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Résumeé

Systemes intégrés pour I'hybridation vivant-artifiael : modélisation et
conception d’'une chaine de détection analogique apiative.

La bioélectronique est un domaine transdiscipleaijui ceuvre, entre autres, a
l'interconnexion entre des systemes biologiquesgntant une activité électrique et le monde
de I'électronique. Cette communication avec le nmtvemplique I'observation de l'activité
électrique des cellules considérées et nécesgiteulte chaine d’acquisition électronique.

L'utilisation de Multi/Micro Electrodes Array débohe sur des systemes devant
acquérir un grand nombre de canaux en paralléles és la consommation et
'encombrement des circuits d’acquisition ont unpaut significatif sur la viabilité du
systeme destiné a étre implanté.

Cette thése propose deux réflexions a propos sleicmiits d’acquisition. Une ces des
réflexions a trait aux circuits d’amplification, Beur impédance dentrée et a leur
consommation ; l'autre concerne un détecteur deenpiels d'action analogique, sa
modélisation et son optimisation.

Ces travaux théoriques ayant abouti a des résuttaicrets, un ASIC a été concu,
fabriqué, testé et caractérisé au cours de cattettCet ASIC a huit canaux comporte donc
des amplificateurs et des détecteurs de potenkti@tsion analogiques et constitue le principal
apport de ce travail de these.

Mots-clés :

Microélectronique, Bioélectronique, Electrophysigie d’acquisition, Amplificateur
neuronal, Estimateur d’écart-type, Seuillage addpiétection de potentiels d’action,
Conception et test d’ASIC mixte.



Abstract

Embedded systems for the interfacing of electronicand biology: modeling
and designing an analog adaptive detection chain.

Bioelectronics is a transdisciplinary field whiclevelops interconnection devices
between biological systems presenting electricéiviae and the world of electronics. This
communication with living tissues implies to obsethe electrical activity of the cells and
therefore requires an electronic acquisition chain.

The use of Multi / Micro Electrode Array leadsdgstems that acquire a large number
of parallel channels, thus consumption and congesbf acquisition circuits have a
significant impact on the viability of the systemlte implanted.

This thesis proposes two reflections about thespiisition circuits. One of these
reflections relates to amplifier circuits, theirput impedance and consumption; the other
concerns an analogue action potentials detecsomaideling and optimization.

These theoretical work leading to concrete resuie ASIC was designed,
manufactured, tested and characterized in thisisth@his eight-channel ASIC therefore
includes amplifiers and analogue action potentatector and is the main contribution of this
thesis.

Keywords:

Microelectronics, Bioelectronics, Acquisition ei@physiology, Neural amplifier,
Standard deviation estimation, Adaptive threshdicktion potential detection, Mixed-signal
ASIC design and test.
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Introduction

La bioélectronique est un vaste domaine qui gas®e a I'activité électrique du vivant
et au sein duquel ceuvrent conjointement des meéxjedas biologistes, des chimistes, des
mathématiciens, des cogniticiens et des physigiemmi lesquels des électroniciens. Ces
scientifiques explorent les nombreux aspects dée adiscipline : la compréhension des
mécanismes cellulaires responsables de l'activdétrigque, I'étude de l'organisation des
réseaux de neurones, la modélisation de ces cellideconception de neurones artificiels,
I'élaboration de calculateurs neuro-inspirés, léatiobn d'interfaces cerveau-machine, la
compréhension de certaines pathologies, le dévetoppt de soin palliatifs a un traumatisme
ou une pathologie, la mise au point d’équipemendsiiocaux de diagnostic, de maintien en
vie, de suivi, etc.. Pour bon nombre de ces fagattela bioélectronique, il est nécessaire
d’acquérir puis traiter Il'activité électrique duvant. Cette observation des signaux
bioélectroniques, appelée « électrophysiologieteensite un appareillage électronique et une
partie de la bioélectronique consiste a développtappareillage.

La combinaison des formidables progrés de I'ébmitjue au cours de ces dernieres
décennies et du vieillissement de la populatiomstitue un terreau fertile a cette discipline
pleine d’avenir. Les applications se multiplieté ;pacemaker est implanté a des milliers de
patients chaque année en France, la Stimulatiodb@de Profonde permet d’amoindrir les
symptomes de la maladie de Parkinson, I'acquisitiensignaux cardiaques et cérébraux
servent a poser des diagnostics, des protheses ailgs nstommandées par la pensée
apparaissent... Dans ce contexte de dispositifs rmédionplantables, le Graal demeure de
rendre aux personnes handicapées leurs facultésiggerDes implants cochléaires offrent
déja l'audition a des patients nés sourds. Desantplrétiniens se développent et rendent
progressivement la vue aux aveugles. Plusieurségtes voient le jour dans le but faire
marcher les paraplégiques.

Malgré la variété de ces applications, le conagghmun consiste a acquérir des
signaux biologiques, en extraire I'information etpuis stimuler en retour la biologie. Cette
thése porte principalement sur I'acquisition dunaigbiologique et les premiéres étapes de
son traitement.

Le but évoqué plus haut étant de guérir ou supplgganisme, il est naturellement
important de comprendre les informations qu’il émdtou I'importance cruciale de
'acquisition. Nous nous placons dans le contexée I'électrophysiologie qui propose
d’étudier les cellules ou tissus capables d’émeities activité €lectrique spontanée, au moyen
d’'une électrode ou d’'un réseau d’électrodes. Lesames sont les plus connues des cellules
excitables, mais d’autres cellules endocrines, ceran cellules pancréatiques, le sont aussi.
Au sein d'une cellule, I'activité électrique se nfaste par de brefs pics de tensions appelés
potentiels d’action ou « spikes » en anglais. Omsmtere que I'information est contenue dans
la présence ou I'absence, le séquencement etgadnée d’apparition des potentiels d’action.
D’autres signaux de fréquences inférieures sons @aui les tissus : les Local Field Potentials
(LFP) et les slow-waves fournissent une informasanl’activité de groupes de cellules.

Grace a la miniaturisation des appareils élecyaes et I'allongement de la durée de
vie des batteries, les implants bioélectronique devenus possibles et offrent a la fois de
nouvelles possibilités et de nouveaux défis. Dangadre de circuits implantables, il faut
réduire la taille et le poids du systéeme et entémlia consommation. L’électronique intégrée
est donc parfaitement adaptée a ce cahier deseshatgest largement utilisée dans ce
domaine.

L’interface matérielle entre vivant et électroregprofite elle aussi des progres de la
miniaturisation. Ces interfaces sont passées diguge électrodes discrétisées a des réseaux
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denses de plusieurs dizaines d’électrodes appdigssNpour Multi/Micro Electrodes Array).
Les dimensions de certaines électrodes sont désomoenparables a celle d’'une cellule
biologique ce qui n’est pas sans conséquence s taractéristiques électriques.

Cette these propose des réflexions au sujet dequisition des signaux
électrophysiologiques. Elle se penche plus paréoeinent sur les soucis d’adaptation aux
électrodes de forte impédance et a la détectiopatesntiels d’action.

Plus pragmatiquement, le travail de recherchemésdans ce manuscrit tend a
concevoir un front-end d’acquisition bioélectroreqorincipalement analogique et totalement
intégré. Ce front-end aura deux fonctions : l'afiqgdition du signal bioélectronique et la
détection des potentiels d’action porteurs de dinfation. Prétentieusement, ce dispositif se
veut « universel ». L’amplification doit pouvoinsterfacer avec n’importe quelle électrode et
moduler ses caractéristiques en fonction du sigiaaklétection bien gu’analogique doit
pouvoir s’adapter a différents niveaux de signalesbruit.

Idéalement, la puce réfléchie, congue, fabriqués f@stée au cours de cette these doit
pouvoir servir d’'unique interface entre les éled&® et le systeme numeérique de décision. Le
détecteur de potentiels d'action de cet ASIC fdudeis sighaux binaires qui peuvent ainsi
étre connectés directement a des entrées numériGetle détection analogique permet de
faire l'impasse sur les convertisseurs analogiqueérique, minimisant ainsi la
consommation et I'encombrement et réduisant coralidigment les ressources du systéme
numérique consacrées a I'acquisition. En brefecetése propose un front-end d’acquisition
bioélectronique a faible colt matériel et énergeiq

Ce document est organisé comme suit. Le premigpitk dresse un bref historique
de I'électrophysiologie, fournit quelques basedidogie utiles a la compréhension de cette
these et présente les différents projets qui luvismnt de contexte scientifique. Les
recherches concernant l'adaptation d’impédance’aghplificateur qui en découla sont
exposees dans le second chapitre. Le troisiemeatehast dédié a I'étude du détecteur de
potentiels d’action par seuillage adaptatif. Erénquatrieme et dernier chapitre présente la
conception et le test de I'’ASIC produit.
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« Gloire a qui, n'ayant pas l'idéal sacro-saint,
Se borne a ne pas trop emmerder ses voisins. »
« Don Juan » [Georges Brassens]
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Chapitre 1 : Contexte scientifique

|.  Bases en biologie

Cette these traite de la conception d'un systemecqdisition de signaux
« bioélectroniques ». Ce néologisme nous impose cer&aine interdisciplinarité ; pour
collaborer avec des biologistes, il est nécesstaeoir quelques notions de biologie, de la
méme facon qu'il est utile de trouver chez eux centaine culture électronique.

Il nous appartient alors d’introduire ne seraitgeee concisément les fonctionnements
biologiques a l'origine de ces signaux. Mais comegogis par un bref historique de cette
étroite relation entre électricité et biologie.

A. Biologie, médecine et électricité : 200 ans
d’électrophysiologie
La découverte des interactions entre I'élec#ieit le vivant a suivi de pres les
premiers travaux sur I'électricité elle-méme. Efeefau XVIIEMe siécle, Luigi Galvani
découvrit que les muscles étaient sollicités gmnerfs grace a des commandes a caractere
électrique et qu'il était possible d'imiter cesrsagix de commandes en utilisant des décharges
électrigues. La stimulation électrique était néa. ddurs du siecle suivant, Carlo Matteucci
observa les influx nerveux dans le muscle, puisil BEmBois-Reymond découvrit le potentiel
d’action. C’est le début du pendant de la stimatatiI’acquisition électrophysiologique. Au
fil des siécles, la compréhension de la bioéletérigapprofondit. A la fin du XIX™esiécle,
Walther Nernst étudia le fonctionnement chimique deurones. Il définit la membrane des
cellules comme une séparation semi-perméable aus iBette conception du neurone fut
validée au XXM siécle & partir d’observations sur le calamar.eDiztions d’ou fut tiré le
célebre modele Hodgkin-Huxley qui repose sur deslgctances ioniques variables.
La bioélectronique n’est donc pas nouvelle. Blldéja permis des avancées
notoires dans la compréhension de la biologie sjouad’hui encore, de nombreuses
applications de I'électrophysiologie visent a appndir ou affiner nos connaissances du

vivant.
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Figure 1 : Un célébre bionnier de la stimulationedtrique dans son laboratoire.

Parallélement aux investigations biologiqueslet&ophysiologie fut utilisée
dés le XIX™e sigcle a des fins médicales. La stimulation élgatr fut trés tot utilisée pour
entrainer des contractions musculaires pour latiatre I'atrophie ou rééduquer les muscles.
L’électroconvulsivothérapie vint plus tard soigneles troubles psychiques. La
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neurostimulation, apparue dans la seconde moitiéX¥™® siécle, est une méthode de
traitement de la douleur chronique par stimulaties nerfs. Au court de cette méme période,
de nombreuses thérapies électriques virent le joarr,exemple : la stimulation cérébrale
profonde qui lutte contre les symptébmes de la nmelatk Parkinson et la stimulation
cardiague avec le pacemaker et le défibrillateutracquisition de signaux biologiques est
€galement utilisée en médecine. Contrairementséirfaulation qui est curative, I'acquisition
aide naturellement au diagnostic. Ainsi, a la indX®™siécle, on commenca a observer les
signaux électriques du cceur et du cerveau pouudiéaut du XX™e I'électrocardiogramme
et I'électroencéphalogramme fussent mis au poims €acés des activités cardiaques et
cérébrales sont aujourd’hui encore utilisés powgubstiquer, entre autres, arythmie et
épilepsie (Bowbrick & Borg, 2006), (Hartman, 2005).

Aujourd’hui l'usage de [l'acquisition électrophgkigique connait un
revirement notable : I'observation du vivant n’gdtis seulement destinée au diagnostic
ponctuel mais tend a un suivi constant du pati¢rduetout a participer au traitement des
pathologies. Ainsi des « neuro-prothéses » quiiséagt en fonction de I'activité cérébrale du
patient se développent et les traitements chrosigiee type DBS (stimulation cérébrale
profonde, Deep Brain Stimulation en anglais) safgulés a partir de I'observation du
cerveau. Cette évolution n’'est pas sans effet auwohception des systémes d’acquisition
puisqu’'on passe de gros appareillages fixes a ogdamts autonomes de taille et de
consommation limitées.

B. Le systeme nerveux

La seule évocation de « signaux électriques aosrps » fait immédiatement
penser aux nerfs, au cerveau, aux neurones. Edpgrachement est tout a fait fondé : le
systeme nerveux est en effet une « grosse maclen&igue » qui pilote notre corps. Cet
ensemble peut étre scindé en deux sous-partieSyd®Eme Nerveux Central (SNC) et le
Systeme nerveux Périphérique (SNP). Le SNC est oséhmle I'encéphale (cerveau +
cervelet + tronc cérébral) et de la moelle épini€e SNC est le siege de nos pensées, nos
mouvements, Nnos sensations, nos idées, nos setgjmmetre mémoire (Kolb & Whishaw,
2008). Le SNP fait le lien entre le SNC et le retitecorps. On peut lui-méme le diviser en
deux ensembles : le systeme nerveux somatiquelegrauscles et le systeme sensoriel ; le
systeme nerveux autonome régit les fonctions namses au contrble volontaires comme la
digestion, la sudation, etc..

Le systéme nerveux est donc un systeme extrénterm@mplexe qui
commande l'intégralité du corps humain. Ce systeammait deux composants principaux : le
neurone et la synapse.

1. Le neurone

a. Anatomie du neurone

Un neurone est une cellule animale qui peat @édcomposée en
trois parties. La premiére est le corps de la Elaussi appelé soma. Il contient le noyau de
cette cellule, noyau qui ne peut se diviser etaduite I'essentiel du bagage génétique de la
cellule. Sa forme est variable et son diametre mede 50 a 120 um (Tritsch, Chesnoy-
Marchais, & Feltz, 1998). Le soma est le théatiacgal de I'activité du neurone, les
échanges ioniques décrits dans le prochain patagraly déroulent, c’est le cceur de la
cellule. La seconde partie du neurone est compdséeombreuses dendrites (en moyenne
7000 par neurone) qui sont les entrées du neu@esedendrites sont disposées tout autour du
soma et transmettent les stimulations électrochiesgexternes jusqu’a lui. La derniére partie
de cette cellule s’appelle 'axone. Cette élongatil corps cellulaire est plus fine que le
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soma (de 0,2 a 20 um) mais sa longueur est sanm@gopenmesure : les axones peuvent
s’allonger sur plus d’'un metre (Kandel, Schwartz)J&ssell, 2000). On comprend ainsi que
les nerfs qui composent le SNP sont des groupenagamenes dont le corps cellulaires se
situe dans le SNC (la moelle épiniere par exem@e)tains axones sont entourés par une
gaine de myéline. Cet isolant permet une meilléxmesmission de I'influx nerveux du corps
du neurone jusqu’a I'extrémité de I'axone. Cett&r@xitée se ramifie en plusieurs branches
qui peuvent ainsi atteindre plusieurs dendrites.

Dendrites

Bouton synaptique
Corps cellulaire

Terminaison
N\ axonale

Noeud de Ranvier

Figure 2 : Anatomie du neurone.

b. Physiologie du neurone

En électronique, les charges sont des élec{rona des trous »
diront les électroniciens naifs) ; en biologield@ricité est une affaire d’ions. Ce sont eux les
porteurs de charge électrique. Les principaux ionms en jeu dans le fonctionnement du
neurone sont le sodium 4N et le potassium (K. Le comportement électrique des neurones
se résume en réalité a des échanges ioniques. ddaigairement a ce qu’on pourrait, de
prime abord, penser, les neurones ne s’échangsmtipas de proches en proches comme les
composants électriques se refilent des ions ; deanges d’ions s’établissent entre I'intérieur
et I'extérieur de chaque neurone, a travers leunbmane, au niveau du corps cellulaire.

L’activité neuronale est donc due a la conidactionique
variable de la membrane cellulaire (Bean, 2007}teCmembrane constituée de lipides est
majoritairement imperméable aux ions mais ellepassemée de pompes et canaux ioniques
qui forcent ou permettent le passage d’'un ou plusi®n(s).

Les pompes a ions fonctionnent en continuseadtenduisent les
ions Ny a I'extérieur de la cellule et les™ka l'intérieur. Ce phénoméne génére donc un
double gradient de concentrations ioniques de @ad’autre de la membrane neuronale.
Malgré I'égale charge de ces deux ions, ce gradiatdlit a travers la membrane une tension
d|te de membrane que |10n déf|n|t ains-{rﬁembrane: Vintracellulaire = Vextracellulaire A I’éqUilibre,
c’est-a-dire quand la cellule n’est pas excitéecdgue ses canaux ioniques sont tous fermés,
cette tension est a son potentiel de repos qui ematne -60 et -70 mV (Feiner & Mc Evoy,
1994).

Les canaux ioniques ne sont activés que lorsgueurone est
excité. Les canaux asNs’ouvrent en premier. En raison du gradient decentration ionique,
les ions sodium initialement plus nombreux a I'eetdr de la cellule diffusent via les canaux
qui leurs sont consacrés a l'intérieur de la celllla charge positive a I'intérieur de la cellule
augmente, faisant ainsi croifdmemorane initialement négative. On appelle cette étape la
dépolarisation.
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Une fois la membrane dépolarisée, les canafix@&ferment et
les canaux Ks’ouvrent. De la méme facon que les ions sodiwiegt entrés dans la cellule,
les ions potassium en sortent par diffusion viadguopres canaux. C’est la repolarisation du
neurone qui perd donc en charges positives. Paégoent,VmembraneChute et chute plus
gu’elle n'était montéeVmembrane@tteint alors une tension plus basse que sa tedsiaepos,
on appelle cette étape I'hyperpolarisation.

Dans la derniere étape, tous les canaux sootiéeau fermés et
les pompes a ions se chargent de redistribuentes K et Ny*. La tension de membrane
revient donc doucement a son potentiel de repos.

\
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+30 de polarité

+20
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Figure 3 : Le potentiel d'action.

Cette activité ionique a donc une influence Isupotentiel de
membrane. Tracée au cours du temps, cette influaneeforme d’un pic de tension. On
appelle ce pic « potentiel d’action » par oppositavec le potentiel de repos. C’est ce pic de
tension qui est interprétable comme étant I'actiditi neurone. L’'observation de ce pic, de ce
« spike » en anglais, permet de savoir quand leoneua été excité, quand il est actif, quand
il transmet une information. On comprend alors quhut majeur de I'électrophysiologie
d’acquisition consiste a repérer ces précieux pieiend’'action fréquemment désignés par
leur nom anglo-saxon « spikes ».

2. La synapse

La synapse est un élément clef du systeme nereependant le terme
ne désigne pas une cellule ou un organe mais laez@m entre deux neurones. Comme on
vient de le voir, les neurones ont une activit@treément simple. C'est grace a la mise en
réseaux de milliards de ces cellules que le systéameeux peut accomplir ces taches si
nombreuses et complexes (Kolb & Whishaw, 2008)te0mise en réseau est donc le résultat
des synapses. La complexité du réseau, sa firmgs&yvolution sont dues aux synapses.

L’activité électrique des neurones est transrdisee cellule a l'autre
via les processus chimiques des synapses. En kffstju’'un neurone s’active, le pic de
tension du potentiel d’action est transmis jusquewt de son axone. Au hiveau de ses
boutons synaptiques, ce premier neurone, dit peggigue, libére, sous l'action du potentiel
d’action, des substances chimiques appelées nansatetteurs qui sont alors captées par les
dendrites du second neurone, post-synaptique does.neurotransmetteurs exciteront ou
inhiberont le neurone post-synaptique. Il existeetfat deux types de synapses : inhibitrices
et excitatrices.
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L’activité d’'un neurone est donc le résultat @desivités de tous les
neurones qui accedent a ses dendrites et ceti@etira a son tour une conséquence aupres
de tous les neurones auxguels son axone est @ttach

Neurone présynaptique

Vésicules
synaptiques @

Neurotransmetteurs® ®
Y
Récepteurs
membranaires

Fente synaptique

Figure 4 : Schéma d'une synapse.

C. Une autre cellule au comportement électrique : laadlule g

du pancreas.

Si les neurones sont les plus nombreuses elus€pidentes des cellules ayant
une activité électrique, il en existe d’autres.<L’'ke cas de nombreuses cellules endocrines
dont les mécanismes de sécrétion hormonale impitgdes migrations d’ions de part et
d’autre de leur membrane. Leur activité électriglesst donc pas une fin en soi comme pour
le neurone, mais l'artéfact d’une sécrétion.

Le pancréas est un viscere vital du corps humdiest impliqué dans la
digestion par sa production d’enzymes et geredaladion de la glycémie grace a la sécrétion
de plusieurs hormones. Cette deuxieme fonction imtésesse. Elle est assurée par les filots
de Langerhans qui sont des amas de cellules séeimichacune dans la production d’'une
hormone particuliere. Les cellulessécretent du glucagon qui entraine une augmentdgo
la glycémie. Les celluleg liberent de linsuline, 'enzyme antagoniste dwaggon, qui
provoque le stockage du sucre dans les musclesses adipeux et le foie. Les cellutest
F sécretent respectivement la somatostatine ebligpgptide pancréatique qui inhibent la
sécrétion d’autres hormones principalement digestiv

Les ilots de Langerhans liberent donc ces horspoer réguler en continu le
taux de sucre dans le sang. Cette régulation pmndompte de nombreux facteurs
physiologiques via une analyse de la glycémie I8&n mais aussi de différents taux
hormonaux et de la concentration de certains natriem (Gromada, Brock, Schmitz, &
Rorsman, 2004) (De Marinis et al., 2010).

Les différentes formes de diabéte impactent tadpection ou I'efficacité de
l'insuline. Les chercheurs se sont alors penchésesionctionnement de la cellupe lls ont
alors observé que la libération d’insuline est eig®oa des migrations ioniques a travers la
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membrane de cette cellule, migrations semblables @u’on peut observer chez le neurone.
Ce processus est illustré par la figure 5. Lorsateabsorption dans la cellfigle glucose est
transformé en glucose 6-phosphate (cette réactiatglysée par I'enzyme glucokinase,
s’appelle la phosphorisation glyconique). Cettengdfarmation libere de ['énergie
(augmentation du ratio ATP/ADP), cette énergie biglors des canaux ioniques spécifiques
au K" ce qui engendre une dépolarisation de la membraneelle-méme déclenche
I'ouverture des canaux ioniques'@ui péneétrent la cellule. Enfin, cette augmeatat’ions
calcium entraine une réaction d’exocytose qui prej€insuline hors de la cellule (Best,
Brown, Sener, & Malaisse, 2010). Comme pour le ey les mouvements d’ions génerent
des variations d¥membraneayant la forme d'un « spike » de quelques mV etld&e variant
de 10 a 40 ms. Ces potentiels d’action de la eelhilobservables avec des méthodes
classiques d’électrophysiologie, correspondentlééaation d’insuline. L’observation de ces

spikes permet donc de suivre précisément la séardtinsuline. _
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Figure 5 : Mécanisme de la sécrétion d'insuline.

ll. Bases en électrophysiologie d’acquisition

A. Acquisition intracellulaire

Comme nous venons de le voir, les neurones quesd’autres cellules sont le
théatre d’'une certaine activité électrique. L'éephysiologie d’acquisition a pour but de
capter cette activité bioélectrique. Nous avongjua les migrations ioniques font varier le
potentiel de membrané/membrane €St donc la différence de potentiel entre I'irgéri et
I'extérieur de la cellule et les potentiels d’ant&ont présents sur cette tension.

La facon la plus directe et efficace de captermatentiels d’action consiste a
mesurer directement la tension membranaire. La ipremméthode d’électrophysiologie
consiste donc a introduire a l'intérieur méme decddlule une électrode pour mesurer
directementVmembrane PoOur ce faire, on utilise une électrode Sharg petite (1 um de
diameétre) et de forte impédance (jusqu’a plusieergaines de K&) qui perce la membrane
de maniére a capt®finraceluiaire €t UNe seconde électrode plus large laissée gillienr de la
cellule pour obteniVextraceluiaire Il Ne reste plus qu’a amplifier la différence rentes deux
tensions a laide d'un amplificateur différentielCe type d’acquisition est dit
« intracellulaire », il permet de profiter de |datere forte amplitude (plusieurs dizaines de
mV) des potentiels d’action.

22



Cette technique a toutefois été améliorée. Lahautet par tension imposée ou
« voltage clamp » consiste a forcer le potentietngenbrane pour en mesurer la conductance
et observer ainsi I'apparition des potentiels dattCe systeme comprend trois électrodes :
deux intracellulaires et une extracellulaire. Lasien entre une des électrodes intracellulaires
et I'électrode extracellulaire est mesurée puis mamde a une tension de référence. Un
courant dépendant de cette différence est ensujéeté dans la cellule via la seconde
électrode intracellulaire afin d’assurer la régola/membrance= Vretérence LOrsqu’un potentiel
d’action apparait, la conductance de la membrarggmaunte et le courant injecté dans la
troisieme électrode chute. La mesure de se copeuttdonc révéler I'ouverture des canaux
ioniques. Cette technique a été utilisée par massidodgkins et Huxley pour établir leur
célébre modele de neurone (Hodgkin & Huxley, 1952).

La méthode du «current clamp » n'est pas examtene pendant de la
précédente. Elle ne nécessite que deux électradesirftra et une extracellulaire), un courant
variable et injecté dans la cellule ¥hembrane €St mesurée. On peut alors en déduire la
conductance de la membrane.

Les différentes techniques de mesures présemi@&eEedemment pratiquent
toutes une perforation de la membrane cellulditalgré la grande finesse des électrodes
intracellulaires utilisées, ce percement n’est psans inconvénient. Il dégrade
limperméabilité de la membrane mais surtout il@nchage fortement la cellule et réduit sa
durée de vie. La méthode du « patch clamp » offiealternative moins intrusive de mesure
intracellulaire. Cette technique repose sur I'emglone électrode contenue dans une pipette
creuse par laquelle on peut exercer une succidar(&an & Neher, 1984).

Grace a cet instrument, plusieurs techniquestintiéveloppées. La premiére
consiste a aspirer délicatement la surface de llaleale maniére a « capturer » les ions
sortant du neurone et de mesurer le courant éeetniésultant de cette libération ionique.
Cette méthode porte le nom anglais de « cell-athchethod ». L'ouverture de la pipette est
si petite qu'il est possible d’étudier un a undasaux ioniques.

La seconde technique est plus brutale. Il s’@{arracher par succion un
fragment de membrane, I'électrode contenue dangidatte se retrouve par conséquent
plongée dans le milieu intracellulaire. On peutslappliquer une méthode de current clamp
pour étudier le comportement de toute la celluBette technique est nommée « whole-cell
recording ».

B. Acquisition extracellulaire

Les méthodes de mesure énoncées ci-dessus &mmhigles signaux
biologiques avec une grande amplitude (spikes ée g¢ 100 mV) et donc un rapport signal a
bruit confortable. Mesurer directement la tensienl® conductivité membranaire est sans
conteste la meilleure fagon d’observer, voire dié&tu une cellule isolée. Par contre, ces
meéthodes exercent sur la membrane de la cellulestiless tel que sa durée de vie en est
écourtée et la mise en place de ces techniquessitecka dissociation de la cellule puis qu’on
la clampe ou la perce individuellement. Or notretsd’étude porte sur 'observation durable
d’une population de cellules au sein d’un organe’on réseau, donc non dissociées. A long
terme, il s’agira de développer des dispositifs itk qui seront implantés des années
durant sur des patients, il n’est donc pas envadalgede mettre en péril les cellules observées
ni de manipuler des centaines, voire des milliersallules une a une.

Ces contraintes nous poussent donc vers I'élgtysiologie extracellulaire. |l
n’est plus question de se fixer sur une cellulasmuestion de transpercer sa membrane ou
d’en arracher des morceaux ; il s’agit d'observactivité des cellules en les perturbant le
moins possible. Nos électrodes se situent doncdemellules et cette distance bouleverse le
principe de fonctionnement des électrodes.
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En électrophysiologie intracellulaire, les ditfates électrodes donnent accés a
lintérieur et I'extérieur de la cellule étudiéd. dst alors aisé d’acquérir la difféerence de
potentiel entréVintraceliulaire €t Vextracellulaire €6 Méme de réguler cette grandeur comme exposé
précédemment. L'électrophysiologie extracellul@bandonne ce lux&intracellulaire N'€St plus
accessible, il est impossible d’obtenir une meslinexte déVmembrane

L’électrode extracellulaire capte une image dteptel d’action. En effet, le
déplacement des ions a travers la membrane ddlldegeerturbe le champ électrique, cette
perturbation est ensuite captée par I'électrode.pbtentiel d’action capté au niveau de
I'électrode extracellulaire est donc déformé e$ méténué. L'amplitude d’'un spike au niveau
de I'électrode est de l'ordre de la centaine de @lgrs que la tension de membrane connait
une variation de pres de 100 mV. Cette perte d'auga entraine de fortes contraintes en
termes de bruit sur I'électronique d’acquisition.

1. MEA

Comme on l'a vu dans la partie précédente declapitre, le
fonctionnement d’'un neurone est bien connu et eéesniques permettent de savoir quel ion
rentre ou sort de la cellule a quel moment. Maigsnavons aussi vu que la complexité des
taches que des neurones sont capables d’accomsiptiue a leur mise en réseau. Il faut donc
pouvoir également étudier des réseaux de cellclest-a-dire acquérir les potentiels d’action
de plusieurs cellules en paralléle. Les MEAs (MaitiMicro Electrodes Array) ont été créés
dans cette optigue. Comme leur nom lindique, leEA¥ sont des réseaux de micro
électrodes. Dans l'idéal, il faudrait que chaquecibde soit associée avec une seule cellule.
Cet objectif est difficile a atteindre car le paassdMEAs (de I'ordre de 100 pm) n’est pas
négligeable face a la taille des cellules et papcene électrode peut capter les potentiels
d’action de plusieurs cellules. Le principe de =®aux d’électrodes est donc de quadriller le
réseau de cellules d’électrodes. Ainsi l'activiterque sur chaque électrode correspondra,
sinon au spikes d’'une cellule, au moins a ceux @’mane particuliére, ce qui permet de
cartographier I'activité du réseau.

Les MEAs sont aussi bien utilisés en stimulagipren acquisition. Et
cette deuxieme discipline entraine bien plus detraortes que l'acquisition sur les
caractéristiques physiques des MEAs. En effet,fdets courants de stimulation doivent
pouvoir étre injectés a travers I'électrode sans lgutension qui en résulte ne vienne faire
saturer ou endommager le front-end de stimulafd@plus, la forme des électrodes influe sur
la focalisation de la stimulation dans les tissHrfin I'usage de forts courants peuvent
provoquer des phénomenes d’oxydo-réduction domniéggau niveau des électrodes que
I'acquisition ne saurait engendrer.

Le monde des MEAs est extrémement divers tatereme de matériaux
utilisés que de formes, de tailles, de caractfiss électriques, d’utilisations. Il existe trois
morphologies de MEA : les planaires, les « tapidadtér » et les « fourchettes ». Les MEAs
planaires sont historiqguement les premiers contherfas, Springer, Loeb, Berwaldnetter, &
Okun, 1972). lls permettent une observation enaserfdes organes et sont idéals pour les
études in-vitro. De nombreuses configurations d#ebode Petri munies d'un réseau
d’électrodes sont aujourd’hui commercialisées. MEAs en « tapis de fakir » ont été congus
pour pénétrer dans les tissus et ainsi acquérisitggaux des cellules moins superficielles
d'un organe (Hoogerwerf & Wise, 1994). Ces MEAs tsamomposés de pointes
tridimensionnelles de substrat (du silicium) surtdes chacune d’'une électrode. Ces pointes
sont de hauteur variable ce qui permet d’obsefaetivité a différentes profondeurs selon les
électrodes. Enfin les MEAs en «fourchette » sont mélange des deux variantes
précédentes : il s’agit de MEAs planaires dontubssrat entre deux rangées est retiré de
facon a pouvoir planter verticalement le MEA dansotgane.
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Figure 6 : Trois morphologies de MEA :
a : MEA « tapis de fakir »,
b : MEA planaire,
¢ : MEA « fourchette ».

Le substrat des MEAs est trés variable. On ®odes MEAs en verre
(Heuschkel, Fejtl, Raggenbass, Bertrand, & Ren&082), en silicium qui peut contenir
I'électronique de front-end (Aziz, Genov, BardakjisDerchansky, & Carlen, 2007), en
diamant (Cottance et al., 2013), en polymere mgastiMeacham, Giuly, Guo, Hochman, &
DeWeerth, 2008) ou encore en matériau compositee§jocCampbell, & Normann, 1992).
Seules les propriétés mécaniques du substrat sgrurtantes. Des MEAs sont congus sur
substrat souple, ce qui permet au réseau d’élextroe s’adapter a la forme de l'organe
étudié (Guo et al., 2013). Les MEAs sont aujourdfabriqués sur de nombreux et divers
substrats dont certains offrent des possibilitépréassionnantes. Dans (Merlo, Snyder,
Middlebrooks, & Bachman, 2008), des techniquesatbei¢ation faisant appel a la production
de MEMS, la lithographie, I'usinage de précisiorieemicro-assemblage laissent augurer de
MEAs équipés de fibres optiques, de capteurs i@ggde circuits microfluidiques, de
composants mécaniques et de matériaux biodégradable

Electriguement bien plus important, le matériatilisé pour les
électrodes elles-mémes varie d'un MEA a l'autreafiks, Schenker, Schmutz, & Hierlemann,
2005). L’'or (McAdams, Jossinet, Subramanian, & Maleg, 2006), le platine (Lin, Chen,
Chen, Zeng, & Luo, 2005), le titane (Cogan, 20@8it $es métaux les plus utilisés.
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Les dimensions des pastilles ainsi que leur aspant varient d’'un
MEA a l'autre. La surface des électrodes a unedganfluence sur leur impédance. Pour un
matériau constant, plus la surface de I'électrosie petite plus son impédance est forte
(McAdams et al., 2006). La forme des pastilles {iré tres travaillée et a une influence sur
leur comportement mécanique et leur impédance (Sugdhu, Zhou, & Zhao, 2010).

