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Titre : Contribution à l’étude d’un réseau sans fil intracorporel 

Résumé :  

Un suivi médical constant peut réduire considérablement les risques de décès brutal (maladies cardio-

vasculaires, AVC, etc.). Une collecte à la minute d'un nombre limité de signaux biologiques est suffisante 

pour corréler des modèles prédictifs qui permettent d'anticiper des états de santé critiques. On peut énumérer 

le rythme cardiaque, la tension artérielle, la concentration de glucose, le taux d'oxygène dans le sang, la 

température, etc. La réponse à cette problématique est de placer un réseau de capteurs implantables dans le 

corps humain en transmettant les données par ultrason. Cette méthode de propagation est mieux adaptée aux 

milieux aqueux tels que le corps humain que les ondes RF en termes de bilan de liaison et de sécurité. L'axe 

central de cette thèse est de mettre en commun les connaissances issues de mondes très différents pour 

aboutir aux spécifications de ce système et élaborer un prototype de démonstration. 

Mots clés : Implant, Ultrason, Communications numériques, BPSK, Réseau 

 

 

Title : Contribution to the study of an intracorporeal wireless 

network 

Abstract : 

Constant medical monitoring can significantly reduce the risk of sudden death (cardiovascular diseases, 

stroke, etc.). A minute-by-minute collection of a limited number of biological signals is enough to correlate 

predictive models that permit to anticipate critical health conditions. We can enumerate the heart rate, blood 

pressure, glucose concentration, oxygen level in the blood, temperature, etc. The answer to this problematic 

is to place a network of implantable sensors in the human body to transmit the data through ultrasound. 

Ultrasonic propagation is more suitable for the human body, which is an aqueous environment, than RF 

waves in terms of link budget and security. This thesis focuses on bringing together knowledge of very 

different domains to get the specifications of this system and to develop a demonstration prototype. 

Keywords : Implant, Ultrasound, Digital Communications, BPSK, Network 
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Introduction générale 

Ces travaux visent à contribuer à l’étude d’un réseau ultrasonique intracorporel dont le but est 

principalement de relever des données biologiques du corps humain et de les acheminer via des 

implants relais vers un émetteur-récepteur externe. Ce manuscrit de thèse est organisé comme suit : 

Le chapitre 1 résume tous les efforts de recherche en lien avec la communication ultrasonique 

à l’intérieur du corps humain depuis ses débuts dans les années 1990 jusqu’à aujourd’hui. Ces 

recherches concernent le choix des transducteurs ultrasoniques, le type de communication, les 

circuits de communication et leurs performances. Certaines normes et paramètres pour limiter 

l’exposition aux ondes ultrasoniques sont présentés. 

Le chapitre 2 énumère les sources des pertes d’énergie dans le système de communication. De 

plus, un bilan de liaison est établi à partir des équations de propagation des ondes pour deux formes 

de transducteurs piézoélectriques. Cela permet notamment de pouvoir choisir une fréquence pour 

le signal porteur. 

Le chapitre 3 étudie les communications binaires afin de déterminer un protocole pour le 

système de communication.  Des simulations sont réalisées afin de valider le choix de modulation 

dans un milieu réaliste. 

Le chapitre 4 propose 3 détecteurs BPSK entièrement numériques sans récupération de 

l’horloge en utilisant notamment des bascules D. Les circuits sont simulés sous différentes 

conditions : une variation de la différence de fréquences entre l’horloge de l’émetteur et celle du 

récepteur et une variation du déphasage entre la porteuse du signal reçu et de l’horloge du récepteur. 

Les circuits sont ensuite comparés. 

Le chapitre 5 présente tous les éléments du circuit intégré conçus à l’aide du logiciel Cadence. 

Le récepteur comporte une partie analogique avec un filtre amplificateur à 1 ou 2 étages, un 

détecteur BPSK, un filtre numérique et une bascule D permettant de garantir une durée identique 



   

pour chaque bit détecté. Le circuit comporte également un émetteur et un oscillateur fournissant 

l’horloge à tout le circuit. Tous les blocs sont simulés pour vérifier leur fonctionnement. 

Le chapitre 6 vérifie d’une part la fonctionnalité des transducteurs ultrasoniques choisis et 

étudie les caractéristiques de la transmission ultrasonique. D’autre part, après vérification de la 

fonctionnalité de tous les blocs, les performances du circuit fabriqué sont analysées pour une 

transmission de données dans de l’eau. Ces performances sont comparées à celles des systèmes de 

l’état de l’art. 

Enfin, nous clôturons ce manuscrit par la conclusion où quelques perspectives sont proposées. 
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Nous présentons les avantages de l’ultrason pour des communications intracorporelles. 

Ensuite, nous introduisons les règles en vigueur pour les ultrasons de diagnostic ainsi que certains 

coefficients utilisés pour limiter les risques liés à la propagation des ondes ultrasoniques dans le 

corps humain. La norme IEEE (Institute of Electrical and Electronics Engineers) pour les réseaux 

à l’intérieur ou proches du corps humain est également décrite. Par ailleurs, nous étudions l’état 

de l’art des implants ultrasoniques, puis nous présentons le réseau d’implants ou de nœuds tel que 

nous l’envisageons. 

Mots clés : Communications ultrasoniques, réseau, implants, règlementation 

 

1.1 Intérêt d’un réseau d’implants communiquant par ultrasons  

Le but des travaux développés dans cette thèse est la conception d’un circuit intégré de 

communication pour des implants ultrasoniques qui forment les nœuds d’un réseau UIBAN 

(Ultrasonic Intra-Body Area Network). Chaque implant du réseau contient au minimum un 

transducteur ultrasonique pour permettre l’émission et la réception de données physiologiques. 

Le réseau d’implants tel que nous l’envisageons sert principalement à la surveillance régulière 

des paramètres vitaux. Les données sont transmises à un émetteur-récepteur externe RF 

(RadioFréquence) situé sur la peau puis à un appareil personnel où elles sont analysées. Ainsi, 

lorsque l’appareil personnel détecte une donnée anormale, l’information peut être envoyée à un 

service de soins. Ce service peut alors décider de contacter la personne si besoin. Ce cycle est 

représenté Figure 1.1.b). Les applications de surveillance faibles débits sont nombreuses comme la 

mesure de température ou de pression [SAL21][WYS17]. Les implants pourraient également effectuer 

des actions thérapeutiques comme indiqué sur la Figure 1.1.a). Ainsi, la stimulation de nerfs 

pourrait permettre de soulager des douleurs ou de traiter certaines maladies neurologiques 

[NGM1982][PZD16]. Un autre exemple est la libération de médicaments qui pourrait améliorer le 

traitement de maladies neurologiques ou oculaires [CBS16][CSE15]. Les moyens pour transporter sans 
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fil toutes ces données sont nombreux. On peut citer, par exemple, les couplages galvanique, 

capacitif ou inductif ou encore les ondes RF [TKL19]. Cependant, l’ultrason semble être un choix 

approprié pour ses nombreuses caractéristiques avantageuses dans le corps humain. 

Figure 1.1. a) Applications des implants ultrasoniques b) UIBAN pour les systèmes de soins futurs 

L’idée d’utiliser le corps humain comme milieu de propagation est apparu dans les années 

1990 à travers l’invention du réseau personnel (Personal Area Network, PAN) [ZIM1996]. Il a alors 

été suggéré de transmettre des données, notamment des données biologiques telles que la pression 

artérielle ou le rythme respiratoire, par couplage capacitif. Du côté émetteur comme du côté 

récepteur, une électrode est placée à proximité ou sur le corps pour former un champ électrique 

avec lui. La seconde électrode est à l’air pour établir un champ électrique de retour avec la terre. 

La transmission de données par couplage capacitif consiste alors à perturber le champ électrique 

dans le corps humain. Cette perturbation est détectée par les électrodes réceptrices. Plus 

récemment, un système où toutes les électrodes sont situées à l’intérieur du corps humain est 

proposé, pouvant rendre le couplage capacitif attractif pour des communications implant à implant. 

Les électrodes de terre ne sont alors plus en contact avec l’air, ni avec les tissus humains 

[ZHS14][LSH19]. Actuellement, le nombre très limité d’articles sur ce sujet suggère la nécessité 

d’études complémentaires.  

En 1997, est proposé la communication par couplage galvanique dont le principe est proche 

de celui du couplage capacitif intracorporel. Il ne nécessite pas non plus de chemin de retour avec 

la terre mais toutes ses électrodes sont en contact avec les tissus humains. L’émetteur induit un 

faible courant dans le corps qui est détecté par les deux électrodes réceptrices [TKL19]. Or, selon la 

fréquence du signal, le courant risque d’interférer avec l’activité neuronale [ZLN17]. De plus, les 

recherches sur les communications du corps humain (Human Body Communication – HBC) dont 
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font partie les couplages galvanique et capacitif, se focalisent bien souvent sur la modélisation du 

canal plutôt que sur la conception d’un circuit [PAR15][ZHL16][ES16][AHT19]. Certains implants utilisant 

le couplage galvanique ont tout de même émergé ces dernières années mais nécessitent d’être 

miniaturisés davantage [TKL18][TKL19][XLT20] [WCY20][ LWG20]. 

Au contraire, les circuits de communication utilisant les ondes RF sont très développés et de 

nombreuses technologies dédiées au transport de données physiologiques dans un réseau telles que 

BLE (Bluetooth Low Energy), ZigBee, Sensium ou Zarlink ont été proposées ces dernières années 

[GJS16]. Les antennes RF, qui présentent l’avantage d’être facilement intégrables, ont longtemps été 

volumineuses mais ont connu des progrès dernièrement [LGX16][SB19][RB20][RBA20]. Les circuits RF 

utilisent généralement des bandes de fréquence partagées par de nombreuses applications comme 

les fréquences ISM (Industrial Scientific Medical) pour correspondre aux normes en vigueur 

[IEEE12]. Cependant, l’ubiquité des ondes RF accroît le risque d’interférences [AB13][TBY19]. Par 

ailleurs, les ondes RF sont assez peu réfléchies à l’interface peau/air pour des fréquences élevées 

telles que pour les bandes ISM [ZU18]. Cette caractéristique est peu désirable puisqu’une personne 

tierce pourrait plus facilement écouter les données sans le consentement de la personne portant le 

réseau. De plus, les recherches sur les risques des ondes RF sont sujettes à controverse et pourraient 

générer davantage de craintes lorsqu’il s’agit de leur propagation à l’intérieur du corps humain 

[LIN16][EC15][BC18]. 

Contrairement aux ondes électromagnétiques, l’ultrason est considéré comme un moyen de 

diagnostic sûr qui n’a pas reçu beaucoup d’attention dans la recherche depuis la fin du XXème siècle 

[BD1978][BJB1991][SRD08]. Comme nous allons le voir au Chapitre 2, les ondes ultrasoniques sont 

particulièrement bien réfléchies à l’interface peau/air. D’autre part, l’ultrason offre probablement 

de plus grandes distances de propagation dans des milieux aqueux comme le corps humain que les 

ondes RF ou l’induction pour des implants miniaturisés [BRD20][RLO14].  

D’après la référence [DY10], l’induction serait mieux adaptée pour transporter de l’énergie sur 

de courtes distances mais les ondes ultrasoniques sont plus efficaces pour des distances élevées 

entre l’émetteur et le récepteur. D’après les simulations et expériences menées dans la référence 

[IMK18], l’ultrason serait d’autant plus avantageux qu’on diminue les dimensions du récepteur. 

D’après nos connaissances, le plus petit implant toutes technologies confondues, serait un implant 

inductif avec 0,009 mm3 offrant une distance de communication de 5 mm [KLK19]. Ce volume est 
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proche de ceux des plus petits implants ultrasoniques de l’état de l’art qui atteignent des distances 

un peu plus élevées. Enfin, les communications par couplage inductif souffrent du non-alignement 

entre les bobines malgré des moyens mis en œuvre pour réduire ce phénomène [CCC13][ZML15]. Pour 

les communications par ultrason, ce point dépend de la forme du transducteur. 

Pour toutes les raisons évoquées, l’ultrason semble actuellement être le moyen le mieux adapté 

et le plus prometteur pour un réseau communicant intracorporel. 

1.2 Réglementation pour un réseau ultrasonique communicant 

intracorporel 

L’effet piézoélectrique correspond à la propriété de certains cristaux de se polariser 

électriquement sous l’action d’une force, et inversement de se déformer avec l’application d’une 

tension électrique [CC1880]. Sa découverte a ouvert la voie aux investigations autour de l’interaction 

entre les ondes ultrasoniques et les tissus biologiques dès la fin des années 1920 [HL1928][EFJ1974]. 

Au milieu du XXème siècle, l’intérêt pour l’ultrason dans la médecine a rapidement progressé avec 

des études sur les propriétés acoustiques des tissus biologiques ainsi que sur les effets thermiques 

et non-thermiques des ondes ultrasoniques dans le corps humain et enfin l’apparition des premiers 

appareils d’imagerie ultrasonique [EFJ1974]. L’ultrason s’est ensuite progressivement imposé comme 

un outil incontournable dans les applications de diagnostic et de thérapie. Ces dernières permettent 

par exemple aujourd’hui le traitement de tumeurs ou de glaucomes par HIFU (High Intensity 

Focused Ultrasound) par destruction des lésions [INS19]. La destruction des tissus n’étant pas 

souhaitable pour notre application, on peut donc se tourner vers les normes en vigueur pour les 

applications de diagnostic afin de définir les spécifications pour un réseau d’implants.  

1.2.1 Réglementation de l’ultrason dans le corps humain 

Malgré leur apparente inoffensivité, les appareils utilisant des ondes ultrasoniques traversant 

des tissus humains doivent respecter un certain nombre de contraintes. Dans l’Union Européenne, 

les dispositifs médicaux sont soumis depuis mai 2021 à la directive 2017/745 [CE17]. Celle-ci 

s’appuie notamment sur les normes publiées par l’IEC (International Electrotechnical 

Commission) qui est une organisation internationale regroupant des organismes nationaux de 

normalisation. Un autre organisme de référence est la FDA (Food and Drug Administration) qui 
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est chargée d’octroyer les droits de commercialisation de produits alimentaires ou médicaux et 

notamment les appareils utilisant l’ultrason aux États-Unis. Cet organisme ayant un rayonnement 

international, l’Union Européenne s’appuie également sur certaines de ses normes. Dans le cas 

particulier des appareils électriques utilisant les ondes ultrasoniques à des fins de diagnostic et de 

surveillance, le standard concerné se nomme EN 60601-2-37 [CE17].  

Deux phénomènes potentiellement dangereux pour le patient exposé aux ondes sont visés par 

cette norme. Il s’agit, d’une part, de l’augmentation de la température liée à l’absorption des ondes 

ultrasoniques par les tissus biologiques et, d’autre part, du phénomène de cavitation pouvant 

endommager des tissus. Cette norme concerne également l’augmentation de la température du 

transducteur qui fait croître la température des tissus adjacents [MDD17]. D’après un amendement de 

2004, la température des tissus faisant au moins 37 °C, l’interface tissu/transducteur ne doit pas 

dépasser 43°C après une durée d’exposition de 30 minutes et ce pour un transducteur situé à 

l’intérieur du corps humain [IEC04]. En effet, les mécanismes de tolérance thermique, qui en temps 

normal protègent les cellules de la chaleur, commencent à ne plus jouer leur rôle à partir de 43°C. 

L’échauffement des tissus peut alors affaiblir la synthèse de protéines cellulaires et le 

renouvellement cellulaire [HPA10]. D’un autre côté, les ondes ultrasoniques pourraient aussi 

favoriser la prolifération de bactéries notamment pour de faibles fréquences (<100 kHz) [PR13]. Les 

deux indices définis dans la suite, bien que non-parfaits, sont utilisés pour limiter les risques 

potentiels de l’ultrason [HAA12].  

 

Indice thermique (TI) 

L’augmentation de la température liée à l’absorption des ondes ultrasoniques par les tissus 

biologiques est quantifiée par l’indice thermique défini par (1) dans [HAA12], 

 

𝑇𝐼 =
𝑃𝑡

𝑃1
 (1.1) 

où le paramètre 𝑃𝑡 correspond à la puissance acoustique totale émise par le transducteur et le 

paramètre 𝑃1 à la puissance acoustique nécessaire pour que la température des tissus augmente de 

1°C en Watts. Un indice thermique inférieur à 6 est généralement recommandé [NG02]. 
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Indice mécanique (MI) 

Lorsqu’on applique un pulse électrique sur un transducteur piézoélectrique, il se déforme et 

émet une onde mécanique. C’est l’effet piézoélectrique inverse.  

Le signal acoustique alors généré se propage dans les tissus biologiques avec une courbe de 

pression telle que représentée sur la Figure 1.2 en fonction du temps. On observe deux points 

particuliers : un point de pression maximale, appelé pression crête de compression et un point de 

pression minimale, appelé pression crête de raréfaction [HAA12].  

Le phénomène de cavitation correspond à l’expansion et la contraction de bulles de gaz, 

présentes dans les tissus humains, lors du passage de l’onde ultrasonique. Sous certaines conditions, 

ces bulles peuvent changer de volume jusqu’à imploser, abîmant ainsi les tissus. Plus la pression 

appliquée est élevée et plus le risque de cavitation augmente. De même, plus la fréquence est faible 

et plus la durée de raréfaction et donc la durée de déformation des bulles de gaz est importante, 

augmentant ainsi le risque de cavitation. D’un autre côté, pour que ce phénomène sur des petites 

bulles de gaz se produise, la fréquence doit être assez précise et élevée [STK15]. L’indice mécanique 

permet alors d’évaluer le risque de cavitation. L’indice mécanique est défini par [ABB1999] : 

 
𝑀𝐼 =

𝑝𝑟3

𝐶𝑀𝐼√𝑓
 (1.2) 

où le coefficient 𝐶𝑀𝐼 vaut 1 MPa.MHz-1/2, la grandeur 𝑓 correspond à la fréquence du pulse en 

MHz et 𝑝𝑟3 à la valeur de la pression crête de raréfaction à la distance où l’intégrale de l’intensité 

sur l’axe de propagation est la plus élevée en MPa [FDA17].  

En phase de test, les mesures pour établir l’indice mécanique 𝑀𝐼 d’un appareil sont 

généralement faites dans l’eau. Puisque l’absorption des ondes ultrasoniques dans du tissu 

biologique est plus élevée que dans de l’eau, la valeur de pression est réduite de 0,3 dB/cm/MHz. 

Figure 1.2. Onde de pression émise en réponse à un pulse électrique en fonction du temps (adapté de [HAA12]) 
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Le coefficient ‘3’ dans 𝑝𝑟3 correspond d’ailleurs à la prise en compte de l’absorption de l’onde par 

le milieu biologique. La FDA a fixé un indice mécanique 𝑀𝐼 de 1,9 comme valeur limite [FDA17]. 

En théorie, le phénomène de cavitation serait impossible lorsque l’indice mécanique est inférieur à 

0,7 [HAA12]. Puisqu’il s’agit, pour notre application, d’envois fréquents et pour une durée illimitée 

d’ondes dans le corps humain, une valeur maximale autorisée de 0,7 semble plus appropriée afin 

d’écarter tout risque de cavitation. 
 

Intensité spatialement maximale temporellement moyenne (𝐼𝑆𝑃𝑇𝐴) 

Le paramètre 𝐼𝑆𝑃𝑇𝐴 (Spatial-Peak Temporal-Average intensity) correspond à l’intensité 

temporelle moyenne (𝐼𝑇𝐴) mesurée à l’endroit où elle est la plus élevée (𝐼𝑆𝑃) comme indiqué sur 

les Figure 1.3 a) et b). Elle est exprimée en mW/cm². C’est le paramètre le plus répandu pour 

justifier la validité des implants ultrasoniques comme nous le verrons à la section 1.3.2. La Figure 

1.3 b) représente la forme typique de l’intensité d’une onde émise par un disque en fonction de la 

distance normale à l’axe de propagation. Ce sera donc sur l’axe de propagation que l’on mesure 

l’intensité 𝐼𝑆𝑃𝑇𝐴. Pour réduire le risque d’abîmer des tissus, la limite de l’intensité 𝐼𝑆𝑃𝑇𝐴 fixée par 

la FDA est de 720 mW/cm² avec une prise en compte de l’atténuation de 0,3 dB/cm/MHz si les 

mesures sont faites dans l’eau. Cette valeur est valable pour tout le corps humain à l’exception du 

cœur, des yeux ou d’un fœtus qui sont plus fragiles et nécessitent plus de précaution.  

La Figure 1.4 représente l’intensité 𝐼𝑆𝑃𝑇𝐴 à partir de laquelle des effets non désirables peuvent 

être attendus en fonction de la durée d’exposition aux ondes. Elle semble suggérer que malgré une 

durée d’exposition de plus en plus longue, il n’y a pas d’effets néfastes observés pour une valeur 

inférieure à 100 mW/cm² [NG02]. Ce résultat est rassurant pour la conception d’un réseau 

ultrasonique qui émet de façon régulière des ondes acoustiques dans le corps humain. Finalement, 

il semble plus judicieux de choisir 100 mW/cm² comme valeur de référence à la place des 

Figure 1.3. a) Intensité en fonction du temps en réponse à un pulse b) Intensité en fonction de la distance par rapport 

à l’axe de propagation (adapté de [HAA12]) 
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720 mW/cm² citées dans la littérature des implants ultrasoniques, cette dernière limite ayant été 

fixée pour des examens de courte durée [FDA17].  

 

1.2.2 Norme pour un réseau de communication dans le corps humain 

L’organisation IEEE a proposé en 2012 le standard IEEE 802.15.6 concernant les WBAN 

(Wireless Body Area Network) [STK15]. Il permet de définir les services et protocoles des deux 

couches les plus basses du modèle OSI (Open System Interconnection). Il s’agit de la couche 

physique et de la couche de liaison qui comprend les sous-couches LLC (Logical Link Control) et 

MAC (Medium Acces Control). Ces réseaux ont de vastes applications avec des nœuds pouvant se 

situer à l’intérieur ou à l’extérieur du corps humain. Ils sont donc à basse consommation et ne 

communiquent que sur de petites distances.  La sécurité et notamment la protection des données y 

joue un rôle fondamental. 

Le standard s’appuie sur des bandes de fréquences approuvées par les autorités de santé allant 

de 10 MHz pour les communications HBC à 10,6 GHz pour les communications UWB (Ultra Wide 

Band). Les bandes ISM sont également proposées [IEEE12]. Or, ces fréquences sont supérieures aux 

fréquences généralement choisies pour la transmission d’énergie ultrasonique comme nous le 

verrons à la section 1.3.2. Il est par ailleurs question uniquement d’antennes, et non de 

transducteurs, ainsi que de typologies de réseaux autres que celle envisagée dans ces travaux. En 

Figure 1.4. Intensité 𝐼𝑆𝑃𝑇𝐴 à partir de laquelle des effets sont observés en fonction du temps d’exposition (adapté de 

[NG02]) 
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comparaison avec les communications radiofréquences, les réseaux de communication par 

ultrasons sont relativement peu explorés et non standardisés. Ces travaux ne s’appuient donc pas 

sur le standard défini par l’IEEE car il ne prend pas en compte à ce jour les caractéristiques de la 

couche physique nécessaires à la mise en œuvre d’un réseau communiquant par ultrasons. Comme 

nous allons le voir dans la suite, de nombreuses fréquences inférieures à 10 MHz ont pu être 

expérimentées, notamment avec des implants entièrement intégrés. 

1.3 Présentation des systèmes de communication par ultrasons 

1.3.1 Les débuts des communications ultrasoniques dans le corps humain 

Transmettre des informations grâce à des ondes ultrasoniques dans le corps humain a pour la 

première fois été proposé en 2001 par Kawanabe et al. [KKS01]. Le but était alors d’établir une liaison 

entre un stimulateur cardiaque et un émetteur-récepteur extérieur au corps humain. La technique 

de modulation choisie est l’ASK (Amplitude-Shift Keying). Ce type de modulation numérique, qui 

compte parmi les plus basiques, consiste à faire varier l’amplitude du signal d’émission sur deux 

niveaux distincts. Un ‘0’ logique est ainsi codé par une amplitude A0 et un ‘1’ logique est codé par 

une amplitude A1, avec l’amplitude A0 différente de l’amplitude A1. La communication par ASK 

dans [KKS01] fonctionne correctement jusqu’à une distance de 15 mm. Au-delà de cette distance, 

l’amplitude maximale détectée devient inférieure à la tension de seuil inhérente au circuit rendant 

impossible la détection du signal [KKS01]. C’est en effet un inconvénient majeur de l’ASK. 

En 2008, a été lancé un projet d’envergure européenne afin de développer l’ultrason comme 

moyen de propagation dans un réseau de capteurs corporel (Body Sensor Network – BSN) [DEH08]. 

Un système basé sur une unité de contrôle extérieure au corps humain communiquant avec un ou 

plusieurs transpondeurs dotés d’un capteur ou d’un actionneur est proposé. C’est ce modèle de 

réseau qui est aujourd’hui le plus répandu dans l’état de l’art. Dans ce projet, les capteurs relèvent 

régulièrement des données vitales qui sont enregistrées dans la mémoire de la puce. Les 

transpondeurs sont interrogés par l’unité de contrôle à intervalle programmable. La particularité 

est alors le mode de communication choisi, il s’agit de la modulation par rétrodiffusion 

(backscattering). Cette méthode ressemblant à la technologie RFID (RadioFrequency 

IDentification) consiste à augmenter la réflectivité du transducteur ultrasonique en le 

court-circuitant. A l’inverse, l’amplitude de l’onde réfléchie est réduite en plaçant le transducteur 
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en circuit ouvert afin d’absorber l’onde incidente. Ainsi, ce type de modulation est également basé 

sur la variation de l’amplitude du signal [PEI13]. 

Dans des travaux de la référence [GMP12] datant de 2012, les caractéristiques requises pour un 

réseau IBAN (Intra-Body Area Network) comme la forme du transducteur, la fréquence maximale 

du signal ou encore la bande passante disponible pour des communications ultrasoniques sont 

investiguées. Par la suite, un réseau ultrasonique comprenant une couche physique mais aussi une 

couche de liaison est développé [SM17]. Le but était de créer une plate-forme modulaire tant au 

niveau logiciel que matériel avec des communications implant à implant. Le prototype alors 

fabriqué aurait surpassé la technique de transmission BLE en atteignant un taux d’erreurs binaires 

(Bit Error Rate – BER)  de 10-6 pour une distance de 20 cm entre l’émetteur et le récepteur et pour 

une puissance transmise d’un peu moins d’un milliwatt. Cette distance figure parmi les plus 

grandes trouvées dans la littérature. On peut noter que pour atteindre une distance aussi importante, 

la puissance d’émission est relativement élevée comparé aux puissances habituelles comme nous 

allons le voir avec les circuits de l’état de l’art. Par ailleurs, les transducteurs sont des disques 

directionnels qui présentent un diamètre important d’environ 1 cm avec une épaisseur de 3 mm. 

Enfin, l’implant consommerait 26 mW lors de la réception de données. Ceci est notamment lié à 

l’utilisation d’un microcontrôleur et d’un FPGA (Field-Programmable Gate Array) qui permettent 

l’utilisation de protocoles et d’une modulation aussi complexe que le THSS (Time-Hopping Spread 

Spectrum) [SM17]. 

En 2016, des types de modulation toujours plus complexes sont expérimentés avec des ordres 

de modulation de 4 à 64 [SOP16]. Le type de modulation employé est la M-QAM (Quadrature 

Amplitude Modulation) avec M indiquant l’ordre de modulation (voir section 2.2.2). Un signal 

modulé en QAM est obtenu par l’association de deux signaux sinusoïdaux I et Q déphasés de 90°. 

Ce type de modulation a permis d’obtenir des taux d’erreurs binaires inférieurs à 10-4 pour des 

débits binaires allant jusqu’à 30 Mbits/s pour la 64-QAM dans une longe de porc plongée dans de 

l’eau. L’émetteur et le récepteur étaient placés à une distance d’environ 6 cm avec des transducteurs 

ultrasoniques de presque 2 cm de diamètre. 

Comme le démontrent les travaux présentés, des taux d’erreurs binaires relativement bas 

peuvent être obtenus pour les communications ultrasoniques à plusieurs centimètres de distance 

entre l’émetteur et le récepteur, pour des débits binaires de plusieurs Mbits/s et pour différents 
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types de modulation. Cependant, tous ces transducteurs ont un diamètre de l’ordre du centimètre. 

Considérant que plusieurs de ces transducteurs sont destinés à être implantés dans le corps humain, 

il est essentiel de réduire leurs dimensions et ceux des implants pour rendre le réseau plus viable. 

La possibilité de réduire la taille d’un transducteur bulk jusqu’à des dimensions de 50 μm a été 

investiguée dès 2013 [SCR19]. De plus, la consommation des circuits ultrasoniques présentés est 

généralement très élevée. D’une part, l’énergie ultrasonique émise dans le corps humain doit être 

la plus faible possible pour limiter les risques de santé liés à l’échauffement des tissus par les ondes 

ultrasoniques [HAA12]. D’autre part, l’onde ultrasonique doit être suffisamment puissante pour 

transporter l’information sur de grandes distances. Il faut donc trouver un compromis entre une 

distance de communication élevée et la réduction de la puissance acoustique émise. Le circuit doit 

également être simple et basse consommation pour éviter que trop de chaleur soit rayonnée autour 

de l’implant qui pourrait abîmer les tissus adjacents.  

Certaines études sur les couches plus élevées du modèle OSI ont commencé à émerger ces 

derniers temps. En 2017 est proposé un système de transmission à base de pulses et un protocole 

spécifique pour les communications ultrasoniques dans le corps humain nommé UsWB [SM17]. 

En 2019, différents mécanismes de MAC ont été expérimentés [CWA19]. Une autre étude s’est 

focalisée sur les codes correcteurs d’erreurs pour des réseaux WBAN (Wireless Body Area 

Network). De plus, un récepteur CDMA (Code Division Multiple Access) assisté par apprentissage 

automatique a été conçu [KIA19]. Ce sujet n’est pas approfondi davantage dans ces travaux qui 

portent principalement sur l’élaboration de la couche physique d’un circuit émetteur-récepteur. 

1.3.2 Etat de l’art des implants ultrasoniques 

1.3.2.1 Définition et types de transducteurs 

La plupart des transducteurs de l’état de l’art sont des transducteurs bulk, c’est-à-dire un bloc 

de matériau piézoélectrique. Or, de nombreuses recherches ont été menées les dernières années sur 

les transducteurs MUT (Micromachined Ultrasonic Transducer) qui utilisent l’oscillation d’une 

membrane permettant d’augmenter la bande passante et de faciliter l’adaptation d’impédance avec 

des milieux aqueux [PC17][HHL17][BEF19][LBH20]. Or les CMUT (Capacitive MUT) nécessitent des 

tensions de polarisation très élevées ce qui est indésirable dans le corps humain et les PMUT 

(Piezoelectric MUT) ont un rendement très bas [NHF21][BEF19][SJZ21]. L’efficacité des PMUT est 
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usuellement inférieure à 5% mais peut atteindre jusqu’à 45 % [LBH20][HLG13]. Afin de surmonter le 

problème de la polarisation des CMUT, des CPUT (Capacitive Parametric Ultrasonic Transducer) 

ont été proposés. Leur rendement pourrait atteindre 90 % contre environ 70 % pour les CMUT et 

les transducteurs bulks. Des études plus poussées des CPUT pourront permettre d’envisager leur 

utilisation dans un réseau d’implants [SSL17][SJZ21]. 

1.3.2.2 Description générale des implants ultrasoniques et de leur dispositif 

La Figure 1.5 représente l’implant et le dispositif typiques de l’état de l’art. La Figure 1.6 

montre quatre implants de l’état de l’art. 

Les implants typiques de l’état de l’art présentés dans le Tableau 1.1 et schématisés Figure 

1.5 a) ont en commun d’être totalement intégrés et de posséder tous les composants nécessaires à 

leur utilisation finale avec une application de mesure ou de stimulation fonctionnelle. Ils sont de 

plus enrobés dans un matériau biocompatible tel que le PDMS (PolyDiMéthylSiloxane) ou le 

parylene-C. Il est adapté pour le corps humain tout en protégeant le circuit. Les implants sont 

souvent composés d’un circuit intégré, d’un condensateur COTS (Components-Off-The-Shelf) et 

d’au moins un transducteur piézoélectrique bulk.  

Le transducteur de l’implant récupère l’énergie acoustique émise par un transducteur situé à 

l’extérieur du corps humain. L’onde reçue est redressée et souvent traitée par un circuit de gestion 

de puissance (power management) et finalement stockée dans le condensateur. C’est cette 

Figure 1.5. a) Image de l’implant ultrasonique typique b) Dispositif de test de l’implant typique 
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caractéristique des implants ultrasoniques de l’état de l’art qui permet de limiter leur taille en se 

passant par exemple d’une batterie au lithium encombrante. Parfois un transducteur est prévu pour 

la communication alors qu’un autre est dédié à la récupération d’énergie [SWS18][MK19] ou alors un 

seul implant assure les deux fonctions [WYS17][GPS19]. Ces transducteurs ont la forme d’un cube à 

l’exception du transducteur en forme de disque de la référence [MK19] (Figure 1.6 b)). Ils ont de 

plus un volume inférieur à 3 mm3, ce qui en fait généralement le plus gros élément de l’implant.  

Avec des dimensions de  2,1 x 0,75 x 0,8 mm³, le circuit référence [SNS16] est le plus petit du 

Tableau 1.1, ne nécessitant que peu d’éléments comme on le voit sur la Figure 1.6 c). Dans 

[SCE20][SAL21] est présenté un implant ultrasonique de volume 0,065 mm³. D’après nos 

connaissances, il s’agit du plus petit implant ultrasonique de l’état de l’art. Il est représenté sur la 

Figure 1.6 d). Ses dimensions ont pu être réduites notamment en interfaçant le transducteur 

piézoélectrique et le circuit intégré seulement par un film conducteur sans l’utilisation d’un substrat 

supplémentaire.  

Par ailleurs, les fréquences porteuses des autres implants sont généralement de même ordre de 

grandeur, variant de 790 kHz à 2,5 MHz. Les débits binaires varient en fonction des différentes 

applications des implants. Le circuit de stimulation de la référence [PJS18] par exemple n’émet qu’un 

seul bit pour communiquer une stimulation réussie. Pour la référence [SNS16], un débit de 500 kbit/s 

est nécessaire pour renvoyer les données d’un électromyogramme ou d’un électroneurogramme. 

La modulation d’amplitude est la plus répandue avec la OOK (On-Off Keying) et la rétrodiffusion. 

Toutes les données en lien avec la communication, décrites dans le Tableau 1.1, font référence 

à une liaison montante, c’est-à-dire qu’on s’intéresse à l’onde émise par l’implant et reçue par un 

transducteur externe. Le dispositif de test standard est représenté Figure 1.5 b). Un transducteur 

externe, de taille généralement supérieure à l’implant lui-même, émet une onde de forte intensité 

focalisée sur l’implant à tester. Parfois l’implant émet une onde en réponse avec l’énergie 

récupérée. Cette onde est facilement reçue grâce aux dimensions avantageuses du transducteur 

externe qui peut être différent de l’émetteur externe [CWC17][WYS17]. Le plus souvent, le milieu de 

propagation est un aquarium rempli d’huile de ricin ou d’eau. Dans certains cas, le circuit intégré 

est localisé à l’extérieur de l’aquarium et est relié par des fils au transducteur pour les tests 

[WYS17][MK19]. Certains circuits sont directement testés in vivo [SNS16][PJS18]. 
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Les valeurs de l’intensité 𝐼𝑆𝑃𝑇𝐴 indiquées dans le tableau font référence à la puissance émise 

par le transducteur externe utilisé pour communiquer et pour transmettre de l’énergie aux implants. 

Au contraire, les tensions émises affichées dans le Tableau 1.1, correspondent à celles de l’implant 

et non du transducteur externe. Les tensions reçues sont celles du récepteur externe. Les distances 

annoncées entre deux transducteurs varient beaucoup d’un article à l’autre selon le milieu de test 

notamment. Les circuits des références [SNS16] et [GPS19] permettent tous deux de mesurer une 

activité neuronale en utilisant la rétrodiffusion. Le premier implant est directement testé à 

l’intérieur d’un rat. Ce milieu hétérogène explique en partie sa faible distance avec l’interrogateur 

externe. Au contraire, le second implant est testé dans de l’eau, soit le milieu le moins absorbant. 

1.3.2.3 Circuits et performances des implants ultrasoniques de l’état de l’art 

Deux types de circuits de réception et surtout d’émission sont proposés dans l’état de l’art. Le 

premier utilise la technologie de la rétrodiffusion. Le second correspond au schéma plus classique 

où le signal émis n’est pas une réponse immédiate au signal reçu. De plus, différents systèmes de 

communications sont expérimentés par les implants de l’état de l’art comme des liaisons full-

duplex, half-duplex ou un système d’implants adressables. 

 

 

Figure 1.6. Implants ultrasoniques présentés dans l’état de l’art a) [CWC17] b) [MK19] c) [SNS16] d) [SAL21] 
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Tableau 1.1. Récapitulatif de l’état de l’art des implants ultrasoniques avec circuits intégrés 

aElectroneurogramme, bElectromyogramme, cTitano-Zirconate de Plomb, dA la fréquence de résonance, ePolydimethylsiloxane, *Estimé 

 Neuron 

[SNS16] 

ISSCC 

[CWC17] 

JSSC 

[WYS17] 

ArXiv  

 [PJS18] 

VLSI 

[SWS18] 

ISSCC 

[GPS19] 

TCASII 

[MK19] 

Circuit intégré  

Procédé - 65 nm 180 nm 65 nm 65 nm 65 nm 350 nm 

Fréquence 

porteuse 
1,85 MHz 2,45 MHz 790 kHz 1,85 MHz 2,5 MHz 1,78 MHz 1 MHz 

Débit 500 kbit/s 95 kbit/s 40 kbit/s* - 120 kbit/s >35 kbit/s 75 kbit/s 

Modulation Rétrodiffusion OOK OOK Rétrodiffusion OOK 
Rétrodiffusion 

linéaire 
OOK à pulse 

Dimensions 
0,5 x 0,45 

mm2 
- 

1,86 x 0,95 

mm2 
~1 x 1 mm2 2 x 1,7 mm2 0,5 x 0,5 mm2 

1,1 x 0,55 

mm2 

Application ENG a/EMG b - Pression 
Stimulateur 

nerf sciatique 

Imagerie 

thermoacoustique 

Activité 

neuronale 

Activité 

gastrique 

Transducteur 

Matériau PZTc PZT4 PZT-5A PZT PZT4 PZT PZT-5A 

Impédanced - ~4 kΩ ~30 kΩ ~4 kΩ - ~4 kΩ  - 

Dimensions  
0,75 x 0,75 x 

0,75 mm3 

0,55 x 0,55 x 

0,4 mm3 

1,8 x 1,1 x 

1,1 mm3 

0,75 x 0,75 x 

0,75 mm3 

0,55 x 0,55 x 

0,4 mm3 

0,75 x 0,75 x 

0,75 mm3 

1,1 x 0,2 

mm2 

Performances 

BER - <10-4 <10-5 ~1,5x10-7 <10-7 - - 

ISPTA par rapport 

à 720mW/cm2 
0,03 % - 5,5 % 96 % - - - 

Indice 

mécanique par 

rapport à 1,9 

- - - 58 % - - - 

Energie/bit TX - - 8,7 nJ/bit* -   0,44 nJ/bit 

Puissance TX 

Tension TX             

Tension RX c-c 

120 µW         

0 – 5 V             

- 

~125 µW            

0 – 1 V                

1 mV*    

~120 µW                       

0 – 1,9 V                

6 mV* 

- 

- 

80 mV* 

- 

0 – 0,8 V                

- 

- 

- 

1,4 mV* 

- 

0 – 3 V 

6 mV* 

DistanceTx-Rx 0,88 cm 8,5 cm 12 cm 1,8  cm 6 cm 5 cm 3,75 cm 

Dimensions de 

l’implant 

~2,1 x 0,75 x 

0,8 mm3 

2,6 x 6,5 x 

1,8 mm3 

1,7 x 2,3 x 

7,8 mm3 

3,1 x 1,9 x 

0,89 mm3 
9 x 3 x 3 mm3 

3,8 x 0,84 x 

0,75 mm3 

4 x 2,5 x 1 

mm3 

Matériau 

d’encapsulation 
Epoxy Epoxy PDMSe Parylene-C - Parylene-C Sylgard-184 

Milieu de test In vivo (rat) 
Huile de 

ricin 

Huile de 

ricin 
In vivo (rat) Huile de ricin Eau Eau 
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Pour les circuits utilisant une communication classique nous citons [CWC17], [WYS17] et [MK19] : 

o L’implant de la référence [CWC17] (Figure 1.6 a)) est capable d’extraire l’horloge du signal reçu, 

de recevoir des données modulées en OOK et d’émettre un signal également modulé en OOK. 

