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Contexte et objectifs 
 
Les capteurs et transducteurs piézoélectriques sont des systèmes électromécaniques 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 homogène 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, l’influence de cette dernière est 

prépondérante lorsque la direction de la force exercée sur le patch est colinéaire au vecteur de 

polarisation électrique du matériau piézoélectrique. L’impédance électrique est un paramètre 

sensible à l’environnement du transducteur. Plusieurs applications pratiques exploitent cette 

propriété. La mesure de l’impédance permet par exemple de détecter les modifications physiques 

ou structurelles du milieu dues notamment à des dommages. Cette approche est mise à profit en 

contrôle non destructif notamment pour la surveillance de la santé ou du vieillissement des 

structures, la détection de corrosion, le décollement. L’analyse fréquentielle de l’impédance 

permet de localiser précisément la zone de résonance du transducteur. Cette localisation peut être 

exploitée pour contrôler et stabiliser la fréquence de fonctionnement de systèmes de forte 

puissance tels que les dispositifs de soudure par ultrasons (operational frequency tracking and 

catching). 

La connaissance en temps réel de l’impédance électrique permet également de déterminer et 

d’optimiser la puissance émise 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 à intégrer le système d’analyse d’impédance associé au système. Beaucoup de mesure 

sont réalisées actuellement à l’aide d’un analyseur d’impédance de table ce qui fait perdre le 

bénéfice de la miniaturisation et compromet la mobilité du système complet. 

Ces considérations nous ont conduit à rechercher une méthode d’analyse d’impédance 

implantable sur un système embarqué et adapté aux caractéristiques particulières des éléments 

piézoélectriques. 

Les circuits FPGA actuels offrent des capacités de traitement parallèles 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 à syntaxe simplifiée. En outre ces outils 

génèrent également les vecteurs de test de l’architecture lors de la conception. 
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Depuis plus de 15 ans, une équipe du LIEN s’intéresse à la problématique de l’intégration de 

traitements évolués aux capteurs et résonateurs piézoélectriques (BAW et SAW). Ces capteurs 

offrent en effet des perspectives très prometteuses en matière de mesure sans fils, d’examen sur 

le vivant, de contrôle non destructif ou encore de réseaux de capteurs. L’originalité de notre 

approche repose sur l’analyse permanente du comportement global de l’élément sensible à partir 

de son impédance électromécanique. 

L’analyse d’impédance appliquée aux transducteurs et capteurs piézoélectriques 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 être apportées. 

Les analyseurs commercialisés aujourd’hui sur le marché sont des analyseurs avec des bandes de 

mesure de fréquence et d’impédance très larges ce qui facilite leurs utilisation dans des domaines 

différents. La précision de ces analyseurs diffère en fonction de la marque et de la largeur de la 

bande de fréquence. 

Ces analyseurs ne peuvent pas être utilisés dans certaines applications qui utilisent une bande de 

fréquence étroite et précise .De plus, à cause de leurs grandes dimensions, ils ne peuvent pas être 

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 l’information de mesure à partir des signaux délivrés par les capteurs exige la 

conception d’architectures électroniques qui présentent les aptitudes suivantes : 

 l’adaptativité afin de compenser les variations environnementales et les paramètres 

d’influence et également d’assurer des fonctions d’autocalibration et de détection ; 

 la capacité d’intégration afin d’être aisément associé aux capteurs ; 

 la flexibilité afin de permettre à l’utilisateur un paramétrage précis du système (gammes 

d’analyse temporelle, fréquentielle …) ; 

 l’optimisation grâce à la meilleure adéquation entre le comportement du ou des capteurs, 

les algorithmes de traitement et l’architecture d’implantation ; 

 la facilité de l’utilisation avec la possibilité de réglage de l’intervalle de mesure de la 
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fréquence et de l’impédance ainsi que la facilité de la synchronisation avec l’horloge d’un 

autre système 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 l’élément 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 l’architecture interagi avec les éléments modélisés 

(capteurs et conditions de mesure). Grâce à des phases successives d'affinage et à la maîtrise des 

technologies FPGA, il nous est possible de développer des systèmes 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 coûteuses de l’architecture numérique. L’utilisation de la technique HIL nous 

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

 

Organisation du mémoire  
 
Le mémoire de cette thèse est organisé en cinq chapitres. 

Un premier chapitre introductif effectue un état de l’art sur les systèmes piézoélectriques et plus 

particulièrement sur la spectroscopie d’impédance électrique (EIS : Electrical Impedance 

Spectroscopy) appliquée à ces systèmes. Les systèmes légers et les circuits intégrés existants 

réalisant cette fonction sont présentés. 

Le deuxième chapitre est une étude détaillée du comportement électrique d’un transducteur 

piézoélectrique. Il débute par la présentation des modèles électrique (BVD) et électroacoustique 

(Redwood). Nous étudions ensuite l’influence d’un milieu de propagation infini et limité sur 

l’impédance électrique du transducteur par la simulation et la mesure. 

Le troisième 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 l’asservissement de la tension d’excitation du 

transducteur. Toutes ces propositions font l’objet d’une simulation sous Matlab-Simulink. 
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Le quatrième chapitre est dédié à l’implantation de l’analyseur d’impédance sur circuit FPGA. 

La conception de l’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 bibliothèque DSP Builder. De cette 

manière nous obtenons un prototype virtuel directement implantable sur la cible FPGA. Pour les 

tests, nous avons configuré le système pour réaliser l’analyse d’impédances supérieures à 1  

dans la bande 0-5 MHz. 

Dans la dernière partie, les tests de validation de l’analyseur en situation réelle sont présentés. Le 

système est configuré pour réaliser l’analyse d’impédances supérieures à 1  dans la bande 0-5 

MHz. Les résultats de mesure de l’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 système. 
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piézoélectriques état de l’art (méthodes et applications) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



Chapitre I : Spectroscopie d’impédance des systèmes piézoélectriques 

 

 20 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



Chapitre I : Spectroscopie d’impédance des systèmes piézoélectriques 

 

 21 

1.1 Introduction 

Notre travail est consacré au développement d’une instrumentation pour la spectroscopie 

d’impédance des systèmes piézoélectriques. La conception d’une électronique dédiée ne peut 

être générique car elle exige la connaissance et la compréhension des systèmes auxquels elle est 

destinée. Par conséquent il nous a semblé indispensable d’avoir une vision la plus large de la 

diversité de ces systèmes. Ce premier chapitre est consacré à l’état de l’art des systèmes 

piézoélectriques actuels. Il comporte trois volets principaux. Le premier s’intéresse aux 

phénomènes piézoélectriques et aux ondes acoustiques qu’ils génèrent. Le deuxième passe en 

revue les différentes catégories de systèmes piézoélectriques, mettant en relief leur diversité et 

aussi leur grande flexibilité. 

Dans la troisième 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 frères Curie en 1880. Il s’énonce comme 

suit : lorsque l’on applique une contrainte mécanique à un cristal piézoélectrique, il apparaît une 

polarisation électrique proportionnelle à la force appliquée. 

La découverte de l’effet inverse est attribuée à Lippmann en 1881. Il se manifeste lorsqu’une 

tension électrique est appliquée au cristal. Dans ce cas il apparaît une déformation mécanique du 

cristal proportionnelle à 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, possède une constante piézoélectrique et une 

sensitivité supérieure à 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 l’on applique une force mécanique à un élément piézoélectrique comme le décrit la 

figure 1, la charge électrique C  générée obéit à l’équation (1). 

a
b.FdC 11  [C]         (1) 

où  

 F [N] est la force appliquée,  

 a et b [m] sont les dimensions de l’élément et  

 d11 [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 à la force appliquée et est 

indépendante de la taille de l’élément. Si l’on utilise plusieurs éléments reliés en série 

mécaniquement et en parallèle électriquement, la charge électrique C  générée obéit à l’équation 

(2). 

N.FdC 11           (2) 

où 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 à l’effet longitudinal, la charge générée est 

proportionnelle à la force appliquée et est indépendante de la taille de l’élément. Pour N 

éléments reliés en série mécaniquement et en parallèle électriquement, la charge électrique est 

déterminée par l’équation (3). 

N.Fd2C 11           (3) 

 
+ + + + + 

- - - - - 
b a 

F 

 

 
+ + + + + 

- - - - - 
b a 

F 

 

 
+ + + + + 

+ + + + + 
b a 

F 

 

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 piézoélectrique à 

l’aide de quatre équations tensorielles qui relient les grandeurs mécaniques, électriques et les 

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

mouvement considéré (Figure 4). 

mmij
E
iji E.dT.sS     jnjm

T
nmn T.dED   

T.gD.E T     D.gT.sS tD   

S.eE.D S     E.eS.CT tE   

S.hD.E S     D.hS.CT tD   

m, n = 1, 2, 3  et  i, j =1, 2, … ,6 

Les grandeurs électriques (D et E), mécaniques (S et T) et les paramètres du matériau sont 

explicités dans le tableau 1. 

Symbole Définitions Unité Matrices 

D Induction électrique  [C/m2] (3,1) 

E Champ électrique  [V.m-1] (3,1) 

  Permittivité électrique  [F. m-1] (3,3) 

  Constant d'imperméabilité diélectrique  [m. F-1] (3,3) 

S Déformation relative - (6,1) 

T Contrainte  [N. m-2] (6,1) 

sD Compliance  [m2.N-1] (6,6) 

CE et CD Raideur élastique  [N. m-2] (6,6) 

d 
Constante piézoélectrique de proportionnalité entre la 
charge et la contrainte à champ nul ou constant [C. m-2] (3,6) 

e 
Constante piézoélectrique de proportionnalité entre la 
charge et la déformation à champ nul ou constant  [C.m-2] (3,6) 

g 
Constante piézoélectrique de proportionnalité entre la  
contrainte et le champ à induction nulle ou constante 

[m2.C-1] (3,6) 

h 
Constante piézoélectrique de proportionnalité entre la 
déformation et le champ à induction nulle ou constante  

[V. m-1] 
ou 

[N.C-1] 
(3,6) 

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  

Il 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 l’acronyme BAW (Bulk Acoustic Waves). 

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

 Les ondes longitudinales appelées également ondes de type P (Primary) 

Il s’agit des ondes de compression/décompression dans lesquelles le mouvement local des 

molécules du milieu est parallèle à 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 à 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 même milieu, la vitesse des ondes transversales est inférieure à 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 à 

des ondes SH et SV de vitesses de propagation différentes. 

  

Figure 5. Forme de l’onde P Figure 6. Forme de l’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 même milieu, la 

vitesse des ondes de surface est inférieure à 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’être très dispersives. Elles peuvent être classées en deux grandes 

catégories principales : 

 Les ondes de Rayleigh  

Ces ondes sont générées par l’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 l’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 à celle de l’onde de Rayleigh. 

  

Figure 7. Forme de l’onde de Rayleigh Figure 8. Forme de l’onde de Love 

1.2.4.3 Célérité 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   [kg/m3] et de coefficient de 

compressibilité   [Pa-1], la célérité peut être déterminée par la relation : 




1c  [m/s]         (4) 

L’impédance acoustique Za du milieu est définie par le rapport : 

V
PZa   [Rayls]         (5) 

Où P [Pa] est l’amplitude de la pression acoustique et V [m/s] l’amplitude de la vitesse du 

déplacement des particules de matière. 

L’impédance acoustique est une caractéristique propre du milieu. Elle peut être déterminée par : 
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


aZ           (6) 

Ainsi Za et c sont liés par la relation : 

cZa            (7) 

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

à la température ambiante [1]. 

 c [m/s] ρ [kg/m3] Za [Rayls] 
Air 343 1,21 415 

Eau distillée 1482,1 998,2 1,48*106 
Plexiglas 2680 1180 3,16*106 

PZT (P1 88) 4530 7700 34,9*106 
Tableau 2. Célérité c et impédance acoustique Za dans quelques milieux 

1.3 Les systèmes 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 conçus principalement pour générer des ondes acoustiques de volume ou de surface. 

Les transducteurs produisant des ondes de volume sont utilisés à faible puissance en 

échographie, en sondage, en contrôle non destructif et dans différents capteurs de vitesse, de 

volume ou de position. La figure 9 représente la photographie d’un transducteur à ondes de 

volume émettant des ultrasons à 70 kHz. 

A moyenne et forte puissance, on les retrouve dans des dispositifs de nettoyage, de détartrage, de 

pulvérisation, de perçage, 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 à 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 l’efficacité du générateur d’ondes (Figure 10). 
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1.3.2 Les actionneurs piézoélectriques 

Les actionneurs piézoélectriques permettent de produire une force mécanique de manière simple 

et rapide. Ils présentent plusieurs avantages par rapport aux autres systèmes électromécaniques : 

ils possèdent un temps de réponse très court, peuvent générer des forces intenses et sont fiables 

plus longtemps grâce à une usure réduite. Leurs inconvénients majeurs sont le faible 

déplacement qu’ils engendrent et la nécessité d’utiliser une tension électrique élevée (de 60 à 

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’éléments piézoélectriques 

Elles permettent de générer des mouvements 

linéaires dont l’amplitude est proportionnelle à 

la hauteur et dont la force est proportionnelle à 

la surface active de la pile [3] (Figure 11). 

Elles sont utilisées pour la commande de vannes 

hydrauliques et la réalisation de pompes de 

faible volume ou d’injecteurs. 

 

L 

L Polarisation 

 

Figure 11. Structure de actionneur 
piézoélectrique de type pile 

1.3.2.2 Les moteurs piézoélectriques 

Les moteurs piézoélectriques assurent 

l’amplification du déplacement engendré par 

effet piézoélectrique. On distingue[3] : 
 

 
 

PZT 

Electrode 

 
 

Figure 9. Structure d’un transducteur à ondes de 
volume 

Figure 10. Structure d’un transducteur inter 
digité 
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 Les moteurs pas à 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 

 

Figure 12. Structure simplifiée d’un moteur 
piézoélectrique 

1.3.2.3 Les benders piézoélectriques 

Ils sont constitués par l’assemblage de 

plusieurs strates piézoélectriques entre 

lesquelles sont intercalées des couches 

métalliques (Figure 13). Le déplacement 

piézoélectrique est amplifié par l’effet de 

cintrage engendré par ces couches [3]. 

L’utilisation de strates très 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, l'instrumentation, 

l'automobile. 

 

 

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 
mécanique 3333

D
333 DhSCT   1515

D
555 DhSCT   3131

D
111 DhSCT   

Champ électrique 
3

S
333333 DShE   1

S
113151 DShE   3

S
331313 DShE   

Tableau 3. Equations piézoélectriques de chaque type d’actionneurs 

1.3.3 Résonateurs et filtres piézoélectriques 

L’application d’une tension alternative sur un élément piézoélectrique engendre une onde 

acoustique de même fréquence. On nomme fréquence de résonance mécanique la fréquence pour 
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laquelle cette onde est stationnaire. La résonance série correspond à la fréquence pour laquelle 

l’impédance électrique du dipôle est minimale. La fréquence de résonance parallèle correspond 

quant à elle à l’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 piézoélectriques. 

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 l’application 

d’une tension électrique donne naissance à 

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 

accéléromètre pendulaire non asservi [6] 

 

V X 

F 

 

Figure 14. Mode de vibration flexurale 

1.3.3.2 Les résonateurs à 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 à l’aide 

de transducteurs interdigités. La bande 

fréquentielle optimale des résonateurs à 

SAW se situe entre 10 MHz et 2 GHz [7]. 

Ils trouvent leurs principales applications en 

télécommunications. 

 Réflecteur acoustique 

Substrat piézo IDT 

Charge 

 

Figure 15. Résonateur à SAW 
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1.3.3.3 Résonateur à BAW 

Ce type de résonateur est composé de deux 

couches piézoélectriques placées entre des 

électrodes métalliques [8] [9] (Figure 16). 

Leur abréviation internationale est FBAR 

[Film Bulk Acoustic wave Resonator]. 

Le système piézoélectrique est enveloppé 

par des réflecteurs acoustiques de manière à 

confiner l’énergie à l’intérieur du dispositif. 

 
Couche piézo active 

Couche piézo d’accord 

Electrodes 

 

Figure 16. Structure d’un FBAR 

Les FBAR travaillent en très haute fréquence de 1 GHz à 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 aperçu 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 

systèmes microélectromécaniques également appelés piezoMEMS (MicroElectroMechanical 

Systems). 

 

Ondes 
acoustiques 

Masse 

Effet 
piézo 
élect. 
direct 

Réact. biochimique 

Réaction chimique 

Force 

Accélération 

Pression 

Champ magnétique 

Température 

Viscosité Tension 

Charge 

Fréquence 

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 à ondes acoustiques une grande flexibilité. 
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Ces larges possibilités de conception ont conduit à 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 à ondes de volume (BAW : bulk acoustic wave) qui sont les premiers avoir 

fait leur apparition vers 1960. 

 Les capteurs à 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 
capteur 

Structure vue de dessus Vue latérale Vibration-Propagation 

TM 

 Substrat piézo 

Electrode 

 

 

 

 

 

TSM 

 Substrat piézo 

Electrodes 

Face avant Face arrière  

 
 

 

 

SH-

APM 

 

 

 
Matériau piézoélectrique 

 
 

 

SAW 

 
IDT IDT 

 

 Matériau piézoélectrique 
 

 
 

FPW 

 

 

 
 

 
 

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 

électrodes plates parallèles. 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 à 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 à 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 rôle de 

guide d’ondes [14]. 

Dans la catégorie des SAW, outre le dispositif traditionnel à 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 

TM 5 à 30 MHz Contrôle non destructif 

TSM jusqu’à 1 GHz 

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

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

SAW 5 à 20 MHz 
Viscosité des liquides 
Analyses biochimiques 
Gravimétrie 

FPW 20 à 2100 MHz 
Observation des changements liée à des variables 
physiologiques (les perturbations de la densité de 
liquides) 

Tableau 5. Fréquence et applications des principaux capteurs piézoélectriques 

La figure 18 compare l’ordre de grandeur des microcapteurs à SAW et à BAW. 
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103 104 

Microsystèmes à SAW 

 

Figure 18. Ordre de grandeur des  capteurs SAW et BAW 

1.4 Spectroscopie de l’impédance électrique des systèmes 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 systèmes de mesure : mesures 

de viscosité, de densité, bio-mesures [15], analyses structurelles d'un matériau, estimation de la 

fonction de transfert d’un système ultrasonore [16]. Grâce à la spectroscopie de l’impédance 

électrique (EIS) il est également possible de détecter un dysfonctionnement ou des dérives du 

transducteur. 

1.4.2 Applications au contrôle non destructif 

L’un des objectifs du contrôle non 

destructif (CND) est de vérifier l’intégrité 

et la solidité des structures matérielles. 

Parmi les méthodes de CND couramment 

utilisées figure en bonne place les 

techniques ultrasonores [17]. C’est à 

partir de 1994 que des chercheurs se sont 

intéressés à la détection d’un défaut 

(SHM : Structural Health Monitoring) à 

l’aide d’un transducteur PZT en forme de 

patch collé sur la structure concernée 

(Figure 19). 

 

Structure d’accueil 

Analyseur d’impédance 

Fissure Patch PZT 

 

Figure 19. CND de structure par IES d’un 
transducteur piézoélectrique 
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Une faible tension (typiquement de 1 V) suffit pour l’excitation du patch piézo qui génère des 

ondes ultrasonores dans la structure. Le principe du contrôle repose sur la mesure de l’impédance 

électrique )(ZT   du transducteur collé. 

L’hypothèse de départ est que la présence de dommages matériels occasionnent des 

modifications de cette impédance par rapport à celle relevée dans le cas d’une structure saine. Le 

développement de cette technique [18] au cours des 20 dernières années a bénéficié notamment 

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

LIANG et col. [19] ont montré que l’admittance électrique 
T

T Z
1Y   du transducteur solidaire 

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

( TZ~ ) conformément à la relation (8). 


