Plus que le matériau utilisé, I'état de surfdaecontact électrode/tissu
est un facteur prépondérant pour le bruit et I'idg&ce d’'une électrode. Le « coating » s’est
donc développé. Cette technique consiste a pratgureles électrodes un dépot de matiere
poreuse qui augmente alors la surface de contatte @chnique est extrémement efficace
pour faire diminuer 'impédance des électrodes mruvent ainsi perdre plusieurs décades
(Castagnola et al., 2015). Les matériaux utilissisr ge traitement de surface sont également
nombreux : le noir de platine (Ejserholm et al.120 des nanotubes de carbone (PEDOT-
CNT) (Gerwig et al., 2012), de I'oxyde d'iridium peérisé (SIROF) (Cogan, Ehrlich, Plante,
& Wagenen, 2009).

2. Modele d’électrode

Nous avons commencé dans le paragraphe précédemirler de
impédance de I'électrode. La valeur et la natieecette impédance est importante tant pour
la stimulation électrique des neurones que poeglissition des signaux biologiques. Malgré
la diversité des électrodes de MEAs, elles peutartes étre modélisées de la méme fagon.
Le modele présenté ci-aprés est composé a padidifférents phénomenes qui ont lieu a
cette interface entre électronique et biologie (BI2007).

Le couplage capacitif est le principal processiésent au niveau des
électrodes. Le métal de I'électrode et 'eau desus ou de la préparation in-vitro constituent
un couple oxydant - réducteur. Ce couple connaitsalin potentiel d’oxydoréduction. Ce
potentiel a un effet sur les électrons du métdiestmolécules du milieu biologique : les
électrons s’accumulent sur la surface de I'éle@red contact avec le milieu, cette charge a
un effet sur les molécules d’eau polarisées qunéat alors contre la surface de I'électrode
une couche isolante appelée la couche d'Helmhdltte couche isolante d’épaisseur
nanométrique est donc située entre deux conductéeinmétal et le milieu biologique. Elle
agit comme une capacité. La valeur de cette capgmsut étre estimée par la formule
suivante, otA représente la surface de I'électrodela permissivité relative du miliedg la
permissivité absolue (8,854 pF/m)detir I'épaisseur de la couche d’'Helmholtz :

& &p- A
=

(1.1)
donp

Précisons queéA désigne la surface effective de I'électrode. Cette
grandeur prend en compte I'état de surface decti@de, sa porosité. C'est e qui est
augmenté par les traitements de surface de typating ».

Malheureusement, cette capacité d’Helmholtztrpas indépendante de
la tension présente entre I'électrode et le mili€atte dépendance vient de la variation de
I'épaisseur de la couche d’Helmholtz quand le piévarie. La capacité représentant le
couplage capacitifGe) peut alors étre modélisée par la mise en sérided@ capacités : la
capacité d’'HelmholtzQy) indépendante de la tension et celle de Gouy-Chap@b) variant
donc avec la tension.

Cependant, la tension qui traverse la couchesldHoltz ne varie pas
d’elle-méme. Les variations de cette grandeur sluas a l'injection de forts courants de
stimulation. Or cette thése ne traite d’aucuneridgoréaction des électrodes a la stimulation
électrigue. Nous évitons donc de dérouler inutiletries formules de la capacité de Gouy-
Chapman et de la longueur de Debye.
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En plus de son caractére non-linéaire, cettapadté » présente
€galement un comportement non-entier. Ainsi on mesexpérimentalement un déphasage
entre courant et tension qui est constant et regpond pas au 90° d’'une capacité classique.
L'impédance de cette capacité non-linéaire pewisimer ainsi :

1
VA iy = ——————
Cnon-lin (].(U.C)n

Oun < 1 caractérise le caractére non-entier du coeptagacitif.

(1.2)

Nous avons vu que I'électronique et la biologe disposent pas des
mémes porteurs de charge. Le phénoméne de couppgeitd traite cette interface comme
s’il n'existait aucun échange de porteurs de chamee les deux milieux. Néanmoins des
réactions d’oxydoréduction peuvent se produire.sSkeffet des variations de tension, un
courant peut effectivement apparaitre a travetediéode. On assiste donc a un transfert de
charges. La formule régissant la valeur de ce cwur@ssemble fortement a celle de deux
diodes montées téte-béche en parallele. Cette matiéh par diodes est utile en cas de forte
variation de la tension qui traverse I'électrodenB le cadre de cette thése, pour de faibles
variations donc, on peut linéariser ces diodegiktar alors une simple résistance :

Ur
=L (1.3)

OuUr est la tension thermique valant 26 mV a 202@3 charge des

ions participant a la réaction d’'oxydoréductiomede courant a I'équilibre.

t

En plus du couplage capacitif et du transfercarge, le modéle de
I'électrode doit prendre en compte la résistancendlieu biologique qui est fonction de la
géométrie de I'électrode. On trouve dans la littéea (Kovacs, 1994) deux formules
dépendant de, la résistivité du milieu et des dimensions déet&ode ( le rayon d’'une
électrode circulaire &t le c6té d’'une électrode carrée) :

p p-1n(4)
= = 1.4
Rs 4.r 0% T T.a (14)

La prise en compte de ces différents phénomérese a un modele
linéaire de I'électrode. Ce modéle bien que sinplest largement repris dans la littérature et
les chiffres qu’on y trouve corresponder@aR: etR..

Ce
4' Ii A
Contact / Milieu
. & —N\/\/\/\/"—<> . .
électronique RN biologique
R o

R

Figure 7 : Modéle linéaire de I'électrode.

Précisons également que I'électrophysiologigaeetlulaire nécessite
deux électrodes. Ainsi une vision électrique cortgpbiu systeme biologique se compose de
deux modeles d’électrodes et de la résistancastesst:
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Figure 8 : Modele électrique complet du systéemelbgique.

lIl. Les projets

Ce travail de thése a été réalisé au sein deipédtlibio du groupe BioElectronique
de I'IMS. Cette équipe de recherche s’est spéélians la conception et la mise en ceuvre
de systemes électroniques qui interagissent avduolagie. Cette équipe participe a de
nombreux projets de recherche en collaboration ae=c cliniciens, des biologistes, des
électroniciens spécialisés en ingénierie neuronmquehet des concepteurs de MEAs.

Les projets de I'équipe Elibio s’articulent toust@ur d’'une communication entre un
systeme électronique et des tissus biologiquesr Petiains projets, cette communication
peut étre monodirectionnelle : acquisition ou statian. D’autres projets reposent sur une
communication bidirectionnelle, on parle alors deudle fermée entre le vivant et
I'électronique. Ce type de projets constitue le camumeétier de I'équipe dans le sens ou il
implique tous les savoir-faire d’Elibio : acquisiti, traitement en temps réel et stimulation
des tissus.

Dans la plupart des cas, ces expériences en bdewigee visent a établir une
communication entre le réseau de neurones biolegigl un réseau de neurones artificiels
réalisé en électronique numeérique et embarqué danBPGA, pour qu’ils composent un
unique réseau hétérogéne. Cet objectif entraine axigence en matiere de délais, en
particulier sur les processus d’acquisition etrdégment des signaux biologiques. En effet,
on a vu que l'information des potentiels d’actiast eontenue dans leur temporalité. Il est
donc primordial que le réseau de neurones élequesi percoive les spikes biologiques
guasi-instantanément. Autrement dit, il faut quelééai entre I'apparition réelle du potentiel
d’action et sa prise en compte par le réseau denesl artificiels soit négligeable par rapport
a la base de temps du réseau de neurones biolsgiQUest la contrainte de temps réel.

Beaucoup des projets de I'équipe visent au dépelmgnt, a long terme, de systemes
implantés qui permettront aux patients de recousesrfonctionnalités perdues a cause d’'une
pathologie ou d'un traumatisme. Pour de tels imiglagn usage quotidien, autonomie et
encombrement sont deux qualités importantes a pread compte dés le début de la
conception. C’est pourquoi, les systémes développé<£libio se doivent de tendre a une
faible consommation et un faible encombrement.

Nombre de ses projets s’appuyant sur des fondidgas similaires, la politique
d’Elibio consiste & développer des systemes mutieps. Par conséquent, les circuits congus
au sein de I'équipe sont amenés a étre largemglatbiés et modulables. Le circuit « parfait »
est celui qui répond aux exigences de tous leer@n cours et voire a celles des projets a
venir...

Les prochaines pages présentent les différenfstprdans lesquels I'équipe Elbio est
impliquée.
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A. Cenavex

Le projet Cenavex a répondu a un appel CRCNSr (Pollaborative Research
in Computational NeuroScience) et est donc cofiGgoar 'ANR (Agence Nationale de la
Recherche, France) et le NIH (National Institutesl@alth, USA).

Ce projet porte sur la respiration artificielieglantée. Il concerne des patients
victimes de lésion de la moelle épiniere au nivearvical. De tels traumatismes peuvent
entrainer la perte du contréle des muscles actéerta respiration (le diaphragme et les
muscles intercostaux). Dans la plupart des casgdpiration est alors assurée grace a une
ventilation externe. Outre l'inconfort significa@ntrainé par la machinerie nécessaire, cette
solution rend le patient totalement passif vis@-te sa respiration et cela entraine des
complications physiologiques. Une nouvelle solutiémerge : elle consiste a stimuler
électriquement les muscles respiratoires et aais féellement respirer le patient a I'aide de
ses propres organes. Cenavex s'’inscrit dans cptigue en optant pour une commande de
stimulation innovante basée sur un suivi constanfadespiration. Dans les systemes actuels,
la stimulation est commandée manuellement, le patgere lui-méme la fréquence et
'amplitude de sa respiration. Cenavex propose algréler cette stimulation grace a un
réseau de neurones artificiels qui prend en coneptelume inspiré et la concentration en
dioxyde de carbone de l'air expiré. Ainsi ce prgjghscrit dans la lignée des projets « en
boucle fermée » ou I'on tire une information dupsopour affiner un traitement et I'adapter
en continu au besoin biologique.

Dans ce projet, Elibio est en charge de réalisaterface de stimulation
musculaire et le réseau de neurones artificiels=B@BA. Les collaborateurs de I'équipe ANS
de l'université FIU a Miami (FL, USA) sont chargdse la partie biologie, du choix des
capteurs, de la chirurgie sur rats.

B. DiapChip et IsletChip

Le traitement du diabéte constitue un axe deeretie historique d’Elibio. De
nombreux projets se sont succédés et ont abouéxstence de deux axes de recherche
concrétisés chacun par un projet en cours. CommeEaovu dans le paragraphe | de ce
chapitre, les cellulep du pancréas secrétent de I'insuline pour abalses&ux de sucre dans
le sang. Chez le patient atteints de diabéte de fyples cellule$ sont détruites par le
systeme immunitaire ; le diabéte de type 2 est diedinsensibilité des tissus a l'insuline, par
conséquent, le pancréas ne produit pas suffisamaiesuline pour réguler le taux de sucre.

Comme nous l'avons vu, la sécrétion d’insuliné lesproduit d’'un transfert
ionique qui génére une activité électrique. Ce tlercause a effet entre sécrétion d’insuline et
activité électrique est a la base du travail d'ilib

Le projet DigChip vise a long terme la conception d'un pancestificiel qui
utiliserait des cellule saines comme bio-capteur, non pas du taux de,suais du besoin
en insuline lui-méme. L'intérét des cellules eseeivement de rendre une image directe de
la quantité d’insuline qui serait sécrétée par wamcpéas sain. Cette image permettra
d’actionner automatiquement une pompe a insulirensi réguler la glycémie en prenant en
compte de nombreux facteurs physiologiques commtalex hormonaux.

Le projet IsletChip vise a fournir une plateforwegpable de diagnostiquer la
bonne santé des ilots de Langerhans sains avargrefte sur un patient diabétique. En effet,
la qualité des Tlots prélevés n’est pas constangee#fer des ilots dysfonctionnels présente un
intérét moindre. Ce diagnostic consiste a plongey ilots dans différentes conditions
chimiques, observer leurs signaux et s’assurefsoeoirrespondent au milieu.

Pour ces deux projets, les signaux électriques @ar les cellules doivent
donc étre captes, traités et analysés. Ce tragtitedui de I'équipe Elibio. Une équipe du
laboratoire CBMN (pour institut de Chimie et Biolegles Membranes et des Nano-objets) de
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I'Université de Bordeaux est chargée pour ces geapets de I'exploration biologique chez le
rongeur. Pour le projet IsletChip, deux CHU (de ri@tde et Montpellier) et le centre de
greffe du pancréas en Suisse (Geneéve) permettanigtation du systeme vers I'lhumain.

C. Hyréne

Le projet Hyréne est financé par 'ANR et consitun parfait exemple de
projet «en boucle fermée » biolélectroniqu@@omme Cenavex, ce projet concerne le
traitement d’'une Iésion de la moelle épiniére. piagehe est néanmoins plus ambitieuse : elle
consiste a rétablir la connexion entre les deuk@e de moelle en implantant au plus pres
de la Iésion un dispositif électronique. Ce syst@amporte donc un MEA d’acquisition
implanté dans la partie supérieure de la moellecgpiera les ordres moteurs descendants, un
réseau de neurones artificiels pour traiter cesesrchoteurs et un MEA de stimulation situé
dans la partie basse de la moelle qui répercugsrartires traités par le réseau artificiel.

Le modeéle choisi est une moelle épiniére de rabowvivo. Lorsqu’elle est
stimulée, une telle moelle épiniére est le siegeel’ activité réflexe qui correspond a la
marche. Des CPGs (pour Control Pattern Generatat)activés dans le bulbe et cette activité
oscillante est propagée le long de la moelle jumguracines des nerfs moteurs tenseurs et
fléchisseurs des membres. L'objectif de ce profdtde permettre la propagation de ces
alternances malgré la lésion de la moelle, vigékeau de neurones artificiels qui est donc
configuré en CPG.

Ce projet donne lieu a une collaboration avec émaipe de CLINATEC a
Grenoble qui est en charge I'électrophysiologie msumgeurs, I'équipe ASN2 de I'IMS
responsable de lintégration du réseau de neurartdiciels et 'ESIEE a Noisy-le-Grand
pour la fabrication de MEAs pénétrants adaptésexpérimentations sur ratons.

D. BrainBow

Le projet BrainBow est assez proche du projetcgaént et concerne le
développement de neuroprotheses. Ces prothesec@mmandées par la pensée, via une
interface cerveau-machine. De tels dispositifs cemrent a faire leur apparition et la
prochaine étape consiste a intégrer un retour sehsadonc une communication
bidirectionnelle entre cerveau et machine.

Afin de dégrossir la conception de ces neurogsh, le projet BrainBow a
pour but de mettre en place une communicationdstionnelle entre une culture de neurones
biologiques et un réseau de neurones artificiedsrdle de I'équipe Elibio est de traiter les
signaux biologiques et piloter la stimulation atpades données fournies par le réseau de
neurones artificiels.

Ce projet européen FET (pour Future and Emerdiieghnologies) est
'occasion de collaborer avec une équipe de I'Ursité de Génes (Italie) spécialisée dans la
modélisation et la simulation des réseaux de negrohistituto Italiano di Tecnologia de
Génes en charge des expérimentations biologiqasshdrdelais d’ASN2 qui réalisent le
réseau de neurones artificiels et une équipe dedistes de I'Université de Tel-Aviv (Israél)
spécialisée dans la caractérisation des structigreSseaux de neurones.

E. Implication personnelle

Dans la majorité de ces projets, I'équipe Eliest chargée entre autres de
l'interface d’acquisition et de traitement des sigxn bioélectroniques. Pour le moment,
chaque équipe de biologiste utilise des amplifisateommerciaux (principalement réalisés
en électronique discréte). A moyen terme, si I'pgus’oriente vers des implants, ces
solutions commerciales ne seront plus envisageablléaut donc développer un systeme
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d’acquisition propre a Elibio, et compatible aves modules de traitement et de stimulation
étudiés par ailleurs dans I'équipe.

Ma tache durant cette thése fut celle-ci: explofidée d'un systéme
d’acquisition performent et adaptable a un maxindarprojets. Les projets décrits ci-dessus
m’'ont servi de support, de source d’inspiration,st@rce de signaux biologiques a traiter
également.
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« Le désespoir est une forme supérieure de |gweti
Pour le moment, nous I'appellerons Bonheur. »
« La Solitude » [Léo Ferré]
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Chapitre 2 : Amplificateur neuronal a
haute impedance d’entrée

l. Etat de I'art

A. Le signal neuronal

Comme nous l'avons déja vu, les neurones produdes potentiels d’action
captés par les électrodes d’acquisition. Aux bodessélectrodes, ces potentiels d’action ont
une durée allant de quelques dixiemes de millis#ean 4 millisecondes. Cette durée varie
d'un type de cellules a l'autre. L'amplitude desksp aux bornes des électrodes varie de
moins de 10 pV a plus de 100 pV. Cette grandeuert®principalement de la distance qui
sépare la cellule active de I'électrode.

Les groupements de cellules produisent deux sutypes de signaux
informatifs : les LFPs (pour Local Field Potent)ads les slow-waves (ou ondes lentes). Les
LFPs apparaissent lorsqu’une population localiséeedlules génere simultanément ou quasi-
simultanément un potentiel d’action (Iniewski, 2R0®n considere que ces LFPs ont une
fréquence allant de 1 & 100 Hz. La fréquence ddelentes est encore inférieure a celle des
LFPs. On peut en effet observer des fluctuatiommifstatives du signal jusqu'a des
fréquences de l'ordre de 10 mHz. Ces ondes lergesoast pas comme les LFPs une
conséquence directe de la génération de plusiepilsess mais elles sont également
représentatives de 'activité d’'un groupement deiles (Lebreton et al., 2015).

A
10 mV— EMG (interne)
1 mV—
o .
= Potentiels
*-, .
&, 100 pv— Ondes d’action
5 lentes
10 pV—
1 uv—
| | | | | | I
10 mHz 100 mHz 1 Hz 10 Hz 100 Hz 1 kHz 10 kHz

Fréquence

Figure 9 : Fréquences et amplitudes des différestgnaux électrophysiologiques. Sont
représenteés les signaux issus d’Electro-Encephal@a@mes (EEG), d’Electro-Cardio-
Grammes (ECG), d’Electro-Myo-Grammes (EMG), ainsig)les signaux neuronaux

(potentiels d’action ou LFPs).
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Malheureusement, le signal présent aux bornesedeélectrodes n’est pas
uniquement composé de potentiels d’action, de lgtRondes lentes. Etant donnée la faible
amplitude des différents signaux biologiques, lidsifion en électrophysiologie est trés
sensible au bruit. Ce bruit a plusieurs origingenkerement, le milieu biologique lui-méme
produit un bruit formé par I'activité des nombresisellules éloignées de I'électrode. Pour les
applications in-vivo, les mouvements peuvent égal@nperturber I'acquisition. Il est aussi
fréequent de subir des rayonnements et des couplagesc I'environnement
électromagnétique. Enfin, les composantes réssstiles électrodes et de leur connectique
ainsi que les amplificateurs connectés aux éleesodénerent eux-mémes un bruit
électronique.

x 107
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Figure 10 : Les différentes composantes d’un sigmeduronal.

B. Les amplificateurs neuronaux

1. Performances attendues

L’observation étant une étape primordiale de tedowdémarche
scientifique, les amplificateurs dits « neuronaufosment un sujet largement traité dans la
littérature. Les caractéristiques mises en avanemasensiblement d’'un auteur a l'autre,
selon les points forts de son circuit. Mais, conlmearagraphe I.A de ce chapitre le laisse
deviner, un attribut est universellement reconrages amplificateurs neuronaux doivent
générer le moins de bruit possible.

Par ailleurs, la bioélectronique est étroitembk@&¢ a la notion de
systemes embarqués. Premiérement, parce que leériemges menées consistent
frequemment a implanter un systeme de mesure @&@timulation sur un animal vivant (in-
vivo). Deuxiemement, parce que le but a moyen og lerme de beaucoup de projets de
recherche en la matiere consiste a implanter desnpg souvent a vie. Dans les deux cas,
'encombrement dd a I'implant et son autonomie sonitiques : il s’'agit soit d’éviter au
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maximum de perturber I'animal avec I'instrumentatigoit de veiller a ce que I'implant ne
soit pas plus incommodant que la pathologie a legué palie. Dans les deux cas,
'encombrement ira grandissant avec la consommatiectriqgue. Plus prosaiquement encore,
ces systéemes ont pour vocation a étre implantésileeu de tissus biologiques fragiles et une
partie de la puissance qu’ils consomment serapdissihermiquement dans ces tissus. Il est
primordial de limiter I'échauffement de ces tissusréduisant la consommation des implants.
La question de la consommation électriqgue est ademtrale, elle conditionne la viabilité et
innocuité des projets. Or les systémes d’acqoisisont composés de hombreuses voies et
chacune requiert sa propre chaine d’amplificati@nconsommation d’'un amplificateur sera
donc multipliee le nombre d'électrodes. C’est laison pour laquelle une faible
consommation est reconnue comme la seconde quatiticipale des amplificateurs
neuronaux.

L’électronique tend depuis sa création a la atiumisation et la
bioélectronique respecte cette tendance pour pitssieaisons. Le but ultime de cette
discipline étant I'implant, les systémes bioélegtds ont une contrainte presque naturelle de
petitesse. Les concepteurs d’amplificateurs newnorasoptent en majorité la politique du
« tout intégré », en évitant donc les composarssrelis. Avec le développement des MEASs,
ce besoin s’est fait plus pressant. En effet, we iconsiste a imaginer que la puce
d’amplification pourrait étre accolée au dos du MBire fondue dans le méme substrat
(MEAs actifs), et que sous chaque électrode seeradthsa chaine d’acquisition (Aziz et al.,
2007). Il s’agit donc de concevoir des amplificasedont la surface coinciderait avec le pas
des MEAs. Or ce pas peut s’averer tres serréelitrpas rare de trouver des pas de 100 um,
ce qui laisse donc 0,01 mrpour chaque amplificateur.

Caractéristigue assez fondamentale de tout &oapdiur, la bande
passante des amplificateurs neuronaux n’est pagrfant bien définie. Il n'est pas rare de
trouver des architectures qui justement permetlentaire varier les fréquences de coupure
haute et basse. Cela peut s’expliquer par la vilittaes signaux produits pas les différents
types de cellules aussi bien que par les choixnigales ou biologiques des équipes. La
fréquence de coupure haute est établie a partitadigéquence des potentiels d’action
considérée et par la fréequence d’échantillonnageahvertisseur analogique — numérique
qui suit bien souvent I'amplification. La fréquerae coupure basse est peut-étre plus délicate
a fixer. Comme nous l'avons vu dans le chapitréegd,différents couples oxydo-réducteurs
forment a I'entrée des amplificateurs un offsetvemi non-négligeable car il se situe a
'entrée d’'une chaine d’amplification de gain imgamt. 1l est donc fortement conseillé de
filtrer cet offset dés le premier étage. Mais leagaaphe |I.A de ce second chapitre, nous
informe que les signaux biologiques peuvent appara de tres basses fréquences. La
difficulté est donc d’intégrer une fréquence deproe tres basse pour amplifier les LFPs et
slow-waves sans amplifier I'offset. Cependant ltewade cette fréquence de coupure est
laissée a la discrétion du concepteur. Dans cerfzapiers, le niveau continu n’est pas filtré
tandis que d’autres auteurs négligent tout simphgnfies slow-waves, voire les LFPs en
filtrant les basses fréquences a partir de quelgizesoire quelques dizaines de Hz. A linstar
de la fréquence de coupure haute, cette fréquenceupure basse est souvent réglable.

Pour le reste, limportance de telle ou telleracteristique varie
significativement d’'un papier a l'autre. La lindarpeut étre mesurée, discutée et annoncée
comme un avantage important dans certaines publisafMajidzadeh, Schmid, & Leblebici,
2011), (Shahrokhi, Abdelhalim, Serletis, Carlen, @enov, 2010), dautres auteurs
considerent que seule la présence ou I'absencepikie isnportent et utiliseront des schémas
sans contre-réaction (Dabrowski et al., 2003), ttRaarathy, Erdman, Redish, & Ziaie,
2006). On trouve aussi des amplificateurs voloatagnt non-linéaires dont le but est
d’améliorer artificiellement le rapport signal aultiren amplifiant plus les fortes amplitudes
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gue les petites (Hiseni, Sawigun, Ngamkham, & $&r@i009). Les impédances d’entrée sont
egalement differemment commentées. Quelques actimiés présentent une forte impédance
d’entrée comme un plus (Benoit Gosselin, Sawan,h&apginan, 2007), (Borghi et al., 2007);
d’autres papiers ne I'évoquent pas (Reid R. Hamri&Charles, 2003). Enfin, la littérature
fournit aussi bien des amplificateurs différentigle des single-ended.

Pour comparer les performances de différentdificapeurs, un facteur
de mérite (Factor Of Merit en anglais) a été publié début des années 2000 (Reid R.
Harrison & Charles, 2003) et demeure largemenisatilLe NEF (Noise Efficiency Factor)
consiste a comparer le niveau de bruit produit yraramplificateur Yniymg a celui que
produirait, sur la méme bande passaB®)( un unique transistor bipolaire consommant le
méme courantl{ong que I'amplificateur a évaluer.

2'ICOTlS
NEF =V,; . 2.1
nLrms \/ m.Up. 4kT.BW D
La publication dans laquelle ce facteur de reédt été réintroduit
présente également un préamplificateur neuronatitCait a été plus tard proposé sous une
forme completement différentielle et les deux wamsi de ce préamplificateur ont été
énormément reprises. Dans ce manuscrit, le terpréamplificateur standard » renvoie a ce
circuit.

2. Le préamplificateur standard

G G
| | | |
11 1
c c
1 1
|n1— + OUt;[
8m ’ CL_:
In, — -k Out,
C1 ° Cl
El B—t $
m5:7_

N
Figure 11 : Les deux versions du préamplificateuemronal standard :
a gauche, la premiére version dite « pseudo-défdtielle » en raison de sa sortie single-
ended(Reid R. Harrison & Charles, 20Q3)
a droite, la seconde version réellement différieiie (« fully differential » en anglais)
(Reid R. Harrison, 2008)

Dans sa forme originale, ce préamplificateureagd la structure d'un
soustracteur analogique a AOP et résistances. iIMIal®AOP est remplacé par un OTA dont
la consommation est moindre et les résistancesipgeu de capacités moins bruyantes (les
résistances présentent en effet bruit thermiquebreit «en 1/f»). Le gain de ce
préamplificateur est donc égal au rapport des d#sacLes pseudo-résistances sont
composées de transistors PMOS montés en diodes. djeut donne au montage un
comportement passe-haut et I'’énorme valeur derémistance équivalente, associée a celle de
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Co, confere a cette composante passe-haut une ctngatemps trés importante qui permet
d’étendre la bande passante de ce premier étagaplifisation a des fréquences
extrémement basses. La capacité de charge génétetipasse-bas qui permet de limiter
l'influence du bruit hors de la bande utile.

La version différentielle a été introduite dém$ut d’offrir une solution
plus robuste aux variations du mode commun et @dmiéntation. L'OTA « fully
differential » comporte en interne une boucle deoettion pour limiter le gain de mode
commun.

Une version simplifiée asymétrique de ce prédioaleur permet d’en
trouver facilement la fonction de transfert.

C

2
| |
I
.

Em
IN

+ —

C

—|; Y [Vour

Figure 12 : Schéma de calcul de I'amplificateur neanal standard.

\Y

La formule compléete est la suivante (@udésigne la résistance de la
pseudo-résistance) :

Vout( ) Rp.Cl.Cz.pz + (Cl - gm-Rp-Cl)-p

@)= > (2.2)
i Ry.(C1.Cou4Cy.CL+ €. C)). 02 + (Cy 4 gim-Rp-C2 + C).0 + g
En supposant qug, «< C; etC, < C,, on obtient :
Vout () = — Ry,.Ci.p 1
Vin Rp-Cop+17¢ [ pt1 (2.3)
Cr-9m

Cette formule simplifiée correspond bien a utrefiactif du premier

ordre ayant les caractéristiques suivantes : gais th bande passanté,. = % fréquence de
1 dm i
Rp.C; 2m.Cr.Ay

La figure ci-dessous présente les tracés frémlenthéoriques des
fonctions de transfert initiale et simplifiee, erepant en compte les valeurs de composants
trouvées dans la publication originat@ & 20 pF,C> = 200 fF,CL = 17 pF,gm= 77 US eRp
= 32 TQ) (Reid R. Harrison & Charles, 2003)

coupure bassefyp = — et fréquence de coupure haufg; =
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— Gain théorique pur||
- --Gain simplifié

Gain (dB)

-40t | | \ 3
10° 10° 10"
Fréquence (Hz)
Figure 13 : Diagrammes de Bode théoriques du circsimplifié du préamplificateur
standard.

L'OTA proposé ici est de type « balanced OTAcefte architecture
permet d’utiliser des courants de polarisationtieanent élevés et donc d’obtenir de faibles
niveaux de bruit (ici, 2,2 pMss), mais elle entraine une consommation importad@ep(W),
ce qui donne un NEF de 3,8.

Voo
1T
Vbp
8 uA T
6,4/125% Jllém 28

6;4/3 >2 VcascP

Out

12/3,2 FVWN

12/44,8 H—I 12/44.8 12/44.8 |—H 12/44,8

V- —IIEJM 80@’“— V+

L

Vss

Figure 14 : Balanced OTA présenté dar®eid R. Harrison & Charles, 2003)
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Cette architecture a donc connu et connait adjoui encore un grand
succes. Ce préamplificateur neuronal est devenuhuiggie standard sOre d'un systéme
bioélectronique, si bien que l'auteur du papiergioal commercialise aujourd’hui des
modules d’acquisition équipés d’ASICs utilisanttegbpologie.

3. Différents types d’'OTAs

Parmi les trés nombreux articles qui reprenmentravail, beaucoup
d’auteurs ne proposent pas de modification stretteurnotoire de l'amplificateur, mais
s’efforcent de concevoir des OTAs toujours moingrgands en énergie afin d’obtenir un
NEF toujours plus bas (Wattanapanitch, Fee, & S, 2007), (Horiuchi, Swindell,
Sander, & Abshier, 2004), (Han, Zheng, Rajkumarw®a& Je, 2013). Comme annoncé
préecédemment, I'OTA présenté ci-dessus consommecbep, de hombreux papiers optent
pour des structures plus économes de type télegmpiu folded-cascode. A titre d’exemple,
citons les deux OTASs représentés dans les figuireésssous. Le premier (fig. 15) compose un
préamplificateur neuronal dans sa version singtiedret le second (fig. 16), équipé d’'une
réjection active du mode commun, est utilisé paupréamplificateur différentiel.

Vpp
T Vpp

|» 204/6 204/6

1

Vss
Figure 15 : OTA folded-cascod@Vattanapanitch et al., 2007)
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Vss
Figure 16 : OTA cascade fully differentialShahrokhi et al., 2010)

Le premier consomme 2,7 YA et présente un loieii8,06 pMwms, ce
qui donne un NEF particulierement bas de 2,02.damisd consomme peu malgré la boucle
de mode commun (2,8 pA) mais le bruit est bien sepéa la publication originale : 6,08
MVrwms, pour un NEF de 5,55.

4. Introduction de résistances variables

Une modification apparue en 2004 (Horiuchi et @004) a été
largement adoptée par la suite. Elle consiste @reemodifiable la valeur des pseudo-
résistances et ainsi adapter a volonté la fréqueleceoupure basse du préamplificateur.
Initialement ces pseudo-résistances sont compad@eteux transistors PMOS montés en
diodes, ce qui donne une résistance élevée carnigs, fixe. Pour pouvoir modifier cette
valeur, on peut se servir de la tension de grilte BMOS comme d’une commande de la
résistance entre drain et source.

Vtune

T

1 2 1 2
Figure 17 : Pseudo-résistances fixe et variable.

On trouve ainsi dans la littérature des diagrasde Bode tels que
ceux-ci-dessous qui démontrent la grande adaptatd#i la fréquence de coupure basse.
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Decreasing subthreshold MOS resistor gate voltage (V},)
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Figure 18 : Exemples de fréquences de coupure basgriables tirés respectivement de
(Farshchi et al., 201®t (Rodriguez-Perez, Ruiz-Amaya, Delgado-Restitut®y@riguez-

5.

Vazquez, 2012)

D’autres approches

Malgré la popularité du préamplificateur neuldostndard, il existe
d’autres architectures dont on peut dégager dendatees.

Certains auteurs estiment que la linéarité degsliicateurs neuronaux
n'est pas importante dans la mesure ou ce queqgsuk significatif demeure la présence ou
'absence de spike (Chaturvedi & Amrutur, 2011 }prizeski et al., 2010). lls congoivent donc
des amplificateurs sans contre-réaction. Cette adétla pour avantage d’offrir des circuits a
entrées différentielles et de fortes impédancegiieproduisent peu de bruit, comme l'illustre
le circuit ci-dessous dont le niveau de bruit V@6 p\kvs pour un NEF de 2,9. Néanmoins
ces architectures ne disposant d’aucune contrétggaont une gamme de linéarité tres
restreinte et un gain tres variable d’'un amplificaita I'autre car dépendant des dimensions W

et L des transistors.
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Figure 19 : Préamplificateur en boucle ouver{®abrowski, Grybos, & Litke, 2004)

L’autre approche consiste a concevoir des amaldurs a une seule
entrée (single-ended). On utilise alors un AOP o®WTA en entrant directement sur une des
entrées de ce composant (préférentiellement laim@rseuse) et en bouclant sa sortie sur
'autre entrée. La contre-réaction fixe alors lénget la bande-passante. Ces architectures ont
I'avantage d’'offrir une forte impédance d’entréatten conservant une bonne linéarité.

On trouve dans (Borghi et al., 2007) une tetghecture inspirée du
préamplificateur standard dont il est une version-mverseuse.

