISE 

Sur la nouvelle tour de la General Post Office de Londres, 
ainsi qu'aux divers relais-radio britanniques, on peut voir 
des antennes de fabrication GEC, en forme de paraboloïdes. 
Pour assurer leur protection, l'extrémité libre du dispositif 
doit être équipée d’une membrane résistant aux intempéries 
et ne causant aucune distorsion. Une «transparence aux 
ondes radio > satisfaisante pour cette application est offerte 
par du tissu polyester enduit de caoutchouc synthétique 
HYPALON, produit par Du Pont de Nemours 

Après de nombreuses recherches, les techniciens de Fran- 
kenstein Ltd de Manchester, spécialistes des tissus enduits, 
ont arrêté leur choix sur un tissu polyester enduit sur les 
deux faces d’ HYPALON correctement formulé. Ce tissu ainsi 
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préparé offre des caractéristiques électroniques valables pour 
cette application. L’excellente résistance de ce caoutchouc 
aux intempéries donne, de plus, une garantie contre les 
sévères conditions d'exposition en service. 

Toutes les antennes de relais radio des Iles Britanniques 
— il y en a environ trois à quatre cents — sont munies de 
ces membranes qui ont donné toute satisfaction depuis six 
ans. Ces dernières ont 2,40 ou 3,60 m de diamètre et tous les 
assemblages sont cousus puis protégés par une bande de 
recouvrement collée. Elles protègent les cornets contre la 
poussière et l'humidité ; la pression d’air maintenue à l’in- 
térieur réduit les risques de flexion de la membrane. 

PLAQUE DE MONTAGE 

POUR TRANSISTORS, EN NITRURE DE BORE 

Différents types de plaques de diverses dimensions pour 
montage de transistors, produites par UNION CARBIDE 
CORPORATION, CARBON PRODUCTS DIVISION, sont figurées 
ci-contre. 

Les caractéristiques exceptionnelles du nitrure de bore 
permettent de monter et d'isoler les semiconducteurs sur le 

châssis et, en même temps, d’évacuer dans ce dernier la 
chaleur qu'ils développent. La résistance thermique du nitrure 
de bore sec étant d'environ 0,1 °C/W, rend inutile l’utilisa- 
tion, dans la plupart des cas, de graisses de contact. 

Les plaques sont fabriquées en épaisseurs de 0,8 mm et 
1,6 mm, elles offrent une bonne résistance mécanique et 
leur surface est suffisamment molle pour assurer un bon 
contact thermique avec le châssis. 

NOUVELLES DIODES « SCHOTTKY » 

HEWLETT-PACKARD 

Une nouvelle série de diodes HPA subminiatures à « por- 
teurs chauds» a été spécialement conçue pour l'emploi 
des mélangeurs-détecteurs à faible bruit, à des fréquences 
allant jusqu'à 8 GHz et plus. 

Ces diodes, de la série 2600, ont des caractéristiques de 
facteur de bruit optimales de 7,0 à 7,5 dB, avec un oscillateur 
local délivrant 1 mW à 8 GHz et utilisant un amplificateur 
MF à 30 MHz et de 1,5 dB de gain. 

Les diodes HPA de la série 2600 sont des diodes 
SCHOTTKY en métal-silicium, optimisées pour l'emploi en 
mélangeur-détecteur HF depuis les basses fréquences jusqu’à 
10 GHZ, et principalement conçues pour remplacer les diodes 
à pointes dans les applications critiques des récepteurs. 

Ces diodes HPA se présentent sous forme de capsule de 
verre mesurant 3,8 mm de longueur sur 1,7 mm de diamètre. 

La gamme de température de fonctionnement s'étend de 
—60 à +125 °C. La puissance moyenne dissipée (à 25 °C) 

» 
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FREQUENCY (GHz) 

est de 125 mW. La dissipation de puissance crête (pour une 
impulsion de 1 us et un rapport cyclique de 0,001) est de 
0,8 W. 

Pour plus amples renseignements s'adresser à HEWLETT- 
PACKARD FRANCE, 150, bd Masséna, Paris 13°. 

NOUVELLE FAMILLE DE VARACTEURS 

MULTIPLICATEURS DE PUISSANCE 

La section des semiconducteurs de MICROWAVE ASSOCIA- 
TES, produit une nouveauté intéressant, la série MA4960 
de varacteurs multiplicateurs de haute puissance. Elle cou- 
vre la gamme s'étendant des ultra hautes fréquences à la 
bande K. La puissance de sortie varie de 30 W pour 
100-250 MHz jusqu’à 0,050 W pour 25 GHz. 

Ces composants sont des raccords diffusés épitaxiaux en 
silicone dont le profil de résistivité a été étudié avec soin. 
Ils sont fournis dans sept boîtes qui diffèrent selon les 
besoins. 

Un exemple caractéristique de la série est le MA4964 qui 
opère dans la bande de fréquences de 2 à 3 GHz avec les 
spécifications suivantes : 

Puissance de sortie 5 W 

TON 

PS TPEMMID SPP EMAX 

S0IGHZ (GE) 

Tension de claquage pour 10 mA min. 

Capacité de jonction à 1 MHz 

Fréquence de rupture : 

Temps de rupture : 0,5 ns 

Résistance thermique 30 °C/W 

Température d’'emmagasinage et opérationnelle : — 65 °C 
dl) C 

Ces varacteurs ont une haute fiabilité et un rendement 
élevé de multiplication dans les systèmes radar de commu- 
nications par semiconducteurs, et en télémétrie. 

Pour des informations plus détaillées s'adresser directe- 
ment à : MICROWAVE ASSOCIATES, Hyde House, the Hyde, 
Edgware Road, London, NW9. 

AMPLIFICATEUR A FAIBLE BRUIT 

WATKINS JOHNSON 

L'amplificateur à T.O.P. modèle WJ 393, fabriqué par 
WATKINS JOHNSON, vient rallonger la liste d’amplificateurs 
à faible bruit et à alimentation intégrée, déjà commercia- 
lisés. 

Cet amplificateur présente un facteur de bruit caracté- 
ristique de 11 dB dans la bande de fréquence 18 à 26,5 
GHZ. Sa puissance de sortie saturée est de 1 mW mini- 
mum, son gain est de 25 dB minimum. L’amplificateur 
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modèle WJ 393 se branche directement sur secteur 115 V. 
Sa consommation est de 20 W. L’aimant permanent est 
magnétiquement blindé, ce qui fait que l’amplificateur peut 
être placé à proximité d’autres aimants ou de matériaux 
ferro-magnétiques. 

Comme tous les amplificateurs Watkins Johnson, celui- 
ci est également couvert par une garantie de 3 500 h. 

Représentant COMSATEC, 134, avenue de Malakoff, 

Paris-16°. 

DÉPHASEURS 360° POUR LES GAMMES 

DE FRÉQUENCE DE 18 A 140 GHz 

Les déphaseurs de 0° à 360° pE MORNAY BONARDI, mo- 
dèle DB 910 pour les gammes de fréquence de 18 à 140 
GHz sont des appareils de précision qui possèdent un taux 
d'ondes stationnaires inférieur à 1,20 et une perte par 
insertion caractéristique inférieure à 1,25 dB à 360°. Pré- 
cision + 1,8 à + 3° suivant les gammes. 

La résolution optimale est obtenue par un obturateur 
précis en mica, commandé par un micromètre. L'absence 
de tout système d’engrenage évite le jeu mécanique. La 
précision de lecture du micromètre atteint 25 un et la dis- 
position judicieuse de son cadran permet une grande faci- 
lité d'emploi. Une courbe d'étalonnage est fournie avec 
chaque appareil. 

Pour tous renseignements complémentaires, s'adresser à 
MEGEX, 105, quai Branly, Paris-15°. 

NOUVEAU TUBE DOUBLE PRÉ-TR/TR 

Un nouveau tube double pré-TR/TR vient d’être déve- 
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loppé pour utilisation entre coupleurs hybrides courts à 
fente dans la dimension de guide d'ondes WR62. 

Le tube MA3248-1 opère dans une gamme de fréquences 
de 15,5 à 17,5 GHz et fonctionne à une puissance de 
crête maximale de 125 kW avec un temps de déionisation 
de 5 us. Cette unité combinée donne un t2mps de déioni- 
sation minimal pour une protection maximale du récepteur 
avec contrôle de phase continu dans les limites de + 3°. 

Ses applications comprennent les circuits duplexeurs à 
haute puissance de bande large, bande Ku, pour radars 
monopulsés. 

Pour détails supplémentaires s'adresser à MICROWAVE 
ASSOCIATES, Hyde House, the Hyde, Edgware Road, 
London, NW. 

NOUVELLES RÉSISTANCES 

A COUCHE MÉTALLIQUE 

Grâce à la miniaturisation de ses anciens modèles A/3 
de résistances à couche métallique, la Société RADIAC, 206, 
rue Lafayette, Paris-10°, tél. 607.35.00 a rendu industrielle 
la production de résistances de haute valeur OHMIC. 

Le modèle A/7 est, à l'heure actuelle, le plus petit mo- 
dèle au monde capable d’atteindre 1L13 Q dans un si faible 
volume. (Longueur 3,5 cm - diamètre 5 mm). 

Rappelons que la Sté RaADIAC fabrique des résistances 
bobinées, à couche de carbone et à couche métallique, 
ainsi que des potentiomètres. 

UNE NOUVELLE THERMISTANCE 

RÉALISÉE A PARTIR DE DIAMANT SYNTHÉTIQUE 

Couvrant une très importante gamme de températures : 
de 20 °C à + 650 °C, ce nouveau type de thermistance 
est réalisé par GENERAL ELECTRIC Cy (USA) à partir d’une 
parcelle de diamant synthétique. 

Ce nouvel élément thermo-sensible peut donc être réalisé 
aussi bien pour mesurer des températures correspondant à 
la liquéfaction de certains gaz que pour déterminer le 
point thermique auquel certains métaux rougissent. 

Cette thermistance comporte une minuscule pastille de 
diamant synthétique semiconducteur, sur les faces de la- 
quelle sont appliqués deux conducteurs maintenus par un 
enrobage de verre faisant office d’ampoule de protection. 
Lorsque la température de cette pastille augmente ou di- 
minue, la résistance électrique du diamant diminue ou 
augmente suivant une loi déterminée. 

Les essais ont démontré que cette thermistance présen- 
tait une très grande stabilité et une remarquable constance 
dans les caractéristiques. De plus, la parcelle de diamant 
étant très petite et présentant une forte conductivité ther- 
mique, permet une réponse rapide aux variations de tem- 
pérature. 

La forme de cette thermistance et sa taille réduite faci- 
litent son utilisation dans les sondes et tous les équipements 
de mesure et de contrôle de la température. De plus, elle 
peut être placée dans tous les fluides sans aucun inconvé- 
nient. 

Ce nouveau composant qui sera commercialisé dans le 
courant de l’année 1967, trouvera donc de nombreuses 
applications pour les équipements de mesure ou de con- 
trôle, que ce soit dans les domaines aéro-spatiaux ou 
industriels. 

Les diamants naturels présentant des propriétés semi- 
conductrices étant très rares, la GENERAL ELECTRIC Cy a 
fait d'importantes recherches et a mis au point un diamant 
industriel en 1955, en partant du graphite. 