L’apport de ces travaux est de proposer une fréquence à l’émission différente de celle en 

réception afin d’éviter des interférences avec l’onde reçue et ses harmoniques, créant ainsi une 

liaison full-duplex.  

En réception, le transducteur ultrasonique est directement relié aux circuits de récupération 

d’énergie permettant notamment de charger un condensateur externe de 20 nF. Dès lors que 

l’onde alimentant le circuit n’est plus reçue pendant une courte durée (ce que l’on appelle un 

« notch » en anglais), la phase d’émission des données peut démarrer. Un circuit générateur de 

fréquence récupère l’horloge reçue à environ 1 MHz et la multiplie par 2,6 à partir d’un 

oscillateur en anneau et d’un générateur de fréquence composé notamment de compteurs. C’est 

la fréquence en émission qui est plus grande qu’en réception pour obtenir un débit binaire plus 

grand. Le signal binaire à émettre est généré de façon aléatoire. Lorsque le bit est à ‘1’, tous les 

éléments du générateur de fréquence sont mis en marche. Lorsque le bit est à ‘0’, ils sont 

désactivés. Par conséquent aucun signal n’est émis.  

Le PA (Power Amplifier) est de classe D, son dernier étage est formé par un simple inverseur 

avec un rapport Wp/Lp de 500 et Wn/Ln de 333 fournissant ainsi une puissance d’émission 

d’environ 125 uW. Le transducteur pour l’émission est différent de celui en réception. Cette 

configuration permet d’atteindre une distance de 8,5 cm entre les transducteurs dans un 

dispositif similaire à celui de la Figure 1.5 b). Il a cependant été nécessaire de filtrer les 

harmoniques du signal à 1 MHz lors de la réception du signal émis par l’implant pour 

l’obtention d’un BER inférieur à 10-4 dans de l’huile de ricin [CWC17]. 

o L’intérêt de la référence [WYS17] est de présenter un implant doté d’un capteur de pression pour 

le corps humain et la possibilité d’émettre ces données par des ondes ultrasoniques à des 

distances élevées tout en gardant un BER faible. De plus, le transducteur piézoélectrique est 

unique et est relié à la fois au circuit de réception d’énergie et à l’émetteur des données du 

capteur de pression. A l’inverse du circuit précédant, il s’agit d’une liaison half-duplex. 

L’émetteur-récepteur externe transmet une onde à l’implant qui lui renvoie un signal en retour, 

évitant de cette manière que les deux ondes interfèrent. Une seule fréquence peut être utilisée.  
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Le signal de puissance reçu passe par un redresseur pour ensuite charger un condensateur de 

80 nF. Le circuit permettant de détecter l’onde ultrasonique est un comparateur à miroirs de 

courant associé à un timer composé d’un condensateur et d’un transistor NMOS. Cette structure 

permet d’éteindre le LDO (Low-DropOut regulator) lors de la réception d’énergie acoustique, 

avec un délai d’attente avant de le rallumer, dans le but d’économiser de l’énergie. D’ailleurs, 

le LDO alimente tous les circuits sauf ceux du power management. Contrairement au circuit 

précédent, l’horloge du signal incident n’est pas récupérée. C’est un oscillateur NMOS à 

relaxation qui produit la porteuse à 790 kHz. Un modulateur OOK génère deux signaux de 

phases opposées et transmises par un PA de classe D différentiel composé de deux inverseurs. 

Chaque inverseur possède un transistor NMOS supplémentaire relié à la masse afin de pouvoir 

couper l’émission et évacuer l’énergie résiduelle dans le transducteur en reliant ses deux bornes 

à la masse. Lors de la phase de charge du condensateur de l’alimentation, ce transistor est 

bloqué pour éviter que le courant ne puisse passer dans la masse et donc court-circuiter le 

transducteur. Le passage d’un courant dans l’alimentation est empêché par l’ajout d’une diode 

Schottky. 

Cet émetteur permet d’obtenir un BER inférieur à 10-5 à une distance de 12 cm dans un phantom 

(bloc de matériau ayant des propriétés proche de celles du corps humain). Ce phantom est 

constitué par de l’huile de ricin. Cette amélioration par rapport au circuit précédent peut être 

liée à une fréquence porteuse plus basse, au circuit externe ou encore aux différences entre les 

matériaux piézoélectriques [WYS17].  

o Similairement, l’implant présenté référence [SWS18], récupère l’énergie ultrasonique envoyée 

par un circuit externe et la stocke dans un condensateur de 200 µF. La fin de réception de l’onde 

de puissance marque le début de la phase de transmission de données d’imagerie 

thermoacoustique. Le signal est également modulé en OOK et émis avec une porteuse à 

2,5 MHz et un débit binaire de 120 kbit/s. La distance parcourue est de 6 cm pour un BER 

inférieur à 10-7 [SWS18]. 

o La référence [MK19] (Figure 1.6 b)) présente un réseau d’implants adressables renvoyant des 

mesures d’ondes électriques gastriques alimentés en énergie acoustique [MK19]. L’onde émise 

par le transducteur externe transporte un ou deux notchs pouvant ainsi adresser deux types 

d’implants afin d’éviter l’émission simultanée de tous les implants du réseau. 
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L’onde incidente passe tout d’abord dans un détecteur d’enveloppe. Ce signal, retardé de 15 µs, 

est injecté sur l’entrée d’horloge d’une bascule D avec le signal non retardé en entrée. De cette 

façon, si la sortie de la bascule est à ‘1’, il s’agit de l’implant avec l’identifiant ID = 0 qui est 

interrogé. Si au contraire la sortie est de ‘0’, deux notchs ont été émis de façon consécutive, 

c’est alors l’implant avec l’identifiant ID = 1 qui est interrogé. Selon le type d’implant, une 

porte NAND permet d’identifier un ID de 0 ou une porte XNOR identifie un ID de 1. L’horloge 

est récupérée sur l’onde émise par le transducteur extérieur. Si l’identifiant est correctement 

détecté, les données mesurées sont mises en forme et transmises par un driver. Afin 

d’économiser de l’énergie, les signaux envoyés sont des pulses modulés en OOK. 

Cet implant atteint une profondeur de propagation de seulement 3,75 cm dans de l’eau sans 

indication du BER ou de la puissance d’émission [MK19]. 

Quant aux circuits utilisant la rétrodiffusion, nous citons les références [SNS16], [SAL21], [SCE20] 

et [GPS19]. 

o L’implant de la référence [SNS16] (Figure 1.6 a)) possède la capacité de renvoyer une activité 

neuronale par réflexion d’une onde incidente. Les électrodes du transducteur piézoélectrique 

sont reliées au drain et à la source du transistor. Le potentiel de grille est modulé par le signal 

neuronal, ce qui va moduler le courant de drain du transistor et donc modifier son impédance 

et la réflectivité du transducteur. Son besoin en énergie est très faible et un 𝐼𝑆𝑃𝑇𝐴 de seulement 

0,03 % de la valeur limite (720 mW/cm2) est suffisant pour assurer le bon fonctionnement de 

l’implant. Au contraire, l’implant de la référence [WYS17] nécessite un 𝐼𝑆𝑃𝑇𝐴  presque 200 fois 

plus élevé. La durée de chargement de son condensateur représente d’ailleurs environ un 

cinquième du temps total de fonctionnement afin de pouvoir alimenter ses nombreux circuits. 

La distance parcourue est de plus inférieure au centimètre malgré une puissance émise de 

120 µW. 

o Le principe de la rétrodiffusion est repris pour le plus petit implant ultrasonique des références 

[SAL21][SCE20] (Figure 1.6 d)) avec un transistor NMOS utilisé comme modulateur. Il comporte 

par ailleurs un redresseur, deux étages de régulation de tension, un oscillateur utilisé comme 

capteur de température et un level shifter. La sortie du second régulateur alimente l’oscillateur 

à relaxation dont la fréquence est sensible aux variations de température. La fréquence générée 

n’est que de quelques Hertz afin d’économiser de l’énergie. Le level shifter permet de faire 
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fonctionner le transistor NMOS à la tension de sortie maximale. Cependant, la plus grande 

distance mesurée entre l’émetteur-récepteur extérieur et l’implant n’est que de 2 cm. Ce résultat 

peut s’expliquer par une fréquence porteuse élevée de 8,3 MHz. La petite taille du transducteur 

ultrasonique est une difficulté annoncée pour focaliser l’onde de puissance sur l’implant.  

o La référence [GPS19] propose une rétrodiffusion linéaire par variation du courant traversant le 

transducteur plutôt que par variation d’une résistance. A cet effet, le redresseur de 

l’alimentation est réutilisé. Une distance de propagation de 5 cm dans l’eau est ainsi atteinte. 

 

En plus des liaisons montantes du Tableau 1.1, on peut citer quelques travaux sur des liaisons 

descendantes. L’implant de la référence [PJS18] utilisant la rétrodiffusion par exemple fonctionne 

principalement comme récepteur. Il comporte un stimulateur de nerf commandé par un émetteur-

récepteur externe mais aussi une machine d’états, un extracteur d’horloge et un condensateur de 

4 µF pour l’alimentation du circuit. De façon similaire, le circuit de stimulation électrique de la 

référence [CCL18], possède une machine d’états qui analyse les commandes envoyées par un 

émetteur externe. Des notchs permettent de communiquer à l’implant les commandes de début de 

réception de données, de fin de réception de données et de début de stimulation. Pendant la phase 

de transmission de l’émetteur externe, 17 bits définissant les modalités de stimulation, sont envoyés 

par PWM-ASK (Pulse Width Modulation-ASK). Cette modulation peu typique est choisie pour 

permettre de charger un condensateur en simultané de l’extraction de l’horloge nécessaire pour la 

stimulation. Le circuit consomme une énergie de 1,25 nJ/bit. Une distance de 10,5 cm est atteinte 

dans de l’huile de ricin avec un BER inférieur à 10-5. Cependant, là aussi la communication de 

l’implant se fait avec un émetteur extérieur tel que représenté sur la Figure 1.5 b). 

Pour la plupart des implants de l’état de l’art, le transducteur externe possède une fonctionnalité 

d’interrogateur. Les implants attendent le signal venu de l’extérieur pour démarrer  une action 

thérapeutique ou l’émission des données récoltées. Généralement un redresseur charge le 

condensateur d’alimentation. Parfois, l’horloge est extraite du signal incident pour l’émission. Les 

émetteurs sont composés d’un transistor NMOS pour les circuits utilisant la rétrodiffusion et d’un 

PA pour les circuits plus classiques.  
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1.3.3 Réseaux ultrasoniques intracorporels 

Comme représenté sur la Figure 1.7 a), les implants de l’état de l’art sont toujours placés à 

proximité d’un émetteur-récepteur extérieur et communiquent uniquement avec celui-ci. Il s’agit 

d’un réseau en étoile. Par ailleurs, dans certains cas, seule une liaison point à point est envisagée 

[CWC17][WYS17][SWS18]. L’avantage de cette topologie est la résolution du problème majeur de 

l’alimentation mais aussi d’avoir un récepteur externe assez volumineux et sensible pour faire face 

à l’atténuation des ondes. Cependant un autre type de réseau est parfois envisagé 

[SM17][BDV19][KMS20]. Il est semblable au réseau en arbre où chaque implant aurait la possibilité de 

communiquer avec un implant voisin plus proche de l’émetteur-récepteur unique de façon à lui 

faire parvenir l’information. Ainsi, certains implants pourraient servir de relais tout en intégrant 

une fonction de mesure ou de stimulation. Il est représenté Figure 1.7 b). 

D’après nos connaissances, les auteurs de la référence [SM17] sont les premiers à proposer un 

réseau avec des communications implant à implant. Cependant, tous les résultats sont obtenus avec 

un transducteur émetteur qui permet d’envoyer une onde puissante et focalisée à l’implant en 

réception. 

Les premières études de 2016 [SOP16] ont été poursuivies en 2020 par des expériences sur un 

phantom avec une modulation OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) 16-QAM et 

256-QAM [KMS20]. Une modulation OFDM consiste à répartir le signal sur plusieurs fréquences 

sous-porteuses toutes orthogonales afin d’éviter les interférences entre elles. De cette façon 

lorsqu’une fréquence est atténuée par des interférences destructives liées au milieu de propagation, 

Figure 1.7. a) Image du réseau en étoile proposé dans l’état de l’art b) Réseau en arbre 
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le signal pourra être démodulé grâce aux autres sous-porteuses. Dans le cas d’une modulation 

256-QAM OFDM, chaque sous-porteuse est modulée avec une modulation 256-QAM. 

L’expérience a permis la démonstration de la transmission d’une vidéo en direct en haute définition 

avec un débit binaire de 3 Mbits/s par une modulation OFDM 16-QAM. Des expériences avec la 

modulation OFDM 256-QAM ont permis d’obtenir un BER de 2.10-4 avec une bande passante de 

2,3 MHz, un débit binaire de 15 Mbits/s et pour une distance de 6,5 cm. Le transducteur utilisé 

pour la transmission de données est une boule de diamètre 2 mm avec une fréquence de résonance 

proche de 1,2 MHz. Ces transducteurs permettent d’envoyer une onde ultrasonique dans toutes les 

directions ce qui évite le problème de l’orientation des transducteurs. Le transducteur récepteur est 

un array de 64 transducteurs. Lorsque celui-ci est remplacé par un transducteur similaire à 

l’émetteur, le BER grimpe à 1,33.10-1. 

 En 2018, des expériences sont réalisées sur des communications implant à implant avec de 

plus faibles bandes passantes [BJD19]. Les transducteurs sont les mêmes que ceux de la référence 

[KMS20]. Le milieu de transmission est un bloc de gélatine de 8 cm de longueur et 4 cm de côté 

plongé dans un aquarium rempli d’eau avec des parois anéchoïques sur les côtés afin d’éviter les 

réflexions à l’interface aquarium/air. Le débit binaire choisi est de 200 kbits/s et le type de 

modulation est une 4-QAM. Ainsi un BER de 10-4 sur une distance de 8 cm est obtenu. Ces travaux 

ont été étendus par la suite pour faire face aux multi-trajets en utilisant une modulation de type 

OFDM [BDV19]. Il a ainsi été possible d’atteindre une distance de 10 cm à 340 kbits/s dans des 

conditions réalistes avec les mêmes transducteurs que précédemment pour des communications 

implant à implant. 

Il est donc possible d’émettre et de recevoir un signal à des profondeurs convenables, un débit 

binaire de l’ordre de quelques centaines de kbits/s et avec des transducteurs de taille réduite. 

Dans le cas du réseau en étoile, lorsque l’on souhaite placer des implants à une distance plus 

éloignée de l’émetteur-récepteur, plusieurs interrogateurs pourraient être nécessaires. Au contraire, 

les communications implant à implant permettent d’acheminer l’information jusqu’à un émetteur-

récepteur unique. De même, si la source d’alimentation provient de l’extérieur, la personne devrait 

porter plusieurs circuits d’alimentation pour recharger tous les implants. Par ailleurs, dans un 

réseau, les ondes de puissance pourraient interférer avec les communications des autres implants. 

De plus, lorsque la phase de charge du condensateur d’alimentation de l’implant est séparée 
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temporellement de la phase de communication - comme c’est souvent le cas - les ondes de 

puissance participent à l’échauffement des tissus humains [SWS18][WYS17]. Dans le cas du réseau en 

arbre, la source d’énergie devrait alors être soit une batterie miniaturisée, soit provenir de la 

récupération d’énergie produite par le corps humain telle que l’énergie chimique, thermique ou 

mécanique. 

1.4 Conclusion 

Depuis le début du XXIème siècle, l’intérêt pour les réseaux IBAN a fortement augmenté et a 

vu l’émergence de nombreux implants ultrasoniques miniaturisés et utilisés comme nœuds avec 

diverses applications de mesure de données vitales ou d’actionnement. Les distances de 

communication atteignent jusqu’à 12 cm dans des milieux réalistes pour les implants. Les débits 

binaires varient en fonction de l’application. Cependant, les systèmes de communication sont 

formés en réseaux en étoile avec un ou plusieurs nœuds communiquant avec un émetteur-récepteur 

externe. 

Les objectifs pour le réseau d’implants envisagé dans nos travaux sont les suivants :  

o Concevoir un implant qui puisse communiquer par ultrasons. Un transducteur ultrasonique est 

donc nécessaire. Les transducteurs bulks sont choisis pour la démonstration de ces travaux. 

Actuellement, ils sont les moins coûteux et les plus disponibles pour ces travaux. 

o Permettre des communications implant à implant pour réduire le nombre d’émetteurs-

récepteurs externes tout en assurant un indice mécanique inférieur à 0,7, une intensité 𝐼𝑆𝑃𝑇𝐴 

inférieure à 100 mW/cm2, comme nous l’avons vu à la section 1.2.1, et une distance de 

communication de plusieurs dizaines de centimètres. 

o Emettre des données de façon indépendante et à intervalle régulier sans avoir à être interrogé 

par l’émetteur-récepteur externe comme c’est généralement le cas pour les circuits de l’état de 

l’art. Le circuit devra donc comporter un générateur d’horloge. 

o Réduire la consommation notamment pour réduire le dégagement de chaleur de l’implant dans 

les tissus. Les alimentations de la section 1.3.2 sont exclusivement fournies par des générateurs 

de tension extérieurs. Puisque les communications implant à implant sont choisies, les implants 

ne sont pas rechargés par l’émetteur-récepteur externe comme c’est généralement le cas dans 
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l’état de l’art. Une source d’énergie doit donc être ajoutée à l’implant, soit sous forme d’une 

batterie biocompatible, soit par récupération d’énergie fabriquée par le corps humain. Un 

générateur de puissance électromagnétique utilisant le flux et la pression sanguins d’une chèvre 

a permis de récupérer 3,4 mW [KYI16]. Cette puissance devrait être suffisante pour la plupart 

des besoins énergétiques des implants. Cependant, au vu de la complexité et de la lourdeur de 

cette méthode, d’autres moyens doivent être trouvés pour l’alimentation de simples implants 

de contrôle de signaux vitaux. Certaines recherches prometteuses sur des nanogénérateurs 

triboélectriques ou piézoélectriques ont déjà permis de récupérer une puissance de quelques 

microwatts grâce aux battements du cœur ou encore au mouvement des poumons [YSY21].  

o Intégrer le circuit de communication dans le but de réduire la taille de l’implant. Les circuits 

devant être à bas coût et fonctionner à une fréquence maximale faible, inférieure à 10 MHz 

d’après l’état de l’art, la technologie AMS 0,35 μm CMOS est choisie. 

L’implant que nous envisageons de concevoir est donc beaucoup plus indépendant de tout 

circuit extérieur par rapport à l’état de l’art. Pour la première fois, un circuit intégré est proposé 

pour des communications ultrasoniques intracorporelles implant à implant.  

L’état de l’art est unanime sur le choix d’une fréquence porteuse aux alentours de 1 MHz, mais 

ce paramètre pourra être revu dans le chapitre suivant. De plus, nous nous interrogerons sur la 

forme idéale pour un transducteur.
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Dans le chapitre 2, nous dressons la liste des pertes subies par le signal électrique à émettre 

avant d’atteindre le circuit de réception afin de déterminer la fréquence idéale de fonctionnement 

et d’établir le bilan de liaison. L’intérêt du bilan est d’évaluer les distances qui pourraient être 

atteintes en théorie pour des communications implant à implant selon le type de transducteur dans 

un milieu tel que le corps humain. 

Mots clés : Atténuation, Efficacité électroacoustique, Diffraction, Absorption, Principe de 

Huygens, Transducteur disque, Transducteur sphérique 

 

D’après le Tableau 1.1, les fréquences de transmission du signal ultrasonique dans le corps 

humain des circuits de l’état de l’art se situent autour de la fréquence de 1 MHz. Afin de mieux 

comprendre et de vérifier le choix de cette fréquence, nous nous sommes appuyés sur des 

recherches théoriques et empiriques en lien avec les communications ultrasoniques dans les milieux 

marins, l’imagerie par ultrason mais aussi sur la transmission de puissance acoustique permettant 

d’alimenter des implants. La première étape est de déterminer tous les phénomènes pouvant 

influencer l’atténuation de l’onde ultrasonique dans le corps humain. Nous pouvons ensuite en 

déduire la fréquence idéale et établir un bilan de liaison selon le type de transducteur ultrasonique. 

2.1 Sources d’atténuation dans le corps humain 

La Figure 2.1 donne une partie des transducteurs émetteur et récepteur avec une encapsulation. 

Les implants sont entourés par des tissus biologiques d’impédance acoustique 𝑍1 ainsi qu’un 

élément d’impédance acoustique 𝑍2, un os par exemple. L’unité de l’impédance acoustique est le 

MPa.s/m ou encore le méga rayleigh (MRayl). Dans le cas d’une onde plane, l’impédance 

acoustique est définie par [BL1969] : 

 𝑍  =   𝜌𝑐 (2.1) 



Chapitre 2 Bilan de liaison : Impact de la fréquence et du type de transducteur 45 

 

avec 𝜌 la densité volumique en kg/m3 du milieu de propagation et c la vitesse en m/s de l’onde 

acoustique. La Figure 2.1 montre également les puissances électriques en entrée du transducteur 

émetteur 𝑃𝑒𝑙,𝑖𝑛 et en sortie du transducteur récepteur 𝑃𝑒𝑙,𝑜𝑢𝑡, de même que les puissances 

acoustiques d’émission 𝑃𝑎,𝑜𝑢𝑡 et de réception 𝑃𝑎,𝑖𝑛. Toutes les puissances sont exprimées en watts 

(W). 

Le signal en sortie du circuit d’émission est altéré et atténué à divers endroits avant d’arriver 

au niveau du récepteur. Nous avons identifié 6 sources d’atténuation et de distorsion du signal qui 

permettent d’établir un bilan de liaison. Elles sont récapitulées à la Figure 2.1. Certaines de ces 

sources d’atténuation peuvent de plus avoir un impact sur le choix de la fréquence du signal. 

Avant d’étudier les sources de bruit, quatre transducteurs testés dans nos travaux sont 

présentés dans le Tableau 2.1. Leurs matériaux, formes et dimensions sont utiles pour le calcul de 

certains types d’atténuation. Les transducteurs de la référence [PIC21] sont les seuls pour lesquels les 

coefficients liés au matériau piézoélectrique sont donnés. Le disque c) est principalement utilisé 

pour les calculs d’atténuation.  

 

 

 

Figure 2.1. Dispositif de communication dans le corps humain avec représentation des pertes 
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Tableau 2.1. Transducteurs piézoélectrique testés 

*D : diamètre, #t : épaisseur, +OD : diamètre extérieur 

2.1.1 Conversions d’énergies électrique, mécanique et acoustique 

2.1.1.1 Généralités sur les transducteurs piézoélectrique et leurs modes de résonance 

La Figure 2.2 a) représente une mesure en ohms (Ω) du spectre du module de l’impédance 𝑍 

d’un transducteur piézoélectrique laissant apparaître différents modes de résonance et leurs 

harmoniques. Cette mesure est obtenue à l’aide d’un analyseur de réseaux. Le transducteur en 

forme de disque c) du Tableau 2.1Tableau 2.1 est choisi à titre d’exemple. Les fréquences de 

résonance 𝑓𝑟 et d’antirésonance 𝑓𝑎 en hertz (Hz), correspondent ici aux fréquences ayant des 

impédances minimale et maximale respectivement [LX17]. Elles correspondent au mode de 

résonance fondamental.  

 
a) b) c) d) 

Fréquence de 

résonance 
1 MHz 1,15 MHz 526 kHz 243 kHz 

Matériau - - PIC255 PIC255 

Dimensions 
D* = 16 mm 

t# = 10 mm 
D = 2 mm 

D = 3 mm 

t = 2 mm 

OD+ = 8 mm 

t = 1 mm 

Origine - [SON17] [PIC21] [PIC21] 

Figure 2.2. a) Spectre d’impédance d’un transducteur piézoélectrique en forme de disque b) Schéma 

électromécanique équivalent de Van Dyke du transducteur piézoélectrique au voisinage de ses fréquences de 

résonance [ARN04][KUN02] 
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La capacité d’un matériau piézoélectrique de convertir un signal électrique en un signal 

mécanique, et vice-versa, est quantifiée par le coefficient de couplage électromécanique. Ce 

coefficient est compris entre 0 et 1 ou 0 % et 100 %. Il est propre à chaque mode de résonance 

[ARN04]. Un coefficient souvent utilisé pour comparer les transducteurs, quel que soit leur rapport 

de forme, est le coefficient de couplage électromécanique effectif [BER1971][LI21] : 

avec 𝑓𝑎 > 𝑓𝑟. Il est valable pour un facteur de qualité mécanique 𝑄𝑚 supérieur à 50 [SA08]. Le facteur 

de qualité mécanique est défini par (2.3) dans [SB07] : 

Certains de ces paramètres sont issus du modèle équivalant de Van Dyke au voisinage des 

fréquences de résonance représenté à la Figure 2.2 b). Chaque mode de résonance ou harmonique 

est modélisé par une branche motionnelle ou mécanique, composée d’une résistance 𝑅𝑠𝑖 en ohms 

(Ω), d’un condensateur de capacité 𝐶𝑠𝑖 en farads (F) et d’une bobine d’inductance 𝐿𝑠𝑖 en henrys 

(H) [ARN04][KUN02]. Le paramètre 𝐶𝑝, en F, correspond au condensateur formé par les deux 

électrodes du transducteur et le matériau piézoélectrique qui est également diélectrique [ARN04]. Ces 

valeurs peuvent être extraites expérimentalement pour un mode de résonance donné. Enfin, la 

résistance 𝑅0 modélise les pertes électriques du transducteur [SB07].  

On peut citer plusieurs types de mode de résonance : 

o L’axe de déformation du transducteur est parallèle à l’axe de polarisation. Dans le cas d’un 

disque dont le diamètre D est plus de 10 fois supérieur à l’épaisseur t, soit un rapport de forme 

de 𝑡/𝐷 < 0,1, le mode de résonance correspondant est le mode en épaisseur avec le coefficient 

de couplage 𝑘𝑡.  

Pour une forme cylindrique avec un rapport de forme de 𝑡/𝐷 > 2,5, le mode en épaisseur 

longitudinal est dominant avec 𝑘33 pour le coefficient de couplage électromécanique [LI21]. 

o L’axe de déformation du transducteur est perpendiculaire au sens de polarisation. Dans le cas 

d’un disque avec un rapport de forme de 𝑡/𝐷 < 0,1, le mode qui lui est principalement associé 

est le mode radial ou planaire avec 𝑘𝑝 pour coefficient de couplage [LI21].  

 
𝑘𝑒𝑓𝑓  =  √

𝑓𝑎
2−𝑓𝑟

2

𝑓𝑎
2  (2.2) 

 
𝑄𝑚  =  

𝑓𝑟
2

𝑓𝑎
2−𝑓𝑟

2

1

2𝜋𝑓𝑟𝑅𝑠𝑖𝐶𝑝
 (2.3) 
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Le transducteur piézoélectrique en forme de disque mesuré à la Figure 2.2 a) possède un 

rapport de forme 𝑡/𝐷 = 0,67. Ces dimensions n’aident pas à lui associer un mode de résonance 

principal [KIM05]. Cependant, les références [CWC15][KOC00] plaident plutôt en faveur d’un mode de 

résonance en épaisseur pour ce type de rapport de forme proche de l’unité. 

2.1.1.2 Impact de la fréquence sur les pertes liées aux conversions d’énergie 

Afin de déterminer les pertes de conversion, on s’appuie principalement sur des références 

liées aux communications ultrasoniques dans les milieux marins. Pour ce type de communication, 

le transducteur émetteur est appelé projecteur et le transducteur récepteur est appelé hydrophone 

[SA08]. Le projecteur opère en principe à la fréquence de résonance liée à la puissance et à la vitesse 

afin de maximiser le déplacement du transducteur grâce au facteur de qualité 𝑄𝑚 [SB07]. Au 

contraire, la fréquence de résonance de l’hydrophone est généralement très inférieure à la bande de 

fréquence du signal afin de ne pas filtrer le signal autour de la fréquence de résonance. Cependant, 

pour notre application le débit binaire est relativement faible (de quelques kbits/s) et les 

transducteurs émetteurs sont aussi récepteurs. Les transducteurs fonctionneront donc au voisinage 

de la fréquence de résonance des transducteurs. D’ailleurs, l’efficacité de la conversion d’énergie 

acoustique en énergie électrique serait maximale au voisinage de la fréquence de résonance mais 

pas forcément à la résonance [KUN02]. Finalement, lorsqu’on connaît le transducteur qu’on souhaite 

utiliser, celui-ci fixe généralement la fréquence. Autrement, on peut choisir le transducteur en 

fonction de la fréquence idéale déterminée à la section 2.2.3. D’ailleurs, nous garderons dans la 

suite les termes transducteur émetteur et transducteur récepteur mieux adaptés pour notre 

application.  

2.1.1.3 Etude des pertes liées aux conversions d’énergies 

Afin de déterminer les pertes liées à la conversion d’énergie électrique en énergie mécanique 

puis acoustique, on utilise l’efficacité électroacoustique. L’efficacité 𝐿𝑒𝑎 est définie par le rapport 

de la puissance acoustique émise 𝑃𝑎,𝑜𝑢𝑡 et de la puissance électrique en entrée du transducteur 𝑃𝑒𝑙,𝑖𝑛 

dans une bande de fréquence donnée [SB07] : 

On considère que la puissance 𝑃𝑎,𝑜𝑢𝑡 est la puissance acoustique émise à la surface du 

transducteur et n’est pas affectée par les différences d’impédance entre le matériau piézoélectrique, 

 𝐿𝑒𝑎 =  
𝑃𝑎,𝑜𝑢𝑡

𝑃𝑒𝑙,𝑖𝑛
 (2.4) 
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le matériau d’encapsulation et les tissus humains. Nous étudierons ces pertes à la section suivante. 

Le même coefficient d’efficacité 𝐿𝑒𝑎 est utilisé pour la conversion d’énergie acoustique en une 

énergie électrique [KUN02]. 

 

Pour déterminer l’efficacité 𝐿𝑒𝑎, on utilise le modèle équivalent Figure 2.3 représentant un 

transformateur électromécanique idéal, avec un rapport de transformation N exprimé en newtons 

par volt (N/V), qui relie la partie électrique à la partie mécanique. Le modèle comporte également 

une branche acoustique. Un seul mode de résonance est considéré. 

On exprime le coefficient 𝐿𝑒𝑎 de la façon suivante [SB07] : 

Les paramètres 𝐿𝑒𝑚 et 𝐿𝑚𝑎 correspondent à l’efficacité électromécanique et à l’efficacité 

mécanoacoustique respectivement. Ils n’ont pas d’unité. Le paramètre 𝑡𝑎𝑛𝛿 est le facteur de perte 

diélectrique également sans unité, le paramètre 𝜔 correspond à la pulsation en radians par seconde 

(rad/s), le paramètre 𝜔𝑟 correspond à la pulsation de résonance en rad/s, le paramètre 𝑅 est la 

résistance mécanique interne en kg/s qui modélise les pertes mécaniques et le paramètre 𝑅𝑟 

correspond à la résistance de rayonnement (radiation resistance en anglais) également exprimée 

en kg/s. Elle peut être approximée par [SB07] : 

avec 𝐴 la surface d’une sphère  de surface équivalente au transducteur en mètres carrés (m2), 𝑎 le 

rayon de cette sphère équivalente en m, 𝑍 =  𝜌𝑐 l’impédance acoustique du milieu de propagation 

 𝐿𝑒𝑎   =  𝐿𝑒𝑚 ∗ 𝐿𝑚𝑎  = 
1

1+(
𝑡𝑎𝑛𝛿

𝑘𝑒𝑓𝑓
2)(

𝜔

𝜔𝑟𝑄𝑚
+ (

𝑄𝑚𝜔𝑟
𝜔

)(1−
𝜔2

𝜔𝑟
2)

2

)

∗
𝑅𝑟

𝑅+𝑅𝑟
 

(2.5) 

 
𝑅𝑟 = 

𝜌𝑐𝐴(𝑘𝑎)2

1+(𝑘𝑎)2
 (2.6) 

Figure 2.3. Modèle électroacoustique équivalent pour un mode de résonance [SB07]  
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pour une onde plane en MRayl et 𝑘 le nombre d’onde en radian par mètre (rad/m). Pour un 

transducteur en forme de disque avec 𝑡/𝐷 < 0,1, la résistance mécanique interne 𝑅 est définie par 

[SY18] : 

avec 𝜌 la densité du matériau piézoélectrique en kg/m3. Ainsi, seule l’efficacité 𝐿𝑚𝑎 prend en 

compte les dimensions du transducteur dans la formule (2.5). 

Efficacité électromécanique 𝑳𝒆𝒎 

Le paramètre 𝑡𝑎𝑛𝛿 lié au matériau du transducteur est donné par le fabricant [PIC21]. Ainsi, 

𝑡𝑎𝑛𝛿 = 0,02. Le facteur de qualité mécanique est déterminé par la formule  

(2.3) : 𝑄𝑚 = 62 avec 𝑅𝑠1 = 292 Ω et 𝐶𝑝 = 25,5 pF. La valeur du facteur de qualité mécanique est 

inférieure à celle annoncée par le fabricant, soit 80, mais est du même ordre de grandeur [PIC21]. Le 

coefficient de couplage électromécanique effectif 𝑘𝑒𝑓𝑓 est déterminé pour le mode de résonance 

fondamental. On a 𝑘𝑒𝑓𝑓
2
 = 0,39. De plus, l’efficacité est déterminée à la fréquence de résonance 

𝜔 = 𝜔𝑟. Finalement, puisque 𝑘𝑒𝑓𝑓
2𝑄𝑚 ≫ 𝑡𝑎𝑛𝛿, l’efficacité électromécanique est quasiment 

unitaire. 

Efficacité mécanoacoustique 𝑳𝒎𝒂 

Pour déterminer l’efficacité mécanoacoustique, d’autres paramètres sont nécessaires. La 

densité du matériau piézoélectrique est de 𝜌 = 7800 kg/m3 [PIC21]. Comme nous l’avons vu 

précédemment, un mode de résonance en épaisseur est privilégié. On utilise donc la formule (2.7) 

pour déterminer la résistance mécanique interne : 𝑅 = 13,6 kg/s. Pour les paramètres liés au milieu 

de propagation, on choisit la moyenne entre les données pour la graisse, les muscles et le sang. 

L’impédance acoustique est donc 𝑍 =  1,57 MRayl [MM20]. De même la vitesse de propagation est 

de 1536 m/s [HGB18]. On peut remarquer que ces paramètres sont très proches de ceux de l’eau. La 

résistance de rayonnement est de 𝑅𝑟 = 47,3 kg/s. Finalement, l’efficacité mécanoacoustique est 

approximée par 𝐿𝑚𝑎 = 0,78. D’après la référence [SB07], cette efficacité est généralement comprise 

entre 0,6 et 0,9, ce qui est cohérent avec notre estimation. 

 
𝑅 = 

𝜌𝜔𝐴𝑡

2𝑄𝑚
 (2.7) 
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Les pertes liées à la conversion électrique à mécanique puis acoustique en décibels sont 

d’environ : 𝐿𝑒𝑎|dB = -1,1 dB. Cette valeur de perte électroacoustique est obtenue après de 

nombreuses approximations et est calculée pour un transducteur spécifique. Elle permet tout de 

même d’établir un ordre de grandeur pour les pertes liées à la conversion électroacoustique.  

2.1.2 Réflexions et transmissions au niveau des implants 

Les phénomènes de réflexion, réfraction et transmission des ondes sont bien connus pour les 

ondes lumineuses mais se produisent également pour les ondes ultrasoniques aux interfaces entre 

milieux d’impédance acoustique différente. On distingue deux types d’interfaces différentes, d’une 

part les interfaces avec l’implant et d’autres part les interfaces entre les tissus humains qui sont 

étudiés à la section 2.1.5. Au niveau du récepteur, l’onde ultrasonique traverse d’abord 

l’encapsulation de l’implant avant d’atteindre les tissus biologiques. 

2.1.2.1 Coefficient de transmission en intensité à l’interface entre le transducteur, 

l’encapsulation et les tissus humains 

Ces trois milieux sont représentés sur la Figure 2.4. 

Le coefficient de transmission pour l’intensité peut être exprimé par la formule 

suivante [AZH10] : 

Avec 𝐼1 et 𝑍1 l’intensité acoustique de l’onde incidente et l’impédance acoustique du 

transducteur piézoélectrique et 𝐼3 et 𝑍3 l’intensité de l’onde acoustique transmise et l’impédance 

acoustique des tissus biologiques respectivement. Les paramètres 𝑍2 et 𝑡2 correspondent à 

l’impédance acoustique et à l’épaisseur de la couche d’encapsulation, respectivement. De plus, le 

 𝑇 =  
𝐼3

𝐼1
  =  

4𝑍1𝑍3

(𝑍1+𝑍3)2𝑐𝑜𝑠2(𝑘2𝑡2)+(𝑍2+
𝑍1𝑍3
𝑍2

)
2
𝑠𝑖𝑛2(𝑘2𝑡2)

 (2.8) 

Figure 2.4. Les deux interfaces de l’implant : transducteur/encapsulation et encapsulation/tissus 
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paramètre 𝑘2 correspond au nombre d’onde tel que 𝑘2 = 2𝜋𝑓/𝑐 avec 𝑓 la fréquence en Hz et 𝑐 la 

célérité en m/s de l’onde dans la couche d’encapsulation. L’impédance acoustique du matériau 

piézoélectrique est déterminée pour un mode de résonance en épaisseur et longitudinal par [SB07] : 

L’impédance acoustique du disque mesurée précédemment est alors de 19,4 MRayl, ce qui est 

un peu plus faible que pour les matériaux piézoélectriques classiques (PZT-4, PZT-5H, BaTiO3) 

dont les impédances acoustiques sont proches de 30 MRayl [ACW16]. Puisque l’impédance 

acoustique des tissus est de 1,57 MRayl, ce matériau provoque moins de réflexions aux interfaces 

de l’implant. De plus, on peut estimer la vitesse du son dans différents matériaux d’encapsulation 

à partir des données de la référence [LZW10], et de la formule [PEI13] : 

avec 𝐵 le module de bulk en GPa. 

2.1.2.2 Impact de la fréquence sur les pertes liées aux réflexions en lien avec le 

transducteur 

La Figure 2.5 représente l’évolution du coefficient de transmission en fonction de la fréquence 

pour différentes valeurs d’épaisseur de l’encapsulation. Quatre types de matériaux d’encapsulation 

biocompatibles sont simulés. Le premier matériau est le titane qui a déjà fait ses preuves pour être 

implanté dans le corps humain [PEI13]. On observe sur la courbe a), correspondant au titane, que le 

coefficient de transmission évolue de façon sinusoïdale avec la fréquence. Cependant, le coefficient 

ne varie que de 0,21 à 0,28 environ. La fréquence de cette courbe est d’autant plus élevée que 

l’épaisseur de la couche d’encapsulation est élevée et que l’impédance acoustique du matériau 

d’encapsulation est faible. Pour les polymères Parylène et Slygard, qui correspondent à des 

matériaux notamment utilisés par les implants de l’état de l’art (Tableau 1.1), la fréquence n’a pas 

d’impact important sur le coefficient de transmission 𝑇. Au contraire, le coefficient de transmission 

pour le PDMS varie fortement avec la fréquence et peut atteindre des valeurs jusqu’à environ 𝑇  = 

0,0001 pour certaines fréquences de l’onde ultrasonique. Les coefficients pour t = 0,5 et t = 1 mm 

ne sont pas représentées puisque leur fréquence est tellement élevée qu’il n’est plus possible de 

visualiser les autres courbes. Les propriétés acoustiques annoncées pour le PDMS, soit sa densité 

 
𝑍1  =  𝜌𝑐  = √

𝜌

𝑠33
𝐸
 (2.9) 

 
𝑐  = √

𝐵

𝜌
 (2.10) 
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et la vitesse de propagation de l’onde, divergent par rapport aux 3 autres matériaux. Le Slygard est 

aussi un PDMS mais avec des propriétés acoustiques qui lui sont propres. Tous les types de PDMS 

ne sont donc pas adaptés pour l’encapsulation. Globalement, l’épaisseur et le matériau 

d’encapsulation ont peu d’impact sur le choix de la fréquence à moins que le matériau 

d’encapsulation n’ait des propriétés acoustiques trop divergentes de l’idéal pour une application 

donnée. 