In
Out

| |&

Figure 20 : Préamplificateur single-ended a fortmpédance d'entrééBorghi et al., 2007)

Un autre exemple plus original (Benoit Gossetiml., 2007) utilise une
contre-réaction active. La contre-réaction estrii@grateur inverseur comportant une pseudo-
résistance fixe. Le caractere inverseur de cegiatéur explique pourquoi la contre-réaction
est branchée sur I'entrée non-inverseuse de I'Q’BAonction de transfert du systéme bouclé
correspond a un filtre actif passe-bande dontdguence de coupure basse est établie par le
coupleRpseudo— C1 €t la fréquence de coupure haute par la transctagice de 'OTA et la
capacité de chargé.. Malgré les deux amplificateurs nécessaires (OTA@P), ce circuit
atteint un NEF de 4,6.
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Figure 21 : Préamplificateur single-ended a contréaction activg(Benoit Gosselin et al.,
2007)
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fce Puissance
. Techno : CMRR .
Ref Topologie OTA Surface Gain Vb PSRR bruit NEF
fcH | cons
(Reid R. Harrison Harrison Balanced CMOS 1,5 um ZEOrr(;I-BIz 805 L\l/W > 42 dB 2.2 \Vewss 38
& Charles, 2003) | pseudo diff. OTA 0,16 mnt 7.2 KHz 16 A > 42 dB
(Reid R. Harrison,| Harrison full Balanced CMOS 0,6 um <4%’1dgz 4050\51\/\/ 84 dB 2 UVrws 6.9
2008) diff. OTA 0,37 mn? 1 - 10 kHz 80 UA 75 dB
. . 45 Hz 7,56 pW
(Wattanapanitch et  Harrison CMOS 0,5 um ’ > 66 dB
. Folded 40,8 dB 2,8V 3,06 pU\kws 2,67
al., 2007) pseudo diff. 0,16 mn? 5.3 kHz 2.7 LA > 75 dB
. . 0,5-50 Hz 8,4 pWwW
(Shagrgfg)l etal., Harr(;?f(f)n full Télescopique] CMO‘?\Ig'BS Hm 54 -73 dB 3V 6&0':8 6,08 u\kms 5,6
' 0,5 - 10 kHz 2,8 uA
(Farshchi et al., | Harrison full Balanced CMOS 1,5 um 0.1-10000 Hz| 43,2 \W 80 dB
2010) diff OTA NC 80 dB 3V 61dp | S12HWkws | 4,56
' 10 kHz 14,4 uA
(Olsson, Buhl, Harrison 3um 10 — 500 Hz 68 W NC
Sirota, Buzsaki, & o0 AOP 0 17;‘ b 38,9 dB +15V | oo | 92ukus | 294
Wise, 2005) ’ 9,9 kHz 22,67 A
(Horiuchi et al., Harrison Balanced CMOS 1,5 pum 42225HdZB Oi85“\\/N NC 20,6 1 \wis 709
2004) pseudo diff. OTA 0,091 mm 6.7 kHz 0.533 UA NC
(Chaturvedi & | OTAboucle | Fulldiff. | CMOSO013um | ° H§7" 3%""'0'3 1i58u\\/N NC | g 58
Amrutur, 2011) ouverte cascode NC ! 67 dB > HVRms ’
7 kHz 0,833 A
. . 100 Hz 8,6 pW
(Benoit Gosselinetf  Contre- CMOS 0,18 um ' 52 dB
al., 2007) réaction active AOP 0,05 mn? 50 dB 1.8V 51dg | >0 M\kwms 4.9
9 kHz 4,8 uA
(Zbrzeski et al., OTA boucle 0,5Hz
2010) ouverte NC RASP 2.8a FPAA 40 dB NC NC 8,9 U\&ms NC
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2 kHz

(Dabrowski et al.,

10-130 Hz
2003)_ AOP boucle AOP CMOS 0,7 um 40 dB 25V NC 3 UVRws NC
(Dabrowski et al., ouverte NC K NC
2004) 0,4 -2,8kHz
198 uWw
. . 1,3 Hz
(Borghi et al., Harrison non- CMOS 0,35 um ' +1,65V NC
2007) inverseur AOP NC 2354kdl—?z 60 pHA NC 3 UVRws 5,67
(Parthasarathy et OTA boucle Balanced MOSIS AMI < ImHz NC NC
al., 2006) ouverte OTA 1’5“% 43’:(3 dB NC NC 3,66 p\kus 9,36
" 0,05m 5 kHz 22 A
(Zou, Xu, Tan, . 0,05 Hz 260 nW
Yao, & Lian, ge"’tjr&'g%ri‘ﬁ AOP CMO?\Ig% Hm 45,5 dB 1V %gB 21 p\Vews | 2,9
2008) b ' 200 Hz 260 nA
. 0,25 Hz
(Han et al., 2013) :L?lrg?f?n OJQSZ‘E” CMO?\lg’lg um 40 dB 0,73 W 7§lgB 3,2 Wkws | 1,57
' 2 - 8 kHz 0,45V
(Rodriguez-Perez Harrison Balanced CMOS 0,13 um 20 - 300 Hz 1,92 UW 83 dB
46 dB 12V 3,8 LWk 2,16
etal., 2012) full diff, OTA ~ 0,16 mm 6.9 khiz 16 A NC 'S HVRMS !
(Kmon & Gryba, Harrison Folded- CMOS 0,18 um 04:; %(())Od:z 1118“\\9/ 48 dB 44 U\k 41
2013) pseudo diff. cascode 0,065 mm ’ 55 dB + HVRms ’
1Hz-8kHz 6 HA
. 1-248 Hz 800 pw
Harrison Folded- CMOS 0,18 um > 60 dB
(Zou et al., 2013) pseudo diff. cascode NG 34 -40dB 1V > 70 dB 4 UVrms 1,9
0,432 - 5,1 kHz| 800 nA
. 2Hz 12 pyW
(Ng&Xu,2013) | TSN | Telescopiquel TROSISOHM | 37,5 s 2V T | 106u\kws | 5,78
' ’ 1-10kHz 6 HA
(D. Kim, Kamoua, Harrison Balanced FD-SOI1 0,18 pm 0,6 mHz 6 uW NC 3.07 u\k 58
& Stana, n.d.) full diff. OTA 0,004 mrd 40 dB 1,5V NC D1 HARMS ’
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7,1 kHz 4 uA
(Mollazadeh, Harrison Balanced 0,5 um 3M2P 0.2 -94 Hz 40,26 pW > 76 dB
Member, & full diff OTA CMOS 39,6 dB 3,3V > 70 dB 1,94 p\kms 2,9
Murari, 2009) ' 0,14-8,2kHz | 12,2 uA
(Wattanapanitch & Harrison Folded- CMOS 0,18 um 0,126-350Hz| 2,1 W 62 dB
Sarpeshkar, 2011) pseudo diff cascode 0,03 mn? 49 - 66 dB 18V 72dB | >4 H\kws 44
’ ' ’ 293 -11,7kHz| 1,17 pA
(J. Kim, Moo, & Harrison Inverseur CMOS 0,35 um 028 éOdOBHZ 1%69“\\;\/ NC 14.5 iews | 2,48
Liu, 2009) pseudo diff. CMOS 0,02 mn? 11.2 KHz 220 nA 40 dB
: . 0,1-100Hz | 1,26 pW
(Liew, Zou, Yao, Harrison CMOS 0,35 um ' ’ 58 dB
. . AOP 45,7 - 60,5 dB 1V 4,43 p\Rms 2,16
& Lian, 2009) pseudo diff. NC 7.8 kHz 1,26 A 40 dB

Table 5 : Récapitulatif chiffré de I'état de l'arsur les préamplificateurs neuronaux.

Le tableau ci-dessus regroupe les performaness atnplificateurs neuronaux de la littérature. €eapitulatif est
'occasion de constater que pres de 80 % des piolits sont inspirées du préamplificateur stand@rml.peut également relever la grande
variété des consommations : de quelques centap®/da des centaines de pW. Globalement les nivdainxuits sont inférieurs a 5 ps (la
moyenne de ce tableau vaut 5,6ruY du fait de quelques forts niveaux de bruit (J. Kval., 2009), (Horiuchi et al., 2004)), cetteewal peut
étre prise pour un niveau de bruit maximal & nedggmsser. Le NEF moyen vaut 4,5. Les NEF lesfplibtes sont atteints grace a de faibles
consommations (Zou et al., 2013), (Zou et al., 20Q8ew et al., 2009). Les niveaux de bruit sadstmajoritairement supérieurs a celui de la
publication originale du préamplificateur standdRkid R. Harrison, 2008), ce qui montre bien que dfforts ont été concentrés sur la
consommation des systemes. Les bandes passanigst \saucoup d’'une conception a l'autre, surtauice qui concerne la fréquence de
coupure basse. Deux explications a cette dispaciétains papiers ne traitent ni des slow-wavesesnLFPs (Benoit Gosselin et al., 2007) et
d’autres ne considérent que les LFPs de frequanm&isure a 1 Hz (Olsson et al., 2005).
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[I. Points faibles de I'architecture dominante

A. Inadaptation de I'impédance d’entrée

Les auteurs qui proposent un amplificateur skeglded ou des circuits sans
contre-réaction mettent en avant la forte impédadentrée offerte par leur front-end
d’acquisition (Benoit Gosselin et al., 2007), (Bairgt al., 2007). Or dans les publications qui
présentent ou reprennent I'architecture dominahtegn est jamais question. En repartant du
schéma simplifié de la figure 12, nous avons doéterthiné I'expression théorique de
impédance d’entré&n :

R
P (€. Cy + Cy.Cy + Cp.Cy). D% + (CZ.RP +M>.p +1

7 _gm gm
IN =
C,.C;.C5.R C..C
%.;ﬁ + (Cl.Cz.Rp + gm1>.p2 +Ci.p

(2.4)

Cette impédance d’entrée peut-étre représentéeladorme simplifiée d'une
impédance équivalente :

Zn f
I

——

Rm

Figure 22 : Circuit équivalent a &.

Les valeurs des composafls et Rn dépendent de 'OTA et des capacités de
chargeC. et de contre-réactioBz. On comprend alors que la contre-réaction a ufieeimce
sur cette impédance d’entrée qui n’équivaut dorscaia.

Rp.(C;+Cp).p+1 C,.C, C,+C,

= avec C,, = et = —
Rp.Cy.Cop.p? + Cy.p mTCL+ e, ™ G Cy (2.5)

ZIN

Pour confirmer ce calcul, on utilise I'outil dansilation Cadence et on trace
sur le méme graphe I'impédance d’entrée simuléeQaatence et le résultat du calcul. On
utilise dans un premier temps un OTA idéal, sapsiciéé parasite a ses entrées ni impédance
de sortie. Puis on utilise le modéle transistoi’@&A utilisé dans la publication originelle
(figure 14). Comme la valeur de la capacité pasadd cet OTA Cpara = 2,9 pF) n’est pas
négligeable a cété des capaci@s C. et C., on rajoute &Cm la valeur de cette capacité
parasite :

Crt = Cp + Cpara (2.6)
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Impédance d’entrée théorique
2601 — Impédance d’entrée théorique avec capacité parasite||
“““ Impédance d’entree avec OTA parfait
-~ Impédance d’entrée avec OTA réel
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Figure 23 : Représentations fréquentielles des irdpaces d'entrée simulées et calculées.

Les courbes ci-dessus attestent de la vraiseowlda notre calcul. La valeur
théorique correspond bien au résultat de la sinomatur OTA parfait et I'ajout de la capacité
parasite a la valeur d€n permet de bien modéliser I'impédance d’entrée emant en
compte la capacité de grille de I'OTA réel.

On peut alors observer les valeurs que prene ¢etpédance d’entrée. On
remarque alors que cette impédance d’entrée a mparbement majoritairement capacitif et
on reléve sa valeur a 1 kHz (la fréquence couramemmsidérée comme celle des potentiels
d’action) : 8 M2.

Trés classiquement, en instrumentation, la vadeufimpédance d’entrée doit
étre comparée a l'impédance du « capteur ». Dah® ras, le capteur a considérer est
I'électrode. L’électrode d’acquisition a son impgada propre et cette impédance forme avec
I'impédance d’entrée du préamplificateur un divisele tension. Etant données la faible
amplitude des signaux biologiques et la sensikalitdruit de I'électrophysiologie, il s’agit de
s’assurer que I'impédance d'entrée du préampldizatest bien plus grande que celle de
I'électrode utilisée afin que cet inévitable poriviseur amoindrisse le moins possible
I'amplitude des signaux biologiques.
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Préamplificateur

Figure 24 : Pont diviseur de tension électrode /pédance d'entrée.

Dans le paragraphe 1I.B du premier chapitre, reoxens vu que I'impédance
des électrodes variait énormément d'un MEA a laudn fonction des dimensions des
électrodes, de leur forme, des matériaux utilisesles éventuels traitements de surface.
Beaucoup de MEAs présentent, a 1 kHz, une impédaircemoindre que les 8 MdeZn et
ce globalement grace a des traitements de surfaseetficaces. Mais il existe aussi des
électrodes de forte impédance. Il n'est pas raraser des impédances de 1 ou 2M.a
condition Z;y > Zg g n'est donc pas systématiqguement respectée, ceagmd pour
conséquence une atténuation des signaux biologiquesntrée du préamplificateur qui
entrainera une dégradation du rapport signal a.brui

La figure ci-dessous présente le module de l'mapée de nombreuses
électrodes (Reid R. Harrison, 2008), (Cogan et28Q9), (Najafi & Wise, 1986), (Kalbl,
Zbrzeski, Syed, Renaud, & Lewis, 2010), (Blum, 20qGuo et al., 2013), (Yao, Chen,
Chiao, & Lu, 2007), (Rousche et al., 2001), (Sumlet2010) dont on trouve les valeurs de
Ce, R et Rs dans la littérature et celle de I'impédance dé@atdu préamplificateur standard.
La diversité des impédances y est flagrante : lewvdules sont dispersés sur cing décades.
On observe aussi que leur comportement est prilecipgat capacitif. La courbe représentant
le module de I'impédance d’entrée se situe au nivaEs impédances d’électrodes les plus
fortes. Graphiqguement, on voit donc que cette irapéd n’est pas toujours bien supérieure a
limpédance de I'électrode. L’architecture domireant'est donc pas adaptée a toutes les
électrodes.
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Figure 25 : Tracés de modules d'impédances d'éledis et d'entrée du préamplificateur
standard.

D’autres publications n’indiquent pas les valedes composants du modeéle de
I'électrode, mais uniqguement la valeur de I'impgcaa 1 kHz. Les impédances d’électrodes
les plus fortes valent plus de 2¢M 3,7 MQ et 7,8 M2 (Minev, Chew, Delivopoulos,
Fawcett, & Lacour, 2011), 2,46 (Yao et al., 2007) et 13,26 M(K0olbl et al., 2010). Avec
de tels chiffres d@e ec, I'atténuation due a I'inadaptation de I'impédamtentrée du circuit
cesse d'étre négligeable et peut dépasser les 5Bt&at données la faible amplitude de
signaux biologiques et les fortes contraintes det bauxquelles I'électrophysiologie est
soumise, subir une telle atténuation a I'entréené’ghaine d’acquisition est extrémement
préjudiciable.

B. Deuxieme étage énergivore

Comme on I'a vu dans I'état de l'art de ce mérapitre, la consommation
est, avec le bruit généré, une caractéristiqueidérée comme majeure par les concepteurs de
préamplificateurs neuronaux. Et effectivement,chdiecture éminente doit en partie son
succes a la faible consommation de son unique @EAOTA est ici utilisé pour générer une
tension : son courant de sortie charge une capaciet c’est aux bornes de cette capacité de
charge que se trouve la tension de sortie. La coesee de ce fonctionnement est que
impédance de sortie de ce premier étage estfomds. Si le second étage tire un courant
continu sur la sortie de ce premier étage, c’egtolarisation méme du préamplificateur qui
est mise en péril. C'est pour cette raison qu’tl fe8quent de trouver en second étage un
buffer différentiel qui utilise deux AOPs et desisfances intégrées.
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Figure 26 : Préamplificateur full diff. avec buffedifférentiel (Reid R. Harrison, 2008)
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Le schéma ci-dessus représente le buffer damasrsion la plus simple utilisée
dans (Reid R. Harrison, 2008). Ce second étager@ppio gain fixe de 2 (6 dB) et consomme
bien plus que le préamplificateur lui-méme, preg@qiA. Une seconde version de ce buffer
est proposée dans (Farshchi et al., 2010). Lesuigutke ce papier substituent la résistance
centrale par un transistor monté en résistanceari Cette modification permet donc de
faire varier le gain en modifiant la tension ddlgrile ce transistor, mais il est probable que la
linéarité de la chaine d’acquisition en souffrefri’est dit a ce sujet).
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Figure 27 : Amplificateur full diff. avec buffer again variable et conversion de mode
différentiel vers single-endefFarshchi et al., 2010)

Sur ce second exemple de deuxieme étage, lesrauftearshchi et al., 2010)
désiraient une sortie single-ended. Le troisiemePA& son réseau de quatre résistances
constituent un soustracteur de tension qui réaksee conversion. Sur cette publication, les
auteurs annoncent un NEF exceptionnellement cadsulgrenant en compte la consommation
de ces trois AOPs. La consommation totale de celiiateur vaut 100 pA dont seulement
14,4 uA sont dédiés au premier étage. Le NEF vai#, fjluand les meilleurs chiffres de la
littérature sont inférieurs a 2 (Han et al., 2013h tel NEF donne a réfléchir. Quel est
I'intérét de concevoir un préamplificateur qui comsne jusqu’a moins de 1 pA s'il nécessite
I'utilisation d’un deuxieme étage qui consomme guesle centuple ?

Dans (Borghi et al., 2007), les auteurs utilisamguise de deuxiéme étage une
seconde structure de type « Harrison ». Ce deuxé&age a I'avantage de doubler I'ordre du
filtrage et de consommer peu.
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Figure 28 : Un amplificateur complet dont le deuxige étage reprend la topologie standard
d’'un préamplificateur neuronal(Borghi et al., 2007)

C. Le Noise Efficiency Factor, un FOM limité ?

Le NEF est un facteur de mérite qui date entédk 1987 (Steyaert & Sansen,
1987), il a été remis au godt du jour a I'occasttenla présentation du préamplificateur
neuronal standard dans le but de promouvoir ceiatergt, en effet, les points forts de
I'architecture (faibles bruit et consommation) somt en valeur par ce facteur de mérite.
Ainsi le NEF et le circuit ont été communément atés et largement repris par la
communauté. Il n'empéche que ce facteur de mérgeprend en compte que trois
caractéristiques du premier étage d’amplificatida :consommation, le bruit et la bande
passante.

La prise en compte de ces criteres fondamentatnelee-méme discutable.
Comme on I'a vu dans le Il.B de cet état de I'tes, auteurs n’utilisent trées souvent que la
consommation du premier étage pour calculer le NEFjui leur permet malheureusement de
publier des seconds étages tres gourmands en anpereprise en compte de la bande
passante est elle-aussi discutable puisque laculiffi consiste, dans notre domaine, a
'étendre vers les basses fréquences. Les effoumis pour atteindre une fréquence de
coupure de 25 mHz par exemple n'auront que tresdieftet sur le calcul du NEF, tandis
gu’'une fréquence de coupure haute plus grandenaprésente aucune difficulté a réaliser,
pourra influencer significativement ce chiffre.

Il reste aussi de nombreux criteres qui ne sastipcorporés a ce facteur de
mérite : la linéarité, la surface de silicium e, la tension d’alimentation, les impédances
d’entrée et de sortie, etc.. La prise en comptecourant consommé seul et non de la
puissance est également critiquable étant domng&llction des tensions d’alimentation des
circuits intégrés. On trouve donc dans la littémt{Han et al., 2013) des facteurs de mérite
inspirés du NEF qui prennent en compte la tensialintentation afin d’avoir une idée plus
juste de la puissance consommeée.
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lll.  Amplificateur proposeée

A. Motivations

Le but premier de 'architecture proposée icidsstoncevoir un amplificateur
a entrées différentielles de forte impédance tautanservant les points forts de I'architecture
dominante : le faible bruit, la linéarité, la banuEssante étendue dans les basses fréquences.
Il s’agit également de repenser le deuxieme étdge ddarriver a une répartition de la
consommation plus acceptable.

B. Premier étage / préamplificateur

1. Présentation

L’objectif étant de maximiser I'impédance d’e¥rde notre premier
étage ou préamplificateur, tout en conservant atrée différentielle, il nous faut deux grilles
de transistor. Mais, comme nous souhaitons concewxw chaine d’amplification qui soit
linéaire, il nous faut une contre-réaction : unae paire différentielle ne suffit alors pas.
On comprend alors que notre premier étage doit ooiepdeux paires différentielles chacune
doit étre contre-réactionnée sur son entrée inuseséandis que son entrée non-inverseuse
servira de point d’entrée du systeme. En repreleartomposants de I'amplificateur standard
(rapport de capacités pour le gain, OTA pour laléaconsommation, capacité de charge pour
limiter la bande passante en hautes fréquencessaidp-résistances pour repousser la
fréequence de coupure basse), on aboutit au schédessous :

+

In,

€m — Out,

G C.

Em e OUt2

|n2

Figure 29 : Schéma du premier étage proposeé.

Ce circuit forme donc un amplificateur diffénehtdont la fonction de

transfert est :
Out, — Out, 2.R,.C.s+1

In,—In, 4R, (.G
Im

CL- Cl

'SZ+(RP'CZ+CZ.gm>'S+1 2.7)
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Le diagramme de Bode de cette fonction de teshskt représenté sur
la figure suivante. Nous avons bien conservé lepmotement passe-bande de I'architecture
standard. Cet amplificateur passe-bande a lestéaistiques suivantes : gain dans la bande

2.C P ,
passante A, = C—1 fréequence de coupure bassg; = 5 et fréquence de coupure
2

s Rp'CZ
C2.9m
8.m.CL.C1

50 I

haute :fy =

Gain (dB)

_107 i

| | | | | |
10" 107 10° 10° 10* 10°

Frequence (Hz)

Figure 30 : Diagramme de Bode théorique du préanfigkteur proposé.

Ce diagramme de Bode differe de celui du prédicgtieur standard de
par son comportement en basses fréquences. Ceeprétage présente effectivement un
comportement passe-bas. Néanmoins, le gain ebdsses fréquences ne tend pas vers moins
l'infini, mais s’aligne sur la ligne 0 dB. Entreirélctement sur les entrées des OTAS présente
ce désavantage, on détaillera par la suite lescoesices de ce comportement.

2. Détérioration du facteur de mérite

L'utilisation de deux OTAs au lieu d'un a desconvénients. Le
premier est évident : par rapport a une structue &TA, celle-ci consomme le double. Le
second désavantage porte sur le bruit. Celui-gitétajoritairement produit par les paires
différentielles, en en doublant le nombre, on rpliti par deux les sources prépondérantes de
bruit. Ainsi sans faire le moindre calcul, on pdétlarer que la structure proposée générera
un bruitv/2 fois plus important que la structure originelle@seux conséquences facheuses
impactent directement le facteur de mérite utiiaé la communauté. En effet, le NEF prend
principalement en compte la consommation et letbEn doublant la consommation et en

multipliant le bruit par un facteuf2, on double le NEF.

f 2.2. Lons 2. Loons
NEF' = V2. Vi rms - |— 2 = 2 Vpirms » |———s
V2 Voims . Ur. 4kT.BW nirms * | Uy 4kT.BW (2.8)
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3.  Réduction des capacités intégrées

Outre sa forte impédance d’entrée, cette topela@g 'avantage de
réduire significativement les capacités a intégbams la littérature, le pourcentage du layout
occupé par les capacités est parfois précisé e@¢phsse toujours les 50 %. Ce qui, non
seulement, donne des amplificateurs relativemenbrabrants (I'idée de départ est de les
positionner sous le MEA, chaque amplificateur seas électrode, il y a donc une contrainte
d’encombrement égale au pas des MEAS), mais cergigayer des capacités de plusieurs pF
au prix du silicium... La seule observation du citcsuffit & comprendre que la topologie
proposée ne comporte qu’une seule cap&it®©r G est la plus grosse car son rapport avec

Cz détermine le gain. Si on ajoute a cette obsemdédait que le gain de ce circuit v&zg(-ii
2

. Cy . N . ~ .
au lieu deC— pour le montage standard, on en arrive a la csimiugue, pour un méme gain,
2

la surface totale occupée par la/les capaci@(®€st divisée par un facteur quatre. De plus, la
capacité de charg€. est désormais chargée par les deux OTAs ce qisedpar deux la
fréquence de coupure haute ainsi générée. A OTAtanC. doit donc étre deux fois plus
petite avec la topologie proposée.

Par exemple, en reprenant les valeurs de ldagadioin originelle C1 =
20 pF,Cz = 200 fF etC_ = 17 pF), la somme des capacités du circuit dassvaut 57,4 pF,
pour obtenir les mémes gain et fréquences de ceupes capacités du circuit proposé ici
vaudront en tout 18,9 pE( = 10 pF,C2 = 200 fF etC. = 8,5 pF), soit trois fois moins.

4, Gestion des niveaux continus

Comme on I'a vu dans le paragraphe Il du chaditrchaque électrode
forme avec le milieu biologique qui I'environne gouple oxydo-réduction qui génére un
potentiel d’oxydo-réduction. Ce potentiel est couatet propre a chaque électrode. Dans une
configuration standard d’électrophysiologie, unecttbde de référence est utilisée pour
imposer un potentiel au milieu. On choisit bien lsimasse. Le milieu sera donc, au potentiel
d’oxydo-réduction de I'électrode de référence peefa masse. Les électrodes utilisées pour
acquérir le signal auront elles aussi un potermtiekydo-réduction qui ne sera, quoi qu’il
arrive, jamais exactement égal a celui de la réf&eOn retrouve ainsi, aux bornes des
électrodes d’acquisition, un offset.

Potentiel = GND Potentiel = Vacqui— Vrer 20

1

Ampli

Vrer
Electrode de Vacaui # Vrer

référence P -

Potentiel = -Vggr

Electrode
d’acquisition

NS

Milieu
biologique

Figure 31 : Origine de I'offset sur électrode d'aaggition.
Chaque électrode a son propre potentiel d’'oxydoréiiton, le potentiel a I'entrée de
I'amplificateur est alors différent de la masse.
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La valeur de cet offset est variable d'une elgm&e a I'autre. On peut
considérer deux grands cas de figure. Dans le preras de figure, I'électrode de référence
est faite du méme métal que les électrodes d'atigmisLeurs potentiels d’'oxydo-réduction
sont alors théoriquement les mémes ; seule lintgEméité des concentrations du milieu
biologique entrainera de faibles différences. Oseolera sur les électrodes d’acquisition un
offset de quelques dizaines de millivolts tout duspCe cas correspond assez bien a un
implant muni d’'un MEA qui comporte plusieurs électes d’acquisition et une électrode de
référence. Le second cas décrit davantage une iempér in-vitro. Pour de telles
manipulations, les biologistes utilisent souvené éhectrode de référence Ag/AgCl ou une
piece de métal. Les potentiels théoriques d’oxyathiction de I'électrode de référence et des
électrodes d’acquisition ne sont donc plus les nmeeniveau DC observé sur les électrodes
d’acquisition peut alors valoir plusieurs centaidesnillivolts.

Dans les deux cas, I'amplitude de cet offsetsagérieure a celle des
signaux biologiques a amplifier. Les amplificateusuronaux ont donc une composante
passe-haut afin d’éviter que I'offset amplifié rtieine leur saturation.

Les deux capacitéS; du préamplificateur standard ont I'avantage de
couper la composante continue du signal en amoOd&\. Ce dernier est alors polarisé
autour de la masse malgré l'offset électrophysiolog. Cette polarisation en milieu de plage
d’alimentation est idéale pour 'OTA.

Dans sa version pseudo-différentielle (fig. 1’Bntrée non-inverseuse
de 'OTA est polarisée a la masse via une pseusistedice et, comme I'OTA est contre-
réactionné, I'entrée inverseuse tend a prendreélm@rpotentiel que la non-inverseuse.

Pour la version entierement différentielle (fdiff.), 'OTA est équipé
d’'une boucle de rétroaction de mode commun. Ce-sgsteéme régule la moyenne des sorties
(Out+ et Out-) a la masse. En DC, les sorties sont alors régutdes deux a la masse car,
les capacité€, coupant 'offset des électrodes, le systéeme neaibpas d’entrée. Ainsi, via
les pseudo-résistances de contre-réaction, lesemntte 'OTA sont, elles aussi, forcées a la
masse.
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Figure 32 : Préamplificateur "full diff." avec CMFB en DC.

On voit donc que pour les deux versions du ppdificateur standard,
entrées et sortie(s) sont polarisées autour de dasen(dans le cas d’'une alimentation
symétrique). L'OTA utilisé est donc idéalement pisid.

Pour le circuit proposé ici (fig. 29), la gestides niveaux continus est
plus délicate. Comme on rentre directement suDIEAs, |'offset généré par les électrodes se
retrouve directement appliqué sur les entrées neexseuses de ces derniers. De plus, si on
observe notre préamplificateur d’'un point de vuebdi on réalise que, sans les capacites, les
deux OTAs forment deux suiveurs de tensions inddgets (fig. 23). Cette propriété est
visible sur le diagramme de Bode de ce premiereétag faible fréquence, le gain tend vers 0
dB, ce qui traduit bien un comportement de typeeawi de tension. Par conséquent, le niveau
DC, imposé par chaque électrode d’acquisition atiée non-inverseuse de I'OTA, se
retrouvera sur son entrée inverseuse et sa sortie.
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Figure 33 : Gestion du niveau continu par le premiétage : schéma équivalent en DC.

Cet inconvénient a deux conséquences : les Odiisés pour le
premier étage doivent étre concus pour fonctiomvec un offset éventuellement élevé en
entrée et en sortie (sous peine de dégrader lésrp@nces en bruit et en linéarité) et le
deuxieme étage doit obligatoirement traiter cetsetdff qui lui sera transmis par le
préamplificateur.

5. Architecture des OTAs

Les OTAs de ce premier étage subissant I'ofé&setprovenance des
électrodes, ils doivent donc étre congus en fonatie la valeur de cet offset. Pour les deux
cas décrits dans le paragraphe précédent nousgmopdeux topologies.

Dans le cas d’'un implant, on a vu que l'offstitéfaible et que la
consommation était un critére prépondérant. Les ©difs télescopiques correspondent bien
a la contrainte de la consommation, car ils ne artept que deux branches a alimenter. Leur
dynamigue en entrée comme en sortie est limitégucae devrait pas poser de probleme
étant donné le faible offset de ce cas et la pstteles signaux biologiques. Si, au contraire,
on veut un amplificateur capable de fonctionnergmables offsets de plusieurs centaines de
millivolts, il faut opter pour une topologie moieempacte, un balanced OTA semble alors
une bonne alternative. Ces deux architecturestéracaicues et simulées sur une technologie
AMS 0,35 pm.

60



7N I
102 1072

1.1 pA
Z foo A
©In +H{ 800/1,35  800/1,35 % In -
VPOLp«{I‘EO/Z 1
In -{ 800/1,35 800/1§l}~|n + o t: 16/1,35 16/1,35
—Out,
VPOL"«{ll—T)(Z : 2/30|——[2/30
ale A w L1y
: =
L 1 1
Vss Vss

Figure 34 : Structures d'OTAs pour le premier étag a gauche, un balanced OTA qui
supporte de forts offsets ; a droite, un OTA télepimjue plus sensible aux offsets.
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L’OTA télescopique ne consommant que 1,1 pAeision « implant »
du préamplificateur proposé atteint un chiffre Nkt a fait compétitif : 3,66. La version
plus robuste aux offsets consomme davantage & dfinc un NEF moins vendeur : 8,4. Le
détail des performances de ces deux versions duigretage se trouve dans le tableau
récapitulatif ci-dessous :

OTA téle. | BalancedOTA
Consommatio 2x11ut 2 X6 Ut
Om 15,65 p! 38,15 p
CL 1,24 pt 3 pF
Bruit ramené en entr | 6,4 p\rvs | 4,48 P\rMs
Amp THD <1% 8 mVpp 16 mVpp
Offsel 50 mv 400 mVv
NEF 3,6¢€ 8,4

Table 2 : Performances en simulation des deux vens du premier étage.

La ligne « Amp THD < 1% » assure que notre tog@ a deux OTA a
une linéarité équivalente a celle a un seul OTAch#fre indiqué correspond a I'amplitude
d’un signal d’entrée pour lequel on obtient un TdexDistorsion Harmonique inférieur a 1%.
La ligne « Offset » indique I'offset que I'on pdatposer sur les entrées tout en conservant la
performance de linéarité « Amp THD < 1% ».

6. Impédance d’entrée

L'impédance d’entrée de notre préamplificateépehd des dimensions
des transistors de la paire différentielle des QTess deux versions présentées dans le
paragraphe précédent utilisent la méme paire diftézlle dont les transistors mesurent 1,35
pm de longueur par 800 um de largeur. La capaeitgrile générée par de tels transistors
vaut 1 pF. A 1 kHz, le module de I''mpédance d'éatvaut 159 M. Il faut comparer ce
chiffre au 8 M2 de la structure a un OTA et surtout aux impédadesslectrodes énumérées
dans le Il.A de ce chapitre. Les 159N\bbtenus sont bien supérieurs a toutes les impédanc
d’électrode, ainsi I'objectif de concevoir un anfiphteur ayant une impédance d’entrée
suffisamment élevée pour ne pas atténuer le sigoklgique est atteint.

Pour mettre en évidence le bénéfice conféréecetie forte impédance
d’entrée, la figure ci-dessous représente I'attBonayénérée par le pont divisedlk — ZeLec.
Pour Ze ec, prenons I'électrode de plus forte impédance déttirature pour laquelle la
totalité du modele RC est fournie (Kolbl et al., 18D ; pourZy, I'impédance d’entrée du
préamplificateur standard et celle du premier étagéorte impédance. Il apparait que
limpédance d'entrée du circuit standard est sigaifvement insuffisante puisque
'atténuation est supérieure a 8 dB. En revanchdpite impédance du circuit proposé ici
permet de limiter a 0,7 dB cette atténuation.
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Figure 35 : Atténuation en entrée des préamplifieatrs, en présence d'une électrode Ce =
12 pF, Rt =6 T), Rs = 2 ) (Kdlbl et al., 2010)

7. Artefact de stimulation

Cette forte impédance d’entrée trouve aussivamtage dans la gestion
des artefacts de stimulation. Les artefacts de udtition apparaissent sur une électrode
d’acquisition lorsqu’une stimulation a lieu dansseisinage. A I'échelle d’un MEA, le
moindre pulse de stimulation sur une électrodeaemrimmanquablement un artefact sur
'ensemble du MEA. Or les tensions atteintes pararefacts sont bien plus grandes que les
tensions des signaux biologiques : elles peuvésindre plusieurs dizaines voire centaines de
millivolts. De telles tensions répercutées a I'éatrdes préamplificateurs les font
immanquablement saturer. Cette saturation est dgmamde car elle empéche d’acquérir
I'activité consécutive a la stimulation.

Une des caractéristiques des amplificateursomeux étant d’avoir une
bande passante étendue dans les basses fréquaméssine saturation, la composante passe-
haut de I'amplificateur fait que le niveau de soudies amplificateurs peut mettre plusieurs
secondes a revenir a la masse. Pour les amplifisagtandards, une solution introduite dans
(Reid R. Harrison, 2008) consiste a court-circuitecontre-réaction de 'OTA ce qui abolit
complétement son gain ainsi que sa grande condlantemps et permet donc a la sortie de
'OTA de revenir rapidement au niveau de la mas3stte technique a été baptisée « Fast
Settle » (FS) car elle permet a la sortie de |‘aficpteur de « s’établir » ou plut6t se rétablir
plus rapidement au niveau de la masse.
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Figure 36 : Réalisation du mode « FS » sur un préplificateur différentiel.