La semiconductivité est obtenue en diffusant dans le 
diamant, en présence de fortes pressions et de températures 
élevées, des particules de bore et d’aluminium. On obtient 
ainsi un diamant semiconducteur du type P. 
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NOUVEAUX SUPPORTS BARNES 

POUR CIRCUITS INTÉGRÉS 

BARNES Development Cy annonce la sortie d’une nou- 
velle série de supports MGL pour essais rapides de circuits 
intégrés : contrôle de vieillissement, durée de vie, etc. 

Elle pourra être utilisée pour des circuits intégrés à 14 
ou 16 sorties avec un espacement de 0,100”, elle peut 
également être montée sur châssis et circuit imprimés. 

Ces supports sont compacts et ont les dimensions hors 
tout 1/4”, 1/2”, 3/4” de longueur et avec flasques longueur 
1-1/16”. Le diélectrique est en polysulfone pour fonction- 
nement en service continu de — 65° à + 150°C. 

Les contacts de grande précision sont en cuivre beryllium 
avec des ressorts étalonnés, nikelés et recouverts d’or dur. 
Durée de vie moyenne : 20 000 insertions. 

Représentant : SPETELEC, 12, rue Le Chatelier, Paris-17°. 

DES SERVOVALVES ÉLECTROHYDRAULIQUES 

POSITIONNENT DES PLAQUETTES DE CIRCUITS 

IMPRIMÉS POUR Y PERCER 4 000 TROUS 

PAR MINUTE 

Un positionnement précis de plaquettes de circuits im- 
primés pour y exécuter 4000 perçages par minute cest 
obtenu grâce à deux servovalves électrohydrauliques. 

Ces servovalves Moog, modèle 31-185, commandent 
deux cylindres hydrauliques qui positionnent les plaquettes 
sur les axes X et Y au-dessous des têtes multiples d’une 
perceuse à haute cadence de travail. On obtient sur chaque 
axe une précision de positionnement de + 50 x au moyen 
de codeurs binaires de la position linéaire, situés parallèle- 
ment à chacun des deux cylindres. Les signaux émis par 
ces codeurs sont utilisés en retour et comparés aux signaux 
de consigne fournis par un calculateur de commande ; 
toute différence (erreur) est amplifiée après conversion 
numérique/analogique pour donner un signal correcteur à 
la servovalve. 

signal représentant La 
position de consigne 

erreur 

convertisseur 
digitol 
analogique 

axe des x 
amplificateur 

servovalve 

Commande 
or 

calculateur 
axe des y 

têtes de 

alimentation 
Signal auxiliaire hydraulique 

plaquette de , 
[ circuit imprimé 

[] 

las = 

perçage ue — ue HE — 
HS et de convergence est réalisée par un 

= 
cylindre 
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On a enregistré des accélérations et des décélérations de 

10 ar la masse de 6 kg représentée par l’ensemble de 

la plaquette, de la table et du dispositif de serrage. Un 

changement de position de 3 mm absorbe une force de 

50 ms environ, dont 25 pour l'opération de détente. La 

commande électrohydraulique est la seule à être capable 

d'effectuer un positionnement aussi rapide. 

La course totale de chaque cylindre est de 127 mm. En 

service normal, les déplacements se font par pas de 3 mm. 

Chaque cylindre a un alésage de 25,4 mm et les doubles 

tiges de piston ont 19 mm de diamètre. 

Les codeurs binaires utilisés pour la rétroaction divisent 
chaque unité de parcours en un grand nombre de fractions 
et sont « lus » par des moyens photoélectriques. Si le 
signal en retour ne coïncide pas avec le signal de consigne 
à un instant donné, la servovalve s'ouvre quasi instanta- 
nément pour rectifier l'erreur. L’amplification ou « gain » 
du système est réglée dé telle sorte que l’ouverture de la 
servovalve est totale pour une erreur qui atteint ou dépasse 
6 mm. 

Aux servocommandes Moog, au mécanisme de détente 
et au dispositif de serrage, l'alimentation fournit de l'huile 
filtrée à température contrôlée, dont la pression est réglée 
à 50-60 kp/cm°? et dont le débit minimal (4 l/mn) permet 
un déplacement simultané sur les deux axes. 

MooG assure, du siège de la société, Hans-Klemm- 
Strasse 17, 7030, Bôblingen, Allemagne, la distribution et 
le service après-vente de ses servovalves. 

SOUS-ENSEMBLES 
POUR TÉLÉVISION EN COULEURS 

PRÉSENTÉS PAR RADIOTECHNIQUE COPRIM R.T.C. 

Le système définitif de télévision en couleur adopté par 
la France et certains autres pays étrangers étant mainte- 
nant bien défini et la date de mise en exploitation des pre- 
miers émetteurs étant également connue, on conçoit que le 
délai donné à l’industrie pour faire face à ces nouveaux 
besoins est extrêmement court. 

LA RADIOTECHNIQUE COPRIM RTC n'avait pas attendu 
ces données pour travailler à fond les techniques de base 
et les meilleures solutions de leur application pour la TV 
couleur. 

Depuis un an, elle avait spécialisé une équipe d’experts, 
pour accélérer les travaux en cours et pouvoir présenter 
aux fabricants de téléviseurs des solutions soulignant la 
maturité des connaissances acquises, tant par leur origi- 
nalité que par les performances techniques et économiques 
qu'elles permettent d’obtenir. 

LA RADIOTECHNIQUE est, dès maintenant, à même de 
proposer un ensemble complet et homogène de Compo- 
sants et de Sous-Ensembles pour la télévision en couleur, 
DES, fonctionnant suivant les systèmes SECAM et 
AL. 

La conception des circuits d'utilisation y est étudiée pour 
le fonctionnement d'un transformateur de balayage lignes 

avec THT intégrée, à partir d’une alimen- 
tation + 300 V et déviation stabilisée par 
résistance VDR. 

Un des aspects particuliers des circuits 
de déviation réside dans le fait que la cor- 
rection de coussin verticale et horizontale 
est réalisée par un transducteur de dimen- 
sions réduites. 

La commutation des circuits de balayage 

groupe de relais commandés automatique- 
ment à partir des circuits de synchronisa- 
tion. 

Le jeu de sous-ensembles se compose 
des pièces suivantes pour une exécution 

ONU RER TE 
bi-standard 

codeur binaire de position | 

signal donnant ‘en retour” 
La position du piston 

en] 
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A) Unité de déviation AT. 1022/02 pour tube trichrome 
A 63-11X-90°. 

Bobines lignes et image déplaçables axialement pour 
obtenir le centre de déviation correct. (fig. 1). 

B) Unités de convergence 

Radiale : AT 1023/01 qui se monte sur le déviateur 
réglages statique et dynamique pour chaque faisceau. 
(fig. 2). 

Latérale AT 1025/01 pour réglages statique et dyna- 
mique. 

C) Transformateur de balayage lignes et THT AT 2050/02. 

Utilisé pour le balayage ligne bi-standard' et l’alimenta- 
tion THT du tube trichrome à partir d’une alimentation 
HT + 300 V en 625 lignes et + 330 V en 819 lignes 
(réception des émissions noir et blanc). 

Stabilisation de la source THT par triode ED 500 — 
Etage puissance ligne avec EL 505 — Diode THT GY 
501 — Diode récupératrice d'énergie EY 500. 

D) Transformateur de sortie image 4311.080.00020. 

Adapté pour l’utilisation en haute impédance &es bobines 
de l'unité de déviation AT 1022/02. IL est commandé 
par un circuit « Fantastron-intérateur de Miller ». 

E) Transducteur pour correction de coussin. 

Composant nécessaire pour compenser la distorsion en 
forme de coussin ; il agit par correction électrique per- 
mettant de conserver une pureté correcte des couleurs en 

s 
réduisant la distorsion à moins de 1 %. 

F) Bobines de correction. 

Utilisées pour mettre en forme les courants nécessaires 
aux convergences dynamiques (fig. 3). 
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4 X AT 4040/11 : balance des corrections des faisceaux 
V et R et réglage d'amplitude pour le faisceau B. 

2 EX AM 4040/12 
faisceaux V et R. 

2 X AT 4040/13 : couplage additionnel entre R. V. et B, 

2 X AT 4040/14 : correction additionnelle du Bleu par 
superposition d’harmonique 2. 
AT 4040/15 réglage de la correction de coussin en 

haison avec le transducteur. 

AT 4040/16 : bobine shunt cadrage horizontal (photo S). 

AT 4040/17 : bobine d’équilibrage des courants de dé- 
viation dans les bobinages lignes. 

AT 4042/02 
G) Lignes à retard pour la luminance, ligne à retard à 

constantes réparties, et pour la chrominance 8222.290. 
21131, réalisée en verre et destinée aux circuits de déco- 
dage des récepteurs de télévision en couleur utilisant les 
systèmes de modulations SECAM ou PAL (fig. 3). 

amplitude des corrections pour les 

réglage de la linéarité horizontale. 

En parallèle avec ce très important effort technique, 
RTC a procédé à des investissements considérables. Parmi 
ceux-ci, figurent l'implantation à Dreux d’une première 
chaîne de production en grande série de tubes images cou- 
leur « Shadow Mask ». 

Dans ses autres usines de Composants et de Sous-En- 
sembies tout a été prévu par LA RADIOTECHNIQUE pour des 
productions de série dès le début de l’année 1967 pour 
répondre, non seulement aux besoins de la clientèle fran- 
çaise, mais également à l'exportation. 

NOUVEAUTÉS SEIEM 

1° Alimentations stabilisées. 

La SEIEM, 45, rue Polonceau, Paris-18°, présente une 
gamme complète d’alimentation stabilisées particulièrement 
robustes conçues plus spécialement en vue d'utilisations 
industrielles. 

Cette gamme comprend 15 modèles présentés sous la 
forme de rack standard 19” ou sur châssis pour incorpora- 
tion dans une armoire. 

Ces alimentations stabilisées couvrent les plages de 
tension 0-30 V, 0-50 V, 0-100 V, 0-300 V, 0-600 V et 
0-1100 V, les intensités pouvant aller jusqu’à 10 A (mo- 
dèle 3-30 V). 

Ces appareils bénéficient d’une grande facilité d'emploi 
(Variation en une seule gamme de la tension de sortie) tout 
en ayant un coefficient de température et une ondulation 
très faibles permettant leur utilisation dans la majorité des 
applications. 

2°) Equipements photo-électriques. 

Deux types de relais sont disponibles : le modèle stan- 
dard dont la portée peut atteindre 27 m ; le modèle mo- 
dulé dont la portée peut atteindre 170 m. Ces relais sont 



montés dans des boîtiers étanches particulièrement robustes 
pour installations à l’intérieur ou à l'extérieur. Alimenta- 

tion 110, 220, 380 ou 440 V. 

Afin de résoudre tous les problèmes de détection par 
cellule photo-électrique qui peuvent se poser, ces relais 
peuvent être actionnés par une très grande variété de pro- 
jecteurs et récepteurs et en particulier par un projecteur et 
un récepteur à refroidissement par circuit d’eau étudié tout 
spécialement pour les applications à températures très 
élevées. 

Les projecteurs sont généralement équipés avec ensemble 
optique de focalisation réglable et peuvent tous recevoir 
des filtres infrarouges. 

3° Transmetteurs de précision A.E.I. 

