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RESUME

Développé par le Centre d’imagerie moléculaire de Sherbrooke (CIMS) et le Groupe de
recherche en appareillage médical de Sherbrooke (GRAMS), le LabPET™ est un scanner
TEP numérique dédié a des applications précliniques sur les petits animaux. C’est le
premier scanner TEP commercial a utiliser des photodiodes & avalanche dans son module
de détection. Aujourd’hui plusieurs travaux de recherche sont menés afin de réaliser la
prochaine génération de ce scanner qui permettra de fusionner efficacement les deux
modalités TEP et TDM dans une méme chaine matérielle électronique et aussi d’offrir
une résolution spatiale submillimétrique en mode TEP. Pour ce faire, un nouveau module
de détection, le module LabPET™ I, a été développé en partenariat avec PerkinElmer
inc. afin d’atteindre ces performances. Il est constitué d’une matrice de 64 pixels de

photodiodes a avalanche de 1,2 x 1,2 mm?® ayant une surface active de 1,1 x 1,1 mm?.

Les travaux de ce mémoire s’insérent dans cet objectif ambitieux et s’attardent plus
spécifiquement au nouveau préamplificateur de charge congu pour optimiser le rapport
signal sur bruit de la chaine électronique, en accord avec les caractéristiques du nouveau
- module de détection LabPET™ II. L’optimisation du premier étage de la chaine
électronique de détection est directement liée aux caractéristiques du détecteur et
également a la capacité équivalente rapportée a I’entrée. Le dimensionnement et les
simulations du préamplificateur & I’aide des outils Cadence et Mathcad envisagent un
gain de 1,73 mV/fC, un temps de montée intrinséque de 6,5 ns et une charge équivalente
de bruit en entrée de 370 é-rms + 25 é-rms/pF pour un filtre semi-Gaussien d’ordre 3
avec un temps de mise en forme optimal de 50 ns. Le temps de mise en forme se définit
ici comme le temps que met le signal pour-atteindre sa valeur maximale.

Le circuit congu a été fabriqué avec la technologie CMOSP18 de la compagnie Taiwan
Semiconductor Manufacturing Company (TSMC) puis testé pour valider les
performances simulées. Le préamplificateur de charge bien que fonctionnel présente
quelques déviations par rapport aux résultats simulés, notamment au niveau des figures
de bruit et du minimum de bruit ENC qui s’éléve a 494 é-rms + 32 é-rms/pF.

Malgré tout, ces résultats préliminaires laissent entrevoir de belles perspectives pour la
prochaine chaine électronique frontale de ce ‘qui sera demain, le premier scanner a
bimodalit¢ TEP/TDM totalement intégrée dans une méme chaine €lectronique.

Mots-clés : Préamplificateur de charge, Charge équivalente de bruit (ENC), CMOS 0,18

um, Tomographie d’émission par positrons (TEP), Tomodensitométrie (TDM).
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CHAPITRE 1 : INTRODUCTION

1.1 Mise en contexte

1.1.1 L’imagerie moléculaire

Depuis toujours les avancées en médecine contribuent énormément a améliorer notre qualité
“de vie. En effet, grice aux recherches passées et actuelles, les maladies se détectent de maniére
plus précoce, permettant ainsi de mieux orienter les traitements pour le plus grand bien des
patients. Ces progres sont fortement liés a la capacité de pouvoir observer la physiologie et les
bioprocessus de certaines céllules et tissus face 4 des agents pathogenes ou a des composants
phannacologiques,.et ce, par des €tudes et des analyses précliniques et cliniques. Parmi les
technologies développées pour la médecine, I’imagerie médicale contribue considérablement
aux avancées diagnostiques et thérapeutiques. Entre autres, la découverte du rayon X en 1895
par le physicien allemand Wilhelm Rontgen y a amorcé un virage majeur. Pour la premicre
fois, les chercheurs et les médecins observaient les structures et les organes internes d’un
patient sans aucune intervention physique. Aujourd’hui, ’évolution technologique et les
innovations en électronique, en informatique, en physique nucléaire ainsi que plusieurs
techniques d’imagerie médicale plus performantes permettent d’obtenir non seulement la
structure anatomique interne d’un sujet, mais €galement d’en observer les phénoménes
biologiques, génomiques et protéomiques in vivo [PEPIN, 2007a]. Ces deux derniers
améliorent considérablement le  processus d’identification des génes et des protéines

responsables de la génération de cellules cancérigenes dans les organes [LOUVARD, 2006].

L’imagerie médicale se classe en trois grands groupes. Il y a d’une part ’imagerie par
réflexion qui consiste a envoyer, grace a une sonde, des sons hautes frécjuences au travers d’un
sujet. Ces sons réfléchissent sur les tissus et renvoient a la sonde un écho dont I’amplitude et la
phase procurent une information sur la densité des tissus et la vitesse de propagation de 1’onde
permet d’estimer leur position. La sonde transmet les signaux a un ordinateur capable de les

conditionner et d’extraire une image de la partie scannée.
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D’autre part, I’imagerie par transmission consiste a faire‘ passer un signal (flux) au travers du
sujet et a récupérer le signal résultant pour extraire une image. C’est le cas de la
tomodensitométrie (TDM) basée sur la transniission de rayons X. Par ailleurs, il y a I’imagerie
par résonance magnétique (IRM) qui est basée sur la mesure du moment magnétique des
atomes constituants les tissus (I’hydrogeéne par exemple). Ces deux techniques d’imagerie
donnent de I’information sur les détails anatomiques et structurels du sujet. Toutefois, I'IRM
offre une alternative pour les patients allergiques aux agents de contraste utilisés-en TDM
[COLEMAN, 2005] et un meilleur contraste que la TDM pour les tissus moﬁé, gréce aux
différentes « séquences IRM »'. Elle constitue un outil de prédileétion pour les images
cérébrales. Cependant, la TDM est mieux adaptée pour I’imagerie abdominale et thoracique,
car du fait de sa rapidité d’acquisition, elle est moins sensible aux artefacts de mouvements
tels que la pulsation cardiaque, le rythme respiratoire ou péristaltique. Ces mouvements
détériorent la qualité de I’image qui est alors fonction de la position moyenne des organes

pendant un cycle, ce qui dégrade la définition des contours et la localisation des tumeurs.

Finalement, 'imagerie par émission consiste a détecter des signaux. directement émis par le
sujet. C’est le cas de la tomographie d’émission par positrons (TEP) et de la tomographie
d’émission monophotonique (TEM), toutes deux basées sur I'émission de rayonnement y. Ces
techniques d’imagerie mesurent la distribution de radiotraceurs préalablement administrés au
sujet pour observer des bioprocessus tels que la métabolisation du glucose. Ces modalités
d’émission sont de plus en plus utilisées en oncologie, en neurologie et en cardiologie. La
tendance actuelle est de combiner les informations anatomiques et métaboliques en
développant des systtmes multimodaux fusionnant imagerie structurelle et imagerie

fonctionnelle, ce qui permettrait d’améliorer les diagnostics posés.

Les instruments tomographiques étaient jusqu’au début des années 90 exclusivement dédiés

aux applications cliniques, voire précliniques sur des modé¢les animaux de grande taille.

'Une séquence IRM est une subtile combinaison d’impulsions magnétiques et de gradients.
L’objectif est de favoriser le signal de tel ou tel tissu (contraste), le plus rapidement possible
(vitesse), tout en limitant les artefacts. Il existe ainsi plusieurs séquences différentes et chaque

constructeur choisit en général un acronyme qhi lui est propre [HOA, 2007].
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Cependant, 1’émergence du modéle animal de petite taille a suscité un engouement pour le
développement de scanners tomographiques 4 haute résolution [REY, 2007]. A cet effet, la
souris transgénique est de nos jours le modéle animal de prédilection dans les études
biologiques et génétiques [MALAKOFF, 2000]. Son génome, enticrement décodé depuis
2003, s’apparente dans une proportion de 99% a celui de I’homme [D’ASTOUS, 2003]. Les
études croissantes et toujours plus poussées sur les petits animaux requiérent des scanners
précliniques performants offrant une bonne résolution spatiale et une faible résolution en

temps de I’ordre de quelques ns, tout en supportant une bonne sensibilité.

C’est dans ce contexte trés pointu et interdisciplinaire ol physique, biologie, médecine
moléculaire, électronique et informatique s’entrémélent que le GRAMS (Groupe de Recherche
en Appareillage Médical de Sherbrooke) et le CIMS (Centre d’Imagerie Moléculaire de
Sherbrooke) travaillent depuis plusieurs années conjointement afin de réaliser un scanner
bimodal TEP/TDM, totalement intégré, destiné aux recherches précliniques sur les petits

animaux.

1.1.2 Le projet LabPET™ 1II

Le CIMS a développé dans les années 1990s le premier.scanner TEP utilisant des photodiodes
a avalanche (PDA) au lieu de tubes photomultiplicateurs (TPM) [LECOMTE et al., 1994]
[LECOMTE et al., 1996). Une seconde version améliorée de ce scanner [FONTAINE et al.,
2009] a été réalisée en collaboration avec le GRAMS entre 2002-2003 et est aujourd’hui

~ commercialisée sous le nom de LabPET™ (Figure 1.1).

Afin de rehausser les pe;formances du LabPET™ ef améliorer sa résolution spatiale pour tirer
- profit des radiotraceurs trés spécifiques actuellement disponibles, les deux groupes ont
démarré en 2008 le projet LabPET™ II. C’est le premier projet, sinon I’'un des premiers & se
lancer dans la réalisation d’une nouvelle génération de scanner bimodal TEP/TDM totalement
intégré. Il consiste 4 concevoir un scanner tomographique fonctionnel qui utiliserait une seule
et méme chaine de détection pour les deux types d’imageric TEP et TDM, et ayant une

résolution spatiale submillimétrique.
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Figure 1.1 : Scanner LabPET™.

La bimodalit¢é TEP/TDM intégrée assurera une fusion des informations anatomiques et
métaboliques en ¢€liminant d’une part les artefacts de reconstruction d’image dus au
déplacement du sujet entre les scanners TEP et TDM juxtaposés axialement ou coaxialement,
et d’autre part, le flou respiratoire [TOWNSEND et al., 2004]. Toutefois, cette approche
présente des défis et des contraintes i relever qui feront I’objet de cette étude. 1l s’agit entre
autres de traiter, avec la méme chaine, les différents niveaux d’énergie des événements
détectés en TEP et en TDM, respéctivement 511 keV et ~40 keV. L"objectif de 1 mm de
résolution spatiale est fixé pour pouvoir observer les organes d’une souris avec la méme

précision que I’on observe aujourd’hui ceux d’un rat, qui est environ 10 fois plus gros.