Lorsque le signakS = 0V, les transistors PMOS deviennent passants
et court-circuitent les capacit€» et les pseudo-résistances responsables de |laeifrégue
coupure basse. En prenant en compte la résisRunodu transistor a I'état passant, le schéma
simplifié devient alors :

Figure 37 : Configuration « FS » appliquée a I'amificateur inverseur simple.

Sa fonction de transfert :

: )
——R .Cy.
<g ON 1-P

Vout — m
Vi RON'Cl'CL.pZ +CL+C1

p+1
Im g P |
Cette technique est applicable a I'architectudeux OTAS, sa fonction
de transfert est alors :

(2.9)

Vout1 — Vourz _ 2.Rpn.Cr.p+ 1
Vint — Vinz 4.Ron.C1.Cy, D2+ 2.(C,+Cy) P41 (2.10)
Im Im
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Figure 38 : Diagrammes de Bode des amplificateursreode « FS», obtenus a partir des
fonctions de transfert théoriques et validés paisdgmulations niveaux transistors @R =

34 KQ).

Les diagrammes de Bode permettent de voir quene «FS »,
aucune des topologies n’a de gain ni de pole esebiaéquence. Les artefacts de stimulation
ne feront donc pas saturer les préamplificateurte e€tablissement de ceux-ci sera donc
rapide. Néanmoins les deux architectures n‘aur@# lg méme comportement face aux
artefacts. Le digramme de Bode de la structureir@ig correspond a un passe-bande
relativement étroit ; la structure a deux OTAs ferom passe-bas a la bande passante bien
plus large. Leurs comportements face a un artefactimulation seront donc différents. Les
résultats de simulation ci-dessous exposent céfézahce.

Pour cette simulation, un créneau de tensionddete 1 ms et
d’amplitude 1,2 V a été superposeé a un signal giglee enregistré de cellul@spancrétiques
au temps 3,2 s pour simuler un artefact de stinamate mode « FS » est déclenché de 3,199
a3,202s
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Figure 39 : Simulation temporelle au niveau transts du mode FS :
a gauche, un plan serré sur le créneau de tensiepnésentant un artéfact de stimulation,
a droite, la visualisation des signaux de sortierap I'artefact ou on retrouve les potentiels
d’action du signal biologique.

Le graphe de gauche montre comment les dewmpl#mateurs se
comportent en mode « FS » : la version standargectai majeure partie du signal, seuls les
fronts du créneau sont visibles en sortie; la varsi deux OTAs reproduit I'artefact d’entrée.
Ce dernier n'est pas amplifi¢ donc ne fait pasrsatles OTAs et le niveau de sortie se
stabilise aussitdt le créneau passé. Le grapheaalt anontre qu’une fois le mode « FS »
abandonné, les deux versions du préamplificatelpliiemt a nouveau les spikes. On voit
aussi que l'arrét du mode « FS » perturbe lesesodui sont €loignées de quelques dizaines
de millivolts de la masse qu’elles retrouverontgressivement, a un rythme imposé par la
fréequence de coupure basse du mode normal du pliéeateur. Ce qui n’est pas idéal.

Etudions alors la réaction du préamplificateéandard & un artefact. En
'absence de mode « FS », l'artefact charge, detsala capacit€,, le potentiel pris entre
I'entrée inverseuse de I'OTA, les capaci@set C; et la pseudo-résistance (voir fig. 40).
Cette tension (nommons W) vaut alors plusieurs centaines de millivolts at &aturer la
sortie de 'amplificateur. La charge contenu€asse décharge alors extrémement lentement a
travers la pseudo-résistance. La constante de tdmpstte décharge est énorme car imposée
par le coupleR, — C1, sachant qu€, = 100C; et que le coupl&®, — C; est dimensionné de
sorte que la fréquence de coupure basse puissendigsgusqu’a quelgues dizaine de mHz.
Cette lentissime décharge explique que, sans mde® » le préamplificateur neuronal
standard paraisse « bloqué » en saturation pemgatres longues secondes. Ce phénomeéne
justifie I'introduction du mode « FS ».
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Figure 40 : Localisation de VA.

Revenons-en maintenant a la version a hautedamp@ d’entrée du
préeamplificateur (fig. 29). L'artefact est ici imp® a I'entrée non-inverseuse des OTAs. Seule
les capacités de grille de la paire différentisitat chargées et elles ne sont pas en contact
avec les pseudo-résistances. La charge accumuléel'atefact a l'entrée de ce
préamplificateur sera rapidement dissipée a tral@esctrode dans le milieu biologique d’ou
elle vient. La figure suivante représente la ré@ectiau méme artefact artificiel que
précédemment (durée 1 ms et amplitude 1,2 V) des pléamplificateurs sans mode « FS ».

1 \%

A
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S
= 0 i
9
2
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|_
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Figure 41 : Réponse a un artefact sans mode "FS"sdéeux préamplificateurs :
en haut, le préamplificateur standard « pseudo dif (Va et sortie),
en bas, les deux sorties du premier étage propose.
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Le graphe supérieur montre la saturation de taties du
préamplificateur standard ainsi que la tensidnqui vaut suite a l'artefact 0,15 V et qui
diminue avec une grande constante de temps, audbchs, cette méme tension vaut 0,12 V.
Le graphe inférieur représente les deux sortiespcdamplificateur a deux OTAs qui
amplifient l'artefact de stimulation puis revienheapidement a un niveau proche de la
masse et amplifient normalement la suite du siginaktefact lui-méme n’introduit pas le
décalage en tension produit par l'utilisation dud@o« FS ». Un autre avantage de la
topologie présentée dans ce chapitre est donc lssstasse aux artefacts de stimulation,
rendant a priori inutile le mode « FS ».

C. Deuxieme étage

1. Présentation

Comme on I'a vu dans le B.4 de cette partigréamier étage recopie le
niveau continu de ses entrées sans I'amplifierrdNdéuxiéme étage se doit donc de filtrer cet
offset. Notre premier étage fournissant une sadattiférentielle, le second devra avoir une
entrée de méme nature, cependant il serait inETespIe cet étage réalise la conversion
différentiel vers single-ended. Enfin, une faiblapeédance de sortie nous épargnerait la
nécessité de « bufferiser » notre amplificateurtigandrait ainsi en deux étages seulement.

Reprendre I'architecture standard dans sa versseudo-différentielle
permet de filtrer définitivement l'offset, tout emnservant une fréquence de coupure aussi
basse que le premier étage, et de réaliser la oamedifférentiel — single-ended. Pour
obtenir une faible impédance de sortie, on rempl&€A par un AOP. La bande passante
est alors limitée en haute fréquence par son prgdin x bande.

Ca
||
11
.
|n1— -
— Out
|n2— +

G
—c,

Figure 42 : Schéma du deuxieme étage.

Le schéma de ce deuxiéme étage est représemdsatis et la fonction
de transfert qui en découle correspond a un aroglidur différentiel et passe-haut de giéin
4

, 1
et de fréequence de coupure—:
2.T.Rp.Cy

Out  R,.C3.p
Inz - ITll N 1 + Rp-C4-p

(2.11)

Le gain de ce second étage ne doit pas étre smgertant que le
premier. Un gain de 20 dB est tout-a-fait suffisantéduit de beaucoup 'encombrement da
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aux capacités. Leurs valeurs sont alors 2 pF @uet 200 fF pourCs. Le gain total de
I'amplificateur vaut alors 66 dB.

2. Connexion avec le premier étage

Nous avons annoncé dans le paragraphe II.B dehapitre que les
préamplificateurs utilisant des OTAs chargeant dagacités pour établir leur tension de
sortie étaient sensibles a la charge qu'on leurosajp. Cette considération est tout a fait
valable pour notre premier étage a deux OTAs.

Ses deux entrées étant des capacités, notreiedeuxétage ne
perturbera pas la polarisation des OTAs du prédicgtieur. Par contre, ces capacités
modifient la charge vue par les OTAs. Il faut alprendre en compte cet apport en capacite et
redimensionne€, pour retrouver la bande passante souhaitée. Btouver une fréquence
de coupure a 5 KHZ, est alors réduite a 400 fF pour 'OTA télescopigue?,1 pF pour
I'OTA a miroir de courant. Il faut également s’assuque les deux OTAs du premier étage
soient également chargés, sous peine de dégradehifres de CMRR (le taux de réjection
de mode commun) et PSRR (le taux de réjectionnokadtation).
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Figure 43 : Assemblage des deux étages.

La figure ci-dessous représente les tracés dies gn mode commun
de I'amplificateur complet avec les deux topologl&3TA :
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Figure 44 : Gain en mode commun de I'amplificateaomplet.

Dans la bande passante, le gain du mode comstures faible, ce qui
déemontre que les deux OTAs du premier étage satemdgnt chargés. En haute fréquence, la
réjection du mode commun se dégrade essentiellethef#it de la chute du gain de 'AOP
du second étage. Néanmoins, cette dégradation dianthors de la bande passante,
I'assemblage de ces deux étages est considériaisaiis.

D. Pseudo-résistances

Les deux étages de l'amplificateur neuronal gmé&s dans ce chapitre
comportent des pseudo-résistances. Si ces compasarittres utiles pour intégrer de grandes
constantes de temps, leur défaut de linéarité etstira. Néanmoins, la littérature tend a
prouver que, dans son utilisation usuelle, ceti&aliité est suffisante compte-tenu de la faible
amplitude des signaux biologiques (Reid R. Harri@&ddharles, 2003).

Dans notre amplificateur, la contrainte de liitéasur les pseudo-résistances
est plus grande que sur l'architecture classiguemirement, notre premier étage
fonctionnant autour des tensions d'offset des &ldets, ses pseudo-résistances seront, elles
aussi, polarisées sur leurs deux bornes autouerdgons pouvant aller jusqu’'a = 400 mV.
Deuxiémement, les pseudo-résistances du deuxiéage &eront confrontées a des signaux
préamplifiés. Etant donné le gain de 46 dB du peenditage, un spike de 300 gtV
d’amplitude sur I'électrode fera 60 my¥ a l'entrée de notre deuxiéme étage. Or les
différentes publications ainsi que nos propres kitmns rapportent que 16 m¥ est
'amplitude d’entrée maximale pour obtenir un THiDérieur a 1%.

Les pseudo-résistances seront donc soumises asigeaux d'amplitude
importante ou des offsets non-négligeables. Indéresnous donc a la valeur que prend une
pseudo-résistance quand elle subit des variatientemsions. Dans les différents montages,
les pseudo-résistances se situent sur la contotie@aUne de leurs broches est connectée a la
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sortie de I'amplificateur dont la tension varie reéfgcativement, et l'autre est branchée a
'entrée inverseuse de I'OTA qui varie trés peucalkesignal, mais sur laquelle se retrouve
I'offset électrophysiologique, dans la topologideux OTAS.

Pour le test suivant, nous distinguons alorseiasibn aux bornes de la
résistance \{mesurd de la tension de polarisation commune a ses tewshes Vpo)). Le test
consiste a faire vari€¥mesure SUr un Volt pour différentes valeurs d&go. Pour ce test,
conformément a la publication originale (Reid Rri¢an & Charles, 2003), les transistors
PMOS qui forment ce composant mesurent 4 um sum4lja tension de comman®gine est
fixée a -0,45 V.

Vtune

Yo

V. Vout

v Vinesure
pol VpoI + Vinesure

Figure 45 : Tensions de test des pseudos résistance

400
V =-1V
pol
3501 _VpoI =-0,3V -
- —V_ =-01V
e S pol
VpoI =0V
300} —V_ =01V )
pol
—V_ =03V
—~ _ pol
& 250+
(@]
o
o
N
200k
150+
100F B
L L L L L L L L L
-0.5 -0.4 -0.3 -0.2 -0.1 Y 0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5
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Figure 46 : Valeurs simulées de la pseudo-résistamn fonction de Vmesure pour
différentes \fol, pour Vune constant = -0,45 V.

L’axe des ordonnées de la figure ci-dessus dsthéafen « dB) », cette
« unité » est une hérésie mais elle permet de redraecompte de I'énorme influence des
tensionsV. et Vout sur la valeur de la résistance des pseudo-rasesttacelle-ci varie de 45
kQ a plus de 5.8 Q. Cette figure révéle une tendance nette : plastaposante continue de
V. et Vot est élevée, plus la résistance est faible. Lassistors PMOS ne sont tout
simplement pas inconditionnellement pincés. Rappelque cette résistance détermine la
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fréquence de coupure basse des amplificateurset® oésistance devient trop faible, La
bande-passante de I'amplificateur peut étre coraidément réduite. Ce comportement a déja
été observé (Zou, Xu, Yao, & Lian, 2009).

Afin d’amoindrir cette chute de résistivité, noargons ajouté des transistors
NMOS en série avec les PMOS. L'idée est donc daidérer la résistance fonctionnant en
« classe AB » : lorsque les tensions a ses bomrestsfaibles, les PMOS seront pincés et
assureront une haute résistivité ; pour les tesgubms élevées, les NMOS prendront le relai.
Sur cette méme idée, la tension de grille des NM&4& fixée a un potentiel opposé a celle
des PMOS Viunen= -Vuner= 0,45 V (voir figure ci-dessous).

VluneP

o

1u/60p

Ap/ap S s

1

VluneN

Figure 47 : Pseudo-résistance classe AB

Idéalement ces transistors NMOS doivent étre wengour présenter une
résistance équivalente a celle des PMOS. Etantégotenmeilleure mobilité des porteurs de
charge dans les transistors NMOS, ceux-ci seranéfoent plus longs que les PMOS carrés.
Les NMOS ont été dimensionnés grace a la simulad®riacon a obtenir une résistance,
sinon constante, au moins symétrique seloNmsaurepositif ou négatif &/pa = 0.

300F——= S L I AU pupup——
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Figure 48 : Comparaison entre pseudo-résistanceBMOS seuls et classe AB

Cette figure est obtenue avec des transistors S8M@surant 60 pum de long
sur seulement 1 de large. Ces dimensions ne condspt pas a la différence de mobilité
théorique entre électrons et trous, toutefois rfetmnt confiance au modele et conserveront
ces valeurs.

Le premier tracé est trés encourageant. Maisasarft varieVpol, il apparait
gue cette pseudo-résistance «classe AB » n'estapasi idéale qu'espéré (Fig. 49).
Toutefois, la plage de variation de sa résistast®ien moins étendue que celle de la version
originelle de ce composant : 100 «@B ont été gagnés et la résistance la plus faiale v
désormais 70 Q contre 45 R sans les transistors NMOS.

72



400

350

300
“a
T 250
(@)
o
o
N
2001 .
Vpol=-1V
L —Vpol =-0,3 V|
150 —Vpol =-0,1V
Vpol=0V
—Vpol=0,1V
100- —Vpol=0,3V |
L L L L L L L -\_ -VpOI \= 1 V
-0.5 -04 -0.3 -0.2 -0.1 0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5

Vmesure

Figure 49 : Variations de la résistance des pseudsistances "classe AB" en fonction du
potentiel de polarisation.

La finalité de ces pseudo-résistances « classe» ABant d’augmenter la
linéarité des différents étages de 'amplificatéartest suivant consiste a comparer les sorties
d’amplificateurs standards, avec les pseudo-régislaPMOS ou « classe AB », confrontés a
une entrée sinusoidale (a 1 kHz) de forte amplit@ietest est effectué sur des montages a
AOPs et a OTAs (le gain vaut 100), avec une angditilant de 1 a 15 mV.

C C

2 2
| | | |
I I

- HCFE>M
- T

Figure 50 : Circuits utilisés pour le test de linég des pseudo-résistances.

Le Taux de Distorsion Harmonique est calculé agole amplitude pour les
guatre montages, les résultats sont affichés dafigure ci-dessous. Il est tres clair que les
pseudo-résistances « classe AB » améliorent laritéédes circuits a AOP et OTA.
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Figure 51 : THD pour montages a AOP et OTA, avecsans les pseudo-résistances "classe
AB".

La représentation temporelle de la simulation plies forte amplitude ci-
dessous montre que les montages n'utilisant papséado-résistance «classe AB » ne
peuvent pas générer de tension supérieure a 250LMOLA utilisé pour ce test est un
balanced OTA, sa sortie est donc cascodée et explgie le tracé de 'OTA utilisant la
pseudo-résistance « classe AB » sature symeétriqueameartir de £ 1V, indépendamment
donc des pseudo-résistances.
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Figure 52 : Signaux de sortie des circuits de tedeslinéarité.
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I\VV. Conclusion

Ce chapitre retranscrit la partie de cette thésa gorté sur 'amplification de signaux
biologiques. Le travail de bibliographie a révéléume architecture de premier étage s’était
distinguée des autres de par sa faible consommatisan faible bruit et grace a l'institution
d’'un facteur de mérite adapté a ses performaned@$EF. Cependant une étude critique de ce
circuit maintes fois repris a mis en lumiére quekyyoints potentiellement insatisfaisants :
premierement une impédance d’entrée rarement ésattrelativement faible par rapport a
d’autres circuits présents dans la littérature xggnement une consommation tres importante
du deuxieme étage. La conception d’'une architeatamepléte (préamplificateur + deuxieme
étage) a alors été entreprise avec pour buts demsax I'impédance d’entrée et de réduire la
consommation du second étage. Ces deux buts ontatéénts et sont évidemment
accompagnés d’'inconvénients mais aussi de conséegipius heureuses.

Ainsi, la comparaison du premier étage présentd da manuscrit avec celui qui I'a
inspiré montre que, typologiquement, la versiowmrdefimpédance d’entrée, nécessitant deux

OTAs, consomme davantage (deux fois plus) et gé/@ifeis plus de bruit que I'originale, le
tout doublant le chiffre de NEF. En contrepartlegpparait que l'utilisation de deux OTAs
permette de réduire significativement la quanti#écdpacité a intégrer, ce qui débouche sur
un amplificateur spatialement moins étendu et daoms cher. Enfin il a été montré que la
topologie introduite dans ce chapitre implique aaeception des OTAs qui prend en compte
les niveaux continus présents sur les électrodélealiophysiologie. En revanche, la forte
impédance d’entrée proposée ne présente pas leis sleugestion des artefacts de stimulation
critigues que connait le préamplificateur originel.

La conception du deuxiéme étage reprend trésriagele circuit du préamplificateur
neuronal standard et atteint ainsi son objectifat@de consommation. Cependant, il ameéne a
s’interroger sur l'adaptation d'impédance entrenper et deuxieme étage qui n’'est pas
absolument assurée mais qu’on peut honnétemendéosisraisonnable. Enfin une réflexion
sur la linéarité des pseudo-résistances a condiaitcdnception de pseudo-résistances dite
« de classe AB » dont les performances en mat@fméarité donc sont bien supérieures a ce
qui était proposé.

Cette étude et ses résultats, quoique contrastéss, ont conduits a concevoir puis
réaliser un amplificateur neuronal dont les détatlde test apparaissent dans le quatrieme
chapitre de cette thése.
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« Javais vécu de telle facon et j'aurais pu vigeetelle autre. J'avais fait ceci et je n'avais
pas fait cela. Je n’avais pas fait telle chosesatpre j'avais fait telle autre. Et apres ? C’est
comme si j'avais attendu pendant tout ce tempg ceithute et cette petite aube ou tout serait
justifié. Rien, rien n’avait d'importanegje savais bien pourquoi. »
« L'étranger » [Albert Camus]
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Chapitre 3 : Détection de potentiels
d’action

|.  Etatde l'art

A. La détection de potentiels d’action

1. Introduction

Comme nous l'avons vu au cours du premier chgpliactivité d’'un
neurone se compose de potentiels d’action. L'apparde ce dernier indique que la cellule
est active, excitée, qu’elle transmet de I'inforimiat Lors de I'étude du fonctionnement d’'une
cellule, les caractéristiques d'un spike (sa duséa, amplitude, sa période réfractaire) sont
riches en information sur la quantité des ions Bghs, le temps ouverture des canaux, etc..
Par contre, dans I'étude d'un réseau de neuromssgm@ndeurs perdent leur importance ;
linformation que I'on recherche est codée dansdéguences de potentiels d’action, leur
« firing rate », la formation de bouffées de spjkksur localisation, la propagation de
I'activité d’'un neurone a l'autre... Il s’agit de savou et quand « ¢a spike ». Dans sa forme
la plus basique, l'idée de la détection de spikesiste donc a fournir un signal binaire qui
indique simplement a quel instant un potentiel tikecapparait.

Signal amplifié brut Signal binaire de détection

Détecteur de potentie
d’action

lw

Figure 53 : Principe de la détection de potentielsction.

Au début du chapitre 2, nous avions indiqué des signaux
électrophysiologiques contenaient trois composanfesmatives : les potentiels d’action, les
LFPs et les ondes lentes. Les potentiels d’actmmt suffisamment éloignés des LFPs et
slow-waves dans le domaine fréquentiel pour comsidé&lans ce chapitre qui traite de la
détection des potentiels d’action, qu'ondes lertdsF-Ps peuvent étre efficacement filtrés en
amont de la détection de spike. Un détecteur dkespprend donc en entrée un signal
contenant des potentiels d’action et du bruit. Bién ce traitement est effectué en aval d’'une
chaine d’amplification.

La technique de base de la détection de poltemtiaction repose sur
'hypothése certes optimiste, mais frequemmenteets®, qui consiste a considérer que les
spikes dépassent forcément du niveau de bruit. ‘'Batrds termes, on considére que le
rapport signal a bruit est toujours supérieur Bés lors, un seuil de détection judicieusement
placé a I'extérieur du bruit mais en deca du sotruee spikes permet de les repérer. Cette
technique simpliste a été copieusement améliorée.
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2. Amélioration du SNR: étage de prétraitement

Cette amélioration agit en amont de la déteciiqproprement parler.

Son principe est d’augmenter artificiellement I@part signal a bruit. Le but est donc
d’obtenir des potentiels d’action plus amples sumiveau de bruit réduit. Trois techniques
tendent a ce méme résultat. Alors que beaucouptetdiess s’appliquent a concevoir des
amplificateurs linéaires (Reid R. Harrison & Charl003), (Zou et al., 2009), (Zhang,
Member, Holleman, Otis, & Member, 2012), d’autresrit profit de la non-linéarité naturelle
des transistors dans l'espoir d’amplifier le SNRs dggnaux (Hiseni et al., 2009). Et
effectivement, si le gain augmente exponentielldnaeec I'amplitude du signal d’entrée et
gu’initialement les potentiels d’action ont une ditple supérieure a celle du bruit, alors
cette différence d’amplitude sera augmentée (Hisemil., 2009). La seconde technique est
également analogique mais plus complexe. Entreplification et la détection par seuillage,
des auteurs (B. Gosselin & Sawan, 2008), (KoutS@saskevopoulou, & Constandinou,
2013) introduisent un étage analogique non-linéappelé TEO ou NEO (pour « Teager /
Non-linear Energy Operator »). Cet étage réalise équation différentielle qui vise a
modifier la forme du spike de maniere a maximisam amplitude. Ci-dessous, I'équation
différentielle utilisée dans (B. Gosselin & Sawaa08s).

2 2
o(x(D) = (d’;—gﬂ> - x(t).(d d’ig”) (3.1)

Le spike initialement biphasique devient alophasique, la totalité
de I'énergie du signal est concentrée sur une gase qui se trouve donc plus ample que ne
I'était initialement chaque phase. La troisiemehode est encore plus complexe et fait appel
a la transformée en ondelettes. Ce procédé plusd la@st communément réalisé
numeériquement. Il consiste a enchainer plusieltdes hauts et bas sur la base sur une
ondelette-mére qui correspond a la forme atten@ésepdtentiels d’action (Quotb, Bornat, &
Renaud, 2011).

3. Problématique du seuillage

Outre I'amélioration du SNR, le seuillage lui+m& est perfectible. En
partant du principe qu’un potentiel d’action esujtmrs biphasique, la technique de la
détection a double seuil consiste a positionneseml au-dessus du bruit et un autre en-
dessous. Ainsi une détection sera validée a condifue les deux seuils soient franchis dans
un laps de temps correspondant a la durée d’'umipeite’action (Hiseni et al., 2009). Cette
technique permet de rejeter les fausses détectlaes a un pic de bruit qui serait donc
monophasique.

Les techniques abordées ci-dessus ne répondsnt pune question
essentielle de la détection par seuillage, a saviquel niveau positionner le seuil ? Il faut
alors prendre en compte deux cas de figure: RKesealaprés expérience de signaux
enregistrés, dite « off line » et le traitementd@ect des signaux pendant leur acquisition, dit
«on line ». Pour l'analyse « off line », le sedd détection peut étre déplacé manuellement
entre la limite du bruit et le sommet des potestiédlaction jusqu’a fournir un signal de
détection acceptable. Cet exercice peut s’avésgidfaux mais il ne met pas en risque la
gualité de I'analyse car I'opération peut étre tépéDans le cas d’'un traitement « on line »,
I'affaire est plus complexe. Si on opte pour unilsiewe, celui-ci doit étre positionné priori
et si cette position est mauvaise, alors le résdkidinitif de la détection sera faux. Pour
comprendre la difficulté du positionnement de seupbriori, il faut avoir a I'esprit deux
propriétés du bruit présent sur les électrodesdigphysiologie. Premierement, les MEAs
sont pourvus de dizaines voire de centaines diélées et chacune de ces électrodes possede
son propre niveau de bruit, car 'impédange €c) varie d’'une électrode a l'autre et elles ne
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captent pas les mémes signaux parasites (Rossn@dtBlum, Brown, & DeWeerth, 2004).
Deuxiémement, au cours du temps l'impédance et dmmiveau de bruit d’une électrode
varie (Kolbl et al., 2010). Sur un implant de 6haax par exemple, l'utilisation de seuils
fixes conduirait a devoir régulierement repositientes 64 seuils en observant le niveau de
bruit de chaque électrode. Ce qui serait fastidjgux I'opérateur.

4. Seuillage adaptatif

L’idée du seuillage adaptatif est d’ajuster amdtiquement le niveau de
chaque seuil pour optimiser en continu la détedianchaque électrode.

Une premiere technique d’adaptation de seuibsepsur du tri de
potentiels d’action (« spikes sorting » en anglatsjjonne I'occasion de soulever ici un point
jusque-la passé sous silence. Malheureusementglectrode ne capte pas les potentiels
d’action d’'un unique neurone. L'observation dekepidétectés sur les différentes électrodes
d’'un MEA est une combinaison des activités isolfes neurones (on parle d’enregistrement
multi-unitaire). Le spike sorting a pour but dessler les spikes détectés en fonction de leur
forme et ainsi tenter de déterminer quels potentighction ont été générés par le méme
neurone (Karkare, Gibson, & Markovic, 2013). Le ipapgui nous intéresse ici (Peng,
Sabharwal, & Bashirullah, 2009) combine « spiketisgr» et adaptation du seuil de
détection. Chaque potentiel d’action détecté estparé aux différents groupes de spikes déja
formés. Chaque dépassement de seuil entraine uacdépent de ce dernier qui est donc
abaissé ou remonté. Le sens de ce déplacemenmd aslal correspondance entre le potentiel
d’action dernierement détecté et les difféerentessds de spikes. Si le potentiel d’action
correspond a un des groupes, le seuil est dépkate ld méme sens que lors de la détection
précédente et la détection est validée. Si le spéitecté ne correspond a aucun des groupes,
le déplacement du seuil change de direction etétaction n'est pas comptabilisée. Cette
technique permet donc d’ajuster un seuil de déteatn comparant les différents potentiels
d’action détectés. Cette méthode a I'avantage depaser sur aucune hypothese concernant
la nature du bruit biologique, néanmoins elle ngitesl'importantes ressources en mémoire
et impose la numérisation du signal.

L’autre facon de positionner le seuil est bas@e pas sur I'observation
des spikes mais sur une mesure du bruit. L'ammitidn bruit est caractérisée par son écart-
type (notés). De nombreuses méthodes sont disponibles paomegstette grandeur (Chan et
al., 2008). Quelle que soit la méthode choisigliffaculté est qu’il faut mesurer I'écart-type
du bruit de fond en continu sans que les potentidstion, d’amplitude supérieure, ne
perturbent cette mesure.

La méthode historique consiste a calculer l@wakfficace du signal.
Ce calcul peut étre realisé en électronique numaérig I'aide de bloc DSP (Guillory &
Normann, 1999). On utilise alors la formule théodde la valeur efficace (ou RMS pour
Root Mean Square) :

T
Xans = \/% fo (x(t) — D)2 dt (3.2)

La valeur moyenn& peut ne pas étre prise en compte. En effet, le
filtrage passe-haut destiné a supprimer LFPs at-glaves assure une moyenne nulle.

Dans (B. Gosselin & Sawan, 2008), la valeurceffe est estimée grace
a un circuit analogique. Le procédé consiste a@arkever le signal au carré puis le filtrer avec
un passe-bas a grande constante de temps. Maitpéemaént, il manque a cette technique le
calcul de la racine carrée en aval du filtrage.édejant le calcul de la valeur RMS est tres
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sensible aux potentiels d’action car elle prendcempte I'amplitude des spikes qui est
supérieure a celle du bruit. A chaque spike, I'eétbgre se retrouve ainsi surestimé et le seuil
s’écarte du bruit (Watkins, Santhanam, Shenoy, &iklan, 2004).

Des méthodes de calcul moins sensibles aux fpeited’action ont été
développées. De nombreuses méthodes imposenishtitin  d’électronique numérique.
(Donoho, 1995) propose une méthode basée sur wnl @ meédiane. Sur une fenétre
glissante, le systéme enregistre les valeurs curedde signal puis classe la valeur absolue de
des écarts a la moyenne par ordre croissant poextesire la médiane. D’apres la théorie de
la distribution gaussienne, la division de cettaliaée par 0,6745 donne une estimation de
I'écart-type. Cet auteur fait donc I'hypothése d@éruit présent sur les électrodes connait
une répartition gaussienne, mais ils ne considgrasnta moyenne nulle. La méthode du cap-
fitting, présentée dans (Thakur, Lu, Hsiao, & Ja@ms2007), est toute aussi complexe. I
s’agit de dresser un histogramme des valeurs ppaede signal considéré gaussien et de
moyenne nulle. A partir de cet histogramme et gracka méthode des moindres carrés
appliguée au logarithme de la fonction de répartiiaussienne, I'écart-type peut-étre estimé.
(Chan et al., 2008) proposent une méthode plusnmaiiste (« MMS sorting method ») qui
consiste a relever, par intervalle de 2 ms, laurateinimale et la valeur maximale prises par
le signal. Puis les écarts successifs entre cesneatsont sauvegardés et compares. Les écarts
significativement plus importants que les autrest ssstimés biaisés par la présence d'un
potentiel d’action et leur valeur n’est pas prisecempte dans I'estimation de I'écart-type qui
repose sur I'hypothése d'une distribution gaussemiu bruit. Une derniere méthode
présentée par (Béche et al., 2009) utilise un ¢iatome et estime I'écart-type via la largeur a
mi-hauteur (noté&WHM pour « Full Width at Half Maximum »). Cette techné exploite
les deux hypotheses de répartition gaussienne enaenne nulle. Car selon elles, le
maximum de I'histogramme se trouve invariablemen®eet le rapport entre largeur a mi-
hauteur et écart-type est bien connu :

FWHM = 2.,/2.In(2).0 (3.3)
Enfin (R.R. Harrison, 2003) propose une estiomatde I'écart-type
basée sur I'hypothése de bruit gaussien et leitgoalogique qui réalise cette fonction. Cette
meéthode est précisément étudiée dans la suite cleapére.

Quelle que soit la méthode employée, le setiigéséré en multipliant
I'écart-type mesuré par un facteiN) (compris entre 2 et 7. Ce facteur multiplicatif aae
guestion en lui-méme. S'il est trop faible, le $e@ra trop proche du bruit et on s’exposera
alors a de fausses détections ; s'il est trop gréamdeuil sera trop loin du signal et les
potentiels d’action les moins amples ne le frarmitipas. Si on conserve I'hypothese du bruit
gaussien, on peut alors déclarer qu'un factdur 3 implique une probabilité de fausse
détection de 0,135 %, ce chiffre descend a 0,0@®a6N = 4.
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Signal amplifié et traité
en vue de la détection Signal de
n détection

Signal brut de Prétraitement Estimateur

I’électrode d’écart-type

Seuil = N.Cog1ime

Oestimé

Figure 54 : Figure de principe du seuil adaptatif @timation d'écart-type. Le bloc
« Prétraitement » peut représenter un amplificatede SNR, il comporte obligatoirement
une composante passe-haut. Le seuil est généré eltipfiant sestimepar un facteur nommeé
N compris entre 2 et 7.

B. La détection dans la boucle temps réel

Comme on I'a vu dans le chapitre 1, les projeid@rment le contexte de cette
thése consistent majoritairement a établir une comeation bidirectionnelle avec le vivant
en boucle fermée, donc en temps réel. Par consedaeatetection de potentiels d’action doit
étre exécutée «on line » et on a vu dans le pavhgrprécédent qu'un seuil adaptatif est
alors nécessaire. Le niveau de bruit doit donc &tané en continu pour fournir a chaque
instant un seuil adapté. Deuxiéme contrainte ng kerme, ces projets visent des dispositifs
implantables contraints a une faible consommati@anméthode d’ajustement de seuil par
« spike sorting » qui nécessite un traitement loded chaque potentiel d’action parait
difficilement compatible avec de tels impératifsedtimation de I'écart-type apparait comme
une option plus adaptée.

Parmi les difféerentes méthodes d’estimation dtege, la régulation du
rapport cyclique (R.R. Harrison, 2003) offre dewnaratages. Tout d’abord, contrairement a la
mesure de la valeur RMS, cette régulation n’estipaactée par 'amplitude des spikes. On
peut donc s’attendre a ce que l'estimation de téy@e soit plus robuste a I'apparition des
potentiels d'action. Le deuxiéeme avantage: ce utalest réalisable en électronique
analogique. Reéaliser la détection de potentiel<tdia grace a un circuit entierement
analogique revient a se passer de convertisselogiiae numérique, a pouvoir intégrer dans
un méme ASIC amplification et détection sans amédeesignal d’horloge ou de protocole de
communication complexe qui mettrait en péril leacéére faible bruit de 'amplificateur et
surtout a réduire significativement la consommadarfront-end d’acquisition.

