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Résumé

Ce travail de thése a pour objectif principal d’améliorer la sensibilité d’un micro-
récepteur RMN implantable, utilisé dans le cadre de la micro-spectroscopie localisée
in vivo.

Dans la premiére partie de cette thése, nous avons réexaminé la fabrication et modé-
lisation de ce micro-récepteur par rapport a sa sensibilité. Parmi les deux procédés de
fabrication proposeés (électrodéposition du micro-récepteur avec un underpass sur un
substrat de silicium et de verre), nous avons retenu celui-qui nous a permis d’obtenir
les meilleures performances en terme de facteur de qualité. Les prototypes fabriqués
avec ce procédé ont été caractérisés a ’aide d’'un modéle que nous avons développé,
basé sur une équation a coefficients polynomiaux. Ceux-ci ont été établis a partir de
la simulation du layout du capteur et ont été réajustés en fonction des mesures. Ce
modéle polynomial nous a conduits a un circuit équivalent du micro-récepteur, per-

mettant d’approfondir ’étude de son comportement électrique en radio fréquences.

La deuxiéme partie de ce travail est développée autour de l’association d’un am-
plificateur faible bruit (LNA) au plus prés du micro-récepteur, afin d’améliorer sa
sensibilité. Nous avons analysé I'état de ’art de I'amplification de micro-bobines
RMN ainsi que l'interaction électromagnétique entre un circuit intégré et l’envi-
ronnement RMN. En partant de cette analyse et des contraintes a remplir par le
circuit d’adaptation (en termes de transmission de puissance, gain en tension et
adaptation faible bruit), nous avons proposé un circuit d’amplification locale per-
mettant d’améliorer la sensibilité du capteur. Nous avons validé notre démarche par
simulation (avec notre micro-récepteur) et nous avons veérifié 'intérét de celle-ci en

RMN (avec une bobine de surface).

Les résultats de ce travail nous ont permis d’établir des solutions concrétes pour

atteindre la sensibilité nécessaire a4 nos applications.

Mots-clés : Micro-capteurs implantables, micro-fabrication, modélisation de com-
posants, électronique analogique et radiofréquence, amplificateurs faible bruit, phy-

sique des transistors, compatibilité électromagnétique, RMN.






Abstract

Contribution to the Sensitivity Improvement of an
Implantable Micro NMR sensor

The aim of this thesis is to improve the sensitivity of an implantable micro NMR

sensor, dedicated to the in vivo local micro-spectroscopy.

In the first part of this thesis, we re-examined the design and modeling of this
micro-sensor according to its sensitivity. We proposed two micromachining processes
(electrodeposition of the micro-sensor with an underpass on a silicon and glass sub-
strate) and we kept the one allowing the higher quality factor. The prototypes made
with the chosen process were characterized thanks to a model that we developed,
based in an equation with polynomial coefficients. These coefficients were determined
from the layout of the sensor and were adapted to match the measurements. From
this polynomial model, we proposed an equivalent circuit of the micro-sensor to have

a better knowledge of its electrical behavior at high frequencies.

The second part of this work is about the closer association of a low noise amplifier
(LNA) with the micro-sensor to improve its sensitivity. We analyzed the state of
art on the amplification of NMR micro-coils and the electromagnetic interaction
between the integrated circuits ant the NMR environment. From this analysis and
the conditions of the matching network (power transmission, voltage gain and low
noise matching), we proposed a local amplification circuit achieving the sensitivity
improvement of the sensor. This approach was validated by simulation (with our

micro-sensor) and verified in an NMR system (with a surface coil).

The results of this work allow us to set practical solutions to reach the required

sensitivity of our applications.

Keywords : Micro implantable sensors, micromachining, device modeling, analog
and radio frequency electronics, low noise amplifiers, physics of transistors, electro-

magnetic compatibility, NMR.
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Introduction

La spectroscopie par Résonance Magnétique Nucléaire (RMN) est I'une des mé-
thodes d’analyse les plus courantes, utilisées en biochimie. Cette technique permet
d’obtenir des informations trés précises sur un échantillon dont le volume peut étre
trés variable, voir micro-métrique. Dans ce cas, on a recours a la spectroscopie RMN

localisée.

Dans le but de détecter de facon précoce certaines maladies neurodégénératives,
telle que la maladie d’Alzheimer, nous souhaitons suivre 1’évolution de marqueurs
métaboliques cérébraux par spectroscopie RMN, en utilisant des modéles animaux.
Chez le rat, la région d’intérét que nous souhaitons explorer occupe un volume de

I’ordre du micro litre située dans une zone a 6,6 mm du sommet du crane.

Ce contexte particulier nécessite 1'utilisation d’un micro-capteur biologique spécia-
lement conc¢u pour cette application. Ainsi, un micro-récepteur RMN implantable a

été développé par notre équipe.

Dans le chapitre 1, nous introduisons les détails du contexte de ce travail, qui fait
appel a des domaines allant de la spectroscopie RMN localisée pour I’étude de faibles
volumes, au développement de micro-capteurs, en passant par la compatibilité de
ceux-ci avec ’échantillon et avec I’environnement RMN. Dans ce chapitre, nous
effectuons un récapitulatif des résultats précédents obtenus avec une ancienne version
du micro-récepteur RMN implantable. Les résultats précédents nous ont motivés
pour effectuer ce travail afin d’améliorer la sensibilité et les aspects post implantation

de ce micro-récepteur RMN.

Cette theése est répartie en deux parties, la premiére partie correspond au réexamen
de la fabrication du micro-récepteur ainsi qu’a la modélisation de celui-ci. Cette
partie comprend les chapitres 2 et 3. La deuxiéme partie correspond a I’application
du principe d’amplification locale faible bruit & notre micro-récepteur. Cette partie

comprend les chapitres 4 et 5.

Dans le chapitre 2 nous présentons un travail d’optimisation des micro-récepteurs

pour différentes formes géométriques et nous proposons deux procédés de fabrication
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nous permettant d’obtenir un bon facteur de qualité par rapport a I’état de I'art sur

la fabrication de micro-bobines.

Dans le chapitre 3, ces prototypes sont caractérisés et leurs paramétres électriques
sont extraits a ’aide d’un modéle polynomial que nous proposons dans ce travail
de thése. Connaissant les caractéristiques électriques, nous proposons un circuit
électrique équivalent du micro-récepteur permettant d’approfondir 1’étude de son
comportement. Ce circuit servira de base pour évaluer les possibilités d’amélioration

de la sensibilité de celui-ci dans la partie II de ce manuscrit.

Dans le chapitre 4, nous effectuons une analyse de I'existant par rapport a I'amé-
lioration de la sensibilité du micro-récepteur en 'associant avec un amplificateur
faible bruit (LNA). Dans ce chapitre, nous avons justifié I'intérét d’utiliser un LNA
au plus preés de la bobine. L’analyse des problématiques rencontrées sur des travaux
précédents sur ce sujet nous permet de déterminer les risques d’interaction entre
les circuits intégrés et 'environnement RMN ainsi que des effets provoqués par ces

interactions.

Dans le chapitre 5, nous appliquons 'amplification local faible bruit avec notre
micro- récepteur et aussi avec une bobine réceptrice de surface. Pour réussir cette
amplification locale, nous avons fait un récapitulatif des contraintes & remplir par
le circuit d’adaptation entre I'amplificateur et le micro-récepteur pour assurer un
rapport signal sur bruit maximal. La fabrication des prototypes a été réalisée en col-
laboration avec I'ESIEE a Paris. Malgré les difficultés rencontrées pour la fabrication
des prototypes des micro-récepteurs, nous avons pu valider 'intérét de 'amplification
locale avec une bobine de surface dont les conclusions sont aussi valables dans le cas

de notre micro-récepteur.



Chapitre 1

Contexte Général du Travail de Thése

La spectroscopie par Résonance Magnétique Nucléaire est un outil de diagnostique
médical non invasif qui permet d’avoir des informations trés précises sur la structure
d’une molécule ou sur la composition chimique d’un échantillon. Dans la section 1.1
de ce chapitre, nous effectuons une introduction des principes de la RMN, en partant

du phénoméne physique a I'obtention d’un spectre d’un échantillon.

Dans la section 1.2, nous présentons l'objectif final du projet de recherche et nous
faisons un récapitulatif du travail qui a été effectué précédemment dans notre équipe

pour fixer les axes de travail de cette thése.

1.1. Principes de la RMN

Dans I’ensemble de ce travail de thése, nous avons considéré le repére donné dans
la figure 1.1.1. Sur ce repére, le champ statique By se trouve le long de 'axe @Z
Au laboratoire CREATIS, nous disposons d’un systéme IRM Bruker Biospec 47/20
dont le champ statique est de 4,7 T'. Les applications futures du micro-récepteur
développé dans le cadre de ce travail de thése sont prévues pour une utilisation dans

un champ de 7 T" a I’Université de New York.

Bobine d'émission RF

Bobine de réception RMN

FIGURE 1.1.1: Repére choisi du sytseme RMN de notre laboratoire.

Selon les considérations qui seronts introduites dans le paragraphe 1.1.4, la bobine

d’émission est placée de facon & ce que le champ Bj pp soit généré sur 'axe Oz.
R
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Cette bobine d’émission recoit une I'impulsion RF en provenance d’un amplificateur
de puissance relié au systéme de spectrométrie qui permet de piloter ’ensemble.
La bobine réceptrice de surface se trouve sur le plan 707 et nous permettra de

. —
mesurer le champ B; prp sur 'axe Oy.

1.1.1. Origines quantiques

Le noyau d’un atome est constitué de nucléons (protons et neutrons) qui possédent
un nombre quantique de spin s qui caractérise un moment cinétique intrinséque
provoqué par le mouvement des quarks a I'intérieur de chaque nucléon. Le nombre

quantique de spin peut prendre les valeurs suivantes :

s=0,1/2,1,3/2, 2, 5/2...

Le mouvement de ces sous-particules positives et négatives (les quarks) induit un
moment angulaire de spin ?, qui dépend du nombre quantique de spin comme le

montre I'équation ci-dessous :

2= T =k /s D) (1.1.1)

2m
ot h est la constante de Planck et i = 1,0551072*(J.s) est la constante de Planck

normalisée. A ce moment angulaire nous pouvons associer un moment magnétique

de spin ps comme le montre la relation suivante :

=" 8 =vh-/s(s+1)) (1.1.2)

ol 7, est le rapport gyromagnétique. Pour un noyau donné, on peut définir un
nombre quantique magnétique mg qui détermine I'orientation d’une orbite. En effet,
ce nombre quantique est quantifié et peut prendre comme valeur —s ou +s. Donc,

pour un noyau donné, il y a 2s + 1 différents états de m.

Les noyaux avec des spins 1/2 ont deux états des spin : my = —1/2 ou mg = 1/2.
A T'équilibre thermique, ces états ont la méme énergie € et la somme résultante des
moments magnétiques de chaque atome sera nulle.
1.1.2. Génération du vecteur d’aimantation
Lorsque ces atomes sont soumis & un champ statique By suivant un axe Oz, crée

par un aimant statique, I’énergie potentielle de chaque état est donnée par :

E,., =¢—ysmshBy (1.1.3)
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Au moment ou les atomes sont soumis au champ magnétique, il s’alignent aléatoi-
rement dans le sens paralléle ou anti-paralléle de celui-ci comme le montre la figure
1.1.2. La différence de nombres d’atomes avec un moment magnétique positif ou
négatif, crée une différence d’énergie exprimée par :

AFE = Ei — ET = ’}/ShBQ = 27ThfL (]_14.)

ou fr, est la fréquence équivalente de transition entre les états d’énergie.
Sm="1 MO-Z=Yp T #0
;T - 75__)(3V
T &S @: N '
00 2? e
X0 > 0 o ¢
o~ . =<}
w 5 B
OBt C e 0
e A s

®

7

- 1
E-L =€+ E’YShBO

Energie

" AE = hwg
Ey =e— l’yShBO
Bo= 0 By # 0

FIiGURE 1.1.2: Alignement des moments magnétiques d’un échantillon sous I'in-
fluence du champ statique By et niveau d’énergie des états quantiques en fonction
de I'intensité du champ magnétique statique.

A cette fréquence de transition, on associe la fréquence de précession de Larmor
wy, = 27 fr, qui définit la fréquence de rotation angulaire du moment magnétique

. =
autour du champ de polarisation By sur 'axe Ox :

_>
Wi = —vsBy (1.1.5)

Ms

FIGURE 1.1.3: Précession des moments magnétiques au tour de I'axe du champ de
polarisation.
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D’aprés la distribution de Fermi applicable aux particules de spin a/2, avec a un
nombre impair [1], la concentration de spins par unité de volume n d'un état éner-
gétique en fonction de la probabilité P et du nombre total de spins par unité de

volume N, est :

1
n=N,P = (1.1.6)

€ —vsmshBg
efsre kBT 1]

Par ailleurs, d’aprés Bloembergen [2], le rapport des distributions de Boltzman est
une bonne approximation du rapport des concentrations des deux états a I’équilibre

est :

0 0
n N, P —AE —vshBg
_é — 5 % — kBT — ¢ kBT (1.1.7)
nd NP

or, le rapport IZB'; ~ 6,81 1079, en posant cette quantité égale a e, et en appliquant

un développement limité de deuxiéme ordre, on obtient :

NP} BB
s 21—%%1—5530 (1.1.8)
sF3

De plus, la somme des deux probabilités doit étre unitaire (P¢0 + PTO =1), dou :

1P
0 1—e4By (1.1.9)
p
soit :
ot (1.1.10)
T 2—65B0 o
et
1
D= (1.1.11)
2+63B0
ce qui donne finalement :
0 o_ 1

La différence entre les deux concentrations, caractéristique de 1’écart entre les ni-

veaux énergétiques, est, :

0 0 S

(1.1.13)
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La différence de spins produite par I'écart entre les niveaux énergétiques, est a

, — .
'origine du vecteur d’aimantation M, par unité de volume sur l'axe Ox |3, 1] :

B NA2h?s (s + 1))
My -7 =220 7 = 250 By T 1.1.14
0 Mo 3]€BT 0 ( )

Le nombre de spins par unité de volume N est défini par la concentration moléculaire
¢; (en mol/kg), le nombre d’Avogadro N4 et le nombre de noyaux qui participent a
la résonance magnétique dans la molécule n,.,,,, pondéré par le pourcentage moyen

de l'isotrope résonant P,,,. Ce pourcentage est représentatif de I'abondance de

I'isotrope résonant par rapport a I’élément stable |5, 6].
P
N, = nrmnﬁcﬂ\fq (1.1.15)

Y /2T

Noyau | Spin | Py (%) | (MHz/T)
‘H 1/2 99,985 42,576
Bo | 1)2 1,1 10,75
v 1/2 100 40, 06
3lp 1/2 100 17,235
BNa | 3/2 100 11,262
26 | —1/2 4,7 8,454

TABLE 1.1: Tableau récapitulatif des constantes magnétiques

C’est grace au vecteur d’aimantation que nous pouvons mesurer des signaux en
RMN;, or on constate que M, est directement proportionnel a l'intensité By et a la
quantité £, qui est trés faible. C’est pour cette raison qu’il faut travailler avec des
champs magnétiques statique intenses, notamment quand on effectue des mesures

sur des échantillons de faible volume.

1.1.3. Impulsion RF

L’impulsion RF est générée par la bobine émettrice qui produit un champ magné-
tique By grp sur I'axe Oz. Sous l'influence de ce champ magnétique additionnel, la

précession de Larmor dévient :

= =
Wi = —s (BO + Bl> (1.1.16)

Cette impulsion provoque donc un basculement du vecteur d’aimantation de sa
position de repos sur 'axe Ox. L’angle de basculement du vecteur d’aimantation

dépend de la durée de I'impulsion RF. Ceci est déterminé par la séquence utilisée.
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Par exemple, lorsque I'on applique une impulsion RF de 90° a la fréquence de pré-
cession du proton, nous pouvons distinguer deux mécanismes mis en jeu (cf. figure
1.1.4). Le premier mécanisme est la disparition du vecteur d’aimantation longitudi-
nale sur 'axe O7 due a I’égalisation du nombre de protons dans les deux niveaux
d’énergie grace a ’apport énergétique de I'impulsion RF a la fréquence de précession.
Le deuxiéme mécanisme est I'apparition d’une composante transversale M - A grace
a la mise en phase des spins des protons, déphasés a la base en raison des interactions
moléculaires. L’application d’une impulsion RF de 180° provoque une inversion du

vecteur d’aimantation.

Egalisati; > \
M-Z —_—
M-Z
Rephasage >

FIGURE 1.1.4: Génération du vecteur d’aimantation transversal grace a 'impulsion
RF a 90°.

La puissance de I'impulsion RF est limitée par le Débit d’Absorption Spécifique
(DAS), déterminé en fonction de I'augmentation de température de I'échantillon
étudié |7]. Les limites du DAS selon différents types de tissus sont spécifiés par la
Food and Drug Administration aux Etats Unis [8]. Dans le cas de I'étre humain, le
DAS au niveau du corps entier est limité & 4 W/kg pendant 10 minutes et pour la
téte la limite est de 3,2 W/kg.

De facon générale, le DAS est estimé par les unités d’imagerie, connaissant la puis-
sance du signal RF a la sortie de I'amplificateur de puissance et connaissant les
caractéristiques de la bobine émettrice et les propriétés électriques de 1’échantillon
|9, 10] :

o|Ef
2p

DAS = (1.1.17)

ot o (S -m™!) est la conductivité de I'échantillon, E (V -m™!) est la magnitude du

champ électrique dans I’échantillon et p (kg - m™>) est la densité de I’échantillon.
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Une estimation directe de la puissance absorbée par I’échantillon peut se faire en

fonction de l'intensité du champ linéaire B souhaité [11] :

row?B2 [ D\’
Pabsorbée - 1—51 : <5) (1118)

ou D est le rayon de I’échantillon.

Sachant que la magnitude du champ Bj est d’environ 2 7" a 13 pT" |11, 12], pour une
fréquence de 200 M H z, un échantillon de 100 mm de rayon et avec une conductivité
unitaire, la puissance absorbée par 1’échantillon est estimée entre 10 W et 40 W.
Ceci est en accord avec les mesures effectuées par El-Sharkawy [12] sur des sujets

avec un indice de masse corporel entre 10 et 25.

Ces niveaux de puissance absorbés sont obtenus pour une impulsion RF variant entre
500 W et 1 kW ala sortie de 'amplificateur de puissance [13]. Or, d’aprés ses mesures
sous un champ statique de 3 T, El-Sharkawy [12| montre que la puissance dissipée
par la bobine correspond a 56 % de la puissance a la sortie de I'amplificateur de
puissance. Ainsi, la puissance réelle dissipée par une bobine émettrice a été estimée

entre 90 W et 450 W pour une impulsion de 7 ms et de 1 ms respectivement.

1.1.4. Mesure du signal RMN

A Tarrét de 'impulsion RF, le vecteur d’aimantation M, rentre dans une phase

d’induction libre, ou FID (pour Free Inductance Decay), jusqu’au retour a sa position
—

de repos sur 'axe Ox comme le montre la figure 1.1.5a. D’aprés Doty [14], 'amplitude

maximale en volts du signal RMN est donnée par I’expression ci-dessous :

B
Smaa: = WLM()LV'ech (_1) (1119)
7

ol wy, est la fréquence de résonance de Larmor exprimé en en rad.s™!, MOL est
le vecteur d’aimantation transversale exprimé en J. T 1.L7! V.. est le volume de
’échantillon en L et By /i est le champ magnétique par unité de courant représentatif

de la bobine réceptrice en T.A~ 1.

L’évolution du vecteur d’aimantation peut se mesurer a travers sa projection sur
— — . S -
'axe Oy ou sur 'axe Oz ou bien sur les deux axes (cas d’une bobine réceptrice en

quadrature).

Lorsque I’on utilise une bobine pour I’émission du signal RF et une autre bobine

%
pour la mesure du FID, il est indispensable que les champs By, By rr et Birrp
soient orthogonaux. Dans le cas d'une bobine réceptrice de surface, celle-ci doit étre

positionnée sur le plan 707 afin de mesurer la composante de I'induction libre sur
—
I'axe Oy (cf. figure 1.1.5h).
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7 A Srun

=Y

Ny

(a) Induction libre du vecteur My(t). (b) Mesure de I'induction libre M, (¢).

FIGURE 1.1.5: Mesure de I'induction libre représentative du retour du vecteur d’ai-
mantation a sa position de repos.

[évolution du vecteur d’aimantation obéit aux équations de Bloch [15] données

ci-dessous :

— — -
dM, My(0) — M,
— (M) A SB) 1.1.20
dt ( 0N YsBo ) T ( )
— —
dM, YA —> M,
= A sB) S— 1.1.21
dt < 0" TsP0) T ( )
— —
dM — — M
= — (M) A SB) _ 1.1.22
di ( 0NTsB0) T ( )

Sur ces équations, le premier terme correspond a la phase d’impulsion RF et le
deuxiéme correspond a la phase d’induction libre. Sur I'équation 1.1.20, 77 est re-
présentatif de la relaxation longitudinale ou relaxation spin-réseau. Cette constante
décrit le transfert d’énergie des interactions entre les spins et le réseau moléculaire de

I’échantillon et elle est donc caractéristique de la structure physique de ’échantillon.

Dans les équations 1.1.21 et 1.1.22, T, représente la relaxation transversale ou re-
laxation spin-spin. Cette constante est représentative du déphasage entre les spins
lorsqu’ils se replacent dans la position de repos. Ce déphasage est dii aux interactions

spin-spin et provoque des faibles variations du champ autour de I’échantillon.

Dans la pratique, la relaxation transversale effective est 7. Elle tient compte des

déphasages entre les spins dus aux inhomogénéités macroscopiques du champ By
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comme le montre I’équation ci-dessous :

1 o 1 'YSABO
Ty T, 2

(1.1.23)

La relaxation transversale effective est caractéristique de I’amortisement exponentiel
. -
du signal RMN en libre induction. Ainsi, la projection du signal RMN sur I'axe Oy

est donnée par la relation ci-dessous :
Sprp.y(t) = Smaz(0) - sin (wrt) - e 72 (1.1.24)

1.1.5. Spectroscopie et Spectroscopie Localisée

La spectroscopie par RMN permet de visuliser la composition chimique d’un échan-
tillon. Comme nous 'avons introduit, les constantes 1} et T sont dépendantes des
liaisons chimiques auxquelles le noyau étudié est lié. Ces interactions se matérialisent

par une modification du champ local exprimée par 1’équation suivante :

Bepr = (1= 8ppm) - Bo (1.1.25)

ol Oppm, est le déplacement chimique correspondant au décalage de la fréquence
de précession d’un spin dit au champ efficace B.ss qui I'entoure. Le déplacement

chimique est donné par I’équation ci-dessous :

Sppm = Jerr = frer 106 (1.1.26)
fr
ou fr, est la fréquence de précession associée au champ By, fr.s est la fréquence de

référence et forr est la fréquence de précession associée au champ efficace B.yy.

Les variations locales du champ magnétique donnent naissance a un signal RMN
complexe, composé de plusieurs signaux simples avec des amplitudes et fréquences
efficaces particulieres. Chaque signal simple est caractéristique des liaisons chimiques

propres a la molécule.

Ainsi, la transformée de Fourier du signal complexe nous permet de distinguer les pics
représentatifs des différentes molécules présentes dans un échantillon dans le méme
spectre. Sur la figure 1.1.6, nous donnons un exemple du spectre des métabolites

cérébraux chez le rat.

La division spatiale d'un volume en voxels se fait a I'aide des gradients de champ
dans les trois directions de 'espace (x, y et z) afin de réaliser des codages en fréquence

et en phase pour une coupe donnée (cf. figure 1.1.7).
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Pcr, Cr, GABA

Glu, GIn, GSH, Asp
GPC, Pcho, PE

Ins, Pcho

Pcr, Cr, Asp
Ins, Gly

Glu, GIn, GSH

GABA, NAAG NAA
- Ala
Lac

Tau
Tau
Glu

NAA, GIn, GSH

GPC, Pcho, NAA

1.0 ppm

N
=)

4.0 3.0

FIGURE 1.1.6: Spectre des métabolites cérébraux chez le rat [16]
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F1GURE 1.1.7: Codage spatial en fréquence et en phase d'une coupe en RMN.

La spectroscopie d’un volume permet d’obtenir des informations les molécules pré-
sentes dans un ensemble de voxels codés spatialement alors que la spectroscopie
localisée permet obtenir des informations sur la composition chimique d’'un voxel en
particulier.

La spectroscopie localisée trouve son intérét dans ’analyse de certaines parties du
corps comme le cerveau, ou chaque région de celui-ci a des compositions chimiques

différentes.

1.2. Micro-bobines RMN implantables

Dans cette section, la finalité du projet de recherche est présentée dans le paragraphe
1.2.1. Le contexte RMN précis dans lequel se situe ce travail de thése est présenté
dans le paragraphe 1.2.2. Les résultats obtenus au sein de notre équipe ainsi que les

objectifs de ce travail seront présentés dans le paragraphe 1.2.3.
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1.2.1. Présentation du projet de recherche

Le projet de recherche dans lequel se situe ce travail de thése a pour objectif de
caractériser I'évolution au cours du temps des métabolites cérébraux dans le cas
des maladies neurodégénératives, plus particulierement, dans le cas de la maladie

d’Alzheimer, a I’aide de modéles animaux de cette maladie.

Dans un rapport de la “World Health Organization and Alzheimer’s Disease Inter-
national” [17] de 2012, il a été estimé qu’il y a environ 36 millions d’habitants dans

le monde qui souffrent de démences provoquées par la maladie d’Alzheimer.

Malgré les efforts de détection de cette maladie par la surveillance de I'inflammation
de I'hippocampus par Imagérie par Résonance Magnétique (IRM) fonctionnelle |18,
19], par le suivi de bio-marqueurs du fluide cérébrospinale |20]| ou par le suivi de
bio-marqueurs dans le sang récemment développé par Federoff [21], la détection de
cette maladie se fait généralement de fagon tardive et certaines de ces méthodes ne

fournissent pas des informations reproductibles |22].

En effet, comme nous pouvons 'observer sur la figure 1.2.1, cette maladie peut se
déclarer jusqu’a 20 ans avant sa réelle détection alors qu’il existe des marqueurs
de diagnostic précoce qui permettraient la mise en place de traitements médicaux

nécessaires.

Le systéme cholinérgique est impliqué dans plusieurs processus comme |’éveil, I'at-
tention, le cycle veille-sommeil, la mémoire, la perception, I'apprentissage ainsi que
dans la régulation de I'activité électrique corticale et thalamique |23, 24, 25]. Or le
déficit de ce systéme est caractéristique des patients atteints de la maladie d’Alzhei-

mer [20].

Le réseau cholinérgique se trouve dans deux zones du cerveaux trés spécifiques, la
zone Latero Dorsal Tegmental Nucleus (LDT) et la zone Pedunculo Pontine Teg-
mental (PPT). Chez le rat, ces zones se situent a 6,6 mm de profondeur par rapport
au crane et occupent un volume de 1300 x 1200 x 1000 pm? [27, figure 105]|. En
termes de spectroscopie RMN, cette zone de I'ordre de 1 pL représente notre région
d’intérét (ROI).

Le déficit du réseau cholinérgique entraine le changement de certains neurotransmet-
teurs et des métabolites cérébraux associés |23, 28]. Ces métabolites cérébraux et
leurs concentrations chez I’homme et chez le rongeur sont récapitulés dans le tableau
1.2 |16, 29].
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Memory
deficit Disability
threshold threshold
Stage Asymptomatic \ Dementia

Memory tests

Language
comprehension
tests

Impairment (%)

-
-20 -15 -10 -5 0 5 10 Years from AD diagnosis
50 55 60 65 70 75 80 Age

(a) Evolution des sympthomes.

Diagnosis Impossible With Clinical
markers (NINCDS-ADRDA
criteria)

Entorhinal

g cortex atrophy
g Hippocampal
E atrophy
8
E

Temporal

neocortex

-20 -15 -10 -5 0 5 10 Years from AD diagnosis
50 55 60 65 70 75 80 Age

(b) Détection chronologique.

FIGURE 1.2.1: Evolution chronologique de la maladie d’Alzheimer [30].
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Groupe et déplacement Molalité (mmol/kgeaw) Rapport entre la concentration du
chimique métabolite et la concentration d’eau
Meétabolite
(homme) (rongeur) dans le cerveau
(ppm) (homme) (rongeur)
CHs 3,2
Choline 2CH;3 3,5 0,925 1.7 0,09 0,09
LCH; 4,05
2CH;3 2,02
3CH, 2,48 et 2,67
NAA 7416 7,8 0,64 0,43
2CH 4,38
NH 7,82
CH;s 3,03
Créatine 2CH, 3,9 8.2 4 16.1 3.9 0,67 0,22
NH 6,6
5CH 3,27
LCH et 3CH 3,52
Myolnositol 448 5.7 0,33 0,32
1CH et SCH 3,61
2CH 4,05
3CHy 2,03 et 2,12
Glutamate 1CH, 2,33 et 2,35 12 8.1 0,67 0,45
2CH 3,74
3CHy 2,1 et 2,12
1CH, 2,43 et 2,45
Glutamine 2a4 2,2 0,17 0,12
2CH 3,75
NH, 6,82 et 7,53
3CHy 1,89
GABA 1CH, 2,28 1 1,8 0,05 0,1
2CH, 3,01
3CHy 2,65 et 2,8
Aspartate 1a2 2 0,08 0,11
2CH 3,89
3CH;3 1,31
Lactate 0,4 0.4 0,02 0,02
2CH 4,09
a anomére
1CH | 5,21 | 2CH | 3,51
3CH | 3,69 | *CH | 3,39
SCH | 3,82 | SCH | 3,82
6cH | 3,74
Glucose 1 2,5 0,05 0,14
[ anomeére
1CH | 4,63 | 2CH | 3,23
3CH | 3,47 | *CH | 3,38
SCH | 345 | SCH | 3,88
6cH | 3,7
2CH, 3,25
Taurine 1,2 5,2 0,06 0,29
LCHo 3,42

TABLE 1.2: Métabolites cérébraux d’intérét avec leur déplacement chimique (par
rapport a la résonance du proton) et leur concentration chez 'homme et chez le

rongeur |16,

29)
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[’objectif de ce travail de thése est donc d’améliorer un micro-récepteur RMN
existant, dans le but d’étre capables de mesurer 1’évolution chronologique de ces

métabolites cérébraux chez le rongeur.

Dans un premier temps, on s’intéresse a mesurer ces métabolites par RMN du proton
'H sous des champs de 4,7 T et 7 T, soit a une fréquence de résonance de 200
MHz et 300 MHz respectivement. Toutefois, il est possible d’utiliser ce méme
micro-récepteur dans le cas de la résonance du carbone 13 ('3C') sous des champs
de 4,7 T et 7 T , soit a une fréquence de résonance de 50 M Hz et de 75 M Hz
respectivement. Ainsi, la plage de fréquences d’intérét pour ce travail sera comprise
entre 50 M Hz et 300 M Hz.

1.2.2. Micro-spectroscopie localisée pour faibles volumes

Dans le cas de I'analyse par spectroscopie RMN de volumes de I'ordre du nL, ce qui
est le cas de notre application, il faut que la taille de la bobine et celle de I’échantillon
soient du méme ordre de grandeur afin d’obtenir la meilleure sensibilité possible. De
plus, la bobine réceptrice doit étre placée au plus prés de la région d’intérét pour

assurer un bon couplage magnétique.

Dans ce paragraphe, nous allons introduire les sources de bruit dans le contexte de
la RMN qui nous serviront a comprendre et a définir les figures de mérite dans le

cas de la micro-spectroscopie localisée.

1.2.2.1. Sources de bruit en RMN

Dans le cas d’une bobine RMN, nous pouvons distinguer trois sources principales
de bruit. La premiére est liée aux pertes propres de la bobine et les trois autres sont

dues a I'environnement de celle-ci.

Bruit lié aux pertes intrinséques a la bobine

Une bobine est fabriquée avec un fil conducteur dans lequel traverse un courant
et donc une agitation de porteurs. Cette agitation se traduit par un échauffement
thermique du conducteur qui donne origine au bruit thermique dans une bande

fréquentielle Af [31]. Ce bruit thermique est représenté par 1’équation suivante :

By, = \/4kpT.RAf (1.2.1)

ou 1, est la température du conducteur, R, est la résistance en série du conducteur
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et kp est la constante de Boltzmann définie ci-dessous :

kp=1,3807107% [JK ] (1.2.2)

En hautes fréquences, ce bruit est augmenté en raison de 'effet de peau |32, 33]. Ce
phénomeéne électromagnétique consiste a avoir une accumulation du courant sur la

surface du conducteur dans une épaisseur définie par 1’équation suivante :

1
5= ’/woafo (1.2.3)

ou J est l'effet de peau (en m) o est la résistivité du conducteur, pq est la perméabilité

du vide et fj est la fréquence de travail (en Hz).

Dans le cas d’un conducteur circulaire de rayon r et de longueur [, la résistance du

courant alternatif est donnée par I’équation suivante :

R~ & ! 1 (1.2.4)

20 (zr)? L4 % (e — 1)

ott le facteur £ est caractéristique de I'effet de proximité caractéristique d’un couplage
électromagnétique lorsque les spires conductrices d’une bobine sont proches. Cet effet

de proximité intensifie I'effet de peau.

Bruit lié aux pertes thermiques dues au couplage inductif avec I’échantillon
Le champ B; induit par 'impulsion RF provoque I'agitation thermique des charges
de I’échantillon et donc une augmentation de la température dans celui-ci [34]. Ce
bruit thermique est transmis a la bobine par le couplage inductif entre celle-ci et
I’échantillon. Cette source de bruit, intrinséque a la mesure du signal RMN, est re-
présentée par une résistance de bruit R;. Dans le cas d’une bobine circulaire de rayon
a en contact avec un échantillon semi-infini avec une conductivité o, la résistance
de bruit est donnée par I'expression suivante [37] :

R; ~ —oul (2n fo)” a® (1.2.5)

Wl =

Bruit lié aux pertes diélectriques dans I’échantillon

Si ’on considére la bobine et I’échantillon comme deux surfaces conductrices, en cas
de présence d’une différence de potentiel entre ces surfaces, nous serons dans le cas
d’'un couplage capacitif. Ce couplage capacitif peut provoquer des pertes exprimées

par la relation ci-dessous [30] :

Ry =1 (2nfy) L*Cy (1.2.6)
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ou 7 est le facteur de pertes, L est 'inductance de la bobine et C, est la capacité

distribuée entre les spires et 1’échantillon.

Dans le cas d'une bobine solénoidale, cette capacité est estimée grossiérement au
tour de 2 pF' par cm de diamétre. Ces pertes diélectriques peuvent étre minimisées

par la distribution de la capacité d’adaptation [37].

Bruit lié aux pertes dues a ’environnement de la bobine réceptrice

Dans le cas d’utilisation de deux bobines différentes pour 1’'émission et la réception,
il peut y avoir un couplage électromagnétique pendant la phase de réception entre
la bobine émettrice et la bobine réceptrice. Or ce couplage peut transmettre le bruit

la bobine d’émission a la bobine de réception [38].

Bruit lié au retour des spins a la position de repos

Le bruit des spins est dii au repositionnement aléatoire des spins lorsque 'impulsion
RF est arrétée. [39, 40, 11, 42]. Il a été montré que ce bruit est dépendant des
propriétés du circuit d’adaptation et de la ligne de transmission utilisée [13]| et que
son impact est plus important lorsque I'on travaille avec des échantillons dont la

densité de spins est inférieure a 107 [14].

1.2.2.2. Facteurs de mérite dans ’analyse de faibles volumes

Rapport signal sur bruit

Le rapport signal sur bruit (RSB) est la figure de mérite de base en RMN. Il est défini
comme le rapport entre I'amplitude du signal et 'amplitude moyenne quadratique
du bruit [3, 15, 46] :

Amam signa
RSB = Zmansignel (1.2.7)
ARMS,bruit

Si nous ne considérons que les sources thermiques de bruit et 'amplitude du signal
RMN donnée par I'équation 1.1.19, le rapport signal sur bruit en RMN peut se

calculer grace a I'expression suivante :

(%) wOMd_‘/ech
V 4kTstruztAf

ol wy = 21 fy et n est le facteur de remplissage defini par le rapport suivant :

RSB =17’ (1.2.8)

n = Volume échantillon/V olume bobine (1.2.9)
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Ce facteur de remplissage montre 'intérét d’utilisation d’une micro-bobine de mémes
dimensions que I’échantillon et placée au plus prés du volume a étudier dans le cas

de la micro-spectroscopie localisée [32, 17].

Le RSB peut étre pondéré en fonction du nombre d’acquisitions (N,.,) d’une ex-
périence RMN pour le ramener a celui que nous aurions obtenu lors d’une seule

acquisition :

B
RSByaeq = 5B (1.2.10)

acq

Le RSB peut étre aussi pondéré en fonction du temps d’acquisition T, :

B
RS Braeg = 5B (1.2.11)

acq

Sensibilité
La sensibilité d’une bobine réceptrice en RMN s’exprime en terme de concentration

ou en terme de quantité de matiére selon les relations suivantes [18] :

Sc = RSB (1.2.12)
C;

g, — B58 (1.2.13)
mol

ou ¢; est la concentration d’un produit en mol/kg, et mol est le nombre de moles.

Limite de détection
La limite de détection en fonction de la concentration détermine le seuil minimal
qu’'une bobine réceptrice est capable de détecter pour une concentration donnée.

Cette limite est donnée par la relation suivante [19] :

i_ 3'Ci
S. RSB

LOD, = (1.2.14)

Cette limite de détection peut s’exprimer aussi en fonction du nombre de moles d'un

soluté par la relation suivante :

LODm:iZB.mOZ

S = hsb (1.2.15)
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Nombre minimum de spins détectables
Cette figure de mérite représente la sensibilité d’'une bobine a détecter une quantité

de spins donnée [50] :

N — Ns‘/ech
™ RSBYAS

ol N est le nombre de spins par unité de volume d’un produit donné et V., est le

(1.2.16)

volume de 'échantillon étudié.

1.2.3. Premiére version du micro-récepteur : résultats et difficultés

La solution choisie pour notre application est d'utiliser une micro-bobine, qui nous
permet la réalisation de la micro-spectroscopie, associée a des micro-pistes, qui per-

mettent sa localisation spatiale.

Dans ce paragraphe, nous présenterons la premiére version de cet ensemble sous
forme d’un micro-récepteur RMN implantable, ainsi que les résultats obtenus pré-

cédemment. A partir de ces résultats, les axes de travail de cette thése ont été fixés.

1.2.3.1. Micro-récepteur RMN implantable

Afin de pouvoir détecter et quantifier les variations de métabolites dans la région
d’intérét dans le cerveau de rat, une premiére version du micro-récepteur RMN a été

développée dans des travaux précédents au sein de notre équipe |51, 52, 53, 54, 55].

Ce micro-récepteur a été fabriqué par électrodéposition de 38 pm de cuivre (C'u) sur
un substrat de verre de 400 pm d’épaisseur. La bonne adhésion entre le substrat de
verre et le cuivre est assurée par une couche de 20 nm de titane (7%). Le procédé
de fabrication de la premiére version du micro-récepteur est illustré dans la figure
1.2.2.

Cu
7
. 1”!! V’!PP! 1" 7 oy .
A %&@ Zs
NN AN NN
A A AN ANAANAAAAA Y
ANV Y Verre
NN NN

FIGURE 1.2.2: Procédé de fabrication de la premiére version du micro-récepteur [51,
figure 11.2].
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La partie active en termes de réception du signal est une micro-bobine composée de
4 spires ellipsoidales, disposées sur une surface de 500 x 1000 pm?. Pour atteindre la
profondeur souhaitée, la bobine est reliée au circuit d’adaptation par des micro-pistes
de 900 pm de longueur. Le centre de la bobine et la piste de signal centrale sont
reliés par la technique de wire-bonding comme le montre la figure 1.2.3. De la méme

facon, les micro-pistes sont reliées au PCB par wire-bonding.

Pistes de signal  Bobine réceptrice

Circuit d'accord/adaptation

Wire-bonding

FIGURE 1.2.3: Premiére version du micro-récepteur RMN implantable et circuit
d’accord, d’adaptation et découplage actif.

L’inductance et résistance de I’ensemble du micro-récepteur sont estimés a 14,4 nH
et 1,27 Q. Cependant, nous ne disposions pas de valeurs précises de I'impédance de
la bobine (partie active de ce micro-récepteur) et de I'impédance des micro-pistes

(partie passive du micro-récepteur).

Communement utilisé en RMN, le circuit d’accord et d’adaptation est basé sur un
couplage capacitif. [.’accord de la bobine pour résonner a la fréquence de travail est
réalisé avec une capacité d’accord. LL’adaptation du circuit & I'impédance caractéris-

tique du cable coaxial du spectromeétre, est assuré avec une capacité d’adaptation.

1.2.3.2. Résultats obtenus avec la premiére version

Il a été démontré par Baxan |52| que cette micro-bobine permet I'obtention d’un
volume d’observation de I'ordre de 0,2 pL. Des mesures in vitro par spectroscopie
RMN du proton ont été effectuées sous un champ statique de 4,7 T avec un échan-
tillon contenant cinq métabolites cérébraux |51, figure I11.14] : taurine, lactate, NAA,
choline et GABA. La concentration de la taurine était de 50 mmol/kg et celle des
métabolites restantes était de 100 mmol/kg. Aprés avoir pondéré le RSB par le
nombre d’acquisitions, la limite de détection de cette expérience est donnée dans la
figure 1.2.4 dans laquelle nous constatons que 1'utilisation seule de cette premiére
version du micro-récepteur ne nous permet pas de mesurer n vivo les métabolites

cérébraux chez le rongeur.
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Taurine

B LoDc

¥/ Concentration

Lactate

GABA

Métabolite

NAA

Choline

T T T
0,00 0,01 0,02 0,03 0,04 0,05

Concentration (mol/ kg d'eau)

FIGURE 1.2.4: Limite de détection des métabolites cérébraux obtenus a 'aide de la
premiére version du micro-récepteur [51, figure I11.14].

Quant aux études de bio-compatibilité in vivo, elles ont montré que la surface rectan-
gulaire de 500 x 400pm? de la pointe de ce capteur provoque une pression et un stress
du tissu cérébral suivie d’une nécrose cicatricielle relativement importante. Or, cette
inflammation peut provoquer une réduction du champ de vue du micro-récepteur et

par conséquent peut entacher les mesures du signal RMN [56, paragraphe V.4.2|.

1.2.3.3. Travail préliminaire réalisé avec la premiére version du

micro-récepteur

L’une des difficultés rencontrées dans les travaux précédents était I'accés aux réglages
des capacités d’accord et d’adaptation lorsque le micro-récepteur était positionné au
centre de aimant (soit a 54 ¢m du bord). Pour résoudre cette difficulté, nous avons
exploré la possibilité de déporter les capacités d’accord et d’adaptation variables
a 'aide d’un cable coaxial dont la longueur a été optimisée en utilisant un circuit
de pré-adaptation fixe aux bornes du micro-récepteur. Les résultats de ce travail
préliminaire ont été publiés dans 'article donné dans I’Annexe B.3 [57]. L’ensemble

du circuit est illustré dans la figure 1.2.5.

Cette configuration avec des condensateurs locaux fixes et des condensateurs dépor-
tés variables nous a permis d’atteindre une plage fréquentielle d’adaptation d’environ
20 M Hz comme nous pouvons le voir sur la figure 1.2.6. Le paramétre S11 obtenu

dans les deux cas est inférieur a -30 dB.
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Micro-récepteur Cable de déport

hY
S

Cratch
C=5.899 pF

Cpre.match
C=378pF

COAX_MDS
RG223U
A=045 mm
Ri=1.5 mm
Ro0=2.15mm fo
#2390 mm Ctune

=04 mm -~ C=10.542 pF
Cond1=58E+7 T i
Cond2=58E+7
Mur=1.0
Er=23
TanD=0.0

Term

S | Termt
S | Num=1
7=1270h *

Circuit de pré-adaptation local Capacités d'accord
et d'adaptation déportées

AAA r

Il

FI1GURE 1.2.5: Circuit électrique équivalent de la premiére version du micro-récepteur
avec un pré-circuit d’adaptation et des capacités d’accord et d’adaptation déportées.