Une premicre version de 1’électronique anélogique frontale fut réalisée en 2005 (Figure 1.2).
Chaque circuit comprend 4 modules de détection et un circuit intégré (4S/C) de 16 canaux en
technologie CMOSP18, faisant I’acquisition des éveénements sur 16 canaux de détection.
Chacun des modules est constitué¢ d’un assemblage de 4 paires de cristaux LYSO/LGSO de
dimensions 2 x 2 x 12 mm? agencés en phoswich® [BERARD, 2006] (Figure 1.3), et chaque

phoswich est individuellement bouplé avec une PDA de capacité €quivalente 8,6 = 0,4 pF

2 Un phoswich est un scintillateur formé par la juxtaposition de deux scintillateurs ou plus,
ayant des caractéristiques différentes, ce qui permet d’identifier avec un seul photodéteteur le

cristal ou a lieu I’interaction, pour, par exemple diminuer I’erreur de parallaxe.
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[PEPIN, 2007a]. Toutes les PDAs sont également couplées individuellement avec un canal

électronique du 4SIC [ROBERT, 2005].

Electronique analogique frontale

- . e o o

' y A i
Il"rémupliﬁmlwr Filtre de mise  Etoge de sortie |
de charge en forme diftérentiel |

J Filtre
-'i ¥ anli-recouvrement

! VERS FIGA
\ CAN >
Anmgation

t Pite-zéro i

Modules de
détection

Figure 1.2 : Schéma d’un canal de détection et image d’une carte d’acquisition & 16 canaux du

LabTEP™.
. LYSO Matrices APD
LGSO

Céramique

a) b)

Figure 1.3 : a) Détecteur _LabPETTM I: phoswich LYSO/LGSO + APD de PerkinElmer Inc.
b) Détecteur LabPET™ II : LYSO + nouvelle matrice APD de PerkinElmer Inc.

Cependant, dans I’objectif d’atteindre une résolution sbatiale submillimétrique et d’améliorer
les perform.ances, le CIMS, en collaboration avec PerkinElmer Inc., a développé un nouveau
module de détection, avec 8 fois plus de pixels: le LabPET™ II. Le module de détection
Lab‘PETTM I est constitué d’une matrice de 8 x 8 cristaux LYSO, chacun étant
individuellement couplé a 2 matrices 4 X 8 de PDAs de PerkinElmer Inc. (Figure 1.3). Les
nouvelles photodiodes de 1,2 x 1,2 mm? présentent, a leur point d’opération, une capacité
équivalente d’environ 3,7 & 0,4 pF et un courant de fuite typique de 35 nA [PEPIN, 2007a]

[BERARD, 2008]. L’usage de ces nouveaux détecteurs implique la conception d’une nouvelle
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électronique analogique frontale. Plus particuliérement, la conception d’un nouveau

préamplificateur de charge optimisé pour le nouveau module de détection LabPET™ II.

1.2 Objectif du projet de recherche

L’objectif principal de ce projet est de réaliser un nouveau préamplificateur de charge, faible
bruit, en technologie CMOS 0,18 pm, destinée au scanner LabPET™ II permettant d’atteindre
une résolution spatiale submillimétrique. En effet, le choix de la nouvelle matrice de 4 x §
PDAs de PerkinElmer Inc. implique de concevoir une nouvelle chaine électronique intégrée,
afin d’optimiser I’étage analogique en termes de bruitet de taux de comptage. L’étude
considére plusieurs aspects liés au nouveau détecteur:

- Premiérement, la faible capacité équivalente de la PDA ainsi que son courant de
fuite offre la possibilité de réduire la contribution du bruit électronique. Pour ce faire,
le transistor d’entrée du préamplificateur de charge, qui a la plus grande contribution
au bruit série, doit étre redimensionné convenablement. Le bon choix du transistor
d’entrée repose sur les équations de bruit qui seront élaborées dans les prochains
chapitres. | .

- Deuxiemement, la forte pixellisation de I’étage de détection engendre un cofit
au niveau de I’électronique en termes de consommation électrique et surface de I’ASIC
qui sont multipliées par quatre. Il faut donc minimiser autant que possible la superficie
et réduire la consommation par canal de maniére substantielle de sorte que la pulssance
consommée a I’échelle de ’ASIC de 64 canaux reste en dessous de 175 mW.

- Troisiémement, en conjonction avec le détecteur LabPET II, le préamplificateur
de charge doit améliorer les performances électroniques actuelles, obtenues avec le
LabPET™ I. La résolution temporelle doit donc étre inférieure 4 0,47 ns, la resolutlon

en énergie mieux que 3,4 % et le bruit ENC plus faible que 700 é-rms.

Par ailleurs, il est important de noter que plusieurs travaux connexes au projet LabPET furent
réalisés durant cette maitrise, en parali¢le avec la conception du préamplificateur, mais ne

seront pas présentés dans ce mémoire. En effet, deux convertisseurs numérique-analogique de



1.3 Plan du document , 7

type current steering (8 bits et 3 bits) ont été congus, de méme qu’un amplificateur

opérationnel totalement différentiel en entrée et en sortie.

1.3 Plan du document

Ce mémoire se subdivise en 7 chapitres. Le Chapitre 1 qu’achéve cette éection a fait la mise en
contexte du cadre d’étude en général et du projet LabPET™ II en particulier, avant de
présenter les principaux objectifs des présents travaux de recherche. Le Chapitre 2. qui suit
présentera les principes de fonctionnement de la TEP et de la TDM-. Les différents types de
détecteurs utilisés en imagerie médicale y seront préSentés avant d’exposer les principales

caractéristiques des scanners tomographiques.

Par ailleurs la chaine électronique frontale du LabPET™ I1 sera exposée au Chapitre 3. Ce sera
Poccasion de faire Iétat de art sur les architectures des préamplificateurs de charge et sur les

théories de bruit permettant d’optimiser le rapport signal sur bruit.

La conception proprement dite du préamplificateur de charge sera détaillée au Chapitre 4
avant d’exposer les résultats puis de commenter les différences et évaluer son apport
relativement au précédent circuit, respectivement au Chapitre 5 et au Chapitre 6. Finalement,

une conclusion résumera le travail réalisé.



CHAPITRE 2 : SCANNER TOMOGRAPHIQUE
TEPET TDM

Ce chapitre assied les principes de fonctionnement de la tomodensitométrie et de la
tomographie d’émission par positrons afin de poser les bases nécessaires & la compréhension
du projet. Les principales caractéristiques d’un scanner tomographique sont présentées, de

mémes que les avantages de faire de la bimodalité TEP/TDM intégrée.

2.1 Principe de la tomodensitométrie (TDM)

Le principe de fonctionnement d’un scanner TDM repose sur la méme base que la
radiographie et peut €tre considéré comme une projection de cette derniére sur une multitude
de plans autour d’un sujet. A I’aide d’une source rotative, on envoie un flux de rayons X
d’énergie variant entre 20 keV et 120 keV a travers le sujet (patient ou animal) et on mesure le

flux résiduel par une matrice de détecteurs diamétralement opposée a la source (Figure 2.1).

Figure 2.1 : Exemple de configuration d'un scannef TDM et d’image TDM obtenue.

(Advanced Molecular Imaging / www.cilab.upf.edu)

Cette mesure permet d’extraire de I’information sur la densité des tissus traversés par les
rayons-X a travers la mesure du coefficient d’atténuation, la quantité de flux détectée étant
directement proportionnelle & ce dernier. L’intensité du flux résiduel dans le cas d’un modéle

mono-énergétique est [CHERRY, 2003]:


http://www.cilab.upf.edu
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I =l e #4 - 2.1
avec
Iy : intensité du faisceau de rayons X incidents
d : I’épaisseur de la portion traversée ' .
u1: le coefficient d’atténuation linéaire de la portion scannée qui est donné par :

= P | 2.2)

avec p la masse volumique et 4, le coefficient d’atténuation de masse. Ce dernier est fonction
de I’énergie incidente, du nombre atomique effectif du tissu Z et prend en compte les trois

formes d’interaction possibles du rayon X avec la matiére, a savoir Ieffet photoélectrique,
T’effet Compton et la diffusion cohérente de Rayleigh [CHERRY, 2003] [BERARD, 2006].

Le flux résiduel mesuré permet donc & partir d’algorithmes de reconstruction d’images,
d’établir une cartographie des coefficients d’atténuation de la zone scannée sous plusieurs
angles. Et puisque I’on connait la densité et le numéro atomique effectif de plusieurs tissus
importants du corps humain et animal, i)our une grande plage de valeurs d’énergies, il est
possible d’identifier la nature des tissus (os, muscles, tissus cervicaux, etc.) [HUBBELL et
SELTZER, 2004] [RIENDEAU, 2007]. Cette cartographie est d’ailleurs utilisée en TEP afin

de corriger les artefacts d’effet de volume partiel.

Il existe deux approches pour mesurer le flux de rayons X. La premiére plus répandue est celle
dite d’intégration de flux de rayon X qui consiste a intégrer les charges générées par les
»rayonnements lors de leur interaction avec les détecteurs. La seconde, dite de comptage de
photons, consiste plutét a compter chaque photon incident individuellement. Il faut dans le
second cas avoir un étage de détection trés rapide pbur pouvoir détecter des photons a un taux

> 1 MCPS, afin de minimiser I’empilement des signaux et de limiter la durée de I’acquisition.

La TDM en mode comptage de photons présente quelques avantages comparée a la TDM en
mode intégration. En effet, les photons de hautes énergies contenus dans le flux de rayons X
ont une forte probabilité¢ de traverser le sujet sans étre atténués. Ainsi dans le mode
intégration, ces photons constituent une bonne proportion du signal alors qu’ils contiennent

moins d’information utile & la reconstruction d’images. Il faut par conséquent faire une
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acquisition pendant un temps relativement long pour que le signal utile soit dominant sur ce
bruit. Il en découle une exposition du sujet a un flux plus importaﬁt de rayon X. Toutefois
avec la TDM en mode comptage de phofons, si on extrait I’information én énergie, il est
possible de s’affranchir des photons plus énergétiques et du bruit électronique en mettant un
'seuil d’énergie pour discriminer les bons événements [LUNDQVIST, 2001] [BERARD,
2006].

2.2 Principe de la tomographie d’émission par pdsitrons (TEP)

Le principe de fonctionnement de la TEP se scinde en 2 grandes étapes :

e Tout d’abord, I’injection d’un radiotraceur constituant la source de positrons a I’origine
de la création de paires de photons d’annihilation de 511 keV.

¢ Ensuite, la détection en coincidence de ces photons pour la'reconstruction d’images

grice a des algorithmes.