C. Motivations

L’estimateur d’écart-type a régulation de rapportlique a donc été présente
une premiére fois dans (R.R. Harrison, 2003). D@ngapier, outre la présentation du circuit,
seule I'implémentation et le test de 'ASIC sontuls, validant ainsi le principe de mesure
de I'écart-type. Dans un second papier (Watkinalet2004), les auteurs vont plus loin et
s’intéressent davantage a la justesse de I'esbmadties résultats sont mitigés (30% d’erreur)
et conduisent a une réflexion plus sérieuse sulife&rents éléments de cet estimateur. Cette
réflexion s’appuie uniqguement sur des simulationaugure la possibilité d’'un estimateur
précis. Ce circuit a donc été repris dans plusipuldications (D. Kim, Staravi¢, Kamoua,

& Mainen, 2008), (Jarosz, Wasowski, & Zaraska, 30(Quotb et al., 2011) sans pour autant
avoir été théoriquement étudié.

Ce chapitre retranscrit une étude de cet estimakécart-type a régulation de
rapport cyclique qui s’appuie sur une modélisastathastique, des simulations et de réelles
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mesures. Le but de ce travail est de concevoircigasement un détecteur de potentiel
d’action basé sur une estimation performante daitiétype.

Il.  Etude de la boucle estimatrice d’écart-type
A. Présentation

1. L’hypothese du bruit gaussien

Le principe de cet estimateur d’écart-type repssr deux hypotheses.
La premiéere de ces hypothéses consiste a consigideele bruit bio-électronique présent en
sortie de la chaine d’amplification a une distribntgaussienne. La seconde hypothése stipule
que les potentiels d’action sont suffisamment begfgares pour ne pas avoir de réelle
influence sur la distribution du bruit et donc slestimation de ['écart-type. Les
histogrammes de données d’acquisition électroplygigue en I'absence de spike valident
souvent la premiere hypothése. En revanche, nausngque la seconde hypothese est bien
plus présomptueuse et que sa validité dépend énmniéde la conception de I'estimateur
d’écart-type.

Néanmoins, la combinaison de ces deux hypothégsamet de
considérer le signal en entrée de cet estimate@cad-type comme étant un pur bruit
gaussien. L'exercice consiste alors a estimer itégae d'un bruit gaussien. Pour ce faire, le
circuit présenté ici exploite une propriété de istribution gaussienne. Si on considere une
variable aléatoire suivant une densité de proléhiussienne de moyennet d’'écart-type
o, la probabilité qu’'une réalisation de cette vaeahléatoire se situe au-dela e+ o vaut
15,9 %. Dans le cas d'un échantillon Nl@oints composant un bruit gaussien, cette prapriét
dit que 15,9 % de ceN points se situeront donc au-dela jder ¢. Le circuit estimateur
d’écart-type utilise cette interprétation statiggle la théorie de la distribution gaussienne.

L’estimateur d’écart-type étant toujours precété filtre passe-haut,
la moyenneau des signaux qu'il recoit est toujours nulle. Omyligera désormais d’évoquer
cette moyenne.

2. L’estimateur d’écart-type

Le principe de cet estimateur repose donc sugdgproque de cette
propriété probabiliste : si, au sein d’un échammilsuivant une distribution gaussienne, 15,9
% des points sont situés au-delaajealors positionnons un niveau de tension (que nous
noteronsestimd de telle facon que 15,9 % des points de notrarédion se situent au-dela de
oestimé AINSi gestimeSera une estimation de I'écart-type.

Malgré la possibilité d’intégrer un tel estimateen électronique
numerique, nous avons évoqué précédemment lesagesntiu’offre & nos yeux un détecteur
de potentiels d’action analogique et notre recteeshst focalisée sur ce circuit précisément
en raison de son intégrabilité analogique. Les idénations de ce chapitre concerneront
d’ailleurs une intégration analogique ce de circuit

Dans le domaine analogique, nous traitons dggsk continus. Il n’est
alors pas question de proportion de points (il a'yplus de points discrétisés), mais de
proportion de temps que le signal passe au-dessus On parlera de proportion du signal
situé au-dessus didstime

Le circuit se décompose donc ainsi: un prerbhiec est chargé de

déterminer la proportion de signal dentrée quis#iee au-dessus deesimg pUiS cette
proportion est comparée a une consigne qui cornespda proportion théorique de 15,9 %,
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enfin I'écart observé entre la consigne et la me®st injecté dans un correcteur qui généere

Oestimé

e N

I I

Viv |, 4+ I

(Oreer) | . | ]

- l Comparateur > Filtre passe- | AVW Consignc

: de boucle bas :

) |

I I

|

\ Estimateur de rapport cyclique

Rl
~—N—_—_—— e, —— — C()nsigne

A

estimé Correcteur “®<
Avav Orgel ;; 0 - )
Figure 55 : Circuit de I'estimateur d'écart-type @égulation de rapport cyclique.

Le comparateur de boucle prend en entkée®t gesiime €t délivre un
signal rectangulaire dont il faut estimer le rapmyclique. Le rapport cyclique correspond a
la moyenne de ce signal, moyenne que I'on calctdeega un filtre passe-bas. Le niveau
moyen de la sortie de ce filtre est une image @gpae cycliqgue de la sortie du comparateur,
lui-méme image de la proportion du signal au-desiigsimsé Un soustracteur de tension
compare ensuite cette tension représentative chorapyclique a la consigne équivalant les
15,9 % théoriques. Un correcteur compléte la boesléournissantesims Ce circuit peut étre
vu comme une boucle de régulation classique dorgrdadeur régulée serait le rapport
cyclique de la sortie du comparateur.
Variations du niveau de bruit
Perturbations

Comparateur l
Consigne - Ocstimé Comparateur
.——» Soustracteur - »  Correcteur — > P —
Référence Ecart Commande de boucle
A Processus régulé
Moyenne des
commutations . Rapport cyclique
Filtre passe-bas < —
Mesure Sortie régulée

Figure 56 : Boucle de régulation de rapport cycliguLes mots en bleu correspondent au
vocabulaire utilisé pour I'estimateur d’écart-typet les termes d’automatique sont repris en
noir.

3. Les objectifs de ce circuit
L’objectif principal de ce circuit est d’offriine estimation non biaisée
de I'écart-type du bruit de fond contenu dans ¢gai biologique, ce qui correspond a une
régulation sans erreur statique du rapport cyclique
Une premiére contrainte est donc de minimisemdur statique entre
Oréel €t Oestime La seconde contrainte est de concevoir un estimajui soit aussi peu sensible
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gue possible a I'occurrence des spikes se superpasabruit. Cette derniére pése sur la
gestion de la constante de temps de la bouclenetagadeux causes.

Premierement, parce qu'’il repose sur une prtpr¢obabiliste, pour
étre fonctionnel, ce circuit doit respecter lades grands nombres. C’est-a-dire que le temps
sur lequel on observe la proportion a mesurer, @éoé suffisamment « infiniment grand »
pour que I'échantillon pris en compte soit représgind’'un comportement gaussien. Ce
temps correspond a la constante de temps duditrieoucle. La fréquence de coupure de ce
filtre doit donc étre basse par rapport aux frégesmui composent le bruit biologique.

Le deuxiemement renvoie a une des hypothésdépet selon laquelle
les potentiels d’action ne perturbent pas I'estiomatdu bruit. Cette hypothese peut étre
considérée vraie a condition que la durée des smkebouffées de spikes reste négligeable
par rapport au temps pris en compte dans I'estimate I'écart-type. La durée d’'un potentiel
d’action se compte en millisecondes, typiguememstaundeux, ce qui n’est pas tres long. Les
choses se corsent en présence d’'une bouffée desspii « firing rate » pendant ces bouffées
peut s’élever a 100 Hz (ce qui signifie qu’'un pdiglrd’action apparait toutes les 10 ms). La
durée d'un potentiel d’action étant supérieure &g, ca signifie que, pendant de telles
bouffées, plus de 10 % du temps peut étre occup&gm spikes. Par conséquent si la
constante de la boucle n’est pas plus grande quleirise des bouffées (qui peuvent durer
plusieurs secondes), cette hypothese n’est pastecri

Dans la figure ci-dessous, on peut voir lesIsegénérés par deux
boucles de constantes de temps distinctes. La eougite représente le seuil généré a partir
d’'une boucle suffisamment lente. On voit que leeniv de ce seuil réagit peu aux potentiels
d’action et que la détection qui en résulte estembe. La courbe rouge, a l'inverse, est un
contre-exemple. Le seuil n’est de toute évidencegsaez lisse : il est repoussé par les spikes
gui ne sont donc pas détectés et génere méme xipdaiiif au temps 0,58 s.

I I I I I I I
WW L L
c
S -0.1H | MM M /W AMA /W) k A AL
2 N T “H” MWMV : ’ o W v WW "‘V w VWVV V
o -0.21- ‘
[
—03kF — Signal d’entrée i
— Seuil avec constante de temps trop courte
-0.41 Seuil avec constante de temps suffisament longue|
_05 | | | | | | | | |
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
1 T T T T T T T T T =
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0 : : : : : : : : :
1Q 011 0}2 0I3 0I4 015 OIG 0I7 018 0}9 1
\ Bonne détection\
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Temps (s)
Figure 57 : lllustration de la nécessité d’'une grale constante de temps de boucle.
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Le deuxiéme objectif de cet estimateur d’écgpetrevient donc a
rechercher une constante de temps suffisammend@naour que le seuil généré a partir du
oestimequ’elle fournit soit lisse malgré potentiels diact et bouffées.

B. Modélisation

Afin de comprendre I'inexactitude de I'estimatidiécart-type observée dans
la littérature, nous avons opté pour une approlcéerique. Le but est ainsi de développer un
modéle formel permettant de comprendre l'origind’éeeur d’estimation. On pourra alors
voir quels parametres influent sur cette erreurgsta voire comment I'annuler.

La difficulté de cette modélisation réside damsbn-linéarité du comparateur
de boucle, difficile a modéliser avec une fonctatransfert au sens de la transformée de
Laplace. Nous modéliserons donc, non pas le corgarale boucle isolément, mais le
comportement de lI'ensemble formé par le comparatdule filtre passe-bas, appelé
« estimateur de rapport cyclique ».

Pour éviter donc d’avoir & modéliser strictemientomparaison permanente
entre le signal d’entrée etsim¢ Notre modélisation repose sur le caractére sdpgagssien
du bruit bio-électronique. Afin d’exploiter les ymaétés de la distribution gaussienne, on opte
pour une vision probabiliste du circuit. Le sigmiéntrée est alors considéré une variable
aléatoire dont la densité de probabilité suit dane loi gaussienne. Ce signal d’entrée est
donc décrit par son seul écart-type, natd et notre « estimateur de rapport cyclique » se
retrouve a estimer non plus un rapport cycliquesntaiprobabilité que le signal d’entrée se
trouve au-dessus @desim¢ Cette probabilité dépend alors uniquemenidgnset oreel.

1. Modeéle non-linéaire

La premiere étape de la modélisation consistecda calculer
I'expression de la probabilité g, d’écart-typesree, SOit supérieur aestimeen fonction de
oréel €l oestimé:

+00
Prob(Viy > Oestime) = f(o-réelro-estimé) = f fIN(VIN)-dVIN (3.4)
Oestimé
La distribution dé&/in étant gaussienne, sa densité de probabilité s:écri
1 (‘ VINZZ) (3.5)
V = 2.0r¢el .
fIN( IN) O'réel.m
L’insertion de (3.5) dans 3.4) donne :
1 Oestimé
Prob(Viy > Opstime) = 1 —=. <erf<L +1 (3.6)
estime 2 O'réel_\/i

Cette expression lie la probabilité qu@ dépasse le niveawestime &
oestimé €t oreel, €lle peut alors modéliser le comportement statide I'estimateur de rapport
cyclique. Néanmoins, ce calcul ne prend pas en miaponstante de temps due au filtre de
boucle. Une fonction de transfert de type passedbhgsemier ordre et de constante de temps
¢ doit donc suivre le bloc de calcul de probabititdr restituer le comportement dynamique
de I'estimateur de rapport cyclique :

1
F(p) = —— 3.7
®) =7 Toop (3.7)
Afin de compléter la modélisation de ce soudesye, il faut

maintenant prendre en compte I'amplitude des comnaums du comparateur de boucle que
nous noterongce. Ces commutations pilotent effectivement le réajment duwesimeet leur
amplitude influe sur la vitesse de ce réajustemenformule (3.6) fournit une probabilité qui
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est donc « encodée » naturellement entre O et $ottee du filtre de boucle, elle, varie entre
le niveau haut\(4) et le niveau bas/g) du comparateur de boucle. Un troisiéme bloc dgemi
a I’échelle doit donc étre ajouté a notre modelar pournir une probabilité occupant la méme
plage de tension que le rapport cyclique estim&ontient la formule suivante :

Out = In.(Vy —Vg) + Vg = In.Acg + Vg (3.8)

Ces trois blocs constituent notre modéle noédlire de I'estimateur de
rapport cyclique. Cette non-linéarité est due #ofection « erf » dans la formule (3.6). Pour
compléter le modeéle de I'estimateur d’écart-typse gimple soustraction et une fonction de
transfert décrivant le correcteur choisi serontisats. Notons que la consigne doit elle aussi
étre adaptée a I'échelle imposée par les niveawonhenutation du comparateur de boucle :

Consigne = 0,159. A5 + Vg (3.9)
Consigne

Oreel Bloc non-linéaire Filtre Bloc de mise a I’échelle \|

|

|

| 4
1 Uestimé — I ( )

i f :1—2[erf[WJ+lj —  F@p) —out=Infv, -V,)+V, ﬂ—_l_”gg

|

|

Correcteur

A

Oestimé C ( p)

Figure 58 : Modeéle non-linéaire de l'estimateur dart-type.

Cette premiere étape aboutit a un modéle eqbli@ten terme de
simulation mais qui ne fournit pas de fonction dmsfert facilement interprétable.

2. Modele linéaire

La deuxieme partie de cette modélisation vipeoduire une expression
linéaire pour cette boucle non-linéaire. Pour éefaious allons linéariser la fonction (3.6)
autour d’'un point de fonctionnement. Les varialilescette expression étaftime et oreel, C€
point de fonctionnement doit étre défini par deakeurs des de polarisation notées;, e
et 0,¢.;- La formule (3.10) est la notation différentietle la (3.6), on ne considere plus que
les variations d@estime€toreel.

AProb(Viy = Oestime) = K1 X A0yger + Ko X A0estime (3.10)

Ad,¢e; €t Ad,srime TEPrésentent respectivement les variations dartéc
type du signal d’entrée et didsiimequi est la sortie de cette boucle. Les coeffigéntet K2
symbolisent les dérivées partiellesa¥erob(V,y = 0Oostimes) S€lONGreel €t Gestimeé

2
Oestimé
_ Of (Oréers Oestime) _ Oestimé _<\/§;—,) (3.11)
Kl — a — > .e ‘Oréel )
Oréel Orgel - V2T
2
Oestimé
_ Of (Oréers Oestime) _ -1 _<\/§;—,> (3.12)
KZ — a = .e ‘Oréel )
Oestimé Orgel- V2T

Le bloc contenant la formule (3.6) peut alone @emplacé par deux
gainsK: et K> et un additionneur. Comme dans tout modele éqertadux variations, les
valeurs continues disparaissent, ainsi le bloc e @ I'échelle devient un gain valafis et
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la consigne n’est plus nécessaire rendant le smistr inutile. La boucle est alors modélisée
par le circuit suivant :

|
I
I
I
)

I

I

I

I \
I K2

I

l N

A Ocstimé

A4

A

C(p)

Figure 59 : Modéle linéaire de I'estimateur d'écatype.

Le modele obtenu est linéaire, on peut en dédlar fonction de
transfert suivante qui lie la sortie de cette beuckon entrée :

G(p) — AO-esl:lme (p) — C(p)-Kl-ACB-F(p) (313)
Aoy¢er 1- C(p)-KZ-ACB-F(p)

Nous avons donc obtenu un modele linéaire efamaion de transfert
exploitable, mais ce modéle linéarisé doit I'éttgoar d’'un point de fonctionnement. Et le
choix de ce point de fonctionnement intervient diassvaleurs des coefficieny etKs. Or,

K1 étant en entrée du systeme, la valeus:glevue par ce dernier varie avec ce coefficient et
la dynamique de la boule dépendra du d@mu’elle contient. Le choix d&,¢,; est naturel,
on optera pour le niveau de bruit attendu a I'entr@se. POUro,s,me, deux options sont
envisageables : il est possible d'utiliser le pmminodele non-linéaire pour connaitre la
valeur finale decesiime puis l'utiliser pour polariser ce modéle linéailgautre solution
consiste a considérer que la boucle est efficaqgmsant :

Oestimé = Oréel = Oréel (3.14)

La premiere alternative a I'inconvénient de mentk second modele
dépendant du premier; la seconde parait bien @i8m Cet optimiste entraine une
simplification des calculs de€; etK,. En effet, si on impose (3.14) dans (3.11) etZB.&n
obtient :

1

e 2 0,242 0,242

O-réel-‘/% m Orgel
On aboutit alors a une conclusion intéressamdedynamique et la

justesse de l'estimation de l'écart-type sont spisicies de dépendre du niveau de bruit
injecté dans ce circuit. Cette caractéristique uitade comportement non-linéaire du
comparateur dont 'amplitude de sortie ne variega 'amplitude de son signal d’entrée. Il
apparait alors que ce modele linéaire, grace @kaigation, peut également nous renseigner
sur les conséquences de la non-linéarité du cigetitmodélise.

K, =-K, = (3.15)
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3. Correcteurs

Le modéle linéaire nous offre une fonction de g¢far. Elle dépend de
'amplitude des commutationtg, du niveau de bruit viK; etK> et des fonctions de transfert
du filtre de boucle et du correcteur.

Le filtre de boucle est un passe-bas modéliséapfanction de transfert
(3.7). L'unique variable de ce bloc est donc sastame de temps, on verra que cette
caractéristique tient un réle important dans laagiyigue voire la stabilité de cette boucle.

Le choix du correcteur est plus libre et ce gaaphe exploite justement
cette liberté en développant la fonction de trang.13) pour différents types de correcteur
puis en étudiant I'influence de leur caractéristiqu

a. Correcteur proportionnel
Dans la littérature, seul le correcteur proporiel est utilisé
(R.R. Harrison, 2003), (D. Kim et al., 2008), (&zcet al., 2011), (Quotb et al., 2011).
L’étude de la fonction de transfert avec un tekecteur devrait nous permettre de retrouver
I'erreur statique de la bibliographie. NotdRde gain de ce correcteur et déroulons la fonction
de transfert de I'estimateur d’écart-type :
6p) = K.K;.Acg 1

' T 3.16
TR ka1 (5.4

La fonction de transfert correspond a cellendiltre passe-bas
actif de gain non unitaire. Ce gain qui devraitaléénent valoir 1, dépend de beaucoup de
facteurs : I'amplitude des commutations, le niveb bruit (viaKi et K») et le gain du
correcteur. On constate alors que plus le bruitesdrée est fort, plus le gain est faible (car
plus le bruit est fort, pluk: etK> sont faibles). Le gaiK du correcteur a le méme effet sur la
justesse du calcul : de maniere trés classiqugaimplus faible conduit a une erreur statique
moins négligeablelcs a le méme effet sur la boucle que le d&in

Le comportement passe-bas confirme quedens la sortie de
cette boucle, est un niveau de tension lissé. [Ban€ité » dépend de la constante de temps de
la boucle. Constante de temps qui dépend bienes@elie du filtre de boucle mais également
du niveau de bruit, de I'amplitude des commutatiehslu gain du correcteur. On retrouve
alors un compromis bien connu du correcteur praganel entre la vitesse de la boucle et son
erreur statique. En effet, plsest grand, plusesimeest proche dersel mais moins la boucle
est lente ; plus K est petit, plus la constanteetieps est grande et doncdgiimelisse mais
moins le calcul de I'écart-type est juste.

Pour obtenir un estimateur d’écart-type sasafat avec un tel
correcteur, il faut donc opter pour un grand déiat une grande constante de ternyOr il
est malaisé d’intégrer en électronique analogiqne grande constante de temps. Dans
(Watkins et al., 2004) par exemple, le gKirvaut 10 et la fréquence de coupure du filtre de
boucle est annoncée inférieure a 10 mHz, ce quit [fas un ordre de grandeur commun en
électronique.

b. Correcteur intégrateur
Toujours dans (Watkins et al., 2004), un cdaac

Proportionnel-Intégrateur (PI) est envisagé sans patant étre retenu. En automatique, le
correcteur Pl est classiguement utilisé pour obtemiasservissement non-biaisé et rapide. La
composante intégrative assure une erreur statigle et 'action proportionnelle permet de
dynamiser la boucle. Dans notre cas, on vise ugelaton sans biais et lente. Il est alors
inutile d’'utiliser un PI1; un correcteur intégratepur est bien plus adapté et devrait nous
assurer une estimation parfaite de I'écart-typerit biologique.
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Avec un correcteur intégrateur pur de constaetéemps, la
fonction de transfert (3.13) prend la forme d’utrdi passe-bas du deuxiéme ordre :

6(p) = = -
YT T T

K, —KI;.AICB'pZ + —Kz-IACB'p +1
Le gain de cette boucle est égal au rapport éntetKo. Or ces
deux coefficients dépendent uniquement de la @maBon G,z.;, esime) Choisie. Si on
conserve I'hypothése optimiste de (3.14), alorgolanule (3.15) établit que le gain de la
boucle vaut 1 quel que soit le niveau de bsdii. Autrement dit, en partant du principe que la
régulation est parfaite, on obtient une régulapanfaite... Ce résultat peut paraitre trivial,
mais n’oublions pas qu’en posant la méme hypothHesegrrecteur proportionnel ne fournit
pas un tel résultat. On peut alors en déduire giagrés ce modeéle linéaire associé a
I'hypothése dite optimiste, ce correcteur assureemeur statique nulle.

Ce correcteur apporte également un secondgoddonction de
transfert. D’une part ce second ordre est une bahse : plus le «filtre passe-bas »
correspondant a cette boucle est sélectif, plused@ne fourni est lisse. D’autre part, ce
deuxieme ordre nous oblige a examiner la stabdit€amortissement de notre estimateur

d’écart-type. Pour la stabilité, déroulons la fametde transfert en boucle ouverte :

1 1

Gro(P) = Cp). =Ky Bcp-F(p) = KoBye g
0.242 1

1 (3.18)
Or¢et T1-S 1+ Tp.s

Pour gu’une telle boucle soit stable, c’esliv@-que sa marge de
phase soit supérieure a 45°, il faut que la cobstda temps de l'intégrateur soit plus grande
gue celle du filtre et que la fréquence de ce éem—pparaisse avant la fréquence de transition.
Il en résulte la condition suivante qui lie les stamtes de temps au gain de la boucle :

T, 0,242 (3.19)
TF & Oréel .

Il apparait alors que la stabilité de l'estimat d’écart-type
utilisant un correcteur intégrateur dépend du nivea bruit présent a son entrée. Plus ce bruit
est faible et plus la contrainte sur le rapport desx constantes de temps est forte. La
conception d'un tel estimateur d’écart-type doibhcdnclure le niveau de bruit minimal qu'il
sera susceptible de rencontrer. Pour une configardbnnée, on peut alors trouver le niveau

de bruit minimal qui assure la stabilité :
TF
OminsTaB = Aca- 0:242-—T (3.20)

1
Au-dela de la stabilité, il est important d'ass I'amortissement
de la boucle. En effet, étant donné I'ordre de dean des constantes de temps mises en jeu,
des oscillations transitoires pourraient durer diegies secondes. Pour un second ordre,
'amortissement est assuré lorsque le facteur diaissement est supérieur a 1. D’apres la
fonction de transfert (3.17), le facteur d’'amosis®nt est :

( B \/_4'K2'ALC'TF (321)

En posan{ > 1, on aboutit a la condition suivante qui rejoint la
formule (3.19) en plus contraignante :

T, 0,242
- 4‘ A CB*
TF Oréel

(3.17)

= ALC .

(3.22)
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Et de la méme facon qu’on a établi atstag On peut définir
un ominamorT qui correspond au niveau de bruit minimal assutantamortissement de la
boucle :

TF
Ominamorr = 4-A¢p-0,242. T_I (3.23)

Le développement de cette fonction de transifeghire nous a
paradoxalement permis de cerner l'effet du compuogte non-linéaire de cet estimateur
d’écart-type : le niveau de bruit en entrée infkeeles caractéristiques majeures de cette
boucle. Le cas du correcteur proportionnel monte terreur statique discutée dans la
littérature est théoriguement justifiee. L’étude clurecteur intégrateur indique que cette
erreur peut étre annihilée par un tel correcteur ga revanche, peut mettre en péril la
stabilité du systéme.

C. Validation des modéles

Avant de pousser plus loin la comparaison erdgsedeux correcteurs, il est
important de valider nos modeles en les confronfatd réalité électronique. Cette partie
consiste donc a comparer des résultats de simutatibtenus sous Matlab avec les modéles
exposes ci-dessus a des mesures effectuées sucuih éectronique. Bien que cette étude
concerne la conception de circuits intégrés, ceuitirde validation est réalisé a l'aide de
composants discrets. Ce choix est guidé par plissieasisons : les composants discrets
permettent une grande variabilité du circuit, unctecuit peut étre congu et réalisé en bien
moins de temps qu’une puce et, enfin, les souclsdarité que nous connaitrons au moment
de lintégration du circuit n’existent pas sur cegit discret.

Ce circuit de validation est composé d'un comigana LM311 et d’AOPs
LM358 et TLV2382 alimentés symétriquement en + Bbmme le LM311 fournit des
commutations « rail-to-rail », lécg vaut alors 10 V. Le filtre de boucle peut prenduatre
fréquences de coupure différentes : 9,5 mHz, 1,291A,5 Hz et 115 Hz. Le correcteur peut
étre proportionnel a gain variable de 1 a 1lioiégrateur avec une fréquence de transition
de 104 mHz. Les signaux de bruit gaussien utils#g ces tests de validation sont générés
par Matlab et retranscrits a I'entrée de ce cir@at un générateur de formes arbitraires
Agilent 33250A.
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Figure 60 : Schéma du circuit de validation des nedels.

Afin de rendre cette validation un peu compléteys avons choisi de tester

différentes configurations de cet estimateur detygre. Ces configurations sont répertoriées
dans le tableau ci-dessous :

Nom Correcteur fE K/fi
Config. A Proportionnel 9,5 mHz 2
Config. B Proportionnel 9,5 mHz 4
Config. C Proportionnel 9,5 mHz 10
Config. D Intégrateur 12,5 Hz 104 mHz
Config. E Intégrateur 115 Hz 104 mHz
Config. F Intégrateur 1,29 Hz 104 mHz

Table 3 : Configurations de test du circuit discret

1. Modele non-linéaire

Pour ce modele, nous avons testé deux cardicjéds de la boucle :
son erreur statique et sa dynamique.

Le comportement statique a été étudié en tragastcaractéristiques
oestmé€n fonction deree.. Ces tracés comportent chacun 21 points espa@ssrkment de 0 a
1,2 Vrus. Les points de mesure ont été relevés une foisslge Stabilisé en moyennant sa
valeur sur plusieurs dizaines de secondes. Lesspdinsimulation ont été obtenus grace a des

simulations temporelles sous Matlab/Simulink. Lgufie suivante représente donc les
différentes caractéristiques obtenues :
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1.4

---Config. A modélisation

—Config. A mesure
Config. B modélisation
Config. B mesure

1~ |-~ Config. C modélisation

— Config. C mesure

-~ Config. D modélisation

1.2

S 08 | Config. D mesure 1
£ Config. E modélisation
3 . E mesure

© 0.6 i

0.4

0.2

| | | |
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 14
cIréel (V)

Figure 61 : Test statigue du modeéle non-linéaire.

Les tracés mesurés et simulés sont trés progims chaque
configuration. Avec une erreur relative moyennel(% sur toutes les courbes (voir détails
table 4), le modele non-linéaire semble trés biesdétiser le comportement statique du
circuit réel.

La dynamique du systéme a été observée gracetéstud’échelon de
bruit : sur Simulink comme sur la carte de teshileau de bruit passe brutalement de 31 a
585 m\kwms. Les courbes de mesures sont obtenues en moyepiogigurs sauts de bruit
successifs.

94



--- Config. A modélisation
0.1 —— Config. A mesure
Config. B modélisation
-0.2

Config. B mesure
--- Config. C modélisation
——Config. C mesure
---Config. D modélisation | |

——Config. D mesure

—0.4- ‘ Config. E modélisation
\ . Config. E mesure
\\\ = \\\
k‘\\\\ S

-0.5

-0.6
| | | | | | | |

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9
Temps (S)

Figure 62 : Test dynamique du modéle non-linéaire.

Ce test dynamique est visuellement tres sadmfii Au niveau des
chiffres, I'erreur relative entre les temps de @ese est toujours inférieure a 10 % (cf. table
4). Ce modele semble donner une bonne idée denkndyue du circuit.

Les bons résultats de ces tests révelent queoldele stochastique
reposant sur la formule (3.6) reproduit fidelemkentomportement statique du systeme et

gue, d'un point de vue dynamique, la fonction @msfert du filtre de premier ordre suffit a
modéliser I'estimateur de rapport cyclique.

2. Modele linéaire

Ce second modele résulte de la linéarisatioprémier, on peut alors
s’attendre a une détérioration des performances.

Pour mener a bien le test statique, le modeéaire a été polarisé selon
I’hypothese optimiste (3.14). Pour chacun des 2htpale la caractéristique, la polarisation
(0reelr Tostime) €St réajustée pour coincider avec le niveau di dentrée.
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1.4 T \

---Config. A modélisation
—Config. A mesure
1.2- Config. B modélisation

Config. B mesure
-~ -Config. C modélisation
1- | Config. C mesure
---Config. D modélisation
—Config. D mesure

S 08 Config. E modélisation 1
2 Config. E mesure
©° 0.6- 1
0.4- -
0.2- -
O' | | | | | |
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 14
Gréel (V)

Figure 63 : Test statique modele linéaire.

La différence entre les résultats du modelealieéet les mesures est
plus importante qu’avec le modéle non-linéaire.tétal, I'erreur moyenne est passée a 2,5 %
(détails dans la table 4). Malgré cette augmentati® I'erreur, les courbes de la figure 63
montrent que le modéle suit les mémes tendanceke gquicuit. On peut alors en déduire que
I'exploitation des fonctions de transferts realists le paragraphe précédent est valable,
donc qu’un correcteur intégrateur élimine théorigaat I'erreur statique sur I'estimation de
I'écart-type.

Ce modele linéaire n’est valable qu'autour den spoint de
fonctionnement. Pour cette raison, 'amplitude dutgle bruit du test dynamique est réduite :
le niveau de bruit d’entrée varie donc de 110 m¥34,5 mV. Le point de polarisation est
adapté au niveau de bruit final, on a doRG, e = Oreer = 134,5 mV.
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--- Config. A modélisation
~0.105 — Config. A mesure i
e Config. B modélisation
0 11;;: ‘\ Config. B mesure |
-~ - Config. C modélisation
0,118 /{ —— Config. C mesure
-0.115 i
—_ \ --- Config. D modélisation
S .
é 012 \ Config. D mesure |
bg AN Config. E modélisation
0.128 \ . . E mesure
—U.lz29” i\ -
-0.13- N mv,,vw:ww B T T E———
_01 | | | | |
0.5 1 1.5 2 25 3
Temps (S)

Figure 64 : Test dynamique du modéle linéaire.

L’erreur relative moyenne des temps de desoamie 1,8 % ce qui est
un meilleur résultat le chiffre obtenu avec desgsasauts de bruit et le modéle non-linéaire.
Ce test montre que le modéle linéaire restituddident le comportement dynamique de la
boucle et valide donc le compromis entre précisiortalcul et lenteur de la boucle impliqué
par le correcteur proportionnel.

La table 4 contient la totalité des résultats dests statiques et
dynamiques des modéles non-linéaire et linéaire.

Config. A | Config. B| Config. C| Config. D Config. E
| Ereurrelative |, o, 1,4 % 1,6 % 0,9 % 1%
Modele| test statique
non- Erreur relative
linéaire| surletempsde 2,5% 7,6 % 57 % 1,6 % 0,76 %
descente
Erreur relative |, g o 2 % 1,65 % 27 % 3%
. test statique
Modeéle -
linéaire Erreur relative
sur le temps de| 0,56 % 51% 0,49 % 1,5% 1,3%
descente

Table 4 : Résultats détaillés des tests statiqualyaamiques.

Au cours de l'exploitation du modéle linéaird, ést apparu que
l'utilisation d’'un correcteur intégrateur mettaim @éril la stabilité de I'estimateur d’écart-
type. Plus surprenant, le modele annonce une mdkiglu niveau de bruit en entrée sur la
stabilité et 'amortissement de cette boucle. Qoppse alors une ultime comparaison entre le
circuit discret et les deux modeles.

97



Pour ce test, on configure volontairement lrastieur pour que sa
stabilité ne soit pas toujours assurée (Config.Af)si la fréquence du filtre de boucle est
abaissée a 1,29 Hz, a une décade seulement déglzefice de transition de l'intégrateur.
D’aprés le modéle linéaire, les niveaux de bruibimaux valent alors 176 nis pour la
stabilité gminsTag €t 705 m\ams pour 'amortissemenwhinamor?-

Le signal d’entrée de ce test est composé ds hiweaux de bruit
successifs. Le premier niveau de bruit se trouvdezid dwminstasthéorique (500 pUius), le
bruit saute ensuite a 100 mws, entre les deuxmin et enfin le bruit atteint une valeur
supérieure aminstar(600 MVkums).

Ce test consiste donc a imposer a I'entrée khwitidiscret et des deux
modeles cet « escalier » de bruit. Le modeéle Ineéamiété polarisé autour du second niveau de
bruit Oeseime = Oreer = 100 mVgys).

4 \ ‘
S2 _
20
o
= 721" Signal drentré
—Signal d’entrée
-4 ‘ M‘ ! ! ! !
0.2 T T T \ \

0minSTAB

2_02, ‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘
[
i)
[72)
[
|0_)—O.4 “““ .
réel
—0__._.mesuré
estimé
-06___ 5 .modeéle non-linéaire -
estme T MINAMORT
o . _.modele linéaire
estimé
-0.8 : | | | |
(b 1 2 Temp3(3)3 4 5

Figure 65 : Test de stabilité et d'amortissement.

La figure ci-dessus confirme que le modele Io@aire restitue
fidélement le comportement de cette boucle. Leghmsucorrespondant au circuit et a ce
modele sont tres similaires : elles oscillent pawi = 500 p\kus, le passage a 100 mws
provoque un dépassement similaire pour les dewédrat le second saut de bruit est
également amorti pour le circuit et le modéle nogdire. Cette figure illustre aussi les
limites du modéle linéaire en simulation. Ce darmst polarisé pour le second niveau de
bruit (100 m\kwms) et effectivement, pour le premier saut de breitmodéle linéaire a un
comportement tres proche du circuit. Cependans, dor second saut (de 100 g a 600
mVrws), le dépassement du modele linéaire ne correspbsdlument pas a la transition
amortie du circuit et pour cause : le modeéle liraéproduit, au facteur d’amplitude pres, sa
réponse au premier saut de bruit. On confirme dpre ce modele linéaire n’est valable
gu’autour de son point de fonctionnement.

