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Introduction générale

Contexte et objectifs

Les capteurs et transducteurs piézoélectriques sont des systémes €lectromécaniques vibrant dans
lesquels se manifestent les effets piézoélectriques direct et inverse. Leurs modes de vibration
sont fortement influencés par le milieu dans lequel ils sont immergés ou par la structure dont ils
sont solidaires. Dans un fluide homogene liquide ou gazeux, la charge acoustique correspondante
modifie la vitesse de vibration du transducteur et amortit sa résonance. Dans le cas d’un élément
piézoélectrique collé sur une structure solide sous contrainte, 1’influence de cette derniére est
prépondérante lorsque la direction de la force exercée sur le patch est colinéaire au vecteur de
polarisation électrique du matériau piézoélectrique. L’impédance é€lectrique est un paramétre
sensible a I’environnement du transducteur. Plusieurs applications pratiques exploitent cette
propriété. La mesure de I’impédance permet par exemple de détecter les modifications physiques
ou structurelles du milieu dues notamment a des dommages. Cette approche est mise a profit en
controle non destructif notamment pour la surveillance de la sant¢ ou du vieillissement des
structures, la détection de corrosion, le décollement. L’analyse fréquentielle de 1’impédance
permet de localiser précisément la zone de résonance du transducteur. Cette localisation peut étre
exploitée pour contrdler et stabiliser la fréquence de fonctionnement de systemes de forte
puissance tels que les dispositifs de soudure par ultrasons (operational frequency tracking and
catching).

La connaissance en temps réel de I’'impédance électrique permet également de déterminer et
d’optimiser la puissance €mise par un émetteur ou la sensibilité en réception d’un capteur
piézoélectrique. Les recherches bibliographiques montrent que beaucoup d’efforts ont été
consentis afin de miniaturiser le capteur sous forme de MEMS. Cependant peu d’auteurs ont
cherché a intégrer le systéme d’analyse d’impédance associé¢ au systeme. Beaucoup de mesure
sont réalisées actuellement a 1’aide d’un analyseur d’impédance de table ce qui fait perdre le
bénéfice de la miniaturisation et compromet la mobilité du systeme complet.

Ces considérations nous ont conduit a rechercher une méthode d’analyse d’impédance
implantable sur un syst¢eme embarqué et adapté aux caractéristiques particulieres des €léments
piézoélectriques.

Les circuits FPGA actuels offrent des capacités de traitement paralleles et de reconfiguration
dynamique permettant d’¢élaborer des architectures complexes, adaptatives et rapides. La mise au
point de ces architectures est grandement facilitée par les outils logiciels de prototypage accéléré.
Ces outils exploitent un formalisme de haut niveau a syntaxe simplifiée. En outre ces outils

générent également les vecteurs de test de I’architecture lors de la conception.

15



Introduction générale

Depuis plus de 15 ans, une équipe du LIEN s’intéresse a la problématique de 1’intégration de
traitements évolués aux capteurs et résonateurs piézoélectriques (BAW et SAW). Ces capteurs
offrent en effet des perspectives trés prometteuses en maticre de mesure sans fils, d’examen sur
le vivant, de controle non destructif ou encore de réseaux de capteurs. L’originalité de notre
approche repose sur 1’analyse permanente du comportement global de 1’élément sensible a partir
de son impédance électromécanique.
L’analyse d’impédance appliquée aux transducteurs et capteurs pi€zoélectriques présente
beaucoup d’avantages. Son suivi permanent permet de mettre en évidence

= des défaillances ;

= des dérives ;

= des défauts d’adaptation (électrique, mécanique) ;

= En outre des informations supplémentaires peuvent étre apportées.
Les analyseurs commercialisés aujourd’hui sur le marché sont des analyseurs avec des bandes de
mesure de fréquence et d’impédance tres larges ce qui facilite leurs utilisation dans des domaines
différents. La précision de ces analyseurs différe en fonction de la marque et de la largeur de la
bande de fréquence.
Ces analyseurs ne peuvent pas étre utilisés dans certaines applications qui utilisent une bande de
fréquence étroite et précise .De plus, a cause de leurs grandes dimensions, ils ne peuvent pas étre
associés aux micro-capteurs.
Nous proposons alors un analyseur sur puce programmable en fréquence et en impédance avec

un taux d’erreur acceptable.

Problématique scientifique et technique

L’extraction de I’'information de mesure a partir des signaux délivrés par les capteurs exige la
conception d’architectures électroniques qui présentent les aptitudes suivantes :
* Dadaptativité afin de compenser les variations environnementales et les paramétres
d’influence et également d’assurer des fonctions d’autocalibration et de détection ;
= la capacité d’intégration afin d’étre aisément associé aux capteurs ;
= ]a flexibilité afin de permettre a I’utilisateur un paramétrage précis du systéme (gammes
d’analyse temporelle, fréquentielle ...) ;
= Poptimisation grace a la meilleure adéquation entre le comportement du ou des capteurs,
les algorithmes de traitement et I’architecture d’implantation ;

= la facilité de Dutilisation avec la possibilité de réglage de ’intervalle de mesure de la
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fréquence et de I’'impédance ainsi que la facilité de la synchronisation avec 1’horloge d’un

autre systéme numérique.

Démarche suivie

Notre démarche exploite la modélisation ¢électroacoustique qui permet de décrire simultanément
le comportement du capteur et son environnement d’influence.

Cette modélisation est ensuite exploitée pour la recherche des algorithmes de traitement et
d’analyse notamment lorsque 1’¢lément sensible est insuffisamment mature ou n’est pas
disponible.

L’implantation des algorithmes sur la cible FPGA est réalisée selon une approche de type HIL
(Hardware In the Loop) dans laquelle I’architecture interagi avec les ¢léments modélisés
(capteurs et conditions de mesure). Grace a des phases successives d'affinage et a la maitrise des
technologies FPGA, il nous est possible de développer des systemes optimisés tout en
garantissant qu'ils restent fiables aussi bien du point de vue fonctionnel que temporel.

Le choix d’utiliser des FPGAs avec la technique HIL permet le réglage et des modifications
rapides et non cotlteuses de 1’architecture numérique. L’utilisation de la technique HIL nous

permet la simulation de plusieurs modéles simultanément avec des horloges différentes.

Organisation du mémoire

Le mémoire de cette thése est organisé en cing chapitres.

Un premier chapitre introductif effectue un état de I’art sur les systémes piézoélectriques et plus
particuliecrement sur la spectroscopie d’impédance électrique (EIS: Electrical Impedance
Spectroscopy) appliquée a ces systemes. Les systémes légers et les circuits intégrés existants
réalisant cette fonction sont présentés.

Le deuxieme chapitre est une étude détaillée du comportement é€lectrique d’un transducteur
piézoélectrique. Il débute par la présentation des modeles électrique (BVD) et électroacoustique
(Redwood). Nous étudions ensuite 1’influence d’un milieu de propagation infini et limité sur
I’impédance ¢électrique du transducteur par la simulation et la mesure.

Le troisieme chapitre est consacré aux méthodes d’analyse d’impédance. Trois solutions sont
proposées : une technique de type ratiométrique, une modélisation paramétrique adaptative et
enfin une méthode originale basée sur [’asservissement de la tension d’excitation du

transducteur. Toutes ces propositions font 1I’objet d’une simulation sous Matlab-Simulink.
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Le quatrieme chapitre est dédié¢ a ’implantation de I’analyseur d’impédance sur circuit FPGA.
La conception de I’architecture numérique est réalisée selon la démarche Hardware in the Loop
(HIL). Le transducteur et les éléments analogiques sont simulés sous Matlab-SimPower System.
Les fonctions numériques utilisent les blocs spécifiques de la bibliothéque DSP Builder. De cette
maniére nous obtenons un prototype virtuel directement implantable sur la cible FPGA. Pour les
tests, nous avons configuré le systéme pour réaliser I’analyse d’impédances supérieures a 1
dans la bande 0-5 MHz.

Dans la derniére partie, les tests de validation de 1’analyseur en situation réelle sont présentés. Le
systéme est configuré pour réaliser 1’analyse d’impédances supérieures a 1 € dans la bande 0-5
MHz. Les résultats de mesure de 1’'impédance de deux transducteurs PZT sont comparés aux
courbes délivrées par un analyseur commercial (Hioki 3532). Nous présentons en fin de chapitre

quelques possibilités d’optimisation du systéme.
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CHAPITRE 1
Spectroscopie d’impédance des systémes

piézoélectriques état de I'art (méthodes et applications)
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Chapitre I : Spectroscopie d’impédance des systémes piézoélectriques

1.1 Introduction

Notre travail est consacré au développement d’une instrumentation pour la spectroscopie
d’impédance des systemes piézoélectriques. La conception d’une électronique dédiée ne peut
étre générique car elle exige la connaissance et la compréhension des systémes auxquels elle est
destinée. Par conséquent il nous a semblé indispensable d’avoir une vision la plus large de la
diversité de ces systemes. Ce premier chapitre est consacré a 1’état de I’art des systémes
piézoélectriques actuels. Il comporte trois volets principaux. Le premier s’intéresse aux
phénomeénes piézoélectriques et aux ondes acoustiques qu’ils générent. Le deuxiéme passe en
revue les différentes catégories de systémes piézoélectriques, mettant en relief leur diversité et
aussi leur grande flexibilité.

Dans la troisiéme partie nous effectuons une revue de la spectroscopie d’impédance électrique

dédiée aux actionneurs, capteurs et résonateurs piézoélectriques.
1.2 Piézoélectricité et ondes acoustiques

1.2.1 Historique

L’effet piézoélectrique direct a été découvert par les fréres Curie en 1880. Il s’énonce comme
suit : lorsque I’on applique une contrainte mécanique a un cristal piézoélectrique, il apparait une
polarisation électrique proportionnelle a la force appliquée.

La découverte de I’effet inverse est attribuée a Lippmann en 1881. Il se manifeste lorsqu’une
tension électrique est appliquée au cristal. Dans ce cas il apparait une déformation mécanique du

cristal proportionnelle a la tension.

1.2.2 Les matériaux piézoélectriques

Il existe deux grandes catégories de matériaux utilisés pour réaliser des éléments
piézoélectriques : la céramique et le monocristal.

La céramique, comme le PZT par exemple, posséde une constante piézoé€lectrique et une
sensitivité supérieure a celle d’'un monocristal. Les céramiques sont plus adaptées pour la
réalisation de transducteurs et de capteurs.

On distingue trois types d’effet sur les matériaux piézoélectriques.
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1.2.2.1 L’effet transversal

Lorsque 1’on applique une force mécanique a un €élément piézoélectrique comme le décrit la

figure 1, la charge ¢électrique C générée obéit a I’équation (1).
b
C:—an-g [C] (D

ou
= F[N] est la force appliquée,
= aetb [m] sont les dimensions de 1I’élément et

= d;; [pC/N] est la constante piézoélectrique de charge.

1.2.2.2 L’effet longitudinal

Dans ce cas (Figure 2) la charge générée est proportionnelle a la force appliquée et est
indépendante de la taille de I’élément. Si I’on utilise plusieurs éléments reliés en série

mécaniquement et en paralléle électriquement, la charge électrique C générée obéit a I’équation

).
C=d, FN )

ou F est la force appliquée et N le nombre d’éléments piézoélectriques

1.2.2.3 L’effet de cisaillement

Ce type présenté en figure 3 est similaire a ’effet longitudinal, la charge générée est
proportionnelle a la force appliquée et est indépendante de la taille de 1’élément. Pour N
¢léments reliés en série mécaniquement et en parallele €électriquement, la charge €lectrique est

déterminée par 1’équation (3).

TTF R T F TE T
i T
b < b £ >£3 b a
Figure 1. Effet transversal Figure 2. Effet longitudinal Figure 3. Effet de cisaillement
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1.2.3 Equations de la piézoélectricité

Il est possible de décrire mathématiquement le fonctionnement d’un matériau pi€¢zoélectrique a
I’aide de quatre équations tensorielles qui relient les grandeurs mécaniques, électriques et les

parametres linéaires du matériau. Les grandeurs tensorielles sont indexées en conformité avec le

mouvement considéré (Figure 4).

Si =sii.Tj+dp Epy D, =einEn +dy; T
E=BTD-gT S=sPT+g'D
D =¢SE+eS T=CES—¢'E
E=B>D-hS T=CcPS-h'D

Les grandeurs é¢lectriques (D et E), mécaniques (S et T) et les parametres du matériau sont

m,n=1,2,3 et ,j=1,2,....,6

explicités dans le tableau 1.

Symbole Définitions Unité | Matrices
D Induction électrique [C/m’] (3,1)
E Champ ¢électrique [V.m'] (3,1)
€ Permittivité électrique [F.m"] (3,3)
B Constant d'imperméabilité diélectrique [m. F'] (3.3)
S Déformation relative - (6,1)
T Contrainte [N. m”] (6,1)
s” Compliance [m°N"] (6,6)
C"et C° | Raideur élastique [N.m~] (6,6)
Constante piézoélectrique de proportionnalité entre la 2
d N [C. m™] (3,6)
charge et la contrainte a champ nul ou constant
o Constante piézoélectrique de proportionnalité entre la [C.m?] (3.6)
charge et la déformation a champ nul ou constant ] ’
Constante piézoélectrique de proportionnalité entre la 2 el
& contrainte et le champ a induction nulle ou constante [m".C 1] (3.6)
h Constante piézoélectrique de proportionnalité entre la [V'OT ] (3.6)
déformation et le champ a induction nulle ou constante IN.C'] ’

Tableau 1. Terminologie et symboles de la piézoélectricité
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Figure 4. Indexation des 6 degrés de liberté

1.2.4 Les différents types d’ondes acoustiques

1.2.4.1 Les ondes de volume

I1 s’agit d’ondes ¢élastiques qui se propagent dans un milieu sans détériorer ce dernier. La vitesse

de propagation est liée aux caractéristiques physiques du milieu. Dans la littérature internationale

les ondes de volume porte 1’acronyme BAW (Bulk Acoustic Waves).

I1 existe deux types de BAW représentés en figures 5 et 6.

Les ondes longitudinales appelées ¢galement ondes de type P (Primary)

Il s’agit des ondes de compression/décompression dans lesquelles le mouvement local des
molécules du milieu est parall¢le a la direction de propagation.

Les ondes transversales, également appelées ondes de cisaillement ou ondes de type S
(Secondary).

Pour ces ondes, le mouvement local est perpendiculaire a la direction de propagation.
Lorsque ce mouvement est horizontal, respectivement vertical, on parle d’ondes de
cisaillement horizontal (SH: Secondary Horizontal) respectivement vertical (SV :
Secondary Vertical).

Pour un méme milieu, la vitesse des ondes transversales est inférieure a celle des ondes
longitudinales. Les ondes de cisaillement ont la particularité de ne pas se propager dans
les milieux liquides.

Dans un milieu anisotropique, une onde de cisaillement quelconque donne naissance a

des ondes SH et SV de vitesses de propagation différentes.

HT 77T 7 P 7 %
o 1 11 i S 884 608 8 48 A 40 6
- it . D et ._._.._14_ - ..tdl/
b L A.SLEFT‘.E’{’?T T
o 1 5.8 e e .1 i e S .4 8 6 w8 88 S SR
Figure 5. Forme de ’onde P Figure 6. Forme de I’onde S
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1.2.4.2 Les ondes de surface

Ce type d’ondes est guidé par la surface du milieu de propagation. Pour un méme milieu, la
vitesse des ondes de surface est inférieure a celle des ondes de volumes mais elles présentent une
amplitude supérieure. Leur acronyme international est SAW (Surface Acoustic Waves). Les
SAW ont la particularité¢ d’étre trés dispersives. Elles peuvent étre classées en deux grandes
catégories principales :
= Les ondes de Rayleigh
Ces ondes sont générées par I’interférence constructive d’une onde P verticale et d’une
onde SV. Il en résulte un mouvement local elliptique (Figure 7).
= Les ondes de Love
Ces ondes sont générées par I’interférence constructive d’une onde P horizontale et d’une
onde SH. Il en résulte un mouvement local latéral comme le montre la figure (8). L’onde

de Love présente une vitesse de propagation supérieure a celle de I’onde de Rayleigh.

Fow

‘ NS NESssSemssImEmEy = ,.;;-yj‘_ o
E ] F r r C f% erlll 7
i - i \ SR EE; ‘ ‘=> : :
! IITH NG ’]: aanEERS EENEREEEREE T
G e ey T 3 i
Figure 7. Forme de I’onde de Rayleigh Figure 8. Forme de I’onde de Love

1.2.4.3 C¢lérite des ondes P et impédance acoustique d’un milieu

La célérité c d’une onde de volume dépend des caractéristiques physiques du milieu dans lequel

elle se déplace. Pour un milieu de masse volumique p [kg/m’] et de coefficient de

compressibilité y [Pa’], la célérité peut étre déterminée par la relation :

c=—  [m/s] (4)
L’impédance acoustique Z, du milieu est définie par le rapport :

Z,=— [Rayls] 6))

Ou P [Pa] est amplitude de la pression acoustique et V [m/s] "amplitude de la vitesse du
déplacement des particules de matiére.

L’impédance acoustique est une caractéristique propre du milieu. Elle peut étre déterminée par :
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z, =% (6)

Ainsi Z, et ¢ sont liés par la relation :

Z, =pc (7)

Le tableau 2 donne les valeurs de la célérité et de I’impédance acoustique dans quelques milieux

a la température ambiante [1].

¢ [m/s] p [keg/m’]| Z,[Rayls]

Air 343 1,21 415
Eau distillée 1482,1 9982 1,48%10°
Plexiglas 2680 1180 3,16%10°
PZT (P1 88) 4530 7700 34,9%10°

Tableau 2. Célérité c et impédance acoustique Z, dans quelques milieux

1.3 Les systémes piézoélectriques

Depuis de nombreuses années, on utilise les matériaux piézoélectriques pour réaliser des
actionneurs électromécaniques, des transducteurs sonores et ultrasonores et différents types de

capteurs.

1.3.1 Les transducteurs piézoélectriques

Ils sont congus principalement pour générer des ondes acoustiques de volume ou de surface.

Les transducteurs produisant des ondes de volume sont utilisés a faible puissance en
échographie, en sondage, en controle non destructif et dans différents capteurs de vitesse, de
volume ou de position. La figure 9 représente la photographie d’un transducteur a ondes de
volume émettant des ultrasons a 70 kHz.

A moyenne et forte puissance, on les retrouve dans des dispositifs de nettoyage, de détartrage, de
pulvérisation, de pergage, de fraisage ou encore de soudure de plastiques [2].

Des transducteurs particuliers sont également utilisés pour générer des ondes sonores (sonar et
haut parleur).

Les transducteurs a ondes de surface sont principalement utilisés dans la constitution de capteurs.
La structure couramment exploitée est le peigne inter digité (IDT : Interdigited Transducer) qui

améliore I’efficacité du générateur d’ondes (Figure 10).
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PZT

Figure 9. Structure d’un transducteur a ondes de Figure 10. Structure d’un transducteur inter
volume digité

1.3.2 Les actionneurs piézoélectriques

Les actionneurs piézoélectriques permettent de produire une force mécanique de manicre simple
et rapide. Ils présentent plusieurs avantages par rapport aux autres systémes électromécaniques :
ils posseédent un temps de réponse trés court, peuvent générer des forces intenses et sont fiables
plus longtemps grace a une usure réduite. Leurs inconvénients majeurs sont le faible
déplacement qu’ils engendrent et la nécessité d’utiliser une tension électrique élevée (de 60 a
1000 V) pour les exciter.

Les types d’actionneurs piézoélectriques couramment utilisés sont les piles piézoélectriques

(Piezo Stack Actuators), les moteurs piézoélectriques (Piezo Motors) et les piezo benders.

1.3.2.1 Les piles d’¢léments piézoélectriques

Elles permettent de générer des mouvements !
linéaires dont I’amplitude est proportionnelle a AL ¥ N PO_{?fi-sation

la hauteur et dont la force est proportionnelle a
la surface active de la pile [3] (Figure 11). L

Elles sont utilisées pour la commande de vannes

hydrauliques et la réalisation de pompes de

faible volume ou d’injecteurs.
Figure 11. Structure de actionneur
piézoélectrique de type pile

1.3.2.2 Les moteurs piézoélectriques

Les moteurs piézoélectriques assurent

I
I‘:—ﬂ.
I’amplification du déplacement engendré par ’f \TR R,
effet piézoélectrique. On distingue([3] : \
\
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= Les moteurs pas a pas (linear stepper
motors) dans lesquels la rotation du
rotor est obtenu par impulsions
successives (Figure 12).

= Les moteurs ultrasoniques
(ultrasonic motors) qui exploitent les

ondes progressives ou stationnaires

1.3.2.3 Les benders pi¢zoélectriques

Ils sont constitués par 1’assemblage de
plusieurs strates piézoélectriques entre
lesquelles sont intercalées des couches
métalliques (Figure 13). Le déplacement
piézoélectrique est amplifié par I’effet de
cintrage engendré par ces couches [3].

L’utilisation de strates trés fines permet
d’exploiter des tensions d’excitation
relativement faibles tout en obtenant une
amplitude de déplacement importante.

Les benders trouvent de nombreuses
applications par exemple dans l'optique, les
télécommunications, I'instrumentation,

I'automobile.

Figure 12. Structure simplifiée d’un moteur
piézoélectrique

Figure 13. Structure d’un bender piézoélectrique

Les équations de la contrainte mécanique et du champ électrique pour chaque type d’actionneurs

sont données dans le tableau 3.

Pile

Moteur

Bender

Contrainte _ D
e T; =C33S; —h33D4
mécanique

D
TS = CSSSS - hSlDl

)
T, =Cy3S; —hy;3D;

Champ ¢lectrique Ey =—h3;S; + B§3D3

S
E; =-h;sS; +B7 1Dy

S
E; =-h3;S; +B3;D;

Tableau 3. Equations piézoélectriques de chaque type d’actionneurs

1.3.3 Résonateurs et filtres piézoélectriques

L’application d’une tension alternative sur un ¢€lément piézoélectrique engendre une onde

acoustique de méme fréquence. On nomme fréquence de résonance mécanique la fréquence pour
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laquelle cette onde est stationnaire. La résonance série correspond a la fréquence pour laquelle
I’impédance électrique du dipdle est minimale. La fréquence de résonance parall¢le correspond
quant a elle a I’abscisse d’impédance maximale [4].

L’effet de résonance d’un ¢élément piézoélectrique est utilisé notamment pour réaliser des filtres

passe-bande. On distingue trois grands types des résonateurs pi€¢zoélectriques.

1.3.3.1 Les poutres résonantes

Une poutre piézoélectrique est composée de
deux couches, un substrat inerte sur lequel
est posée une lame piézoélectrique

La contrainte engendrée par 1’application
d’une tension électrique donne naissance a
une flexion de la poutre (Figure 14).

Ce type de résonateur est généralement
exploité en basses et moyennes fréquences
[5]. Les poutres résonantes sont utilisées en
filtre passe bas ou pour réaliser un

accélérometre pendulaire non asservi [6]

1.3.3.2 Les résonateurs a SAW

Dans ce type de résonateur une onde est
rendue stationnaire au moyen de deux
réflecteurs  acoustiques  placés  aux
extrémités de la lame (Figure 15). Les ondes
de surface sont générées et détectées a I’aide
de transducteurs interdigités. La bande
fréquentielle optimale des résonateurs a
SAW se situe entre 10 MHz et 2 GHz [7].
Ils trouvent leurs principales applications en

télécommunications.

Figure 14. Mode de vibration flexurale

Réflecteur acousthue Charge

N

N
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Figure 15. Résonateur 8 SAW
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1.3.3.3 Résonateur a BAW

Ce type de résonateur est compos¢ de deux
couches piézoélectriques placées entre des
¢lectrodes métalliques [8] [9] (Figure 16).
Leur abréviation internationale est FBAR

[Film Bulk Acoustic wave Resonator].

Le systéme piézoélectrique est enveloppé

Figure 16. Structure d’'un FBAR

par des réflecteurs acoustiques de manicre a
confiner 1’énergie a I’intérieur du dispositif.
Les FBAR travaillent en trés haute fréquence de 1 GHz a 10 GHz. Ils sont souvent exploités

dans domaine de télécommunications sans fil [7].

1.3.4 Les capteurs et micro capteurs piézoélectriques

1.3.4.1 Présentation

Les capteurs piézoélectriques permettent de mesurer des grandeurs physiques (force,
accélération, pression, ...) avec une grande précision. La figure 17 donne un apergu des
différents modes de mesure des capteurs piézoélectriques. Au début des années 1970, les
matériaux piézoélectriques ont été exploités dans les microtechnologies pour réaliser des

systemes microélectromécaniques également appelés piezoMEMS (MicroElectroMechanical

Systems).

Accélération Masse Viscosité Tension
Réact. biochimique Effet o

— piézo aree
Champ magnétique élect.

; oyt 3 Fré

Réaction chimique direct requence
Température Force Pression Impédance

[ ] Mesurande  [] Grandeur mesurée

Figure 17. Les différents modes de mesure des capteurs piézoélectriques
1.3.4.2 Classification et structures des principaux capteurs piézoélectriques

Les nombreux modes de vibration possibles, la grande variété de structures réalisables et les

différentes ondes mises en jeu assurent aux dispositifs a ondes acoustiques une grande flexibilité.
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Ces larges possibilités de conception ont conduit a la réalisation d’un grand nombre de capteurs

et surtout de micro capteurs.

Il est d’usage de classer ces capteurs en deux grandes catégories [10] [11] [12]:
= Les capteurs a ondes de volume (BAW : bulk acoustic wave) qui sont les premiers avoir
fait leur apparition vers 1960.
= Les capteurs a ondes de surface (SAW : surface acoustic wave) apparus vers 1970.
Ces deux catégories regroupent différents types de capteurs caractérisés par le mode de vibration
et de propagation exploité. Les structures des principaux types de capteurs piézoélectriques sont

présentées dans le tableau 4.

Type
de Structure vue de dessus Vue latérale Vibration-Propagation
capteur
Substrat piézo

Substrat piézo

E - :
TSM o — ) b
—>
Electrodes

Face avant Face arriére

SH- Matériau piézoélectrique 5! /\ /\ 71
APM

| N N N ] | N N N ]
SAW IDT IDT Matériau piézoélectrique

L

Tableau 4. Structures des principaux capteurs piézoélectriques

Dans la catégorie des BAW, on utilise les modes suivants :

= TM (thickness mode) : mode de vibration en épaisseur
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Comme pour les actionneurs, le matériau piézoélectrique est pris en sandwich entre deux
¢lectrodes plates paralleles. L’onde générée est une onde de compression longitudinale.
On utilise assez peu ce mode de vibration dans les applications capteur.

= TSM (thickness shear mode) : mode de cisaillement d’épaisseur
Il s’agit du mode le plus exploité pour la réalisation de capteurs notamment dans les
dispositifs appelés microbalances a quartz (QCM : Quartz Cristal Microbalance). L’onde
de cisaillement est une onde transverse [13].

=  SH-APM (shear horizontal acoustic plate mode)
L’onde acoustique est ici générée par un jeu d’électrodes qui s’apparentent a des
transducteurs interdigités (IDT : Interdigited transducer). Il s’agit d’une onde de volume
qui se propage entre les faces supérieure et inférieure du substrat piézo qui joue le role de
guide d’ondes [14].

Dans la catégorie des SAW, outre le dispositif traditionnel a IDT, on trouve les capteurs de type

FPW (Flexural Plate Wave).

1.3.4.3 Gamme fréquentielle et dimensions

Le tableau 5 résume les gammes fréquentielles et les applications principales des différents types

de capteurs piézoélectriques [7].

Gamme de fréquence Applications principales

™ 5430 MHz Controle non destructif

Détecteur de gaz, de polluants, capteur biomédical
Mesure de viscosité, de température, d’humidité, de
pression, force

Micro balance, gravimétrie

TSM |jusqu’a 1 GHz

SH-APM |30 a 500 MHz et plus conductivité et viscosité des liquides

Viscosité des liquides
SAW (5420 MHz Analyses biochimiques
Gravimétrie

Observation des changements liée a des variables
FPW |202a2100 MHz physiologiques (les perturbations de la densit¢ de
liquides)

Tableau 5. Fréquence et applications des principaux capteurs piézoélectriques

La figure 18 compare 1’ordre de grandeur des microcapteurs 8 SAW et a BAW.
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Microsystémes a SAW

Microsystémes a BAW

Sensibilité

1 10 100 10° 10" (log)
Dimension en pm

S

Figure 18. Ordre de grandeur des capteurs SAW et BAW

1.4 Spectroscopie de ’impédance électrique des systémes piézoélectriques

1.4.1 Présentation

L'impédance électrique Zt d'un transducteur piézoélectrique contient des informations sur le
transducteur mais également sur le milieu dans lequel il est immergé (qualité du couplage
acoustique, les variations de la charge acoustique, la présence de réflexions ...). Beaucoup
d'applications exploitent cette dépendance pour la conception de systémes de mesure : mesures
de viscosité, de densité, bio-mesures [15], analyses structurelles d'un matériau, estimation de la
fonction de transfert d’un systeme ultrasonore [16]. Grace a la spectroscopie de I’impédance
¢lectrique (EIS) il est également possible de détecter un dysfonctionnement ou des dérives du

transducteur.