2.2.1 Emission de positrons et création de la paire de photons
d’annihilation

La réalisation d’un examen TEP nécessite I’injection au sujet d’un traceur radioactif choisi

selon le type d’activité métébolique que I’on désire obsgrver. Dans le cas de la TEP on utilise

un isotope instable qui subira une désintégration par positron, soit par transmutation d’un

proton en neutron selon la réaction [CHERRY, 2003] [DE DREUILLE, 2002] :
proton’ —— neutron(n) + B + neutrino(v) + énergie

Une partie de 1’énergie est transmise cinétiquement au positron qui interagit avec les électrons
environnants dans une portée de quelques millimétres (~ 0,5 @ 6 mm selon les isotopes
[LECOMTE, 2007}) avant de perdre toute son énergie et de s’annihiler avec un électron du
milieu pour créer une paire de photons possédant chacun une énergie de 511 keV (I’énergie de
masse d’un électron). Les photons de la paire sont émis de fagon diamétralement opposés avec
une erreur de + 0,25° (Figure 2.2). Cette caractéristique des photons d’annihilation constitue le

fondement méme de la TEP, a savoir la détection en coincidence, dans une fenétre temporelle
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de quelques nanosecondes, de deux photons issus de la méme annihilation. Toutefois, dans
une multitude de désintégration il faut pouvoir lier de maniére juste deux photons a une méme

annihilation, d’ou I'utilisation d’un systéme de détection de coincidences.

Figure 2.2 : Annihilation d’un positron avec un électron [CHERRY, 2006].

2.2.2 Détection en coincidence

La plupart des scanners TEP sont constitués d’un ensemble de détecteurs agencés en anneaux

juxtaposés sur plusieurs rangées afin d’avoir une bonne efficacité de détection (Figure 2.3).

Figure 2.3 : Exemple de configuration d'un scanner TEP et d’image TEP obtenue sur laquelle

on voit en plus foncé les cellules d’intérét ciblées avec le radiotraceur utilisé.

(Advanced Molecular Imaging / www.cilab.upf.edu)


http://tj.il
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Contrairement a la tomographie d’émission monophotonique qui nécessite des collimateurs
pour déterminer la direction du rayonnement émis, la TEP recourt & la détection en
coincidence des paires de photons d’annihilation pour déterminer leur direction. En effet,
lorsque deux photons de 511 keV sont captés dans deux détecteurs opposés, dans un intervalle
de temps relativement court de quelques nanosecondes (~ 10 ns) [TETRAULT, 2006] dit
fenétre de coincidence, on leur associe une ligne virtuelle qui permet de localiser le lieu de
’annihilation dans le sujet. Cette ligne dite ligne de réponse (LOR pour line of response) est
’axe reliant le centre des surfaces cristallines (pointant vers le centre du scanner) des deux
cristaux opposés dans lesquels a eu lieu I’interaction. Toutefois, il est possible que I’un ou les
deux photons d’annihilation interagissent par effet Compton a I’intérieur du sujet ou dans le
systétme de détection lui-méme, avant d’étre détecté. Lors d’une interaction -‘Compton, le
photon laisse une partie de son énergie dans la matiére et est dévié de sa trajectoire, ce qui
induit une erreur dans la ligne de réponse (LOR) mesurée. Il est également possible de capter
sur deux détecteurs diamétralement opposés, deux évér;ements ne provenant pas de la méme

annihilation. On distingue ainsi 6 cas d’événements possibles (Figure 2.4).

Figure 2.4 : Illustration des événements possibles en TEP. (a) Evénement'unique, (b) Coincidence
vraie (c) Coincidence fortuite, (d) Coincidence diffusée dans la source, (e) Coincidence diffusée dans
les détecteurs [REY, 2007].

e Il y a un événement unique quand un seul des deux photons d’annihilation est détecté,
le deuxiéme sortant du champ de vue du scanner. En effet la radiation est isotropique et
peut étre émise dans toutes les directions de sorte qu’un seul photon d’annihilation

peut étre détecté tandis que 1’autre sort du champ de vue du scanner.
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I1 y a une coincidence vraie quand les deux photons détectés proviennent effectivement
de la méme annihilation. C’est le type d’information qui sert a une reconstitution fidele
de I’image de la partie scannée.
Il y a une coincidence fortuite lorsque deux photons issus de deux annihilations
différentes sont détectés dans la méme fenétre de coincidence. Les fortuits ont pour
conséquence d’engendrer un bruit quiwvient dégrader I’'image reconstruite. Le taux de
fortuit se traduit par [MOSSET, 2006]:

F = R.Rp 2.7 23) .

ou R; et R, sont le taux d’événements dans chacun des deux détecteurs respectivement

et 7 est la largeur du signal logique servant a la détection électronique de coincidence.

Il correspond a la moitié de la largeur réelle de la fenétre (physique) de coincidence.

Il y a une coincidence diffusée dans le sujet quand au moins un des photons

d’annihilation est dévié de sa trajectoire d’origine avant d’étre détecté, suite a une

interaction Compton. |
Enfin, il peut y avoir des coincidences diffusées dans les détecteurs lotsque I’un des

photons dépose une partie de son énergie par effet Compton dans un cristal avant

d’étre absorbé totalement dans un cristal voisin.

Le systtme de détection de coincidence vise a retenir, dans le cas idéal, uniquement les .

coincidences vraies pour la reconstruction d’images. Toutefois, a cause des imperfections des

systéemes de mesures (résolution en temps et en énergie), il demeure toujours dans les

événements retenus, des coincidences fortuites et des coincidences diffusées [DE DREUILLE

‘et al., 2002]. La détection de coincidences repose sur deux critéres, la discrimination en

énergie qui élimine une fraction des photons diffusés et la discrimination en temps qui réduit

le taux des événements fortuits.

2.3 Avantages de la bimodalité TEP/TDM intégrée

Aujourd’hui, les avancées en biochimie offrent a I’imagerie TEP des radiotraceurs trés

spécifiques qui permettent d’identifier et de cibler les composantes (acides ribonucléiques) des
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protéines responsables de la transformation cancéreuse des cellules. Grace aux informations
obtenues, les médecins affinent la classification des tumeurs et individualisent les traitements,
offrant ainsi des thérapies mbins lourdes aux malades moins gravement atteints [LOUVARD,
2006]. Cependant, I’information métabolique fournie par ces radiotraceurs trés spécifiques ne
permet pas aux médecins de poser un diagnostic précis faute de repéres anatomiques. Dans ce
cas, I’information acquise en TEP doit étre associée & une image structurelle afin de localiser
les détails métaboliques imagés. Cette association était faite par une lecture concurrente ou
séquentielle des deux images ou par une fusion a posteriori des deux images. La premicére
approche ne permet pas toujours aux médecins de poser un diagnostic rapide et précis, tandis
que la seconde est fastidieuse et longue quand elle n’est pas imprécise a cause du déplacement

du patient entre les deux scanners [HAUTE AUTORITE DE SANTE, 2007].

Les scanners cliniques bimodaux TEP/TDM actuels supportent les médecins dans leur
diagnostic en fusionnant les détails anatomiques et métaboliques. Ils sont constitués, la plupart
du temps, de la juxtaposition totalement indépendante d’un scanner TEP et d’un scanner TDM
dans un méme boitier. Chaque systéme posséde sa propre chaine d’acquisition matérielle, mais

le support logiciel reste commun (Figure 2.5, Figure 2.6).

TEP
TDM

Siemens medical imaging

Figure 2.5 : Scanner multimodal Inveon de Siemens.
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Figure 2.6 : Illustration de I’'imagerie TEP/ TDM : La premiére image TDM fusionnée avec le

seconde image TEP donne la troisiéme image TEP/TDM issue de la fusion.

Le groupe de Sherbrooke propose une fusion matérielle de la TEP et de la TDM dans une
architecture TEP/TDM totalement intégrée. En d’autres mots, il s’agit d’avoir un seul et méme
systeme de détection pour la TEP et la TDM. Cette approche permet de pallier certaines
limites des scanners bimodaux actuels. En effet, elle facilite la fusion et améliore la précision
de I’image, vu que les deux modalités sont acquises sans déplacement du sujet. Elle permettra
également, potentiellement, de réduire considérablement le coflit du systéme. Par ailleurs,
I’information sur la densité fournie par la TDM permet la correction de I’atténuation dans les
acquisitions TEP [TOWNSEND et al, 2004]. En effet, une partie des photons de 511 keV est
atténuée par les tissus du sujet dans des proportions variables selon leur densité. Cet effet a un
impact plus important sur I’imagerie TEP que sur ’imagerie monophotonique car les deux
photons d’annihilation doivent étre détectés correctement au lieu d’un seul [TURKINGTON,
2001]. La correction d’atténuation permet de corriger la dégradation du contenu informatif liée
a la variation d’atténuation des rayonnements en fonction des organes traversés. Cette
correction se faisait jusqu’alors avec des sources radioactives (**Ge, '*’Cs) intégrées au
scanner. L’approche TEP/TDM pour la correction de I’atténuation a le mérite d’étre plus

rapide (~ 10 fois comparé au **Ge) et plus précise [HAUTE AUTORITE DE SANTE, 2007].
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2.4 Module de détection

2.4.1 Le scintillateur

La plupart des scanners TEP actuels utilisent des détecteurs a scinti]lation. Un scintillateur est
un cristal qui émet de la lumiére dans une longueur d’onde donnée (entre 370-580 nm) en
absorbant I’énergie des photons incidents. La longueur d’onde d’émission du scintillateur doit
étre compatible avec celle du photodétecteur qui lui est associé. La lumiére émise par le
scintillateur suit une décroissance exponentielle [KNOLL, 2000] et peut s’exprimer comme
suit (Equation 2.4) pour la plupart des scintillateurs qui ont un temps de croissance de taux de
scintillation négligeable. C'est-a-dire que le temps de montée de I’impulsion lumineuse est

supposé idéal et que seule la constante de temps de décroissance est considérée :

Q(t) = Qo(e™*/™) 24

OU 7, est la constante de temps du scintillateur ;

Qo est la quantité initiale de photons lumineux émis.

Un scintillateur idéal pour la TEP/TDM doit démontrer une forte densité pour présenter un fort
pouvoir d’arrét face aux rayonnements énergétiques de 511 keV et une constante de temps
faible pour pouvoir atteindre de forts taux de comptage. Il lui faut également un rendement
lumineux important et un indice de réfraction le plus proche possible de celui du verre
(n=1,45) qui sert habituellement d’interface entre le scintillateur et le photodétecteur (Tableau
2.1). Ceci pour ne pas nuire a la propagation de la lumiére et ne pas atténuer le rendement

lumineux [PEPIN, 2007a].