Toutefois, en étudiant I'effet de la polarisatisur le modéle linéaire,
nous avons pu mettre en évidence la relation ernitreau de bruit en entréede) et la
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stabilité et I'amortissement de ce systeme. Eigaré 65 valide ce phénomeéne. Les niveaux
théoriqguesrminstaset ominamorTEXLraits de ce modeéle paraissent également cara@m voire
trop strictes. On peut effectivement constaterlguecond niveau de bruit se situe en-deca du
ominsTAB Sans deéclencher d’oscillation persistante et qeiedérnier saut de bruit est
parfaitement amorti bien que situé sewsamort

Ces différents tests ont permis de démontrevdidité et surtout
l'utilité de ces deux modéles. La simulation du ®lednon-linéaire offre une bonne
approximation du comportement statiqgue et dynamdjueircuit discret. Le modele linéaire,
utilisé avec I'hypothése (3.14), s’avere étre urdate a deux entrées concluant qui nous a
permis d’anticiper les subtilités liées a la sighilAussi, les résultats statiques de ce second
modele, quoique moins précis que ceux du prem@ameint une bonne idée de la justesse de
I'estimation de I'écart-type. Ces différents motifs satisfaction valident I'exploitation de la
fonction de transfert fournie par ce modéle.

D. Comparaison des correcteurs

Le modéle linéaire prédit que l'utilisation d’'worrecteur intégrateur assure
une estimation sans biais de I'écart-type mais compt la stabilité du systéme. La
perspective d'une estimation non-biaisée est aligsihante que la possibilité d’'instabilité est
inquiétante. Ce paragraphe consiste a comparepdefrmances des deux correcteurs
évoqueés dans le § B.3 a partir de mesures réalssgds circuit discret. On sélectionne donc
les configurations C (correcteur proportionnellegtorrecteur intégrateur) de la table 3.

Le modéle linéaire indique que 'amplitude desmomutations du comparateur
de boucledcg a une influence importante sur de nombreuses téaist@ues de I'estimateur
d’écart-type (erreur statique, constante de tersadilité). Ce parametre est pris en compte
par les modeles et la tension d’alimentation douiirest elle-méme réglable. Elle était de + 5
V dans le paragraphe précédent mais maintenartsjagjit de comparer des configurations
en vue de leur intégration en électronique intégi@d la tension d’alimentation ne dépasse
pas 3,3 V, nous abaissons autant que possiblméatiation de notre circuit de test, les AOPs
utilisés impose la valeur minimale = 3 V.

Dans un premier temps, reprenons les tests effectians le paragraphe
précédent et comparons donc le comportement descdedigurations.
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Figure 66 : Comparaison sur test statique.

La figure précédente est sans appel : la cordtgur E suit de trés pres le tracé
idéal tandis que la configuration C dévie tresamtnt du trac@&esiime = oreel. LES chiffres
vont évidemment dans le méme sens : I'erreur mayal®enla configuration C vaut 6,12 %
contre 1,12 % pour la E. Au-dela de ces chiffragdyril faut noter la différence de linéarité
des tracés : la courbure de la caractéristiquet @aggante. Une régression polynomiale du
second ordre valide cette observation : pour ldigoration C, le coefficient du second degré
vaut 0,0594 contre 0,0021 pour la E.

Cette différence a un impact sur la possibilig mégler finement notre
estimateur. En effet, la pente de ces caractanesigesime = f(oree) €St directement réglable
via la consigne. Grace a la grande linéarité deasactéristique produite avec le correcteur
intégrateur, il est possible d’obtenir une erretatigue moyenne inférieure a 1 % (sur le
circuit discret, on a pu atteindre 0,8 %). La catitéaobtenue avec le correcteur proportionnel
rend impossible une telle précision.

Le second test reprend les tracés des sautsuidellsr niveau de bruit ici passe
de 610 uV a 120 mV.
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Figure 67 : Comparaison sur test dynamique.

Ces deux réponses indicielles sont trés simdaires temps de descente pour
les configurations C et E sont respectivement 0,864,256 s. Nos deux configurations
offrent ainsi des dynamiques comparables. Or lestaenotes de temps inclues dans ces deux
configurations sont différentes. La configuratiométessite I'intégration d’un filtre passe-bas
de constante de temps 105 s tandis que la contiigard comprend une constante de temps
de 8,7 ms pour ce méme filtre et une autre de $@us le correcteur. Donc, pour obtenir la
méme dynamique, le correcteur proportionnel im@itjuntégration d’'une constante de temps
dix fois plus importante que le correcteur intéguat Ce résultat est di au second ordre
ameneé par ce nouveau correcteur et ravira les ptewrs de circuits analogiques intégrés. La
constante de temps de l'intégrateur demeure él€ées) mais ce chiffre est réduit d’'un
facteur dix par rapport au filtre de la configuoatiC. Cette réduction se concrétisera en un
circuit intégré de moindre surface.

La comparaison suivante vise a visualiser lesteffle l'instabilité due a
'emploi d’'un correcteur intégrateur. Pour ce faifentrée du systeme est connectée a la
masse du circuit afin de produire le niveau detbbeuplus faible possible. On observe alors le
gestimefourni par chaque configuration :
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Figure 68 : Comparaison de la réponse a un faitieuit.

| | |
-0.08 -0.06 -0.04

La configuration E fournit umestime tres régulier. Ce signal semble osciller
faiblement a une fréquence mesurée a 50,78 Hm@uient pas du secteur) et son amplitude
vaut 25 m\ép. La configuration C offre umestime bien moins régulier, mais d’amplitude
équivalente (28,7 mpp. Le correcteur proportionnel rendant la configiora C
inconditionnellement stable, ces fluctuations neveet étre des oscillations ; elles sont tout
simplement ce qui reste des commutations du corngarde boucle aprés qu’elles ont été
filtrées par le passe-bas. Cette comparaison maoyigela possible instabilité induite pas le
correcteur intégrateur est parfaitement gérablerevgpas plus perturbante que le
fonctionnement normal de ce circuit.

Le dernier test comparatif se penche sur la dymaendu seuil généré a partir
des configurations C et E en présence de potemtiatsion et de bouffées. A cette fin, un
signal artificiel composé d’'un bruit gaussien etsgikes artificiels (des périodes de sinusoide
de 500 Hz) est utilisé. Le « firing rate » de cesffées croit de 5 a 100 Hz. Le gairutilisé
vaut 2,2.
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semblable bien que la constante de temps intégnée ld configuration E soit dix fois plus
faible que celle de l'autre configuration. Malgrésl| tensions d’alimentation élevées
comparées a celle d'un ASIC (x 3V), on observecsite figure un écart statique entre les

Figure 69 : Comparaison de la réaction aux potergiel'action.

La figure 69 confirme que les deux configuratioost une dynamique

deux seuils. Cet écart serait plus important avecalimentation plus faible.
Ce test révéle également l'effet significatif destentiels d'action sur

I'estimation malgré les grandes constantes de tartijisees dans les deux configurations. Il
apparait clairement que les bouffées « repoussdtautant plus le seuil que le « firing rate »

est éleveé.

Le tableau ci-dessous résume les résultats teeamnhparaison :

Correcteur
proportionnel

Correcteur intégrateur

Précision de I'estimation
de I'écart-type

Faible linéarité
Nécessite un fort gaik
Compromis avees

Trés linéaire
Erreur statique
inférieure a 1%

Constante de temps de la

Nécessite un trés grang
et un faible gairK

Nécessite un grang
Indépendante de la

boucle (c) Comprorr_n_s avec la précision
precision
Stabilité Inconditionnelle Nécessite un grand rappg

ulF

Table 5 : Récapitulatif des inconvénients et avages des correcteurs proportionnel et

intégrateur.
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[1l. Conclusion

Ce chapitre expose le travail sur la détectiopatentiels d’action. Le but de ce travail
était d’envisager une implémentation en électromicanalogique intégrée d'un circuit
réalisant une détection par seuillage adaptatiftréeail de bibliographie a permis de repérer
un systéme adapté a cet objectif mais dont lepeances n’étaient pas optimales. Nous
avons donc développé un modele stochastique deestéhateur d’écart-type afin de
comprendre et corriger I'imprécision de I'estimaticdApres linéarisation, ce modéle a livré
une fonction de transfert qui nous a permis deviEoune solution théorique au probleme de
justesse de I'estimation : I'utilisation d’'un cacteur intégrateur.

Il était important de valider ces modeles et comdéir 'apport du nouveau correcteur
proposé. Pour ce faire, un circuit discret a étgelament utilisé et les mesures réalisées sur ce
circuit ont été confrontées aux résultats de sitrmriaobtenus a partir de nos modeles. Cette
validation a été tres satisfaisante.

Enfin, le circuit de test a fourni les mesureswyetitant de comparer la configuration a
correcteur proportionnel utilisée dans la littératet une configuration proposée dans ce
manuscrit incluant le correcteur intégrateur. Etdsgnier permet, conformément a nos
modéles, d’atteindre une estimation d’écart-typend’tres grande précision tout en réduisant
la constante de temps a intégrer.

Cette étude et ses résultats encourageants nousmiuits a concevoir puis réaliser
un détecteur de potentiels d'action par seuillageptatif dont les détails et le test
apparaissent dans le quatrieme chapitre de cée.th
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« Lorsque que l'arc-en-ciel des cultures humaings éini de s’abimer dans le vide creusé
par notre fureur ; tant que nous serons la et gxistera un monde — cette arche ténue qui
nous relie a I'inaccessible demeurera, montranble inverse de celle de notre esclavage et
dont, a défaut de la parcourir, la contemplatiacpre a I'hnomme l'unique faveur gu’il sache
mériter : suspendre la marche, retenir 'impulsiunm I'astreint a obturer 'une apres l'autre
les fissures ouvertes au mur de la nécessité atacipever son ceuvre en méme temps qu'il
clét sa prison ; cette faveur que toute sociétéaibd, quelles que soient ses croyances, son
régime politique et son niveau de civilisation ;edl& place son loisir, son plaisir, son repos et
sa liberté ; chance, vitale pour la vie de se débeeet qui consiste — adieu sauvages ! adieu
voyages ! — pendant les brefs intervalles ou negpece supporte d’interrompre son labeur de
ruche, a saisir I'essence de ce qu’elle fut etinaetd’étre, en deca de la pensée et au-dela de
la société : dans la contemplation d’un minéralspbeau que toutes nos ceuvres ; dans le
parfum, plus savant que nos livres, respiré auxcdaun lis ; ou dans le clin d’ceil alourdi de
patience, de sérénité et de pardon réciprogue,nquantente involontaire permet parfois
d’échanger avec un chat. »
« Tristes tropiques » [Claude Lévi-Strauss]
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Chapitre 4 : Réalisation sur silicium

Suite aux réflexions théoriques et aux simulativesanscrites au fil des deux
chapitres précédents, la réalisation d'un ASIC cem@ant amplification des signaux
biologiques et détection analogique de potenti@stidn fit décidée. Afin que cette puce
puisse étre utile au-dela de la vérification degetppements ci-dessus, elle comporte huit
canaux complets comprenant amplification plus diétec Cette puce doit étre également
caractérisée : on y trouve donc un neuvieme aroatéur dédié au test et un des huit
détecteurs est modifié pour en permettre un tgsoémdi.

Comme on I'a vu dans les chapitres deux et ttes circuits d’amplification et de
détection doivent étre paramétrables. Les pseuslsta@ces, entre autres, nécessitent des
tensions de polarisation ajustables, la détect@mnporte une référence, un gain N variable,
etc.. Le but a long terme étant d'utiliser ces witsc pour des implants, il ne serait pas
raisonnable de concevoir un ASIC qui nécessitéraft de polarisations ou de composants
externes. Le parti pris est donc de générer emrnimtéoutes les tensions nécessaires et
d’équiper la puce d’'une mémoire numérique charggeine communication SPI de contrdler
toutes les grandeurs variables de I'ASIC.

Plus techniquement, cette puce est réalisée surtaghnologie CMOS 0,35 um de
Austria Mikro Systems. Elle est alimentée en +1\6&t nécessite un courant de référence de
1 pA.

Derriére cet ASIC tres majoritairement analogigee, cache l'idée d'un « MEA
numerique ». On peut en effet imaginer placer as pkés des électrodes une ou plusieurs de
ces puces qui se chargerai(en)t alors de touaitetnent analogique du signal pour fournir au
systeme de traitement numérique un signal binadiquant simplement I'occurrence des
potentiels d'action. Nous avons baptisé cette saatin du nom de BASTA, pour
Bioelectrical Amplifier with Spike Thresholding Aptation.

[ ————————————— Rk N

__ SHTE99S S008I E
Figure 70 : Photographie de BASTA.
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La figure ci-apres présente le brochage de cefte pinsi que la disposition interne

des différents éléments :

Vdda
Vssa

i 2 out SW
i 3 out SW
i 4 out SW

=
w2
-
=1
=]
—_

=0 0 S8 S EEEsEEE=E

=
2

g
=
g

5]
~

i 6 out SW
i 7 out SW
i 8 out SW
i 1 out SP
i 2 out SP

i 6 out SP
i 7 out SP
i 8 out SP

i 5 out SP
ct 1 in

L1 Dete
& | Detec

t 2 in

Ampli_test_in+ | 2 ) Detect 3 _in
Ampli_test_in- [ 2 Amplificateur 1 Amplificateur Détecteur 1 Detect 4_in
Ampli_test out+ R de test Detect_5_in
Ampli_test out- B Détecteur 2 Detect_6_in
Ampli_test_SP Y [ Amplificateur 2 BASTA Detect_7_in
Ampli_test SW B Détecteur 3 Detect 8_in
Ampli_1_in- | 2 Amplificateur 3 Vssa
Ampli_1_in+ [ 2 mpliticateur L Detect 1 _out_h
S L —
Ampli 2 in- | 8 = Détecteur 4 Detect_1_out_b
Ampli 2 in+ [ 2 Amplificateur 4 L@ ) | | Detect 2 out h
Ampli 3 in- |3 S 9 Détecteur 5 Detect 2 out b
Ampli_3 in+ [ 2 5 § Detect 3 out_h
Ampli_4_in- | & | Amplificateur 5 8 o Détecteur 6 Detect_3_out_b
Ampli 4 in+ | 3 5 & Detect 4 out h
Ampli_ 5 in- | 2 S Dé Detect_4_out_b
—)— : . S étecteur 7 = ===
Ampli_5 in+ | 2 Amplificateur 6 % Detect 5 out h
Ampli_6_in- | 2 Détecteur 8 || Detect 5 out b
Ampli_6 in+ | 2 Amplificateur 7 adapté au test = Detect 6 out h
Ampli_7 in- | 2 Detect_6_out_b
Ampli_7 int+ [ 2 &L Detect_7 out_h
Ampli_8 in- [ | Amplificateur 8 \Q\\“O Detect 7 out b
Ampli_8 in+ | 2 ~ Detect_8_out_h
00000
S B g X (O] - [ S I S Ay AL 2D B0
SESSEZI22833782255887
> o & ETCEETPT R dre N5 R
< oy
8 ° EESE >323>§;w,
L = S wn v 9
= E85 722883
3 S, ‘5' 3 g Tis R
- ‘5 —
S © 2 §|
2z
. Tension d’alimentation
. Courant de polarisation |: Entrée
- Port analogique |: Sortie
D Port numérique |: Point de test bidirectionnel

Figure 71 : Brochage et disposition interne de BAST

On y trouve les amplificateurs, a droite, placés plus pres des huit entrées différentielles
du systéme et les détecteurs alignés, a gauchesh@® des sorties numériques de détection.
Au centre, se trouvent la mémoire et le génératdertensions et courants variables.
On notera que les 16 sorties des amplificateurstsameressibles et que la connexion entre
amplification est détection est a réaliser a I'extur de I'ASIC.
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l.  Implémentation

A. Amplificateurs

Sans surprise, l'amplificateur implémenté dang é&IC reprend tres
largement I'étude du chapitre 2. Il se compose dwamier étage différentiel a forte
impédance d’entrée (étadgeet de deux deuxiemes étages paralleles (éRme2b). L'étage
2a est destiné a amplifier les potentiels d’acti@mdis que I'étag@b, dont la fréquence de
coupure haute est basse, a vocation a amplifieLF&%s et les ondes lentes. La figure ci-
dessous offre une vue d’ensemble du circuit d’afeption :

Etage 2a
p—e— e — 2 —.

L i (R} |

Al +TAIA | e 4' |§ |

%h uAi

|
R
<]
FS| Dﬂ | .
C DL‘ i IS g _i
Co .
<] |

G,

i Vour sw >

&)

Etage 2b

Figure 72 : Schéma de I'amplificateur standard.

Le principal changement par rapport au chapitres@ I'ajout de I'étage2b
dédié aux ondes lentes et LFPs. Cette option al&isie pour plus de modularité. Dans
certains projets, les travaux sur les flots paticpges en particulier, I'activité des slow-waves
est autant si ce n'est plus étudiée que la présdecspike (Lebreton et al.,, 2015). La
possibilité d’avoir un canal dédié a ce type denalgest alors intéressante : le filtrage
analogique des fréquences supérieures aux LFPsepeda choisir une fréquence
d’échantillonnage adaptée a la lenteur de cesigna

Chacun de ces trois étages a une composanteltdgefi passe-haut. La
fréquence de coupure de chaque étage est déterpand& valeur de ses pseudo-résistances
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réglée par leurs tensions de polarisatidiné et Viunn, Voir chapitre 2 § 111.D). Ces tensions
sont programmables sur toute la gamme de tensib%+V) et permettent donc de faire
varier ses fréquences de coupure basse sur ureedamgme allant du mHz au kHz. L'étage
2b étant destiné a amplifier les basses frequencesgial fourni par I'étagd, il convient
alors que ces deux étages aient la méme fréquenoeughure basse. Leurs pseudo-résistances
ont donc la méme polarisatiox§12s et Vini2n), déterminée par un seul et méme mot de 6 bits
dans la mémoire. La fréquence de coupure bass&tdgd2a est indépendante des deux
autres de facon a pouvoir couper les ondes lentes eonserver que les potentiels d’action.
Toutefois, on peut également utiliser I'étedge pour transmettre toutes les composantes du
signal, il suffit alors d’abaisser sa fréquencecdapure basse et de régler a 0 le courant de
polarisation de I'étag@b qui sera donc inutilisé. Il est également possildene s’intéresser
gu’aux potentiels d’action, c’est alors la fréquemie coupure basse de I'étdgequi doit étre

élevée.
Deux canaux dédiés | |
/ | / 2a | 3 Potentiels
/ \ . R | d’action
I A L A
T T

i_ T T T T T T >| lentes
Canal unique signal —_—— e — === ==
complet | I Potentiels
P | 2 | d’action
! al—s "7,
s s Ondes
e e lentes
> . |
{ { { { { > | .
@ - \z - iz .
R AN 261, com
i_ T T T T T T >| inutilisé

Canal unique potentiels T

. I
d’action seuls | :
/'| Ja | s Potentiels

d’action

T 1T 1T 71 71> |

S ) : |
- % 0«% % % \| 2b -—y Canal
T T T T T

o inutilisé

Figure 73 : Différentes configurations fréquentieds de I'amplificateur pour la séparation
des composantes du biosignal. Sont représentébdesles passantes des trois étages : 1, 2a
et 2b.

Les capacités de ce circuit sont toutes des kycpet les pseudo-résistances
sont, conformément au chapitre 2, des « classe.ABe>eircuit ne comportant pas de CMFB,
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un effort a été fourni, au niveau du layout, panmtér de restreindre la dispersion entre les
capacités et les pseudo-résistances appariées.iguae fci-dessous est un exemple
d’assemblage de deux contre-réactions A et B camaptechacune une pseudo-résistance de
quatre transistors (deux P, deux N) et une capé&ritde 200 fF, réalisée a l'aide de deux
capacités en parallele.

Ca Cg
Na
Cg Ca EZ
Ng
-
:

Figure 74 : Disposition croisée des éléments pasdifes composants repérés en rouge
forment une contre-réaction RC notée A, les vertmstituent la seconde notée B (C pour
capacité, P pour transistor PMOS et N pour transisNMOS).

1. Etage 1

Les travaux présentés dans cette thése sontitgpldans plusieurs
projets menés en parallele. Ces projets ont desquies expérimentaux évolutifs et aucun
n'en est encore a I'étape de I'implant. Cette immitd des projets a deux conséguences.
Premierement, les manipulations se déroulent enexrgivo avec des configurations
d’électrodes variables, en particulier en ce guiceone les électrodes de référence. Certaines
combinaisons d’électrodes entraineront probablernandffset important que notre premier
étage devra supporter. Deuxiémement, la contra&nezgétique gu’impliquent les implants
n’'est pas immeédiate, on peut alors se permettreodsommer a bon escient sur ce premier
étage. D’autre part, I'utilisation de deux OTAs date les performances en bruit, il faut donc
utiliser une structure d’OTA tres faible bruit. Paes trois raisons, la topologie « balanced
OTA » a été choisie pour ce premier étage. Les mines des transistors de cet OTA sont
celles que l'on trouve dans le chapitre 2 (figu®.3 Ces deux OTAs fonctionnant en
parallele, leur disposition sur le layout suit I&mre régime que les éléments passifs. Ainsi
leurs deux paires différentielles sont mélées l'afautre et les différents miroirs de courant
sont entrelacés.
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Figure 75 : Double OTA du premier étage. Les mirsifournissant les deux courants de
polarisation sont en haut, les paires différentiedl se trouvent au centre et le reste des
circuits en bas. Les transistors composant I'OfAsont représenté en rouge ; ceux de

I'OTA18, en vert.

Le gain de ce premier étage est fixé a 200 B)6 lda valeur deC, de la
publication (Reid R. Harrison, 2008) a été conser(@)0 fF),C, vaut alors 20 pFC_ est
fixée a 3 pF. En faisant varier le courant de psddion des deux OTAsIsp) de 4 a 10 YA, la
fréequence de coupure haute de ce premier etaged@i2 a 5 kHz. Le bruit ramené en entrée
généré par cet amplificateur varie également aveolirant; de 3,9 a 2,9 pMus.

Des portes de transmission ont été ajoutéetastontre-réaction pour
disposer, malgré les conclusions du chapitre 20 dwde « FS » sur ce premier étage. Des
portes de transmission ont été préférées a de esmnsistors P dans le but d’assurer un
faible Ron quel que soit I'offset subi par ce premier étage.

2. Etage 2a
Ce deuxieme étage reprend lui aussi les resutkatchapitre 2 si ce
n'est que ses capacit€s, sont « variables » comme l'indique la fleche @i fraverse sur le
schéma de la figure 72. Ces capacités peuvent qgrenahtre valeurs : 1, 2, 3 et 4 [
valant elle aussi 200 fF, cet étage a un gain blride 5 a 20. L’AOP utilisé pour cet étage
est un OTA Miller suivi d’'une source commune. Iheomme 3 pA.
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Figure 76 : Schéma détaillé deig; les commandes £mpii 1 et Gimpii 2 SONt contrdlées par la
mémoire, donc pilotables via la communication SPI.

3. Etage 2b

Cet étage utilise les mémes capacités variadblegue I'étage2a. Les
gains des deux deuxiemes étages sont commanddsspdeux mémes bits de mémoire
« Gampli_1» et «Gampli 2». LesCop valant également 200 fF, les gains des deux casank

toujours identiques.

Ce deuxiéme étage utilise un OTA a faible trandactance pour
former avec sa capacité de cha€ye (10 pF) un effet passe-bas. Le courant de potarisa
de cet OTAI, est réglable de 200 nA a 2 PA, ce qui permet geadeér la fréquence de
coupure haute de 1 & 10 Hz. Pour atteindre destiiguences, 'OTA utilisé doit avoir une
transconductance de l'ordre du nS. La topologidisagd consiste a utiliser une paire
différentielle suivie de plusieurs miroirs de cauratténuateurs pour diminuer le..gLa
figure ci-dessous représente le circuit de cet @At chaque miroir est cascodé et divise le

courant par 24.
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Figure 77 : Schéma de I'OTA a faible,gde I'étage 2b.

4. L’amplificateur de test

Cet amplificateur de test contient les mémegestaque les huit
amplificateurs des canaux standards, il est coméngad les mémes mots de configuration.

bY

Seule la connexion entre les étages a été moddiéefacon a pouvoir les tester

indépendamment.

Vtest_IN->

VtestﬁIN+>

—— Viest_out- >

—Viest_out+ >

U

Etage 2a Viest_out_sp

Etage 2b Viest_out sw >

Figure 78 : Connexions de I'amplificateur de test.
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B. Détecteurs de potentiels d’action

La conception du détecteur de potentiels d’adtigplémenté dans BASTA est
issue des travaux présentés au chapitre 3 de tbéte. On ne sera donc pas étonné d'y
trouver un correcteur intégrateur. Mais le circuitplémenté comporte également des
éléments qui n'ont pas été traités dans ce chaihi&erique : I'écréteur utilisé pour limiter
'amplitude des commutations du comparateur, lesgaateur, le gain N variable, le double
seuil. Sur les huit détecteurs de BASTA, I'un arétddifié afin d’en permettre le test bloc a
bloc. La figure ci-dessous détail le schéma duatéte implémenté :

Estimateur d’écart-type

VII[,

I
| -
I T OTA;
. Ecréteur + — 3 oF
| T

| Vio I

| i{

I - Rpscudo OTA4

| AOP, Consigne
. 100 fF

I

I

;F 720 kQ

S —

W h | o
20 kQ % Détection
<I—/\/\/\/\/;L- “| basse
AOPp - I
>

100 kQ .
AW - |
COMP) - | Détection
- haute
. .
I

Figure 79 : Circuit du détecteur de potentiels dtamn.

0o

i Générateur de seuils et détections

Ce détecteur a été dimensionné comme suit : lildp des commutations du
comparateur de boucleldg) est réduite par I'écréteur a 0,9 V, la fréequedeecoupure du
filtre de boucle vaut 100 Hz, la constante de g I'intégrateur est variable et sera réglée
autour de 10 s et le gaiMest lui aussi variable de 1 & 11. Etant donnésluéfses et d’aprés
le chapitre 3, les niveaux de bruit assurantdhikte et 'amortissement de la boucle valent
respectivement 218 |Rwis et 871 p Wwms (voir chapitre 3 § 11.B.3). Le bruit minimal en
entrée de I'amplificateur étant 2,9 w et son gain le plus faible 60 dB, le seul bruit de
I'amplificateur assurera la stabilité et 'amorassent de I'estimateur d’écart-type.

1. Estimateur de rapport cyclique

Cet ensemble, constitué initialement du comparatie boucle et du
filtre passe-bas, est un élément essentiel deniattur d’écart type car il estime la grandeur
a réguler. Cette estimation doit étre réalisée baais et son exactitude dépend fortement de
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la linéarité du moyennage des commutations du coatgaa. Or cette opération nécessite un
filtre passe-bas ayant une constante de tempsivestant élevée. Un tel filtre est
généralement intégré en utilisant un couple-gC. Malheureusement les OTAs sont réputés
pour avoir une plage de linéarité étroite, aindilteage de commutation « rail-to-rail » par un
OTA classique fournit une image tronquée du rappgetique. La figure ci-dessous montre
(courbe rouge) la moyenne obtenue en sortie ditne i, — C réalisé avec un OTA a paire
différentielle classique. Il apparait clairemenede rapport-cyclique n’est pas correctement
estime, contrairement au résultat obtenu avec uh IDiearisé (courbe verte). Cela démontre
bien la nécessité de concevoir un estimateur deorépyclique linéaire.

T T T T T T
1.5F — A = 3,3V et OTA non-linéaire)
A =09V et OTA linéaire
cB

1, -
>

@ 0.5 ,
T
Q
9]
2]
8

o 1
=
©

L -0.5F 1
S
n

-1+ -

-1.5+ -

| | | | | | | | |
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

Rapport cyclique

Figure 80 : Estimations du rapport cyclique d'ungmal de 100 kHz obtenue avec un filtre
passe-bas de fréequence de coupure 100 Hz ; la ceuduge est obtenue avec un OTA non-
linéaire et des commutations « rail-to-rail » ; keerte avec un OTA linéarisé et des

commutations réduites.

a. Comparateur de boucle

Le comparateur de boucle est le premier composie
'estimateur de rapport cyclique. Une topologigdist étages a été choisie, elle comporte un
premier étage de préamplification, un étage dest@tet un étage de sortie.
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Figure 81 : Circuit du comparateur de boucle.

b.  Ecréteur

Le comparateur ci-dessus est typiquement slian inverseur
CMOS pour fournir de des commutations « rail td »aiNous avons vu dans l'introduction
de ce paragraphe que la linéarité du filtrage decoenmutations est primordiale a un bon
fonctionnement de la boucle. Nous avons égalemewuliaws le chapitre 3 que I'amplitude de
ces commutationsi€s) entrait en compte dans la constante de temps ldeucle (expression
(3.13). Il y a donc un double intérét a réduirenifditude de ces commutations : la boucle en
sera ralentie et la contrainte sur la linéaritdidie de boucle en sera réduite.

Cet écréteur est un inverseur CMOS « pincé tse edeux
tensions qui correspondront donc aux niveaux dgesdfes tensions sont connectées aux
sources de l'inverseur via AOP montés en suiveargedsions. L'étage de sortie en classe A
de ces AOP limite la consommation de l'inverseus ldes commutations. Les tensidfiset
V1 sont de signe opposé et d'une méme valeur abspistalble via la mémoirelcs est donc
réglable. Chaque AOP consomme 1,2 pA.

Vi

—=

Out

—-

Vs
Figure 82 : Schéma de I'écréteur.
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C. Filtre passe-bas de boucle

Il faut donc concevoir un OTA ayant une plage lthéarité
supérieure ou égale 4. Les paires difféerentielles a sources déegénérgesimee linéarité
supérieure, mais cette linéarité a un colt quipsiexe en courant consommeé et en résistance
intégrée, 'implémentation sur un ASIC est dondaddé.

Vb

Ihiu\

vm/ v \Vl

V+ Ibizls - Idil‘l‘ V.

Tbias * Laifr

Figure 83 : Principe de la paire différentielle osirces dégénérées.

Dans cette configuration, les transistors dedlige différentielle
doivent étre considérés comme de simples suivearsirain commun, la différence de
potentiel V:+ - V. se retrouve donc copiée aux bornes de la résestarcqui entraine

, s , Vi—V_ . }
Papparition d’un couranty;;; = =—, courant qui s'ajoute ou se soustrait donc auasur

de polarisation des transistors de la paire diffée#le. La plage de linéarité est alors simple a
calculer : si la valeur dkyir atteint celle déwias, Un des transistors ne sera plus polarisé et ne
remplira plus son réle de suiveur de tension. Empgre approximation, la plage de linéarité
est donc égale aRlpias

La transconductance de cette paire différdatadt donc égale a
linverse de la résistance. Or la transconductateeet OTA doit étre suffisamment faible
pour conférer au filtre §— C une fréquence de coupure basse. La technegendoirs de
courant atténuateurs utilisée pour 'OTA de I'ét@pede I'amplificateur peut étre reprise ici
et réduire la transconductance de cet OTA linéaire.

On a choisi d’intégrer une forte résistancelde MQ afin de
limiter le courant consommeélaas = 500 nA. On atteint alors une plage de linéat#éplus
d’'un Volt, en réglantcg a 0,9 V, on obtient alors un filtre qui fournitaibonne image du
rapport cyclique (cf. courbe verte de la figure.80)

2. Soustracteur

Au cours du chapitre 3, le soustracteur n’a s spécifiquement
étudié. En électronique discréte, un soustracteutetision analogique est classiguement
réalisé a l'aide d’un AOP et d’'un jeu de quatreistdmces. Intégrée, cette solution serait
gourmande en énergie et sensible aux mismatch @mstances. Dans la littérature, la
soustraction est réalisée a l'aide d’'une simpleepdifférentielle. Or la simulation a montré
gue cette soustraction devait, a I'instar du fijjeraétre linéaire. Aux mémes maux, les mémes
remedes : le soustracteur reprend la paire diff@lé:n & sources dégenérées du filtre de
boucle. Cette paire différentielle est associéa aniroir de courant cascodé pour composer
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un OTA de Miller linéaire. Le courant sortant d¢ €ETA est injecté dans une résistance
égale a l'inverse de la transconductance de I'OifAen résulte une tension égale a la
soustraction des tensions d’entrée. Une capacitplasée en paralléle de cette résistance
pour stabiliser le tout.

VDD
1

500 nA d) d) 500 nA

R

W_
- -

— Vout

1/gm

(— )
1

VSS

Figure 84 : Soustracteur a paire différentielle @srces dégenérées.

3. Correcteur intégrateur

La principale contrainte qui incombe a cet indégur est la grandeur de
sa constante de temps. En termes de linéaritdpceebt moins critique que les précédents. Le
signal d’entrée de ce correcteur correspond aelerde la boucle, un signal qui est donc
appelé, en régime stationnaire, a étre procheme zé

La topologie choisie est un schéma classiquetédjrateur avec un
AOP, une capacité sur la contre-réaction et uristeége (fig. 79). Etant donnée la grandeur
de la constante de temps, la résistance sera enel@sésistance, ce qui limite la capacité a
intégrer. Nous avons choisi d’implémenter ici auss pseudo-résistance « classe AB ». Car,
si en régime stationnaire I'erreur est amenée @ fétble, ca ne sera pas toujours le cas. A
'allumage du systéme ou lors de variation bruthleniveau de bruit, cette erreur en I'entrée
du correcteur peut prendre des valeurs importakte€omme la boucle est congue pour étre
lente, I'erreur sera éloignée de 0 pendant plusisecondes. Il parait donc plus sage d’assurer
un minimum de linéarité en utilisant une pseuddstésce « classe AB ».

L’AOP utilisé ici est un OTA Miller suivi d'un tdge a source
commune. Il consomme 1,25 pA.