Les selsyns sont des machines à synchronisation automa- 
tique spécialement conçues pour la répétition à distance. 
Lorsqu'un selsyn transmetteur et un selsyn récepteur sont 
interconnectés, toute rotation de l'arbre du transmet- 
teur sera répétée par l'arbre du récepteur. La rotation peut 
être uni ou bidirectionnelle et peut se faire sur quelques 
degrés ou sur un certain nombre de tours. La vitesse de 
rotation peut aller jusqu’à 2000 tr/mn. La transmission 
peut se faire sur des distances de plusieurs centaines de 
mètres. Il n’y a pas de limitation au nombre de récepteurs 
connectés à un même transmetteur, mais sa puissance devra 
être choisie en conséquence. 

Ces selsyns sont des machines bipolaires monophasées, 
le bobinage statorique secondaire étant du type triphasé 
réparti 50 V. Ils peuvent indifféremment jouer le rôle de 
transmetteur ou de récepteur. 

Les selsyns de précision sont très largement utilisés pour 
les systèmes d'indication à distance, tels que répétiteurs 
d'ordres dans les salles de machines, indicateurs de posi- 
tion de valves, contrôle de chaudières, indicateurs de débit, 
de niveau et fonctionnement à distance de compteurs nu- 
mériques, etc. 

Lorsqu'un selsyn actionne simplement l'aiguille d’un répé- 
titeur, le décalage angulaire transmetteur/récepteur est infé- 
rieur à 1° sur toute l'échelle. Dans ce type d’application, 
l'aiguille doit être montée directement sur l’arbre du selsyn 
répétiteur. 

Les transmetteurs de précision se font en trois types de 
consommation 15, 60 et 300 VA respectivement. 

Un selsyn différentiel ayant deux bobinages triphasés 
peut être inséré entre les secondaires de deux transmetteurs. 
Ce selsyn indiquera alors directement la différence angu- 
laire ou la différence de vitesse de rotation entre les trans- 
metteurs. 

MINUTERIES 

ET RELAIS TEMPORISÉS NUMÉRIQUES GOETZ 

1° Minuteries numériques de précision 

Ces minuteries ont été développées à partir des comp- 
teurs d’impulsions GOETZ et elles possèdent les mêmes 
dimensions que ces derniers. 

En branchant ces appareils sur le réseau alternatif de 
50 Hz, ils permettent, à l’aide d’une démultiplication inter- 
ne et d’un redresseur, de compter les centièmes, dixièmes 
et secondes entières. 

Les chiffres marquant les fractions de seconde sont en 
rouge et ceux indiquant les secondes entières sont en 
blanc. 

La remise à zéro peut être électrique ou manuelle par 
touche. 

Etendue de mesure EZ 14 9999 ss. 
EZ 16 — 999999 s. 

ou 9999,99 s, 

Tension d’alimentation : 24 et 220 + 10 % 50 Hz. 

2° Relais temporisés universels à réglage numérique 

Ces relais temporisés possèdent également les mêmes 
dimensions que les compteurs d’impulsions de ce construc- 
teur. La fabrication repose sur les mêmes principes que 
les minuteries décrites ci-dessus. 
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La présélection de la temporisation peut être effectuée 

pour des temps allant jusqu’à 9999,9 s. avec une précision 

de 0,1 s. 

Cet appareil peut être livré avec repositionnement élec- 
trique ou manuel par touche. 

Etendue de mesure 99999 s. 

Précision 0,1 s. 

Tension 24 et 220 V + 10 % 50 Hz. 

Déclenchement : contact inverseur. 

Etablissements. Robert GOErz et Cie, 85, rue du Chä- 
teau-Zu-Rhein, 68-Mulhouse-Dornach. 

Représentant pour la région parisienne : Ets V.A.S., 8, 
rue Albert-Joly, 78-Versailles. Tél. 951.37.20. 

UN COMPTEUR ÉLECTRONIQUE 

50 MHz ÉCONOMIQUE 

HEWLETT PACKARD 

Un nouveau compteur électronique offre grâce à un 
grand choix de tiroirs, la possibilité de mesure dans une 
gamme de fréquence étendue ; avantage que possèdent seu- 
lement les compteurs de prix élevé qui ont cependant 
certains raffinements supplémentaires. 

Le compteur proprement dit a une cadence de comptage 
maximale de 50 MHz qui peut être étendue, grâce à un 
ensemble de tiroirs convertisseurs hétérodynes HP lui per- 
mettant des mesures précises de fréquence jusqu'à 12,4 
GHZ avec une résolution de 1 Hz. Bien qu'économique, 
ce nouveall compteur possède une gamme complète de 
temps d'ouverture de porte commutables de 1 us à 1 s. 

Le nouveau compteur HP modèle 5246L peut recevoir 
tous les tiroirs conçus pour le compteur 50 MHz HP 
modèle 5245L bien connu. Il peut effectuer des mesures 
directes de fréquence jusqu'à 350 MHz à l’aide du tiroir 
à présélection, fonctionner avec une sensibilité de 1 mV 
grâce au tiroir préamplificateur (la sensibilité du compteur 
proprement dit est de 100 mV), peut normaliser la lecture 
à l’aide du tiroir compteur préréglé ou mesurer des inter- 
valles de temps allant de 1 us à 106 s et effectuer des me- 
sures numériques de tension jusqu’à 1000 V à l’aide de 
deux autres tiroirs. 

La lecture du compteur se fait par six chiffres, mais 
pour accroître la résolution, on peut, sur option, y ajou- 
ter un 7° et même un 8° chiffre au moment de l'achat ou 
après. La précision nominale de l'instrument est déter- 
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minée par l’oscillateur fournissant la base de temps dont 
la stabilité en fonction du vieillissement est meilleure que 
2 X 1077 par mois. 

L'impédance d'entrée de l’amplificateur muni de deux 
transistors à effet de champ est de 1 M Q shuntés pat 
25 pF pour tous les niveaux de signaux jusqu'à 1 V 
indépendemment de la fréquence jusqu'à 50 MHz. Grâce 
à l’impédance d'entrée élevée et constante, on peut être 
assuré d’un faible TOS lorsque l'entrée est reliée à une 
ligne de transmission fermée ; si on désire atténuer la ten- 
sion d’entrée- ou posséder une impédance d'entrée de 
10 MQ/I0 pF, il suffit d'utiliser une sonde d’oscilloscope. 

SONOMÈTRE L.E.A. 

Cet appareil, d'un encombrement très réduit, représente 
dans son principe une oreille humaine artificielle. Il est 
destiné à la mesure objective d’un niveau d’un son ou 
d’un bruit complexe, à partir d’un niveau près du seuil 
d’audibilité jusqu’à un niveau au-delà du seuil de la dou- 
leur. 

Dans le domaine des machines de tous genres, la mesure 
objective des bruits est d’une grande importance non seu- 
lement du point de vue gêne, mais aussi précision de 
fonctionnement et contrôle de l'usure. 

Le Sonomètre sert aussi bien à l'étude des machines 
nouvelles qu’à la surveillance des machines en service 
tout bruit acoustique et toute vibration mécanique sont le 
signe extérieur d’une irrégularité susceptible de produire 
une diminution de la précision ou une augmentation de 
l’usure de la machine. 

Le Sonomètre est utilisé également pour la mesure des 
bruits dans les locaux d’habitation et dans les usines, dans 
les wagons de chemin de fer, les avions et les automo- 
biles. 

Le Sonomètre contrôle les bruits des ventilateurs, des 
avertisseurs, des sirènes et en général de tout moteur en 
rotation. 

En outre, il sert à mesurer l'isolement acoustique et à 
explorer les champs sonores, soit à l'air libre, soit dans 
les salles. 

Le Sonomètre de précision L.E.A. entièrement autono- 
me, alimenté par piles, est entièrement équipé de transis- 
tors. Sa forme, son faible poids, son microphone incorporé 
et son grand instrument de mesure permettent de faire 
des mesures en tenant le Sonomètre à bout de bras. 

Plage de mesure : 24 à 140 dB (0 dB — 2 X 10-5 N/nŸ 
à 1000 Hz). 

Filtres intérieurs : Filtre 40 dB (4); filtre 70 dB (B); 
filtre 90 dB (C); linéaire. 

Filtres extérieurs : 2 prises sont prévues pour le bran- 
chement d’un filtre extérieur (impédance 600 {2 ). 
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Microphone Microphone de mesure électrodynamique 
de précision, incorporé à l'appareil. Possibilité d'utiliser le 
microphone hors du. Sonomètre, avec un prolongateur 
Gusqu’à 50 m), d'utiliser plusieurs microphones avec un 
commutateur, de remplacer le microphone par un capteur 
de vibrations électrodynamique à basse impédance, de 
n'importe quelle marque. 

Sorties : Prise analyseur ou oscilloscope (1000 Q, 0,16 V). 
Prise casque (2000 Q@ , 0,16 V). 

Présentation ==. :105 7 
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NOUVEAUTÉS EN INSTRUMENTATION NUCLÉAIRE 

PRÉSENTÉES PAR LA RADIOTECHNIQUE 

A LA SESSION D’ÉTUDES DE LYON 

Au cours de la session d’études sur les méthodes d'iden- 
tification des particules nucléaires qui s’est tenue à Lyon 
du 19 au 21 janvier 1967, LA RADIOTECHNIQUE-COPRIM- 
R.T.C. a présenté ses réalisations les plus récentes en 
composants pour l'instrumentation nucléaire. On a pu 
remarquer, en particulier, les photomultiplicateurs 56 DVP 
de très faible bruit et XP 1210 de temps de montée extré- 
mement bref, le PM400 spécialement conçu pour être em- 
barqué à bord de fusées ou de satellites, et les détecteurs 
semiconducteurs de localisation de particules. 

De plus, un détecteur au germanium de quelques cm3 
de volume a été présenté en fonctionnement dans le cryos- 
tat coudé CRY 156 spécialement réalisé pour maintenir ce 
détecteur à la température de — 180 °C pendant plus de 
dix jours. Les physiciens ont mis à profit la présence de 
ce dispositif de hautes performances en spectrométrie gam- 
ma pour tracer les spectres de radioéléments à vie très 
courte qui venaient d’être irradiés à l'accélérateur Van de 
Graaff. 

IMPRIMANTES RAPIDES SHEPARD 

TYPE MINITYPER 

POUR CALCULATEURS 

ET INSCRIPTION D'INFORMATION 

Les imprimantes présentées par SHEPARD sont le fruit 
de 15 années d’expérience qui permettent de garantir une 
grande fiabilité ont déterminé le choix de la N.A-S.A. et 
de l’Armée américaine. 

Elles sont, de plus, paraît-il, d’un prix très raisonnable, 

Chaque position d'impression est équipée d’une roue à 
caractères. 

Le nombre de colonnes peut être augmenté en ajoutant 
les roues à caractères et les éléments d'impression corres- 
pondants. 
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Les marteaux SHEPARD permettent le contrôle de la force 
de frappe de façon à éviter les risques de perforation du 
papier et l'usure, même en cas d'absence de ruban ou de 
papier. 

Les électro-aimants de commande des marteaux sont 
conçus de telle sorte qu'ils éliminent les frottements et 
l'usure des pivots. La consommation électrique et les vi- 
brations mécaniques sont réduites. 

L'alimentation en papier est réalisée par un mécanisme 
distributeur qui permet l'avance du papier correspondant 
à un interligne entre chaque cycle d'impression (environ 
SMS). 