Tableau 2.1 : Caractéristiques physiques de scintillateurs couramment utilisés en imagerie

TEP [LECOMTE, 1998] [PEPIN, 2007a].

LYSO LGSO LSO GSO BGO
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2.4.2 Les photodétecteurs

Le role des photodétecteurs est de convertir la lumiére issue du scintillateur en un signal
électrique pouvant étre traité par I’étage électronique en aval. Les deux types de
photodétecteurs principalement utilisés en TEP sont le tube photomultiplicateur (TPM) et la
photodiode a avalanche (PDA) [PRATTE et al, 2004] [SIEMENS MEDICAL, 2009].
Cependant ces derniéres années, beaucoup de développements ont été faits au niveau des
détecteurs de photons uniques, appelés enéore compteﬁrs de photons multi-pixeis (en anglais
Silicon Photomultiplier (SiPM) ou Multi-Pixel Photon Counting (MPPC)) [HAMAMATSU,
2007] [BUZHAN et al., 2003]. Leur grand gain, leur rapidité, leur compacité ainsi que.leur
résistance a de forts champs magnétiques font aujourd’hui d’eux d’excellents candidats pour

des applications de médecine nucléaire [LLOSA et al., 2009].

Tube photomultiplicateur

Le principe de fonctionnement du TPM est présenté sur la Figure 2.7. A I’entrée, une plaque
de verre effectue un couplage optique entre le scintillateur et le TPM afin de minimiser les
pertes lumineuses. La photocathode convertit les photons lumineux incidents en
photoélectrons. Ces photoélectrons sont accélérés et multipliés comme un effet d’avalanche au
fur et & mesure qu’ils traversent une séric de dynodes fortement polarisés positivement.
L’anode placée a la sortie du TPM collecte le flux final de photoélectrons et transmet le signal
électrique amplifié a I’étage électronique en aval. L’ensemble du TPM est confiné sous vide et
enveloppé par du verre. Le processus d’amplification des photoélectrons procure un fort gain
allant jusqu’a 107, ce qui assure un bon rapport signal sur bruit et dispensé de 'usage d’une
électronique frontale & trés faible bruit. En effet, la principale contribution au bruit provient de
’émission d’€lectrons thermoioniques par la photocathode. Toutefois, le TPM présente un
faible rendement quantique (QEI) et la taille de la surface active, méme subdivisée en pixel -
(PSPMT?) ne permet pas d’atteindre de faible résolution spatiale comme le permet des PDAs

en couplage individuel.

! Rapport entre le nombre de photoélectrons créés et le nombre de photons incidents environ
.de 1 a 3 Ph-é/10 Ph incidents pour le TPM
¥ Position Sensitive PhotoMultiplier Tube



18 CHAPITRE 2 : SCANNER TOMOGRAPHIQUE TEP ET TDM

Incoming Photomuliplier Tube
Ph:?m\ Window
0-
cathode Dynodes

Focusing
Electrode ] _ ‘
v oltage Dropping _ ,

Resistors Out ut

Mater

Power Supply
National High Magnetic Field Laboratory, http:/micro.magnet.fsu.edu/
Figure 2.7 : Principe d'un tube photomultiplicateur.

Photodiode a avalanche
Tout comme le TPM, la PDA fournit un nombre de charges (électrons ou trous) proportionnel
a la quantité de photons lumineux regus. Cette quantité de charges est évaluée par [KNOLL,

2000]:
N(t) = Q(L). Gope . QE(A). M 2.5)

Q(t) est la quantité de photons lumineux en fonction du temps ;
Oop: €st la perte due au couplage optique entre le scintillateur et la PDA ;
QE(4) est le rendement quantique en fonction de la longueur d’onde des photons incidents ;

M est le gain de la photodiode.

La Figure 2.8 illustre le processus de multiplication de la PDA qui comprend deux régions, la
région d’absorption (t-region) et la région de multiplication que constitue la jonction PN. La
région d’absorption est soumise a un champ électrique relativement faible qui sépare les
électrons et les trous générés par les photons incidents, les électrons étant dirigés vers la zone
de multiplication. Le fort champ électrique dans la- zone de multiplication accélére les
électrons en créant un effet d’avalanche par ionisation dans la jonction PN, procurant en
conséquence un gain au photocourant [PERKINELMER, 2006]. Toutefois ce gain, de ’ordre

de quelques centaines, est relativement faible comparé au TPM. En outre, le processus de


http://micro.magnet.fsu.edu/
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multiplication dans la PDA est plus bruyant que celui-du TPM. Ce bruit est caractérisé par
deux paramétres importants, le courant de fuite /pp4 et la densité spectrale de courant de bruit
i2ppa [PERKINELMER, 2006] :

Ippp = Ips + M. Ipg - (26)

i2opa = 2.q(Ips + Ipg. F. M?) ' (2.7)

Ips est le courant de fuite en surface de la diode ;

Ipp est le courant de fuite de la jonction dont la contribution est amplifiée par ;

M, le gain de la photodiode ;

F est le facteur d’excédant de bruit de la multiplication avalanche de la PDA calculé par

[WEBB et McINTYRE, 1976].

F= koM + (1~ kyyy) (2 ) 38)

ke est le coefficient d’ionisation effectif.

Avalanche Photodiode

incident
Photons

'N;Layer P-Layer
National High Magnetic Field Laboratory, http://micro.magnet.fsu.edu/.
Figure 2.8 : Coupe d'une photodiode a avalanche.

Photomultiplicateur semiconducteur (SiPM)
Un photomultiplicateur semiconducteur -est simplerrient une matrice de photodiodes a
avalanche, opérant en mode Geiger, appelé SPAD (Single Photon Avalanche Diode) (Figure

2.9). Le mode Geiger consiste a polariser la photodiode a avalanche a une tension typiquement


http://micro.magnet.fsu.edu/
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10 % a 15 % plus grande que sa tension de claquage [BUZHAN et al., 2003]. Cela génére un
treés fort champ éléctrique qui permet d’atteindre un gain trés élevé de I’ordre de 10°-10°. Ainsi
le moindre photoélectron créé dans la photodiode induit un grand flux de charge Q, connu

sous le nom de « décharge Geiger » [HAMAMATSU, 2007] :

Q = Co. (Vaias = Vav) ' 2.9)

Cp est la capacité équivalente du SPAD; _
Vai4s est la tension de polarisation inverse de la photodiode;

Vpy est la tension de claquage de la photodiode;

SPAD Rquenching
o—
SPAD Ryuenching
. Vbias .
SPAD Rauenching % N pixels
|
}
SPAD Rguenching
e

A

Pixel

n prototype de SiPM de 1 mm” de STMlcroelectromcs

b) Schema électrique équivalent d’un SiPM avec circuit passif d’étouffement
[MAZILLO et al., 2009].

L’amplitude du courant en sortie du SPAD est indépendante de la quantité de photons
incidents et le signal en sortie du SiPM est directement proportionnel au nombre de pixels

s’étant déclenchés.

Pour.pouvoir détecter un autre photon, le mode Geiger doit étre stoppé puis réactivé. C’est la
raison pour laquelle chaque SPAD est toujours associ€¢ & un circuit d’étouffement actif ou
passif (Quenching circuit). Ce circuit est souvent une simple résistance (unen;hing),
_typiquement entre 100 kQ et 200 kQ [BUZHAN et al., 2001], dont le fonctionnement est
decrit  la Figure 2.10. Lorsqu’un photon est détecté, le courant de décharge du SPAD entraine
une chute de tension aux bornes de la résistance et améne la polarisation de la diode en

dessous de la tension de claquage V/py. La tension de polarisation retourne ensuite
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progressivement a Vs par recharge de la capacité équivalente de la diode. [HAMAMATSU,
2007]. |
b .

+
{GEL [l
MNORMAL MODE YEEIGER MODE

CURRENT
G

QUENCHING

ISCHARGE
{OUTPUY FROM PIXEL)-

Bhom e

Vav  RECHARGE  Vanms _
. VOLTAGE )
Figure 2.10 : Mode de fonctionnement d’un pixel SPAD.

Les SiPMs présenfent aujourd’hui de nombreux avantages et sont produits par plusieurs
fabricants pour diverses applications (Tableau 2.2). En effet, les SiPMs sont trés rapides et
peuvent atteindre des résolutions en temps de I’ordre de 100 ps rms, du fait de leur compacité
et de leur principe de fonctionnement [FINOCCHIARO et al., 2009]. Contrairement aux
précédents détecteurs, ils nécessitent une tension de polarisation faible, typiquement inférieure
a 100 V. Par ailleurs, la taille des pixels et les différentes géométries réalisables permettent de
viser de faibles résolutions spatiales et d’obtenir un facteur de recouvrement géométrique
élevé (Table 2.2, Figure 2.11). Cependant, ils présentent certains inconvénients liés a leur
caractéristique de bruit, ce qui ralentit leur utilisation directe dans plusieurs applications

[FINOCCHIARO et al, 2009].

Figure 2.11 : Différentes formes géométriques de SIPM a) Carré de 2,1 x.2.1 mm? de CPTA,
b) Cercle de 2,8 mm de diamétre de ICT-irst, c) Octagone de STMicroelectronics.
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Tableau 2.2 : Caractéristiques des SiPM de certains fabricants

[FINOCCHIARO et al., 2009] [CACCIA, 2009] [HEERING et al., 2007].

Fabricant Taille Aire Nombre Tensionde Gain Capacité  Fill
du pixel - (mmz) de polarisation (V)  par pixel factor

(umz) cellules ) ' (pF)

2.5 Principales caractéristiques d’un scanner TEP/TDM

2.5.1 La résolution spatiale

La résolution spatiale (I') est une caractéristique qui sert & évaluer la qualité d’image obtenue
et qui donne la précision maximale pouvant €tre atteinte par le systéme. La résolution spatiale

d’un systéeme TEP est donnée par I’équation [DERENZO et MOSES, 1993] :

r= aJRZ,et + b% + Ringe + Riggo (2.10)

a est un coefficient compris entre 1,1 et 1,3 selon I’algorithme de reconstruction utilisé ;-

Rau est la résolution géométrique en coincidence ou la résolution intrinséque du détecteur.
Elle est proportionnelle a la taille du détecteur ;

b est un facteur prenant en compte le type de codage utilisé pour obtenir la position des
photons incidents sur le détecteur ;

R ange est la portée du positron avant son annihilation ;

R ;s> représente I’erreur de positionnement liée a la non-colinéarité des deux photons

d’annihilation.
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Ryange €t R s0- limitent physiquement la résolution spatiale et on y a peu de contrdle. La portée
du positron varie selon le radiotraceur utilisé et le choix du traceur dépend de ce que I’on veut
observer chez le sujet (Tableau 2.3). Les valeurs des paramétres b et Rde, découlent du choix
du module de détection et peuvent étre optimisées pour améliorer la résolution spatiale du

systéme complet.

d -
Ryer = b (2.11)

avec d la largeur d’un pixel ; _

b = 0 mm si le détecteur est en couplage individuel avec I’APD et b = 2 mm si le partage de

lumiére est utilisé pour localiser les photons incidents [LECOMTE, 2004].