4. Générateur de seuils et détection

Cette partie est moins critique que I'estimatdiécart-type. Son réle
est d’amplifier les fourni pour générer deux seuils symétriques etaét les dépassements
de ces seuils. Nous avons décidé d'implémenteoubld seuil pour permettre d’appliquer la
technique du double seuil évoquée dans le chaitrenais aussi pour une raison plus
pragmatique : au cours de certaines expeériencedeteeteur de potentiel d’action peut se
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trouver confronté a des spikes monophasiques @b $&$ branchements effectués, les spikes
peuvent étre aussi bien positifs que négatifs.

a. Génération des seuils

Le seuil négatif est produit en amplifiant de grace a un
amplificateur non-inverseur a gain variable. Un geurésistances est intégré dans I'ASIC et
est configurable via un mot de 6 bits de la mémadieeseuil haut est généré a partir de ce
seuil bas, grace a un amplificateur inverseur die ga

Les AOPs utilisés ici sont un peu plus compdexee leurs
homologues précédemment présentés. Le rble deesesatnplificateurs est de maintenir a
leur sortie une tension continue dont la valeurtpearier de quelques mV a quelques
centaines de millivolt voire plus d’un volt. Or cA®Ps sont chargés par des résistances de
faibles valeurs (200€& maximum). En ce qui concerne le générateur dé ségatif, pour un
gain N = 3, la charge totale vaut 6Q.kAinsi, dans le cas peu probable ou la tensiosedd
est aussi élevée que 1 volt, cet AOP doit déliurecourant de plus de 16 pA. Ce qui est loin
d’étre négligeable si on compare ce chiffre auxsoommations des autres blocs de ce
détecteur de spikes qui ne dépassent pas les B péserait donc pas raisonnable d’utiliser
ici des AOPs ayant un étage de sortie fonctionremtclasse A, ca imposerait une
consommation constante inutilement élevée. Le sahéen’AORxg utilisé pour générer les
seuils de détection est représenté dans la figulessous, il consomme 7,1 pA et dispose
donc d’'un étage de sortie fonctionnant en classe AB

E a
} JE { E‘FHL 2,7 nA
R R
500 fF |

P e

Yoo |
- 1
v g
Vio 500 fF —
+- b T

R

L
Vss

Figure 85 : Schéma de I'AOR utilisé pour générer les seuils de détection.

b. Comparateurs de détection

Le niveau d’exigence qui pése sur ces compaatest bien
moindre que pour le comparateur de boucle. C’estqumi ils sont bien plus simples et
consomment moins que ce dernier. Leur structureengpcelle des AOP classe A : un OTA
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Miller et une sortie en source commune, sans capadel compensation. lIs consomment 1
MHA.

5. Circuit de test du détecteur

Le détecteur n°8 est modifié de facon a renassiple la mesure des
différents signaux et le test des blocs qui le cosept. Les sorties du comparateur de boucle,
de I'écréteur, du filtre de boucle, du soustractéeirc et les seuils sont connectés a des
broches de test. Des portes de transmission oningééées dans la boucle de maniéere a
pouvoir I'ouvrir et injecter de I'extérieur des seyx de test spécifiques a chaque bloc. Ces

portes de transmission sont pilotées numériquemeptis la mémoire (signaux SW sur la
figure 86).

Sortie comparateur Sortie écréteur

SW glitche|

SW comp
AOP,
SW sigma

Ecréteur

+ z .
20 kQ COMP, Détection
- basse
AOP»g '

: —Ceuna>
100 kQ

cow>[ Do,

Figure 86 : Circuit de test du détecteur.

On remarquera les deux portes de transmissiomeoteées au bit

« SW_glitche » qui permettent de ne pas propagersampaux de commutations jusqu’aux
broches de test afin d’éviter tout rayonnement dapsice.

C. Circuits annexes

La mémoire et le générateur de tensions et ctaixamiables sont décrits dans

I’Annexe A de cette thése. Outre la réalisatiortee deux blocs, on y trouvera I'organisation
de la mémoire.
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Nous listons ici les différents mots de cette mgenauxquels la deuxieme
partie de ce chapitre fera référence :

* Le mob code la valeur du courant de polarisation des OdAd’étagel, courant
nommeél:. Ce mot est codé sur 6 bits, sa valeur varie derng a 63.

* Le mot (6 bits) code la valeur du courant de polarisatien'OTA de I'étage2b,
courant nomméoy.

* Le mok (6 bits) code la valeur des tensions de poladeadies pseudo-résistances de
l'étage 2a (dédié a I'amplification des hautes fréquencesncdaes potentiels
d’action). Ces tensions sont nomm&esa et Vinza.

* Le mog (6 bits) code la valeur des tensions de poladsales pseudo-résistances des
étagesl et 2b (dédié a 'amplification des basses fréequenceac des ondes-lentgs
Ces tensions sont nomméési 2 et Vinizb.

* Le gain de de I'amplificateur est codé sur un mbtit que nous appellero@mpi. Sa
valeur sera donnée en binaire.

* Lemot (6 bits) code la valeur des tensions d’écrétagedééecteursvg etVy).

* Le mok (6 bits) code la valeur des tensions de poladeatie la pseudo-résistance
utilisée par le correcteur intégrateur. Ces terssgmmt NOMmmeegpint €t Vinint.

» Le motk (6 bits) code la valeur de la tension de consign&eConsigne

* Lemot (6 bits) code la valeur du gaides détecteurs.

. Testde ’ASIC BASTA

A. Environnement de test

Le test de cet ASIC a été réalisé grace au trdeadilahmoud Ben Gamra qui a
développé, au cours de son stage de fin d’étuddsader ESECA a TENSEEIHT, une carte
de test et le code VHDL embarqué.

Le code VHDL a pour objectif le remplissage lanmoére de configuration
contenue dans la puce. Il génere donc des trameso8Posées de trois signaux : I’horloge,
les données et la commande d’écriture. Notre ménwaint organisée en huit mots de huit
bits, une trame envoie les huit bits de donnée (EBBremier) suivis des trois bits désignant
l'adresse de la mémoire a remplir (toujours LSBpeemier). Ce code est flashé dans un
FPGA Spartan 3 sur une carte de développementeDtgil

La carte de test est un PCB quatre couches dg 15 cnf. Elle fournit
l'alimentation symétrique + 1,65 V nécessaire aSI& ainsi que le courant de polarisation
global de 1 pA. Cette carte héberge égalemenetimte numérique entre la carte du FPGA
qui fournit des données codées entre 0 et 3 VASIC qui recoit des signaux numériques
codés entre -1,65 et + 1,65 V. Des optocoupleurgtnutilisés a cette fin. Enfin cette carte
de test contient des générateurs de tensionscaudtants variables de substitution & ceux qui
sont intégrés a la puce.
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Figure 87 : Environnement de test.

B. Test des circuits annexes

1. Premier test: le générateur de consigne

Le générateur de tensions et courants varigsesommandé grace au
protocole SPI via le remplissage de la mémoire. tee tensions générées sert de consigne
aux boucles d’estimation d’écart-type. Cette camsigst directement connectée a une broche
de test.

Le premier test consiste donc a programmer ledada mémoire qui
régule cette consigne et a mesurer la tension meseir la broche de test correspondante.
Les grandeurs variables de BASTA sont codées subits. La figure ci-dessous présente
donc la tension mesurée sur la broche « Consigraisles 64 valeurs prises par le mot de la
mémoire correspondant.
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Figure 88 : Résultat du premier test,otsigne€n fonction du mot envoye par SPI.

La consigne varie donc avec son mot de configuraur toute la plage
de tension d’alimentation de cet ASIC et suit fihééent le résultat de simulation. Ce premier
test est riche en renseignements et donc en nu#isatisfaction. Tout d’abord, il valide le
protocole SPI, le remplissage de la mémoire eg#inisation de cette mémoire : on remplit
bien le mot qui nous intéresse et on y met la vadeuhaitée. La partie numérique de la puce
est fonctionnelle, tout comme les optocoupleurs.ré&iltat sera confirmé par la suite : la
mémoire de BASTA fonctionne parfaitement. Ce tedide également la valeur du courant
de polarisation global de la puce et ses nombrengsepies internes. Les tensions variables
du générateur sont produites a partir d’'une sodeceourant variable et d’'une résistance
intégrée. La linéarité de ce premier tracé indigioec que la source de courant variable
implantée est fonctionnelle voire que son layottr@suste aux mismatches.

2. Test des tensions variables

a. Tensions symeétriques

La consigne est un cas particulier des tensiamgbles. Les
autres sont en effet appariées : elles serventaiger les pseudo-résistances « classe AB »
(Vip2a €t Vinza, ViP12b €t Viniob, Vipint €t Vinint) OU @ fournir & I'écréteur ses tensions limités (
etVh). Ces couples de tensions sont commandés chacum paot de six bits de la mémoire.
Et le générateur est concu de telle facon (cf. Aan&) que les tensions sont opposées en
signe mais de valeur absolue égale. Comme poueleier test, ces tensions sont mesurées
pour les 64 valeurs possibles du mot de la ménteurecorrespondant.

124



1.5 3. il
\z;;\
A
RS
AN
17 \\~\\ 1
N,
. . \\\\\
...V, simulation -
bas e R
. . A o B
0.5F1{---V simulation NS .
haut N S
SN
..V SOA
S\ B \\\\\\
< AN
c ---V SN
§e] or H SEEIN .
2] RIS
S rP2a AN
- v AR
rN2a AT
05 Viproy IANNOR i
---Vinizb NN
-1
-1.5 .
o | | | | | |
0 10 20 30 40 50 60

Mot de configuration sur 6 bits
Figure 89 : Test des tensions internes symetriques.

Ce test est également concluant. Les tensiém&rges sont
effectivement en opposition de signe et variergdarent sur plus de 2,5 V. Le pas moyen
vaut 37,3 mV. Cependant les courbes révélent umnirénient attendu. A cause de
limportante incertitude des résistances intégrées,pentes de ces caracteéristiques varient
d'un générateur a l'autre. Et pour des courantsomants donc pour de grands mots, la
différence de tension entre deux générateurs pawvgrer plus grande que le pas moyen. La
conséguence d’un tel comportement est que le réglagces tensions ne peut pas réellement
se faire a priori. Si on veut régler précisémerg tréquence de coupure ou I'amplitude des
commutations de I'écréteur, il faut mesurer lesimms fournies par chaque générateur.

b. Utilisation de plusieurs ASICs

BASTA est un ASIC d’acquisition huit canaux les MEAs
disposent tres frequemment de plusieurs dizainéeatfrodes. Plusieurs puces seront alors
utilisées en paralléle et pour que le traitementatgaux différents soit équivalent, il faut au
moins que les tensions de polarisation soient comesia tous les ASICs.

Or, en raison de la dispersion des valeurs mssstances
intégrées, le méme code envoyé a deux puces difé&r@e fournira pas les mémes tensions.
La figure ci-dessous illustre ce probléme.
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Figure 90 : Générations de la consigne sur trois KES différents.

Pour unifier les tensions de polarisati@néigns VH, €tc.), il est
possible de profiter de la simplicité des sourcestehsions intégrées en les mettant en
parallele. En effet, chaque source de tension étaatsource de courahtdébitant sur une
résistancdr, la mise en paralléle desources équivaudra a une source de comrdrgur une

L.R.

n
En plus d'unifier les tensions de polarisatiaette stratégie
permettra un réglage plus fin des tensions, a tiondde pouvoir configurer chaque puce
indépendamment. En effet, le quantum de courant gloaque puce sera toujours le méme,
par contre, toute les sources de courant débitedons sur une résistanoefois plus faible.
Le quantum de tension sera alorf®is plus faible que si on n’utilisait qu’'une seyduce.
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C. Test de I'amplificateur

Nous allons mesurer le gain, la bande passamtaruit, la réjection de mode
commun et la linéarité de 'amplificateur implémeians BASTA.

1. Amplificateur de test

L’amplificateur de test est une mise en parali@és trois étages qui
composent chacun des huit amplificateurs stand@etse mise en paralléle limite I'intérét de
son premier étage. En effet, on a vu précéedemmantagbande passante de ce premier étage
dépendait de sa charge, on a méme redimensionogpkcité de charge de cet étage en
prenant en compte I'impédance d’entrée des secétages. La mise en parallele modifie la
charge du premier étage de test, il ne sera émuaébrievement, pour s’'assurer de son
fonctionnement.

a. FEtagel
On a vu dans le chapitre 2 qu’en DC, chaque @& Aet étage 1
constituait un suiveur de tension indépendant. €ut périfier cette particularité en faisant

varier la tension continue d’'une des deux entr¥gs)(tout en observant les deux sorties de
cet étage. L'autre entré¥|(.) est laissée a la masse.

0.4
’>'\ VOUT+
<~ 0.21 *
@) _VOUT—
o
c 0
.S
2
o —0.2r- .
|_

_04 | | | | | |
-0.2 -0.1 0 0.1 0.2 0.3

Tension DC imposée a VIN+ V)
Figure 92 : Test du comportement DC de I'étage 1.

Ce test montre bien que la soiigut+ suit en DC I'entréd/in+
alors que l'autre sortieVout- ne subit pas le changement de polarisation déréeret reste
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proche de la masse &ln- est connectée. Ce test ne couvre pas la totaité dynamique
d’entrée du systéme et pour cause : a partir d@Gtm3V d’offset surVin+, la sortieVout+
décroche et sature a £ 1,65 V. On arrive donclimige de la tolérance a l'offset des OTAs
de cet étagé.

Sans mesurer le gain ni la bande passante de agg,ét
'amplificateur de test offre la possibilité de ifiar une premiere fois I'amplification d’'un
signal sinusoidal. Pour ce test préliminaire, aglerde courant de polarisation des OTAs au
maximum Mob = 63) et les pseudo-résistances polarisées eméndéeeanot = 22.

10

Tension (mV)
o

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18
Temps (ms)
0.6 \ -
Sortie +
0.4 —Sortie —||

Tension (V)
o

-0.2

| | | | |
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18
Temps (ms)

Figure 93 : Test préliminaire de I'étage 1.

Ce premier test nous permet d’observer desagigde sortie en
cohérence avec le sinus imposé en entrée. La Siie est bien en phase avec I'entkée:
tandis que la sorti¥out- présente une inversion de phase attendue. Laefhiférd’amplitude
entre les deux sorties n’est toutefois pas bonesgmnce qui concerne la réjection du mode
commun.

b. Etage 2a
Cet étage doit avoir le comportement d’un dilrasse-haut de

gain variable entre 5 (14 dB) et 20 (26 dB). Un metdeux bits est utilisé pour établir ce
gain, il est désigné par I'étiquetteGgmpii ». Sa bande passante est censée s’étendre d’'une
fréquence de coupure basse réglable a la limiterdduit gain x bande passante de 'AOP.
La fréquence de coupure basse varie avec la patianssymeétrique des pseudo-résistances.
Pour tracer les diagrammes de Bode ci-dessous,avauns polarisé les pseudo-résistances de
cet étage grace au générateur interne de tensior&rgquesVipza €t Vinza réglé via lemotb.

128



30

20- R L g
10- ff ;:‘ . % -
N S ampli P
) ampli =
o =
E’ OF == ampli .
e _
o ampli
-10- _
-20r &
_30 i | | | |
10° 10° 10° 10°

Fréquence (Hz)
Figure 94 : Diagrammes de Bode du deuxiéme étag&espeul pour les quatre valeurs
possibles de &mpi, Mot = 21.

Cette premiere figure valide le réglage du gdies valeurs
mesurées (5,43 10,84 16,1 et 21,6) sont prochesalegrs théoriques (5 10 15 et 20). Ces
gains correspondent a des rapports de capacitégquicexplique I'écart entre théorie et
mesure.

Ces diagrammes de Bode présentent une fréquiEnceupure
haute supérieure a 50 kHz. Le premier étage ayarditnensionné de maniére a couper au
plus haut a 5 kHz, cette fréquence de coupureuéfstamment élevée.
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Figure 95 : Diagramme de Bode du deuxieme étage&sseul pour différentes
polarisations de ses pseudo-résistanceg,ds= 11.

Cette deuxieme série de tracés démontre lahildésde régler
la fréequence de coupure basse de cet étage. @ajteehce peut prendre des valeurs allant de
0,02 a 200 Hz. On notera que ces 4 décades s@ygesl en quelques valeurs successives du
mob. Entremob = 21 etmob = 27, les tensions de polarisation des pseudotaésiss passent
de -739 a -452 mV poWp2a et de 731 a 442 mV polknza. Une telle sensibilité des pseudo-
résistances est régulierement établie dans laalitkee (Farshchi et al. 2010), (Rodriguez-
Perez et al. 2012). Cette concordance avec ladlittee est rassurante : vis-a-vis de la
constante de temps qu’elles génerent, nos psesdiargces « classe AB » réglables se
comportent comme les pseudo-résistances classiques.

Déclarons également que la sortie de ce seévage spike
présente un offset. La présence de cet offset noe g2 qu'une conséquence des pseudo-
résistances utilisées. Précisons que la valeueteffset varie avec I'amplitude du signal de
sortie que délivre I'étage.
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. Figure 96 : Offset en sortie de I'étage 2a variaaec I'amplitude du signal.
A gauche, les tracés superposés de signaux singoidl’amplitudes diverses en sortie de
I'étage 2a ; a droite, I'offset constaté en fonatiale I'amplitude.

On a vu dans le chapitre 2 que nos pseudaafsiss « classe
AB » associées a un AOP offraient, en simulatiore grande plage de linéarité Cet étage
nous permet également de tester I'apport de caglps@sistances. Le test suivant consiste a
injecter a I'entrée de I'étag@a un signal sinusoidal d’1 kHz et d’amplitude (15&#9, de
sorte que son signal de sortie ait une amplitud® der (Gampii = 11).

La sortie de I'amplificateur sera alors observdans deux
conditions. D’abord, la pseudo-résistance « clad3e est laissée symétriquement polarisée
(Vin2a= 0,7 V etVip2a = -0,7 V). Puis les transistors N sont rendus guratssen forcantine2a a
Vbp, la pseudo-résistance se limite alors aux dewsistors P. La figure suivante montre
I'allure du signal de sortie dans ces deux con&gans.
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Figure 97 : Influence des pseudo-résistances clad&esur la linéarité de I'étage 2a.

Le résultat est sans appel : sans les trarsistda sinusoide est
évidemment distordue ; la pseudo-résistance «e&lA&» fournit un sinus complet. Cette
figure est tres semblable a la figure 52 de ce @ity ce qui valide les simulations
effectuées sur ces pseudo-résistances et la méthilidée pour s’affranchir de I'effet des
transistors NMOS.

C. Etage 2b

Cet étage reprend la structure du préamplédicatneuronal
standard. L'OTA utilisé est congu pour présentee feible transconductance dans le but
d’obtenir une fréquence de coupure haute bassesirgamplifier que les basses fréquences.

Malheureusement, jusqu’a aujourd’hui, nous afevpas réussi
a obtenir le moindre signal de cet étage, la sdeimeure au niveau de la masse. Le schéma
de cet OTA est rappelé dans la figure suivante.
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Figure 98 : Schéma de I'OTA du deuxieme étage shaaves.

On peut s’inquiéter de la faiblesse des cosrdetpolarisation.
En effet, pour atteindre une faible transconduatate paire différentielle est suivie de deux
miroirs de courant atténuateurs. Chaque miroirsdiveé courant par 24. Or la courduyds: a
une valeur variable de 200 nA a 2 pA. On en délois qudypias2 varie entre 4,17 nA et 41,7
NA et lpiasz entre 174 pA et 1,74 nA. Ces faibles valeurs exg@nt peut-étre le
dysfonctionnement de cet étage. Cependant, la pfice la possibilité de forcelias1 de
I'extérieur, ce qui a permis de polariser cet OW&@un courankyiasi bien plus fort (20 pA)
qui correspond a ulias3de 17,4 nA, et ce sans succes...

2.  Amplificateur standard
L’amplificateur de test ayant permis de testeratider partiellement le
deuxiéme étage 2a et révélé le non-fonctionnementdelixieme étage 2b, ce test de
'amplificateur standard revient a un test du pemétage.

a. Diagrammes de Bode en mode différentiel

Le gain du premier étage vaut théoriqguement d6 La
fréquence de coupure basse est réglable de la fa@me que celle du deuxieme étage 2a,
via la polarisation des pseudo-résistances comneapdelemot. La fréequence de coupure
haute est réglable par I'intermédiaire du couranpdlarisation des OTAs qui composent ce
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premier étage. La valeur de ce courant est codég ldaob. Les figures suivantes montrent
les réglages de ces fréquences de coupure.

80y
70 |
60 .
50/ .
g Mot, = 03
E407 ““““ M0t0208 N
© -
8 | iE Mot, = 13
e Mot, = 23 |
‘M0t0263
20
10F
O | I Lol I | I Lol I | I Lol
10° 10" 10° 10° 10* 10°

Fréquence (Hz)
Figure 99 : Diagrammes de Bode des étages 1 et\@x aariation de la fréquence de
coupure haute. Mat et Mot fixé a 23.

Ces diagrammes de Bode montrent clairemenmaouéfication
de la fréquence de coupure haute de I'éthg®nt la valeur varie de 400 Hz a 5 kHz. On
distingue également la coupure due a I'éaysupérieure a 50 kHz.

Le gain dans la bande passante vaut 73 dBna@duit un gain
de 46,3 dB soit un rapport 206,8 pour I'étdg€e gain est fidele a la théorie qui indique un
gain de 200.
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Figure 100 : Diagrammes des étages 1 et 2a ave@tian de la fréquence de coupure
basse. Matfixé a 63.

Les courbes de la figure 100 ont été tracées am courant de
polarisation des OTAs de I'étaganaximal et en faisant varier de concertries etmot de
facon a faire varier les fréquences de coupureselBades deux étagéset 2a. On peut
observer un changement de la fréquence de coums®elsemblable a celui observé sur
I'étage2a seul. Les fréquences de coupure observées s'étietel®,8 Hz a 180 Hz.

Cependant, on remarquera que la fréquence uleuo® la plus
basse présentée ici n'est pas extrémement basse. B8 Hz, on reste loin des quelques
dizaines de mHz requises pour amplifier les slowegaet obtenues au moment de tester
I'étage 2a seul. Pour cause, quand on passents a la valeur 25, le signal de sortie
disparait... Cette impossibilité d’atteindre de grasmigtaleurs d®sseudo peut étre due a I'ajout
des transistors NMOS.

b. Gain en mode commun

A cause des nombreuses sources de perturbafibranps
électromagnétiques, mouvements, etc.) auxquellés sesmise I'électrophysiologie, la
réjection du mode commun des amplificateurs newnonast un critere important.
Contrairement a de nombreuses publications (Reldarison, 2008), (Farshchi et al., 2010),
nous n'avons pas implémenté de boucle de rejectiomode commun sur I'amplificateur
proposé. Nous avons toutefois taché de soigneynztsie du layout afin de réduire le
mismatch. Vérifions l'efficacité de cette stratégie tracant le gain en mode commun de
'amplificateur.

Pour tracer la figure ci-dessous, nous avomséfan signal
d’amplitude 50 m¥p sur les deux entrées de I'étage 1 et observérie sie 'étage2a. Les
réglages sontmob = 63 (courant des OTA de I'étage 1 au maximumdp = mok = 22
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(fréquence de coupure basse des deux étad€sHz) et gain maximalQ@ampi = 11). Cette
mesure a été répétée sur neuf amplificateurs diffsr
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Figure 101 : Gain de mode commun.

Le réseau de courbes obtenues montre biernequesin de mode
commun est sensible au mismatch. Pour certainsifecafgurs, ce gain de mode commun est
inférieur a 0 dB sur toute la bande passante ;tdalprésentent des gains allant jusqu’a 30
dB. Le gain de mode différentiel valant 73 dB,dgection de mode commun varie donc de 43
a plus de 73 dB suivant les cas. Les simulatiogsgyaient une réjection de mode commun
de bien meilleure qualité (voir fig. 44). Ces mesuconfirment I'opportunité des boucles de
réjection de mode commun.

C. Mesure de bruit

D’apres les simulations et la théorie le brainené en entrée
produit par de I'étagé diminue quand on augmente son courant de polamsat s'étend de
22 uWkms & 3 H\kwus. Le test suivant consiste a mesurer le niveauraié én sortie de I'étage
2a pour difféerentmob donc différents courants de polarisation de I'éthgpuis diviser ce
bruit par le gain de I'ensemble pour ramener céfreha I'entrée.

Les autres réglages sonttob = mog = 22 (fréquence de
coupure basse des deux étagd® Hz),Gampi = 11.
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Figure 102 : Mesures de bruit.

La tendance de nos mesures ne correspond pamewit aux
résultats de simulation. Néanmoins, le niveau dat bnesuré varie faiblement et vaut en
moyenne 5,8 puiuvs. C'est plus fort que prévu par la simulation, tlégerement supérieur a

la limite évoquée dans le chapitre 2 (5 R#N), mais les conditions d’isolation
électromagnétique de la mesure ne sont pas opsmale

d. Signaux biologiques

Le test final de cet amplificateur de signatoldgiques consiste
évidement a amplifier un signal biologique. Pour fege, nous utilisons deux signaux
d’origines différentes. Le premier vient d’'un il cellules pancréatiques et a été acquis au
CBMN via un amplificateur Multi-Channel-System 1068@ second est un signal neuronal
enregistré a I'IlMS a partir d'une culture de ne@w®mrorticaux de rongeurs et amplifié grace
au méme amplificateur. Ces signaux ont été nungasec des fréquences d’échantillonnage
respectives de 10 kHz et 25 kHz et tous deux ssiitués grace a un générateur de formes
d’onde arbitraire Agilent 33250A a leurs amplitudéslogiques : 100 pupb et 309 p\bp.

Pour le premier signal, I'amplificateur de BASEst configuré
comme suit. En raison de la faible fréquence did®spmles ilots, le courant de polarisation de
'étagel a été diminué en réglant keob a 28. Les pseudo-résistances des etag#®a ont

été polarisées symétriquement a + 550 mV. Le gaidalixieme étage est réglé au maximum
(Gampli = 11)
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Figure 103 : Amplification des potentiels d’actiodiun signal de cellules pancréatiques.

Pour le signal neuronal, qui présente des Besdffde spikes
rapides, la configuration est la suivante : le aatide polarisation de I'étadea été réglé au
maximum (mob a 63). Les pseudo-résistances des étdges2a sont toujours polarisées
symétriquement a £ 510 mV pour rehausser la frécpiete coupure basse. Le gain du
deuxieme étage est laissé au maxim@angi = 11).
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Figure 104 : Amplification des potentiels d’actiosiun signal neuronal.

Malgré un niveau de bruit plus important quetvpr, cet
amplificateur est a méme d’amplifier efficacemeas dignaux biologiques.

e. Réponse a un artefact de stimulation

Les simulations du chapitre 2 ont montré quabel est
théoriquement robuste aux artéfacts de simulahlmus avons donc ajouté a un autre signal
d’flots un pulse représentant un artefact de stitmanl. Ce pulse est inséré 500 ms avant une
bouffée de spikes, il dure 136 us et son ampliflidatée par les atténuateurs indispensables
pour générer des signaux d’amplitude biologiqua)tviamV. Dans la figure ci-dessous ce
pseudo artéfact de stimulation est visible au te#fpsis.

Cette figure illustre le comportement de latisode I'étage2a
en présence de cet artefact. La courbe centralebéshue alors que le mode «FS» (Fast
Settle) n’est pas utilisé. Contrairement aux sinnores, I'artefact provoque un décrochage de
la sortie de notre amplificateur. La courbe inférés en revanche, montre que le mode « FS »
est salutaire. Pour cette mesure, ce mode estnehégusqu’au temps 640 ms, juste avant
I'apparition des potentiels d’action. Grace a cet@nceuvre, le signal ne décroche pas.
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Figure 105 : Réaction a un artefact de stimulati@vec et sans le mode "Fast Settle".

D. Test du détecteur de potentiels d’action

Les détecteurs standards implantés dans cet ABI@Qn nombre d’acces trés
restreint : seules leur entrée et leurs deux sodedétection sont disponibles. Le test de la
détection sera donc principalement pratiqué surirleuit de test du détecteur, le détecteur
numero 8 qui lui est largement configurable eseasible.

1. Circuit de test du détecteur

a. Test « boucle ouverte »

Cette premiere étape consiste a observer |lgpadement des
blocs de la boucle estimatrice d’écart-type.

Commencons par le comparateur de boucle etétéar. La
figure ci-dessous est obtenue en imposant un sgjnakoidal centré sur zéro sur I'entrée
non-inverseuse du comparateur tandis que I'entréerseuse est maintenue a la masse. On
observe alors les commutations en sortie du cortgaraet de I'écréteur. Les tensions
d’écrétage (s et VH) sont réglables via lmot de la mémoire. La figure suivante montre la
réponse du comparateur et de I'écréteur a un sied90 Hz.
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Figure 106 : Test de comparateur et de I'écrétewup différentes valeurs de mgt

Ces deux blocs fonctionnent correctement. Lenparateur
commute et I'écréteur est bien en opposition desph&’amplitude des commutations est
ajustable. On mesure des temps de montée et dest®BO us pour le comparateur et 10 pus
pour I'écréteur. Ces temps de commutations bienrglemtis par I'impédance d’entrée de
I'oscilloscope (15 pF) montrent que ces blocs sapiies a commuter a la fréquence de
signaux biologiques.

Le filtre de boucle suit I'écréteur et doit doffiltrer ses
commutations. Le test le plus naturel consiste dorabserver la réaction du filtre a ces
commutations écrétées. La figure ci-dessous résesn@ifferentes observations faites sur ce
filtre. Les courbes en pointillés représententidis de I'écréteur, donc I'entrée du filtre et les
traces en trait plein correspondent a la sortidiltte. Les créneaux présentés par I'écréteur
sont obtenus en forcant un signal sinusoidal de & Fentrée du comparateur de boucle.

Le graphe supérieur montre que 'amplitude oeties du filtre
s’adapte bien a celle de I'écréteur. Les différenteesures de temps de montée et descente
conduisent a une constante de temps de 17,6 myreofréquence de coupure de 56,8 Hz.
La valeur théorique de cette fréquence de coupstré@ Hz, étant donné la charge ajoutée
par la sonde de I'oscilloscope, ce résultat esécait.

Mais ces courbes exposent déja deux soucimiém@ment, il y
a un décalage, un offset entre les niveaux attpiaatd’écréteur et ceux obtenus en sortie du
filtre. La fonction de ce filtre étant de calcularvaleur moyenne de ces commutations, ce
décalage est d'ores et déja tres génant. Le segmidléme est bien plus mystérieux : on
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assiste a une inversion de signe entre I'entrda sbrtie de ce filtre. Or la topologie de ce
filtre n’est pas celle d’un filtre inverseur...

Le graphe inférieur présente un comportemenit taussi
inexplicable: il met en évidence l'influence dedasignesur la valeur DC de la sortie du filtre.
Pour rappel, la sortie du filtre et Gunsignesont les deux entrées du soustracteur (cf. fiyy. 79
Les valeurs DC de la sortie du filtre suivent vagaat la tension de la Consigne (390 mV
pour 527, 40 pour 44 et -375 pour -477)... Le nivEdl serait donc transmis a travers la
paire différentielle dégénérée du soustracteur figqi83)...

0.4
0.2 ] :
S
= § :
2 ; | - Sortie de écréteur mot, = 30
c L i 4
o 02 1 | —sortie du fitre mot, =30 |
0.4 O ? | Sortie de I'écréteur mot, = 35
Sortie du filtre mot, = 35
-0.6 | | | | | | ; ; ;
0 0.2 04 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2
1 I I I I I I I I I
S \ “““““““““““““““
c :
Q -
@ - 4 -\ g Sortie de I'écréteur
2 —Sortie du filtre mot,, = 32;
Sortie du filtre mot = 22
— Sortie du filtre mot, = 42
-1 | | | | | | ; ; ;
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1.2 1.4 1.6 1.8 2

1
Temps (S)
Figure 107 : Test du filtre de boucle.

Suite a ces observations, plusieurs manipulstant été testées
sur le soustracteur en vain. Jamais nous n’avonshgerver la sortie du soustracteur se
détacher du niveau de la masse.

L’intégrateur n'a pas été réellement testé dit fle sa trés
grande constante de temps, de I'absence de remé&® &t des dysfonctionnements des blocs
en amont.

b. Test du bloc « générateur de seuils et détection »

Le générateur de seuil est un VGA (amplificatéu gain
variable, « Variable Gain Amplifier » en anglaisj\é d’un inverseur analogique. Pour tester
cette fonction, nous avons injecté a son entrésigmal sinusoidal de 100 ravet 1kHz, puis
nous avons visualisé les sorties correspondantsauis en faisant varier la valeur chot
qui code la valeur d@ainn (valeur prise : 03, 13, 23, 33, 43, 53, 63). lguffe ci-dessous
présente les résultats de ces mesures.
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Figure 108 : Test du Gnn.
La variation du gain semble réguliere. Cepetidan peut

craindre que les offsets des AOPs (ici -13 et 3§ m&/soient génants en cas de faible niveau
de bruit.

La détection elle-méme est assurée par depa@teurs. Les

performances de ces circuits ne sont pas cruciaas. les tester, imposons sur les entrées de
I'un d’eux un signal neuronal amplifié et un nivdfaue qui fera office de seuil.
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Figure 109 : Test d'un comparateur de détection.
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Les mesures montrent des commutations franehegnchrones
avec les potentiels d’action.

C. Boucle fermée

Malgré la faillite du filtre et du soustractemous avons quand
méme fermé la boucle de cet estimateur d’écart-tipepremiere caractéristique statique
tracée fut encourageante.

La figure suivante regroupe toutes les carstigues tracées au
cours de ce test, sur quatre puces difféerentescaextéristiques en traits pleins représentent
les mesures effectuées sur chague puce en corditmminales. Pour ce premier tracé, le
mot qui régle 'amplitude des créneaux de I'écrétatrfercé a 25. L&onsigne€St gé€nérée par
un générateur externe pour plus de précision. Baivast recalculée pour chaque puce apres
mesure des niveaux d’écrétagé (et VH). Le mos qui gere la polarisation de la pseudo-
résistance du correcteur est également forcé a 25.

Le tracé obtenu avec la puce n°1 est tresfaigésit : la courbe
est visiblement droite et la pente est proche dle ce la courbe idéal@estimé = oreel. LES
autres tracés en traits pleins sont égalementiti@sires mais leur pente s’éloigne largement
du tracé parfait.

Les tracés en pointillés ont été mesurés pssayer de trouver
la source de cette disparité. La premiére pistenmicait la linéarité du filtrage et de la
soustraction. Nous avons pensé que I'amplitudecd&seaux pouvait étre plus grande pour
les puces 2, 3 et 4. La courbe « créneaux resseaéaonc été tracée avec la puce n°3 apres
avoir diminué I'amplitude des créneaux bien en dégda gamme de linéaritéldg < 700
mV). Mais cette caractéristique n’est pas réajustée
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Notre seconde hypothése portait sur la pseésistance utilisée
par le correcteur. On a vu au moment du test depliificateur que ce composant pouvait
avoir un comportement étrange quand on tendait dergrandes valeurs de résistance. Nous
avons donc tracé la caractéristique « lente » gmantant la constante de temps de la puce
n°l. Néanmoins ce nouveau tracé est tres prochéa dmurbe idéale et invalide cette
hypothese.

Enfin nous avons suspecté un offset sur laepmhfférentielle du
soustracteur. La courbe « consigne faussée » aé&téricacée avec le puce n°1 aprés que la
consigne ait été décalée de 40 mV ce qui corresgotidffset maximal fourni par les
simulations Monte-Carlo. Et effectivement cette rbeua une pente nettement différente le
premier tracé effectué avec la puce n°1. Cependatifférence est loin d’étre aussi flagrante
gu'avec les autres puces.