2.1.2.3 Etude des pertes liées aux réflexions en lien avec le transducteur 

L’équation (2.8) donne l’impédance acoustique idéale pour maximiser le coefficient de 

transmission 𝑇 est de 𝑍2 = √𝑍1𝑍3, soit de 5,5 MRayl environ pour notre application. Pour 𝑡2 = 

𝑐(2𝑛−1)

4𝑓
, théoriquement 𝑇 = 1. L’idéal serait donc de trouver un matériau biocompatible 

d’impédance acoustique 5,5 MRayl dont l’épaisseur serait créée de façon précise sur le 

transducteur afin qu’il n’y ait pas de pertes lors de la transmission entre le matériau piézoélectrique 

et les tissus humains. 

Bien qu’un matériau d’encapsulation ne soit pas utilisé dans ces travaux, nous choisissons 

pour les calculs du bilan de liaison le Slygard, qui est souvent évoqué dans l’état de l’art. Nous 

Figure 2.5. Simulation du coefficient de transmission en intensité en fonction de la fréquence pour différentes valeurs 

d’épaisseur de la couche d’encapsulation pour du a) Titane b) Parylène c) Slygard 160 d) PDMS et e) Tableau de 

valeurs de l’impédance acoustique et de la vitesse de l’onde pour différents milieux 



Chapitre 2 Bilan de liaison : Impact de la fréquence et du type de transducteur 54 

 

trouvons une valeur de 𝑇 = 0,27 déterminée à partir de l’équation (2.8), qui correspond à la 

moyenne des valeurs extrêmes pour le Slygard. Ainsi les pertes liées aux différences d’impédances 

acoustiques entre les milieux de propagation de l’onde sont estimées à 𝐿𝑟𝑡 = 5,7 dB. 

2.1.3 Absorption 

2.1.3.1 Impact de la fréquence sur les pertes liées à l’absorption 

L’absorption de l’onde acoustique par les tissus humains est la cause d’une part importante de 

l’atténuation du signal. La réduction de la pression acoustique de l’onde émise p liée à l’absorption 

à une distance 𝑧 du transducteur est modélisée par la formule exponentielle suivante [GMP12] : 

Avec 𝑝0 la pression émise en pascals (Pa) et α le coefficient d’absorption en nepers par mètre 

(Np/m). Pour rappel, 1 Np = 20/ln (10) dB ≃ 8,69 dB. La distance 𝑧 s’exprime en m. Dans le corps 

humain et pour de faibles fréquences, le coefficient d’absorption est généralement donné par 

[AZH10] : 

Avec 𝛼0 et 𝛼1 des coefficients qui dépendent des propriétés du milieu de propagation de l’onde. 

L’unité du paramètre 𝛼0 est le Np/m/MHz alors que le paramètre 𝛼1 n’a pas d’unité. Il existe de 

nombreuses références proposant des valeurs pour les coefficients d’absorption [HGB18][AMI1989] 

[GJD1978]. Le coefficient d’absorption peut également être exprimé de façon linéaire : 

avec 𝛼𝑎 en Np/m/MHz et 𝛼𝑏 en Np/m. 

La Figure 2.6 représente le coefficient d’absorption pour différents milieux en fonction de la 

fréquence. Le coefficient pour le milieu « tissus » correspond à la moyenne des coefficients pour 

le sang, la graisse et les muscles. L’expression correspondante est obtenue par régression linéaire 

et mentionnée à la Figure 2.6. On remarque que le coefficient d’absorption est plus faible pour des 

fréquences plus faibles avec 𝛼(𝑓) = 4. 10−6 ∗ 𝑓 − 0,004 Np/m entre 1 kHz et 100 kHz. 

 𝑝(𝑧) = 𝑝0𝑒
−𝛼𝑧 (2.11) 

 𝛼(𝑓) = 𝛼0𝑓
𝛼1 (2.12) 

 𝛼(𝑓) = 𝛼𝑎𝑓 + 𝛼𝑏 (2.13) 
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D’après les relations (2.12), (2.13) et la Figure 2.6, l’atténuation de l’onde par absorption 

augmente de façon approximativement linéaire avec la fréquence. Afin de réduire les pertes par 

absorption, la fréquence devrait donc être minimale. 

2.1.3.2 Etudes des pertes liées à l’absorption 

Dans le but d’exprimer la réduction de la puissance acoustique liée à l’absorption, on 

transforme la pression acoustique en intensité acoustique en W/m2 par la relation [BL1969] : 

avec 𝑝(𝑡) la pression acoustique en fonction du temps en Pa, 𝑍 l’impédance acoustique du milieu 

de propagation en MRayl et < 𝑥 >𝑡 la moyenne temporelle de 𝑥. Ainsi la réduction de l’intensité 

est modélisée par l’équation suivante [AZH10] :  

Le paramètre 𝐼0 est l’intensité émise en W/m2, le paramètre 𝑧 est la distance entre le point 

considéré et le transducteur en m. 

2.1.4 Diffraction de l’onde ultrasonique et non-alignement des transducteurs 

Selon la forme du transducteur, l’onde émise est plus ou moins diffractée. Lorsque le 

transducteur en réception n’a pas les dimensions suffisantes pour recevoir toute l’énergie 

acoustique incidente, ce qui est généralement le cas pour un transducteur non focalisé, une partie 

 

𝐼 =
< (𝑅𝑒(𝑝(𝑡)))2 >𝑡

𝑍
 (2.14) 

 𝐼𝑎𝑏(𝑧) = 𝐼0𝑒
−2𝛼𝑧 (2.15) 

Figure 2.6. Coefficients d’absorption 𝛼 en fonction de la fréquence pour différents milieux de propagation et 

estimation de l’expression du coefficient d’absorption moyen (données issues de [HGB18]) 
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de la puissance sera perdue. Dans le cas où les transducteurs sont focalisés, leur non-alignement 

génère des pertes supplémentaires.  

Ces deux types d’atténuation sont analysés plus en détail dans la référence [CBR17] avec la mise 

au point de la méthode DOART (Depth, Orientation, and Alignment via Ray Tracing) pour l’étude 

des systèmes de transfert d’énergie acoustique pour des transducteurs en formes de disque. Dans 

la section 2.2, nous étudions également l’atténuation liée à la diffraction de l’onde pour les 

transducteurs en forme de disque et sphérique mais dans le but de donner une relation permettant 

d’estimer rapidement ces pertes. De même, l’atténuation liée au non-alignement est succinctement 

traitée en fin de chapitre.  

2.1.5 Réflexions liées à la structure hétérogène du corps humain 

Comme pour les interfaces de milieux d’impédances acoustiques différentes, les interfaces 

entre les différents milieux du corps humain génèrent des réflexions, des réfractions et des 

transmissions. La plus vaste interface est celle entre la peau et l’air. Ces deux milieux ont des 

impédances acoustiques très différentes comme on peut le constater à partir des valeurs de la 

référence [HGB18].  

De plus, la réflexion a pour conséquence le phénomène de multi-trajets ou « multipath » en 

anglais. Lorsque l’onde se réfléchit sur les différentes interfaces, telles que l’interface peau/air ou 

encore l’interface tissus/os dans le corps humain, le signal se propage à travers plusieurs chemins 

avant d’atteindre le récepteur. L’onde est déformée par la superposition de ces signaux qui sont 

d’amplitude et de phases différentes. Dans le cas où le phénomène de multi-trajet atténue l’onde 

par des interférences destructives, on parle de « multipath fading » [SA00]. Puisque le corps humain 

est un milieu très hétérogène qui rend difficile l’estimation de la réduction de l’amplitude du signal 

liée aux interfaces, qui d’ailleurs dépend de la forme du transducteur, ce phénomène n’est pas pris 

en compte pour les calculs du bilan de liaison. 

2.1.6 Bruit 

Des ondes ultrasoniques provenant d’un autre transducteur émetteur que prévu peuvent 

interférer avec le signal étudié. C’est une forme de bruit. De plus certains circuits peuvent 

fonctionner avec un cristal de quartz pour générer l’horloge du circuit sur lequel se trouve 

également le transducteur récepteur. Un cristal de quartz est aussi piézoélectrique bien que ses 
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propriétés piézoélectriques soient faibles par rapport à d’autres matériaux tels que les céramiques 

en Titano-Zirconate de Plomb (PZT) [CC1880][SDS21] généralement utilisés pour les transducteurs 

ultrasoniques. Il s’agit donc d’une source potentielle d’atténuation de l’onde ultrasonique. Selon 

leur phase, l’amplitude du signal peut croître ou diminuer. Cependant, au vu de son caractère 

aléatoire et difficilement prédictible, le bruit n’est pas pris en compte pour les calculs du bilan de 

liaison. De même que le multipath fading, le bruit thermique notamment est utilisé au chapitre 3 

pour le choix du type de modulation. 

2.2 Fréquence et forme de transducteur idéaux 

Comme nous l’avons vu à la section précédente, outre les sources d’atténuation sur lesquelles 

la fréquence n’a pas d’impact et celles qui sont difficiles à estimer, les deux mécanismes retenus 

pour déterminer la fréquence idéale sont l’absorption du milieu et la diffraction de l’onde 

mécanique émise. La méthode pour déterminer cette fréquence idéale consiste à calculer la 

puissance reçue par le transducteur récepteur à partir de l’intensité émise par le transducteur 

récepteur et ce pour chaque type de transducteur. Le point de départ est le principe de Huygens sur 

la théorie de la lumière selon lequel chaque point d’une source d’onde ou d’un front d’onde est la 

source d’une onde sphérique. La superposition de toutes ces ondes donne une forme d’onde propre 

à la forme de la source d’onde [AZH10]. Les calculs de la fréquence idéale pour des communications 

ultrasoniques se feront donc par analogie avec la théorie des ondes lumineuses.  

2.2.1 Pertes pour des transducteurs en forme de sphère 

Nous estimons qu’il est possible d’assimiler une sphère émettrice d’ondes acoustiques 

omnidirectionnelle de très petite taille à un point source d’onde sphérique telle que dans la référence 

[JBD18]. En considérant un point de référence à une distance 𝑧0 de la source avec une intensité 𝐼0 en 

W/m2, l’intensité 𝐼𝑑 à la distance 𝑧 en m de la source par rapport à ce point est donnée par [AZH10] : 

L’expression liant la puissance émise 𝑃𝑒 en W et l’intensité 𝐼𝑑 dépendant de la diffraction de 

l’onde acoustique sphérique à une distance z du point source en l’absence d’absorption, est la 

suivante [AZH10] : 

 

𝐼𝑑(𝑧) =  𝐼0
𝑧0

2

𝑧2
 (2.16) 
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On remarque que la réduction de l’intensité liée à la diffraction de l’onde est indépendante de 

la fréquence puisque dans tous les cas l’émission est omnidirectionnelle. En prenant en compte 

l’absorption de l’équation (2.11), l’intensité à la distance z est [AZH10] : 

Or, la puissance reçue par un transducteur récepteur peut être estimée par l’intégration de 

l’intensité sur sa surface 𝑆2 selon l’équation suivante : 

La surface du transducteur sphérique de réception est assimilée à un disque de même rayon 𝑎2 

que la sphère. On suppose que la distance 𝑧 est très grande par rapport au rayon 𝑎2 du transducteur 

sphérique. Lors de l’arrivée du front d’onde au niveau du transducteur récepteur, on considère que 

l’intensité reçue est homogène sur la surface du transducteur. On peut donc multiplier la surface 

du disque équivalent par l’intensité reçue pour obtenir le gain lié à la diffraction et à l’absorption 

de l’onde par le milieu : 

2.2.2 Pertes pour des transducteurs en forme de disque 

Contrairement au transducteur sphérique, l’onde émise par un disque présente une directivité. 

L’alignement des deux transducteurs joue donc un rôle dans les calculs d’atténuation. Pour la suite, 

nous considérons que les transducteurs sont parfaitement alignés. 

2.2.2.1 Intensité acoustique émise par un disque en un point Q  

Le disque émetteur est représenté sur la Figure 2.7 avec les axes x et y parallèles à sa surface 

S1 et z normale du disque. La surface du disque est composée d’une multitude d’éléments dS1. 

Selon le principe d’Huygens, chaque élément émet une onde sphérique. On peut alors intégrer 

toutes les contributions des éléments dS1 sur la surface du transducteur afin d’exprimer l’intensité 

 
𝐼𝑑(𝑧) =  

𝑃𝑒

4𝜋𝑧2
 (2.17) 

 

𝑃𝑟 = ∬ 𝐼
𝑆2

𝑑𝑆2 (2.19) 

 
𝐼𝑑,𝑎𝑏(𝑧) =  

𝑃𝑒

4𝜋𝑧2
𝑒−2𝛼𝑧 (2.18) 

 

𝐿𝑑,𝑎𝑏(𝑧) =
𝑃𝑟

𝑃𝑒
= 

𝑎2
2

4𝑧2
𝑒−2(𝛼𝑎𝑓+𝛼𝑏)𝑧 (2.20) 
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de l’onde au point Q(R, θ). Les définitions et calculs permettant de parvenir à la pression acoustique 

émise par un transducteur en forme de disque en un point Q sont décrits dans la référence [BL1969] 

et rappelés dans l’annexe A.1 et A.2. Le champ de pression peut être représenté tel que dans la 

référence [RLO14]. 

On applique l’équation (2.14) à la pression acoustique donnée dans l’annexe A.2 pour obtenir 

l’expression de l’intensité en champ lointain soit pour 𝑎1 << 𝑅 [BL1969] : 

Avec 𝐴 = 
𝑘2𝑍0𝑣0

2𝑎1
4

4
, 𝑣0 la vitesse de vibration suivant l’axe z en m/s, 𝑍0 l’impédance 

acoustique du milieu de propagation au repos en MRayl et 𝑎1 le rayon du disque émetteur en 

mètres. La fonction 𝐽1(𝑥) est la fonction de Bessel de première espèce d’ordre 1 définie dans 

l’annexe A.1. Par ailleurs, on reconnaît la fonction 𝑠𝑜𝑚𝑏(𝑥) =
2𝐽1(𝑥)

𝑥
 appelée fonction Jinc ou 

fonction sombrero pour sa forme qui ressemble à la vue à un chapeau de sombrero dans un espace 

à 3 dimensions [GAS1978]. 

 

𝐼(𝑅, 𝜃) =  𝐴 [
1

2𝑅2
] [

2𝐽1(𝑘𝑎1𝑠𝑖𝑛𝜃)

𝑘𝑎1𝑠𝑖𝑛𝜃
]

2

 (2.21) 

Figure 2.7. Transducteur disque émetteur avec axes et point Q (adapté de [AZH10]) 
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2.2.2.2 Puissance acoustique reçue par un disque 

Comme pour les transducteurs sphériques, on peut déterminer la puissance reçue par le 

transducteur en réception en intégrant l’intensité émise par le premier disque sur sa surface 𝑆2 selon 

l’équation (2.19). Le fait d’intégrer l’intensité acoustique sur la surface du transducteur récepteur 

a d’ailleurs également été proposé dans la référence [CWC18]. On intègre alors l’intensité (2.21) sur 

la surface 𝑆2 du transducteur récepteur à partir de la Figure 2.8 : 

Pour une distance 𝑟 constante et inférieure au rayon 𝑎2 et pour tout angle Ψ, l’intensité est 

constante puisque les disques sont supposés être parfaitement alignés. On peut donc se ramener à 

une seule intégrale : 

Les expressions de R et de 𝑠𝑖𝑛𝜃 sont données par : 

En champ lointain 𝑟2 << 𝑧2, l’expression (2.23) devient : 

Après le changement de variable 𝑥 =
𝑘𝑎1𝑟

𝑧
, la puissance reçue devient : 

 

𝑃𝑎,𝑟𝑒ç𝑢𝑒(𝑅, 𝜃) =  𝐴∫ ∫ [
1

2𝑅2
] [

2𝐽1(𝑘𝑎1𝑠𝑖𝑛𝜃)

𝑘𝑎1𝑠𝑖𝑛𝜃
]

22𝜋

0

𝑟𝑑Ψ𝑑𝑟
𝑎2

0

 (2.22) 

 

𝑃𝑎,𝑟𝑒ç𝑢𝑒(𝑅, 𝜃) =  𝐴∫ [
𝜋

𝑅2
] [

2𝐽1(𝑘𝑎1𝑠𝑖𝑛𝜃)

𝑘𝑎1𝑠𝑖𝑛𝜃
]

2

𝑟𝑑𝑟
𝑎2

0

 (2.23) 

𝑅 = √𝑟2 + 𝑧2 
(2.24) 𝑠𝑖𝑛𝜃 =  

1

√1 + (
𝑧
𝑟)

2
 (2.25) 

 

𝑃𝑎,𝑟𝑒ç𝑢𝑒(𝑧) =
4𝜋𝐴

(𝑘𝑎1)2
∫  

𝐽1
2 (

𝑘𝑎1𝑟
𝑧 )

𝑟
𝑑𝑟

𝑎2

0

 (2.26) 

Figure 2.8. Transducteurs disques émetteur et récepteur avec axes 
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L’intégrale ∫  
𝐽1(𝑥)2

𝑥
𝑑𝑥

𝑚

0
 a fait l’objet d’études datant notamment de la fin du 19ème siècle afin 

de déterminer la puissance contenue dans un cercle après diffraction d’une onde lumineuse par une 

ouverture circulaire [STE1894]. Elle peut être résolue à l’aide d’une propriété des fonctions de Bessel 

présentée en annexe A.3 qui permet d’obtenir une solution exacte à cette intégrale [BW1999]. La 

puissance acoustique reçue par un disque de même rayon que le disque émetteur est la suivante : 

La forme de cette expression est analogue à celle de la puissance lumineuse d’une onde 

lumineuse ayant traversé une ouverture circulaire et contenue dans un disque de rayon 𝑎2 [BW1999]. 

On détermine la puissance émise totale par un disque plan à partir de l’intensité émise 𝐼𝑒= 

2𝑍0𝑣0
2
 [BL1969] à l’aide de la formule (2.18) : 

Le gain total lié à la diffraction de l’onde et à l’absorption de l’onde pour les tissus biologiques 

𝐿𝑑,𝑎𝑏 et donné par : 

Soit en décibels : 

 

𝑃𝑎,𝑟𝑒ç𝑢𝑒(𝑧) =
4𝜋𝐴

(𝑘𝑎1)2
∫  

𝐽1
2(𝑥)

𝑥
𝑑𝑥

𝑘𝑎1𝑎2
𝑧

0

 (2.27) 

 

𝑃𝑎,𝑟𝑒ç𝑢𝑒(𝑧) =
𝜋𝑍0𝑣0

2𝑎1
2

2
(1 − 𝐽0

2 (
𝑘𝑎1𝑎2

𝑧
) − 𝐽1

2 (
𝑘𝑎1𝑎2

𝑧
)) (2.28) 

 𝑃𝑎,é𝑚𝑖𝑠𝑒 = 2𝜋𝑍0𝑣0
2𝑎1

2 
(2.29) 

𝐿𝑑,𝑎𝑏 = 𝐿𝑑𝐿𝑎𝑏 = 
𝑃𝑎,𝑟𝑒ç𝑢𝑒(𝑧)

𝑃𝑎,é𝑚𝑖𝑠𝑒
 =

1

4
(1 − 𝐽0

2 (
𝑘𝑎1𝑎2

𝑧
) − 𝐽1

2 (
𝑘𝑎1𝑎2

𝑧
)) 𝑒−2(𝛼𝑎𝑓+𝛼𝑏)𝑧 (2.30) 

𝐿𝑑,𝑎𝑏|𝑑𝐵 = 10𝑙𝑜𝑔 (
1

4
(1 − 𝐽0

2 (
𝑘𝑎1𝑎2

𝑧
) − 𝐽1

2 (
𝑘𝑎1𝑎2

𝑧
))) − 8,69(𝛼𝑎𝑓 + 𝛼𝑏)𝑧 (2.31) 
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2.2.3 Comparaison des pertes pour des transducteurs en forme de disque et de 

sphère 

On peut tracer les gains liés à la diffraction et à l’absorption des ondes acoustiques pour des 

transducteurs en forme de disque et en forme de sphère à partir des équations établis à la section 

2.2.2 afin d’évaluer la fréquence idéale selon différents paramètres.  

2.2.3.1 Pertes selon la fréquence et l’éloignement entre les transducteurs  

La fonction (2.31) donnant le gain lié à l’absorption et la diffraction en décibels 𝐿𝑑,𝑎𝑏|𝑑𝐵 en 

fonction de la fréquence pour deux transducteurs en forme de disque, parfaitement alignés et 

parallèles, est représentée à la Figure 2.9 a) en traits pleins. En effet, la fréquence 𝑓 est contenue 

dans l’expression du nombre d’onde 𝑘 =  
2𝜋𝑓

𝑐
 en rad/m de même que dans l’expression de 

l’absorption. Ce gain est également représenté pour des sphères par des tirets selon l’expression 

(2.20). Les courbes de gain sont données pour des distances z entre les deux transducteurs 

comprises entre 2 cm et 60 cm. L’absorption choisie est celle des tissus affichée dans la Figure 2.6 

et les rayons des disques émetteur 𝑎1 et récepteur 𝑎2 sont tous deux de 1,5 mm, correspondant au 

rayon du transducteur c) du Tableau 2.1. 

Une distance minimale génère évidemment une atténuation minimale quelle que soit la forme 

du transducteur. Cependant, pour une distance donnée, il apparaît que contrairement aux 

transducteurs sphériques, il existe une fréquence idéale pour laquelle l’atténuation est minimale 

pour les disques. Pour cette fréquence idéale, le gain lié à la focalisation de l’onde domine sur 

l’absorption, alors que pour des fréquences élevées, l’absorption de l’onde diminue rapidement les 

Figure 2.9. a) Gain lié à la diffraction et à l’absorption de l’onde pour différentes distances entre les transducteurs b) 

Fréquence idéale pour des disques parfaitement alignés en fonction de la distance entre les disques 
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bénéfices liés à un transducteur focalisé. La fréquence idéale est représentée Figure 2.9 b) en 

fonction de la distance entre les transducteurs. Plus la distance entre les transducteurs augmente et 

plus la fréquence idéale diminue. Pour une distance z d’environ 30 cm et un rayon de disque de 

1,5 mm, la fréquence idéale est de 530 kHz environ, soit la fréquence de résonance du transducteur 

c) du Tableau 2.1. Les pertes seraient alors de 55 dB environ.  

Pour les sphères, la fréquence idéale semble être une fréquence minimale. Cependant, 

l’absorption ne diminue que peu pour de faibles fréquences. Par exemple, pour une distance 

z = 2 cm, les pertes n’ont augmenté que de 1 dB environ entre 10 kHz et 1 MHz. Ces pertes passent 

tout de même à 8 dB pour une distance z = 15 cm. 

Enfin, on remarque que plus la distance z augmente et moins les transducteurs disques auront 

d’intérêt. Puisque nous souhaitons émettre sur des distances importantes, les transducteurs 

sphériques sont intéressants. 

2.2.3.2 Pertes selon la fréquence et le rayon des transducteurs  

A la Figure 2.10 est représenté le gain lié à l’absorption et à la diffraction pour un éloignement 

entre les transducteurs de 15 cm pour différentes valeurs de rayons des transducteurs. Les courbes 

correspondant aux sphères sont représentées par des tirets, les courbes pour les disques sont 

affichées en traits pleins. Comme pour le tracé précédent, les transducteurs émetteur et récepteur 

sont supposés identiques.  

On remarque que quelle que soit la taille du transducteur, la variation du gain en fonction de 

la fréquence reste quasiment la même en relatif. En absolu, l’atténuation du signal est plus 

importante pour des dimensions de transducteurs plus faibles. Enfin, pour les transducteurs de 

faibles dimensions, les pertes seraient plus faibles pour les transducteurs sphériques alors que les 

Figure 2.10. Gain lié à la diffraction et à l’absorption de l’onde pour différents rayons de transducteurs 
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disques seraient plus avantageux pour des rayons élevés. Puisque nous cherchons à réduire la taille 

des transducteurs, des sphères pourraient être une meilleure option que les disques. 

2.2.3.3 Alignement des transducteurs 

Pour les transducteurs sphériques le problème de non-alignement n’existe pas puisque l’onde 

est émise de façon omnidirectionnelle. Au contraire, pour les transducteurs en forme de disque, 

plus on s’éloigne de l’axe de propagation et plus l’intensité acoustique diminue. 

Pour des disques, le gain |𝐼/𝐼𝑒| en fonction des axes x et y, parallèles au transducteur récepteur, 

est représenté à la Figure 2.11. Ce gain, sans la valeur absolue, est déterminé, à partir de la formule 

(2.21), par l’expression suivante : 

L’éloignement entre les transducteurs émetteur et récepteur est de 𝑧 = 15 cm et le rayon 𝑎1 du 

transducteur émetteur vaut 1,5 mm. Le transducteur récepteur est supposé parfaitement parallèle et 

aligné avec le transducteur émetteur. Les gains maximaux et à une distance de 15 cm du centre 

sont indiqués dans le tableau de la Figure 2.11. On remarque que l’intensité maximale est la plus 

élevée pour une fréquence de 1 MHz ce qui est cohérent avec les résultats de la Figure 2.9 a). 

D’ailleurs, au centre, le rapport 𝐼/𝐼𝑒 correspond à -56 dB, -43 dB et -94 dB pour des fréquences de 

100 kHz, 1 MHz et 10 MHz, respectivement. Ces valeurs sont donc cohérentes avec celles des 

Figure 2.9 a) et Figure 2.10 puisque les transducteurs sont de faibles dimensions. Cependant, plus 

on s’éloigne du centre et plus la diminution de l’intensité acoustique est rapide lorsque la fréquence 

 
𝐼

𝐼𝑒
= 

𝑘2𝑎1
4

16(𝑥2 + 𝑦2 + 𝑧2)
𝑠𝑜𝑚𝑏2 (𝑘𝑎1√

𝑥2 + 𝑦2

𝑥2 + 𝑦2 + 𝑧2
) (2.32) 

Figure 2.11. Représentation en 3 dimensions du gain |I/Ie| pour différentes fréquences 
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augmente. Ainsi pour une fréquence de 100 kHz, le gain à 15 cm du centre est environ 13 fois 

supérieur à celui pour une fréquence de 1 MHz. Cela suggère que pour une fréquence plus basse, 

le bilan de liaison serait meilleur à partir d’un certain niveau de non-alignement. Pour une 

fréquence de 10 MHz, le non-alignement des transducteurs empêcherait quasi entièrement la 

communication. 

2.2.3.4 Choix de la fréquence et de la forme du transducteur 

Dans les deux cas, pour les transducteurs en forme de disque et en forme de sphère, une 

fréquence de 1 MHz telle que proposée par l’état de l’art peut se justifier par l’étude de la diffraction 

et de l’absorption seulement et pour des cas précis. Pour les transducteurs sphériques, la distance 

ne doit pas être très élevée pour réduire l’effet d’absorption et pour les transducteurs en forme de 

disque, ils doivent notamment être situés à une distance inférieure à 30 cm puisque le non-

alignement aurait tendance à contraindre de diminuer la fréquence idéale. 

Un autre aspect à prendre en compte dans le choix de la fréquence est la taille du transducteur. 

Dans le cas d’un disque, plus l’épaisseur est faible et plus les modes de résonance apparaissent 

pour des fréquences élevées [AMI1989][ZLJ14]. Le choix de la fréquence repose donc sur un compromis 

entre faible atténuation et faibles dimensions des transducteurs. 

L’avantage du transducteur sphérique par rapport au transducteur en forme de disque est sa 

propriété omnidirectionnelle qui évite le problème d’alignement. Son inconvénient est la perte 

d’énergie qui de plus génère un échauffement des tissus. Un autre inconvénient du transducteur en 

forme de disque est la variation de la fréquence idéale avec l’alignement. Dans la suite les deux 

types de transducteur sont testés. 

2.3 Conclusion 

A partir des études de pertes menées précédemment, on peut déterminer l’efficacité totale de 

la chaine de communication avec un transducteur en forme de disque plan. Les pertes sont liées à 

l’efficacité électroacoustique des transducteurs, aux réflexions entre les matériaux d’impédances 

acoustiques différentes, la diffraction et l’absorption de l’onde. On établit alors le bilan de liaison : 



Chapitre 2 Bilan de liaison : Impact de la fréquence et du type de transducteur 66 

 

Soit en décibels : 

Les pertes liées à l’efficacité électroacoustique et aux réflexions en lien avec le transducteur 

sont pris en compte pour chaque transducteur. Par exemple, pour les disques c) de rayon 1,5 mm 

du Tableau 2.1, espacés de 15 cm et une fréquence de 530 kHz, l’atténuation totale s’élève à 

58,6 dB. 

Ces calculs peuvent également être réalisés pour les transducteurs en forme de disque a) et 

sphérique b) du Tableau 2.1 à partir des propriétés de leur matériau piézoélectrique.  

Un aspect du bilan de liaison non pris en compte dans les calculs est l’adaptation d’impédance 

entre les circuits et les transducteurs. Une étude concernant ce sujet a notamment été réalisée dans 

la référence [CWC18], proposant un réseau capacitif d’adaptation d’impédance.  

Enfin, c’est le transducteur en forme de sphère qui est choisi pour son omnidirectionalité. De 

plus, d’après les comparaisons avec les transducteurs en forme de disque à la section 2.2.3, leur 

intérêt grandi lorsque l’on souhaite réduire les dimensions du transducteur et augmenter la distance 

de propagation de l’onde ultrasonique. 

Définir un protocole de communication passe notamment par le choix de la fréquence porteuse 

mais aussi du type de modulation. Généralement, une modulation numérique d’amplitude est 

choisie pour des communications ultrasoniques dans le corps humain à de rares exceptions près 

[LWH13][JF21][WGC21]. Cet aspect est approfondi de plus près au chapitre suivant.

 𝐿𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙𝑒 =
𝑃𝑒𝑙,𝑜𝑢𝑡

𝑃𝑒𝑙,𝑖𝑛
= 𝐿𝑑 𝐿𝑎𝑏𝐿𝑒𝑎

2𝐿𝑟𝑡
2   (2.33) 

 𝐿𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙𝑒|𝑑𝐵 = 𝐿𝑑|𝑑𝐵 + 𝐿𝑎𝑏|𝑑𝐵 + 2𝐿𝑒𝑎|𝑑𝐵 + 2𝐿𝑟𝑡|𝑑𝐵   (2.34) 
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Dans le chapitre 3, nous investiguons le meilleur type de transmission de données pour ensuite 

choisir un type de modulation. Plusieurs modulations numériques binaires sont simulées dans un 

canal aux propriétés proches de celui du corps humain. Enfin, nous estimons le gain en distance 

pouvant être obtenu selon le type de modulation pour des transducteurs en forme de sphère. 

Mots clés : Rétrodiffusion, Ordre de modulation, On-Off Keying, Binary Phase-Shift Keying.  

 

3.1 Présentation du système de communication 

3.1.1 Transmission classique ou par rétrodiffusion  

Par le type de transmission des données, nous entendons soit une transmission classique où 

l’émetteur peut envoyer des données à tout moment indépendamment du récepteur, soit une 

transmission par rétrodiffusion. 

 Comme nous l’avons vu au chapitre 1, plusieurs circuits de l’état de l’art utilisent la 

rétrodiffusion comme méthode de communication. Cela présente l’avantage de ne pas nécessiter 

un oscillateur ou un circuit de récupération de la porteuse incidente. On peut alors économiser en 

énergie et en espace sur le circuit intégré. Cependant, si la rétrodiffusion semble être adaptée pour 

un réseau en étoile, son application à des communications implant à implant pose plusieurs 

problèmes : 

o Dans le cas où un interrogateur est situé à l’extérieur du corps humain, il peut contenir tous les 

circuits de traitement nécessaires pour différencier le signal réfléchi du bruit. Avec la 

rétrodiffusion, le récepteur sur un implant dispose de moyens plus limités. D’ailleurs, il peut 

être difficile de déterminer si les réflexions proviennent de l’implant interrogé ou simplement 

d’une interface os/tissu par exemple. Cela pourrait ajouter une complexité aux circuits afin de 

garantir la fiabilité des communications.  
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o Comme pour les circuits classiques, chaque implant nécessiterait un oscillateur puisqu’il serait 

émetteur et récepteur. 

o Une puissance d’émission plus élevée que pour une communication classique est nécessaire 

puisque l’onde doit traverser deux fois la distance entre émetteur et récepteur, d’autant plus que 

seule une partie de l’onde émise est réfléchie. Or, la puissance de l’onde doit être la plus faible 

possible selon le principe ALARA (As Low As Reasonably Achievable) afin de limiter les 

risques de santé potentiels liés aux ondes dans le corps humain et pour réduire la consommation 

énergétique des implants [HAA12]. 

o Un autre risque de la rétrodiffusion apparaît lorsque les implants peuvent entrer en mouvement. 

Si la distance entre émetteur et récepteur devient trop élevée, le signal reçu sera trop faible pour 

être détecté. Ce problème est commun à tout type de communication. Mais une proximité trop 

faible n’est pas non plus souhaitable dans le cas de la rétrodiffusion puisque le signal modulé 

et rétrodiffusé (modulated backscatter) pourrait chevaucher le signal de puissance (power) au 

niveau du transducteur de l’interrogateur. En effet, la durée de l’onde émise par l’interrogateur 

doit rester inférieure à deux fois le temps de vol (Time-of-flight – ToF), soit un aller-retour. La 

Figure 3.1 montre un signal émis égal au temps ToF [GPS19].  

Pour toutes les raisons évoquées, la rétrodiffusion est écartée comme choix du type de 

communication et nous envisageons plutôt une communication émission-réception classique sans 

implant interrogé et interrogateur. Alors que la rétrodiffusion repose principalement sur une 

modulation d’amplitude, des communications plus classiques offrent un large choix concernant les 

types de modulation. 

Figure 3.1. Temps de vol entre deux transducteurs pour la rétrodiffusion [GPS19] 
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3.1.2 Chaine de communication 

Avant d’étudier les types de modulation, on définit le système de communication avec les 

signaux simulés par la suite. La chaine de transmission de notre circuit aura un aspect tel que 

représenté Figure 3.2. Elle est composée d’un émetteur, d’un canal et d’un récepteur. Le signal m(t) 

est le message binaire d’entrée qui est tout d’abord modulé. La modulation consiste à modifier les 

paramètres d’un signal de haute fréquence, appelé porteuse c(t), en fonction du message à 

transmettre m(t) [SMS10]. Le signal résultant est appelé signal modulé s(t) qui est ensuite émis dans 

le canal de propagation.  

Comme nous l’avons vu au chapitre précédent, l’atténuation de l’onde acoustique dans le corps 

humain dépend du type de transducteur et de la fréquence. L’utilisation de la fréquence porteuse 

permet alors de transposer le signal à émettre m(t) autour de cette fréquence afin de réduire 

l’atténuation. La transposition de fréquence permet aussi de multiplexer le signal et donc 

d’augmenter le débit ce qui n’est pas possible pour une transmission dite en « bande de base », 

c’est-à-dire sans modulation.  

Le signal en sortie du canal est ici nommé r(t). Il traverse un bloc permettant de mettre en forme 

le signal en l’amplifiant autour de la fréquence de la porteuse. Le résultat est le signal k(t) qui doit 

ensuite être démodulé. La démodulation est le processus inverse de la modulation. Elle consiste à 

supprimer la porteuse pour récupérer le signal modulant au niveau du récepteur malgré les 

distorsions subies à cause du bruit dans le canal. Dans notre cas, nous parlons de détection des bits, 

c’est-à-dire de distinction entre les différents états, plutôt que de démodulation pour des raisons 

évoquées plus tard. Le signal détecté 𝑚̃(t) n’est pas toujours entièrement identique au message 

émis m(t) selon le niveau de bruit, la puissance de transmission, les caractéristiques du canal ou 

encore le type de modulation [PS08][LD10]. Comme évoqué au chapitre précédent, la dissemblance 

entre le signal binaire à transmettre et le signal binaire détecté est évalué par le taux d’erreurs 

binaires (BER), qui correspond au rapport entre les bits erronés et le nombre total de bits transmis. 

Figure 3.2. Diagramme de bloc de la chaine de communication 
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3.2 Choix du type de modulation 

3.2.1 Modulations analogiques ou numériques 

Au début des années 2000, les modulations numériques ont remplacé les modulations 

analogiques dans quasiment tous les systèmes de communication pour des raisons d’économie mais 

aussi de qualité des communications [LD10]. Une des rares exceptions où les modulations 

analogiques restent présentes est la radio. Cependant, le déploiement, notamment en Europe, de la 

technologie DAB (Digital Audio Broadcasting), connu sous la norme DAB+, commence à 

concurrencer la radio FM [HL09][RAD21]. Elle utilise une technique de modulation numérique qui 

permettrait notamment d’améliorer la qualité du son.  

Les changements d’un paramètre du signal de porteuse peuvent se faire de façon continu en 

fonction du signal modulant, lui-même analogique. Il s’agit d’une modulation analogique. 

Lorsqu’un paramètre de la porteuse est altéré aux instants où le signal modulant, qui lui est un 

signal numérique, change de valeur, il s’agit d’une modulation numérique. Pour une modulation 

numérique il est nécessaire de convertir le signal initial analogique, par exemple issu d’un capteur, 

en signal numérique en passant par un convertisseur analogique-numérique. Le signal de porteuse 

des modulations analogiques et numériques est analogique puisqu’il s’agit d’un signal sinusoïdal. 

Les deux modulations sont étudiées puis comparées dans la suite. 

Trois paramètres de la porteuse peuvent être modifiés pour une modulation : l’amplitude, la 

fréquence et la phase. La Figure 3.3 montre deux messages à émettre m(t), analogique pour les 

modulations analogiques et numérique pour les modulations numériques, ainsi qu’une 

représentation temporelle des signaux modulés analogiques et numériques pour ces trois 

paramètres. Les types de modulations analogiques correspondants sont nommés AM (Amplitude 

Modulation), FM (Frequency Modulation) et PM (Phase Modulation). Leurs équivalents 

numériques sont appelés ASK, BFSK (Binary Frequency-Shift Keying) et BPSK (Binary Phase-

Shift Keying). Lorsque l’un des deux états dans la modulation ASK consiste à ne pas émettre 

d’onde, on parle de modulation du tout-ou-rien ou de la modulation OOK [COU13]. C’est la 

modulation représentée sur la Figure 3.3. 
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Pour notre application, une seule information doit être transmise à la fois dans une trame à 

intervalles réguliers. Une modulation analogique est plutôt utilisée dans le cas de signaux continus 

dans le temps, une modulation numérique semble donc plus adaptée. La plupart des références de 

l’état de l’art ont choisi une modulation numérique à l’exception de quelques circuits utilisant la 

rétrodiffusion pour renvoyer une activité neuronale [GPS19]. Or, cette application est très spécifique 

et nous souhaitons une plus grande flexibilité des circuits pour la conception d’un réseau UIBAN. 

Cela est rendu possible avec des circuits numériques [RAP02].  

Malgré cette tendance apparente en faveur des communications numériques, nous allons 

étudier les avantages et les inconvénients des modulations numériques par rapport aux modulations 

analogiques. Voici leurs avantages : 

o Plus grande immunité au bruit : dans le cas d’une modulation numérique binaire, le détecteur 

ne doit choisir qu’entre deux états alors que pour des modulations analogiques, une infinité 

d’états est possible [LD10]. 

o Réduction des problèmes d’interférence : comme pour l’immunité au bruit, un nombre fini 

d’états possible réduit les erreurs liées aux interférences pour les modulations numériques 

[LD10]. 

o Faible coût lié à l’utilisation de circuits numériques [COU13][RAP02].  

Figure 3.3. Représentation des 3 modulations basiques analogiques et numériques réalisée avec Matlab 
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o Facilité de crypter le signal et facilité d’associer les communications numériques à des 

techniques de codage, de multiplexage ou encore de détection et de correction d’erreurs. Ces 

techniques augmentent cependant la complexité du circuit de traitement du signal [COU13]. 

o Qualité de transmission des données sur de longues distances avec des relais. En effet, comme 

nous l’avons vu à la section 1.3.3, nos implants doivent aussi fonctionner comme des « relais » 

qui se comportent comme ce que l’on appelle des Regenerative Repeaters en anglais. Ces 

circuits ont pour but de détecter le signal reçu pour ensuite émettre ce même signal nettoyé vers 

un autre implant relais ou le circuit émetteur-récepteur externe. Or la détection d’un signal 

analogique n’est jamais parfaite et ses imperfections s’accumulent à chaque relais. Pour les 

modulations numériques, lorsque le taux d’erreurs binaires est très faible, les erreurs restent 

rares sur toute la chaine de communication, d’où l’emploi du terme régénératif [LD10][COU13]. 