MER 511 Log Mag 10.00d8/ Ref 0.000ds
50.00

1 200.00000 MHz -1.2151 dB
>2 188.00500 MHz -27.623 dB

40.00

30.00

20.00

10.00

0.000

-10.00

-20.00

-30.00

-40.00

-50.00

A
IFBW 70 kHz

(a) Parameétre S11 (pour une résonance a 180 MHz) du
micro-récepteur avec accord et adaptation locaux fixes et
un circuit de déport réglable.

P 11 Log mag 10.00d6/ Ref 0.00008
50. 00

>1  200.00000 MHz -23.885 dB
2 188.80550 MHz -1.5837 db

40.00
30.00
20.00
10.00

0.000 o

-10.00

-20.00

-30.00

-40.00

IFBW 70 kHz

(b) Parameétre S11 (pour une résonance a 200 MHz) du
micro-récepteur avec accord et adaptation locaux fixes et
un circuit de déport réglable.

FI1GURE 1.2.6: Plage de réglage de la fréquence de résonance de ’ancienne version
du micro-récepteur a ’aide du circuit déporté.
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Cependant, lorsque le cable de déport est directement relié a ’analyseur de ré-
sealu, nous avons constaté des instabilités du comportement fréquentielle du micro-

récepteur (cf. figure 1.2.7). Des instabilités similaires ont été constatées lors de 1'uti-

lisation du déport avec des bobines de surface.

P! S11 Log Mag 10.00de/ Ref 0.000dB
50.00

>l 200.00000 MHz -32.075 dB
2 188.80550 MHz -34.559 dB

40.00

30.00

20.00

10.00

0. 000

-10.00
1

-20.00

-30.00

-40.00

-50.00 N
IFBW 70 kHz

Stop 300 MHz

1 Start 100 MHz
(a) Comportement, correct du parameétre S11 (pour une résonance centrale &
194 MHz) du micro-récepteur avec accord et adaptation locaux fixes lorsque
le cable de déport est directement relié a ’analyseur de réseau.

P s11 Log Mag 10.00d8/ Ref 0.000dB
50.00

1 200.00000 MHz -11.982 dB
2 180.30238 MHz -13.209 dB
>3 190.10013 MHz -14.081 dB

40.00

30.00

20.00

10.00

A

0.000

-10.00 3
T

-30.00

-40.00

-50.00 &

1 Start 10 MHz
(b) Comportement dégradé du parameétre S11 du micro-récepteur avec ac-
cord et adaptation locaux fixes lorsque le cable de déport est directement

relié & 'analyseur de réseau.
FIGURE 1.2.7: Instabilité du comportement de la micro-bobine avec le circuit de
pré-adaptation locale et le cable de déport.



1.2. Micro-bobines RMN implantables 45

1.2.3.4. Points a améliorer

D’aprés les résultats obtenus avec la premiére version du micro-récepteur RMN

implantable, les axes d’amélioration envisagés sont listés ci-dessous :

Faible sensibilité du récepteur

Comme nous I'avons vu sur la figure 1.2.4, la sensibilité de cette premiére version
n’est pas suffisante pour détecter les métabolites cérébraux chez le rongeur dans
la région d’intérét souhaitée. Cette faible sensibilité peut s’expliquer par les pertes

dues a la chaine de transmission entre la bobine et I’'amplificateur du spectromeétre.

Ces pertes ont été estimées a environ 2 dB par El-Sharkawy [12] qui a constaté
par des mesures que seulement 59% de la puissance émise par amplificateur du

spectrométre est transmise a la bobine émettrice.

En plus de I'atténuation du signal RMN, la chaine de réception provoque aussi une
augmentation du bruit. L’ensemble se traduit par une réduction importante du RSB

et par conséquent de la sensibilité du micro-récepteur.

Inflammation liés a I'implantation
Comme nous 'avons déja mentionné, la grande surface rectangulaire de la pointe

du micro-récepteur (500 x 400 prm?) provoque une inflammation du tissu cérébral.

Problémes liés au wire-bonding

Le wire-bonding, utilisé dans les versions précédentes des micro-récepteurs pour
relier le centre de la bobine a la piste de signal et pour relier les extrémités des
pistes au PCB, présente deux difficultés majeures. La premiére est le micro-soudage
du fil en argent de 25 pm d’épaisseur sur la surface en cuivre du micro-récepteur.
Aprés de nombreux essais infructueux au CIME de Grenoble, une finition en or
ou argent des surfaces concernées semblait nécessaire pour faciliter le soudage du

micro-fil, ainsi que 'augmentation des surfaces de soudage.

La deuxiéme difficulté est le maintien de ce contact, notamment lors que le micro-
capteur est implanté dans le cerveau du rongeur. Cette difficulté a été rencontrée

lors des implantations antérieures effectuées par notre équipe.

Par ailleurs, des défaillances liées au décollement et & la rupture ainsi que la présence
d’inductances parasites ont été rapportées [58]. Il a été constaté aussi que les induc-
tances parasites des wire-bonding introduisent des interactions électromagnétiques
de Pordre de la dizaine de nH [58], provoquant ainsi des inhomogénéités du champ

au niveau de 1’échantillon.

Définition rigoureuse d’un circuit électrique équivalent du micro-récepteur

Un modéle équivalent de la partie active du micro-récepteur (la micro-bobine) et
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de la partie passive (les micro-pistes) est indispensable pour la compréhension du
comportement intrinséque du micro-récepteur et pour proposer des solutions d’amé-

lioration de sa sensibilité.

1.2.3.5. Objectifs de ce travail de thése

Les objectifs de ce travail de thése sont donc :

1. Explorer d’autres solutions pour relier directement le centre de la bobine aux

micro-pistes.

2. Proposer des solutions pour diminuer l'inflammation lors de I'implantation du

micro-récepteur.

3. Donner un modéle du micro-récepteur nous permettant de mieux évaluer son

comportement.

4. Améliorer la sensibilité du micro-récepteur afin de mesurer des métabolites cé-

rébraux chez le rongeur.

Conclusion

Dans ce chapitre nous avons introduit les bases en RMN nécessaires a la compren-
sion de I'environnement dans lequel se developpera ce travail de thése. Nous avons
également présenté le contexte général et les résultats de la premiére version du
micro-récepteur RMN implantable qui nous ont permis de définir les objectifs de ce

travail.
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Chapitre 2

Fabrication Revisitée des Micro-récepteurs
RMN Implantables

Dans ce chapitre nous réexaminons la géométrie du micro-récepteur RMN actuel afin
d’optimiser sa sensibilité. Pour ce faire, nous explorerons de nouveaux procédés de

fabrication permettant de résoudre les difficultés rencontrées lors de I'implantation.

Ainsi, dans la section 2.1 nous présenterons un état de I'art sur les différents procédés

de fabrication de micro-bobines sur des substrat de silicium et de verre.

En se basant sur cet état de I’art, dans la section 2.2 nous proposerons une méthode
de fabrication des micro-récepteurs sur substrat de verre et sur substrat de silicium.
Nous allons explorer I'utilisation du substrat de Si car celui-ci offre la possibilité de
fabriquer un circuit de conditionnement du signal sur le méme substrat dans le but

de concevoir a long terme un micro-systéme RMN actif.

[’optimisation du layout des micro-récepteurs sera présentée dans la section 2.3,

compte tenu des procédés de fabrication définis précédemment.

Le détail de la fabrication des prototypes sera traité dans la section 2.4. Dans la

section 2.5 nous effectuerons la validation de ceux-ci.

Finalement, dans la section 2.6 nous introduirons des méthodes de micro-usinage
de surface permettant de donner une forme moins invasive a notre capteur afin de

réduire les lésions lors de I'implantation.

2.1. Etat de I’art sur la fabrication de micro-bobines

La fabrication de micro-inductances ou micro-bobines sur un substrat de silicium
avec un bon facteur de qualité reste un défi d’actualité. Ce paragraphe, est un récapi-
tulatif des différentes techniques utilisées actuellement en fonction des performances

en termes de facteur de qualité.

Il a été prouvé que des micro-bobines fabriquées par électrodéposition sur un sub-
strat en verre permettent d’obtenir un facteur de qualité de 40 a 800 M Hz [59],
cependant un substrat de verre ne permet pas l'intégration de circuits actifs avec

des technologies classiques autres que le SOI (Silicon On Insulator).
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D’aprés la littérature [60, 61, 62|, les micro-bobines planaires classiques, sur un
substrat de silicium, présentent un facteur de qualité Q compris entre 4 et 15 a des
fréquences de l'ordre du GH z. Le méme résultat est obtenu pour des micro-bobines
multi-couches fabriquées sur les différents niveaux de métallisation avec des procédés
CMOS classiques [63, 64, 65]. Le silicium poreux est une autre technique qui permet

d’obtenir un facteur de qualité de 7 & une fréquence de 2 GHz [66].

Chen et Liou [61] proposent un état de l'art trés complet des solutions a utiliser
pour améliorer le facteur de qualité () allant de la suppression du substrat aux
inducteurs symétriques. Parmi les meilleurs facteurs de qualité obtenus, nous avons
celui des inducteurs avec une épaisseur de lignes optimisées et enlévement du Si
sous l'inducteur qui permet d’obtenir un facteur de qualité de 'ordre de 40 a une
fréquence de 4 GH z [67] et celui des inducteurs suspendus avec un facteur de qualité
de 'ordre de 70 & une fréquence de 6 GHz [68].

Dans les paragraphes suivants nous donnerons un apercu des différentes méthodes de
fabrication de micro-bobines existantes, en fonction du facteur de qualité maximal
quelles nous offrent. Ces méthodes de fabrication sont compatibles avec I’environne-
ment RMN contrairement a des méthodes de micro-usinage comprennant des noyaux

magnétiques [69, 70].

2.1.1. Inducteurs symétriques

Les inducteurs symétriques sont couramment utilisés et leur mise en oeuvre est
compatible avec les procédés de fabrication classiques |71, 72, 73, 74]. Tllustrés dans
la figure 2.1.1, ces inducteurs symétriques reposent sur le principe de réduction des
différences potentielles entre les spires, ayant comme résultat un champ magnétique
parfaitement centré dans I’axe de symétrie de la bobine. Ceci permet d’augmenter
I'inductance mutuelle entre les spires et par conséquent d’améliorer le facteur de
qualité. Les facteurs de qualité obtenus avec cette méthode ont des valeurs de 'ordre
de 5,5 & une fréquence de 8 GHz [73].

OverLap
/ \

I Metal2
B Metall
B Via

FIGURE 2.1.1: Inducteur symétrique [61].
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2.1.2. Inducteurs multi-couches

L’une des méthodes les plus utilisées est 'empilement d’inducteurs ; méthode compa-
tible avec les procédés de fabrication classiques. Cette technique consiste a fabriquer
des bobines sur différentes couches métalliques en reliant les extrémités des diffé-
rentes couches successives de facon a ce que le courant circule dans le méme sens
dans toutes les spires. Malgré la compatibilité de cette méthode avec les procédés de
courants fabrication, le facteur de qualité obtenu est de I'ordre de 7 & une fréquence
de 7 GHz |65]. L’avantage de cette technique est de pouvoir réduire la taille des

inductances tout en gardant les mémes performances |63, 64].

2.1.3. Silicium poreux

Le silicium poreux est obtenu par corrosion du silicium dans un bain électrolyte
d’acide fluorhydrique (HF). La porosité du silicium permet d’avoir des propriétés
diélectriques plus intéressantes et donc d’améliorer le facteur de qualité des bobines.
Cette méthode a permis d’obtenir un facteur de qualité de 7 a une fréquence de 2
GHz |66].

2.1.4. Blindage lié i la masse

Cette méthode consiste & insérer une couche métallique, liée & la masse, entre I'in-
ducteur et le substrat. Ce blindage a pour principal effet de réduire la distance entre
I'inducteur et la masse; permettant la réduction des courants de Foucault sur le
substrat. La géométrie du blindage doit étre concue de facon a éviter la création
de boucles de courant dans celui-ci, comme le montre la figure 2.1.2. Cependant, ce
blindage augmente la valeur de la capacité parasite et réduit le facteur de qualité
[61]. L'un des meilleurs facteurs de qualité obtenus avec cette méthode est de 7,5 a

une fréquence de 2 GHz [79].

Spir Inner Polysilicon
Dlsmeter, 75 jWidth, 7.5um

—)

7 15
7
L £ =zot- A

320 f'."

111 Underpass

FIGURE 2.1.2: Bobine avec blindage li¢ a la masse [76].
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2.1.5. Shunt horizontal

LLa méthode du shunt horizontal consiste a répartir le courant dans différents conduc-
teurs ayant la méme inductance et résistance. La division d'une spire en plusieurs
conducteurs permet d’avoir une répartition de courant dans ceux-ci et permet la
réduction de la résistance de ’ensemble ayant pour conséquence 1'augmentation du
facteur de qualité. Un facteur de qualité de 15 & une fréquence de 2 GHz a été

obtenu par Tiemeijer |77].

2.1.6. Shunt vertical

Dans cette technique, le méme inducteur est fabriqué dans différents niveaux de
métallisation reliés entre eux par I'intérmédiaire de vias. Ceci a pour effet I'obtention
d’une épaisseur "virtuelle” plus importante du conducteur, ce qui permet de réduire
la résistance des spires. Avec cette méthode, un facteur de qualité de 19 a une

fréquence de 6 GHz a été obtenu par Buyuktas [78].

Passivation:
PO/PN 300/550

| Top metal:
Ti/TiN/AICu2800/TiN

Via-2 W-Plug, height900
Metal-2:
Ti/TiN/AICu600/TiN
Via-1 W-Plug, height900
Metal-1:
Ti/TiN/AICu400/TiN

All values in (nm)

FIGURE 2.1.3: Inducteurs a shunt vertical |78].

2.1.7. Enlévement du substrat

Cette technique consiste a retirer le substrat sous la bobine aprés sa fabrication
[79, 80]. Ainsi, les pertes liées au substrat sont évitées. L’enlévement du substrat se
fait par un post traitement de la face arriére du wafer avec micro-usinage de volume.
L’un des meilleurs facteurs de qualité rapportés est de 20 a une fréquence de 7 GH z
[79].

Metal 5-6

"

AccV SpotMagn Dot 100 ym
300KV 70 850x . SE 116 Cu Chip

FIGURE 2.1.4: Inducteur avec enlévement du substrat.
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2.1.8. Inducteurs verticaux

Des recherches ont été aussi effectuées sur des structures perpendiculaires au substrat
pour éviter les couplages avec celui-ci. Parmi les travaux les plus pertinents et les
mieux réussis, nous avons ceux de Zou |[81]. Le procédé consiste a fabriquer des
inducteurs par électrodéposition de 10 pm de cuivre (métal flexible) et d’une couche
de matériau ferromagnétique sur une couche sacrificielle. Aprés la dissolution de
la couche sacrificielle, un champ magnétique externe est appliqué, permettant de
redresser la structure de la bobine. Cette technique est appelée PDMA (Plastic
Deformation Magnetic Assembly) [82]. Les meilleurs facteurs de qualité obtenus
avec une bobine circulaire se situent entre 20 et 25 pour des fréquences comprises
entre | GHz et 2 GHz.

(a) Bobine circulaire avant PDMA.

4

(b) Bobine circulaire aprés PDMA.

™ AR

FIGURE 2.1.5: Inducteurs verticaux [31].

2.1.9. Inducteurs sur substrat de verre

La fabrication d’inductances sur un substrat de verre est trés courante dans le cadre
des applications biologiques. Grace a ce type de substrats, un facteur de qualité de
40 & une fréquence de 800 M Hz a été obtenu par Massin [59] avec une bobine en
cuivre électrodéposée sur un support a base de SU-8 pour des applications RMN.

Néanmoins, un substrat de verre ne permet pas I'intégration de composants actifs.
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2.1.10. Optimisation de I’épaisseur de la ligne

D’aprés les recherches de Lopez-Villegas [67], on peut déterminer une épaisseur op-
timale pour une spire donnée en fonction de la fréquence. De cette facon, I'épaisseur
de chaque spire dépend de sa position par rapport au centre de la bobine. Avec cette
technique, complétée par un enlévement de substrat, le facteur de qualité obtenu est

de T'ordre de 43 a une fréquence de 5 GHz.

FIGURE 2.1.6: Bobine avec optimisation de I'épaisseur des spires et enlévement de
substrat |67].

2.1.11. Inductances suspendues

Comme le montre la figure 2.1.7, cette méthode consiste a fabriquer des inductances
suspendues par rapport a la surface du substrat. Dans ce cas, la bobine entourée
d’air est placée dans un milieu magnétique idéal ; ainsi, le facteur de qualité dépend
de la distance entre les spires et le substrat. Le meilleur facteur de qualité obtenu
est de 70 & une fréquence de 6 GH 2|68, 83].

Jf‘]OOum

KAIST e
. 81 20.0KU 100H 120X + 010626

FIGURE 2.1.7: Inductances suspendues de Yoon [68, 83].

2.1.12. Récapitulatif

Le récapitulatif de la table 2.1 montre I'intérét des bobines éléctrodéposées sur un
substrat de verre en termes de facteur de qualité & des fréquences proches de celles
utilisées en RMN.
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Facteur de Fréquence
Type de structure Reéférences
qualité maximale (GH=z)
Inducteur symétriques 5,5 8 [73]
Inducteurs multi-couches 7 8 [65]
Silicium poreux 7 2 [66]
Blindage lié a la masse 7.5 2 [84]
Shunt horizontal 15 2 [77]
Shunt vertical 19 6 [78]
Enlévement de substrat 20 7 [79]
Inducteur vertical 20-25 1-2 [81]
Electrodéposition sur
40 0,8 [59]
un substrat de verre
Optimisation de ’épaisseur des spires
43 5 [67]
et enlévement de substrat
Inducteurs suspendus 70 6 [68]

TABLE 2.1: Récapitulatif des facteurs de qualité de micro-bobines réalisées avec
différents procédés de fabrication.

2.2. Procédés de fabrication proposés

Dans I’état de l'art, nous avons une variété de solutions pour la fabrication de

micro-bobines sur un substrat de silicium ou de verre.

[’avantage de la fabrication d’une micro-bobine sur un substrat de silicium est la
possibilité de I’associer avec un circuit intégré sur le méme substrat. L’association
directe du micro-capteur RMN avec un circuit intégré de conditionnement de signal
permettrait d’avoir un meilleur rapport signal sur bruit car nous n’aurions plus de

pertes dues aux pistes, aux points de soudure et aux connexions, etc... [85, 86, 87, 88].

Pour la réalisation d’un micro-récepteur RMN actif sur le méme substrat a long

terme, nous avons exploré un procédé de fabrication sur un substrat de silicium.

Ainsi, dans la section 2.2.1 nous proposerons un procédé de fabrication de micro-
bobines sur un substrat de silicium. La simulation montre que ce procédé permet
d’obtenir des micro-bobines avec un bon facteur de qualité par rapport a la littéra-
ture. Dans la section 2.2.2, nous proposerons un procédé de fabrication équivalent,

sur un substrat de verre.

2.2.1. Procédé de fabrication sur un substrat de silicium

Selon I'état de I'art, les meilleurs facteurs de qualité sur un substrat de silicium

sont de 'ordre de 70, obtenus avec des bobines suspendues [68|. Cependant cette
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solution risque de ne pas nous offrir une résistance mécanique assez robuste pour

I'implantation du micro-capteur.

Comme nous 'avons vu, la fabrication d’une micro-bobine par électrodéposition de
cuivre permet d’obtenir de bons facteurs de qualité car la résistance des spires est
diminuée grace a 'augmentation de leur épaisseur [59]. D’autre part, il a été montré
par Talwalkar [389] que le facteur de qualité d’une micro-bobine peut étre amélioré
en utilisant une couche intermédiaire entre le substrat de S7 et la bobine de Si0,

de 2,5 pm d’épaisseur .

En s’inspirant de ces deux méthodes, nous avons défini le procédé de fabrication sur
substrat de silicium proposé. Afin de surmonter les difficultés dues au wire-bounding
de 'ancienne version, nous avons choisi de relier le centre de la bobine avec la piste

centrale par un underpass.

Dans le paragraphe 2.2.1.1, nous discuterons 'utilisation d'un substrat a haute résis-
tivité, nécessaire pour réduire les pertes. L’optimisation de I'épaisseur de la couche

intermédiaire d’oxyde sera présentée dans le paragraphe 2.2.1.2.

Grace a l'utilisation d’un substrat haute résistivité et a 'optimisation de la couche
intérmédiaire d’oxyde, dans le paragraphe 2.2.1.3 nous montrerons que 'influence du
substrat de silicium sur les caractéristiques d’une micro-bobine est négligéable. Ces
résultats justifient la décision d’explorer ce procédé de fabrication sur un substrat

de silicium.

La vue en coupe de ce procédé de fabrication des micro-bobines, électrodéposées sur
un substrat de silicium avec une couche intermédiaire de Si0s et un underpass, est

illustré dans la figure 2.2.1.

Cu électrodéposé —= ‘> Au+TilW

Si0g —> <— Si3Ny

Si —>»=

FI1GURE 2.2.1: Procédé de fabrication sur un substrat de silicium.

La premiére étape de ce procédé est 'oxydation de la surface de Si par voie humide

(Iépaisseur d’oxyde est définie dans le paragraphe 2.2.1.2).

La deuxiéme étape concerne 'underpass, obtenu par une déposition de 100 nm de

titan-tungsténe et de 500 nm d’or.

La troisiéme étape est un dépodt d’une couche isolante de nitrure de silicium d'une
épaisseur de 1 pm environ. Ce nitrure est ensuite gravé pour la réalisation des vias

de connexion entre le conducteur principal et 'underpass.
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Pour finir, nous effectuerons une électrodéposition de cuivre de 40 pm, protégée de

I'oxydation par une couche mince d’or.

La conductivité o, la constante diélectrique relative k et la perméabilité relative g,

des principaux matériaux de chaque couche sont récapitulées dans le tableau 2.2.

’ Couche ‘ Matériel principal ‘ 0(S/em) ‘ k ‘ L ‘ Epaisseur,m) ‘
Conducteur Cu 5.96 107 1 1 40
Via Cu 5.9610° | 1 1 1.5
Isolant Siz Ny 10~14 7.5 0.56 1
Underpass Au 4,310° 1 1 0.5
Couche
. u, . Si0s 10-15 3.9 | 0.546 2
intermédiaire
Substrat . )
. Si 10 11.8 | 0.983 400
de Si
Substrat . 15
Si05 10 3.9 | 0.546 400
de verre

TABLE 2.2: Propriétés des matériaux principalement utilisés dans les procédés de
fabrication [90].

2.2.1.1. Substrat a haute résistivité

Pour fabriquer des composants passifs, I'intérét de travailler avec un substrat a haute
résistivité est de réduire la conductivité du substrat et, par conséquent, les pertes
dues aux courants de Foucault dans le cas des bobines |91, 92|. La résistivité d’un
substrat (de type p dans cet exemple) est inversement proportionnelle au dopage

comme le montre I"équation [93] :

1
Hn = Tpo + Hp - ppO)

1
Pp = 5 . ( (2.2.1)
Dans cette équation :
pn, = 1000em?/(V - s) et p, = 400 cm?/(V - s) sont les mobilités des électrons et
des trous dans un substrat de silicium
— Ny et ppo sont les concentrations d’électrons et de trous dans un matériau de type
p a I'équilibre

La concentration intrinséque de porteurs est donnée par la relation :

ni = nyo - pyo ~ 101 em™? (2.2.2)

Si 'on dope ce substrat avec une densité d’atomes de bore (N4) de l'ordre de

1016 at - em ™3, la concentration de trous a I’équilibre devient trés proche de N,4.
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La concentration d’électrons est donc :

~ 2.2.3
Npo NA ( )
Ainsi, ’équation 2.2.1 devient :
1
~ 2.2.4
/010 q X Hp . NA ( )

Nos simulations sont basées sur un substrat de S% avec une résistivité de ordre
de 10 kQ - cm, équivalente a une concentration de bore de 102 at - cm =3 [93]. Cette

valeur est obtenue dans le cas des substrats & haute résistivité utilisés en RF [94].

2.2.1.2. Optimisation de I’épaisseur de la couche intermédiaire d’oxyde

Pour toutes les simulation, dans ce paragraphe et le suivant, nous avons utilisé une
micro-bobine carré de 1000 x 1000 pm? avec quatre spires de 20 pm de large et
40 pm d’épaisseur ayant un inter-spire de 20 pm. Ces simulations post-layout ont
été effectuées a 'aide du logiciel Advanced Design System de Agilent Technologies
(ADS ®), [95]). La simulation du layout est décrite dans I’Annexe A.

Apreés la simulation de la micro-bobine carrée avec différentes épaisseurs d’oxyde,
nous avons constaté que le facteur de qualité augmente lorsque I’épaisseur d’oxyde
augmente (cf. figure 2.2.2a). Ceci montre la réduction du couplage magnétique avec
le substrat et donc la réduction des pertes. De la méme facon, la fréquence de
résonance propre de la bobine augmente car la capacité parasite devient de plus en

plus faible lorsque la couche de Si0y augmente.

Par rapport 4 notre application, nous nous sommes intéressés a des fréquences
de l'ordre de 200 M Hz. A cette fréquence, I’évolution des caractéristiques de la
micro-bobine en fonction de 1'épaisseur d’oxyde est donnée dans la figure 2.2.2h.
Nous constatons que les valeurs de la résistance des bobines varient au tour de 1,3
) avec un minimum a 1,28 {2 pour une épaisseur d’oxyde de 2 pm ; épaisseur pour
laquelle, I'inductance est de 24,6 nH. Ainsi, le facteur de qualité optimal pour une

fréquence de 200 M H z est de 23,9 avec une couche intermédiaire de Si0O, de 2 pm.

Nous noterons qu’une couche intermédiaire d’oxyde de 2 pm d’épaisseur permet
d’obtenir un facteur de qualité de 23,9 sur un substrat de silicium avec une haute

résistivité.

Une telle épaisseur d’oxyde peut s’obtenir plus rapidement par oxydation humide car
la présence d’hydrogéne facilite la diffusion de I'oxygéne [96]. Toutefois, I'obtention
d’une épaisseur de 2 pm d’oxyde nécessite 10 heures de traitement dans un four a
1100 °C' |97].
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FIGURE 2.2.2: Caractéristiques électriques de la micro-bobine carrée en fonction de
I’épaisseur de la couche intermédiaire d’oxyde.
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2.2.1.3. Evaluation de ’influence du substrat sur les caractéristiques

électriques de la micro-bobine

Afin d’évaluer I'influence du substrat sur les caractéristiques électriques de la micro-
bobine et de justifier la fabrication de prototypes basés sur ce procédé, nous avons
extrait les paramétres principaux de la micro-bobine étudiée en tenant compte de

quatre cas de figure :

— Cas 1 : bobine sans substrat.

— Cas 2 : bobine électrodéposée sur un substrat de verre de 400 pm d’épaisseur.

— Cas 3 : bobine électrodéposée sur un substrat Si & haute résistivité de 400 pm
d’épaisseur.

— Cas 4 : bobine électrodéposée sur un substrat de Si a haute résistivité d’une
épaisseur de 399 pm avec une couche intermédiaire de 2 pm de SiOs.

A partir des résultats de simulation donnés dans le tableau 2.3, nous pouvons ob-

server qu’une micro-bobine électrodéposée sur un substrat de verre (principalement

composé de SiOy) présente une résistance trés proche a celle de la bobine simulée

sans substrat. En effet, la faible conductivité du verre (~ 107'° S - cm™') limite les

pertes dues a la résistance du substrat. Cependant, I'inductance sur le substrat de

verre est plus faible par rapport au cas idéal (cas 1) car celle-ci est proportionnelle a

la permeéabilité relative du verre (L o< pop,). La réduction de 'inductance implique

une réduction du facteur de qualité.

Malgré I'utilisation d’un substrat de Si a haute résistivité (107*.S-cm™! ), les pertes
de la bobine du cas 2 sont plus élevées. L’augmentation de R ainsi que la réduction

de L impliquent directement la réduction du facteur de qualité par rapport au cas
1.

Dans le cas 1, la capacité représente uniquement la capacité produite dans les
inter-spires alors que dans les cas 2 et 8 elle comprend la capacité induite par le
substrat. La variation de la capacité a un impact direct sur la fréquence de résonance
propre de I'inductance. Toutefois, la fréquence de résonance propre de la bobine est

trés supérieure aux fréquences de travail comprises entre 50 et 300 M H z.

En ce qui concerne le cas 4, avec un substrat de Si et une couche intermédiaire
d’oxyde, nous constatons que les valeurs de la résistance, de l'inductance et le fac-
teur de qualité sont trés proches de ceux obtenus dans le cas idéal. En effet, la
couche d’oxyde agit en tant qu’isolant électrique entre les spires de la bobine et le
silicium. Elle permet de réduire les pertes dues au substrat ainsi que 'impact de la

perméabilité du Si0O, sur la valeur de I'inductance.

Ces comparaisons montrent que le procédé de fabrication de micro-bobines sur un
substrat de silicium, ayant une couche intermédiaire de Si0O, avec une épaisseur de

2 pm, est une bonne solution pour améliorer le rapport de qualité. Cette méthode



2.2. Procédés de fabrication proposés 61

permet d’obtenir un facteur de qualité maximal de 35,3, situé parmi les meilleurs

facteurs de qualité présentés dans I’état de I'art.

R Cas de simulation
Parametres Cas 1 ‘ Cas 2 ‘ Cas 3 ‘ Cas 4 Cas 1: Bobine sans substrat.
2: Bobi
Rooo (Q) 1.25 1,36 1,59 1.28 Cas obine avec substrat
d 400 .
Looo (nH) 2,2 | 184 | 22,8 | 24,6 e verre (400 um)
Cas 3: Bobine avec substrat
Q200 263 | 172 | 18 | 239
de Si HR (400 um).
Qmam 54 34’6 29’6 35’3 Cas 4 : Bobine avec substrat
fo,max (MH=z) 797 1584 771 855 de Si HR (399 um)
C(fF) 23 51 113 97 et couche de SiO2 (2 pm).
fo(GHz) 4,7 4 2,2 2,4

TABLE 2.3: Comparaison des caractéristiques électriques de l'inductance carrée a
200 M H z, avec différentes configurations de substrat aprés simulation post-layout
avec ADS ®).

2.2.2. Procédé de fabrication sur un substrat de verre

Parallélement au procédé de fabrication sur le substrat de silicium, nous proposons
aussi l'utilisation du méme procédé de fabrication sur un substrat de verre. Ce

procédé est illustré dans la figure 2.2.3.

Cu électrodéposé — = Au+Ti/W
N
— Z SiaNg

Verre

FIGURE 2.2.3: Procédé de fabrication exploré sur un substrat de verre.

La premiére étape consiste a réaliser 'underpass. Celui-ci est obtenu avec une dépo-
sition de 100 nm de titan-tungsténe (T7/W) et de 500 nm d’or (Au). Une étape de
photolithographie vient définir I'underpasse et la couche d’or et de titane-tungsténe
est gravée. La deuxiéme étape est un dépot d'une couche isolante de nitrure (Siz/Ny)
d’une épaisseur de 1 pm environ. Cette couche est obtenue par dépot PECVD
(Plasma Enhanced Chemical Vapo Deposition). La couche de nitrure est ensuite
gravée pour accéder au métal et permettre la prise de contacts sur la couche méta-
lique (underpass). Finalement, nous effectuons une électrodéposition de cuivre (40
nm) avec une couche mince de finition d’or pour éviter 'oxydation du cuivre. Les

propriétés des matériaux de chaque couche sont données dans le tableau 2.2.
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2.3. Définition du layout

Dans cette section, nous définissons le layout des micro-récepteurs. Ceci se fait en
deux parties, une correspondant a l'optimisation de différentes formes de micro-
bobines (paragraphe 2.3.1) et I'autre concernant I’optimisation des micro-pistes (pa-
ragraphe 2.3.2). Rappelons que I'optimisation de la géométrie des micro-bobines
est le résultat de travaille de thése de Tien Truong Cong [98] dans notre équipe.
Ayant optimisé les micro-bobines et les micro-pistes, nous donnerons le layout du

micro-récepteur dans le paragraphe 2.3.3.

2.3.1. Optimisation des micro-bobines

La sensibilité d'une bobine réceptrice est proportionnelle au rapport signal sur bruit,
qui est le critére standard pour la qualité des spectres et des images en RMN. Le RSB
en spectroscopie par résonance magnétique est donné par 1’équation 1.2.8 rappelée

ci-dessous :

(%) CL)OJ\/IOL Veen
V 4kT3RbruitAf

Cette expression peut étre décomposée en deux parties qui font apparaitre la dé-

RSB =1’

pendance du RSB principalement de environnement (V..,, My et wg) et des com-
posantes géométriques (B /i, \/AETs Ryt Af et n).

Le but de l'optimisation de la géométrie de I'antenne est d’obtenir le maximum
de signal By/i tout en réduisant au minimum la résistance de bruit Ry,.;; pour un
environnement donné. Dans cette étude nous nous sommes aussi intéressés a 1’optimi-
sation de la micro-bobine selon quatre configurations différentes (circulaire, carrée,
rectangulaire et ellipsoidale) afin de déterminer la géométrie offrant la meilleure

sensibilité par rapport a nos besoins.

Le champ B; est calculé analytiquement dans un volume V.., a un point donné en
utilisant la loi de Biot-Savart [99]. Cette loi permet de calculer le champ magné-
tique créé par chaque portion élémentaire de la partie active du micro-capteur. Le
champ magnétique total a un point donné est la somme des champs magnétiques
élémentaires. Par rapport a la littérature [100, 101, 102, 103, 104, 105], nous avons
développé une méthode de calcul d’inductances pour un conducteur de forme quel-
conque basé sur la segmentation le long de celui-ci (cf. figure 2.3.1a). La validité
de ces calculs a été vérifiée a I'aide des résultats présentés dans le chapitre 3 de ce

manuscrit.

Afin de pouvoir prendre en compte les effets de proximité et de peau, et de faciliter

la simulation d’'un conducteur de section carrée, la section de chaque conducteur est
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elle aussi segmentée dans une série de conducteurs de section circulaire comme le
montre la figure 2.3.1b. Le calcul du champ magnétique B, et par conséquence de
I'inductance, se fait a partir d’un courant distribué. Le principe de fonctionnement

des calculs d’inductance sont présentés dans l'article [106].

1 m=2pnn

[ERT
(a) Segmentation le long du conducteur. (b) Segmentation de la section carrée d’un
conducteur.

FIGURE 2.3.1: Segmentation du conducteur [98].

Pour calculer Ry,.;; et By nous nous basons sur 'hypothése que le courant total est
toujours considéré unitaire. Sur la figure 2.3.2, nous montrons que la distribution
du courant d'une bobine de quatre spires avec un conducteur de section carrée
est principalement concentrée sur les spires extérieures au niveau de la surface de

celles-ci.

La résistance de bruit est calculée & partir de la distribution du courant et tient
compte de la résistance en courant continu (Rpc), de la résistance due a 'effet de
peau (Ryeqy) et celle due a Ueffet de proximité (R,.,) [60]. Chaque courant distribué
produit une densité moyenne a une fréquence donnée, ce qui permet de calculer la

résistance surfacique équivalente du conducteur.

N

FIGURE 2.3.2: Distribution du courant dans une bobine de quatre spires a conducteur
carré 98, figure 3.14].

Ayant déterminé Biet Ry, nous pouvons calculer le RSB et faire varier les pa-
ramétres géométriques des micro-bobines pour obtenir le RSB maximum avec les
mémes conditions expérimentales. Pour chaque forme nous avons retenu deux solu-
tions afin de pouvoir les comparer et valider notre méthode. L’inter-spire est délimi-
tée par le pas minimum de nos masques (20 m) et il a été déterminé que la meilleure

hauteur des pistes est 40 pm pour toutes les configurations |107]. Tenant compte de
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ces conditions, les paramétres des différentes géométries des bobines ayant obtenu

le RSB maximum sont donnés dans le tableau 2.4.

Configuration Surface Nombre | Largeur des
(nm?) de spires | spires (pm)
4 22
Rectangulaire ’1 1000 x 500
> 5 20
4 22
Ellipsoidale lL 1000 x 500
5 20
2
Carrée ‘ E 1000 x 1000 0 gy
- 6 29
2
Circulaire @ 1000 x 1000 g 0
6 29

TABLE 2.4: Paramétres du layout des différentes configurations géométriques des
micro-bobines avec une inter-spire de 20 pm et une hauteur des pistes de 40 pm a
200 M Hz.

2.3.2. Optimisation des micro-pistes

Déterminée par la profondeur de la région d’intérét dans laquelle nous cherchons a
effectuer les mesures de spectroscopie localisée, la longueur des pistes est de 9500
nm; leur largeur est limitée a 500 pm pour réduire les lésions du tissu cérébral lors

de I'implantation du micro-récepteur RMN.

Compte tenu des dimensions établies, une premiére approche avec différentes confi-
gurations de lignes de transmission surfaciques, effectuée avec le module LineCalc
de ADS ®), a permis de déduire que les lignes de transmission les plus intéressantes
sont celles avec deux plans de masse et les guides d’onde coplanaires (cf. figure 2.3.3).
Par la suite, le choix de ces lignes de transmission a été effectué par la simulation de
différents layouts de chaque configuration sur un substrat ayant les caractéristiques

du procédé de fabrication retenu.
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S-dimension region is centered between
the ground planes
L S l _____ B (rom ssus)
e
e | DIELECTRIC ER
(a) Lignes de transmission avec (b) Guides d’onde coplanaires.

deux plans de masse.

FI1GURE 2.3.3: Lignes de transmission avec deux plans de masse et les guides d’onde
coplanaires |95].

Les lignes de transmission avec deux plans de masse offrent I’avantage d’avoir une
faible atténuation et leur application large bande dans des milieux non homogénes
[108]. De plus, ce type de lignes nous permettrait d’isoler la piste de signal du contact
avec le tissu cérébral lorsque le micro-récepteur est implanté. Pour nos simulations,
nous avons pris un espacement entre les deux plans de masse de 2 pm et une épaisseur

du conducteur en cuivre de 0,15 pm.

Sur la figure 2.3.4a, nous constatons que la résistance minimale est obtenue pour
une largeur de piste de signal de 650 pm avec un plan de masse de 1000 pm de
largeur, cependant cette largeur du plan de masse dépasse les limites fixées. Le
rapport optimum permettant d’atteindre les conditions géométriques fixées est de
500/450/500 (masse/signal/masse). Pour ce rapport, la résistance de la ligne de
transmission est de 2,4 €2 et la partie imaginaire est équivalente & une capacité de
1,8 nk'.

Comme nous pouvons le constater, la partie imaginaire de 'impédance des lignes de
transmission avec deux plans de masse est capacitive. Ceci est di a la longueur des
pistes. En effet, nous obtenons une partie imaginaire inductive pour des longueurs
de T'ordre de 1000 pm. La capacité ajoutée par ces lignes de transmission est trés
élevée. Dans ce cas, pour une bobine d’inductance égale a 30 nH par exemple,
la fréquence de résonance propre serait de I'ordre de 20 M Hz. Ainsi, 'utilisation
des lignes de transmission avec deux plans de masse doit étre écartée, malgré leur

avantage d’isolation entre la piste de signal et le tissu cérébral.

Les guides d’ondes coplanaires offrent des facteurs de qualité similaires aux lignes
de transmission avec un plan de masse |109]. Dans les anciennes versions des micro-
bobines, I'espacement entre la piste de signal central et les pistes extérieures de masse
était de 20 pm, espacement qui s’avere insuffisant car des court-circuits le long des
pistes ont été souvent constatés. Pour notre étude, nous avons fixé un espacement
de 30 pm.

Dans la figure 2.3.4b, la valeur de la résistance varie sensiblement au tour de 0,9

2 en fonction du rapport entre la largeur de la piste de signal et celle des pistes
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FIGURE 2.3.4: Résultats de simulation & 200 M Hz des deux configurations de
micro-pistes étudiées en fonction des rapports entre la largeur de la piste de signal
(W) et la largeur de la piste de masse (Wy,q) donnés en pm.
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de masse. Pour ce qui est de la partie imaginaire de cette ligne de transmission, le
rapport 60/320/60 (masse/signal/masse) permet d’obtenir I'inductance équivalente
la plus faible (2 nH). Cette inductance va s’ajouter (en série) a l'inductance de
la bobine sans influencer la fréquence de résonance propre de celle-ci. L'impédance

équivalente des pistes coplanaires a 200 M Hz est de 35,8 Q.

La faible influence des underpass a été rapportée par Mendes [110]. Cependant,
d’aprés nos simulations post-layout, I'underpass augmente la résistance totale a une
valeur d’environ 1,5 2. Nous utilisons le méme principe pour relier la piste centrale
aux pads de 1,5 x 1,5mm? prévus pour souder directement le micro-récepteur sur
le PCB.

Le layout retenu pour les micro-pistes est présenté dans la figure 2.3.5. D’apreés la
simulation post-layout des micro-pistes, la résistance totale a 200 M H z est environ
2 Q et l'inductance 4 nH. Malgré le fait que ces valeurs s’éloignent des valeurs
obtenues par la simulation post-layout du guide d’onde seul, cette méthode nous

permet d’éviter les difficultés rencontrées avec le wire-bonding.

<1500 pm

500 uym

9500 ym

FIGURE 2.3.5: Layout des micro-pistes.

2.3.3. Layout des micro-récepteurs RMN

La partie active de chaque micro-récepteur est composée d’une des micro-bobines
présentées dans le tableau 2.4. L’association entre les micro-bobines et les micro-pistes

est illustrée dans la figure 2.3.6.

Underpass

Pistes

de masse Micro-pistes

FIGURE 2.3.6: Association entre les micro-bobine et les micro-pistes a 'aide de
I'underpass.
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Nous avons travaillée avec des plaquettes (wafers) de 100 mm (4 pouces) avec une
épaisseur d’environ 400 pm. La figure 2.3.7a, montre le layout de I’ensemble du wafer.

Il est composé de huit blocs contenant chacun huit micro-récepteurs selon les diffé-

rentes géométries des micro-bobines données dans le tableau 2.4. Les micro-pistes

sont les mémes pour tous les récepteurs. Ce layout est décomposé en trois masques

correspondant aux underpass (fig. 2.3.7b), aux vias (fig. 2.3.7¢) et au conducteur

principal (fig. 2.3.7d).
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(b) Masque des underpass.

ez

(c) Masque des vias.

(d) Masque du conducteur principal.

FIGURE 2.3.7: Dessins de masque des différentes couches des micro-récepteurs.

2.4. Fabrication des micro-récepteurs

La fabrication des micro-récepteurs sur un substrat de silicium et sur un substrat

de verre a été réalisée en collaboration avec I’équipe de la salle blanche de 'ESIEE,
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Paris. Les deux procédés de fabrication proposés étant équivalents, dans cette section
nous ne présentons que les détails du procédé de fabrication sur un substrat de verre.
Dans le cas d’utilisation d’un substrat de silicium, il faut rajouter I’étape d’oxydation

humide de la surface pour créer la couche intérmédiaire de SiOs.

2.4.1. Etape 1 : Fabrication de la premiére couche correspondante aux

“underpass”

Pour fabriquer les underpass, nous avons utilisé la méthode directe “Etch-back” |93].
Dans un premier temps, nous avons effectué un dépot par PVD (Physical Vapor
Deposition) ou pulvérisation cathodique. Cette technique sous vide, permet d’obtenir
des dépots de matériaux isolant ou conducteur de faible épaisseur et se base sur la
pulvérisation du matériau a déposer par l'utilisation d’un plasma d’argon. Sous
Ieffet du champ électrique les ions positifs d’argon sont accélérés vers le matériau a

déposer et pulvérisent celui-ci.