1.4.2 Applications au contréle non destructif

L’un des objectifs du controle non
destructif (CND) est de vérifier I’intégrité
et la solidité des structures matérielles. Analyseur d’impédance

Parmi les méthodes de CND couramment

utilisées figure en bonne place les Patch PZT Fissure

techniques ultrasonores [17]. C’est a

“n A~

'S AR AREATALSTN ) ¥ 3
. 2 R ." ;"',.' 0‘ st '~ »-", F :} .
partir de 1994 que des chercheurs se sont Crgsd 5 SR KTA T
&= & . Structure d’accueil e R e o
. r r \ r . Py r LT 4 . . N ';"'."'. ‘5
intéressés a la détection d’un défaut e e U IR e T
R AR I T MR g PR P L

(SHM : Structural Health Monitoring) a

Figure 19. CND de structure par IES d’un

I’aide d’un transducteur PZT en forme de L :
transducteur piézoélectrique

patch collé¢ sur la structure concernée

(Figure 19).
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Une faible tension (typiquement de 1 V) suffit pour I’excitation du patch piézo qui génere des
ondes ultrasonores dans la structure. Le principe du contrdle repose sur la mesure de I’impédance

électrique Z1(®) du transducteur collé.

L’hypotheése de départ est que la présence de dommages matériels occasionnent des
modifications de cette impédance par rapport a celle relevée dans le cas d’une structure saine. Le
développement de cette technique [18] au cours des 20 derniéres années a bénéficié notamment

des travaux de S. BHALLA, V. GIURGIUTU, C. LIANG, D. PEARS et G. PARK.

: . 1 S
LIANG et col. [19] ont montré que I’admittance électrique Y = — du transducteur solidaire
T

de la structure dépend de son impédance mécanique propre (Z) et de celle de la structure hote

(ZT ) conformément a la relation (8).

. T Zy () 2 GE

Y =—=jmal g33 —=————=—d3, Y (8)
bz ( P L@ Zw)

S?fx est le module de Young complexe de PZT a champ électrique nul,

dsyx est le constante piézoélectrique de couplage,

8;{3 est le constante diélectrique a contrainte nulle,

a est la constante géométrique du PZT

D’aprés LIANG [19]

Cette équation est relative au modele // —/\/\/\/\,—%

k

¢lectromécanique décrit en figure 20 dans
fau =
lequel la structure est représentée par un —— /

systtme masse (M) — ressort (raideur k)-

Figure 20. Schéma électromécanique d’un
amortisseur (coefficient C). transducteur solidaire d’une structure
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GIURGIUTIU et col. [20] ont étudié Partie imaginaire de Zr en kQ

I’influence de la qualité du collage sur 2 D’apres V. GIURGIUTIU [20]
Z1. 1ls ont montré que si le patch est Transducteur décollé
parfaitement adhérent a la structure, la

courbe de la partie imaginaire de Zr est 0 -

lisse et régulicre tandis que celle d’un A
transducteur décoll¢ présente une forte
. 2
résonance (figure 21). ' Transducteur collé
Pour repérer un défaut, une fissure ou -3 - : : : }
0 200 400 600 800

une cassure dans une structure, il est

i . Fréquence en kHz
nécessaire que la longueur d’onde

Figure 21. Partie imaginaire de I’impédance électrique

acoustique soit plus courte que la ) g
de transducteurs collé et décollé

longueur du dommage a détecter.

Pour cela, la gamme de fréquence dans laquelle 1’analyse est effectuée, se situe entre 30 kHz et
400 kHz, ce qui revient a travailler avec des longueurs d’onde comprise entre 0,5 et 10 cm selon
la fréquence et la nature de la matiére.

Dans [21], D. PEARS et col. expliquent comment sélectionner la gamme de fréquence la mieux

adaptée pour le SHM.

BHALLA et col. [22] ont montré que la

Q) 12

= Référence

partie réelle de Zr est la plus sensible aux Dommage

—h
—

dommages de la structure. La figure 22
D’apres
BHALLA [22]

o

montre par exemple [’apparition de

fréquences d’antirésonance due a la
présence de défauts dans la structure
d’accueil.

GIURGIUTIU et col. ont exploité cette

Partie réelle de I’'impédance

méthode pour tester D’intégrité de 6125 135

Fréquence en kHz
structures d’avions [23].

Figure 22. Allure de la partie réelle de I’impédance d’un

Elle est également couramment utilisée DR
transducteur solidaire d’une structure

pour surveiller les infrastructures du

génie civil [24].

35



Chapitre I : Spectroscopie d’impédance des systémes piézoélectriques

1.4.3 Applications aux mesures physico-chimiques

1.4.3.1 Mesure chimique

R. LAKSHMANAN et col. [25] ont réalisé ’analyse de I’'impédance d’une poutre résonante
millimétrique pour mesurer la salinité de 1’eau (Figure 23). L’EIS est utilisée pour mesurer
I’effet de charge sur une microbalance a quartz (Figure 24).

330
T328
T326
T324
T322
1320
1318
T316
T314
T312
+310
T T T 308

0.6 M NuCl
1 D’apres £
LAKSHMANAN ‘f A

[25] /
PZT 1 foam

A Epoxy ‘Z 1
uwv I |
_—\—I Verre 7

Impedance |[Ohms)|

Figure 23. Schéma du systéme Variations de fréquence (kHz)

Figure 24. Modification de l'impédance en fonction de la

salinité d’une solution

1.4.3.2 Mesure d’effet de charge et de viscosité

L’effet de charge se manifeste par une modification de la fréquence de résonance et du facteur de
qualité du systeme (Figure 25) ce qui permet de mesurer la masse absorbée par une couche

sensible ou la viscosité du milieu externe [26].

N
>

Matériau sensitif - - - liquide visqueux
--------- couche rigide

--------- dans ’air

Analyseur
d’impédance

Amplitude de 1’admittance

Fréquence

Figure 25. Effet de charge sur une microbalance a quartz

L’effet de masse se manifeste par une variation de la fréquence d’oscillation de la microbalance

selon la relation (9)
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AF =-23.10°F? AM
A

)

AF est le changement de fréquence dans le cristal oscillant en Hz,

F est la fréquence du cristal piézoélectrique en MHz,

AM est la masse déposée en g et A la surface de I'électrode en cm’

Un trés grand nombre de bio capteurs sont basés sur le principe de la microbalance a quartz pour

effectuer des mesures biologiques [27].

G. LEVEQUE et col. [28] utilisent I’EIS d’un capteur piézoélectrique de leur fabrication pour

mesurer simultanément la viscosité et la densité d’un liquide.

1.4.3.3 Estimation des échos rétro diffusés

Dans [29], V. LOYAU et G. FEUILLARD expliquent comment, a partir de I’analyse de

I’impédance électrique d’un transducteur large bande, il est possible de déterminer la forme des

échos rétro diffusés par un milieu réfléchissant. La figure 26 montre la courbe d’impédance d’un

transducteur chargé par une plaque de verre. Les échos déterminés a partir de cette impédance

sont représentés en figure 27.

18

6 F

‘L

(Ohms)

Z
ek

Real part of
=

-

D’apres LOYAU
et FEUILLARD [29]

4

S 5 7 3 9

Frequency (MHz)

Figure 26. Impédance électrique d'un
transducteur chargé par une plaque de verre

10

! Paise-schs D’apres
—  wgpesmers  LOYAU et FEUILLARD,
2s 29]
Waveiorms deduced from thereal

sat ol ths eledtng uuzedance

Valtage (Volt
e
>
]
\
£
S
k7
=

| -
0¢ FDenped excitadion

valtage first echo
"

i 2 3 2

Figure 27. Echos déterminés a partir de
I’impédance du transducteur

1.4.4 Application aux mesures biologiques

Le temps de coagulation du sang est un parameétre trés important pour le diagnostic en

hématologie. Des travaux sont menés au sein de l’institut de recherches sur les matériaux a
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Dresde (IFW Dresden)[30][31] pour réaliser un controle en temps réel de la coagulation par un
moyen acoustique.

La coagulation engendre un accroissement progressif de la viscosité du sang qui influence la
propagation des BAW. Le syst¢eme de mesure décrit en figure 28 utilise un capteur de type TSM
sur lequel est déposé une goutte de sang. Pendant la coagulation, un analyseur enregistre
régulicrement le spectre d’impédance du transducteur. Ce spectre montre des variations
significatives au voisinage de la fréquence de résonance (Figure 29). Au fur et a mesure du
durcissement du sang on reléve une diminution de la fréquence de résonance et un

affaiblissement important du facteur de qualité du systéme.

Goutte de sang D’apres IFW Dersden [30]
Analyseur 6 5
d’impédance 55
o A5 T m—cec033
- —ec 21.2
A HE =35 1 sec 283
- [ e N —ec31.9
2 — 28 4 =——gec 36,8
T L Quartz —
15
8.902 8,995 8997 9,000 9.002 9.005 9,007 9,010 9.012
Figure 28. Dispositif de mesure de la frequency in MHz

lati :
coaguiation sanguine Figure 29. Evolution de I’EIS durant la coagulation [30]

1.4.5 Application au diagnostic des transducteurs

La qualité et les performances d’un transducteur
piézoélectrique doivent étre controlées

réguliérement pendant sa durée d’exploitation.

Cette surveillance préventive est indispensable g al D’apreés G. PARCK [33]
notamment pour les appareils d’échographie E g ///M
médicale et les dispositifs de puissance [32]. La % z // ‘
mesure de I'impédance Zr du transducteur libre ou & | % J
en charge peut étre utilisée a cette fin. G. PARCK é | A ‘ ‘
et col. [33] utilisent I’EIS pour évaluer les & S 0 15 20

.. s s . , . Fréquence (kHz
variations de capacité électrique du matériau piézo q (kHz)

a partir de la partie imaginaire de Zr. Il est alors Figure 30. Evolution de ’admittance avec

possible d’évaluer quantitativement la dégradation Pusure d’un transducteur

des propriétés mécaniques et ¢électriques de la

céramique.
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La figure 30 décrit par exemple I’influence de ’usure d’un transducteur sur la partie imaginaire

de son admittance électrique.

1.5 Techniques d’analyse d’impédance sur systéme embarqué

1.5.1 Préambule

Dans la plupart des travaux consacrés a I’EIS des systémes piézoélectriques, les auteurs utilisent
des analyseurs d’impédance traditionnels tel que les modeles des sociétés Agilent ou Hioki. Ces
appareils sont onéreux et surtout lourds et volumineux comparativement aux dimensions des
microsystémes dont ils assurent la mesure électrique. Depuis 2004, plusieurs chercheurs et
ingénieurs se sont intéressés a la miniaturisation de 1’analyseur afin de disposer d’un systéme
complet portable, moins onéreux et de sensibilité suffisante. Nous présentons dans ce paragraphe

les différents procédés présentés récemment dans la littérature.

1.5.2 Mesure d'impédance trés précise par pont

C. PETERSEN [34] a développé un appareil numérique de faible puissance permettant de
réaliser une EIS avec une grande précision de 0,001%. Le systéme décrit en figure 31 intégre un
pont de mesure a deux branches dont I'une correspond a I’'impédance a mesurer, et un double
démodulateur synchrone numérique. Le pont est équilibré par un algorithme aux moindres carrés
(LMS) de type gradient.

D’aprés C. PETERSEN [34]

| o=
Capteur

| deg.

t |, Lock-n

| channel 1

Impédance ek

depreference il channel 2
I 'AU Algorithme | ——# L”'Fhase
d’annulation alance

d’erreur | o Quadrature
- - balance

« DCinput

Figure 31. Spectroscopie d’impédance par pont automatique

La figure 32 montre les ¢léments du circuit équivalent du pont de mesure.
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D’aprés C. PETERSEN [34]

2000
1500
Vr=Acos(at) 5 Zero point
=. 1000 2
A ; balance
- 5 500
Algorithme 2
Verr d’annulation 5 0
2 1_‘ X
d’erreur = =500 Imv,,
B, (0] x
s -1000
-—d
Vg=Bcos(ot+) P
-2000

00225 0.025 0.0275 0.03 0.0325 0.035

In-phase balance ratic

Figure 32. Schéma équivalent du pont de mesure  Figure 33. Signal d’erreur au point d’équilibre
du pont

Ce dispositif peut étre utilisé avec n'importe quel type d'impédance et fonctionne en deux étapes.
Dans un premier temps, le pont est équilibré par un algorithme d'annulation d'erreur. Cet
algorithme détermine les amplitudes A, B et la phase ¢ des tensions V1 et Vg qui alimentent
chacune une branche du pont, de maniére a obtenir une tension intermédiaire V. la plus faible
possible. Cette procédure préliminaire permet d’obtenir une approximation du rapport entre

I'impédance Z1 du capteur et I'impédance de référence Zg.

En posant Vi = A-e/ et Vi =B-e/®"® | ]a tension intermédiaire obéit 4 la relation :

Z1VR +Zx Vt
Verr = 7 7
T T 4R

(10)

Lorsque le pont est équilibré I’amplitude de V. est nulle, on peut alors déterminer Z, grace a la

relation (11).
Zp=-Zg —L=—Zp -—e¢7 (11)

Dans un second temps la tension d'erreur Ve, attaque un double démodulateur synchrone ce qui
permet d’améliorer en temps réel la précision de I’impédance mesurée.

Ce pont peut toujours étre €quilibré, car le déphasage relatif entre les deux signaux Vet Vg est

fixé par l'algorithme d'annulation d'erreur.

1.5.3 Analyse d'impédance par détection synchrone

La méthode de mesure en pont permet une spectroscopie d’impédance de haute précision mais

elle est onéreuse et lente car elle nécessite une phase d’équilibrage. Elle ne convient pas aux

40



Chapitre I : Spectroscopie d’impédance des systémes piézoélectriques

situations ou I’impédance change rapidement dans le temps [35] et n’est pas adaptée a la
conception d'un appareil de mesure portable.

Une deuxieme approche traditionnellement utilisée pour I’EIS est la méthode AQD (Analog
Quadrature Demodulation) ou PSD (Phase Sensitive Detector). Le principe de cette méthode est

schématisé en figure 34.

. I est le générateur du courant

d’excitation,

] J et Q sont les signaux de référence

I R de phase et de quadrature,
> CAN] w A est un amplificateur différentiel, M

| X est multiplicateur analogique,
~, » CAN

] PB est un filtre passe-bas utilisé pour

¢liminer les bandes a 2wy,
Figure 34. Méthode de démodulation en quadrature ™ CAN est un  convertisseur

logi AQD . , .
analogique (AQD) analogique/numérique

. R et X sont respectivement les parties

réelle et imaginaire de l'impédance Zr

Une parfaite symétrie entre les canaux J et Q est ici nécessaire pour éviter les erreurs de phase

[36].

Y. YANG et col. [37] ont développé¢ un

appareil portable dont le principe, inspiré¢ de

la méthode AQD, est basé sur le rapport h K
, . L s I v, | Al o 9 | CAN
d’amplitude et de détection de différence de T - '; &
o
phase (MRPDD: Magnitude Ratio and e § ‘2
. . . TVS " 2 5D{caN
Phase-Difference Detection). Ils ont appliqué A2

trois algorithmes d'étalonnage afin| o .
Figure 35. Principe de mesure d’impédance selon la
d'améliorer la précision de 'appareil. méthode MRPDD

Le principe de la méthode MRPDD est décrit

en figure 35.

Dans ce schéma, Z7 est I'impédance a mesurer, Rg est la résistance de référence connectée en
série avec Zr, | est le courant sinusoidal d’excitation qui traverse Zr et R,

V7 est la tension aux bornes de Zt , Vg est la tension aux bornes de Rg.
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Les deux amplificateurs Al et A2 présentent des impédances d’entrée trés élevées. Leurs

tensions de sortie respectives s’écrivent:
VAZ :AI'VZ :Al'I'ZT (12)
VAS = A2'VS = A2'I'RS (13)

ou Aj et A; sont les gains de A1 et A2, respectivement.
Le détecteur de gain et de phase compare Vaz & Vas et génére deux tensions de sortie. La
premiére est proportionnelle au rapport d’amplitude K et la seconde au déphasage entre les deux

signaux d’entrée (14).

_Val
[Vas] (14)
P=0arz —Pas

La valeur complexe de I’impédance Zr est alors déterminée par (15)

A A -
ZT:RS.ﬁ:RS._Z.E:RS.JKeJ(P (15)
VS Al VAS Al

1.5.4 Analyse d'impédance par circuit intégré AD5933

Le circuit AD5933, développé par Analog Devices a partir de 2005, est actuellement le seul
analyseur d’impédance intégré commercialisé. Ce circuit peut mesurer des impédances de 1 kQ a
10 MQ environ dans une gamme de fréquence allant de 1 kHz a 100 kHz. Ses avantages sont une
faible consommation d'énergie et une facilité¢ d'intégration dans un systeme complet de

spectroscopie d'impédance. L’architecture interne de ce circuit est représentée en figure 36.

MCLK AVDD VDD

L "\
CORE DAC =
OSCILLATOR (27 BITS) ;"(
1 ouT |

vouT

SCL 12c TEMPERATURE /|
SDA INTERFACE | SENSOR 2w)|

AD5933 ’
REAL |[IMAGINARY RFE
REGISTER || REGISTER

1024-POINT DFT

| VIN
ADC b‘_ GAIN
12 BITS) LFE N

AGND DGND

Figure 36. Structure interne du circuit intégré AD5933
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En pratique le circuit AD5933 ne réalise que la mesure du courant traversant l'impédance Zr La
connaissance précise de la tension aux bornes de Zt nécessite deux cycles de mesure (étalonnage
et normal). Pendant la phase d’étalonnage Zr est remplacée par une résistance de référence Re,).

J. HOJA et col. [38] ont développé un analyseur portable qui réalise simultanément la mesure de
la tension et du courant a I’aide de deux circuits AD5933. Cette solution permet de minimiser les
erreurs de mesure et d’éliminer la phase d'étalonnage. Le schéma de 1'analyseur développé est

présenté en figure 37.

D’aprés J. HOJA [38]

C T e T T T T T T T T T T T Tapsess |

no. 1
DDS 1 CLK
— Core ¢
27bits 7 ; SCL1
( t : Intnler%ce — =0
SDATTN

! L |

1024
<ADC . Re/lm
- = point  f— )
12bit DET Register

AD5933 CLK
no. 2 1 scL2

— e

n SCL1SDAT SCL25DAZ

vy O

£ Microcontroller

<<
H“ﬂ-\.
]
&
=
on
<
|
|
|
|
|
[
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
[
[
I
|
|
|
|
2]
-
;’]T
77

16,384MHz
Clock Generator

F

USB
Personal > USB/IRS232 |, N Wireless

computer converter RS232 RS232 communication

Figure 37. Analyseur d'impédance utilisant deux AD5933

Le premier circuit intégré est utilis€ pour générer le signal d'excitation et déterminer les parties
réelle et imaginaire du signal u,(t), proportionnel a la tension ux(t) mesurée sur I’impédance Zr.
Le second AD5933 réalise la mesure du signal u;(t), proportionnel au courant ix(t) qui traverse

Zr. L’impédance Zr est alors déterminée a 1’aide des équations (16) et (17).

Re?{U, }+Im?{U,}
7= ‘R 16
1] Re2{U; 1+ Im2{U;}  © (16)
arg(Zt) = arctg% - arctg% (17)

Avec cet analyseur, il est possible mesurer une impédance ¢€lectrique de 10 Q a 10 GQ, dans une

bande de fréquence comprise entre 0,01 Hz et 100 kHz.
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1.5.5 Analyse d'impédance par excitation impulsionnelle

G. LEWIS et col. [39] ont développé un systéme peu coliteux pour la spectroscopie d’impédance
dans une bande de fréquence située entre 700 kHz et 20 MHz. L’excitation du transducteur
piézoélectrique est réalisée par une impulsion de 12 ns et d’amplitude 5 volts, générée par un
circuit monostable a portes logiques. Le prototype élaboré par LEWIS et son équipe est dessiné

en figure 38.

D’apres G. LEWIS [39]

z Zn
Piaroelectric 2, Vp I_pl ')
L T
A A
Vi Vm
Known Impedance L

Figure 39. Modélisation électrique du
Figure 38. Circuit de mesure d’ EIS développé par circuit de LEWIS
LEWIS

La source d’excitation est connectée a une impédance connue Z, en série avec le transducteur
d'impédance électrique Zy,.
La figure 39 représente le schéma équivalent du circuit dans lequel le transducteur est modélisé
par une structure de Butterworth Van Dycke.
L’impédance électrique est déterminée en utilisant la loi d'Ohm, ses valeurs fréquentielles
complexes sont calculées par transformation rapide de Fourier.

* dans un premier temps les tensions vy(t) et vy(t) sont relevées a 1’aide d’un oscilloscope

numérique,
* les spectres Viu(f) et V(f) sont ensuite calculés par FFT,

* enfin I'impédance Z , (f)est déterminée par 1’équation (18),

Vin ()

Lo =5 B vam

(18)

Ce dispositif a été testé sur un transducteur résonant a 2 MHz. Les résultats sont comparés dans
la figure 40 aux courbes simulées sous Spice et aux mesures obtenues avec un analyseur de

réseau traditionnel.

44



Chapitre I : Spectroscopie d’impédance des systémes piézoélectriques

D’aprés G. LEWIS [39]

2 MHz Ceramic impedance Phase Piot 2 MHz Ceramic Impedance Magnitude Plot
= Impulse Method = Impukic Method
ol {e) — Calk. impedance e (1) : — Cak. impedance
PSpice Impuka PSpice impubse
i PSpica Sweap 4 PSpie Sweep
| - * Network Analyzer || o *  Network Analyaer

Impedance (Ohm)

A - A
2 1 "

Frequency (Hz) ol Frequency (Hz) o

Figure 40. EIS d’un transducteur de 2 MHz réalisée par le systeme de LEWIS

Cette solution offre donc des résultats intéressants mais la technologie utilisée (oscilloscope +

logiciel de calcul) reste assez éloignée d’un dispositif miniature implantable sur puce.

1.5.6 Analyse d'impédance avec une carte d’acquisition rapide

La gamme d’analyse doit étre choisie en fonction de la bande de résonance du transducteur testé
si I’on veut obtenir une bonne sensibilité. Un changement rapide de gamme fréquentielle est
donc nécessaire.

Le systéme développé par O. MARTENS et col. [40] utilise pour cela une carte d’acquisition
USB-6259 de National Instruments pilotée par PC.

L’unité¢ d’acquisition comporte un CNA et un CAN échantillonnant a 1,25 MHz avec une

résolution de 16 bits. Le systéme complet est représenté en figure 41.

D’aprées O.MARTENS [40]

Figure 41. Systéme de mesure d’EIS proposé par MARTENS
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Un amplificateur x3 permet d’exciter le transducteur jusqu’a 30 V. Un diviseur de tension résistif
(1/3) et une résistance shunt de 70 Q relévent respectivement la tension Ug. et le courant
d’excitation I, . Les calculs liés a ’analyse sont réalisés sous Matlab.

Ce dispositif permet de générer différentes formes d'ondes d’excitation et son interface
analogique est simple. L’exploitation d’un PC et du logiciel Matlab interdisent une implantation

directe sur un systéme embarqué léger.

/4

1.6 Proposition de cahier des charges d’un systéme embarqué dédié a la

spectroscopie d’impédance de SP

Le cahier des charges pour la conception d’un systtme embarqué dédi¢ a la spectroscopie
d’impédance de systemes piézoélectriques est présenté en figure 42.

Cette description est basée sur I’analyse fonctionnelle du systéme de mesure EIS et sur ’analyse
du besoin. Elle permet de mettre en évidence la relation entre le besoin et la solution technique a

partir des caractéristiques et des applications du systéme piézoélectrique considéré.

Systéme embarqué dédié
a EIS temps réel
pour les systémes piézoélectriques

A 4

A

A 4

A

Transducteurs Actionneurs Résonateurs et filtres Capteurs
Microcapteurs
A 4 A l JV
- Ajuster la - Surveiller les usures - Vérifier la fréquence - Mesurer des écarts

fonctionnalité du
transducteur a la
charge du milieu
- Surveiller la
fréquence de
fonctionnement
- Vérifier la qualité du
travail (soudage,...)

- Mesurer la force
générée
- Détecter les dérives
de la fréquence de
fonctionnement
- Evaluer le rendement

de vibration du
résonateur
- Mesurer le gain
- Mesurer la bande
passante du filtre

fréquentiels
- Avertir du besoin
d’étalonnage
- Evaluer la sensibilité
du capteur

)

)

)

)

-Systéme EIS
embarqué
programmable afin de
déterminer la bande de
fréquence et la bande
de mesure avec la
possibilité de fixer la
fréquence de mesure

- Systéme EIS
embarqué
programmable avec la
possibilité de sélection
de la fréquence de
mesure, adaptable aux
systémes a haute
tension
(de 60 a 1000 V)

- Systéme EIS
embarqué
programmable avec la
possibilité de détecter
une zone de résonance
MHz pour les poutres
résonantes et GHz
pour les résonateurs a
SAW et BAW

- Systéme EIS
embarqué a haute
sensibilité
programmable pour
une bande de
fréquence en MHz
pour les capteurs de
type TM et SAW, en
GHz pour les TSM
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1.7 Conclusion

La spectroscopie d’impédance d’un systeme piézoélectrique permet d’avoir une bonne
représentation de son I’état, de son comportement et de ces performances en temps réel.
La mesure de I’impédance électrique est trés importante dans tous les domaines d’applications
des SP pour I’obtention d’un bon fonctionnement et d’un bon rendement:
=  Pour les transducteurs: on mesure I’impédance ¢€lectrique afin d’ajuster le rendement, de
surveiller les variations de la fréquence de fonctionnement, ...
» Pour les actionneurs : on mesure I’impédance électrique afin d’évaluer les forces
mécaniques générées, de détecter usure et détérioration des performances ...
=  Pour les résonateurs et les filtres: on mesure I’impédance pour vérifier la zone de
résonance ou la bande passant du filtre, ...
= Pour les capteurs et microcapteurs: on mesure I’impédance pour déterminer des
grandeurs physico-chimiques (viscosité, humidité, pression, force ...)
Nos recherches bibliographiques ont mis en évidence le faible nombre de systémes
embarqués existants dédiés a cette fonction.
La recherche dans ce domaine doit étre orientée vers la conception de systémes d’EIS ayant
les meilleures caractéristiques possibles telles que la sensibilité, les faibles dimensions et un
cout modéré afin d’étre adaptable aux nombreuses applications existantes.
Notre objectif est de concevoir un systéme EIS embarqué programmable doté de

caractéristiques optimisées et destiné a des applications ciblées.

Dans le chapitre suivant, nous allons étudier en détail le comportement é€lectrique des

transducteurs piézoélectriques a ondes de volume.
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CHAPITRE 11
Etude du comportement électrique des transducteurs

piézoélectriques
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2.1 Préambule

Les effets piézoélectriques directs et inverses apparaissent a travers des systémes
¢lectromécaniques vibrant : les capteurs et les transducteurs piézoélectriques. Leurs modes de
vibration sont fortement influencés par le milieu dans lequel ils sont immergés ou par la structure
dont ils sont solidaires. Dans un fluide homogéne liquide ou gazeux, la charge acoustique
correspondante modifie la vitesse de vibration du transducteur et amortit sa résonance. Les échos
rétro-diffusés vers le transducteur générent en retour un courant de réception. Dans le cas d’une
fine lame piézo collé sur une structure solide sous contrainte, I’influence de cette derniére est
prépondérante lorsque la direction de la force exercée sur le patch est colinéaire au vecteur de
polarisation ¢électrique du matériau piézoélectrique.

Ces considérations montrent que I’impédance électrique du transducteur est trés sensible a son
environnement. De nombreuses applications pratiques exploitent cette propriété. La mesure de
I’impédance permet par exemple de détecter les modifications physiques ou structurelles du
milieu dues notamment a des dommages. Cette approche est utilisée pour le contrdéle non
destructif afin de surveiller I’état des structures soit le vieillissement et la corrosion [22][41].
L’analyse fréquentielle de I’impédance permet de localiser précisément la zone de résonance du
transducteur. Cette localisation peut étre exploitée pour controler et stabiliser la fréquence de
fonctionnement des systémes de forte puissance tels que les dispositifs de soudure par ultrasons.
La connaissance en temps réel de I’'impédance électrique permet également de déterminer et
d’optimiser la puissance émise par un €metteur ou la sensibilit¢ en réception d’un capteur
piézoélectrique [42].

Ce chapitre est consacré a 1’étude du comportement électrique d’un systéme piézoélectrique a
mode de résonance unique. Notre étude débute par la présentation des modeles électriques et
¢lectroacoustiques du transducteur. A partir de ces modeles nous déterminons 1’expression
analytique de I'impédance d’entrée. L’accent est ensuite mis sur l’influence des pertes
intrinséques du transducteur et du milieu externe. Les cas simples de milieux homogenes
illimités et limités sont étudiés. Pour ces derniers nous avons déterminé théoriquement

I’impédance ¢€lectrique en fusionnant les modeles de Butterworth van Dycke et de Redwood.
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2.2 Modéles électriques et électroacoustiques - Simulations
2.2.1 Modz¢le électrique de Butterworth Van Dycke

2.2.1.1 Schéma électrique

Un transducteur piézoélectrique a mode de résonance unique peut étre représenté par le modele
de Butterworth Van Dyke (BVD) représenté en figure 1.
Dans ce mode¢le :

= la capacité Cy représente la capacité bloquée entre les deux électrodes métalliques ;

= Ry symbolise les pertes diélectriques ;

* ]’inductance L, est proportionnelle a la masse en mouvement de la céramique ;

» la capacité C; correspond a 1’élasticité du matériau ;
*= R, représente les pertes d’énergie mécanique dans le matériau ;

n
* R, modélise I’énergie mécanique rayonnée dans le milieu de propagation.

La partie motionnelle du modéle est représentée par la branche série Ry, L, C,
Le schéma de la figure 2 est une version équivalente du modéle BVD. Dans cette version, la
partie motionnelle est représentée par le circuit parallele Ry, Ly, C;

T [o,

Ll — COS

CO R”] ——
R,

!