Tableau 2.3 : Caractéristiques et applications de traceurs couramment utilisés [LECOMTE,

2007].
Energie du
. . Temps de positron Portée™ )
Rad T Applicat
adioisotope demi-vie Ty, Ep (mm FWHM) raceur pplication
(MeV)

Consommation
d’oxygeéne

0] 122 sec 1,7 2,4 Oxygéne

[**Cu] 128h 0,65 0,55 Annexine Apoptose

Imagerie
[**Rb) 76 sec 34 6,1 . Rubeum myocardique et

coronarienne '’

" 2.35 fois I’écart type de la distribution mesurée

" [HOOP et al., 1976]
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2.5.2 La résolution temporelle

Comme mentionné dans la Section 2.2, le principe méme d’un scanner TEP réside en la
détection en coincidence de 2 photons de 511 keV issus d’une méme annihilation. Il importe
donc d’avoir une bonne précision sur le temps de détection de chaque événement. La
résolution temporelle (o,) évalue I’erreur sur I’estampe de temps de ces événements. Elle se
calcule mathématiquement en prenant le bruit sur la pente au point de discrimination [CASEY

et al., 2003]. Au point de discrimination ¢4, la résolution temporelle s’évalue par:

o (ta) = 3¢ 9y(ta) 2.12)

Vour (td ))/dt

d(V,u(tq))/dt est 1a pente du signal au point de discrimination ;
o,(t4) est le bruit total au point de discrimination. Il inclut le bruit électronique (6enc) et le

bruit photonique dfi aux fluctuations statistiques, pris au point de discrimination (6nown(ta))-

06 = Jobic + hroon ) @.13)

Le bruit de photons en entrée du préamplificateur de charge (CSP) s’exprime par [RADEKA,
1988] [CASEY et al, 2003] [PRATTE et al, 2008]:

szzhoton (t) =4q. F.M? f Iphoton ((Z)Ihz(t - a)lda (2-14)
N —i/r i :
Avec Lyhoton = — . e/ Tscint (2.15)
scint ‘

g est la charge électronique ;

M est le gain de la PDA ;

Lohoton(t) €st le courant primaire créé par la lumicre de scintillation ;
h(t) est la réponse impulsionnelle du systéme ;

Tscint €St la constante de décro.issance du scintillateur ;

~ N est le nombre d’électrons primaires générés dans la PDA par la lumiére de scintillation.
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On peut améliorer la résolution temporelle en déterminant la mise en forme et le point de
discrimination optimum qui minimise ’équation 2.12. Une mise en forme rapide du signal
issu du détecteur fournit une forte pente au point de discrimination, ce qui aide en ce sens.
Toutefois, la constante de décroissance du scintillateur, de méme que Deffet balistique,
conditionne le temps de mise en forme que I’on peut se fixer. L’erreur balist_ique représente
I’écart entre la charge réelle générée par la PDA et ia charge mesurée. Cet effet apparait
lorsque le temps de mise en forme s’apparente ou est plus petit que le temps de collection de
charge du détecteur [KNOLL, 2000]. Il en résulte une erreur de lecture sur I’énergie du signal.
Cette erreur doit €tre minimisée car elle augmente les incertitudes statistiques sur la mesure de

" la charge [GATTI et MANFREDI, 1986].

2.5.3 La résolution en énergie

Dans un scanner tomographiqﬁe, la résolution en énergie représente I’erreur entre ’énergie de
511 keV déposée dans le détecteur et I’énergie effectivement mesurée par le systéme. Elle est
imposée surtout par les fluctuations statistiques aléatoires occurrentes dans le scintillateur et le
photodétecteur, mais aussi par le bruit électronique de la chaiﬁe électronique frontale,
L’électronique frontale a cependant une contribution négligeable si elle est congue en
optimisant la charge équivalente de bruit en entrée. Dans le cas d’un couplage -
scintillateur/PDA, les fluctuations incluent [CHERRY, 2003] :

e La variation statistique de la quantité de lumiére de scintillation émise par keV

d’énergie incidente.

e La variation statistique du nombre de photoélectrons par photons incidents sur la PDA.

Ces fluctuations sont approximées par une distribution gaussienne (Figure 2.12). La valeur de
‘la résolution en énergie est donnée par le ratio de la largeur & mi-hauteur sur I’énergie
incidente (moyenne de la distribution). De faibles valeurs de résolution en énergie permettent

de discriminer au mieux les diffusions Compton, grace a un discriminateur a seuils.
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Figure 2.12 : Calcul de la résolution en énergie.

2.5.4 La sensibilité

L’efficacité de détection globale d’un scénner TEP, communément appelée sensibilité, se
définit par le rapport entre le nombre de coincidences vraies détectées et le taux de
radioactivité au niveau de la source. C’est un critére de performance important car il influence
le temps d’acquisition nécessaire pour une image de méme que-la dose de radiotraceur a
injecter au sujet en TEP et le flux de rayons-X en TDM. En TEP, une bonne sensibilité
permettra de réduire les doses de radiotraceurs injectées‘au sujet, ou d’en imager plus dans un
méme laps de temps, dans le cas ou la dose serait maintenue. Par ailleurs, la sensibilité dépend
de facteurs physiques comme le type de cristaux utilisés pour la détection et I’angle solide du
scanner qui est fonction de la géométrie adoptée, mais également de facteurs liés' a
I’architecture du scanner comme le temps mort présent dans la chaine d’acquisition.'Elle est
évaluée empiriquement en mesurant I’efficacité de détection d’une-séhrce ponctuelle au centre

. du champ de vue.

Toutefois, cette mesure ne donne aucune idée sur le rapport signal sur bruit pouvant étre
atteint dans les images. Stephen Strother a donc introduit un paramétre plus significatif : le
« Noise Equivalent Count » (NEC) ou le taux effectif de coincidences [STROTHER et al,
1990] correspondant au taux de coincidences vraies, pondéré par le ratio des événements vrais

sur le nombre total d’événements détectés [LECOMTE, 2004].

T? T

NEC =55 TaR - TT+s7aR

(2.16)
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T est le taux de coincidences vraies ;
S est le taux d’événements Compton ;
R le taux de fortuits ;

a un facteur de correction de fortuits compris entre 1 et 2.

Le NEC présente un maximum dii au temps mort du scanner (paralysable ou non) de méme

qu’a la bande passante finie du.systéme.

En TDM, une bonne efficacité de détection est nécessaire afin que I’irradiation des sujets aux
rayons-X soit la plus basse possible pour de ne pas affecter les tumeurs étudiées en recherche

préclinique, ou encore en créer chez le patient scanné en clinique.

- 2.6 Conclusion

Ce chapitre a mis en exergue l’iniportance d’avoir des scanners bimodaux TEP/TDM facilitant
le diagnostic des médecins grace a leur capacité de présenter simultanément les informations
métaboliques et anatorhiQues. Les scanners TEP/TDM actuels dans lesquels les systémes TEP
et TDM sont matériellement indépendants présentent quelques limitations quand il s’agit de
faire 1’imagerie de certaines parties du corps (imagerie du thorax, imagerie abdominale). La
difficulté résulte de la fusion des images provenant de deux systémes aux cafactéristiques
différentes (résolution, bruit ...). Le LabPET™ ]I offrira une fusion matérielle de la TEP et de
la TDM, ce qui en plus de réduire ies colits de fabrication, permettra d’atténuer la limitation
mentionnée ci-dessus. Le chapitre qui suit présente I’électronique frontale du LabPET™ II et
éxpose I’état de ’art entourant la conception d’une chaine électrc')'niqﬁe frontale dédié a de
I’imagerie tomographique. Une attention particuliére sera accordée au bruit électronique car le
LabPET™ II, comme tout scanner basé sur un couplage scintillateur/PDA, a besoin d’une

chaine analogique frontale faible bruit & cause du faible rapport signal sur bruit des PDAs.
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L’introduction a permis d’asseoir le cadre du projet et le chapitre précédent a posé les bases
utiles a la compréheﬁsion de la TEP et de la TDM. Elle a présenté les avantages de la
- bimodalité TEP/TDM tout en mettant en exergue les limites actuelles. Elle a aussi permis de
voir la problématique liée au bruit et comment ce dernier limite les performances d’un scanner

tomographique.

Ce chapitre présente tout d’abord la structure d’un canal de 1’électronique mixte frontale du
scanner (Figure 3.1) afin de situer le préampliﬁcateur de charge dans le cadre global de
I’électronique du LabPET™ II et de donner au lecteur un apergu de I’état de I’art en maticre
d’architecture TEP. Les différents blocs du canal sont sommairement présentés. Ensuite, les
caractéristiques du nouveau module de détection, trés importantes pour 1’optimisation du
préamplificateur de charge, sont présentées. Enfin, les derniéres séctions focalisent sur la
revue de littérature entourant la conception du préamplificateur de charge. Elles présentent
entre autres les spécifications que doit respecter le préampliﬁcatéur, les éléments de bruit
électronique et leur optimisation ainsi quevles blocs éléctroniques influengant directement les

performances de bruit du CSP, et donc du scanner dans son ensemble.

3.1 Architecture de I’électronique mixte frontale

Le choix de I’architecture est fixé par la méthode optée pour extraire les informations en
temps et en énergie des événements. Celle retenue par le GRAMS pour mesurer I’énergie des
photons incidents est la ToT (Time-over-Threshold). Le principe de la ToT consiste a comparer
I’impulsion issue du détecteur, amplifiée et mise en forme, avec un seuil préalablement fixé.
Ce signal analogiquc génére 4 la sortie d’un comparateur une ifnpulsion logique dont la
largeur est égale au temps passé par le signal au dessus du seuil. Cette largeur définit la ToT et
elle est proportionnelle a I’amplitude du signal mis en forme, tant que 1’étage d’amplification
et de mise en forme restent indépendant de la charge en entrée [MANFREDI, 2000]. De ce

fait, on en déduit I’information en énergie de chaque photon incident. Toutefois la conversion

28
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de la ToT a I’amplitude est non linéaire (Figure 3.2). Elle nécessite donc une calibration afin

d’¢laborer automatiquement une table de conversion.