Au contraire, les modulations analogiques présentent généralement l’avantage de nécessiter 

moins de bande passante. Or, cela est dépendant du type de modulation et ce n’est pas un problème 

dans ces travaux, puisque nous estimons que le canal est réservé aux communications du réseau 

UIBAN. Nous avons finalement choisi une modulation numérique notamment pour une utilisation 

des implants comme relais. 

3.2.2 Choix de l’ordre de modulation 

Les types de modulations numériques présentés dans la Figure 3.3 sont tous les trois binaires, 

seul deux états, appelés symboles, sont possibles pour représenter soit un bit de ‘1’ soit un bit de 

‘0’. Or il est possible de regrouper N bits dans un symbole qui correspond à un unique signal à 

émettre. L’ordre de modulation M, c’est-à-dire le nombre de symboles en fonction du paramètre N 

est de 𝑀 =  2𝑁 [PS08]. La durée d’un symbole 𝑇𝑠 dépend de la durée d’un bit 𝑇𝑏 comme suit : 𝑇𝑠 =

𝑁 ∗ 𝑇𝑏. L’inverse du temps bit 𝑇𝑏 est appelé le débit binaire 𝐷𝑏 alors que l’inverse du temps 

symbole 𝑇𝑠 est appelé le débit symbole 𝐷𝑠, tous deux exprimés en bits par seconde (bit/s) [PS08].  

Parmi les modulations ayant un ordre supérieur à 2, on peut citer la M-ASK, la M-FSK, la 

M-PSK et la M-QAM avec M > 2. La modulation QPSK correspond à la 4-PSK. De même, les 

modulations M-QAM avec M = 2 et M = 4 correspondent à une BPSK et à une QPSK 

respectivement. Une modulation M-QAM avec M > 4 fait varier à la fois l’amplitude et la phase 

contrairement à la M-PSK qui utilise uniquement la phase [PS08].  
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On estime généralement la qualité d’une modulation par son efficacité de puissance qui 

correspond à la capacité d’un type de modulation à détecter un signal de faible puissance [RAP02]. 

Elle est visualisée en traçant la courbe du BER ou du taux d’erreur symbole (Symbol Error Rate - 

SER) en fonction du rapport de l’énergie d’un bit et de la densité spectrale de puissance du bruit. 

En considérant que chaque bit a la même probabilité d’occurrence dans un signal numérique, 

l’énergie moyenne d’un bit 𝐸𝑏𝑚 correspond à la moyenne d’énergie du signal modulé s(t). De 

même, la puissance moyenne du signal modulé est de 𝑃𝑚 = 𝐷𝑏 ∗ 𝐸𝑏𝑚. Le paramètre utilisé pour 

quantifier le bruit est la densité spectrale de puissance du bruit blanc n(t) pour une bande latérale 

unique (« single sideband » en anglais) noté 𝑁0 en W/Hz [PS08]. On utilisera généralement ce 

rapport en décibels avec 𝐸𝑏𝑚/𝑁0|𝑑𝐵 = 10𝑙𝑜𝑔10(𝐸𝑚𝑏/𝑁0) qu’on notera dans la suite 𝐸𝑏/𝑁0. Ce 

rapport est varié en modifiant l’amplitude du paramètre 𝑁0. 

3.2.2.1 Sources de bruit 

Contrairement aux canaux pour des communications sans fil classiques tel que l’air pour les 

communications électromagnétiques ou sous l’eau pour des communications acoustiques 

[PS08][STO06], les canaux présents dans le corps humain sont peu explorés. Cependant, certains 

phénomènes subis par les ondes ultrasoniques dans le corps humain ont été évoqués au chapitre 2. 

Il s’agit d’une part de l’absorption, qui correspond simplement à une réduction de l’amplitude de 

l’onde et d’autre part du bruit thermique et de phénomènes de multi-trajets, qui eux portent atteinte 

au BER : 

o Une source de bruit utilisée pour caractériser un canal de propagation est le bruit thermique 

additif lié aux circuits du récepteur notamment [PS08]. La référence [GMP12] suggère également 

que l’agitation des molécules dans les tissus humains ajouterait du bruit thermique au signal 

traversant le canal. Ce bruit thermique est modélisé par du bruit blanc gaussien additif (Additive 

White Gaussian Noise - AWGN). 

o Une autre source de bruit est le multipath fading défini à la section 2.1.5. Deux canaux 

populaires permettant de modéliser le multipath fading s’appuient sur la distribution 

de Rayleigh, en l’absence de trajet dominant ou de line-of-sight, et la distribution de Rician, 

lorsque l’une des composantes a une plus forte puissance que celles des autres trajets [SA00]. La 

distribution de Rayleigh est généralisée par la distribution de Nakagami. Il serait en effet 
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intéressant d’étudier les canaux du corps humain afin de pouvoir les modéliser par une  

distribution. 

Pour l’étude dans cette section, seul le bruit thermique et le multipath fading sont pris en compte 

puisque l’absorption n’ajoute pas de bruit supplémentaire au signal s(t) et que les interférences 

entre les implants sont dépendantes de la structure du réseau et donc difficiles à évaluer.  

3.2.2.2 Modulations cohérentes pour du bruit AWGN 

Dans le cas du bruit AWGN, la référence [PS08] détaille l’évolution des courbes du SER en 

fonction de 𝐸𝑏/𝑁0 pour un ordre de modulation croissant pour différentes modulations. Les 

démodulations sont toutes cohérentes, c’est-à-dire qu’elles nécessitent la phase de l’horloge de 

l’émetteur. Ainsi pour chaque multiplication par 2 de l’ordre de modulation pour une M-ASK, le 

rapport 𝐸𝑏/𝑁0 en décibels nécessite plus de 4 dB supplémentaires pour un BER égal. Le constat est 

similaire pour la M-PSK et la M-QAM à l’exception de la QPSK pour laquelle le SER en fonction 

de 𝐸𝑏/𝑁0 est similaire à celui de la BPSK. Leurs BER sont d’ailleurs identiques puisque la 

modulation QPSK est composée de deux modulations BPSK qui n’interfèrent pas entre elles. 

Cependant comme un signal modulé en QPSK peut être considéré comme l’association de deux 

signaux modulés en BPSK, la puissance du signal nécessaire est deux fois plus élevée que pour un 

signal BPSK unique. Ainsi l’intérêt de la modulation QPSK réside dans le fait de pouvoir 

augmenter le débit binaire sans augmenter sa bande passante ou inversement, de diminuer la bande 

passante du signal occupé tout en ayant le même débit binaire que pour une modulation BPSK 

[PS08]. Cela est intéressant pour les communications dans l’air pour lesquelles la bande passante est 

précieuse. Ce n’est pas le cas des canaux ultrasoniques du corps humain.  

De façon plus générale, on augmente l’ordre de modulation pour augmenter le débit binaire ou 

réduire la bande passante occupée mais cela a généralement un impact négatif sur le BER. Une 

exception à cela est la M-FSK. En effet augmenter l’ordre de modulation revient à augmenter la 

bande passante. La conséquence est la réduction du BER. Cependant, avec chaque passage à un 

ordre de modulation plus élevé, l’amélioration du BER diminue par rapport au précédent. Alors 

que le gain du rapport 𝐸𝑏/𝑁0, en passant de l’ordre de modulation M = 2 à M = 4, est de 2 dB 

environ, il n’est plus que de 1 dB entre M = 8 à M = 16. Plus il y a de symboles différents et plus 

leur discrimination devient difficile réduisant le bénéfice de l’augmentation de la bande passante 

sur la diminution du BER. 
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3.2.2.3 Modulations non-cohérentes pour du bruit AWGN 

Les résultats précédents ont été obtenus pour des modulations cohérentes qui utilisent l’horloge 

de l’émetteur, extraite du signal reçu au niveau du récepteur. Cependant, ce type de démodulation 

est complexe et nécessite généralement l’utilisation d’une PLL (Phase-Locked Loop) [PS08]. Il 

existe des méthodes plus simples pour détecter les bits sans récupération de la porteuse, c’est ce 

que l’on appelle une démodulation non-cohérente. Pour les systèmes utilisant la M-ASK et la M-

FSK, les démodulateurs utilisent généralement des filtres. La démodulation non-cohérente d’une 

M-PSK n’est possible que lorsque celle-ci est codée différentiellement, c’est-à-dire qu’on ne 

s’intéresse qu’au changement de bit et non à la valeur du bit elle-même. On parle alors de M-DPSK 

(M-Differential Phase-Shift Keying). D’après la référence [PS08], l’ordre de performance est 

respecté parmi les modulations. Alors que les modulations M-ASK et M-PSK non-cohérentes et la 

M-DPSK voient leur BER augmenter avec l’augmentation de l’ordre de modulation, l’effet inverse 

reste aussi vrai pour les modulations M-FSK non-cohérentes [HKI09]. 

La référence [PS08] propose aussi une comparaison du SER en fonction de 𝐸𝑏/𝑁0 pour un ordre 

de modulation croissant pour la M-PSK et la M-DPSK avec un canal de Rayleigh. On observe que 

l’ordre de performances du canal AWGN est respecté. Plus l’ordre de modulation est élevé et plus 

le BER augmente. L’écart entre la BPSK et la QPSK est d’ailleurs plus important avec un canal de 

Rayleigh. Il en est de même pour la M-FSK [MYH08]. 

3.2.2.4 Complexité des circuits 

Un autre aspect à prendre en compte pour le choix de l’ordre de modulation, en plus de leur 

efficacité en puissance, est la complexité des circuits. Pour un même type de modulation, plus 

l’ordre de modulation est important et plus les circuits de modulation et de démodulation sont 

complexes et consomment de l’énergie. Ainsi, pour les modulations M-FSK, il faut trouver un 

compromis entre complexité des circuits et performance du BER alors que pour les modulations 

M-ASK, M-PSK et M-QAM, un ordre de modulation minimal offre un BER minimal pour une 

complexité de circuits minimale. 

A la lumière de ces informations, on peut affirmer que les modulations binaires permettent 

d’obtenir les meilleures performances parmi les types de modulations analysés, à l’exception des 
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modulations M-FSK. De plus, la complexité des circuits augmente avec l’ordre de modulation ce 

qui n’est pas souhaitable. Nous avons donc opté pour une modulation binaire. 

3.2.3 Choix du type de modulation binaire 

A partir des modifications de l’un ou de plusieurs des 3 paramètres représentés Figure 3.3, un 

certain nombre de variantes de modulations numériques binaires a pu être proposé : 

o Pour la modulation 2-ASK, on peut citer la modulation OOK pour laquelle l’un des deux bits 

est représenté par un signal d’amplitude nulle. On l’appelle alors la modulation en tout-ou-rien. 

Cette modulation a deux avantages par rapport à une modulation 2-ASK pour laquelle aucune 

des deux amplitudes ne serait nulle : une économie d’énergie puisque l’un des deux bits 

correspond à l’absence d’un envoi de signal et une meilleure efficacité en puissance puisqu’il 

est plus simple de distinguer deux signaux d’amplitudes différentes. Dans la suite on ne 

s’intéresse donc qu’à la version en tout-ou-rien de la 2-ASK. 

o De même que pour la 2-ASK, la modulation BPSK est la plus efficace pour une différence de 

phase la plus élevée possible entre les signaux représentant les deux bits, c’est-à-dire pour une 

différence de phase de 180° [COU13]. C’est l’unique modulation BPSK considérée dans la suite. 

Une variante de la modulation binaire BPSK est la modulation 2-DPSK ou DBPSK comme vu 

à la section 3.2.2, désignée par l’abréviation DPSK dans la suite.  

o Plusieurs types de modulation sont dérivés de la BFSK. Les modulations BFSK peuvent être 

différenciées par l’indice de modulation noté h = 2 * Δf * 𝑇𝑏, avec Δf = |𝑓𝑚 – 𝑓𝑠| / 2 la déviation 

de fréquence. Les fréquences 𝑓𝑚 et 𝑓𝑠 correspondent aux fréquences porteuses élevée et basse 

respectivement, ‘m’ signifiant mark et ‘s’, space [COU13]. Un exemple de modulation de 

fréquence est la modulation de Sunde pour laquelle l’indice de modulation vaut 1. De plus, une 

modulation BFSK peut être à phase discontinue ou à phase continue (Continuous Phase 

Frequency Shift Keying - CPFSK). Ainsi lorsqu’une modulation CPFSK a un indice de 

modulation de 0,5, correspondant à la valeur minimale pour que les signaux soient 

orthogonaux, on parle de Minimum Shift Keying (MSK) [COU13][SA00]. Cette modulation est 

spectralement plus efficace que la modulation de Sunde qui exige des circuits moins complexes 

[BHA17]. Cependant ce serait une modulation avec un indice de modulation de 0,715 qui 

permettrait d’obtenir le moins d’erreurs bien que non orthogonale [PS08]. Une modulation 
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populaire est la GMSK (Gaussian filtered Minimum Shift Keying) qui consiste à filtrer le signal 

en bande de base avec un filtre gaussien. Ce type de filtrage permet de réduire les interférences 

intersymboles créées par le canal et donc d’augmenter le débit binaire tout en réduisant la bande 

passante occupée. Un autre type de filtre de mise en forme ou de « pulse shaping » est le filtre 

en cosinus surélevé [PS08]. Cependant, pour notre application l’occupation spectrale du signal 

n’est pas problématique et le débit binaire n’est pas un paramètre critique. Les filtres de pulse 

shaping ne sont donc pas considérés davantage dans ces travaux puisqu’ils complexifieraient 

inutilement les circuits d’émission-réception. Dans la suite, la BFSK ou 2-FSK est désignée 

par FSK pour éviter la confusion avec la modulation BPSK. 

Dans la suite, nous allons étudier de plus près les caractéristiques utilisées pour comparer les 

modulations, soit l’efficacité de puissance, la complexité des circuits mais aussi l’efficacité 

spectrale bien qu’il s’agisse du critère le moins important dans ces travaux [RAP02]. Nous allons 

commencer par  l’état de l’art des circuits de réception et d’émission selon les types de modulations 

binaires.  

3.2.3.1 Etat de l’art des émetteurs et récepteurs en fonction des types de modulations 

binaires 

Les Figure 3.5 et Figure 3.6 donnent l’énergie par bit et la consommation de différents circuits 

intégrés de réception en fonction du type de modulation binaire respectivement. Les losanges 

indiquent qu’il s’agit d’un « Wake-up Receiver » (WuRx) qui est un circuit basse consommation 

activant le circuit principal plus énergivore lorsqu’il détecte un signal. Les Figure 3.4 et Figure 3.7 

donnent l’efficacité énergétique et la consommation de différents circuits intégrés d’émission en 

fonction du type de modulation binaire. Le code de couleur permet de différencier les types de 

modulation.  

On remarque que les circuits à basse consommation d’émission et de réception utilisent avant 

tout la modulation OOK de même que les circuits ultrasoniques de l’état de l’art vus au chapitre 1. 

Ces circuits permettent d’obtenir de faibles valeurs d’énergie par bit notamment pour les WuRx 

avec seulement 1 pJ/bit pour la référence [RW12]. La majorité des circuits de réception dont la 

consommation est inférieure à 100 nW, présente un débit binaire inférieur au kbit/s.  
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Figure 3.6. Consommation des récepteurs en fonction de sensibilité pour différents types de modulation (2009-2019) 

Figure 3.4. Efficacité énergétique des émetteurs en fonction de la puissance de sortie selon le type de modulation 

(2006-2019) 

Figure 3.5. Energie par bit en fonction de la sensibilité selon le type de modulation (2007-2019) 
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Le circuit de réception GFSK correspondant au point ’18 CICC présente la plus faible énergie 

par bit, ce qui s’explique par une latence moyenne de plusieurs secondes et l’utilisation du « duty 

cycling » [APC18]. La latence est liée au fait que le récepteur est allumé que pendant une faible durée 

à intervalles réguliers. Le duty cycling consiste à éteindre par exemple l’oscillateur du récepteur de 

façon cyclique pour économiser en énergie. Ajouter de la latence n’est pas envisageable pour nos 

implants puisqu’ils sont à la fois émetteur et récepteur et que l’émission consomme beaucoup plus 

d’énergie que la réception. Cependant, le duty cycling est une option pour réduire la consommation 

du récepteur. 

Les rares circuits utilisant la modulation de phase sont généralement un peu plus énergivores 

en réception mais compétitifs avec les circuits utilisant d’autres modulations pour l’émission. Les 

circuits d’émission utilisant la FSK sont nombreux mais semblent moins efficaces énergétiquement 

que les circuits OOK bien que leur consommation soit équivalente.  

3.2.3.2 Complexité des circuits 

La modulation OOK est le type de modulation le plus simple. Afin de détecter le bit associé à 

la plus haute amplitude, il suffit de le différencier du bruit. Un simple interrupteur peut suffire pour 

le circuit modulateur. Pour le démodulateur, on peut utiliser un filtre passe-bas et un comparateur 

pour une démodulation non-cohérente. La modulation FSK est également un type de modulation 

très simple à mettre en place. Contrairement à la modulation OOK, elle nécessite cependant deux 

fréquences porteuses ce qui ajoute un peu de complexité par rapport aux modulations OOK et 

Figure 3.7. Consommation des émetteurs en fonction de la puissance de sortie selon le type de modulation        

(2006-2019) 



Chapitre 3 Définition du protocole 81 

 

BPSK au niveau de l’émetteur. Pour la démodulation, on peut utiliser deux filtres sélectifs autour 

des fréquences porteuses et ainsi distinguer facilement les bits du bruit [APC18]. Plusieurs références 

proposent de convertir le signal FSK en signal ASK pour le démoduler facilement avec un détecteur 

d’enveloppe notamment par « injection locking » ou « injection pulling » de l’oscillateur 

[BY12][ZMS15][TKB15]. Cette méthode est également non-cohérente [COU13]. Comme évoqué 

précédemment, une démodulation cohérente OOK ou FSK nécessite par exemple une PLL. Pour 

moduler un signal en BPSK, il suffit d’inverser sa phase de 180° pour passer d’un bit à un autre. 

Le problème se pose pour la détection des bits. On classe les circuits de détection BPSK en 3 

catégories différentes, les circuits à base de PLL, d’ILO (Injection LOcking) et numériques : 

o Les principaux circuits de détection à base de PLL sont la boucle de Costas qui est notamment 

utilisée dans les systèmes GPS (Global Positioning System) [BKL14] et la « squaring loop ».  La 

boucle de Costas est formée d’une PLL traditionnelle en phase et d’une seconde boucle dont la 

sortie du VCO (Voltage-Controlled Oscillator) unique est déphasée de 90° formant ainsi une 

boucle en quadrature de phase. Ces signaux de VCO sont multipliés par le signal reçu r(t) puis 

filtrés puis multipliés entre eux afin de contrôler le VCO. La squaring loop consiste à multiplier 

le signal reçu r(t) par lui-même, d’en extraire la phase par une PLL puis de diviser la fréquence 

du signal obtenu par deux pour détecter de façon cohérente le signal r(t) [COU13]. 

o Les circuits récepteurs BPSK ’10 RFIC et ‘10 JSSC des Figure 3.5 et Figure 3.6 utilisent tous 

deux la méthode de l’ILO afin de réduire les dimensions du circuit intégré et la consommation 

par rapport à une boucle de Costas [ZX11][YMA11]. L’ILO permet de convertir le signal reçu 

modulé en BPSK r(t) en signal modulé en ASK puis d’utiliser un détecteur d’enveloppe pour 

la détection. Il s’agit des circuits les moins sensibles pour un BER de 10-3 et une consommation 

relativement élevée. Au contraire, le récepteur ‘18 ASSCC utilisant également l’ILO a une 

meilleure sensibilité mais aussi une énergie par bit élevée [KMW18].  

o De nouvelles propositions de circuits de détection BPSK numériques ont émergé ces dernières 

années mais sans preuve de concept. Dans la référence [KMF14] par exemple, on récupère 

l’horloge du signal reçu r(t) en chargeant deux condensateurs en fonction du signal BPSK et 

de son inverse. La référence [JVS14] propose un circuit qui utilise un système de rebouclage et 

de retardement pour une détection BPSK non-cohérente. Enfin, on peut citer la référence [HE17] 

qui permet de détecter le signal notamment à l’aide d’une bascule D. Un circuit « clipper » 
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génère un signal numérique à ‘1’ dès lors que le signal r(t) dépasse une certaine valeur et ‘0’ si 

ce n’est pas le cas. Il en est de même pour le signal BPSK inverse. L’association des deux 

signaux de sortie permet de générer une horloge de même fréquence que l’horloge de l’émetteur 

et approximativement en quadrature de phase par rapport au signal reçu r(t). Cette nouvelle 

horloge est l’entrée d’horloge d’une bascule D alors l’entrée des données de la bascule est le 

signal BPSK numérisé. La sortie de la bascule correspond au signal détecté 𝑚̃(t). Aucun de ces 

circuits n’est mentionné sur les figures précédentes puisqu’ils n’ont pas été fabriqués. 

Enfin le circuit de modulation DPSK est aussi simple que pour une BPSK mais requiert au 

préalable de coder le signal en NRZI (Non-Return-to-Zero-Inverted) à l’aide d’une porte XOR et 

d’un circuit de retardement d’un temps bit par exemple. Le codage NRZI traduit un ‘0’ par un non 

changement de bit par rapport au précédent alors qu’un ‘1’ provoque l’inversion du bit par rapport 

au bit précédent. Un circuit de démodulation nécessite également un circuit de retardement d’un 

temps bit, un mélangeur et un filtre passe-bas [COU13]. L’avantage de cette démodulation est la levée 

de l’ambiguïté de la phase et ne nécessite pas d’horloge ni de synchronisation d’horloge [COU13]. 

3.2.3.3 Efficacité spectrale 

L’efficacité spectrale décrit la rapidité avec laquelle les données sont transmises dans une bande 

de fréquence donnée. L’efficacité spectrale η est définie par η = Db/BW en bits/s/Hz avec BW la 

bande passante occupée par le signal modulé s(t) en Hz [RAP02]. Puisque la bande passante occupée 

par un signal modulé est infinie, on utilise généralement la largeur du premier lobe BT ou des deux 

lobes principaux pour une modulation FSK qui contiennent la quasi-totalité des informations du 

signal reçu.  

Dans le cas des modulations OOK, BPSK et DPSK, la bande passante « null-to-null » est telle 

que BT = 2Db [RAP02][PS08]. Leur efficacité spectrale η est donc de 0,5. Pour une modulation FSK, 

BT = 2(Δf +Db). Ainsi pour une modulation FSK de Sunde avec un indice de modulation h = 1, 

BT = 3Db, son efficacité spectrale est alors d’environ 0,33. Une modulation FSK est donc 

spectralement moins efficace que les autres modulations binaires. On retrouve le résultat de cette 

analyse à la Figure 3.8 qui donne le spectre des modulations OOK, BPSK, DPSK et FSK de Sunde 

pour un débit binaire de 10 kbits/s et une fréquence centrale de 1,2 MHz dans un canal AWGN 
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pour l’exemple. La largeur du lobe principal est identique pour les modulations binaires 

d’amplitude et de phase mais est plus importante pour la modulation FSK. 

3.2.3.4 Efficacité de puissance 

Efficacité de puissance pour un canal AWGN 

L’efficacité de puissance est déjà traitée à la section 3.2.2 et a permis de choisir un ordre de 

modulation. Elle peut être évaluée pour des modulations binaires en simulant le taux d’erreurs 

binaires en fonction du rapport 𝐸𝑏/𝑁0. Avant cela, on peut déjà remarquer sur la Figure 3.8 que les 

modulations OOK et FSK contiennent des pics aux fréquences porteuses, contrairement aux 

modulations de phase, qui sont liées à la composante continue de ces signaux modulés [CHA05]. 

Cette composante fréquentielle utilise de l’énergie pour être transmise mais ne contient pas 

d’information [TS1986]. Ce sont donc les modulations de phase qui sont les plus efficaces en 

puissance pour un canal AWGN. 

Tableau 3.1. BER pour 3 types de modulation 

 

On peut de plus comparer les fonctions de BER en fonction du rapport 𝐸𝑏/𝑁0 pour les 

différentes modulations binaires établies dans de multiples références [RAP02][PS08][COU13][CHA05] et 

rappelées dans le Tableau 3.1. Les BER pour les modulations FSK sont obtenus pour des signaux 

Démodulation OOK BPSK/DPSK FSK 

Cohérente 𝐵𝐸𝑅𝑜𝑜𝑘 = 𝑄(√𝐸𝑏/𝑁0) 𝐵𝐸𝑅𝑏𝑝𝑠𝑘 = 𝑄(√2𝐸𝑏/𝑁0) 𝐵𝐸𝑅𝑓𝑠𝑘 = 𝑄(√𝐸𝑏/𝑁0) 

Non-cohérente 𝐵𝐸𝑅𝑜𝑜𝑘 =  0,5𝑒−0,5𝐸𝑏/𝑁0  𝐵𝐸𝑅𝑑𝑝𝑠𝑘 =  0,5𝑒−𝐸𝑏/𝑁0  𝐵𝐸𝑅𝑓𝑠𝑘 =  0,5𝑒−0,5𝐸𝑏/𝑁0 

Figure 3.8. Densité spectrale de puissance pour différentes modulations binaires en fonction de la fréquence 
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orthogonaux. La fonction 𝑄 est l’intégrale d’une fonction de la densité de probabilité gaussienne, 

elle est définie dans l’annexe A.4 [COU13]. 

Les formules du BER pour les modulations cohérentes du Tableau 3.1.  sont représentées à la 

Figure 3.9. Il apparaît que la modulation BPSK a un avantage de 3 dB sur les modulations 

d’amplitude et de fréquence binaires cohérentes. De plus, les modulations cohérentes ont un 

avantage sur les modulations non-cohérentes. Cet avantage dépend du rapport 𝐸𝑏/𝑁0. Pour un BER 

de 10-3, ce gain est d’un peu plus de 1 dB pour les modulations de phase binaires et d’un peu moins 

de 1 dB pour les modulations d’amplitude et de fréquence binaires [COU13]. On peut alors vérifier 

si cela reste vrai pour un canal dont les propriétés acoustiques sont proches de celui du corps 

humain.  

Efficacité de puissance pour un canal réaliste avec du bruit AWGN 

Le canal utilisé pour tester les différents types de modulations binaires en plus du bruit AWGN 

est proposé par Bos et al. [BJD19]. Comme présenté à la section 1.3.3, l’environnement de mesure 

est un bloc de gélatine de 8 cm de longueur et 4 cm de largeur plongé dans un bac d’eau entouré 

de parois anéchoïques. Le bloc de gélatine ne peut donc pas représenter un membre puisque les 

réflexions à l’interface gélatine/eau sont moins importantes que pour une interface peau/air. Le 

réalisme de ce dispositif vient des propriétés acoustiques de la gélatine proches de celles des tissus 

du corps humain de même qu’un os de poule intégré dans le bloc de gélatine. Un os ayant une 

Figure 3.9. BER en fonction du rapport 𝐸𝑏/𝑁0 pour différentes modulations dans la gélatine en comparaison à un 

simple canal AWGN 
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impédance acoustique différente de la gélatine, permet d’ajouter une distorsion au signal 

acoustique transmis dans le canal. Nous avons donc choisi de ne pas recourir au bruit de la 

distribution de Nakagami. Ce sont les transducteurs b) du Tableau 2.1 en forme de boule qui sont 

utilisés. De plus, le canal apporte une atténuation d’environ 30 dB. Grâce au filtre FIR (Finite 

Impulse Response) dont les coefficients sont obtenus par mesure dans le canal décrit, on peut 

simuler avec le logiciel Matlab les performances des différentes modulations binaires. Les BER en 

fonction du rapport 𝐸𝑏/𝑁0 sont représentés par des traits pleins dans le canal. La modulation FSK 

est une FSK de Sunde. 

On observe à la Figure 3.9 qu’une énergie similaire ou légèrement supérieure par rapport au 

canal AWGN seul est nécessaire pour atteindre le même BER. Ce résultat est rassurant puisqu’il 

indique qu’il est possible de transmettre un message sur un canal aux caractéristiques proches de 

celles des tissus humains à l’aide de transducteurs ultrasoniques de très petites tailles sans 

significativement dégrader ses performances énergétiques. De plus, ce résultat confirme que la 

modulation de phase génère le moins d’erreurs pour un rapport 𝐸𝑏/𝑁0 donné en conservant son 

avantage de 3 dB. Un canal supplémentaire avec des interfaces tissus/air pourrait cependant ajouter 

plus de réalisme puisqu’elles augmentent les effets de multi-trajets. 

Par ailleurs, comme défini à la section 3.2.2, la puissance du signal moyenne 𝑃𝑚 est considérée 

pour obtenir l’énergie par bit 𝐸b = 𝑃𝑚/𝐷𝑏. Puisque les valeurs de bits pour une modulation OOK 

sont équiprobables, la puissance maximale d’un bit est deux fois celle d’une modulation FSK, 

BPSK ou DPSK [ML1991]. Comme nous avons vu au Chapitre 1, actuellement c’est l’intensité 𝐼𝑆𝑃𝑇𝐴 

soit une valeur moyenne qui est utilisée pour limiter les risques liés à l’exposition aux ondes. Dans 

le cas où les valeurs maximales des signaux modulés pour la OOK, BPSK et FSK seraient 

identiques, un avantage de 6 dB serait atteint avec une modulation BPSK, et de 3 dB avec une 

modulation FSK, par rapport à une modulation OOK. 

3.3 Gain en distance obtenu avec la modulation BPSK 

Comme évoqué précédemment, les modulations de phase requièrent 3 dB de puissance en 

moins par rapport aux modulations de fréquence. Ainsi une modulation de phase peut atteindre des 

distances plus élevées avec la même puissance d’émission et le même BER.  



Chapitre 3 Définition du protocole 86 

 

Le but est alors de quantifier ce gain de distance. En pratique pour une bande passante donnée, 

la puissance de bruit est constante alors que l’amplitude de l’onde ultrasonique diminue avec la 

distance parcourue à cause de l’absorption et de la diffraction de l’onde. A partir des formules 

(2.15) et (2.16) du Chapitre 2, on peut déterminer l’atténuation de l’onde en fonction de la distance 

𝑧′ pour une sphère de petites dimensions : 

Ou encore : 

Avec 𝑧0 une distance référence telle que 𝑧0< 𝑧. Le paramètre 𝑧′ correspond à la distance entre 

le récepteur et la distance de référence 𝑧0 de l’émetteur à 𝑧 = 0. 

L’équation de l’atténuation (3.2) est tracée en trait plein gris sur la Figure 3.10 pour 𝑧0 = 2 cm 

et une fréquence de 1,2 MHz. Le milieu de propagation est le même que pour la simulation du BER 

mais le bloc de gélatine ne contient pas d’os cette fois-ci puisque la formule (3.2) ne prend pas en 

compte les réflexions. Les points rouges sont extraits des figures de la référence [BJD19] pour une 

distance référence de 𝑧0 = 2 cm. Seuls deux points ont pu être extraits mais ils correspondent 

approximativement à la courbe de l’atténuation.  

La courbe en tirets verts donne le gain en distance lorsqu’on diminue l’atténuation de 3 dB. 

Cela revient à augmenter la puissance d’émission de 3 dB et permet donc de gagner 2 cm pour le 

même BER. De même, la courbe en pointillés oranges indique une réduction de l’atténuation de 6 

 
𝐴(𝑧′) = −20𝑙𝑜𝑔 (𝑒−𝛼𝑧′

𝑧0

𝑧0 + 𝑧′
) (3.1) 

 
𝐴(𝑧′) = −20𝑙𝑜𝑔 (

𝑧0

𝑧0 + 𝑧′
) + 8,69(𝛼𝑎𝑓 + 𝛼𝑏)𝑧′ (3.2) 

Figure 3.10. Atténuation pour différentes modulations en fonction de la distance 
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dB permettant de gagner une distance de plus de 4 cm. De plus, puisque la valeur expérimentale à 

6 cm est inférieure à la valeur théorique, on peut s’attendre à ce que le gain en distance soit d’autant 

plus élevé en réalité. Enfin, le gain en distance augmente d’autant plus que l’atténuation est élevée. 

Ainsi, plus les transducteurs sont éloignés et plus l’avantage en efficacité de puissance des 

modulations de phase permet de gagner en distance par rapport aux autres modulations. 

3.4 Conclusion 

Tout d’abord nous avons choisi un type de transmission standard qui semble le mieux adapté 

pour un réseau d’implants. Le type de modulation est numérique pour une meilleure qualité des 

communications notamment pour des implants relais et binaire afin que les circuits soient peu 

complexes et efficaces en énergie. Enfin nous avons fait le choix relativement atypique de la 

modulation BPSK. Il est bien connu que les modulations d’amplitude sont moins efficaces en 

puissance que les modulations de phase mais sont généralement choisies pour la simplicité de leurs 

circuits de réception notamment [YMA11]. Cependant, pour un canal atténuant tel que le corps 

humain, il est difficile d’estimer le seuil de tension distinguant le signal du bruit. Bien que la DPSK 

binaire ait une efficacité en énergie proche offrant des distances similaires qu’avec une modulation 

BPSK, nous allons proposer dans le chapitre 4, des circuits de détection BPSK numériques à 

l’image des circuits présentés à la section 3.2.3.2. pour réduire la consommation par rapport à une 

boucle de Costas. 

Malgré tous les avantages de la modulation BPSK, elle permet de distinguer deux bits 

différents mais pas d’attribuer de valeur aux bits. Le signal BPSK n’étant pas codé 

différentiellement, le problème de l’ambiguïté de phase persiste. Nous avons donc recours à un mot 

binaire, appelé signature, au début de chaque trame afin de détecter soit la signature, soit son 

complémentaire. Dans le second cas, le complément du reste de la trame est détecté si l’implant 

récepteur est le destinataire ultime du message. L’étude de cette signature est également faite dans 

le chapitre suivant. 

Les effets de multi-trajets peuvent être réduits en apportant de la diversité au signal émis. 

Cependant, cet aspect n’est pas adressé davantage dans ces travaux afin de donner la priorité à un 

circuit simple et donc à basse consommation. 
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Une modulation numérique binaire et de phase a été choisie au chapitre 3. Le chapitre 4 

propose trois détecteurs BPSK entièrement numériques et non-cohérents afin de réduire la 

consommation de l’émetteur-récepteur avec leurs avantages et leurs inconvénients. Le premier est 

très simple puisqu’il s’agit d’une bascule D. Le second utilise deux bascules D afin de limiter la 

perte de trames. Le troisième circuit de détection BPSK nécessite trois bascules D et un système 

d’inversion afin de limiter la perte de trames liée à la différence de fréquences des signaux 

d’horloge de l’émetteur et du récepteur. Nous verrons également l’intérêt d’utiliser une signature 

en début de trame et les compromis qui s’ensuivent. 

Mots clés : Bascule D, détection BPSK, signature, Matlab 

 

Une structure de détecteur BPSK est déterminée dans ce chapitre. Idéalement le détecteur 

BPSK consomme peu et génère le moins d’erreurs binaires possibles afin de profiter de la bonne 

efficacité en puissance offerte par la modulation BPSK. Afin que la consommation soit faible, un 

circuit numérique qui ne récupère pas la fréquence d’horloge du circuit émetteur, évitant 

l’utilisation d’une PLL, est privilégié. Le risque est la perte de trames lorsque le signal reçu et 

l’horloge du circuit de réception sont déphasés de façon désavantageuse et lorsque les fréquences 

d’horloge sont différentes. Ce problème est étudié à travers trois circuits de détection BPSK 

proposés dans ce chapitre à l’aide du logiciel Matlab.  

4.1 Détecteur à une bascule D 

Une bascule D est un circuit simple permettant de détecter une trame modulée en BPSK sous 

certaines conditions. Il peut être implémenté avec différentes architectures comme décrit à la 

section 5.2.2.1. 
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4.1.1 Fonctionnement 

En amont de la détection BPSK, le signal BPSK est mis en forme de façon à varier autour de 

𝑉𝑑𝑑/2, la moitié de la tension d’alimentation. Cette fonction est détaillée davantage au chapitre 

suivant.  

L’horloge de la bascule D, 𝐻1, est à la même fréquence que l’horloge de l’émetteur et donc de 

la porteuse. Lors d’un front montant d’horloge (ou d’un front descendant selon le type de 

bascule D), si l’amplitude du signal reçu est supérieure à la tension 𝑉𝑑𝑑/2 alors la tension de sortie 

de la bascule passe à 𝑉𝑑𝑑 sinon elle passe à 0 V tel que représenté à la Figure 4.1. Le reste du temps, 

la tension de sortie ne varie pas. Ainsi, lorsque la phase du signal BPSK change de 180°, le signal 

en sortie de la bascule D est inversé dès le premier front montant (ou descendant) du signal 

d’horloge après le changement de phase. 

Un brevet comportant notamment une bascule D permettant de détecter un signal BPSK est 

proposé dans les années 1980. L’entrée de la bascule D correspond également au signal BPSK reçu. 

Sa sortie ainsi que le signal BPSK reçu sont les entrées d’une porte XOR. La sortie de la porte 

XOR est utilisée par une PLL pour générer le signal d’horloge, déphasé de 90° par rapport à la 

sortie de la porte XOR [MCC1986]. Le circuit n’est pas utilisable sans PLL qui maintient un signal 

d’horloge avec une phase constante. Le déphasage de cette horloge permet d’obtenir, de façon 

prévisible, le meilleur BER et évite la difficulté de détecter le signal BPSK lorsque l’horloge et le 

signal BPSK sont en phase ou en opposition de phase. De plus, la PLL évite de devoir générer une 

fréquence d’horloge qui est nécessairement différente de la fréquence d’horloge de l’émetteur. 

Figure 4.1. Détection d’un signal BPSK en l’absence de bruit avec une bascule D 
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Sans PLL, la détection est donc dégradée mais possible sous conditions, comme nous allons 

le voir dans la suite. 

4.1.2 Simulations 

4.1.2.1 Conséquences du déphasage des signaux sur le BER 

La Figure 4.2 a) représente le circuit implémenté avec le logiciel Matlab pour déterminer 

l’efficacité en puissance de la bascule D selon le déphasage entre le signal d’horloge du récepteur 

𝐻1 et de la porteuse du signal BPSK reçu. Le signal BPSK bruité r(t) puis filtré k(t) est généré de 

la même manière que dans le chapitre 3 avec un bruit blanc gaussien. Le rapport 𝐸𝑏/𝑁0 est de 8 dB 

et la bande passante du filtre passe-bande est de 30 kHz autour de la fréquence de la porteuse à 

1 MHz. Un canal plus réaliste issu de la référence [BJD19] n’est pas utilisé pour cette simulation 

puisque son apport en bruit est très faible. Le signal en sortie de la bascule D est injecté à l’entrée 

d’un filtre passe-bas qui consiste à déterminer la moyenne du signal pour chaque bit. Le filtre est 

parfaitement synchrone. 

On observe à la Figure 4.2 b), le BER en fonction du déphasage entre le signal d’horloge du 

récepteur et de la porteuse du signal BPSK reçu. Pour un déphasage de π rad modulo π rad, il est 

impossible de détecter le signal, le BER est d’environ 0,5. Pour un déphasage de π/2 rad modulo π 

rad, le BER est minimal avec 7.10-4. Cette valeur est bien inférieure au BER obtenu pour une 

démodulation FSK ou OOK qui est d’environ 6.10-3 comme indiqué à la Figure 3.9. Cependant elle 

est plus importante que pour une démodulation BPSK cohérente qui est de 2.10-4. 

Une moyenne des BER obtenus à partir des simulations de la Figure 4.2 b) indique que le BER 

attendu pour un déphasage aléatoire serait de 0,116, correspondant à plus d’une erreur binaire sur 

10. De plus, pendant la moitié du temps, le signal détecté est inversé par rapport au message binaire 

initial d’où l’utilisation du terme « détection BPSK » plutôt que « démodulation BPSK » pour ce 

type de circuit. Une façon d’éviter ce mauvais résultat est d’ajouter une signature en début de 

chaque trame comme nous le verrons à la section 4.1.2.3. Un autre problème vient de la différence 

entre les fréquences d’horloge comme décrit à la section 4.1.2.2.   
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4.1.2.2  Conséquences de la différence entre les fréquences d’horloge sur la sortie du 

détecteur 

Jusque-là, nous avons supposé que les fréquences des horloges de l’émetteur et du récepteur 

étaient identiques. En réalité, les fréquences varient plus ou moins selon l’oscillateur utilisé. La 

différence entre les fréquences d’horloge est notée δf. Ainsi, le déphasage, et donc le BER, n’est 

pas fixe mais évolue au cours du temps. Le pire cas se produit lorsque la sortie du récepteur bascule 

à cause de l’évolution de la différence de phase entre la porteuse et l’horloge du récepteur et non 

pour un changement de bit. A partir de ce moment, le reste de la trame serait inversé. 