En conclusion, nous ne savons pas encore dési kéellement
cette disparité de pente. Peut-étre plusieurs teffst autres sources de mismatch
s’accumulent-ils...

cjestimé (V)

--0__. . =0,
estimé reel ~.

04 pyce n°1 RN |
Puce n°2
—Puce n°3
—Puce n°4
—-0.5( f

~+Puce n°1 lente
- Puce n°3 créneaux resserrés
---Puce n°1 consigne faussée |

1 1 1
0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4
0réel (VRMS)
Figure 110 : Caractéristiques statiques de |'estirmar d'écart-type.

Le test suivant porte sur la constante de tedgda boucle.
Comme pour les modeles, la lenteur de la boucté awaluée grace a un saut de bruit. Ce test
n'a été effectué que la puce n°1 dans sa configuratlente ». Le niveau de bruit pendant ce
saut varie de 40 a 370 mMs. Le temps de descente mesurée vaut 21,9 s, cesfjui
extrémement lent. Une telle dynamique pourrait red@stimateur d'écart-type robuste aux
longues bouffées de potentiels d’action.

145



—Bruit en entrée

O,
réel
— Oestimeé
-0.5r-
S
c
i)
7]
c
(]
'_
-1+
-15 ! ! ! ! ! ! ! ! !
-5 0 5 10 15 20 25 30 35 40

Temps (S)
Figure 111 : Saut de bruit.

Nous n'avons pas établi de test particulierrpoaus assurer de
la stabilité de cette boucle et pour cause : larstrdcé des caractéristiques statiques, le
premier point a été obtenu en court-circuitanttféa de I'estimateur d’écart-type a la masse.
Le bruit était ainsi minimal, ce qui correspondping cas vis-a-vis de la stabilité.

Enfin nous allons soumettre le détecteur a dagaux
biologiques précédemment utilisés apres les avopliéiés et filtrés numériquement (avec un
passe-haut du premier ordre de fréqguence de co®futdz pour éliminer slow-waves et
LFPs).

Pour ce test, nous utilisons la puce n°1 coméig comme suit :
Mots = 28 (doncdce = 725,7 mV),mots = 29 (donc la boucle sera lenta)os = 25 (donc
Consigne: 267 mV) etMot; = 42 (don(GainN = 5,7)
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Figure 112 : Traitement d'un signal d'llots de Lamghans par le circuit de test de la
détection.
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Figure 113 : Traitement d'un signal de neurones phr circuit de test de la détection.
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Ces tracés confirment le bon fonctionnement ddtecteur.
Principalement, on peut noter que, malgré la légéeetion des seuils au moment de la
bouffée des Tlots, la dynamique de la boucle efisamment lente pour traiter correctement
ces deux signaux.

2. Détecteur standard

Le dernier test consiste a tester le caractdaptatif de la détection.
Pour ce faire nous utilisons un signal artificiech&ntillonné a 10 kHz produit a l'aide de
Matlab puis généré grace au générateur de fornoesle’arbitraires Agilent. Ce signal visible
dans le premier graphe de la figure suivante estposé de bruit gaussien additionné a de
pseudo spikes, eux-mémes construits a l'aide dpgr@de de sinusoide de 500 Hz. Ces
potentiels d’action forment la séquence suivante:spike biphasique isolé, deux spikes
monophasiques également isolés, une bouffée bgplasie 30 Hz de « firing rate » et une
seconde bouffée a amplitude croissante (firing*at® Hz).

Ce signal est imposé a l'entrée d’'un détectéamdard réglé comme
pour les tests précédentddts = 28,mot = 29,mot = 25 etMot; = 42). Le test consiste
ensuite a faire varier I'amplitude de ce signal I m\kp a 3,125 Wp sur 25 valeurs
différentes, sans modifier les réglages du détecteu

La figure 114 montre le signal artificiel utgisles détections hautes
cumulées pour les 25 amplitudes de chaque potefitietion, les détections basses cumulées
pour les 25 amplitudes de chaque potentiel d’acibhe nombre de détections hautes et
basses enregistrées pour chaque amplitude.

— 2 [ [ I L L
> |— Signal artificiel de test|
c
S0
<
(¢]
= _2 | | | | | |
0 1 2 3 4 > 6
201 a
Détections hautes
10f- N
g 0 \ \ \ \ \ \
S 0 L 2 3 4 5 6
O
g 20~ |
° \ — Détections basses\
< 10+ | —
&)
5 0 | | | 1 \l |
E 0 1 2 3 4 5 6
2z Temps (s)
_____________________ ‘________..-.-____________________________
20,/ .
/! Détections hautes
0 | | | | - - -Détections basses

0.5 1 2.5 3

1.5
Amplitude (V)
Figure 114 : Test d'un détecteur standard a l'aidain signal artificiel d’amplitude
variable.

Cette figure permet de conclure que les se@lsaldétecteur standard
sont effectivement adaptatifs. Le nombre total éections varie peu selon I'amplitude, sauf
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pour les signaux de faibles amplitudes pour lesiefifset des AOPs qui générent les seuils
n'est plus négligeable. La premiere bouffée de m@ks d’action montre que I'estimateur
d’écart-type présente une dynamique robuste aufdmsu La seconde bouffée, en revanche,
indiqgue que pour les spikes de faible SNR la di&tech’'a pas toujours lieu. Cela nous
rappelle que les seuils sont adaptatifs donc qbdagent et ne sont pas a chaque instant
idéalement positionnés.

E. Puce complete

L'ultime étape de ce test est évidement d’assotamplificateur et le
détecteur de potentiels d’action. Les courbes ss0des ont été obtenues en n’utilisant que des
tensions générées par la puce. Chaque figure peédenhaut en bas : le signal biologique
imposé a l'entrée de I'amplificateur, la sortie ldemplificateur et les signaux de détections
haute et basse. Ce test a été effectué sur untelétestandard. Les signaux utilisés
proviennent d'flots de cellules pancréatiques (CBMde culture de neurones corticaux de
rongeurs (IMS) et de moelle épiniere ex-vivo demgiCLINATEC).
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Figure 115 : Test de la chaine d'acquisition comf#eavec cellules pancréatiques.
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Figure 116 : Test de la chaine d'acquisition comf@#éavec neurones in-vitro.
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Figure 117 : Test de la chaine d'acquisition comfgeavec moelle épiniere ex-vivo.

Ces acquisitions montrent que les deux fonctipnécédemment testées
peuvent fonctionner ensemble. Cette connexion essiple grace a I'absence d'offset en
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sortie de lI'amplificateur. Lors du test de I'am#tion, nous avions en effet observé
'apparition d’une tension de décalage a la saltid¢'étage?a. Cet offset apparaissait lorsque
cet étage fournissait un signal sinusoidal. Lesréig ci-dessus montrent que cet offset n’est
pas présent lors de I'amplification de signaux dojidues, y compris pour le signal de
neurones corticaux pourtant de forte amplitude\(zpL

Du fait de sa tres faible amplitude (< 60g#\et son faible SNR, le signal de
moelle épiniere démontre que le niveau de bruitg&mar notre amplificateur n’est pas
négligeable face a certains signaux électrophygiglees. Toutefois, les potentiels d’action
sont visibles a la sortie de I'amplificateur esabbeoup sont détectés par notre systeme.

[1l. Conclusion

Ce chapitre présente la conception et le tesA&IC BASTA.

Nous avons cong¢u un ASIC modulable en nous appdgeement sur les travaux des
chapitres 2 et 3. Les principaux points innovawoist s la topologie d’amplificateur choisie,
I'estimateur d’écart-type dont la qualité de sautétjon et la linéarité des blocs sont les points
forts, et enfin les pseudo-résistances. L'utilmatd’'une mémoire de configuration et de
sources internes a permis de proposer un ASIC @daphe intégration dans un implant car
nécessitant peu de circuits externes.

Les montages utilisés pour les OTAs et les AOR¢ glmbalement classiques. Nous
n‘avons pas choisi de concevoir un ASIC a trésléaitbnsommation, nos courants de
polarisation ont une valeur de I'ordre du microarepée qui permet de polariser la plupart
des transistors en inversion modérée. Enfin cefte pussi été concue de maniére a permettre
le test et la caractérisation des blocs qui la asapt.

Le bilan du test de BASTA est en demi-teinte &mice qui concerne I'amplification
gue la détection de spikes.

L’amplificateur est satisfaisant car il est as$eactionnel pour étre utilisable. Le
niveau de bruit généré est acceptable, son gasa dtéquence de coupure réglables sont
fideles aux simulations et sa linéarité est exoédleCependant nos pseudo-résistances, qui
permettent une telle linéarité, causent deux inéorents. Le premier est l'incapacité a
présenter une fréqguence de coupure basse trés baske de grandeur de la dizaine de mHz
n'est pas accessible. Le deuxiéme est l'offset gmés la sortie de I'amplificateur. Le
dimensionnement et la polarisation des pseudota@giss reposent sur des résultats de
simulations et une volonté d’utiliser des tensiepétriques. Il semble que cette idée ne fut
pas bonne. Concernant la fréquence de coupure,basgeeut également regretter que le
réglage des tensions de polarisation internes itepas plus fin: en raison de la grande
sensibilité des pseudo-résistances, nous avongipat recours a des générateurs de tensions
externes, plus précis. Enfin I'étagk (amplificateur slow waves et LFPS) est un échésacu
étant donné que nous n'avons jamais pu en exieimindre signal, sans en comprendre la
raison.

Le détecteur de potentiel d’action aurait pu étme grande réussite. La constante de
temps générée a partir de seulement 4 pF de c@pesit énorme. Les caractéristiques
statiques sont extrémement linéaires, justifiansidie travail retranscrit dans le chapitre 3 de
cette thése. Le gaiN est régulierement modulable. Mais deux soucis enetn péril ce
circuit. Le probleme le plus rédhibitoire est laiahilité, a ce jour inexpliquée, de la pente
des caractéristiques statiques. Le second défaat gpdr les AOPs qui génerent les seuils :
leur offset de plusieurs dizaines de millivoltsv&ee non négligeable en cas de faible bruit.

Aujourd’hui, les amplificateurs de BASTA sont ogtonnels mais sur une bande
passante plus limitée que prévue. Cependant, néasons pas encore fait de tests
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systématiques en polarisant asymétriguement lagdpsesistances. Il est possible que cette
méthode permette d’atteindre des fréquences deuoeuge I'ordre du mHz. Concernant
I'étage2b, il faudrait ressayer de lui imposer depuis I'eiér de la puce un fort courant de
polarisation. Etant données les similarités en®&A utilisé pour cet étage est celui qui sert
a faire le filtre de boucle du détecteur, il n'pas de raison que cet étage demeure muet.

Enfin, a ce jour, la source de la variabilité gestes des caractéristiques statiques de
'estimateur d’écart-type est encore activemenheechée. |l faut continuer de tracer des
caractéristiques sur les autres puces disponibdézire des simulations Monte-Carlo pour
débusquer toutes les sources de mismatch susesptlbl modifier cette pente. La pseudo-
résistance du correcteur peut étre une sourceaad®, la polarisation asymeétrique sauvera
peut-étre cette estimation d’écart-type.

Dans I'éventualitt dun «BASTA 2», de nombreusesnéliorations sont
envisageables :

 La connexion avec des tissus biologiques toujodférencés a la masse rend
obligatoire I'alimentation symétrique de la pucéumautre coté, cet ASIC doit étre
configuré via une liaison SPI par un systeme nuériet envoyer ces signaux de
détection a ce méme systeme numérique. Or les FP@ksocontrdleurs et autres
appareils numériques sont alimentés entre la meissme alimentation positive et
délivrent et recoivent donc des signaux binairegmasriques. Pour BASTA,
'adaptation des niveaux a été pratiquée hors dpulze grace des optocoupleurs
encombrants et consommateurs de puissance. S’iugeanouvelle version de cet
ASIC, elle devra étre equipée des deux jeux d’aliamgon : un symétrique pour la
partie analogique et un asymétrique pour la régepgt I'émission des signaux
numeriques. Il faudra donc concevoir des levelkstgfnumériques intégrés a la puce.

» Les pseudo-résistances « classe AB » nous posantdgp de difficultés, un retour
s’impose. Il est probable que les soucis rencoravés les transistors N soient dus a
leur bulk non-isolé (contrairement aux PMOS). Neosseillons donc l'usage d’'une
techno munie de NMOS isolés. Il faudra alors redisi@nner les transistors N qui
sont trop longs, quitte a abandonner notre idégalarisation symétrique de ces
résistances. Et faire des simulations a partir d@suits « extracted » une fois le
layout fait.

 On a vu que les sources internes de tension métpas assez précises. Il faut donc
soit augmenter la résolution de ces ConvertisseNwnériques Analogiques
rudimentaires, soit réduire la plage de tensiomteaant qu’'on connait la gamme de
tension utile. Petit détail : ne pas hésiter a demles surfaces disponibles du layout
avec des capacités de découplage pour ces soertessibn.

» Concernant le détecteur, outre le souci de perdgeaectéristiques statiques, on a vu
gue les offsets des AOPs utilisés pour généresdedls posaient probleme. Il faut
régler ce probléme soit en compensant cet offsitesointégrant un atténuateur
(variable) dans la boucle comme dans la publicadriginale (R.R. Harrison, 2003).

» |l doit étre possible d’ajouter a I'étadeune boucle de réjection du mode commun sur
les deux OTAs en parallele.

 De maniere générale, tacher de réduire les constiomsa tenter de la « weak
inversion ». La topologie choisie pour les OTAd'deagel, par exemple, consomme
beaucoup. Une topologie « folded-cascode » est fadtquée.

» Bufferiser les points de test sensible a la chéirgpédance d’entrée d’un oscilloscope
= 14 pF) ainsi que la sortie de I'étagje
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Conclusion générale

Ce manuscrit retrace trois années de travail saraitcuits électroniques destinés a
'acquisition de signal électrophysiologique quitomébouché sur la proposition d’une
nouvelle topologie d’amplificateur neuronal, uned®élisation inédite d’'un circuit estimateur
d’écart-type et la fabrication d’'un ASIC.

.  Synthese

Cette thése s’articule en quatre chapitres.

Le premier, introductif, donne un cadre scientiécp cette thése. Il pose tout d’abord
guelques notions de biologie cellulaire. Ses pressigpages permettent de comprendre
succinctement le fonctionnement d’un neurone, tenftion du potentiel d’action, la structure
et le principe d’'un réseau de neurones. On y appégalement que les neurones ne sont pas
les seules cellules a présenter une activité @eetr Ces informations sont utiles car elles
permettent de connaitre la provenance et I'impogates signaux que les chapitres suivant
traitent.

Le chapitre 1 contient ensuite une introductiolrékctrophysiologie. Le principe et
les techniques de l'acquisition intracellulaireonsbrievement décrits. Bien que cette thése
ne concerne pas l'acquisition intracellulaire, dus a semblé intéressant de présenter cette
meéthode pour 'opposer a I'acquisition extraceikdaafin d’expliquer plus confortablement
ses difficultés (faible amplitude des signaux, searmultiples, bruit, etc.). Ce passage sur
I'électrophysiologie extracellulaire contient pripalement une présentation des MEAs
soulignant leur grande variété de forme, de métdexsubstrats, etc. et l'introduction d’'un
modele linéaire de I'électrode utilisé dans le dtiej2.

Ce premier chapitre s’achéve sur une présentaesndifférents projets de recherche
qui entourérent cette these.

Le chapitre 2 s’ouvre sur un état de l'art des ldogteurs neuronaux. Ce travail
montre, dans un premier temps, qu’outre la né&eddiin faible bruit et 'opportunité d’'une
faible consommation, les criteres de qualités damplificateur neuronal ne font pas
forcément consensus. La bande passante peut étriterde 300 Hz a 3kHz comme s’étendre
de 10 mHz a 12 kHz. Cette diversité s’explique gigalement par la considération réservee
aux slow-waves et LFPs dont la bande utile n’est @airement définie et qui sont parfois
tout simplement ignorés par les concepteurs dalitstcLe besoin de linéarité est aussi un
point de désaccord. Ce critere peut étre présaméne nécessaire (en vue du spike sorting,
par exemple) ; on trouve également des amplificatsaiemment non-linéaires congus pour
augmenter artificiellement le SNR.

Malgré ces divergences, cet état de I'art consiut!’hégémonie d’'une structure de
préamplificateur neuronal, proposée par R. R. Hamri(dont 80 % des publications
s’inspirent) et du facteur de mérite associé : tashl Efficiency Factor. Cette structure est
alors spécifiquement étudiée. On y trouve des pseésistances fixes, puis réglables.

Une analyse critique de ce préamplificateur «ddash» suit I'état de I'art. De cette
analyse, émergent deux inconvénients: la faibledse l'impédance d’entrée et une
consommation excessive du deuxieme étage qu’il s@po

La troisiéme partie de ce chapitre expose ensiit®uvel amplificateur proposé. Ce
circuit, inspiré par le préamplificateur standaadeté congcu pour résoudre les défauts de sa
source d’inspiration tout en tachant d’en conseleerqualités. Le but donc est d’obtenir un
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amplificateur peu bruyant, linéaire, de bande patsskarge et ajustable, ayant une grande
impédance d’entrée et muni d’un deuxieme étagaitdefconsommation.

L’amplificateur résultant de ce cahier des chargeprend la topologie d'un
amplificateur d’'instrumentation tout en conservégg éléments qui ont fait le succes du
préamplificateur standard (OTA, gain a rapport cépapseudo-résistances variables). Le
premier étage de cette structure est plus bruytactressomme plus que le circuit standard, sa
gestion des offsets d’origine électrochimique dgs plélicate, mais son impédance d’entrée
est bien plus adaptée aux électrodes a forte inmpéd&on implémentation requiert moins de
capacités pour des performances équivalentesletbdéeme étage proposé consomme peu.

Ce chapitre s’acheve sur la présentation de pseisistances innovantes et tres
linéaires. Ces composants baptisés « pseudo-rgmstalasse AB » sont utilisés dans
I'amplificateur proposé.

Le chapitre 3 débute également sur un état de Calui-ci concerne la détection de
potentiels d’action. Le principe de base de ceemaent du signal repose sur la comparaison
entre le signal bioélectrique et un seuil dit deedion, la difficulté étant de placer ce seuil de
détection. D’aprés la bibliographie, il apparaitegie plus judicieux consiste a adapter la
position de ce seuil au niveau de bruit. Ce nivelaubruit doit donc étre évalué en
permanence pour qu’a chaque instant le seuild@éilément situé.

Plusieurs méthodes de calcul décart-type de bsoimt expliguées dont deux
seulement sont réalisables a l'aide d’'un circuélagique. L'idée d’'une détection analogique
est intéressante : elle permet de se passer deertiggeurs analogique-numeérique et ainsi
réduire significativement I'encombrement et la aimsation du front-end d’acquisition. De
plus, la détection analogique est favorable a latramte de temps réel des traitements,
indispensable en vue d’'une boucle fermée avecvianti La premiére de ces deux méthodes
s’inspire de la formule temporelle, quadratiqueirgégrative, de la valeur efficace. La
seconde méthode repose sur I'hypothese selon ladeebruit électrophysiologique a une
distribution gaussienne. Le principe consiste ale¥gun niveau de tensiansimede sorte que
la proportion du signal située au-dessus de cet-Bgee estimé corresponde a la théorie de la
loi gaussienne. Cette technique est moins sendildeprésence de potentiels d’action que la
premiere car elle ne repose pas sur une mesuriamdelitude du signal, la relative forte
amplitude des spikes n’est donc pas prise en compte

Cependant cette seconde méthode fournit une egtimtaaisée de I'écart-type. Dans
la deuxieme partie de ce chapitre, nous développexgloitons et vérifions un modele
stochastique de ce circuit estimateur d’écart-3psi que sa version linéarisée. Grace a la
fonction de transfert fournie par le modele linéaimous retrouvons le biais sur I'estimation
de I'écart-type annoncé dans la littérature ainsi lg moyen d’annuler ce biais : un correcteur
intégrateur. Il apparait également que la préseteece correcteur diminue la surface
capacitive requise pour une méme constante de temssnécessite un réglage éclairé pour
garantir la stabilité de la boucle : c’est ce quenpet le développement théorique de ce
chapitre.

La comparaison des résultats de simulation foyrarsles modéles avec des mesures
prises sur une réalisation en électronique disaletee circuit valide notre modélisation,
confirme I'apport de ce nouveau correcteur et &gque la stabilité peut étre atteinte avec un
tel correcteur.

Ce chapitre encourage donc l'utilisation de cdinedeur d’écart-type analogique
associé au correcteur intégrateur.

Dans le quatrieme et dernier chapitre, nous atibdes conclusions des deux chapitres
précédents pour concevoir un ASIC mixte (analogigu@umeérique). Plus précisément, il
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s’agit d’'un circuit trés majoritairement analogigois configurable grace a une mémoire
numerique. Un protocole SPI est utilisé pour remgditte mémoire de configuration. Cette
configuration régle dans la puce différents cowgagtt tensions de polarisation et gere un
réseau d’interrupteurs qui permettent le test dtesye.

Cet ASIC abrite huit chaines d’acquisition compaséhacune d’'un amplificateur tres
directement inspiré du chapitre 2 et d'un détectbimpotentiels d’action concu en accord
avec les conclusions du chapitre 3.

L’amplificateur présente donc un premier étagé&dehtiel (nommé étage) et deux
deuxiémes étages connectés en paralléle. Un deéecegemes étages est destiné a amplifier
les potentiels d’action et rejeter par filtragevelwaves et LFPs (I'étag2a), tandis que
'autre dédié a I'amplification des ondes lentes des LFPs (leb). Cet amplificateur est
equipé de pseudo-résistances variables de typesseclAB ». Son gain et sa bande passante
sont réglables.

Le détecteur implanté utilise un correcteur indégmur comportant une pseudo-
résistance variable qui permet d’atteindre une nhygae trés lente sans intégrer de capacité
de forte valeur. Un soin tout particulier a été@pp a la linéarité des blocs qui constituent cet
estimateur d’écart-type, ce qui a débouché sunutaji’'un bloc écréteur. Ce détecteur génére
deux seuils de détection pour repérer les spikstifscet négatifs.

La deuxieme partie de cet ultime chapitre regrolgserésultats du test de I'ASIC
nommeé BASTA. Concernant 'amplification, ce tedt @sitét concluant. Le canal destiné aux
potentiels d’action (étage% et 2a) fonctionne comme prévu : faible niveau de bruit,
excellente linéarité, bande passante et gain MagsalCependant nos pseudos-résistances ne
nous permettent pas d’obtenir des fréquences daucesitres faibles. En revanche, I'ét2pe
semble inexploitable pour des raisons incompletér@kercidées a ce jour. L'amplificateur de
BASTA est donc utilisable, méme si I'on en espétaimeilleures performances.

La détection a un comportement presque parfaits @ « presque » est lourd de
conséquence. Le bloc qui génére des seuils detidéter partir de I'écart-type estimé et
réalise la comparaison de ces seuils avec le sjeairée fonctionne trés bien. L'estimateur
d’écart-type peut atteindre une constante de teexpr€mement longue (de l'ordre de 10
secondes) ce qui est un vrai plus pour généresdess lisses. Les caractéristiques statiques
de ce bloc sont trés linéaires ce qui confirmebiemfaits du correcteur intégrateur. Mais,
malheureusement, la pente de cet estimateur d‘8qeatn’est pas constante d’'un canal a
l'autre. Par conséquent, chaque estimait@alcule, non pasise, maisKi x oreel. La cause de
ce dysfonctionnement n’a pas encore été identifiée.

lIl. Perspectives

Le chapitre 2 a fait I'objet d’'une publication damne conférence internationale IEEE,
ce qui tend a montrer que la communauté scienéfiggt intéressée par cette quéte de forte
impédance d’entrée. Cependant, cette forte impé&ddientrée n’est, a ce jour, utile que pour
une partie des électrodes commerciales. Beaucogp étextrodes publiées récemment
présentent des impédances inférieures al M1 kHz et ce exclusivement grace a de
nouvelles techniques de coating. Néanmoins, leemkions des électrodes et le pas des
MEAs tendent toujours a décroitre ce qui augmemmpédance des électrodes. D’autre part,
avec la multiplication des projets visant I'implal& vieillissement des interfaces électrode —
tissu et donc I'évolution de l'impédance des élmds deviennent un axe de recherche
important. Il est donc prévisible que la questien'tnpédance d’entrée devienne a l'avenir
prépondérante.

Le chapitre 3 est la base d’'une publication emugefinternational Journal of Circuit
Theory and Applications) a paraitre. La modélisatite ce circuit jusque-la non étudiée est
d’une utilité évidente pour qui prévoit de réalisertel estimateur d’écart-type. Notre équipe
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de recherche développe une plateforme de traitemang€rique qui reprend ce systéme de
seuillage adaptatif et ce travail de modélisationsnpermet de peaufiner I'estimateur d’écart-
type qui est implémenté sur FPGA.

L’ASIC BASTA est en I'état utilisable comme ampptditeur de potentiels d’action.
On a vu dans le dernier chapitre que I'amplificat@ait fonctionnelle. Le canal destiné aux
potentiels d’action a démontré son efficacité sudusipurs signaux bioélectriques.
Malheureusement, pour I'heure, I'amplification devswaves ne semble pas possible.

Le détecteur de potentiel d'action ne sera paksallie tant que les pentes des
caractéristiques statiques de I'estimateur d’éygue-ne seront pas égales d’'un canal a 'autre.
Cependant cette estimation s’est avérée trés taédile test a révélé que ce circuit est
adaptable a différents signaux bioélectriques.

L’objectif de cette thése était de concevoir unphificateur adaptable a tout type
d’électrode et un détecteur analogique performardean d’'une unique puce, dans le but de
réaliser un front-end d’acquisition peu colteuxerargie et en encombrement.

La topologie d’amplificateur proposée maximisenfiédance d’entrée. On a vu que la
valeur de cette impédance dépasse largement lelsdanpes d’électrode trouvées dans la
littérature. Cet amplificateur n'atténuera donc fEsssignaux fournis par les électrodes que
leur impédance soit faible ou forte.

La grande linéarité des caractéristiques du détecte potentiels d’action démontre la
possibilité d’intégrer efficacement un algorithmestimation d’écart-type en électronique
analogique. La précision du gawvariable, qui multiplie I'écart-type, permet d’guder ce
détecteur au SNR du signal a traiter.

La consommation d’'un amplificateur de BASTA fluetantre 3,7 et 45 pA selon les
courants de polarisation choisis. Les détecteunsa@oment plus ou moins selon le niveau
des seuils de détection ; cette consommation estiee 20 et 30 pA. La somme de ces deux
consommations est inférieure a la consommationlukdqurs amplificateurs de la littérature
(Farshchi et al., 2010), (Reid R. Harrison, 2008pu et al., 2013), (Borghi et al., 2007).

Enfin BASTA qui contient huit canaux d’acquisiticomplets mesure 2,9 x 2,9 rim
et ne nécessite qu'une référence de courant pauctibmner. Cette puce prouve que
l'intégration de la détection analogique dans len@éASIC que I'amplification permet de
réaliser un front-end d’acquisition compact.
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Annexe A : Présentation des circuits
auxiliaires

l. Sources variables de courant et de tension

L’amplificateur et le détecteur nécessitent dessitns et courants de polarisation
variables qui sont générés en interne a partirushegue courant de référence de I'ASIC (1
pHA). Ces tensions et courants doivent donc étrdigumables de I'extérieur. Ces sources
variables de tension et de courant utilisent un DA€ génére un courant dont I'intensité
varie en fonction d’'un mot de 6 bits. Cette fonetamnsiste en 6 miroirs de courant cascodées
et pondérés selon les puissances de deux qui stmésaou désactivés individuellement.

Notons que ce DAC est composé de transistors PM@8itedonc étre commandé en logique
inverseée.

VDD

T
oun Y P
]
"

<J 4.W/L 4J 2.W/L

1LW/L

o o HT " ol
SW/L ] 4w/ ] 2W/L

8.W/L gl 4W/L gl 2.W/L

o
I
32.W/L 32.W/L 16.W/L
32.W/L ] 32.W/L ] 16W/L
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Figure 118 : DAC en courant.
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I
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A. Sources de courant variable

Pour les courants de polarisation variables €t 11), la sortie du DAC est
connectée a un miroir de courant réalisé en tremsisNMOS qui reproduit fois ce courant
variable pour alimenter les huit amplificateurss@rds plus I'amplificateur de test.

Voo

Iy 6 Ef g
IREF+ I |1I1

Vss
Figure 119 : Source de courant multicanal.
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B. Sources de tensions variables

Pour générer des tensions, ce DAC est chargégmmrésistances. Comme
toutes ces tensions de polarisation sont appligsiéedes grilles de transistors, leurs sources
ne nécessitent pas de buffer.

Voo Voo Voo

T
375 kQ §

1->1
Vrza}—\L @ Vinza >
VrPZa >
IREF+

[TT1 [T 375kQ
1->8
Vss Vss

Figure 120 : Source de tension interne.

.  Multiplexage des pins de test

BASTA comporte dix pins de test. Initialement, tsép ces pins sont affectées au test
du détecteur prévu a cet effet et les 3 autres gtéent d’accéder de I'extérieur aux tensions
VH, VB et Consigne pour permette le test des sources de tensionnaderPar la suite, des
multiplexeurs 2 vers 1 ont été ajoutés a la pludartces pins afin d’accéder a toutes les
grandeurs variables de la puce. Ainsi il est pdsgile forcer toutes les tensions et courants
variables depuis I'extérieur.

lll.  Configuration via SPI

Dans les paragraphes précédents, de nombreusekegra ont été présentées comme
variables. Pour ne pas encombrer la puce elle-neé&me de nombreux acceés de polarisation
et afin que BASTA ne nécessite pas de composarteynes, toutes ces grandeurs de
polarisation sont générées en interne et pilotaddelbextérieur via une connexion SPI. Tous
les interrupteurs sont également controlés gramdta interface numeérique.

Le schéma ci-dessous décrit le bloc numériqueeptétans BASTA. Il est composé
d’'un registre a décalage et d'un tableau de hutsrde huit bits.
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3 bits d’adresse 8 bits de données

Décodage
adresse

Stamp >

Figure 121 : Mémoire interne a BASTA.

Les données puis les adresses sont injectéeslelangistre a décalage par le port
« Data_in » séquencés suivant I'horloge « Clk »lsbeest injecté en premier autant pour les
données que pour I'adresse. Une fois le registtécalage rempli, on recopie les 8 premiers
bits de son contenu dans le mot qui corresponddidsse inscrite dans les trois derniers bits
du registre a décalage, grace a un front montaré gort « Stamp ».
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La mémoire contient au total donc 64 bits. Nosrants et tensions de polarisations
étant codés sur 6 bits, chaque mot peut étre dexsdmgn deux parties : les 6 bits de poids
faibles forment un vecteur qui regle la valeur @uension ou d’'un courant ; les 2 bits de
poids forts gérent des interrupteurs relatifs ppalement au test. Le contenu de la mémoire
est décrit ci-dessous :

Mot :

7 (MSB) | 6 5 4 3 2 1 0 (LSB)

Gampli 2 Gampli 1 1 5 h 4 I 3 I 2 1 lL O

Mot; :

7(MSB) | 6 5 4 3 2 1 0 (LSB)
log 5 be 4 bs 3 bg 2 bg 1 kg O

Mot; :

7(MSB) | 6 5 4 3 2 1 0 (LSB)

on/ Off dtC Vr2a_5 VrZa_4 VrZa_3 VrZa_2 VrZa_l VrZa_o

Mots :

7 (MSB) | 6 5 4 3 2 1 0 (LSB)

Com_ext Viton 5 Vo 4 V12 3 Viop 2 Vo 1 V12p O

Mot; :

7(MSB) | 6 5 4 3 2 1 0 (LSB)

Sw_ecret | Sw_comp Vi 5 Vs 4 Vis_3 Vg 2 Vg 1 Vs O

Mots :

7(MSB) | 6 5 4 3 2 1 0 (LSB)

Sw_|pf Sw_sous | Viint_ 5 Vint_4 Vint_3 Vint_2 MVint_1 Vint_0

Mots :

7 (MSB) | 6 5 4 3 2 1 0 (LSB)

SW_Sigma SW_g”tCheconsigne_5 C)nsigne_4 C)nsigne_?) C)nsigne_z C)nsigne_l C)nsigne_o

Moty :

7(MSB) | 6 5 4 3 2 1 0 (LSB)

T sel_det] T sel ampGainn_5 Gainn_4 Gainn_3 Gainn_2 Gainn_1 Gainny_O

I+ i:régle le courant de polarisation Des OTAs defétl de I'amplificateur.

lon, i : regle le courant de polarisation Des OTAs datéRb de I'amplificateur.

Vioa | @ régle la tension de polarisation de la pseudsi@sxe de I'étagla de
'amplificateur..

Vi12n | 2 regle la tension de polarisation des pseudotedgiss des étagdset 2b de
'amplificateur.

Vin_i : régle la tension de polarisation des pseudotedgiss de lintégrateur du
détecteur.

Vue _i: régle les tensions d’écrétage du détecteur.

Consigne | : régle la tension de la consigne du détecteur.

Gainn_i - permet de régler le gain N du détecteur.

Gampii_i : régle le gain de I'étagede I'amplificateur.

Sw_glitches : gére I'acces aux sorties du comparadt de I'écréteur du circuit de test
de la détection.

Sw_iiii : ouvre la boucle du détecteur de test adrtie du bloc nommé.

On/off dtc: permet de couper le courant de polarisation de lies détecteurs.

Com_ext: permet de forcer de I'extérieur les courants dinsation des OTAs de
'amplificateur (étaged et2b) a partir des broches de niveaux d’écrétage (otispenentVu
etVg).
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T_sel _det permet de forcer de I'extérieur les tensions densation de la pseudo-
résistance de lintégrateurVi(ine et Vipin) @ partir des broches de test des seuils
(respectivement bas et haut).

T sel_amp permet de forcer de I'extérieur les tensions diansation de la pseudo-
résistance de I'amplificateuMuizn, Vipizn, Vinza, Vip2a) @ partir des broches de test du
détecteur (respectivement out_comp, out_ecret)ufdgt out_sous).

Les cases vides ne sont pas utilisées.
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Annexe B : Dimensions des transistors

Cette annexe regroupe les schémas de I'ensetelecircuits implémentés dans
'ASIC BASTA. Les tailles des transistors y sontliguées en um, sous la forme : largeur
(W) / longueur (L).

l.  Amplificateur

A. OTA:

I 1 VDD

In -[800/1,35 800/1,33|Hn +

VPOLn «{ @2

B A
1

Vss
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[I. Détecteur

A. COMP:
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1. Buffy
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