Horloge 1. Clk
externe
Clk .
100 MH.
¢ [} ¥
Compteur: Mesure DLL: Mesure fine
grossiére de l'estampe de I'gstampe de
de temps temps
- \

L SN

’ Compteur
TOM

. ) J\ Centre de
Circuit de Filtre de mise JL Regisire de temps l commande
== Entrée mg‘gz‘:;z"” en forme ! Front montant logique
: I 11 1) intégré
Prsamplificateur Selection du er__je Tront aescandant T
Module de détection de charge TEPouTD :
Drapeau d'événements

LabPET™ HI CNA de compensation
de 3 bits

X64

entrants

CNA global
de 8 bits

Figure 3.1 : Schéma bloc de 1’électronique frontale du LabPET™ II.

La Figure 3.1 présente le schéma bloc de 1’électronique frontale. Chaque pixel du détecteur
possede son propre canal dédié. Lors de la détection d’un événement, le signal de charge
photoélectronique issu du détecteur est intégré et transformé en tension par le préamplificateur
de charge. Ce dernier, en conjonction avec le filtre de mise en forme, a aussi pour but
d’amplifier le signal et d’améliorer le répport signal sur bruit. C’est I’étage le plus critique en
termes de bruit dans la conception de 1’électronique frontale. Le circuit de compensation pole-

zéro, quant a lui, sert & améliorer la linéarité du signal en compensant le péle non-lin€aire créé
| par la contre-réaction dans le préamplificateur. Il permet également de donner du gain au
signal lors de la conversion de I’impulsion (tension) en sortie du préamplificateur en signal de
charge en entrée du filtre [DEGERONIMO et O’CONNOR, 2000].- Par la suite, 1’étage de
mise en forme (shaper) filtre et modifie la forme du signal en une semi-Gaussienne. C’est

dans cet étage que se fera 1’ajustement final du gain de la chaine selon le mode TEP ou TDM.

Le comparateur qui suit compare le signal issu du filtre avec un seuil programmable
préalablement optimisé, afin d’obtenir, aux points de croisement, la meilleure résolution en

temps sur la ToT. En effet, le seuil est programmé via un Convertisseur Numérique
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Analogique (CNA) ajustable de 11 bits, constitué d’un CNA global de 8 bits commun a tous
les canaux et d’un CNA de 3 bits ajustable par canal. Cela peﬁnet de pallier les variations de

gain inter-pixel inhérentes a une matrice de PDAs.
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Figure 3.2 : Illustration de la 7oT : (a) Exemple d’impulsions discriminées pour la 70T et (b)

exemples de résultats de ToT obtenus [MANFREDI et al, 2000].

Par ailleurs, a chaque front montant de I’impulsion en sortie du comparateur, un compteur est
incrémenté pour faire de la TDM par comptage de photons. Les 2 registres de 56 bits chacun,
Registre de temps Front montant et Registre de temps Front descendant, 'emegiétrent pour
chaque évenement la premiére et la deuxiéme estampe de temps du croisement du signal avec
le seuil (respectivement T1 et T2). Le compteur de 24 bits donne une mesure grossiére, tandis
que la boucle a verrouillage de délais (DLL) de 32 bits permet d’affiner la mesure de

1’estampe avec une résolution de 312,5 ps (i.e. (100 MHz)'/32). Ces deux informations sont
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transmises au centre de commande logique intégré pour extraire la 7o7. Cette derniere ainsi
que la premiére estampe de temps sont transmises 4 un FPGA qui en déduit "amplitude du
signal et le temps d’arrivée, avant d’effectuer les algorithmes de discrimination en temps et en
énergie. Le centre de commande logique intégré effectue également la programmation des
CNAs, la mise a zéro du éompteur et réactive les registres a la fin d’une acquisition, afin de

pouvoir traiter un autre événement.

3.2 Module de détection du Lal_)PETTM' 11

Le module de détection du LabPET™ [I (Figure 3.3) a été précédemment présenté a la Section
1.2. La dimension de chaque pixel a ét€ réduite comparée a la premiére version du LabPET™
(Tableau 3.13.1) afin d’atteindre la résolution Spétiale escomptée (~ 1 mm en mode TEP et <
500 um en mode TDM). En effet, on utilise des pixels de 1,2 x 1,2 mm?. Cette valeur est
choisie a. partir de 1’équation (2.10), avec a = 1,2 du fait de ’algorithme .itératif de
reconstruction d’images ML-EM (Maximum-Likelihood Expectation Maximization) utilis¢ a
Sherbrooke [DUMOUCHEL et al., 2006] [BERGERON et al., 2009] et b = O car le couplage

scintillateur/PDA est individuel.

Le choix du scintillateur s’est arrété sur le LYSO & cause des bonnes caractéristiques qu’il
présente. Sa densité de 7,19 g/em’ lui confére une bonne efficacité de détection pour les
photons d’annihilation de 511 keV et sa constante de scintillation rapide de 40 ns permet de

détecter un flux important de rayons-X en TDM, jusqu’a un taux de ~2 MCPS.

11 est important de mentionner que les PDAs sont polarisées de sortes a collecter des €lectrons |
a D’entrée du préamplificateur lorsque survient un événement TEP ou TDM. Le nombre
d’électrons escomptés a ’entrée du préamplificateur de charge est d’environ 300 000 (~49
fC) pour un événement TEP et de 25 000 (~4 fC) pour un événement TDM si I’on opére la
PDA 2 un gain de 200. "
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Figure 3.3 : Module de détection du LabPET™ II: a) Céramique b) Céramique + 2 matﬁces 4x8de
PDA PerkinElmer c¢) Matrice LYSO 8 x 8 d) Module de détection assemblé [BERARD et al., 2008].

Tableau 3.1 : Comparaison des modules de détection LabPET™ et LabPET™ IL. Les gains
d’opération typique et maximum des PDAs sont donnés [PEPIN, 2007] [BERAD et al., 2008].

LabPET™ LabPET™ II

Rendement en i\)hotoe'l‘:c(;@;onsw
imaires (Phé / MeV) =

sle CSP (TEP) ._
Nombre typique d’électrons injectés. 2 500
dans le CSP (TDM)

rit

25 500
(gain PDA = 200)

AR

Rendement quantique v - > 60% a 430 nm

3.3 Préamplificateur de charge

3.3.1 Spécifications préalables

Avant d’entamer le design du préamplificateur, il est primordial de fixer 4 parametres qui vont
baliser et définir les lignes directrices :

" Le choix de la technologie : 11 faut tout d’abord, en fonction des besoins, fixer la technologie

dans laquelle sera congu le circuit. On considére les paramétres de bruit de la technologie
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[GRYBOS, 2007] ainsi que les tensions d’alimentation disponibles qui onf une incidence
directe sur la plage dynamique. On utilise ici la technologie CMOS 0,18 um de la Taiwan
Semiconductor Manufacturing Company TSMC (CMOSP18), compte tenu que le groupe y a
déja de ’expertise, mais également a cause de la plage dynamique analogique permise par son
alimentation de 1,8 V. Elle est offerte par la Société Canadienne de Microélectronique (CMC)
qui permet la fabrication 3 faible cott des circuits intégrés pour les universités canadiennes.
‘Toutefois dans le futur, la technologie 0,13 pm serait a envisager car elle présente quasiment
la méme caractéristique de bruit 1/f [MANGHISONI, 2006] [RE et al, 2005] et coite
aujourd’hui 2,3 fois fnoins cher a fabriquer que le CMOSP18, via la CMC. Néanmoins, le
principal inconvénient est la réduction de la plage dynamique, limité par Ialimentation du

ceeur des circuits 4 une tension de 1,2 V.

La puissahce consommee : il est importanf d’établir le.budget de puissance au préalable pour
que le choix de la topologie et le dimensionnement des transistors soit réalisés en
conséquence. La consommation électrique visée pour I’électronique mixte frontale (4SIC) &
1’échelle de tout le scanner LabPET™ II est de 100 W pour un scanner de 4 cm de longueur
axiale et ~15 cm de diamétre, contrairement au 300 W actuel dafls le LabPET™ de méme
dimension. Le scannér LabPET™ II possédera 24 cartes d’acquisitions et chaque carte pourra
comprendre jusqu’a 24 modules de détection. Ainsi, il y aura au total 36 864 pixels et canaux
de détection. Cela impose un budget de 2,7 mW/canal. Ce budget doit étre réparti- sur
I’ensemble de la chaine et ’on imposera un budget de 1 mW pour I’étage d’entrée de
4l’électronique frontale qui constitue 1’électronique critique en terme de bruit; ce qui laissera

1,7 mW pour le restant de 1’€électronique.

La bande passante et la vitesse de balayage : L’obtention d’une résolution en temps de 1’ordre

de la nanoseconde impose des contraintes sur la bande passante du préamplificateur de charge
ainsi que sur sa vitesse de balayage. Le temps de montée doit étre faible (~ 5 ns) pour pouvoir
effectuer des temps de mise en forme rapide. Ainsi on impose une large bande passahte GBW
d’au moins 200 vMHz. Il est fixé une plage dynamique de 62,5 fC en entrée du
préampliﬁcateur, en considérant que les événements jusqu’a -une éhefgie “de 650 keV

contribuent au signal utile. Par ailleurs, et on est limité par une plage dynamique de tension en
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~ sortie d’environ 135 mV pour que tous les transistors demeurent en régime de saturation. La

vitesse de balayage doit donc étre supérieure a 30 V/ ps.

- Le bruit électronique : Pour un détecteur a haute résolution temporelle, la densité spectrale de

bruit 4 I'entrée du préamplificateur doit étre maintenue trés faible, inférieure a 1 nV/ JVHz
[BINKLEY et al, 2000], afin que le bruit intégré, méme sur une large bande passante, soit le
plus bas possible. En effet, le bruit intégré résulte de la racine éarrée de l’intégrale de la
densité spectrale de puissance de bruit sur toute la bande passante du préamplificateur de
charges. Dans le cadre du LabPET™ 11, a cause du faible budget de puissance disponible, on
vise a ’entrée du préamplificateur de charge une densité spectrale de bruit inférieure a 0,9 nV/
JHz . Néanmoins, le niveau de bruit ENC total, avec le détecteur connecté, doit étre inférieur a

celui du scanner LabPET™, & savoir ~700 é-rms.

3.3.2 Topologie du préamplificateur

La spécification majeure est la figure de bruit et le design doit étre réalisé pour minimiser la
charge équivalente de bruit (ENC) que 1’on exprimera en électrons-rms (é-rms). La Figure 3.4
représente un schéma simplifié d’un préamplificateur de charge couplé a une PDA. 11 réalise la
conversion de la charge d’entrée en tension par I’intégration de celle-ci via la capacité Cy. La
résistance Ry crée un chemin DC entre I’entrée et la sortie et décharge la capacité Crpour
prévenir la saturation de I’intégrateur suite a une succession d’événements. Cy,, représente la
capacité équivalente de la PDA. Lev produit Ry Cydéfinit la constante de déc;roissancé du signal
en sortie.