Figure 1. Modele BVD d'une céramique Figure 2. Version équivalente du modéele BVD
piézoélectrique

Nous donnons dans le tableau 1 les relations permettant de calculer les composants du modele

BVD a partir des caractéristiques du transducteur (dimensions, facteurs de couplage et de

qualité) et de son environnement (impédance acoustique du milieu) [43].
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Expresssions . .
o Grandeurs physiques intervenant
théoriques
£35: la permittivité du matériau piézoélectrique
s S .
Co =233 d S : la surface d’émission
d : I’épaisseur du matériau vibrant
1 . .
Ry=———— tan(3,) : la tangente des pertes diélectriques
oCy tan(d,)
2 8k? x 1
C Ker C keg =4/ le facteur de couplage effectif a la résonance
1=— > Lo n
¢ k : le facteur de couplage global
1 J4 J4 R
Ly=———7— fs :la fréquence de la résonance série
4 fS Cl
' L2chs ., , . , e .y ’ .
R, = T Q : le facteur de qualité mécanique du matériau piézoélectrique
-~ Zr , Z, et Z, : les impédances mécaniques respectives du
R = _WZ1+Z,)
1= = matériau piézoélectrique et des milieux de propagation avant et
4k*CyZ 1 2nf, P q propag
arricre

Tableau 1. Paramétres du modele BVD pour un élément piézoélectrique vibrant en mode épaisseur

L’influence du milieu de propagation se manifeste principalement sur R'l' .

Les parametres k, Q et 8§3 sont des caractéristiques propres au matériau piézo [44] [45].

2.2.1.2 Impédance électrique du modele BVD

En posant R = R'l + R; , I''mpédance complexe du modéle BVD s'écrit :

- [R{+JL;o0+ .
Zy(jo) =Ry /102 =
. 1 1 1
Rp+ilyo+ (- + )
jo C;  Cy

]

=R +JX =|Z[e!® (1)

Dans beaucoup de cas, la résistance Ry, de valeur élevée, peut étre négligée.
Nous notons fj et f; les fréquences pour lesquelles le module d’impédance atteint respectivement
ses valeurs minimale et maximale.

La réactance X, de la branche motionnelle s’écrit :
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1 LG’ -1
CICO CI(D

Xl = LICO—

Nous notons f; la fréquence de résonance mécanique série pour laquelle X; est nulle :

1

a ZTWL1C1

A cette fréquence la branche motionnelle est parcourue par un courant maximal.

f )

C’est a f; que le transducteur développe la plus forte pression acoustique.

Le dénominateur de Z présente une réactance X, qui s’écrit :

L,Co? -1
X5 =L103—L:L avec C= €i1Co
C(D C(D C1+C0

La fréquence f, pour laquelle X, est nulle est appelée fréquence de résonance mécanique

paralléle :

1
S (3)
P 2nJL,C

A cette fréquence, le circuit paralléle R,, L,, C, de la version équivalente présente une réactance
infinie. Il est par conséquent soumis a une tension électrique maximale et dans ce cas le
transducteur délivre la vitesse acoustique la plus élevée.

f
Le rapport f—s est li¢ au facteur de couplage par la relation :
p

i_sz\/l_kgff

p

Enfin les fréquences de résonance f; et d’antirésonance f, sont les valeurs pour lesquelles la
réactance globale X du transducteur est nulle (¢ = 0).

La figure 3 reproduit différentes courbes caractéristiques que I’on peut extraire de I’impédance
Z(jo). En pratique les fréquences fi, f; et f; d’une part et les fréquences f,, f;, et f, d’autre part
sont trés proches. Pour des raisons de lisibilité, elles ont été¢ volontairement séparées sur le

graphique (Figure3).
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[Q] A

|ZT| |ZT| max

N
>
S
~—
=
o,
e

—
M
vE
e

Figure 3. Courbes caractéristiques de I’impédance du modele BVD
2.2.1.3 Extrema du module d’impédance

Dans ce qui suit nous supposons que f; = f; = f. et que f, = f, = f,

A la pulsation os I’'impédance est minimale et s'écrit :

R,

Z1(Jog)=Zr i =Ry //m

Sachant que R; << on obtient la valeur réelle :

0 Og
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RoR,
. ~——~R 4
Tmin R, +R, ! )

A la pulsation o, I'impédance devient maximale et vaut approximativement :

. 1 ]
Z-(i0.)=Zr =Ry // 1+
1(0p) = Z1nex =Rg jCO(op( Rlcomp)

Comme o, est proche de oy nous avons toujours R, Cym, <<1, ce qui permet d'écrire

'approximation réelle :

1 Ry

RiCl02  RoR,Ciml+1

Z1ax =Ro// (5)

2.2.1.4 Influence du milieu de propagation sur Zrpi, €t Zrmax

Nous nous intéressons a présent a 1’influence du milieu de propagation sur les valeurs Zrm,yx et
ZTmin

Le milieu de propagation agit sur R; selon la relation :

WZ+Z,) | Loy,

R] = ) = +
4k"CoZro, Q

La sensibilité de Ztmi, Vis a vis de R; s’écrit :

dZT min _ 1
dR,
Nous pouvons noter que Zrmin croit linéairement avec R; donc avec les impédances acoustiques
des milieux avant et arriere.
A partir de (5) nous obtenons :
202 2
dZT max —R OCO (Dp

= =a(R)) (6)
AR, (RoR,CI02+D)*

Nous pouvons calculer la sensibilité de Zrm,x par rapport a Zl et 22 comme suit :

2
dZT max _ dZT max de — B nROCO(DP
dZ+Zy) ARy d(Zi+Zy) 4K*Z1(RoR,Ciol+1)>

(7)
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La valeur Zrmax décroit avec I’impédance acoustique des milieux. Cette sensibilité est tributaire

de la valeur de R;.

2.2.2 Modélisation électrique et mécanique par zone de fréquence

Il est possible de simplifier les modéles électrique et mécanique d’un transducteur
piézoélectrique en segmentant I’axe des fréquences en quatre zones:
= [es fréquences inférieures a f; pour lesquelles le transducteur est capacitif
» a zone entourant f; pour laquelle le transducteur peut étre assimilé a circuit résonant série
* la zone entourant f, pour laquelle le transducteur peut étre assimilé a circuit résonant
paralléle

= les fréquences supérieures a f, pour lesquelles le transducteur redevient capacitif

La figure 4 décrit modélisation électrique et mécanique par zone de fréquences

1 ! !
| ! i
A ! R Lo : !
[Q] al i | Re Ce
i -Cs i i
. . .
Ro : Ls H 5
! Ls : !
[} ]
i ||Rs i
i Rs '
[}
i

L
%MS i

Figure 4. Modélisation électrique et mécanique par segment fréquentiel

R +9OO i i
5 : i f[Hz]
Lo T
Cs E Ks E |
| M+ Co

|
i
i
i
i
i
i
i
i
i
i
i
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2.2.3 Modéles électroacoustiques

2.2.3.1 Equation matricielle

Le  comportement  électroacoustique  d’une  céramique
piézoélectrique vibrant en mode d’épaisseur (Figure 5) peut étre
décrit mathématiquement par le systéme matriciel (8).

F, et F, sont les forces appliquées sur les faces avant et arriere du

transducteur

u; et up sont les vitesses de déplacement mécanique

V, I sont la tension et le courant appliqués sur le port €lectrique

F, Zy/tang  Zp/sind hys/o | (u
F, |=—j-|Zy/sing  Zy/tan¢ hy3/@ || u, (8)
AY/ h33/(,0 h33/(D 1/((DCO) 1

avec
hss : paramétre de la céramique (N/m?)

o : la pulsation (rad/sec)

ZT : Pimpédance mécanique de la céramique (kg/s)

b= o.e. P

€33 : le déphasage engendré par la propagation la céramique

p : la masse volumique (kg/m’)
e : ’épaisseur de la céramique (m)
2.2.3.2 Détermination de I’impédance électrique du transducteur

Le transducteur est supposé ici chargé par des milieux avant et arriére homogenes. Aux ports

acoustiques et compte tenu du sens des vitesses sur le schéma, nous avons :

F] z—zlu] et F2 :—22112

Nous reportons ces relations dans les deux premicres équations du systéme (8)

~ . Z . Z
_Z1+J I J .T 1
tan ¢ sin ¢ _(ulj:_jhg_(]
Z ~ . Z I
— ~Zy+j—1 2 ®
sin ¢ tan ¢
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Que nous pouvons écrire sous la forme condensée :

a2 o 3 b)

Nous reportons les expressions de u; et u, en fonction de I dans la troisieme équation du

systéme (8) ce qui permet de déterminer I’impédance électrique Z = —

Zr = (h”j Zcoef(M )+

O(D

R
tand sin¢d

fFM ™) =
Zcoe( ) — [ | 1 :I

e T o~~~
22y - Y (Z,+Z,)- 77
tan ¢

tan> [0} sin? [0}

(7, +Z, )sin ¢+ 2§Z[cosd—1]
212y sino— jZy(Zy +Z,)cosd+ 23 sin ¢

> Zcoef(M_l) =

Finalement I’impédance ¢électrique s’écrit :

s L | Cohds  —2Z;[i-cosg]+ i(Zy+Z, )sin ¢ o
T =" = == P
iCoo ® (Z3+Z,Zy)sin¢—jZ(Z, +Z,)cosd
Remarques
On trouve généralement dans la littérature 1’expression de Zr sous la forme suivante :
2 ~ JdA= jnd .
—-27Z+|1— 7. +7Z
zp= 1Kz, 2l cosdl+ {2, +2; kino )
ICpo O (Z3+Z,Zy)sind—jZr(Z, +Z,)cosd

On a en effet les correspondances :

Co=833§;k =hi; LEERp [% : Z1 =S\p-ca;3 etd):co%

€33
= Lorsque le transducteur est totalement libre (Z, = Z, ~ 0), Zt se réduit a :
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7, -] {1—18 tan(¢/2)}
iCoo ¢/2

Son module passe par un maximum infini lorsque 1’épaisseur e vaut une demi longueur d’onde.
On notera que la forme (9) ne fait pas apparaitre les pertes diélectriques dans la céramique.
Celles-ci, symbolisées par Ry dans le modele BVD, peuvent étre prises en compte en considérant

une ligne de transmission avec pertes.

2.2.3.3 Structure de Mason

A partir de ces relations, Mason a ¢laboré en 1948 le schéma équivalent du transducteur de la
figure 5, dans lequel la conversion électro<»>mécanique est représentée par un transformateur
parfait de rapport 1:hCy [46][47]. Ce modele comprend trois terminaux : deux terminaux

acoustiques et un terminal ¢lectrique (Figure 6).

LhCo

Ic AAAAAA u1+u2 r l_ .]tan((p) F2
v O—H% Sin@| | | BiR
T — tan(o) 1
o4 o

Figure 6. Modgéle électrocaoustique de Mason

A partir de ce schéma nous pouvons écrire :

* pour le transformateur :

F = hCOV
1= hCO(u1 +u2)

= pour le circuit électrique :

Ie =jC0(DV+hC0(u1 +U2)
h
Coluj+uy)

V,=-
¢ ICoo

= pour le circuit mécanique :

~

Vi Zr
F=—1" u + (u; +u,)+hC,V
Jtan(cp) Jsm(cp)
ZT

5+ (u; +u,)+hCyV
" Juan(g) JSIH((P)
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2.2.3.4 Structure de Redwood

Le modéle de Redwood développé en 1951 est une variante du mod¢ele de Mason dans lequel les
impédances localisées sont remplacées par une ligne de propagation bidirectionnelle [48] (Figure

7).

£

U

(e
"

J F , .
? h est la constante piézoélectrique en N/C
% Cy est la capacité bloquée
C 1: hCO o

La longueur de la ligne de transmission

| I correspond a 1’épaisseur du transducteur.
-Co | \"
To ]

N

F

7 g

Figure 7. Mod¢le électroacoustique de Redwood

L’impédance caractéristique de la ligne s’écrit

ZO = p.S.VD

avee

vP : la vitesse de propagation de I’onde acoustique dans le matériau piézoélectrique
Z correspond a une impédance mécanique

En réception lorsqu’une force mécanique F; est appliquée sur une face du transducteur, la vitesse
u; génére une déformation dans la ligne de transmission qui a pour conséquence la création d’un
courant dans le circuit primaire du transformateur. V correspond a la tension aux bornes de la
bobine secondaire.

A 1’émission, lorsqu’une tension est appliquée aux bornes de V, un courant traverse le
transformateur. Le courant généré dans la seconde bobine a pour conséquence la création d’une

force mécanique sur la ligne de transmission.

2.2.4 Influence des pertes intrinseques et du facteur de couplage

Les simulations présentées dans ce paragraphe sont obtenues a partir d’'un modele BVD dont les

composants ont les valeurs suivantes :

Co=296nF;R;=138Q;C;=715pF; L; =8,68 mH ; Ro= 1850 Q2
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Ces composants correspondent a une céramique P1-88 dont les caractéristiques sont :
= Surface : S =400 mm?’
= Epaisseur: e =1 mm
* Densité : p=7700
= Permittivité relative : g33 = 837¢y F/m
» Raideur élastique : ¢33 = 15,8.1010 N/m?
= Facteur de couplage global : k = 0,49
= Facteur de perte électrique : tan(de) = 2 %
= Facteur de perte mécanique : tan(0n) = 1,25 %
= Constante piézoélectrique : hs3 = 2,264.10° N/C
= Célérité v° = 4530 m/s

» Impédance acoustique : = 34,9 MRayls

r/)|oZ

2.2.4.1 Influence des pertes di¢lectriques intrinseques

La figure 8 montre une croissance avec Ry de la valeur maximale Zrp,, de I'impédance
¢lectrique a la fréquence d’antirésonance ainsi qu’une réduction de la phase (I’effet inductif
diminue dans la zone de résonance lorsque Ry augmente). Les fréquences d’antirésonance et de

résonance ainsi que la valeur minimale Zy,, sont indépendantes de Ry.

Module de Z [Q2]

400D

- Phase de Z [rd]

=

Ry=1600 Q

i
21 22 24

Fréquence [Hz] x1d Fréquence [Hz] «10°

- i A A A A :
13 19 2 21 22 23 24 25 ) 1.8 19

Figure 8. Variations du module et de la phase de I’'impédance Zr en fonction de R,
2.2.4.2 Influence des pertes mécaniques intrinseques

Les pertes mécaniques intrinseéques du transducteur sont essentiellement dues a la viscosité du

matériau et a la conductivité thermique. Elles sont représentées par la résistance R;.
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10’ . - .- v . Phase de Zr [rd]
iModule de Z1 [Q] P

16} R;=4 Q

R1:3 Q

) .
ERE 2 21 22 23 24

Fréquence [Hz] x10 Fréquence [Hz] « 10°

Figure 9. Variations du module et de la phase de I’impédance Zt en fonction de R;

Nous notons en figure 9 que les valeurs Zrmin et Zrmax varient quand R; change mais les

fréquences f; et f; restent inchangées. Dans la zone de résonance, I’effet inductif croit avec R;.

2.2.4.3 Influence du facteur de couplage k

Le rapport capacitif C;/Cy est directement li¢ au facteur de couplage k du matériau
piézoélectrique. Il s’en suit que I’écart entre les fréquences de résonance et d’antirésonance est

fortement influencé par k comme le montre la figure 10 suivante.

10’

2 Phase de Zt [rd]
k=0,45

AL k=0,15

16 18 2 21 23 23 24 25 26 8 78 2 21 27 23 21 25 25
Fréquence [Hz] x 10" Fréquence [Hz] ’ 10

Figure 10. Variations du module et de la phase de I'impédance Z en fonction de k

L’influence de k est importante sur Zrn,, mais négligeable sur Zrpin
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2.3 Etude de ’impédance électrique d’un transducteur en milieu illimité

2.3.1 Conditions expérimentales

Nous avons calculé puis mesuré 1I’'impédance ¢électrique de deux transducteurs :
= d’une part un disque de 50 mm de diametre (transducteur Tp) ;

= d’autre part un carré de 20 mm de coté (transducteur Tg)

Chaque transducteur présente une épaisseur d’environ 1 mm et est constitué d’une céramique
piézoélectrique de type P1-88 fabriquée par la société Saint Gobain Quartz-France. La fréquence

de résonance série des transducteurs est située autour de 2 MHz.

Les transducteurs sont chargés en face avant par trois milieux différents :
de I’air, de I’eau et enfin du plexiglas
La profondeur de propagation est suffisamment importante pour éviter d’éventuelles réflexions
et considérer le milieu comme illimité.
Les valeurs des composants du modéle BVD des deux transducteurs sont données dans le tableau

2.

Transducteur Co Ly C Ry R’
Ta
(@ 50 mm) 16nF | 1,33pH | 3.86nF | 225Q | 232 mQ
Ts 296nF | 8,68uH | 715pF | 185k | 1380Q
(0 20 mm) ’ DOH P : :

Tableau 2. Valeurs des élements du modele de Ty, Ty

Les mesures de I'impédance Zt sont réalisées a I’aide d’un banc constitué d’un analyseur

d’impédance HIOKI 3532 piloté sous HPVee (Figure 11).
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Figure 11. Photographie du banc de mesure de I’impédance des transducteurs

2.3.2 Diagrammes théoriques du module de Zy

Nous avons dans un premier temps évalué¢ le module de I’impédance de chaque transducteur en

contact avec les trois milieux considérés. Nous avons pour cela utilisé le modele BVD dans

lequel la résistance R'{ prend les valeurs données dans le tableau 3.

Milieu Air Eau Plexiglas
Impédance acoustique 415 Rayls 1,48 MRayls 3,16 MRayls

R'{(TA) 0,3485 mQ2 1,243 Q 1,327 Q

R'll(TB) 2,0707 mQ 7,384 Q 7,884 Q

Tableau 3. Valeurs de la résistance R"; en fonction du milieu et du transducteur

Les figures 12 et 13 montrent I’influence des trois milieu de propagation sur |ZT| .

60 : : : : : , , , 350 :
1Z:1 (Q) Air 1Z:1 (Q)
3001

"AIr

50

2508
40
200

1501
100F

501

— ’ 1
f (MHz) £(MHZ)

Plexiglas 7 )
) A — =7 \ \ \ 0 ‘ : : ‘ : : :
18 19 2 21 22 23 24 25 26 27 28 18 19 2 21 22 23 24 25 26 27 28

Figure 12. Module de I'impédance électrique du  Figure 13. Module de I'impédance électrique du
transducteur Ty transducteur Ty

En valeurs relatives, 1’influence des milieux de propagation sur |ZT| est analogue pour les deux

transducteurs
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2.3.3 Diagrammes mesurés du module de Zy

Les figures 14 et 15 représentent le module mesuré de lI'impédance électrique des deux

transducteurs en fonction du milieu de propagation

40 HZ71 (Q)
35 A
30 -

25 A

20 A
15 -

// Plexiglas,
i e

O I ‘ I I : \I

1 1,5 2 2,5 3
f(MHz)

Figure 14. Mesure du module de I’impédance électrique du transducteur T

400 1271 () .
350 4 A
300 -

250 4

200 Eau

150

100

50

f(MHz)

Figure 15. Mesure du module de I’'impédance ¢€lectrique du transducteur Ty
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2.3.4 Comparaisons entre mesures et calculs

Transducteur | Milieu — Air Eau Plexiglas
Z1(joy) calculé 0,230 0,84 Q 1,47 Q
T, Z1(jog) mesuré 1.8Q 1,920 2,820
(9 50 mm) Z1(jo,) calculé 53,18 Q 178 Q 10,57 Q
Z1(jo,) mesuré 37,77 24,76 Q 22,03 Q
Z1(jog) calculé 1,38 Q 5,18Q 9,14 Q
T, Z1(jog) mesuré 0,943 Q 420 4,5Q
(520 mm) Z1(jo,) calculé 369,1 O 1154 Q 68,4 Q
Z1(jo,) mesure 350 Q 116,76 Q 113250

Tableau 4. Les valeurs mesurés et calculés du Zp,,i, et Zrya, pour Ty et Ty

L’influence du milieu de charge se traduit sur les valeurs d’impédance électrique des

transducteurs. La valeur de Z(jo,) reste relativement faible. Elle croit avec I’impédance

acoustique du milieu (facteur d’environ 6,5 lorsque 1’on passe de I’air au plexiglas). Dans le

méme temps la valeur de Zr(jo,,) décroit avec I'impedance acoustique du milieu (diminution

d’un facteur d’environ 5 lorsque I’on passe de ’air au plexiglas).

2.4 Etude de ’impédance électrique d’un transducteur en milieu limité
2.4.1 Approche théorique

2.4.1.1 Expression de Z

Dans la pratique le milieu de propagation est de dimensions limitées et des réflexions
acoustiques peuvent se manifester. Les réflexions recues par le transducteur engendrent un
courant de réception Iy . Elles modifient son impédance ¢€lectrique effective. Afin d’analyser le
phénomene, nous considérons le cas simple dans lequel le transducteur est chargé par un trongon
d’un milieu homogene d’épaisseur d.

Le calcul de I’'impédance électrique peut étre effectué comme suit [29].

Nous notons :

Zt : I'impédance électrique propre du transducteur en milieu infini (Figure 16.a).

Z : ’'impédance électrique qu’il présente en cas de réflexions (Figure 16.b).
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IT IT d
—> | ———— &<
VT g IR - - .
= T 1 e = T . > - air
L M

Figure 16. Charge acoustique de dimensions sans limite (a) et limitées (b)

Nous avons ainsi :

V.
ZT:I_T
T
- L g (10)
IT_IR 1 IR
IT

It est le courant d’excitation du transducteur en I’absence de réflexion

Le courant de réception Iy est lié au courant d’excitation par la fonction de transfert

R g (1)
Ly

Nous obtenons alors :

(12)

Lorsque le module de H est faible devant I’unité on peut admettre I’approximation :
Z~7Z7y(1+H)

2.4.1.2 Fonctions de transfert en émission et en réception

H est une fonction de transfert globale qui fait intervenir respectivement le transducteur en
émission, le facteur de réflexion dans 1’échantillon et enfin le transducteur en réception.

Nous pouvons donc écrire :

avece

F .
Hy = F—R : la fonction de réflexion globale de 1’échantillon
T
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Fr : la force acoustique d’émission appliquée a I’interface transducteur/échantillon

Fr : la force acoustique retournée a I’interface transducteur/échantillon

Hy = V_T : la fonction de transfert du transducteur en émission
T

[o0]

Hy = F_R : la fonction de transfert du transducteur en réception
R

Vg : la tension de réception mesurée sur le transducteur en circuit ouvert

Sachant que Vi =Z1Ig (équivalence Thévenin - Norton), Hg peut également s’écrire :

ICC
Fr
ou I¥ est le courant généré par le transducteur en court-circuit

2.4.1.3 Fonction de réflexion de I’échantillon

Si I’on suppose un échantillon non atténuant dont la face extérieure est en contact avec I’air,
nous observons un coefficient de réflexion r a D’interface transducteur/échantillon et des
réflexions quasi-totales (-1) a I’interface échantillon/air.

Hy; correspond a la somme des réflexions successives dans I’échantillon ce qui permet
d’écrire :

Hy (=S (reimf o 1 (14)

I ool eJZchT Tt

ou 1 est la durée d’un aller-retour de 1’onde dans 1’échantillon
Dans le cas ou I’interface ne comporte pas de gel de transmission, le coefficient de réflexion r

sous incidence normale est donné par

Zyr—Zy
r==——~—
Z1+7Zy

ou Zy et Zy sont respectivement les impédances mécaniques de la céramique

piézoélectrique et de 1’échantillon.
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2.4.1.4 Commentaires

Cette premicere approche montre que I’'impédance électrique effective du transducteur peut
fluctuer autour de sa courbe d’évolution fréquentielle relevée en milieu illimité. Ces variations
sont principalement dues aux rotations de phase wt engendrées par la fonction de réflexion de

I’échantillon. Des variations périodiques du module d’impédance autour de fréquences espacées

1 . .
de — sont susceptibles d’apparaitre dans la bande passante du transducteur.
T

2.4.2 Expression analytique de ’impédance électrique

Nous avons déterminé I’expression de Z en utilisant et les équations du modele de Redwood
comme suit :

A partir du systéme d’équations (8) nous pouvons écrire:
F,=A+KI (15)

V=M+NI (16)

avece

tan ¢ sin ¢
K = Jhﬁ

()

h

M= —J(ﬁul +AU2J

®
N=—3

(DCO

Nous déterminons dans un premier temps la fonction de transfert a ’émission H en identifiant
F, =F; ; V=Vg et I =11dans les équations (15) et (16) précédentes.
Cela donne :

_Fr _A+KIp

"7 Vy  M+NlIg

- M . .
En injectant Vi = Z1It dans (16), nous obtenons I = 7N ce qui permet d’écrire :

T
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_A(Zr-N)+MK _ A(Z; -N)+ MK
M(Z1 —N)+M.N M.Z

(17)

T

Dans un second temps, nous identifions F; = Fy et I=1I; pour déterminer la fonction de
transfert Hy en réception

Lorsque les ¢électrodes du transducteur sont en court-circuit, nous avons :

Nous exprimons alors I’amplitude de la force réfléchie Fy par :

La fonction de transfert en réception est donnée par :

15 -M

Hg =Z; R =— "+
R™"TF ~ AN-MK

Zy (19)

Finalement la fonction de transfert globale s’écrit :

H_AZr-N)+MK 1

. 20
AN-MK  i2kd 20)

Nous pouvons alors déterminer I’impédance effective Z en remplacant Zt par son expression

issue de la structure BVD et en utilisant I’équation (12).

2.4.3 Mesures expérimentales

Afin de vérifier 'influence réelle d’'un milieu limité, nous avons mesuré le module de
I’'impédance électrique d’un transducteur large bande (Imasonic 0,8 — 1.5 MHz @ -6dB) a ’aide
de I’'impédancemetre Hioki 3532. Les mesures sont réalisées sur le transducteur immergé dans
I’air d’une part et sur le transducteur chargé par un échantillon de plexiglas de 10 mm
d’épaisseur d’autre part (Figure 17).

Le couplage entre le transducteur et I’échantillon est réalisé a 1’aide d’une couche de gel de

transmission.

71



Chapitre II : Etude du comportement ¢électrique des transducteurs piézoélectriques

250 -+
Z] [€2] — IZlplexiglas
— 1 Zlair
200 -
150 - .
air
100 -
50 -
f[MHZzZ]
O T T T T 1
0] 0,5 1 1,5 2 2,5

Figure 17. Module de I’impédance électrique du transducteur chargé par un échantillon de plexiglas

Les caractéristiques du plexiglas et du gel sont données dans le tableau 5.

Vitesse v (m/s) | Epaisseur (mm) Durée (us)
Plexiglas v =2680 d; =10 T, =7,46
Gel v2 =~ 1500 d =1 Ty = 1,33

Tableau 5. Epaisseur et vitesse du son des matériaux utilisés

L’influence des ondes réfléchies est bien visibles sur la figure 16. Les ondulations de

I’impédance présentent une périodicité de 110 kHz environ. Ce chiffre est assez proche de la

valeur théorique donnée par 1 ~114kHz avec =1, +1, =8, 79 s
T

2.5 Impédance électromécanique

2.5.1 Etude théorique

La notion d’impédance électromécanique est couramment utilisée pour diagnostiquer 1’état de
structures matérielles [49] [50]. Son étude théorique a été effectuée par Liang [19] en 1994. Dans

cette méthode, un patch PZT collé¢ a la surface de la structure testée, est excité €électriquement.
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3(2)

Patch PZT T/, 2

[}
Structure :
/N e
|
Figure 18. Patch PZT collée sur une structure

Le patch PZT est une lame fine subissant des vibrations axiales en interagissant avec la structure
(Figure 18). 11 se dilate et se contracte dynamiquement dans le direction 'l' quand un champ

¢lectrique alternatif E; est appliqué dans le direction '3'. On a alors :

dE, _dE;
dx dy

Le patch présente une largeur W, une longueur 2L et une épaisseur h.

Les équations piézoélectriques dans ce cas sont :

T
S, =—L+d;E 22
1 v, 31E3 (22)

ou
= S, :la déformation dans la direction '1",
* Ds: I’induction électrique appliquée au patch PZT,
» ds3 : le coefficient de déformation piézoélectrique,
= T, :la contrainte axiale dans la direction 'l',

* Yy =Yg(l+jn) : le module de Young complexe du patch a champ ¢électrique nul,

. §§3 :853(1— j0) : la permittivité électrique complexe dans la direction '3' du PZT a
contrainte constante.
= n et O sont respectivement le facteur de perte mécanique et le facteur de perte

di¢lectrique du matériau PZT.

Les vibrations mono dimensionnelles du patch sont régies par 1'équation différentielle suivante :
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d’u d’u
Yp—=p—-o

Y (23)
dx > dt?

u est le déplacement des points du patch dans la direction 'l'

La solution de cette équation différentielle par la méthode de séparation des variables est :

u = (Asin kx + Beoskx)el®t (24)
avec
» k=0 |- :lenombre dondes li¢ 4 Ia pulsation de l'excitation o,
Xg

» p:ladensité du PZT

Au centre du patch nous avons :

jot

x=0=u=0=B=0 donc u=Ae’" sinkx
La contrainte dans le patch devient :
du iot .
Sl(x)=d—=AeJ k sin kx (25)
X

L'impédance mécanique complexe Z de la structure est liée a la force axiale F dans le patch par :
F = WhT,(,_ ) = —Z0 sy = —jZAoe*" sin kL (26)

A I’aide des équations (22), (25) et (26) on peut calculer le terme A :

__ Z1Vods, 27
hk(Z+Z1)cos(kL)

avec ZT l'impédance mécanique complexe du patch PZT

~ kWhY

Zp=—"72 (28)

jotankL

Le courant ¢€lectrique, qui est le taux de variation de charge, est obtenue par :

1= [[D;dxdy = iw [[ D3dxdy (29)

Sa Sa

avec S, =2L*W : la surface du patch.