Parmi les applications possibles, on peut citer 

— Sortie de convertisseurs analogiques numériques (ten- 
sion, courants, fréquence). 
— Sortie de Compteurs BCD. 
— Impression de télémesures. 
— Sortie de mémoire à registre (calculateur). 

Caractéristiques 

Vitesse 20 lignes par seconde (en alphanumérique) ; 
40 lignes par seconde (en numérique). 

Nombre de colonnes : 1 à 48 caractères par ligne. 

Encombrement : Boîtier sur table ou rack 48 cm. 

Fonctionnement : Synchrone ou asynchrone. 

Logique d'entrée : Accepte des codes jusqu’à 6 bits bi- 
naires. 

Electronique Transistoriée, alimentation incorporée. 

Options : Mise en évidence du point décimal, suppres- 
sion du zéro, codes d’entrée mélangés, nombre de colon- 
nes pouvant être rendu à 48, vitesse d'impression excédant 
40 lignes par seconde, construction du type militaire pour 
essais d’environnement extrêmes. 

Autres modèles. — Impression en sortie de mémoire 
de calculateur, tambour, ligne à retard, mémoire à tores, 
ruban perforé ou magnétique, impression sortie à partir de 
réseaux de télécommunications, Dictaphone, etc. 

Les Laboratoires SHEPARD fabriquent aussi des impi- 
mantes jusqu’à 200 colonnes, des imprimantes sur ruban 
à bas prix, enregistreurs incrémentaux sur bandes magné- 
tiques et systèmes de transmission d'informations sur lignes 
téléphoniques. 

Représentant pour la France : SEUROLEC, SOCIÉTÉ EURO- 
PÉENNE D’ELECTRONIQUE, 39-41, rue de l'Est, 92-Boulogne- 
Billancourt. Tél. 408.38.60,. 

NOUVEAU RADIOTÉLÉPHONE 

100 % TRANSISTORISÉ 

Le Stornophone 690 est un radiotéléphone mobile VHF 
et UHF/FM fonctionnant sur bandes des 80, 160 et 460 
MHz. Les versions 80 et 160 MHz délivrent 10 W antenne 
et la version 460 MHz, 6 W. 

Il peut avoir un maximum de 12 canaux pilotés chacun 
par un oscillateur à quartz sous forme de module enfichable. 
Le nombre de canaux équipés à l’origine peut être étendu 
à 12 par simple mise en place de modules oscillateurs sup- 
plémentaires pré-réglés à la fréquence désirée. Aucun réali- 
gnement des circuits n’est nécessaire. 

La boîte de commande, avec haut-parleur incorporé, est 
fixée au tableau de bord, ainsi que le microphone. 

Le bloc émetteur-récepteur est placé à un endroit où il ne 
gêne pas : dans la malle ou sous un siège. 

Conçu pour l'équipement des véhicules automobiles, le 
Stornophone 600 est commutable en 6, 12 et 24 V. Il est 
protégé efficacement contre les effets d’un renversement 
fortuit de polarité ou d’un raccordement à une mauvaise 
tension. Sa consommation en courant est de l’ordre de 0,25 A 
sous 12 V, c’est-à-dire inférieure à celle d’une ampoule de 
feux de position. 
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La tension d’alimentation est régulée et maintient cons- 
tante la puissance de sortie antenne et les niveaux BF, 
même si le voltage de la batterie varie de +20 %. 

La sensibilité de son récepteur (0,3 uV) procure une amé- 
lioration de 4 dB par rapport aux modèles précédents. 

Le Stornophone 600 quoique conçu pour des utilisations 
civiles, égale en performances les appareils construits pour 
des besoins militaires. IL a subi avec succès les essais très 
sévères prescrits par les normes DEF 133 (anciennement 
K 114); les spécifications annoncées n'ont été affectées ni 
par des différences de température ou d’humidité ni par les 
chocs mécaniques auxquels les appareils sont soumis durant 
ces essais. 

Le Stornophone 600 est commandé à distance. Les dispo- 
sitifs d'appel sélectif ou d'identification du véhicule par tona- 
lités musicales, sont contenus dans la boîte de commande 
qui est si compacte qu’elle peut toujours être montée à 
portée de la main de l'utilisateur. Le haut-parleur peut être 
installé soit directement sous la boîte de commande, soit 
séparément. 

Module oscillateur pilote du radiotéléphone Storno ; stabilisé 
par quartz, il ne mesure que 19 mm de hauteur, 

Le Stornophone 600 est homologué en Grande-Bretagne, 
France, Allemagne Fédérale, Hollande, Suisse, Autriche, 
Finlande, Suède et Danemark. 

Constructeur STORNO, Ved Amagerbanen 21, Copenhague 
S . Danemark. 
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UN ÉCRAN MOBILE 

POUR LA MESURE DE LA RADIOACTIVITÉ 

DU CORPS HUMAIN 

Un écran mobile pouvant couvrir le corps tout entier per- 
met de mesurer la radioactivité de l'organisme humain, de 
déceler des maladies telles que certaines formes de cancer, 
l’anémie et les affections osseuses. Il peut aussi servir à étu- 
dier l'efficacité d’un traitement lorsqu'on a introduit dans 
l'organisme des substances comme un radio-isotope. 

Le malade est couché ou assis sur un lit à moteur qui 
passe sous l’appareïl détecteur. Une fois que tout le corps 
a été exploré, des indications apparaissent au bout de quel- 
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ques secondes, imprimées par une machine à écrire élec- 
trique faisant partie de l’appareil. Les indications peuvent 
aussi être perforées sur ruban pour être analysées ensuite 
par un calculateur. 

Le groupe mobile peut s’employer dans presque toutes les 
salles d'hôpital ; il fonctionnera sur un robuste châssis stan- 
dard actionné soit par sa propre génératrice, soit par le 
réseau. 

Un tel groupe est installé sur une remorque, pour visiter les 
hôpitaux des principales villes d’Ecosse. 

L’appareil, appelé MERLIN (Monitoring Equipment for 
Radioactivity at Low Levles in Vivo) a été imaginé et cons- 
truit au Centre Ecossais de Recherches sur les Réacteurs 
d’East Kilbridge, Glasgow, Ecosse. 

COMMUNIQUÉS 

COURS 

COURS SUR LA TÉLÉVISION EN COULEUR 

L'Association pour le Perfectionnement Pratique des 
Cadres des Entreprises Industrielles (A.P.C.EL.), 19, ave- 
nue Niel, Paris-17*, organise des cours d'initiation à la 
technique de la télévision en couleur, qui débuteront en 
mars 1967 pour les auditeurs de la région parisienne. 

Destinés aux techniciens et ingénieurs qui vont se con- 
sacrer à la production et à la diffusion des récepteurs du 
type SECAM, ces cours s’harmonisent avec ceux dispensés 
par l’'O.RT.F. et le S.C.A.R.T. Ils comprennent des exer- 
cices complets de laboratoire, avec recyclages, dépannage, 
et service après vente. 

La direction de cet enseignement a été confiée à M. Ri- 
VÈRE, Ingénieur en chef à la C.S.F., Professeur à l’E.SE,. 
Conseiller de l’enseignement technique, bien connu pour 
ses travaux sur le SECAM. 

PROGRAMME 

DU CENTRE DE PERFECTIONNEMENT TECHNIQUE 

POUR LE PREMIER SEMESTRE 1967 

Le Centre de Perfectionnement Technique organisera au 
mois de mars 1967 des cycles de conférences groupées par 
journées ou par demi-journées. 

Parmi les thèmes généraux de ces cycles de conférences, 
nous signalons à nos lecteurs : Les Lasers et Le Génie Ato- 
mique. 

Quatre autres cycles seront organisés dans les mêmes 
conditions au mois d’avril 1967, nos lecteurs pourront être 
intéressés par « Calculatrices et Physique Nucléaire » et les 
Applications de l’énergie solaire. 

Toutes ces conférences auront lieu à la Maison de la 
Chimie, l’entrée sera libre. 

Tous renseignements complémentaires peuvent être obte- 
nus auprès du CENTRE DE PERFECTIONNEMENT TECHNIQUE, 
80, route de St-Cloud, 92-Rueïil-Malmaison. Tél. 967.77.95, 
Poste 006. 

CONGRÈS ET EXPOSITIONS 

SALON INTERNATIONAL 

DES COMPOSANTS ÉLECTRONIQUES 

SALON INTERNATIONAL 

DE L’'ÉLECTROACOUSTIQUE 

Paris, 5-10 avril 1967 

Comme nous l’avons annoncé dans l'Onde Electrique 
de juillet-août 1966, p. 901, les Salons Internationaux des 
Composants Electroniques et de l’Electroacoustique auront 
lieu au Parc des Expositions de la Porte de Versailles, du 
5 au 10 avril 1967. 

En 1966, le Salon des Composants s’étendait sur 32 000 
m2 et il comprenait les appareils de mesure ; en 1967, il 
occupera 35 000 m2, les appareils de mesure étant exposés 
au Palais du CNIT, à la Défense. Parallèlement, la surfa- 
ce du Salon de l’Electroacoustique passera de 4000 à 
4 500 m2. 

Les Salons avaient accueilli, l’an passé, 142000 visi- 
teurs. 
Comme l’année dernière, des Journées Techniques au- 

ront lieu pendant la durée du Salon et dans son cadre 
même où sont installées des salles de conférences. Les 
conférenciers sont désignés par les Sociétés exposantes. Le 
programme englobe l’ensemble des fabrications présentées, 
envisagées sous l’angle de leur technologie et de leur 
emploi. 

ÉTATS EXTRÊMES DE LA MATIÈRE 

AUX TRÈS HAUTES 

ET TRÈS BASSES TEMPÉRATURES 

TRÈS HAUTES ET TRÈS BASSES PRESSIONS 

Paris, 4 au 8 avril 1967 

Les septièmes Journées Internationales de l’Institut Fran- 
çais des Combustibles et de l’Energie, placées sous la pré- 
sidence d’honneur du Duc Louis de Broglie, sont organi- 
sées par l’Institut Français des Combustibles et de l’Ener 
gie, avec le concours de la Société Française des Ther- 
miciens. 
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Elles présenteront l'originalité d’embrasser l'essentiel des 
états extrêmes de la matière. 

Sans aller jusqu'aux ultimes développements réservés à 
des manifestations spécialisées propres à chacun des do- 
maines en cause, ces Journées visent à présenter aux Indus- 
triels et Chercheurs thermiciens un ensemble clair et sûr 
de connaissances scientifiques et de techniques qui peut 
élargir très utilement le champ de leurs curiosités, et leur 
ouvrir d'éventuelles perspectives d’applications nouvelles. 

Les séances de travail auront lieu à la Saile de Confé- 
rences du Centre National de la Recherche Scientifique, 

15, quai Anatole-France, Paris-7°. 

Les participants recevront à l'avance, par fascicules 
séparés, les textes des communications en langue française. 

Une interprétation continue en langues anglaise et 
éventuellement allemande, fonctionnera durant toutes les 

séances. 

Textes et débats, mis au point, seront réunis en un volu- 
me à paraître en 1968. 

Renseignements complémentaires, programme détaillé et 
inscriptions à L'INSTITUT FRANÇAIS DES COMBUSTIBLES ET 
DE L'ENERGIE, 3, rue Henri-Heine, Paris-16°. 