 E

xx
2
x3

T

TT
33

T
T Ŷd

)(Z~)(Z~
)(Z~

aj
Z
1Y      (8)  

E
xxŶ  est le module de Young complexe de PZT à champ électrique nul, 

d3x est le constante piézoélectrique de couplage,  
T
33  est le constante diélectrique à contrainte nulle, 

a est la constante géométrique du PZT 

 

Cette équation est relative au modèle 

électromécanique décrit en figure 20 dans 

lequel la structure est représentée par un 

système masse (M) – ressort (raideur k)-

amortisseur (coefficient C). 

 

PZT M 

C 

k 

D’après LIANG [19] 

 

Figure 20. Schéma électromécanique d’un 
transducteur solidaire d’une structure 
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GIURGIUTIU et col. [20] ont étudié 

l’influence de la qualité du collage sur 

ZT. Ils ont montré que si le patch est 

parfaitement adhérent à la structure, la 

courbe de la partie imaginaire de ZT est 

lisse et régulière tandis que celle d’un 

transducteur décollé présente une forte 

résonance (figure 21). 

Pour repérer un défaut, une fissure ou 

une cassure dans une structure, il est 

nécessaire que la longueur d’onde 

acoustique soit plus courte que la 

longueur du dommage à détecter. 

 

Fréquence en kHz 

Partie imaginaire de ZT en k 

D’après V. GIURGIUTIU [20] 

Transducteur décollé 

Transducteur collé 

 

Figure 21. Partie imaginaire de l’impédance électrique 
de transducteurs collé et décollé 

Pour cela, la gamme de fréquence dans laquelle l’analyse est effectuée, se situe entre 30 kHz et 

400 kHz, ce qui revient à travailler avec des longueurs d’onde comprise entre 0,5 et 10 cm selon 

la fréquence et la nature de la matière. 

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 

partie réelle de ZT est la plus sensible aux 

dommages de la structure. La figure 22 

montre par exemple l’apparition de 

fréquences d’antirésonance due à la 

présence de défauts dans la structure 

d’accueil.  

GIURGIUTIU et col. ont exploité cette 

méthode pour tester l’intégrité de 

structures d’avions [23]. 

Elle est également couramment utilisée 

pour surveiller les infrastructures du 

génie civil [24]. 
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D’après 
BHALLA [22] 

 

Figure 22. Allure de la partie réelle de l’impédance d’un 
transducteur solidaire d’une structure 
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1.4.3 Applications aux mesures physico-chimiques  

1.4.3.1 Mesure chimique 

R. LAKSHMANAN et col. [25] ont réalisé l’analyse de l’impédance d’une poutre résonante 

millimétrique pour mesurer la salinité de l’eau (Figure 23). L’EIS est utilisée pour mesurer 

l’effet de charge sur une microbalance à quartz (Figure 24). 

 

 

 PZT 

Verre  

U(V) 

Epoxy 

 
 

 

Figure 23. Schéma du système 

 

Variations de fréquence (kHz) 

D’après 
LAKSHMANAN 

[25] 

 

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 système (Figure 25) ce qui permet de mesurer la masse absorbée par une couche 

sensible ou la viscosité du milieu externe [26]. 
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Figure 25. Effet de charge sur une microbalance à 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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A
MF103,2F 26 

         (9) 

F est le changement de fréquence dans le cristal oscillant en Hz, 

F est la fréquence du cristal  piézoélectrique en MHz,  

M est la masse déposée en g et A la surface de l'électrode en cm2 

Un très grand nombre de bio capteurs sont basés sur le principe de la microbalance à quartz pour 

effectuer des mesures biologiques [27]. 

G. LEVEQUE et col. [28] utilisent l’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, à partir de l’analyse de 

l’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 à partir de cette impédance 

sont représentés en figure 27. 

 
D’après LOYAU  

et FEUILLARD [29] 

 

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

 D’après 
LOYAU et FEUILLARD 

[29] 
 

 

Figure 27. Echos déterminés à partir de 
l’impédance du transducteur 

1.4.4 Application aux mesures biologiques 

Le temps de coagulation du sang est un paramètre très important pour le diagnostic en 

hématologie. Des travaux sont menés au sein de l’institut de recherches sur les matériaux à 
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Dresde (IFW Dresden)[30][31] pour réaliser un contrôle 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 système 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 

régulièrement le spectre d’impédance du transducteur. Ce spectre montre des variations 

significatives au voisinage de la fréquence de résonance (Figure 29). Au fur et à mesure du 

durcissement du sang on relève une diminution de la fréquence de résonance et un 

affaiblissement important du facteur de qualité du système. 

 

Quartz 

Analyseur 
d’impédance 

Goutte de sang 



2 

 

Figure 28. Dispositif de mesure de la 
coagulation sanguine 

 
D’après IFW Dersden [30] 

 

Figure 29. Evolution de l’EIS durant la coagulation [30] 

1.4.5 Application au diagnostic des transducteurs 

La qualité et les performances d’un transducteur 

piézoélectrique doivent être contrôlées 

régulièrement pendant sa durée d’exploitation. 

Cette surveillance préventive est indispensable 

notamment pour les appareils d’échographie 

médicale et les dispositifs de puissance [32]. La 

mesure de l’impédance ZT du transducteur libre ou 

en charge peut être utilisée à cette fin. G. PARCK 

et col. [33] utilisent l’EIS pour évaluer les 

variations de capacité électrique du matériau piézo 

à partir de la partie imaginaire de ZT. Il est alors 

possible d’évaluer quantitativement la dégradation 

des propriétés mécaniques et électriques de la 

céramique. 
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D’après G. PARCK [33] 

 

Figure 30. Evolution de l’admittance avec 
l’usure d’un transducteur 
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La figure 30 décrit par exemple l’influence de l’usure d’un transducteur sur la partie imaginaire 

de son admittance électrique. 

1.5 Techniques d’analyse d’impédance sur système embarqué 

1.5.1 Préambule 

Dans la plupart des travaux consacrés à l’EIS des systèmes piézoélectriques, les auteurs utilisent 

des analyseurs d’impédance traditionnels tel que les modèles des sociétés Agilent ou Hioki. Ces 

appareils sont onéreux et surtout lourds et volumineux comparativement aux dimensions des 

microsystèmes dont ils assurent la mesure électrique. Depuis 2004, plusieurs chercheurs et 

ingénieurs se sont intéressés à la miniaturisation de l’analyseur afin de disposer d’un système 

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 très 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 système décrit en figure 31 intègre un 

pont de mesure à deux branches dont l’une correspond à l’impédance à mesurer, et un double 

démodulateur synchrone numérique. Le pont est équilibré par un algorithme aux moindres carrés 

(LMS) de type gradient. 

 

Capteur 

Impédance 
de référence 

Algorithme 
d’annulation 

d’erreur 

D’après C. PETERSEN [34] 

 

Figure 31. Spectroscopie d’impédance par pont automatique 

 

La figure 32 montre les éléments du circuit équivalent du pont de mesure. 
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Verr 
ZT 

ZR 

VT=Acos(t) 

Algorithme 
d’annulation 

d’erreur 

VR=Bcos(t+) 
B,  

A 

 

 D’après C. PETERSEN [34] 

 

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

Ce dispositif peut être 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 VT et VR qui alimentent 

chacune une branche du pont, de manière à obtenir une tension intermédiaire Verr la plus faible 

possible. Cette procédure préliminaire permet d’obtenir une approximation du rapport entre 

l'impédance ZT du capteur et l’impédance de référence ZR. 

En posant tj
T eAV   et )t(j

R eBV  , la tension intermédiaire obéit à la relation : 

RT

TRRT
err ZZ

VZVZV



         (10) 

Lorsque le pont est équilibré l’amplitude de Verr est nulle, on peut alors déterminer ZA grâce à la 

relation (11). 

 j
R

R

T
RT e

B
AZ

V
VZZ        (11) 

Dans un second temps la tension d'erreur Verr attaque un double démodulateur synchrone ce qui 

permet d’améliorer en temps réel la précision de l’impédance mesurée. 

Ce pont peut toujours être équilibré, car le déphasage relatif entre les deux signaux VT et VR 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 
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situations où l’impédance change rapidement dans le temps [35] et n’est pas adaptée à la 

conception d'un appareil de mesure portable. 

Une deuxième approche traditionnellement utilisée pour l’EIS est la méthode AQD (Analog 

Quadrature Demodulation) ou PSD (Phase Sensitive Detector). Le principe de cette méthode est 

schématisé en figure 34. 

 

PB CAN V1 R 

PB CAN V2 X 
+ 

- 

90° 

0° 

ZT 

J 

Q 

I 

A M 

 

Figure 34. Méthode de démodulation en quadrature 
analogique (AQD) 

 I est le générateur du courant 

d’excitation,  

 J et Q sont les signaux de référence 

de phase et de quadrature,  

 A est un amplificateur différentiel, M 

est multiplicateur analogique,  

 PB est un filtre passe-bas utilisé pour 

éliminer les bandes à 2ω0,  

 CAN est un convertisseur 

analogique/numérique 

 R et X sont respectivement les parties 

réelle et imaginaire de l'impédance ZT 

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 

d’amplitude et de détection de différence de 

phase (MRPDD : Magnitude Ratio and 

Phase-Difference Detection). Ils ont appliqué 

trois algorithmes d'étalonnage afin 

d'améliorer la précision de l'appareil. 

Le principe de la méthode MRPDD est décrit 

en figure 35. 
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Figure 35. Principe de mesure d’impédance selon la 
méthode MRPDD 

Dans ce schéma, ZT est l’impédance à mesurer, RS est la résistance de référence connectée en 

série avec ZT, I est le courant sinusoïdal d’excitation qui traverse ZT et RS, 

VZ est la tension aux bornes de ZT , VS est la tension aux bornes de RS. 
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Les deux amplificateurs A1 et A2 présentent des impédances d’entrée très élevées. Leurs 

tensions de sortie respectives s’écrivent: 

T1Z1AZ Z.I.AV.AV          (12) 

S2S2AS R.I.AV.AV          (13) 

où  A1 et A2 sont les gains de A1 et A2, respectivement. 

Le détecteur de gain et de phase compare VAZ à VAS et génère deux tensions de sortie. La 

première est proportionnelle au rapport d’amplitude K et la seconde au déphasage entre les deux 

signaux d’entrée (14). 

ASAZ

AS

AZ

V
V

K




         (14) 

La valeur complexe de l’impédance ZT est alors déterminée par (15) 
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1.5.4 Analyse d'impédance par circuit intégré AD5933 

Le circuit AD5933, développé par Analog Devices à partir de 2005, est actuellement le seul 

analyseur d’impédance intégré commercialisé. Ce circuit peut mesurer des impédances de 1 kΩ à 

10 MΩ environ dans une gamme de fréquence allant de 1 kHz à 100 kHz. Ses avantages sont une 

faible consommation d'énergie et une facilité d'intégration dans un système complet de 

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

 

 

Figure 36. Structure interne du circuit intégré AD5933 



Chapitre I : Spectroscopie d’impédance des systèmes piézoélectriques 

 

 43 

En pratique le circuit AD5933 ne réalise que la mesure du courant traversant l'impédance ZT La 

connaissance précise de la tension aux bornes de ZT nécessite deux cycles de mesure (étalonnage 

et normal). Pendant la phase d’étalonnage ZT est remplacée par une résistance de référence Rcal. 

J. HOJA et col. [38] ont développé un analyseur portable qui réalise simultanément la mesure de 

la tension et du courant à l’aide de deux circuits AD5933. Cette solution permet de minimiser les 

erreurs de mesure et d’éliminer la phase d'étalonnage. Le schéma de l'analyseur développé est 

présenté en figure 37. 

 D’après J. HOJA [38] 

ZT 

 

Figure 37. Analyseur d'impédance utilisant deux AD5933 

 

Le premier circuit intégré est utilisé pour générer le signal d'excitation et déterminer les parties 

réelle et imaginaire du signal uu(t), proportionnel à la tension ux(t) mesurée sur l’impédance ZT. 

Le second AD5933 réalise la mesure du signal ui(t), proportionnel au courant ix(t) qui traverse 

ZT. L’impédance ZT est alors déterminée à l’aide des équations (16) et (17). 
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Avec cet analyseur, il est possible mesurer une impédance électrique de 10 Ω à 10 GΩ, 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 système peu coûteux 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 à portes logiques. Le prototype élaboré par LEWIS et son équipe est dessiné 

en figure 38. 

 

 D’après G. LEWIS [39] 

 
Figure 38. Circuit de mesure d’ EIS développé par 

LEWIS 
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Figure 39. Modélisation électrique du 

circuit de LEWIS 

La source d’excitation est connectée à une impédance connue Zp en série avec le transducteur 

d'impédance électrique Zm. 

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 vm(t) et vp(t) sont relevées à l’aide d’un oscilloscope 

numérique, 

 les spectres Vm(f) et Vp(f) sont ensuite calculés par FFT, 

 enfin l’impédance )f(Zm est déterminée par l’équation (18), 

p
mp

m
m Z

)f(V)f(V
)f(V)f(Z 


         (18) 

Ce dispositif a été testé sur un transducteur résonant à 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.  
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 D’après G. LEWIS [39] 

 

Figure 40. EIS d’un transducteur de 2 MHz réalisée par le système 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 être choisie en fonction de la bande de résonance du transducteur testé 

si l’on veut obtenir une bonne sensibilité. Un changement rapide de gamme fréquentielle est 

donc nécessaire.  

Le système 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 à 1,25 MHz avec une 

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

 

Matlab 

3 

1k 2k 

70 
PZT 

NI 6259 

D’après O.MARTENS [40] 

 

Figure 41. Système de mesure d’EIS proposé par MARTENS 
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Un amplificateur x3 permet d’exciter le transducteur jusqu’à 30 V. Un diviseur de tension résistif 

(1/3) et une résistance shunt de 70  relèvent respectivement la tension Uexc et le courant 

d’excitation Iz . Les calculs liés à l’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 système embarqué léger. 

1.6 Proposition de cahier des charges d’un système embarqué dédié à la 

spectroscopie d’impédance de SP 

Le cahier des charges pour la conception d’un système embarqué dédié à la spectroscopie 

d’impédance de systèmes piézoélectriques est présenté en figure 42. 

Cette description est basée sur l’analyse fonctionnelle du système de mesure EIS et sur l’analyse 

du besoin. Elle permet de mettre en évidence la relation entre le besoin et la solution technique à 

partir des caractéristiques et des applications du système piézoélectrique considéré. 

-Système EIS 
embarqué 

programmable afin de 
déterminer la bande de 
fréquence et la bande 

de mesure avec la 
possibilité de fixer la 
fréquence de mesure  

- Système EIS 
embarqué 

programmable avec la 
possibilité de sélection 

de la fréquence de 
mesure, adaptable aux 

systèmes à haute 
tension  

(de 60 à 1000 V) 

- Système EIS 
embarqué 

programmable avec la 
possibilité de détecter 
une zone de résonance 
MHz pour les poutres 

résonantes et GHz 
pour les résonateurs à 

SAW et BAW  

- Système EIS 
embarqué à haute 

sensibilité 
programmable pour 

une bande de 
fréquence en MHz 

pour les capteurs de 
type TM et SAW, en 
GHz pour les TSM 

 Système embarqué dédié  
à EIS temps réel  

pour les systèmes piézoélectriques 

Actionneurs Transducteurs Capteurs  
Microcapteurs 

Résonateurs et filtres 

- Ajuster la 
fonctionnalité du 
transducteur à la 
charge du milieu  

- Surveiller la 
fréquence de 

fonctionnement  
- Vérifier la qualité du 
travail (soudage,…) 

- Surveiller les usures 
- Mesurer la force 

générée 
- Détecter les dérives 

de la fréquence de 
fonctionnement 

- Evaluer le rendement 

- Vérifier la fréquence 
de vibration du 

résonateur 
- Mesurer le gain 

- Mesurer la bande 
passante du filtre 

- Mesurer des écarts 
fréquentiels 

- Avertir du besoin 
d’étalonnage 

- Evaluer la sensibilité 
du capteur 

 

Figure 42. Cahier des charges d’un système embarqué dédié à la spectroscopie d’impédance de SP 
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1.7 Conclusion 

La spectroscopie d’impédance d’un système piézoélectrique permet d’avoir une bonne 

représentation de son l’état, de son comportement et de ces performances en temps réel. 

La mesure de l’impédance électrique est très importante dans tous les domaines d’applications 

des SP pour l’obtention d’un bon fonctionnement et d’un bon rendement: 

 Pour les transducteurs: on mesure l’impédance électrique afin d’ajuster le rendement, de 

surveiller les variations de la fréquence de fonctionnement, … 

 Pour les actionneurs : on mesure l’impédance électrique afin d’évaluer les forces 

mécaniques générées, de détecter usure et détérioration des performances … 

 Pour les résonateurs et les filtres: on mesure l’impédance pour vérifier la zone de 

résonance ou la bande passant du filtre, … 

 Pour les capteurs et microcapteurs: on mesure l’impédance pour déterminer des 

grandeurs physico-chimiques (viscosité, humidité, pression, force …) 

Nos recherches bibliographiques ont mis en évidence le faible nombre de systèmes 

embarqués existants dédiés à cette fonction. 

La recherche dans ce domaine doit être orientée vers la conception de systèmes d’EIS ayant 

les meilleures caractéristiques possibles telles que la sensibilité, les faibles dimensions et un 

coût modéré afin d’être adaptable aux nombreuses applications existantes. 

Notre objectif est de concevoir un système EIS embarqué programmable doté de 

caractéristiques optimisées et destiné à des applications ciblées. 

 

Dans le chapitre suivant, nous allons étudier en détail le comportement électrique des 

transducteurs piézoélectriques à ondes de volume. 
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2 Etude du comportement électrique des transducteurs 
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2.1 Préambule 

Les effets piézoélectriques directs et inverses apparaissent à travers des systèmes 

électromécaniques 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 homogène 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 génèrent en retour un courant de réception. Dans le cas d’une 

fine lame piézo collé sur une structure solide sous contrainte, l’influence de cette dernière 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 l’impédance électrique du transducteur est très sensible à son 

environnement. De nombreuses applications pratiques exploitent cette propriété. La mesure de 

l’impédance permet par exemple de détecter les modifications physiques ou structurelles du 

milieu dues notamment à des dommages. Cette approche est utilisée pour le contrôle non 

destructif afin de surveiller l’état des structures soit le vieillissement et la corrosion [22][41]. 

L’analyse fréquentielle de l’impédance permet de localiser précisément la zone de résonance du 

transducteur. Cette localisation peut être exploitée pour contrôler et stabiliser la fréquence de 

fonctionnement des systèmes de forte puissance tels que les dispositifs de soudure par ultrasons. 

La connaissance en temps réel de l’impédance électrique permet également de déterminer et 

d’optimiser la puissance émise par un émetteur ou la sensibilité en réception d’un capteur 

piézoélectrique [42]. 

Ce chapitre est consacré à l’étude du comportement électrique d’un système piézoélectrique à 

mode de résonance unique. Notre étude débute par la présentation des modèles électriques et 

électroacoustiques du transducteur. A partir de ces modèles nous déterminons l’expression 

analytique de l’impédance d’entrée. L’accent est ensuite mis sur l’influence des pertes 

intrinsèques du transducteur et du milieu externe. Les cas simples de milieux homogènes 

illimités et limités sont étudiés. Pour ces derniers nous avons déterminé théoriquement 

l’impédance électrique en fusionnant les modèles de Butterworth van Dycke et de Redwood. 
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2.2 Modèles électriques et électroacoustiques - Simulations 

2.2.1 Modèle électrique de Butterworth Van Dycke 

2.2.1.1 Schéma électrique 

Un transducteur piézoélectrique à mode de résonance unique peut être représenté par le modèle 

de Butterworth Van Dyke (BVD) représenté en figure 1.  