Le courant électrique vaut ainsi :
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I=joW2L(e3; —d3,Yg)E; + JoWd3 Y g (U (o) —U(x=—1)) (30)

Le champ ¢lectrique E; est li¢ a la tension appliquée V3 par :

Vy  Vye!™

E. =
3T h h

En remplacant E; dans 1’équation précédente, on obtient :

[ JoW2L(e3; —d3, Y )Voe!™
h

+ jOJWd3 1Yg (u(x:+L) - u(x:—L))

- JOW2L(e53 —d3, Y ) Vo™

. + joWds, Y g Ae " 2sin kL (31)

Nous pouvons maintenant obtenir une expression de l'admittance ¢électromécanique du

transducteur collé

Zydy sinkL
hk(z + ZT)coskL

1 joW2L(ez; —d3;Yg)

Yo =
T, h

+2joWds Y

d%lﬁ_(E ZT tan kL
kL(Z+Z7)

. WL| 2
Yt :2J(DT (633 —d3Yg)+ (32)
Les résonances de I’admittance électromécanique sont relevées lorsque Z et ZT sont complexes
conjuguées. Cette situation apparait aux différents modes vibratoires de la structure car ceux-ci
sont implicitement contenus dans Z.

Lorsque la structure est endommagée, ses modes de vibration sont modifiés et par conséquent
I’admittance Y I’est également. Cette propriété constitue la base des techniques SHM (structural

health monitoring)

2.5.2 Etude expérimentale qualitative

Dans ces expériences, nous utilisons un transducteur de 38 mm de diameétre et de 6,5 mm

d’épaisseur.

2.5.2.1 Influence de 1’état d’une structure

Nous mesurons I’impédance électrique Zt dans les conditions suivantes :

* impédance Zr; du transducteur libre dans I’air,
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* impédance Zr; du transducteur soumis a une contrainte statique sur les deux faces,
» impédance Zy; du transducteur collé a une plaque de plexiglas saine de 5 mm
d’épaisseur,
» impédance Zt; du transducteur collé a une plaque de plexiglas brisé.
Les courbes de mesures sont reproduites en figure 19
En comparant Zr; et Zr,, on peut constater que ces impédances sont similaires sauf a la

fréquence d’antirésonance.

Les valeurs minimale et maximale de Zr; sont comprimées mais les fréquences de résonance et

antirésonance de Zrjet Z13 sont identiques.

La courbe de Zrs montre un changement d’impédance électrique : les valeurs maximale et

minimale ainsi que la fréquence d’antirésonance sont modifiées.

30 1 Z1(kQY)

—-——71

25 4 I
I —-—-7Z2
| .

20 | i ------ 73 Plexiglas
|l — 74 Plexiglas
| brisé

15 - ,

I
i
0 ;,‘
A d
1
5 :
O T T T T T T T T 1

10 20 30 40 50 60 70 80 90 100

Figure 19. Mesure de I’état du milieu a partir de I’impédance électrique du transducteur
2.5.2.2 Impédance ¢€lectrique d’un transducteur endommagé

L’impédance électrique d’un transducteur piézoélectrique nous donne une image de 1’état de ce

transducteur [51] [52].

Nous mesurons 1’impédance du transducteur dans le cas ou celui-ci est intact (Zr;) et dans le cas

ou celui-ci est endommagé (Zr,) (Figure 20).
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Nous pouvons visiblement constater les changements sur Z, avec I’apparition de nouvelles zones

de résonances et la disparition quasi compléte de la résonance de 68 kHz.

307 71 (kQ) %

1
25 A :

|

|| — —— ZI1 transducteur sain
20 - ,

I

: —— Z2_transducteur
15 : endommagé

|

|

[

|

|

|

\

Figure 20. Mesure de I’état du transducteur piézoélectrique a partir de son impédance électrique

2.6 Conclusion

A T’aide du modele de BVD, nous avons étudi¢ I’influence du milieu de propagation sur
I’énergie mécanique rayonnée.

En utilisant le mod¢le électroacoustique de Redwood, nous avons €tudi¢ I’impact de la limitation
de la profondeur de propagation sur I’'impédance électrique Zr.

L’étude montre qu’il est possible de déterminer la charge acoustique, 1’état du milieu de
propagation et le fonctionnement du transducteur a 1’aide d’'une mesure d’impédance électrique.
Les résultats expérimentaux sont conformes avec les résultats théoriques. Cette étude peut étre
appliquée aux capteurs piézoélectriques dans le but de mesurer par exemple la viscosité d’un
liquide ou I’épaisseur d’un milieu.

Cette ¢tude montre ¢également la possibilit¢ de surveiller 1’état de fatigue ou d’usure d’un

transducteur en fonctionnement comme par exemple dans les moteurs et les résonateurs

piézoélectriques.
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3.1 Préambule

Apres avoir examiné dans le chapitre précédent les informations intrinséques et extrinseques
contenues dans I’impédance électrique d’un transducteur, nous étudions a présent les méthodes
permettant de réaliser la mesure d’une impédance complexe Zr =R + jX.

Nous passons en revue les principales méthodes d’impédancemeétrie et mettons en évidence leurs
points forts et leurs inconvénients. Nous passons sous silence les mesures en pont, peu adaptées a
notre problématique. Les solutions retenues sont simulées a 1’aide un modele Simulink afin de
obtenir la mieux adaptée d’une part a une mesure sur des dipoles en fonctionnement et d’autre

part a une implantation sur circuits numeériques.
3.2 Détermination ratiométrique de I’'impédance Zy

3.2.1 Montage potentiométrique simple

Cette méthode décrite en figure 1 nécessite la mesure simultanée de la tension et du courant
appliqués au dipole. La mesure du courant est effectuée par I’intermédiaire d’une résistance
shunt Ry insérée dans le circuit d’excitation. Un amplificateur différentiel est utilisé pour obtenir

le signal de courant I1(t) au méme potentiel de référence que celui de Vr(t) [53].

Ampli diff.
+  (U(y)

Détecteur [ R
Vi amplitude
et phase [ X

Figure 1. Détermination d’une impédance complexe par montage potentiométrique

Les mesures de I’amplitude des signaux Ir(t), V1(t) ainsi que celle du déphasage ¢ de Vr(t), par
rapport a Ir(t), sont réalisées par voie numérique au moyen d’un module spécifique décrit dans le

paragraphe 3.2.3.2.

3.2.1.1 Détermination de Zt a partir de mesure des tensions Vy et Vy

La tension appliquée a la résistance Rg s’€écrit :
VR = VG _VT = |\/R|e']0)t

La tension appliquée au dipole est :
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Vp = |VT|ej(0)t+(P)
L’impédance ¢électrique du dipole est obtenue par :

_Vr _Vr

T_IT \

On en déduit I’expression complexe de Zr

|VT|ej‘p

VR

V1]

V.
Zy R = R coso +jV—RG sin @ (1)

[Vi|

L’erreur relative majorée sur mesure de Z s’écrit :

AlZr| _ Ay Ally]
Z2 I AT Y

)

Cette expression montre que pour obtenir une erreur relative sur |ZT| modérée, les rapports

signal/bruit du courant et de la tension doivent étre €levés et équilibrés ce qui exclut des signaux
de faible amplitude. En pratique, différents calibres pour Rg doivent étre utilisés si 1’on souhaite

couvrir une gamme ¢étendue d’impédance.
3.2.1.2 Détermination de Zt a partir des mesures des tensions Vg et Vr
Nous définissons les valeurs complexes des tensions
Vg = [Vg|el® et V= |vy| el (3)
ou ¢ est le déphasage entre les tensions Vet Vg

L’impédance ¢lectrique du dipdle devient alors:

Vi Vg [Vrle?® V| cosd+ Ve [sin ¢
T T Ve v N6 T 0 T v =V —jVy|sing ¢
T Vo~ Vr Vg|-|Vrle Vg |=|Vr|cosd— jVr|sin ¢
ViR, : o
T VG|cos¢—‘VT‘ + J|VG |.sm ¢ 4)

" V| 2= 2V Ve cosp+ V2!
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3.2.2 Montage utilisant un convertisseur courant > tension

Vg 4IT>| Zr Détecteur ) R
/\/ amplitude
T } et phase > X
R

ZZa 777

A4

Figure 2. Détermination d’une impédance complexe par un convertisseur courant = tension
On utilise ici un amplificateur a transimpédance afin de convertir le courant I en tension [54].

La tension de sortie s’écrit :
Vi=-I1Rg )

La résistance Rg doit :
= ¢tre stable dans le temps ;
» dépendre trés peu de la température.
L'avantage de cette méthode réside essentiellement dans sa simplicité
Les inconvénients de cette méthode sont :
= Jorsque le courant It a une intensité supérieure a quelques amperes, il faut utiliser un
shunt extérieur ;
* la limite en fréquence ;
= cette solution exige un amplificateur opérationnel rapide et a tres faible courant de
polarisation ;
= lorsque Zr est élevée, la tension Vj est faible et son rapport signal / bruit est bas ;

* ]a connexion du dipdle doit étre parfaitement flottante.

3.2.3 Mesure d’amplitude et de phase

Chacun des procédés présentés précédemment nécessite un module d’extraction de 1’enveloppe
des signaux. Deux grands principes sont généralement exploités pour réaliser cela :
* ]a détection par redressement et filtrage ;

* Ja détection par transformation de Hilbert.

3.2.3.1 Mesure d’amplitude par redressement et filtrage

Une composante sinusoidale de pulsation ® et d’amplitude A mise au carré fait apparaitre un

. . . B 2 :
niveau continu proportionnel a A~ et une composante de pulsation 2.
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x(t) = Asin(ot) D x2(t) = AT [1-cosot)]

2

Partant de cette propriété, pour détecter I’amplitude d’un signal il faut :

= calculer en temps réel le carré du signal ;

= compenser le facteur % ;

= ajouter un filtre passe- bas afin d’éliminer la composante HF ;

= terminer la chaine par un extracteur de racine carrée.

(6)

Cette solution offre ’avantage de la simplicité de mise en ceuvre et peut étre aisément

synthétisée sous forme numérique comme le décrit la figure 3.

Xk—

UZ

Filtre

¢ décimateur

A 4

Ju

A 4

%

_)A

Figure 3. Détection d’amplitude par redressement et filtrage numériques

L’enveloppe étant de fréquence tres inférieure a celle du signal initial, il est possible d’insérer un

filtre numérique décimateur afin de réduire la cadence d’échantillonnage.

3.2.3.2 Mesure d’amplitude et de phase par détection en quadrature

Nous exprimons un signal périodique d’amplitude |V|, de fréquence w=2nf et de phase ¢ par

I’équation:

V =|V|sin(wt + @)

On applique ce signal et un signal sinusoidal sin(wt) simultanément aux entrées d’un multiplieur

analogique. Le signal résultant s’écrit :

[V

K (t) = |V| sin(ot + @)sin(mt) = By [cos((p) —cos(2wt + (p)]

En faisant de méme avec cos(mt) on obtient :

M

K, (t) = |V]sin(wt + @) cos(ot) = =3 [sin() + sin(2ot + )]

(7)

(8)

Deux filtres passe-bas identiques suivis d’un facteur 2 permettent d’extraire respectivement les

paramétres |V|cos(¢) et |V]sin(¢)

L’amplitude et la phase peuvent alors €tre déterminées par les équations suivantes :
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)

V] = \/ (V|sin(e))* +(V]cos(@)) et ¢= arctg( V] sin(cp)J

|V|cos((p)

La figure 4 représente le schéma complet du détecteur

sin(ot) — K (t) [Vcos(e)
V=[Visin(t+¢) {x] }ﬁ’i—)‘z 0" Pl V2 NE
Kt ﬁ}i »{2 Viin) 7 bl i iy

cos(wt)

A 4

D)iviseﬁr

J,tg(cp)

arctg(o)

1o
Figure 4. Principe de la détection synchrone de I’amplitude et de la phase d’un signal sinusoidal
3.2.3.3 Mesure d’amplitude par transformation de Hilbert
Un filtre quadrateur permet de faire correspondre a un signal réel x(t), le signal y(t) de méme

amplitude mais déphasé de g quelque soit la fréquence.

D¢s lors nous pouvons construire le signal analytique complexe z tel que z = x + jy
Cette approche est appelée transformation de Hilbert [55].
Pour le signal x(t) = Acos(mt) ona y(t)=Asin(wt) = z(t) = Ae

L’amplitude A du signal peut étre obtenue a chaque instant grace a la relation :

A =x* () +y* () (10)

En pratique le filtre quadrateur est réalisé par voie numérique sur des signaux échantillonnés. Les
réponses fréquentielle G(f) et impulsionnelle gy d’un quadrateur numérique idéal sont

représentées en figures 5 et 6.

A G(F) 8k

+]

=y

76-5-4-32-1 k

I > l 1234567
-0.5 0.5

-]

Figure 5. Réponse fréquentielle d’un quadrateur | Figure 6. Réponse impulsionnelle d’un quadrateur
numérique numérique
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On considere ici un signal d’entrée échantillonné v d’amplitude A.

Le filtre RIF quadrateur est obtenu a partir de gy par fenétrage et décalage de M périodes
d’échantillonnage afin d’assurer la causalité. Il en résulte que la sortie yx du filtre est en
quadrature vis a vis du signal original retardé xx = vk [S5].

Le schéma d’un détecteur d’amplitude basé sur la transformation de Hilbert est donné en figure

7.

Filtre RIF | Xk
quadrateur [212 Filtre RIF %
Vi UtV P gecimatear A
M Vi . ecimateur /\/
y4 Pl e i Flltre PB

Figure 7. Détection d’amplitude par transformation de Hilbert
3.2.3.4 Mesure de phase par transformation de Hilbert

Pour le signal x(t) = A cos(mt) on construit le signal en quadrature y(t) = A sin(mt)
On obtient le signal analytique z;(t) = AeI®t

De méme pour un signal u(t) = Bcos(ot + @) on construit v(t) = Bsin(wt + @)

On obtient le signal analytique z, (t) = Be /(©*®)

On en déduit que :

Zy _UrW _B.io
z; x+jy A

On peut alors déterminer la phase ¢ selon la relation :

0= arg{Z—Q} = arg{(u+ jv)(x — jy)} = arctg{ = “y} (11)

Z; Xu+yV

Comme précédemment, le détecteur de phase est réalisé par une structure numérique sur les deux

signaux d’entrée échantillonnés Vr et Vi (Figure 8).
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Vr

Vg

Filtre RIF  |Xk

quadrateur ] ’; X
-M Yk R m |
’ X .
L —y| arctg(=g N cf’ﬂ:i I?IFr N % o
Filtre RIF | Uk | - écimateu R
quadrateur —; X Divisenr e P
M Vi E:Zl_r)
Z

Figure 8. Détection de phase par transformation de Hilbert

La méthode de Hilbert nécessite des filtres RIF de quadrature de phase a trés faibles ondulations

sur toute la bande de fréquence des signaux d’entrée.

3.2.3.5 Mesure de phase par comparaison avec un signal de référence

La figure 9 décrit le principe d’un détecteur analogique du phase. Le signal sinusoidal est

appliqué a I’entrée d’un amplificateur inverseur. Un signal de référence carré¢ de méme fréquence

commande le commutateur a FET. Le systéme réalise ainsi le produit entre le signal d’entrée et

le signal de commande. Un filtre passe-bas extrait la valeur moyenne du signal en sortie du

commutateur [56].

Vcntréc
O——4

Signal de référence

Figure 9. Détecteur analogique de la phase

Supposons 'V, = Acos(ot + @)

entrée
La constante de temps du filtre est choisie beaucoup plus longue qu’une période du signal

Le signal de sortie s’€crit alors :

2A . o<<l oA
Vsortie:_Tsm((P) Al (12)

On obtient une linéarité acceptable pour des déphasages de faibles valeurs.
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3.2.4 Détermination de Zy par analyse de Fourier

L'impédance peut é&tre déterminée par excitation impulsionnelle du transducteur. La

transformation de Fourier rapide (FFT) appliquée aux tensions Vg et Vr permet d’obtenir les

spectres V(f) et Vi(f) (Figure 10).

L'impédance électrique Z1(®) du transducteur est alors déterminée selon :

Vr(@)Rg

Zr(o) =

Ja

Vg (0) = V1 ()

Générateur Transducteur

3.2.5 Simulation de la méthode ratiométrique

3.2.5.1 Modé¢le Simulink

Figure 10. Détection d’amplitude par transformation de Fourier

(13)

f Zr
—>
FFT »X)——>
V() Diviseur
R complexe
G
Constante

Nous pouvons simuler la méthode ratiométrique sous Matlab-Simulink en utilisant les

composants de la bibliothéque SimPower System comme le montre le schéma de la figure 11. Le

dipdle est représenté ici par un circuit RLC série. Les principaux parameétres utilisés sont donnés

dans le tableau 1.

R [Q]

L [uH]

C [nF]

fs

fmin

fmax

100

4,22

1,5

2 [MHz]

1 [MHz]

4 [MHz]

Tableau 1. Parameétres du circuit RLC série
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‘ WTl':':'s‘:q:':' .
R » =1
P LN BN
%’THW‘F‘% |::|2 _}+
1
Diviseur
Lt
1
|u| }—)m—L ar':tg(q:')

ol & i

sinllfq:nfl | coslp) |

>|u|%,.1J> ﬁ

1+1,5
Filtre PR lX J,R

a-l-:. =

Tendraieur de Tension

Figure 11. Diagramme de mesure d’impédance par mesure du courant et de la tension

En appliquant le calcul du paragraphe 3.2.1, nous pouvons réaliser un diagramme de phase ¢ par
détection synchrone a partir de la tension du dipdle testé Vr, ainsi qu’un diagramme du module
|Zt| & partir du courant It et de la tension Vrt. A 1’aide de ces valeurs, nous pouvons effectuer les
mesures des parties réelle R et imaginaire X de Zr.

Le paramétrage de la bande fréquentielle d’analyse et de I’amplitude de la tension d’excitation

est effectué par le générateur de tension V.

3.2.5.2 Résultats de simulation

Les figures 12 et 13 comparent les valeurs des parties réelles et imaginaires de Zt obtenues par

simulation aux valeurs théoriques.

10 ‘ ‘ ‘ ‘ 801X [Q
IR [Q] 60! [ Xrm
102 ] o
Rrm 40¢ /
101 20 )
100 = 0 XtH
o / e
Ry’ il
98/ 1 a0l
f (MHz) 28 | | | f(MHz)
45 2 25 3 35 4 e 15 2 25 3 35 4
Figure 12. Partie réelle de Zr Figure 13. Partie imaginaire de Z
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La figure 12 montre que la valeur de la partie réelle Rry est constante quelle que soit la

fréquence. La mesure obtenue concorde avec la valeur théorique Rry.

En figure 13, nous constatons que la fréquence de résonance fsest de 2 MHz et que les valeurs

simulées (Xgrwm) correspondent a 99 % aux valeurs théoriques (Xrp).

La méthode ratiométrique est donc appropriée a notre problématique.

3.3 Détermination de Z par modélisation paramétrique adaptative

3.3.1

Aspects théoriques

3.3.1.1 Principe de la modélisation paramétrique

La modé¢lisation paramétrique adaptative (APM) consiste a ajuster réguliérement les parameétres

d’un modé¢le de maniére a ce que la réponse de ce dernier coincide le mieux possible avec celle

du systeme physique considéré. Systeme et modele sont excités parallelement par un méme

signal d’entrée xx. Les parametres du modéle sont déterminés de maniére a minimiser la

puissance moyenne de 1’écart e entre le systéme et son modele.

Une fois ajusté, le modéle peut étre exploité pour caractériser le systéme (réponses temporelle et

fréquentielle) et pour suivre son évolution au cours du temps [55].

Pour la détermination des parameétres, deux stratégies peuvent étre utilisées :

\

I’ajustement des paramétres est effectué¢ a partir des mesures d’entrées et de sorties
réalisées durant une phase d’observation (Figure 14). Pour des modeles de type filtres
RIF, I’approche de Wiener-Hopf peut étre exploitée ;

I’ajustement adaptatif qui consiste a remettre a jour les parametres a chaque nouvel
échantillon du signal d’entrée (Figure 15). Pour cela, I’algorithme du gradient, également
appelé algorithme LMS (Least Mean Square), est souvent exploité pour sa simplicité¢ de
mise en ceuvre. Les structures adaptatives sont le plus souvent des filtres numériques

linéaires RIF ou RIL

R . S Systtmea | Yk 4 Ck = ylg’k
Systéme 4 Yo Gk = Yk Xk modéliser [ >
Xk modéliser —> Yk -
A
Ve |- Filtre
k e num/éfique
Modeéle :
aramétrique |(— i Algorithme
P q > de mise a jour [~
Figure 14. Schéma-bloc d’une modélisation Figure 15. Schéma-bloc d’une modélisation
paramétrique adaptative a I’aide d’un filtre numérique
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3.3.1.2 Estimation paramétrique de Wiener-Hopf

On consideére un modele de type filtre RIF d’ordre N qui délivre une estimation du signal de

sortie selon I’équation (14)
N-1
Y = D ai Xy (14)
i=0

On réalise I’excitation du systéme et du modéle pendant une phase d’observation de durée M. Le
signal d’excitation xi doit étre a spectre étendu de maniére a observer complétement le systéme.
On utilise généralement du bruit blanc.

Apres cette phase, les coefficients du filtre peuvent étre estimés a 1’aide de I’équation (15)

a9 (Pyx(o)
A= ¢ |=[RyI : (15)
an-1 (Pyx(N_l)

avee

ox(M 040

[Ry]= (16)

: 9x (1)

1 3 . o . :
04 (n) = M Z Xk *Xi_p lafonction d’autocorrélation du signal d’entrée

1 3 o : ,
Pyx(n) = ﬁ Z Yk - Xk_n la fonction d’intercorrélation sortie-entrée
3.3.1.3 Mod¢lisation adaptative

Le modele prend ici la forme d’un filtre numérique linéaire a coefficient variables.

= Filtre RIF (14) lorsque le systéeme ne présente pas de résonance trop prononcée

= Filtre RII qui obéit a I’équation aux différences (17)dans le cas contraire.

N-1 F
Yk = 22X i - D.bp iy (17)
i=0 =1
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La remise a jour des coefficients peut faire appel a 1’algorithme des moindres carrés récursifs
(RLS récursive Least Square) qui se révele en pratique lourd a mettre en ceuvre.

On utilise le plus souvent l'algorithme du gradient dont les équations sont :

aj(k+1) =ajk) + 8 Xy _j-€xy pour 0<j<N-I
be(k+1) = bp(k) + 8- Yyps -y pour 1<f<F (18)

avel €y = Y+l ~ Yk+l

La figure 16 donne la structure interne d’une modélisation adaptative a I’aide d’un filtre RIF

S S S
o= | [ &= O=
éiré éfé b
AT T

>

L[ systeme YoeZ

Figure 16. Schéma bloc d’un filtre RIF adaptatif
3.3.2 Application a notre problématique

Pour adapter la modélisation adaptative a ’analyse de I’'impédance d’un dipdle, nous devons
considérer celui-ci comme un systeme présentant en entrée : la tension d’excitation et en sortie:
le courant qui le traverse. Sous cet angle, la fonction de transfert du systéme prend la forme

d’une admittance Yr (Figure 17).

Admittance

___________________

Figure 17. Modele BVD
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Nous représentons le transducteur par son schéma électrique de Butterworth Van Dycke dans
lequel la résistance Ry est suffisamment élevée pour étre oubliée. L’admittance complexe de ce

circuit s’écrit ainsi :

L,Cp? +R 1
1(§P HRCp+l o GG
L,Cp” +R,Cp+C/C, Co+Cy

Yr(p)=Coyp- (19)

Sur la gamme de fréquence compléte, I’admittance présente un comportement globalement
capacitif du a la présence de Cy. Celle-ci occasionne une croissance du module de Yt avec la
fréquence. L’excitation étant a large spectre, la densité spectrale de puissance du signal I n’est
pas uniforme dans la gamme d’analyse ce qui risque d’une part de masquer la zone de résonance
étroite du transducteur et d’autre part de compromettre la convergence des coefficients du filtre
adaptatif. Pour éviter cet inconvénient nous avons chois de travailler avec une version du courant
intégrée dans le temps. La fonction de transfert du systeme a modéliser se simplifie alors en une

fonction du second ordre du type :

Yr(p) _ L;CCop° +R;CCqp+Cy

H(p) = >
p L]Cp +R1Cp+C/C1

(20)

I1 est possible d’exploiter un modéle du type RIF adaptatif. La modélisation d’un circuit & facteur
de qualité élevé nécessite dans ce cas I’utilisation d’une structure transversale d’ordre élevé.
C’est pourquoi nous avons choisi d’utiliser une structure récursive dont 1’ordre nécessaire est

moins important. La fonction de transfert générale d’une telle structure s’écrit :

byz N4t bz 2 +bz  +b
H(Z): N ~ 2 1 0

aNz +-'-+a22_2 +alz_1 +1

21)

ou N est 'ordre et b;, a; sont les coefficients du filtre.

3.3.3 Simulation de 1a méthode APM

3.3.3.1 Mode¢le Simulink

La méthode APM nécessite la connaissance «a priori» du dipole a modéliser de maniere a choisir
correctement 1’ordre N du filtre adaptatif, 1’étendue (1/T.) du spectre du bruit blanc et la
fréquence d’échantillonnage f.. La convergence de 1’algorithme est obtenue en pratique par la
recherche d’un compromis entre ces parametres. La fin de la modélisation est atteinte lorsque les

coefficients adaptés sont stabilisés c’est a dire lorsque la valeur efficace du signal d’erreur ey est
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pratiquement nulle. L’estimation de I’impédance du dipole est obtenue alors en calculant la

réponse en fréquence de H! (z) dans la gamme de fréquence désirée. Le modele simulant la

méthode APM avec un filtre d’ordre 4 est reproduit en figure 18.

o L1 70H (e
ighite P A

r
Dipole
Vk | x L S
v P In1 y
Froducts - Delayz
! B “ Produstd z
Delay] =
z g L To Wkahspace Subsysterna
Subsystem N pr -
W Int Outt In? I - I
- Frodu -
- == P nz Out 1 In% = 4
- Delay3
c1 1 - In2 To Makspacel z
Delayl ; SubsystemZz Tret
» | [
o
v it Outt In v
F 1
O n i n " il Nl LOES
Delayd| = z
z -2 To Wakspacez
Subsystemn s
* ™
P Ini ozl
Frod 18] Qutt In
Y In% = 4
4 - In3 To Workspace?y - |Delay?
Dalayl| = Subsystems ( z
> *
P Ini u
L et In1 bt
In2 Ot - To Wodep aced
In2 To Woksp ace?| Out1 In2 g
€
ubsystem? k In% ot

Figure 18. Schéma Simulink de mesure d’impédance par la méthode APM
3.3.3.2 Résultats de simulation avec un circuit RLC série

Dans un premier temps nous testons la méthode APM sur un circuit RLC série résonant a
environ 7,5 kHz. Les valeurs des composants du dipole sont données dans le tableau 2.

L (mH) C (uF) R (Q)
0,45 1 10

Tableau 2. Valeurs des composants du circuit RLC série

Dans ce test, les meilleurs résultats ont été obtenus avec N =4, T¢c = 10° s et f.=3.10° Hz. Le
temps d’analyse est directement li¢ a la constante de temps d’adaptation qui s’¢éleve ici a 0,2 s
environ. L'impédance est analysée dans la bande [5 kHz - 10 kHz] ou est située la fréquence de
résonance du circuit. Les parties réelle et imaginaire de I'impédance estimées par la méthode

APM sont comparées aux valeurs théoriques dans les figures 19 et 20.
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Figure 19. Re(Z) du dip6le RLC série estimée par la
méthode APM

Figure 20. Im(Z) du dipdle RLC série estimée par
la méthode APM

Nous constatons une différence relative d’environ 10 % sur la mesure de R. L’estimation de X

s’avere de meilleure qualité. La détection de la fréquence de résonance peut étre réalisée avec

une précision relative d’environ 95 %.

3.3.3.3 Résultats de simulation avec un circuit BVD

Le méme test, avec les mémes paramétres d’analyse, est réalisé sur un circuit BVD dont les

valeurs des éléments sont données dans le tableau 3. La fréquence théorique de résonance

parall¢le est de 7,65 kHz.

L1 (l’l’lH) C] (HF)

R, (kQ) | Co (nF)

486,4 1,1

2 4,64

Tableau 3. Valeurs des composants du circuit BVD

Les figures 21 et 22 représentent les résultats d'estimation des parties réelle et imaginaire de

I’'impédance estimées par la méthode APM et comparées aux valeurs théoriques Ry et Xy .

14
12}
101

X[k

2 1 1 1 1 1 1 1 1 1
5 556 657 75 8 85 9 95 10

Figure 21. Partie réelle de Zr estimée par la méthode
modélisation adaptative (APM)

Figure 22. Partie imaginaire de Zr estimée par la
méthode modélisation adaptative (APM)
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Dans I’ensemble, les courbes sont concordantes et la zone de résonance de I’impédance est bien
localisée par la méthode APM. Dans cette zone, la précision des mesures est d’environ 10 % sur

R comme sur X.

3.3.4 Commentaires sur I’exploitation de la méthode APM

» Laméthode APM permet d’estimer indirectement I’impédance d’un dipdle.

= La convergence des coefficients n’est pas toujours assurée.

= Son utilisation nécessite un réglage fin des paramétres tels que la fréquence
d’échantillonnage, la largeur spectrale du bruit d’excitation et le pas d’adaptation.

* En conclusion la méthode APM s’avére peu adaptée a la réalisation d’un analyseur

d’impédance autonome.