COLLOQUE INTERNATIONAL 

SUR L’ÉLECTRONIQUE ET L'ESPACE 

Paris 10 au 15 avril 1967 

Rappelons que c’est du 10 au 15 avril prochain qu’aura 
lieu le Colloque International sur l’Electronique et l’Es- 
pace, dans les salles de l'UNESCO à Paris. Organisé par 
l'Union des Associations Techniques Internationales (UA 
TI) et la Société Française des Electroniciens et des Radio- 
électriciens (SFER), sous le patronage de la Fédération 
Nationale des Industries Electroniques (FNIE), il fera suite 
au Salon des Composants Electroniques. 

L'Onde Electrique de novembre 1966, p. 1271, en a 
donné le programme détaillé. 

Fin janvier, près de 120 demandes de présentation de 
communications avait été reçues dont plus de 30 éma- 
naient d’une douzaine de pays étrangers. D’après les cor- 
respondances demandant des renseignements, le Comité 
d’Organisation estime pouvoir compter sur mille partici- 
pants. 

EXPOSITION ET CONGRÈS MESUCORA 67 

Paris 14-21 Avril 1967 

L'exposition 67 « Mesure, Contrôle, Régulation, Auto- 
matisme » MESUCORA aura lieu cette année au Palais du 
CNIT, à la Défense, comme nous l’avons annoncé dans 
l’'Onde Électrique de juillet-août 1966, p. 901. 

La dernière exposition MESUCORA de Paris avait eu lieu 
en 1963, elle avait reçu 95000 visiteurs et occupait 
40 000 m2, celle de 67 s’étendra sur une surface majorée 
(er O0mT 

Parallèlement à cette exposition et dans son enceinte se 
déroulera le Congrès MESUCORA, du 17 au 21 avril: 90 
exposés y seront présentés dont 16 par des conférenciers 
étrangers. 

Pour l'inscription, s'adresser à l'Association MESUCORA, 
23, rue de Lubeck, Paris-16°. 

61e EXPOSITION DE PHYSIQUE 

Paris 14-21 avril 1967 

Au Palais du CNIT, en même temps que MESUCORA 67, 
se tiendra la 61° Exposition de Physique. 

Organisée par la SOCIÉTÉ FRANÇAISE DE PHYSIQUE, l’Ex- 
position réunira, comme elle le fait depuis des années, 
les stands des grands Laboratoires Nationaux et ceux des 
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Etablissements Industriels spécialisés dans la recherche et 

la réalisation des appareils de physique. 

Le but de cette manifestation à caractère scientifique est 

de montrer, par des expériences fondamentales, les réali- 

sations nouvelles obtenues en laboratoire et de donner aux 

physiciens une vue d'ensemble des techniques les plus 

récentes mises au point par l’industrie. 

Les stands seront groupés selon les diverses disciplines 
suivantes Matériel de Laboratoire, Optique, Physique 
nucléaire, Mesure, Electronique, Vide. De plus, une sec- 
tion sera consacrée au matériel destiné à l'Enseignement 
de la physique, domaine qui a toujours retenu l'attention 
de la Société Française de Physique. 

Le Catalogue de l'Exposition sera, comme ses prédé- 
cesseurs, un recueil de notices techniques concernant les 
appareils nouveaux. Mentionnant, de plus, les fabrications 
courantes utiles aux physiciens, il constituera un véritable 
manuel de l’Instrumentation en Physique et trouvera sa 
place dans tous les laboratoires. 

COLLOQUE INTERNATIONAL 

SUR LES MÉTHODES DYNAMIQUES DE GÉODÉSIE 

PAR SATELLITES 

Paris, 22-26 mai 1967 

Le CENTRE NATIONAL D'ETUDES SPATIALES organise à 
Paris, du 22 au 26 mai 1967, un colloque international 
sur les méthodes dynamiques de géodésie par satellites. 

Ce colloque de très haut niveau, placé sous la Direction 
Scientifique de M. B. Laco, Chef de la Division Mathé- 
matiques et Traitement des Données du CNES, sera con- 
sacré essentiellement à la détermination des orbites à partir 
d'observations de position de satellites de bonne qualité, 
dans un but de géodésie spatiale ; les méthodes géométri- 
ques de géodésie par satellites étant exclues. 

De nombreux spécialistes européens, américains et so- 
viétiques traiteront, au cours de ces journées d’études, 
divers aspects de ce problème d’actualité. 

Les séances se tiendront dans la salle de conférences 
du Centre National de la Recherche Scientifique, 15, quai 
Anatole-France, Paris-7*. Une traduction simultanée (fran- 
çais-anglais et anglais-français) sera assurée. 

Les personnes désirant assister à cette manifestation doi- 
vent adresser leur demande avant le 30 avril 1967, au 
CENTRE NATIONAL D'ETUDES SPATIALES, Division des Rela- 
tions Universitaires, 129, rue de l’Université, Paris-7°. Tél. 
468.49.39, Postes 469, 470. 

Les participants ayant l'intention de présenter une com- 
munication devront se faire inscrire dans les meilleurs 
délais. 

Aucun droit d'inscription n’est exigé. Le nombre de pla- 
ces est limité. 

SYMPOSIUM INTERNATIONAL 1967 

SUR LA THÉORIE DE L'INFORMATION 

Athènes 11-15 septembre 1967 

Ce symposium qui aura lieu à Athènes, du 11 au 15 
septembre est organisé conjointement par le Groupe 
Théorie de l'Information de l’IEEE et l'URSI, avec ia 
collaboration d’autres sociétés scientifiques. 

Les sujets qui y seront exposés porteront sur : 
— codage et décodage pour sysièmes discrets et continus; 
— projets de canaux et de signaux ; 
— théorie de la détection ; 
— reconnaissance des structures ; systèmes didactiques 

et adaptatifs ; adaptations aux systèmes biologiques ; 
— théorie de prévision et du filtrage et théorie du bruit ; 
— théorie du champ aléatoire. 

Les contributions à ce symposium peuvent se présenter 
sous deux formes : des exposés de 30 minutes environ et 
ceux qui ne dépasseront pas 15 minutes. Les manuscrits 
complets des premiers devront être envoyés avant le 1+ 
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mai 1967, tandis qu’un résumé de 200 mots suffiront pour 
les seconds dont le délai de remise est reporté au 1e juin. 

Les langues admises sont le français, l'anglais et le 
russe ; les textes en français doivent être adressés à 
F. STUMPERS, PHiips Research Laboratories. Eindhoven, 
Pays-Bas ; les textes en anglais et toutes demandes de ren- 
seignements à A.V. BALAKRISHNAN. Dept. of Engineering, 
UCLA, Los Angeles, California 90024 (USA). 

SERVOCOMPONENTS, IEE CONFERENCE 

Londres, 21-23 novembre 1967 

La Conférence de l’IRE sur les composants pour l’asser- 
vissement aura lieu à Londres du 21 au 23 novembre 1967. 

Le but de cette conférence est d'examiner l’état présent 
de la question et des diverses applications de ces compo- 
sants et d'indiquer la direction de leur développement 
futur. 

L'ensemble des composants pour l’asservissement, objet 
de la conférence, est divisée de la façon ci-après, il com- 
prend exclusivement des composants à prédominance 
électrique : 

1) éléments de signalisation (télécommandes, potentio- 
mètres, codeurs, etc.) ; 

2) contrôle de puissance (blocs amplificateurs, contrôle 
par thyristors, etc.) ; 

3) éléments de sortie (moteurs et générateurs courants 
continu et alternatif, moteurs pas à pas, moteurs-couples, 
etc) 

4) composants de couplage (têtes d’engrenages, embraya- 
ges, accouplements) ; 

5) transducteurs  (électro-hydrauliques,  électro-pneuma- 
tiques, etc.) ; 

6) matériels et procédés applicables aux servocompo- 
sants ; 

7) équipements de mesure et d’essais ; 

8) applications et expérience d'emploi. 

Le Comité d’organisation invite les personnes qui dési- 
reraient participer à cette conférence à bien vouloir dépo- 
ser un résumé de 300 mots environ pour le 15 mars 1967, 
à la Conference Section, IEE, Savoy Place, London WC2. 

COLLOQUE A TUNIS 

SUR LA TÉLÉVISION EN COULEUR 

Le 6 décembre 1966, s’est achevé à Tunis un colloque 
sur la télévision en couleur qui a rassemblé près d’une cen- 
taine d'ingénieurs et de techniciens de l’Afrique du Nord 
ainsi que des représentants de l’Armée et de la Faculté 
Tunisienne des Sciences. 

L'idée de ce colloque avait été lancée à l'issue de la XT° 
Assemblée plénière du C.C.IR. à Oslo par les délégués de 
la Tunisie, de l'Algérie et du Maroc, en plein accord avec 
leurs collègues français. Son organisation a été confiée au 
Secrétariat d'Etat Tunisien aux P.T.T. et à la Radio Télévi- 
sion Tunisienne en collaboration avec l'ORTF et la CFT — 
Compagnie Française de Télévision. 

Au cours des quatre journées d’études de ce colloque, les 
ingénieurs de l'ORTF et de la CFT ont traité, sur le plan 
théorique, des bases de la télévision en couleur. Ensuite, 
les caractéristiques fondamentales du système SECAM ont été 
analysées en détail et comparées à celles des autres systèmes. 
Enfin, les questions d'implantation et d'exploitation des 
réseaux de TV couleur — des studios aux récepteurs — 
ont fait l’objet d’exposés approfondis. 

Les équipements amenés à pied d'œuvre par la CFT ont 

permis de réaliser toutes les démonstrations et expérimen- 

tations. 
Ce séminaire a confirmé l'efficacité et la continuité de la 
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coopération technique entre le Maghreb et la France ainsi 
que l'intérêt et le soin que les promoteurs du SECAM atta- 
chent à la formation professionnelle indispensable à l'essor 
— maintenant proche — de la télévision en couleur. 

RÉALISATIONS TECHNIQUES 

L'O.R.T.F. PRÉPARE 

L’'AVÈNEMENT DE LA COULEUR 

La Société PHiLips ELECTRO-ACOUSTIQUE vient de rece- 
voir de l’O.R.T.F. une importante commande de caméras 
couleur destinées aux studios et aux cars de reportage de 
l'O.R.T.F. Ce dernier disposera, dès fin 1967, de trente 
caméras Philips couleur pour les besoins de son exploita- 
tion. 

PHILIPS, qui a été une des premières Sociétés à investir 
d'importants capitaux pour la télévision couleur, a notam- 
ment porté ses efforts sur l'étude d’un tube d’analyse 
« Plumbicon » qui présente de nets avantages par rapport 
aux tubes usuels existants. 

I1 en est découlé la mise au point de caméras studios 
couleur, de dimensions réduites, à trois tubes d’analyse 
« Plumbicon », qui ont permis à l'O.RT.F., de commen- 
cer dès 1962, des essais expérimentaux dans ses labora 
toires d’Issy-les-Moulineaux. Cette caméra a été utilisée 
également lors de la présentation du SECAM dans diffé- 
rents pays et, en particulier, à Moscou, lors des essais 
entre Moscou et Paris. 

L’industrialisation de ces caméras a commencé en 1966 
et plusieurs centaines auront été livrées fin 1967 aux diffé- 
rentes organisations mondiales de Radio Télévision. Devant 
le succès obtenu, et afin d’adapter ces caméras aux condi- 
tions d’exploitation de certains pays, il a été décidé de 
décentraliser la fabrication en Amérique et en France. 