Afin d’étudier l’impact de la différence des fréquences d’horloge δf1, avec l’horloge du 

récepteur 𝐻1 à 1 MHz, sur la rapidité d’évolution du BER, le circuit de la Figure 4.3 a) est 

implémenté. Un générateur sinusoïdal à fréquence variable remplace le modulateur BPSK pour 

permettre cette étude. Le canal ajoutant du bruit blanc gaussien n’est en théorie pas nécessaire pour 

cette analyse, il a donc été supprimé de même que le filtre passe-bande. Le fréquencemètre relève 

la fréquence du signal de sortie du récepteur.  

Figure 4.2. a) Schéma du circuit simulé b) BER en fonction du déphasage entre le signal d’horloge du récepteur et la 

porteuse du signal reçu 
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Sur la Figure 4.3 b), on observe la fréquence du signal de sortie du récepteur en fonction de la 

différence entre la fréquence du signal s(t) et 1 MHz, soit δf1. Plus les deux fréquences des signaux 

s(t) et 𝐻1 sont proches et plus la fréquence en sortie du récepteur est faible. Pour une fréquence 

d’horloge en réception de 1 MHz, la fréquence de sortie du récepteur est évidemment nulle. On 

remarque que la différence de fréquence δf1 est égale à la fréquence du signal de sortie du détecteur. 

Une différence de fréquences élevée signifie que la rapidité d’évolution du déphasage entre la 

porteuse du signal reçu et l’horloge 𝐻1 est élevée. 

Les données de la Figure 4.3 c) proviennent de la Figure 4.3 b). L’axe des abscisses correspond 

à la différence de fréquences δf1. L’axe des ordonnées représente la durée maximale pendant 

laquelle le signal de sortie du récepteur reste inchangée malgré l’évolution du déphasage entre le 

signal s(t) et l’horloge du récepteur 𝐻1.  

4.1.2.3 Amélioration du BER par ajout d’une signature 

Afin d’obtenir un BER plus satisfaisant, une signature est ajoutée en début de trame. Une 

signature est un mot binaire qui peut être utilisé par exemple pour identifier le nœud. Ainsi, lorsque 

le déphasage est peu avantageux, il est probable que la signature ne soit pas correctement détectée. 

La détection du reste de la trame est bloquée et la trame est perdue évitant la transmission de 

Figure 4.3. a) Schéma du circuit simulé b) Fréquence du signal de sortie du récepteur en fonction de la fréquence de 

la porteuse c) Plage temporelle nécessaire pour que le signal en sortie du récepteur change de niveau en fonction de 

la différence de fréquence entre la porteuse et l’horloge du récepteur 
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données erronées. De plus, pendant la moitié du temps, les bits détectés correctement sont inversés 

par rapport au mot binaire initial. Avec une signature, il est possible de détecter le message ou son 

complémentaire. Dans le dernier cas, le reste de la trame devra simplement être complémenté. Les 

simulations suivantes ignorent le problème du glissement des signaux. 

La Figure 4.4 a) représente le schéma du circuit simulé. Il s’agit de la même configuration qu’à 

la Figure 4.2 a) avec l’ajout d’une signature notée sig(t) en début de trame et une fonction de 

comparaison entre la signature émise sig(t) et la signature détectée 𝑠𝑖𝑔̃(t) dans l’ordre suivant :  

o 𝑠𝑖𝑔̃ = sig : Si la signature émise et la signature détectée sont identiques, le nombre d’erreurs 

est retenu sur le reste de la trame 𝑚𝑖̃(t). Le coefficient ‘i’ signifie intermédiaire. Ce nombre 

d’erreurs est utilisé pour le calcul du BER pour un déphasage donné. 

o 𝑠𝑖𝑔̃ = !sig : Si l’inverse de la signature est détecté, le nombre d’erreur est retenu sur l’inverse 

du reste de la trame 𝑚𝑖̃(t). Ce nombre d’erreurs est utilisé pour le calcul du BER pour un 

déphasage donné. 

o 𝑠𝑖𝑔̃ ≠ sig  et 𝑠𝑖𝑔̃ ≠ !sig : Si, ni la signature détectée, ni son inverse, ne correspondent à la 

signature émise, alors la trame est perdue. Le reste de la trame est ignoré et ne participe pas à 

la détermination du BER pour un déphasage donné. 

Le format de la signature pour la suite des simulations est de type 01001100011100001111 afin 

d’éviter les répétitions [PER1968]. 

Le BER en fonction du déphasage entre le signal d’horloge du récepteur et de la porteuse du 

signal BPSK reçu est représenté Figure 4.4 b) pour différentes longueurs de signature. Le BER est 

calculé sur les bits utiles et non sur la signature. Le déphasage varie cette fois de 0° à 360°. La 

courbe bleue correspond à une estimation du BER sans signature. Le BER entre 0° et 180° 

correspond à la courbe obtenue Figure 4.2 b). Pour un déphasage compris entre 180° et 360°, le 

BER est supérieur à 0,5. En effet, les bits sont alors inversés par rapport au message binaire initial.  

Une signature de seulement 3 bits permet de détecter que le signal est inversé et évite un BER 

supérieur à 0,5. Il s’agit de la courbe verte. Enfin la courbe rouge correspond à une signature de 

56 bits. Lorsque le déphasage devient peu avantageux pour la détection, la signature n’est pas 
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correctement détectée. Les trames reçues pour ces déphasages sont donc ignorées alors que pour la 

courbe verte certaines signatures ont pu être détectées, dégradant ainsi le BER moyen.  

L’acronyme « FF » sur la Figure 4.4 c) correspond au détecteur à 1 bascule D. La figure 

représente le BER moyen en fonction de la longueur de la signature ainsi que le pourcentage de 

trames perdues et de trames détectées sans erreur. Le BER moyen évolue de 4,8.10-2 pour une 

signature de 3 bits à 4,8.10-3 pour une signature de 56 bits, réduisant le nombre d’erreurs 

approximativement d’un facteur 10. En contrepartie de l’amélioration du BER moyen, la 

proportion des trames ignorées passe de 18 % à 50,4 %. La proportion des trames sans erreur baisse 

légèrement avec l’amélioration du BER. En effet, si la longueur de la signature augmente, 

globalement plus de trames seront ignorées, réduisant légèrement le nombre de trames sans erreur. 

On peut de plus noter que le pourcentage de trames sans erreur n’est que de 26 % sans signature. 

Ce pourcentage est cohérent puisqu’il s’agit environ de la moitié du pourcentage avec signature 

qui permet de détecter un bit 2 fois plus souvent. 

Figure 4.4. a) Schéma du circuit à une bascule D avec signature simulé b) BER en fonction du déphasage entre le 

signal d’horloge du récepteur et la porteuse du signal reçu sans signature et avec signature de 3 bits et de 56 bits c) 

BER moyen, proportion des trames perdues et des trames sans erreur en fonction de la longueur de la signature 
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Finalement,  la signature n’améliore pas le BER pour un déphasage donné mais seulement le 

BER moyen. Plus la signature est longue, plus le BER est faible et plus le nombre de trames perdues 

est élevé. Il faudrait donc trouver un compromis entre longueur de la signature, le nombre de trames 

perdues, le BER, mais aussi la durée d’exposition du corps humain aux ondes ultrasoniques et la 

consommation puisque l’émission des bits est énergivore. L’utilité d’une signature réside aussi 

dans la levée de l’ambigüité de phase mais exige un circuit de détection supplémentaire. 

4.2 Circuits de détection BPSK à deux et trois bascules D 

Comme nous venons de le voir, le problème majeur de la bascule D en tant que détecteur 

BPSK est sa difficulté à détecter les bits pour un déphasage proche de π rad modulo π rad entre le 

signal d’horloge du récepteur et la porteuse du signal BPSK reçu. Cela a pour conséquence, soit un 

BER élevé (supérieur à 10-3) en l’absence de signature, soit un nombre important de trames perdues 

selon la longueur de la signature. 

Un autre problème est le glissement des signaux et donc une évolution constante du BER en 

fonction de la différence de fréquence entre les signaux d’horloge de l’émetteur et du récepteur. 

Pour améliorer ces deux phénomènes, deux circuits sont proposés dans cette section. 

4.2.1 Diminution du nombre de trames perdues : détecteur à deux bascules D 

 Le détecteur à 2 bascules D représenté Figure 4.5 a) est basé sur le même principe que le 

détecteur à bascule D unique. Le signal k(t) en sortie du filtre passe-bande est généré par le même 

circuit qu’à la Figure 4.4 a). Une signature est ajoutée au début des trames. Chaque bascule a pour 

signal d’entrée le signal BPSK reçu et une horloge de 1 MHz. Les deux horloges sont déphasées 

de 90°. De cette manière, lorsque le déphasage entre le signal d’horloge de la première bascule et 

de la porteuse du signal BPSK reçu est proche de π rad modulo π rad, le déphasage entre le signal 

d’horloge de la seconde bascule et de la porteuse du signal BPSK reçu est proche de π/2 rad modulo 

π rad. Dans ce cas, la sortie de la première bascule D génère un signal ayant un BER proche de 0,5 

alors que le BER du signal en sortie de la seconde bascule est au plus bas.  

Le signal de sortie du récepteur est sélectionné en fonction de la signature 𝑠𝑖𝑔̃(t) dans l’ordre 

suivant : 
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o 𝑠𝑖𝑔̃1 = sig : Si la signature émise et la première signature détectée sont identiques, le nombre 

d’erreurs est retenu sur le reste de la trame 𝑚𝑖1̃(t). Ce nombre d’erreurs est utilisé pour le calcul 

du BER pour un déphasage donné.  

o 𝑠𝑖𝑔̃1 = !sig : Si l’inverse de la première signature est détecté, le nombre d’erreur est retenu sur 

l’inverse du reste de la trame !𝑚𝑖1̃(t). Ce nombre d’erreurs est utilisé pour le calcul du BER 

pour un déphasage donné. 

o 𝑠𝑖𝑔̃1 ≠ sig  et 𝑠𝑖𝑔̃1 ≠ !sig : Si ni la première signature détectée, ni son inverse correspondent 

à la signature émise, alors la seconde signature 𝑠𝑖𝑔̃2  est analysée. 

o 𝑠𝑖𝑔̃2 = sig : Si la signature émise et la seconde signature détectée sont identiques, le nombre 

d’erreurs est retenu sur le reste de la trame 𝑚𝑖2̃(t). Ce nombre d’erreurs est utilisé pour le calcul 

du BER pour un déphasage donné.  

o 𝑠𝑖𝑔̃2 = !sig : Si l’inverse de la seconde signature est détecté, le nombre d’erreur est retenu sur 

l’inverse du reste de la trame !𝑚𝑖2̃(t). Ce nombre d’erreurs est utilisé pour le calcul du BER 

pour un déphasage donné. 

o 𝑠𝑖𝑔̃2 ≠ sig  et 𝑠𝑖𝑔̃2 ≠ !sig : Si aucune signature n’est détectée, la trame est perdue. 

La Figure 4.5 b) montre le BER en fonction du déphasage pour une signature de longueur 3 

bits et de 56 bits. Pour une signature de 3 bits, des BER proches de 0,1 peuvent être obtenus alors 

que le BER maximal pour la signature de 56 bits est proche de 0,01. Pour un déphasage moyen, le 

BER passe de 0,037 avec une signature de 3 bits à 0,0038 pour une signature de 56 bits comme 

indiqué à la Figure 4.5 c). L’acronyme « 2FF » sur la Figure 4.5 c) correspond au détecteur à 2 

bascules D. On remarque, de plus, que la proportion des trames sans erreur est tout d’abord 

croissante pour des faibles longueurs de signature. Ceci est lié au fait que pour une signature de 

quelques bits seulement, il est probable qu’elle soit détectée correctement par erreur par la première 

bascule alors que la seconde aurait pu générer moins d’erreurs. Cette proportion diminue ensuite à 

partir de 20 bits environ puisque le nombre de trames perdues augmente. 

L’amélioration du BER par rapport au détecteur à une bascule D unique avec signature est 

relativement faible. Cependant, la proportion des trames perdues avec le détecteur à 2 bascules D 
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est très faible et reste inférieure à 10 % même pour une signature de 56 bits. De même la proportion 

des trames sans erreur a presque doublé par rapport à un détecteur à une seule bascule. 

4.2.2 Adaptabilité au glissement des signaux : détecteur à trois bascules D 

Le détecteur BPSK de la Figure 4.7 a) utilise trois bascules D dont les horloges sont déphasées 

de 3π/8 puisque c’est le déphasage qui en simulation a permis d’obtenir un BER minimal. Le signal 

détecté q(t) ainsi que les sorties des trois bascules sont les entrées d’un bloc de détection. Ce bloc 

compare simplement les sorties au signal détecté. Si les signaux sont différents, un compteur 

s’incrémente. La valeur maximale d’un compteur est notée n. Lorsqu’un compteur atteint n, le 

signal 𝐼𝑖 en entrée du bloc d’inversion correspondant change de valeur. Selon ce coefficient, le 

signal de sortie de la bascule correspondante est inversé ou non. Si les signaux sont identiques le 

compteur se décrémente. Enfin, un bloc de vote majoritaire prend aux entrées les signaux de sortie 

du bloc d’inversion pour déterminer le bit majoritaire et la valeur du signal q(t).  

Figure 4.5. a) Schéma du circuit à 2 bascules D avec signature simulé b) BER en fonction du déphasage entre le 

signal d’horloge du récepteur et la porteuse du signal reçu avec signature de 3 bits et de 56 bits c) BER moyen, 

proportion des trames perdues et des trames sans erreur en fonction de la longueur de la signature 
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De cette façon, lorsqu’une sortie de bascule D est complémentée par rapport aux deux autres, 

elle sera ajustée dès que le compteur correspondant aura fini de compter. Pour le reste de la trame, 

le coefficient 𝐼𝑖 ne devrait pas changer de nouveau à moins que le compteur atteigne sa valeur 

maximale à cause du bruit. Un autre problème est le glissement des signaux lorsque les fréquences 

des horloges diffèrent légèrement comme évoqué à la section 4.1.2.2. Le circuit de détection à trois 

bascules D est capable de s’adapter à cette évolution continue du déphasage entre le signal 

d’horloge du récepteur et la porteuse du signal BPSK reçu. En effet, au moins deux des signaux en 

sortie du bloc d’inversion devraient être identiques, sauf dans les cas où il y a du bruit. La troisième 

sortie suit les deux autres lorsque le compteur correspondant atteint sa valeur maximale. Afin de 

laisser suffisamment de temps aux signaux en sortie du bloc d’inversion de s’accorder sur le même 

bit avant de détecter la signature, trois bits à ‘0’ la précèdent. 

L’acronyme « 3FF » sur la Figure 4.7 b) correspond au détecteur à trois bascules D. La figure 

représente le BER en fonction de la taille n des compteurs avec une fréquence de l’horloge du 

récepteur identique à celle de l’émetteur et une signature de x = 12 bits. D’après la courbe du BER 

moyen, la taille idéale du compteur serait de 90 bits pour un rapport 𝐸𝑏/𝑁0 de 8 dB. Le BER moyen 

est alors de 0,0035, contre 0,01 pour le détecteur à deux bascules D à la Figure 4.5 c) pour une 

même longueur de signature. En effet, le BER est élevé pour des tailles de compteurs faibles 

puisque la probabilité qu’un compteur finisse de compter à cause du bruit est élevée. Lorsque la 

taille des compteurs devient trop élevée, le système d’inversion perd son intérêt et le BER 

augmente. Par ailleurs, la taille idéale des compteurs pour le BER moyen n’est pas forcément celle 

du pourcentage des trames sans erreur et de trames perdues mais celle qui est retenue. 

De même que pour les Figure 4.5 b) et c), les Figure 4.6 a) et b) représentent le BER en 

fonction du déphasage entre le signal de l’horloge du récepteur et la porteuse du signal BPSK reçu 

pour une signature de 3 bits et de 56 bits ainsi que le BER moyen et les proportions de trames 

perdues et sans erreur en fonction de la signature respectivement. La taille des compteurs est de 

90 bits puisque cette valeur donne un BER minimal. 
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Pour une faible longueur de signature, le BER maximal est plus élevé que pour le circuit à 

deux bascules D mais rechute plus rapidement. Au contraire, pour une signature longue, le BER 

atteint des valeurs moins élevées mais passe deux fois moins souvent par le BER minimal d’environ 

0,0008. Sur la Figure 4.6 b), on observe que le BER n’évolue que peu à partir d’une longueur de 

signature de 12 bits. La proportion des trames perdues et sans erreur est un peu moins avantageuse 

par rapport au détecteur à deux bascules D. 

Figure 4.6. a) BER en fonction du déphasage entre le signal d’horloge du récepteur et la porteuse du signal reçu avec 

signature de 3 bits et de 56 bits b) BER moyen, proportion des trames perdues et des trames sans erreur en fonction 

de la longueur de la signature 

 

 

Figure 4.7. a) Schéma du circuit à trois bascules D avec système d’inversion et de vote majoritaire simulé b) BER 

moyen, proportion des trames perdues et des trames sans erreur en fonction de la taille du compteur 
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L’intérêt principal de ce détecteur est son adaptabilité face au glissement des signaux 

d’horloge lié à des fréquences d’horloge différentes. La taille idéale n des compteurs évolue en 

fonction de cette différence δf. Afin de déterminer cette taille idéale, le BER moyen est simulé avec 

l’horloge du récepteur à 1 MHz et la fréquence de l’horloge de l’émetteur à 1 MHz + δf1. Ainsi, 

pour une trame de signature 12 bits et un message binaire de 40 bits, la taille idéale du compteur 

est de n = 80 bits. Pour une trame de signature 6 bits et un message binaire de 10 bits, la taille 

idéale du compteur est de n = 70 bits d’après nos simulations. 

Finalement, on peut tracer les courbes du BER en fonction du rapport 𝐸𝑏/𝑁0 pour les trois 

circuits présentés précédemment. Le circuit FF de la Figure 4.8 correspond au détecteur à une 

bascule D de la Figure 4.4 a) en bleu, le circuit 2FF correspond au détecteur à deux bascules D de 

la Figure 4.5 a) en orange, enfin, le circuit 3FF correspond au circuit à trois bascules D de la Figure 

4.7 a) en vert. Les courbes des trames comportant une signature de 12 bits et un message de 40 bits 

sont représentées par un trait plein alors que les trames avec une signature de 6 bits et un message 

de 10 bits sont représentées par des tirets. Le déphasage initial est choisi de façon aléatoire pour 

chaque trame simulée. Toutes les courbes sont obtenues pour une différence de fréquence δf1 = 

40 Hz. Cette valeur correspond approximativement à la différence de fréquence attendue. 

On observe que le BER moyen pour le détecteur BPSK à trois bascules D diminue rapidement 

avec l’augmentation du rapport 𝐸𝑏/𝑁0. Au contraire, la diminution du BER avec l’augmentation 

du rapport 𝐸𝑏/𝑁0 est moins marquée pour les circuits à une et deux bascules D, puisque ces circuits 

ne s’adaptent pas à l’évolution continue du déphasage entre le signal BPSK reçu et l’horloge du 

Figure 4.8. BER moyen, proportion des trames sans erreur et des trames perdues en fonction du rapport 𝐸𝑏/𝑁0 pour 

une différence de fréquences δf1 = 40 Hz et pour des longueurs de trames de 52 bits et de 16 bits 
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récepteur. Ainsi de façon aléatoire, le signal s’inverse en plein milieu d’une trame simplement à 

cause de la différence des fréquences d’horloge.  

D’après la Figure 4.3 c), pour une différence de fréquence δf1 = 40 Hz, la durée maximale 

pendant laquelle le signal en sortie d’une bascule D ne change pas de valeur à cause de la différence 

de fréquence des horloges est d’environ 13 ms. Une trame de 52 bits dure 6,7 ms, une trame de 16 

bits dure seulement 2,05 ms. Pour les circuits de détection BPSK à une et deux bascules D, le BER 

pour une trame de 16 bits est donc bien meilleur que pour une trame de 52 bits comme on le voit 

sur la Figure 4.8. Un compromis est donc à trouver sur la longueur de la signature selon la 

différence entre les fréquences d’horloge. A l’inverse, le BER pour le circuit à trois bascules D 

n’est pas beaucoup impacté. 

Ce résultat se répercute sur la proportion des trames sans erreur. Pour un rapport de 

𝐸𝑏/𝑁0 = 12 dB, ce pourcentage se rapproche de 100 % pour le circuit à trois bascules D pour les 

deux longueurs de trames alors que les deux autres circuits ne dépassent pas les 50 % pour une 

taille de trame de 52 bits. Concernant les trames perdues, le circuit à deux bascules D reste gagnant. 

Lorsque le signal s’inverse au milieu de la détection de la signature pour la première bascule, la 

signature du signal en sortie de la seconde bascule est très probablement correcte, d’où l’absence 

de perte de trames à fort rapport 𝐸𝑏/𝑁0 pour le circuit 2FF. 

4.2.3 Amélioration du BER : codage et rejet des trames bruitées 

Les codes détecteurs ou correcteurs d’erreurs tels que les codes blocs avec les codes de 

Hamming ou de Golay et les codes convolutionnels avec les turbo-codes permettent d’améliorer le 

BER [PS08]. Or, pour limiter la complexification du circuit, une autre idée est d’utiliser un codage 

afin d’identifier et d’ignorer une part des trames comportant des erreurs. Par exemple, le codage 

de Manchester consiste pour une modulation BPSK à remplacer un bit à ‘0’ par deux demi-bits 

"01" et un bit à ‘1’ par "10" doublant ainsi la bande passante du signal [COU13]. L’idée est que si 

deux demi-bits successifs formant un bit sont identiques, la trame est ignorée puisqu’elle contient 

une erreur. Par exemple, le message "100" est codé par "100101". Si le premier demi-bit est erroné, 

deux demi-bits successifs seraient à ‘0’, la trame est ignorée. Si le premier et le second demi-bit 

sont erronés, la trame n’est pas ignorée. Ce codage n’est donc pas idéal mais permet de réduire le 

BER avec une complexité réduite. 
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Pour le codage de Manchester, contrairement aux codages différentiels tel que le codage de 

Manchester différentiel, le BER n’est pas dégradé par rapport au codage NRZ [XIO00]. Puisqu’une 

signature est prévue pour lever l’ambiguïté de phase, seul le codage de Manchester est considéré.  

A la Figure 4.9, le BER, la proportion des trames sans erreurs et des trames perdues sont 

simulés avec des fréquences d’horloges identiques entre l’émetteur et le récepteur, avec et sans 

codage de Manchester. Les courbes aux traits pleins correspondent aux résultats sans codage et les 

courbes aux tirets aux résultats avec codage de Manchester. La taille n idéale des compteurs pour 

le détecteur BPSK à trois bascules D est de n = 80 bits. On observe que l’amélioration du BER est 

importante pour les trois circuits. Elle est de l’ordre de 8 dB pour les circuits à une et à deux 

bascules D et de l’ordre de 3 dB pour le circuit détecteur à trois bascules D. Cette diminution du 

BER s’accompagne également d’une augmentation significative de la proportion des trames 

perdues notamment pour des rapports 𝐸𝑏/𝑁0 faibles. De plus, le pourcentage des trames non 

ignorées comportant au moins une erreur est toujours inférieur à 1 %. L’utilisation du codage de 

Manchester a donc son intérêt pour des signaux avec des rapports 𝐸𝑏/𝑁0 élevés. 

4.3 Comparaison des trois détecteurs BPSK 

On peut remarquer qu’il faut réduire la taille des trames pour améliorer le BER avec le 

détecteur à une et deux bascules D puisque le signal risque de s’inverser à tout moment lorsque δf1 

Figure 4.9. BER moyen, proportion des trames sans erreur et des trames perdues en fonction du rapport 𝐸𝑏/𝑁0 pour 

une différence de fréquences δf1 = 0 Hz, avec et sans codage de Manchester  
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est différent de 0 Hz. De plus, paradoxalement, augmenter le débit binaire pourrait améliorer le 

BER dans le cas où les fréquences d’horloges de l’émetteur et du récepteur seraient différentes. En 

effet, il serait plus probable que le niveau du signal de sortie de la bascule ne s’inverse pas en milieu 

d’une trame. Il faut donc trouver un compromis entre ce phénomène et le fait d’avoir un temps bit 

suffisant pour pouvoir estimer correctement sa valeur. 

 Le Tableau 4.1 compare les trois circuits de détection BPSK. Le circuit à une bascule D est 

le circuit le plus simple et consomme le moins d’énergie. Au contraire, le circuit à trois bascules D 

avec tout son système d’inversion est le plus complexe. Cependant, le détecteur 3FF est plus 

performant en termes de BER, de trames perdues et en adaptabilité aux différences de fréquence 

d’horloges que le circuit à une bascule D. Seul le circuit à deux bascules D permet de perdre moins 

de trames que le circuit 3FF.  

Tableau 4.1. Comparaison des 3 détecteurs BPSK 

 

Cette comparaison ne prend pas en compte le reste du circuit puisque jusqu’ici, les sorties des 

détecteurs BPSK sont traitées par un filtre synchrone. Comme nous le verrons au chapitre suivant, 

un filtre numérique asynchrone est utilisé pour le circuit 1FF. Deux filtres numériques auraient été 

nécessaires pour le circuit 2FF. A l’inverse, le détecteur 3FF, n’en nécessiterait pas puisqu’il 

contient des compteurs permettant de lisser le signal de sortie. Par ailleurs, le bloc de détection-

inversion nécessite principalement trois inverseurs, trois multiplexeurs à deux entrées et une sortie 

et trois portes XOR. Le bloc de vote majoritaire peut être obtenu avec un multiplexeur à deux 

entrées et une sortie et une porte XNOR. Les trois compteurs sont donc les blocs les plus 

volumineux du circuit. De plus, une horloge de 8 MHz aurait été nécessaire pour générer les trois 

horloges déphasées à 1 MHz. 

Finalement, la bascule D unique a été choisie comme détecteur BPSK pour sa faible 

complexité. 

Performances 1FF 2FF 3FF 

Complexité +++ + - 

BER moyen - + ++ 

Trames perdues - ++ + 

Adaptabilité au glissement des signaux d’horloge - - ++ 



Chapitre 4 Détecteurs BPSK non-cohérents 105 

 

4.4 Conclusion 

Dans le chapitre 4 nous avons proposé la bascule D comme détecteur BPSK non-cohérent et 

entièrement numérique. Afin de limiter les erreurs et de lever l’ambiguïté de phase, une signature 

est placée en chaque début de trame. Ainsi, lorsque la signature n’est pas détectée, le reste de la 

trame est ignoré. Cependant, la bascule D présente deux inconvénients liés entre eux : un BER 

variable selon le déphasage entre le signal BPSK reçu et l’horloge du récepteur et la 

complémentation régulière du signal détecté à cause de la différence de fréquence entre les signaux 

d’horloge en émission et en réception. Afin de répondre à la première problématique, deux bascules 

D au lieu d’une sont utilisées avec des horloges déphasées de 90°. Cette configuration permet de 

limiter les pertes de trames. Pour répondre à la seconde problématique, un circuit de détection à 

trois bascules D est proposé qui est capable de s’adapter aux différences de fréquences d’horloge. 

Pour réduire au maximum la complexité du circuit et déplacer la complexité vers le traitement du 

signal externe au corps humain, c’est la bascule D qui est retenue. 

Le choix du type de bascule D ainsi que les autres blocs constituant la chaine de 

communication sont détaillés dans le chapitre 5. Les simulations sont notamment réalisées à partir 

du logiciel Cadence grâce auquel une puce a été conçue.  
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Dans le chapitre 5, nous allons expliciter les différents blocs composant le circuit intégré. Il 

s’agit d’une part de la chaine de réception avec un filtre amplificateur et un système de détection 

de bits du signal BPSK et d’autre part de la chaine d’émission. Des blocs supplémentaires tels 

qu’un générateur d’horloge sont également présentés. Le chapitre se conclut par l’assemblage de 

tous les éléments du circuit. 

Mot clés : Filtre de Delyiannis, pont en H, oscillateur à cristal de quartz, oscillateur de Pierce 

 

5.1 Présentation du circuit complet 

   Le circuit présenté dans ce chapitre est un émetteur-récepteur. Sa schématique est 

représentée Figure 5.1. A l’entrée du récepteur se trouve un transducteur piézoélectrique pour faire 

le lien entre le signal acoustique reçu et le signal électrique qui est traité par le circuit de réception. 

De même, un transducteur ultrasonique est placé en sortie du circuit intégré d’émission. Tous les 

éléments sont assemblés dans un circuit intégré, mis à part les deux transducteurs piézoélectriques 

et le cristal de quartz de l’oscillateur non représenté sur le schéma.  

Figure 5.1. Schéma de l’émetteur-récepteur complet 
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Le circuit de réception comporte : 

o Deux amplificateurs filtrants passe-bande et un multiplexeur. Chaque amplificateur apporte un 

gain d’environ 13. Le multiplexeur permet de choisir entre la sortie du premier étage pour un 

gain d’environ 13 et la sortie du second étage lorsque les deux amplificateurs filtrants sont 

activés pour un gain de 136 environ. 

o Le détecteur BPSK dont l’horloge provient d’un oscillateur partiellement intégré. La fréquence 

de cette horloge est de 1 MHz. Le signal d’horloge est nommé H1. 

o D’un filtre numérique qui sert à filtrer d’éventuelles erreurs en sortie de la bascule D en 

présence de bruit. Sa fréquence de coupure est égale à 2 fois la fréquence du débit binaire. Le 

filtre utilise l’horloge H1. 

o Une bascule de sortie. En effet, le message en sortie du filtre numérique risque d’avoir des bits 

de durées différentes. La bascule de sortie permet alors de récupérer le message binaire avec 

des bits de même durée. L’horloge de cette bascule est fournie par un diviseur de fréquence 7 

bits asynchrone à partir de l’horloge H1. Le signal d’horloge est nommé HDb. 

Le circuit d’émission a également une structure très simple, voici les éléments qui le composent : 

o Une porte logique XNOR qui permet de moduler le message binaire en BPSK. Ces deux entrées 

sont le message binaire à envoyer et l’horloge H1. Les signaux de contrôle ainsi que les données 

à émettre proviennent de l’extérieur. 

o Un interrupteur qui permet de couper l’émission du signal.  

o Un amplificateur de puissance différentiel composé d’un pont en H précédé de drivers pour 

apporter suffisamment de puissance au transducteur piézoélectrique. Les signaux de contrôle 

ainsi que les données à émettre proviennent de l’extérieur. Le circuit ne comporte pas 

d’application concrète de mesure ou de stimulation mais sert simplement à la démonstration 

d’une communication ultrasonique. Le problème d’interférence n’est pas abordé. 

En plus des éléments évoqués, un circuit d’aiguillage des signaux de commande à deux entrées 

et quatre sorties, permet de limiter le nombre de pads. Seuls deux signaux de commande ne sont 

pas issus du circuit logique. Il s’agit du signal En_H1 qui permet d’activer ou de désactiver le 
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générateur d’horloge et du Reset, non représenté sur le schéma de la Figure 5.1, commun aux 

circuits de détection BPSK, de synchronisation, de division de fréquence et du filtre numérique. 

5.2 Description du récepteur 

5.2.1 Amplificateur filtrant 

Contrairement aux circuits de réception présentés dans le chapitre 1, le premier étage de notre 

chaîne de réception est un amplificateur filtrant. Comme indiqué dans le Tableau 1.1, l’amplitude 

du signal reçu à quelques centimètres de distance est de l’ordre du millivolt. Le signal reçu est de 

plus centré aux alentours de 0 V. Afin que la bascule D interprète correctement le niveau du signal 

lors d’un front montant d’horloge, le signal à démoduler doit être centré sur 𝑉𝑑𝑑/2 avec 𝑉𝑑𝑑 la 

tension d’alimentation du circuit. Cependant, il est difficile de centrer le signal sur 𝑉𝑑𝑑/2 avec une 

précision de 1 mV. De même, il faudrait que la bascule puisse déterminer avec précision si 

l’amplitude du signal est inférieure ou supérieure à 𝑉𝑑𝑑/2. Il est donc nécessaire d’amplifier le 

signal et de lui ajouter un offset de 𝑉𝑑𝑑/2 pour être traité correctement par le détecteur BPSK.  

5.2.1.1 Choix du type de filtre 

La fréquence centrale de l’amplificateur filtrant doit être de 1 MHz. A cette fréquence 

relativement basse, un filtre passif comportant une inductance serait trop encombrant [MAN02]. Au 

contraire, un filtre actif RC comportant un AOP est encore envisageable. 

Les deux filtres actifs du second ordre utilisant un AOP les plus populaires sont les filtres de 

Sallen-Key et les filtres MFB (Multiple FeedBack) à rétroaction négative [JOL11][MAN02]. Leur 

structure passe-bande est représentée Figure 5.2.  

Figure 5.2. Schéma des filtres passe-bande du second ordre a) de Sallen-Key avec gain b) MFB [MAN02] 
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La fonction de transfert générale d’un filtre du second ordre passe-bande est [MAN02] : 

Les caractéristiques des filtres sont résumées dans le Tableau 5.1. Les deux types de filtre sont 

composés d’un unique AOP, de résistances et de condensateurs. Ils ont tous les deux une structure 

simple avec des valeurs de composants calculables par « recette de cuisine » [MAN02][FIO20]. Les 

filtres de Sallen-Key sont populaires pour leur faible bruit et leur faible dépendance aux 

performances de l’AOP [MAN02][ZUM08]. Le dernier point découle de la structure amplificatrice de 

tension formée par l’AOP et les résistances. Au contraire, les filtres MFB, qui s’appellent ainsi 

parce qu’ils contiennent plusieurs boucles de contre-réaction, ont une structure intégratrice 

nécessitant un AOP avec un plus grand produit gain-bande [ZUM08].  

Tableau 5.1. Comparaison des filtres de Sallen-Key et MFB 

 

Un autre avantage de la structure Sallen-Key est le faible ratio entre les valeurs de composant 

les plus élevées et les plus faibles [ZUM08]. A l’inverse, les filtres MFB leur sont généralement 

préférés pour des structures passe-bande puisque leur sensibilité à l’imprécision des valeurs de 

composants est plus faible [JOL11][HH15].  

De plus, pour le même gain, les filtres MFB seraient plus sélectifs que le filtre de Sallen-Key 

passe-bande mais ce dernier permettrait d’atteindre des facteurs de qualité plus élevés puisqu’il 

dépend moins de la bande passante de l’AOP [JOL11]. Un autre inconvénient du filtre passe-bande 

de Sallen-Key est la dépendance entre le gain et le facteur de qualité. Pour les filtres MFB, cette 

 

𝑉2(𝑠)

𝑉1(𝑠)
= −

𝐴
𝑄𝜔0

𝑠

𝑠2

𝜔0
2 + 

𝑠
𝜔0𝑄

 + 1
 (5.1) 

Performances Sallen-Key passe-bande MFB passe-bande 

Facilité de conception + + 

Dépendance à l’AOP + - 

Ratio entre les composants de plus faible et forte valeur + - 

Sensibilité à l’imprécision des valeurs de composants - + 

Nombre de composants / + 

Sélectivité / / 

Indépendance entre gain et facteur de qualité - / 
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caractéristique dépend du type de filtre. Enfin, pour obtenir un gain non-unitaire, le filtre de Sallen-

Key requiert l’utilisation d’un diviseur de tension entre la sortie et l’entrée inverseuse comme 

représenté Figure 5.2, nécessitant ainsi 2 composants supplémentaires. Finalement, ces deux filtres 

ont des performances similaires. On choisit un filtre MFB notamment pour sa faible sensibilité. 

Notre filtre doit posséder un gain supérieur à 1. Or, la résistance 𝑅3 atténue le signal en entrée 

puisqu’elle forme un diviseur de tension avec la résistance 𝑅1 [PAC07]. Cette atténuation est 

généralement voulue pour concevoir un filtre à gain unitaire réalisable avec les AOP du commerce 

[FIO20]. L’intérêt de cette résistance est de permettre de régler le paramètre Q indépendamment du 

gain de filtre ce qui n’est pas possible avec le filtre de Sallen-Key [ZUM08]. Il existe un type de filtre 

MFB avec seulement 2 résistances appelé filtre de Delyiannis, filtre de Delyiannis-Friend ou filtre 

de Rauch simplifié. Le filtre est représenté Figure 5.3. 

La fonction de transfert du filtre de Delyiannis en fonction de ses composants est la suivante 

[VAL1982] :  

 Par identification avec l’équation (5.1), sa bande passante, sa fréquence centrale et son facteur 

de qualité sont définis par : 

De plus, le gain du filtre de Delyiannis à la fréquence centrale est 𝐴 = −2𝑄2 [FIO20].  

 𝑉2(𝑠)

𝑉1(𝑠)
= −

𝑠𝑅2𝐶1

𝑠2(𝑅1𝑅2𝐶1𝐶2) + 𝑠𝑅1(𝐶1 + 𝐶2) + 1
 (5.2) 
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) (5.3) 𝑓0 =
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2𝜋√𝑅1𝑅2𝐶1𝐶2

 (5.4) 𝑄 = √
𝑅2

𝑅1

√𝐶1𝐶2

(𝐶1 + 𝐶2)
 (5.5) 

Figure 5.3. Schéma du filtre de Delyiannis [FIO20] 
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Contrairement au filtre MFB classique, le gain du filtre de Delyiannis dépend donc du facteur 

de qualité. Or, si le gain, et donc le facteur de qualité, sont trop élevés, le filtre devient instable 

[SEL18]. Pour pouvoir considérer l’utilisation de ce filtre, il est nécessaire d’accepter un paramètre 

Q faible et donc une grande bande passante ce qui n’a pas été le cas pour toutes les simulations 

Matlab du chapitre 3.  

C’est finalement le filtre de Delyiannis qui est choisi. Son utilisation pour notre application 

est possible parce que nous considérons désormais que les sources de bruit ultrasoniques dans le 

corps humain sont rares. De plus, puisque ce filtre a notamment l’avantage d’économiser trois 

composants par rapport au filtre Sallen-Key et un composant par rapport au filtre MFB classique, 

la sensibilité de ses caractéristiques à l’imprécision des composants est réduite puisqu’il en contient 

moins. Par ailleurs, avec des composants aux valeurs imprécises et un facteur de qualité très élevé, 

il est probable que la fréquence centrale du filtre ne soit pas celle attendue. L’amplitude de la 

porteuse risque alors d’être peu amplifiée ou même atténuée. 

5.2.1.2 Choix des valeurs des composants du filtre 

Pour l’amplificateur filtrant nous souhaitons que le gain soit variable. Comme nous l’avons 

vu au chapitre 1 dans le Tableau 1.1, le signal reçu est de l’ordre du millivolt pour des transducteurs 

de très petites tailles et des distances assez importantes. Pour ces situations, un gain de l’ordre de 

100 est souhaitable. Pour une atténuation moins forte de l’onde acoustique, un gain de l’ordre de 

10 est suffisant. Selon l’amplitude du signal reçu, le gain doit donc pouvoir varier 

approximativement entre 10 et 100. Deux filtres de Delyiannis seront placés en série. La bande 

passante du filtre doit être suffisamment faible pour filtrer les modes de résonance non-utilisés du 

transducteur, soit de quelques centaines de kilohertz. La fréquence centrale doit être proche de 

1 MHz. 

Les condensateurs 𝐶1 et 𝐶2 sont choisis égaux. Leur valeur est élevée, de plusieurs picofarads, 

pour ne pas s’approcher des capacités parasites. La valeur choisie est de 4,93 pF. Les résistances 

ne doivent pas excéder une valeur de quelques centaines de kilohms pour ne pas être trop 

encombrants. De même, les résistances doivent rester supérieures à une valeur de quelques 

centaines d’ohms pour réduire le courant [MAN02]. Voici donc les valeurs des résistances : 

𝑅1 = 6366 Ω et 𝑅2 = 143,54 kΩ. 
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En théorie, on obtient pour un filtre, un facteur de qualité de 2,4, une bande passante de 

450 kHz, une fréquence centrale de 1,07 MHz et un gain de -11,3. 