Nous déposons une premiére une couche de 100 nm de titane/tungsténe (Ti/W) et
une couche de 500 nm d’or (Au) sur toute la surface du wafer, comme le montre la
figure 2.4.1a. La couche de Ti/W est une couche d’accroche entre I'or et le verre.

Nous avons utilisé une ligne de connexion en or pour réduire sa résistivité.

Ti/W 100 nm Au 500 nm

Verre Verre

(a) Dépot de la couche Ti/W et Au. (b) Gravure de la couche Ti/W et Au.

FIGURE 2.4.1: Etapes de fabrication de 'underpass.

La couche d’or est ensuite recouverte d’un promoteur d’adhérence (HMDS), suivi
d’une résine photosensible, a I'aide d’une tournette (spin coater). Les résines photo-
sensibles peuvent étre classifiées en trois types :

— Résine photosensible négative (SU-8, JSR), pour laquelle la zone exposée a la

lumiére est photo-polymérisée et devient insoluble dans la solution du révélateur.
Le révélateur utilisé est éthyle-méthyl-cétone (MEK) ou le méthyl-isobutyl-cétone
(MIBK).
Résine photosensible positive (PFR, AZ 9260, AZ 4562, STR 5740), pour laquelle la
résine exposée a la lumiére est soluble dans la solution du révélateur. Le developer
PRD 238 est utilisé comme révélateur et I’acétone est utilisé pour enlever toute
la résine.

— Résines inversibles (AZ 5214e, TI09XR), pour lesquelles la polarité peut changer

apres le recuit.
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[’épaisseur de la résine dépend principalement de la viscosité de celle-ci et de la

vitesse de rotation du centrifugeur et peut se calculer grace a ’équation ci-dessous :

kp?
t=— 2.4.1
Ve (241)
ou k est la constante de la centrifugeuse (entre 80 et 100), p est le pourcentage de
la viscosité de la résine et w est la vitesse en tours par minute divisée par 1000.
Dans notre cas nous avons utilisé une résine photosensible positive a faible épaisseur
(PFR 1,1). Le wafer est ensuite posé sur une plaque chauffante électrique a 110°C’

pendant 3 minutes pour évaporer les solvants contenu dans la résine (recuit).

La phase suivante consiste a effectuer la photolithographie des empreintes des un-
derpass sur la résine positive a I'aide du premier masque (figure 2.3.7b). Le masque
protége la résine des ultraviolets a I’endroit souhaité pour obtenir les connexions. La
plaquette est plongée dans un bain de PRD 238 pendant 45 secondes afin de révéler

les zones non exposées aux UV.

Comme le montre la figure 2.4.1b, les underpass sont obtenus aprés la gravure hu-
mide de la couche de Au (avec de I'acide chlorhydrique ou du cyanure de potassium,
couramment appelé Aqua Régia) et de la couche de Ti/W (avec du peroxyde d’hy-

drogéne).

rrrrr

i
(a) Machine PLASSYS utilisée pour les (b) Salle de photolithographie.
dépots par pulvérisation.

FIGURE 2.4.2: Machines de PVD et photolithographie du laboratoire de microélec-
tronique de 'ESTEE, Paris.

2.4.2. Etape 2 : Passivation

La totalité de la surface du wafer est recouverte d’'une couche mince de nitrure de
silicium (Si3Ny) par PECVD (Plasma Enhanced Chemical Vapor Deposition) en
utilisant du Silane (SiH4) comme gaz précurseur (figure 2.4.3a). Cette couche de

nitrure va servir d’isolation électrique entre I'underpass et le conducteur principal.
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Nitrure PECVD
|
J h

Verre Verre

(a) Dépot de la couche de nitrure. (b) Gravure du nitrure.

FIGURE 2.4.3: Etapes de passivation.

Comme le montre la figure 2.4.3b, nous procédons par lithographie a la localisa-
tion de trous pour la reprise de contacts sur la couche métallique (figure 2.3.7¢).
L’ouverture des contacts est réalisée par gravure de la couche de nitrure par Plasma
réactif (RIE : Reactive plasma Etching) en utilisant du SFy (Hexafluorure de Soufre)

comme gaz.

2.4.3. Etape 3 : Electrodéposition

Afin de réaliser des micro-bobines et des micro-pistes épaisses (40 pm), nous faisons
appel au procédé d’électrodéposition. Cette technique est basée par le passage d’un
courant qui va réduire a la surface de I’électrode les ions métalliques contenus dans
un solvant (généralement de l’eau). Dans notre cas pour déposer de cuivre, nous

allons utiliser une solution de sulfate de cuivre.

Pour former le micro-récepteur, nous allons devoir dans un premier temps déposer
une couche métallique de cuivre sur ’ensemble du substrat qui nous servira de couche
d’accroche pour le cuivre électro déposée. Cette couche est couramment appelé "seed

layer”.

Cette couche est obtenue en recouvrant le wafer avec une couche de 10 nm de Ti/W
et d’une couche de 150 nm de cuivre par pulvérisation cathodique. L.'homogénéité de
I’épaisseur de I'électrodéposition dépend de la bonne conductivité de cette couche.
Les points de contact (vias) et les interconnexions couverts par le “seed layer” sont

illustrés dans la figure 2.4.4 et I'étape de fabrication est illustrée dans la figure 2.4.5a.

; = | Vias

<' g 3 £ e X s

‘,. - AN .

P ‘ 60 um

©l v 300 pm -
7/ A T AL S Underpass

FIGURE 2.4.4: Tmages des vias et des underpass obtenus avec un microscope optique
aprés le dépot du “seed layer”.
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Comme illustrée dans la figure 2.4.5b, il faut réaliser un moule correspondant aux
dessin des micro-bobines pour guider la croissance de cuivre. Dans unla premer
temps, nous recouvrons la plaquette avec la résine négative épaisse AZ 125nXT
compatible avec 1'électrodéposition. Cette résine permet d’obtenir un moule de 60
nm pour le dépot électrolytique du cuivre. En raison de la diminution d’environ 25
% de I'épaisseur de la résine apreés le récuit, celle-ci doit étre supérieure a celle du

motif final.

La phase suivante est illustrée dans la figure 2.4.5c. La photolithographie de cette
résine se fait avec le troisitme masque (figure 2.3.7d). Afin de ne pas avoir de reste
de résine dans le fond des moules avant de procéder a la croissance de cuivre, la
plaquette est placée sous un plasma oxygéne pour graver les résidus de résine. Les

images des moules des différentes formes sont donnés dans la figure 2.4.6.

[électrodéposition de la couche de cuivre (figure 2.4.5d) se fait dans un dispositif
dédié a cette méthode illustrée dans la figure 2.4.7. 11 faut supprimer le bourrelet
de résine qui reste apres le développement. Pour cela on vient frotter le bord de
la plaquette avec un chiffonnent imbibé d’acétone. La plaquette est ensuite montée
dans un support qui permet de prendre le contact sur la face avant par le bord du

substrat.

Le support est plongé dans un bain électrolytique avec une solution a base d’ions de
cuivre (CU,). La vitesse de dépot dépend de la densité de courant et du débit de la
solution ionique, ici nous travaillons avec 200mA/cm? et un débit de 20 L/heure.
Au bout de 2 heures et demi, nous obtenons une épaisseur de 40 pm pour la couche

conductrice principale de nos micro-récepteurs.

AZ 125 NXT

;Ti/W 10 nm + Cu 150 nm

Verre Verre

(a) Dépot du “seed layer”. (b) Dépot de la résine AZ 125nXT.
Verre Verre

(c) Gravure de la résine. (d) Electrodéposition.

FIGURE 2.4.5: Différentes étapes de I'électrodéposition du conducteur principal en
Cu.
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250 um
(b) Forme ellipsoidale.

250 um

(a) Forme rectangulaire.

250 um

(d) Forme circulaire.

250 um

(c) Forme carrée.

FIGURE 2.4.6: Images des moules pour I'électrodéposition des différentes géométries

de micro-bobines.

Réglage de
I'électrodéposition

Cathode

Bain

électrolytiqu

Support du I' ’|W?fe(|j' ’aprei
wafer électrodéposition

lié a I'anode

FIGURE 2.4.7: Equipement de la salle d’électrodéposition a 'ESIEE, Paris.
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2.4.4. Etape 4 : Finition de la surface du micro-récepteur et gravure du

”seed layer”

Comme le montre la figure 2.4.8a, I'étape suivante est le dépot d’une couche de
Ti/W de 10 nm suivie d’une couche d’or de 100 nm par pulvérisation cathodique.
Cette étape de finition de la surface sert a protéger de I'oxydation la face supérieure,

en cuivre, du conducteur principal.

La phase suivante, connue sous le nom de “lift-off”, est illustrée dans la figure 2.4.8b.
Le lift-off consiste a plonger le wafer dans un bain d’acétone pour enlever le moule de
résine, la couche de Ti/W-+Au sur celle-ci est enlevée simultanément. Pour accélérer
la vitesse de dissolution de la résine, le bécher d’acétone contenant la plaquette est

placé dans un bac a ultra son.

Pour finir, nous gravons le cuivre du “seed layer” ainsi que la couche d’accroche de
Ti/W dans un bain de gravure cuivre et de HyOs respectivement comme le montre
la figure 2.4.8c.

Ti/W 10 nm Au 100 nm

:

Verre

(a) Dépot de Ti/W et d’Au.

Ti/W 10 nm  Au 100 nm

Verre

(b) “Lift-off”.

;

Verre

(c) Gravure du "seed layer”.

F1GURE 2.4.8: Finition de la surface et gravure du “seed layer”.

Les prototypes sur le wafer de silicium et de verre sont illustrés dans les figures 2.4.9
et 2.4.10. Les micro-récepteurs finalisés ont été observés avec un microscope optique
au niveau des micro-bobines, des micro-pistes et des pads de soudure. Nous pouvons

observer les différentes couches de métallisation utilisées dans ce procédé.
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(a) Prototypes des micro-bobines sur un wafer (b) Prototypes des micro-bobines sur un
de Si. wafer de verre.

FIGURE 2.4.9: Wafers des prototypes finalisés.

(b) Micro-pistes, underpass et pads de connexion.

FIGURE 2.4.10: Profils des micro-récepteurs aprés la phase de gravure du “seed layer”
observés avec un microscope optique.
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La vérification du contact entre ces couches a été réalisée en mesurant la résistance
des micro-récepteurs comme le montre la figure 2.4.11 ; la vérification de I’épaisseur
des micro-récepteurs a été effectué avec un profilomeétre mécanique de type Dektak 3et
un profilométre optique de la société VEECO (figure 2.4.12).

FIGURE 2.4.11: Vérification du contact entre les différentes couches par mesure sous
pointes.
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La figure 2.4.13 montre les images des prototypes obtenues a ’aide d’un microscope
électronique a balayage de type ZESS NEON 40. Grace a ce microscope, nous avons
pu vérifier la bonne finition des micro-récepteurs et des contacts. Nous avons pu
observer, avec précision, des défauts de prélévement de la résine ainsi que des défauts,

plus rares, ou les pistes des micro-bobines ont été décollées du substrat.

we X Bueisw  sowasmes  ESIEE
E

A=
WD=33mm Dste 22Nov2013

(a) Profils sans défaut.

(c) Profils avec défaut.

FIGURE 2.4.13: Images des profils des micro-récepteurs acquises par un microscope
électronique a balayage de type ZESS NEON 40 (ESIEE, Paris).

2.5. Validation des prototypes

Afin de valider les bobines réalisées, nous avons mesuré le paramétre S11 de chaque
micro-récepteur fabriqué sur un wafer de S7 et sur un wafer de verre. Ces mesures ont
été effectuées a 'ESIEE a 'aide d’un analyseur de spectre HP8510 et d’une sonde
coplanaire (masse/signal/masse) Signatone S1160, dans une gamme de fréquences
comprises entre 50 M Hz et 500 M H z.

De fagon succincte, dans cette section nous analysons ces mesures par rapport aux

modéles correspondants de chaque type de micro-récepteur, sur Si ou verre, afin
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de valider leur fabrication. [’analyse compléte ainsi que la caractérisation et la

modélisation des micro-récepteurs sera traitée dans le chapitre 3.

2.5.1. Micro-récepteurs fabriqués sur silicium

La figure 2.5.1a, montre les paramétres S mesurés sur les micro-récepteurs fabriqués
sur le substrat de silicium d’une des géométries de micro-bobines étudiées en com-
paraison avec le paramétre S de son modéle post-layout. Nous constatons un grand
écart entre la simulation et les mesures. S’agissant d’un premier test de fabrication,

le substrat utilisé n’était pas un substrat Si a haute résistivité.

Sur la figure 2.5.1b, nous pouvons constater que la résistance des prototypes fa-
briqués sur le substrat de silicium classique est supérieure a 10 €2 dans 'intervalle
fréquentiel entre 50 M Hz et 300 M Hz, soit cinq fois supérieure a celle estimée.
Cette augmentation des pertes résistives peut étre expliquée par la mise en place
d’un systéme capacitif entre la couche métallique, I'oxyde et le silicium [I11]. La
diffétrence de potentiel entre le conducteur principal et le substrat provoque une
zone d’accumulation, de déplétion ou d’inversion de charges dans le S7 a la surface
de contact avec le Si0,. Cette zone de charges d’espace augmente la conductivité

du substrat et provoque I'augmentation des pertes résistives.

La fréquence de résonance propre de ces micro-récepteurs est obtenue au moment
ot la réactance change de signe; elle est de 'ordre de 180 M H z, soit dix fois plus
faible que celle du modéle. La réduction de la fréquence de résonance propre peut
étre aussi expliquée en raison de la capacité créée par zone de charges d’espace a
Pinterface Si09-S1. En effet, a la fréquence de 160 M H z, nous avons une inductance
de 5nH qui équivaut a une capacité de 156 pE, soit 10 fois plus élevée que celle

estimée d’apreés les simulations post-layout.

D’aprés le travail de Wu [94], une amélioration possible est de graver la couche
intermédiaire dans la zone ou il n’y a pas de conducteur pour isoler le couplage
résistif entre la piste de signal et les pistes de masse a travers la résistivité du

substrat.

Un autre facteur a prendre en considération est la température de I'oxydation. En
effet, il a été montré par Deal [112] que le phénoméne d’oxydation provoque 1'appa-
rition de charges dans 'oxyde au niveau de la surface en contact avec le St et ces
charges sont de plus importantes a des températures élevées. Or, ces charges dans

le S10y peuvent contribuer a I'augmentation de la conductivité et donc des pertes.

Finalement, 'utilisation d’un diélectrique & faible constante permettrait de réduire

la capacité créée entre le conducteur et la zone de charges d’espace du substrat [113].
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__Mesures

T I T l l
& g8 8 B ¥ 8 8 &8 & 8
freq (50.00MHz to 500.0MHz) freq, MHz

(a) Comparaison des paramétres S me- (b) Résistance et réactance moyenne des
surés des prototypes fabriqués sur le prototypes sur le substrat de silicium.
substrat de silicium et leur modéle cor-

respondant.

FIGURE 2.5.1: Mesures des caractéristiques électriques des prototypes sur substrat
de silicium.

2.5.2. Micro-récepteurs fabriqués sur un substrat de verre

Contrairement aux prototypes fabriqués sur le substrat de S%, les micro-récepteurs
fabriqués sur le substrat de verre présentent des caractéristiques proches de celles
obtenues par simulation comme le montre la figure 2.5.2. De ce fait, nous allons re-
tenir ce procédé de fabrication pour la suite de ce travail de thése. La caractérisation

et modélisation de ces prototypes sera abordée dans le chapitre 3.

Etant donné qu’il s’agit d’un premier essai avec ce processus de fabrication, seule-

ment 50% des micro-récepteurs ont été utilisables.

o

—
" Modele

freq (50.00MHz to 500.0MHz)

FIGURE 2.5.2: Comparaison des paramétres S mesurés des prototypes fabriqués sur
le substrat de verre et leur modéle correspondant.
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2.6. Traitement de surface vis 4 vis de 'implantation du

micro-récepteur RMN

Notre capteur actuel a une extrémité de forme rectangulaire de 500 x 400 pm?2. Cette
forme réctangulaire présente une grande surface qui opposerait une forte résistance
lors de I'implantation et pourrait provoquer des lésions du tissu cérébral ce qui
fausserait les mesures RMN (cf. chapitre 1). Dans le but de rendre ce capteur moins

intrusif, nous envisageons d’usiner la surface du substrat en forme d’aiguille pointue.

L’une des possibilités, aussi bien pour le substrat de verre que pour le silicium, est
d’effectuer une gravure anisotropique de volume par voie humide. Ceci se fait a 1’aide
d’un agent de gravure comme I’'Hydroxyde de Potassium (KOH), ’Ethyléne Diamine
Pyrocathecol (EDP) ou le Tetramethylammonium Hydroxyde (TMAH). Chacun de
ces agents va graver le substrat a des vitesses différentes selon les plans (100), (110)

ou (111) du cristal de silicium ou de verre.

(100) (110) (111)

1y

X X x/

FIGURE 2.6.1: Plans ou indices de Miller d’un cristal.

La fabrication de micro-électrodes et de micro-capteurs neuronaux a été réalisée par
Ensell [114] et Chen [115] en faisant de I'usinage de volume par gravure anisotropique
humide avec du KOH arrété par une couche de bore fortement dopé (102°cm™2). Une
proposition différente a été faite par Motta [116] pour la fabrication d’électrodes en
Cr-Pt reposant sur une aiguille de Ni électrodéposé. Ces micro-électrodes implan-
tables réussies sur le plan mécanique, ne sont pas compatibles avec des circuits
intégrés CMOS. En effet, Motta dissout complétement le substrat de silicium, par
conséquent il n'y a plus de possibilité d’'intégration. D’autre part, le KOH, ainsi
que I'EDP, sont des sources de sodium qui contaminent I'oxyde dans les circuits
CMOS [117]. Un agent de gravure anisotropique humide compatible avec la techno-
logie CMOS est le TMAH [118, 117]. Or, une des problématiques avec la gravure
anisotropique humide, illustrée dans la figure 2.6.2c, est 'attaque du substrat sous
le masque au niveau des angles. Sur la figure 2.6.2d, nous illustrons les résultats
de Pal [119, 120] qui montre que I'ajout du surfactant NC-200 au TMAH permet
de maitriser parfaitement la forme des gravures et de réduire significativement les

effets des bords convexes des masques. Des méthodes de simulation pour prévoir
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le résultat en fonction du temps d’exposition a I'agent de gravure sont donnés par

Asaumi et Koide [121, 122].

Isolated Regions of
Unplated Seed Layer

Previously Plated

Seed-Layer Region

Plating Completed

8618 18KV %700 100 WD39

100pm

(a) Micro-électrodes de Chen (b) Micro-électrodes de Motta
[115]. [116].

Sharp convex corner Sharp concave corner

WD23" 2mm 150KV %200

1z 0 200 Rounded concave corner
(c) Finitions avec TMAH [120]. (d) Finitions avec TMAH et
surfactant [120].

FIGURE 2.6.2: Micro-usinage de volume par gravure anisotropique hummide.

Une autre possibilité, consiste a effectuer une gravure de volume anisotropique séche

par DRIE (Deep Reactive-lon Etching) sur toute la face arriére du micro-capteur.

A la différence de la gravure anisotropique par voie humide, la DRIE se base sur

I’accélération d’ions dans le sens de la gravure. De cette fagon, la gravure par DRIE

est pratiquement unidirectionnelle malgré des légers effets d’arrondi que I'on peut

trouver sous le masque.

e 3
41 13KV 443 188¢n

(a) Micro-électrodes de Norlin (b) Micro-électrodes de Herwik
[123]. [124].

FIGURE 2.6.3: Micro usinage de volume par DRIE.

L’équipe de Norlin [123] a utilisé cette méthode pour fabriquer des sondes neuronales

de 25 pm de largeur sur un substrat SOI avec une épaisseur finale de la zone a
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implanter de 20 pm. Récemment, Vasylieva [125], a réussi a obtenir une épaisseur
de 50 pm pour des électrodes de détection de métabolites cérébraux chez le rat. De
sa part, Herwik [124] a réussi a fabriquer un réseau de micro-électrodes 3D de 80
nm d’épaisseur. D’autres exemples de micro-électrodes utilisant cette technique sont
donnés par Wassum [126] et Frey [127], ayant respectivement des épaisseurs de 150

pm a 250 pm.

Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons optimisé le layout de différentes géométries de micro-
bobines ainsi que leurs pistes de signal afin d’améliorer la sensibilité de ces capteurs

lors des mesures RMN.

Nous avons proposé une modification au procédé de fabrication des micro-récepteurs
afin d’éviter les difficultés liées au wire-bonding. Basés sur ce procédé, nous avons

fabriqué des prototypes de micro-capteurs sur un substrat de verre et de silicium.

L’utilisation d’un substrat de Si est plus avantageuse car elle permet 'intégration
d’'un circuit de conditionnement sur le méme substrat. Cependant, les prototypes
fabriqués sur silicium classique montrent une fréquence de résonance trés faible due
a une forte capacité créée entre le conducteur principal et le substrat. Des amélio-
rations pour la fabrication des micro-récepteurs sur Si ont été proposées, dont la
principale est d’utiliser un substrat S¢ a haute résistivité. Cependant, le manque
d’accés direct en salle blanche ne nous a pas permis de concrétiser cette étude. De
ce fait, pour la suite ce travail de recherche, nous n’avons retenu que les prototypes

fabriqués sur un substrat de verre.

Finalement, nous avons présenté un récapitulatif des méthodes de micro-usinage de
volume qui nous permettront d’optimiser la surface du capteur en vue de I'implan-

tation.



Chapitre 3

Modélisation et Analyse des
Micro-récepteurs RMN Implantables

L’objectif de ce chapitre est de proposer un modéle électrique fiable pour les micro-
bobines implantables réalisées dans le cadre de notre étude. Dans la section 3.1,
nous présenterons un état de I’art sur la modélisation de micro-bobines sur un sub-
strat de silicium ainsi que le circuit électrique équivalent couramment utilisé par la
communauté RMN pour modéliser une bobine réceptrice. Partant de ces bases, nous

avons identifié deux problématiques principales.

— La premiére concerne les micro-pistes qui empéchent de mesurer directement les
paramétres S propres aux micro-bobines et donc de connaitre les performances de
cette partie active du micro-capteur.

— La deuxiéme problématique sont les ambiguités sur le schéma électrique équivalent
des bobines réceptrices en RMN actuellement utilisé par rapport au phénoméne

d’induction observé lors de la réception d’un signal RMN.

Pour lever le premier verrou, dans la section 3.2 nous proposerons une méthode
de modélisation du comportement des micro-récepteurs a partir des simulations
post-layout des différentes géométries de micro-bobines. La modélisation indépen-
dante des micro-bobines et des micro-pistes nous permet de les caractériser indivi-

duellement.

Cette méthode de modélisation nous permettra d’extraire les caractéristiques des cir-
cuits électriques des micro-récepteurs fabriqués afin de les caractériser (section 3.3).
Une comparaison des performances des différentes prototypes servira a sélectionner

le micro-récepteur optimal en terme de sensibilité.

Finalement, dans la section 3.4, nous proposerons un circuit électrique décrivant le
comportement d’'une bobine réceptrice RMN en accord avec les phénomeénes électro-
magnétiques mis en jeu et nous utiliserons celui-ci pour modéliser le micro-récepteur
retenu. Grace a ce circuit équivalent du micro-capteur RMN, nous analyserons le

comportement électrique intrinséque de celui-ci.
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3.1. Introduction

Dans cette section, nous rappelerons les différentes méthodes de modélisation des
caractéristiques électriques d’'une micro-bobine fabriquée sur un substrat de silicium
ainsi que la problématique de notre application. Nous présenterons aussi le modéle
des bobines receptrices couramment utilisé en RMN et nous montrerons que celui-ci

ne decrit pas le comportement physique réel d’une bobine réceptrice.

3.1.1. Circuit électrique des micro-bobines sur un substrat

semi-conducteur

3.1.1.1. Circuit électrique

Le circuit électrique de base utilisé pour modéliser une bobine fabriquée sur un
substrat de silicium [128, 129, 130, 75] est illustré dans la figure 3.1.1. Ce modéle tient
compte des phénomeénes physiques principaux intervenant dans une micro-bobine

[131] lorsque I'on applique une différence de potentiel a ses bornes (cf. figure 3.1.2).

Cc
P1 P2
o e o
I-C RC
Cdiel <= Cdiel
f Csubs
CSUbS-[ Rsubs Rsubs

FIGURE 3.1.1: Modéle électrique en II d’'une bobine sur un substrat de silicium.

La différence de potentiel aux bornes de la bobine génére un champ électrique le
long du conducteur, ce champ met en circulation les charges dans le conducteur et
donne naissance a la résistance de pertes R.. Le plus important de ce phénomeéne
est I'induction magnétique produite par le courant alternatif traversant la bobine et
qui génére un champ magnétique. Ce phénoméne est représenté par 'inductance L,

en série avec la résistance de pertes.

Un deuxiéme champ électrique est crée entre les spires de la bobine dii a la différence
de potentielle entre celle-ci. Ce champ donne naissance au couplage capacitif entre

les spires, représenté par la capacité C. en paralléle.

Finalement, lorsque le substrat est relié a la masse, un troisiéme champ électrique
apparait entre les spires et le substrat. Ce champ électrique est a Iorigine des pertes
dans le diélectrique (Cye) et dans le substrat (Cyyp et Rgup)-
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FIGURE 3.1.2: Phénoménes physiques mis en jeu dans une micro-bobine sur un
substrat de silicium sous tension |131].

Des modéles plus complets incluant les pertes par courants de Foucault dans le
substrat ont été proposés par Niknejad et Talwalkar [132, 89]. De la méme fagon
que le champ magnétique dans la bobine est crée par le courant qui la traverse,
ce champ met en mouvement des charges dans le substrat et crée des boucles de
courant (les courants de Foucault). Ce phénoméne est modélisé par une résistance
en série avec celle des pertes R.. La résistance R, est aussi augmentée par les effets

de proximité entre les spires et par 'effet de peau [60].
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&
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FiGURE 3.1.3: Calcul des paramétres Y a partir d'un modéle en II
configuration asymétrique (b) et différentielle (¢) |133].

Pour obtenir les valeurs des éléments du circuit éléctrique équivalent d’une micro-
bobine, il faut extraire dans un premier temps les paramétres S entre ses bornes.

Aprés la transformation des paramétres S en paramétres Y (cf. figure 3.1.3), nous



86 Chapitre 3. Modélisation et Analyse des Micro-récepteurs RMN Implantables

pouvons extraire les valeurs des composants électriques du modéle a I'aide des équa-

tions 3.1.1 a 3.1.3 pour des bobines sous une topologie différentielle [133].

4
Im <Y(l,1)+Y(2,2)7Y(1,2)7Y(2,1) )

Laigs = 2n ] (3.1.1)
4
Raipy = Re (Y(l, D1Y(2,2) -Y(L2)-Y(2 1)) (3:.1.2)
Im(Y(1L,1) +Y(2,2) - Y(1,2) - Y(2,1))
Qaisr =~ (Y(1,1) +Y(2,2) — Y(1,2) — Y(2,1)) (8:.1.3)

Y

De la méme facon, nous avons ci-dessous les équations des caractéristiques électriques

d’une bobine en mode asymétrique (avec une borne référencée a la masse) :

Lshunt = onf (3.1.4)

Rt = Re (Y(i 1)) (3.1.5)
_ _Im(Y(1,1))

Qshunt = —m (3.1.6)

Dans une configuration différentielle, les capacités parasites et les résistances du
substrat aux bornes de la bobine peuvent étre extraites a partir des parameétres Y
[134]

Im (Y(1,1) +Y(1,2))

Clienn = o] (3.1.7)
Clielz = fm (Y(27227)T;L Y1) (3.1.8)
R =R ! 3.1.9

subsl = 1€ <Y(1, 1) + Y<1,2>> ( s )

1
Roups2 = Re (Y(2, Ve 1>> (3.1.10)
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La fréquence de résonance propre ( fo) étant la fréquence pour laquelle Q — 0 [135], la
capacité globale s’exprime en fonction de fy et de L(f) comme le montre I’équation
3.1.11:

1
(27Tf0)2 L(f)

Les composantes parasites liees au substrat ( Rsups, Csups €t Caier) peuvent étre cal-

Cglobale(f) - (3111)

culées en fonction de la surface de contact entre les spires et le substrat en tenant

compte de I’épaisseur du substrat (ou du diélectrique) [75] :

sur faceem
Cry = ke - SurfCe(en?) (3.1.12)
EPALSSEUT (¢m)
1 EPaisseur (em
R = 2 tom) (3.1.13)

O(Sjem)  SUT face(cm?)

ol g9 = 8.854 107 (F /em) est la permittivité du vide, k est la permittivité relative

du diélectrique ou du substrat, o est la conductivité du matériau.

Dans le cas d’une configuration asymétrique, Yue et Wong [381] ont exploré la dé-
pendance entre les différents caractéristiques électriques. Cette interdépendance est
décrite dans les équations 3.1.14 & 3.1.16; le modéle équivalent qu’ils proposent est

illustré dans la figure 3.1.4.

1 Rsubs (Cdiel + Csubs)2

R, = 3.1.14
8 w203ielR$Ubs " Cgiel ( )

1 2 C ie Csu s Csu SR2
Cp = Caier - o (Gt + Cruts) 5 b Zsubs (3.1.15)

1 + WZ (Cdiel + Csubs) Rgubs

wL, R, R (C.+ Cp) 2
= : 1l - " —w'L.(C.+ C
? Re Ry+ [(wL./R.)*+1] R, L, ( »)
wl. ,

=5 Pertes dans Substrat - Résonance Propre (3.1.16)

(&

Les équations données par Yue et Wong [84] illustrent la complexité d'une modélisa-
tion précise des caractéristiques électriques. Dans I’équation 3.1.16, nous constatons
que le facteur de qualité dépend non seulement du rapport entre I'inductance et la
résistance de la bobine, de la fréquence de résonance propre de la bobine, mais aussi

d’un facteur des pertes liées au substrat. Ainsi, le facteur des pertes et la fréquence
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— 0
Re
C> RP T CP T CC
Lc
= O—-e

FIGURE 3.1.4: Modéle équivalent de Yue [81] avec les paramétres combinés.

de résonance propre sont une combinaison de tous les éléments du modeéle de la

bobine comme le montrent les équations 3.1.14 et 3.1.15.

Des modéles complexes prenant en compte les inductance mutuelles entre les spires
pour le calcul d’inductances ont été donnés aussi dans d’autres études [100, 101,
136, 103, 104, 105].

Dans notre cas, la priorité est de caractériser les micro-bobines que nous avons
fabriquées. Pour cela nous allons nous appuyer sur le modéle de base présenté dans
la figure 3.1.1 dans un premier temps. Toutefois, les modéles prenant en compte les
inductance mutuelles, les équations d’interdépendance entre le facteur de qualité et
les composants parasites, et I’augmentation de Rc due aux courants de Foucault, a
I'effet de peau et a I'effet de proximité, trouvent leur intérét lors de I'interprétation

des résultats.

3.1.1.2. Problématique

Le modéle de base de la figue 3.1.1 n’est utile que si les paramétres S sont mesurés
directement aux bornes de la bobine. Or, dans le cas de micro-bobines implantables,
aucune mesure n’est possible aux bornes de la bobine en raison de la présence des

pistes de signal.

Par ailleurs, le signal RMN n’est détecté que par les micro-bobines, d’ou I'intérét de

caractériser la partie active de ce micro-récepteur indépendamment des micro-pistes.

Dans ce contexte, si nous souhaitons comprendre les performances de ce micro-
récepteur, il faut étre capable de caractériser séparément la partie active et les

micro-pistes qui représentent une impédance de pertes additionnelles.
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3.1.2. Circuit électrique utilisée en RMN pour modéliser une bobine

3.1.2.1. Circuit électrique

Une bobine réceptrice RMN est couramment modélisée par un circuit RLC' en série,
illustré dans la figure 3.1.5. Dans ce schéma, le générateur représente le signal induit
par le champ magnétique Bj, R est la résistance de pertes de la bobine L et C est

la capacité d’accord aux bornes de laquelle le signal RMN sera mesuré |137].

—r A

=1 R

Bobine 1
) Lo

_ | Signal RMN induit (V) Capacité d'accord

I\

= =5

FI1GURE 3.1.5: Circuit RL série utilisé pour modéliser une bobine RMN en réception.

Ce circuit est caractérisé par la fonction de transfert donnée dans I’équation 3.1.17 :

. 1/jRCu.}
L+ (% — 7w

HRLCvserieréception

Q.
1+45Q <wn — j)

(3.1.17)

avec Q = Lwy/R = 1/RCwy et w,, = w/wy ol wy est la pulsation a la fréquence de

résonance.

3.1.2.2. Problématique

Nous avons fait des mesures sur une bobine de surface dont I'inductance équivalente
est de 64 nH et la résistance vaut 5 €2, ce qui nous donne un facteur de qualité de
I’ordre de I'unité. Nous avons ajouté une capacité de 2,5 nF' aux bornes de la bobine
pour obtenir une fréquence de résonance de 12,6 M H z. Pour placer cette bobine dans
une configuration réceptrice, nous avons crée un flux de champ magnétique a 'aide
d’une bobine émettrice et nous avons mesuré la différence de potentiel aux bornes
de la bobine réceptrice. Le gain en dB de la tension mesurée aux bornes de la bobine
réceptrice ainsi que la fonction de transfert entre les deux bobines sont illustés dans
la figure 3.1.6.
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(b) Parameétre S21 entre la bobine émettrice et la bobine réceptrice.

FIGURE 3.1.6: Caractérisation du comportement fréquentiel d’une bobine réceptrice
en RMN.

Comme nous pouvons le constater, d’aprés nos mesures effectuées sans capacité
d’adaptation, le comportement fréquentiel d’'une bobine réceptrice RMN est celui
d’un filtre passe bande ou sélectif d’ordre 2. Or, la fonction de transfert donnée dans
I’équation 3.1.17 est caractéristique d’un filtre passe bas d’ordre 2 comme l'illustre
la figure 3.1.7a.

Dans cette méme figure nous tracons la fonction de transfert d’un circuit RLC en

paralléle décrite par la relation ci-dessous :

Q2
1+jQ*(RCw — L)

HRLC’,paralléleréception —

= O’ (3.1.18)

145 (wn— 1)
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Nous pouvons constater qu’un circuit RLC' en paralléle est caractéristique d’un cir-
cuit passe bande. Ceci décrit correctement le comportement fréquentiel des mesures
effectuées sur la bobine RMN réceptrice. La modélisation de bobine réceptrices par
un circuit RLC en paralléle a déja été utilisée dans le domaine de la RMN par Doty

dans le cas des bobines solénoidales [11].

Dans la figure 3.1.7b, nous tragons les paramétres S11 des deux circuits et nous
constatons que le circuit de la figure 3.1.5 ne correspond pas au comportement
fréquentiel attendu d’une bobine réceptrice en RMN alors que le circuit RLC en

paralléle correspond.

Bode diagramme of the gain

0.5

— Circuit RLC
4 en paralléle
-6~ Circuit RLC
en série

Gain (dB)

— Circuit RLC en parallele
= -o- Circuit RLC en série

3s)

-40 - 25 y
10° 107 10° 10° 10" 10°

Frequency (Hz) Frequency (Hz)

(a) Gain de la fonction de transfert du modele (b) Comparaison entre le paramétre S11 du
RLC en série actuellement utilisé en RMN et  modéle RLC' en série actuellement utilisé en
celui d’un circuit RLC' en paralléle. RMN et celui d’un circuit RLC en paralléle.

FIGURE 3.1.7: Modélisation du comportement d’une bobine réceptrice en RMN.

En plus, le modéle RLC en série ne correspond pas au phénoméne d’induction
magnétique mis en jeu lors de la réception d'un signal RMN. Dans ce modéle, R est
la résistance de pertes et présente une chute de tension a ses bornes. Or, aux bornes
de L, il y a aussi une chute de tension, autrement dit, la bobine est un composant
passif alimenté par le générateur. Par ailleurs, ce générateur placé en série avec
I'inductance L représente le signal RMN que 'on devrait mesurer aux bornes de la

bobine...

En effet, une bobine statique traversée par un flux magnétique variable génére une
accélération des électrons dans le conducteur et donc un courant induit. Ce courant
produit une différence de potentiel aux bornes de la bobine, proportionnelle au flux

magnétique qui la traverse [138].

Ainsi, nous démontrons que le modéle RLC' en série ne correspond pas au compor-

tement d’une bobine statique traversée par un flux magnétique variable.
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3.2. Méthode de modélisation polynomiale des

micro-récepteurs

Dans cette section, nous proposons une méthode d’extraction des caractéristiques
électriques des micro-récepteurs fabriquées. Cette méthode consiste a créer des mo-
déles distincts pour les micro-bobines et pour les micro-pistes a partir des paramétres
S de la simulation post-layout de chacun de ces éléments. L’association de ces mo-
déles nous permettra de prédire le comportement global de chaque configuration de
micro-récepteur.

La méthodologie pour obtenir le modéle polynomial qui permet de simuler le com-
portement électrique du layout de chaque élément est illustrée dans la figure 3.2.1.
La premiére étape consiste a simuler le layout des différentes configurations des

micro-bobines et des micro-pistes pour obtenir leurs paramétres S avec ADS (®).

Simulation
post-layout

Extraction
deRetL

|

Régression
polynomiale
deRetL

i

Paramétlts S Modélc-?
du modéle polynomial

A

Ajustement
des coefficients

Parametrs S

Comparaison

Modele
polynomial
retenu

FIGURE 3.2.1: Méthodologie pour extraire le modeéle polynomial des micro-bobines
ou des micro-pistes a partir des paramétres S de la simulation post-layout.

En partant des parameétres S de la simulation post-layout, nous tracons la partie
réelle et la partie imaginaire correspondante en fonction de la fréquence et nous
effectuons une régression polynomiale sur ces courbes. Les coefficients de cette ré-
gression nous permettent de modéliser la partie réelle et la partie imaginaire sur
ADS ®).

Le comportement électrique de chaque élément est obtenu en ajustant les coefficients
du modéle polynomial afin de minimiser I’écart des paramétres S obtenus par la

simulation post-layout et les paramétres S de I'impédance correspondant au modéle.
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En associant le modéle polynomial de chacune des micro-bobines a celui des micro-
pistes, nous pouvons prédire le comportement électrique des micro-récepteurs fabri-

qués.

Dans ce chapitre, nous avons choisi d’illustrer ces étapes de modélisation avec la

bobine rectangulaire avec quatre spires.

3.2.1. Extraction des caractéristiques électriques par simulation

post-layout

Afin d’obtenir les valeur des composants électriques du circuit équivalent d’une
micro-bobine, il faut d’abord transformer les paramétres S obtenus aprés la simu-
lation du layout en paramétres Y (cf. paragraphe 3.1.1). Dans la figure 3.2.2 on
donne les valeurs de caractéristiques électriques principales obtenues a partir de la
simulation post-layout de la micro-bobine rectangulaire avec quatre spires, dans une
gamme fréquentielle allant de 1 M Hz a 10 GHz.

Z (ohms) R (ohms)
2.5E4 m2 2.0E4 "

m1
freq=6.667GHz
mag(Zs)=13413.523
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mag(Zdiff)=22089.717, | | ¢l goes A ?
5.0e3—{Max ‘ = I /
| ] /ol
00 T 1 T 00 I 0
0 2 4 6 8 10 0 2 4 6 8 10
freq, GHz freq, GHz
(a) Impédance différentielle (Zgsr) et asymé- (b) Résistance différentielle (Rgiff) et asymeé-
trique (Z). trique (Ry).
9
L (H) m
267 4 / 40 T = giq —0
1E-7 / L ’/(}D 20 O/ AN \Q )
oo ——o—o0 | 0 o
% ‘ﬁ - \ y JY/C)" - §8 B N \\*\
P 1/ | 20 |me m10 o
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2E7- I -40-1Qdiff=38.499  |Qs=36.131 \‘
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SE7 : | | : -60 ] 1 \
0 2 4 6 8 10 0 2 4 6 8 10
frea. GHz freq, GHz
(c) Inductance différentielle (Lgir7) et asymé- (d) Facteur de qualité différentielle (Qa;rr) et
trique (Ly). asymétrique (Qs).

FIGURE 3.2.2: Valeurs post-layout des caractéristiques électriques principales de la
bobine rectangulaire avec quatre spires.
*Remarque : a partir de la fréquence de résonance propre de la bobine, la partie négative dans la figure (c) ne

correspond pas a une inductance physique mais elle est caractéristique de la réactance capacitive du composant.
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On constate que la fréquence de résonance propre de la bobine connectée sous une
configuration différentielle est de 7,92 GHz et de 6,67 GHz pour une configuration
asymétrique. En effet, sous une configuration asymétrique on court-circuite I'une
des deux bornes de la bobine, ceci laisse place a des interactions entre les éléments
parasites (cf. équations 3.1.14 & 3.1.16) d’ou la différence des fréquences propres
de résonance d’une configuration a l'autre. Dans les deux cas, les fréquences de

résonance propres sont supérieures a nos fréquences de travail (de 50 M Hz a 300
MH?z).

Au niveau de l'inductance et de la résistance, leurs valeurs restent relativement
constantes et pratiquement identiques d’une configuration a 'autre dans une gamme

de fréquences allant jusqu'a 4 GHz.

Dans la plage de fréquences qui nous intéressent, on constate que la valeur de I'induc-
tance est pratiquement constante et vaut environ 10 nH. La valeur de la résistance
varie quasi linéairement entre 0,4 €2 et 1,1 2 pour des fréquences comprises entre 50
MHz et 300 M Hz et le facteur de qualité varie de 8,6 4 17. Dans cette méme plage
fréquentielle, ces caractéristiques électriques ont les mémes valeurs dans les deux
types de configuration de la bobine (différentielle ou asymétrique) car la fréquence

de résonance propre est trés élevée dans les deux cas.

Dans l'intervalle fréquentiel de travail, la valeur de la capacité parasite globale est
pratiquement constante et vaut 40 fF pour la configuration différentielle et 57 fF
pour la configuration asymétrique. On constate que cette capacité est supérieure
dans le cas d'une configuration asymétrique par rapport a celle d'une configuration
différentielle ; ceci justifie que la résonance propre de la configuration asymétrique
soit inférieure a celle de la configuration différentielle. En effet, la capacité parasite
globale varie en fonction de la fréquence et elle est inversement proportionnelle au
produit de I'inductance par le carré de la fréquence propre de résonance (cf. équation
3.1.11).

Dans cet exemple, nous donnons les valeurs de la simulation post-layout de la bobine
rectangulaire avec 4 spires, mais nous avons procédé de la méme fagon pour chacune

des autres configurations.

Les caractéristiques électriques de ’ensemble des micro-bobines étudiées sont réca-

pitulées dans le tableau 3.1.

D’aprés ces résultats, le facteur de qualité de la bobine rectangulaire avec 4 spires
(sans les pistes) présente une valeur maximale de 38,5 a la fréquence de 3 GH z pour
la configuration différentielle et 36 a la fréquence de 2,6 GHz pour la configura-
tion asymétrique. La configuration de la bobine carrée avec 6 spires, nous permet

d’obtenir le facteur de qualité maximal (47,3).
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Configuration ‘Rectangulaire‘ Ellipsoidale ‘ Carrée ‘ Circulaire ‘

Nb de spires

Caractéristiques 4 ‘ 5 ‘ 4 ‘ 5 ‘ 5 ‘ 6 ‘ 5 ‘ 6
L. (nH) 9,95 | 12,7 | 9,17 | 11,9 | 24,3 | 23,4 | 19,2 | 18,7
R. () 0,93 1,03 | 087 | 1,00 | 1,56 | 1,43 | 1,32 | 1,03

A200 MHz | Ciop,... (fF) | 57,2 | 54,4 55 50,4 83 76,7 | 65,7 | 61,4
Chotgi;p (fF) | 40,6 | 396 | 37,8 | 36,2 | 57,1 | 49,1 | 46,7 | 42,7

Q 17 18,1 | 16,7 | 17,3 | 235 | 26 22 27

Sounun, (GHZ) 6,7 6 7 6,5 3,5 3,7 45 4,7
foui;; (GH2) 7,9 7 8,5 7,7 4,3 4,7 5,3 5,6
Qmaz .yt 36 | 34,5 | 37 | 35,2 | 37,7 | 44 | 39,1 | 44
Qmazgisy 38,5 | 36,6 | 39,5 | 37,3 | 41 | 47,3 | 42,2 | 47,1

TABLE 3.1: Tableau récapitulatif des caractéristiques électriques principales des
micro-bobines obtenues par la simulation post-layout (valeurs a 200 M H z et valeurs
maximales).