La Société PHiLips ELECTRO-ACOUSTIQUE à Paris, en liai- 
son avec les Services Techniques de l'O.RT.F., a mis au 
point les caméras et leurs voies qui serviront au démarrage 
des émissions couleur en France. 

Parallèlement, il a été étudié et construit des moniteurs 
et des analyseurs d'images fixes pour diapositives couleur, 
que Philips a fourni depuis cinq ans aux principaux cons- 
tructeurs français et étrangers pour leurs études en labo- 
ratoire. . 

En liaison avec les Laboratoires d’Electronique et de 
Physique Appliquée (L.E.P.), dans lesquels elle possède une 
participation, la Société Philips Electro-Acoustique a mus 
au point de nouveaux matériels de télévision qui seront 
présentés incessamment, en même temps que ses caméras 
couleur et le nouvel Eidophor trichrome simultané, capa- 
ble de donner une image couleur sur un écran de plus de 
quatre-vingt mètres carrés. 

Rappelons qu’à l'issue de l’Assemblée Générale de la 
SFER, le 25 janvier 1967, l’Eidophor a été montré en 
fonctionnement à l’amphithéâtre Paul-Janet de l'Ecole 
Supérieure d’Electricité. 

LA TÉLÉVISION IRANIENNE 

S'ÉQUIPE EN MATÉRIELS FRANÇAIS 

Le 31 décembre 1966 à Téhéran, M. REZA GHOTBI, Di- 
recteur Général de la Télévision Nationale Iranienne, a 
signé un important contrat pour l'équipement du réseau 
de télévision iranien dont le bureau d’études CORDONNIER 
avait mené l'étude générale et architecturale. 

Les titulaires de ce marché sont des constructeurs fran- 
çais parmi lesquels CSF a été désignée comme chef de file. 
Les autres Sociétés contractantes sont : THOMSON-BRANDT, 
ENTREPOSE, la SOCIÉTÉ D’INSTRUMENTATION SCHLUMBERGER, 
SONECTRO et les Etablissements TISSERAND. 

Le contrat concerne la fourniture, l'installation et la 
mise en service de tous les équipements nécessaires, répar- 
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tis essentiellement en centres d'émission et centres de pro- 

duction. 

Les centres d'émission situés à Téhéran, Koshroabad, 
Ahwaz, Dezful et Aliabad, sont placés sous la responsa- 
bilité de CSF; THOMSON-BRANDT est responsable, pour sa 
part, des centres de production ou s’élabore la vidéo et 
qui sont installés à Ahwaz, Rasht, Téhéran et Abadan. 

Un centre provisoire d'émission-production fonctionne 
déjà depuis deux mois à Téhéran. Il avait été mis en 
place dans le délai record de trois mois par le groupe de 
constructeurs . précités. 

L'O.R.T.F. apporte sa garantie technique pour l’ensem- 
ble de la fourniture et, de plus, son assistance technique 
et son concours pour la réalisation des programmes. 

INFRASTRUCTURE ÉLECTRONIQUE 

DE LA DÉFENSE AÉRIENNE DE L'OTAN 

(NADGE) 

La journée du 28 décembre 1966 a été marquée par 
l’adjudication officielle des marchés passés entre les neuf 
pays hôtes et le consortium international NaADGEco Ltd. 
sélectionné pour la construction du système d’infrastruc- 
ture électronique de la défense aérienne de l'OTAN 
(NADGE). 

Cette adjudication a été notifiée au bénéficiaire au cours 
d’une cérémonie où le Secrétaire Général de l'OTAN était 
représenté par M. Joachim JAENICKE, Secrétaire Général 
adjoint pour les affaires politiques. Des représentants per- 
manents auprès du Conseil de l’Atlantique Nord ou leurs 
délégués assistaient à la cérémonie. 

Le NADGE, dont nous avons entretenu nos lecteurs dans 
le numéro de septembre 1966 de l’Onde Electrique, pp. 
1011-1012, est le projet électronique le plus important et 
le plus complexe dont la réalisation ait été entreprise par 
l'Alliance. Une des caractéristiques de ce projet d’infra- 
structure est que les dispositions financières ont été arré- 
tées de manière à éviter toute incidence adverse sur la 
balance des paiements entre les pays associés. Ce pro- 
gramme, auquel sont intéressés tous les pays membres de 
l'Alliance, prévoit la fabrication et l'installation de maté- 
riels qui amélioreront grandement les possibilités du systè- 
me actuel d'infrastructure électronique de la défense 
aérienne du Commandement allié en Europe en matière 
de détection, d'identification et de poursuite des aéronefs 
ennemis. En outre, il modernisera le système de transmis- 

sion des données à l'intention des missiles anti-avions et 
des avions d’interception de l'Alliance. Lorsque le pro- 
gramme sera intégralement réalisé, les installations de ce 
type s’échelonneront de la Norvège à la Turquie. 
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LE PAKISTAN ÉQUIPE SES AÉRODROMES 

AVEC DES LL.S. CSF 

Après la Suisse, la Hollande, la République Algérienne, 

le Pakistan a choisi la Compagnie générale de Télégraphie 

sans Fil, pour équiper ses aérodromes en I.L.S. La pre- 

mière livraison a eu lieu le 19 janvier 1967 à l’aérodrome 
du Bourget; un avion ANTONOV de l’AEROFLOT soviétique 

a embarqué un I.L.S. 271 et, quelques heures plus tard, le 

matériel était installé sur le terrain de Lahore au Pakistan. 

1967 verra une seconde livraison du même équipement 
à l’aérodrome de Dacca dans le Pakistan Oriental. 

Ces matériels sont identiques à ceux dont sont ou seront 
dotés dans un proche avenir 

— 32 aérodromes de France et d'Outre-Mer dont ceux 
d'Orly, Bordeaux, Lyon, Nice. 

— 15 à l'étranger, dont ceux de Genève, Amsterdam 
et Alger. 

Rappelons que ces matériels I.L.S. (Instrument Landing 
System) étudiés et réalisés en étroite collaboration avec les 
services français de la navigation aérienne, sont utilisés 
pour guider les avions l'atterrissage par mauvaise visi- 
bilité en leur donnant chaque instant leur écart, en 
direction et altitude, par rapport à la trajectoire idéale de 
descente. 

Ces indications peuvent être présentées visuellement au 
pilote (aiguilles croisées), ou introduites dans le pilote 
automatique, ce qui permet l'atterrissage sans intervention 
du pilote. 

à 
à 

DES ÉQUIPEMENTS ÉLECTRONIQUES FRANÇAIS 
A BORD D'UN NOUVEAU SATELLITE 

DE TÉLÉCOMMUNICATIONS AMÉRICAIN 

Un nouveau satellite de télécommunications LANI BIRD a 
été lancé le 11 janvier depuis la base de Cap Kennedy 
pour le compte de la « Communication Satellite Corpora- 
tion » (COMSAT). Placé sur une orbite équatoriale, ce 
satellite est stationnaire par rapport à la terre. Il sera 
utilisé comme relais pour l’acheminement des communica- 
tions téléphoniques, la transmission des données et les 
échanges de programmes télévisés au-dessus de l'Océan 
Pacifique. 

Un second satellitz stationnaire sera prochainement 
placé sur orbite au-dessus de l'Océan Atlantique, ce qui 
doublera le nombre des liaisons qu'il est déjà possible 
d'établir entre l'Europe et le continent américain grâce au 
satellite Early Bird. 

Ces deux satellites pourront ainsi servir de relais entre 
des stations de télécommunications installées au sol ou à 

bord de navires spéciaux, et ré- 
parties sur les deux tiers de la 
surface du globe. En particulier, 
ces possibilités de liaison à 
l'échelle de la planète seront mi- 
ses à profit pour l'échange de 
données et de messages entre 
toutes les stations au sol qui sui- 
vront les expériences du pro- 
gramme APOLLO de la NASA, 
dont le but est l’envoi d’un en- 
gin habité sur la lune. 

La masse et la capacité de 
transmission de ces deux satelli- 
tes sont doubles de celles de leur 
prédécesseur Early Bird. Ils ont été 
construits par la firme américai- 
ne HUGHES Aïrcraît C°, qui a 
confié à la Compagnie Française 

Vue schématique du système de 
protection NAGDE dans son étape 
finale, lorsqu'il s’étendra de la 
Norvège à la Turquie (Photo NATO- 

Michel Descamps) 
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THOMSON HOUSTON - HOTCHKISS BRANDT le soin de réaliser 
une partie des équipements électroniques placés aussi bien 
à bord que dans les stations au sol. 

Les matériels de bord réalisés par THOMSON-BRANDT 
pour ces deux satellites sont des émetteurs VHEF. Ils sont 
utilisés pour transmettre des renseignements sur le fonc- 
tionnement du satellite (télémesures). Ils servent également 
de balises pour sa localisation par des stations de pour- 
suite au sol. 

Grâce, en particulier, à une fabrication et à des essais 
effectués dans des « chambres propres », débarassées de 
toutes poussières, où la température et le degré hygromé- 
trique de l’air sont rigoureusement contrôlés, ces émetteurs 
possèdent une très grande fiabilité Quant aux matériels 
placés au sol, 1l s’agit d'équipements de télémesure et de 
télécommande nécessaires à la mise sur orbite des satellites, 
à leur maintien en position et au pointage de leurs anten- 
nes de télécommunications vers le sol. 

La fourniture de ces matériels par THOMSON-BRANDT, qui 
fait suite à celle d'équipements similaires pour les satellites 
des programmes français et européens, confirme les qua- 
lités des matériels électroniques français pour les besoins 
spatiaux. 

MATÉRIEL CSE AU CHAMP DE TIR DES LANDES 

La Société d’Equipements Spatiaux et Astronautiques, 
la SESTRO, filiale de la Compagnie générale de Télégraphie 
sans Fil, et de General Dynamics Corporation, vient de se 
voir confier par la DRME, Service d’Equipements des 
Champs de Tir, l'étude et la réalisation d’un Système de 
trajectographie de Sauvegarde pour le Champ de Tir des 
Landes. 

Ce système, qui sera en service dans le courant de 1968, 
est destiné à mesurer avec précision les composantes instan- 
tanées de la vitesse des engins, dans la première partie de 
leur trajectoire. 

Ces données, exploitées par le calculateur du Champ de 
Tir et traduites sur une table traçante, permettront à 
l’Officier de tir de prendre les dispositions nécessaires si la 
trajectoire réelle de l’engin s’écarte anormalement de celle 
qui avait été prévue. 

Le dispositif retenu utilisera, pour la synchronisation des 
stations, les horloges atomiques à vapeur de rubidium 
conçues et développées par CSF et bénéficiera de l’expé- 
rience de General Dynamics-Electronics Division qui, dans 
ce domaine, a réalisé pour les Champs de Tirs américains 
les systèmes de poursuite AZUSA et GLOTRAC. 

L’'ÉLECTRONIQUE 

ET LES MOYENS DE TRANSPORT D’AVANT-GARDE 

Le transport de masse dans les nouvelles zones d’urbani- 
sation ainsi que la desserte des aéroports, ont amené les 
services publics à envisager des moyens différant sensible- 
ment des moyens classiques. : 

» 
Divers matériels sont à l'essai ou à l'étude pour 

faire face à ces besoins. Aux USA, un système original 
apporte des éléments nouveaux de par sa conception et ses 
possibilités d'exploitation. 