Dans ce modèle : 

 la capacité C0 représente la capacité bloquée entre les deux électrodes métalliques ; 

 R0 symbolise les pertes diélectriques ; 

 l’inductance L1 est proportionnelle à la masse en mouvement de la céramique ;  

 la capacité C1 correspond à l’élasticité du matériau ; 

 '
1R  représente les pertes d’énergie mécanique dans le matériau ; 

 "
1R  modélise l’énergie mécanique rayonnée dans le milieu de propagation. 

 

La partie motionnelle du modèle est représentée par la branche série R1, L1, C1 

Le schéma de la figure 2 est une version équivalente du modèle BVD. Dans cette version, la 

partie motionnelle est représentée par le circuit parallèle R2, L2, C2 

 

R'1 

C0 

R0 

L1 

C1 

R"1 
R1 

 

 

R2 

C0s 

R0 
L2 

C2 

 
 

Figure 1. Modèle BVD d'une céramique 
piézoélectrique 

Figure 2. Version équivalente du modèle BVD 

 

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

BVD à 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 

théoriques 
Grandeurs physiques intervenant 

d
SC S

330   

S
33 : la permittivité du matériau piézoélectrique 

S : la surface d’émission   

d : l’épaisseur du matériau vibrant 

)tan(C
1R

e0
0


  )tan( e  : la tangente des pertes diélectriques 

02
eff

2
eff

1 C
k1

k
C 


  2

2

eff
k8k


 : le facteur de couplage effectif à la résonance 

k : le facteur de couplage global 

1
2
s

21
Cf4

1L


  sf  : la fréquence de la résonance série  

Q
f2L

R s'
1


  Q : le facteur de qualité mécanique du matériau piézoélectrique 

sT0
2

21"
1

f2Z~Ck4
)Z~Z~(R



  

TZ~  , 1Z~  et 2Z~ : les impédances mécaniques respectives du 

matériau piézoélectrique et des milieux de propagation avant et 

arrière 

Tableau 1. Paramètres du modèle BVD pour un élément piézoélectrique vibrant en mode épaisseur 

L’influence du milieu de propagation se manifeste principalement sur "
1R . 

Les paramètres k, Q et S
33  sont des caractéristiques propres au matériau piézo [44] [45]. 

2.2.1.2 Impédance électrique du modèle BVD 

En posant "
1

'
11 RRR  , l'impédance complexe du modèle BVD s'écrit : 












 j

T

01
11

1
11

0
0T eZJXR

)
C
1

C
1(

j
1jLR

]
jC

1jLR[
jC

1

//R)j(Z    (1) 

Dans beaucoup de cas, la résistance R0, de valeur élevée, peut être négligée. 

Nous notons f1 et f2 les fréquences pour lesquelles le module d’impédance atteint respectivement 

ses valeurs minimale et maximale. 

La réactance X1 de la branche motionnelle s’écrit : 
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







1

2
11

1
11 C

1CL
C

1LX  

Nous notons fs la fréquence de résonance mécanique série pour laquelle X1 est nulle : 

11
s CL2

1f


          (2) 

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

C’est à fs que le transducteur développe la plus forte pression acoustique. 

 

Le dénominateur de Z présente une réactance X2 qui s’écrit : 









C
1CL

C
1LX

2
1

12    avec  
01

01
CC

CC
C


  

La fréquence fp pour laquelle X2 est nulle est appelée fréquence de résonance mécanique 

parallèle : 

CL2
1f

1
p


           (3) 

A cette fréquence, le circuit parallèle R2, L2, C2 de la version équivalente présente une réactance 

infinie. Il est par conséquent soumis à une tension électrique maximale et dans ce cas le 

transducteur délivre la vitesse acoustique la plus élevée. 

Le rapport 
p

s
f
f

 est lié au facteur de couplage par la relation : 

2
eff

p

s k1
f
f

  

Enfin les fréquences de résonance fr et d’antirésonance fa sont les valeurs pour lesquelles la 

réactance globale X du transducteur est nulle ( = 0). 

La figure 3 reproduit différentes courbes caractéristiques que l’on peut extraire de l’impédance 

Z(j). En pratique les fréquences f1, fs et fr d’une part et les fréquences fa, fp et f2 d’autre part 

sont très proches. Pour des raisons de lisibilité, elles ont été volontairement séparées sur le 

graphique (Figure3). 
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f [Hz] 

R 
X 
X1 
X2 

f1 fs fr fa fp f2 

[] 

0 

|ZT| max 

|ZT| min 

ZT 

 
 

f [Hz] 
f1 fs fr fa fp f2 


2 


2 

0 

[rd] 

 

Figure 3. Courbes caractéristiques de l’impédance du modèle BVD 

2.2.1.3 Extrema du module d’impédance 

Dans ce qui suit nous supposons que f1 ≈ fs ≈ fr et que fa ≈ fp ≈ f2 

A la pulsation s l’impédance est minimale et s'écrit : 

S01

1
0minTsT CjR1

R//RZ)j(Z


  

Sachant que 
s0

1 C
1R


  on obtient la valeur réelle : 
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1
01

10
minT R

RR
RR

Z 


         (4) 

A la pulsation p, l'impédance devient maximale et vaut approximativement : 

)
CR

j1(
jC

1//RZ)j(Z
p01p0

0maxTpT





  

Comme p  est proche de S  nous avons toujours 1CR p01  , ce qui permet d'écrire 

l'approximation réelle : 

1CRR
R

CR
1//RZ 2

p
2
010

0
2
p

2
01

0maxT





        (5) 

2.2.1.4 Influence du milieu de propagation sur ZTmin et ZTmax 

Nous nous intéressons à présent à l’influence du milieu de propagation sur les valeurs ZTmax et 

ZTmin 

Le milieu de propagation agit sur R1 selon la relation : 

Q
L

Z~Ck4
)Z~Z~(R p

pT0
2

21
1







  

La sensibilité de ZTmin vis à vis de R1 s’écrit : 

1
dR

dZ

1

minT   

Nous pouvons noter que ZTmin croît linéairement avec R1 donc avec les impédances acoustiques 

des milieux avant et arrière. 

A partir de (5) nous obtenons : 

)R(
)1CRR(

CR
dR

dZ
122

p
2
010

2
p

2
0

2
0

1

maxT 



       (6) 

Nous pouvons calculer la sensibilité de ZTmax par rapport à 1Z~  et 2Z~  comme suit : 

22
p

2
010T

2
p0

2
0

21

1

1

maxT

21

maxT

)1CRR(Z~k4

CR

)Z~Z~(d
dR

dR
dZ

)Z~Z~(d
dZ










   (7) 
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La valeur ZTmax décroît avec l’impédance acoustique des milieux. Cette sensibilité est tributaire 

de la valeur de R1. 

2.2.2 Modélisation électrique et mécanique par zone de fréquence 

Il est possible de simplifier les modèles électrique et mécanique d’un transducteur 

piézoélectrique en segmentant l’axe des fréquences en quatre zones: 

 les fréquences inférieures à fs pour lesquelles le transducteur est capacitif 

 la zone entourant fs pour laquelle le transducteur peut être assimilé à circuit résonant série 

 la zone entourant fp pour laquelle le transducteur peut être assimilé à circuit résonant 

parallèle 

 les fréquences supérieures à fp pour lesquelles le transducteur redevient capacitif 

 

La figure 4 décrit modélisation électrique et mécanique par zone de fréquences 
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Figure 4. Modélisation électrique et mécanique par segment fréquentiel 
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2.2.3 Modèles électroacoustiques 

2.2.3.1 Equation matricielle  

Le comportement électroacoustique d’une céramique 

piézoélectrique vibrant en mode d’épaisseur (Figure 5) peut être 

décrit mathématiquement par le système matriciel (8). 

F1 et F2 sont les forces appliquées sur les faces avant et arrière du 

transducteur 

u1 et u2 sont les vitesses de déplacement mécanique  

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

 

V 
I 

F1 

u1 

F2 
u2 

 
Figure 5. 
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
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



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
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u
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)C./(1/h/h
/htan/Z~sin/Z~
/hsin/Z~tan/Z~

j
V
F
F

2

1

03333

33TT

33TT

2

1

   (8) 

avec 

h33 : paramètre de la céramique (N/m2)  

  : la pulsation (rad/sec) 

TZ~  : l’impédance mécanique de la céramique (kg/s) 

33c
.e. 



 : le déphasage engendré par la propagation la céramique 

  : la masse volumique (kg/m3) 

e : l’épaisseur de la céramique (m) 

2.2.3.2 Détermination de l’impédance électrique du transducteur 

Le transducteur est supposé ici chargé par des milieux avant et arrière homogènes. Aux ports 

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

111 uZ~F   et 222 uZ~F   

Nous reportons ces relations dans les deux premières équations du système (8)  
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Que nous pouvons écrire sous la forme condensée : 

  I
1
1h

j
u
u

M 33

2

1




















     I

1
1

M
h

j
u
u 133

2

1



















   

Nous reportons les expressions de u1 et u2 en fonction de I dans la troisième équation du 

système (8) ce qui permet de déterminer l’impédance électrique 
I
VZT   


















0

1
2

33
T jC

1)M(coef
h

Z  










































22
2
T21

T
21

T21
1

sin
1

tan
1Z~)Z~Z~(

tan
Z~jZ~Z~

sin
1

tan
1Z~j2Z~Z~

)M(coef  

    









sinZ~cos)Z~Z~(Z~jsinZ~Z~
1cosZ~j2sinZ~Z~)M(coef 2
T21T21

T211  

Finalement l’impédance électrique s’écrit : 

   






















cos)Z~Z~(Z~jsin)Z~Z~Z~(
sinZ~Z~jcos1Z~2hC

1
jC

1Z
21T21

2
T

21T
2
330

0
T    (9) 

Remarques  

On trouve généralement dans la littérature l’expression de ZT sous la forme suivante : 

   













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


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cos)Z~Z~(Z~jsin)Z~Z~Z~(
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21T21
2
T

21T
T

2

0
T    (9’) 

On a en effet les correspondances : 

e
SC 330   ; 

33

332
33

2
c

hk


  ; 


 33c
v  ; 33T cSZ~   et 

v
e

   

 





2
330

T

2 hC
Z~k  

 Lorsque le transducteur est totalement libre ( 0Z~Z~ 21  ), ZT se réduit à : 
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
















2
)2tan(k1

jC
1Z 2

0
T  

Son module passe par un maximum infini lorsque l’épaisseur e vaut une demi longueur d’onde. 

On notera que la forme (9) ne fait pas apparaître les pertes diélectriques dans la céramique. 

Celles-ci, symbolisées par R0 dans le modèle BVD, peuvent être 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 élaboré 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:hC0 [46][47]. Ce modèle comprend trois terminaux : deux terminaux 

acoustiques et un terminal électrique (Figure 6). 

 u2 
1:hC0 

F1 

F2 u1+u2 jtan() 

jtan() 
jsin() u1 

F 

C0 

-C0 

Ve 

Ie I 

V 

TZ~  

TZ~  

TZ~  

 

Figure 6. Modèle électrocaoustique de Mason 

 

A partir de ce schéma nous pouvons écrire : 

 pour le transformateur : 

)uu(hCI
VhCF

210

0




 

 pour le circuit électrique :  

V
jC

)uu(hC
V

)uu(hCVjCI

0

210
e

2100e









 

 pour le circuit mécanique : 

VhC)uu(
)sin(j

Z~
u

)tan(j
Z~

F

VhC)uu(
)sin(j

Z~u
)tan(j

Z~F

021
T

2
T

2

021
T

1
T

1
















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2.2.3.4 Structure de Redwood 

Le modèle de Redwood développé en 1951 est une variante du modèle de Mason dans lequel les 

impédances localisées sont remplacées par une ligne de propagation bidirectionnelle [48] (Figure 

7). 

 

F1 F2 

C0 

u2 u1 

-C0 

 

V 

I 

1: hC0 

 

 
 
 
h est la constante piézoélectrique en N/C 
 
C0 est la capacité bloquée 
 
La longueur de la ligne de transmission 
correspond à l’épaisseur du transducteur. 

Figure 7. Modèle électroacoustique de Redwood 

 

L’impédance caractéristique de la ligne s’écrit  

D
0 v.S.Z~   

avec  

vD : la vitesse de propagation de l’onde acoustique dans le matériau piézoélectrique 

0Z~  correspond à une impédance mécanique  

En réception lorsqu’une force mécanique 1F  est appliquée sur une face du transducteur, la vitesse 

u1 génère une déformation dans la ligne de transmission qui a pour conséquence la création d’un 

courant dans le circuit primaire du transformateur. V correspond à la tension aux bornes de la 

bobine secondaire. 

A l’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 intrinsèques et du facteur de couplage  

Les simulations présentées dans ce paragraphe sont obtenues à partir d’un modèle BVD dont les 

composants ont les valeurs suivantes : 

C0 = 2,96 nF ; R1 = 1,38 ; C1 = 715 pF ; L1 = 8,68 mH ; R0 = 1850 
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Ces composants correspondent à une céramique P1-88 dont les caractéristiques sont : 

 Surface : S = 400 mm2 

 Epaisseur : e = 1 mm 

 Densité :  = 7700 

 Permittivité relative : 33 = 8370 F/m 

 Raideur élastique : c33 = 15,8.1010 N/m² 

 Facteur de couplage global : k = 0,49 

 Facteur de perte électrique : tan(e) = 2 % 

 Facteur de perte mécanique : tan(m) = 1,25 % 

 Constante piézoélectrique : h33 = 2,264.109 N/C 

 Célérité vD = 4530 m/s 

 Impédance acoustique : 
S

Z~ 0 = 34,9 MRayls 

2.2.4.1 Influence des pertes diélectriques intrinsèques 

La figure 8 montre une croissance avec R0 de la valeur maximale ZTmax de l’impédance 

électrique à la fréquence d’antirésonance ainsi qu’une réduction de la phase (l’effet inductif 

diminue dans la zone de résonance lorsque R0 augmente). Les fréquences d’antirésonance et de 

résonance ainsi que la valeur minimale ZTmin sont indépendantes de R0. 

 Module de ZT [] 

R0=100  

R0=400  

R0=900  

R0=1600  

Fréquence [Hz] 

 
Phase de ZT [rd] 

R0=100  

R0=400  

R0=900  

R0=1600  

Fréquence [Hz] 
  

Figure 8. Variations du module et de la phase de l’impédance ZT en fonction de R0

2.2.4.2 Influence des pertes mécaniques intrinsèques  

Les pertes mécaniques intrinsèques du transducteur sont essentiellement dues à la viscosité du 

matériau et à la conductivité thermique. Elles sont représentées par la résistance R1. 
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Module de ZT [] 

R1=1  

R1=4  
R1=3  
R1=2  

Fréquence [Hz] 

 Phase de ZT [rd] 

Fréquence [Hz] 

R1=1  

R1=4  

R1=3  

R1=2  

 

Figure 9. Variations du module et de la phase de l’impédance ZT en fonction de R1

 

Nous notons en figure 9 que les valeurs ZTmin et ZTmax varient quand R1 change mais les 

fréquences fs et fp restent inchangées. Dans la zone de résonance, l’effet inductif croît avec R1. 

2.2.4.3 Influence du facteur de couplage k 

Le rapport capacitif C1/C0 est directement lié au facteur de couplage k du matériau 

piézoélectrique. Il s’en suit que l’écart entre les fréquences de résonance et d’antirésonance est 

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

 
Module de ZT [] k=0,45 

k=0,15 

k=0,25 

k=0,35 

Fréquence [Hz] 

Zmin 

Zmax 

 
Phase de ZT [rd] 

k=0,45 

k=0,15 

k=0,25 
k=0,35 

Fréquence [Hz] 
  

Figure 10. Variations du module et de la phase de l’impédance ZT en fonction de k 

 

L’influence de k est importante sur ZTmax mais négligeable sur ZTmin  
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2.3 Etude de l’impédance électrique d’un transducteur en milieu illimité 

2.3.1 Conditions expérimentales 

Nous avons calculé puis mesuré l’impédance électrique de deux transducteurs : 

 d’une part un disque de 50 mm de diamètre (transducteur TA) ; 

 d’autre part un carré de 20 mm de coté (transducteur TB)  

 

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 l’air, de l’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 modèle BVD des deux transducteurs sont données dans le tableau 

2. 

Transducteur  C0 L1 C1 R0 R’1 

TA 
(Ø 50 mm) 

 

16 nF 1,33 µH 3,86 nF 225  232 m 

TB 
(□ 20 mm) 

 

2,96 nF 8,68 µH 715 pF 1,85 k 1,38  

Tableau 2. Valeurs des éléments du modèle de TA, TB  

Les mesures de l’impédance ZT sont réalisées à l’aide d’un banc constitué d’un analyseur 

d’impédance HIOKI 3532 piloté sous HPVee (Figure 11). 
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HP Vee 

 

Figure 11. Photographie du banc de mesure de l’impédance des transducteurs 

2.3.2 Diagrammes théoriques du module de ZT 

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

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

lequel la résistance "
1R  prend les valeurs données dans le tableau 3. 

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

)T(R A
"
1  0,3485 m 1,243  1,327  

)T(R B
"
1  2,0707 m 7,384  7,884  

Tableau 3. Valeurs de la résistance R"1 en fonction du milieu et du transducteur 

Les figures 12 et 13 montrent l’influence des trois milieu de propagation sur TZ . 
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Figure 12. Module de l’impédance électrique du 
transducteur TA 

Figure 13. Module de l’impédance électrique du 
transducteur TB 

En valeurs relatives, l’influence des milieux de propagation sur TZ  est analogue pour les deux 

transducteurs 
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2.3.3 Diagrammes mesurés du module de ZT 

Les figures 14 et 15 représentent le module mesuré de l’impédance électrique des deux 

transducteurs en fonction du milieu de propagation 
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Figure 14. Mesure du module de l’impédance électrique du transducteur TA 
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Figure 15. Mesure du module de l’impédance électrique du transducteur TB 
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2.3.4 Comparaisons entre mesures et calculs 

Transducteur ↓ Milieu → Air Eau Plexiglas 

TA  
(Ø 50 mm) 

)j(Z sT   calculé 0,23  0,84  1,47  

)j(Z sT   mesuré 1,8  1,92  2,82  

)j(Z pT   calculé 53,18  17,8  10,57  

)j(Z pT   mesuré 37,77 24,76  22,03  

TB  
(□ 20 mm) 

)j(Z sT   calculé 1,38  5,18  9,14  

)j(Z sT   mesuré 0,943  4,2  4,5  

)j(Z pT   calculé 369,1  115,4  68,4  

)j(Z pT   mesuré 350  116,76  113,25  

Tableau 4. Les valeurs mesurés et calculés du ZTmin et ZTmax pour TA et TB 

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

transducteurs. La valeur de )j(Z sT   reste relativement faible. Elle croît avec l’impédance 

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

même temps la valeur de )j(Z pT  décroît avec l’impédance acoustique du milieu (diminution 

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

2.4 Etude de l’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 reçues par le transducteur engendrent un 

courant de réception RI . Elles modifient son impédance électrique effective. Afin d’analyser le 

phénomène, nous considérons le cas simple dans lequel le transducteur est chargé par un tronçon 

d’un milieu homogène d’épaisseur d.  

Le calcul de l’impédance électrique peut être effectué comme suit [29]. 

Nous notons : 

TZ  : l’impédance électrique propre du transducteur en milieu infini (Figure 16.a). 

Z  : l’impédance électrique qu’il présente en cas de réflexions (Figure 16.b). 
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Figure 16. Charge acoustique de dimensions sans limite (a) et limitées (b) 

 

Nous avons ainsi : 

T

T
T I

VZ    

T

T

RRT

T Z

I
I

1

1
II

VZ





         (10) 

TI  est le courant d’excitation du transducteur en l’absence de réflexion 

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

H
I
I

T

R            (11) 

Nous obtenons alors : 

H1
ZZ T


           (12) 

Lorsque le module de H est faible devant l’unité on peut admettre l’approximation : 

)H1(ZZ T   

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 l’échantillon et enfin le transducteur en réception. 