Dans le tableau 2.4, nous constatons que la largeur des pistes des bobines carrées
et circulaires avec 6 spires est supérieure a celles 5 spires, ceci explique le fait que
la résistance des bobines avec 6 spires soit inférieure. D’autre part, I'inductance des
bobines des formes rectangulaires et ellipsoidales est inférieure a celle des formes
carrées et circulaires. Ceci explique le fait que le facteur de qualité de ces derniéres

soit supérieur.

Les simulations post-layout de ces bobines nous confirment que la méthode de fa-
brication retenue permet d’obtenir des facteurs de qualité élevés par rapport a ceux
listés dans I'état de 'art de la fabrication de micro-bobines sur un substrat de

silicium (cf. tableau 2.1).

3.2.2. Modéle polynomial d’une micro-bobine en mode différentiel

Avant d’extraire le circuit électrique en II des micro-bobines simulées dans la confi-
guration différentielle donnée dans la figure 3.1.1, nous définissons premiérement
les composants parasites liés au substrat (Rgups et Cgups) et ceux liés a la couche
intermédiaire de nitrure (R, et Cpi). La valeur de ces composants est calculée a
partir des propriétés des matériaux et de la géométrie des bobines en utilisant les
équations 3.1.12 et 3.1.13. Les propriétés des matériaux utilisés et les détails de la
géométrie de chaque bobine sont donnés dans les tableaux 2.2 et 2.4 respectivement.

Ces composants parasites sont listés dans le tableau 3.2.
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Forme de la bobine | Nb de spires | Surface (cm?) | Rpitr (Q) Rsup () | Critr (F) | Csup (F)

4 1,97E-03 7.61E+12 2,54E+16 8,71E-12 1,36E-14
Rectangulaire
5 2,09E-03 709E+12 | 240E+16 | 9,22E-12 | 1,44E-14
4 1,82E-03 8,26E+12 2,75E+16 8,03E-12 1,25E-14
Ellipsoidale
5 1,96E-03 7,65E+12 2,55E+416 8,67TE-12 1,35E-14
Carré 5 3,09E-03 4,86E+12 1,62E+416 1,36E-11 2,13E-14
arrée
6 3,82E-03 3,93E4+12 | 1,31E4+16 | 1,69E-11 | 2,63E-14
5 2,58E-03 5,82E+12 | 1,04FE+16 | 1,14E-11 | 1,78E-14
Circulaire
6 3,97E-03 3,78E4+12 | 1,26E+16 | 1,75E-11 | 2,74E-14

TABLE 3.2: Calcul des composants parasites dans le substrat.

Nous constatons que l'ordre de grandeur des résistances dans la nitrure et dans le

verre est trés élevé, par conséquent celles-ci seront négligées dans le modéle.

D’autre part, Cy,, <€ Chitre, Or ces capacités sont en série donc la capacité prédo-
minante sera Cl,,. Autrement dit, nous pouvons simplifier le modéle en utilisant

uniquement Cy,;, et C. (capacité liée aux spires de la bobine).

Partant du modeéle en II, nous pouvons effectuer une optimisation automatique
des caractéristiques de la bobine (L., R, et C,) de facon a obtenir la différence la
plus faible entre les parameétres S du modeéle et ceux de la simulation post-layout.
Cependant, la valeur obtenue avec cette optimisation ne sera valide que pour la

fréquence choisie.

En effet, comme la résistance et I'inductance varient en fonction de la fréquence,
nous allons remplacer ces composants par un bloc qui représente une impédance

décrite par une équation que nous pouvons déterminer.

Avec des intensités de champs statiques de 4,7 T et 7 T, les fréquences de résonance
des noyaux qui nous intéressent sont comprises entre 50 M Hz et 300 M Hz. Nous

allons donc optimiser nos modéles dans cette plage fréquentielle.

Pour cela, nous effectuons une régression polynomiale pour retrouver la partie ima-
ginaire de la bobine (et donc I'inductance) a partir des paramétres S de la simula-
tion post-layout. Pour modéliser trés précisément cette inductance aux fréquences
comprises entre 1 M Hz et 500 M H z, il faudrait utiliser un polynome de degré 5.
Cependant, un polynéme de second degré suffit pour représenter I'inductance dans
notre intervalle de fréquences utiles. De la méme facon, un polynéme de second degré

nous permet de retrouver la partie réelle correspondant a la résistance de la bobine.

[’association de ces deux polynomes de second degré, permet de modéliser le com-

portement fréquentiel de 'impédance de la bobine.
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Dans le cas de la micro-bobine rectangulaire avec quatre spires, le modéle polynomial

de son impédance est le suivant :

Zmodel(.f) = R(f) + ]X(f) (321)

avec :
R(f)=—9,210"" % 2 46,1107 % f + 0.08 (3.2.2)
X(f)=510"2"% 2 46,0110 % f + 0,45 (3.2.3)

Le circuit de comparaison entre le modéle polynomial et les paramétres S de la
simulation post-layout établi a Paide I’ADS ®) est donné dans la figure 3.2.3.

Z1P1
2Z[1,1]=R+R1*freq+R2"reqfreq+j*(LO+L1*freq+L2*freq*freq)
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rd)
(©
c1
C=CcfF
— VAR
c VAR2 c
Term
3 [ Chitr=8.72 c4 Term
i ~b . ~
Term Term S| Tem3 =2 c=csub fF Cc=406 =2 c=Csub fF S | verms
Temi S| Term2 < | Num=3 Csub=13.6 S [ Num=s
- s2P < - Z=50 Ohm 3
Num=1 S | num=2 25008
7250 Ohm SR 7=50 Ohm eoomm
= File="Verre_pcoil_tien! ngu‘rfaurejsp\res =

-

FIGURE 3.2.3: Modéle polynomial de la partie inductive et résistive de la bobine
sous une Conﬁguration différentielle. *Remarque : sur la figure, Cc correspond & la capacité C tot dif f
du tableau 3.1 et C sub est donnée dans le tableau 3.2.

Dans la plage fréquentielle d’utilisation de la micro-bobine, nous pouvons constater
sur la figure 3.2.4 que la valeur de la résistance obtenue a partir de la simulation

post-layout et celle obtenue a partir du modéle ont une variation maximale de 4%.

De la méme facon, dans la figure 3.2.5, nous constatons que la variation maximale

de I'inductance entre le modéle et la simulation post-layout est de 0.5%.

Dans la figure 3.2.6, on peut remarquer que la partie imaginaire du modéle polyno-
mial et celle de la simulation post-layout sont pratiquement identiques car leur écart
relatif est inférieur & 1%. Le facteur de qualité présente une variation inférieure a

4% pour des fréquences comprises entre 50 M Hz et 300 M H z.
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FIGURE 3.2.4: Comparaison entre la résistance extraite de la simulation post-layout
en configuration différentielle et celle du modéle polynomial.

L(H)
1.10E-8 0.010 m2
1.08E-8 —\\ 0.005—{ —
1.06E-8] 0.000—] ——
- k) E \\\ = . m2
Sy 1040 \ g oo freq=100.0MHz
e} 1 -
| 2 4 ooe8 N- 0,010 DeltalL=0.006
- S~
"1 4.00E-8— R S -0.015—
§ | MDeltal=(Ldiff_lay-Ldiff)/Ldiff_lay
9.80E-9 T T 17 | T T T | LI B ‘ L I T T T 7T -0.020 T !ﬁ[ T T T | T 17T | 1T 1T | L
50 100 150 200 250 300 50 100 150 200 250 300
freq, MHz freq, MHz

(a) Inductance extraite de la simulation (b) Ecart relatif entre I’inductance du modéle
post-layout  (Lgiffiay) et celle du modéle polynomial et celle extraite de la simulation
polynomial (Lg;f¢). post-layout.

FIGURE 3.2.5: Comparaison entre I'inductance extraite de la simulation post-layout
en configuration différentielle et celle du modéle polynomial.
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FiGURE 3.2.6: Comparaison entre le facteur de qualité extrait de la simulation
post-layout en configuration différentielle et celui du modéle polynomial.
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Le faible pourcentage des variations maximales nous permet de dire que notre modéle
est robuste. On notera que ce modeéle n’est pas définitif mais représente un modéle

initial pour extraire les caractéristiques électriques des micro-bobines réalisées.

3.2.3. Modéle polynomial d’une micro-bobine en configuration

asymétrique

En considérant la configuration des connexions entre la partie active du micro-
récepteur et les pistes de signal, la bobine sera utilisée en mode asymétrique (une de
ses bornes est référencée a la masse). Partant de ce modéle, nous obtenons le circuit

représenté dans la figure 3.2.7 dans lequel Cypype = C. + Cypy = 70,8 fF.

Z1P_Eqgn
Z1P3
Z[1,1]=Rs_r4+Rs1_rd*freq+Rs2_r4*freq*freq+j*(Ls0_r4+Ls1_r4*freq-Ls2_r4*freq*freq)

VAR
Varb
Rs_r4=0.2
Rs1_r4=5.2e-9
Rs2_r4=-7.5e-18
Ls0_r4=0.32
Ls1_r4=6.2e-8
4 Term T cC —
§ Term5 Lcs . Ls2_r4=5.5e-18
Num=5 — C=Cshnt_r4 fF
Z=50 Ohm T !
VAR
VARG
Ccs_r4=57.2
Csubs_r4=13.6
(Cshnt_r4=Ccs_r4+Csubs_rf

FIGURE 3.2.7: Modéle polynomial de la partie inductive et résistive de la bobine en
mode asymétrique. *Remarque : sur la figure, Cc correspond & la capacité C tot shunt du tableau 3.1 et

C sub est donnée dans le tableau 3.2.

Tenant compte de cette simplification, I'impédance équivalente de ce circuit sera la
suivante :

ZEq = chhunt // Zm0d5l

_ ZCshunt (Rmodel + ZLmodel>
Zo + Rinodel + 21

shunt model

Zr
1 model
+ Ruodel

1 + Rinodel + Zr

chhunt Cshunt

- Rmodel

model

1+ jémodelw

model 3.2.4
model Cshuntw2 + ]Rmodel Cshuntw ( )

:Rmoe
dll—L

Pour une fréquence comprise entre 50 MHz et 300 M Hz, LyoderCshumw? < 1,
cependant le terme R,,0401Cshuniw €st de Pordre de 0.4 a 200 M Hz. Autrement dit,



100 Chapitre 3. Modélisation et Analyse des Micro-récepteurs RMN Implantables

il faut tenir compte de la capacité parasite dans notre modéle final, méme si celle-ci

n’a pas d’influence majeure, elle nous permettra d’avoir un modéle plus robuste.

Le modéle retenu est donné dans la figure 3.2.7. L'impédance équivalente de la
micro-bobine dans une configuration asymétrique est décrite par le polynome de

second degré (exprimé par I’équation 3.2.4) en paralléle avec la capacité parasite

Clhunt-
Zmodel(f) = R(f) + jX(f) (3.2.5)

avec :
R(f)=—7,510""% % 2+ 5,210 % f + 0,02 (3.2.6)
X(f)=5,510"% % f2+6,2107% % f + 0,32 (3.2.7)

Sur les figures 3.2.8 4 3.2.10, nous comparons I'inductance, la résistance et le facteur
de qualité extraits de la simulation post-layout de la micro-bobine avec ceux du

modéle polynomial.

Nous constatons que la variation maximale de I'inductance est de 0,7 % dans la
bande de fréquences comprises entre 50 M Hz et 300 M Hz. La variation maximale
de la résistance est de 3 % dans une gamme de fréquences comprises entre 75 M H =z
et 300 M Hz. On retrouve une variation maximale de 13 % a 50 M Hz. De la méme
facon, le facteur de qualité présente une variation maximale de 12 % a 50 M Hz et

d’environ 2,4 % pour les fréquences comprises entre 75 M Hz et 300 M H z.

La variation maximale globale de notre modéle est d’environ 3 % entre 75 MHz et
300 M Hz et de 13 % pour les fréquences comprises entre 50 M Hz et 75 M H z.

L (H)

1.10E-8 0.008
10858 . MpeltaLs=(Ls_lay-Ls)/Ls_lay
N 0.006—
ameme -y ! ret=255 OMH
1 req=255. z
] © 0.004—|
B 10 XY 2 Deltals=0.001
~ o' 4 02e8] N kol i
- hSeEsg = & o0.002— m4
1 \ ~
1.00E-8 — — ] . v
1 A e | g
9.80E-9 — === 0.000 ~ ///
9.60E-9 LA L L [ L L B B B B -0.002 LA [ L B I B B
50 100 150 200 250 300 50 100 150 200 250 300
freq, MHz freq, MHz

(a) Inductance extraite de la simulation (b) Ecart relatif entre I'inductance du modéle
post-layout (L 14,) et celle du modeéle polynomial polynomial et celle extraite de la simulation
(Ly). post-layout.

FI1GURE 3.2.8: Comparaison entre 'inductance extraite de la simulation post-layout
en configuration asymétrique et celle du modéle polynomial.
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(a) Résistance extraite de la simulation (b) Ecart relatif entre la résistance du modéle
post-layout (Rsiqy) et celle du modéle polyno- polynomial et celle extraite de la simulation
mial (R;). post-layout.

FIGURE 3.2.9: Comparaison entre la résistance extraite de la simulation post-layout
en configuration asymétrique et celle du modéle polynomial.

18 0.15
B _ ] DeItaQs=(Qs_Iay—Qs)/Qs_Iay
16— _ ]
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14— = " 7
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b o ] 1
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I 8| ] L
- S—
R|{[|||x[|||y|[||y[[||y[| ’UO:II!\lII!\lII!\lII!\lII!\
50 100 150 200 250 300 50 100 150 200 250 300
freq, MHz freq, MHz

(a) Facteur de qualité extrait de la simulation (b) Ecart relatif entre le facteur de qualité du
post-layout (Qsay) et celle du modéle polyno- modéle polynomial et celui extrait de la simu-
mial (Qy). lation post-layout.

F1GURE 3.2.10: Comparaison entre le facteur de qualité extrait de la simulation
post-layout en configuration asymétrique et celui du modéle polynomial.

3.2.4. Modéle polynomial des micro-pistes coplanaires

Pour modéliser les micro-pistes, nous nous placerons directement dans une configu-
ration asymétrique. Le comportement des micro-pistes peut étre modélisé par une
équation polynomiale de premier ordre avec une partie réelle et une partie imaginaire

positive :

Z

p

istes(f) = 1,6107 % f +2,69 + j(2,43710 % % f +4.11072) (3.2.8)

Comme nous pouvons le constater sur les figures 3.2.11 et 3.2.12, ce modéle nous

permet d’obtenir une trés bonne précision. En effet, I’écart maximal est de 0,6%
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pour la valeur de la résistance et de 1,3 % pour I'inductance dans l'intervalle de

fréquences comprises entre 50 M Hz et 300 M H z.

L(H)

1.2E-8

< 4 i
1.0E-8— 0.0
1 0.2 m2
oz 8.0E-9— 2 - freq=300.0MHz
ST 1 B 04 DeltaL=0.013
— 6.0E-9— L A d
_t/ eq O.Si
4.0E-9 \ 08
] L ~ qn DeltaL=(L_lay-Leq)/L_lay
2.0E-9 III/?¥TlII{IIIIlIIIIIIIT\lIIII 1.0 |||||||||||TT||T||||||||{||IT
0 50 100 150 200 250 0 50 100 150 200 250 300
freq, MHz freq, MHz
(a) Inductance extraite de la simulation (b) Ecart relatif entre 'inductance du modéle

post-layout (Ljqy) et celle du modeéle polynomial polynomial et celle extraite de la simulation
(Leg)- post-layout.

FIGURE 3.2.11: Comparaison entre I'inductance extraite de la simulation post- layout
en configuration asymétrique et celle du modéle polynomial des micro-pistes.
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Y= 0.000— T —=

—R

LA Y IO
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freq, MHz

300

0.025—

0.020—

-0.005;

0 DeltaR=(R _lay-Req)/R _lay

0
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freq, MHz
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(a) Résistance extraite de la simulation (b) Ecart relatif entre la résistance du modéle
post-layout (Ry,,) et celle du modéle polyno- polynomial et celle extraite de la simulation
mial (Req). post-layout.

FIGURE 3.2.12: Comparaison entre la résistance extraite de la simulation post- layout
en configuration asymétrique et celle du modéle polynomial des micro-pistes.

3.2.5. Modéle polynomial complet pour ’extraction des caractéristiques

électriques des micro-récepteurs RMN

Pour donner un modéle complet du micro-récepteur RMN implantable, nous as-
socions le modéle asymétrique de la micro-bobine et celui des micro-pistes. Cette
association permettra de prévoir le comportement fréquentiel du capteur et donc
de tracer le paramétre S11. Les coefficients du modéle seront ensuite adaptés de
facon a ce que le paramétre S11 soit en accord avec celui que nous avons mesuré
sur la micro-bobine correspondante, comme l'illustre la figure 3.2.13. Une fois que
le modéle de chaque bobine est optimisé, nous pourrons extraire les caractéristiques

électriques des bobines et des pistes.
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VARG

Ccs_r4=57.2
Csubs_r4=13.6
Cshnt_r4=Ccs_r4+Csubs_r4

Z1P_Eqgn
Z1P3
Z[1,1]=Rs_r4+Rs1_r4*freq-Rs2_r4*freq*freq+j*(Ls0_r4+Ls1_r4*freq-Ls2_r4*freq*freq)
_ VAR
* - Vars
Rs_r4=0.2
Z1P_Eqgn Rs1_r4=5.2e-9
71P1 Rs2_r4=7.5e-18
Z[1,1]=R+Rc*freq+j*(X+Xc*freq) Ls0_r4=0.32
% Term Ls1_r4=6.2e-8
> | Term1 VAR c Ls2_r4=5.5¢-18
g Num=1 VAR4 C6 +
7250 Ohm R=2.69 C=Cshnt_r4 fF
= X=4.1e-2 !
Xc=2.437e-008
Rc=1.6e-009 AR

+
Term S1P _I_

Term3 SNP3
Num=2

Z=50 Ohm

File="Verre_01_01_rect4.s1p"

freq (50.00MHz to 300.0MHz)
(b)

FIGURE 3.2.13: Circuit de comparaison (a) entre le paramétre S11 modéle polyno-
mial complet et le paramétre S11 mesuré de la micro-bobine (b).

3.3. Caractérisation des micro-récepteurs fabriqués a partir

du modéle polynomial

Dans cette section, les paramétres S du modéle polynomial complet de chaque confi-
guration sont confrontés aux paramétres S mesurés sur les micro-récepteurs fabriqués
afin de pouvoir les caractériser. Les caractéristiques électriques des micro-bobines
implantables seront donc déterminées par le modéle final, obtenu en réduisant I’écart

entre les parameétres S mesurés et ceux du modéle post-layout aprés 'ajustement des
coefficients de celui-ci.
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Pour étre capables d’extraire les valeurs des caractéristiques électriques des micro-
récepteurs, nous optimisons les coefficients des modéles des différentes configura-
tions simultanément. En effet, comme ’ensemble des pistes et des micro-bobines a
été fabriqué avec le méme procédé principal (électrodéposition de Cu), nous mul-
tiplions tous les coefficients de tous les modéles par deux coefficients globaux qui
correspondent & une augmentation de la résistance d’un facteur 2,6 et de la valeur

de I'inductance d’un facteur 1,2.

[’augmentation importante de la résistance mesurée par rapport a celle prédéter-
minée par la modélisation post-layout peut étre due a la qualité de 1’électrodéposi-
tion ainsi qu’a la qualité des étapes intermédiaires de fabrication (dépot de couches
minces de Ti-W, AU, etc...). En effet, la finition des surfaces des conducteurs peut
provoquer une augmentation des pertes [139, 109]. Cette augmentation des pertes
peut étre liée aussi a 'interconnexion entre la bobine et la piste centrale de signal,

sans oublier la possibilité des pertes liées a la méthode de mesure.

Par la suite, nous avons optimisé les coefficients des modéles de facon individuelle.
Ainsi, le modéle des micro-pistes de '’ensemble des différentes bobines est opti-
misé avec les mémes coefficients, car celles-ci ont la méme structure pour toutes les
configurations des micro-récepteurs. Pour finir, les coefficients du modéle de chaque
forme sont ajustés jusqu’a ce que les paramétres S11 des modéles correspondent
avec les parameétres S11 mesurés, comme l'illustre la figure 3.3.1 pour le cas de la

micro-bobine rectangulaire avec quatre spires.

Mesures effectuées Modéle polynomial

sur les récepteurs de la bobine plus celui
fabriqués des pistes
Paramétres S Paramétres S
du modele
- Ajustement
Comparaison des coefficients
Ecart Non
minimal
Oui
Modeéle
polynomial
retenu freq (50.00MHz to 300.0MHz)

(a) Méthodologie d’ajustement des coefficients du (b)  Correspondance du  paramétre
modéle polynomial pour avoir une convergence entre S11 entre la mesure et le modéle du
le paramétre S11 mesuré et simulé. micro-récepteur.

FIGURE 3.3.1: Méthodologie d’ajustement du modéle polynomial et exemple d’ap-
plication avec le récepteur dont la micro-bobine est rectangulaire avec quatre spires.
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3.3.1. Paramétres S des différentes géométries de micro-récepteurs

La mesure du paramétre S11 de chaque configuration des micro-récepteurs est don-
née dans les figures 3.3.2 & 3.3.10. Sur ces figures, l'incertitude par rapport a I'espé-
rance des paramétres S11 mesurés est indiquée pour chaque géométrie. Etant donné
que le nombre de micro-bobines de chaque forme varie entre 3 et 6, ceci ne permet
pas d’avoir suffisamment de mesures pour déterminer la loi de probabilité que suit la
distribution de nos mesures, nous avons donc procédé par un traitement statistique
pour déterminer 'incertitude. De cette fagon, la moyenne p (ou espérance) du S11
de chaque géométrie est donnée par I'équation 3.3.1 et I'incertitude relative AS11/u
(ou dispersion) par rapport a la moyenne est calculée a partir de I’écart-type o a

I’aide de I'équation 3.3.2 , avec N le nombre de mesures pour chaque forme.

1
= NZSlli (3.3.1)

1t T

ASIL o 1 \/Zi (511; — p)* (3.3.2)

- N—1

La dispersion du parameétre S11 des bobines rectangulaires mesurées est assez im-
portante, notamment pour les fréquences supérieures a 250 M Hz. De ce fait, I'in-
certitude par rapport a la moyenne des parameétres S11 mesurés augmente de 2%
a 7% pour des fréquences comprises entre 250 M Hz et 500 M Hz. En dessous de
250 M H z, I'incertitude varie entre 1% et 2%. Tenant compte des paramétres S11
mesurés, la micro-bobine rectangulaire avec quatre spires la plus représentative est
celle qui se situe dans la premiére ligne (du bas vers le haut, cf. figure 3.3.3) et dans
la premiére colonne (de gauche a droite). Son paramétre S11, utilisé dans la suite

de ce travail, est enregistré sous la référence 01 01 rect4.slp.

A , /c % ) :\\ B

V’. ;;; S \\\

TUTES ¢ N —~ 0.06—
Too0o00 = \ N E
CPLO0D <. [3) 4
o By I - o
SIE5385 I 0.04—
R c v

OI O\OIOI ‘6

o'o'o'ele @ |

5560 € 002+

>=>>>

0.00
I \ I [ I \ I

[
100 150 200 250 300 350 400 450 500

|

freq (50.00MHz to 500.0MHz) freq, MHz
(a) (b)

FIGURE 3.3.2: (a) Paramétres S11 mesurés des micro-bobines rectangulaire avec 4
spires; (b) incertitude relative entre les mesures.
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/ AN

cir5 car6 car5 rac4 |racb recd4 rec5 cir6 cirS car6 car5 rac4 rach|recd
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/ \

rec5 rec4 rac5 rac4 carb5 |car6 cir5 cir6 rec5 rec4d racs rac4 car5 car6 cir5 | ciré \
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FIGURE 3.3.3: Disposition des prototypes sur le wafer. Les prototypes inutilisables
sont encadrés.

La forme rectangulaire avec cinq spires présente la dispersion la plus élevée. En
effet, son incertitude augmente de 1% a 14% dans la plage de fréquences considérées
(cf. figure 3.3.4). Par rapport a la valeur moyenne des paramétres S11 mesurés, la
micro-bobine rectangulaire avec cinq spires la plus représentative est celle enregistrée

sous la référence 01 08 rect5.slp.
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FIGURE 3.3.4: (a) Paramétres S11 mesurés des micro-bobines rectangulaire avec 5
spires; (b) incertitude relative entre les mesures.
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La forme ellipsoidale avec quatre spires a une incertitude inférieure a 1% pour de
fréquences allant jusqu’a 330 M Hz et atteint 5% a 500 M Hz (cf. figure 3.3.5). En
comparaison avec la valeur moyenne des paramétres S11 mesurés, la mesure de la
micro-bobine ellipsoidale avec quatre spires la plus représentative est celle enregistrée

sous la référence 01 03 elip4.slp.

0.06
oo *
PRTATRTAT 0.05—
$E2E3L S oo
222222 S 0.04—
= GJI (D]GJICD‘ = |
m\ﬂ‘ Mwnm 6
gol \—]OIO‘ | 003_
ETONNT < B
OI O]OIO‘ =
poooe & 002+
55555 = .
>>>>> 0,01
0.00 T T T T T T 1
50 100 150 200 250 300 350 400 450 500
freq (50.00MHz to 500.0MHz) freq, MHz
(a) (b)

FIGURE 3.3.5: (a) Paramétres S11 mesurés des micro-bobines ellipsoidales avec 4
spires; (b) incertitude relative entre les mesures.

Concernant la forme ellipsoidale avec cinq spires, la dispersion n’est pas plus im-
portante que celle de la forme ellipsoidale avec quatre spires, mais son incertitude
augmente de 1,5% a 5% dans U'intervalle fréquentiel de mesure (cf. figure 3.3.6). La
micro-bobine ellipsoidale avec cinq spires la plus représentative est celle enregistrée

sous la référence 01 02 elip5.slp.
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FIGURE 3.3.6: (a) Paramétres S11 mesurés des micro-bobines ellipsoidales avec 5
spires; (b) incertitude relative entre les mesures.
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La forme carrée avec cinq spires présente la dispersion globale la plus faible, il s’agit
donc de la forme la plus reproductible. Son incertitude par rapport a la moyenne est
d’environ 0,5% pour des fréquences inférieures a 200 M H z et atteint 3,2% pour des
fréquences comprises entre 400 M Hz et 500 M H z (cf. figure 3.3.7). En considérant
la valeur moyenne des paramétres S11 mesurés, la micro-bobine carrée avec cinq

spires la plus représentative est enregistrée sous la référence 01 04 carb.slp.
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freq (50.00MHz to 500.0MHz)
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FIGURE 3.3.7: (a) Paramétres S11 mesurés des micro-bobines carrées avec 5 spires;
(b) incertitude relative entre les mesures.

De méme, la forme carrée avec six spires a une bonne reproductibilité et sa dispersion
varie entre 1% et 4% dans la gamme fréquentielle de mesure (cf. figure 3.3.8). La
micro-bobine carrée avec six spires la plus représentative est celle enregistrée sous

la référence 0203 carr6.slp.

Concernant la forme circulaire avec cing spires, son incertitude par rapport a la
moyenne est d’environ 1% pour des fréquences allant jusqu’a 150 M H z et augmente
a 8,5% a 450 M Hz (cf. figure 3.3.9). La micro-bobine circulaire avec cing spires la

plus représentative est celle enregistrée sous la référence 01 14 cir5.slp.

La forme circulaire avec six spires, quant a elle, présente une incertitude de 'ordre
de 2% pour des fréquences allant jusqu’a 200 M Hz et augmente & 7% a 450 M H =z
(cf. figure 3.3.10). Par rapport a la valeur moyenne des paramétres S11 mesurés, la
micro-bobine circulaire avec six spires la plus représentative est enregistrée sous la

référence 0201 carrb.slp.

D’autre part, il est intéressant de noter que la fréquence propre de résonance est
trés proche de 500 M Hz pour les géométries rectangulaires et ellipsoidales alors
que celle-ci est comprise entre 350 M Hz et 400 M Hz pour les formes carrées et

circulaires.
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FIGURE 3.3.8: (a) Paramétres S11 mesurés des micro-bobines carrées avec 6 spires;
(b) incertitude relative entre les mesures.
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FIGURE 3.3.9: (a) Paramétres S11 mesurés des micro-bobines circulaires avec 5
spires; (b) incertitude relative entre les mesures.
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FIGURE 3.3.10: (a) Paramétres S11 mesurés des micro-bobines circulaires avec 6
spires; (b) incertitude relative entre les mesures.
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La figure 3.3.11 représente les évolutions en fonction de la fréquence des valeurs des
résistances, des inductances et des facteurs de qualité des micro-récepteurs déduites

a partir des mesures.
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FIGURE 3.3.11: Caractérisitiques électriques extraits des mesures sur les différentes
configurations de micro-récepteurs.
*Remarque : & partir de la fréquence de résonance propre de la bobine, la partie négative dans les figures (c) et (d)

ne correspond pas a une inductance physique mais elle est caractéristique de la réactance capacitive du composant.

Dans le tableau 3.3, nous récapitulons les valeurs des caractéristiques électriques
mesurées pour les fréquences 200 M Hz et 300 M H z.
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Configuration Rectangulaire ‘ Ellipsoidale ‘ Carrée ‘ Circulaire

Nb de spires

Caractéristiques 4 ‘ 5 ‘ 4 ‘ 5 ‘ 5 ‘ 6 ‘ 5 ‘ 6
fo (MHz) > 500 | 480 | > 500 | 500 350 350 400 370
Qmas 1,98 | 1,65 | 1,77 | 1,83 | 2,46 | 2 | 2,55 2,55

LH) | 156 | 19 | 14,1 | 18,6 | 43,9 | 43,8 | 33,6 | 34,5
R (Q) 11,3 [ 15,2 | 11,4 [ 13,8 22,9 | 28 [ 19,8 22,9

A 200 MHz
Crot (F) | 4,5 | 5,3 5 55 | 4,7 | 4,7 | 4,7 | 5,3
Q 1,75 | 2,8 | 1,55 | 1,7 | 2,4 [ 1,96 ] 2,5 | 2,5
LnH) | 17,6 | 22,6 | 15,9 [ 21,6 | 75,4 ] 66,5 | 48,9 | 51,9
R | 17,2 | 27,7 17,1 [ 23,3 106 | 165 | 48,5 | 85,8
A 300 MHz

Crot (0F) | 4 45 | 45 |47 5 [ 3,4 ] 47| 47
Q 1,9 [ 1,5 | 1,7 [ 1,7 [ 1,2 (076 1,9 | 1,9

TABLE 3.3: Tableau récapitulatif des caractéristiques électriques extraites des me-
sures sur les micro-récepteurs.

3.3.2. Extraction des carctéristiques électriques des micro-pistes

Notre modéle final permettant de caractériser les micro-pistes est donné par I’équa-
tion 3.3.3 :

Z o pistes(f) = 6,89 + 1,210 % f + j * (0,0492 + 2,93 107% x f) (3.3.3)

La figure 3.3.12 montre les caractéristiques en fonction de la fréquence de la ré-
sistance et de I'inductance des pistes extraites a partir des mesures grace a leur
modéle polynomial. On constate que la résistance des pistes a une valeur environ
trois fois supérieure a celle déterminée par la simulation post-layout et évolue de
facon linéaire de 7,5 2 a 10,5 {2 pour des fréquences comprises entre 50 M Hz et
300 M Hz. Quant a I'inductance, elle vaut environ 4,7 nH entre 100 M Hz et 300

MH z, ce qui représente une augmentation du 20% par rapport a la valeur simulée.

La faible augmentation de la valeur de I'inductance n’a pas d’impact majeur sur le
micro-capteur. Par contre la forte augmentation de la résistance des pistes signifie
que les pertes par effet joule du signal récupéré par la partie active seront 3 a
quatre fois plus importantes par rapport a la résistance obtenue apreés la simulation
post-layout. Par exemple, si le capteur est connecté a un amplificateur dont I'impé-
dance d’entrée est de 50 {2, cet amplificateur n’aura a son entrée que 80% du signal
RMN mesuré. De plus, si on considére le bruit thermique ajouté par les pistes, le

rapport signal sur bruit sera détérioré d’environ un facteur 8 (cf. équation 1.2.8).

Comme nous l'avons déja précisé dans I'introduction de cette section, 'augmentation
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de la résistance peut étre due a la qualité de la finition de I’électrodéposition et aux
étapes intermédiaires de fabrications, aux pertes par effets de peau et de proximité ;
mais aussi aux simplifications lors des simulations, plus particuliérement dans le cas

du modéle de I'underpass.
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freq, MHz freq, MHz
(a) Inductance. (b) Résistance.

FIGURE 3.3.12: Caractéristiques électriques des pistes extraites a partir des mesures
a I'aide du modéle polynomial.

3.3.3. Extraction des caractéristiques électriques d’une des micro

bobines

Le polynome de second degré qui nous a permis d’extraire les caractéristiques élec-
triques de la micro-bobine rectangulaire avec quatre spires est donné dans I'équation

suivante :

Zybobine = 0,598 + 2,6 107" % f + 4,43 107 x f*

+7(2,442,28107% % f 41,64 1070 % £?) (3.3.4)

Sur la figure 3.3.13, on retrouve I'inductance et la résistance extraites a partir de la
mesure (courbe bleue), 'inductance et la résistance décrites par le modéle polynomial
complet (courbe rouge) et 'inductance et la résistance correspondant uniquement
a la micro-bobine exprimées par I’équation 3.3.4 (courbe violet). On peut constater

que le modéle reste valable jusqu’a environ 300 M H z.

Nous pouvons observer que la valeur de I'inductance de la micro-bobine varie entre
9,9 nH et 12,7 nH pour des fréquences allant de 50 M Hz a 300 M Hz. Cette va-
leur a augmenté d’environ 30% par rapport aux valeurs calculées par la simulation
post-layout. Ceci n’a pas d’impact majeur, par contre nous ne pouvons plus consi-

dérer qu’il s’agit d’une valeur quasi constante avec de faibles variations.
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Concernant la valeur de la résistance, elle varie de 0,8 (2 a 4,9 {2 dans la gamme
de fréquences étudiées, soit deux a quatre fois plus que la valeur simulée. Cette
augmentation si importante de la résistance peut étre due aux étapes intermédiaires
de fabrications, aux propriétés et a la qualité des matériaux utilisés et aux finitions,
mais aussi a des phénoménes d’effet de proximité et d’effet de peau qui auraient été

sous- estimés lors des simulations post-layout.

Cependant, il est important de constater que la plus forte contribution a la résistance

du micro-capteur est due aux micro-pistes.
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FiGURE 3.3.13: Caractéristiques électriques du micro-récepteur a base d’une
micro-bobine rectangulaire avec quatre spires extraites a partir des mesures
(Lm65T60t4’ Rmesrect4)7 du modele Complet (Lmodrect47 Rmodrect4) et du modéle in-
dividuel de la micro-bobine (L,cca, Ryecta)-

Sur la figure 3.3.14, le facteur de qualité maximal de 1’ensemble (micro-bobines et
micro-pistes) a 200 M Hz est d’environ 1,7 alors que celui de la micro-bobine seule
est d’environ 5,6. Ainsi, on constate que les micro-pistes provoquent une dégradation

du facteur de qualité du micro-récepteur d’un facteur 3.
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a partir des mesures (Qmodrecta) €t & partir du gulaire avec quatre spires, seule, tracé a partir du
modéle polynomial complet (Q¢ot recta)- modéle individuel.

FIGURE 3.3.14: Facteur de qualité du micro-récepteur en fonction de la fréquence.
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Par rapport a la simulation de la micro-bobine, le facteur de qualité mesuré est

réduit d’un facteur 2,3 en raison de 'augmentation de la résistance des spires.

En ce qui concerne la capacité parasite, il est difficile d’extraire la capacité propre
a la micro-inductance. Dans la figure 3.3.15, la capacité parasite est tracée a partir
de I’équation 3.1.11 (rappelée ci-dessous) ou I'inductance totale du micro-récepteur

est aussi prise en compte.

1
Cyiobate(f) (27Tfo)2 L(f)
Nous constatons que cette capacité varie entre 2.5 pF et 5 pF, soit 100 fois plus
grande que celle prédite par la simulation post-layout. Parmi toutes les caracté-
ristiques électriques modélisées aprés la simulation post-layout, c’est la capacité
parasite qui présente 'augmentation la plus importante. Cette forte augmentation
peut étre expliquée par des simplifications des étapes de fabrication non prises en
compte lors de la modélisation du layout, mais aussi par des éventuelles irrégularités

présentes au niveau de la surface des conducteurs.

La fréquence propre de résonance du capteur est inversement proportionnelle a la
racine du produit de la capacité globale et de I'inductance. Du fait que I'inductance
soit 100 fois plus élevée, nous avons une réduction d’un facteur dix de la fréquence
propre de résonance des micro-bobines que nous retrouvons dans les mesures réali-

sées.
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FIGURE 3.3.15: Evolution de la capacité parasite de la micro-bobine rectangulaire
avec quatre spires en fonction de la fréquence.
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3.3.4. Récapitulatif des caractéristiques électriques extraites de

I’ensemble de micro-bobines et choix de la configuration optimale

Le polynéme de second degré, qui nous permet de modéliser les micro-bobines, est
donné dans I'équation 3.3.5. Le tableau 3.4 récapitule les valeurs des coefficients

correspondants a chaque forme.

_ 2 . 2
Z,ufbobine—RO—i_Rl*f_'_RQ*f +](L0+L1*f—|—L2*f ) (335)
Nb de Coefficient
Forme .
spires Ro ‘ Ry ‘ Ro ‘ Lo ‘ L ‘ Lo
4 0,598 | 2,610710 | 4,421017 | 2,4 2,2810~8 | 1,6410°16
Rectangulaire
5 1,3 2,610710 | 1,2510716 | 3,6 1,810°8 2,6410~16
4 0,78 | 2,610710 | 4,6810°17 | 2,76 | 1,0210% | 1,6810 16
Ellipsoidale
5 1,04 | 2,610710 | 9,8810~17 | 3,96 | 1,3210°% | 2,6410°16
Carre 5 2,34 | 2,610710 | 1,9510716 | 7,2 8,110711 | 1,0410°15
arre N
6 2,34 | 1,431078 | 2,610716 7,2 | 816107 | 1,061071°
5 1,3 2,610710 | 1,5610716 | 6,48 | 3,6107° 7,210~16
Circulaire N
6 2,03 | 1,511078 | 2,610716 | 7,08 1,2107° 7,56 1016

TABLE 3.4: Tableau récapitulatif des coefficients

des modéle polynomiales pour

chaque configuration de micro-bobine.

Les résistances des micro-bobines extraites a partir des paramétres S mesurés sur
chaque récepteur sont regroupées dans la figure 3.3.16. Nous constatons que les
résistances respectives des formes carrées et circulaires sont environ deux fois plus
importantes que celles des formes rectangulaires et ellipsoidales; ceci se justifie par
le fait que la largeur des formes carrées et circulaires est le double de celle des formes

rectangulaires et ellipsoidale.
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FIGURE 3.3.16: Résistance extraite des micro-bobines en fonction de la fréquence.
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Nous pouvons observer aussi que plus le nombre de pistes augmente, plus la résis-
tance devient importante. Par exemple, pour la forme rectangulaire avec cinq spires,
sa résistance varie de 1,6 2 a 12,7 {2 pour des fréquences allant de 50 M Hz a 300

M H z, soit environ le double par rapport a la forme rectangulaire avec quatre spires.

Dans les figures 3.3.16 et 3.3.17, nous pouvons constater que les caractéristiques
électriques des micro-bobines carrées et circulaires évoluent plus rapidement que
celles des formes rectangulaires et ellipsoidales. En effet, les fréquences propres de
résonance des deux premiéres formes sont inférieures a celle des formes rectangu-
laires et ellipsoidales. Ceci provoque une variation plus importante de la valeur de
I'inductance des formes carrées et circulaires respectivement, notamment des formes
carrées pour lesquelles I'inductance varie de 27 nH a 53 nH, soit une variation de 26
nH dans la gamme fréquentielle utilisée alors que I'inductance de la micro-bobine

rectangulaire avec quatre spires a une variation de 3 nH.
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FIGURE 3.3.17: Inductance extraite des micro-bobines en fonction de la fréquence.

Les facteurs de qualité correspondants aux caractéristiques des micro-bobines ex-

traits par simulation sont illustrés dans la figure 3.3.18.
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FIGURE 3.3.18: Facteur de qualité des micro-bobines en fonction de la fréquence.
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Sur toute la gamme fréquentielle d’utilisation, on constate que les meilleurs facteurs
de qualité sont ceux des formes circulaires (4,6 < @) < 5) et principalement celui de

la micro-bobine rectangulaire avec quatre pistes (5,2 < @ < 5,9).

De la méme facon que pour les inductances, les capacités parasites propres aux
formes carrées et circulaires varient plus rapidement que celles des formes rectan-
gulaires et ellipsoidales. Ceci est da a la proximité de leurs fréquences de résonance

propres avec les fréquences de travail.

Comme nous 'avions constaté dans la section 3.3.1, la fréquence propre de résonance
des micro-bobines associées aux micro-pistes est de 'ordre de 400 M Hz 4 500 M H z
pour les formes rectangulaires et ellipsoidales et d’entre 350 M Hz et 400 M H z pour
les formes carrées et circulaires, soit en moyenne douze fois moins que la fréquence
propre de résonance obtenue a partir des simulations post-layout des micro-bobines
sans les pistes. Ceci justifie le fait que l'inductance, la résistance et la capacité
parasite évoluent plus rapidement que celles des modéles individuels pour lesquels

les valeurs de 'inductance et de la résistance étaient pratiquement constantes.
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F1GURE 3.3.19: Capacité des micro-bobines en fonction de la fréquence.

Dans le tableau 3.5, nous avons récapitulé les principales caractéristiques électriques
des différentes formes pour des fréquences de travail de 200 M Hz et 300 M H z.

Pour conclure sur les avantages des différentes formes, nous avons constaté que la
forme rectangulaire avec quatre spires est, a ce stade, la plus performante. Cette
forme présente la résistance la plus faible, ce qui équivaut & un bruit thermique
moins important. Cette forme a le rapport de qualité le plus élevé, ce qui nous
permetra d’avoir un meilleur rapport signal sur bruit. Elle présente aussi la capacité
parasite la plus faible, ainsi son inductance et sa résistance sont les plus constantes

des huit autres formes étudiées.
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Nous utiliserons donc la forme rectangulaire avec quatre spires pour la suite de notre

étude.
Configuration Rectangulaire ‘ Ellipsoidale ‘ Carrée ‘ Circulaire
Nb de spires
Caractéristiques 4 ‘ 5 ‘ 4 ‘ 5 ‘ 5 ‘ 6 ‘ 5 ‘ 6
fo (MHz) > 500 | 480 | > 500 | 500 350 350 400 370
Qmaz 5,9 4,4 4,1 3,2 5,1 3,4 4,97 4,9
LnH) | 10,7 [14,1] 9,2 | 13,6 | 39 | 39,4 28,6 | 29,9
R (Q) 2.4 | 6,3 | 2,65 5 10,2156 | 7.6 | 7.6
A 200 MH=z
Cot wF) | 6,5 | 7.2 | 7.7 | 7,4 | 53] 52] 55 | 6,2
Q 558 | 2,8 | 43 |34 |48 |32 | 47 | 4,7
L(nH) | 12,7 | 17,4 | 11,1 | 16,8 | 53,5 | 54,4 | 38,4 | 40,1
R (Q) 4,7 12,7 ) 10,1 | 20,1 | 30,2 | 15,5 | 15,5
A 300 MHz
Ctot (pF) 4 4,5 | 45 | 47| 5 3.4 | 4,7 | 4,7
Q 51 (26 | 41 |32 |28 [31]32 | 36

TABLE 3.5: Tableau récapitulatif des caractéristiques électriques extraites des me-
sures sur les micro-bobines grace au modéle polynomial.