5.2.1.3 Simulations 

Amplificateur opérationnel 

Le composant actif du filtre, l’AOP, possède trois étages d’amplification permettant 

d’atteindre un produit gain-bande (Gain BandWidth product - GBW) d’environ 378 MHz. Le 

paramètre GBW est évalué à partir de la simulation AC Figure 5.4, pour laquelle l’AOP est placé 

dans une configuration d’amplificateur non inverseur à deux résistances avec un gain de 1,67. Avec 

un produit gain-bande aussi élevé, l’AOP est convenable pour une fréquence centrale de 1 MHz 

pour un gain d’environ 11,3. En effet, une marge de 10 est généralement préconisée [FIO20][ZUM08].  

La polarisation de l’AOP peut être coupée via un interrupteur PMOS. Cette option est 

intéressante pour réduire la consommation de l’AOP lorsqu’il n’est pas utilisé.  

Filtre de Delyiannis unique 

Une compensation sur deux nœuds de l’AOP a permis d’obtenir une marge de phase de 31,4° 

pour stabiliser le filtre comme on le voit sur la Figure 5.5. Habituellement, une marge de phase 

supérieure à 45° est préconisée. Cependant, ce résultat est suffisant pour stabiliser le filtre. 

 

Figure 5.4. Simulation AC du gain en boucle ouverte de l’AOP 
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Amplificateur filtrant complet 

La Figure 5.6 présente les deux filtres de Delyiannis en série avec le multiplexeur commandé 

par le signal sw_mux. Cette structure permet de choisir, soit un gain faible en court-circuitant le 

second filtre avec le multiplexeur et en coupant sa polarisation, soit un gain élevé en utilisant le 

multiplexeur comme porte de transfert fermée. Le multiplexeur utilisé pour aiguiller les deux 

signaux, est composé de deux portes de transfert avec un inverseur CMOS. Le rapport des largeurs 

de grille des transistors PMOS et NMOS des portes de transfert 𝑊𝑝/𝑊𝑛 vaut 300 µm/100 µm. Ces 

dimensions relativement grandes ont pour but de réduire la résistance linéaire 𝑟𝑜𝑛 des transistors 

MOS et donc éviter d’atténuer le signal. L’entrée non-inverseuse des AOP est maintenue à 𝑉𝑑𝑑/2 

via un diviseur de tension afin que l’offset en sortie soit également de 𝑉𝑑𝑑/2. 

Le filtre complet sans le multiplexeur est simulé en AC sous Cadence. Les courbes vertes de 

la Figure 5.7 correspondent au gain en décibels du premier filtre et à sa phase en degrés. La 

polarisation de l’AOP du second filtre est alors coupée. Les courbes bleues représentent le gain et 

la phase de l’amplificateur filtrant complet avec les deux AOP polarisés. 

Figure 5.6. Filtres de Delyiannis avec multiplexeur et diviseur de tension 

Figure 5.5. Simulation AC du gain et de la phase en boucle ouverte du filtre de Delyiannis 
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 Les performances du premier étage et avec les deux étages activés sont indiquées dans le 

Tableau 5.2 en comparaison aux valeurs attendues. On observe un gain simulé supérieur au gain 

théorique ce qui peut être lié à l’imperfection de l’AOP. La compensation a un léger impact sur le 

gain. D’ailleurs, en hautes fréquences, les pôles et les zéros de l’AOP modifient la réponse du filtre 

par rapport à un AOP idéal avec notamment une remontée du gain vers 30 MHz. L’entrée du second 

filtre a également un impact sur les performances du premier filtre. En effet, lorsque le premier 

filtre est simulé indépendamment du second, sa fréquence de résonance est de 1,05 MHz pour un 

gain de 22 dB. De même la bande passante est de 397,5 kHz au lieu de 450 kHz en théorie. Bien 

que non parfaites, les performances du filtre amplificateur sont satisfaisantes. 

Tableau 5.2. Comparaison des performances théoriques et simulées du filtre complet 

*obtenu par simulation avec composants parfaits 

Finalement, une simulation temporelle est réalisée pour vérifier la stabilité du filtre. La 

Figure 5.9 et la Figure 5.8 donnent la réponse de l’amplificateur filtrant à un signal sinusoïdal 

d’amplitude 10 mV et 1 mV respectivement et de fréquence de 1 MHz. Pour les résultats de la 

Figure 5.8, le second filtre est désactivé via la coupure de la polarisation de l’AOP. Le gain est 

 Gain/Gain en dB 

@f0 

Fréquence 

centrale (f0) 
Bande passante Facteur de qualité 

Théoriquement (1 filtre) -11,3/21 1,07 MHz 450 kHz 2,4 

Théoriquement (2 filtres) -128/42 1,07 MHz 290 kHz* 3,7* 

Simulation (1 filtre) -13/22,5 1,07 MHz 397 kHz 2,7 

Simulation (2 filtres) -136/42,5 1,05 MHz 305 kHz 3,4 

Figure 5.7. Simulation AC des deux gains et phases du filtre complet 
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environ de 22 dB. De même, le gain pour les deux filtres est d’approximativement 42 dB comme 

prévu par la simulation AC. 

 On observe de plus que l’offset n’est pas précisément de 𝑉𝑑𝑑/2 mais plutôt de 1,61 V. Les 

résistances utilisées pour le diviseur de tension sont nommées « rnwell ». Cette résistance, de 

1,2 kΩ pour l’exemple, est simulée comme représenté dans le schéma de la Figure 5.10 pour une 

tension maintenue à 1,65 V à ses bornes. Le bulk est relié à la masse. D’après la simulation, la 

résistance augmente lorsque les potentiels aux bornes de la résistance augmentent par rapport à la 

masse et ce, de façon linéaire. Les deux résistances, alors choisies égales, ont en réalité une 

résistivité légèrement différente. Cela a pour conséquence une différence de 40 mV par rapport à 

𝑉𝑑𝑑/2. Cependant, la tension d’alimentation de la partie numérique vdd_n du récepteur pourra être 

ajustée pour pallier ce problème. 

Figure 5.9. Simulation temporelle du filtre complet  

Figure 5.8. Simulation temporelle du premier filtre 
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5.2.2 Bascule D 

Comme indiqué au chapitre 4, la bascule D fait office de détecteur BPSK. La bascule D 

détermine si le signal en sortie du multiplexeur est sur un niveau d’amplitude haut ou bas. 

Différents types de bascules D sont étudiés pour choisir une structure adaptée. 

Les bascules D peuvent être de type statique ou de type dynamique. Les bascules D 

dynamiques sont généralement nommées « TSPC (True Single-Phase Clock) D-flip-flop ». Alors 

que les bascules statiques peuvent maintenir une valeur de bit en sortie tant qu’elles sont 

alimentées, les bascules TSPC ne conservent une valeur de bit qu’uniquement sur une courte durée 

par l’intermédiaire d’un condensateur parasite. Les avantages des bascules dynamiques sont 

qu’elles requièrent moins de transistors, sont plus rapides et qu’elles consomment généralement 

moins d’énergie que les bascules D statiques [UYE1999][KL03].  

Afin que la fuite de courant dans les condensateurs parasites ne perturbe pas le fonctionnement 

des bascules, la fréquence d’horloge doit être suffisamment élevée [UYE1999][GCW20]. Une 

compensation du courant de fuite pourrait être envisagée pour une bascule D fonctionnant avec une 

fréquence aussi faible que 1 MHz. Or, ce circuit consommerait plus d’énergie, serait plus complexe 

et nécessiterait plus de silicium qu’une bascule D sans compensation [LJ12]. Finalement nous avons 

opté pour une bascule D statique notamment parce que la rapidité n’est pas critique dans notre 

application.  

5.2.2.1 Présentation de différents types de bascules D statiques 

Pour un verrou statique, un bit peut être mémorisé grâce à un circuit bistable composé de deux 

inverseurs comme représenté à la Figure 5.11 a) [UYE01].  

Figure 5.10. Simulation de la résistance rnwell 
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La Figure 5.11 b) montre le schéma d’une structure classique de la bascule D. Elle est 

composée de deux verrous et d’un inverseur. Lorsque l’horloge 𝐻1 est à ‘0’, le premier verrou 

fonctionne par exemple en mode transmetteur de données et le second en mode mémoire. Le 

verrou 1 transmet en sortie la donnée à son entrée ou son inverse, selon le type de verrou. La sortie 

du verrou 2 ne peut pas changer de valeur puisqu’il se comporte comme le circuit bistable de la 

Figure 5.11 a). Lorsque l’horloge passe à ‘1’, les rôles des verrous s’échangent. Le premier verrou 

est désormais en mode mémoire. La dernière valeur de la sortie du verrou 1 avant le front montant 

d’horloge, ou son inverse, est transmise par le verrou 2 de façon à actualiser la sortie de la bascule 

D. Lorsque l’horloge passe à nouveau à ‘0’, le premier verrou passe en mode transmission et le 

second en mode mémoire. La sortie de la bascule D ne s’actualise donc que sur un front montant 

d’horloge. L’inverse, c’est-à-dire une actualisation du bit de sortie sur un front descendant, est aussi 

possible. Nous allons alors étudier quelques structures de bascules D statiques par la suite. 

La Figure 5.12 représente cinq verrous et une bascule D complète utilisant des portes NAND. 

Les noms données aux circuits sont propres à ces travaux et ne sont pas officiels. Toutes les portes 

logiques sont statiques. 

Toutes les structures de la Figure 5.12 ont en commun que lorsque le signal enable, noté H, 

est à ‘0’, la sortie est bloquée. On retrouve un circuit bistable mémorisant un bit. La particularité 

du verrou de la Figure 5.12 e) appelé « Earle latch », est qu’une contre-réaction empêche la sortie 

de changer tant que l’entrée H̅ est à ‘1’ [HF1972]. Si l’enable H passe à ‘1’, le circuit passe en mode 

de transmission. Pour le verrou Figure 5.12 a), la sortie Q prend l’inverse de la valeur de l’entrée 

D lorsque H = ‘1’. Pour les autres structures, la sortie Q prend alors la valeur de l’entrée D [UYE01]. 

 

 

Figure 5.11. a) Circuit bistable b) Structure classique d’une bascule D à deux verrous 
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Le verrou ff_NOR existe aussi dans une version utilisant principalement des portes NAND 

(Figure 5.12 b)). Dans une structure similaire représentée Figure 5.12 c), un inverseur peut être 

omis alors que le fonctionnement est identique au verrou précédent [AAO17].  

Un autre type de verrou est basé sur l’utilisation d’un circuit de minorité à trois entrées appelé 

« Min3 ». Il est représenté Figure 5.12 d). Un circuit de minorité a pour sortie ‘1’, si la minorité 

des entrées valent ‘1’ [VAE13]. Cette bascule présente l’avantage de ne pas créer un cas stable avec 

les sorties Q = Q̅ comme dans les verrous SR [VAE13].  

La Figure 5.12 f) représente une bascule D complète, composée de portes NAND et NAND3, 

pour laquelle les verrous 1 et 2 sont de forme distincte [VAE13]. 

Une autre structure classique de bascule D utilise deux verrous comportant deux portes de 

transfert, ou « transmission gates » en anglais, et deux inverseurs. Le verrou et une porte de 

transfert sont représentés Figure 5.13 a) et f) respectivement. Lorsque H vaut ‘0’, on retrouve le 

circuit bistable de la Figure 5.11 a) [UYE01]. La porte de transfert T2 permet d’augmenter la rapidité 

de la bascule. En effet, le circuit bistable a tendance à résister au changement du bit par 

l’intermédiaire de sa boucle de retour. Lorsque la porte T1 se ferme pour transmettre sa donnée, la 

porte T2 s’ouvre pour réduire cette résistance [UYE01]. La donnée Q prend la valeur inverse de 

l’entrée D. 

Figure 5.12. Verrous a) ff_NOR b) ff_NAND c) ff_NAND2 d) ff_min3 e) ff_Earle et bascule D f) ff_NAND3 utilisant 

des portes NAND 
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Les verrous des Figure 5.13 b) et c) fonctionnent sur le même principe. L’unique différence 

est l’utilisation d’un inverseur clocké, qui remplit à la fois la fonction d’inversion et de transfert ou 

de blocage de données. L’inverseur clocké est détaillé Figure 5.13 e). Lorsque l’entrée H vaut ‘1’, 

le circuit se comporte comme un inverseur. Lorsque l’enable H vaut ‘0’, la sortie est indéfinie. Les 

bascules D utilisant cette porte sont tout de même statiques puisque la sortie de l’inverseur clocké 

au sein de ces verrous est toujours définie. Le verrou Figure 5.13 c) contient deux inverseurs 

clockés, sa sortie sera donc toujours inversée par rapport à son entrée. 

Enfin, la Figure 5.13 d) montre un verrou qui contient des interrupteurs formés par des 

transistors NMOS à la place d’interrupteurs CMOS [AAO17]. Ce verrou comporte un circuit bistable 

dont la boucle de retour n’est jamais rompue. Les transistors NMOS M3 et M4 permettent de placer 

le verrou en mode mémoire lorsque l’horloge H vaut ‘0’. Lorsque l’enable H passe à ‘1’ et que 

l’entrée D vaut ‘1’, les transistors M1 et M4 sont passants alors que le transistor M2 est bloqué. La 

sortie Q passe à ‘1’. Au contraire, si l’entrée D est de ‘0’, les transistors M2 et M3 sont passants 

alors que le transistor M1 est bloqué. La sortie Q, reliée à la masse, prend la valeur ‘0’. 

 

Figure 5.13. Verrous utilisant des portes de transfert a) ff_tg b) ff_ powerPC c) ff_C2MOS d) ff_NMOS et e) Inverseur 

clocké f) Porte de transfert 
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5.2.2.2 Choix de l’architecture de la bascule D 

Les rapports de largeur de grille des transistors PMOS et NMOS Wp/Wn dans les circuits 

logiques sont choisis par simulation DC de la tension de sortie en fonction de la largeur Wp avec 

généralement une entrée placée à la tension 𝑉𝑑𝑑/2. La largeur Wn est fixée à 1 µm. Pour le circuit 

de minorité Min3, différentes configurations d’entrée sont simulées comme dans la référence 

[VAE13], la moyenne des valeurs obtenues est réalisée pour déterminer le meilleur rapport Wp/Wn. 

Les résultats sont affichés dans le Tableau 5.3. 

Tableau 5.3. Rapport de largeur de grille des bascules 

 

  

 

 

Afin de comparer les 10 bascules D présentées précédemment, différentes caractéristiques sont 

évaluées par simulation avec le logiciel Cadence dans la technologie AMS 0,35 µm et résumées 

dans le Tableau 5.4. La tension d’alimentation 𝑉𝑑𝑑 est de 3,3 V. 

Tableau 5.4. Performances des bascules D statiques classiques 

 

Circuit Wp/Wn (Wn = 1 µm) 

Inverseur 3,15 

NAND2 3,05 

NAND3 2,95 

NOR2 3,4 

Inverseur clocké 3,3 

Porte de transfert 3,15 

Min3 3,45 

Nom 
Nombre de 

transistors 
Front 

𝑽𝒎𝒐𝒚 / 𝑽𝒎𝒂𝒙 

(mV / mV) 

Consommation 

(nW) 

ff_NOR 46  4 / 7 1837  

ff_NAND1 36  4 / 7 1336  

ff_NAND2 34  101 / 103 1400  

ff_NAND3 26  6 / 7 867 

ff_Earle 38  53 / 56 1375 

ff_Min3 74  76 / 144 3237  

ff_TG 18  21 / 31 731 

ff_NMOS 22  48 / 83 1633 

ff_C2MOS 22  9 / 11 766 

ff_powerPC 18  34.6 / 66 621 
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Le nombre total de transistors minimal pour les bascules D est indiqué dans le Tableau 5.4. La 

bascule D nommée ff_min3 nécessite le plus de transistors. En effet, le circuit de minorité en utilise 

10 à lui seul. Au contraire, les bascules à portes de transfert sont les moins complexes. 

Certaines bascules D actualisent leur signal de sortie sur un front montant et d’autres sur un 

front descendant. Ceci n’a pas d’importance pour nous puisqu’on ne peut pas savoir si le bit 

démodulé est à ‘1’ où à ‘0’ mais seulement différencier deux niveaux. De plus la rapidité n’est pas 

un critère déterminant puisque la fréquence d’horloge est fixée à seulement 1 MHz. 

Seuil de basculement  

Une grandeur importante pour l’application du détecteur BPSK est l’amplitude à partir de 

laquelle la bascule est capable de détecter si le signal est au niveau haut ou au niveau bas. En théorie 

cette tension seuil est égale à 𝑉𝑑𝑑/2. En pratique, la tension seuil dévie plus ou moins de 𝑉𝑑𝑑/2 

selon la bascule implémentée. Il existe en réalité deux tensions seuil différentes selon si la tension 

de sortie avant le basculement était de 0 V ou de 𝑉𝑑𝑑. La valeur maximale en valeur absolue de la 

différence entre la tension seuil et 𝑉𝑑𝑑/2 correspond à la grandeur 𝑉𝑚𝑎𝑥 dans le Tableau 5.4. De 

plus, la moyenne des deux valeurs est appelée 𝑉𝑚𝑜𝑦 .  

La Figure 5.14 a) représente le circuit simulé pour déterminer les grandeurs  𝑉𝑚𝑎𝑥 et 𝑉𝑚𝑜𝑦. 

L’entrée de l’horloge 𝐻1 est précédée d’un buffer composé de deux inverseurs. De même, la sortie 

des bascules, appelée 𝑉𝑠, est reliée à un buffer pour obtenir des signaux plus réalistes. Les résultats 

de simulation de la bascule ff_TG, choisie pour l’exemple, sont représentés Figure 5.14 b). Après 

une courte phase d’initialisation, la tension d’entrée des bascules testées, appelée 𝑉𝑒, varie de 1,8 V 

à 1,5 V et inversement pour déterminer les deux tensions seuil sur 100 µs. Cette plage est parfois 

réduite pour obtenir des tensions plus précises. L’une des tensions seuil de ff_TG, affichée sur la 

Figure 5.14 b), est notée 𝑉𝑥. 

Les valeurs de tension 𝑉𝑚𝑎𝑥 de plus de 50 mV sont surlignées en rouge. En général, les 

bascules utilisant des portent NAND sont plus précises que les bascules D à portes de transfert. 

Parmi les bascules à portes de transfert, seules les bascules ff_TG et ff_C2MOS ont une tension 

seuil proche de 1,65 V. 
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Consommation 

Enfin, la consommation totale est évaluée par simulation temporelle sur 100 µs avec le même 

dispositif que pour la simulation de la tension seuil de basculement. Les bascules D possèdent une 

alimentation indépendante de celles des inverseurs. L’horloge est à 1 MHz alors que le signal 

d’entrée a une fréquence de 500 kHz de façon à faire basculer la sortie du détecteur à chaque front 

montant ou descendant d’horloge, selon le type de bascule. On observe que le nombre de transistors 

va de pair avec la consommation à l’exception de la bascule ff_NMOS qui consommerait plus de 

1,6 µW malgré ses quelques 22 transistors. 

Finalement, trois bascules correspondent à un bon compromis entre seuil de basculement et 

consommation. Il s’agit des bascules ff_TG, ff_C2MOS et ff_NAND3. Puisque leurs caractéristiques 

semblent proches, c’est la bascule ff_TG qui a été choisie pour son faible nombre de transistors. En 

effet, la réduction du nombre de transistors signifie aussi la réduction d’éléments parasites, non 

simulés ici, qui dégradent les performances des bascules. 

L’intégralité des bascules D utilisées dans les circuits présentés dans la suite auront la structure 

de la bascule ff_TG simulée dans cette section. 

5.2.3 Filtre numérique 

Lorsque le signal en sortie de l’amplificateur filtrant est bruité, le détecteur BPSK risque 

parfois de prendre une mauvaise décision. L’utilisation d’un filtre numérique doit permettre de 

lisser le signal afin d’éviter de fixer la valeur du bit sur une période de porteuse de l’horloge 𝐻1 

pour laquelle l’amplitude du signal détecté est mal évaluée. 

Figure 5.14. a) Dispositif de test des bascules D b) Simulation temporelle d’une bascule D pour déterminer sa tension 

de basculement 
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Le filtre choisi est de type anti-rebonds, avec la particularité qu’il est entièrement numérique 

et fonctionne avec l’horloge 𝐻1 du circuit. A la différence d’un bouton-poussoir, pour lequel les 

filtres anti-rebonds sont généralement destinés, la sortie du détecteur peut changer de valeur 

seulement toutes les microsecondes, une propriété exploitée dans le filtre numérique. 

L’idée du filtre est d’utiliser un compteur qui compte tant que le signal d’entrée est différent 

du signal de sortie du filtre. Si le compteur s’incrémente à chaque coup d’horloge, la durée de 

comptage est inférieure au temps bit. Lorsque le compteur finit de compter, il est réinitialisé et le 

bit de sortie prend la valeur du bit d’entrée. Avec un unique compteur, et en présence de bruit, 

lorsque le signal ne change pas de valeur pendant plusieurs bits, le compteur finira par atteindre sa 

valeur finale et de faire basculer le signal de sortie de façon injustifiée. Pour éviter ce problème, 

deux compteurs concurrentiels sont utilisés. Le premier compte tant que la valeur en sortie du 

détecteur BPSK est différente de à la sortie du filtre. Le second filtre compte tant que la valeur en 

sortie du détecteur BPSK est identique à la sortie du filtre et que le premier compteur a au moins 

compté jusqu’à ‘1’. Si le premier compteur finit de compter, le signal de sortie prend la valeur du 

bit d’entrée. Lorsque le second compteur finit de compter, la sortie du filtre ne change pas de valeur. 

Dans les deux cas, les deux compteurs sont réinitialisés.  

Il reste maintenant à déterminer la capacité des compteurs pour atteindre un BER minimal.  

La Figure 5.15 montre une simulation du BER en fonction de la capacité des compteurs 

réalisés avec le logiciel Matlab. Le signal de sortie du détecteur est généré de la même manière 

qu’au chapitre 3 avec un signal reçu de rapport 𝐸𝑏/𝑁0 à 8 dB. Un compteur N-bits peut compter 

de 0 à 2N-1. Pour notre application, le compteur N-bits compte jusqu’à 2N-1 puis est réinitialisé.  

On observe qu’un compteur 7-bits, soit un compteur de capacité 128, donne le BER le plus 

faible parmi les compteurs binaires potentiels avec 1,44.10-3. Le BER pourrait être réduit à 

1,39.10-3 en modifiant les compteurs de façon à ne s’incrémenter que 60 fois dans un cycle. Puisque 

cela ajouterait de la complexité au circuit et que le bénéfice semble négligeable, un compteur 7-bits 

simple est choisi. 

Ainsi la fréquence de coupure du filtre numérique passe-bas 𝑓𝑐 est égale à deux fois la 

fréquence maximale du message binaire 𝑓𝐷𝑏 = 3,90625 kHz : 𝑓𝑐 = 2*𝑓𝐷𝑏 = 7,8125 kHz. 
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La Figure 5.17 montre le schéma du filtre numérique avec le compteur C1 détaillé. Ce 

compteur est asynchrone et formé à partir de bascules D dont la sortie inverseuse 𝑄̅ est rebouclée 

sur l’entrée D. Seules les sorties de la première bascule 𝑄1 et de la dernière bascule 𝑄 sont utilisées. 

Le compteur C2 est identique au compteur C1 mais sa sortie 𝑄1 est inutilisée. La porte XNOR 

fonctionne comme un comparateur avec aux entrées le signal d’entrée du filtre in et le signal de 

sortie du filtre out. Sa sortie est de ‘0’ si les deux entrées sont différentes. Dans ce cas c’est le 

compteur C1 qui s’incrémente à chaque front montant d’horloge H1. La sortie de la porte XNOR 

est de ’1’ si les signaux d’entrée et de sortie sont identiques. Dans ce cas, le compteur C2 est 

incrémenté à condition que le signal En_cpt vaut ‘1’. Le signal de sortie 𝑄1 du compteur C1 passe 

à ‘1’ dès que le compteur C1 s’est incrémenté une fois après avoir été réinitialisé. Ainsi le signal 

En_cpt passe également à ‘1’. Cette valeur est bloquée par la porte OR2 jusqu’à la réinitialisation 

de la bascule D qui lui est reliée. Lorsque l’une des sorties de compteurs ou le Reset global du 

circuit passe à ‘1’, toutes les bascules D du filtre évoquées jusqu’ici sont réinitialisées. Enfin, la 

sortie 𝑄 du compteur 1 est l’entrée d’horloge de la bascule asynchrone en sortie du filtre. Lorsque 

le compteur C1 arrive à 64, sa sortie 𝑄 passe à ‘1’, la sortie du filtre out prend la valeur du signal 

d’entrée in. Cette bascule est réinitialisée seulement par le Reset global.  

 

 

Figure 5.15. Simulation du BER en fonction de la taille des compteurs 
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La Figure 5.16 montre une simulation Matlab du lissage du signal bruité en sortie du détecteur 

BPSK par le filtre numérique. La manière de créer le signal de sortie du détecteur BPSK, est 

identique que pour les signaux de la simulation de la section 5.2.3. Les sorties décimales des 

compteurs concurrentiels C1 et C2 en fonction du temps sont également représentés. Lorsque le 

compteur C1 arrive à 64, la sortie out du filtre prend la valeur du signal d’entrée qui a fait basculer 

la dernière bascule du compteur C1. Lorsque le compteur C2 arrive à 64, la sortie du filtre est 

conservée. Dans les deux cas, les deux compteurs sont réinitialisés. 

Pour la conception du filtre numérique sur Cadence, le rapport entre la largeur de grille des 

transistors PMOS et NMOS de la porte XNOR est de Wp/Wn = 3,15/1 (µm/µm). La porte NOR2 

Figure 5.17. Schéma du filtre numérique 

Figure 5.16. Simulation temporelle du filtre numérique 
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est identique à celle contenue dans la bascule D ff_NOR. La porte OR2 est obtenue par l’association 

d’une porte NOR2 et d’un inverseur. Leurs dimensions sont indiquées dans le Tableau 5.3. 

5.2.4 Bascule de sortie 

Une bascule de sortie, représentée Figure 5.18 a), dont l’horloge 𝐻𝐷𝑏 est égale à la fréquence 

du débit binaire 𝑓𝐷𝑏, génère à sa sortie le signal binaire de sortie du récepteur 𝑉𝑠. Cette bascule 

permet de fixer une valeur finale pour chaque bit et de garantir que tous les bits aient une durée 

égale au temps bit 𝑇𝑏 = 128 µs. Un simple diviseur de fréquence asynchrone, de même structure 

que les compteurs de la section 5.2.3, est utilisé pour diviser par 64 la fréquence d’horloge 𝐻1 de 

1 MHz pour générer l’horloge 𝐻𝐷𝑏 de 7,8125 kHz.  

La Figure 5.18 b) représente le message binaire initial, le signal en sortie du filtre numérique 

out, le signal d’horloge 𝐻𝐷𝑏 et le signal de sortie du récepteur 𝑉𝑠. La bascule possède aussi une 

entrée Reset. Cette simulation est réalisée avec l’outil Virtuoso via le logiciel Cadence. Le signal 

en entrée du circuit non représenté ici, a un rapport 𝐸𝑏/𝑁0 de 8 dB et a traversé le canal formé par 

la gélatine et l’os à 8 cm présenté à la section 3.2.3.4. 

Le problème généré par l’utilisation d’une bascule D de sortie est le même que pour le 

détecteur BPSK. La Figure 5.19 montre une simulation Matlab du BER en fonction de la phase 

relative entre le signal d’horloge 𝐻𝐷𝑏 et le signal en sortie du filtre numérique out. La phase relative 

entre le signal d’horloge H1 et le signal en sortie de l’amplificateur filtrant est de 90°. Le signal 

bruité est obtenu de la même manière que pour les précédentes simulations Matlab. Lorsque la 

phase relative entre le signal d’horloge 𝐻𝐷𝑏 et le signal en sortie du filtre numérique out est proche 

de 0° ou de 180°, alors la probabilité pour la bascule de sortie de prendre une mauvaise décision 

Figure 5.18. a) Bascule de sortie b) Simulation temporelle de la bascule de sortie 
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est quasiment de 0,5. Le BER est minimal pour un déphasage d’environ 100° au lieu de 90° puisque 

celui-ci a été simulé une première fois en l’absence de bruit et que l’ajout du bruit blanc gaussien 

retarde le changement de bit en sortie du filtre numérique. 

5.3 Description de l’émetteur 

En plus du récepteur, le circuit doit pouvoir émettre des données. Dans ces travaux, l’émetteur 

fonctionne indépendamment du récepteur. Le circuit est soit en mode veille, aucune donnée ne peut 

être reçue, soit en mode réception, soit en mode émission. 

Le schéma de l’émetteur avec circuit de modulation BPSK est présenté Figure 5.20. Le 

modulateur BPSK est composé d’une porte XNOR avec en entrée le message binaire et l’horloge 

𝐻1, la porteuse. Un interrupteur permet de couper l’émission via le signal de commande sw_e. La 

structure de l’interrupteur est identique à celle des portes de transfert utilisées pour les bascules D 

de la section 5.2.2.1 et possède les mêmes dimensions. Des buffers et un pont en H permettent 

d’émettre le signal modulé avec suffisamment de puissance. Le premier buffer est composé de cinq 

inverseurs dont les largeurs de grilles des transistors sont multipliées par trois après chaque étage 

comme on le voit sur la Figure 5.20. Le second buffer est identique au premier avec un inverseur 

supplémentaire en entrée de mêmes dimensions que le premier inverseur. Le pont en H est 

également composé de deux amplificateurs CMOS avec les largeurs de grilles indiquées 

Figure 5.20 à proximité des transistors. Cette configuration devrait pouvoir permettre de fournir 

Figure 5.19. Simulation du BER en fonction de la phase relative entre le signal 𝐻𝐷𝑏  et le signal out 
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une puissance suffisante au transducteur ultrasonique. Par ailleurs, les transistors du pont en H sont 

divisés en 4 afin de pouvoir les placer en « common centroïd » pour un meilleur appariement.   

La Figure 5.21 représente la simulation temporelle des signaux de sortie aux bornes d’un 

transducteur ultrasonique. Des inductances d’une valeur de 5 nH sont placées sur toutes les entrées 

et sorties du circuit qui seront connectées à des pads pour simuler le pontage. On observe qu’autour 

de 15 µs les signaux 𝑉𝐴 et 𝑉𝐵 aux bornes du transducteur ultrasonique sont déphasés de 180° après 

le passage du message binaire de ‘1’ à ‘0’. De plus, la mise à zéro du signal de commande sw_e 

vers 18 µs bloque les tensions 𝑉𝐴 et 𝑉𝐵, le transducteur n’émet plus d’onde acoustique. 

5.4 Autres blocs 

En plus, de ceux déjà évoqués, deux autres circuits sont ajoutés sur le circuit intégré. Il s’agit 

d’une part de l’oscillateur pour générer l’horloge du circuit à 1 MHz et d’autre part, d’un circuit 

Figure 5.21. Simulation temporelle des signaux aux bornes du transducteur 

Figure 5.20. Schéma de l’émetteur complet avec modulation BPSK 
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d’aiguillage des signaux de commande. Ce second circuit permet de réduire le nombre de pads 

nécessaires pour commander le circuit afin de le placer dans les différents modes de 

fonctionnement.  

5.4.1 Générateur d’horloge 

La récupération de l’horloge n’est pas une option puisque les implants doivent pouvoir émettre 

leurs données de façon indépendante de tout autre circuit. L’ajout d’un oscillateur est donc 

nécessaire. Le choix de ce circuit est important puisqu’il a, dans ces travaux, un impact direct sur 

le BER. La fréquence est unique, un oscillateur à cristal est donc envisageable. 

5.4.1.1 Choix de l’oscillateur 

Le Tableau 5.5 regroupe les performances d’oscillateurs à cristal, de relaxation et en anneau 

pour des fréquences d’oscillation comprises entre 32,5 kHz et 51,3 MHz.  

Tableau 5.5. Performances des oscillateurs à cristal, à relaxation et en anneau à basses fréquences 

*estimé, cristal MEMS, #quartz externe, °peu de données 

Les oscillateurs LC intégrés ne sont pas considérés puisqu’ils nécessitent des composants trop 

encombrants pour générer une fréquence d’oscillation à seulement 1 MHz. Ces informations sont 

exploitées pour déterminer le type d’oscillateur le plus adapté pour notre application.  

 

Cristal 

[VPK19][LML18][XNO20] 

[DLH19][LGA13][SAC16] 

[IST17][KKC21][PSL13] 

[TYC08][XJL21][VDB1988] 

Relaxation 

 

[MSB17][ZGG19][LMM21] 

[ZZT16][LL18][LL17] 

[PGW16][SWV09] 

Anneaux 

 

[HJP14][SX1999][MMR17] 

[SAA06][BI13][XWQ21] 

[WWX21][XWL18][LAG18] 

Complètement intégré Non Oui Oui 

Fréquence (MHz) 0,032768 – 39,25 0,0325 – 51,3 0,032768 – 13,56 

Variation avec VDD 

(ppm/V) 
2 – 85 210 – 94000 90# – 17714 

Variation avec la 

température (ppm/°C) 
0,0014 – 2,2 2,5 – 303 1,9# - 1175 

Bruit de phase  

(dBc/Hz@ 100 kHz) 
-159 – -152*° -115,1 – -94,6 -100° 

Déviation Allan (ppm) 0,00017 – 0,07 1.56 - 20 0,1°# 

Consommation 510 pW – 3 mW 51 nW – 400 uW 140 nW# – 6,8 mW 

Temps de démarrage 10 us – 3,2 ms 1 cycle – 100 ms - 
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Dans l’optique de miniaturiser l’implant et de réduire sa consommation, un oscillateur intégré 

semble être une bonne option. Cependant, notre oscillateur doit posséder certaines caractéristiques 

afin de rendre possible la détection BPSK par une bascule D. La fréquence de l’horloge doit être 

précise et juste pour ne pas détériorer le BER.  

o L’immersion du circuit dans le corps humain lui confère une température constante d’environ 

37°C. Une légère augmentation de température pourrait survenir si le circuit s’échauffe, s’il est 

chauffé par les ondes ultrasonores ou si la température du corps augmente lors d’une maladie 

par exemple. D’après le Tableau 5.5, la stabilité des oscillateurs à quartz est sensiblement moins 

affectée par les variations de température que les circuits intégrés. Ceci peut s’expliquer par un 

facteur de qualité très élevé de l’ordre de 105 des cristaux de quartz notamment [HH15]. 

o De même,  la fréquence des oscillateurs à cristal est la moins perturbée par les variations de 

leur tension d’alimentation.  

o Enfin, la fréquence ne doit pas trop dévier avec le temps ce qui est particulièrement important 

pour des implants qui doivent pouvoir rester fonctionnels le plus longtemps possible. Cette 

caractéristique peut être évaluée par la déviation d’Allan. Ce paramètre est également en faveur 

de l’oscillateur à cristal. D’ailleurs, l’ordre de grandeur de la variation de fréquence des 

oscillateurs à cristal ne seraient que de 2,5 ppm/an [IST17]. Le bruit de phase qui est une approche 

fréquentielle de l’évaluation du bruit pour les oscillateurs, est plus rarement renseigné pour les 

oscillateurs de cristaux mais semble également en leur faveur. En effet, les oscillateurs intégrés 

affichent un bruit de phase supérieur d’environ 50 dBc/Hz par rapport aux oscillateurs à cristal. 

La précision et la justesse des oscillateurs à cristal est difficilement atteignable avec les circuits 

entièrement intégrés à cause des variations du procédé notamment. 

o Les oscillateurs à quartz sont souvent considérés comme étant particulièrement énergivores 

[CBN09]. Cependant certains circuits avec cristal utilisent des techniques de réduction de rapport 

cyclique ou d’injection de pulse pour réduire leur consommation énergétique [SAC16][XJL21]. 

Ainsi, d’après les données du Tableau 5.5, ces oscillateurs à cristal consommeraient jusqu’à 

100 fois moins que les oscillateurs entièrement intégrés. 

En plus de ces caractéristiques, on peut mentionner le coût supplémentaire lié à l’ajout d’un 

cristal à quartz. Les cristaux à quartz sont de plus susceptibles de se fissurer lors de chocs 
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mécaniques déviant ainsi leur fréquence d’oscillation [HE09]. Cependant la résistance aux chocs et 

vibrations ne semble pas être un critère déterminant puisque les implants devraient être 

suffisamment amortis par les tissus du corps humain. Enfin, un cristal de quartz est aussi un 

matériau piézoélectrique. Dans notre cas, il doit vibrer à la même fréquence que l’onde ultrasonique 

incidente. Comme nous l’avions remarqué au chapitre 2, le signal acoustique généré par le cristal 

de quartz pourrait donc représenter une source de bruit supplémentaire. Or son encapsulation et un 

coefficient de couplage électromécanique moins bon que celui du PZT devraient pouvoir limiter 

ces perturbations. 

Il est donc difficile de trouver un compromis entre précision, consommation, coût et 

intégrabilité. L’oscillateur à cristal n’est certainement pas le meilleur choix pour son coût plus élevé 

et sa mauvaise intégrabilité mais se justifie par une précision toujours inégalée par rapport aux 

circuits entièrement intégrés. Par ailleurs, la simplicité de conception des oscillateurs à cristal 

basiques est un avantage pour ces travaux de preuve de concept. Nous avons donc opté pour un 

oscillateur à cristal de quartz.  

L’oscillateur à cristal de quartz le plus basique nécessitant que peu de composants, se décline 

généralement en plusieurs circuits nommés : Pierce, Clapp ou encore Colpitts [FRE1978][GON06]. Le 

circuit choisi est l’oscillateur de Pierce. Il s’agit de l’un des circuits les plus répandus et ce depuis 

plusieurs décennies [SAN1984]. L’oscillateur de Pierce fête d’ailleurs ses 100 ans en 2023 [PIE1923]. 

Son avantage par rapport aux autres circuits est que le cristal de quartz n’est pas connecté à la 

masse. Ainsi, davantage de capacité parasite pourrait s’ajouter en parallèle au cristal en 

comparaison avec les autres topologies [SAN06]. Par ailleurs, l’oscillateur de Pierce choisi utilise un 

inverseur. Ce type d’oscillateur, souvent nommée « Pierce-gate », est un peu moins stable que celui 

avec un seul transistor MOS (de quelques parties par million) puisque la tension de polarisation de 

l’inverseur n’est pas contrôlée [FRE1978][SAN06]. Sa popularité vient notamment du fait qu’un 

inverseur est généralement présent dans les microcontrôleurs, n’exigeant alors que peu de 

composants supplémentaires [CER08]. 



Chapitre 5 Description du circuit proposé 133 

 

5.4.1.2 Dimensionnement de l’oscillateur de Pierce 

La Figure 5.22 a) représente l’oscillateur de Pierce tel qu’utilisé pour notre circuit. Le cristal 

de quartz est un composant discret à l’extérieur du circuit intégré et disponible dans le commerce. 

Au contraire, les condensateurs sont intégrés. Le réseau formé par le cristal et les deux 

condensateurs est très sélectif forçant une fréquence d’oscillation proche de la fréquence de 

résonance du cristal de quartz. Trois inverseurs identiques en sortie de l’oscillateur numérisent le 

signal 𝑉𝑄+ et produisent le signal d’horloge 𝐻1. Les largeurs de grille des transistors sont indiquées 

dans le Tableau 5.3. 

La résistance Rl, généralement de grande valeur, aide au démarrage des oscillations en 

polarisant l’inverseur à 𝑉𝑑𝑑/2 dans sa zone linéaire. Cette résistance pourrait être omise puisqu’elle 

n’est pas nécessaire pour rendre le circuit instable. Le démarrage des oscillations est permis par 

l’inverseur qui amplifie le bruit intrinsèque aux composants. Ici l’inverseur est remplacé par une 

porte NAND2, avec les largeurs de grilles indiquées dans le Tableau 5.3, de façon à pouvoir 

éteindre l’horloge lorsque le circuit est en mode veille. La porte NAND2 se comporte comme un 

inverseur lorsque l’une de ses entrées est fixée à 𝑉𝑑𝑑. Ce signal de contrôle est appelé En_H1. 

D’après les conditions de Barkhausen, la boucle doit offrir un déphasage de 360° pour que le circuit 

oscille [RAZ12]. De plus, le gain de boucle doit être au moins égal à 1 pour maintenir les oscillations. 