En essais depuis trois ans sur un parcours expérimental 
au sud de Pittsburg, un dispositif conçu par la WESTING- 
HOUSE ELECTRIC a donné des résultats concluants. 

L’automation intégrale de ce système, permet la régula- 
tion du trafic en fonction de l’affluence, le nombre des 
véhicules d’un convoi pouvant être porté de 1 à 10, par 
attelage automatique. Un ordinateur  WESTINGHOUSE 
PRODAC 550 contrôle et réalise toutes ces opérations ; une 
seule personne est nécessaire pour le bon fonctionnement 
du réseau. 

L'emploi généralisé de thyristors a permis d’alléger con- 
sidérablement les véhicules chaque voiture, équipement 

s 
moteur compris, ne pèse à vide que 9,5 t. 

Le démarrage, la marche en palier, le freinage et l’arrêt 
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sont assurés et contrôlés à partir d’un ordinateur. Les 
impulsions nécessaires à ces opérations étant réparties le 
long des chemins de roulement par un fil inducteur. 

Comme dans les récentes réalisations françaises sur la 
ligne II du métro de Paris, ce fil inducteur est une grec- 
que dont les branches sont plus ou moins écartées sur la 
portion de voie considérée. 

La marche des véhicules est assurée par deux moteurs 
horizontaux de 60 CV chacun disposé tête bêche dans 
l’axe de la voiture, la transmission se composant d’un axe 
et de deux ponts hypoïdes vers les essieux moteurs montés 
sur pneus. Le courant choisi est du type triphasé redressé 
par thyristors. 

Le prix de revient du Transit Express serait nettement in- 
férieur à celui des autres systèmes concurrents ou en essais. 

Au cours d’une visite à Paris, au mois de janvier 1967, 
MM. BOLINGER et OAKLEY, respectivement Directeur et 
Directeur Général de la division des transports de la 
Westinghouse Electric, ont été vivement intéressés par 
l’aérotrain Bertin sur lequel ils sont effectué un parcours 
d'essais entre Gometz et Limours. A l'issue de leurs con- 
versations avec les techniciens français, ils ont exprimé 
l’espoir que des accords technologiques aient lieu entre les 
sociétés. En effet, la mise en place d’un moyen du type 
« Transit Express » permettrait d’apporter une solution 
moderne aux problèmes de desserte des aéroports de la 
Région Parisienne ; de même, il n’est pas impossible de 
penser que l’aérotrain pourrait être utilisé dans le corridor 
Nord-Est des USA où se posent des problèmes de transport 
difficiles. 

RÉPARTITION DES REDEVANCES TÉLÉPHONIQUES 

AU IENA COMMERCIAL BUILDING 

L'installation téléphonique du « Jéna Commercial 
Building », 88, rue Galilée, Paris-8°, immeuble spécialement 
conçu pour la location de bureaux de grand standing, a 
été réalisée par la COMPAGNIE GÉNÉRALE de CONSTRUCTIONS 
TÉLÉPHONIQUES en svstème Crossbar Pentaconta. 

Elle comprend un autocommutateur privé relié au réseau 
des PTT par 24 lignes et desservant 170 postes intérieurs. 

L'originalité de cet équipement, analogue à celui mis en 
service à l'Opéra Commercial Building, vient du fait que 
chaque poste téléphonique ayant accès au réseau est doté 
d’un compteur qui reçoit les impulsions émises par le 
Central lors des communications. 

Ces impulsions permettent de déterminer les taxes télé- 
phoniques à percevoir. L’Administration du « Iéna Com- 
mercial Building » est ainsi à même de facturer à chacun 
des occupants de l’immeuble le montant exact de ses rede- 
vances téléphoniques. 

CABLE TÉLÉPHONIQUE 

CONTINENT - ILE DU LEVANT 

La Marine Nationale vient de poser en Méditerranée, 
par des fonds atteignant 100 m, un câble téléphonique 
sous-marin reliant le Continent à l'Ile du Levant. 

Ce câble dont les caractéristiques de transmissions sont 
exactement les mêmes que celles du réseau terrestre, pro- 
longera celui-ci sans qu’il soit nécessaire d’insérer un équi- 
pement spécial au point de jonction. 

La liaison qui mesure 14 000 m est assurée par une seule 
longueur de câble sur laquelle sont insérés à intervalles 
réguliers, huit conteneurs avec les unités de charge 
(PUPIN) nécessaires pour avoir les caractéristiques de trans- 
missions imposées. Le câble comporte 7 quartes combina- 
bles de 0,9 mm et pourra assurer 21 circuits téléphoniques. 

Sa protection, conçue pour assurer son étanchéité et lui 
permettre de résister à des pressions de l’ordre de 1 MPa 
(10 kg/cm?), comporte une enveloppe de plomb de 3 mm 
d'épaisseur, une gaine de polyéthylène de 3 mm d’épaisseur, 
une couche de jute, une couche de fils d’acier galvanisé de 
7 mm de diamètre et une couche de jute. Le poids est de 
120 t au total. 
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La fourniture de ce câble a été confiée aux CABLES DE 
LYON, sa fabrication, commencée dans leur Usine de Lyon, 
a été terminée dans leur Usine de Calais, d’où il a été 
embarqué directement sur le navire câblier « Alsace » 
appartenant à l’Administration française des PTT. 

EXPLORATION DES CANAUX 

DU RÉACTEUR DE BRENNILIS 

ALCATEL met actuellement en place à Brennilis, sur le 
réacteur EL 4, un dispositif d'exploration des canaux du 
réacteur. 

Ce dispositif comporte un bras complexe télécommandé 
permettant d'introduire une caméra de télévision jusqu’au 
fond de l’un quelconque de ces canaux. 

Ce dispositif et sa télécommande ont été étudiés et cons- 
truits par ALCATEL ; l’équipement de télévision a été fourni 
par la Compagnie Française THOMSON HOUSTON - HOTCH- 
KISS BRANDT. 

ALCATEL a précédemment construit, d’après des études 
de G.A.A.A. (Groupement Atomique Alsacienne-Atlanti- 
que), l’ensemble des barres de contrôle du réacteur EL 4 : 
barres de sécurité, barres de pilotage et barres de compen- 
sation ; ces dernières, d’un type nouveau (barres gazeuses 
à hélium 3), ont fait appel, pour leur réalisation, aux tech- 
niques de soudage par bombardement électronique. 

TABLEAU DE CONTROLE DE RADIATIONS 

POUR L’ACCÉLÉRATEUR LINÉAIRE DE SACLAY 

L'accélérateur linéaire de 300 MeV du Centre d'Etudes 
Nucléaires de Saclay va être doté d’un tableau de contrôle 
de radiations, réalisé conjointement par la Société ALCATEL 
et la Compagnie Française THOMSON HOUSTON - HOTCHKISS 
BRANDT dans le cadre de leur accord concernant les mesu- 
res neutroniques et les mesures de radioprotection auprès 
des réacteurs nucléaires. Cet équipement utilise les nou- 
veaux circuits électroniques modulaires de radioprotection 
étudiés au Centre d'Etudes Nucléaires de Grenoble, qui 
sont destinés à équiper systématiquement les futurs ta- 
bleaux de contrôle de radiations. La mise en service de la 
première tranche est prévue pour le mois de mars 1967. 

L'ensemble comportera 48 voies de mesure à impulsions 
ou à courant continu. Certaines de ces voies sont équipées 
pour transmettre simultanément des mesures de dose et 
des débits de dose. Dans une phase ultérieure, le nombre 
des voies de mesure sera porté à 60. 

Les signalisations sonores et la surveillance acoustique, 
développées selon un procédé original, sont reportées sur 
un synoptique général de l'installation et sur des coffrets 
de raccordement en local. 

CARNET DES SOCIÉTÉS 

CRÉATION D’ALLCO 

(Société d’Instrumentation Electronique ALLARD et Cie) 

M. FE. ALLARD, Président-Directeur Général de TELCO, 
est également Président-Directeur Général d’ALLCO. La 
nouvelle Société se consacrera entièrement à l'étude et à 
la fabrication d'appareils de mesure spéciaux de hautes 
performances et plus spécialement d’Enregistreurs graphi- 
ques rapides de tous types et d’oscilloscopes multicanaux à 
grand écran. Ces appareils étudiés spécialement pour la 
télémétrie, les mesures de laboratoire, les calculateurs 
analogiques, s'adressent principalement aux domaines de 
l'Espace, de l'Aviation, de l'Automobile et du Traitement 
de l'information. 

TELCO, est une des plus anciennes et des plus importan- 
tes Sociétés Françaises d’Electronique Médicale et se 

x 
consacrera désormais uniquement à cette activité. 

Cette opération est inspirée par le souci d’une efficacité 
accrue dans chacun des deux domaines et d’un meilleur 
service des intérêts des deux clientèles. 

L’ONDE ÉLECTRIQUE, t. XLVIT 

Les nouvelles commandes d’enregistreurs et d’oscillos- 
copes spéciaux pour les domaines industriels et militaires 
seront automatiquement prises en charges et exécutées par 
la Société ALLCO, qui a recueilli et renforcé l’équipe d’in- 
génieurs et de spécialistes chargés auparavant de cette 
activité à la Société TELCO. 

TELCO continue à assurer la vente des oscilloscopes et 
enregistreurs spéciaux pour le domaine médical. 

Une nouvelle usine est actuellement en cours d’installa- 
tion, à proximité de la Porte d'Orléans, 61, avenue Aristi- 
de-Briand à Arcueil (Val-deMarne). Tél. ALE. 81.13 et 
ALE. 71.26. 

ENTENTE COMMERCIALE 

MEGEX - TEXAS INSTRUMENTS 

On nous fait savoir qu’une entente est intervenue entre 
les Etablissements MEGEX S.A. et la TEXAS Instruments 
Supply C°, dans le but de faciliter et simplifier l’approvi- 
sionnement de leur clientèle mutuelle. À cet effet, les Ets 
MEGEX concèdent à TEXAS Instruments la possibilité de 
vendre leurs potentiomètres Beckman Helipot et TEXAS 
Instruments acceptent MEGEX comme distributeurs autorisés 
de leurs semiconducteurs. 

En conséquence, la clientèle qui aura à s’approvisionner 
en produits Helipot ou en produits Texas Instruments, 
pourra désormais adresser sa commande à l’une ou l’autre 
firme qui l’exécutera aux mêmes prix et délais qu'une 
commande directe. 

CRÉATION DE CLARE ELECTRONIQUE 

C.P. CLARE INTERNATIONAL N.V. a décidé de créer une 
filiale de vente française C.P. CLARE ELECTRONIQUE S.A. 
R.L. dans le but d’assurer à sa clientèle française l’assis- 
tance technique, la disponibilité sur stocks, l'étude de 
l'application de ses relais à contacts mouillés au mercure 
ou à contacts secs, sous ampoules scellées, fabriqués à 
Tongres, Belgique. 

Cette Société doit, en outre, assurer la commercialisation 
de nouveaux composants électroniques : commutateurs pas- 

s 
à-pas et commutateurs à boutons-poussoirs lumineux. 

Jusqu'à ce que C.P. CLARE ELECTRONIQUE ait été défini- 
tivement constituée, on est prié d'adresser demandes et 
commandes à Monsieur J.L. RIVIÈRE, Boîte postale n° 8, 
Saint-Rémy-lès-Chevreuse. Tél. 952.73.51, qui représente 
actuellement C.P. CLARE INTERNATIONAL N.V. en France et 
sera gérant de C.P. CLARE ELECTRONIQUE S.A.R.L. 