3.4. Etude du comportement électrique du micro-récepteur
RMN retenu

Dans cette section, nous avons regroupé le travail développé dans ce chapitre. Comme
nous l'avons dit dans le paragraphe précédent, le micro-récepteur dont la partie ac-
tive est une micro-bobine rectangulaire avec quatre spires est celui qui nous offre les
meilleures performances et c’est cette configuration que nous allons retenir par la

suite.

Dans le paragraphe 3.4.1 nous vérifierons le comportement fréquentiel du modéle
polynomial du micro-récepteur retenu pour valider son utilisation dans les simula-
tions a suivre. Ce modéle polynomial est valide dans la plage fréquentielle allant de
50 MHz a 300 M Hz.

Comme nous 'avons vu dans la section d’introduction 3.1, le modéle pour une
bobine réceptrice en RMN utilisé couramment ne représente pas le comportement
physique réel d'un tel récepteur. Un circuit électrique alternatif correspondant au

comportement réel d’'une bobine réceptrice est proposé dans le paragraphe 3.4.2.

Pour finir, dans le paragraphe 3.4.3, nous donnerons le circuit électrique définitif du
micro-récepteur RMN retenu dont la partie active est une micro-bobine de forme
rectangulaire avec quatre spires, et nous analyserons le comportement électrique de

celui-ci.
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3.4.1. Vérification du comportement du modéle polynomial du

micro-récepteur a la résonance

La figure 3.4.1a montre le modéle polynomial complet du micro-récepteur, avec une
répartition de la capacité parasite globale. Pour vérifier la validité de ce modéle,
nous avons comparé sa réponse fréquentielle par rapport a la réponse fréquentielle
correspondante au paramétre S11 mesuré sur le micro-récepteur rectangulaire avec
4 spires (cf. figure 3.4.1b), pour une fréquence de résonance de 200 M Hz et avec

une adaptation a une charge de 50 2.

Aprés avoir optimisé la répartition de la capacité globale pour obtenir le méme
comportement fréquentiel illustré sur la figure 3.4.2, nous avons constaté que la
contribution plus importante a la capacité parasite est due aux pistes (5,8 pF) alors

que celle due a la bobine n’est que de 0,7 pF.

Les paramétres S11 de ces circuits d’évaluation sont donnés dans la figure 3.4.2. Le
faible écart relatif entre leurs réponses fréquentielles (de I'ordre de 4%), nous permet

de vérifier le comportement fréquentiel du modéle polynomial du micro-récepteur.

Par ailleurs, nous avons pu vérifier que la réponse fréquentielle de ces circuits cor-
respondait bien a la réponse d’un micro-récepteur en comparant la figure 3.4.2 avec
Pallure du paramétre S11 mesuré avec l’ancienne version illustrée dans la figure
1.2.7a.
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(a) Modeéle polynomial avec une capacité d’accord et une adap-
tation de 50 €.
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(b) Bloc .slp, simulant le paramétre S11 me-
suré sur le micro-récepteur, avec une capacité
d’accord et une adaptation de 50 €.

FIGURE 3.4.1: Circuits d’évaluation de la résonance du micro-récepteur de forme
rectangulaire avec quatre pistes.
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FIGURE 3.4.2: Comparaison de paramétres S11 correspondant aux circuits des fi-
gures 3.4.1a et 3.4.1b.

3.4.2. Circuit électrique équivalent d’une bobine réceptrice en RMN

Afin d’avoir un circuit électrique qui modélise fidélement le comportement d’une
bobine réceptrice en RMN, dans le paragraphe 3.4.2.1, nous allons redémontrer
I’expression qui décrit le comportement physique d’une bobine traversée par un
champ magnétique (ce qui est le cas d’'une bobine réceptrice en RMN). A partir de
cette expression, dans le paragraphe 3.4.2.2 nous proposerons un modéle électrique

correspondant au comportement physique d’une bobine réceptrice en RMN.

3.4.2.1. Phénoméne d’induction magnétique dans le contexte d’un
récepteur RMN

Pour mieux comprendre le modéle d'une bobine statique traversée par un champ
magnétique, tenant en compte I’ensemble des phénoménes physiques mis en jeu,
nous allons redémontrer I'expression de I'induction magnétique a partir des équations

d’électromagnétisme et notamment a 'aide du potentiel vecteur magnétique [140].

Considérons une bobine réceptrice RMN statique placée sous un échantillon & me-
surer dans le plan 707, Le champ magnétique statique BO.? polarise tous les
spins de I’échantillon donnant lieu & un vecteur d’aimantation nucléaire instantanée
M(t). 7. Lorsque l'impulsion RF est émise sur 'axe 0% le vecteur d’aimantation
va basculer sur cet axe et se replace sur l'axe 5?: quand l'impulsion s’arréte. Cela
provoque une variation de la composante du vecteur d’aimantation suivant 'axe Oy.
D’apreés la loi de Biot et Savart, cette variation du champ 31.7 correspondant au
vecteur d’aimantation est liée a une variation de courant dans la bobine réceptrice,

représentative du signal RMN mesuré.

Dans les lignes suivantes, nous allons étudier le cas d’'un champ magnétique crée
en un point C' de I'espace par un circuit de longueur [ parcouru par un courant
d’intensité i(t). La contribution d’un point P du circuit & ce champ magnétique est

donnée par la longueur infinitésimale dI.
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La loi de Biot et Savart est exprimée par 1’équation 3.4.1 :

B.Y(C) = 4ﬂ/< 67 A7> (3.4.1)

ou r est la distance entre le point P et le point C, donnée par la relation suivante :

R

() (3.4.2)

r =

ot R est le rayon de la boucle et « est 'angle entre le vecteur unitaire U et Daxe

O*.

FIGURE 3.4.3: Champ magnétique au point C.

Dans le cas d’un solénoide, le théoréme d’Ampére montre que I'intensité du champ
magnétique produit par une boucle parcourue par un courant i(t) est donnée par la

relation suivante :

Bi(t) = -G -it) (3.4.3)

ou G = nbdetours/longueur du conducteur est une constante définie en fonction
des paramétres géométriques de la boucle, et p = pop,, avec pg = 4w 107"H/m
la perméabilité magnétique du vide et p, la perméabilité magnétique rélative au

milieu.

En accord avec le principe de réciprocité, initialement proposé par Rayleigh [111],
repris par Hoult dans le cas de la RMN [142], la loi de Biot et Savart est réciproque.

On peut donc dire que le champ B(t) induit un couranti(t) dans la bobine.

D’aprés le principe de conservation, quand un flux magnétique traverse une sur-
face fermée, le nombre de lignes de champ qui rentrent dans la surface fermée et
égale au nombre de lignes de champ sortant de cette surface. De cette fagon, le

flux magnétique total traversant la surface fermée est nul [143, pp. 43-44|. Ainsi,
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la forme intégrale de la loi de Gauss est la suivante :

—
¢SurfaceFermée - %Bl?ds =0 (344)

De la méme fagon, compte tenu de la nature conservative du flux magnétique, la
divergence d’'un champ en un point quelconque est nulle [143, p. 53|. La forme

différentielle de la loi de Gausse est :

divB, = 0 (3.4.5)

A partir de cette relation et de la propriété suivante [1414] :

div (r_o%ﬁ) —0 (3.4.6)

nous déduisons I'expression ci-dessus qui traduit le fait que le champ magnétique

_>
B dérive d’un potentiel vecteurZ :

B —roi A (3.4.7)

En effet, le rotationnel d’un potentiel vecteur magnétique mesure la tendance du
champ a circuler autour d’'un point, représentatif du courant induit dans le circuit.

L’expression du potentiel vecteur dans un circuit de longueur [ est :

A=N /(M> (3.4.8)

T dr r

[’équation de Maxwell-Faraday montre le lien entre le champ magnétique § et le
champ électrique E produit dans un conducteur. Si on introduit I’équation 3.4.7

dans la forme différentielle de la loi de Maxwell-Faraday [143, p. 80|, nous avons :

tE = = —rot 3.4.9
ro ro oy ( )

ot ot

— 8§1> 8——%22 —%(@)

Ceci donne :

ot

rot ( + a?) =0 (3.4.10)

A partir de la propriété suivante [144] :

rot (Wi (—V)) =0 (3.4.11)
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nous pouvons déduire que la différence de potentiel produite par le vecteur d’aiman-

tation instantanée le long d’un segment dl est donnée par la relation 3.4.12 :

E(t)+ agp = —grad (V(t)) (3.4.12)

Le potentiel scalaire électrostatique V' est de signe opposé au champ électrique par

convention [113, p. 121]. La différence de potentiel aux bornes de la bobine est donc :

ot

— (V) = Vat) :/az(“ﬁ +/ﬁ(t).ﬁ (3.4.13)

En appliquant le théoréme de Stockes [111], le terme correspondant au potentiel

vecteur dans I’'équation 3.4.13 devient :

ot

B B
oA 9 0
/J.cﬁ: —/Z(t).ﬁ - —//@Z.d? (3.4.14)
ot ot
A A s
A partir de la propriété de flux conservatif, nous constatons que ce terme correspond

a une différence de potentiel induite par le passage du flux magnétique traversant

la bobine :

/agt(t)ﬁ _ %//E(—t;.ﬁ _ % (5:1).9) - % (3.4.15)

Dans notre cas d’étude d’une simple bobine, on remplace la valeur du champ magné-
tique donnée dans I’équation 3.4.3 et sachant que la surface entourée par la bobine
est S, nous pouvons déduire que ce terme est proportionnel a la dérivée du courant
induit avec un facteur multiplicatif qui correspond a la valeur de I'inductance de la

boucle :

/ 0@@)_3 ers a;(tlt) _ Lsag(tt) (3.4.16)

A

Ceci est donc représentatif du phénoméne d’induction magnétique. Or, la mise en
mouvement des charges dans le circuit due au vecteur potentiel donne naissance a
un champ électrique le long d’un segment dl. Pour calculer la contribution du champ

électrique a I'équation 3.4.13, nous allons considérer la loi d’Ohm dans un segment

dl :

—
J

() = o E (1) (3.4.17)
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La résistance linéique d’'une portion de la bobine (dl ) avec une section S est :

ol

dR—E

(3.4.18)

D’om la relation suivante dans laquelle R, représente la résistance totale de la bobine

et i(t) est le courant induit :

— 5—
J( i

/Bﬁ(t).aﬁ :/B 'Of).ﬁ :/ ;g).ﬁ _ /B?(t).cﬁ%: Ri(t)  (3.4.19)

Ainsi la différence de potentiel entre les bornes A et B de la bobine étudiée est

donnée par 'expression 3.4.20 :

di(t)

t)=Usp=Vy— Vg =L,
6() AB A B ot

+ Ryi(t) (3.4.20)

Cette expression montre que la différence de potentiel aux bornes d’une bobine
est due a deux composantes : une due au potentiel vecteur Z(t) et une due au
champ électrique ﬁ(t) Ce sont ces deux phénomeénes qui contribuent a la différence
de potentiel aux bornes de la bobine et cette contribution est proportionnelle au

courant induit dans celle-ci par le champ Bj.

La contribution de la résistance R, & la différence de potentiel aux bornes de la
bobine avait déja été introduite par Roche en 1978 [138] et discutée & nouveau par
McDonald en 2008 [145]. En effet, le passage par les équations d’électromagnétisme
et non pas par les équations de force électromotrice |146], nous permet d’éviter des

confusions sur les principes mis en jeu |[110].

3.4.2.2. Circuit électrique proposé pour une bobine réceptrice en RMN

Dans la relation 3.4.20, les valeurs de l'inductance L, et de la résistance R, sont
constantes et ne dépendent que des paramétres géométriques de la bobine. L, et R,
sont en série, traversées par le courant i(¢) induit dans la bobine par le champ Bj.
D’autre part, on constate que la différence de potentiel aux bornes de la bobine et

le courant induit ont le méme sens ce qui nous place dans la convention générateur.

Dans ce cas, le circuit électrique qui modélise le mieux le comportement physique

décrit par 'équation 3.4.20 est donné dans la figure 3.4.4.
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A
X A
R/
Rsi(t)
@) i(t) . Uas
ot

Ls 8(:)

B

FIGURE 3.4.4: Circuit électrique proposé pour une bobine traversée par un champ
magnétique variable.

L’admittance de ce circuit est la suivante :

1 1

Y == -
Z Ry + jwL,

Y = —j

(WL)Q (Q+M N 1) (3.4.21)

(wLy)® <_Q§1(w) + 1)

Dans cette relation, Q4(w) = wL,/ R est le facteur de qualité de la bobine, or s’il est

suffisamment grand pour que Q+(w) soit négligeable devant 1, nous pouvons écrire :
S

R, 1 1 1
- (3.4.22)

Y =~ + - = 5
(wLy)?  JwLs  RyQiw)  jwLs

Ceci montre qu'une impédance en série avec une résistance peut étre aussi représen-
tée par un schéma équivalent en paralléle pour lequel I'inductance vaut toujours L

et la résistance est exprimée par la relation suivante :

(st)2
R,

R, = R,Q*(w) = (3.4.23)
D’apreés ceci, le circuit proposé dans la figure 3.4.4 accepte un circuit équivalent avec

une résistance R, en paralléle a I'inductance de la bobine.

Afin de vérifier le comportement fréquentiel des circuits proposés, nous considérons
le modéle polynomial de la partie active du micro-récepteur retenu. Ainsi, sur la
figure 3.4.5a, nous avons le modéle polynomial de la micro-bobine retenue avec une

capacité en paralléle de 59 pF pour obtenir une résonance a 200 M H z. Sur la figure
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3.4.5b nous avons le circuit équivalent avec la partie réelle du modéle en paralléle a
la bobine et a la capacité.
Pour comparer et valider notre démarche, sur la figure 3.4.5¢ nous avons utilisé le

méme modeéle polynomial sous la configuration RLC' en série actuellement utilisée

en RMN pour représenter une bobine réceptrice.

Ucp

Ucs l Z1P_Eqgn 21P_Eqn
R Z1P20
| Z[11]5j"Ls 71 AT Qs*0s'Rs
GID l 819 zZIPEqn T C
* + | Z1P21 Cc20
ZIP Eqn X GeCopF ® N
+ Z1P19 . , Z[1,1]5j*Ls —— C=Cc pF
Z[1,1]=Rs
LAC | I_AC
SRC7 SRC8
lac=polar(I_amp,0) mA lac=polar(l_amp,0) mA|
Freq=freq Freg=freq

(a) Circuit électrique proposé avec la résis-  (b) Circuit électrique proposé avec la résistance et

tance et 'inductance en série. I'inductance en paralléle.
20
Uin . - R
Uc_a
Z1P_Eqgn Z1P_Eqgn
71P23 71P22
W vac  ZARRLs ZIARs
@ \s/aRtiS:)olarU o)V ~L- 821 dB(HC a)
Freq=freq — C=CcpF | B dB(Hcr
_ ° Biten
— CS
40 I T
1E6 1E7 1E8 1E9
= freq, Hz
(c) Circuit électrique RLC' en série cou- (d) Réponses fréquentielle du circuit de la figure
ramment utilisé en RMN. 3.4.5a (H,s), du circuit de la figure 3.4.5b (H,,)

et celui de la figure 3.4.5¢ (H,.,).

FIGURE 3.4.5: Comparaison du comportement fréquentiel des circuits électriques
proposés par rapport au circuit électrique RLC' en série couramment utilisé dans le
domain de la RMN pour modéliser une bobine réceptrice.

Dans la figure 3.4.5d, nous avons la fonction de transfert des différents circuits
évalués. Nous constatons que la réponse fréquentielle des circuits proposés (figures
3.4.5a et 3.4.5b) sont équivalentes et correspondent & un circuit sélectif qui est le

comportement physique d’'une bobine réceptrice RMN.

Nous pouvons constater que les tracés des trois circuits ont un gain maximal a la
fréquence de résonance de 15 dB. Ceci équivaut a un gain en tension d’environ 5,6.
Comme nous pouvons le voir sur le tableau 3.5, cette valeur correspond au facteur

de qualité de la bobine, représentatif du facteur de surtension du circuit résonant.

Malgré le fait que 'amplitude de la résonance soit équivalente entre les trois circuits,

le circuit de la figure 3.4.5¢ reproduit tous les signaux en dessous de la fréquence



3.4. Etude du comportement électrique du micro-récepteur RMN retenu 127

de coupure sans aucune atténuation. Le circuit RLC' en série couramment utilisé
en RMN se comporte donc comme un filtre passe bas avec une résonance au niveau
de la fréquence de coupure. Ce modéle n’est pas en accord avec le comportement

physique d’une bobine réceptrice.

Dans la suite de ce travail, nous proposons d’utiliser les circuits électriques des figures
3.4.5a et 3.4.5b pour représenter nos bobines réceptrices en RMN. Néanmoins, il faut
faire attention au fait que la résistance du circuit en paralléle est R, = R Q*(w)
et que la source de courant i(t), représentative du courant induit par le champ
magnétique, est définie par le rapport entre le signal RMN (en volts) et la valeur

absolue de I'impédance de la bobine a la fréquence de travail :

v urmn(t)
i(t) = Zool (3.4.24)

3.4.3. Analyse du circuit électrique équivalent du micro-récepteur RMN

Dans la figure 3.4.6, nous donnons les deux circuits électriques qui nous permettent
de modéliser le comportement du micro-récepteur retenu. Les capacités d’accord et

adaptation retenues sont de 39 pF' et 120 pF respectivement.

Ucs Utls \ 1 Uls
l b - ’ rd]
Z1P_Eqn Z1P_Eqn ©
& | z1P13 Z1P14 Cc14
Z[1.1]5)"Ls Z[1,1]=Rpiste+j*Lpiste C=Cm pF
L} s
c Tc e Capacite {
c15 c22 c13 ' :
L 21P_Ean ~ C=Cc pF S cocopF < c-cipr d'adaptation g re
\ 4 * | z1P12 R=50 Ohm
ac \ Z[1,1]=Rs VAR VAR
SRC4 VAR10 Capacité VAR
lac=polar(l_amp,0) A gc:g; d'accord g;f?zo
Freq=freq p=> -
==

(a) Circuit électrique avec la résistance de la bobine en série.
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* =2
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Z[1,1]5j*LS empee C=Cc pF e C=CP PF ampme C=Ct pF R=50 Ohm
I_AC
SRC1
lac=polar(l_amp,0j A
Freq=freq K Zcp_charge Ztlp_source

IH

(b) Circuit électrique avec la résistance de la bobine en paralléle.

FIGURE 3.4.6: Circuits électriques équivalents du micro-récepteur retenu.



128 Chapitre 3. Modélisation et Analyse des Micro-récepteurs RMN Implantables

Ces deux circuits sont équivalents entre eux comme nous pouvons le noter dans la
figure 3.4.7 correspondant aux tensions aux bornes de la résistance de charge de 50
) pour un signal d’amplitude unitaire. Nous pouvons observer que les valeurs de
capacités choisies nous permettent d’obtenir un bon transfert en tension. Cependant,
on peut constater une atténuation du signal aux bornes de la bobine d’environ 10
% par rapport a la source, cette atténuation est due a la dégradation du facteur de

qualité provoquée par les pistes de signal.

Ul a

=
0.2 © Ulp
— Uls

0.0 I|l||IllIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIII

0 50 100 150 200 250 300 350
freq, MHz

FIGURE 3.4.7: Tension aux bornes de la charge, en fonction de la fréquence, corres-
pondant aux circuits électriques proposés en serie et en paralléle (U et Uy, respec-
tivement) et au circuit équivalent basé sur le modéle RLC couramment utilisé en

RMN (U).

Dans la méme figure, la courbe Uy, est la tension aux bornes de la résistance de charge
obtenue dans le cas d’utilisation du circuit équivalent RLC' en série couramment
utilisé en RMN.

Sur la figure 3.4.8a, le tracé H., représente la fonction de transfert propre de la
micro-bobine. A la fréquence de résonance, nous avons un gain d’environ 0 dB corres-
pondant au facteur de surtension de 'ensemble. Nous pouvons constater I'influence
des micro-pistes et du circuit de charge sur la fonction de transfert de la partie active
du micro-récepteur par rapport a la réponse fréquentielle de la micro-bobine seule
présentée dans la figure 3.4.5d. Comme nous ’avons déja constaté, les micro-pistes,
comprenant les underpass et les plots, provoquent une forte réduction du facteur de

qualité ce qui entraine une chute du signal RMN aux bornes de la bobine.

La fonction de transfert correspondant aux micro-pistes aux bornes de la capacité
parasite (C},) en paralléle avec la capacité d’accord est illustrée par le tracé Hy,
sur la figure 3.4.8a. Cette ensemble se comporte comme un filtre passe bas dont
la fréquence de coupure dépend principalement de la capacité d’accord. Les pertes,

inférieures a 1 dB, dépendent de la fréquence de coupure.

Finalement, la partie correspondant a la charge (tracé Hy, sur la figure 3.4.8a) est
caractéristique d’un filtre passe haut dont la fréquence de coupure dépend essentiel-

lement de la capacité d’adaptation.
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(b) Parameétre S11 vu par la bobine, para-

métre S22 vu par la charge et gain en puis-

sance S21.

de charge (Hyp).
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(c) Tracés des impédances internes au circuit en fonction de la fréquence. Impédance
aux bornes de la bobine (Zp source), impédance des pistes et de la charge vue par
la bobine (Zcpcharge), impédance des pistes et de la bobine vue par la capacité
d’adaptation (Zyp source) €t impédance de la charge vue par la capacité d’accord

(Ztlp charge) .

FIGURE 3.4.8: Fonctions de transfert, paramétres S et impédances internes du circuit
équivalent en paralléle du micro-récepteur.

En ce qui concerne les paramétres S (cf. figure 3.4.8b), nous constatons que 1'adap-
tation de la charge vers la source est assez correcte (S22). Par contre, 'adaptation
de la source vers la charge est médiocre, équivalente a un coefficient de réflexion de
0,75 (S11). En réduisant la valeur de la capacité d’accord (a 4 pF), le coefficient de
réflexion peut atteindre 0,6 au détriment de S22 et de S21 qui chutte de -8 dB a -16
dB.

Cette forte atténuation ainsi que le coefficient de réflexion élevé, ne peuvent pas étre
améliorés car ils dépendent des caractéristiques intrinséques du micro-récepteur.
Comme l'illustre la figure 3.4.8c, les valeurs des capacités choisies nous permettent
d’atteindre une bonne adaptation d’impédance entre la micro-bobine et les micro-
pistes, mais pas avec la charge de 50 2. Comme nous 'avons déja remarqué, la
variation des capacités peut nous permettre d’améliorer I’adaptation entre les pistes
et la charge, mais le coefficient de réflexion reste important et le gain en puissance

est trés attenué.
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Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons avons proposé un modéle polynomial représentatif
du comportement électrique des micro-récepteurs fabriqués, composés d’'une partie
active (la micro-bobine) et des micro-pistes de signal. Ce modéle nous a permis
d’extraire le circuit électrique des micro-pistes et des micro-bobines de fagon indé-

pendante.

Un circuit électrique précis et représentatif de la réalité est fondamental pour effec-
tuer des simulations fiables et pour mieux comprendre le fonctionnement intrinséque

du micro-capteur RMN afin de pouvoir améliorer sa sensibilité.

Ainsi, dans ce chapitre nous avons proposé un circuit équivalent d’une bobine récep-

trice en RMN correspondant au phénomeéne physique observé lors des nos mesures.

Grace a I'extraction des caractéristiques électriques, avec le modéle polynomial, et
au circuit équivalent d’une bobine RMN réceptrice proposé, nous avons pu modéliser
et analyser I'ensemble du micro-récepteur afin de déterminer celui qui nous offre les

meilleures performances en termes de sensibilité.

Malgré les bonnes valeurs des facteurs de qualité, atteintes avec le procédé de fabri-
cation de micro-bobines sur un substrat de verre, nous constatons que celui-ci est
fortement détérioré par I'underpass et les micro-pistes de signal. Micro-pistes qui par
ailleurs limitent la bonne transmission du signal RMN recu vers la charge car, avec
la configuration actuelle, il nous est diffcile d’optimiser parallélement le transfert

entre la bobine et les pistes ainsi que le transfert entre les pistes et la charge.
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Chapitre 4

Analyse de I’Amplification Locale en RMN

Ce chapitre a pour objectif de faire une analyse des bobines RMN amplifiées ansi que
des considérations a prendre en compte en termes de compatibilité électromagnétique

entre un circuit amplificateur et ’environement RMN.

Dans la section 4.1, nous montrerons 'intérét d’utiliser un amplificateur faible bruit
au plus prés de la micro-bobine réceptrice. L’état de 'art concernant ce domaine

sera aussi présenté.

Dans la section 4.2, nous évaluerons les interactions possibles entre I'environnement
RMN et les composants actifs ainsi que I'impact de cet environnement au niveau du

bruit dans un circuit intégré.

4.1. Amplification locale et son application en RMN

Dans cette section, nous montrons l'intérét de 'utilisation d’une amplification faible
bruit associée a notre micro-récepteur. En effet, nous montrerons dans le paragraphe
4.1.1 que le niveau du rapport signal sur bruit dans notre cas est équivalent a celui

des récepteurs RF commerciaux.

Ainsi, dans le paragraphe 4.1.2; nous ferons un récapitulatif des applications RMN
qui associent un amplificateur a des bobines réceptrices pour optimiser leur sen-
sibilité. Le paragraphe 4.1.3 est un résumé des avantages et difficultés de cette

association.

4.1.1. Intérét d’une amplification locale pour les micro-récepteurs RMN

Dans ce paragraphe, nous allons estimer I'amplitude du signal des métabolites qui
nous intéressent d’aprés les conditions de travail présentées dans le chapitre 1. Nous
allons aussi calculer le rapport signal sur bruit en fonction des paramétres extraits de
la bobine dans le chapitre 3. Finalement, les amplitudes obtenues seront comparées

avec celles des systémes de réception en RF ; ainsi l'intérét de suivre la démarche
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d’amplification de signal en RF dans le cas de I'analyse de faibles volumes en RMN

sera démontré.

4.1.1.1. Amplitude du signal et du bruit thermique du micro-récepteur
RMN

Si nous analysons un échantillon d’eau de 1 mm? (1 pL), sous un champ magnétique
statique de 4,7 T (ou 7 T), la fréquence de résonance du proton est de 200 MHz
(300 M H =z respectivement pour 7 T'). Sachant que la concentration de l'eau par
unité de volume est de 55,5 mol/L et que 'abondance du proton dans 'eau est de
2 x 0,9998, d’aprés 'équation 1.1.15, le nombre de spins par unité de volume est
6,69 10%.

Le champ magnétique moyen par unité de courant détecté par la bobine rectangulaire
avec quatre spires est de 0,64 mT [98]. Cette valeur dépend de la géométrie de la

bobine et pas de l'intensité du champ.

Ainsi, d’apreés les équations du vecteur d’aimantation et de I'amplitude du signal
(1.1.19 et 1.1.14), nous pouvons déduire que 'amplitude du signal de résonance du
proton pour un échantillon d’eau d’un volume de 1 pL est de 12 pV sous un champ

statique de 4,7 T et de 27 pV sous un champ statique de 7 7.

A partir de cette amplitude, nous pouvons donner une estimation de I'amplitude
de chaque métabolite en considérant le rapport entre la concentration de celui-ci et

celle de 'eau donnée dans le tableau 1.2.

D’autre part, nous pouvons calculer le bruit thermique ajouté par la partie réelle
de la bobine a partir de ’équation 1.2.1. Nous pouvons distinguer le cas d’utilisa-
tion de la micro-bobine et celui de la micro-bobine avec les micro-pistes. Sous un
champ de 4,7 T, la résistance de la bobine est de 2,4 ) alors que celle du récepteur
complet est de 11, 3 €. Sachant que nous travaillons avec une bande passante de 4
kHz (supérieure & 10 ppm), la contribution de bruit de la micro-bobine est de 12,6
nV/v/Hz et celle du capteur complet est de 27,4 nV/v/Hz. Dans le cas d’utilisation
du micro-récepteur sous un champ de 7 7' (300 M H z), la contribution de bruit de la
partie active est de 17,6 nV/\/H_z et, celle du capteur complet est de 33,8 nV/\/H_z

Le tableau 4.1 est un récapitulatif des amplitudes des métabolites d’'intérét pour
notre étude chez le rongeur et des RSB dans le cas d’utilisation de la bobine seule

ou dans le cas réel (micro-récepteur complet). Ces valeurs ont été calculées pour des
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mesures du proton sous des champs de 4,7 T' et 7 T'. Le rapport signal sur bruit est
calculé & partir de I’équation 1.2.8 (rappelée ci-dessous) en admettant que le facteur

de remplissage est unitaire.

2 @0 Mg Veen ()

RSB =
" V 4kTstruitAf

Sous 4,7 T Sous 7 T

Métabolite Amplitude RSBpyopine RSBiorq; | Amplitude RSBpopine RSBiotal
(1V) (dB) (dB) (1V) (dB) (dB)
Choline 1,14 39 32 2,55 43 37
NAA 5,23 52 45 11,7 56 51
Créatine 2,62 46 39 5,85 50 45
Myolnositol 3,82 49 43 8,55 54 48
Glutamate 5,44 53 46 12,1 57 51
Glutamine 1,48 41 34 3,3 45 40
GABA 1,21 39 33 2,7 44 38
Aspartate 1,34 40 34 3 45 39
Lactate 0,34 28 22 0,75 32 27
Glucose 1,68 42 36 3,75 46 41
Taurine 3,49 49 42 7,8 53 47

TABLE 4.1: Amplitude du signal des métabolites d’intérét chez le rongeur et leur
rapport signal sur bruit pour le cas de la micro-bobine et du micro-récepteur complet
sous 4,7 T et 7 T. Valeurs calculées théoriquement.

4.1.1.2. Amplification locale du signal dans les récepteurs RF et intérét

de ce principe en RMN

Un récapitulatif des amplitudes de signal, niveau de bruit et RSB établis par les
standards de télécommunications est donné par Brandolini [117]. Le RSB dans les
récepteurs RF varie de 9 dB a 44 dB dans le cas du GSM et du Bluetooth respecti-
vement. Dans ces conditions, on préconise 'utilisation d’amplificateurs faible bruit
directement reliés & 'antenne réceptrice, avec des gains de I'ordre de 18 dB et des
figures de bruit de 'ordre de 2 a 3 dB.

D’apreés 'estimation des magnitudes de nos signaux, nous avons constaté que notre
cadre de travail se trouve dans la méme configuration que celui des systémes de récep-
tion en télécommunications. L'utilisation d’'un LNA au plus prés du micro-récepteur
RMN est indispensable pour assurer une bonne lecture des métabolites cérébraux
étudiés.

[’importance de I'utilisation d’un amplificateur faible bruit au plus prés du capteur
peut étre appréciée grace a la formule de Friis [148]. Dans cette formule, on constate

que plus la figure de bruit du premier composant (LNA) est faible et plus son gain
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en puissance est élevé, plus la figure de bruit de la chaine d’acquisition sera réduite
et donc meilleur sera le RSB. Or, ceci est trés important par rapport aux amplitudes
des signaux de notre application, sachant que les pertes de la chaine d’acquisition
RMN peuvent étre estimées a 2 dB [12].

Fr—1 Fy—-1 F, -1
2 48

F=F
1+ Gl GlGQ + +G1G2"'Gn—1

(4.1.1)

4.1.2. Utilisation d’amplificateurs faible bruit assiciés & des bobines
réceptrices RMN

De nombreuses études de bobines réceptrices RMN associées a des amplificateurs
faible bruit ont été rapportées dans la litérature. Ces travaux peuvent étre regrou-
pés en deux catégories : amplificateurs faible bruit déportés (paragraphe 4.1.2.1)
et amplificateurs faible bruit fabriqués sur le méme substrat que la micro-bobine

(paragraphe 4.1.2.2).

4.1.2.1. Récepteurs RMN avec un amplificateur déporté

Des amplificateurs faible bruit avec de faibles impédances d’entrée sont couramment
utilisés dans les réseaux de bobines réceptrices RMN pour isoler le signal entre
celles-ci [119]. Ces préamplificateurs fabriqués sur un PCB sont en général déportés
pour éviter des perturbations d’homogénéité du champ et donc des perturbations

du signal.

Un exemple de ce genre d’implémentations est donné par Dodd [150], ou un réseau
de bobines réceptrices de 1 e¢m de diamétre est amplifié avec un circuit a faible
impédance d’entrée (a base de transistors GaAs FET), éloigné de I'échantillon par

un cable de longueur \/2.

Dans le méme type d’application, Giaquinto [151] a fait une comparaison entre
I'utilisation d’un préamplificateur le plus prés du réseau de bobines et un préam-
plificateur déporté. Il en déduit que le circuit avec 'amplificateur déporté est plus

efficace.

Dans le méme ordre de grandeur du volume de notre échantillon (de Pordre de 1
nl), Sipila [152, 153, 154] a développé un systéme permettant de compenser les
imperfections des gradients magnétiques dans le cas de I'imagerie par résonance
magnétique .

Afin d’optimiser le rapport signal sur bruit, Sipila a associé une bobine solénoidale
a un amplificateur faible bruit déporté du récepteur par deux cables coaxiaux de
longueur A\/2 [154]. L'impédance des cables coaxiaux plus la bobine sont optimisées

de facon a obtenir un bruit minimal en sortie de "'amplificateur.
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(b) Circuit proposé par De Zanche [156].

FIGURE 4.1.1: Amplification faible bruit déportée a 1’aide d’un cable coaxial.

Malgré le RSB obtenu (50 dB pour un échantillon d’eau), il a été constaté que les
éléments entre la bobine réceptrice et le LNA introduisent des retards du signal
qui peuvent provoquer des effets de sur-oscillations introduisant des distorsions de

I'image [155].

Parallélement, De Zanche [156] a développé des capteurs RMN solénoidaux capables
de mesurer des propriétés dynamiques de 'eau et du cyclohexane (CgHpz) dans
un volume de 1 pL. De la méme facon que Sipila, De Zanche a implémenté une
amplification déportée faible bruit a I'aide d’une ligne de transmission de 25 mm et

utilise deux capacités d’adaptation entre les lignes et un transistor MOSFET.

Dans son travail, De Zanche a estimé que le bruit thermique introduit par les cables
de déport et le circuit d’accord et adaptation était de 20 nV/\/H_z En plus de
réduire le rapport signal sur bruit, De Zanche déduit que ce bruit thermique était
a lorigine d'un bruit de phase dont I'écart type est inversement proportionnel au
RSB :

Obruit 1
Op — = (412)
V2 |8emn(t)]  V2- RSB,
Inspirées des travaux de Hoult [157, 40], les équipes de Muller [158]| et de Bendet-
Taicher [13| ont montré qu’une longueur optimale du cable coaxiale peut aider a
adapter la bobine a ’entrée du préamplificateur. En effet, dans un travail précédent
(cf. Annexe B.3, [57]), nous avons aussi démontré qu’il y a des longueurs de cébles

qui nous permettent d’obtenir une adaptation optimale car la bobine, la ligne de
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transmission et les circuits a ses extrémités forment un seul circuit résonant. Ainsi,

la longueur du cable peut aider a optimiser le facteur de qualité du circuit.

Cependant, Muller et Bendet-Taicher |13, 158 montrent que le RSB maximal et
la transmission maximale de puissance sont obtenus pour des longueurs de cable
différentes. De plus, la longueur de la ligne de transmission a une influence sur le
bruit de spin et sur le “radiant damping factor” qui provoque aussi des décalages
de fréquence. Ceci explique les retards temporels et le bruit de phase observés par
Sipila [152, 153, 154] et De Zanche [156].

4.1.2.2. Micro-systémes RMN intégrés

De nombreux développements concernant la miniaturisation de systémes RMN ont
été explorés ces derniéres années. Les applications vont du positionnement d’équipe-
ment chirurgical [159] aux systémes RMN portables [160, 161, 162] sous des champs
magnétiques statiques allant de 0,49 T [162] & 7 T [163]. Le travaux les plus récents
ont été menés par deux équipes universitaires, une a 'EPFL de Lausanne dirigée
par Boero [164, 50|, et "autre a I'Ecole d’Ingénierie et de Sciences Appliquées de
Harvard dirigée par Ham [161, 165, 162]. Un travail moins extensif mais efficace a été
développé par Hassibi [160] entre I'Université de Texas et I'Institut de Technologie
de Californie dont I'objectif est de concevoir un micro-systéme pour effectuer de
la spectroscopie RMN. Finalement, un travail de conception d’un préamplificateur
RMN a été réalisé a 'INL en collaboration avec notre laboratoire pour amplifier le

signal de l’ancienne version de notre micro-récepteur [166].

Micro-systémes RMN de PEPFL

Dans cette équipe, le premier capteur RMN intégrant un récepteur RF complet
dans un substrat de Si a été réalisé par Boero [50|. Dans ce travail, Boero présent
un magnétometre RMN capable de mesurer des champs magnétiques d’intensités
entre 0,7 1" et 7 T pour des fréquences comprises entre 1 M Hz et 100 M H z.

Ce récepteur RMN monolithique intégre deux micro-bobines planaires, un préam-
plificateur RF, un mixeur et un amplificateur BF dans une surface de silicium de
10 mm?. Une description compléte du design des micro-bobines est décrite dans la
thése de Boero a partir des équations de Bloch et le détail du circuit électronique
intégré est donné par Frounchi [167]. Le gain de I’ensemble de la chaine de réception
intégrée (sans capacité d’accord) est de 73 dB de 1 MHz a 30 M Hz, le bruit a
Ientrée du préamplificateur est de 3 nV/\/H_z et la consommation totale est de 17
mW.

La résolution spectrale de ce capteur est de 3 ppm, avec une résolution spatiale de

1 mm. Cette faible résolution est justifiée par 'auteur en fonction du faible facteur



4.1. Amplification locale et son application en RMN 139

de qualité de la micro-bobine qui est de lI'ordre de 5. Ils ont aussi constaté une
grande largeur & mi-hauteur des signaux mesurés (de 25 Hz environ), expliquée par
des possibles inhomogénéités du champ magnétique introduites par le circuit intégreé
[168].

Le travail le plus récent de cette équipe a été réalisé par Anders [161]. Parmi les
différentes applications étudiées, celle qui s’approche le plus de notre application
est le développement d’un réseau de micro-récepteurs RMN, utilisé dans le champ
magnétique de 7 7' [163]. Ce réseau est composé de huit canaux individuels optimisés
pour une fréquence d’utilisation de 300 M H z, fréquence de résonance du proton
sous un champ magnétique de 7 T'. [.’ensemble des huit canaux est fabriqué sur un
substrat de silicium de 1000 x 2000 pm?.

Chaque canal est composé d’une bobine de détection de 500 x 500 pm? avec une
capacité d’accord, un amplificateur faible bruit et un buffer avec une impédance de
sortie de 50 €, fabriqués dans une surface de 500 x 850 pm? avec un process CMOS
HV dans une technologie AMS 0,35 pm. Le LNA présente un bruit en entrée de 0,6
nV/vHz et un gain de 28 dB [169]. Par la suite, ils ont intégré le capteur amplifié
suivi d'un systéme de réception homodyne dans une surface de 1200 x 850 pm?
illustrée dans la figure 4.1.2. L’ensemble présente un bruit en entrée de 0,7 nV/\/H_z

et un gain total de 75 dB avec une consommation de 60 mW [170].

Malgré la bonne sensibilité calculée (10 spins/+/ H z pour un échantillon de 55 nL de
volume), ils obtiennent une largeur 4 mi-hauteur de 4 Hz qui n’est pas suffisamment

étroite pour des mesures de spectroscopie.
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(a) Architecture homodyne du récepteur.

(b) Circuit intégré du récepteur.

FIGURE 4.1.2: Micro-systéme récepteur RMN d’Anders [170].
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Micro-systémes RMN de I’Université de Harvard

Cette équipe est spécialisée dans I'interfacage entre systémes électroniques et biolo-
giques et travaille sur le développement de systémes d’analyse de objets biologiques
de faible volume (cellules, protéines, virus...) [171]. Parmi ses travaux, un systéme
de RMN portable, a base d’un circuit intégré d’émission-réception, a été congu pour
détecter des marqueurs cancérogénes ou le niveau d’hormones hCG caractéristiques

d’une grossesse chez I’humain.

La premiére version de ce systéme a été développée par Liu et Sun [161, 165]. Ce
systéme est composé d’un aimant commercial de 0,5 7', d'une micro-bobine planaire
fabriquée sur un substrat de verre et d'un circuit intégré d’émission-réception fabri-
qué a base d'un process CMOS 0,18 pm sur une surface de 1900 x 2000 pm?. Les
capacités d’accord et d’adaptation sont des composants discrets et le circuit intégré

est placé a I'extérieur de 'aimant.

Au niveau de la réception, amplificateur faible bruit a un gain de 41 dB et un bruit
en entrée de 1,8 nV/\/E En utilisant une adaptation classique 50 €2 entre la bobine
et le LNA, ils ont obtenu une figure de bruit de 7 dB alors qu’ils obtenaient une
figure de bruit de 0,7 dB en optimisant le facteur de surtension de la micro-bobine

réceptrice a la fréquence de résonance.

Dans leurs expérimentations, ils ont observé des pics superposés au signal RMN
mesuré a la réception et ils ont constaté que ces pics correspondaient aux impulsions
RF lors de I'excitation du vecteur d’aimantation. Ils ont remarqué que ces pics ne
sont plus présents dans les mesures quand ils remplacaient la micro-bobine planaire

(Q = 16) par une micro-bobine solénoidale avec un facteur de qualité de 200 [165].

Comme nous pouvons le voir sur la figure 4.1.3, malgré la présence de ces pics, ce

systéme a une limite de détection de 0,17 mM pour le fer dans un volume de 5 pL.
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FIGURE 4.1.3: Signal RMN mesuré avec la premiére version du systéme portable de
Sun [l(}f}].

Les deux derniéres versions de ce systéeme RMN portable ont un circuit intégré
d’émission- réception amélioré, fabriqué sur une surface de 1400 x 1400 pm? [162].
Le bruit en entrée du LNA de ce micro-récepteur est de 1,26 nV/v Hz.
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Le “Palm system” qui utilise le méme circuit amélioré (a I'extérieur de I’aimant),
ainsi qu’une bobine solénoidale avec un facteur de qualité de 28. Ce systéme, dont
I’ensemble fait 0,1 kg, utilise un aimant de 0,56 T et permet I'analyse de volumes
de 'ordre de 2 pL. Ce systéme permet la détection d’'une molécule d’avidine parmi

600 millions de molécules d’eau.

RF transceiver IC

RF transceiver IC with on-chip coil
[0.18um CMOS]

i

[0.18um CMOS]

Direct bio-silicon
interface

(a) “Palm system”. (b) “One-chip NMR system”.

FIGURE 4.1.4: Systémes RMN portables de Sun [162].

En plus du circuit optimisé utilisé a I'intérieur de 'aimant, la version “One-chip
NMR system” intégre une bobine planaire avec 25 tours, fabriquée en utilisant 5
niveau métalliques d’inter-connexion sur une surface de 2500 x 2500 pm?. Malgré
cette optimisation de la bobine intégrée, le facteur de qualité de la bobine est de
1,9 et des pics dus aux impulsions RF ont aussi été détectées. Toutefois, ce systéme

permet de détecter une molécule de hCG parmi 12 billions de molécules d’eau.