Nous pouvons donc écrire :  

MRT HHHH           (13) 

avec 

T

R
M F

FH   : la fonction de réflexion globale de l’échantillon 
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FT : la force acoustique d’émission appliquée à l’interface transducteur/échantillon 

FR : la force acoustique retournée à l’interface transducteur/échantillon 

T

T
T V

FH   : la fonction de transfert du transducteur en émission  

R

R
R F

VH


  : la fonction de transfert du transducteur en réception  

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

Sachant que cc
RTR IZV   (équivalence Thévenin - Norton), RH  peut également s’écrire : 
















R

cc
R

TR F
IZH  

où  cc
RI  est le courant généré par le transducteur en court-circuit 

2.4.1.3 Fonction de réflexion de l’échantillon 

Si l’on suppose un échantillon non atténuant dont la face extérieure est en contact avec l’air, 

nous observons un coefficient de réflexion r à l’interface transducteur/échantillon et des 

réflexions quasi-totales (-1) à l’interface échantillon/air. 

MH  correspond à la somme des réflexions successives dans l’échantillon ce qui permet 

d’écrire : 

 
re

1er
r
1)f(H f2j

1n

nf2j
M













       (14) 

où   est la durée d’un aller-retour de l’onde dans l’échantillon 

Dans le cas où l’interface ne comporte pas de gel de transmission, le coefficient de réflexion r 

sous incidence normale est donné par  

MT

MT

Z~Z~
Z~Z~r




  

où  TZ~  et MZ~  sont respectivement les impédances mécaniques de la céramique 
piézoélectrique et de l’échantillon. 
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2.4.1.4 Commentaires 

Cette première approche montre que l’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   engendrées par la fonction de réflexion de 

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

de 


1  sont susceptibles d’apparaître dans la bande passante du transducteur. 

2.4.2 Expression analytique de l’impédance électrique 

Nous avons déterminé l’expression de Z en utilisant et les équations du modèle de Redwood 

comme suit : 

A partir du système d’équations (8) nous pouvons écrire: 

K.IAF1            (15) 

I.NMV            (16) 

avec 



















 2

T
1

T u
sin
Z~

u
tan
Z~

jA  


 33h

jK  














 2

33
1

33 u
h

u
h

jM  

0C
jN




  

Nous déterminons dans un premier temps la fonction de transfert à l’émission TH  en identifiant 

T1 FF   ; TVV   et TII  dans les équations (15) et (16) précédentes. 

Cela donne : 

T

T

T

T
T I.NM

I.KA
V
FH




  

En injectant TTT IZV   dans (16), nous obtenons 
NZ

MI
T

T


  ce qui permet d’écrire : 
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T

T

T

T
T Z.M

K.M)NZ(A
N.M)NZ(M
K.M)NZ(AH 





       (17) 

Dans un second temps, nous identifions R1 FF   et RII   pour déterminer la fonction de 

transfert RH  en réception 

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

N
MIcc

R   

Nous exprimons alors l’amplitude de la force réfléchie RF  par : 

N
K.MAKIAF RR          (18) 

La fonction de transfert en réception est donnée par : 

T
R

cc
R

TR Z
K.MN.A

M
F
IZH




        (19) 

Finalement la fonction de transfert globale s’écrit : 

re
1

K.MN.A
K.M)NZ(AH kd2j

T




        (20) 

Nous pouvons alors déterminer l’impédance effective Z en remplaçant ZT par son expression 

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

2.4.3 Mesures expérimentales 

Afin de vérifier l’influence réelle d’un milieu limité, nous avons mesuré le module de 

l’impédance électrique d’un transducteur large bande (Imasonic 0,8 – 1.5 MHz @ -6dB) à l’aide 

de l’impédancemètre Hioki 3532. Les mesures sont réalisées sur le transducteur immergé dans 

l’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 l’échantillon est réalisé à l’aide d’une couche de gel de 

transmission. 
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Figure 17. Module de l’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 (s) 

Plexiglas v1 = 2680 d1 = 10 46,71   
Gel v2 ≈ 1500 d2 ≈ 1 33,12   

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 

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

valeur théorique donnée par kHz 1141



 avec s 79,821   

2.5 Impédance électromécanique 

2.5.1 Etude théorique 

La notion d’impédance électromécanique est couramment utilisée pour diagnostiquer l’état de 

structures matérielles [49] [50]. Son étude théorique a été effectuée par Liang [19] en 1994. Dans 

cette méthode, un patch PZT collé à la surface de la structure testée, est excité électriquement. 

 

d1 

d2 

air T ge
l plexi 
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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). Il se dilate et se contracte dynamiquement dans le direction '1' quand un champ 

électrique alternatif E3 est appliqué dans le direction '3'. On a alors :  

0
dy

dE
dx

dE 33   

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

Les équations piézoélectriques dans ce cas sont : 

1313
T
333 TdED           (21) 

331
E

1
1 Ed

Y
TS           (22) 

où  

 S1 : la déformation dans la direction '1',  

 D3 : l’induction électrique appliquée au patch PZT, 

 d31 : le coefficient de déformation piézoélectrique,  

 T1 : la contrainte axiale dans la direction '1', 

 )j1(YY EE   : le module de Young complexe du patch à champ électrique nul,  

 )j1(T
33

T
33   : la permittivité électrique complexe dans la direction '3' du PZT à 

contrainte constante. 

   et  sont respectivement le facteur de perte mécanique et le facteur de perte 

diélectrique du matériau PZT.  

Les vibrations mono dimensionnelles du patch sont régies par l'équation différentielle suivante : 
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2

2

2

2

E dt
ud

dx
udY           (23) 

u est le déplacement des points du patch dans la direction '1' 

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

tje)kxcosBkxsinA(u          (24) 

avec  

 
EY

k 
  : le nombre d'ondes lié à la pulsation de l'excitation ω, 

 ρ : la densité du PZT 

Au centre du patch nous avons : 

0B0u0x   donc kxsinAeu tj  

La contrainte dans le patch devient : 

kxsinkAe
dx
du)x(S tj

1
          (25) 

L'impédance mécanique complexe Z~  de la structure est liée à la force axiale F dans le patch par : 

kLsineAZ~juZ~WhTF tj
)Lx()Lx(1


         (26) 

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

)kLcos()Z~Z~(hk
dVZ~

A
T

310T


          (27) 

avec TZ~ l'impédance mécanique complexe du patch PZT 

kLtanj
YkWh

Z~ E
T


           (28) 

Le courant électrique, qui est le taux de variation de charge, est obtenue par : 

 

A AS S
33 dxdyDidxdyDI          (29) 

avec W*L2SA   : la surface du patch. 

Le courant électrique vaut ainsi : 
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)uu(YWdjE)Yd(L2WjI )Lx()Lx(E313E
2
31

T
33       (30) 

Le champ électrique E3 est lié à la tension appliquée V3 par : 

h
eV

h
V

E
tj

03
3



  

En remplaçant E3 dans l’équation précédente, on obtient : 

)uu(YWdj
h

eV)Yd(L2Wj
I )Lx()Lx(E31

tj
0E

2
31

T
33








  

kLsin2AeYWdj
h

eV)Yd(L2Wj
I tj

E31

tj
0E

2
31

T
33 






     (31) 

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

transducteur collé 

kLcos)Z~Z~(hk
kLsindZ~

YWdj2
h

)Yd(L2Wj
V
IY

T

31T
E31

E
2
31

T
33

3
T





  
















)Z~Z~(kL
kLtanZ~Yd

)Yd(
h

WLj2Y
T

TE
2
31

E
2
31

T
33T      (32) 

Les résonances de l’admittance électromécanique sont relevées lorsque Z~  et TZ~  sont complexes 

conjuguées. Cette situation apparaît 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 

l’admittance YT l’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 diamètre et de 6,5 mm 

d’épaisseur.  

2.5.2.1 Influence de l’état d’une structure 

Nous mesurons l’impédance électrique ZT dans les conditions suivantes : 

 impédance ZT1 du transducteur libre dans l’air, 
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 impédance ZT2 du transducteur soumis à une contrainte statique sur les deux faces, 

 impédance ZT3 du transducteur collé à une plaque de plexiglas saine de 5 mm 

d’épaisseur, 

 impédance ZT1 du transducteur collé à une plaque de plexiglas brisé. 

Les courbes de mesures sont reproduites en figure 19 

En comparant ZT1 et ZT2, on peut constater que ces impédances sont similaires sauf à la 

fréquence d’antirésonance. 

Les valeurs minimale et maximale de ZT3 sont comprimées mais les fréquences de résonance et 

antirésonance de ZT1et ZT3 sont identiques. 

La courbe de ZT4 montre un changement d’impédance électrique : les valeurs maximale et 

minimale ainsi que la fréquence d’antirésonance sont modifiées. 
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Figure 19. Mesure de l’état du milieu à partir de l’impédance électrique du transducteur 

2.5.2.2 Impédance électrique d’un transducteur endommagé 

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

transducteur [51] [52]. 

Nous mesurons l’impédance du transducteur dans le cas où celui-ci est intact (ZT1) et dans le cas 

où celui-ci est endommagé (ZT2) (Figure 20). 
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Nous pouvons visiblement constater les changements sur Z2 avec l’apparition de nouvelles zones 

de résonances et la disparition quasi complète de la résonance de 68 kHz. 
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Figure 20. Mesure de l’état du transducteur piézoélectrique à partir de son impédance électrique 

2.6 Conclusion 

A l’aide du modèle de BVD, nous avons étudié l’influence du milieu de propagation sur 

l’énergie mécanique rayonnée. 

En utilisant le modèle électroacoustique de Redwood, nous avons étudié l’impact de la limitation 

de la profondeur de propagation sur l’impédance électrique ZT.  

L’étude montre qu’il est possible de déterminer la charge acoustique, l’état du milieu de 

propagation et le fonctionnement du transducteur à l’aide d’une mesure d’impédance électrique. 

Les résultats expérimentaux sont conformes avec les résultats théoriques. Cette étude peut être 

appliquée aux capteurs piézoélectriques dans le but de mesurer par exemple la viscosité d’un 

liquide ou l’épaisseur d’un milieu.  

Cette étude montre également la possibilité de surveiller l’état de fatigue ou d’usure d’un 

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

piézoélectriques. 

 



Chapitre II : Etude du comportement électrique des transducteurs piézoélectriques  

 78 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



Chapitre III : Méthodes d’analyse d’impédance 

 79 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

CHAPITRE III 

3 Méthodes d’analyse d’impédance 
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3.1 Préambule 

Après avoir examiné dans le chapitre précédent les informations intrinsèques et extrinsèques 

contenues dans l’impédance électrique d’un transducteur, nous étudions à présent les méthodes 

permettant de réaliser la mesure d’une impédance complexe ZT = R + jX. 

Nous passons en revue les principales méthodes d’impédancemètrie et mettons en évidence leurs 

points forts et leurs inconvénients. Nous passons sous silence les mesures en pont, peu adaptées à 

notre problématique. Les solutions retenues sont simulées à l’aide un modèle Simulink afin de 

obtenir la mieux adaptée d’une part à une mesure sur des dipôles en fonctionnement et d’autre 

part à une implantation sur circuits numériques. 

3.2 Détermination ratiométrique de l’impédance ZT 

3.2.1 Montage potentiométrique simple 

Cette méthode décrite en figure 1 nécessite la mesure simultanée de la tension et du courant 

appliqués au dipôle. La mesure du courant est effectuée par l’intermédiaire d’une résistance 

shunt Rs insérée dans le circuit d’excitation. Un amplificateur différentiel est utilisé pour obtenir 

le signal de courant IT(t) au même potentiel de référence que celui de VT(t) [53]. 

 

VG 
VT 

IT 

Ampli diff. 
+ 

- RG 

ZT 
 

U(IT) 

VT 

R 

X 

Détecteur 
amplitude 
et phase VR 

 

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

 

Les mesures de l’amplitude des signaux IT(t), VT(t) ainsi que celle du déphasage  de VT(t), par 

rapport à IT(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 à partir de mesure des tensions VR et VT 

La tension appliquée à la résistance RG s’écrit : 

tj
RTGR eVVVV 

  

La tension appliquée au dipôle est : 
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)t(j
TT eVV 

  

L’impédance électrique du dipôle est obtenue par : 

G
R

V
V

I
VZ

R

T

T

T
T   

On en déduit l’expression complexe de ZT 





sinR
V
V

jcosR
V
V

R
V

eV
Z G

R

T
G

R

T
G

R

j
T

T     (1) 

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

T

T

T

T

T

T

I
I

V
V

Z
Z 







        (2) 

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

signal/bruit du courant et de la tension doivent être élevés et équilibrés ce qui exclut des signaux 

de faible amplitude. En pratique, différents calibres pour RG doivent être utilisés si l’on souhaite 

couvrir une gamme étendue d’impédance. 

3.2.1.2 Détermination de ZT à partir des mesures des tensions VG et VT 

Nous définissons les valeurs complexes des tensions 

tj
GG e V V   et )t(j

TT e V V         (3) 

où   est le déphasage entre les tensions VT et VG 

L’impédance électrique du dipôle devient alors: 

G
TTG

TT
Gj

TG

j
T

G
TG

T

T

T
T R

sinVjcosVV
sinVjcosV

R
eVV

eV
R

VV
V

I
VZ
















 

 


 sin.VjVcosV
Vcos.V.V.2V

RV
Z GTG2

TTG
2

G

T
T

G    (4) 

 

 



Chapitre III : Méthodes d’analyse d’impédance 

 83 

3.2.2 Montage utilisant un convertisseur courant  tension 
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ZT 

VI 

- 

RG 
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IT R 

X 

Détecteur 
amplitude 
et phase 

 

Figure 2. Détermination d’une impédance complexe par un convertisseur courant  tension 

On utilise ici un amplificateur à transimpédance afin de convertir le courant IT en tension [54]. 

La tension de sortie s’écrit : 

GTI RI V            (5) 

La résistance RG doit : 

 être stable dans le temps ; 

 dépendre très peu de la température. 

L'avantage de cette méthode réside essentiellement dans sa simplicité 

Les inconvénients de cette méthode sont : 

 lorsque le courant IT a une intensité supérieure à quelques ampères, il faut utiliser un 

shunt extérieur ; 

 la limite en fréquence ; 

 cette solution exige un amplificateur opérationnel rapide et à très faible courant de 

polarisation ; 

 lorsque ZT est élevée, la tension VI est faible et son rapport signal / bruit est bas ; 

 la connexion du dipôle doit être parfaitement flottante. 

3.2.3 Mesure d’amplitude et de phase 

Chacun des procédés présentés précédemment nécessite un module d’extraction de l’enveloppe 

des signaux. Deux grands principes sont généralement exploités pour réaliser cela : 

 la détection par redressement et filtrage ; 

 la détection par transformation de Hilbert. 

3.2.3.1 Mesure d’amplitude par redressement et filtrage 

Une composante sinusoïdale de pulsation  et d’amplitude A mise au carré fait apparaître un 

niveau continu proportionnel à A2 et une composante de pulsation 2. 
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)tsin(A)t(x     )t2cos(1
2

A)t(x
2

2       (6) 

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

 calculer en temps réel le carré du signal ; 

 compenser le facteur ½ ; 

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

 terminer la chaîne par un extracteur de racine carrée. 

Cette solution offre l’avantage de la simplicité de mise en œuvre et peut être aisément 

synthétisée sous forme numérique comme le décrit la figure 3. 

 
U2

 xk 
Filtre  

décimateur 2 U  A 
 

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

L’enveloppe étant de fréquence très inférieure à 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 f2  et de phase φ par 

l’équation: 

)tsin(VV   

On applique ce signal et un signal sinusoïdal )tsin(  simultanément aux entrées d’un multiplieur 

analogique. Le signal résultant s’écrit : 

 )t2cos()cos(
2
V

)tsin()tsin(V)t(K1     (7) 

En faisant de même avec )tcos(  on obtient : 

 )t2sin()sin(
2
V

)tcos()tsin(V)t(K2     (8) 

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

paramètres )cos(V   et )sin(V   

L’amplitude et la phase peuvent alors être déterminées par les équations suivantes : 
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   22 )cos(V)sin(VV   et 



















)cos(V
)sin(V

arctg    (9) 

La figure 4 représente le schéma complet du détecteur 
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Figure 4. Principe de la détection synchrone de l’amplitude et de la phase d’un signal sinusoïdal 

3.2.3.3 Mesure d’amplitude par transformation de Hilbert 

Un filtre quadrateur permet de faire correspondre à un signal réel x(t), le signal y(t) de même 

amplitude mais déphasé de 
2
  quelque soit la fréquence. 

Dès lors nous pouvons construire le signal analytique complexe z tel que jyxz    

Cette approche est appelée transformation de Hilbert [55]. 

Pour le signal  )tcos(A)t(x   on a )tsin(A)t(y    tjAe)t(z   

L’amplitude A du signal peut être obtenue à chaque instant grâce à la relation : 

)t(y)t(xA 22           (10) 

En pratique le filtre quadrateur est réalisé par voie numérique sur des signaux échantillonnés. Les 

réponses fréquentielle G(f) et impulsionnelle gk d’un quadrateur numérique idéal sont 

représentées en figures 5 et 6. 
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Figure 5. Réponse fréquentielle d’un quadrateur 

numérique 
Figure 6. Réponse impulsionnelle d’un quadrateur 

numérique 
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On considère ici un signal d’entrée échantillonné vk d’amplitude A. 

 

Le filtre RIF quadrateur est obtenu à partir de gk par fenêtrage et décalage de M périodes 

d’échantillonnage afin d’assurer la causalité. Il en résulte que la sortie yk du filtre est en 

quadrature vis à vis du signal original retardé xk = vk-M [55]. 

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

7. 

 

vk Filtre RIF 
décimateur 
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Mz  

2
k

2
k vu 
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quadrateur 

xk 

yk 
Filtre PB 

 

Figure 7. Détection d’amplitude par transformation de Hilbert 

3.2.3.4 Mesure de phase par transformation de Hilbert 

Pour le signal  )tcos(A)t(x   on construit le signal en quadrature )tsin(A)t(y   

On obtient le signal analytique tj
1 Ae)t(z   

De même pour un signal )tcos(B)t(u   on construit )tsin(B)t(v    

On obtient le signal analytique )t(j
2 Be)t(z   

On en déduit que : 





 j

1

2 e
A
B

jyx
jvu

z
z   

On peut alors déterminer la phase selon la relation :

 






















yvxu
uyxvarctg)jyx)(jvu(arg

z
zarg

1

2     (11) 

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

signaux d’entrée échantillonnés VT et VG (Figure 8). 



Chapitre III : Méthodes d’analyse d’impédance 

 87 

 

VT 

VG 

Filtre RIF 
décimateur 

φ 

Filtre RIF  
quadrateur 

 

xk 

yk 

)n
m(arctg  

Filtre RIF  
quadrateur 

 

uk 

vk 

+ 

- 

n
m  

m 

n 
Diviseur Filtre PB 

z-M 

z-M 

Figure 8. Détection de phase par transformation de Hilbert 

 

La méthode de Hilbert nécessite des filtres RIF de quadrature de phase à très 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 sinusoïdal est 

appliqué à l’entrée d’un amplificateur inverseur. Un signal de référence carré de même fréquence 

commande le commutateur à FET. Le système 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]. 

 Ventrée 
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Figure 9. Détecteur analogique de la phase 

 

Supposons )tcos(AVentrée   

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

Le signal de sortie s’écrit alors : 








 A2)sin(A2V

1  
sort ie         (12) 

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

L'impédance peut être déterminée par excitation impulsionnelle du transducteur. La 

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

spectres VG(f) et VT(f) (Figure 10). 