Le gain de cet étage est [SPIELER, 2007]:

Vour _ —4-Vin = —A G.1)
Qin  [Cace + (A+1).C|.Vin  Caer +(A+1).G

G =

Il faut Cger << (4+ 1).Cret A >> 1 pour que le gain du préampliﬁééteur soit indépendant des
caractéristiques de la photodiode qui peuveht varier d’un pixel a un autre.

On a dans ce cas
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-1 _ (3.2)

- A +

l Qin
IS pos Vout
S i—

Figure 3.4 : Schéma simplifié d'un préamplificateur de charge cduplé aune PDA.

Choix de R¢ ‘

La résistance de contre-réaction est généralement prise trés grande, de 1 a plusieurs centaines
de MQ, pour minimiser son courant de bruit thermi(jue et approximer un intégrateﬁr idéal au
niveau du préamplificateur, par une décroissance trés lente du 'signal. Toutefois, il faut
s’assurer que ce temps de décroissance ne soit pas troﬁ long, pour me pas créer d’empilement
‘de signaux et limiter le taux de comptage. Cette résistance est souvent remplacée par un
transistor MOS opéré en triode ou en saturation [O’CONNOR et al., '1997] [GRAMEGNA et
al., 1997] [DE GERONIMO, 2000] a cause de la surface importante requise pour réaliser les

composants passifs en circuits intégreés.

Choix de 12 polarité du transistor d’entrée _

Une attention toute particuliére est également portée au choix de la polarité du transistor
d’entrée du préamplificateur. En effet, 1a polarit¢ NMOS ou PMOS est définie en fonction de
la contribution de bruit dominante au point d’opération escompté. Ainsi, si le bruit thermique
est dominant, le choix se porte sur un transistor NMOS, sinon il se porte sur un transistor
PMOS si c’est le bruit fréquentiel qui est dominant. La Section 3.4 qui suit, présentant les
sources de bruit €lectronique, permettra de mieux comprendre ces choix. De plus, il faut tenir
compte du type de charge collectée (électrons ou trous) afin de ne pas limiter la plage

dynamique de tension en sortie.
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Il existe plusieurs architectures pour réaliser ’amplificateur (-A dans la Figure 3.4).
Cependant la plus utilisée reste I’architecture cascode. Les avantages ainsi que les variantes de

cette architecture sont présentées ci-dessous.

3.3.3 Amplificateurs cascodes

Il existe 3 grands types d’architectures cascodes décrites dans la littérature (Figure 3.5). Le
cascode télescopique, le cascode replié, .ainsi que le regulated gain cascode [JOHN AND
MARTIN, 1997] [BINKLEY et al., 2000] [O’CONNOR et al., 1997] [YEOM et al., 2006].
Elles ont toutes 1’avantage d’avoir une impédance de sortie élevée et un fort gain en boucle

ouverte A.
A= _gml-Rout ' (353)

gm1 est la transconductance du transistor d’entrée M1;

Rou est la résistance de sortie.

vDD vDD o VDD

vblal . M2

Vbia:_Mz E M2 - [
— I Input . I....(':_-J .
M2 C. %—'—l [: : Viias_ M2 ' .
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<& vss < Vss vss ‘ < vss
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Figure 3.5 : Architecture (a) Cascode télescopique, (b) Cascode repli€ et (c) Regulated gain

cascode.

Les amplificateurs cascodes atténuent considérablement 1’effet Miller capacitif a ’entrée de
I’amplificateur et améliorent ainsi la stabilité et la réponse fréquentielle [ALLEN et

HOLBERG, 2002]. Toutefois, le cascode replié est moinsvrapide du fait que, a courant égal, la

Qutput

C.

Ivss



3.3 Préamplificateur de charge . 237

transconductance du PMOS qui sert de cascode est 2 & 3 fois plus faible que celle du NMOS
- servant de cascode dans le télescopique et le regulated gain cascode [JOHNS et MARTIN,
1997]. Par ailleurs, il offre une plus grande plage dynamique en sortie avec un niveau DC
proche de celui du signal d’entrée. Des trois structures, c’est le regulated gain cascode qui
offre plus haut gain. En effet la contre-réaction faite sur la grille de M2 via I’amplificateur
augmente 1’impédance de sortie tout en réduisant la résistance d’entrée du cascode [YEOM et
al., 2006] [DE GERONIMO et al., 2008]. Ce gain est fait au prix d’une consommation

électrique supplémentaire.

3.3.4 Architecture adoptée : Le cascode télescopiquehiodifié

Dans le cadre de 1’électronique du LabPET™ II, les architectures cascode replié et regulated
gain cascode sont rejetées a cause des contraintes de bande passante et de puissance dissipée.
L’architecture retenue pouf le préamplificateur de charge est donc le cascode télescopique
auquel on apporte une modification [PRATTE et al., 2004] [ROBERT, 2005]. Dans cette
architecture dite de cascode télescopique modifiée (Figure 3.6), on ajoute une seconde source
de courant M2 qui permet de fixer la transconductance voulue dans le transistor d’entrée M1
sans faire de compromis sur I’impédance de sortie. Cette modification permet de réduire le
bruit électronique issu de M1 tout en maintenant un gain importaht dans I’amplificateur. En
outre, on utilise un étage-tampon en sortie aﬁh de pouvoir charger les capacités du circuit de
compensation pdle-zéro. Les composants passifs R, et C. réalisent la compensation de 1’étage
[BINKLEY et al., 2000]. 1l est important de remarquer Que la source du transistor d’entrée M1
est relié 4 une masse VEE séparée de la référence VSSA du substrat. Ceci a pour but de |
minimiser l’inﬂuence du bruit du substrat sur le bruit du transistor M1, via la fluctuation de sa

tension Vgs.

La Figure 3.7 présente I’architecture finale du préamplificateur de charge qui sera implémenteé
dans I’électronique frontale du LabPET™ II. La résistance de contre-réaction est implémentée
par le PMOS My En effet avec le branchement de la PDA (Figure 3.8) on détecte un flux
d’électrons qui induit une différence de potentiel positive en sortie. Ainsi avec un PMOS lors
d’une detection Vsg augmente et 1a décharge de la capacité se fait plus rapidement, minimisant

ainsi les risques d’empilement des signaux. Les composants R, CI et R2, C2 sont rajoutés
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afin de filtrer le bruit sur la tension de polarisation de la PDA car ce demier pourrait affecter

les performances en bruit a I’entrée du préamplificateur.

VDDA

T

Pol_M2 Pol_M3
M2 M3 )

1

Pol_i4 VSBA M5
D'_{ Re Output .
M ‘ e
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Input E VSSA Pol_M6 l
M1 M6 E’
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Figure 3.6 : Architecture de I’amplificateur du CSP : Cascode félescopique modifié.
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Figure 3.7 : Schéma final du préamplificateur de charge
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Figure 3.8 : Branchement des PDAs.

I1 faut noter que le transistor d’entrée est un NMOS car, comme il sera montré au Chapitre 4,
le bruit thermique présente une contribution dominante au point d’opération escompté pour le

LabPET™ II. Le préamplificateur présente deux p6les dominants p; et p,. Le premier pble p;

impose la constante de temps de contre-réaction 7; et le second pdle p, fixe la constante de

temps de montée du préamplificateur 7;.

T4 = Rf Cf T, = Rin- Ceq_in . (34)
ou C, inest la capacité équivalente vue a la grille du transistor d’entrée et R;, est la résistance

vue a I’entrée du préamplificateur. Elles s’écrivent respectivement par [CHANG et SANSEN,
1991] [GATTI et MANFRED], 1986] [RADEKA, 2009] : |

Ceq_in = Cdet + Cp + Cng Rin = —,— : (3.5)

Cle: est 1a capacité équivalente de la PDA ;
Cgu est la capacité de grille du transistor d’entrée ;
C, représente les capacités parasites en entrée du préamplificateur ;

Cy est la capacité équivalente au nceud X (Figure 3.7) :

Co=Cc+Camz + Caya + Cgus - (3.6)
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avec Ca, Camq €t Cous respectivement les capacités parasites vues au drain de M3, au drain de
M4 et 2 la grille de M5. Finalement

1 Im-Cr -

=— t = 3.7
2. Rf Cf © P2 . 2m. Ceq_in' CO ( )

P1

Un choix judicieux de C, s’impose donc, autant pour stabiliser I’amplificateur que pour avoir
un temps de montée rapide de la tension de sortie Voul?) :
Vour(t) = o T__ gt/ _ g=t/rz) (3.9)
Cf (Tl b Tz) ‘ - ‘

Qin est la charge en entrée du préamplificateur.

11 est important de noter que le transistor d’entrée M1 du préamplificateur de charge joue un
réle primordial dans les performances de 1’électronique frontale. Dans la conception, un temps
de desigﬁ plus long lui sera donc accordé. De ce fait dans la suite, un intérét particulier sera
porté aux équations de bruits relatifs au transistor d’entrée M1 afin de voir les pafamétres
importants pour la minimisation du bruit. Les sections suivantes décrivent respectivement les
différentes sources de bruit pour asseoir les bases avant d’établir les modéles ainsi que les

équations de bruit.

3.4 Sources de bruit électronique

Le bruit dans un circuit intégré se classe en deux catégories : le bruit électronique « inhérent »
des composants et le bruit d’interferences. Ce dernier se rapporte aux perturbations aléatoires
présentes dans les alifnentations et au couplage électromagnétique avec les autres circuits
environnants ou l’extérieur [RAZAVI, 2001] [JOHNS et MARTIN, 1997]. Cette section
s’intéressera uniquement au bruit électronique des composants. ﬂ existe trois principales
sources au bruit électronique, totalement indépendantés et de ce fait non corrélées: le bruit
thermique, le bruit de grenaille (Shot noise) et le bruit fréquentiel [JOHNS et MARTIN,
1997]. '

3.4.1 Bruit thermique

Le bruit thermique provient du mouvement aléatoire des porteurs de charge, dii a I’excitation

thermique. Ce bruit a une densité spectrale constante et est proportionnel & la température



3.4 Sources de bruit électronique - 41

absolue. Il est modélisé par une densité de courant de bruit ou une densité de tension de bruit

(Figure 3.9).