3.4 Détermination de Zy par asservissement de la tension d’excitation

Nous présentons dans ce paragraphe la méthode originale que nous avons développée. Cette
méthode s’affranchit de la mesure du courant et tente de résoudre le probléme du rapport signal

sur bruit.

3.4.1 Principe de la méthode ""Feedback Voltage Control" (FVC)

3.4.1.1 Préliminaires

Le systeme d’excitation d’un élément piézoélectrique se présente comme un dispositif ayant une

entrée Vg et deux sorties Vr et It (Figure 23).

\V/ IT V

G W

T TVT —) S %
1

Figure 23. Systéme d’estimation de Zr

Les deux sorties du systéme Vp et It sont liés a Z1 par les relations :

ZT
Ve=—2T vy 22
TS RGO (22)
]
[p=——V
T Z.+Rg ©
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Les sensibilités de Vg et It parrapporta Z sont :

dZr  (Z; +Rg)?

(23)

d; -1
dZr  (Zr+Rg)?

(24)

La tension Vest plus sensible que le courant I aux variations de Zr lorsque Rg est supérieure a
1Q.
La figure 24 montre les variations de V1 avec des valeurs de Rg pour les deux transducteurs T

(20*20 mm®) et T, (50 mm ) considérés dans le chapitre précédent.

Vr[V] Re=5 O Vr [V] R=0,5Q
1 1
0,8 0,8 R3¢
0,6+ 0,6+
0,4+ 0,4+
0,27 A&_ 0,2&6:‘58%“—\—‘-_
o T i T 1 o RI‘ZSOO T T .A!“_ 1
1 1,5 2 2,5 3 1 1,5 2 2,5 3
f [MHz] f[MHz]

Figure 24. Variations de V1 avec des valeurs de Rg

Nous observons que :

une valeur trop faible de R rend plus difficile la détection de Zrmax ; (soit Rg = 5 Q pour le
transducteur carré et Rg = 0,5 Q pour le transducteur circulaire)

une valeur trop forte de R entraine également un écrasement de la courbe, impliquant une
mauvaise détection de Zrmin, (soit Rg = 5 kQ pour le transducteur carré et Rg = 500 Q pour le

transducteur circulaire) [57].

La meilleure dynamique de V est obtenue lorsque les valeurs de Rg et |ZT| sont identiques. En

. o Vv R
effet, en considérant pour simplifier que |ZT| =R, nous avons —-— =
Vo R+Rg
., dVp Rg . .
La sensibilité = 5 est maximale lorsque R =R soit lorsque V; =0,5V.
R (R+Rg)
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3.4.1.2 Principe de la régulation

Il repose sur le maintien a une valeur constante de la tension Vt appliquée au transducteur grace
a une résistance Rg variable qui servira de paramétre de mesure.

Le choix Vr =0,5V assure la meilleure sensibilit¢ de V1 vis-a-vis du module d’impédance
|ZT| ce qui répond au probléme de dynamique évoqué précédemment [58].

Le second intérét de cet asservissement est de garantir un rendement de transfert
¢lectrique>mécanique constant lorsque les conditions de charge acoustique du transducteur
varient.

Le schéma de principe de 1’asservissement est représenté en figure 25.

Détection + - Détection
amplitude amplitude
K

A A

» Calcul (R
RG; R&X X

o

v Rs | 1 ?| Détection
G
L L ' P
I N R Eaeeeeea
!
BVD model N

e
Vg EE DI_L_E)®__)1+T1_G_

I+tip]  + Tp

7;_ _nc' CorrecteurP.1

Constant

—
e
5
g
< 1

Géneérateur  Dipdle

Figure 25. Schéma de principe de la méthode d’asservissement du tension (FVC)

La détermination de Zt est réalisée a partir de signaux de niveau nominal ce qui garantit un
rapport signal/bruit suffisant. Elle peut étre appliquée a des transducteurs reli€s a la masse. Enfin
elle peut étre réalisée durant I’exploitation du transducteur car la tension d’excitation n’est située
qu’a 6 dB de son niveau nominal a Rg nulle [59].

Le synthétiseur génere la tension Vg d’amplitude constante et de fréquence pouvant varier de fiin

a fax.
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. . . 2V.
La tension Vrp est redressée puis filtrée afin d’extraire la valeur efficace égale & — pour un
T

signal sinusoidal.

La fréquence de coupure - afin de

5 du filtre est choisie approximativement égale a
[

garantir un faible taux d’ondulation sur I’entrée du sommateur quelque soit la fréquence f
comprise entre fiin et fiax.

Le correcteur qui délivre un signal représentatif de la résistance Rg est du type proportionnel-
intégral (PI)

Le dérivateur est de méme constante de temps (t;) que le filtre passe-bas afin de compenser le

retard engendré par ce dernier.
G , ., , . . . e

La valeur k =— du PI est déterminée afin d’obtenir le meilleur compromis entre précision et
T2

stabilité de la régulation.

3.4.1.3 Module de détermination de R et X

Le phase ¢ entre Vg et Vr est déterminée par détection synchrone. Les parties réelles et

imaginaires R et X sont calculées a partir de ¢ et Rg a chaque fréquence.
Nous définissons les phaseurs complexes :
Vg =1 et Vy =0,5¢°

En utilisant la relation (22) nous pouvons écrire :

R+ X

m =0,5(cos(p) + jsin()) (25)

En séparant les parties réelles et imaginaires, on obtient le systéme d'équations :

{1 - 0.5.cos((p) —0.5sin( ) } (R] _ 0-5[0?8((P)]RG (26)
0.5sin(p) 1-0.5cos(p) | (X sin( )

Le calcul de X et R décrit comme suivent :

0.5smn( )

- 1.25—cos(o) @7
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R — 0.5cos(p)—0.25 R

1.25 —cos(p) @8

Le déphasage ¢ ne dépasse pas 60 °. Cette valeur est obtenue lorsque Zr est purement réactive.
Les variables cos() et sin(¢) sont déterminés par deux détections synchrones.
R et X sont calculés en utilisant les équations (27) et (28). Le schéma complet de détermination

de R et X est reproduit en figure 26.

cos(p)

Sin(wt)
—

V; R.e—y  Equations
] ﬁli "b(}_r) (27) et (28)
Cos(ot) sin(¢)

Figure 26. Module de détermination de R et X

<y 17

Les deux filtres PB ont une fonction de transfert identique a celle du filtre de boucle.
3.4.2 Simulation de la méthode FVC

3.4.2.1 Modéle Simulink

Nous avons simulé le comportement dynamique de la boucle d’asservissement sous Simulink®.
Le schéma complet de simulation est reproduit en figure 27.

Par rapport au schéma de principe, une variante a €été¢ nécessaire afin de transformer le pont
diviseur délivrant la tension Vr en un systéeme implantable sous Simulink et dans lequel la valeur

Rg peut étre isolée.

. Z N
Le pont diviseur T peut étre €crit sous la forme :

T+Rg

Z
Zr [, 2T
Rg Rg

ce qui fait apparaitre un systeme boucl¢ secondaire.
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|_) - NV/4 y
/—}—; —)t/\/ o>+ >2(p _;f oy
) Sins Ve Addl Transfer Fcnl =
Ramp  Intégrateur Diviseur ;
Add2
50 —>[+ Rg
- Abs | [u
% V. Constant1|_)
@ Z1(p)| T
+A- G . v
1/pi() |—>{ - I+tp 1
+ Tp 1+t
Constant2 Transfer Fcn3 [ =
Transfer Fen2

Figure 27. Modéle Simulink de la régulation de la tension Vr

Le balayage fréquentiel de la tension Vg est assuré¢ par un VCO. Celui-ci est attaqué par une
rampe dont la pente permet de régler la vitesse v du balayage. Enfin la valeur initiale de la
résistance Rg est fixée arbitrairement a 50 Q afin de ne pas avoir de division par 0 en début

d’asservissement.

3.4.2.2 Conditions expérimentales

Nous avons testé le comportement du systeme asservi pour les transducteurs T, et T, dont les

impédances complexes sont données dans le tableau 4.

Transducteur Impédance complexe du transducteur

T1 2o (0)= 6,2.10° p? +9.87.10" 7 p+ 1
20x20mm | TR 63 1023 03 4 67,1078 p2 +3.68.107 p +5,4.10°

T 2o ()= 513.10"° p? +8,95.10 0 p +1
050mm | T g5 1023 p3 13,71.1077 p? +1,98.10% p+ 4,44.10°

Tableau 4. Impédance complexe des deux transducteurs.

Nous avons volontairement limité la gamme fréquentielle d’asservissement entre f,i, = 1,8 MHz
et fmax = 2,8 MHz afin de garantir une résolution fréquentielle précise.

La vitesse de balayage de 100 MHz/s permet une analyse en 10 ms.

La constante de temps t; du filtre moyenneur est fixée a 10° s ce qui correspond a une
. . . o fiin \
fréquence de coupure d’environ 16 kHz soit approximativement ——— . La fréquence

fondamentale (2f.,;,) des ondulations du signal redressé sont ainsi atténuées d’environ 47 dB.
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3.4.2.3 Résultats dynamiques

Comme pour toute boucle fermée, le comportement dynamique résulte d’un compromis entre la

stabilité du systéme et la précision de I’amplitude Vr.

\ G . .
Le paramétre k = — permet d’ajuster ce compromis.
T2

La figure 28 représente le tension Vr du transducteur T; en fonction de la fréquence pour quatre
valeurs de k :

k, =10%; k, =107 ; k; =10% et k, =10°.
L'amplitude de Vt est maintenu a prés de 0,5. Les différences sont essentiellement relevées

autour de la fréquence d’antirésonance f, (2,27 MHz).

ORI . , . \ ] \ . .
La précision augmente avec k, mais pour k supérieur a 10°, le systeme devient instable.

1 :
Vr[V]
0.9
0.8f K,
0,7-
0,6F ks
0.4
0.3
0.2
0.1
Ky f[MHz]
) e o S it ame -
0 2 55 24 2.6 2.8

Figure 28. Tension Vr en fonction de la fréquence et de k
3.4.2.4 Détection de la zone de résonance

Les modules d’impédance des deux transducteurs, représentés en figure 29, peuvent étre

comparés aux signaux Rg(f) obtenus pour les deux asservissements.
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Figure 30. Relevés des courbes Rg(f) pour les 2 transducteurs

Nous pouvons constater la trés bonne représentativité de |Z1(f)| par Rg(f). Afin de vérifier

qu’une détection précise de la zone de résonance est possible, nous comparons dans le tableau 5,

les fréquences et impédances -caractéristiques relevées sur les diagrammes théoriques

d’impédance et sur les courbes d’asservissement.

fs (MHZ) | Zirmin () | fp (MHZ) | Zrmax ()

T Valeurs théoriques 2,011 1,7527 2,2284 | 400,1667
11 Valeurs Simulink | 2,024482 | 1,6774 |2,272971 | 348,5288
T, Valeurs théoriques | 2,1957 0,2313 2,435 53,3111
Valeurs Simulink | 2,220882 | 0,1624 | 2,482114 | 53,2930

Tableau 5. Fréquences et impédances caractéristiques — Valeurs théoriques et mesurées
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Ces comparaisons font apparaitre :
» la trés bonne concordance entre les valeurs théoriques et les valeurs d’asservissement,
» une dynamique d’impédance ¢levée (environ 48 dB) des transducteurs dans leur zone de
résonance respective. Cette dynamique résulte de la faible charge acoustique de I’air,
= les écarts fréquentiels relatifs n’excédent pas 1 % pour les fréquences de résonance (f;) et
2 % pour les fréquences d’antirésonance (fj,).
A noter que pour des valeurs de k supérieures, les écarts sont plus faibles encore.
Ces résultats prouvent que 1’asservissement de la tension V1 permet de détecter précisément la

zone de résonance de chaque transducteur.

3.4.2.5 Mesures de R et X

Nous pouvons évaluer les parties réelles et imaginaires de Z en utilisant les équations (27) et

(28). Le modele complet de simulation est représenté en figure 31.

_>1+1flp_)‘>

0,5
t

A b sk
Cr

>+ _)ZT(p —>{X

v
OIOj
=Y
)

S
i,s

/ —) t Sl Vr ¢
Sintts Ve Addl Transfer Fenl =
Ramp  Intégrateur ’ Diviseu N
Add2 X X
50 [+ R . v
+ Abs | |u] ¥
Constantl I_) X =
Add3 i R« ¥ I
1/pi() - 5| IHup 1 X X
+ Tp 1+t
Constant2 Transfer Fen3 | i X ¢ |
N

Transfer Fcn2

Figure 31. Mesure des parties Réelle (R) et Imaginaire(X) de Zr

Les courbes de mesure de R et X du transducteur T, sont représentées en figures 32 et 33.
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400 ; ; \ 200 ‘ \ \
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Figure 32. Valeurs de R théorique et mesurée Figure 33. Valeurs de X théorique et mesurée

Les valeurs théoriques et mesurées concordent a 97 % dans la zone de résonance et a 90 % en

dehors de cette zone.

3.5 Comparaisons qualitatives et conclusion

Nous nous sommes intéressés a 1’é¢tude de différents systémes de spectroscopie d’impédance
dans le but d’obtenir un systéme embarqué possédant un bon niveau de précision dans une bande
de mesure donnée afin de I'utiliser dans le domaine des capteurs piézoélectriques.

Pour les trois méthodes proposées nous avons présenté 1’aspect théorique et les résultats de
simulation.

Les mesures les plus proches des valeurs théoriques sont celle obtenues par la méthode
ratiométrique (concordance 99 %). Cette concordance est expliquée par I’absence d’erreur de
mesure de la tension et du courant puisque nous travaillons en simulation analogique et nous
utilisons 1’outils « current measurment, voltage measurment » de Simpower System.

La technique de modélisation adaptative (APM) fournit une mesure moins fidele. Les résultats
sont fortement influencés par les parametres d’excitation (largeur spectrale du bruit, fréquence
d’échantillonnage) et par 1’ordre choisi du modele. En plus de cela, la convergence des
coefficients n’est pas toujours assurée avec cette méthode.

La méthode FVC est suffisamment efficace car elle nous donne une précision de 97 % dans la
zone de résonance et 90% ailleurs ce qui est adéquat pour une utilisation sur un systéme
piézoélectrique. De plus cette méthode ne nécessite pas de mesure du courant ce qui réduit
I’erreur relative.

Dans le chapitre suivant, nous allons concevoir 1’architecture numérique sur laquelle nous allons

implémenter les trois méthodes proposées.
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CHAPITRE 1V
- Implémentation sur circuit FPGA et prototypage FPGA in
the LOOP
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4.1 Préambule

Le nombre des méthodes d’EIS numériques destinées aux microsystémes ou aux microcapteurs
est en augmentation. Il en résulte que de plus en plus d'études sont dédi¢es a la conception, la
vérification et la simulation des ces systémes numériques. La conception des systémes EIS
numériques intégrés de plus en plus complexes, compacts et a hautes performances est possible
grace aux améliorations récentes des technologies numériques et des outils logiciels associés. A
I’aide des dispositifs dits VLSI (Very Large Scale Integration) actuellement disponibles, comme
par exemples les composants FPGA (Field Programmable Gate Array) et ASIC (Application
Specific Integrated Circuit), des systemes EIS totalement numériques peuvent &tre réalisés.
Ainsi, alors qu’il était auparavant réalis€ avec un ensemble des composants électroniques, un
systeéme EIS numérique peut maintenant étre intégré sur une puce unique, cela offre 1'avantage de
réduire la taille et de supporter un trés grand nombre de traitements arithmétiques. De plus,
l'utilisation de composants reconfigurables, comme par exemple les FPGAs, nous donne la
possibilité de développer et de prototyper rapidement le systtme EIS numérique sans
modification matérielle significative [60].

Les autres avantages de 1’utilisation d’une technologie FPGA sont d’annuler toutes les erreurs
dans la conception de systéeme numérique et de minimiser le temps de retard dans la mise au
point du prototype.

Dans ce chapitre, nous présenterons la structure d’un composant FPGA et les avantages de
I’utilisation de composants FPGAs dans notre domaine d’application. Ensuite nous présenterons
la méthodologie de conception d’une architecture numérique dédiée a la spectroscopie

d’impédance présentée dans le chapitre précédent.

4.2 Présentation des éléments constituant les FPGAs

Un FPGA est programmé par I’intermédiaire de ses cellules mémoires de type SRAM (Static
Random Access Memory) et son architecture générale est présenté¢ en figure 1. Ainsi il est
possible, grace a la technologie SRAM, de sauvegarder la configuration a implanter et également
de reconfigurer le FPGA autant de fois que nécessaire pour implanter les fonctionnalités
désirées. Cette facilit¢ de programmation est trés utile lorsqu’une erreur de conception est

diagnostiquée.
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INENEEEE @
— Il Il — Blocks logique
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= Matrice de

= L m routage

Figure 1. Architecture générale d’un composant FPGA.

Quelle que soit I’architecture ou le fabricant, les éléments qui composent un FPGA sont
globalement toujours les mémes. Nous citons dans ce qui suit un certain nombre de ces ¢léments:
= Les éléments logiques
Ce sont les blocs basiques de chaque circuit FPGA avec lesquels on peut réaliser des opérations
de type logique combinatoire. On retrouve la méme constitution dans la plupart des blocs méme
avec des fabricants différents et des architectures différentes. La structure basique la plus
courante d’un composant programmable est représentée sur la figure 2. Ces structures sont
généralement constituées d’une ou de plusieurs tables appelées LUT (Look Up Table) qui
contiennent la table de vérité de la fonction logique a réaliser ou des valeurs déja mémorisées
apres la configuration du FPGA. La synchronisation de la sortie avec une horloge est faite en cas
de nécessité en utilisant un registre situé¢ a la sortie des LUT. On rajoute a la plupart de ces blocs

logiques de base une chaine de propagation rapide de retenue afin de constituer de petits

Sortie
r-=-="=""=""T~"~~=7°~7°~=°°°°=7°7°=°=7°7°========= 1 N

7
ESortie Combinatoire

additionneurs rapides.

Entrée | LUT D
: —b Flip-Flop [} Sortie
i | i Flip-Flop
i Carry Path i
Entrée Clk

Figure 2. Structure de base d’un composant programmable

= Les ¢éléments de mémorisation
Les FPGAs sont utilisés actuellement dans des applications qui demandent trés souvent des
capacités de stockage importantes. L’intégration de blocs de mémorisation directement dans

I’architecture des FPGAs est désormais un besoin important. Grace a cela, la communication
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avec des ¢léments extérieurs au circuit n’est plus nécessaire et le temps d’accés a la mémoire est
ainsi réduit.

= Les ¢léments de routage
Ce sont les composants les plus importants dans les FPGAs. Ils représentent la plus grosse partie
du silicium consommeée sur la puce du circuit. Ces ressources sont composées de segments (de
longueurs différentes) qui permettent la liaison des autres ¢léments entre eux via des matrices de
connexions. Le routage de ces ressources est un point délicat du développement d’une
application FPGA. Ces ¢léments sont trés importants puisqu’ils sont directement liés a la
fréquence maximale de fonctionnement et a la surface utilisée.

= Les éléments d’entrées/sorties
Le role des ¢léments d’entrées/sorties est de relier le FPGA a son environnement extérieur.
Ces ¢léments bénéficient de protections, de mémorisation ou d’autres éléments qui permettent la
gestion des entrées et des sorties. Les circuits actuels proposent des normes différentes pour les
niveaux d’entrées et de sorties qui, peuvent étre adaptés a I’environnement du composant.

= Les éléments de contrile et d’acheminement des horloges
Dans un systéme ¢lectronique, I’horloge est un ¢élément primordial assurant le bon
fonctionnement. Plusieurs circuits FPGA ont la capacité de recevoir une ou plusieurs horloges
(de I’ordre de la centaine de MHz). Des entrées et des ressources de routage adaptées a
I’acheminement d’horloges sont dédiées a ce type de signaux. Les circuits FPGA comportent en
interne des ¢léments de gestion de I’horloge (par exemple des PLLs). Ces ¢léments permettent la
génération, a partir d’une horloge d’entrée, d’autres horloges a des fréquences différentes de la
fréquence de référence.
Les caractéristiques quantitatives de trois types de cellules logiques de FPGA (Xilinx Virtex-4,

Xilinx Virtex-5 et Altera Stratix II) sont données dans le tableau 1.

Modg¢le de Eléments Eléments de Eléments Eléments de
FPGA arithmétiques mémorisation combinatoires | routage interne
2 logiques de
Xilinx Virtex-4 | retenue a 1 bit + 7 registres 4 1 bit 2LUTsa4 2 multiplexeurs
Slice 2 portes ET & entrées P
(multiplieur)
Xilinx Ylﬂex-S 2 IOquU:CS df.: 4 registres a 1 bit 4 LUT,S a4 3 multiplexeurs
Slice retenue a 1 bit entrées
Altera Stratix II 2 additionneurs 4 1 LUT a8
(Adaptive Logic | bit 2 registres a 1 bit entrées 2 multiplexeurs
Modules) (fractionnable)

Tableau 1 Comparaison des caractéristiques de différentes cellules de FPGA
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Généralement, le nombre de LUT (et non le nombre de registres) a placer et a router représente
la tache la plus difficile en conception sur FPGA.

Chaque composant est utilis¢ dans une application différente suivant sa capacité.

4.3 Intérét des FPGAs pour le prototypage rapide

Un composant FPGA est un circuit intégré numérique composé¢ d’un grand nombre d’éléments

ou blocs logiques programmables et reconfigurables sans modification matérielle significative.

Actuellement, grace aux nombreux avantages obtenus lors de leur utilisation dans de multiples

domaines d’applications, les composants FPGAs sont devenus indispensables dans les systémes

numériques. Parmi ces avantages, on peut notamment citer [61]:

1- L'augmentation croissante du niveau de performance temps réel tout en réduisant le coft

et I’encombrement,

2- Leur grande souplesse de programmation permettant leur réutilisation afin de paramétrer

et tester des algorithmes différents en un temps trés court, ceci a 1’aide d’une méme plate-forme

de développement,

3- La reconfiguration rapide et facile du FPGA autant de fois que nécessaire pour

I’implantation des fonctionnalités désirées.

4- L’utilisation des composants FPGAs permet d’obtenir un systéme a la fois précis et avec
un temps de réponse réduit.

Ces avantages ont permis aujourd’hui l’utilisation des FPGAs dans diverses applications

nécessitant des traitements numeériques importants et un temps de calcul scientifique accéléré.

Parmi les domaines qui introduisent les FPGAs, on peut citer celui du traitement du signal et de

I’image, de mesure de vitesse, du contrdle des convertisseurs statiques de puissance, des

équipements médicaux, de la télécommunication et de 1’aéronautique [62].

4.4 Méthodologies de prototypage "FPGA in the loop"

Nous avons développé une méthodologie de prototypage et de validation expérimentale de
I’implantation sur FPGA de notre systéme EIS [63] [64]

L’implantation d’architectures numériques sur cible FPGA s’appuie classiquement sur les
langages de description HDLs (VHDL, par exemple) et les logiciels de conception associés.
Dans la section suivante, les logiciels utilisés dans la démarche de conception "FPGA in the
Loop" seront évoqués. Ensuite, le flot de conception "FPGA in the loop", dit descendant ou Top-

Down, sera présenté et chacune de ses €tapes sera détaillée.
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4.4.1 Logiciels mis en ceuvre

La conception et I’intégration des architectures numériques sur des circuits programmables de
type FPGA requiérent des outils de développement approprié¢s. Dans nos travaux, nous avons fait
le choix d’utiliser entre autres les outils logiciels "DSP Builder" de la société Altera. Nous avons
fait ce choix pour avoir la possibilité du couplage entre ce logiciel et les outils Matlab/Simulink
de la sociét¢ MathWorks. En effet, graice a DSP Builder nous pouvons générer la modélisation
VHDL synthétisable d’une structure numérique a partir d’une modélisation sous
Matlab/Simulink.

La compatibilité des blocs Matlab/Simulink avec les blocs issus de DSP Builder permet de
modéliser des systémes mixtes (analogique et numérique) et de les simuler dans un
environnement unique, celui de Matlab/Simulink. De plus, un flot de conception automatisé est
proposé : I’outil "Signal Compiler", au cceur de DSP Builder, permet de générer le code VHDL
et des scripts a partir de modeles de la bibliothéque DSP Builder. Enfin, la fonction nommée
"HIL", proposée par DSP Builder, permet de placer physiquement un composant FPGA dans une
boucle de simulation.

Pour réaliser I’étape d’implantation et de programmation du FPGA, nous allons utiliser I’outil
logiciel Quartus II, qui est proposé par la société¢ Altera. Ce logiciel permet la gestion compléte
d’un flot de conception FPGA, et cela, a partir d’une saisie graphique ou d’une description

VHDL de I’architecture numérique.

4.4.2 Flot de conception

Nous avons eu recours a la méthodologie de prototypage dite "FPGA in the loop" décrite en
figure 3, utilisant Matlab/Simulink et Matlab/SimPowerSystems associés a DSP Builder et
Quartus II. Seuls les composants FPGA du fabricant Altera sont spécifiquement ciblés par ces
outils.

Le flot de conception descendant proposé est décrit en figure 3. Il est composé de trois étapes. Il
permet en premier lieu la réalisation d’une étude fonctionnelle de 1’architecture proposée d’EIS a
I’aide de Matlab et des bibliothéques associ¢es (Simulink). Ensuite, le systeme est modélisé et
simulé dans son contexte analogique a I’aide de la boite a outils SimPower System. La
modélisation est réalisée étape par étape, jusqu’a obtenir la modélisation numérique
synthétisable en langage VHDL. Ce résultat est physiquement implanté sur la cible FPGA
choisie. Une fois programmé, le FPGA est alors test¢ dans son contexte analogique par

prototypage "FPGA in the Loop" [65].
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Figure 3. Démarche de conception associée au prototypage “FPGA in the loop”.
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4.4.3 Application au systéme basé sur D’asservissement de la tension

d’excitation

Dans cette partie, nous appliquons les étapes du flot de conception décrit précédemment.

L’architecture du systéme EIS basé sur I’asservissement de la tension d’excitation est donnée en

Détection + - Détection
amplitude amplitude
y N

A

figure 4.

Correcteur PI

A4

et
Vo T@j f TVT
1

Figure 4. Architecture du systéme EIS par I’asservissement de la tension d’excitation

4.4.3.1 Premicre phase: simulation fonctionnelle

Lors de cette étape les spécifications du systéme sont définies et la fonctionnalité est étudiée et
validée. Cette étape est menée classiquement a 1’aide des outils Matlab/Simulink. La figure 5
illustre cette étape. Le transducteur piézoélectrique est modélisé par la fonction de transfert de
son modéle BVD (B,). Les filtres PB (B; et B,) le correcteur PI (Bs3) sont modélisés par leur
fonction de transfert. Les autre blocs du systeme (le gain, le comparateur, et le générateur du
signal Vi) sont modélisés par des composants de la bibliotheque de Matlab/Simulink, puis la

fonctionnalité du systéme est testée grace a la simulation par Matlab.

Figure 5. Premiére phase du flot de conception (simulation fonctionnelle en mode continu)
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4.4.3.2 Deuxieme phase: simulation mixte

Dans cette seconde étape (Figure 6) le modele BVD du transducteur (B4) et la résistance variable
(Bs) sont modélisés sous SimPower System. Toutefois, les modéles du générateur de
fréquence(B3), le correcteur PI (B,), la partie de détection d’amplitude (redresseur + filtre PB)
(B1), doivent étre modifiés et remplacés par des modeles numériques au format binaire, basés sur
des ¢léments de la bibliotheque DSP Builder.

Comme précédemment, I’environnement de simulation reste celui de Matlab/Simulink. 11 faut
cependant noter que le passage du modéle Simulink discret du filtre PB et le correcteur PI aux
modeles DSP Builder discret n’est pas systématique et automatique. En effet, toutes les fonctions
et tous les blocs de la bibliothéque Simulink ne possédent pas un bloc qui leur correspond dans la
bibliotheque DSP Builder. Cette derniére comporte cependant tous les composants de base
permettant de réaliser des modéles complexes.

Les signaux d’entrée et de sortie des blocs de la bibliothéque DSP Builder doivent étre au format
binaire a virgule fixe. Ce format, noté [s, ne, nd], est compos¢ d’une partie enticre de ne bits,
d’une partie décimale de nd bits. Le bit s, correspond au signe de la grandeur numérique a coder.
Notre objectif final est d’implanter 1’architecture numérique sur un composant FPGA afin de le
tester dans un premier temps dans un environnement HIL, puis ensuite dans son contexte
physique réel. Ainsi, le nombre de bits nécessaire au codage des signaux d'entrées du composant
FPGA dépend du format des Convertisseurs Analogique Numériques qui seront mis en ceuvre
expérimentalement.

Le nombre de bits pour le codage numérique des données des blocs DSP Builder est variable et
doit étre choisi pour chaque bloc par le concepteur. Il ne doit cependant pas excéder 50 bits en
raison de la limitation imposée par le logiciel DSP Builder. Une augmentation injustifiée de la
taille du format binaire accroit inutilement le temps d'exécution et la surface occupée sur le
circuit FPGA. Par contre, le choix d’un format trop petit peut engendrer des phénomenes de
saturation numérique et une perte de précision. Cette situation conduit a la dégradation des
performances du contrdleur numérique, engendrant méme son dysfonctionnement. Dans ce cas,
le choix du nombre de bits pour ces blocs intermédiaires doit étre réalisé trés attentivement en
considérant les contraintes du systeme en développement et celles de 1’outil logiciel ainsi que les
remarques que nous avons déja mentionnées. Le bloc "Bus Probe" qui figure dans la
bibliotheque de DSP Builder, peut étre utilisé pour aider le concepteur a choisir assez facilement
le nombre de bits de la partie entiere des formats binaires intermédiaires. lors de la simulation

mixte, le bloc "Bus Probe" peut étre inséré sur n'importe quel nceud du modele. Ce bloc nous
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fournit le nombre de bits nécessaire pour coder la partie entiere. Il n’existe pas d’outil similaire
pour la partie décimale, nous avons procédé a une estimation manuelle de cette valeur.