L'impédance électrique ZT() du transducteur est alors déterminée selon : 

)(V)(V
R).(V

)(Z
TG

GT
T




         (13) 
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Figure 10. Détection d’amplitude par transformation de Fourier 

3.2.5 Simulation de la méthode ratiométrique 

3.2.5.1 Modèle Simulink 

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

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

dipôle est représenté ici par un circuit RLC série. Les principaux paramètres utilisés sont donnés 

dans le tableau 1. 

R [Ω] L [μH] C [nF] fs fmin fmax 
100  4,22 1,5 2 [MHz] 1 [MHz] 4 [MHz] 

Tableau 1. Paramètres du circuit RLC série 
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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 φ par 

détection synchrone à partir de la tension du dipôle testé VT, ainsi qu’un diagramme du module 

|ZT| à partir du courant IT et de la tension VT. A l’aide de ces valeurs, nous pouvons effectuer les 

mesures des parties réelle R et imaginaire X de ZT. 

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

est effectué par le générateur de tension VG. 

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. 
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Figure 12. Partie réelle de ZT     Figure 13. Partie imaginaire de ZT 
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La figure 12 montre que la valeur de la partie réelle RRM est constante quelle que soit la 

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

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

simulées (XRM) correspondent à 99 % aux valeurs théoriques (XTH). 

La méthode ratiométrique est donc appropriée à notre problématique. 

3.3 Détermination de ZT par modélisation paramétrique adaptative 

3.3.1 Aspects théoriques 

3.3.1.1 Principe de la modélisation paramétrique 

La modélisation paramétrique adaptative (APM) consiste à ajuster régulièrement les paramètres 

d’un modèle de manière à ce que la réponse de ce dernier coïncide le mieux possible avec celle 

du système physique considéré. Système et modèle sont excités parallèlement par un même 

signal d’entrée xk. Les paramètres du modèle sont déterminés de manière à minimiser la 

puissance moyenne de l’écart ek entre le système et son modèle. 

Une fois ajusté, le modèle peut être exploité pour caractériser le système (réponses temporelle et 

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

Pour la détermination des paramètres, deux stratégies peuvent être utilisées : 

 l’ajustement des paramètres est effectué à partir des mesures d’entrées et de sorties 

réalisées durant une phase d’observation (Figure 14). Pour des modèles de type filtres 

RIF, l’approche de Wiener-Hopf peut être exploitée ; 

 l’ajustement adaptatif qui consiste à remettre à jour les paramètres à chaque nouvel 

échantillon du signal d’entrée (Figure 15). Pour cela, l’algorithme du gradient, également 

appelé algorithme LMS (Least Mean Square), est souvent exploité pour sa simplicité de 

mise en œuvre. Les structures adaptatives sont le plus souvent des filtres numériques 

linéaires RIF ou RII. 
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ek  =  yk -ky  
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+ Système à 
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yk 

ky
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ky
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Figure 14. Schéma-bloc d’une modélisation 

paramétrique 
Figure 15. Schéma-bloc d’une modélisation 

adaptative à l’aide d’un filtre numérique 
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3.3.1.2 Estimation paramétrique de Wiener-Hopf 

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

sortie selon l’équation (14) 

jkj

1 - N

0  j
k x a    ŷ 



          (14) 

On réalise l’excitation du système et du modèle pendant une phase d’observation de durée M. Le 

signal d’excitation xk doit être à spectre étendu de manière à observer complètement le système. 

On utilise généralement du bruit blanc. 

Après cette phase, les coefficients du filtre peuvent être estimés à l’aide de l’équation (15) 
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1    )n(  la fonction d’autocorrélation du signal d’entrée 


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
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1  k
nkkyx xy  

M
1      )n(  la fonction d’intercorrélation sortie-entrée 

3.3.1.3 Modélisation adaptative 

Le modèle prend ici la forme d’un filtre numérique linéaire à coefficient variables. 

 Filtre RIF (14) lorsque le système ne présente pas de résonance trop prononcée 

 Filtre RII qui obéit à l’équation aux différences (17)dans le cas contraire. 
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La remise à jour des coefficients peut faire appel à l’algorithme des moindres carrés récursifs 

(RLS récursive Least Square) qui se révèle en pratique lourd à mettre en œuvre. 

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

1k1k1k

1kf1kff

1kj1kjj

y - y    e   avec 
F  f  1pour     e y      (k)b    1)(kb

 1 - N   j  0pour     e x      (k)a    1)(ka



















    (18) 

La figure 16 donne la structure interne d’une modélisation adaptative à l’aide d’un filtre RIF 
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Figure 16. Schéma bloc d’un filtre RIF adaptatif 

3.3.2 Application à notre problématique 

Pour adapter la modélisation adaptative à l’analyse de l’impédance d’un dipôle, nous devons 

considérer celui-ci comme un système présentant en entrée : la tension d’excitation et en sortie: 

le courant qui le traverse. Sous cet angle, la fonction de transfert du système prend la forme 

d’une admittance YT (Figure 17). 

 
R1 

C0 

R0 

L1 C1 
V I YT V I 

Admittance 
 

Figure 17. Modèle BVD 
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Nous représentons le transducteur par son schéma électrique de Butterworth Van Dycke dans 

lequel la résistance R0 est suffisamment élevée pour être oubliée. L’admittance complexe de ce 

circuit s’écrit ainsi : 

11
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1
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1
0T

C/CCpRCpL
1CpRCpL

pC)p(Y



  avec 

10

10
CC

CC
C


     (19) 

Sur la gamme de fréquence complète, l’admittance présente un comportement globalement 

capacitif du à la présence de C0. Celle-ci occasionne une croissance du module de YT avec la 

fréquence. L’excitation étant à 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 système à modéliser se simplifie alors en une 

fonction du second ordre du type : 
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001
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01T
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p
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      (20) 

Il est possible d’exploiter un modèle du type RIF adaptatif. La modélisation d’un circuit à facteur 

de qualité élevé nécessite dans ce cas l’utilisation d’une structure transversale d’ordre élevé. 

C’est pourquoi nous avons choisi d’utiliser une structure récursive dont l’ordre nécessaire est 

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


      (21) 

où N est l'ordre et bj, ai sont les coefficients du filtre. 

3.3.3 Simulation de la méthode APM 

3.3.3.1 Modèle Simulink  

La méthode APM nécessite la connaissance «à priori» du dipôle à modéliser de manière à choisir 

correctement l’ordre N du filtre adaptatif, l’étendue (1/Tc) du spectre du bruit blanc et la 

fréquence d’échantillonnage fe. La convergence de l’algorithme est obtenue en pratique par la 

recherche d’un compromis entre ces paramètres. La fin de la modélisation est atteinte lorsque les 

coefficients adaptés sont stabilisés c’est à dire lorsque la valeur efficace du signal d’erreur ek est 
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pratiquement nulle. L’estimation de l’impédance du dipôle est obtenue alors en calculant la 

réponse en fréquence de )z(H 1  dans la gamme de fréquence désirée. Le modèle simulant la 

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

 

ZOH 

ZOH 

I 

ek 
 

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 à 

environ 7,5 kHz. Les valeurs des composants du dipôle sont données dans le tableau 2. 

L (mH) C (μF) R () 
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, TC = 10-5 s et fe = 3.105 Hz. Le 

temps d’analyse est directement lié à la constante de temps d’adaptation qui s’élève ici à 0,2 s 

environ. L'impédance est analysée dans la bande [5 kHz - 10 kHz] où est située la fréquence de 

résonance du circuit. Les parties réelle et imaginaire de l’impédance estimées par la méthode 

APM sont comparées aux valeurs théoriques dans les figures 19 et 20. 

 



Chapitre III : Méthodes d’analyse d’impédance 

 95 

 

5 5.5 6 6.5 7 7.5 8 8.5 9 9.5 10 
8.5 

9 

9.5 

10 

10.5 

11 

f [kHz] 

R [Ω] RAPM 

RTH 

 

 

5 5.5 6 6.5 7 7.5 8 8.5 9 9.5 10 
-20 
-15 

-10 

-5 
0 

5 
10 

15 

f [kHz] 

 X [Ω] XAPM 

XTH 

 

Figure 19. Re(Z) du dipôle RLC série estimée par la 
méthode APM 

Figure 20. Im(Z) du dipôle 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’avère de meilleure qualité. La détection de la fréquence de résonance peut être réalisée avec 

une précision relative d’environ 95 %. 

3.3.3.3 Résultats de simulation avec un circuit BVD 

Le même test, avec les mêmes paramètres d’analyse, est réalisé sur un circuit BVD dont les 

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

parallèle est de 7,65 kHz. 

L1 (mH) C1 (nF) R1 (k) C0 (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 

l’impédance estimées par la méthode APM et comparées aux valeurs théoriques RTH et XTH . 
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Figure 21. Partie réelle de ZT estimée par la méthode 
modélisation adaptative (APM) 

Figure 22. Partie imaginaire de ZT estimée par la 
méthode modélisation adaptative (APM) 
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Dans l’ensemble, les courbes sont concordantes et la zone de résonance de l’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 l’exploitation de la méthode APM 

 La méthode APM permet d’estimer indirectement l’impédance d’un dipôle. 

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

 Son utilisation nécessite un réglage fin des paramètres tels que la fréquence 

d’échantillonnage, la largeur spectrale du bruit d’excitation et le pas d’adaptation. 

 En conclusion la méthode APM s’avère peu adaptée à la réalisation d’un analyseur 

d’impédance autonome. 

3.4 Détermination de ZT 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 problème du rapport signal 

sur bruit. 

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

3.4.1.1 Préliminaires 

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

entrée VG et deux sorties VT et IT (Figure 23). 
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VT 

IT 

S VG 

VT 

IT 

 

Figure 23. Système d’estimation de ZT 

 

Les deux sorties du système TV  et TI  sont liés à TZ  par les relations : 

G
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T
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Les sensibilités de TV  et TI  par rapport à TZ  sont : 

2
GT

G

T

T

)RZ(
R

dZ
dV


          (23) 
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1
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
          (24) 

La tension VT est plus sensible que le courant IT aux variations de ZT lorsque RG est supérieure à 

1 . 

La figure 24 montre les variations de VT avec des valeurs de RG pour les deux transducteurs T1 

(20*20 mm2) et T2 ( mm 50  ) considérés dans le chapitre précédent. 
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Figure 24. Variations de VT avec des valeurs de RG 

 

Nous observons que : 

une valeur trop faible de RG rend plus difficile la détection de ZTmax ; (soit RG = 5 pour le 

transducteur carré et RG = 0,5 pour le transducteur circulaire) 

une valeur trop forte de RG entraîne également un écrasement de la courbe, impliquant une 

mauvaise détection de ZTmin, (soit RG = 5 kpour le transducteur carré et RG = 500 pour le 

transducteur circulaire) [57]. 

La meilleure dynamique de VT est obtenue lorsque les valeurs de RG et TZ  sont identiques. En 

effet, en considérant pour simplifier que RZT  , nous avons 
GG

T
RR

R
V
V


  
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G

GT

)RR(
R

dR
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
  est maximale lorsque RR G   soit lorsque GT V5,0V  . 
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3.4.1.2 Principe de la régulation 

Il repose sur le maintien à une valeur constante de la tension VT appliquée au transducteur grâce 

à une résistance RG variable qui servira de paramètre de mesure. 

Le choix GT V5,0V   assure la meilleure sensibilité de VT vis-à-vis du module d’impédance 

TZ  ce qui répond au problème de dynamique évoqué précédemment [58]. 

Le second intérêt de cet asservissement est de garantir un rendement de transfert 

électriquemécanique constant lorsque les conditions de charge acoustique du transducteur 

varient. 

Le schéma de principe de l’asservissement est représenté en figure 25. 
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Figure 25. Schéma de principe de la méthode d’asservissement du tension (FVC) 

 

La détermination de ZT est réalisée à partir de signaux de niveau nominal ce qui garantit un 

rapport signal/bruit suffisant. Elle peut être appliquée à des transducteurs reliés à la masse. Enfin 

elle peut être réalisée durant l’exploitation du transducteur car la tension d’excitation n’est située 

qu’à 6 dB de son niveau nominal à RG nulle [59]. 

Le synthétiseur génère la tension VG d’amplitude constante et de fréquence pouvant varier de fmin 

à fmax. 
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La tension VT est redressée puis filtrée afin d’extraire la valeur efficace égale à 


TV2 pour un 

signal sinusoïdal. 

La fréquence de coupure 
12

1


du filtre est choisie approximativement égale à 
100
fmin  afin de 

garantir un faible taux d’ondulation sur l’entrée du sommateur quelque soit la fréquence f 

comprise entre fmin et fmax. 

Le correcteur qui délivre un signal représentatif de la résistance RG est du type proportionnel-

intégral (PI) 

Le dérivateur est de même constante de temps ( 1 ) que le filtre passe-bas afin de compenser le 

retard engendré par ce dernier. 

La valeur 
2

Gk


  du PI est déterminée afin d’obtenir le meilleur compromis entre précision et 

stabilité de la régulation. 

3.4.1.3 Module de détermination de R et X 

Le phase entre VG et VT est déterminée par détection synchrone. Les parties réelles et 

imaginaires R et X sont calculées à partir de  et RG à chaque fréquence. 

Nous définissons les phaseurs complexes : 

1VG   et 


j
T e5,0V  

En utilisant la relation (22) nous pouvons écrire : 
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En séparant les parties réelles et imaginaires, on obtient le système d'équations : 
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Le calcul de X et R décrit comme suivent : 

GR
)cos(25.1

)sin(5.0X



         (27) 
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GR
)cos(25.1
25.0)cos(5.0R




         (28) 

Le déphasage  ne dépasse pas 60 °. Cette valeur est obtenue lorsque ZT est purement réactive. 

Les variables cos(φ) et sin(φ) 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. 

 

Equations  
(27) et (28) 
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Figure 26. Module de détermination de R et X 

 

Les deux filtres PB ont une fonction de transfert identique à celle du filtre de boucle. 

3.4.2 Simulation de la méthode FVC 

3.4.2.1 Modèle 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 VT en un système implantable sous Simulink et dans lequel la valeur 

RG peut être isolée. 

Le pont diviseur
GT

T
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Z


 peut être écrit sous la forme : 
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ce qui fait apparaître un système bouclé secondaire. 
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Figure 27. Modèle Simulink de la régulation de la tension VT 

 

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 à 50 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 système asservi pour les transducteurs T1 et T2 dont les 

impédances complexes sont données dans le tableau 4. 

Transducteur Impédance complexe du transducteur 

T1 
20 x 20 mm 4-9-218-323-

-172-15

T 1
5,4.10  p 3.68.10  p .1027,6  p .1083,1

1  p 9.87.10  p .102,6  )p(Z



  

T2 
Ø 50 mm 3-8-217-323-

-102-15

T 2
4,44.10  p 1,98.10  p ,71.103  p ,2.108

1  p 8,95.10  p .1013,5  )p(Z



  

Tableau 4. Impédance complexe des deux transducteurs. 

Nous avons volontairement limité la gamme fréquentielle d’asservissement entre fmin = 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 1  du filtre moyenneur est fixée à 10-5 s ce qui correspond à une 

fréquence de coupure d’environ 16 kHz soit approximativement 
112
fmin . La fréquence 

fondamentale (2fmin) 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 système et la précision de l’amplitude VT.  

Le paramètre 
2

Gk


  permet d’ajuster ce compromis. 

La figure 28 représente le tension VT du transducteur T1 en fonction de la fréquence pour quatre 

valeurs de k :  
6

1 10k   ; 7
2 10k   ; 8

3 10k   et 9
4 10k  . 

L'amplitude de VT est maintenu à près de 0,5. Les différences sont essentiellement relevées  

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

La précision augmente avec k, mais pour k supérieur à 108, le système devient instable. 
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Figure 28. Tension VT 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 être 

comparés aux signaux RG(f) obtenus pour les deux asservissements. 
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Figure 29. Module d’impédance théorique des 2 transducteurs 
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Figure 30. Relevés des courbes RG(f) pour les 2 transducteurs 

 

Nous pouvons constater la très bonne représentativité de )f(ZT  par )f(RG . 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) ZTmin () fp (MHz) ZTmax () 

T1 
Valeurs théoriques  2,011 1,7527 2,2284 400,1667 
Valeurs Simulink  2,024482 1,6774 2,272971 348,5288 

T2 
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 apparaître : 

 la très bonne concordance entre les valeurs théoriques et les valeurs d’asservissement, 

 une dynamique d’impédance élevée (environ 48 dB) des transducteurs dans leur zone de 

résonance respective. Cette dynamique résulte de la faible charge acoustique de l’air, 

 les écarts fréquentiels relatifs n’excèdent pas 1 % pour les fréquences de résonance (fs) et 

2 % pour les fréquences d’antirésonance (fp). 

A noter que pour des valeurs de k supérieures, les écarts sont plus faibles encore. 

Ces résultats prouvent que l’asservissement de la tension VT 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 ZT en utilisant les équations (27) et 

(28). Le modèle complet de simulation est représenté en figure 31. 
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Figure 31. Mesure des parties Réelle (R) et Imaginaire(X) de ZT  

 

Les courbes de mesure de R et X du transducteur T1 sont représentées en figures 32 et 33. 
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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 à 97 % dans la zone de résonance et à 90 % en 

dehors de cette zone. 

3.5 Comparaisons qualitatives et conclusion 

Nous nous sommes intéressés à l’étude de différents systèmes de spectroscopie d’impédance 

dans le but d’obtenir un système embarqué possédant un bon niveau de précision dans une bande 

de mesure donnée afin de l’utiliser dans le domaine des capteurs piézoélectriques. 

Pour les trois méthodes proposées nous avons présenté l’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 l’absence d’erreur de 

mesure de la tension et du courant puisque nous travaillons en simulation analogique et nous 

utilisons l’outils « current measurment, voltage measurment » de Simpower System. 

La technique de modélisation adaptative (APM) fournit une mesure moins fidèle. Les résultats 

sont fortement influencés par les paramètres d’excitation (largeur spectrale du bruit, fréquence 

d’échantillonnage) et par l’ordre choisi du modèle. 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 système 

piézoélectrique. De plus cette méthode ne nécessite pas de mesure du courant ce qui réduit 

l’erreur relative.  

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

implémenter les trois méthodes proposées. 
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4.1 Préambule 

Le nombre des méthodes d’EIS numériques destinées aux microsystèmes ou aux microcapteurs 

est en augmentation. Il en résulte que de plus en plus d'études sont dédiées à la conception, la 

vérification et la simulation des ces systèmes numériques. La conception des systèmes EIS 

numériques intégrés de plus en plus complexes, compacts et à hautes performances est possible 

grâce aux améliorations récentes des technologies numériques et des outils logiciels associés. A 

l’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 systèmes EIS totalement numériques peuvent être réalisés. 

Ainsi, alors qu’il était auparavant réalisé avec un ensemble des composants électroniques, un 

système EIS numérique peut maintenant être intégré sur une puce unique, cela offre l'avantage de 

réduire la taille et de supporter un très 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 système EIS numérique sans 

modification matérielle significative [60]. 

Les autres avantages de l’utilisation d’une technologie FPGA sont d’annuler toutes les erreurs 

dans la conception de système 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 

l’utilisation de composants FPGAs dans notre domaine d’application. Ensuite nous présenterons 

la méthodologie de conception d’une architecture numérique dédiée à la spectroscopie 

d’impédance présentée dans le chapitre précédent. 

4.2 Présentation des éléments constituant les FPGAs 

Un FPGA est programmé par l’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, grâce à la technologie SRAM, de sauvegarder la configuration à implanter et également 

de reconfigurer le FPGA autant de fois que nécessaire pour implanter les fonctionnalités 

désirées. Cette facilité de programmation est très utile lorsqu’une erreur de conception est 

diagnostiquée. 
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Figure 1. Architecture générale d’un composant FPGA. 