Cette importante capacité de détection est obtenue grace aux efforts du design du
circuit CMOS. Malgré I'inhomogénéité du champ des petits aimants utilisés et du
faible facteur de qualité de la micro-bobine, ils réussissent a mesurer de signaux dont
I’amplitude est de I'ordre de 130 nV. Des mesures de spectroscopie n’ont pas été

rapportées.

Micro-systéme RMN de D’Université de Texas et de D'Institut de
Technologie de Californie

Ce systéme RMN portable utilise un aimant ouvert qui crée un champ magnétique
statique allant de 0 &4 0,9 T" comme le montre la figure 4.1.5. Cette non uniformité du
champ magnétique entraine des fréquences de précession différentes pour un méme
noyau (de 4,3 M Hz & 34 M Hz pour le proton), ainsi que des différentes amplitudes
du signal |160].
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Dans le but de surmonter cette difficulté, le design de I’émetteur-récepteur est sé-
paré en six canaux connectés a la méme bobine, chaque canal étant optimisé pour
une fréquence de résonance différente. De cette maniére, le signal RMN final est

recomposé par la somme des six signaux individuels provenant de chaque canal.

Ce circuit d’émission-réception a été fabriqué avec un process BiCMOS dans une
technologie IBM 8HP 0,12 pm SiGe et occupe une surface de 3 x 3 mm?. Le LNA
de ce circuit permet d’obtenir un trés faible bruit d’entrée de 0,15 nV/\/H_z ainsi
qu'un gain de 29 dB environ pour des fréquences comprises entre 10 M Hz et 300

MHz. Ce circuit est utilisé & 'extérieur de 'aimant et a une consommation de 55

mW.

Ce circuit a permis a cette équipe d’effectuer des mesures de noyaux ayant des
fréquences de résonance entre 0 et 250 M Hz et leur a permis de mesurer de temps

de relaxation T2 jusqu’a 0,4 ps.
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FIGURE 4.1.5: Systéme RMN portable de Hassibi [160)].

Préamplificateur de I’'Institut de Nanotechnologie de Lyon

Ce préamplificateur a été développé par Cherifi au sein de I'INL [172] et a été associé
a ancienne version de notre micro-récepteur [173] au sein de notre laboratoire. Le
préamplificateur est basé sur un circuit convoyeur de courant positif de deuxiéme

génération fabriqué avec un process CMOS dans une technologie AMS CYX 0,8 pm.

Ce circuit a permis d’obtenir un gain de 14 dB dans une bande fréquentielle de 0 a
100 M H z; le bruit ramené en entrée est de I'ordre de 3 nV/v/Hz. Cette faible bande
passante et le niveau de bruit élevé sont dus, en partie, au layout du transistor mais
cela pourrait étre di aussi & une possible influence de I’environnement magnétique

sur le comportement du circuit.

En effet, ce circuit a été congu pour permettre un ajustement du point de fonction-
nement. Malgré cette précaution, la caractérisation du préamplificateur sous d’un

champ statique de 2 T montre une réduction du gain de 1 dB ainsi qu’une réduction
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de la bande passante de 5 M Hz. De la méme facon, le bruit ramené a l'entrée a
été augmenté a 3,4 nV/v/ Hz. Toutefois, la mesure du spectre d’eau montre que ce
circuit permet d’améliorer le rapport signal sur bruit de 14 dB par rapport a la

méme mesure sans circuit.

4.1.3. Discussion sur ’amplification des récepteurs RMN

Comme nous pouvons le voir, le niveau du signal RMN des métabolites cérébraux a

mesurer est trés faible et demande 'utilisation d’un amplificateur faible bruit.

D’apreés les travaux cités dans les paragraphes précédents, nous constatons que 'uti-
lisation d’un amplificateur faible bruit déporté a I'aide d’un cable coaxial permettrait
d’obtenir une adaptation faible bruit grace a une longueur spécifique de ce dernier
et le déport du circuit d’amplification permet d’éviter des perturbations de 'homo-
généité du champ aux alentours de I'échantillon. Cependant, il a été constaté que
I'utilisation d'un cable coaxial de 25 mm plus le circuit de déport a une contribution
de 20 nV/\/E au bruit du capteur. Ceci s’avére pénalisant dans notre cas, ou la
contribution de bruit des micro-pistes est d’environ 15 nV/v/Hz, soit 50 % du bruit
de notre micro-récepteur. D’autre part, selon la longueur du cable, le bruit de spin
ainsi que le “radiant damping factor” est plus ou moins important et ceci provoque
des retards du signal et du bruit de phase qui peut détériorer la reconstruction du
spectre. De plus, la longueur du cable coaxial permettant 'optimisation du RSB
n’est pas la méme que celle nécessaire pour atteindre un transfert de signal optimal.
Elle est aussi différente de la longueur optimale permettant de réduire 'influence du

bruit de spin.

Les micro-bobines associées a des préamplificateurs locaux permettent : d’augmenter
fortement la sensibilité du capteur (jusqu’a 10'® spins/v/Hz), d’atteindre des limites
de détection de l'ordre de 0,2 mM et de détecter des signaux avec une amplitude
jusqu’a 130 nV. Cependant, des perturbations du champ provoquées par le circuit
intégré pres de ’échantillon ont été rapportés ainsi que des influences sur les carac-
téristiques du circuit et I'augmentation du bruit lorsque le circuit est utilisé dans un

champ magnétique fort, ce qui est notre cas.

4.2. Interaction entre I’environnement magnétique RMN et

les circuits intégrés

Comme nous I'avons vu dans la section 4.1.2, il est de plus en plus courant d’utiliser
des circuits intégrés dans I'aimant statique pour amplifier le signal RMN dans le

cas de la détection faibles volumes. Pour des micro-systémes utilisés dans des forts
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champs magnétiques statiques, nous avons répertorié certains comportements qui
n’ont pas été expliqués par leurs auteurs. Ainsi, dans cette section nous effectuerons
une synthése des interactions possibles entre les circuits intégrés et transistors avec
I’environnement magnétique de la RMN. Plus particuliérement, nous interpréterons
les variations des performances du préamplificateur développé entre 'INL et notre

laboratoire, lorsque celui-ci a été soumis a des forts champs magnétiques.

4.2.1. Influence des composants électroniques dans I’environnement
RMN

La susceptibilité magnétique décrit la tendance et intensité d’interaction magné-
tique d’un matériel donné. Or, ’homogénéité du champ autour de I’échantillon est
essentielle pour que les mesures RMN soient correctes. En partant de ces deux
considérations, Schenck a évalué 'influence de divers matériaux en fonction de leur
susceptibilité magnétique. Il a déduit qu’un matériel est compatible avec ’environ-
nement magnétique de la RMN si le décalage ABy en ppm provoqué par celui-ci

remplit la condition suivante [174] :

— XB() < ABO < XBO (421)

Les matériaux compatibles avec ’environnement magnétique RMN sont listés dans
le tableau 4.2 en fonction de leur décalage|Ax| = Xumatériet — X H,0- Li€s matériaux du
premier groupe sont compatibles avec le milieu RMN. Les matériaux du groupe 2
peuvent provoquer des perturbations en imagerie mais sans impact important. Les
matériaux du groupe 3 peuvent provoquer des perturbations visibles en imagerie,

négligeables selon les applications.

Groupe 1 :]Ax| < 3ppm

Nylon Silicon Nitride (Si3N4) Téflon Polysulfone
Magnésia Steatite Cuivre Vespel (acetal)
Zirconia Plexiglass Poly-Ether-Ether-Ketone Bois

Groupe 2 :]Ax| < 10 ppm
Alumina (Al2O3) Silicium Air Laiton
Quartz (Si02) Plomb Zinc

Groupe 3 :|Ax| < 200 ppm

Titanium Molybdnum Tungstene Graphite polychristalin
Fibres de charbon Tantalum Zirconium Bismuth
Aluminium

TABLE 4.2: Matériaux compatibles avec I’environnement magnétique RMN |174].

D’autre part, les contacts ohmiques des semiconducteurs utilisent des matériaux tels
que [90, p. 190] : Pargent (Ag), 'aluminium (Al), Por (Au), le nickel (Ni), le platine
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(Pt), étain (Sn), le plomb (Pb), le gallium (Ga), le germanium (Ge), le titan (Ti) et
le indium (In). De méme, les contacts des boitiers des circuits intégrés son composés
principalement de Ni, Pb, Au, Ag, SnPb [175].

Nous pouvons constater que certains matériaux ne sont pas compatibles avec ’envi-
ronnement magnétique RMN et peuvent donc avoir un impact sur I’homogénéité du
champ local autour de I'échantillon. Cette inhomogénéité peut se matérialiser par
des perturbations en imagerie ou par des faibles résolutions spectrales mesurées en

spectroscopie.

Cette interaction peut aussi expliquer les grandes largeurs a mi-hauteur rapportés
par Boero et Anders avec leurs micro-systémes RMN, plus particuliérement dans le
travail de Anders dans lequel le circuit intégré se trouve sous la micro-bobine RMN

(cf. paragraphe 4.1.2.2).

4.2.2. Influence des champs magnétiques B; et B sur les transistors

Pour estimer l'influence du champ magnétique traversant perpendiculairement la
section d’un transistor MOS ou bipolaire, nous nous sommes inspirés des magnéto-
métres a base de semiconducteurs de type “Halle Plate” |176], magnétodiode [177]
et des magnéto-transistors [178]. Un récapitulatif de ces magnétomeétres basés sur

I'effet Hall est donné par Popovic et Baltes [179)].

4.2.2.1. Influence du champ B,

Les magnétomeétres a effet Hall se composent principalement de quatre terminaux,
deux pour polariser le composant avec un flux de courant, et deux pour mesurer une

différence de potentiel proportionnelle au champ comme le montre la figure 4.2.1.

En utilisant le méme repére que la figure 1.1.1, si I'on considére un matériel semi-

—
conducteur de type p et on applique un champ électrique E, le long de I'axe Oy,
un courant de dérive des trous est crée le long de cet axe avec une vitesse v,. Cette

vitesse de dérive est donnée par I'équation :

v
vy = piply = ,upfy (4.2.2)
ol p, est la mobilité des trous, V, est la différence de potentiel appliquée sur une

longueur L du semiconducteur.

Si on applique un champ magnétique B, sur l'axe 5;,}' (équivalent au champ Bj),
une force de Lorentz dévie les charges en mouvement provoquant une variation de
v, et une différence d’accumulation des charges sur I'axe 55}: (cf. équation 4.2.3).

N —
FLorentz - qu A Bz (423)
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FIGURE 4.2.1: Principe des micro-capteurs de type “Hall Plate”.

Etant donné qu’il n’y a pas de flux de courant sur cet axe, un champ électrique E,
—
est crée sur 'axe Ox afin de compenser la force de Lorentz. Méme si celle-ci est

compensée, les charges restent cumulées sur le bord du semiconducteur considéré.

Le champ électrique E, est donc représentatif de l'effet de Hall et la différence de

potentiel générée par celui-ci est donnée par :

0%
Vite = BW = v, B.W = 1, E,B.W = u,V,B. — (4.2.4)

ou W et L sont la largeur et la longueur du semiconducteur.

Considérons les données des mesures effectuées par Cherifi au sein de notre labora-
toire [172]. Si on fait I’analogie entre le “Hall Plate” et le canal de conduction d’un
transistor MOS dont la longueur du canal est de 0,6 pm sous une tension de 5 V';
sachant que le champ B; généré lors d’une impulsion RF est de 'ordre de 10 p7" (cf.
paragraphe 1.1.3), la tension de Hall sur 'axe 5% en fonction de W dans le cas des

trous et des électrons est donnée dans les équations suivantes :

Viap(V -m) =3,75- W (4.2.5)

Viram(V -m) 211,66 - W (4.2.6)

Ainsi, pour un transistor de 1 pm de largeur, la tension de Hall sur la largeur du
canal est de 3,75 pV et 11,66 pnV pour un transistor P-MOS et pour un transistor
N-MOS respectivement.

Nous pouvons donc conclure que le champ magnétique By n’a pas d’influence sur le

comportement d’'un transistor.
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4.2.2.2. Influence du champ statique B,

Si on applique un champ magnétique B, sur I'axe Ox (équivalent au champ statique
By) sur un courant circulant sur 'axe Oy, nous verrons apparaitre une tension de

Hall sur 'axe Oz donnée par I'expression suivante :

t

VH,z - ,upV;/BmL

(4.2.7)

Comme précédemment, si on considére un transistor CMOS de longueur de canal 0,6
pm sous une tension de 5 V' sous un champ statique By = 2 T (selon les conditions
de mesure de Cherifi [172]). Sachant que la surface d’inversion d'un MOSFET en
mode de dépletion est t =5 nm |90, p. 296], la tension de Hall sur I’axe 5; est de
3,75 mV pour un canal de type p et de 11,66 mV pour un canal de type n.

Au sein de notre laboratoire, un transistor P-MOS a été caractérisé dans une machine
RMN dont le champ statique est de 2 T' [172]. Une variation du courant I; a été

constatée alors que les tensions Vi, et Vj, étaient fixes.

. P ] H : 2 ) —> 9
Sachant que By est appliqué sur I'axe Oz, Vg, appliqué sur 'axe Oy et Vi, sur I'axe
—
Oz, la tension de Hall V., que nous venons de calculer s’ajoute au voltage V.
Or, le courant I; est proportionnel a la tension V, en régime de saturation comme

le montre I'équation suivante [180)] :

1 w
Id = _,ucozf

5 (Vs — Vin)? (4.2.8)

ou C,, est la capacité d’oxyde par pm? et Vj, est la tension de seuil.

Ainsi, cette variation de V,, provoque une modulation d’injection du courant Iy
[178]. Ceci nous permet d’expliquer la variation du courant I; mesuré, ilustrée dans
dans la figure 4.2.2.

4.2.2.3. Sensibilité au bruit des transistors dans ’environnement RMN

On peut distinguer deux types de magnéto-transistors : ceux dont le champ est per-
pendiculaire a la surface du transistor (magnéto-transistors verticaux) et ceux dont le
champ est perpendiculaire a la section transversale du transistor (magnéto-transistors

latéraux).

Ces magnéto-transistors sont régis par deux modes de fonctionnement : le mode
de modulation d’injection et le mode de déflexion |[178|. En plus de la modulation
d’injection déja introduite, la déflexion des porteurs sous le champ magnétique a un

impact trés important dans le fonctionnement des magnéto-transistors.

Dans la figure 4.2.3a, nous illustrons un magnéto-transistor bipolaire latéral. Nous

pouvons constater que, par rapport a un transistor bipolaire (cf. figure 4.2.3b), le
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FIGURE 4.2.2: Influence d’'un champ statique de 2 T sur les caractéristiques statiques
d’un transistor P-MOS fabriqué avec un proces CMOS 0,6 pm AMS [172]

collecteur du magnéto-transistor bipolaire latéral est divisé en deux collecteurs C
et 02.

Lorsque ce magnéto-transistor est traversé par un champ magnétique latéral, le
phénomeéne de déflexion des porteurs va provoquer une déviation de ceux-ci prin-
cipalement vers 'un des collecteurs (Cy sur la figure 4.2.3a). La différence de cou-
rant entre les deux collecteurs est proportionnelle au champ magnétique, comme
le montre I’équation 4.2.9 ou K dépend de la géométrie et de I'alimentation du
transistor [90, p. 763|.

AIC == _[2 — Il = K/LICBO (429)

En comparaison avec un transistor bipolaire (cf. figure 4.2.3b), méme si les porteurs
sont déviés par un champ magnétique latéral, ceux-ci sont récupérés par le collecteur
unique du transistor. En tenant compte de leur structure, nous pouvons dire que les
transistors bipolaires ne sont pas sensibles au phénoméne de déflexion provoqué par

des champs magnétiques latéraux.

Dans la figure 4.2.4a nous avons la structure d’un magnéto-transistor lateral CMOS
développé par Popovic [178]. L’application d’une différence de potentiel entre la
grille (G) et les bases (BT et B™) crée une zone de dépletion sous la grille avec des
atomes ionisés négativement. Lorsque I'on applique une différence de potentiel entre
le collecteur (C') et 'emmetteur (£), une circulation d’électrons est provoquée entre

ces bornes. Ceci est équivalent au mode de fonctionnement de base d’un transistor
MOS.
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n-Substrate

(a) Section verticalle d’un
magnéto-transistor latéral bipolaire
[90, p. 764].

p* poly n* poly

Emitter

Collector

p~ substrate / n* SiO,
p* p

(b) Section verticalle d’un transistor bipolaire [181, p. 95].

FIGURE 4.2.3: Structure du magnéto-transistors et transistor bipolaire.
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(a) Section transversale d’'un magnéto-transistor la-

téral CMOS [178].

Vg > Vth

Vi Vs Vo> Viear
I [ } IDsat
p* =g n*
Ry e
%o }9 d Déflexion d'électrons
YO -0 « O« e~
. /
p- Si db

(b) Section verticalle d’un transistor MOS et déflexion des porteurs
dans le substrat.

FIGURE 4.2.4: Structure du magnéto-transistors et transistor MOS.
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Lorsque le magnéto-transistor est soumis & un champ magnétique latéral, le courant
I. suit une modulation d’injection et la déflexion des porteurs va provoquer une
différence entre les courants [, et [, (de la méme fagon que le magnéto-transistor

bipolaire). Le potentiel du substrat (S) est ajusté pour obtenir plus de sensibilité.

Si I'on compare la structure du magnéto-transistor CMOS de la figure 4.2.4a avec
la structure d’un transistor MOS donnée dans la figure 4.2.4b, on peut assimiler
la variation du courant [, du magnéto-transistor CMOS a une augmentation du

courant Iz dans le substrat d’'un transistor MOS due au phénoméne de déflexion.

Cette augmentation du courant dans le substrat entraine une augmentation des
résistances du substrat (Rg, Rgsp et Rgp) et par conséquence une incrémentation du
bruit dans le canal [182, 183]. L’influence du champ statique sur un transistor MOS
peut donc se modéliser par une augmentation de la résistance du substrat et par

une incrémentation du bruit dans celui-ci.
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FIGURE 4.2.5: Sources de bruit dans les MOSFETs en régime de saturation [184]

L’incrémentation du bruit dans le substrat explique 'augmentation d’environ 0,4
nV/\/H_z du bruit ramené en entrée du préamplificateur réalisé par Cherifi lorsque
le circuit est caractérisé en présence du champ statique de 2 T'. Cette augmentation
de bruit se traduit par une augmentation de 0,1 €2 de la résistance du substrat et
donc par une variation d’environ 40 mA du courant I; tenant compte de la tension

de Hall calculée (3,75 mV'). Cette estimation correspond aux mesures rapportées
par Cherifi.

Nous montrons ici que la grande intensité du champ statique d’'une machine RMN
peut avoir un impact non négligeable sur les caractéristiques statiques d'un tran-

sistor MOS et peut provoquer une augmentation du courant dans le substrat et
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donc du bruit. De plus, I'augmentation non prévue du courant pourrait provoquer
des augmentations de température indésirables sur I'ensemble d’un circuit intégré

comme celle rapportée par Anders [163].

4.2.3. Influence de 'impulsion RF sur les circuits intégrés

Comme nous 'avons introduit dans la section 1.1.3, 'amplitude de I'impulsion RF
de la bobine d’émission varie entre 1 W et 40 W, soit entre 30 dBm et 46 dBm |12].
Or, ces impulsions peuvent avoir un impact non-négligeable sur le fonctionnement

d'un transistor et donc d’un circuit intégré.

En effet, le travail de Kim [185] montre que I'injection d’interférences RF entre 10
dBm et 30 dBm pour des fréquences entre 1 GHz et 20 GHz peuvent avoir un
impact treés significatif sur les performances d’un transistor MOS avec un canal de
0,5 pm.

Comme nous pouvons l'observer sur la figure 4.2.6a, I'injection d'une impulsion de
30 dBm a 1 GHz sur la grille provoque une uniformité dans le canal qui empéche
d’atteindre le régime de saturation tout en ayant une augmentation du courant I,
d’environ un facteur 4. L’injection d’un impulsion RF sur la grille provoque égale-
ment un décalage de la tension de seuil V};, qui varie en fonction de V. L’ensemble
de ces effets montre que la modulation du canal n’est plus controlée sous l'effet de

I'impulsion RF et ceci provoque la réduction de la transconductance g, du transistor

d’environ 70 %.

Le méme effet, moins prononcé, est illustré dans la figure 4.2.6b avec une impulsion

de 15 dBm (30 mW) a1 GHz.

Sur la figure 4.2.6¢, nous constatons que une impulsion RF de 30 dBm a un impact
presque négligeable sur les performances du transistor pour des fréquences supé-
rieures a 5 GHz. Ceci est justifié par 'auteur comme une transmission de I’énergie
vers la masse via les capacités intrinseques entre la grille et la masse et entre le drain

et la masse car celles-ci sont plus importantes et permettent donc la conduction du
signal RF.

Sur la figure 4.2.6d, nous observons que I'injection d’une impulsion RF de 30 dBm a
1 GHz au niveau du drain provoque également une augmentation de [;, mais aussi

une réduction considérable de la tension de claquage du transistor.

L’influence des impulsions RF sur le comportement d’un circuit intégré peut étre
traduite comme une augmentation de I’effet parasite bipolaire au niveau du substrat
du transistor MOS et se traduit par de résistance de substrat de l'ordre de 3 k{2
[186]. Cette augmentation considérable de la résistance du substrat peut provoquer
une augmentation du bruit et une forte dissipation de puissance par effet de joule

ainsi que des inversions d’état dans le cas d’un inverseur CMOS |[187].
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FIGURE 4.2.6: Effet de I'injection d’impulsions RF sur la caractéristique 14-V,;s d’un
transistor MOS [185].

Une explication théorique de ces défaillances (réversibles ou irréversibles) est donnée
par Iliadis [188|. Une simple modélisation de la variation statique de I; sous l'in-
fluence de I'impulsion RF en fonction de Vg, et Vi, est proposé par Fernandez-Garcia
[189] :

Aly=Cy - V- e C2(Vas—CsVgs)® (4.2.10)

ou les constantes Cy, (5 et C3 sont déterminées en fonction de leurs mesures.

Conclusion

Dans ce chapitre nous avons montré 'intérét de 'utilisation d’un amplificateur faible
bruit au plus prés du micro-récepteur dans le cas de la détection de métabolites céré-
braux dans faibles volumes. Par rapport aux récepteurs RF, nous pouvons conclure

qu'un LNA avec une figure de bruit de 2 dB est suffisant pour notre application.
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Parmi les différentes études d’amplification locale mises en oeuvre en RMN, nous
avons trouvé que l'utilisation d’un cable coaxial pour déporter I'amplificateur permet
d’éviter des perturbations de I’homogénéité du champ mais ce cable peut provoquer
un apport considérable au niveau du bruit thérmique, sans oublier la contribution

au bruit de phase en fonction de sa longueur.

D’autre part, 'association de micro-bobines a des récepteurs RF sous la forme d’un
micro-systéme RMN permet d’obtenir des résultats trés intéressants en termes de
RSB et de LOD. Par contre, 'utilisation de ceux-ci dans I’environnement RMN peut

provoquer des inhomogénéités de champ au niveau de la bobine.

Le champ magnétique statique ainsi que l'impulsion RF peuvent provoquer aussi
des variations des performances des circuits intégrés traduits par une augmentation

du bruit et de la température de ceux-ci.

Nous avons montré que les perturbations du champ magnétique statique les tran-
sistors bipolaires sont moins importantes que sur les transistors MOS, pour lesquels
la déflexion des porteurs du canal provoque une augmentation du bruit dans le
substrat. Les transistors de type JFET, MESFET ou HEMT seraient aussi moins
susceptibles au champ magnétique statique grace a leur substrat semi-isolant qui

permet d’éliminer les effets parasites de celui-ci |90, chap. 7|.

Ainsi, méme si le circuit amplificateur doit étre placé au plus prés de la micro-bobine
réceptrice, des précautions sont nécessaires en termes de compatibilité électromagné-

tique afin d’assurer son bon fonctionnement dans I’environnement RMN.

L’amplificateur doit donc avoir un systéme de découplage et I'’ensemble du circuit
doit étre isolé électomagnétiquement par une cage de Faraday. Dans le cas d'un
circuit intégré sur le méme substrat, en positionnant le circuit de facon a ce que
le courant des transistors circule parallélement au champ statique, I'influence de ce

dernier peut étre minimisée.






Chapitre 5

Simulation et Validation de I’Amplification
Locale du Signal RMN

Dans ce chapitre nous montrons l'intérét de I'utilisation d’un amplificateur faible
bruit au plus prés d’une bobine réceptrice RMN afin d’améliorer sa sensibilité. Par
rapport a 'analyse du chapitre précédent, nous avons choisi de réaliser une am-
plification locale (sans déport) mais avec une certaine distance par rapport a la

micro-bobine pour éviter des intéractions électromagnétiques.

Dans la section 5.1, nous récapitulerons les critéres a remplir par le circuit d’accord
et d’adaptation entre la micro-bobine et 'amplificateur faible bruit afin d’assurer

une figure de bruit minimale et augmenter la sensibilité du micro-récepteur RMN.

Dans la section 5.2, nous présenterons les résultats de I’étude de ’association de notre
micro-récepteur avec un amplificateur faible bruit. Par simulation, nous prouverons
que notre approche nous permettrait d’obtenir la sensibilité nécessaire a la détection

des métabolites étudiés.

Finalement, dans la section 5.3 nous montrerons I'impact de I'amplification locale
faible bruit dans I’amélioration de la sensibilité d’'un capteur RMN, & partir des
résultats préliminaires obtenus avec une bobine réceptrice de surface amplifiée loca-

lement avec un LNA.

5.1. Contraintes liées au circuit d’adaptation entre un
récepteur RMN et un LNA

Le circuit d’adaptation est un circuit a base de composants passifs, placé entre
la bobine réceptrice et 'amplificateur ou la ligne de transmission. L’objectif de ce
circuit est de délivrer le signal regu a I’étage électronique suivant dans les meilleures
conditions en termes de voltage, puissance, bande fréquentielle et bruit, tout en

évitant la réflexion du signal RF.

Or, comme nous 'avons étudié dans la section 4.2, I'environnement RMN peut étre
trés nocif pour les circuits intégrés et une augmentation considérable du bruit due

au champ statique et aux impulsions RF peut étre attendue.
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Dans le paragraphe 5.1.1, nous rappelons le modéle de bruit d’un quadripoéle afin de

mieux comprendre la notion d’adaptation en bruit.

Dans le paragraphe 5.1.2, nous détaillerons les contraintes du circuit d’adaptation
entre un récepteur RMN et un amplificateur faible bruit qui seront la base de notre

design.

5.1.1. Parameétres de bruit d’un quadripéle

En accord avec la théorie développée par Rothe [190] sur les quadripoles avec des
sources internes de bruit : tout quadripdle bruité peut accepter un modéle équivalent
avec deux sources de bruit corrélées a I'entrée de ce méme quadripole sans bruit ;

comme le montre la figure 5.1.1.

4 1,

Quadripble — Quadripdle
V1T bruité T Vo sans bruit Vs
O—— ——o0 —)

FIGURE 5.1.1: Modéle équivalent entre un quadripole bruité et non bruité.

La source de bruit en tension v,, représente tous les bruits ramenés en entrée quand
I'impédance de la source est nulle (entrée court-circuitée) et la source de bruit en
courant 1, représente toutes les sources de bruit ramenées en entrée lorsque 1’ad-
mittance de la source est nulle (circuit-ouvert en entrée). Avec ces conditions, nous
pouvons exprimer ces sources de bruit en fonction des paramétres Y du quadripole

a partir des expressions suivantes :

1

vy = —— 1 (5.1.1)
Y Vi=V=0

. Y1

Iy, = ——1. 5.1.2
Yo ’ I1=V2=0 ( )

Etant donné que les sources de bruit internes du quadripole peuvent étre corrélés, les
sources de bruit ramenées en entrée sont elles aussi corrélées. Ainsi, la source de bruit
en courant peut étre exprimée par la somme d’une source de courant non-corrélée

plus une source liée a la source de bruit en tension :

in - Z.n,nc + in,c — in,nc + }/corrvn (513)
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Dans cette équation, Y., est 'admittance de corrélation définie par 1’équation

ci-dessous :

Yeorr = —r = Gcorr + ] Beorr (514)

A partir de la moyenne quadratique de I’équation 5.1.3, nous pouvons déterminer le

coefficient de corrélation entre les deux sources de bruit |182] :

Ip - UF
Cinvy, = _n n_ = }/;orr : (515)
2 2
|in|” - vn]
La puissance spectrale des sources peut s’exprimer de la fagon suivante :
2
Sn,nc = Szn - D@orr’ Svn (516)

Or, en considérant que les sources de bruit correspondent a des bruits thermiques,

on peut les relier a des résistances ou des conductances de bruit par les relations

suivantes :
R 7 T (5.1.7)
wn Af - B vn i
5o = ol _ 4y 16 (5.1.8)
mn Af - B in N
5, = Nl _ 0 e (5.1.9)
mec Af - B nc .
d’om :
Ginc - Gm - |Y;orr|2 Rvn - (1 - |C|2) Gm (5110)

En ayant connecté une source de signal en entrée du quadripole avec une admittance

Y, = G, + 7B, le facteur de bruit aux bornes du quadripole sans bruit est :

F _ |in,tot‘2 _ ‘in,source + in,nc + Y;orrvn + Y:svn‘2
|’in,source|2 |Z.n,source|2
-1 + |in,nc|2 + |Ycorr + }/s|2 |Z.n,source|2 (5111)

. 2
|Zn,som"ce |
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< | 2 . .
OU |4 source|~ €st le bruit produit par la source :

|in,sau7‘ce|2 - 4kBTAst (5112)

De la méme facon, on peut exprimer le facteur de bruit en fonction des densités
spectrales, ce qui nous permet d’avoir une relation entre le facteur de bruit et les
résistances et conductances de bruit :

Sz'nc + |chor'r + Ys|2 S’UTZ Ginc + |)/;orr + Ys|2 Rvn

F=1+ =1+

4kpTG, G
Ginc Rvn
=14+ 2+ 2" (Gt Goorr) + (B + Boor)'] (5.1.13)

De cette fagon, si nous pouvons mesurer les valeurs de v, et 7,, nous pourrons

déterminer les paramétres de bruit R,,, Gine, Georr €t Beopr-

Le facteur de bruit minimum est exprimé par la relation suivante :

G-

Fmin =1 + 2Rvn : ( Rm o Bcgorr + Gcorr> =1 + 2Rvn : (G&opt + Gcorr) (5'1'14)
vNn

Dans cette expression, on notera que F,;, est obtenu pour une valeur particuliére

de I'admittance de la source Y; o5t = G opt + JBsopt- Cette admittance est appelée

admittance optimale et s’exprime en fonction des paramétres de bruit comme le

montrent les équations suivantes :

Bs,opt - _Bcorr (5115)
Gin Gmc
Gs,opt = R - Bgom« = R_ + Cc20rr (5116)

L’inégalité du modéle de Pospieszalski [191, 192, 193] donné par I’équation 5.1.17,
permet de vérifier la bonne correlation des paramétres de bruit. Dans son inégalité,
la borne inférieure exprime que les sources de bruit ne peuvent pas étre corrélées de
plus de 100 % et la borne supérieure correspond au cas ou les sources de bruit ne

sont pas corrélées.

1< 4Rvn Gopt

<2 5.1.17
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5.1.2. Récapitulatifs des contraintes du circuit d’adaptation entre une

bobine et un LNA dans ’environnement RMN

Dans ce paragraphe, nous traiterons individuellement les apports de chaque contrainte
du circuit d’adaptation permettant de réduire le bruit lors de I'association entre un

capteur RMN et un amplificateur faible bruit.

5.1.2.1. Adaptation en bruit via ’admittance de bruit optimale

Comme nous 'avons déja mentionné dans le paragraphe 5.1.1, il existe une admit-
tance (ou impédance) optimale vue par entrée du LNA, pour laquelle la figure de
bruit totale de 'amplificateur est égale a la figure de bruit minimale. Cette relation
est exprimée par ’équation 5.1.18 ou Fj,;, est la figure de bruit minimale, R, est la
résistance de bruit, G, est la partie réelle de I'admittance optimale Y, et B o
est la partie imaginaire de cette derniére. Ce sont les quatre paramétres de bruit
nécessaires pour assurer une adaptation en bruit et donc minimiser la contribution
en bruit du LNA sur le signal de sortie. Comme nous l'avons introduit dans le
paragraphe 5.1.1, ces paramétres de bruit sont définis en fonction du circuit interne

du quadripole.

u

+ c.

[(Gy = Gyom)” + (Bs = Boop)’] (5.1.18)

Dans cette relation, G et By représentent la partie réelle et imaginaire de I’admit-
tance Y, vue physiquement par 'entrée du LNA. Plus 'admittance Y est proche de
Y5 opt» moins la contribution en bruit de R, sera importante. Ceci définit I'adapta-
tion en bruit d’un quadripole [182, 190, 193, 194]. L’importance de la minimisation
de la figure de bruit du LNA peut étre appréciée grace a la formule de Friis (cf.

équation 4.1.1).

5.1.2.2. Réduction du facteur de bruit a la sortie de amplificateur
faible bruit

Considérons le circuit de la figure 5.1.2, Z, est I'impédance de la source v, et Z;, est
I'impédance d’entrée de I'amplificateur faible bruit (LNA) de gain G,. Le bruit a la
sortie de la source est produit par la partie réelle de son impédance et a un densité

spectrale de puissance par unité fréquentielle (Af = 1 Hz) donnée par ﬁ = 4kTR,.

Tenant compte du bruit ajouté par 'amplificateur (E) le bruit a la sortie du LNA

est :

V2 = 2GR 2 (5.1.19)

n,out vYn,s
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et le signal de sortie est :

v2, = a2G2? (5.1.20)

out

ol «, est le rapport de la division de tension a I’entrée de 'amplificateur :

Zi

Ay = ——— 5.1.21
! Zs + Zzn ( )
A partir de la figure de bruit, on peut écrire :
F— RSBentrée o ’Ug . U?L,out o UTZL,Out
RSBsortie ’UTZMS Ugut 0412) G%U%,s

20722 4 .2 2

a:GZv2  + v v2
= % =1+ Q—ZT (5.1.22)

avavn,s avavn,s

Cette relation nous permet de constater que plus le rapport en tension «, est élevé,
plus I'influence du bruit ajouté par le LNA sera minimisée. De cette facon, si I'im-
pédance d’entrée du LNA est trés élevée, 'impédance du récepteur sera négligeable
par rapport a Z;,, o, = 1 et on aura un transfert maximum de tension de la source

a Pamplificateur.

Nous pouvons constater aussi que, plus le gain en tension est élevé, plus on réduit

la figure de bruit.

Rload
Vs

FI1GURE 5.1.2: Circuit représentatif du bruit d’une source amplifié par un LNA.

5.1.2.3. Amélioration du RSB par le facteur de surtension a la

fréquence de résonance

Comme nous 'avons présenté dans la section 3.4, une bobine réceptrice a pour
circuit équivalent un circuit RLC en paralléle. Si on ajoute une capacité d’accord
a ses bornes, ce circuit va résonner a la fréquence f, = 1/27VLC. L'impédance

équivalente de ’ensemble est donnée dans I’équation ci-dessous :

Uap . 1
P
Lap 1+ (Rpr - %)

(5.1.23)
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Si on remplace la résistance en paralléle 7, par son expression en fonction du facteur
de qualité et de la résistance en série de la bobine 3.4.23, la tension aux bornes de

la bobine est donnée par la relation suivante :

B R,Q3
1+ jQ? (RCw — &)

Uag - Iup (5.1.24)

A la fréquence de résonance, les parties imaginaires se compensent et ’on aura un
maximum de tension aux bornes du circuit. Cette tension maximale dépend du
facteur de qualité de la bobine qui pourrait étre vu comme un facteur de surtension

du récepteur a la fréquence de résonance.

Ainsi, plus le facteur de qualité de la bobine est important, plus le circuit sera
sélectif. Ceci montre le lien existant entre le facteur de qualité et la bande passante du
récepteur. Par contre, si on ajoute des poles de résonance aux bornes de I'impédance
Z aB, le facteur de qualité lié a la bande passante peut étre modifié. Ce phénoméne
explique l'adaptation d’impédance a 50 (). En effet, la capacité d’adaptation en
série avec la résistance de 50 €2 ajoute un pole de résonance et améliore le facteur

de qualité du récepteur.

Méme si le facteur de qualité de la bobine est lié au facteur de qualité d’un récepteur
adapté a une ligne de transmission, il ne faut pas confondre )5 de la bobine et Qay

lié a la bande passante a -3 dB de I'ensemble [G1] :

fo

©a = R

(5.1.25)

Un facteur Qay élevé implique une bande passante plus réduite, or le bruit dépend
de la bande passante et il sera donc moins important. Ainsi, en termes rapport signal

sur bruit, plus les facteurs Qs et Qay sont élevés, meilleur sera le RSB.

Un exemple d’utilisation de cette approche combiné avec la réduction du facteur de
bruit via le rapport en tension du circuit d’adaptation a été mis en oeuvre par Sun
[165] et lui a permis d’obtenir des figures de bruit de 'ordre de 0,7 dB.

5.1.2.4. Adaptation en puissance

Le circuit classique d’adaptation en RMN présenté dans le paragraphe 1.2.3.1 assure

I’adaptation en puissance entre la bobine et le cable coaxial du spectrométre.

L’importance de cette adaptation en RMN est de réduire au maximum les réflexions
du signal RMN entre I'impédance d’entrée de la ligne de transmission et la bobine
réceptrice. En effet, si le signal mesuré est réfléchi vers la bobine, celle-ci induit un

champ magnétique perturbant le vecteur d’aimantation du signal RMN, provoquant
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AM Uab T ’ ) = ( j. )
Rp cm "| r = Uload
+ [ Lc ct L1
Rload
6" SRMN i T T Zcoil Z'Ioad §
) Capacité d'adaptation
Capacité d'accord

FIGURE 5.1.3: Circuit d’adaptation en puissance, basé sur une capacité d’accord et
une capacité d’adaptation.

une erreur de mesure des temps de relaxation 1} et 75 ainsi qu’une perturbation de

’homogénéité du champ magnétique statique [195, 196].

De facon générale, le rapport d’ondes stationnaires est représentatif de la superpo-

sition du signal incident (V;) et du signal réfléchi (V) :

vi—i—vr_l—i—F
v,—v, 1-=T

ROS =

(5.1.26)

Le coefficient de réflexion I est le rapport entre le signal réfléchi et le signal incident,
mais peut étre aussi exprimé en fonction des impédances mise en jeu comme le
montre I’équation 5.1.27. Ce coefficient de réflexion est équivalent au paramétre Sy,

(en linéaire) lorsque la sortie de la ligne de transmission est adaptée.

/
F _ S11 _ % - Zcoil - Zload

= 0.1.27
U; Zcoil + leoad ( )

Si on exprime le coefficient de réflexion a I'aide de I'impédance normalisée 7, =

/ .
Zeoit| Z} g OD AUTA :

(5.1.28)

Par rapport a la figure 5.1.3, si I'impédance de la bobine & la sortie du circuit
d’adaptation (Z.;) est complexe conjuguée avec celle ramenée a l'entrée du céable
coaxial (Z],,,), le rapport d’ondes stationnaires vaudra 1, le coefficient de réflexion
sera nul et le paramétre S7; en décibels va tendre vers —oo. Ceci justifie le nom

d’adaptation d’impédance.
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La puissance a ’entrée de la ligne est donnée par la relation suivante :

v2

Ploadzvin'i:ap'zl# (5129)
cot load

ol «, est le rapport du diviseur de tension qui module la puissance reque par la

charge :

/
Zload

_“load 5.1.30
ZCOil + Zl/oad ( )

Oép:

Si la condition d’adaptation d’'impédance 7] ,, = Z*

cot

, est remplie, le gain en puis-

sance sera maximal. La relation 5.1.29 devient alors :

V2

Propg = — i 5.1.31
foadmos 4- Re(Zl/oad) ( )

En pratique, un coefficient de réflexion de 10% (S;; = —20dB) est acceptable car
le signal réfléchi est 10 fois inférieur au signal incident. Ceci permet un désaccord
entre Ze.; et Zj,,, de £22% comme nous pouvons remarquer dans la figure 5.1.4.

Ainsi, le rapport en puissance a, doit étre compris entre 0,45 et 0,55.

0,25 T T T T T T T T

0,20 i

0,15 E

0,10 -

0,05 i

0,00 i

0,06 11—
08 09 10 11 12 13 14 15 16 17

Impédance normalisée

F1GURE 5.1.4: Coefficient de réflexion en fonction de I'impédance normalisée

5.2. Amplification locale faible bruit du micro-récepteur
RMN

Dans cette section, nous étudions I’association entre notre micro-récepteur RMN
retenu et un amplificateur faible bruit commercial a ’aide d'un circuit d’adaptation
permettant d’obtenir des performances optimales en termes de bruit dans le contexte
RMN.
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[’amplificateur faible bruit choisi est présenté dans le paragraphe 5.2.1. Comme nous
I’avons vu dans le chapitre précédent, la connaissance des paramétres de bruit est
indispensable pour 'optimisation du circuit d’adaptation en termes de bruit. Dans
cette optique, nous proposons une modélisation des paramétres de bruit du LNA

choisi dans le paragraphe 5.2.2.

L’optimisation du circuit d’adaptation est présentée dans le paragraphe 5.2.3 et
I’évaluation de la contribution a 'amélioration du RSB du micro-récepteur grace a

I’amplification locale faible bruit est présentée dans le paragraphe 5.2.4.

5.2.1. Performances de ’amplificateur faible bruit choisi

L’amplificateur faible bruit choisi pour notre application est le ALN50-1001AT de la
compagnie ASB Incorporation [197] spécialisée dans la fabrication de modules RF et
des circuits MMIC (“Monolithic Microwave Integrated Circuit”). Leurs produits sont
principalement manufacturés a base de technologies bipolaires sur des substrats SiGe
et HBT et pHEMT sur des substrats GaAs. [.’avantage principal de ces technologies,
dans des applications RF, est leur fréquence de coupure élevée qui permet d’obtenir
de faibles figures de bruit a hautes fréquences [198, 199, 200, 201, 202, 203].

Les amplificateurs faible bruit de la série ALN sont de mini-modules CMS (1 mm?
dans notre cas), fabriqués sur un PCB FR4. L’avantage de ce composant est que les
circuits d’adaptation et de polarisation optimisés sont déja inclus dans le module,

permettant de profiter des performances maximales du LNA.

FIGURE 5.2.1: Module LNA de la série ALN.

Les caractéristiques du ALN50-1001AT, optimisées pour une bande de fréquences
comprises entre 50 M Hz et 300 M H z, sont présentées dans la figure 5.2.2. L'impé-
dance d’entrée de cet amplificateur vaut 50 {2, sa tension d’alimentation est de 5 V'

et sa puissance consommée est de 500 mIV.

Le gain en puissance du LNA (paramétre So; de la figure 5.2.2a) de 16,25 dB,
correspond & un gain linéaire d’environ 6,5. Sur la méme figure on constate que les
paramétres Sy et Spo sont en dessous de -20 dB et -15 dB respectivement, ce qui
montre la bonne adaptation des impédances d’entrée et de sortie par rapport a 50
Q). En ce qui concerne le paramétre Sis, il vaut -23 dB et représente l'isolation de

la sortie a 'entrée.
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FIGURE 5.2.2: Paramétres de 'amplificateur ALN50-1001AT.

(b) Figure de bruit.

Stability Factor K
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Les facteur de stabilité K et A se calculent & partir des paramétres S par les relations
5.2.1 et 5.2.2. Les paramétres S de cet amplificateur nous permettent d’obtenir un
facteur de stabilité K d’environ 1,4 (supérieur a 1), garantissant la stabilité du
I’amplificateur. A est d’environ 0,4, le fait qu’il soit inférieur a 1, rend 'amplificateur

stable indépendamment de 'impédance de la source ou de la charge [204].