Pour l’oscillateur de Pierce, la porte NAND2 en mode inverseur apporte idéalement un déphasage 

de 180°. De même le réseau passif apporte 180° à la boucle. En effet, le cristal est équivalent à sa 

Figure 5.22. a) Oscillateur de Pierce avec buffer b) Schéma équivalent de l’oscillateur de Pierce en petits signaux    

c) Impédance en fonction de la fréquence pour un cristal de quartz 
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résistance série à la fréquence de résonance ou série et chaque condensateur ajoute un déphasage 

de 90° [CER08]. En réalité, la porte NAND2 n’étant pas parfaite, elle est polarisée à une tension 

déviant légèrement de 𝑉𝑑𝑑/2, forçant une fréquence dans la zone inductive du cristal en se 

rapprochant de la fréquence d’antirésonance ou parallèle 𝑓𝑝 comme représenté à la Figure 5.22 c). 

De même, le déphasage du réseau passif s’éloigne des 180° pour compenser la différence induite 

par la déviation de l’inverseur [APM20]. 

Puisque l’amplitude du signal de sortie de l’oscillateur au démarrage est très faible, on peut le 

modéliser par un circuit en petit signal tel que représenté à la Figure 5.22 b) avec En_H1 = ‘1’. La 

transconductance critique 𝑔𝑚𝑐𝑟𝑖𝑡
 au-delà de laquelle le circuit oscille, est obtenue en résolvant 

l’équation Re(𝑍𝑐) = -𝑅𝑠 avec 𝑍𝑐 l’impédance équivalente telle que [VDB1988] : 

La transconductance critique vaut [VDB1988] : 

 

𝑔𝑚𝑐𝑟𝑖𝑡
=

𝜔

𝑄𝐶𝑠

(𝐶1𝐶2 + 𝐶2𝐶𝑝 + 𝐶1𝐶𝑝)
2

𝐶1𝐶2
 (5.7) 

avec 𝑄 le facteur de qualité du cristal de quartz et 𝜔 la pulsation d’oscillation en rad/s. Les autres 

paramètres sont représentés Figure 5.22 c). L’unité de l’impédance est l’ohm alors que l’unité de 

la transconductance est le siemens. On choisit pour la suite 𝐶1 = 𝐶2. 

De même que pour les transducteurs ultrasoniques, les cristaux à quartz possèdent plusieurs 

modes de résonance. Si le gain de l’inverseur amplificateur est très élevé, l’oscillateur risque 

d’osciller à des fréquences plus élevées que le mode souhaité. Pour réduire le risque de ce 

phénomène, une résistance est parfois insérée après la porte NAND2 qui forme un filtre passe-bas 

avec le condensateur 𝐶1 [SS15][RAZ17]. Pour ne pas créer un gain inutilement élevé, les dimensions 

de la porte NAND2 sont de faible valeur. Les largeurs de grille des transistors sont les suivantes : 

Wp = 3,04 µm et Wn = 1 µm. La transconductance de la porte NAND2 en mode inverseur est alors 

fixée à 240 µS. A partir de cette valeur et de l’équation (5.7), on peut déterminer la valeur de 

condensateur maximale pour que le circuit oscille. De même, les capacités minimale et optimale 

sont obtenues à partir de 𝑔𝑚𝑚𝑎𝑥
et 𝑔𝑚𝑜𝑝𝑡

 respectivement [VDB1988]. On trouve les valeurs suivantes : 

 

Re(𝑍𝑐) =
𝑔𝑚𝐶1𝐶2

(𝑔𝑚𝐶𝑝)
2
+ 𝜔2(𝐶1𝐶2 + 𝐶2𝐶𝑝 + 𝐶1𝐶𝑝)

2 (5.6) 
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Capacité optimale : 5,7 pF, 

Capacité minimale  : 10 fF, 

Capacité maximale : 4 nF. 

La gamme de condensateurs compatible pour permettre au circuit d’osciller est donc très large. 

Il n’est pas nécessaire d’ajouter des condensateurs, puisque les condensateurs parasites, liés aux 

pads notamment, apportent des valeurs de capacité estimées à plus de 1 pF. Nous avons tout de 

même ajouté des condensateurs intégrés de quelques picofarads pour se rapprocher de la valeur 

optimale. De plus, une résistance intégrée Rl de 1 MΩ est ajoutée. Cette valeur est un compromis 

entre dimensions de la résistance et la consommation. Celle-ci serait d’ailleurs de 371 µW d’après 

les simulations temporelles réalisées avec le logiciel Cadence.   

La Figure 5.23 montre une simulation temporelle du démarrage des oscillations de 

l’oscillateur de Pierce. Les condensateurs sont parfaits et non issus de la librairie d’AMS pour fixer 

une charge de départ dans un des condensateurs permettant de lancer les oscillations. Le temps de 

démarrage est très long, d’un peu plus de 3 ms. Ainsi, l’oscillateur devra démarrer bien avant le 

début de la réception ou de l’émission de données. Au contraire, l’arrêt des oscillations grâce à la 

porte NAND2 est immédiat. 

5.4.2 Circuit d’aiguillage des signaux de commande 

Le circuit d’aiguillage est composé de quatre portes logiques dans le but de générer des 

signaux de commande afin d’économiser des pads qui pourraient inutilement agrandir la surface 

du circuit. Le circuit possède deux signaux en entrée nommés X et Y et quatre signaux de sortie 

nommés sw_e, sw_mux, En1 et En2. Ces signaux correspondent respectivement au signal qui 

Figure 5.23. Démarrage et arrêt des oscillations 
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permet d’ouvrir ou de fermer l’interrupteur de l’émission et de choisir entre un gain de 13 ou de 

136, d’éteindre ou d’allumer le premier et le second étage de l’amplificateur filtrant. Les signaux 

sw_mux et En2 sont  liés. Lorsqu’un gain de seulement 13 est souhaité, le second filtre est désactivé 

et le signal sw_mux permet de court-circuiter le second étage. Au contraire, le premier filtre doit 

être activé en réception quelle que soit la valeur de sw_mux. 

La Figure 5.24 montre le circuit correspondant à la table de vérité, implémenté dans le circuit. 

Le comportement du circuit d’aiguillage est décrit par sa table de vérité, du Tableau 5.6. 

Tableau 5.6. Table de vérité du circuit d’aiguillage des signaux de commande 

 

 

 

*Valeur sans effet sur le fonctionnement du circuit 

5.5 Assemblage de tous les éléments du circuit 

Sur la puce conçue avec le logiciel Cadence, deux émetteurs-récepteurs identiques sont 

proposés. La seule chose qui les différencie est leur alimentation. Toutes les alimentations des 

différents éléments sont représentées Figure 5.25. L’émetteur-récepteur 1 possède une alimentation 

pour toute la partie numérique, appelée vdd_n, et une alimentation pour toute la partie analogique, 

appelée vdd_a. Le second émetteur-récepteur possède deux alimentations numériques séparées 

pour l’émetteur vdd_ne et le récepteur vdd_nr. Il en est de même pour l’alimentation analogique. 

Les alimentations analogiques de l’émetteur et du récepteur se nomment respectivement vdd_ae et 

vdd_ar. Un seul oscillateur de Pierce génère l’horloge à 1 MHz pour toute la puce. L’oscillateur 

possède une alimentation séparée nommée vdd_o. Le circuit d’aiguillage des signaux de commande 

Etat XY Sw_e Sw_mux En1 En2 

Veille 00 0 1* 0 0 

Emission 01 1 1* 0 0 

Réception : gain de 13 10 0 1 1 0 

Réception : gain de 136 11 0 0 1 1 

Figure 5.24. Circuit d’aiguillage des signaux de commande 
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est alimenté avec la tension vdd_n. Avec cette configuration, chaque élément du circuit peut être 

étudié séparément, notamment sa consommation, sans être perturbé par un circuit voisin. 

Le  Tableau 5.7 indique les différentes puissances consommées. La consommation est évaluée 

à l’aide d’une simulation temporelle du circuit complet avec les pads sur 350 µs au cours desquelles 

le message binaire change deux fois.  

 Tableau 5.7. Consommation des éléments du circuit selon le mode de fonctionnement 

 

 

 

 

 

 

 

 

Partie 1 : Consommation de l’émetteur-récepteur 1 (mW) 

Etats vdd_a vdd_n 

Veille (sans horloge) 0,049 7.10-5 

Veille (avec horloge) 0,049 0,0022 

Emission 1,07 0,0025 

Réception : gain de 13 1,78 0,28 

Réception : gain de 136 3,5 0,106 

Partie 2 : Consommation de l’émetteur-récepteur 2 (mW) 

Etats vdd_ar vdd_nr vdd_ae vdd_ne 

Veille (sans horloge) 0,049 0,0016 3.10-7 6.10-5 

Veille (avec horloge) 0,049 0,0016 3.10-7 6.10-4 

Emission 0,049 0,0016 1,12 9.10-4 

Réception : gain de 13 1,78 0,28 3.10-7 6.10-4 

Réception : gain de 136 3,5 0,106 3.10-7 6.10-4 

Partie 3 : Consommation de l’oscillateur de Pierce (mW) 

- 0,37 

Figure 5.25. Schéma de la répartition des alimentations 
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Dans la première partie du tableau, les tensions vdd_a et vdd_n valent 3,3 V alors que les 

autres alimentations sont reliées à la masse. La partie analogique du récepteur 1 consomme le plus 

avec 3,5 mW lorsque les deux AOP sont activés pour offrir un gain de 136. Cette consommation 

élevée justifie de couper la polarisation des AOP lors de l’émission de données ou lorsque le circuit 

est en veille. La partie analogique consomme presque 50 µW alors que le circuit est en veille. Cela 

est lié au signal d’entrée qui n’est pas coupé. 

Dans la deuxième partie du tableau, toutes les alimentations sont à 3,3 V. En effet, la tension 

vdd_n alimente le circuit d’aiguillage des signaux de commande également nécessaire pour 

l’émetteur-récepteur 2. Les consommations de l’émetteur-récepteur 1 sont identiques à celles de 

l’émetteur-récepteur 2. 

La Figure 5.26 représente le layout des deux émetteurs-récepteurs et de l’oscillateur avec 

l’identification des différents éléments du circuit et des 36 pads. Le code de couleur permet de 

distinguer les différentes alimentations et correspond à celui de la Figure 5.25. Les pads de gauche 

sont destinés à des signaux analogiques et comportent un circuit de diodes pour limiter les risques 

de surtension. Seul le pad d’entrée des récepteurs In est un signal analogique. Ils sont alimentés par 

la tension vdd_a de l’émetteur-récepteur 1. Les autres pads sont reliés à des alimentations ou des 

entrées/sorties numériques ne nécessitant pas un tel degré de protection. Toutes les masses sont 

reliées entre elles.  

Une simulation post-layout n’a malheureusement pas pu être réalisée par absence de 

disponibilité de l’outil. 
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Le circuit possède donc sept alimentations différentes pour deux émetteurs-récepteurs 

identiques et un oscillateur. De plus, il comporte quinze pads de masse nommés « GND », 

généralement placés entre les pads d’alimentation pour mieux les isoler. Selon la fonctionnalité 

testée, différents éléments peuvent lui être connectés comme un oscilloscope ou un transducteur 

ultrasonique pour les sorties par exemple. De même, les entrées logiques peuvent être fournies par 

un microcontrôleur ou une alimentation stable. Dans le cas où l’on souhaite tester le circuit sans 

passer par l’oscillateur de Pierce, on peut laisser l’entrée 𝑉𝑄− flottante et relier l’entrée 𝑉𝑄+ à un 

générateur de créneaux. 

 

 

Figure 5.26. Layout du circuit complet avec pad ring 
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Le Tableau 5.8 liste les pads avec leur connexion. 

Tableau 5.8. Liste des pads et de leur fonctionnalité 

*Circuit intégré, +Générateur basse fréquence 

Une puce électronique a été conçue. La Figure 5.27 montre une photographie du circuit avec 

le détail des blocs du circuit. Celui-ci mesure 1,5 x 1,5 mm.  Elle comporte deux émetteurs-

récepteurs identiques mais liés à différentes alimentations afin de pouvoir étudier chaque élément 

séparément. De plus, elle contient un unique oscillateur de Pierce qui fournit un signal d’horloge à 

1 MHz à tout le circuit. Les données de consommation simulées pour chaque bloc pourront être 

comparées aux mesures effectuées dans le chapitre suivant. 

Nom du pad Fonction Connexion dans le CI* Connexion hors du CI* pour les tests 

In Entrée signal Récepteurs Transducteur ultrasonique/GBF+ 

In_bit Entrée signal Message binaire Microcontrôleur 

X Entrée logique Circuit d’aiguillage Microcontrôleur/Alimentation stable 

Y Entrée logique Circuit d’aiguillage Microcontrôleur/Alimentation stable 

Reset Entrée logique 
Détecteur BPSK, filtre numérique, 

bascule de sortie, générateur 𝐻𝐷𝑏 
Microcontrôleur/Alimentation stable 

vdd_ar Alimentation Partie analogique du récepteur 2 Batterie/Alimentation stable 

vdd_nr Alimentation Partie numérique du récepteur 2 Batterie/Alimentation stable 

out_r2 Sortie signal Récepteur 2 Microcontrôleur/oscilloscope 

vdd_ne Alimentation Partie numérique de l’émetteur 2 Batterie/Alimentation stable 

vdd_ae Alimentation Partie  analogique de l’émetteur 2 Batterie/Alimentation stable 

out+2 Sortie signal Emetteur 2 Transducteur ultrasonique/oscilloscope 

out-2 Sortie signal Emetteur 2 Transducteur ultrasonique/oscilloscope 

En_H1 Entrée logique Oscillateur Microcontrôleur/Alimentation stable 

vdd_o Alimentation Oscillateur Batterie/Alimentation stable 

VQ- Entrée signal Oscillateur Cristal de quartz 

VQ+ Entrée signal Oscillateur Cristal de quartz/GBF 

out- Sortie signal Emetteur 1 Transducteur ultrasonique/oscilloscope 

out+ Sortie signal Emetteur 1 Transducteur ultrasonique/oscilloscope 

out_r Sortie signal Récepteur 1 Microcontrôleur/oscilloscope 

vdd_n Alimentation 
Partie numérique de l’émetteur-

récepteur 1 
Batterie/Alimentation stable 

vdd_a Alimentation 
Partie analogique de l’émetteur-

récepteur 1 
Batterie/Alimentation stable 



Chapitre 5 Description du circuit proposé 141 

 

Le dispositif de test du circuit est davantage détaillé dans le chapitre 6 avec la présentation des 

transducteurs ultrasoniques et des résultats de mesure. Enfin nous comparons ces résultats avec les 

performances de l’état de l’art. 

5.6 Conclusion 

Ce chapitre a permis de détailler le choix des éléments de l’émetteur-récepteur. Des 

simulations Matlab et des simulations électriques ont validé la fonctionnalité de tous les éléments 

du circuit. La consommation énergétique des blocs du circuit est également simulée. Une puce 

électronique a été fabriquée en silicium. 

Le chapitre 6 permet d’une part de valider la fonctionnalité des transducteurs ultrasoniques 

choisis, et d’autre part, de tester le circuit intégré. Enfin, des mesures du système de communication 

complet sont réalisées dans de l’eau et dans un environnement réaliste. 

Figure 5.27. Photo du circuit complet avec pad ring 
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Ce dernier chapitre récapitule les résultats des mesures réalisées pour d’une part caractériser 

les transducteurs ultrasoniques et valider certains points de la partie théorique et d’autre part 

pour évaluer les performances du circuit intégré décrit au chapitre précédent. Les mesures sont 

faites dans de l’eau et de l’huile de ricin. Enfin, une comparaison est effectuée avec les circuits de 

l’état de l’art bien que leur application soit différente. 

Mots clés : Tests, transducteurs ultrasoniques, mesures, atténuation, BER, huile de ricin 

 

Les transducteurs présentés au chapitre 2 dans le Tableau 2.1 ont soit des fréquences de 

résonance principales trop éloignées de 1 MHz (c)(d), soit des dimensions trop importantes (a) pour 

être implantés dans le corps humain. Ce sont donc les transducteurs sphériques de Sonometrics (b) 

qui sont utilisés pour les mesures. 

6.1 Caractérisation des transducteurs piézoélectriques et du canal de 

propagation 

6.1.1 Transmission ultrasonique 

Avant de pouvoir utiliser les transducteurs pour la transmission des données, leurs fils ont été 

coupés et remplacés par un câble de microphone. Il s’agit du même câble que celui de la référence 

[BJD19]. Ce câble contient trois contacts. Deux fils de cuivre sont protégés par une gaine de 

polyéthylène et enveloppés dans un maillage de laine et du papier. Ils sont destinés au signal 

acoustique. Le tout est entouré par des fils de cuivre formant un blindage. Le troisième contact est 

toujours relié à l’eau d’un côté et à la masse des sondes de l’oscilloscope de l’autre côté. De plus, 

les soudures liant les électrodes du transducteur et les fils du câble de microphone sont étanchéifiés 

à l’aide d’une colle PVC. Pour ces mesures, un des fils du signal acoustique est relié au blindage 

pour l’émission et la réception.  
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La Figure 6.1 montre la réponse du transducteur récepteur avec et sans isolation 

supplémentaire. Par isolation, nous entendons une feuille d’aluminium enroulée autour des câbles. 

Les transducteurs sont séparés d’environ 4 cm et plongés dans un bac d’eau du robinet. 

Un « burst » de quatre périodes d’un signal sinusoïdal de 1 MHz, d’amplitude crête à crête 6,6 

V et de valeur moyenne nulle est émis à l’aide d’un GBF toutes les millisecondes avec le 

transducteur émetteur. Ce signal correspond à la courbe bleue représentée aux Figure 6.1 a) et b). 

L’amplitude est légèrement modifiée par le transducteur émetteur. Elle a tendance à diminuer au 

voisinage de la résonance. Les signaux en orange correspondent aux signaux mesurés aux bornes 

du transducteur récepteur. L’oscilloscope est réglé en AC afin de filtrer la composante continue du 

transducteur récepteur. Pour un signal émis sinusoïdal et sans isolation supplémentaire, on 

distingue à la réception deux signaux. La première réponse débute quasi-instantanément après 

l’émission quelle que soit la distance séparant l’émetteur et le récepteur. La seconde réponse est 

retardée par rapport au signal émis d’un délai proportionnel à la distance considérée. Le temps de 

propagation du second signal est de 25,71 µs pour une distance de 4 cm, ce qui correspond à une 

Figure 6.1. Mesures du signal reçu aux bornes du transducteur récepteur pour un signal a) sinusoïdal sans isolation 

en aluminium, b) sinusoïdal avec isolation, c) carré sans isolation et d) carré avec isolation 

a) b) 

c) d) 
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vitesse d’environ 1556 m/s, valeur cohérente avec la vitesse du son dans l’eau qui est de 1480 m/s. 

Le second signal devrait donc bien correspondre au résultat de la transmission de l’onde 

ultrasonique dans l’eau. Au contraire, le signal reçu de façon quasi-immédiate devrait être le 

résultat d’un couplage électrostatique. 

Ce phénomène n’existe pas pour des implants intégrés puisqu’ils ne comportent pas de longs 

câbles. Dans ces travaux, les deux PCB comportant les circuits intégrés pour l’émission et la 

réception sont externes au bac d’eau. Les câbles sont donc nécessaires.  

Afin de pouvoir réaliser des mesures avec seulement le signal ultrasonique, du papier 

aluminium est enroulé autour de la partie du câble en contact avec l’eau pour l’isoler du champ 

électrostatique. On observe alors sur la Figure 6.1 b), que le signal non ultrasonique est bien 

supprimé.  

Puisque le signal de sortie de l’émetteur est carré et non sinusoïdal, les mêmes mesures sont 

réalisées avec quatre périodes d’un signal carré à 1 MHz avec une fréquence de répétition de 1 

kHz. On observe sur la Figure 6.1 c) qu’un signal électrique à haute fréquence apparaît (plusieurs 

dizaines de mégahertz). Ce signal peut être lié à une mauvaise adaptation d’impédance. Il apparaît 

également pour le transducteur avec l’isolation en aluminium. La fréquence observée est plus 

élevée et l’amplitude est tout de même plus faible. Or le circuit de réception contient en entrée un 

amplificateur filtrant passe-bande avec une fréquence centrale de 1 MHz et une bande passante 

d’environ 400 kHz.  

Ainsi, un filtre de butterworth d’ordre 2, de fréquence centrale 1 MHz et de bande passante 

400 kHz est appliqué aux deux signaux reçus pour un signal carré via Matlab. Le résultat est 

représenté à la Figure 6.2. Il s’agit de la forme du signal que pourrait avoir l’entrée du détecteur 

BPSK, ici sans offset. En l’absence d’isolation supplémentaire, un signal non ultrasonique à 1 MHz 

persiste. Avec le papier d’aluminium, on peut également apercevoir un signal non ultrasonique 

mais avec une amplitude bien inférieure à celle du signal ultrasonique qui se confond avec le bruit. 

Le signal ultrasonique est largement dominant. On peut donc utiliser ces transducteurs avec les 

câbles isolés pour mesurer les performances du système de communication ultrasonique. 
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Par ailleurs, on remarque que l’amplitude des signaux avec l’isolation est plus élevée que sans 

isolation. Cela peut s’expliquer par le fait d’avoir dû manipuler les transducteurs pour pouvoir 

ajouter le papier aluminium. La distance entre les transducteurs a légèrement changé ce qui a un 

impact sur l’atténuation globale observée. Le retard du signal sans l’isolation sur le signal reçu 

avec l’isolation est d’environ 270 ns, soit une erreur de 0,4 mm. L’orientation des transducteurs 

peut également expliquer cette différence d’amplitude. 

6.1.2 Atténuation des ondes ultrasoniques 

Dans la suite, toutes les mesures des pertes considérées incluent celles relatives au GBF, à 

l’oscilloscope, aux câbles et aux sondes ainsi qu’aux transducteurs et au canal de propagation. Nous 

considérons que le gain du système 𝐺 est défini par : 

avec 𝑣𝑒 l’amplitude de la tension émise par le transducteur émetteur et 𝑣𝑟 l’amplitude de la tension 

reçue par le transducteur récepteur.  

6.1.2.1 Atténuation en fonction du temps 

Il a été constaté que l’amplitude du signal reçu 𝑣𝑟 diminue en fonction du temps. Pour cette 

expérience, les transducteurs ont reposé pendant une nuit hors de l’eau. Ils sont ensuite placés au 

plus près l’un de l’autre dans le bac d’eau, à 2 mm. Leur distance n’est plus modifiée. Ainsi, 

l’amplitude reçue est maximale et peut être facilement évaluée sur l’oscilloscope. Le signal émis 

correspond à un burst de quatre périodes sinusoïdales de fréquence 1,000077 MHz, émis chaque 

milliseconde. Cette fréquence correspond à la fréquence générée par l’oscillateur à quartz du 

 
𝐺 = 20 log (

𝑣𝑟

𝑣𝑒
) (6.1) 

Figure 6.2. Signaux reçus avec et sans isolation en aluminium filtrés par un filtre passe-bande 
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récepteur, comme nous le verrons à la section 6.2.2.3. La tension émise par le transducteur émetteur 

est également relevée.  

La Figure 6.3 montre l’augmentation de l’atténuation globale en fonction du temps et donc la 

diminution du gain global tel que défini par l’équation (6.1). La tension émise varie entre 6,26 V 

et 6,41 V dans le temps. La première mesure est réalisée 90 secondes et la dernière 3 heures après 

le démarrage du GBF. La perte est de 10 dB après seulement 1h40min. La diminution la plus rapide 

du gain intervient au début des mesures. Entre 11 minutes et 20 minutes (soit 660 et 1200 secondes), 

la perte est d’environ 2 dB en seulement 9 minutes. Ensuite la perte du gain décroît. Après 1h40min, 

une diminution de 2 dB nécessite environ 1 heure. Aucune explication n’est trouvée pour ce 

phénomène inattendu.  

6.1.2.2 Atténuation en fonction de la tension à l’émission 

Afin de vérifier que les transducteurs ne nécessitent pas de tension de polarisation, le même 

signal que précédemment, avec une tension crête à crête de 2 V, est appliqué au transducteur 

émetteur avec des tensions de polarisation comprises entre -9 V et 9 V. Les centres des 

transducteurs sont séparés par une distance de 31 mm. Aucune amélioration ou dégradation de la 

tension reçue n’est constatée.  

De plus, on vérifie que l’atténuation globale n’est pas impactée par la tension crête à crête du 

signal émis pour une tension de polarisation nulle. Celle-ci varie entre 0,5 V et 20 V. Là aussi, le 

gain reste invariable quelle que soit la tension appliquée à l’émetteur. 

Figure 6.3. Gain en fonction du temps pour une distance quasiment nulle entre les transducteurs 
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6.1.2.3 Atténuation en fonction de la fréquence 

La fréquence idéale du point de vue des transducteurs est déterminée en relevant le gain 𝐺 en 

fonction de la fréquence. Les transducteurs sont séparés de 31 mm dans un bac d’eau. Le signal 

émis correspond à un burst de quatre périodes sinusoïdales comme précédemment avec une 

amplitude crête à crête de 6,6 V et un offset nul. La Figure 6.4 donne également le gain pour des 

transducteurs dont les rôles sont permutés. Le signal en provenance du GBF est appliqué au 

transducteur précédemment utilisé comme récepteur et la tension aux bornes du transducteur 

précédemment utilisé comme émetteur est mesurée. Ceci a pour intérêt de vérifier que la 

communication peut se faire dans les deux sens. On peut remarquer que ces mesures sont réalisées 

suffisamment longtemps après avoir allumé le GBF pour que l’atténuation augmente peu avec le 

temps. 

On note que les courbes sont approximativement superposées. L’atténuation est minimale pour 

une fréquence de 1,15 MHz pour la transmission émetteur-récepteur et de 1,1 MHz pour la 

transmission émetteur-récepteur. Ces valeurs sont cohérentes avec celles de la référence [BJD19]. 

Puisque la fréquence choisie pour le circuit est fixée à 1 MHz par un oscillateur à quartz tel que 

décrit dans le chapitre précédent, environ 2 dB sont perdus sur la tension générée par le transducteur 

récepteur par rapport à la fréquence idéale pour ce type de transducteurs. Il faudrait donc essayer 

de trouver des transducteurs avec une fréquence de résonance plus proche de 1 MHz. Les mesures 

suivantes peuvent tout de même être réalisées avec ces transducteurs puisqu’il s’agit avant tout de 

tester le circuit dans le cadre d’une communication ultrasonique. 

Figure 6.4. Atténuation en fonction de la fréquence dans les deux sens de transmission pour 31 mm dans l’eau 



Chapitre 6 Mesures 149 

 

6.1.2.4 Atténuation en fonction de la distance dans l’eau 

Pour un signal burst : dans l’eau 

Comme précédemment, ces mesures sont réalisées dans le grand bac d’eau représenté à la 

Figure 6.8 afin de limiter les réflexions. La Figure 6.5 donne le gain en fonction de la distance entre 

les centres des transducteurs. Le pas est de 2 mm. La fréquence du signal sinusoïdal est de 

1,000077 MHz. Comme nous l’avons déjà évoqué, cette fréquence correspond à la fréquence 

générée par l’oscillateur à quartz du récepteur. L’atténuation varie entre -55 dB à 3 mm et -82,5 dB 

à 13,9 cm. Une courbe obtenue notamment à partir de l’équation (2.20) du chapitre 2 est également 

représentée à la Figure 6.5. Le gain dans l’eau diminue plus lentement après quelques centimètres 

puisque la diffraction de l’onde pour un point source est indépendante de la fréquence. La valeur 

de l’absorption utilisée est de 0,022 dB/cm, soit une absorption quasiment nulle. 

La différence entre les valeurs mesurées et théoriques est d’environ 20 dB. Ce résultat peut 

être dû au fait que l’atténuation pour la conversion du signal électrique en signal acoustique a été 

déterminée à la résonance. De plus, l’étude théorique ne prend pas en compte une diminution du 

gain en fonction du temps. Par ailleurs, les calculs de l’atténuation théorique liée aux pertes par 

conversion d’énergie ont été obtenus après de multiples approximations et pour des transducteurs 

en forme de disques. Le matériau de ces transducteurs est inconnu. Il est donc difficile de 

déterminer cette atténuation.  

Au contraire, l’atténuation liée à la propagation de l’onde ultrasonique omnidirectionnelle 

dans l’eau est proche de la théorie lorsqu’on lui retire -20 dB. On remarque une différence de cette 

Figure 6.5. Atténuation en fonction de la distance pour une fréquence de 1,000077 MHz dans l’eau 



Chapitre 6 Mesures 150 

 

atténuation théorique avec les mesures puisque la théorie considère que le transducteur est un point 

source. En réalité, il possède un rayon de 1 mm. La distance affichée correspond à la distance entre 

les centres des transducteurs, la formule (2.20) n’est donc pas tout à fait adaptée pour des distances 

de quelques millimètres seulement. Cela n’a pas d’importance ici puisque le but est d’émettre le 

plus loin possible.  

Si le modèle élémentaire proposé n’est pas satisfaisant, en ce sens qu’il ne se prédit pas en 

valeur absolue du gain, il permet toutefois d’établir comment varie celui-ci avec la distance. En 

effet, l’écart entre mesure et modèle est conséquent, mais quasi-constant. 

Pour un signal burst et continu : dans l’huile de ricin 

La Figure 6.6 montre le bac contenant l’huile de ricin de profondeur 4 cm avec les 

transducteurs émetteur et récepteur. 

La Figure 6.7 montre le gain mesuré dans l’huile de ricin en bleu. Le coefficient d’absorption 

est de 0,5 dB/cm pour la courbe théorique représentée par des tirets bleus. On constate que les deux 

courbes sont superposées mais avec une différence absolue de 16 dB. L’atténuation est plus faible 

par rapport à l’eau. Cela peut être lié à l’évolution de l’absorption par rapport au temps comme 

observé à la Figure 6.3. Cependant, pour une distance élevée, l’atténuation dans l’huile de ricin est 

plus élevée que pour l’eau. Ceci est dû au plus fort coefficient d’absorption de l’huile de ricin. De 

plus, la courbe orange correspond à la mesure du signal reçu pour un signal émis sinusoïdal et 

continu. Elle permet de visualiser l’impact des réflexions. En moyenne, le signal est d’amplitude 

plus élevée. On peut donc s’attendre à un effet guide d’onde, lors par exemple de la propagation 

dans un avant-bras. 

Figure 6.6. Atténuation en fonction de la distance pour une fréquence de 1,000077 MHz dans l’huile de ricin 
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Dans le cas où le signal émis est un signal continu, il est intéressant de mesurer à nouveau le 

gain en fonction de la distance afin d’évaluer l’impact des réflexions sur l’atténuation globale. En 

effet, le signal émis par notre circuit est continu. 

6.2 Mesures des performances du circuit intégré 

6.2.1 Description de la carte de test du circuit intégré 

Le circuit intégré est encapsulé dans un boitier TQFP44. Il est soudé sur un PCB afin de 

pouvoir le tester facilement. Deux PCB sont fabriqués, l’un pour l’émission et l’autre pour la 

réception. Ce PCB comporte des LDO pour fixer la tension d’alimentation des différents éléments 

du circuit. Il est aussi prévu de pouvoir couper cette alimentation en sortie des LDO pour pouvoir 

faire varier les tensions d’alimentation. De plus, le PCB contient le cristal de quartz de référence 

CC4V-1.00000-TA-100. Sa précision est de +/- 100 ppm. La fréquence devrait donc se situer entre 

999900 Hz et 1000100 Hz. 

Le PCB utilisant une partie émettrice du circuit intégré est référencé pcb1 et le PCB qui utilise 

un des récepteurs est nommé pcb2. La Figure 6.8 montre le pcb2 sur la gauche et le dispositif de 

mesure sur la droite. Comme précédemment pour les mesures de caractérisation, le transducteur 

émetteur est immobile alors que le transducteur récepteur peut être déplacé à l’aide d’une molette. 

L’alimentation stable sur la droite permet de fournir la tension d’alimentation pour la partie 

numérique du récepteur (vdd_n ou vdd_nr) comme nous le verrons à la section 6.2.3.1. Les 

alimentations stables sur la gauche, permettent d’une part d’alimenter tous les autres régulateurs 

Figure 6.7. Atténuation en fonction de la distance pour une fréquence de 1,000077 MHz dans l’huile de ricin 
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de tensions pour générer les tensions vdd_a, vdd_ae, vdd_ar, vdd_ne et vdd_n, si vdd_nr est utilisé. 

D’autre part, le PCB nécessite des entrées à 3,3 V pour les signaux de contrôle alors que le pcb2 

comporte un régulateur à 3,3 V pour ces signaux. 

6.2.2 Tests de fonctionnement du circuit 

6.2.2.1 Oscillateur de Pierce 

L’oscillateur de Pierce du pcb2 est fonctionnel comme on le voit à la Figure 6.9. Les 

oscillations du signal 𝑉𝑄+ se stabilisent environ 145 ms après le démarrage de l’oscillateur. La 

durée de démarrage est très longue et correspond à plus de 1000 temps bit 𝑇𝑏. L’oscillateur doit 

donc être activé bien avant l’arrivée d’une trame. 

Figure 6.8. Photo du pcb2 et du dispositif de mesure 

Figure 6.9. Démarrage des oscillations 



Chapitre 6 Mesures 153 

 

De plus, le signal varie entre 1,85 V et 3 V. Ceci est dû aux résistances qui ont été ajoutées en 

série avec le cristal de quartz par précaution. En effet, l’oscillateur des premières puces testées a 

arrêté de fonctionner après quelques tests. La tension crête générée avait alors dépassé la tension 

d’alimentation d’environ 500 mV. Les résistances permettent de réduire cette tension. La tension 

𝑉𝑄+ reste toujours supérieure à 𝑉𝑑𝑑/2. En théorie, le buffer prenant en entrée le signal 𝑉𝑄+ devrait 

l’interpréter comme un signal étant en permanence à un niveau haut. Ceci n’est pas le cas en 

pratique, la valeur des résistances n’est donc pas modifiée puisqu’elle n’a pas d’impact pour la 

suite des mesures. 

6.2.2.2 Emetteur BPSK 

Le message binaire est généré à l’aide d’une carte Analog Discovery 2 et appliqué sur le pin 

In_bit du circuit intégré. 

La Figure 6.10 a) représente le message binaire en noir généré par le FPGA et le signal en 

sortie de l’émetteur 2 (émetteur avec une alimentation séparée) du pcb1 en orange sans charge. Le 

changement de bit génère bien une inversion du signal en sortie de l’émetteur et donc un déphasage 

de 180°. La Figure 6.10 b) représente ces mêmes signaux avec un transducteur ultrasonique 

connecté en sortie de l’émetteur. De même qu’en simulation (Figure 5.21), le transducteur 

ultrasonique génère une oscillation haute fréquence mais pas de suroscillation. Le modèle utilisé 

pour le transducteur avec le logiciel Cadence n’était donc pas adéquat. D’ailleurs les câbles des 

sondes n’avaient pas été pris en compte. Cependant, ces perturbations semblent peu modifier la 

forme du signal souhaité, l’émetteur est fonctionnel.   

Figure 6.10. Message binaire et signal de sortie de l’émetteur a) sans transducteur et b) avec transducteur 
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La Figure 6.11 montre le signal reçu au niveau du transducteur récepteur à 31 mm de distance 

dans le bac d’eau d’une profondeur de 16 cm. Le signal carré s’est transformé en signal 

quasi-sinusoïdal bruité notamment par le transducteur récepteur qui filtre les harmoniques. Le 

signal noir correspond au message binaire. Le retard entre le message binaire et le signal en sortie 

de l’émetteur n’est que de 8,4 ns. On peut donc utiliser ce signal pour la mesure du retard lié à la 

propagation de l’ultrason. Le changement de phase intervient environ 21 µs après l’émission, 

correspondant à une vitesse de transmission de 1476 m/s. C’est donc bien un signal ultrasonique 

qui est reçu.  

On remarque de plus que l’amplitude du signal reçu augmente après un changement de phase 

puis retrouve son niveau initial après environ 50 µs. Un signal non ultrasonique est observé lors du 

changement de phase mais n’est que de très courte durée (30 ns) et devrait être filtré par le filtre de 

Delyiannis pour ne pas perturber la détection BPSK. Par ailleurs, le changement de phase du signal 

ultrasonique reçu ne se fait pas immédiatement pouvant indiquer qu’une modulation avec un 

changement de phase lors du passage à 𝑉𝑑𝑑/2 de la porteuse n’aurait pas eu d’impact sur le BER. 

6.2.2.3 Récepteur et chaine de communication complète 

Après quelques tests, le récepteur 1 (émetteur et récepteur avec une alimentation commune) 

du pcb2 fonctionne uniquement avec une tension d’alimentation comprise entre 3,17 V et 3,22 V. 

Une tension de 3,2 V est appliquée à la partie analogique de l’émetteur-récepteur dans toute la 

suite. La sortie du récepteur est l’unique sortie observable du récepteur complet. 

Afin de vérifier le fonctionnement correct du récepteur, il suffit alors de relever la fréquence 

du signal carré en sortie du récepteur alors que le message binaire initial contient uniquement des 

Figure 6.11. Message binaire et signal reçu par le transducteur récepteur 
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‘0’ ou des ‘1’ logiques en variant la différence de fréquence entre les fréquences d’horloge de 

l’émetteur et du récepteur δf. Cette courbe est alors comparée à celle trouvée théoriquement et 

présentée à la section 4.1.2.2 En pratique, ce message binaire est obtenu en connectant le pin 

d’entrée du message binaire à la masse. Le signal d’horloge du récepteur est généré par l’oscillateur 

de Pierce. Cette fréquence a tendance à augmenter de quelques millihertz au cours des mesures. 

L’horloge de l’émetteur est imposée par un GBF. 

La Figure 6.12 montre la courbe théorique en noir et les courbes mesurées avec 1 étage 

d’amplification en rouge et deux étages d’amplification en vert. Le système de bascule D, filtre 

numérique est bascule de synchronisation fonctionne donc comme prévu. Les transducteurs ont été 

séparés de 31 mm dans un bac d’eau de profondeur 16 cm. La fréquence idéale telle que δf = 0 Hz 

est de 1,000077 MHz à 1 Hz près. C’est la fréquence pour laquelle l’inversion de niveau du signal 

de sortie intervient à un rythme moins élevé que pour les autres fréquences à cause de la différence 

des fréquences d’horloge. Pour le pcb1, cette fréquence est de 1,000038 MHz. En réalité, la 

différence entre les fréquences d’horloges est de δf = 39 Hz. 

La Figure 6.13 a) représente le message binaire initial et le signal en sortie du récepteur 1 du 

pcb2. Le gain de l’amplificateur devrait être de 13 puisque seul le premier amplificateur est activé. 

Les transducteurs sont séparés de 31 mm dans un bac d’eau de profondeur 16 cm. L’horloge du 

récepteur est générée par l’oscillateur de Pierce alors que l’horloge de l’émetteur est imposée par 

un GBF. Elle est de 1,000077 MHz. Le message binaire initial répété est le suivant : 

010011000111000000000000. On constate que les bits sont correctement détectés. Les signaux des 

Figure 6.13 b) sont les mêmes que ceux de la Figure 6.13 a) mais relevés quelques instants plus 

Figure 6.12. Fréquence du signal de sortie du récepteur 1 du pcb2 en fonction de la différence entre les fréquences 

d’horloge de l’émetteur et du récepteur 
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tard. Là aussi tous les bits sont correctement détectés mais inversés. En effet, on observe sur 

l’oscilloscope que le signal détecté est inversé de façon régulière. Plus la différence des fréquences 

d’horloge est importante et plus le rythme d’inversion augmente comme le suggèrent les résultats 

de la Figure 6.12. 

Par ailleurs, le même résultat est observé pour un gain supposé de 136 avec les deux étages 

d’amplification activés. La différence est que lorsque le gain est plus élevé, les phases d’indécision 

du récepteur sont plus courtes. Moins de bits sont perdus comme nous le verrons plus en détail 

dans la suite. Le récepteur est donc fonctionnel.  

6.2.3 Evaluation des performances du circuit : mesures du BER et de la 

consommation 

Avant de commencer l’évaluation du BER dans différentes conditions, la tension 

d’alimentation idéale pour la partie numérique du récepteur est déterminée. En effet, la tension 

d’alimentation de la partie analogique est de 3,2 V. Ainsi, l’offset du signal de sortie de 

l’amplificateur filtrant est théoriquement de 1,6 V au lieu de 1,65 V. De plus, d’après la section 

5.2.1.3, la tension 𝑉𝑑𝑑/2 est en réalité diminuée d’environ 2,4 % à cause de la valeur des résistances 

qui dépend de leur polarisation. Il faudrait donc plutôt s’attendre à une tension de 1,56 V.  Puisque 

Figure 6.13. Message binaire et signal de sortie du récepteur pour un unique étage d’amplification activé pour des 

transducteurs séparés de 31 mm dans un bac d’eau 
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c’est la bascule D qui détermine ensuite si la tension est au niveau haut ou au niveau bas lors de 

chaque front montant d’horloge, sa tension d’alimentation vdd_n joue un rôle important. En 

pratique, le signal de sortie du récepteur 1 du pcb2 est relevé pour différentes tensions 

d’alimentation vdd_n. 