 

Quelle que soit l’architecture ou le fabricant, les éléments qui composent un FPGA sont 

globalement toujours les mêmes. Nous citons dans ce qui suit un certain nombre de ces éléments: 

 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 même constitution dans la plupart des blocs même 

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 à réaliser ou des valeurs déjà mémorisées 

après la configuration du FPGA. La synchronisation de la sortie avec une horloge est faite en cas 

de nécessité en utilisant un registre situé à la sortie des LUT. On rajoute à la plupart de ces blocs 

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

additionneurs rapides. 

 

Entrée 

Carry Path 

D 
Flip-Flop 

Clk Entrée 

Sortie Combinatoire 

Sortie 
Flip-Flop 

LUT 

Sortie 

 

Figure 2. Structure de base d’un composant programmable 

 Les éléments de mémorisation 

Les FPGAs sont utilisés actuellement dans des applications qui demandent très souvent des 

capacités de stockage importantes. L’intégration de blocs de mémorisation directement dans 

l’architecture des FPGAs est désormais un besoin important. Grâce à cela, la communication 
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avec des éléments extérieurs au circuit n’est plus nécessaire et le temps d’accès à la mémoire est 

ainsi réduit. 

 Les éléments de routage 

Ce sont les composants les plus importants dans les FPGAs. Ils représentent la plus grosse partie 

du silicium consommée sur la puce du circuit. Ces ressources sont composées de segments (de 

longueurs différentes) qui permettent la liaison des autres éléments entre eux via des matrices de 

connexions. Le routage de ces ressources est un point délicat du développement d’une 

application FPGA. Ces éléments sont très importants puisqu’ils sont directement liés à la 

fréquence maximale de fonctionnement et à la surface utilisée. 

 Les éléments d’entrées/sorties 

Le rôle des éléments d’entrées/sorties est de relier le FPGA à son environnement extérieur. 

Ces éléments 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 être adaptés à l’environnement du composant. 

 Les éléments de contrôle et d’acheminement des horloges 

Dans un système électronique, l’horloge est un élément primordial assurant le bon 

fonctionnement. Plusieurs circuits FPGA ont la capacité de recevoir une ou plusieurs horloges 

(de l’ordre de la centaine de MHz). Des entrées et des ressources de routage adaptées à 

l’acheminement d’horloges sont dédiées à ce type de signaux. Les circuits FPGA comportent en 

interne des éléments de gestion de l’horloge (par exemple des PLLs). Ces éléments permettent la 

génération, à partir d’une horloge d’entrée, d’autres horloges à 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. 

Modèle de 
FPGA 

Eléments 
arithmétiques 

Eléments de 
mémorisation 

Eléments 
combinatoires 

Eléments de 
routage interne 

Xilinx Virtex-4 
Slice 

2 logiques de 
retenue à 1 bit + 

2 portes ET 
(multiplieur) 

2 registres à 1 bit 2 LUTs à 4 
entrées 2 multiplexeurs 

Xilinx Virtex-5 
Slice 

2 logiques de 
retenue à 1 bit 4 registres à 1 bit 4 LUTs à 4 

entrées 3 multiplexeurs 

Altera Stratix II 
(Adaptive Logic 

Modules) 

2 additionneurs à 
1 bit 2 registres à 1 bit 

1 LUT à 8 
entrées 

(fractionnable) 
2 multiplexeurs 

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) à placer et à router représente 

la tâche la plus difficile en conception sur FPGA. 

Chaque composant est utilisé dans une application différente suivant sa capacité. 

4.3 Intérêt 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, grâce aux nombreux avantages obtenus lors de leur utilisation dans de multiples 

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

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

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

et l’encombrement, 

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

et tester des algorithmes différents en un temps très court, ceci à l’aide d’une même plate-forme 

de développement, 

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

l’implantation des fonctionnalités désirées. 

4- L’utilisation des composants FPGAs permet d’obtenir un système à 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 numériques 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 

l’image, de mesure de vitesse, du contrôle des convertisseurs statiques de puissance, des 

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

4.4 Méthodologies de prototypage "FPGA in the loop" 

Nous avons développé une méthodologie de prototypage et de validation expérimentale de 

l’implantation sur FPGA de notre système 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 étapes sera détaillée. 
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4.4.1 Logiciels mis en œuvre 

La conception et l’intégration des architectures numériques sur des circuits programmables de 

type FPGA requièrent des outils de développement appropriés. 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 société MathWorks. En effet, grâce à DSP Builder nous pouvons générer la modélisation 

VHDL synthétisable d’une structure numérique à partir d’une modélisation sous 

Matlab/Simulink. 

La compatibilité des blocs Matlab/Simulink avec les blocs issus de DSP Builder permet de 

modéliser des systèmes 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 : l’outil "Signal Compiler", au cœur de DSP Builder, permet de générer le code VHDL 

et des scripts à partir de modèles de la bibliothèque 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 l’étape d’implantation et de programmation du FPGA, nous allons utiliser l’outil 

logiciel Quartus II, qui est proposé par la société Altera. Ce logiciel permet la gestion complète 

d’un flot de conception FPGA, et cela, à partir d’une saisie graphique ou d’une description 

VHDL de l’architecture numérique. 

4.4.2 Flot de conception 

Nous avons eu recours à la méthodologie de prototypage dite "FPGA in the loop" décrite en 

figure 3, utilisant Matlab/Simulink et Matlab/SimPowerSystems associés à 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 l’architecture proposée d’EIS à 

l’aide de Matlab et des bibliothèques associées (Simulink). Ensuite, le système est modélisé et 

simulé dans son contexte analogique à l’aide de la boite à outils SimPower System. La 

modélisation est réalisée étape par étape, jusqu’à 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 testé 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 système basé sur l’asservissement de la tension 

d’excitation 

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

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

figure 4. 
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Figure 4. Architecture du système EIS par l’asservissement de la tension d’excitation 

4.4.3.1 Première phase: simulation fonctionnelle 

Lors de cette étape les spécifications du système sont définies et la fonctionnalité est étudiée et 

validée. Cette étape est menée classiquement à l’aide des outils Matlab/Simulink. La figure 5 

illustre cette étape. Le transducteur piézoélectrique est modélisé par la fonction de transfert de 

son modèle BVD (B4). Les filtres PB (B1 et B2) le correcteur PI (B3) sont modélisés par leur 

fonction de transfert. Les autre blocs du système (le gain, le comparateur, et le générateur du 

signal VG) sont modélisés par des composants de la bibliothèque de Matlab/Simulink, puis la 

fonctionnalité du système est testée grâce à la simulation par Matlab. 
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Figure 5. Première phase du flot de conception (simulation fonctionnelle en mode continu) 
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4.4.3.2 Deuxième phase: simulation mixte 

Dans cette seconde étape (Figure 6) le modèle BVD du transducteur (B4) et la résistance variable 

(B5) sont modélisés sous SimPower System. Toutefois, les modèles du générateur de 

fréquence(B3), le correcteur PI (B2), la partie de détection d’amplitude (redresseur + filtre PB) 

(B1), doivent être modifiés et remplacés par des modèles numériques au format binaire, basés sur 

des éléments de la bibliothèque DSP Builder. 

Comme précédemment, l’environnement de simulation reste celui de Matlab/Simulink. Il faut 

cependant noter que le passage du modèle Simulink discret du filtre PB et le correcteur PI aux 

modèles DSP Builder discret n’est pas systématique et automatique. En effet, toutes les fonctions 

et tous les blocs de la bibliothèque Simulink ne possèdent pas un bloc qui leur correspond dans la 

bibliothèque DSP Builder. Cette dernière comporte cependant tous les composants de base 

permettant de réaliser des modèles complexes.  

Les signaux d’entrée et de sortie des blocs de la bibliothèque DSP Builder doivent être au format 

binaire à virgule fixe. Ce format, noté [s, ne, nd], est composé d’une partie entière de ne bits, 

d’une partie décimale de nd bits. Le bit s, correspond au signe de la grandeur numérique à coder. 

Notre objectif final est d’implanter l’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 œuvre 

expérimentalement. 

Le nombre de bits pour le codage numérique des données des blocs DSP Builder est variable et 

doit être 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 accroît 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 phénomènes de 

saturation numérique et une perte de précision. Cette situation conduit à la dégradation des 

performances du contrôleur numérique, engendrant même son dysfonctionnement. Dans ce cas, 

le choix du nombre de bits pour ces blocs intermédiaires doit être réalisé très attentivement en 

considérant les contraintes du système en développement et celles de l’outil logiciel ainsi que les 

remarques que nous avons déjà mentionnées. Le bloc "Bus Probe" qui figure dans la 

bibliothèque de DSP Builder, peut être utilisé pour aider le concepteur à choisir assez facilement 

le nombre de bits de la partie entière des formats binaires intermédiaires. lors de la simulation 

mixte, le bloc "Bus Probe" peut être inséré sur n'importe quel nœud du modèle. Ce bloc nous 
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fournit le nombre de bits nécessaire pour coder la partie entière. Il n’existe pas d’outil similaire 

pour la partie décimale, nous avons procédé à une estimation manuelle de cette valeur. 

La figure 6 illustre cette étape de simulation mixte. 
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Figure 6. Phase de simulation mixte 

4.4.3.3 Troisième phase : Prototypage "FPGA in the Loop" 

La troisième phase est consacrée à l’implantation de la structure numérique sur une carte de 

développement intégrant un composant FPGA. Elle a pour objectif de vérifier et de valider 

l’implantation numérique de la partie numérique dans un environnement de simulation HIL. Pour 

atteindre cet objectif, une transcription en langage VHDL du modèle DSP Builder doit tout 

d’abord être effectuée. Le codage VHDL de cette partie peut être généré à l’aide de l’outil 

"Signal Compiler" proposé par le logiciel DSP Builder. Cet outil permet de passer de la 

modélisation DSP Builder à une description synthétisable en langage VHDL, au niveau RTL 

(Register Transfer Level). 

Une fois généré, le code VHDL doit être synthétisé par un outil de synthèse logique. Nous avons 

utilisé l’outil Quartus II qui est indispensable pour la phase purement technologique, c’est à dire 

le placement-routage et la génération du fichier de configuration du FPGA. A ce niveau, nous 

pouvons introduire dans l’environnement de simulation Matlab/Simulink, un bloc nommé "HIL" 

qui représente la partie numérique de notre système. Ce bloc unique remplace l’ensemble des 

éléments constituant la structure numérique élaborée dans la phase précédente. La carte FPGA 
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est programmée dès que le bloc "HIL" est compilé. Cette carte cible est connectée physiquement, 

au moyen de l’interface JTAG - USB, à l’ordinateur qui simule la partie analogique par le biais 

des modèles SimPower System. Cette troisième étape est représentée en figure 7. Lorsque les 

résultats sont satisfaisants, La cible FPGA peut être reliées à l’interface analogique réelle. 

 
ZT(f) 

Dipôle testé 

RG 

Réseau résistif 

VG VT 

Carte Altera stratix 
II 

8bits 

SimPower System  

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

4.5 Simulations mixte des systèmes EIS proposés. 

Dans ce paragraphe, nous présentons des méthodes de conception des systèmes numériques EIS 

utilisant d’une part une excitation sinusoïdale du dipôle testé et d’autre part une excitation en 

bruit blanc. Les trois méthodes suivantes sont simulées. 

 Méthode ratiométrique (RM) 

 Méthode par modélisation adaptative (APM) 

 Méthode par asservissement de la tension d’excitation (FVC) 

Le dipôle dont nous cherchons à mesurer l’impédance électrique est constitué par un 

transducteur piézoélectrique dont le modèle électrique est une structure BVD (Butterworth Van 

Dyke) [66]. 

En mode sinusoïdal, les fonctions de contrôle automatique de fréquence et d’impédance sont 

particulièrement intéressantes pour optimiser l’efficacité de l’excitation. Le contrôle de 

fréquence assure l’accord et le verrouillage du synthétiseur harmonique sur la zone de résonance 

du dipôle. Cette méthode est utilisée pour l’excitation de transducteurs dont les spécifications 

sont variables ou inconnues, ou lorsque des dérives fréquentielles sont à prévoir. Les trois 

méthodes d’EIS permettent une estimation en temps réel des parties réelle R et imaginaire X de 

l’impédance électrique ZT du dipôle testé. 
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4.5.1 Conception et simulation de la méthode FVC 

4.5.1.1 Vue d’ensemble du système complet 

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

d’éléments analogiques, comporte un réseau résistif contrôlé numériquement et le dipôle ZT. 
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Figure 8. Architecture du système EIS par asservissement de la tension d’excitation (FVC) 

 

Le système numérique adopte une structure à réaction. L’amplitude VT de la tension appliquée au 

dipôle est en permanence comparée à une consigne kVG où k est un facteur inférieur à 1 et VG 

l’amplitude de la tension délivrée par le synthétiseur. 

L’asservissement de VT est réalisé par le contrôle 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 )f(ZT  du dipôle en relevant 

l’évolution de RG(f) lorsque par exemple  k est fixé à 0,5. 

Le synthétiseur harmonique utilise la technique DDS « Direct Digital Synthesizer» qui permet un 

réglage très fin de la fréquence. 

L’estimation de )f(ZT  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 fs et d’antirésonance fa du transducteur.  
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Dans ce travail, seule la partie numérique, modélisée à l’aide de DSP Builder est implantée sur la 

cible FPGA, la partie analogique ( réseau résistif variable et transducteur) est modélisée grâce 

aux éléments de la bibliothèque SimPower System. 

4.5.1.2 Modélisation et simulation de la partie analogique 

4.5.1.2.1 Le modèle BVD du transducteur  

Un transducteur piézoélectrique à mode de résonance unique peut être représenté par le modèle 

de Butterworth Van Dyke (BVD) de la figure 9. 

 

R’1 R"1 

C0 

R0 

L1 
C1 

VT  

Figure 9. Modèle électrique BVD d'une céramique piézoélectrique 

 

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

4.5.1.2.2 Réseau résistif programmable 

Il existe plusieurs sortes de réseau résistif contrôlable numériquement. Nous avons choisi le 

réseau série décrit en figure 10. Il présente les avantages d’être simple et d’offrir une capacité 

parasite réduite. 

 2i R R R 2L-1 R 

a0 ai aL 
 

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 à l’aide de commutateurs à faible résistance série RON. 

Compte tenu de cette configuration, la résistance totale du réseau s’écrit  







1L

0i

i
iG 2aRRR          (1) 

A l’aide du mot binaire (a0, …, aL-1), il est possible d’ajuster RG de R à 2LR 
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La simulation du modèle BVD et du réseau résistif avec SimPower System ne pose pas de 

difficulté car cette bibliothèque 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 à DDS 

L’oscillateur numériquement contrôlé (NCO) adopte la structure donnée en figure 11 qui 

représente une variante de la technique DDS (Direct Digital Synthesizer) associée à un balayage 

numérique. Le diagramme de simulation numérique du générateur DDS sous DSP Builder est 

présenté en figure 12. 
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Figure 11. Schéma de principe d’un oscillateur 
contrôlé numériquement  

Figure 12. Diagramme DSP Builder du NCO 

Le premier additionneur (Figure 11) réalise un compteur qui délivre un entier N compris entre N1 

et N2. Chaque incrément de N dure M périodes d’horloge. N est codé sur q bits et la sortie de 

l’additionneur présente un format de p bits. Les r bits de poids forts parmi p adressent la LUT 

préalablement chargée par les 2r 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 à la relation suivante. 

  















 2047+

2
π 2ksin 2047round=kLUT r  pour 12  ,1 ,0=k r    (2) 

La fréquence fondamentale 0f  du signal d’excitation obéit à la relation (2) : 
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ep0 f
2
Nf            (3) 

Elle peut être réglée avec une résolution f  donnée par  

p
e

2
f

f            (4) 

Pour réaliser une analyse dans la gamme fréquentielle [f01 ; f02], nous choisissons les valeurs de 

N1 et N2 en utilisant la relation (3). 

La durée d  entre deux incréments de N vaut  

eMTd            (5) 

La durée totale d’une analyse complète s’établit à  

e12 T)NN(MD           (6) 

La valeur de M conditionne la vitesse du balayage selon 

M2
f

D
ff

v p

2
e0102 


          (7) 

v doit être 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-3dB 

donnée par : 

Q
f

B s
dB3            (8) 

Afin d’obtenir une erreur d’amplitude inférieure à 1 %, il convient de respecter la 

condition : 4
B

v
2

dB3
 (Hz/s)         (9) 

En considérant les relations (7), (8) et (9) cela revient à choisir : 

2
s

2
e

p

2

f
f

2
Q4M            (10) 

Pour la valeur 2
s

2
e

p

2

min
f
f

2
Q4M   on obtient la plus courte durée d’analyse donnée par : 
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2
s

0102
2

min
f

)ff(Q4
D


         (11) 

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 à 1 MHz, un simple premier ordre est 

suffisant. La fonction de transfert analogique de ce filtre est notée 
s1

1)s(H
1

PB


  ; s est la 

variable de Laplace. 

La constante 1  est choisie pour que la fréquence de coupure 
1

c 2
1f


 du filtre soit inférieure à 

100
f01  ceci afin d’obtenir un taux d’ondulation réduit. 

La version numérique du filtre est obtenue par transformation bilinéaire de )s(H PB . Sa structure 

est donnée en figure 13. Le diagramme de simulation numérique du filtre PB sous DSP Builder 

est présenté en figure 14. 
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Figure 13. Structure du filtre numérique PB Figure 14. Diagramme de Filtre PB par 
DSPBuilder 

4.5.1.3.4 Correcteur PI  

Le correcteur utilisé est un classique PI de fonction de transfert 
p

p1)p(G
3

2



  

2  est choisie égale à 1  afin de compenser le retard engendré par le filtre PB. 

La valeur de 3  résulte d’un compromis entre la rapidité et la précision de l’asservissement et la 

stabilité du système. La version numérique du contrôleur 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 de calcul R et X  

Nous pouvons calculer les parties imaginaire X et réelle R à partir du déphasage φ entre VG et VT 

et de RG à chaque fréquence à l’aide des équations suivantes 

GR
)cos(25.1
25.0)cos(5.0R




   et  GR

)cos(25.1
)sin(5.0X



    (12) 

La phase  entre VT 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 figure18. 
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Figure 17. Détection synchrone et détermination 
de R et X  

Figure 18. Diagramme du bloc de calcul R-X par 
DSPBuilder 

4.5.1.4 Schémas de simulation des architectures numérique et analogique 

Le schéma complet de l'architecture numérique est représenté en figure 19. 
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Figure 19. Diagramme complet de l'architecture numérique avec DSP Builder 

Le schéma de l'architecture analogique est représenté en figure 20. 
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Figure 20. Réseau résistif numérique et modèle 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 modèles différents de dipôle: 

 Le première dipôle (D1) correspond à un circuit parallèle RLC 

 Le second dipôle (D2). est une structure de Butterworth Van Dycke qui correspond au 

modèle électrique d'un transducteur piézoélectrique carré 20*20 mm en céramique P1-88 

Les caractéristiques électriques des deux dipôles sont indiquées dans le tableau 2  

Dipôle D1 (circuit parallèle RLC) Dipôle D2 (Structure BVD) 

 
R1 

L1 

C1 VT 

 

f [MHz] 

][ZT   

Zmax 
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L1 C1 
VT 

 
 

Log Z 

fs=2 MHz fa f 
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R1 L1 C1 fs R1 L1 C1 R0 C0 fs 

480 

 

8 

H 

598,54 

pF 

2,3 

MHz 

1,22 

 

8,68 

H 

715 

pF 

1,85 

k 

3,02 

nF 

2 

MHz 

Tableau 2. Caractéristiques électriques des dipôles D1 et D2 

 Le réseau résistif est contrôlé par les 8 bits de commande. R est fixée à 1,5 pour le dipôle 

D2 et à 2  pour le dipôle D1. RG peut ainsi varier de 0 à 382 d’une part et de 0 à 512 

d’autre part. 

 Le format de l’additionneur est fixé à q = 17 bits ce qui engendre une résolution fréquentielle 

d’analyse de Δf = 763 Hz, suffisamment fine pour notre application. 