La figure 6 illustre cette étape de simulation mixte.

e D e o
Fréq eiirl\lclseur < Clk B3 y 1000 SimPower System
P T T=1A, P ——
Vg i
LUT . YT12] 1t va(®)

compteur sin !
mod (N,-N)) .ﬂllh.” m
Additionneur 2 To=1/f,

BVD model

'"773 DSP Builder

Figure 6. Phase de simulation mixte
4.4.3.3 Troisiéme phase : Prototypage "FPGA in the Loop"

La troisiéme phase est consacrée a I’implantation de la structure numérique sur une carte de
développement intégrant un composant FPGA. Elle a pour objectif de vérifier et de valider
I’implantation numérique de la partie numérique dans un environnement de simulation HIL. Pour
atteindre cet objectif, une transcription en langage VHDL du modele DSP Builder doit tout
d’abord étre effectuée. Le codage VHDL de cette partie peut étre généré a I’aide de I’outil
"Signal Compiler" proposé par le logiciel DSP Builder. Cet outil permet de passer de la
modélisation DSP Builder a une description synthétisable en langage VHDL, au niveau RTL
(Register Transfer Level).

Une fois généré, le code VHDL doit étre synthétisé par un outil de synthése logique. Nous avons
utilisé 1’outil Quartus II qui est indispensable pour la phase purement technologique, c’est a dire
le placement-routage et la génération du fichier de configuration du FPGA. A ce niveau, nous
pouvons introduire dans 1’environnement de simulation Matlab/Simulink, un bloc nomm¢ "HIL"
qui représente la partie numérique de notre systeme. Ce bloc unique remplace 1’ensemble des

¢léments constituant la structure numérique élaborée dans la phase précédente. La carte FPGA

117



Chapitre IV: Implémentation sur circuit FPGA et prototypage FPGA in the LOOP

est programmeée des que le bloc "HIL" est compilé. Cette carte cible est connectée physiquement,
au moyen de ’interface JTAG - USB, a I’ordinateur qui simule la partie analogique par le biais
des modeles SimPower System. Cette troisieme étape est représentée en figure 7. Lorsque les

résultats sont satisfaisants, La cible FPGA peut étre reliées a I’interface analogique réelle.

Carte Altera stratix ___
i__!SimPower System

Figure 7. Phase de prototypage "FPGA in the Loop"

4.5 Simulations mixte des systémes EIS proposés.

Dans ce paragraphe, nous présentons des méthodes de conception des systémes numériques EIS
utilisant d’une part une excitation sinusoidale du dipéle testé et d’autre part une excitation en
bruit blanc. Les trois méthodes suivantes sont simulées.

e Me¢éthode ratiométrique (RM)

e Mc¢thode par modélisation adaptative (APM)

e M:¢éthode par asservissement de la tension d’excitation (FVC)
Le dip6le dont nous cherchons a mesurer I’'impédance ¢électrique est constitué par un
transducteur piézoélectrique dont le modele électrique est une structure BVD (Butterworth Van
Dyke) [66].
En mode sinusoidal, les fonctions de controle automatique de fréquence et d’impédance sont
particulierement intéressantes pour optimiser [’efficacit¢ de I’excitation. Le controle de
fréquence assure I’accord et le verrouillage du synthétiseur harmonique sur la zone de résonance
du dipole. Cette méthode est utilisée pour 1’excitation de transducteurs dont les spécifications
sont variables ou inconnues, ou lorsque des dérives fréquentielles sont & prévoir. Les trois
méthodes d’EIS permettent une estimation en temps réel des parties réelle R et imaginaire X de

I’impédance électrique Zr du dipdle testé.
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4.5.1 Conception et simulation de la méthode FVC

4.5.1.1 Vue d’ensemble du systéme complet

La structure du systéme est décrite en figure 8. La partie actionneur, principalement constituée

d’¢léments analogiques, comporte un réseau résistif controlé numériquement et le dipdle Zr.

______________________________________________ Partie numérique | PiloteRg
SIn(o0) cos(ot) e TN [
Rg ‘L i( | Ret.lresseurJr Redresseur+ |
Pilote > Calcul Ly X(D) 1| Filtre PB Filtre PB |
vV - i !
<9 < ’ » R-X _}R(f) ! 4 R A i
I ‘ ! Correcteur PI !
*:0 _ii P SN L--- ------- L '
—
Sin(mt Vr
pE 0 {fo az'ro -PLro‘I_l “:> Vo v [ro 2o D—TIIZLrO‘Tl Vr

% f Réseau RésistifRa — pipgle|, | Q\/z' Dipéle |z T
DDS Partie analogique DS

Sin FPB
[ Fonctions numériques » X _M) R(f)
D Vo Rg Equation (—»
Fonctions analogiques — (10) Ly
. Xi
Cos b_ : sin(¢) ®

 Caleul RX

Figure 8. Architecture du systéme EIS par asservissement de la tension d’excitation (FVC)

Le systéme numérique adopte une structure a réaction. L’amplitude Vr de la tension appliquée au
dip6le est en permanence comparée a une consigne kVg ou k est un facteur inférieur a 1 et Vg
I’amplitude de la tension délivrée par le synthétiseur.

L’asservissement de Vp est réalisé par le controle de la résistance Rg qui est ajustable

numériquement. Dans le chapitre 3, nous avons étudié les performances de cet asservissement et

avons montré qu’il permet d’estimer le module d’impédance |ZT (f)| du dipdle en relevant

I’évolution de Rg(f) lorsque par exemple k est fixé a 0,5.

Le synthétiseur harmonique utilise la technique DDS « Direct Digital Synthesizer» qui permet un
réglage tres fin de la fréquence.

L’estimation de |ZT (f )| est réalisée en phase initiale par un balayage fréquentiel du signal

d’excitation. La courbe Rg(f) obtenue durant cette phase est analysée par le module d’accord qui

localise les fréquences de résonance f; et d’antirésonance f, du transducteur.
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Dans ce travail, seule la partie numérique, modélisée a I’aide de DSP Builder est implantée sur la
cible FPGA, la partie analogique ( réseau résistif variable et transducteur) est modélisée grace

aux ¢léments de la bibliothéque SimPower System.
4.5.1.2 Modélisation et simulation de la partie analogique

4.5.1.2.1 Le modéle BVD du transducteur
Un transducteur piézoélectrique a mode de résonance unique peut étre représenté par le modele
de Butterworth Van Dyke (BVD) de la figure 9.

R,

1

C
Ll 1 ]:{’1 Rul
o——ao-| FHe- 34—

0
I
I

-0

Vr

Figure 9. Modéle électrique BVD d'une céramique piézoélectrique

Le comportement électrique du modele BVD est étudié en détail dans le chapitre 2.

4.5.1.2.2 Réseau résistif programmable

I1 existe plusieurs sortes de réseau résistif contrélable numériquement. Nous avons choisi le
réseau série décrit en figure 10. Il présente les avantages d’étre simple et d’offrir une capacité

parasite réduite.

Figure 10. Réseau résistif série programmable par switch

Ce réseau comporte L résistances dont L-1 sont en progression géométrique de raison 2 et sont
shuntables a 1’aide de commutateurs a faible résistance série Ron.

Compte tenu de cette configuration, la résistance totale du réseau s’écrit
L1
Rg =R+R) a;2' (1)

i=0

A I’aide du mot binaire (ay, ..., ar.1), il est possible d’ajuster Rg de R a 2R
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La simulation du modéle BVD et du réseau résistif avec SimPower System ne pose pas de

difficulté car cette bibliothéque dispose de tous les composants passifs nécessaires.

4.5.1.3 Architecture et simulation numérique

Cette architecture est directement inspirée du schéma de principe de la figure 8.

4.5.1.3.1 NCO aDDS

L’oscillateur numériquement contr6lé (NCO) adopte la structure donnée en figure 11 qui
représente une variante de la technique DDS (Direct Digital Synthesizer) associée a un balayage
numérique. Le diagramme de simulation numérique du générateur DDS sous DSP Builder est

présenté en figure 12.

Fl'éq diviseur “] 'I]] a Premier additionneur
bt O iy - b
T=1/f. * cos [M-1 b +
Jr b } q
LUT
compteur
mod (N»>-N) Vg* sin r
Al - L06:0f16:12)14) n \Z
v ]]”]] Bus Conversion [15]:[16]{[2]:[29] Ly
N Additionneur 2 «—— i 4/ Binary point Casting
Additionneur 1 TO: 1 /fO 2" additionneur
Figure 11. Schéma de principe d’un oscillateur Figure 12. Diagramme DSP Builder du NCO
contrélé numériquement

Le premier additionneur (Figure 11) réalise un compteur qui délivre un entier N compris entre N
et N». Chaque incrément de N dure M périodes d’horloge. N est codé sur q bits et la sortie de
I’additionneur présente un format de p bits. Les r bits de poids forts parmi p adressent la LUT

préalablement chargée par les 2" échantillons d’une période sinus.

4.5.1.3.2 Paramétrage du synthétiseur

Afin d’appliquer une tension sur le réseau résistif, nous avons utilisé le convertisseur DAC 12
bits de la carte de prototypage FPGA. C'est pour cette raison que la LUT est remplie avec les
valeurs correspondant a la relation suivante.

LUT (k)= r0und{2047 -sin(k 2-?) + 2047} pour k=0,1,---2" —1 )
2

La fréquence fondamentale f, du signal d’excitation obéit a la relation (2) :
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N
f, = 2—pfe 3)

Elle peut étre réglée avec une résolution Af donnée par
Af == 4)

Pour réaliser une analyse dans la gamme fréquentielle [fy; ; fy2], nous choisissons les valeurs de
N et N, en utilisant la relation (3).

La durée d entre deux incréments de N vaut

d=MT, (5)
La durée totale d’'une analyse compléte s’établit a

D=M(N; -N)T, (6)

La valeur de M conditionne la vitesse du balayage selon

_ 2
v = f02 f()l — fe (7)
D 2PM

v doit étre suffisamment faible pour permettre au signal de s’établir dans le transducteur.

Nous pouvons considérer le transducteur comme un filtre résonant de largeur de bande B_sgp

donnée par :
f
B g == (8)
Q
Afin d’obtenir une erreur d’amplitude inférieure a 1 %, il convient de respecter la
2
v < B3
condition : 4 (Hz/s) 9)

En considérant les relations (7), (8) et (9) cela revient a choisir :

2 £2
f
M3t (10)
p 2
2P f;
4Q? f2 .
Pour la valeur M ;, = —piz on obtient la plus courte durée d’analyse donnée par :
f

S
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4Q%(fy, —fo1)

min — 2
fs

D

(1)

4.5.1.3.3 Redresseur et filtre PB
Pour des signaux numériques la fonction de redressement est réalisée simplement par un
opérateur de valeur absolue. Le filtre passe-bas qui suit, extrait la valeur moyenne du signal

redressé. Pour une fréquence d’excitation supérieure a 1 MHz, un simple premier ordre est

suffisant. La fonction de transfert analogique de ce filtre est notée Hpy(s) = ; s estla

I+71s

variable de Laplace.

La constante 1, est choisie pour que la fréquence de coupure f, = du filtre soit inférieure a

2mr,
f . . ST
T00 8(1) ceci afin d’obtenir un taux d’ondulation réduit.

La version numérique du filtre est obtenue par transformation bilinéaire de Hpy(s). Sa structure

est donnée en figure 13. Le diagramme de simulation numérique du filtre PB sous DSP Builder

est présenté en figure 14.

Figure 13. Structure du filtre numérique PB Figure 14. Diagramme de Filtre PB par
DSPBuilder

4.5.1.3.4 Correcteur PI

1+T2p

3p

Le correcteur utilisé est un classique PI de fonction de transfert G(p) =

T, est choisie égale a 1, afin de compenser le retard engendré par le filtre PB.
La valeur de 153 résulte d’un compromis entre la rapidité et la précision de 1’asservissement et la

stabilité¢ du systéme. La version numérique du contrdleur est obtenue par invariance indicielle de
G(p) [67] [68]. Sa structure est représentée en figure 15 et son diagramme de simulation sous

DSP Builder est présenté en figure 16.
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Figure 15. Structure du correcteur numérique Figure 16. Diagramme du correcteur PI sous
DSPBuilder

4.5.1.3.5 Bloc decalcul Ret X

Nous pouvons calculer les parties imaginaire X et réelle R a partir du déphasage ¢ entre Vg et Vr

et de Rg a chaque fréquence a I’aide des €quations suivantes

R — 0.5 cos(p)—0.25 R ot X = 0.5sm(o)

1.25—cos(op) G T 1.25- cos(p) (12)

La phase ¢ entre V1 et Vg est déterminée par le module de détection synchrone représenté en

figure 17. Le diagramme de simulation du détecteur synchrone et des équations (12) sous

DSPBuilder est présenté en figurel8.

Vg=sin(wt) cos()
xR .
Vie $ Rg o> Equation

. > P (12
sin(¢)

V’g=cos(ot)

=
o)
o]

NN

=
la=)
!

Figure 17. Détection synchrone et détermination | Figure 18. Diagramme du bloc de calcul R-X par
deRetX DSPBuilder

4.5.1.4 Schémas de simulation des architectures numérique et analogique

Le schéma complet de I'architecture numérique est représenté en figure 19.
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Figure 19. Diagramme complet de 'architecture numérique avec DSP Builder

Le schéma de l'architecture analogique est représenté en figure 20.

Réseau resistif Rg Dipéle

IC

Figure 20. Réseau résistif numérique et modele BVD du transducteur avec SimPower System
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4.5.1.5 Résultats de la simulation mixte

Nous avons testé l'analyseur d'impédance dans une bande de fréquence autour de 2 MHz en

utilisant deux mod¢les différents de dipodle:

Le premiére dipdle (D;) correspond a un circuit parallele RLC

Le second dipdle (D;). est une structure de Butterworth Van Dycke qui correspond au

modele ¢€lectrique d'un transducteur piézoélectrique carré 20*20 mm en céramique P1-88

Les caractéristiques ¢électriques des deux dipdles sont indiquées dans le tableau 2

Dipole D; (circuit paralléle RLC)

Dipole D; (Structure BVD)

— [Z¢[[21 1 N
Rl ZintiX[eeeeeraenannenns RO Rl Zonax LOngl
o Q0 o w-(IKD—l I—l:F
L L
i I e
Vy Ic, ; vy [ Znin X
< fe2amm,  [[MHZ] < £=2 MHz f, £
R] L] fs R] L] C] Ro Co fs
480 8 598,54 2,3 1,22 | 868 | 715 | 1,85 | 3,02 2
Q uH MHz Q pH pF kQ nF | MHz

Tableau 2. Caracteristiques électriques des dipoles D et D,

= Le réseau résistif est controlé par les 8 bits de commande. R est fixée a 1,5 Q pour le dipdle

D, et a 2 Q pour le dipdle D;. Rg peut ainsi varier de 0 a 382 Q d’une part et de 0 a 512

Q d’autre part.

* Le format de I’additionneur est fixé a q = 17 bits ce qui engendre une résolution fréquentielle

d’analyse de Af =763 Hz, suffisamment fine pour notre application.

= Afin d’encadrer largement la zone de résonance du transducteur, la gamme d’analyse est

placée entre fy; = 1,8 MHz (N; = 2359) et fp, = 2,8 MHz (N, =3670)

* la durée minimale d’analyse est de10 ms

= Mest fixéa 763.

Les coeftficients du filtre PB et du contréleur PI sont indiqués dans le tableau 3

a1

a

a3

b

a4

b,

100

-99.75

0.00125

0.9975

0.0004998

0.999

1000

Tableau 3 Les coefficients du filtre PB et le contréleur Pl
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Les figures. 21 et 22 représentent les modules de l'impédance théorique |ZT(f)| et de

l'impédance estimée R (f) par simulation mixte pour les dipdle D; et D;.

400 » »
(€]

350 -
300
250
200 +

150 |

100

50 -

500 \ ‘
450
400
350
300
250
200
150 q
100r o

50

f[MHz] |
0 | | | | | | | | |
1,8 1,9 2 2,1 22 23 24 25 26 27 28

Figure 22. Estimation de I’impédance électrique du dipdle D,
Les valeurs coincident parfaitement aux fréquences de résonance et d’antirésonance.

Hors de la zone de résonance, le transducteur est capacitif et son impédance est purement

imaginaire Zy (f) = jX .

X
JRE +X?

Par conséquent R g (f ) est supérieure a |ZT f )| .

Dans ce cas: Vp = - Vi et la sortie de feedback fournit: R = J3X
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La figure 23 représente la tension Vg de sortie du correcteur PI. Ce signal montre la stabilité de

la régulation. qui est opérationnelle dans la zone de résonance ainsi qu’ailleurs.

VF [V]

0,35 !
0,3 r

T

0,25
0,2
0,15

0,1

0,05
0 \ ‘

f [MHz]

L |

1,8 2 2,2

2,4 2,6 2,8

Figure 23. Tension de sortie de correcteur PI en fonction de la fréquence d’excitation

Les figures 24 et 25, 26 et 27 représentent les parties réelle et imaginaire théoriques et mesurées

des dipdle D;et D,
500 : 250
aso ([ . 200
R_théorique
| / 150
350+ | ool
300 | sol
250+ | ol
7 i mesuré
2 R_mesuré -50 g
1501 - ol /
100f 150l -
% f [MHz] 7 -200t X_théorique ).
18 18 2 21 22 23 24 25 26 27 28 | g 19 2 21 22 23 24 25 26 27 28

Figure 24. Valeurs Théorique et mesurée de la R pour
le dipdle D; obtenu par la méthode FVC

Figure 25. Valeurs Théorique et mesurée de la X pour
le dipdle D; obtenu par la méthode FVC

400 Q] T

350

300 -

250

2001 ) _R_théorique
150
100 -

50

f [MHz]
27 28

-100-

-150+

-200 \ | | | | | | |

200
150 1

100 . ]
X_rthéorlque
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f[MHz]
2,7 2,8
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Figure 26. Valeurs théorique et mesurée de R pour le
dipdle D, obtenu par la méthode FVC

Figure 27. Valeurs théorique et mesurée de X pour le
dipdle D, obtenu par la méthode FVC
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Les résultats de simulation mixte montrent une bonne concordance entre les valeurs théoriques et

les valeurs mesurées de la partie réelle et de la partie imaginaire, en particulier dans la zone de

résonance du dipdle testé.

Nous avons également testé la méthode FVC en basse fréquence sur un modele de transducteur

piézo audio résonant a 7,5 kHz environ. Les caractéristiques de ce dipdle D3 sont détaillées dans

le tableau 4
1 L, R,
L, (mH) | C, (nF) | R, (kQ) | Co (nF) °"‘m‘| }—‘:'T
C] I C
486,4 1,1 2 4,64 I I 0
b v
Tableau 4 Valeurs des composants du Figure 28. Modéle BVD du dipéle D,
dipéle D;
Dans ce cas:

Le réseau résistif est controlée par 8 bit de commande. R est fixée a 550 Q. Rg peut ainsi

varier de 0 a 69850 Q.

Afin d’encadrer largement la zone de résonance du transducteur, la gamme d’analyse est
placée entre fy; =5 kHz (N; = 98) et f;, = 10 kHz (N, = 164).

La durée minimale d’analyse est 54.5 ms et la vitesse de balayage est 91,7 kHz/s.

M est fixé a 650. Cette valeur assure au synthétiseur une résolution fréquentielle de 76 Hz.

Les figures 29 et 30 représentent les courbes d'estimation des parties réelle et imaginaire (R et X)

de Zr du dipdle Ds. Les courbes sont comparées aux valeurs théoriques Ry et Xry.
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2
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R[KQ]
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! %
£ v
/ N J
R T L kHZ]
= —-1 [Peeemett I | 1 1 | LTt )
5 556 657 75 8 85 9 95 10

X[k

0 / '\-‘ FVC
2 Y \
\

10t ,
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5 55 6 65 7 75 8 85 9 95 10

Figure 29. Partie réelle de Z du dipole D; estimée

par la méthode FVC

Figure 30. Partie imaginaire de Z du dipole D3
estimée par la méthode FVC

Nous pouvons noter la concordance entre les valeurs théorique et mesurées de R et X dans la

zone de résonance du dipole Ds (entre f; = 7,4 kHz et f, = 7,75 kHz).
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4.5.2 Conception et simulation mixte de la méthode ratiométrique (RM)

4.5.2.1 Principe

Pour cette méthode de mesure d’EIS, nous avons besoin de mesurer la tension et le courant du

dipdle testé. Son principe est schématisé en figure 31.

Calcul

complexe
Zr Rg
v Zy=-Rg G
T™ S VI
I
b L

Figure 31. Méthode ratiométrique de mesure de l'impédance

Dans ce schéma, Zr = R + jX est I’'impédance a mesurer, Rg est la résistance de référence
connectée en série avec Zt

La tension de sortie de I’amplificateur opérationnel s’écrit en grandeurs complexes:
Vi=-—>Vg (13)
Ce qui permet de déterminer I’'impédance Zr selon

Vo _

v
RS'_G
Vs

.el® 14
Ve (14)

Z:—RS

ou ¢ correspond au déphasage entre les signaux Vg et V1.
Le module de calcul complexe comporte deux détecteurs d’amplitude et un détecteur de phase

réalisé par démodulation en quadrature.

4.5.2.2 Architecture et stimulation mixte

Nous mesurons I’impédance électrique du dipole par la simulation mixte (Figure 32)
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Figure 32. Organigramme de simulation mixte de la méthode ratiométrique

Nous avons utilisé des blocs de mesure de tension, de courant et le bloc RLC de la bibliotheque
SimPowerSystem afin de simuler un dipole. Cette composante constitue la partie analogique du
systeme.

Le dipole testé est le modele D3 du tableau 4.

La partie numérique comporte deux redresseurs, deux filtres passe-bande, un diviseur et un

module de synthése digitale directe (DDS).

4.5.2.3 Résultats de la simulation mixte

= La gamme d’analyse est placée entre fy; =5 kHz (N; =98) et fp, = 10 kHz (N, = 164) et la
vitesse de balayage est fixée a 91,7 kHz/s.
* La durée d’analyse est de 54,5 ms.
* M est fixé a 650.
Les figures 33 et 34 représentent les courbes d'estimation des parties réelle et imaginaire(R et X)
de Zr obtenues par la méthode ratiométrique. Les courbes des R et X mesurées sont comparées

avec les valeurs théoriques Rry et Xty de I'impédance du dipdle Ds.
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14 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ 2 ‘ ‘
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Figure 33. Partie réelle de Zr estimée par la méthode | Figure 34. Partie imaginaire de Zt estimée par la
ratiométrique (RM) méthode ratiométrique (RM)

4.5.3 Conception et simulation mixte de la modélisation adaptative(APM)

4.5.3.1 Principe

Dans cette approche, le dipdle est considéré comme un systéme dont I’admittance Yt constitue la
fonction de transfert. Le signal d’entrée est la tension d’excitation V et le signal de sortie est
représenté par le courant [ (figure 35). L’estimation de 1’admittance Yt est réalisée par
I’intermédiaire d’un mode¢le adaptatif dont les paramétres sont identifiés selon la procédure

classique du gradient.

White noise Dipole
\ Admittance I
YTZI/ ZT |
A
fS .—) b fS } A 4
Val

A

Modéle VoV
H(z) /
Intégrateur

Figure 35. Identification de I'admittance avec le modele adaptatif

Cette démarche nécessite la connaissance préalable de 1’ordre de la fonction Y1(p), p étant la
variable de Laplace.

Nous nous intéressons principalement aux dipdle résonants qui peuvent étre modélisés par une
structure de BVD (Figure 28). Cette modélisation concerne un nombre important de

transducteurs piézoélectrique. L’admittance de cette structure s’écrit:

L,CoCip° + R CoCip” +(Cy +C))p

2 (1s)
L]Clp + Rlclp +1

Yr(p) =
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Cette admittance présente un comportement capacitif global. Afin de réduire les risques de
divergence du modé¢le adaptatif, nous intégrons cette admittance (Y r(p)), cette astuce permet de
stabiliser I’admittance en fréquence en dehors de la zone de résonance et réduit 1’ordre du

systeme a 2.

4.5.3.2 Choix du model adaptatif

Il est possible d’exploiter un modele du type FIR de filtre adaptative. Une bonne résonance
nécessite dans ce cas 1’utilisation d’une structure transversale d’ordre élevé. C’est pourquoi nous
avons choisi d’utiliser une structure adaptative récursive du troisieme ordre, nos essais ayant
montrés qu'un second ordre n’était pas suffisant pour assurer la convergence de la modélisation.
La fonction de transfert du filtre adaptatif s’écrit alors:
z N4 bzz_2 +blz_1 +by

b
_ON
H(z) = — =) )
aNz  +--tazz “+az +1

(16)

Ou N est l'ordre et b;, a; sont les coefficients du filtre.

4.5.3.3 Résultats du simulation mixte de la méthode APM

Dans cette méthode, il faut mesurer la tension et le courant du dipdle testé. Le signal d'excitation

est un bruit blanc dont le temps de corrélation est T, (Figure 36).

Bruit blanc Dipole
Vv .| Admittance | I
” YTZI/ZT
HE . -Y-35
s epA L A fs o-pa.71
i “TT0 0 Modele | et T 1
: T Hw RO T
i S EEEEEEEE ! EE Intégrateur !
[ 1 SimPower System """ 'DSP Builder

Figure 36. Schéma de simulation mixte pour la méthode APM

Les coefficients a; et b; sont mis a jour a ’aide de 1’algorithme du gradient
a;(k)=a;(k-1)+C,I_Ey pour 1<i<4 (18)

ou C1 et C2 sont les constantes d'adaptation.
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Les figures 37 et 38 représentent les courbes des résultats d'estimation des parties réelle et
imaginaire(R et X) de Zt obtenues par la méthode APM et comparées avec les valeurs théoriques
Ry et Xy de lI'impédance électrique du dipole Ds. L'impédance est analysée dans la bande

[5kHz-10kHz], ou est située la zone de résonance du dipdle Ds.

"R ey (% |
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6 6t
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Figure 37. Partie réelle de Z estimée par la méthode  Figure 38. Partie imaginaire de Zt estimée par la
de modélisation adaptative (APM) méthode de modélisation adaptative (APM)

4.6 Conception Hardware in the Loop

Ce niveau correspondant a la troisieéme phase du flot de conception de la figure 3. Nous avons
modélisé les parties numériques des systémes EIS a ’aide de DSP Builder. Cette étape nous sert
a valider I’'implantation numérique sur une carte FPGA par prototypage "FPGA in the
Loop".[69] [70] [71] [72]. La carte cible mise en oeuvre dans ce travail est la carte de
développement Stratix II EP2S180 (Microelectronics Corporation.). Son cceur est un circuit
FPGA de type Stratix EP2S180 de la Société Altera. La carte de développement est présentée en
figure 39.
T

L
. ‘i
R

Figure 39. Carte de développement Stratix II EP2S180.

4.6.1 Spécifications de la carte Stratix II EP2S180 et du composant FPGA

La carte de développement Stratix Il EP2S180 comprend les éléments suivants :

* un composant FPGA Stratix EP2S180F1020,
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» deux convertisseurs A/N 12-bits, 125-MHz,
» deux convertisseurs N/A 14-bits, 165-MHz,
= une mémoire flash de 16 Mbits,
=  une mémoire SDRAM 32 Mx64 bits,
* un oscillateur a quartz de fréquence 100 MHz
* un connecteur JTAG,
= sept boutons-poussoirs et huit Leds,
Les caractéristiques du composant FPGA Stratix EP2S180F1020 sont les suivantes :
= 71 760 éléments logiques,
= 9383040 bits de RAM,
= 12 PLLs reconfigurables,

= 742 pins d’entrées/sorties.

4.6.2 Application du test hardware in the loop aux trois méthodes

Afin d’implanter sur FPGA D’architecture numérique modélisée a 1’aide de DSP Builder, il faut
réaliser successivement les étapes suivantes :

1. la génération du code VHDL synthétisable;

2. lasynthese logique;

3. le Fitting (placement routage) a 1’aide de I’outil Quartus II

4.6.2.1 Prototypage "FPGA in the Loop" de la méthode FVC

La figure 40 présente le schéma de prototypage "FPGA in the Loop".pour la méthode FVC
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Figure 40. Prototypage "FPGA in the Loop" pour la méthode FVC

Apres la configuration de la carte FPGA, on peut effectuer le prototypage "FPGA in the Loop"

4.6.2.2 Prototypage "FPGA in t

Dans ce cas, a chaque pas de simulation (ici égal a 10 ns), le composant FPGA recoit le signal

Vrt puis il exécute la partie implémentée et transmet le signal d’excitation Vg et les ordres de

he Loop" de la méthode RM

commande des interrupteurs du réseau résistif.

La figure 41 présente le prototypage "FPGA in the Loop".pour la méthode ratiométrique RM
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immm---- e 1, LPE1 _I>~
o T PX =S EM 2 T e
e L Vi) e L; Equations
E: L . ! v o —---- o~ | 1
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- i B
: :. Redresseur
E&V T s |
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Figure 41. Schéma

SimPower System [ ]

de "FPGA in the loop" de la méthode RM

136



Chapitre IV: Implémentation sur circuit FPGA et prototypage FPGA in the LOOP

Dans ce cas le composant FPGA recoit les signaux Vr et It puis il exécute la partie implémentée
et transmet le signal d’excitation V. Le composant FPGA va générer le signal correspondant au

module de I’'impédance ¢électrique du dipdle testé.