DOW CORNING INTERNATIONAL 

OUVRE UN BUREAU A PARIS 

La Société Dow CORNING S.A.R.L. a été créée à Paris, 
pour promouvoir les ventes des produits Dow CORNING en 
France, et fournir l'assistance technique nécessaire. M. 
RENO R. LASORSA en a été nommé Directeur, les bureaux 
sont 22-24 avenue Raymond-Poincaré, Paris-16€. 

Pratiquement toutes les industries utilisent les silicones 
mais peu d’entre elles ont la possibilité de déterminer 
quelle silicone convient le mieux à leur procédé de fabri- 
cation où au produit final. Le nombre de produits à base 
de silicones augmente continuellement et des applications 
nouvelles de ces produits se font jour. Il devenait néces- 
saire de pouvoir offrir à la fois un service technique rapide 
et des délais courts de livraisons, c’est le but de la nou- 
velle société française. 

TEXAS-FRANCE AGRANDIT SON USINE 

DE VILLENEUVE-LOUBET 

A l'aéroport de Nice, sont arrivés le 16 janvier 1967 
deux avions cargos affrétés par TEXAS INSTRUMENTS FRANCE 
pour transporter les premiers éléments des chaînes de fa- 
brication qui vont être mises en place dans les nouveaux 
halls de production en cours de finition. 
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TEXAS INSTRUMENTS FRANCE a entrepris en effet, en mai 
1966, la construction d’un bâtiment de 4000 m2 qui cons- 
titue la 3° extension de l’usine de Villeneuve-Loubet et 
portera à 15000 m2 sa surface totale couverte. Le bâti- 
ment sera terminé lorsque cette information paraîtra. 

Les 7 tonnes de matériel livrées par AIR FRANCE pro- 
viennent de plusieurs pays d'Europe et des Etats-Unis. 
L'élément le plus spectaculaire en est une ligne de tri auto- 
matique complète qui, une fois installée avec son calcula- 
teur (conçu et réalisé par TEXAS INSTRUMENTS) aura une 
longueur de 20 m et triera des transistors silicium sur 54 
paramètres, à la cadence de 8000 pièces à l’heure. Un 
équipement semblable fonctionne déjà à l’usine de Ville- 
neuve-Loubet depuis décembre 1965. 

TEXAS INSTRUMENTS FRANCE pourra, grâce à ces nou- 
veaux investissements, faire face à la demande des marchés 
belge, hollandais, italien, espagnol, grec, yougoslave et 
français, dont elle a l'entière responsabilité commerciale. 

Ainsi, TEXAS FRANCE, à l'heure où le Marché Commun 
devient une réalité économique, est prête à répondre à la 
demande des industriels utilisateurs de semiconducteurs à 
partir de son usine de Villeneuve-Loubet. 

ACCORD TRW ET MITSUBISHI 
DANS LE DOMAINE DES COMMUNICATIONS 

SPATIALES 

Nous apprenons qu’un accord vient d’être passé avec 
l'approbation du gouvernement de Tokyo entre la 
firme californienne TRW et MITSUBISHI ELECTRIC CORPO- 
RATION (MELCO) dans le domaine des communications spa- 
tiales. 

Depuis 1957, MELCO construisait des stations de recher- 
che de fusées et de satellites pour le compte du gouverne- 
ment japonais ; elle a mis en service en novembre 1963 la 
station terminale terrestre japonaise du réseau de commu- 
nications par satellites de la NASA. MELCO est engagée, 
d’autre part dans la construction de satellites entièrement 
de fabrication nippone. 
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AEG-TELEFUNKEN 

La reprise par l'AEG des activités de TELEFUNKEN déci- 
dée par les assemblées générales des deux sociétés précitées 
est devenue effective le 1 janvier 1967. A partir de cette 
date la raison sociale de la société sera ALLGEMEINE 
ELEKTRICITATS-GESELLSCHAFT AEG-TELEFUNKEN. 

ACTIVITÉS SPATIALES 

Nous avons signalé récemment que les Engins MATRA 
venaient de passer un accord avec TRW Inc. de Redondo 
Beach (Californie) pour des échanges techniques. Cet 
accord faisait déjà suite à un autre, de portée analogue, 
liant TRW à la société anglaise HAWKER-SIDDELEY Dyna- 
mics. 

C'est maintenant la société suédoise SAAB qui vient de 
signer avec TRW un accord d'assistance technique en vue 
de la réalisation du programme spatial suédois et de la 
participation de la SAAB aux projets de l’'ESRO. 

EUROCAE 

L'Organisation Européenne pour l’Electronique de 
l'Aviation Civile (EUROCAE) qui groupe la grosse majorité 
des constructeurs européens spécialisés dans les équipe- 
ments électroniques pour l'aviation civile, a été fondé en 
1963. C’est l'équivalent de l’American Radio Technical 
Commission for Aeronautics. 

La 4t assemblée générale de l’'EUROCAE vient de désigner 
son président pour 1966-67 en la personne du Dr B.J. 
O’KANE, directeur général des Equipements Electroniques 
de la Cie MARCONI. 

En 1959, le Dr O’KANE était nommé directeur de la 
division aéronautique de la Cie et en septembre 1965, à la 
suite de la réorganisation de cette branche, en considérable 
expansion, il devenait directeur général des Equipements 
Electroniques de MARCONI. À ce poste, il est responsable 
des activités de la Compagnie pour les divisions aéronau- 
tique, radar, automatismes, télévision en circuit fermé et 
machines à calculer. 
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Mémoire électromécanique à billes. 

Mémoires à ferrite. — Système original de mémoires 
économiques. — Une application intéressante des composants . 
multi-trous. Contrôle du contenu d'une mémoire à tores en fer- 
rite. — Système de commande de mémoire utilisant des terminai- 
sons non-linéaires. — Nouveaux développements dans les mémoires 
biaxes. — Systèmes de sélection avec tores de basculement. — 
Système de construction standard pour les mémoires à tores de 
2us. — Conception d’un système de mémoire à tore de 2 &s à grande 
capacité. — Mémoire une microseconde à coïncidence. 

Concepts d'utilisation. — Influence des techniques de 
mémoire dans la conception des systèmes à traiter l’information, 
— Influences réciproques entre la structure des mémoires et les 
moniteurs de programme. — Traitement de l'information dans 
les engins spatiaux. ; 

Utilisation des mémoires permanentes. — Mémoires 
permanentes à bâtonnets de ferrite. Définition de mémoires dans 
un central téléphonique à grande capacité — Mémoire capacitive 
semi-permanente. 

ÉDITIONS CHIRON, 40, rue de Seine, PARIS-6°. CCP Paris 5335 
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VOLTMETRES TE 312 
précision : + 0,05% 
linéarité : + 0,02% 

résolution : 100 &V 
impédance d'entrée : 1000 MQ 

sortie numérique : BCD 1-2-4-8 

Fe 

TE 312-02 
TE 312-01 voltmètre 

voltmètre continu- 

continu alternatif 

5 V à 500V — 500 mV à 500 V 

5 V à 500 V 

UNE SEULE PRESENTATION 4VOLTMETRES NUMERIQUESINTEGRATEURS 

TE 312-03 
voltmètre TE 312-04 
inu-alternatif 

nas ne Cité des Bruyères - Rue Carle Vernet 

500 mV à 500 V 500 mV a 500 V— 92 - SEVRES 3 Téléph. 626.02.35 

5 V à 500 VV Sces commerciaux : Technique et Produits 
500 © à 5 MQ JE]LJEIC] 63 bis, rue d'Aguesseau - 92 - Boulogne 

Téléph. 408.14.00 
BUREAUX EN BELGIQUE : 

TECHNIQUE ET PRODUITS 

16, rue Marcq, BRUXELLES-1 

Tél. 18-76-74 

* LA PAGE RÉSERVÉE AUX NOUVEAUTÉS DE TECHNIQUE ET PRODUITS — TEK ELEC-AIR TRONIC 

1, Bd St-Germain, PARIS 6° — BAB. 41-97 et 41-98 
Exclusivité de la Publicité de l'Onde Electrique : R. Domenach. 1 
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Modèles 100 KHz 

Vingt combinaisons possibles p 
mettant des résolutions de 0,0001 
à 100 Hz. 
Le modèle représenté est le |161A 
ayant une résolution de 0,01 Hz. 

Modèles 1 MHz 

Vingt combinaisons possibles p 
mettant des résolutions de 0,001 
CM M m2 
Le modèle représenté est le |162A 
ayant une résolution de 0,001 
équipé de décades à régl 
manuel et programmables à 
tance. 

Modèles 12 MHz 

Vingt combinaisons possibles p 
mettant des résolutions de 0,01 
à 10 KHz. 
Le modèle représenté est le 1163 
ayant une résolution de 10 KH/z. 

Modèles 70 MHz 

Vingt combinaisons possibles p 
mettant des résolutions de 0,1 H 

100 KHz. 
Le modèle représenté est le |164A 
ayant üne résolution de 0,1 Hz. 

Seuls les syvntheétiseurs Général radio 
offrent toutes ces possibilités. 

@ !!s existent en quatre modèles de base dont les 
gammes vont jusqu'à 100 KHz, 1 MHz, 12 MHz et 
70 MHz, réglables par bonds de 0,01 Hz, 0,1 Hz, 1 Hz et 
10 Hz respectivement pour les différents modèles. 

@ Toutes les décades, depuis celle permettant des 
variations de fréquence par bonds de 0,01 Hz, à celle 
permettant des variations par bonds de 0,1 MHz, 
peuvent être fournies en versions programmables à 
distance, tout en conservant la possibilité d'être 

@ |IS peuvent être fournis avec un minimum de réglées directement par intervention manuelle. 
trois décades et être complétés ultérieurement de 
décades supplémentaires, si vos mesures l'exigent. ® Tous les circuits des Synthétiseurs GENERAL 

, : Are : RADIO sont transistorisés. 
@ La décade à variation continue apporte une réso- 
lution supplémentaire d'au moins deux chiffres. ® Le niveau de sortie réglable de 0 à 2 V efficace 

; ee s , 4 est contrôlé par un voltmètre. 
® Un dispositif de wobulation électronique permet 
e balayer sur une plage réglable de 0 à plus de 

1 MHz. 

@ Tous les synthétiseurs sont pilotés par un oscil- 
lateur à quartz de fréquence 5 MHz, pouvant être calé 
sur un standard extérieur. 

@ IIS sont si peu encombrants qu'ils n'occupent que 
135 mm de hauteur d'un rack standard de 480 mm. 

@ Ils fonctionnent sur secteur 115/215/230 V, 50 - 60 
ou 400 Hz. Ainsi que sur tension continue de 20 à 
28 V, 1,8 Ampère. 

RENSEIGNEMENTS 
DÉMONSTRATION E'SRADIOPHON 

148, AV. DE MALAKOFF-PARIS 16° + TÉL. 553 32-50 e TÉLEX 25849 RDIOFON-PARIS 
REG. RHONE-ALPES : 78, MONTÉE DES SOLDATS - CALUIRE (RHONE) - TÉL. (16.78) 29.50.12 
AUX U.S A. : RADIOPHON CORP. - 509, MADISON AVENUE - NEW-YORK 
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