 Afin d’encadrer largement la zone de résonance du transducteur, la gamme d’analyse est 

placée entre f01 = 1,8 MHz (N1 = 2359) et f02 = 2,8 MHz (N2 = 3670)  

 la durée minimale d’analyse est de10 ms  

 M est fixé à 763. 

Les coefficients du filtre PB et du contrôleur PI sont indiqués dans le tableau 3 

a1 a2 a3 b1 a4 b2 k 
100 -99.75 0.00125 0.9975 0.0004998 0.999 1000 

Tableau 3 Les coefficients du filtre PB et le contrôleur PI 
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Les figures. 21 et 22 représentent les modules de l'impédance théorique )f(ZT  et de 

l'impédance estimée  fRG  par simulation mixte pour les dipôle D2 et D1. 
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Figure 21. Estimation de l’impédance électrique du dipôle D2 
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Figure 22. Estimation de l’impédance électrique du dipôle D1 

Les valeurs coïncident parfaitement aux fréquences de résonance et d’antirésonance. 

Hors de la zone de résonance, le transducteur est capacitif et son impédance est purement 

imaginaire jX)f(ZT  . 

Dans ce cas : G22
G

T V
XR

X
V 


  et la sortie de feedback fournit : X3R G   

Par conséquent  fR G  est supérieure à )f(ZT . 
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La figure 23 représente la tension VF de sortie du correcteur PI. Ce signal montre la stabilité de 

la régulation. qui est opérationnelle dans la zone de résonance ainsi qu’ailleurs.  
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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 dipôle D1et D2  
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Figure 24. Valeurs Théorique et mesurée de la R pour 

le dipôle D1 obtenu par la méthode FVC 
Figure 25. Valeurs Théorique et mesurée de la X pour 

le dipôle D1 obtenu par la méthode FVC 
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Figure 26. Valeurs théorique et mesurée de R pour le 

dipôle D2 obtenu par la méthode FVC 
Figure 27. Valeurs théorique et mesurée de X pour le 

dipôle D2 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 dipôle testé. 

Nous avons également testé la méthode FVC en basse fréquence sur un modèle de transducteur 

piézo audio résonant à 7,5 kHz environ. Les caractéristiques de ce dipôle D3 sont détaillées dans 

le tableau 4 

L1 (mH) C1 (nF) R1 (k) C0 (nF) 

486,4 1,1 2 4,64 
 

 R1 

C0 

L1 

C1 

V 

I 

 

Tableau 4 Valeurs des composants du 
dipôle D3 

Figure 28. Modèle BVD du dipôle D3 

Dans ce cas: 

 Le réseau résistif est contrôlée par 8 bit de commande. R est fixée à 550 . RG peut ainsi 

varier de 0 à 69850  

 Afin d’encadrer largement la zone de résonance du transducteur, la gamme d’analyse est 

placée entre f01 = 5 kHz (N1 = 98) et f02 = 10 kHz (N2 = 164).  

 La durée minimale d’analyse est 54.5 ms et la vitesse de balayage est 91,7 kHz/s. 

 M est fixé à 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 ZT du dipôle D3. Les courbes sont comparées aux valeurs théoriques RTH et XTH. 
 

0 

2 

4 

6 

8 

10 

12 

14 

f [kHz] 

R [kΩ] 

5 5,5 6 6,5 7 7,5 8 8,5 9 9,5 10 

FVC 

RTH 

 

 

5 5,5 6 6,5 7 7,5 8 8,5 9 9,5 10 
-12 
-10 
-8 

-6 
-4 
-2 

0 
2 

f [kHz] 

X [k] 
FVC 

XTH 

 

Figure 29. Partie réelle de Z du dipôle D3 estimée 
par la méthode FVC 

Figure 30. Partie imaginaire de Z du dipôle 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 dipôle D3 (entre f1 = 7,4 kHz et f2 = 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 

dipôle testé. Son principe est schématisé en figure 31. 

 

R 

- 

+ 
A 

VG 
RS ZT 

VI 

I

G
ST V

VRZ   

X 

Calcul 
complexe 

 

Figure 31. Méthode ratiométrique de mesure de l'impédance 

 

Dans ce schéma, ZT = R + jX est l’impédance à mesurer, RS est la résistance de référence 

connectée en série avec ZT 

La tension de sortie de l’amplificateur opérationnel s’écrit en grandeurs complexes: 

G
T

S
I V

Z
R

V           (13) 

Ce qui permet de déterminer l’impédance ZT selon  

 j

S

G
S

S

G
S e

V
V

R
V
V

RZ        (14) 

où correspond au déphasage entre les signaux VG et VI. 

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 simulation mixte 

Nous mesurons l’impédance électrique du dipôle 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 bibliothèque 

SimPowerSystem afin de simuler un dipôle. Cette composante constitue la partie analogique du 

système.  

Le dipôle testé est le modèle D3 du tableau 4. 

La partie numérique comporte deux redresseurs, deux filtres passe-bande, un diviseur et un 

module de synthèse digitale directe (DDS). 

4.5.2.3 Résultats de la simulation mixte  

 La gamme d’analyse est placée entre f01 = 5 kHz (N1 = 98) et f02 = 10 kHz (N2 = 164) et la 

vitesse de balayage est fixée à 91,7 kHz/s. 

 La durée d’analyse est de 54,5 ms. 

 M est fixé à 650. 

Les figures 33 et 34 représentent les courbes d'estimation des parties réelle et imaginaire(R et X) 

de ZT obtenues par la méthode ratiométrique. Les courbes des R et X mesurées sont comparées 

avec les valeurs théoriques RTH et XTH de l'impédance du dipôle D3. 
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Figure 33. Partie réelle de ZT estimée par la méthode 
ratiométrique (RM) 

Figure 34. Partie imaginaire de ZT estimée par la 
méthode ratiométrique (RM) 

4.5.3 Conception et simulation mixte de la modélisation adaptative(APM) 

4.5.3.1 Principe 

Dans cette approche, le dipôle est considéré comme un système dont l’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 I (figure 35). L’estimation de l’admittance YT est réalisée par 

l’intermédiaire d’un modèle adaptatif dont les paramètres sont identifiés selon la procédure 

classique du gradient. 

 White noise 

+ - 

Dipôle 

Admittance 
YT=1/ZT 

A 
D 

Modèle 
H(z) 

fS fS 

V I 

A 
D 

Intégrateur 
 

Figure 35. Identification de l'admittance avec le modèle adaptatif 

 

Cette démarche nécessite la connaissance préalable de l’ordre de la fonction YT(p), p étant la 

variable de Laplace. 

Nous nous intéressons principalement aux dipôle résonants qui peuvent être modélisés par une 

structure de BVD (Figure 28). Cette modélisation concerne un nombre important de 

transducteurs piézoélectrique. L’admittance de cette structure s’écrit: 

1pCRpCL
p)CC(pCCRpCCL

)p(Y
11

2
11

10
2

101
3

101
T




      (15) 
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Cette admittance présente un comportement capacitif global. Afin de réduire les risques de 

divergence du modèle adaptatif, nous intégrons cette admittance (YT(p)), cette astuce permet de 

stabiliser l’admittance en fréquence en dehors de la zone de résonance et réduit l’ordre du 

système à 2. 

4.5.3.2 Choix du model adaptatif 

Il est possible d’exploiter un modèle du type FIR de filtre adaptative. Une bonne résonance 

nécessite dans ce cas l’utilisation d’une structure transversale d’ordre élevé. C’est pourquoi nous 

avons choisi d’utiliser une structure adaptative récursive du troisième 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: 

1zazaza
bzbzbzb

)z(H 1
1

2
2

N
N

0
1

1
2

2
N

N












       (16) 

Où N est l'ordre et bj, ai 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 dipôle testé. Le signal d'excitation 

est un bruit blanc dont le temps de corrélation est Tc (Figure 36). 
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Figure 36. Schéma de simulation mixte pour la méthode APM 

 

Les coefficients ai et bj sont mis à jour à l’aide de l’algorithme du gradient 

kjk1jj EVC1)-(kb(k)b   pour 4j0        (17) 

kik2ii EIC1)-(ka(k)a   pour 4i1        (18) 

où 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 

RTH et XTH de l'impédance électrique du dipôle D3. L'impédance est analysée dans la bande 

[5kHz-10kHz], où est située la zone de résonance du dipôle D3. 
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Figure 37. Partie réelle de ZT estimée par la méthode 

de modélisation adaptative (APM) 
Figure 38. Partie imaginaire de ZT estimée par la 

méthode de modélisation adaptative (APM) 

4.6 Conception Hardware in the Loop 

Ce niveau correspondant à la troisième phase du flot de conception de la figure 3. Nous avons 

modélisé les parties numériques des systèmes EIS à l’aide de DSP Builder. Cette étape nous sert 

à valider l’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 cœur est un circuit 

FPGA de type Stratix EP2S180 de la Société Altera. La carte de développement est présentée en 

figure 39. 

 

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 II 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 M×64 bits, 

 un oscillateur à 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, 

 9 383 040  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 l’architecture numérique modélisée à l’aide de DSP Builder, il faut 

réaliser successivement les étapes suivantes : 

1. la génération du code VHDL synthétisable; 

2. la synthèse logique; 

3. le Fitting (placement routage) à l’aide de l’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 

Après la configuration de la carte FPGA, on peut effectuer le prototypage "FPGA in the Loop" 

4.6.2.2 Prototypage "FPGA in the Loop" de la méthode RM 

Dans ce cas, à chaque pas de simulation (ici égal à 10 ns), le composant FPGA reçoit le signal 

VT puis il exécute la partie implémentée et transmet le signal d’excitation VG et les ordres de 

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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Figure 41. Schéma de ''FPGA in the loop'' de la méthode RM 
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Dans ce cas le composant FPGA reçoit les signaux VT et IT puis il exécute la partie implémentée 

et transmet le signal d’excitation VG. Le composant FPGA va générer le signal correspondant au 

module de l’impédance électrique du dipôle 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 

 
Matlab-Simulink Implanté sur FPGA 

HIL 

 

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 à 2 MHz. 

Afin de pouvoir comparer les résultats obtenus par prototypage "FPGA in the Loop" avec 

les valeurs théoriques, nous utilisons les mêmes dipôles (D1 et D2) que nous avons déjà utilisés 

en simulation mixte. 

Les figures 43 à 48 présentent les résultats obtenus du prototypage "FPGA. In the Loop" des 

méthode FVC et RM dans l’intervalle de fréquence [1.8 MHz, 2.8MHz]des dipôles D1 et D2  
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Figure 43. Mesure l’impédance électrique du dipôle D2 (méthode FVC) 
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Figure 44. Mesure l’impédance électrique du dipôle D1 (méthode RM) 

 

Nous pouvons détecter sur la courbe de RG(f), la zone de résonance du dipôle D2, et la fréquence 

de résonance du dipôle D1 
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Figure 45. les valeurs théorique et mesurée de R pour 
le dipôle D1 (méthode RM) 

Figure 46. les valeurs théorique et mesurée de X pour 
le dipôle D1 (méthode RM) 
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Figure 47. les valeurs théorique et mesurée de X pour le 
dipôle D2 (méthode FVC) 

Figure 48. les valeurs théorique et mesurée de X pour le 
dipôle D2 (méthode FVC) 

La concordance entre les valeurs théoriques et mesurées de R et X de D1 et D2 par la méthode 

FVC atteint les 97%. Cet accord nous donne la possibilité de réaliser l’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 l’impédance électrique du dipôle 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 
pour le dipôle D3 pour les trois méthodes 

Figure 50. les valeurs théorique et mesurée de X 
pour le dipôle D3 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 fmin 
[kHz] 

fmax 
[kHz] 

Valeur de 
R [kΩ] 

Précision à 
la résonance 

Durée 
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 précision et la durée de mesure de ZT du dipôle D3 

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 ZT, il faut ajuster le calibre de RG. Le dipôle testé doit 

être isolé 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 

être estimé à partir de RG. Par contre le signal de commande doit être stable et l'interface 

analogique est plus compliquée [73]. 

Pour la méthode APM les erreurs de mesure sont globalement satisfaisantes mais restent notables 

à proximité du pic de résonance. Lorsque tous les ajustements sont réalisés, la méthode APM 

devient intéressante car elle fournit un modèle de référence permettant de surveiller 

«instantanément» les variations de caractéristiques du dipôle 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 dipôle connecté à la masse. 

La méthode FVC est une approche par le contrôle automatique de la résistance série de manière 

à réguler la tension appliquée au dipôle. Cette méthode permet la connexion du dipôle à la terre 

sans l'aide d'un amplificateur opérationnel. et sans mesure de courant. D'après 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 possède un temps d’analyse court. Son inconvénient 

réside dans la complexité de l’interface analogique qui doit être adaptée et synchronisée avec la 

partie numérique implantée dans le FPGA. Pour obtenir des résultats précis, il faut bien choisir la 

vitesse de commutation (Ton<10ns et Toff<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 être réalisée prochainement par une puce programmable qui permet 

la variation de la gamme de fréquence balayée, de l’amplitude de VG, des caractéristiques du 

filtre ou des caractéristiques du correcteur PI afin de l’utiliser avec plusieurs types de dipôles et 

dans plusieurs applications. 

La méthode APM est basée sur une estimation paramétrique d'un modèle. L'ordre de grandeur du 

temps de réponse est du dixième de seconde. Cette méthode permet la détermination de 

l'impédance à partir d’un modèle analytique adaptatif. Ce modèle peut être comparé avec un 

modèle de référence afin de détecter toutes dérives du dipôle. Cependant, cette approche 

nécessite une connaissance à priori du modèle et une source de bruit blanc. 
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5 Validation expérimentale - Optimisation 
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5.1 Introduction 

Le précédent chapitre résume les résultats des tests HIL de l’architecture numérique du 

système. Il reste à présent à valider son fonctionnement autonome en situation réelle. Pour ce 

faire nous avons réalisé un banc expérimental comportant : 

 une carte Stratix II 

 plusieurs transducteurs ultrasonores. 

 une interface analogique assurant la liaison entre la carte et les dipôles 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, à vocation expérimentale, résume notre démarche de mesure. Nous avons mis 

l’accent sur les performances et la précision des modules constituant la chaîne 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 système et une aptitude à localiser précisément la ou les zones de résonance du 

transducteur 

Le chapitre s’achève 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 l’interface 

analogique-numérique sont de première importance. Dans un système mixte (analogique et 

numérique) de contrôle et de mesure, les éléments suivants doivent être présents : 

 des convertisseurs analogique-numériques (CAN) à haute résolution (12 à 14 bits) 

afin de garantir un bruit de quantification suffisamment faible par rapport au bruit 

propre des signaux mis en jeu. La capacité de l’échantillonneur-bloqueur d’entrée doit 

être également la plus faible possible afin de ne pas introduire de retard ou de 

déphasage. 

 des entrées et sorties numériques à haute vitesse nécessaires pour réaliser les 

différents contrôles en temps réel. Une sortie numérique est exploité pour contrôler 

l’interface analogique de conditionnement. 

 des convertisseurs numérique-analogique (CNA) délivrant les signaux d’excitation 

des dipôles. Une résolution de 12 bits à 14 bits similaires aux entrées analogiques est 

ici suffisante. Le retard de conversion des CNA doit être aussi faible que possible. 



Chapitre V: Validation expérimentale - Optimisation 

 146 

5.2.1 CAN 

La carte de développement Stratix II EP2S180 possède deux convertisseurs CAN 12 bits du 

type AD9433 qui délivrent des échantillons à 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 à deux. 

 Pour optimiser les performances en haute fréquence, deux transformateurs (ADT1-

1WT) sont utilisés en série avec le circuit AD9433 afin de minimiser la distorsion 

harmonique. 

 Il y a possibilité d'insérer un filtrage anti-repliement 

 Le signal d'horloge qui pilote les convertisseurs CAN peut provenir de la carte Stratix 

II (oscillateur à 100 MHz) ou d’une horloge externe. Deux cavaliers (J3 et J4) 

permettent de sélectionner l’horloge des convertisseurs A et B. 

La figure 1 montre le circuit électrique d’entrée de chaque CAN 

 
1:1 AIN  

AIN  

AD9433 

25Ω 

ADT1-1WT 
1:1 

25Ω 

0,1μF 

 

Figure 1. Circuit d’entrée des CAN de la carte Altera Stratix II 

5.2.2 CNA 

La carte de développement Stratix II EP2S180 possède 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 opèrent 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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u1 

1:1 OUTI  

OUTI  

DAC904 RL 

RS 
49,9 Ω 

ADT1-1WT 

RS 
49,9 Ω 

 

Figure 2. Circuit de sortie des CNA de la carte Altera Stratix II 

 

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 RL de 50 . Les sorties en courant OUTI  et OUTI  sont chargées chacune par une 

résistance RS de 49,9 La sortie du transformateur est ensuite branchée à un connecteur 

SMA. 

Nous pouvons calculer OUTI  et OUTI  de la manière suivante : 

)
16384
code(II OUTFSOUT    )

16384
code16383(II OUTFSOUT    (1) 

avec 

 'code' est la valeur décimale en entrée du CAN, 

 IOUTFS est une fonction du courant de référence (Eq. 2) 

SET

REF
REFOUTFS R

V.32I.32I         (2) 

Avec RSET = 2 k et VREF = 1,24 V, on obtient la valeur de IOUTFS est 19,84 mA 

La tension de sortie du convertisseur CNA est calculée par : 

L

OUTOUTL

L

OUTOUTL
S R100

)II(R50
R100

)VV(R
V









      (3) 

Lorsque RL>>100  on a alors : 












 16383

16384
code2992,0)II(50V OUTOUTS      (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 

Sorties A et B 

Transformateurs 
ADT1-1WT 

Convertisseurs CAN 
AD9433 

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 T1 Transducteur T2 

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 ) 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 dipôle sous test. Nous avons 

choisi des buffers du type BUF634T car ils possèdent une large bande passante (180 MHz) et 

sont peu sensibles à 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 à 30 MHz afin de réduire le bruit. 
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VG(out) 

VD(in) 

RG 

15 V 

-15 V 

C 

C 
BUF634T 

15 V 

-15 V 

C 

C 
BUF634T 

ZT 

A 

B 

VG 

T1  

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 l’outil signal compiler de DSP Builder afin de 

générer le code VHDL qui correspond à l’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 dipôle et la carte d’acquisition. L’ensemble de la procédure est décrit en figure 6. 
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DDS 

Rectifier+
LP Filter  

Rectifier+
LP Filter  

Divider 
x 
 

Partie analogique Implanté sur FPGA(Partie numérique) 

+ 
- X 

x 
x 

RG 

Equations  
R & X 

VT(t) X 
LPF 2 

X 
LPF 2 

sin(t) 
RG 

R 

X 

cos(t) VG(t) 

ZT 

Génération 
code VHDL 

Configuration et 
programmation de 

FPGA 

RG 

15 V 

-15 V 

C 

C 
BUF634T 

15 V 

-15 V 

C 

C 
BUF634T 

ZT 

VT(t) 

VG(t) 

VT(t) 

 
Figure 6. Procédure de test de la méthode ratiométrique 

5.3.3 Modélisation de la chaîne de mesure 

5.3.3.1 Structure de la chaîne de mesure 

La chaîne de mesure peut être représentée par le schéma de la figure 7 dans laquelle 

apparaissent différents modules en cascade. 

 

RG FPGA 
BUF634T 

(1) 

BUF634T 

(2) 

VG(out) 

VG 
VT VT(in) 

FPGA 

H1 H2 H3 H4 H5 

# 
# 

ZT 

 

Figure 7. Structure de la chaîne de mesure 

 

 H1 représente la fonction de transfert du CNA qui délivre le signal de sortie VG(out). 