A= 811522 — 512321 (5.2.1)

K
2[51251]

(5.2.2)

La figure de bruit a une valeur moyenne d’environ 2,35 dB pour des fréquences
comprises entre 20 M Hz et 1 GHz (figure 5.2.2b).

Dans l'intervalle de fréquences d’intérét, le point de compression a 1 dB est d’environ
21,5 dBm. Autrement dit, le signal de sortie sera amplifié linéairement par rapport
a celui d’entrée si ce dernier est inférieur a 2,5 V,.,,s en considérant que I'impédance
d’entrée est de 50 (2.

Le point d’interception d’ordre 3 a la sortie vaut 42 dBm environ et, ramené en
entrée, il vaut 25,75 dBm. Ceci signifie que si nous avons un signal d’entrée composé
de deux signaux a des fréquences trés proches f; et f; avec une puissance de 5
dBm, les raies spectrales de leur produit d’intermodulation d’ordre 3 en sortie de
lamplificateur (situées a 2f> — f1 et 2f; — f2) auront une puissance de -70 dBm. La
valeur de la puissance en sortie du produit d’intermodulation d’ordre 3 est donnée

par la relation 5.2.3.

Plus la valeur de OIP3 est élevée, plus les distorsions harmoniques provoquées par

les produits d’intermodulation seront minimisées.

IMD(dBm) =3 Pentrée, dBm — 2 OIP3dBm (523)

Le constructeur ne nous donne pas les détails sur le circuit interne du LNA. Malgré
ceci, en comparaison avec un état de I'art de différents LNAs donné par Das [205], un
tel point d’interception d’ordre 3 et une telle figure de bruit pour une consommation
de 500 mW ne peuvent étre atteints que par un LNA a base d'un pHEMT (cf. figure
5.2.3). Ainsi, nous pouvons faire I'hypothése que notre amplificateur ALN50-1001AT
est basé sur un pHEMT.
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5.2.2. Modélisation du bruit en entrée de ’amplificateur

Dans la section 5.1 nous avons vu que I'optimisation du circuit d’adaptation faible
bruit est indispensable afin de réduire au maximum la contribution de bruit de
I’amplificateur, sachant que la figure de bruit d'un amplificateur est susceptible

d’augmenter de quelques dixiémes de nV/+/ Hz dans 'environnement RMN.

Afin d’optimiser le circuit d’adaptation, il nous faut connaitre les paramétres de bruit

du LNA. Cependant, seulement la figure de bruit est donnée par le constructeur.

Dans le paragraphe 5.2.2.1, nous ferons un récapitulatif des méthodes d’obtention
par mesure des parameétres de bruit. N’ayant pas la possibilité d’appliquer ces mé-
thodes, nous proposerons une méthode d’extraction de ces parameétres par simulation

dans le paragraphe 5.2.2.2.

5.2.2.1. Méthodes d’extraction des paramétres de bruit

Les méthodes de mesure des paramétres de bruit sont assez variées mais elles se
basent principalement dans des mesures directes des sources ramenées en entrée du
quadripole, estimation des sources de bruit a partir du circuit interne du composant

ou minimisation de la figure de bruit par approximation de Y.

Mesure directe

Dans le paragraphe 5.1.1 nous avons vu que les sources de bruit ramenées en entrée
nous permettent de retrouver les parameétres de bruit a partir des sources de bruit
ramenées en entrée et ces sources peuvent, étre déterminées directement en fonction
des tensions de bruit mesurées et des paramétres Y du quadripéle (cf. équations
5.1.1 et 5.1.2). Cependant ceci nécessite des appareils de mesure trés précis car la
densité spectrale des sources de bruit est de 'ordre de 1 (nV)?/Hz pour la source
de tension ou d’une centaine de (pA)?/H z pour la source de bruit |206]. Par ailleurs,

cette méthode n’est utilisée que lorsque le bruit est trés important.

Estimation des sources de bruit a partir du circuit interne du composant
Pour étre capables d’appliquer cette méthode, il faut connaitre le schéma interne
du composant et ses sources de bruit intrinséques. L.a méthode consiste a extraire
les valeurs des composants électriques du circuit a partir des paramétres Y mesurés
avec certaines configurations d’alimentation afin de dimensionner les éléments du
circuit. Or, les sources de bruit sont exprimées en fonction de ces éléments, ce qui

permet de les dimensionner et d’extraire les paramétres de bruit globaux.

Cette méthode est utilisée par exemple pour extraire les paramétres de bruit des
transistors MOS |207|. Cependant, méme si les paramétres S du ALN50-1001AT
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s’approchent de ceux du circuit proposé par Chiang [208], le constructeur ne donne

pas les détails internes du LNA, donc nous ne pouvons pas appliquer cette technique.

Minimisation de la figure de bruit par approximation de Yopt
Cette méthode de détermination des paramétres de bruit, développée par Lane [209],
consiste a mesurer la figure de bruit a la sortie de 'amplificateur pour différentes

valeurs de 'admittance de source Y, jusqu’a atteindre la figure de bruit minimale.

Fmin

Ry
F= Fmin + F [(Gs - Gs,opt)2 + (Bs - Bs,opt)Q}

FIGURE 5.2.4: Méthode de mesure des paramétres de bruit par minimisation de la
figure de bruit par approximation de Y.

Aprés un certaine nombre des mesures, la valeur définitive des paramétres de bruit
est déterminée soit par la méthode des moindres carrés proposée par Caruso [210],
soit par la méthode d’approximation vectorielle proposée par O’Callaghan [211].

Cette méthode nécessite 'utilisation d’un banc de mesures spécialisé.

5.2.2.2. Méthode d’estimation des paramétres de bruit par simulation

proposée

Etant donné que nous n’avons pas acces aux appareils de mesure nécessaires pour
déterminer les paramétres de bruit de notre amplificateur faible bruit, dans ce pa-
ragraphe nous proposons une méthode de simulation qui nous permet d’estimer ces

parameétres. Cette méthode est vérifiée par les données trouvées dans la littérature.

Méthode proposée
Nous proposons dans ce paragraphe une méthode d’estimation des parameétres R,,,,
Gopt €t B, manquants par simulation a 'aide du logiciel ADS ®). Cette méthode

est basée sur le circuit donné dans la figure 5.2.5.

Dans cette figure, 'amplificateur est considéré sans bruit et v, et 7,, sont les sources
de bruit ramenées a I’entrée en accord avec la théorie de modélisation des quadripoles
bruités de Rothe [190].
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FIGURE 5.2.5: Circuit proposé pour I'estimation des paramétres de bruit.

En s’inspirant de la méthode pratique d’extraction des paramétres de bruit par
minimisation de la figure de bruit par approximation de Y, la méthode d’estimation
par simulation que nous proposons consiste a trouver des combinaisons de wv,, de
i, et de Padmittance de la source Y; qui nous permettent de retrouver la figure de

bruit minimale donnée par le constructeur a la sortie de 'amplificateur.

En effet, si on connait Y; on peut déterminer G,y et B, car Y, = Y; et si on

connait v, on peut déterminer R,, grace a ’équation 5.1.7 rappelée ci-dessous :

|Un|2

Af

=4kgTR,,

D’aprés la littérature, la valeur de Rn peut varier entre 20 2 et 60 €2 pour un HEMT
[212, 213] et entre 30 © et 140 €2 pour un N-MOS 0,25 pm [214]. La conductance et

la susceptance optimales sont estimées & 3 mS et —14 m.S respectivement [214].
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Comme nous l'avons vu dans le paragraphe 5.1.1, la relation entre les sources de
bruit ramenées a I'entrée sont déterminées par le coefficient de corrélation donné
par la relation 5.1.5. D’aprés les mesures de Cappy [194] sur un HEMT de 0,5um,
le coefficient de corrélation est compris entre 50,8 et j0,95. De sa part, les mesures
effectuées par Goo [215] sur un N-MOS de 0,25 pm montrent que le coefficient de
corrélation vaut j0,395. Cependant, la valeur des sources de bruit est constante

temporellement donc le coefficient de corrélation sera unitaire dans notre cas.

Toutefois, Dietrich [216] a proposé une unification des théories de quadripoles bruités
qui incluent les modéles de Rothe et Pospieszalski [192, 217, 190]. 1l constate que
le paramétre de corrélation de bruit ¢, défini dans I'équation 5.2.4, est fondamental
dans la caractérisation des quadripoles bruités. Ce paramétre permet de vérifier la
corrélation de l’ensemble des paramétres de bruit et définit la sensibilité de bruit
par rapport a la désadaptation en bruit. En combinant le paramétre de corrélation
de bruit et Pinégalité de Pospieszalski (équation 5.1.17) nous pouvons déterminer

un intervalle de corrélation de I’ensemble des paramétres de bruit :

AR, Gopt
1<g=—1"% <9 5.2.4
En partant de ces données et de I’équation 5.2.4, nous limitons les valeurs des para-

meétres de bruit dans notre simulation par le systéme d’inégalités suivante :

200 < R, < 14092
1mS < Gope < 20mS
—1mS < By < —20msS
1<q¢g<?2

(5.2.5)

Les valeurs de vy, iy, Gop €t B,y retenues seront celles qui remplissent le systéme
d’inégalités 5.2.5 et qui permettent d’obtenir la figure de bruit minimale donnée par

le constructeur pour une fréquence fixe.

Parameétres de bruit extraits

Comme le montre la figure 5.2.5, cette estimation est basée sur une méthode d’op-
timisation propre au logiciel ADS ®). Ainsi, les variations d’un résultat a I'autre
sont pratiquement inexistants ce qui nous empéche de vérifier nos résultats par la

méthode des moindres carrés ou par la méthode vectorielle [210, 211].

Cependant, sur la figure 5.2.6a nous constatons que la figure de bruit atteinte par
notre estimation est corrélée avec la figure de bruit donnée par le constructeur (cf.
figure 5.2.2h).

Donnée dans la figure 5.2.6b, la résistance de bruit R,,, variant entre 44 ) et 84

Q, est comprise dans l'intervalle que nous avions fixé a partir de la littérature [212,
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214, 213]. Comme nous pouvons le voir sur la figure 5.2.6¢, G,y et B,y sont aussi
comprises dans les limites trouvés dans la littérature [2141]. On constate aussi une

variation corrélée entre la figure de bruit, R, et Y,,.

NF... (dB) R,, (ohms)
6 90
5— 80—
4—| 70—
3— 60—
2— 50— f
- 4 N \\H</<_/’
1|III|I|||||||||IIII||I|| 4cIIII|IIII|IIII|IIII|IIII
50 100 150 200 250 300 50 100 150 200 250 300
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2.0 —m e
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1,9 LY /-\ /.\ / .\ - 4
0.015+ \\l\ s u/ " \. |
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0.010— - —— K J -]
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imag(Yopt1)
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¢) Admittance optimale (partie réelle : G,,;, par- (d) Facteur de corrélation des paramétres de
P
tie imaginaire : Bgpy). bruit q.

FIGURE 5.2.6: Paramétres de bruit estimés avec la méthode proposée en fonction de
la fréquence.

Dapres la figure 5.2.6d, le paramétre de corrélation ¢ obtenu par I'estimation des
paramétres de bruit de notre LNA est compris entre 1,8 et 1,95. Or, Dietrich [216]
estime dans son travail que, le paramétre de corrélation de bruit d’un amplificateur
faible bruit doit se trouver entre 1,8 et 2. Ceci permet de valider la corrélation des

paramétres de bruit estimés a partir de notre méthode.

La magnitude du coefficient de réflexion optimale équivalent a Y, est d’environ 0,37
et le déphasage du coefficient de réflexion est d’environ 45°. Ces valeurs, ainsi que
la valeur estimée de R,,, sont relativement proches aux valeurs calculés et mesurés

par Lazaro [213] sur un HEMT de 0,5 pm illustrés sur la figure 5.2.7.

La corrélation de R, et le coefficient de réflexion optimale avec les mesures de
Lazaro ainsi que la correspondance de l'intervalle du paramétre de corrélation de
bruit ¢ avec celui d’'un LNA nous permettent de valider les paramétres de bruit que

nous avons estimés avec la méthode de simulation proposée.
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FIGURE 5.2.7: Paramétres de bruit mesurés sur un HEMT de canal 0,5 pm |213].

5.2.3. Optimisation du circuit d’adaptation faible bruit RIMN

Le schéma de base de nos simulation est illustré dans la figure 5.2.8. Ce circuit est
composé du modéle polynomiale de notre micro-récepteur et du fichier .s2p du LNA

auquel nous avons ajouté les parameétres de bruit estimés.

En plus du circuit illustré dans la figure 5.2.8 correspondant au cas réel d’application
de notre micro-récepteur, nous avons étudié, en paralléle, le cas idéal pour lequel
I'amplificateur est directement associé a la micro-bobine (sans Uintermédiaire des

micro-pistes).

Dans ce paragraphe, ces deux circuits sont optimisés pour travailler a la fréquence

de résonance du proton sous un champ de 4, 7 T (soit 4 200 M Hz).

ZMN,s ZMN,a
zgp
> TS

L . = I\
MTCH

Pistes Circuit_dAdaptation AMPA Ulp

C*) * * L, L, Rcharge
' ' | ;
. Cpistes
R Inductance Cbobine Zb Zzn
Zs

1L
I1L

SRC1
Z[1,1]=Qs*Qs*Rs

FIGURE 5.2.8: Association de notre micro-récepteur avec un LNA via un circuit
d’adaptation faible bruit.
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Comme nous I’avons introduit dans le paragraphe 5.1.2, les différentes contraintes a
remplir par le circuit d’adaptation faible bruit entre notre micro-récepteur RMN et

I’amplificateur faible bruit sont récapitulées ci-dessous :

1. Optimisation du rapport en puissance, pour éviter des réflexions du signal et

donc des perturbations des mesures RMN :

ZMN,s

O,45<Oép:m

< 0,55

avec Zyn,s 'impédance du réseau d’adaptation vue par le micro-capteur dont

'impédance est Z,. Cette condition est remplie si Z, = Z},y , £ 22%.

2. Amélioration du RSB grace au facteur surtension a la fréquence de résonance
entre le récepteur et le circuit d’adaptation. Ce facteur de qualité permet d’obte-
nir une amplification passive du signal & la fréquence de résonance et de rendre

le circuit plus sélective et de réduire le bruit.

3. Réduction du facteur de bruit a la sortie du LNA exprimé par I’équation 5.1.22

rappelée ci-dessous :

2
Un

a2G2v2

v¥n,s

F=1+

avec &y = Zin/ZyNa + Zin OU Z;, impédance d’entrée de 'amplificateur et
Zyvn,a est 'impédance du réseau d’adaptation vue par l'entrée du LNA. La
contribution de bruit du LNA est diminuée si «, s’approche de 1 et si GG, est
éleve.

4. Adaptation en bruit via 'admittance de bruit optimale exprimée par I’équation

5.1.18 rappelée ci-dessous :

RUTL

F= Fmin +
GMN,a

[(GMN,a - GMN,a,opt)2 + (BMN,a - BMN,a,opt)2:|

Dans cette équation, Gy a.opt €6 Barnaopt Teprésentent 'admittance idéale du
circuit d’adaptation vue par I’entrée du LNA pour obtenir une figure de bruit

minimale, Gy, et Byn, correspondent a 'admittance réelle du circuit.

Ainsi, en plus de Zs, Zyn.s, Zyn,a €t Zip, nous devons prendre en compte les quatre
paramétres de bruit : la figure de bruit minimale F,,;,, la résistance de bruit R,,
et admittance optimale de bruit (Ya/n a.opt = GMnNa0pt + Brin,a,opt) Permettant de

minimiser 'influence de R,,,.

Afin d’obtenir la figure de bruit minimale en termes d’adaptation de bruit, la partie
réelle de I'impédance optimale de bruit (Ryy,) doit étre égale & 71 ©Q a 200 M Hz

alors que I'impédance d’entrée de 'amplificateur est de 47 €). La partie imaginaire
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(Larn,a) vue par Uentrée de amplificateur doit étre équivalente a 35 nH a 200 M H z

pour assurer l'adaptation en bruit.
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(a) Résistance d’entrée (R;,) et résistance op- (b) Partie imaginaire de l'impédance opti-
timale (Ropt)- male.

FIGURE 5.2.9: Impédance d’entrée et impédance optimale de bruit du LNA en fonc-
tion de la fréquence.

D’aprés 'optimisation du circuit d’adaptation, la figure de bruit minimale a la sortie
du LNA est obtenue en utilisant une capacité d’accord en paralléle aux bornes du
récepteur (ou de la bobine) plus une inductance en sérié entre celui-ci et ’amplifi-

cateur.

Dans le cas du circuit réel (micro-bobine avec les micro-pistes), la capacité optimale
du circuit d’adaptation vaut 24 pF' et I'inductance optimale vaut 33 nH. Malgré la
bonne adaptation en termes de bruit, la figure de bruit minimale obtenue dans ce
cas est de 6,8 dB (cf. figure 5.2.10).

En ce qui concerne le cas idéal (micro-bobine sans les micro-pistes), une capacité de
55 pF avec une inductance de 16 nH, nous permet d’obtenir une figure de bruit de
2,2 dB a la sortie du LNA.

NF (dB)
20
15
I 107
= 107
cc ]
b
0 ] T T T | T T T T | T T | T 1T T | T LI
50 100 150 200 250 300

freq, MHz

FIGURE 5.2.10: Comparaison des figures de bruit (a la sortie de 'amplificateur)
entre le micro-récepteur amplifié (nf(2)) et le cas d’amplification idéale sans les
micro-pistes (nf(4)).
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Cette configuration du circuit d’adaptation nous permet d’obtenir la figure de bruit
minimale. Cependant, dans le cas du micro-récepteur complet, nous pouvons consta-
ter que cette configuration ne nous permet pas d’obtenir une adaptation en puissance
entre Z, et Z, ni entre Z; et Zpyn,s & 200 M Hz (cf. figure 5.2.11a). Comme nous
I’avons constaté dans le chapitre 3, ce résultat était prévisible car 'underpass et les
micro-pistes nous empéchent d’optimiser 'adaptation d’impédance aux bornes de la
micro-bobine (impédances Z, et Z,). L'impédance vue par I'entrée de I'amplificateur
(ZnnN,a) est d’environ 50 € ce qui nous permet d’obtenir une bonne adaptation de

puissance a ce niveau du circuit.

Sur la figure 5.2.11b, nous pouvons observer les impédances du cas idéal d’amplifi-
cation. Nous constatons que les impédances Z! et Zy/n s ainsi que Zyy 4 €t Z;, sont

bien adaptées a la fréquence de travail (200 M H z).

Z(ohms)

60

50__//8/'&5\_5&‘3_5—_‘7

40; B-ZMNa

) -©-ZMNs

30— —Zs

20—
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freq, MHz freq, MHz

(a) Tracé des impédances du micro-récepteur (b) Tracé des impédances du cas d’amplifica-

amplifie. Ces impédances sont représentées tion idéale. Z/ correspond ici a I'impédance aux

dans la figure 5.2.8. bornes de la bobine vue par le circuit d’adap-
tation.

FIGURE 5.2.11: Comparaison des impédances entre le micro-récepteur amplifié et le
cas d’amplification idéale sans les micro-pistes en fonction de la fréquence.

Comme nous pouvons l'observer sur la figure 5.2.12a, la difficulté & adapter correcte-
ment le micro-récepteur complet nous empéche d’optimiser le facteur de surtension
de la bobine, le facteur de qualité du circuit a la fréquence de résonance, et donc
d’améliorer le RSB passivement. Si nous associons directement le LNA aux bornes
de la micro-bobine, nous pouvons obtenir un facteur de surtension plus élevé a la
fréquence de travail (200 M Hz).

Cette désadaptation peut se constater clairement sur les courbes des paramétres S
illustrées sur la figure 5.2.12b. A 200 M Hz, le paramétre S11 du micro-récepteur
amplifié vaut -1.55 dB et équivaut a une réflexion d’environ 85% du signal RMN
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bobine du micro-récepteur complet (Z,) et plet (S11 aux bornes de la bobine et S22 aux

celle du cas d’amplification idéale (Z). bornes de la charge) et paramétres S du cas
d’amplification idéale (S33 aux bornes de la
bobine et S44 aux bornes de la charge).

FIGURE 5.2.12: Comparaison en termes de résonance et d’adaptation entre le
micro-récepteur amplifié et le cas d’amplification idéale sans les micro-pistes.

mesuré. Cette réflexion trés important peut perturber fortement I’lhomogénéité du
champ autour de I’échantillon et risque de provoquer des perturbations lors de la
mesure du signal RMN. Si nous associons cet amplificateur directement a la bobine,
le paramétre S33 vaut -11 dB et équivaut a une réflexion du signal plus acceptable
de 28%.

L’adaptation a la sortie de 'amplificateur faible bruit est correcte car les paramétres
S22 et S44 sont inférieurs a -20 dB.

En terme de gain, sur la figure 5.2.13, nous pouvons constater que le gain en tension
du circuit réel est de 20 dB et le gain en puissance est de 8,7 dB. Dans le cas
de T'association directe, le gain en tension et en puissance est environ 6 dB plus
important. Cette différence est due a la différence d’adaptation en puissance entre

les circuits.

De maniére générale, nous constatons que les micro-pistes du récepteur RMN nous
empéchent d’avoir un bon transfert du signal vers 'entrée du LNA ce qui limite les
performances du circuit en terme de bruit ainsi que ’homogénéité du champ autour

de échantillon.

Concernant les résultats obtenus avec ’association directe entre la micro-bobine et
le LNA, nous constatons que les critéres du circuit d’adaptation les plus importants
sont 'adaptation en puissance (1) et le facteur de surtension (2). Ce dernier permet
d’obtenir un gain passif élevé qui contribue a la réduction du facteur de bruit a la
sortie du LNA (3). Concernant 'adaptation de I'impédance de bruit optimale (4),
I'écart entre I'impédance Zyn,q et Zpyn a,0pe €St d’environ 20 €2 mais ceci semble étre

sans impact majeur sur les performances de bruit du circuit.
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FiGUurReE 5.2.13: Comparaison du gain a la sortie de l'amplificateur entre le
micro-récepteur amplifié et le cas d’amplification idéale sans les micro-pistes.

5.2.4. Impact de ’amplification locale faible bruit en RMN

Comme nous 'avons déja mentionné, 'objectif final est de mesurer des métabolites
cérébraux dont 'amplitude en tension varie entre 0,34 puV et 5,23 puV. Or, comme
nous l’avons établi au chapitre 4, le RSB nécessaire pour détecter ces métabolites
varie entre 22 dB et 45 dB (cf. tableau 4.1). Sur la figure 5.2.14, nous présentons
les résultats de simulation de I’amplification locale faible bruit sur la mesure ces

métabolites que nous cherchons a détecter par spectroscopie RMN.

Dans la figure 5.2.14a, nous observons le spectre des métabolites que nous souhaitons
étudier dans le cas de I'association du micro-récepteur avec le LNA choisi. Le bruit
au niveau de la micro-bobine est de 12,6 nV/\/H_z, au niveau des pistes le bruit vaut
27,4 nV/v/Hz et a la sortie du LNA le bruit vaut 155 nV/v/Hz. Aux bornes de la
bobine les signaux des métabolites varient entre 0,39 pV et 5,9 pV'; ces tensions sont
légérement plus importantes par rapport aux tensions calculées grace au facteur de
surtension. Malgré le mauvais transfert du signal provoqué par les micro-pistes, les
signaux des métabolites a la sortie du LNA varient entre 2,1 pV et 32,5 pV ce qui

nous permet d’obtenir un RSB variant entre 23 dB et 47 dB selon le métabolite.

Paralléelement, nous pouvons observer sur la figure 5.2.14b le spectre des métabolites
cérébraux dans le cas de I'association directe du LNA aux bornes de la micro-bobine.
Le bruit au niveau de la micro-bobine est de 12,6 nV/vHz et a la sortie du LNA
le bruit vaut 72,3 nV/\/H_z Dans ce cas, la surtension plus importante permet une
amplification passive plus conséquente, ayant pour résultat des signaux qui varient
entre 0,72 nV et 11 pV. L’amplitude des métabolites a la sortie du LNA varie entre
4,7 nV et 72,3 nV ce qui nous permet d’obtenir un RSB variant entre 36 dB et 60
dB.
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(a) Spectre de métabolites du micro-récepteur amplifié. La tension a la sortie de
I’amplificateur est indiquée par les cercles. Les niveaux de bruit au niveau de la
bobine, des pistes et a la sortie du LNA sont représentés par les traits horizontaux
du bas vers le haut respectivement.
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(b) Spectre de métabolites de 'association directe entre la micro-bobine et le
LNA. La tension a la sortie de 'amplificateur est indiquée par les cercles. Les
niveaux de bruit au niveau de la bobine et a la sortie du LNA sont représentés
par les traits horizontaux du bas vers le haut respectivement.
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FIGURE 5.2.14: Amplification locale faible bruit appliquée la spectroscopie faible

volume par RMN.
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Dans le tableau 5.1, nous récapitulons la contribution a 'amélioration du RSB des
métabolites que nous cherchons a détecter avec notre micro-récepteur RMN. Nous
pouvons constater que les deux configurations nous permettraient de détecter 1’en-

semble des métabolites cérébraux d’intérét.

| Métabolite | ppm | RSByo(dB) | RS Byopine(dB) |

Choline 3,2 33 47
3,5 42 55

NAA 2 47 60
Créatine 3 44 57
3,9 44 58

Myolnosistol | 3,5 42 55
3,6 38 51

Glutamate 2,1 37 51
2,3 37 51

3,74 42 56

Glutamine | 3,75 42 56
GABA 3 44 57
Aspartate 3,9 44 58
Lactate 1,3 23 36
Taurine 3,25 37 ol
3,42 37 51

TABLE 5.1: RSB des métabolites obtenu grace a une amplification locale faible bruit.

En effet, dans le cas du micro-récepteur, le mauvais transfert du signal est com-
pensé par ’association optimale en terme de bruit entre le capteur RMN et le LNA.
Toutefois, la réflexion considérable du signal risque de perturber les mesures de ces

signaux.

L’association directe entre la micro-bobine et le LNA nous permettrait aussi d’ob-
tenir des rapports signal sur bruit plus élevés et ceci serait plus notable si la figure
de bruit du LNA était encore plus faible. Ainsi, la fabrication d’un micro-systéme
associant directement la micro-bobine et un LNA intégré nous permettrait de réduire
les dimensions de la micro-bobine afin de la rendre encore moins invasive tout en

conservant le RSB minimal requis.

5.3. Vérification du principe avec une bobine réceptrice de

surface

Dans cette section nous présentons les résultats de notre article (cf. Annexe B.4,

[218]). Cet article comprend toutes les notions étudiées au long de cette thése de-
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puis la modélisation de bobines réceptrices RMN jusqu’a I'optimisation du circuit

d’adaptation faible bruit selon les critéres introduits précédemment.

Dans le paragraphe 5.3.1, nous présenterons le montage sur lequel nous nous sommes
basés pour cette étude. Les performances de ce montage sont présentées dans le
paragraphe 5.3.2 et ’évaluation de ce montage dans le contexte RMN sera présenté

dans le paragraphe 5.3.3.

5.3.1. Présentation du circuit

Fabriqué sur un PCB FR-4, le circuit sur lequel se base cette étude est illustré dans la
figure 5.3.1. Ce montage est constitué d'une bobine réceptrice de surface, d’une ligne
de transmission et du circuit d’amplification composé du circuit d’adaptation, d’un
amplificateur faible bruit, d’un switch RF et un régulateur de tension. L’ensemble
du circuit est isolé électromagnétiquement par un boitier en aluminium lors de son

utilisation dans ’aimant.

FIGURE 5.3.1: Association d’une bobine de surface avec un amplificateur faible bruit.

La bobine de ce circuit, de rayon de 1,5 c¢m, accepte une inductance équivalente
d’environ 72 nH et une résistance en série de 4 ). Cette bobine est séparée du reste
du circuit par des lignes de transmission de 7,5 ¢m ayant une inductance équivalente
de 9 nH et une résistance de 11 ). L’objectif de cet écartement entre la bobine et
le circuit est d’éviter la perturbation du champ magnétique autour de la bobine. En
effet, avec une premiére version du montage sans lignes de transmission, nous avons
constaté que le circuit provoque une forte inhomogénéité du champ qui n’a pas pu

étre compensée par les bobines de shim.

Le LNA utilisé dans ce montage est un MwT-SA6 avec une résistance d’entrée de 4
Q) optimisé par le constructeur pour une utilisation a 200 M Hz. Ce type d’amplifi-
cateurs est couramment utilis¢é en RMN pour le découplage de bobines réceptrices
placées en réseau [119, 150|. De la méme maniére que précédemment, le constructeur
ne donne que la figure de bruit de ce LNA qui est de 0,4 dB. Les paramétres de

bruit restants ont été estimés par la méthode proposée dans le paragraphe 5.2.2.2.
Dans le but d’éviter des perturbations de la figure de bruit, nous avons réalisé un
découplage géométrique [219, 220, 221| entre la bobine d’émission et notre montage.

Afin d’éviter toute éventuelle transmission de signal vers le spectrométre lors de
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I'impulsion RF, nous avons utilisé un switch RF SPDT & base d’une technologie
GaAs. Ce switch permet le transfert de signal vers le spectrométre uniquement lors

de la phase d’induction libre.

5.3.2. Performances du montage

Le circuit de simulation de notre montage est donné dans la figure 5.3.2. Dans ce cir-
cuit, L., et R.,; représentent 'inductance et la résistance en paralléle de la bobine
réceptrice. Les composants encerclés correspondent au circuit d’adaptation entre la
bobine et I'amplificateur basé sur une répartition d’impédance pour compenser les

pertes diélectriques [37].
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FIGURE 5.3.2: Circuit de simulation de la bobine réceptrice de surface associée a un
amplificateur faible bruit.

Le circuit d’adaptation tient compte de 'impédance des pistes de signal. Apreés I'avoir
optimisé par rapport aux critéres présentés dans le paragraphe 5.1.2, les résultats

de simulation a 200 M H z sont donnés dans la figure 5.3.3.

Nous pouvons constater que ce circuit nous permet a la fois d’avoir une trés faible
figure de bruit (environ 0,83 dB), un bon gain en tension et en puissance (4,8 et
12 dB respectivement), ainsi qu’un paramétre S11 de -10 dB correspondant & un
coefficient de réflexion de 0,3. Le paramétre S11 peut étre amélioré mais ceci détériore

treés rapidement la figure de bruit.

Le gain en tension mesuré est de 4 a la fréquence de 200 M H z et les paramétres S11
et 521 ont été vérifiés a I'aide d’un analyseur de réseau (E5071C ENA series, Agilent
Technologies). Comme nous pouvons le constater sur la figure 5.3.4, les paramétres

S11 et S21 mesurés nous permettent de confirmer nos résultats de simulation.
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FI1GURE 5.3.4: Paramétres S11 et S21 mesurés sur le montage.
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5.3.3. Validation dans le contexte RMN

Afin de valider I'influence de ce montage dans le contexte RMN, nous avons comparé
ses performances par rapport & un montage composé uniquement d’une bobine ré-
ceptrice avec les mémes caractéristiques et d’un circuit d’adaptation 50 €2 classique.
Cette comparaison a été basée sur une séquence RARE avec des coupes coronales de
2 mm sous le systéme Bruker a 4,7 T. Sur la figure 5.3.5, nous avons une comparaison
qualitative de I'amélioration du RSB grace a 'amplification locale en comparaison

au montage classique.

5_LRkAM

O-cr

(a) Image obtenue pour la troisiéme coupe (b) Image obtenue pour la troisiéme coupe
avec le montage de réception classique. Le avec le montage de réception amplifié loca-
RSB mesuré est de 28 dB. lement. Le RSB mesuré est de 40 dB.

FiGURE 5.3.5: Comparaison qualitative de la qualité de I'image obtenue entre le
montage classique et le montage amplifié.

Afin de comparer les performances entre les deux montages, nous avons mesuré
I’évolution du RSB sur 12 coupes paralléles & la surface de la bobine avec une
augmentation progressive de la distance entre la surface de la bobine et la coupe.
Cette évolution est montrée dans la figure 5.3.6a sur laquelle nous pouvons constater
une amélioration moyenne de 11,7 dB entre le montage amplifié localement et le
montage classique. Le RSB moyen du montage classique est de 22,5 dB avec un
maximum de 30 dB a 4 mm par rapport a la surface de la bobine alors que le RSB
moyen du montage amplifié est de 34,2 dB avec un maximum de 43,1 dB a 6 mm

par rapport a la surface de la bobine.

Nous pouvons constater que le RSB du montage amplifié est supérieur au RSB
maximal du montage classique jusqu’a une distance de 20 mm par rapport a la
surface de la bobine. Cette amélioration du RSB grace a 'amplification locale nous
offre 'opportunité d’avoir un champ d’observation plus profond dans I’échantillon

tout en ayant un bon rapport signal sur bruit.
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Sur la figure 5.3.6b, nous avons le rapport du RSB linéaire entre les deux montages.
Le RSB du montage amplifié est apporte une amélioration moyenne d’un facteur 4
avec une amélioration maximale d’un facteur 6 a une distance de 6 mm par rapport

A la surface de la bobine.
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(a) Evolution du RSB du montage de réception classique et du montage
amplifié proposé en fonction de la distance entre la coupe et la surfce de la

bobine.
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(b) Rapport du RSB linéaire entre le montage amplifié et le montage clas-

sique.
FIGURE 5.3.6: Comparaison de I’évolution du RSB entre le montage classique et le
montage amplifié.
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En terme de spectroscopie, le RSB obtenu avec la bobine de surface amplifiée per-
mettra une augmentation moyenne d’'un facteur 4 de la sensibilité de la bobine
réceptrice jusqu’a 1,710% mol /kgeq, par rapport au montage classique. Nous pou-
vons extrapoler ce résultat au cas de notre micro-récepteur RMN amplifié dont les

RSB sont du méme ordre de grandeur que celui de la bobine de surface amplifiée.

Cependant, contrairement au résultats obtenus en imagerie, le mesures de spectro-
scopie effectuées avec un échantillon d’eau salée montrent que le spectre acquis avec
le montage amplifié est plus bruité que celui du montage classique. Ceci peut s’ex-
pliquer par le couplage pendant la phase d’émission car, du fait que nous utilisons
un découplage géométrique, le bruit dans la bobine d’émission peut étre transmis a

la bobine de réception via I'inductance mutuelle entre celles-ci [38].

Dans les deux cas, I’équation 1.2.8 montre que le RSB est affecté par le facteur de
remplissage au carré n*> = (Volumeéchantillon/V olumebobine)? dont I'évolution est
illustrée dans la figure 5.3.7 dans le cas de notre étude. En effet, la taille des voxels
dans lesquels nous avons effectué les mesures de spectroscopie sont tres petits par
rapport au volume d’observation de la bobine de surface qui est de 'ordre de 1000
mm?. Cette dégradation du RSB en fonction du facteur de remplissage justifie le
besoin d’utiliser notre micro-récepteur pour I'analyse des métabolites dans la région

d’intérét souhaitée.
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FI1GURE 5.3.7: Evolution du facteur de remplissage en fonction de la taille du voxel
examiné en spectroscopie.

Malgré les bonnes performances obtenues avec le montage amplifié, nous avons
constaté des distorsions des images sur certaines coupes. Ces distorsions sont pro-

voquées par un mauvais découplage car le découplage géométrique utilisé nécessite
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un positionnement orthogonal trés précis pour éviter des interactions entre la bo-
bine émettrice et réceptrice [38]. De plus, nous avons constaté des perturbations

du spectre certainement dues a la présence du circuit et a la réflexion du signal

[195, 196].
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(a) Distorsion en haut de I'image. (b) Perturbations du spectre d’eau salé mesuré.

FIGURE 5.3.8: Artéfacts lors des mesures avec le montage amplifié.

Conclusion

Dans ce chapitre nous avons montré l'intérét d’amplifier localement une bobine
réceptrice en RMN et plus particuliéerement dans le cas d’application de notre

micro-récepteur.

Comme nous avons pu le constater, les contraintes principales a respecter par le
circuit d’adaptation sont, d’une part, avoir une bonne transmission du signal, et
d’autre part, avoir un bon facteur de surtension. Ce dernier permet aussi de réduire
la figure de bruit a la sortie du LNA.

Cependant, nous avons trouvé des difficultés a respecter ces contraintes lors des
simulations avec le micro-récepteur et dans la validation pratique effectuée avec une

bobine réceptrice de surface.

Les résultats obtenus avec la bobine de surface amplifiée montrent qu’un coefficient
de réflexion de 0,3 (S11 = —10 dB) n’est pas suffisant pour éviter que le signal

réfléchi ne perturbe pas les mesures RMN et plus particuliérement en spectroscopie.

Toutefois, il faut considérer que le signal est aussi perturbé a cause de I’absence d’un
découplage actif. Le circuit de découplage actif a été initialement omis pour éviter

d’augmenter les pertes et le bruit.

Dans le cas de notre micro-récepteur, malgré 1'optimisation du circuit d’adaptation,

nous avons obtenu un coefficient de réflexion de 0,85 dii a la mauvaise adaptation
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intrinséque entre la micro-bobine et les micro-pistes. Les simulations de ’association
directe entre la micro-bobine et le LNA nous permettent d’obtenir des meilleurs

résultats mais la réflexion du signal est toujours de l'ordre de 30%.

En terme de sensibilité, nous avons montré que ’association directe d’'un LNA aux
bornes de la micro-bobine permettrait d’obtenir des rapports signal sur bruit tres
intéressants. Cependant, dans le chapitre précedent nous avons montré que les in-
téractions entre les circuits intégrés et 'environnement RMN ne seraient pas négli-

geables.

Malgré les difficultés rencontrées, nous avons montré que notre solution nous permet

d’atteindre le RSB nécessaire & la détection des métabolites cérébraux chez le rat.



Chapitre 6

Discussion et Perspectives

Discussion
Dans ce travail de thése, nous avons exploré différentes solutions afin d’améliorer la
sensibilité de notre micro-récepteur, tout en considérant sa biocompatibilité et sa

compatibilité avec I'environnement RMN.

Par rapport au process de fabrication de la premiére version du micro-récepteur, nous
avons ajouté quelques étapes de fabrication pour relier le centre de la micro-bobine
aux micro-pistes et celles-ci aux pads de connexion a 'aide de deux underpass. La
fabrication de la nouvelle version a été réalisée sur un substrat de silicium et sur un
substrat de verre, tenant compte des optimisations effectuées sur le layout.

— Micro-récepteur RMN sur un substrat de silicium :

La premiére solution que nous avons proposée consiste a fabriquer notre micro-
récepteur sur un substrat de silicium avec une couche intermédiaire d’oxyde permet-
tant de réduire les pertes de substrat. L’intérét de cette solution était d’obtenir une
micro-bobine sur un substrat de silicium avec un bon facteur de qualité et d’intégrer

un circuit permettant le conditionnement du signal sur le méme substrat.

Malgré des résultats de simulation encourageants, les mesures sur les prototypes

montrent que les pertes dans le substrat sont toujours trés importantes.

D’apres I'état de 'art sur les micro-systémes RMN analysé et des résultats de si-
mulation de I'association directe d'un LNA aux bornes de notre micro-bobine, cette

solution permettrait d’obtenir une augmentation de la sensibilité trés importante.

Cependant, nous avons montré qu’un circuit intégré est fabriqué avec des maté-
riaux pouvant perturber I’homogénéité du champ statique si celui-ci est prés de
la micro-bobine. Or, ces perturbations peuvent fausser les mesures RMN. D’autre
part, nous avons aussi montré que le fort champ magnétique des appareils RMN peut
provoquer des perturbations sur le point de fonctionnement statique d’un transistor

MOS et peut provoquer une augmentation du bruit au niveau du substrat.
Méme si la fabrication sur silicium de circuits intégrés associés a de micro-bobines,
avec des facteurs de qualité élevés, est possible [222, 223, 224|, la compatibilité

électromagnétique doit étre assurée avec une cage de Faraday.
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Pour ces raisons, la fabrication sur le méme substrat de la micro-bobine réceptrice
et du circuit de conditionnement n’est pas une solution envisageable pour notre

application.
— Micro-récepteur RMN sur un substrat de verre :

La deuxiéme solution que nous avons exploré est celle de fabriquer notre micro-
récepteur RMN avec le méme process de fabrication sur un substrat de verre. Cette
solution nous a permis d’obtenir des résultats similaires & ceux que nous avons

simulés en terme de facteur de qualité.

Sur le substrat de verre, nous avons fabriqué des prototypes du micro-récepteur
avec huit différentes géométries des micro-bobines. La caractérisation de chaque

micro-bobine n’était pas possible directement a cause des micro-pistes.

Afin de pouvoir extraire les caractéristiques électriques de chaque type de micro-
récepteur et pouvoir déterminer quelle géométrie de micro-bobine était la plus sa-
tisfaisante, nous avons développé un modéle polynomial & partir des layouts des

bobines et un autre a partir du layout des pistes.

[’assemblage de ces deux modéles nous a permis de représenter le comportement
fréquentiel du micro-récepteur. Les coefficients polynomiaux du modéle de chaque
type de capteur ont été ajustés pour que les paramétres S11 de ceux-ci correspondent

au mieux des paramétres S11 mesurés sur les prototypes.

Aprés avoir optimisé le modeéle de chaque type de micro-récepteur, nous avons pu
extraire les caractéristiques électriques de chacun, ainsi que des différentes formes
de micro-bobines, indépendamment des pistes. Ceci nous a permis de choisir, parmi

les huit géométries fabriqués, celle qui nous permet d’obtenir la meilleur sensibilité.

Le circuit électrique équivalent des micro-récepteurs, nous a permis d’analyser le
comportement électrique de ces prototypes. Nous avons constaté que les micro-pistes
utilisées actuellement provoquaient des pertes ohmiques trés importantes. Or, ces
pertes résistives provoquent une chute du signal RMN et une augmentation du bruit,
traduite par une réduction du rapport signal sur bruit et donc de la sensibilité du

micro-récepteur.
— Amplification locale :

D’aprés I'analyse de I'état de l'art sur lamplification de micro-bobines RMN, nous
avons choisi de ne pas déporter le circuit amplificateur avec un cable coaxial car
celui-ci augmenterait les pertes et le bruit. D’autre part, nous avons vu que l'in-
tégration d’un circuit de conditionnement placé a coté de la micro-bobine sur un
substrat de silicium n’est pas une option dans notre application. La solution conser-
vée consiste & associer un amplificateur faible bruit directement aux bornes du

micro-récepteur.
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Par simulation nous avons montré que cette solution permet d’atteindre la sensi-
bilité recherchée par rapport a notre application, malgré les pertes intrinséques au
micro-récepteur. Un amplificateur avec une figure de bruit de 2 dB est suffisant. Les
résultats obtenus en associant une bobine de surface a un amplificateur faible bruit,

vérifient les avantages apportés par cette solution en RMN.

Ces résultats ont été obtenus grace a I'optimisation du circuit d’adaptation entre
la bobine et le LNA. Nous avons conclu que les critéres a prendre en compte sont
la transmission du signal (pour éviter des réflexions et donc la perturbation des
mesures) et le facteur de surtension a la fréquence de résonance. Ce dernier permet

aussi de réduire la figure de bruit a la sortie du LNA.

L’adaptation en bruit avec une impédance de bruit optimale a I’entrée du LNA n’a
pas un impact trés important sur la figure de bruit a la sortie de 'amplificateur. En
effet, si 'impédance de la source n’est pas adaptée complétement a 'impédance de
bruit optimale, la figure de bruit n’est pas trés affectée si la résistance de bruit n’est

pas trés élevée [182].

Perspectives

— Interconnexions et micro-pistes :

D’aprés nos résultats, la résistance des micro-pistes provoque une chute du RSB ainsi
qu’une forte réduction de la sensibilité de la micro-bobine. Il est donc indispensable
d’approfondir le travail d’optimisation de ces lignes de transmission afin de proposer

des solutions qui ne perturbent pas les mesures de la bobine ni son facteur de qualité.