4.6.2.3 Prototypage "FPGA in the Loop" de la méthode APM

La figure 42 présente le prototypage "FPGA in the Loop" pour la méthode de modélisation

paramétrique adaptative
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Figure 42. Schéma de "FPGA in the loop" de la méthode APM

4.6.3 Résultats et comparaison

4.6.3.1 Résultats des méthodes RM et FVC a 2 MHz.

Afin de pouvoir comparer les résultats obtenus par prototypage "FPGA in the Loop" avec

les valeurs théoriques, nous utilisons les mémes dipdles (D; et D,) que nous avons déja utilisés
en simulation mixte.

Les figures 43 a 48 présentent les résultats obtenus du prototypage "FPGA. In the Loop" des
méthode FVC et RM dans I’intervalle de fréquence [1.8 MHz, 2.8MHz]des dipdles D; et D
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Figure 43. Mesure I’'impédance électrique du dipdle D, (méthode FVC)
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Figure 44. Mesure I’'impédance électrique du dipole D, (méthode RM)

détecter sur la courbe de Rg(f), la zone de résonance du dipole D», et la fréquence

de résonance du dipdle D,
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Figure 45. les valeurs théorique et mesurée de R pour | Figure 46. les valeurs théorique et mesurée de X pour
le dipdle D; (méthode RM) le dipole D; (méthode RM)
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Figure 47. les valeurs théorique et mesurée de X pour le | Figure 48. les valeurs théorique et mesurée de X pour le
dipole D, (méthode FVC) dipole D, (méthode FVC)

La concordance entre les valeurs théoriques et mesurées de R et X de D; et D, par la méthode
FVC atteint les 97%. Cet accord nous donne la possibilité de réaliser I’architecture de la partie

numérique expérimentalement par la technique FPGA.

4.6.3.2 Résultats des méthodes RM ,FVC et APM en BF

Nous testons I’impédance électrique du dipole D3 dans la gamme de fréquence [5 kHz - 10 kHz]
par les trois méthodes (RM, FVC, et APM).
Les figures 49 et 50 présentent les résultats obtenus par le prototype ’FPGA.in the Loop’’ des

trois méthodes
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Figure 49. les valeurs théorique et mesurée de R Figure 50. les valeurs théorique et mesurée de X

pour le dipole D; pour les trois méthodes pour le dipole D; pour les trois méthodes

Pour les méthodes RM et FVC, la durée minimale d’analyse est de 54,5 ms et la vitesse de

balayage est de 91,7 kHz/s. Tandis que pour la méthode APM, la durée d’analyse est de 200 ms

4.6.3.3 Comparaisons chiffrées

Nous résumons les principales caractéristiques des mesures précédentes dans le tableau 5

Méthode finin fmax | Valeur de | Précision a Durée
[kHz] |[kHz]| R [k€] |larésonance | d'analyse

RM 7,04 7,75 10,3 99 % 54,5 ms

FVC 7,02 7,8 10,5 97 % 54,5 ms

APM 7,04 7,78 12,5 82 % 200 ms

Tableau 5 La precision et la durée de mesure de Zr du dipole D;

En basse fréquence, la méthode RM présente les meilleurs résultats. Cette méthode présente
cependant des limites pratiques importantes. Si nous voulons maintenir un rapport signal/bruit
suffisant dans une grande dynamique de Zr, il faut ajuster le calibre de Rg. Le dipdle testé doit
étre 1sol¢é de la masse, ce qui n'est pas toujours possible dans de nombreuses situations.

La méthode FVC permet de résoudre les limitations précédentes. En plus, le module de Zt peut
étre estimé a partir de Rg. Par contre le signal de commande doit étre stable et l'interface
analogique est plus compliquée [73].

Pour la méthode APM les erreurs de mesure sont globalement satisfaisantes mais restent notables
a proximité du pic de résonance. Lorsque tous les ajustements sont réalisés, la méthode APM
devient intéressante car elle fournit un modéle de référence permettant de surveiller

«instantanément» les variations de caractéristiques du dipole sous test.
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4.7 Conclusion

Nous avons présenté trois méthodes d'analyse d'impédance (RM, FVC, APM) qui sont
implantables sur une cible FPGA. La méthode ratiométrique (RM) est la plus simple, mais en
pratique elle nécessite un changement de gamme pour le shunt de mesure du courant et ne
permet pas la mesure sur un dipole connecté a la masse.

La méthode FVC est une approche par le controle automatique de la résistance série de maniére
a réguler la tension appliquée au dipole. Cette méthode permet la connexion du dipéle a la terre
sans l'aide d'un amplificateur opérationnel. et sans mesure de courant. D'apres les résultats
d’analyse d’impédance nous pouvons noter qu’elle est plus fiable en haute fréquences (MHz) en
ce qui concerne la précision et la durée et posséde un temps d’analyse court. Son inconvénient
réside dans la complexité de I’interface analogique qui doit étre adaptée et synchronisée avec la
partie numérique implantée dans le FPGA. Pour obtenir des résultats précis, il faut bien choisir la
vitesse de commutation (To,<10ns et To<10ns) et la bande passante des switch du réseau résistif
ainsi que le courant maximal, la tension maximale d’entrée et la bande passante du buffer utilisé.

La partie numérique pourra étre réalisée prochainement par une puce programmable qui permet
la variation de la gamme de fréquence balayée, de 1’amplitude de Vg, des caractéristiques du
filtre ou des caractéristiques du correcteur PI afin de I'utiliser avec plusieurs types de dipoles et
dans plusieurs applications.

La méthode APM est basée sur une estimation paramétrique d'un modele. L'ordre de grandeur du
temps de réponse est du dixieme de seconde. Cette méthode permet la détermination de
I'impédance a partir d’un mod¢le analytique adaptatif. Ce modéle peut étre comparé avec un
modele de référence afin de détecter toutes dérives du dipole. Cependant, cette approche

nécessite une connaissance a priori du mod¢le et une source de bruit blanc.
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CHAPITRE V

Validation expérimentale - Optimisation
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5.1 Introduction

Le précédent chapitre résume les résultats des tests HIL de 1’architecture numérique du
systéme. Il reste a présent a valider son fonctionnement autonome en situation réelle. Pour ce
faire nous avons réalisé un banc expérimental comportant :

" une carte Stratix I

= plusieurs transducteurs ultrasonores.

» une interface analogique assurant la liaison entre la carte et les dipdles sous test
Seules les méthodes d’analyse d’impédance du type RM et FVC sont utilisées ici car la
modélisation adaptative s’est avérée peu fiable lors des tests HIL.
Ce chapitre, a vocation expérimentale, résume notre démarche de mesure. Nous avons mis
I’accent sur les performances et la précision des modules constituant la chaine de mesure
d’impédance.
Les tests de validation de notre analyseur d’impédance embarquée sont réalisés sur deux
transducteurs piézoélectriques différents. Nous évaluons la précision des mesures fournies par
notre systéme et une aptitude a localiser précisément la ou les zones de résonance du
transducteur

Le chapitre s’achéve par quelques propositions de fonctions avancées.

5.2 [Entrées et sorties analogiques de la carte Stratix II

L’objectif étant de réaliser un dispositif de mesure, les caractéristiques de 1’interface
analogique-numérique sont de premicre importance. Dans un systéme mixte (analogique et
numérique) de controle et de mesure, les éléments suivants doivent étre présents :

= des convertisseurs analogique-numériques (CAN) a haute résolution (12 a 14 bits)
afin de garantir un bruit de quantification suffisamment faible par rapport au bruit
propre des signaux mis en jeu. La capacité de I’échantillonneur-bloqueur d’entrée doit
étre également la plus faible possible afin de ne pas introduire de retard ou de
déphasage.

* des entrées et sorties numériques a haute vitesse nécessaires pour réaliser les
différents controles en temps réel. Une sortie numérique est exploité pour contrdler
I’interface analogique de conditionnement.

= des convertisseurs numérique-analogique (CNA) délivrant les signaux d’excitation
des dipoles. Une résolution de 12 bits a 14 bits similaires aux entrées analogiques est

ici suffisante. Le retard de conversion des CNA doit étre aussi faible que possible.
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5.2.1 CAN

La carte de développement Stratix II EP2S180 possede deux convertisseurs CAN 12 bits du
type AD9433 qui délivrent des échantillons a une cadence maximale de 125 millions
d’échantillons par seconde (MSPS). Ces convertisseurs présentent les caractéristiques
suivantes :

= Le format de sortie des données de chaque convertisseur est en code binaire
complément a deux.

* Pour optimiser les performances en haute fréquence, deux transformateurs (ADT1-
IWT) sont utilisés en série avec le circuit AD9433 afin de minimiser la distorsion
harmonique.

* [l ya possibilité d'insérer un filtrage anti-repliement

» Le signal d'horloge qui pilote les convertisseurs CAN peut provenir de la carte Stratix
IT (oscillateur a 100 MHz) ou d’une horloge externe. Deux cavaliers (J3 et J4)
permettent de sélectionner I’horloge des convertisseurs A et B.

La figure 1 montre le circuit électrique d’entrée de chaque CAN

ADTI-IWT
Lo AIN
“B“ AD933
AIN

Figure 1. Circuit d’entrée des CAN de la carte Altera Stratix II
5.2.2 CNA

La carte de développement Stratix IT EP2S180 possede deux convertisseurs CAN 14 bits du
type DAC 904. Ces convertisseurs présentent les caractéristiques suivantes :

* Les CNA ont une vitesse de conversion maximale de 165 MSPS.

= La sortie analogique de chaque convertisseur est asymétrique.

»= Les CNA operent sur des données dans un format entier non signé.

Le figure 2 décrit le circuit électrique de sortie d’un CNA.
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ADTI-1WT
IouTt *
DAC904
louTt .
Rs
49,9 Q

Figure 2. Circuit de sortie des CNA de la carte Altera Stratix 11

La sortie des DAC904 se compose d'une source de courant dont la valeur maximale est 20
mA. Cette sortie différentielle est convertie en tension asymétrique par un transformateur RF

de type ADT1-1WT. Ce transformateur, de ratio 1:1, est chargé au secondaire par une

résistance Ry de 50 Q. Les sorties en courant Iyt et Igyt sont chargées chacune par une

résistance Rg de 49,9 Q. La sortie du transformateur est ensuite branchée a un connecteur

SMA.

Nous pouvons calculer Iyt et Iyt de la maniére suivante :

code code

Iour =1 — Tour =1 16383 — 1
ouT OUTFS(16384) out = louTrs( 16384) (D
avec
= ‘'code' est la valeur décimale en entrée du CAN,
= Iourrs est une fonction du courant de référence (Eq. 2)
V,
Tourrs = 32 Igpp = 32.—REF ()

SET

Avec Rsgr =2 kQ et Vrer = 1,24 V, on obtient la valeur de Ioyrrs est 19,84 mA

La tension de sortie du convertisseur CNA est calculée par :

_ Ry (Vour = Vour) _ R Uour ~Iggr)

3)
100+ R 100+R
Lorsque R{>>100 Q on a alors :
— 2-code
Vg = 50(1 . | =0,992 —16383 4
s =30(Ioyr —Tour) {16384 } 4)
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La figure 3 représente la photographie des entrées sorties analogiques et des convertisseurs de

la carte Stratix II.

Entrées A et B< | > Convertisseurs CAN

ADY9433

Sorties A et B <

Transformateurs

ADTI1-1WT » Convertisseurs CNA

DAC904

Figure 3. Les convertisseurs CAN et CNA de la carte Altera Stratix II
5.3 Validation de la méthode ratiométrique (RM)

Les photographies de deux transducteurs utilisés sont données dans la figure 4.

Transducteur T; Transducteur T,

Figure 4. Transducteurs utilisés durant les tests expérimentaux
5.3.1 Schéma du dispositif de test

Le dispositif de test est représenté en figure 5. A cause de la faible impédance (50 €2) des
entrées et sorties de la carte Stratix II et de la présence de transformateurs d’adaptation, nous
devons utiliser deux buffers afin d’isoler en amont et en aval le dipole sous test. Nous avons
choisi des buffers du type BUF634T car ils possédent une large bande passante (180 MHz) et
sont peu sensibles a la température. Ils sont capables d’attaquer des charges capacitives et de
délivrer un courant de sortie élevé (250 mA). Dans notre application de faible puissance, ce
buffer consomme un courant de 1,5 mA sous une alimentation symétrique de =15 V. Nous

avons limité la bande passante a 30 MHz afin de réduire le bruit.
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“ ¢ w BERS

g o 2 MR 2 g

At E B = Y

V(i i A i 4

T Y

Vg(Out)

Figure 5. Schéma du dispositif expérimental de test RM
5.3.2 Procédure de test

La procédure de test de la méthode ratiométrique comporte deux étapes principales.

Dans un premier temps, la partie numérique, modélisée sous DSP Builder, est implantée sur la
carte FPGA. Dans cette étape nous utilisons 1’outil signal compiler de DSP Builder afin de
générer le code VHDL qui correspond a ’architecture numérique (mode Compile). Le code
est ensuite programmé sur la carte FPGA (mode Program). Pour effectuer cette étape, les
deux logiciels Matlab et Quartus II sont exploités.

Dans un second temps, le circuit d'interface externe de conditionnement analogique est inséré

entre le dipdle et la carte d’acquisition. L’ensemble de la procédure est décrit en figure 6.
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T e

cos(wt) rl IN. tmmmmmee- \
DDS VT(t’)‘)D_*%

Rg Equations

R
| sin((o;. ﬁi R&X ;)

1

I

1

1

:

1

+ _y Rectifier+ :

- LP Filter [ % Divider X x |Z4] !

X —>

. 1

Rectifier+ J X .

LP Filter Rg :