 H2 est la fonction de transfert du buffer amont qui fournit le signal d’excitation VG 

 H3 correspond au pont diviseur de tension dans lequel le dipôle est placé. Le signal 

d’entrée de ce bloc est VG . Le signal de sortie est la tension VT appliquée au dipôle. 
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 H4 est la fonction de transfert du buffer aval qui délivre le signal VT(in) appliqué à 

l’entrée de la carte Stratix. 

 H5 représente la fonction de transfert du CAN. 

5.3.3.2 Mesure de la fonction de transfert des buffers 

Afin de caractériser la chaîne 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 à 3 MHz à l’aide d’un générateur GBF Agilent 33120A et d’un 

oscilloscope LeCroy Wavepro950. Les figures 8 et 9 montrent le gain AV (dB) et le déphasage 

 (°) engendrés par un buffer. 

-1

-0,8

-0,6

-0,4

-0,2

0

0,2

0,4

0,6

0,8

1

0 0,5 1 1,5 2 2,5 3

 f [MHz]

 Av [dB]

 

 

 

VA  0,00362 

VA  0,03036 

maxVA  0,084 

Figure 8. Gain du buffer BUF634T en fonction de la fréquence 

 

La fluctuation du gain dans la bande 100 kHz à 3 MHz reste très faible. Elle ne dépasse pas  

0,084 dB à 1,2 MHz ce qui représente un facteur d’amplification compris entre 1,003 et 0,997. 

0

0,5

1

1,5

2

2,5

3

3,5

4

0 0,5 1 1,5 2 2,5 3

 f [MHz]

(°)

 

Figure 9. Déphasage du signal de sortie du buffer BUF634T en fonction de la fréquence 

Le déphasage (Figure 9) croît de manière approximativement linéaire avec la fréquence. La 

droite de régression a pour équation 
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0655,0f255,1            (5) 

où f est exprimée en MHz et   en ° 

Si l’on choisit de compenser ce déphasage selon la loi (5), l’erreur maximale de phase 

s’établit à 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 à lui introduit un retard de conversion 2 de 5,5 ns. 

Par conséquent nous modélisons la fonction de transfert globale du couple CNA-CAN par : 

p
21 e)p(AA)p(A   avec ns 1921       (6) 

Là encore il nous est possible de compenser le déphasage engendré par ce retard pur. 

5.3.4 Etalonnage en phase de l’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 

l’architecture fonctionne en temps réel à 100 MHz, nous avons procédé comme suit : 

A partir du signal généré par le circuit DDS, nous synthétisons le signal VT(t) sous la forme 

d’une réplique retardée de VG(t). Le retard est obtenu à l’aide du module "Delay" de DSP 

Builder. On relève ensuite le déphasage mes délivré par la détection synchrone numérique 

(Figure 10). La figure 11 compare les résultats de meure aux valeurs théoriques de phase th. 

L’erreur systématique de phase est constante et vaut 0,1°. 
 

X 
LPF 

X 
LPF 

sin(t) 

cos(t) 

mes DDS 
VG 

0,5sin() 

0,5cos() 

)
sin5,0
cos5,0(arcmes




  z-N 

sin(t+th) 

 

Figure 10. Mesure de l’erreur de phase en sortie de détection synchrone 
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Figure 11. Erreur de phase de la détection synchrone 

5.3.5 Résultats des mesures par la méthode RM 

5.3.5.1 Paramètres de mesure 

 Les mesures d’impédance sont réalisées sur le transducteur T1 

 La résistance RG est fixée à 120 

 Le balayage s’effectue à la vitesse constante de 100 MHz/s de 1,8 MHz à 2,8 MHz 

 La pas d’incrémentation fréquentielle (résolution) est fixée à 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, à l’aide du module DSP Builder "SignalTab". Le début et la fin de ce signal sont 

représentés en figure 12. 

 

 

 



Chapitre V: Validation expérimentale - Optimisation 

 154 

 

-1 
-0.8 
-0.6 
-0.4 
-0.2 

0 
0.2 
0.4 
0.6 
0.8 

1 

1 2 3 4 5 9993 9995 9997 9999*10-6 
Temps(s) 

VG(v) 

 

Figure 12. Signal DDS en début et fin d’un cycle d’analyse 

 

Nous avons relevé également à l’aide d’un oscilloscope les tensions VG(t) et VT(t) en cours 

d’analyse (Figure 13). 

 VG 

1 

0,5 

0 

-0,5 

-1 

VT 

0 0,178 

Tension [v] 

0,357 0,534 0,712 0,89 1,068 1,246 1,424 1,602 1,78 
Temps [μsec] 

 
Figure 13. Signaux VG(t) et VT(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 AETZ  délivrées par notre analyseur embarqué 

aux mesures HIOTZ  réalisées à l’aide d’un analyseur Hioki 3532 d’une part et aux valeurs 

HILTZ  obtenues en simulation HIL d’autre part. 
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Figure 14. Comparaison des mesures du module d’impédance de T1  

5.3.5.4 Analyse des résultats de mesure - Commentaires 

D’après 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 l’utilisons dans la suite comme étalon de mesure. Nous sommes conscients 

que cette démarche ne répond pas à des critères métrologiques parfaitement rigoureux, mais 

ne disposant pas d’étalons d’impédance et n’étant pas dans une phase de certification, nous la 

suivrons tout même pour valider notre système de mesure. 

Nous définissons l’erreur relative de mesure par 
HIOT

HIOTAET

Z

ZZ
100(%) E


  

Cette erreur dépend de la réactance du transducteur comme le montre le tableau 1. 

 Zone I fs Zone II fp Zone III 
E (%) 15 % 1,2 % 1 % 0,8 % 15 % 

Tableau 1. Erreur relative de mesure par zone de fréquence 

Notre système localise avec une bonne précision les fréquences de résonance série et 

parallèle. Cette précision est directement liée à 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 

III) 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 l’interface analogique 

5.4.1.1 Schéma électrique de l’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 à 8 résistances 

"switchable" à l’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 ) et leur vitesse 

de commutation rapide ( tON = 8 ns et tOFF = 9 ns). L’interrupteur est fermé lorsque son signal 

de commande est à l’état haut. 

 

VG 

15 V 

R0 R1 R2 R3 R4 R5 R6 R7 

-15 V 
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C’ C’ C’ C’ 

BUF634T 
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Carte 
FPGA  
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FPGA 

BUF634T 

-15 V 

15 V 

C 

C 

Commande numérique 

ZT 

 

 
Commande numérique 

VT 

CAN 
FPGA 

CNA 
FPGA 

VG 

Buffer 

Réseau résistif 

 

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 l’interface analogique 

Avant de valider le système complet, nous avons étudié la linéarité du réseau résistif 

programmable et le comportement en fréquence de l’interface analogique totale. Dans ce test 

le réseau résistif est constitué des résistances données dans le tableau 2. 

R0 R1 R2 R3 R4 R5 R6 R7 
1  1,8 3,9 8,2 15 33 68 120 

Tableau 2. Valeurs des résistances du réseau résistif 

Le réseau est chargé par une série de résistances pures RL. le réseau est ajusté de manière à 

obtenir RG la plus proche de RL. 

Nous relevons à chaque fois le rapport 
G

T
m V

VA   et le comparons au pont diviseur de tension 

théorique 
GL

L
TH RR

RA


  

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. 
a7 a6 a5 a4 a3 a2 a1 a0 RG [Ω] RL [Ω] ATH Am à 2MHz Am à 200 kHz 
1 1 1 1 1 1 0 0 2,8 3 0,517 0,4855 0,4855 
1 1 1 1 1 0 1 0 4,9 4,7 0,490 0,4685 0,4685 
1 1 1 1 0 1 1 1 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 1 1 15 15 0,500 0,498 0,497 
1 1 1 0 1 1 0 0 17,8 18 0,503 0,465 0,465 
1 1 1 0 1 0 0 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 1 1 33 33 0,500 0,484 0,484 
1 1 0 1 1 0 0 1 38,7 39 0,502 0,484 0,484 
1 1 0 1 0 0 0 1 46,9 47 0,501 0,5 0,5 
1 1 0 0 0 1 1 1 56,2 56 0,499 0,5155 0,5155 
1 0 1 1 1 1 1 1 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 1 1 101 100 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 

Nous notons 
T H

T Hm
A

AA100(%) 
A
A 


  

L’évolution de l’erreur relative en fonction de la charge RL est représentée en figure 16. 
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Figure 16. Erreur relative du pont diviseur de tension réel en fonction de la charge RL 

 

Comme on pouvait s’en douter l’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 l’erreur relative qui ne dépasse pas 5 % est imputable à la tolérance des composants 

mis en jeu. 

Les principales causes de limitation de la bande passante du réseau programmable 

proviennent des capacités CD et CS introduites par les interrupteurs ADG 821 (Figure 17). 

 

CD CS 

R 

 

Figure 17. Circuit équivalent de l’interrupteur ADG821 en haute fréquence 

 

L’effet capacitif se manifeste principalement lorsque l’interrupteur est ouvert. En effet dans ce 

cas apparaît une constante de temps de valeur RCDS. Les constructeurs indiquent pour CD et 

CS une valeur d’environ 230 pF à 1 MHz. Cette valeur nous oblige à utiliser un réseau dont la 

résistance la plus élevée ne dépasse pas 120  afin de conserver une bande passante 

supérieure à la gamme d’analyse prévue (5 MHz). 
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5.4.2 Paramètres de test 

 Les tests sont réalisés avec les transducteurs T1 et T2. 

 Le balayage s’effectue à la vitesse constante de 100 MHz/s de 1,8 MHz à 2,8 MHz 

 Le pas d’incrémentation fréquentielle (résolution) est fixé à 763 Hz 

 La durée d’analyse est de 10 ms. 

 Le réseau résistif est constitué des résistances suivantes 

 R0 R1 R2 R3 R4 R5 R6 R7 
Pour T2 1  1,8 3,9 8,2 15 33 68 120 
Pour T1 1,8 4,7 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. 
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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 T1 et T2 
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Figure 19. Mesure de l'impédance électrique du transducteur carré 20*20 mm (T1) 
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Figure 20. Mesure de l'impédance électrique du transducteur circulaire de diamètre 50 mm (T2) 

5.4.3.2 Analyse des résultats de mesure – Commentaires 

En utilisant toujours la définition de l’erreur relative de mesure 

HIOT

HIOTAET

Z

ZZ
100(%) E


  nous obtenons les valeurs données dans le tableau 5. 

 Zone I fs Zone II fp Zone III 
ET1 (%) 8 % 1 % 0,3 % 0,2 % 6 % 
ET2 (%) 9 % 1 % 0,4 % 0,2 % 8 % 

Tableau 5. Erreur relative de mesure pour les transducteurs T1 et T2 
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Comparée à la méthode de mesure ratiométrique, cette méthode nous donne une meilleure 

précision pour toutes les zones et particulièrement 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 ZT. 

Dans la zone de résonance des transducteurs (zone II), les mesures sont très proches de celle 

fournies par l’analyseur Hioki. En dehors de cette zone nous constatons toujours des 

différences assez importantes de l’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 F est fixé à 763 

Hz. La durée de chaque pas vaut 763 Te = 7,63 s. Nous pouvons minimiser la durée 

d'analyse en augmentant la vitesse de balayage lorsque les variations de RG sont lentes (hors 

d'une zone de résonance). Nous pouvons effectuer cela en utilisant le paramètre M comme un 

paramètre variable. L'algorithme adaptatif implémenté correspond à l'équation (7). La figure 

21 illustre le schéma de DSP Builder pour obtenir la valeur adaptative de M. 

  2GG1 k)1k(R)k(RkM         (7) 

 

90 
+ 

- 
a 

150 

+ 

+ 

RG Z-1 
M 

 

 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 l'équation 

( 2
s

0102
2

12e
f

)ff(Q4
)NN(T.MD


 ). Précédemment la durée totale du balayage D a été 

fixée à 10 ms. Nous pouvons appliquer k1 = 90 et k2 = 150 dans le calcul de M (Eq 7), afin 

d'obtenir la durée d'analyse D égale à 2 ms. 

La figure 22 donne l'impédance estimée ZT(f) avec deux valeurs de durée de balayage (10 ms, 

2 ms) et le module d'impédance pour le modèle BVD )f(ZT  de transducteur T1 
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Figure 22. Estimation le module d’impédance électrique de T1 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 à mettre en œuvre, mais en pratique elle 

nécessite un changement de gamme pour le shunt de mesure du courant et ne permet pas la 

mesure sur un dipôle connecté à la masse. L’erreur relative est aussi plus importante que 

celles des autres méthodes. 

Les résultats du test montrent que la méthode FVC a l’avantage de connecté le dipôle à 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 l’interface analogique qui doit être 

adaptée et synchronisée avec la partie numérique implantée dans le FPGA. 

Comparée à la méthode de mesure ratiométrique, la méthode FVC nous a donné une meilleure 

précision pour toutes les zones et particulièrement pour la zone de résonance grâce 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 ZT. 

La réduction du temps de balayage à 2ms grâce à cette méthode, nous permet de donner une 

mesure en temps réel qui est utile pour les systèmes piézo-électriques et en particulier les 

micro capteurs. Dans notre perspective, nous avons mentionné que nous voulons faire des 

mesures pour un chaîne de capteurs, en minimisant le temps de mesure total, nous 

augmentons le nombre de capteurs de la chaîne. 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 

même bande de fréquence pour tous les capteurs. La figure ci-dessous explique comment 

pourrait être implanté cette solution. 

 

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 à prendre en compte. 
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Conclusion Générale 
 

L’impédance électrique ZT d’un transducteur piézoélectrique est un paramètre sensible à 

l’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 système 

embarqué d’analyse d’impédance destiné à des applications mettant en œuvre des éléments 

piézoélectriques. 

Nous avons commencé notre travail par un état de l’art sur les systèmes piézoélectriques et 

particulièrement sur la spectroscopie d’impédance appliquée à ceux-ci. Cette étude a montré 

l’intérêt de la spectroscopie d’impédance car elle permet d’obtenir une bonne représentation 

de l’état, du comportement et des performances en temps réel du transducteur. 

Nous avons montré que l’analyse fréquentielle de ZT permet de localiser précisément la zone 

de résonance permettant de contrôler et de stabiliser la fréquence de fonctionnement du 

système. En outre, l’analyse spectrale de ZT présente d’autres intérêts comme la détection de 

défaillances, de dérives et de défauts d’adaptation. 

Nous avons effectuer l’étude du comportement électrique d’un système piézoélectrique à 

mode de résonance unique à l’aide des modèles électriques et électroacoustiques du 

transducteur. 

La détermination de l’expression analytique de ZT a permis de mettre en relief les pertes 

intrinsèques du transducteur et celles liées au milieu externe. Nous avons étudié les cas 

simples de milieux homogènes illimités et limités. Pour ces derniers, nous avons déterminés 

théoriquement l’impédance électrique en fusionnant les modèles de Butterworth van Dycke et 

de Redwood. 

Ces considérations nous ont conduits à rechercher une méthode d’analyse d’impédance 

implantable sur un système embarqué et adaptée aux caractéristiques particulières des 

éléments piézoélectriques. Nous avons proposé trois moyens de mesure différents : 

 Une mesure ratiométrique (RM) inspirée des techniques traditionnelles exploitant un 

balayage fréquentiel associé à une détection synchrone de phase et d’amplitude.  

 Une méthode d’estimation paramétrique (APM) du modèle d’impédance du 

transducteur. Son principe consiste en une mise à jour en temps réel d’un filtre récursif 

adaptatif de manière à minimiser l’écart entre sa réponse et celle du transducteur 

soumis à une excitation aléatoire. 
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 Enfin nous avons préconisé une solution originale (FVC) basée sur l’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 l’intermédiaire du shunt de mesure du courant. 

 La méthode APM présente un temps de réponse plus long. Elle nécessite une 

connaissance à priori du modèle 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 l’analyse de l’élément piézoélectrique en fonctionnement 

sans mesure de courant. Cette méthode s’avère 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 l’interface analogique qui doit être 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 à 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 système 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 

modèles simultanément avec des horloges différentes. 

Cette stratégie permet de développer des systèmes optimisés tout en garantissant qu'ils restent 

fiables aussi bien du point de vue fonctionnel que temporel et cela grâce à des phases 

successives d'affinage. 

Nous avons simulé le transducteur et les éléments analogiques sous Matlab-SimPower 

System. De cette manière nous avons obtenu un prototype virtuel directement implantable sur 

la cible FPGA. Nous avons configuré pour les tests notre système pour réaliser l’analyse 

d’impédances supérieures à 1 Ω 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 à la méthode de mesure ratiométrique, la méthode FVC nous a donné une meilleure 

précision pour toutes les zones et particulièrement 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 ZT. 

Les capacités d’analyse temps-réel rendent notre système particulièrement adapté pour les 

applications de type CND et pour la surveillance de l’état de structure. 

La figure ci-dessous décrit les entrées sorties du circuit intégré final qui pourrait être 

développé à partir de notre travail. 

 

f1 
f2 
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R X 

|Z| 

8bits 
VT 

VG 

 

 

Perspectives 
 

Les possibilités de poursuite de ce travail sont nombreuses et peuvent être envisagées selon 

différents point de vue.  

Elles concernent tout d’abord les améliorations techniques 

 L’étalonnage de notre analyseur est effectué manuellement. Cette étape pourrait être 

réalisée de manière semi-automatique par voie logicielle et à l’aide d’un module 

numérique de compensation de la réponse fréquentielle de l’interface analogique.  

 L’intégration du réseau résistif et des commutateurs permettrait de minimiser la taille 

de l’analyseur et faciliterait son utilisation. 

 Une interface de communication spécifique peut être intégrée au système de manière à 

lui conférer une plus grande ergonomie. Il est possible notamment de prévoir une zone 

mémoire pour l’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 être 

des mesures plus rapide que le module de détection synchrone que nous utilisons 

actuellement. 
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 Une gestion multi cadence de l’architecture nous semble être une garantie 

supplémentaire de précision et de stabilité de l’asservissement de la tension 

d’excitation. 

D’un point de vue méthodologique, l’implantation d’un modèle du transducteur et de son 

environnement dans l’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 système peuvent être mentionnées 

 la caractérisation et l’analyse de milieux biologiques au moyen de la spectroscopie 

d’impédance appliquée à des capteurs interdigités à ondes de surface. Dans ce cas les 

modèles de bioimpédance peuvent tout à fait être exploiter dans le cycle de conception 

HIL. 

 la mesure de l’impédance des GMI (Giant Magnetic Impedance) 

 la démarche de développement ainsi que les solutions numériques proposées dans 

notre travail peuvent être appliquées à la mesure rapide de la fréquence d’un 

résonateur. 
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Résumé 
Les capteurs et transducteurs piézoélectriques sont utilisés dans un grand nombre 
d’applications (mesures de paramètres physiques, de caractéristiques biologiques, contrôle 
non destructif …). Beaucoup d’entre elles nécessitent la mesure rapide de l’impédance 
électrique du capteur, particulièrement dans le cadre des micro systèmes. C’est pourquoi ce 
travail est consacré à la conception et au développement d’un analyseur d’impédance sur 
puce, dédié aux résonateurs BAW et SAW. L’analyseur est programmable en fréquence et en 
impédance et est implanté sur un système embarqué de type FPGA. Après une étude théorique 
et expérimentale du comportement électrique des résonateurs piézoélectriques, nous 
proposons trois méthodes adaptées à l’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 l’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 l’architecture interagit avec 
les éléments modélisés (capteurs et conditions de mesure). Pour cela nous exploitons les 
modélisations électrique (structure BVD) et électroacoustique (modèle 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 à 1  Les algorithmes sont implantés sur une carte de développement ALTERA-
Stratix II. Les résultats font apparaître une précision proche de 1 % dans la zone de résonance. 
Nous avons optimisé la durée d’analyse qui s’établit à 2 ms. 
 
Mots-clés : capteur et système 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 
 in the band 0-5 MHz. The algorithms are implemented on a development ALTERA Stratix-
II 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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