Si nous comparons la résistance de la premiére version et celle du micro-récepteur
proposée dans ce travail, la différence entre les résistances est d’environ dix fois plus
élevée. Cette différence peut se justifier, en partie, par la qualité de fabrication du

capteur, mais principalement par I'utilisation de I'underpass.

Des mesures complementaires ont montré que la résistance des micro-pistes, sans les
underpass et les plots, est de 1,9 €2 et leur inductance est de 2 nH a 200 M H z. Ceci
correspond aux valeurs obtenues par les simulations des guides d’onde coplanaires

présentés dans le paragraphe 2.3.2.

La différence entre ces valeurs et les caractéristiques tracées dans la figure 3.3.12,
correspondant aux micro-pistes plus les underpass et les plots, est de 7,5 Q et 2,7

nH. On peut donc associer ces perters supplémentaires aux underpass et aux plots.

En effet, calculée par le principe de segmentation, la résistance équivalente de I'un-
derpass vaut 6,4 . D’aprés nos calculs, si I’épaisseur de cette interconnexion est

augmentée a 1,5 pm, la résistance de 'underpass vaudrait 0,7 €.
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Une autre solution est de fabriquer un pont a air épais par dessus de la micro-bobine
et des micro-pistes, avec la méme profondeur de cuivre que celles-ci. Cependant,
cette solution est plus difficile & mettre en oeuvre car elle requiert deux étapes
d’électrodéposition.

Implantation et biocompatibilité :
Le traitement de surface vis a vis de I'implantation a été présenté dans le corpus de

cette thése.

Le contact entre le tissu cérébral et les micro-pistes pourrait provoquer des pertes
considérables [225, 226] & cause des propriétés diélectriques et conductives des tissus
biologiques [227, 228, 229|. Ainsi, I'encapsulation du conducteur est nécessaire pour

éviter des pertes dues au contact avec le tissu biologique.

Afin de réduire ces pertes et de rendre biocompatible notre micro-récepteur RMN
225], nous pouvons ajouter une couche de PolyDiMéthySiloxane (PDMS) par spin
coating. La biocompatibilité de ce polymére ainsi que ses propriétés électriques sont
231]. La permittivité du PDMS est de 2,65 et

a 100 M Hz. D’autres matériaux biocompatibles

rapportées par Fuard et Mata 230,
sa tangente de pertes est de 11073 3

sont listés par Kotzar [232].

De tests d’échauffement du micro-récepteur seraient nécessaires car I’augmentation
de la température des dispositifs implantés lors des séances de RMN ont été rappor-
tés [233, 234]. Si notre micro-capteur chauffe, il faut que le matériel d’encapsulation
ait un faible coefficient thermique pour empécher la diffusion de la chaleur dans le
tissu cérébral.

— Circuit de conditionnement du signal :

Le premier point a considérer par rapport au circuit de conditionnement du signal est
d’ajouter le découplage en amont du LNA. Ceci peut étre réalisé avec un découplage
classique basé sur un circuit déphaseur avec une diode PIN ou bien avec un circuit
a capacités commutées. Ce dernier offrirait la possibilité d’accorder la micro-bobine
a différentes fréquences, et permettrait 'utilisation du méme circuit pour effectuer

des mesures sur I'ensemble de fréquences qui nous intéressent.

Un LNA différentiel large bande intégré [235], avec un ajustement interne de la
fréquence de résonance, nous permettrait d’éviter 'augmentation des pertes ou du
bruit que le circuit de découplage pourrait apporter. De plus, 'utilisation d’un am-
plificateur intégré congu spécifiquement pour étre associé avec notre micro-récepteur,
nous permettrait de surmonter les difficultés rencontrées en termes de transmission

de signal.

Ce circuit pourrait étre monté sur le substrat de verre a I’extrémité du micro-récepteur
et relié a celui-ci par des techniques de wire-bonding ou flip-chip. Le circuit n’étant

pas implanté, il pourrait étre encapsulé par une cage de Faraday.
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D’aprés I'état de I'art sur des micro-systémes RMN, la conception d’'un LNA dédié a
notre application permettrait d’obtenir des RSB élevés. Or, si le RSB est surévalué,
il serait possible de réduire les dimentions de la micro-bobine pour la rendre moins

invasive, tout en conservant la sensibilité du micro-capteur.






Conclusion Générale

Ce travail de thése nous a permis d’établir des solutions précises afin de répondre
aux objectifs fixés en termes d’amélioration de la sensibilité, des aspects post-

implantation et de la biocompatibilité du micro-récepteur RMN étudié.

Nous avons conclu que la fabrication par électrodéposition du micro-récepteur sur
un substrat de verre est la meilleure alternative a notre application. Le modéle
polynomial développé, nous a permis d’évaluer le comportement électrique RF du

micro-capteur et de proposer des axes de recherche afin de I'optimiser.

Ce modéle polynomial nous a permis d’extraire les caractéristiques électriques de
différentes configurations de micro-récepteurs et de sélectionner celui-qui présentait

les meilleures performances en terme de sensibilité.

[’analyse des systémes et micro-systémes récepteur RMN nous a permis de choi-
sir une solution d’amplification locale compatible avec I’environnement magnétique

RMN.

Grace aux simulations de 'association du micro-récepteur avec un LNA commer-
cial et aux mesures effectuées avec une bobine réceptrice de surface en RMN, nous
avons montré que I'amplification locale avec un circuit d’adaptation optimisé nous

permettrait d’atteindre la sensibilité recherchée par rapport aux contraintes fixées.

Faute de temps, nous n’avons pas pu fabriquer une version corrigée du micro-
récepteur afin de valider nos hypothéses. Toutefois, nous avons proposé des solutions

concrétes qui permettraient de résoudre les problématiques étudiées.
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Annexes

Annexe A : Simulation du layout avec ADS

Pour simuler un layout a l'aide du logiciel ADS, dans un premier temps il faut
ouvrir une fenétre de layout a partir de la fenétre principale. La premiére étape
a faire est de définir les propriétés du substrat, de la couche intermédiaire et des
conducteurs par rapport au procédé de fabrication retenu (cf. section 2.2.2). Une fois
que les propriétés du substrat, de la couche intermédiaire et des conducteurs ont été
définis, nous pouvons dessiner le layout de notre composant en faisant attention a
la correspondance entre les couches conductrices définies précédemment comme le

montre la figure A.1.

Le layout étant terminé, il faut procéder a la configuration des ports aux bornes du
composant. L’excécution de la simulation se fait a partir de 'onglet "Momentum” ou
"EMDS” en définissant la plage fréquentielle dans laquelle nous souhaitons simuler
les paramétres S du layout. Les paramétres S peuvent étre sauvegardés pour des
traitements postérieurs dans un format .sXp ot X est le nombre de ports utilisés

pour la simulation.
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Optimum Remote Tuning/Matching NMR Probe
Achieved with a Suitable Transmission Line Length
and a Suitable Local Tuning/Matching Circuit

R. J. Trejo, A. Kadjo, and L. Fakri-Bouchet*
Université de Lyon, Lyon 1, CREATIS-LRMN CNRS UMR 5220, INSERM U630, 69622, Villeurbanne, France
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In many nuclear magnetic resonance (NMR) applications, the receiving coil must be as close as
possible to the region of interest (ROI) and this/ limits the access in situ to the settings of local tuning
and matching capacities. Here, we developa method showing that according to the work frequency
there is a suitable transmission line length. and according to the features of the coil there is a
suitable local tuning/matching circuit configuration to-insert between the coil and the transmission
line. The simulation method has been applied on two different coils models and correlated by results
obtained on test bench. The resulting bandwidth, about 30 MHz, makes settings more comfortable
and opens the possibility for tuning at different nuclei with very close resonant frequencies.

Keywords: Receiving Antennas, Remote Tuning/Matching Circuits, Impedance Matching,
Nuclear Magnetic Resonance Microspectroscopy (NMRS), Transmission Line.

1. INTRODUCTION

The Nuclear Magnetic Resonance spectroscopy (MRS),
one of the most common analysis methods used in bio-
chemistry over more than twenty years,' allows getting
very precise information about a sample even for pico-

metric volume scales.*> In this case, the signal to noise !

ratio (SNR) is improved when the receiver RF coil is-as
close as possible to the sample, the RF coil matching the
sample size.*®

A chronically implantable receiver micro-coil has been
developed in previous works™ for following cerebral
metabolites variations in the Alzheimer Disease animal
model by MRS. This micro-coil® is linked to a tun-
ing/matching circuit based on variable capacitors which
must be adjusted once the probe is inside the magnet bore
complicating the access to the capacitors adjustments.

One solution to this problem could be to preset the val-
ues of the local capacities but the performances of the
receiving antenna are always modified, by the static mag-
netic field (B0) and with a biological studied sample which

*Corresponding  author;  E-mail:  Latifa.Fakri-Bouchet@creatis.
univ-lyonl.fr

“A four turns planar ellipsoidal micro-coil on a surface of 1000 x
500 ,um2 with a resistance of 1.27 €}, an inductance of 14.4 nH and a Q

of 15 at 200 MHz.

Sensor Lett. 2011, Vol. 9, No. 6
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decreases the quality factor and shifts also the circuit res-
onance frequency.'®!!

Another impedance matching technique usually chosen,
is the use a transmission line length A/4, A/2 or nA/4
(n: integer number).'>'® In our case, the 18  micro-
coil impedance is too small to be matched in conventional
manner'to a 50 () spectrometer data acquisition system
input impedance, involving a bad power transmission and
an important reflection ratio. A most original solution
would be the use of an adjustable coaxial cable length'> 17
but this solution does not guarantee an efficient power
transmission.

2. METHOD

The probe positioning at 54 cm from the outside of the
NMR magnet (in the static field homogeneity’s zone)
limits the access to adjust the capacitors. To avoid this
obstruction, an optimum configuration is studied and sim-
ulated, carrying out the tuning/matching circuit outset
thanks to a specific transmission line length!® combined
with a suitable fixed local tuning/matching circuit.'®2°

2.1. Transmission Line Length

The use of classic A/4 and A/2 transmission lines leads
to the length laid down by the fundamental characteristic

doi:10.1166/s1.2011.1782 2371
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frequency. This fundamental frequency is imposed by the
boundary conditions of a finite length transmission line.
The relationship between the line length / and the main
frequency f, is given by the following expression,'® where
v is the speed of light in a given material:

_ v
T 2% f,

Due to a standing sinusoidal wave, generated by the
superposition of the two traveling sinusoidal waves, this
circuit accepts an infinite number of characteristic frequen-
cies derived from the fundamental frequency:

f=nxf,

In our case, the work frequency is fixed at 200.1 MHz,
proton’s resonant frequency under 4.7 T. Thus, from
Eq. (1), we determine a fundamental length about 68 cm
for a given coaxial cable.

This theoretical development has been verified by a sim-
ulation. We obtain the fundamental length in aid ofa
multi-parametric simulation where the best remote capac-
itors combination is calculated for each length and for the
work frequency.

In the Figure 1, we can notice that there are some
lengths with an important power transmission and that out-
side these very specific lengths the NMR signal is strongly
attenuated. As we can see between Figures 1(a and b) the

I (1)

n=1,2.3,..., )

@) o+ mi m2 m3
_5_: ! | !
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Fig. 1. Transmission line length for an RG-83 cable (a) and an
RG-58 (b).
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choice of the coaxial cable, in order to get the best gain
figure, depends on its own cable attenuation, its character-
istic impedance, its mechanical properties and its diameter.

For several commercial cables, the first length where a
good power transmission is achieved is between 61 cm
and 69 cm. We can also observe that the characteristic
lengths are spaced of nA/2 from the fundamental length
(n: integer number). This is due to the A/2 periodicity of
the impedance in a transmission line."”

2.2. Local Tuning/Matching Circuit

Rath'® indicated that the partial reduction of the reflec-
tion ratio between a coil and a cable allows completing a
remote tuning/matching circuit keeping good power effi-
ciency. In his work, he reports, that the use of a local
circuit reduces the tuning/matching frequency band.

A couple of years later, Kodibagkar and Conradi? stud-
ied the local circuit optimization in order to achieve an
optimum reflection ratio in a large frequency band range.
The idea is to use a local configuration having a large fre-
quency, band, with an adequate value of parameter S(1,1).
On this way, the remote tuning/matching circuit will ben-
efit of a large bandwidth to match the load.

To find out the most convenient local circuit for our
application, first of all, we have to look for the best capaci-
tors configuration (local and remote) at the work frequency
(200.1. MHz) by an automatic optimization simulation
where the goal is to reach the best S-Parameters (S11 and
S21).

In Table I, we have summarized the simulation results
obtained with the different local circuit configurations of
tuning and matching reported in literature. The A circuit
configuration, and the direct configuration (i.e., without
local circuit) have a strong gain drop at the useful fre-
quency 'band and there is not matching between the S(2,1)
and S(1,1) parameters. In this way, these two configura-
tions can be rejected. The B, C, and D circuits have an
optimal S(1,1) value in a wide frequency band. Unfortu-
nately, this band is reduced in the case of the D circuit
because the passing frequency band of the gain does not
match with the one of the parameter S(1,1).

As we can see in Table I, the choice between circuits B
and C will be finally based according to the quality factor
and the relative attenuation of the gain for the unneeded
frequencies (influent parameters for the SNR), but also
according to the remote tuning and matching capacitors
range (for practical development). Thus, the B circuit is the
most suitable local circuit configuration for the micro coil.

The simulations were performed for the homemade sur-
face coil” as well. For an RG-58 cable the fundamental
length for this second coil is 66.5 cm and it was found

?A one turn ellipsoidal micro strip coil on a surface of 42 x 14 mm?
with a resistance of 35 ) and an inductance of 11.4 nH at 200 MHz.

Sensor Letters 9, 2371-2375, 2011
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Table I. Performance comparison of the different local circuits.

Optimum Remote Tuning/Matching NMR Probe Achieved with a Suitable Transmission Line Length

Type of circuit Effective passing band (0] Relative attenuation (dB) C tuning range (pF) C matching range (pF)
No circuit 0 43.5 27 0 0
A circuit 0 45.45 =27 0 0
B circuit 30 14.6 —17.8 56— 1 40— 4
Cpm
Coil
Cpt
C circuit 65 20.2 —12.5 100 — 1 40— 1
Coil
Cpt
D circuit 15 27.7 =31.1 25 —>17 5-3

out that the D configuration is the most convenient for the
local tuning/matching circuit allowing matching this coil
in a 35 MHz frequency band. i M

3. MATERIALS AND RESULTS

The complete coil configuration diagram given in
Figure 2 has been used to validate these results in a test
bench. It is composed by a surface homemade coil, fol-
lowed by a D local circuit with fixed capacitors (matching:
12 pF, tuning: 1 pF). The coaxial cable is a commercial
RG-58 (50 Q) with a length of 66.5 cm before the remote
tuning/matching circuit which is linked to the network ana-
lyzer by a second coaxial cable.

Local
tuningf
matching
circuit

Qutset Remote

coaxial

Coil

Jj B

Fig. 2. Diagram of the complete coil configuration with local tun-
ing/matching circuit, coaxial cable and remote tuning/matching.

Sensor Letters 9, 2371-2375, 2011

With the initial length (75 cm), the circuit presented a
central frequency of 150 MHz. By gradually cutting the
cable, we reached a central frequency of 180 MHz with a
frequency band range from 170 MHz to 190 MHz. Thus,
a suitable cable length is of about 60 cm. With the purpose
of bring'the central frequency closer to 200 MHz; the local
matching capacitor has been changed to 10 pF. In this way,
the central frequency become to 210 MHz. Finally, the use
of a trim capacitor between 2 and 20 pF for the remote
tuning and the use of a trim capacitor between 4 and 8 pF
for the remote matching, allowed to find a tuning/matching
frequency band range of 30 MHz (Fig. 3) from 190 MHz
(Fig. 3(a)) to 220 MHz (Fig. 3(c)).

4. DISCUSSION AND CONCLUSION

The difference between the practical and the simulation
result values is due to the variations on the real homemade
coil in comparison with the model used in the simulation.
In spite of these differences, the practical results are cor-
related to the ones predicted by the simulation.

These results highlight, that the coil features are not
very influent on the fundamental length but they dictate
the configuration of the local tuning/matching circuit. As it
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Fig. 3. Parameter S(1,1), at 190 MHz (a), 200 MHz (b) and 220 MHz (c), lower than 30 dB in a frequency band of 30 MHz measured with an
Agilent network analyzer E5071C.
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is well known, for given impedance there is a given L
matching network'® and this is also applied to a specific
coil. That is the reason why a suitable local circuit allows
an optimum matching between coil and the load. In other
hand, the fundamental length of the coaxial cable (with a
resonant circuit equivalent) depends mainly on the work
frequency but also on the local and remote circuits which
impose the boundary conditions of the cable. Thus, for a
specific frequency, a specific line length allows reaching
an optimum power transmission, as it is reported in study
of Bruno Favre and co-workers?! and in the present work.
In this way the strong relation between the cable and the
four capacitors (of the local and remote circuits) can be
appreciated.

The achievement of an optimum remote tun-
ing/matching circuit with a large bandwidth is very useful
because this enable to correct easily the frequency shift
induced by the biological sample and the static field.
Moreover, thanks to the wide frequency band, this method
can be used in order to study other different nuclei having
close resonance frequencies, under magnetic fields other
than the 4.7 and 7 Tesla.
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Abstract: The sensitivity is a main problem for NMR experiments and it is laid down by the thermal noise of
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of Friis, the signal must be amplified as close as possible to the coil. Here we present a method to achieve
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We introduce the requirements to achieve a low noise matching network for NMR receivers allowing an
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1. Introduction

The Nuclear Magnetic Resonance Spectroscopy
(MRS), one of the most common analysis methods
used in biochemistry over more than twenty years
[1-3], allows getting very precise information about a
sample even for pico-metric volume scales [4, 5]. In
this case, the signal to noise ratio (SNR) is improved
when the NMR receiver coil is as close as possible to
the sample, the NMR coil matching the sample size
[4-6].

A chronically implantable receiver microcoil has
been developed in previous works [7-11]
for following cerebral metabolites variations in the
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Alzheimer Disease animal model by localized MRS.
This microcoil is a 1000 um * 500 um ellipsoidal
surface coil with 4 turns fabricated by electrolytic
deposition of 38 um of copper on a glass substrate
(Fig. 1). NMR in vitro measurements of 'H, under a
static magnetic field of 4.7 T (work frequency:
200 MHz), were achieved with this microcoil; its
active observation volume is 2 ul. Moreover, a
biocompatibility study showed that this microcoil can
reach its aim: be implanted in order to measure the
rodent  cerebral metabolites. However, the
concentration limit of detection (LODc) is about 5 %;
this means that the sensitivity of the coil is very
weak: concentration sensitivity ~ 0.3 [8].

Article number P_SI 485
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Tuning/Matching
trimmers
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Decoupling

Fig. 1. Micro-coil and tuning/matching PCB.

The microcoil low sensitivity is due to noise
induced by the coaxial cables [12], PCBs, connectors
and lumped element losses of the data acquisition
line. Moreover, the absence of isolation between the
micrometric coil and the matching circuit
(centimetric PCB) and the coaxial cables (metric) can
induce signal losses [13].

A solution to isolate an NMR surface coil from
the data acquisition line consist to amplify the signal
between them but most of the actual developments
dealing with NMR amplification still uses a coaxial
cable between the coil and the amplifier [14, 15].

We propose here a methodology to associate a
Low Noise Amplifier (LNA) as close as possible
to the coil [16, 17] by using an optimized matching
network in a single PCB. This solution allows
enhancing the SNR and then the coil sensitivity: the
objective of this study.

In the paragraph 2, we will define the sensitivity
of an NMR coil and its relationship with the low
noise signal amplification. In this context, we will
introduce the matching network requirements
for NMR receiver coils. In paragraph 3, the models
of the surface coil and the LNA will be presented
as well as the optimum matching network and the
simulation results. In the paragraph 4, we will present
the test bench circuit verification and the validation
of our method in an NMR system.

2. Theory

It is important to state that this is a preliminary
study so the first developments were performed with
a surface coil of 1.5 cm of radius, and should be
extrapolated to the microcoil. The aim of this work is
to demonstrate the benefits of local low noise
amplification, the considerations to achieve it and
finally the potential future applications.

2.1. Sensitivity of an NMR Receiver Coil and
Local Low Noise Amplification

The sensitivity of an NMR receiver coil termed
by the concentration sensitivity is expressed as the
ratio between the signal to noise ratio (SNR) and the
concentration of the measured substance [18]:

S _%, (1)

c = .
concentration

In NMR, the signal to noise ratio is given by [19],
[20]:

SNR = u(signalpower) ,
O'(noisepower)
B 1
SNReo@, B,V —+ ——ox—> )

i J4k,T R Af

where kz is the Boltzmann constant, 75 and R, are the
ambient temperature and the source resistance
respectively (here the source is the coil) and Af'is the
receiver bandwidth.

In this expression we can state two main
components, the components depending on the
environment and the geometrical components:

The environment components are the static
magnetic field (By), the Larmor precession frequency
proportional to By (@) and the sample volume (V).

The geometrical components are B,/ which is

equivalent to the NMR signal and |/4k,T R Af

which represents the noise produced by the coil in a
given bandwidth [21].

As we can see, the environment components
are constants imposed by the work conditions, and, if
the geometrical parameters are optimized to achieved
a maximum B,/ and a low noise (minimum R;), the
only solution to improve the SNR is to amplify the
NMR signal as close as possible to the coil in order to
avoid losses or noise introduced by coaxial cables
and connectors.

Moreover, for low matter quantities analysis, the
amplitude of the NMR signal is very weak. Let’s
illustrate this from the experimental values of our
surface coil (R, =4 Q) and our microcoil
(Ry=1.3 Q) for a measured volume of 1 mm?® under a
static field of 4.7 T and a bandwidth of 4 kHz [22].
The measured voltage densities of the signals (S) and
noises (N) are S = 465 nV/\VHz and N=16 nV/\Hz for
the surface coil and S = 2.3 pVAHz and
N= 9 nV/\Hz for the micro coil (state the influence
of the filling factor: m =sample’s volume / coil’s
volume). In the case of a 0.1 mm?® [8], the measured
SNR with the micro coil is 80 and the estimated
voltage density of the signal is 720 nV/NHz.

The SNR of a micrometric sample is as poor
as it is for most of the RF receivers [16]. That is the
reason why it is interesting to look at the low noise
amplification used in the RF receivers.

Any device, connector or transmission line
produces an internal noise which is added to the noise
at the input of the device. In terms of power spectral
density per unit of frequency (V*/Hz), the SNR at the
output of a device with a voltage gain G, is given
by [23]:

2 2
Gv X Vy,in

GIxXV: +V}

n,in n,dev

SNR,,, =

out

’ €)
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Indeed, the input signal and the input noise
are amplified with the same factor G,. The noise
factor of a device is defined as the ratio between the
SNR at the input of the device and the SNR at the
output:

Fe SNR,, A
SNROH[ ( )
Even if the noise factor induced by the LNA
is very low (F = 1.1 for the best technologies [24]),
the SNR at the output of any device is lower than the
SNR at its input (F > 1). But the importance of the
LNA is illustrated by the Friis formula [17] which
is the expression of the noise factor at the end
of an impedance matched data acquisition line:

F=Fl+LZ_I+

v,1

GG

The interest of the LNA is to amplify the signal
at the input of the data acquisition line (introducing
the lower noise as possible) in order to improve the
SNR at the output of the system. The higher the gain
of the LNA is and the lower the noise added by the
LNA is, the better the SNR at the output of the data
acquisition line will be. And the closer the LNA is to
the receiver coil, the lower the input noise produced
by transmission lines will be.

The minimum noise factor of a device can also be
represented by the equivalent noise temperature
referred at the input of the system (7, in K) and the
noise temperature of the source (7, which is the
ambient temperature in K):

T,
F:1+T > (6)

N

2.2. Low Noise Matching Network
Requirements for NMR Receiver Coils

The matching network is a passive devices
network placed between the coil and the amplifier (or
transmission line) where the aim is to deliver the
output signal in the better conditions (voltage, power,
frequency selection...) and also to avoid the
reflection wave in the case of radio frequencies. In
this part we will detail the requirements for an
optimum low noise matching network for NMR
receivers which involves the power matching, the
voltage matching and the noise matching.

a) Power matching.

The classic matching network in NMR is based
in the 50 Q power matching as it is the characteristic
impedance of most of the coaxial cables and
terminals used in NMR. The interest of power
matching in NMR is to avoid any reflection of the
NMR signal from the circuit to the sample. Such a
case can produce an error in the lecture of the
relaxation times T1 and T2 and can also produce a
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perturbation of the homogeneity of the static
magnetic field [25, 26].
Theoretically, if Z,, = Z; , the reflection wave

will be zero, S11 will tend to -co dB and there will
be a maximum power transfer (S21 = 0 dB); that is
the raison why this is called the power matching.
In practice, a 10 % reflection wave (S11 = -12 dB)
is acceptable and that allows a mismatch range of
+/-20 % between the impedance of the coil and the
characteristic impedance of the transmission line.

b) Voltage matching

Considering R, the equivalent resistance of the

source and Z;, the impedance input of the LNA, the
input noise is given by Vnzm =4kTR, , the noise at the
amplifier output is V> = aszVT+Vn2amp and the

v ' n,in

output signal is V =a’G’V?, with the voltage ratio

a=Z,/(Z,+R,) . From Eq. 4, we can express the
noise factor as follows:

a ’ G vz Vnzin + V nim V nim
F = ’ L=+ : (7)
a ? sz Vnz,fn a ? sz Vnz,in

From this relation, we can state that for high input
impedance compared to R,, o = 1 and the second term
of the noise figure will be minimized.
With this condition we will have a maximum voltage
transfer from the coil to the input amplifier ensuring
the voltage matching. An example of application
of the voltage matching to minimize the noise figure
is given in [23].

¢) Noise matching

To have a deep understand of the noise model
of an amplifier we need to understand the noise
theory of two port networks [27] and a transistor
noise model [28].

A noisy two port network can be modeled as a
noiseless two port network with an input noise

voltage source (V) and an input current noise

source ( I_n) [29]. V, is the equivalent voltage
source referred to the input when the input is short-

circuited (Z

owse =0) and [ is the equivalent
current source referred to the input when the input is
=0). These
sources are correlated because they represent the
global behavior of the internal physical noise sources
of the noisy two ports.

open-circuited (Y

course equivalent

h Inout

Noisy
Ys V1l two-port

Ingu

Noiseless
two-port

Fig. 2. Noisy-Two port model.
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In amplifiers, the noise factor can be described
by:

F = Fmin + g” Z.murce _Zopl ’ =
RS
= Fmin + i” [(RS‘ - Ropt )2 - (XY - Xn/)l )z]z (8)

N

where F;, is the minimum noise factor of the
amplifier, g, is the noise conductance, Gource=Rs+X;
is the impedance of the source and Z,, is the
optimum source impedance value that allow us to
reach the minimum noise factor. Then the noise
matching is achieved when R=R,, and X=X,,.
Respectively, r, is the noise conductance, Giource 1S
the admittance of the source and Y, is the optimum
source admittance. The noise conductance, the noise
resistance and their relationship are defined as
follows [28, 30, 31]:

g, =12 /(4k,T), )
r =V [(4k,T), (10)
gnRopt = rnGopt’ (11)

The noise parameters to define are then: Fin, gs
(or 7), Rope (o Gopy) and X, (or B,y) and they can be
described as a function of the internal
transconductance, capacitances and resistances of the
two port network [29]. Usually, Z,#Z,. A Low
Noise Amplifier is then an amplifier where F,;, and
g (or 1, ) are as low as possible.

3. Model of the Circuit and Simulations

In order to determine the optimum noise matching
network by simulation performed by ADS® software,
we need to have a model of the coil and the amplifier
as reliable as possible around 200 MHz (! H resonant
frequency under 4.7 T field of NMR system).

3.1. Coil Model

An NMR receiver coil is a transducer that
converts the instantaneous nuclear magnetization

vector M (t) of a sample in a voltage free induction

decay (FID). The signal processing of the measured
FID gives the signal information that allows the
reconstruction of the sample images or spectra.

From the energy conversion point of view, the
variation of the magnetization vector produces a flux
variation through the static NMR receiver coil.
The magnetic induction is then placed in a Neumann
case [32]. Under this condition, from the differential

forms of the Gauss’s law and the differential
Maxwell-Faraday equation, we can show that the
instantaneous electric field produced by the
magnetization vector in a point m of the circuit
of a coil is given by [33]:

_—

— - 04
E (myy = —grade (V (1)) — ﬁ, (12)

In a quasi-stationary regime, the local Ohm’s law
in a point m of the circuit is:

J(m,t) = O-E(m,t) , (13)
And the local resistance is:

_dl
oS

dR (14)

where o is the conductivity of the circuit and S
is its section. From the equation (12), the electric
field in a portion AB of the coil is:

[[E, di=-0,0)-V, )+
[ _ W 147 | (4
4 ot

From the equations (13) and (14):

Endl = [0 g = ("L g
o os  (16)
[B; dﬁ: R p1 (1)

A (m,t)

Moreover, the induced electromotive force in the
Neumann case is:

d@ B am, 7
eo()==-—"—= L(— a;t ”]dz, (17)

By combining the equations (15), (16) and (17),
and considering AB the terminals of the coil, we
deduce the potential difference of NMR receiver as:

Ve ) =V () =V, (1) = €4 (1) = R 45 1 45 )(1)
(18)

From a transducer point of view, this expression
means that the coil has a Thevenin equivalent circuit
where ey, is the voltage generator (induced by the flux
variation) with an internal loss resistance R4z (Fig. 3).
The Norton equivalent circuit between the terminals
AB of the coil is a current generator ip=e4s/R4z With
an internal loss resistance Rp.
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iy
T~ s
B
<= =II Ras
Fy

Fig. 3. Thevenin-Norton equivalent circuit of a coil
from a transducer point of view.

From a frequency resonant point of view, we have
to add the equivalent circuit the physical proper
inductance between the terminals AB. The complete
equivalent model of an NMR receiver coil is then a
parallel RL circuit with an induced current source .
This model contrasts with the series RL equivalent
circuit, widely used in the NMR community.

In the Fig. 4, we plot the S11 parameter of the
impedance Z45 of an equivalent parallel RLC circuit
and an equivalent series RLC circuit. For the same
values of R, L and C, we clearly see that the series
RLC circuit acts like a low pass filter and the parallel
RLC circuit acts like a selective filter which
is actually the real behavior of an NMR receiver coil.

Ll

2

4 B

]

Y T
;_“ Series RLO circuit
B '

—— B

-“ @=

e A

- < Parallel RLC cireut

alb' il 107 1" 1" "

Fracuerny (Hzh

Fig. 4. RLC series and parallel S11 comparison.

Moreover, in an RL series circuit, the inductance
Ly is a loss element and this approach disagrees with
the energy conversion demonstration where no
inductance takes part (equation 18).

We conclude that an NMR receiver coil should be
modeled by its equivalent Norton (or Thevenin)
circuit in parallel whit the physical inductance L4z

3.2. Amplifier Model: Estimation of the Noise
Parameters

To model the commercial amplifier, first we
extract the S-parameters with a VNA (E5071C ENA
series, Agilent Technologies). From the S11
parameter, we can get a model of the input
impedance of the amplifier. The parameter S21
allows us to determine the power gain of the device.
S12 (< -60 dB) states that the amplifier is unilateral,
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probably achieved with an output cascade stage. S22
give us information about the output impedance.

The stability of the amplifier can be checked by
using the Rollett stability factors K and A [34].

A=8,5,=5,5, (19)

1-S2 -S% +4&°

K —3
2‘S12S21

(20)

In this case K > 1 and A < 1; thus, our commercial
amplifier is unconditionally stable for any passive
load or source impedance.

Concerning the noise parameters, F;, is given in
general by the constructor but often it is not the case
for g, and Z,. From the S-parameters
of our amplifier we can assume that our LNA
is based in an inductive series feedback design and
the particularity of this design technique is that we
can have a simultaneous power and noise matching
which means that Z;,=Z,, [35], [36]. By taking this
simplifying hypothesis, we can estimate g, thanks to
the inequality of Pospieszalski [30], [31]:

4R, 8,
< 2 >
1< oo <2 1)

The left side inequality means that the correlation
between the input equivalent two noise sources may
not be correlated more than 100 % the right side is a
limitation of the model [31].

From the equation (6) and the Johnson-Nyquist
formula [21] we find that:

F,, —1=V 1 (2k,Ty). (22)

By combining the equations (9), (21) and (22) we
can deduce (21) to (23).

1
2R

opt

Vi, = (Fpy = 1D)x(2k,T)

n-n

< (23)
R >

opt

<

A

24

In order to estimate the equivalent input noise
sources, we have to verify the system above.
From the constructor datasheet, the minimum

NF_ . =045dB, thus the

minimum noise factor is: £ . =1.1092.

noise figure is

For a work temperature of 293 K, we have:
VI =882%102J/Hz. Thus, the
values of the equivalent input noise sources at

W, estimated
200 MHz are:

v =38pV /\Hz
1,=23.2pA/\Hz
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These values allow calculating g, and 7, to
complete the model of our commercial amplifier and
we can create a file type “.s2p” to be used for the
circuit simulations. The results here stay estimation
but it is enough for a basic simulation. A more
precise method to extract the noise sources values
from measured data is presented by Ikalainen [37].

AN

o t T T T
170 180 190 200 210 220

Frequency (MHz)
Fig. 5. Inequality of Pospieszalski plot for the estimated
noise sources values.
3.3. Noise Matching Network Simulation
With a defined model of the coil and the

amplifier, we can define the noise matching network
between them (Fig. 6).

4 Y4 Yo )
L6=510nH L7=33nH
_..,h__” I 1
T *T1
E= C9=49pF
.[ Cl0 .’-
svr——] |
L9=520nH cs | 1
- . . Bmplitien
\[. oil s model )thﬂ matching “ﬂ““'ljj@mkl)

Fig. 6. Final circuit simulation.

The capacitor C9 is the tuning capacitor but
in practice it also has an important matching
influence. The inductance L6 mainly influence the
tuning of the circuit and L7 varies the matching at the
input of the amplifier. The capacitors C7 and C8 do
not have a major impact on the circuit behavior and
they are as low as possible (1 pF). L9 and C10 are the
same as L6 and C7, this impedance repartition is used
to compensate the dielectric losses [38].

The Fig. 7 shows the evolution of the AC voltage
through the circuit. Vi, is the input signal at the
terminals of the coil (L8), V. is the voltage
at the amplifier’s input and V. is the output voltage.
We can state that the maximum value of the input
voltage is reached about 225 MHz; this value
corresponds to the resonance between the inductance

of the coil (L8) and C9. As we can see, the maximum
voltage gain through the circuit is reached at about
210 MHz and not at the resonance frequency of the
coil. This is because the voltage gain strongly
depends on the matching network and mainly in the
inductance L7 according to the voltage matching
(equation 7).

= a1
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w0 150 240 60
freq, MHz
|m& 'mé m7
|freq=200.1MHz freq=200.1MHz [freq=200.WHz |
mag(Vin)=@.219mag{ya=0.055|mag{V out=0.370
1.0
08—
EE a8
‘gﬁ%. rr;?
=T
EE lT‘fIE
az- me '
r h J o
Qg ;
180 200 2
freq MHz

|m5 |mB mT
freq=200.1MHz |freq=200. 1MHz|freq=200.1MHz
|mag(Vin}=0.218mag(Va}=0.055|mag(Voul=0.370

Fig. 7. AC voltage evolution.

The optimum matching network is accomplished
when the combination of this capacitors and
inductances allows obtaining the three low noise
matching requirements. With the component values
of the circuit of the Fig. 6 we reach the optimum
noise matching network requirements
at 200 MHz (Fig. 8):

S21 =12 dB and G, = 13.8 dB (Vou/Vin = 4.8),
which is a good compromise between the power gain
of the NMR signal and the voltage matching allowing
to minimize the noise at the input of the amplifier.

NF = 0.8 dB, final noise contribution of the
matching network and the LNA to the NMR signal.

S11 = - 9.5 dB, this value is higher than the
expected -12 dB but in practice that can be improved.

We must notice that a better power matching
implies a worst noise figure as predicted by the
opposition between the power and voltage matching.
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Fig. 8. Simulation results of the matching network
requirements.
4. Results

The S-parameters of the circuit measured with the
VNA match the results predicted by simulation and
we validate the interest of the in situ LNA for NMR
receivers.

The circuit is fabricated in an FR-4 PCB with
a 35 um copper thickness. The surface coil is a loop
with radius of 1.5 cm. the coil is linked to the
matching network and the amplifier by a strip line
of 7.5 cm. In order to avoid any losses or noise
introduced by switches of PIN diodes, behind the
LNA, we have a GaAs based SPDT RF-switch
that ensures the decoupling of the coil during the
RF- excitation.

The achieved circuit is showed in the Fig. 9. The
receiver coil and the electronic part are separated
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each other to avoid interaction between the emitting
coil and the sample with the electromagnetic field
emitted by the electronic circuit and also to avoid
field inhomogeneity of the gradients due to the
Faraday cage that encapsulates the circuit.

Fig. 9. Circuit stages and achieved in situ low noise
amplified NMR coil.

4.1. Test Bench Verification

To verify the circuit model and the simulations
based in the theory presented in this study we
measure the S-parameters of the total final circuit
with the VNA (E5071C ENA series, Agilent
Technologies). In the Fig. 10, at 200 MHz, we can
see that S11 =-12.5 dB and S21 = 9.4 dB match the
simulation results as well as the measured voltage
gain of 4.
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Fig. 10. Measured S11 (top) and S21 (bottom).

The  similarity  between the  measured
S-parameters and voltage gain and the simulation
results allow us to conclude that the power and
voltage matching are achieved. The measurement
of the noise in the circuit requires a specific VNA
that we does not have in our laboratory so we are not
able to verify the noise matching. However, as the
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measurements and simulation of the S-parameters
and voltage gain are very close, we can assume that
the noise matching is also achieved.

4.2. Practical Validation

To validate the influence of our circuit on the
SNR, we made an MRI comparison between the
circuit of the Fig. 9 and a classic 1.5 cm radius
surface coil (surface coil, 50 Q matching network and
coaxial cable to the spectrometer). This comparison
was based in a RARE sequence with 2 mm coronal
slices (parallel to the surface of the coil) under
a 4.7 T Bruker system.

The SNR is measured in slices parallel to the
axial plan of the coil at a progressive distance. In the
Fig. 11, we have a qualitative comparison of the SNR
obtained for the same slice with the classic coil
configuration and the in situ low noise amplified coil.

With the plot at the top of the Fig. 12, we can
state that the SNR of the amplified coil is higher than
50 dB till a distance of 16 mm to the coil while the
maximum SNR of the classic configuration is 31 dB
for a distance of 4 mm. The LNA allow us to have a
deeper field of view into the sample with a better
SNR than the classic coil.

Fig. 11. Images obtained with a classic coil (top) and the in
situ low noise amplified coil (bottom).

In the bottom of the Fig. 12 we have the mean
SNR improvement which is the average ratio
between the amplified coil and the classic coil.
For a distance to the coil between 4 mm and 26 mm,
we have a SNR improvement between 5 and 3.
The in situ low noise amplification allows us

to improve the sensitivity of the coil as far as 6 fold
for a NMR measurement at 6 mm to the coil.

In terms of MRS, the concentration limit
of detection is: LOD, = 3/S.. By applying this method
to the microcoil, we will be able to detect a minimum
choline concentration of 1.7 mM for a 100 mM
concentration of cerebral metabolites solution.
This is equivalent to a 6 % reduction of the in situ
amplified microcoil LOD. compared to the actual
non amplified microcoil.
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Fig. 12. SNR comparison between the classic coil and the
local amplified coil (top) and the mean ratio of the SNR
improvement of the amplified coil in comparison to the
classic coil (down).

5. Conclusions

The NMR receiver coils are critically important
in performance of NMR imaging and spectroscopy
system. In this work we showed the interest
of an in situ low noise amplification applied to NMR
receiver coils. Here we detailed the requirements
to reach an optimized matching network allowing
simultaneously a suitable voltage gain, noise figure
and S-parameters. In addition, an optimum
transmission of the signal from the coil to the
amplifier is obtained by avoiding the use of coaxial
cables and switches between the coil and the LNA.
In order to have reliable simulation results, we
proposed a novel approach to define a model
of an NMR receiver coil representing its real
behavior and we also proposed a method to estimate
the noise conductance and noise resistance
of an inductive series feedback LNA.
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We also showed that the achievement of the low
noise matching network requirements in NMR allows
having a factor 6 sensitivity improvement of a given

coil.

This method allows having a 4 fold deeper field

of view in MRI and can be applied to NMR coil and
microcoils to obtain a lower concentration limit
of detection in MRS.

Thus, this study is contribution toward obtaining
better acquisitions with NMR receiver coils and most
particularly with micro receiver coils.
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RESUME en francais

Ce travail de thése a pour objectif principal d’améliorer la sensibilité d’un micro-récepteur RMN
implantable, utilisé dans le cadre de la micro-spectroscopie localisée in vivo.

Dans la premiére partie de cette thése, nous avons réexaminé la fabrication et modélisation de ce
micro-récepteur par rapport a sa sensibilité. Parmi les deux procédés de fabrication proposés
(électrodéposition du micro-récepteur avec un underpass sur un substrat de silicium et de verre),
nous avons retenu celui-qui nous a permis d’obtenir les meilleures performances en termes de
facteur de qualité. Les prototypes fabriqués avec ce procédé ont été caractérisés a 1’aide d’un
modele que nous avons développé, basé sur une équation a coefficients polynomiaux. Ceux-ci
ont été établis a partir de la simulation du layout du capteur et ont été réajustés en fonction des
mesures. Ce mod¢le polynomial nous a conduits & un circuit équivalent du micro-récepteur,
permettant d’approfondir I’étude de son comportement électrique en radio fréquences.

La deuxiéme partie de ce travail est développée autour de 1’association d’un amplificateur faible
bruit (LNA) au plus pres du micro-récepteur, afin d’améliorer sa sensibilité. Nous avons analysé
I’état de I’art de I’amplification de micro-bobines RMN ainsi que I’interaction ¢lectromagnétique
entre un circuit intégré et I’environnement RMN. En partant de cette analyse et des contraintes a
remplir par le circuit d’adaptation (en termes de transmission de puissance, gain en tension et
adaptation faible bruit), nous avons proposé un circuit d’amplification locale permettant
d’améliorer la sensibilité du capteur. Nous avons validée notre démarche par simulation (avec
notre micro-récepteur) et nous avons vérifi¢ 'intérét de celle-ci en RMN (avec une bobine de
surface).

Les résultats de ce travail nous ont permis d’établir des solutions concrétes pour atteindre la
sensibilité nécessaire a nos applications.

TITRE en anglais
Contribution to the Sensitivity Improvement of an Implantable Micro NMR sensor

RESUME en anglais

The aim of this thesis is to improve the sensitivity of an implantable micro NMR sensor,
dedicated to the in vivo local micro-spectroscopy.

In the first part of this thesis, we re-examined the design and modeling of this micro-sensor
according to its sensitivity. We proposed two micromachining processes (electrodeposition of the
micro-sensor with an underpass on a silicon and glass substrate) and we kept the one allowing the
higher quality factor. The prototypes made with the chosen process were characterized thanks to
a model that we developed, based in an equation with polynomial coefficients. These coefficients
were determined from the layout of the sensor and were adapted to match the measurements.
From this polynomial model, we proposed an equivalent circuit of the micro-sensor to have a
better knowledge of its electrical behavior at high frequencies.

The second part of this work is about the closer association of a low noise amplifier (LNA) with
the micro-sensor to improve its sensitivity. We analyzed the state of art on the amplification of
NMR micro-coils and the electromagnetic interaction between the integrated circuits ant the
NMR environment. From this analysis and the conditions of the matching network (power
transmission, voltage gain and low noise matching), we proposed a local amplification circuit
achieving the sensitivity improvement of the sensor. This approach was validated by simulation
(with our micro-sensor) and verified in an NMR system (with a surface coil).

The results of this work allow us to set practical solutions to reach the required sensitivity of our
applications.
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