6.2.3.1 Evaluation pratique du BER en fonction de la tension d’alimentation de la 

partie numérique du récepteur 

La Figure 6.14 montre le signal de sortie du récepteur pour 5 valeurs de tensions 

d’alimentation comprises entre 3,151 V et 3,155 V. La meilleure précision atteignable avec notre 

alimentation stable est de 1 mV. L’horloge du récepteur est générée par l’oscillateur. L’horloge de 

l’émetteur est obtenue avec un GBF et est fixée à 1,000077 MHz, soit la fréquence de l’oscillateur 

du récepteur à 1 Hz prêt. Les transducteurs sont cette fois-ci séparés de 15 mm. Un unique étage 

d’amplification est activé. On observe que dans les zones où l’on perd des bits à cause du déphasage 

peu avantageux entre le signal reçu par le transducteur et l’horloge du récepteur, le signal de sortie 

du récepteur est majoritairement constant au niveau haut pour une tension d’alimentation inférieure 

à 3,151 V. Au contraire, le signal est majoritairement au niveau bas pour une tension d’alimentation 

supérieure à 3,153 V. Ce résultat est cohérent lorsque le seuil pour déterminer si un signal est au 

niveau haut ou au niveau bas est plus bas, la tension de sortie de la bascule aura plus souvent 

tendance à passer au niveau haut pour les déphasages désavantageux. De plus, on remarque que les 

zones d’incertitudes sont plus larges pour une tension de 3,153 V que pour les autres tensions 

d’alimentation. Il est donc intéressant de mesurer le BER et le nombre de trames perdues pour 

différentes valeurs de la tension vdd_n. 

Figure 6.14. Signal de sortie du récepteur pour un unique étage d’amplification pour des transducteurs séparés de 15 

mm dans un bac d’eau pour différentes tensions d’alimentation de la partie numérique du récepteur 
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Comme aux sections 4.1.2.3 et 4.3, le signal émis correspond à une multitude de trames 

constituées d’une signature et d’un message binaire. Simplement émettre des milliers de bits et les 

comparer aux bits reçus pour étudier le BER n’est pas une démarche adaptée. En effet, une partie 

des bits ne peut pas être correctement détectée à cause de la différence des horloges de l’émetteur 

et du récepteur. Le BER serait alors trop mauvais. L’idée est donc de vérifier en premier que la 

signature soit correctement détectée et ensuite d’utiliser le message de 10 bits pour l’évaluation du 

BER. La signature a une longueur de 6 bits : "010011". Le message binaire est constitué de 10 bits. 

De cette manière, lorsque les fréquences d’horloge de l’émetteur et du récepteur sont éloignées, 

moins de trames seront perdues puisqu’elles sont courtes. Comme présenté à la section 4.2.2, pour 

des trames de 16 bits, entre 5 et 6 trames d’affilées ne seront pas affectées par un changement de 

niveau logique lorsque la différence de fréquences est de δf = 40 Hz. 

La Figure 6.15 donne le BER, la proportion des trames perdues et la proportion des trames 

sans erreur en fonction de la tension d’alimentation de la partie numérique du récepteur 1 du pcb2. 

Deux amplificateurs sont activés. Les transducteurs sont éloignés de 31 mm et la fréquence 

d’horloge de l’émetteur est de 1,000037 MHz. Au contraire, la différence δf était proche de 0 Hz 

pour la Figure 6.14 pour mieux visualiser les zones où la détection BPSK est moins efficace. Ici, 

δf = 40 Hz puisqu’il s’agit d’une valeur réaliste comme nous l’avons vu à la section 6.2.2.3. Le 

BER est minimal pour une tension vdd_n de 3,166 V. Cependant, plus la tension d’alimentation 

vdd_n s’écarte de la valeur de 3,153 V et plus le pourcentage de trames perdues augmente et le 

pourcentage de trame ne contenant pas d’erreur diminue. Ceci semble cohérent avec la Figure 6.14. 

Pour une tension s’éloignant de 3,153 V, dans les zones d’incertitude, le BER est proche de 0,5 

puisque toutes le signal logique est constamment à ‘0’ ou ‘1’. Au contraire, il y a une possibilité de 

détecter des trames dans les zones d’incertitude pour vdd_n = 3,153 V, ce qui a aussi pour 

conséquence d’augmenter le BER. Finalement, la technique consistant à émettre des trames au lieu 

d’émettre des bits décorrelés pour déterminer le BER est relativement efficace, puisque le BER 

reste relativement constant (entre 0,037 et 0,056) sur une plage de 40 mV alors que la proportion 

des trames perdues et sans erreur évolue significativement. Pour le reste des mesures, une tension 

d’alimentation vdd_n de 3,153 V est choisie pour minimiser le nombre de trames perdues. 
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6.2.3.2 Evaluation pratique du BER en fonction du déphasage dans l’eau 

Afin d’évaluer le BER en fonction du déphasage entre la porteuse du signal reçu et le signal 

d’horloge du récepteur tel que représenté sur la Figure 4.2 à la section 4.1.2.1, les transducteurs 

sont placés à 31 mm dans un grand bac d’eau. On fait ensuite varier la distance afin de faire évoluer 

le déphasage. L’amplitude du signal reçu est également répertoriée afin de vérifier qu’elle ne 

diminue pas de façon conséquente avec l’augmentation de la distance. On peut cependant 

remarquer que d’après la Figure 6.5, pour une distance d’environ 31 mm, cette diminution de 

l’amplitude ralentit, d’où le choix de cette distance. Le BER devrait donc prioritairement dépendre 

du déphasage entre la porteuse et le signal d’horloge du récepteur. Pour une distance donnée, le 

déphasage reste constant en imposant un signal d’horloge unique à l’émetteur et au récepteur via 

le GBF. Cette fréquence est de 1,000077 MHz. De cette manière le déphasage peut être modifié de 

façon contrôlée par la variation de la distance entre les transducteurs. 

La Figure 6.16 montre en bleu foncé le signal d’horloge qui est le même pour l’émetteur et le 

récepteur, en orange le signal reçu par le transducteur récepteur et en orange clair ce même signal 

filtré par un filtre de Butterworth sur Matlab tel qu’à la section 6.1.1. La composante continue du 

signal reçu est coupée afin de mieux comparer sa phase à celle du signal d’horloge. Pour cette 

figure, l’entrée du message binaire in_bit est reliée à la masse afin de stabiliser le signal reçu. On 

observe de plus un pic de tension en simultanée des fronts montant et descendant d’horloge 

correspondant à un signal non-ultrasonique haute fréquence. Ce pic suivi d’oscillations amorties a 

Figure 6.15. BER, proportion des trames perdues et sans erreur en fonction de la tension d’alimentation de la partie 

numérique du récepteur pour une différence de fréquence d’horloge δf = 40 Hz et une distance de 31 mm. 
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déjà été observé sur la Figure 6.1 d). Le filtre de Delyiannis devrait alors pouvoir supprimer ces 

pics et lisser le signal. 

Le Tableau 6.1 indique le nombre d’erreurs mesurées associé à chaque déphasage entre le 

signal de la porteuse et l’horloge du récepteur (et de l’émetteur) et le nombre de bits reçu au total. 

Les transducteurs sont placés à 31 mm dans un grand bac d’eau. Les deux étages d’amplification 

sont ici utilisés. Le pas est de π/8 radians. Ce pas correspond à un retard de 62,5 ns et une distance 

de 92,5 µm réglée à l’aide de l’oscilloscope. Le signal reçu étant très bruité, comme on le constate 

sur la Figure 6.16, son amplitude n’est pas précisément déterminée mais semble relativement 

constante. En effet, pour passer d’un déphasage de 0 à 9π/8 radians, le transducteur récepteur est 

déplacé de moins d’un millimètre. Au total, cinq messages binaires différents, comportant plusieurs 

paquets de 8160 bits, sont émis. Le message correspond à une séquence binaire pseudo-aléatoire 

ou PRBS (Pseudorandom Binary Sequence) en anglais comme c’est le cas pour les simulations des 

chapitres 3 et 4.  

 

 

 

Figure 6.16. Horloge, signal reçu par le transducteur récepteur et signal reçu filtré sur Matlab pour un déphasage de 

a) 0 radians et b) π/2 



Chapitre 6 Mesures 161 

 

Tableau 6.1. Nombre d’erreurs et tension reçue en fonction du déphasage entre la porteuse et 

l’horloge du récepteur pour une distance de 31 mm 

 

Pour obtenir le déphasage de la courbe représenté Figure 4.2 b) de la section 4.1.2.1, le signal 

en sortie du filtre de Delyiannis aurait dû être relevé. Puisque nous n’y avons pas accès, le 

déphasage entre le signal reçu et le signal d’horloge est utilisé. En théorie, les deux étages de 

l’amplificateur filtrant déphasent le signal reçu de 0 radian. D’après la simulation Virtuoso du filtre 

de Delyannis à deux étages (Figure 5.8), le signal de sortie est légèrement retardé par rapport au 

signal d’entrée. Il est donc difficile d’estimer le déphasage entre ce signal et l’horloge à partir du 

signal reçu. Cependant, d’après les valeurs du Tableau 6.1, les erreurs apparaissent pour un écart 

de déphasage de π radians comme attendu en théorie. En pratique, le filtre de Delyiannis devrait 

donc déphaser le signal reçu de π/8 radians environ. 

Pour la plupart des valeurs de déphasage, aucune erreur n’est constatée. Le bruit devrait donc 

être inférieur à celui en simulation qui avait permis d’obtenir des valeurs de BER rapidement. 

6.2.3.3 Evaluation pratique du BER moyen en fonction de la distance 

Dans l’eau 

Le BER, la proportion des trames perdues et la proportion des trames sans erreur est 

déterminée en fonction de la distance entre les transducteurs. Les mesures sont réalisées pour une 

différence entre les fréquences d’horloge de 0 Hz et de 40 Hz et pour un étage et deux étages 

d’amplification. 

Déphasage 

(radians) 
0 π/8 π/4 3π/8 π/2 5π/8 3π/4 7π/8 π 9π/8 

Nombre 

d’erreurs 

binaires 

0 45442 7689 0 0 0 0 0 0 15568 

Nombre de 

bits 
3,6.105 4.105 3,7.105 3,6.105 3,7.105 3,7.105 3,7.105 3,4.105 2.105 2,9.105 

BER - 0,11 0,02 - - - - - - 0,05 

Amplitude 

crête à 

crête du 

signal reçu 

(mV) 

5,7 5,8 5,5 6 7 5,8 6,4 6 7 5,5 
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La Figure 6.17 donne le BER, la proportion des trames perdues et la proportion des trames 

sans erreur pour des distances allant de 7 mm à 151 mm. Le pas est de 24 mm. Les courbes sont 

obtenues à partir de cinq messages contenant environ 2500 trames de 16 bits, soit 25000 bits de 

message. La signature est identique à celle de la section 6.2.3.1. Le BER est calculé à partir des 

bits du message dont la signature correspondante est correctement détectée. L’horloge du récepteur 

est générée par l’oscillateur. L’horloge de l’émetteur est imposée par le GBF. Les courbes obtenues 

pour 1 étage d’amplification sont représentées en pointillés, alors que les deux étages correspondent 

aux traits pleins. 

On remarque que pour une différence de fréquence δf d’approximativement 0 Hz, le BER est 

proche de 10-3 pour une distance de 7 mm puis augmente avec la distance. Le BER diminue ensuite 

vers 120 mm. Ceci peut être lié aux réflexions. Bien que les mesures soient réalisées dans un grand 

bac d’eau, les réflexions peuvent modifier l’amplitude du signal reçu pour une telle distance. 

Pour une différence de fréquence δf d’approximativement 40 Hz, le BER est compris entre  

10-2 et 10-1. Ce résultat est cohérent avec les simulations Matlab de la Figure 4.8. 

Figure 6.17. BER, proportion des trames perdues et proportion des trames sans erreur en fonction de la distance 
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Dans tous les cas, les résultats obtenus pour un unique amplificateur sont similaires à ceux 

obtenus pour deux étages d’amplification pour une distance inférieure au centimètre. Les deux 

étages d’amplification deviennent utiles à partir de 55 mm pour le BER et dès 31 mm pour réduire 

la proportion des trames perdues et augmenter la proportion des trames sans erreur. 

Il en résulte que le BER est convenable pour des horloges de l’émetteur et du récepteur de 

fréquence identique à 1 Hz près, malgré qu’elles ne soient pas synchronisées, et pour une faible 

distance entre les transducteurs. 

Dans l’huile de ricin 

La Figure 6.18 représente le BER, la proportion des trames perdues et la proportion des trames 

sans erreur est déterminée en fonction de la distance entre les transducteurs dans l’huile de ricin. 

Les mesures sont effectuées pour une différence entre les fréquences d'horloge de 0 Hz et 40 Hz et 

un gain d'amplificateur de 43 dB uniquement. Les données sont générées de la même façon que 

pour l’eau. 

On constate que jusqu'à 8 cm de distance, les courbes varient peu. Au-delà de 8 cm, le BER, 

les pourcentages de trames perdues et de trames sans erreur varient de façon plus brusque, ce qui 

est probablement lié aux interférences constructives et destructives dues aux réflexions. 

Pour une différence de fréquence δf de 0 Hz à 1 Hz près, plus de 80 % des trames ne présentent 

pas d'erreurs. Le BER est de 1,8.10-3 pour une distance de 3,1 cm et augmente ensuite 

principalement avec la distance.  Pour des distances allant jusqu'à 10 cm, le pourcentage de trames 

perdues est inférieur à 20 % et le pourcentage de trames sans erreur reste supérieur à 70 %. Pour 

Figure 6.18. BER, proportion des trames perdues et proportion des trames sans erreur pour une distance de 31 mm 

pour a) 1 étage d’amplification b) 2 étages d’amplification 
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une distance de 17,5 cm, près de la moitié des trames ne contiennent aucune erreur et le BER est 

de 1,3.10-2. 

6.2.3.4 Evaluation pratique du BER moyen en fonction de la différence de fréquences 

des horloges 

Sans codage 

En pratique nous avons constaté que la différence de fréquence entre les horloges de l’émetteur 

et du récepteur est d’environ δf = 40 Hz. Puisque cette valeur change en fonction des cristaux de 

quartz, le BER et la proportion des trames perdues et sans erreur sont évalués en fonction de la 

différence de fréquence. 

La Figure 6.19 donne le BER, la proportion des trames perdues et la proportion des trames 

sans erreurs. Pour rappel, la proportion des trames non perdues contenant au moins 1 erreur peut 

être déduite par : 100 % - proportion des trames perdues – proportion des trames sans erreur. Les 

courbes sont obtenues à partir de cinq messages contenant environ 2500 trames de 16 bits, soit 

25000 bits de message. La signature est identique à celle de la section 6.2.3.1 et 6.2.3.3. 

Figure 6.19. BER, proportion des trames perdues et proportion des trames sans erreur pour une distance de 31 mm 

pour a) 1 étage d’amplification b) 2 étages d’amplification avec courbes théoriques 
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On constate que le BER est quasiment identique pour les deux types d’amplification pour des 

valeurs supérieures à 40 Hz de |δf|. Au contraire, avec l’activation des deux étages d’amplification, 

le BER est inférieur à celui obtenu avec un unique étage d’amplification lorsque la différence de 

fréquences |δf| est inférieure à 40 Hz. Avec un étage d’amplification pour δf = -5 Hz le BER est de 

1,6.10-2 contre 3,9.10-3 pour deux étages d’amplification, soit une amélioration d’un facteur 4. 

L’utilisation des deux étages d’amplification se justifie principalement  par une perte plus faible de 

trames, qui est comprise entre 40 % et 50 % avec un étage activé et de 10 % pour les deux étages 

activés. On remarque que la proportion des trames perdues est relativement constante en fonction 

de δf. La proportion des trames ne comportant aucune erreur diminue de façon plus importante 

lorsque |δf| augmente. Cette proportion est également avantageuse lorsque deux étages 

d’amplification sont activés. 

De plus, on remarque que les résultats pour δf = 40 Hz de la Figure 6.19 sont cohérents avec 

ceux de la Figure 6.15 pour une tension vdd_n de 3,153 V tant pour le BER que pour les proportions 

des trames perdues et sans erreur. 

De plus, des courbes théoriques, obtenues avec Matlab sont représentées pour deux 

amplificateurs. Elles sont obtenues pour un rapport 𝐸𝑏/𝑁0 de 17 dB. Les courbes théoriques et 

pratiques sont quasiment superposées. Le BER est donc élevé à cause du récepteur et non des 

transducteurs ou du milieu de propagation. Ce résultat peut être amélioré avec un meilleur 

protocole. 

Amélioration du BER : Codage de Manchester 

Le BER étant relativement élevée, on peut appliquer la méthode présentée au chapitre 4 section 

4.2.3. Le message est codé en Manchester. Lorsque deux demi-bits successifs appartenant au même 

bit sont identiques, la trame comporte une erreur et est donc ignorée. Le circuit n’ayant pas été 

conçu pour détecter un signal codé en Manchester, chaque demi-bit est traité comme un bit. Ainsi, 

le débit binaire est de 2 fois inférieur au débit binaire sans codage, soit de 3,90625 kbits/s. 

La Figure 6.20 donne le BER, la proportion des trames perdues et la proportion des trames 

sans erreurs avec codage de Manchester pour un étage d’amplification et pour 2 étages 

d’amplification. Les courbes sont obtenues à partir de 5 messages contenant environ 2600 trames 



Chapitre 6 Mesures 166 

 

de 16 bits, soit 26000 bits de message. Le maximum de bits sur lesquels est calculé le BER est 

donc approximativement de 130000. 

Le BER pour un étage d’amplification et pour deux étages d’amplification lorsque δf = 0 Hz 

n’est pas représenté puisque aucune erreur n’a été relevée. 

Le Tableau 6.2 répertorie le nombre de bits mesurés pour chaque cas. Le nombre de bits 

mesurés est faible puisque les bits des signatures et les bits des messages des trames perdues ne 

sont pas comptabilisés. Pour les mesures avec 1 amplificateur (noté x1, 2 amplificateurs étant notés 

x2), la différence des fréquences d’horloge impacte fortement le nombre de trames perdues, 

expliquant le faible nombre de bits utilisé pour le calcul du BER. Plus de mesures sont nécessaires 

pour déterminer ces valeurs de BER. 

Tableau 6.2. Nombre de bits mesurés 

 

Pour les valeurs de BER avec deux amplificateurs et une faible différence entre les fréquences 

d’horloge, les résultats suggèrent également que plus de bits devraient être mesurés pour conclure. 

Cependant, pour une différence |δf| inférieure à 70 Hz l’amélioration du BER semble tout de même 

Amplification 

δf (Hz) 

x1  

-5 

x1 

-2 

x1 

-1 

x1 

0 

x1 

1 

x1 

2 

x1 

5 

x2 

0 

Nombre de bits 5100 21320 60620 75110 69670 48950 19910 122170 

Figure 6.20. BER, proportion des trames perdues et proportion des trames sans erreur pour une distance de 31 mm et 

codage de Manchester pour a) 1 étage d’amplification b) 2 étages d’amplification 
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significative. Par exemple pour δf = 10 Hz, sans codage, le BER est proche de 10-2 alors qu’avec 

le codage de Manchester, le BER est compris entre 10-5 et 10-4. 

Pour les mesures avec un amplificateur comme pour les mesures avec deux amplificateurs, les 

proportions des trames perdues et des trames sans erreur ne sont pas très différentes sans codage et 

avec codage. Cependant, plus |δf| augmente et plus de trames seront perdues. Le codage de 

Manchester a donc un intérêt tant qu’on puisse garantir que la différence entre les fréquences 

d’horloge de l’émetteur et du récepteur soit proche. 

6.2.3.5 Consommation 

La consommation des différents éléments du circuit intégré est mesuré à l’aide d’un 

ampèremètre placé entre la sortie des régulateurs et des différents pins d’alimentation. Les 

consommations mesurées sont affichées dans le Tableau 6.3. 

Tableau 6.3. Consommation mesurée 

 

Ces valeurs de consommation sont pour la plupart un peu plus élevées qu’en simulation. La 

partie numérique de l’émetteur-récepteur (vdd_n) consomme nettement plus qu’en simulation 

lorsque le circuit est en mode de réception. De même, la partie numérique du récepteur 2 (vdd_nr) 

est plus énergivore en veille et en émission que prévu. Au contraire, la partie analogique du 

récepteur 2 (vdd_ar) consomme légèrement moins qu’en simulation lorsque le circuit est en mode 

émission ou en veille.  

Partie 1 : Consommation de l’émetteur-récepteur 1 (mW) 

Etats vdd_n 

Réception : gain de 13 0,72 

Réception : gain de 136 0,57 

Partie 2 : Consommation de l’émetteur-récepteur 2 (mW) 

Etats vdd_ar vdd_nr vdd_ae vdd_ne 

Veille (avec horloge) 0,039 0,015 - - 

Emission 0,04 5,7.10-3 1,2 3.10-3 

Réception : gain de 13 1,84 0,37 - - 

Réception : gain de 136 3,42 0,24 - - 

Partie 3 : Consommation de l’oscillateur de Pierce (mW) 

Etats vdd_o 

- 0,4 
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6.3 Comparaison avec l’état de l’art 

Puisque l’application de notre circuit est différente de celles de l’état de l’art, la comparaison 

est difficile. En effet, l’implant communique généralement avec un émetteur-récepteur comportant 

un transducteur de plus grande taille et possédant une partie réceptrice dont la consommation a peu 

d’importance. 

Le Tableau 6.4 permet de comparer les résultats de ces travaux aux autres systèmes de 

communication ultrasoniques pour le corps humain en reprenant le tableau du chapitre 1. Le débit 

binaire est globalement plus faible que dans l’état de l’art. Nous avons fait le choix atypique d’une 

modulation BPSK non-cohérente. Le circuit intégré est dans la moyenne alors qu’il comporte deux 

fois le même émetteur-récepteur. Les dimensions du transducteur sont un peu plus grandes 

comparativement à celles de l’état de l’art et le matériau est malheureusement inconnu. Le BER 

est nettement plus élevé pour une différence de fréquences d’horloge de 0 Hz à 1 Hz près mais est 

tout de même obtenu pour 17,5 cm entre les transducteurs. Une différence est aussi constatée pour 

le rapport énergie/bit qui est d’ailleurs déterminé en divisant la consommation en puissance de 

l’émetteur par le débit binaire. Or, pour les références [WYS17] et [MK19], le signal est reçu par un 

transducteur de taille plus importante que le transducteur émetteur, l’énergie émise devrait donc 

être moins importante pour atteindre le même rapport signal à bruit.  
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Tableau 6.4. Comparaison de nos travaux avec l’état de l’art 

 

 Ces travaux 
ISSCC 

[CWC17] 

JSSC 

[WYS17] 

ArXiv  

 [PJS18] 

VLSI 

[SWS18] 

ISSCC 

[GPS19] 

TCASII 

[MK19] 

Circuit intégré  

Procédé 350 nm 65 nm 180 nm 65 nm 65 nm 65 nm 350 nm 

Fréquence 

porteuse 
1 MHz 2,45 MHz 790 kHz 1,85 MHz 2,5 MHz 1,78 MHz 1 MHz 

Débit 7,8125 kbit/s 95 kbit/s 40 kbit/s* - 120 kbit/s >35 kbit/s 75 kbit/s 

Modulation 
BPSK non-

cohérente 
OOK OOK Rétrodiffusion OOK 

Rétrodiffusion 

linéaire 
OOK à pulse 

Dimensions 1,5 x 1,5 mm2 

avec circuit double 
- 

1,86 x 0,95 

mm2 
~1 x 1 mm2 2 x 1,7 mm2 0,5 x 0,5 mm2 

1,1 x 0,55 

mm2 

Application - - Pression 
Stimulateur 

nerf sciatique 

Imagerie 

thermoacoustique 

Activité 

neuronale 

Activité 

gastrique 

Transducteur 

Matériau - PZT4 PZT-5A PZT PZT4 PZT PZT-5A 

Impédanced - ~4 kΩ ~30 kΩ ~4 kΩ - ~4 kΩ  - 

Dimensions  
Diamètre :  

2 mm 

0,55 x 0,55 x 

0,4 mm3 

1,8 x 1,1 x 

1,1 mm3 

0,75 x 0,75 x 

0,75 mm3 

0,55 x 0,55 x 

0,4 mm3 

0,75 x 0,75 x 

0,75 mm3 

1,1 x 0,2 

mm2 

Performances 

BER 0,013 <10-4 <10-5 ~1,5x10-7 <10-7 - - 

ISPTA par rapport 

à 720mW/cm2 
- - 5,5 % 96 % - - - 

Indice 

mécanique par 

rapport à 1,9 

- - - 58 % - - - 

Energie/bit TX 166 nJ/bit - 8,7 nJ/bit* -   0,44 nJ/bit 

Puissance TX 

Tension TX             

Tension RX c-c 

- 

  -3,3 – 3,3 V             

- 

~125 µW            

0 – 1 V                

1 mV*    

~120 µW                       

0 – 1,9 V                

6 mV* 

- 

- 

80 mV* 

- 

0 – 0,8 V                

- 

- 

- 

1,4 mV* 

- 

0 – 3 V 

6 mV* 

DistanceTx-Rx 17,5 cm 8,5 cm 12 cm 1.8  cm 6 cm 5 cm 3.75 cm 

Dimensions de 

l’implant 
PCB test 

2,6 x 6,5 x 

1,8 mm3 

1,7 x 2,3 x 

7,8 mm3 

3,1 x 1,9 x 

0,89 mm3 
9 x 3 x 3 mm3 

3,8 x 0,84 x 

0,75 mm3 

4 x 2,5 x 1 

mm3 

Matériau 

d’encapsulation 
- Epoxy PDMSe Parylene-C - Parylene-C Sylgard-184 

Milieu de test Huile de ricin 
Huile de 

ricin 

Huile de 

ricin 
In vivo (rat) Huile de ricin Eau Eau 
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6.4 Conclusion 

Dans ce chapitre, les câbles des transducteurs ultrasoniques sont préparés de façon à réduire 

le couplage électrostatique qui autrement génère un signal parasite. La réception d’un signal 

ultrasonique est validée par la comparaison entre la mesure de la vitesse du signal et la vitesse 

théorique. Les différents blocs de l’émetteur-récepteur sont testés. La réception, l’émission et 

l’horloge fonctionnent correctement.  

Enfin, toute la chaine de communication voit nos performances mesurées en  variant différents 

paramètres : la tension d’alimentation de la partie numérique du récepteur, le déphasage entre le 

signal reçu et  le signal d’horloge du récepteur, la différence de fréquence entre les horloges de 

l’émetteur et du récepteur et de la distance. Il est possible d’émettre sur de longues distances dans 

un environnement réaliste. L’huile de ricin possède des propriétés acoustiques similaires à celles 

des tissus humains et des réflexions sont générées grâce à l’étroitesse du bac. D’ailleurs, les 

réflexions semblent améliorer le BER. Cependant, le BER varie de façon périodique dans le temps. 

Il est donc nécessaire de supprimer davantage les trames contenant des erreurs par un meilleur 

protocole.
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Conclusion générale 

Plusieurs aspects d’un réseau ultrasonique sans fil intracorporel ont été étudiés à travers ces 

travaux : l’état de l’art des communications ultrasoniques dans le corps humain, la transmission 

ultrasonique pour deux types de transducteur piézoélectrique et la détection pour des modulations 

binaires non-cohérentes. Suite à des simulations réalisées sur Matlab, ces études ont débouché sur 

la conception d’un circuit intégré. Des mesures du système ultrasonique complet avec deux 

transducteurs de faibles dimensions ont permis de valider son fonctionnement dans l’eau. 

Cette thèse a ainsi tout d’abord permis de mettre en lumière les différents systèmes de 

communication ultrasonique intracorporelle proposés au cours des dernières années. On a pu 

constater que les dimensions des transducteurs utilisés ont progressivement diminué, rendant 

l’intégration dans des implants miniaturisés in vivo possible. Cependant, ces circuits sont 

généralement conçus pour communiquer avec un transducteur externe de taille largement 

supérieure à celle des implants. A l’inverse, notre but a été de transmettre de l’énergie acoustique 

à l’aide de transducteurs émetteur et récepteur, tous les deux étant de faibles dimensions et 

intracorporels.  

Une formule pour évaluer l’atténuation du signal électrique émis pour des transducteurs en 

forme de disque parallèles a été présentée. Elle permet de justifier le choix de la fréquence de 

1 MHz pour la porteuse. Or, la directivité des transducteurs en forme de disque n’étant pas adaptée 

pour un réseau d’implants dans le corps humain, nous nous sommes orientés vers le choix de 

transducteurs sphériques omnidirectionnels de 2 mm de diamètre. Les résultats de mesure de ceux-

ci révèlent la difficulté d’estimer théoriquement les pertes liées à la conversion de l’énergie 

électrique en énergie acoustique et inversement. Au contraire, l’augmentation de l’atténuation en 

fonction de la distance est facilement calculable.  

Puisque le transducteur émetteur et le transducteur récepteur sont de faibles dimensions, la 

modulation choisie doit posséder une bonne efficacité en puissance. Bien qu’une modulation OOK 
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soit généralement choisie pour sa simplicité, nous avons fait le choix de la modulation BPSK. 

D’après les simulations dans un environnement de transmission ultrasonique réaliste, la BPSK 

conserve une meilleure efficacité en puissance par rapport à la OOK et la FSK. 

La démodulation d’un signal BPSK nécessite généralement la récupération de la porteuse à 

moins de choisir une modulation de phase différentielle. Or une modulation DBPSK est moins 

efficace qu’une modulation BPSK. Trois circuits de détection BPSK utilisant des bascules D sans 

récupération de la porteuse sont proposés. Un détecteur à bascule D unique est choisi pour sa 

simplicité. 

Un circuit intégré est conçu en technologie AMS 0,35 µm. Ce circuit contient notamment un 

récepteur, un émetteur et un oscillateur à quartz. Le récepteur comporte un amplificateur filtrant à 

deux étages, la bascule D et un filtre numérique. Un multiplexeur permet de choisir entre 

l’utilisation d’un seul étage ou de deux étages d’amplification. De plus, une bascule D permet de 

garantir que tous les bits détectés ont la même taille. Le circuit intégré mesure 1,5 mm x 1,5 mm. 

Concernant la partie pratique, les différents blocs du circuit ont été testés et sont fonctionnels. 

Avec un unique étage d’amplification, la consommation est de 2,93 mW, elle passe à 4,39 mW 

avec les deux étages lors de la réception et à 1,3 mW lors de l’émission. D’autre part, ses 

performances sont évaluées en fonction de différents paramètres. Les signaux émis sont constitués 

d’une succession de trames. Chaque trame est composée d’une signature et d’un message binaire 

généré de façon aléatoire. La signature permet de lever l’ambiguïté de phase. De plus, lorsque la 

signature est correctement détectée, le BER est estimé à partir du message correspondant. Dans le 

cas contraire, la trame est ignorée. Dans de l’eau, à 15,1 cm de distance et avec peu de réflexions, 

un BER de 0,02 et 30 % de trames perdues sont obtenus dans le cas où la différence de fréquences 

des horloges est de 0 Hz à 1 Hz près. Dans le cas où la différence de fréquence est de 40 Hz, le 

BER est environ deux fois plus élevé quelle que soit la distance entre les transducteurs. Enfin, 

l’utilisation du codage Manchester peut réduire le BER mais n’est envisageable que lorsque les 

fréquences d’horloge sont proches. 

Le système de communication est fonctionnel malgré l’utilisation d’une modulation BPSK 

sans récupération de la porteuse de l’onde reçue. Cependant, la différence de fréquence entre  les 

signaux d’horloge doit être réduite pour garantir un BER acceptable et une perte limitée de trames. 
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Bien qu’un lien de communication ultrasonique soit établi, plusieurs axes pourraient être 

améliorés tant pour les transducteurs que pour le circuit afin de diminuer le BER et la perte de 

trames : 

o Pour les mesures réalisées, la longueur des trames est relativement faible pour réduire le risque 

d’une inversion du signal détecté en milieu de trame à cause de la différence des fréquences 

d’horloge entre l’émetteur et le récepteur. Cette différence doit être réduite. Il y a donc un 

travail à réaliser sur les oscillateurs lorsqu’on fait le choix de ne pas synchroniser le signal 

d’horloge avec le signal reçu pour limiter les erreurs, la perte inutile de trames et pour pouvoir 

émettre des trames plus longues. 

o Un moyen de limiter les erreurs liées à l’inversion du signal détecté à cause de la différence des 

signaux d’horloges pourrait être d’ajouter au message une signature non seulement en début 

mais aussi en fin de message. Or cela aurait pour conséquence d’augmenter le nombre de trames 

perdues et la complexité du système. 

o Un moyen de limiter la perte de trames à cause de la différence des fréquences d’horloge est 

d’augmenter le débit binaire pour réduire le risque d’une inversion du signal au milieu d’une 

trame. Il faudrait donc trouver un compromis entre la réduction de l’impact des différences de 

fréquences sur l’inversion rapide du signal détecté et le fait de pouvoir déterminer un bit sur 

une plus longue durée pour augmenter la probabilité de le détecter correctement. 

o Un aspect non étudié dans ces travaux est la synchronisation des horloges de l’émetteur et du 

récepteur par injection. Dans un cas favorable les transducteurs seraient placés de telle façon 

que le déphasage soit idéal. Dans le cas le moins favorable, le signal en sortie du filtre 

amplificateur pourrait être en phase ou en opposition de phase avec l’horloge du récepteur et 

donc rendre la détection impossible. L’injection est donc une piste qui pourrait être une solution 

au problème de différence des fréquences entre l’émission et la réception si elle est 

correctement gérée. 

o La consommation du circuit est très élevée notamment à cause du filtre amplificateur. Cet 

amplificateur est nécessaire afin de pouvoir utiliser un détecteur à faible consommation. Il 
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faudrait donc, soit passer à une démodulation classique, soit trouver un moyen pour réduire la 

consommation du filtre de Delyiannis pour réduire la consommation globale. 

o Une démodulation sans récupération de la fréquence de la porteuse est un inconvénient pour 

l’atténuation globale du signal, puisque cela nécessite de trouver un cristal de quartz dont la 

fréquence de résonance coïncide avec un mode de résonance des transducteurs. De plus, les 

transducteurs ultrasoniques présentent généralement une fréquence de résonance plus ou moins 

éloignées de celle annoncée. 

o Le transducteur en forme de boule utilisé pour les mesures présente des dimensions compatibles 

avec son implantation dans le corps humain. Cependant, pour profiter pleinement de 

l’omnidirectionnalité d’un transducteur rond, le circuit pourrait être placé à l’intérieur du 

transducteur. Cela devrait être possible avec un transducteur ressemblant au transducteur d) du 

Tableau 2.1. 

o Les performances de l’émetteur-récepteur devraient également être évaluées dans un milieu 

d’absorption proche de celui du corps humain et avec de nombreuses réflexions auxquelles on 

peut s’attendre à chaque interface tissus/air et tissus/os. 

o Enfin, les bits reçus ont été synchronisés avec les bits émis. Afin d’évaluer le BER de façon 

plus réaliste, il faudrait rechercher la signature dans le signal détecté sans synchronisation. La 

conséquence probable serait alors de détecter une signature au milieu du message et 

d’augmenter le BER. 
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Annexe 

A.1 Intégrale de Bessel de première espèce 

L’intégrale de Bessel de première espèce est définie par l’équation (A.1.1). Elle est utilisée 

pour l’obtention de la pression en un point Q à une distance z d’un transducteur disque à l’équation 

(A.2.6). 

A.2 Définitions et calcul de la pression pour un transducteur disque 

Avant de pouvoir déterminer l’expression de la pression acoustique 𝑝𝑄, il est nécessaire de 

définir certaines grandeurs. Soit 𝑢⃗  le vecteur vitesse d’une particule. Dans le repère orthonormé 

(O, 𝑥 , 𝑦 , 𝑧 ), le vecteur vitesse 𝑢⃗  peut s’écrire sous la forme [BL1969] : 

Avec 
𝑑𝜉𝑖

𝑑𝑡
 la vitesse de mouvement du transducteur suivant l’axe i. On définit ensuite la 

grandeur Φ appelée potentiel de vitesse en analogie avec le potentiel électrostatique à partir du 

vecteur vitesse [BL1969] : 

L’équation liant la pression 𝑝(𝑡) exercée sur le milieu de propagation par l’onde acoustique 

qui s’ajoute à la pression ambiante 𝑝0 et le potentiel de vélocité Φ est la suivante [BL1969] : 

Le point de départ pour déterminer l’intensité de l’onde en un point Q(R, θ) pour 𝑧 positif est 

la fonction de Rayleigh-Sommerfeld empruntée à la théorie de diffraction optique [BL1969] :  

 
𝐽𝑛(𝑥) =  

1

2𝜋
∫ 𝑒−𝑖(𝑛𝑡−𝑥𝑠𝑖𝑛(𝑡))

𝜋

−𝜋

𝑑𝑡 (A.1.1) 

 
𝑢⃗ =  

𝑑𝜉𝑥

𝑑𝑡
𝑥  + 

𝑑𝜉𝑦

𝑑𝑡
𝑦  + 

𝑑𝜉𝑧

𝑑𝑡
𝑧  (A.2.1) 

 ∇⃗⃗ Φ ≜  𝑢⃗  (A.2.2) 

 
𝑝(𝑡) =  −𝜌0

𝜕Φ

𝜕𝑡
 (A.2.3) 
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Avec 𝑛⃗  le vecteur normal au transducteur émetteur, 𝑘 le nombre d’onde et 𝑟 la distance entre 

le centre et un point du disque. La vitesse de l’onde est considérée homogène sur toute la surface 

du disque et est exprimée par 
𝜕Φ

𝜕𝑛
= 𝑣0𝑒

𝑖𝜔𝑡. On obtient, à partir des équations (A.2.3) et (A.2.4) et 

des formules d’Al-Kashi, l’équation de la pression suivante [BL1969] : 

Cette équation étant complexe, on suppose que le point Q, pour lequel on calcule la pression, 

se situe dans le champ lointain, c’est-à-dire que 𝑟 << 𝑅. En simplifiant la racine carrée par un 

développement limité et en utilisant une propriété des fonctions de Bessel, on obtient la formule 

suivante [BL1969] : 

A.3 Propriété d’une intégrale de Bessel de première espèce et de 

premier ordre 

L’équation (2.3.1) est une propriété permettant de simplifier l’équation de la puissance reçue 

par un transducteur disque tel que présenté à la section 2.2.2.2 : 

A.4 Intégrale d’une fonction de densité de probabilité gaussienne 

 

 

 

Φ𝑄 = −
1

2𝜋
∬

𝑒−𝑖𝑘𝑟

𝑟

𝜕Φ

𝜕𝑛𝑆

𝑑𝑆 (A.2.4) 
 

 

𝑝𝑄(𝑅, 𝜃, 𝑡) =  𝑖
𝜔𝜌0

2𝜋
𝑣0𝑒

𝑖𝜔𝑡 ∫ ∫
𝑒−𝑖𝑘√𝑟2+𝑅2−2𝑟𝑅𝑠𝑖𝑛𝜃𝑐𝑜𝑠Ψ

√𝑟2 + 𝑅2 − 2𝑟𝑅𝑠𝑖𝑛𝜃𝑐𝑜𝑠Ψ

2𝜋

0

𝑟𝑑Ψ𝑑𝑟
𝑎1

0

 (A.2.5) 

 

𝑝𝑄(𝑅, 𝜃, 𝑡) =  𝑖
𝜔𝜌0𝑣0𝑎1

2

2

𝑒𝑖(𝜔𝑡−𝑘𝑅)

𝑅

2𝐽1(𝑘𝑎1𝑠𝑖𝑛𝜃)

𝑘𝑎1𝑠𝑖𝑛𝜃
 (A.2.6) 

 
∫

𝐽1(𝑥)2

𝑥

𝑚

0

𝑑𝑥 =  
1

2
(1 − 𝐽0(𝑚)2 − 𝐽1(𝑚)2) 

(A.3.1) 

 
𝑄(𝑧) =

1

√2𝜋
 ∫ 𝑒−𝑥2/2 𝑑𝑥

∞

𝑧

 (A.4.1) 
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