__________________________________ 1

.."* Implanté sur FPGA(Partie numérique)
BA DSPBuilder - Signal Compiler

‘\ MATLAR _|  Génération
- code VHDL

§3 ‘ [ Complle l

‘ Configuration et

~~~~~ programmation de
FPGA

Vi)

V(1)

Figure 6. Procédure de test de la méthode ratiométrique

5.3.3 Modélisation de la chaine de mesure

5.3.3.1 Structure de la chaine de mesure

La chaine de mesure peut étre représentée par le schéma de la figure 7 dans laquelle

apparaissent différents modules en cascade.

H, H, H, H, H;
rrrervi | o B | S W ¢ B
ool ' M1’ BUF634T L BUF634T oo '
G
VG(out) Vi VT(in)
e Y

Figure 7. Structure de la chaine de mesure

* H, représente la fonction de transfert du CNA qui délivre le signal de sortie Vgoup.
» H, est la fonction de transfert du buffer amont qui fournit le signal d’excitation Vg
= Hj correspond au pont diviseur de tension dans lequel le dipole est placé. Le signal

d’entrée de ce bloc est Vi . Le signal de sortie est la tension Vr appliquée au dipole.
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5.3.3.2 Mesure de la fonction de transfert des buffers

Afin de caractériser la chaine de mesure, nous testons dans un premier temps les buffers
d’amplification unitaire. Leur réponse en fréquence (gain et le déphasage) est mesurée dans la
bande de 100 kHz a 3 MHz a l'aide d’un générateur GBF Agilent 33120A et d’un
oscilloscope LeCroy Wavepro950. Les figures 8 et 9 montrent le gain Ay (dB) et le déphasage

H, est la fonction de transfert du buffer aval qui délivre le signal Vrgn) appliqué a

P’entrée de la carte Stratix.

H;s représente la fonction de transfert du CAN.

¢ (°) engendrés par un buffer.

1-
0,8
0,6
0,4
0,2

-0,2
-0,4
-0,6
-0,8 -

La fluctuation du gain dans la bande 100 kHz a 3 MHz reste tres faible. Elle ne dépasse pas
0,084 dB a 1,2 MHz ce qui représente un facteur d’amplification compris entre 1,003 et 0,997.

Le déphasage (Figure 9) croit de maniere approximativement linéaire avec la fréquence. La

Av [dB]

0,5

f

[MHZz]

Ay | 000362
oa, 003036
AAy 0,084

max

Figure 8. Gain du buffer BUF634T en fonction de la fréquence

45 ¢(°)

Figure 9. Déphasage du signal de sortie du buffer BUF634T en fonction de la fréquence

droite de régression a pour équation
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¢ =1,255f —0,0655 (5)

ou fest exprimée en MHz et @ en °

Si I’on choisit de compenser ce déphasage selon la loi (5), I’erreur maximale de phase

s’établit a environ 0,334 °.

5.3.3.3 Caractéristique de transfert du couple CAN - CAN

En plus du facteur d’échelle de conversion, le CNA introduit un retard pur 1, d’une durée de
13,5 ns. Le CAN quant a lui introduit un retard de conversion 1, de 5,5 ns.

Par conséquent nous modélisons la fonction de transfert globale du couple CNA-CAN par :

A(p)=AjAy(p)=¢ P avec T=1;+1, =19ns (6)

La encore il nous est possible de compenser le déphasage engendré par ce retard pur.

5.3.4 Etalonnage en phase de ’architecture numérique

Les filtres et les différents modules intervenant dans la détection synchrone engendrent
également une erreur systématique sur la mesure de phase. Pour évaluer cette erreur lorsque
I’architecture fonctionne en temps réel a 100 MHz, nous avons procédé comme suit :

A partir du signal généré par le circuit DDS, nous synthétisons le signal V(t) sous la forme
d’une réplique retardée de Vg(t). Le retard est obtenu a 1’aide du module "Delay" de DSP
Builder. On releve ensuite le déphasage ¢nes délivré par la détection synchrone numérique
(Figure 10). La figure 11 compare les résultats de meure aux valeurs théoriques de phase @.

L’erreur systématique de phase est constante et vaut 0,1°.

sin(ot) Lpr| 0,5cos(¢)
—— ]
v X Pr”

in(ot+
DDS N N sin(wt (Pth)T Qmes = arc(

ﬁi 0,5sin(p)

0,5cos

0,5sin @

cos(wt)

Figure 10. Mesure de I’erreur de phase en sortie de détection synchrone
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@ th(°)
00 90 -80 70 -60 50 -40 -30 20 -10 0
©,05

14,4 1-10
-14,5

-28,8
-28,9 130

-43,2 4433

-57,6
-57,7

-72
-72,1

'86, 4 _80
86,5 90

¢ mes(°) | 100

Figure 11. Erreur de phase de la détection synchrone

5.3.5 Résultats des mesures par la méthode RM

5.3.5.1 Paramétres de mesure

= Les mesures d’impédance sont réalisées sur le transducteur T

= [arésistance Rg est fixée a 120 Q

» Le balayage s’effectue a la vitesse constante de 100 MHz/s de 1,8 MHz a 2,8 MHz
= La pas d’incrémentation fréquentielle (résolution) est fixée a 763 Hz

» La durée d’analyse est de 10 ms.

5.3.5.2 Chronogrammes des signaux

Le signal numérique délivré par le synthétiseur DDS est enregistré pendant un cycle d’analyse
de 10 ms, a I’aide du module DSP Builder "SignalTab". Le début et la fin de ce signal sont

représentés en figure 12.
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Va(v)

Temps(s)
1 2 3 4 5 9993 9995 9997 9999*10°

Figure 12. Signal DDS en début et fin d’un cycle d’analyse

Nous avons relevé également a I’aide d’un oscilloscope les tensions V() et Vi(t) en cours

d’analyse (Figure 13).

Lemsiop Lyl DL

| 1

-0,5 \j \J ﬁ/

1 3 . |

-

8 BN e
L |

| I -
L L

Tefnpé [pséc]
0 0,178 0,357 0,534 0,712 0,89 1,068 1,246 1,424 1,602 1,78

Figure 13. Signaux Vg(t) et V1(t) en cours d’analyse

5.3.5.3 Mesure du module d’impédance du transducteur T1

Nous comparons dans la figure 14 les valeurs |ZT| AE délivrées par notre analyseur embarqué
aux mesures |ZT|HIO réalisées a I’aide d’un analyseur Hioki 3532 d’une part et aux valeurs

|Z7 |y, obtenues en simulation HIL d’autre part.

154



Chapitre V: Validation expérimentale - Optimisation

«Zonel fs Zonell fy Zone 111 N
355 T T T W T
12l 1€ Mesure par
305" 4 P :
f}  .HIOKI3532
255 Fa :
Mesure par
205~

Analyseur embarqué

155
105

55 R

Figure 14. Comparaison des mesures du module d’impédance de T

5.3.5.4 Analyse des résultats de mesure - Commentaires

D’apres son constructeur, la précision du Hioki 3532 est d’environ 0,1 % dans la gamme de
fréquence qui nous concerne. Nous considérons comme fiable la courbe restituée par cet
appareil et nous 'utilisons dans la suite comme étalon de mesure. Nous sommes conscients
que cette démarche ne répond pas a des criteres métrologiques parfaitement rigoureux, mais
ne disposant pas d’étalons d’impédance et n’étant pas dans une phase de certification, nous la

suivrons tout méme pour valider notre systéeme de mesure.

“ZT|AE _|ZT|HIO‘

Nous définissons I’erreur relative de mesure par E (%) =100
|ZT |HIO

Cette erreur dépend de la réactance du transducteur comme le montre le tableau 1.

Zone I £ Zone 11 fy Zone II1
E (%) 15 % 1,2 % 1% 0,8 % 15 %

Tableau 1. Erreur relative de mesure par zone de fréquence

Notre systéme localise avec une bonne précision les fréquences de résonance série et
parallele. Cette précision est directement liée a la résolution (paramétrable) du module DDS.
Dans sa zone de résonance (zone II), le transducteur a un comportement fortement inductif et
la précision de nos mesure est proche de 1%. En dehors de la zone de résonance (zones I et
IIT) le transducteur présente un comportement fortement capacitif et la précision de nos
mesure est dégradée.

Plusieurs défauts sont en cause : la présence des capacités parasites dans notre interface
analogique et la dégradation du rapport signal sur bruit lorsque le module d’impédance
s’affaiblit.
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5.4 Validation de la méthode Feedback Voltage Control (FVC)

5.4.1 Test de ’interface analogique

5.4.1.1 Schéma ¢électrique de I'interface analogique

L’interface analogique réalise les fonctions d’isolation d’impédance et de résistance Rg
variable. Elle comporte deux buffers et un réseau résistif programmable a 8 résistances
"switchable" a 1’aide d’interrupteurs analogiques de type ADG 821 (figure 15). Nous avons
choisi les circuits ADG 821 pour leur faible résistance Ron (typiquement 0,5 Q) et leur vitesse

de commutation rapide ( tox = 8 ns et topr = 9 ns). L’interrupteur est fermé lorsque son signal

de commande est a 1’état haut.

HF-
Ry Rs
7
5
g
) ! )
T

Commande numérique

Figure 15. Interface analogique (réseau résistif et buffers) utilisée dans la méthode FVC
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5.4.1.2 Réponse en fréquence de I’interface analogique

Avant de valider le systétme complet, nous avons étudi¢ la linéarité du réseau résistif
programmable et le comportement en fréquence de ’interface analogique totale. Dans ce test
le réseau résistif est constitué¢ des résistances données dans le tableau 2.

R() R] R2 R3 R4 R5 R6 1{7
1 1,8 | 39 | 82 15 33 68 | 120

Tableau 2. Valeurs des résistances du réseau résistif

Le réseau est chargé par une série de résistances pures Ry. le réseau est ajusté¢ de maniere a
obtenir Rg la plus proche de R;.

. . Vi .. .
Nous relevons a chaque fois le rapport A, = V. et le comparons au pont diviseur de tension

G

. R
théorique Aty = —L
R +Rg
Cette procédure est réalisée aux fréquences 200 kHz et 2 MHz

Les valeurs des résistances et les grandeurs mesurées sont données dans le tableau 3.

a;|ag|as|as|az|a|a;|ag| Rg[Q] Ry [Q] Aty Apa2MHz | A, a200 kHz
1 (1 (1|1 |1 ]1]0|O0O 2,8 3 0,517 0,4855 0,4855
1 (1 (1|1 |1]0]1|O0 4.9 4,7 0,490 0,4685 0,4685
1|1 (1T |1 (0|1 |11 8,2 8,2 0,500 0,4925 0,4913
1 (1 (1|1 (0|1 |0 |1 10 10 0,500 0,4975 0,4955
1 (1 (1|0 (1|1 |11 15 15 0,500 0,498 0,497
1|1 {1 {0 (|1 |1 |00 17,8 18 0,503 0,465 0,465
1|1 {1 {01 |00 |0 21,7 22 0,503 0,484 0,484
1|1 {1 {0 ]0 |0 |1 |0 28,1 28 0,499 0,484 0,484
1|1 (0|1 |1 |1 |11 33 33 0,500 0,484 0,484
1|1 (0|1 |1 {00 |1 38,7 39 0,502 0,484 0,484
1|10 |1 |0 |0 |0 |1 46,9 47 0,501 0,5 0,5
1|1 ]{01(0 (0 |1 |1 |1 56,2 56 0,499 0,5155 0,5155
110 |1 |1 |1 |1 |11 68 68 0,500 0,5 0,5

1 /0|1 {1 (0|0 |0 |1 81,9 82 0,500 0,5155 0,5155
1 /0 (0 |1 |1 |1 |11 101 100 0,498 0,5 0,5155
1/0{0 (0|1 |0 |1 |1 119.9 120 0,500 0,5 0,5155

Tableau 3. Valeurs des résistances du réseau résistif et les grandeurs mesurées

m

AA
Nous notons N (%) =100-

TH

L’évolution de I’erreur relative en fonction de la charge Ry est représentée en figure 16.
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45 0 ro— I' i .l

E% [Erreur relative]
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Figure 16. Erreur relative du pont diviseur de tension réel en fonction de la charge Ry

Comme on pouvait s’en douter I’erreur relative est importante pour les charges de faible
résistance car dans ce cas se manifestent les résistances Ron de tous les interrupteurs fermés.
Ailleurs I’erreur relative qui ne dépasse pas 5 % est imputable a la tolérance des composants
mis en jeu.

Les principales causes de limitation de la bande passante du réseau programmable

proviennent des capacités Cp et Cs introduites par les interrupteurs ADG 821 (Figure 17).

CD CS

Figure 17. Circuit équivalent de I’interrupteur ADG821 en haute fréquence

L’effet capacitif se manifeste principalement lorsque I’interrupteur est ouvert. En effet dans ce
cas apparait une constante de temps de valeur RCps. Les constructeurs indiquent pour Cp et
Cs une valeur d’environ 230 pF a 1 MHz. Cette valeur nous oblige a utiliser un réseau dont la
résistance la plus élevée ne dépasse pas 120 Q afin de conserver une bande passante

supérieure a la gamme d’analyse prévue (5 MHz).
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5.4.2 Parametres de test

= Les tests sont réalisés avec les transducteurs T et Ts.

» Le balayage s’effectue a la vitesse constante de 100 MHz/s de 1,8 MHz a 2,8 MHz
» Le pas d’incrémentation fréquentielle (résolution) est fixé a 763 Hz

» La durée d’analyse est de 10 ms.

= Le réseau résistif est constitué¢ des résistances suivantes

Ro R] R2 R3 R4 Rs R6 R7
Pour T 1 1,8 | 39 | 8,2 15 33 68 | 120
PourT, | 1,8 | 47 | 5,6 12 27 56 | 120 | 220

Tableau 4. Valeurs des résistances du réseau résistif utilisées en test

La figure 18 représente la photographie du montage expérimental complet.

Commande numérique

Figure 18. Montage expérimental de validation de la méthode FVC
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5.4.3 Résultats des mesures par FVC

5.4.3.1 Mesure du module d’impédance du transducteur T; et T,

e-Zonelyfe Zone 1L b L Zomell . >
355 7.1 T¢ | A |
|Zx| [€2] Mesure par
305¢ i |
L HIOKI3532
255¢ . 1
B0 Mesure par
205+ E o H Analyseur embarqué

155
105
55

0 s o
1,8 191 202 213 224 235 2,46 2,57 2,68 2,8

Figure 19. Mesure de I'impédance ¢électrique du transducteur carré 20*20 mm (T))

Zone III
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Figure 20. Mesure de lI'impédance électrique du transducteur circulaire de diamétre 50 mm (T,)
5.4.3.2 Analyse des résultats de mesure — Commentaires
En  utilisant  toujours la  définition de  Derreur relative de  mesure

“ZT|AE _|ZT|HIO‘

E (%) =100 nous obtenons les valeurs données dans le tableau 5.
| T|Hlo
Zone I £ Zone 11 f, Zone II1
E11 (%) 8 % 1% 0,3 % 0,2 % 6 %
Er; (%) 9% 1 % 0,4 % 0,2 % 8 %

Tableau 5. Erreur relative de mesure pour les transducteurs T1 et T2
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Comparée a la méthode de mesure ratiométrique, cette méthode nous donne une meilleure
précision pour toutes les zones et particuliecrement pour la zone de résonance. Cette
amélioration est due aux variations du réseau résistif qui sert comme adaptation d’impédance
et permet de garantir un rapport signal/bruit convenable quelque soit le module de Zr.

Dans la zone de résonance des transducteurs (zone II), les mesures sont trés proches de celle
fournies par D’analyseur Hioki. En dehors de cette zone nous constatons toujours des

différences assez importantes de 1’ordre de 8 %.

5.5 Réduction de la durée d’analyse par adaptation de la vitesse de
balayage

Dans les tests précédents, la vitesse de balayage est fixe. Le pas fréquentiel AF est fixé a 763

Hz. La durée de chaque pas vaut 763 T. = 7,63 us. Nous pouvons minimiser la durée

d'analyse en augmentant la vitesse de balayage lorsque les variations de R sont lentes (hors

d'une zone de résonance). Nous pouvons effectuer cela en utilisant le paramétre M comme un

parametre variable. L'algorithme adaptatif implémenté correspond a I'équation (7). La figure

21 illustre le schéma de DSP Builder pour obtenir la valeur adaptative de M.

M=k [Rg (k) -Rg(k-D]+k, (7)

_ Z_l(— Rg
<]
n

e—
150

Figure 21. Diagramme de DSP Builder pour une valeur adaptative de M

Dans notre conception, la durée des pas fréquentiels D respecte la condition de I'équation

4Q* (fy, —fo1)
f2

(D=MT,(N, =N;)> ). Précédemment la durée totale du balayage D a été

fixée a 10 ms. Nous pouvons appliquer k; = 90 et k, = 150 dans le calcul de M (Eq 7), afin
d'obtenir la durée d'analyse D égale a 2 ms.

La figure 22 donne I'impédance estimée Z1(f) avec deux valeurs de durée de balayage (10 ms,

2 ms) et le module d'impédance pour le modele BVD |ZT (f )| de transducteur T,
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Figure 22. Estimation le module d’impédance électrique de T, pour D=10 ms et D=2 ms
5.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté deux méthodes d'analyse d'impédance (RM, FVC) qui
sont implantables sur une cible FPGA.

La méthode ratiométrique (RM) est la plus simple a mettre en ceuvre, mais en pratique elle
nécessite un changement de gamme pour le shunt de mesure du courant et ne permet pas la
mesure sur un dipdle connecté a la masse. L’erreur relative est aussi plus importante que
celles des autres méthodes.

Les résultats du test montrent que la méthode FVC a I’avantage de connecté le dipdle a la
terre sans avoir besoin d'un amplificateur opérationnel et sans mesurer le courant. Cette
méthode est plus fiable en haute fréquences (MHz) concernant la précision et la durée
d’analyse. Son inconvénient réside dans la complexité de I’interface analogique qui doit étre
adaptée et synchronisée avec la partie numérique implantée dans le FPGA.

Comparée a la méthode de mesure ratiométrique, la méthode FVC nous a donné une meilleure
précision pour toutes les zones et particulierement pour la zone de résonance grace aux
variations du réseau résistif qui sert de module d’adaptation d’impédance et permet de
garantir un rapport signal/bruit convenable quelque soit le module de Zr.

La réduction du temps de balayage a 2ms grace a cette méthode, nous permet de donner une
mesure en temps réel qui est utile pour les systémes piézo-€lectriques et en particulier les
micro capteurs. Dans notre perspective, nous avons mentionné que nous voulons faire des
mesures pour un chaine de capteurs, en minimisant le temps de mesure total, nous

augmentons le nombre de capteurs de la chaine. L’utilisation d’un multiplexeur permet de
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réaliser des mesures sur un réseau de capteurs. Ces mesures sont effectuées toujours dans la
méme bande de fréquence pour tous les capteurs. La figure ci-dessous explique comment

pourrait étre implanté cette solution.

Tt

| Here.
:TR3

It
TRa

Figure 23. Organigramme d’un analyseur embarqué avec des développements proposés

La mise au point d’un algorithme de détection automatique de la zone de résonance du

transducteur testé s’ajoute comme piste de développement a prendre en compte.
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Conclusion Générale

L’impédance ¢lectrique Zr d’un transducteur piézoélectrique est un parameétre sensible a
I’environnement. Les modes de vibration (amplitude et phases) du transducteur sont
influencés par le milieu dans lequel il est immergé ou par la structure dont il est solidaire.
L’objectif principal de cette recherche est la conception et la réalisation d’un systéme
embarqué d’analyse d’impédance destiné a des applications mettant en ceuvre des €éléments
piézoélectriques.
Nous avons commencé notre travail par un état de 1’art sur les systémes piézoélectriques et
particuliérement sur la spectroscopie d’impédance appliquée a ceux-ci. Cette étude a montré
I’intérét de la spectroscopie d’impédance car elle permet d’obtenir une bonne représentation
de I’état, du comportement et des performances en temps réel du transducteur.
Nous avons montré que 1’analyse fréquentielle de Zt permet de localiser précisément la zone
de résonance permettant de contrdler et de stabiliser la fréquence de fonctionnement du
systéme. En outre, I’analyse spectrale de Zt présente d’autres intéréts comme la détection de
défaillances, de dérives et de défauts d’adaptation.
Nous avons effectuer 1’étude du comportement électrique d’un systéme piézoélectrique a
mode de résonance unique a 1’aide des modeles électriques et électroacoustiques du
transducteur.
La détermination de ’expression analytique de Zt a permis de mettre en relief les pertes
intrinseques du transducteur et celles liées au milieu externe. Nous avons étudié les cas
simples de milieux homogenes illimités et limités. Pour ces derniers, nous avons déterminés
théoriquement I’impédance électrique en fusionnant les modeles de Butterworth van Dycke et
de Redwood.
Ces considérations nous ont conduits a rechercher une méthode d’analyse d’impédance
implantable sur un systéme embarqué et adaptée aux caractéristiques particulieres des
¢léments piézoélectriques. Nous avons proposé trois moyens de mesure différents :
= Une mesure ratiométrique (RM) inspirée des techniques traditionnelles exploitant un
balayage fréquentiel associé a une détection synchrone de phase et d’amplitude.
* Une méthode d’estimation paramétrique (APM) du modele d’impédance du
transducteur. Son principe consiste en une mise a jour en temps réel d’un filtre récursif
adaptatif de manieére a minimiser I’écart entre sa réponse et celle du transducteur

soumis a une excitation aléatoire.
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* Enfin nous avons préconisé une solution originale (FVC) basée sur 1’asservissement
de la tension appliquée au transducteur.

Les performances de ces trois méthodes ont été évaluées par simulation sous Matlab-
Simulink.

» La technique RM est la plus simple mais elle nécessite en pratique un changement de
calibre par I’intermédiaire du shunt de mesure du courant.

= La méthode APM présente un temps de réponse plus long. Elle nécessite une
connaissance a priori du modele d’impédance et une source de bruit blanc dont la
densité spectrale est adaptée fin d’assurer la stabilité du filtre.

* La méthode FVC permet I’analyse de 1’élément piézoélectrique en fonctionnement
sans mesure de courant. Cette méthode s’avére la plus fiable en hautes fréquences
(MHz) en ce qui concerne la précision et la durée d’analyse. Son inconvénient réside
dans la complexité de I’interface analogique qui doit étre adaptée et synchronisée avec
la partie numérique implantée dans le FPGA.

Ces trois méthodes sont flexibles et offrent des possibilités d’adaptation et d’optimisation.

Nous avons consacré une grande partie de nos efforts a la conception d’un analyseur
d’impédance sur puce, programmable en fréquence et en impédance, qui fournit des mesures
avec un taux d’erreur acceptable. La démarche que nous avons suivie exploite une
modélisation permettant de décrire simultanément le comportement du capteur et son
environnement d’influence. Nous avons choisi d’implanter le systtme numérique sur un
circuit FPGA en utilisant la démarche de conception HIL car elle permet un prototypage
rapide et des modifications simplifiées. Elle permet également la simulation de plusieurs
modeles simultanément avec des horloges différentes.

Cette stratégie permet de développer des systémes optimisés tout en garantissant qu'ils restent
fiables aussi bien du point de vue fonctionnel que temporel et cela grace a des phases
successives d'affinage.

Nous avons simulé le transducteur et les éléments analogiques sous Matlab-SimPower
System. De cette maniére nous avons obtenu un prototype virtuel directement implantable sur
la cible FPGA. Nous avons configuré pour les tests notre systéeme pour réaliser 1’analyse
d’impédances supérieures a 1 Q dans la bande 0-5 MHz.

Les trois méthodes d'analyse d'impédance (RM, FVC, APM) sont implantables sur la cible
FPGA.
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Comparée a la méthode de mesure ratiométrique, la méthode FVC nous a donné une meilleure

précision pour toutes les zones et particulierement pour la zone de résonance. Cette précision

est apportée par la contre réaction qui assure une adaptation d’impédance et qui garantit un

rapport signal/bruit convenable quelque soit le module de Zr.

Les capacités d’analyse temps-réel rendent notre systeme particulicrement adapté pour les

applications de type CND et pour la surveillance de 1’état de structure.

La figure ci-dessous décrit les entrées sorties du circuit intégré final qui pourrait étre

développé a partir de notre travail.

Portes
Programmable

Perspectives

Les possibilités de poursuite de ce travail sont nombreuses et peuvent étre envisagées selon

différents point de vue.

Elles concernent tout d’abord les améliorations techniques

L’¢talonnage de notre analyseur est effectué manuellement. Cette étape pourrait étre
réalisée de maniére semi-automatique par voie logicielle et a 1’aide d’un module
numérique de compensation de la réponse fréquentielle de I’interface analogique.
L’intégration du réseau résistif et des commutateurs permettrait de minimiser la taille
de I’analyseur et faciliterait son utilisation.

Une interface de communication spécifique peut étre intégrée au systeme de manicre a
lui conférer une plus grande ergonomie. Il est possible notamment de prévoir une zone
mémoire pour I’enregistrement des mesures et un module de transmission sans fil.
Nous pensons également que dans le cas d’analyse en bande étroite, un bloc de
détection basé sur la transformation de Hilbert fournirait une meilleure précision étre
des mesures plus rapide que le module de détection synchrone que nous utilisons

actuellement.
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* Une gestion multi cadence de [D’architecture nous semble étre une garantie
supplémentaire de précision et de stabilit¢ de 1’asservissement de la tension
d’excitation.

D’un point de vue méthodologique, I’implantation d’un mod¢le du transducteur et de son
environnement dans 1’architecture numérique permettrait de comparer directement et en temps
réel le comportement du transducteur avec la réponse obtenue en interne par simulation HIL.
D’autres perspectives d’application de notre systéme peuvent étre mentionnées

= a caractérisation et 1’analyse de milieux biologiques au moyen de la spectroscopie
d’impédance appliquée a des capteurs interdigités a ondes de surface. Dans ce cas les
modeles de bioimpédance peuvent tout a fait étre exploiter dans le cycle de conception
HIL.

* ]a mesure de I’'impédance des GMI (Giant Magnetic Impedance)

* Ja démarche de développement ainsi que les solutions numériques proposées dans
notre travail peuvent étre appliquées a la mesure rapide de la fréquence d’un

résonateur.

170



Références bibliographiques

Références bibliographiques

171



Références bibliographiques

172



Références bibliographiques

[10]

[11]

[12]

[13]

[14]

www.ultrasonic.com

www.powerultrasonics.com

Tokin Corporation. Multilayer Piezoelectric Actuator. User’s Manual.

J. L. San Ermeterio, P. T. Sanz and A. Ramos, "Influence of Dielectric Losses on the
Shift of the Fundamental Frequencies of Thickness Mode Piezoelectric Ceramic
Resonators". Journal of the European Ceramic Society, Vol. 19, pp. 1165-1169, 1999.
S. S. Lee and R. M. White. "Self-Excited Piezoelectric Cantilever Oscillators", Sensors
and Actuators A: physical, Vol. 52, pp. 41-45, 1996

Accéléromeétre pendulaire non asservi a poutre résonante, Publication No. EP 0331557
Al published on 06 Sep 1989.

WWww.vectron.com.

S. Salgar, G. Kim, D. H. Han, and B. Kim, "Modeling and Simulation of the Thin-

Film Bulk Acoustic Resonator". IEEE International Frequency Control Symposium
and PDA Exhibition, pp. 40-44, 2002.

Ming-Chiang Chao, Zi-Neng Huang, Shih-Yung Pao, Z. Wang and C.S. Lam, "
Modified BVD-Equivalent Circuit of FBAR by Taking Electrodes into Account",
Proc. IEEE Ultrason. Symp, pp. 948-951, 2002.

D. S. Ballantine, R. M. White, S. J. Martin, A. J. Ricco, E. T. Zellers, G. C. Frye, and
H. Wohltjen, "Acoustic Wave Sensors : Theory, Design, and Pysico-chemical
Applications", Academic Press, 1997.

E. Benes, M. Groschl, F. Seifert, A. Pohl, "Comparison Between SAW and BAW
Sensor Principles", Proceedings IEEE International Frequency Control Symposium,
pp- 5-20, 1997.

V. Giurgiutiu, and A. N. Zagrai, "Characterization of Piezoelectric Wafer Active
Sensors", J. Intelligent Material Systems and Structures, Technomic Pub, Vol. 11, pp.
959-976, 2000.

R. W. Cernosek, S. J. Martin, A. R. Hillman and H. L. Bandey, "Comparison of
Lumped-Element and Transmission-Line Models for Thickness-Shear-Mode Quartz
Resonator Sensors", IEEE Trans. Ultrason, Ferroelect, Freq. Contr, Vol. 45, no. 5, pp.
1399-1407, 1998.

S. J. Martin, A.J. Ricco, and G. C. Frye, "Sensing in Liquids with SH Plate Mode
Devices", Proceedings IEEE Ultrasonics Symposium, pp. 607-611, 1988.

173


http://www.vectron.com/

Références bibliographiques

[15]

[16]

[17]

[18]

[19]

[20]

[21]

[22]

[23]

[24]

A. F. Holloway, A. Nabok, M. Thompson, A. K. Ray and T. Wilkop, "Impedance
analysis of the thickness shear mode resonator for organic vapour sensing", Sensors
and Actuators B, Vol. 99, pp. 355-360, 2004.

B. Zimmerman, R. Lucklum, P. Hauptmann, J. Rabe and S. Biittgenbach, "Electrical
characterisation of high-frequency thichness-shear-mode resonators by impedance
analysis", Sensors and Actuators B, Vol. 76, pp. 47-57, 2001.

D. M. Peairs, "High Frequency Modeling and Experimental Analysis for
Implementation of Impedance-based Structural Health Monitoring", Blacksburg,
Virginia, 2006.

G. Park, H. Sohn, C. R. Farrar, and D. J. Inman, "Overview of Piezoelectric
Impedance-based Health Monitoring and Path Forward" The Shock and Vibration
Digest, Vol. 35, N°. 6, pp. 451-463, 2003.

C. Liang, F. P. Sun, and C. A. Rogers, "Coupled Electromechanical Analysis of
Adaptive Material Systems — Determination of the Actuator Power Consumption and
System Energy Transfer" Journal of Intelligent Material Systems and Structures, Vol.
5, pp. 12-20, 1994

V. Giurgiutiu, and A. N. Zagrai, "Embedded Self-Sensing Piezoelectric Active Sensors
for Online Structural Identification" ASME Journal of Vibration and Acoustics, Vol.
124, pp. 116-125, 2002.

D. M. Peairs, P. A. Tarazaga, and D. J. Inman, "Frequency range selection for
impedance-based structural health monitoring" Journal of Vibration and Acoustics,
Vol. 129, No. 6, pp. 701-709, 2007.

S. Bhalla and C. K. Soh, "Progress in Structural Health Monitoring and Non-
Destructive Evaluation Using Piezo-Impedance Transducers", Smart Materials and
Structures: New Research, Nova Science Publishers, Inc , New York, pp. 177-228,
2007.

V. Giurgiutiu and A. Zagrai, "Damage Detection in Simulated Aging-Aircraft Panels
Using the Electro-Mechanical Impedance Technique" Adaptive Structures and
Materials Systems Symposium, ASME Winter Annual Meeting, Orlando, Florida,Nov.
5-10, 2000.

V. Giurgiutiu and C. A. Rogers, "Electro-Mechanical (E/M) Impedance Method for
Structural Health Monitoring an Non-Destructive Evaluation", Int. Workshop on
Structural Health Monitoring, Stanford University, CA, , pp. 433-444, Sep. 18-20,
1997.

174



Références bibliographiques

[25]

[26]

[27]

[28]

[29]

[30]

[31]

[32]

[33]

[34]

[35]

[36]

R. S. Lakshmanan, S. Xu, and R. Mutharasan, "Impedance change as an alternate
measure of resonant frequency shift of piezoelectric-excited millimeter-sized
cantilever (PEMC) sensors" Sensors and Actuators B: Chemical, Vol. 145, pp. 601-
604, 2010.

M. A. Cooper and V. T. Singleton, "A survey of the 2001 to 2005 quartz crystal
microbalance biosensor literature: applications of acoustic physics to the analysis of
biomolecular interactions", Journal of Molecular Recognition, Vol. 20, pp. 154-84,
2007.

J. Rabe, S. Biittgenbach, J.Schroder, and P. Hauptmann, "Monolithic Miniaturized
Quartz Microbalance Array and its Application to Chemical Sensor Systems for
Liquids", IEEE Sensors Journal, Vol. 3, No. 4, August 2003.

G. Leveque, J. Y. Ferrandis, "An acoustic sensor for simultaneous density and
viscosity measurements in liquids" Rev. Sci. Instrum, Vol. 71, N° 3, pp. 1433-1440,
2000.

V. Loyau and G. Feuillard, "Relationship between electrical impedance of a transducer
and its electroacoustic behavior", Journal of Applied Physics, Vol. 100, 034909, 2006.
www.ifw-dresden.de

G. Guhr, S. Gehrisch, R. Kunze, G. Martin, H. Schmidt, G. Siegert, and M.
Weihnacht, "Monitoring blood coagulation with QCM and SH-SAW sensors", /IEEE

Ultrasonics Symposium Proc, pp. 58-61, 2005.

M. G. Cain, M. Stewart and M. G. Gee, "Experimental Measurement Methods for the
Evaluation of Degradation in Piezoelectric Ceramics", NPL Report CMMT (4) 116,
1998.

G. Park, C. R. Farrar, C. A. Rutherford, and A. N. Robertson, "Piezoelectric Active
Sensor Self-diagnostics using Electrical Admittance Measurements", ASME Journal of
Vibration and Acoustics, Vol. 128, No. 4, pp.469-476, 2006.

C. L. Petersen, "Low power portable device for high precision electrical impedance
detection", Sensa Wave technology Inc ,BC Canada, 2009.

P. Steendijk, G. Mur, E. T. V. D. Velde, and J. Baan, "The four-electrode resistivity
technique in anisotropic media: theoretical analysis and application on myocardial
tissue in vivo", I[EEE Trans. Biomed. Eng, Vol. 40, pp. 1138-1148, 1993.

R. Pallas Areny and J. G. Webster, "Bioelectric impedance measurements using

synchronous sampling", IEEE Trans.Biomed. Eng, Vol. 40, pp. 824-829, 1993.

175


http://www.ifw-dresden.de/

Références bibliographiques

[37]

[38]

[39]

[40]

[41]

[42]

[43]

[44]

[45]

[46]

[47]

[48]

[49]

Y. Yang, J. Wang, G. Yu, F. Niu, and P. He, "Design and preliminary evaluation of a
portable device for the measurement of bioimpedance spectroscopy", Physiological
Measurement, Vol. 27, pp. 1293—-1310, 2006.

J. Hoja and G. Lentka, "Portable Analyzer For Impedance Spectroscopy",
Fundamental and Applied Metrology XIX IMEKO World Congress, Lisbon, Portugal,
2009.

G. K Lewis and W. Olbricht, "Cost-effective broad-band electrical impedance
spectroscopy measurement circuit and signal analysis for piezo-materials and
ultrasound transducers", Meas. Sci. Technol, Vol. 19:105102, 2008.

O. Martens, T. Saar, M. Min, R. Land, and M. Reidla, "fast impedance spectroscopy of
piezo sensors for structural health monitoring", Electronics and Electrical
Engineering, Vol. 103, No. 7, pp. 31-34, 2010.

D. M. Peairs, P. A. Tarazaga, and D. J. Inman, "Frequency range selection for
impedance-based structural health monitoring", Journal of Vibration and Acoustics,
Vol. 129, No. 6, pp. 701-709, 2007.

F. Coutard, Ph.D. in Electronics, thesis, University of Nancy, France, 2007.

Dwane Rose, "Load Resonant Measurement of Quartz Crystals report", Saunders &
Associates, Inc, 1989.

IEEE Standard Definitions and Methods of Measurement for Piezoelectric Vibrators
(177), 1966.

S. Sherrit, H.D. Wiederick, and B. K. Mukherjee, "Accurate Equivalent Circuits Jot
Unloaded Piezoelectric Resonators", IEEE Ultrasonics Symposium Proceedings, pp.
931-935, 1997.

S. Sherrit, S. P. Leary, B. P. Dolgin, and Y. Bar-Cohen, "Comparison of the Mason
and KLM equivalent circuits for piezoelectric resonators in thickness mode", /IEEE
Ultrasonics Symposium, pp. 647-651, 1999.

H. A. C. Tilmans, "Equivalent circuit representation of electromechanical transducers:
II. Distributed-parameter systems", Journal of Micromechanics and Microengineering,
Vol. 7, pp. 285-309, 1997.

M. Redwood, "Transient performance of a piezoelectric transducer", Journal of the
acoustical society of america, Vol. 33, pp. 527-536, 1961.

J. P. Sferruzza, A. Birer, Y. Theillere, and D. Cathignol, "Experimental identification
of a piezoelectric material for high impulse pressure wave applications", Sensors

Actuators A: Physic, Vol. 88, pp. 146155, 2001.

176



Références bibliographiques

[50]

[51]

[52]

[53]

[54]
[55]

[56]

[57]

[58]

[59]

[60]

[61]

G. Park, "Assessing structural integrity using mechatronic impedance transducers with
applicatons in extrem environment", Ph-D. Dissertation, Virginia Polytechnic Institute
and State University Blacksburg, VA, 2000.

P. Gerber, C. Kiigeler, P. Schorn, U. Béttger and R. Waser, "Effects of ferroelectric
fatigue on the piezoelectric properties (d33) of tetragonal lead zirconate titanate thin
films", Applied Physics Letters, Vol. 86, pp. 1397-1399, 2005.

Y. Zhang, D. C. Lupascu, N. Balke and J. Rodel, "Near electrode fatigue in lead
zirconate titanate ceramics", J. phys. IV, Vol. 128, pp. 97-103, 2005.

E. Barsoukov and J. R. Macdonald, "Impedance Spectroscopy Theory, Experiment and
Applications", second edition, WILEY- INTERSCIENCE, ISBN 978-0-471-64749-2,
april 2005.

Impedance Measurement Handbook, Agilent Technologies Co Ltd, USA, 2003.

E. Tisserand, J. F. Pautex, and P. Schweitzer, "Analyse et traitement des signaux,
Méthodes et applications au son et a 1'image", 2eme édition, DUNOD, ISBN 978-2-10-
052437-2, Janvier 2009.

P. Horowitz and W. Hill, "The art of electronics, analog circuits", second edition,
Cambridge University Press, ISBN 13: 978-0521370950, July 1989.

A. Hamed, P. Schweitzer; E. Tisserand, and J. Andrea, "Générateur ultrasonore
adaptatif a fréquence et impédance pilotées, Modélisation VHDL-AMS et conception",
Les ondes en instrumentation, revue Instrumentation, Mesure, Métrologie, Vol. 9, N°
1-2, pp 113-132, 2009.

P. Schweitzer, E. Tisserand, A. Hamed, and J. Andrea, F. Coutard, "Feedback sine
wave driver design for ultrasonic transducers", European Physical Journal Applied
Physics, Vol. 47, Issue. 1-12703, 2009.

A. Hamed, E. Tisserand, Y. Berviller, and P. Schweitzer, "Fast FPGA Implementation
of an Original Impedance Analyser", Sensors & Transducers journal, Vol. 10, pp.191-

205, February 2011.

J. J. Rodriguez Andina, M. J. Moure, and M. D. Valdes, "Features, design tools,

and application domains of FPGAs", IEEE Transactions on Industrial Electronics,
Vol. 54, N°. 4, pp. 1810-1823, 2007.

J. Detrey, "Arithmétiques réelles sur FPGA, virgule fixe, virgule flottante et systéme
logarithmique", Thése de doctorat de I’Ecole Normale Supérieure de Lyon, France,

2007.

177



Références bibliographiques

[62]
[63]

[64]

[65]

[66]

[67]

[68]

[69]

[70]

[71]

[72]

www.altera.com.

A. Hamed, E. Tisserand, Y. Berviller, and P. Schweitzer, "Embedded System Design
for Impedance Measurement of Multi-piezo Sensor", 3™ Int. Conf. on Advances in
Circuits, Electronics and Micro-electronics, pp. 6-11, ISBN. 978-0-7695-4089-4,
Venice, Italy, july 2010.

A. Hamed, E. Tisserand, P. Schweitzer, and Y. Berviller, "SOPC Design of an
Impedance Analyser Without Current Measurement", 24™ Eurosensors conference,
Procedia Engineering, Vol. 5, pp. 965-968, Elsevier, ISSN 1877 7058, Linz, Austria,
2010.

S. Karimi, P. Poure, Y. Berviller, and S. Saadate, "A design methodology for power
electronics digital control based on an FPGA in the Loop prototyping", [EEE
International Conference on Electronics, Circuits and Systems, pp. 701-704,
December 2007.

A. Hamed, E. Tisserand, P. Schweitzer, and Y. Berviller, "Implantation FPGA d’un
excitateur ultrasonore a mesure d’impédance", C21, Editions HERMES, ISBN. 978-2-
7462-2516-9, pp. 734-742, Le Mans, janvier 2010.

F. Coutard, P. Schweitzer, and E. Tisserand, "Modeling of an ultrasonic auto-
controlled frequency generator in VHDL-AMS language", Measurement Science and
Technology, Vol. 19, N°. 4, 2008.

P. Schweitzer, A. Hamed, E. Tisserand, and Y. Berviller, "Conception et implantation
FPGA d’un analyseur d’impédance asservi pour €lément piézoélectrique”, 16°™
colloque national de la recherche en IUT, Angers, juin 2010.

E. Monmasson and M. N. Cirstea, "FPGA design methodology for industrial control
systems", IEEE Transactions on Industrial Electronics, Vol. 54, N°. 4, pp. 1824-1842,
2007.

M. Licko, M. Tichy, and M. Kiihl, "MATLAB/Simulink Based Methodology for
Rapid FPGA Prototyping, Field Programmable Logic and Applications", Springer
Berlin, Vol. 2778, pp. 984-987, 2003.

J. J. Rodriguez Andina and M. J. Moure, M. D. Valdes, "Features design tools and
application domains of FPGAs", IEEE Transactions on Industrial Electronics, Vol.
54, N°. 4, pp. 1810-1823, 2007.

A. M. Lienhardt, G. Gateau, and T. A. Meynard, "Cosimulation tool for FPGAbased
algorithm validation", [IEEE International Conference on Industrial Technology,

Decembre 2006.

178



Références bibliographiques

[73] A. Hamed, E. Tisserand, P. Schweitzer, and Y. Berviller, "Comparison of Three

Impedance Analysers Implemented on FPGA Circuits", 4" Int. Conf. on Advances in

Circuits, Electronics and Micro-electronics, IARIA, ISBN. 978-1-61208-150-2, Nice,
august 2011.

179



180



181



182



Résumé

Les capteurs et transducteurs piézoélectriques sont utilisés dans un grand nombre
d’applications (mesures de parametres physiques, de caractéristiques biologiques, contrdle
non destructif ...). Beaucoup d’entre elles nécessitent la mesure rapide de I’impédance
¢lectrique du capteur, particuliérement dans le cadre des micro systémes. C’est pourquoi ce
travail est consacré a la conception et au développement d’un analyseur d’impédance sur
puce, dédi¢ aux résonateurs BAW et SAW. L’analyseur est programmable en fréquence et en
impédance et est implanté sur un systéme embarqué de type FPGA. Aprés une étude théorique
et expérimentale du comportement électrique des résonateurs piézoélectriques, nous
proposons trois méthodes adaptées a I’analyse in situ et en temps réel de leur impédance : une
mesure ratiométrique, une modélisation paramétrique adaptative du capteur et enfin une
méthode originale utilisant I’asservissement de la tension d’excitation au moyen d’un réseau
résistif programmable. L’implantation des algorithmes sur la cible FPGA est réalisée selon
une approche de type HIL (Hardware In the Loop) dans laquelle 1’architecture interagit avec
les ¢léments modélisés (capteurs et conditions de mesure). Pour cela nous exploitons les
modélisations électrique (structure BVD) et ¢électroacoustique (modéle de Redwood) du
résonateur. Pour les tests de validation, nous avons configuré notre analyseur pour réaliser des
mesures dans la bande 0-5 MHz sur des transducteurs céramiques PZT d’impédance
supérieure a 1 Q. Les algorithmes sont implantés sur une carte de développement ALTERA-
Stratix II. Les résultats font apparaitre une précision proche de 1 % dans la zone de résonance.
Nous avons optimisé la durée d’analyse qui s’établit a 2 ms.

Mots-clés : capteur et systeme piézoélectrique, impédance électrique, SOPC, FPGA,
HIL.

Abstract

The piezoelectric sensors and transducers are used in many applications (measurements of
physical parameters, biological characteristics, non-destructive testing ...).

Many of them require fast measurement of the sensor electrical impedance, particularly in the
micro systems domain. Therefore this work is dedicated to the design and the development of
an impedance analyzer on chip, programmable in frequency and impedance, dedicated to
SAW and BAW resonators and implantable in an embedded system of FPGA type. After a
theoretical and experimental study of the electrical behavior of piezoelectric resonators, we
propose three methods suitable for in situ and real-time impedance analysis: 1- a ratiometric
measurement, 2-an adaptive parametric modeling of the sensor, and finally an original method
using the feedback control of the excitation voltage by a programmable resistive network. The
implementation of algorithms on FPGA target is performed using HIL (Hardware In the
Loop) approach in which the architecture interacts with the modelled elements (sensors and
measurement conditions). For this, we used the electrical model (BVD structure) and
electroacoustic model (Redwood) of the resonator. The validation tests are carried out with
different PZT transducers. We have configured our analyzer for measurements greater than 1
Q in the band 0-5 MHz. The algorithms are implemented on a development ALTERA Stratix-
IT board. The results show an accuracy closed to 1 % in the resonance area. We have
optimized the analysis time at 2 ms.

Keywords : piezoelectric system and sensor, electrical impedance, SOPC, FPGA, HIL.
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