4.k. T
Pour une résistance R,  vi(f) =4.k.T.R et  ii(f) = _RZ (3.9
’ 4.k.T.
Pourun MOSFET,  v3(f) = ——"% et i2(f) = 4.k.T-Yn. gm (3.10)
Im o .

ou k est la constante de Boltzmann,
T est la température en Kelvin,
gm est la transconductance du transistor et

¥« €st un coefficient de bruit entre 1/2 et 2/3, fonction de la zone d’inversion du MOSFET

[O’CONNOR et DEGERONIMO, 2002]

[ ] [ ]
Résistance
non bruitée , :
- '
\ MOS non bruité .
In ~a
Vn vn.
(a) ' ® {b) 'y '

Figure 3.9 : Modéles de bruit thermique (a) de résistance et (b) de transistor MOS.

En technologie CMOSP18, a courant identique, la mobilité et donc la transconductance des
NMOS est de 2 a 3,5 fois supérieure a celle des PMOS. Par conséquent le bruit thermique
rapporté en entrée d’un transistor sera moins important dans le cas d’'un NMOS que d’un

PMOS.

3.4.2 Bruit de grenaille / Shot noise

Le bruit de grenaille provient des jonctions PN. Ce bruit découle du fait que le courant DC
traversant la jonction n’est pas continu comme idéalement supposé. En effet, il résulte
d’impulsions de courant portées par un flot discret de porteurs de charge [JOHNS et
MARTIN, 1997]. Le bruit grenaille est donc directement proportionnel au courantv‘DC. Sa

densité spectrale est donnée par
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i2(f) = 2.q.1, 31D
ou g est la charge électronique €élémentaire et

Ip est le courant DC de la jonction.

3.4.3 Bruit fréquentiel

Le bruit fréquentiel ou flicker noise est créé par le phénomeéne de rétention et de relache
aléatoire de porteurs de charge piégés z‘i.la surface du semiconducteur. Dans le cas d’un
MOSFET, le bruit fréquentiel est en partie lié aux imperfections de 1’interface entre le silicium
et I’oxyde de grille. En effet, au niveau de cette interface,‘il y a plusieurs liaisons pendantes

qui créent des piéges d’énergie. Le bruit fréquentiel est modélisé dans un MOSFET par :

V() =t -  (3.12)
- W.L.Co f For _
ou Krest une constante en [V2 F] dépendant du procédé ; '
W et L sont respectivement la largeur et la longueur du canal ;
Cox est la capacité d’oxyde surfacique ;

oy est un coefficient qui dépend de la pente de bruit observée en basse fréquence.

Le paramétre Ky varie pour des longueufs de_grillés différentes. En effet, Kr décroit en
augmentant la longueur de grille. Toutefois au dela de 2 x L, il reste constant [ANELLI et al,
1999] [ANELLI et al, 2006]. Par ailleurs, de maniére générale, le coefficient Krest plus grand
dans le cas d’un NMOS que celui d’un PMOS, tandis que le coefficient ayvarie inversement.
En effet, dans la plupart des procédés CMOS, as(NMOS) <1 et af(PMOS) > 1 (Tableau 3.2).
Ainsi, le bruit fréquentiel est beaucoup plus important dans le cas d’un NMOS que d’un
PMOS. En effet, dans un PMOS, les porteurs de charges sont les trous qﬁi ont moins de

chances d’étre pris dans les pi€ges électroniques a la surface du semiconducteur.

Néanmoins, pour la technologic CMOS 0,13 um de STMicroelecironics, méme si en basse
fréquence la densité spectrale de tension de bruit est du NMOS est supérieure a celle du
PMOS, le NMOS présente coefficient de bruit fréquentiel K, moindre que celui du PMOS
[MANGHISONI, 2006]. '
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Tableau 3.2 : Parametres de bruit 1//'pour certaines technologies CMOS [RE, 2005]. Pour la
technologie CMOS 0,13 um de ST, les dimensjons du NMOS et du PMOS utilisés sont dans
les deux cas 1000 pm/0,7 um. [MANGHISONI, 2006].

Technologiec ~ Fondeur 10 1}’ HZ*) ay

. NMOS  PMOS  NMOS - PMOS
CMOS035pm oMC 10 o412
CMOS025um ' °MC 7 6 085  LL
IBM . 8 4 085 115
CMOS 0,18 ym oMC 10509 1
ST A5 R 09

CMOS 0,13 pm ST 13 60 0,85 12

3.5 Modéles et équations de bruit ENC

Cette section s’intéresse a la modélisation de la charge de bruit ENC a l’entrée du
préamplificateur de charge. Le bruit ENC se définit comme la charge en entrée nécessaire

pour avoir un rapport signal sur bruit égal a 1 a la sortie du circuit [RADEKA, 1988] [DE
GERONIMO, 2005]. Les équations de bruit permettent d’optimiser les dimensions du

transistor d’entrée et de choisir une valeur optimale pour la constante de temps du filtre de
mise en forme. La Figure 3.10 illustre le mod¢le utilisé pour caractériser le bruit de la chaine
analogique frontale. Le bruit parallele est essentiellement le bruit grenaille provenant du
détecteur. Le bruit série et le bruit 1/f sont respectivement le bruit thermique et le bruit

fréquentiel des composants électroniques ramenés en entrée du préamplificateur.
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~ Bruit blanc 5éfieA ' Bruit serie 1/

Rs

i, bl P S . Fraapgitiosh
Q80 63 = Lo =G = cprmmp Rp g 63 1, 5 ‘ N:fbg:ﬁm, v
\ . " J ’
Cin = ;-
Bruit paraliéle

Figure 3.10 : Modéle de bruit ENC adopté.

Cye: st la capacité de champ de la PDA;
C: modélise les capacités de traces et les capacités parasites en entrée;
Cpreamp inclut la capacité de grille du transistor d’entrée ainsi que celle de la contre-réaction
ramenée a 1’entrée; |
Rs et Rp modélisent respectivement le bruit série et le bruit paralléle comme tension de bruit
thermique et courant de bruit thermique d’une résistance. L’ENC totale est évaluée par
[RADEKA, 1988] [PRATTE, 2008]:

'(t)? 1 (¢)?

1
2 = 2
ENC 24kTR Cm“h( d(t) +

Vouar h(t)maxd“)] G139

ot 7. = Cin. (R R)"?,
h(t) 1a réponse impulsionnelle du systéme et

h’(t) sa dérivée temporelle. Cette équation se réécrit aisément par

1% 2 - ® 2 '
h(tgt) N 2 h(tgiax a(®) G419

1
ENC? = 'z"e’z" cfn

e, définit la densité spectrale totale du bruit série et du bruit fréquentiel :

4kT K, 1

2
T WL T

€n

=elstes s —> el=nny, (3.15)

nn est le subthreshold slope factor du transistor d’entrée [DE GERONIMO, 2005],

Y st son coefficient de bruit,
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gn est sa transconductance et

W, L sont respectivement sa largeur et la longueur.

En remplagant e,’ dans I’équation (3.15) et en transposant cette derniere par la transformée de

Laplace aprés la normalisation du temps & une constante T, (temps au maximum du signal,

peaking time), on obtient :

4.kT 1 K, (2m)%r
ENC? = C} |as. nn. y ——— el
in [ @s- T Y Im Tp +ar(ay) Cox-W.L »T;"“f

+a,.i% 5. Tp (3.16)

Contrairement aux expressions précédentes, cette écriture & un avantage pratique car elle
permet une introduction plus facile dans les logiciels de calculs et une ébauche manuelle plus-
aisée pour le concepteur. Les paramétres ay, a, et ar sont respectivement les coefficients de
bruit série, paralléle et fréquentiel du filtre utilisé pour la mise en forme [DE GERONIMO,
2005]: '

_ Jy IHGx)Px?dx _ Jo H(x)Px?* % dx

[ IHG0)Pdx
as = z ar ' z = '
2m. h(t/ )| 2. h(t/Tp)|

12
21 h(t/Tp)|

as (3.17)

~ Toutefois afin que 1’équation ENC soit valide dans toute la plage de fonctionnement du
transistor (de la faible inversion a la forte inversion), il faut que les expressions des pafamétres
liés au transistor d’entrée restent valides quelle que soit la zone de.polarisation. Ainsi, plut6t
que d’utiliser le modéle BSIM3, on choisit le modéle EKV [ENZ et al., 1995] [GRYBOS et
al., 2007] pour modéliser les paramétres des transistors MOS, notamment gy, Cgririe €t 5. En
effet, le modéle introduit par Enz, Krumenacher et Vittoz de I’Ecole Polytechnique Fédérale
de Lausane (EPFL) offre des équations des paramétres petits et larges signaux des transistors
MOS, continues dans toutes les régions d’opération, comme le résume le schéma d’expert

suivant mettant en exergue les paramétres de bruit et les points importants pdur le minimiser.
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3.6 Circuit de compensation pole-zéro

A cause de la contre-réaction Ry, au lieu d’avoir la réponse échelon corfespondant a un
intégrateur idéal, on obtient un signal échelon qui retourne lentement a son niveau DC avec la
constante R Cy. Cette décroissance lente crée, au niveau de I’impulsion en sortie du filtre de
mise en forme, un rebond dit undershoot qui lui est proportionnel. L’inconvénient de ce
rebond est, d’une part, la réduction de I’amplitude de pic et, d’autre part, la dégradation du
taux de comptage. En effet, 1a durée du rebond créé est relativement grande [CHANG et

SANSEN, 1991].

De plus, dans notre cas, parce qu’elle est réalisée par un‘PMOS (M), 1a résistance varie non-
linéairement en fonction du courant la traversant. En conséquence, le temps requis pour la
décharge de Crdiminue lorsque la charge en entrée augmente, ce qui induit des non-linéarités

dans la réponse du préamplificateur [DE GERONIMO et O’'CONNOR, 2000].

Le circuit de compensation pole-zéro a pbur r6le de compenser le péle p; créé par Rret Cren
mettant un zéro exactement par dessus. Ainsi, il annule le pdle et améliore la linéarité de la
chaine. De plus il constitue également un étage de gain en disposant N fois en parall¢le la paire
Cr- Ry (Figure 3.11). La compénsation est effective et efficace que si la tension de polarisation
a I’entrée du filtre de mise en forme est exactement la méme que celle en entrée du
préamplificateur, afin que le point d’opération de la paire Cr— Ry dans 1’étage de pdle-zéro soit

le méme que celui dans la contre-réaction du préamplificateur.

Pol_Mf -
I MF .
[ I i > N x Mf
; vooa | :
|
: A | -
Preamp_Out | {1 !/ Fiteln
VDDA | ~ —
i ,
| L i > NxCf
| |
i/
Cf

Figure 3.11 : Filtre de compensation pole-zéro.
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3.7 Le filtre de mise en forme

L’¢étage de mise en forme est destiné a trois principales fonctions. Tout d’abord, il filtre le
bruit du signal afin de rehausser le rapport signal sur bruit. C’est généralement un filtre passe-

bande qui élimine le bruit en basse et en haute fréquence.

Deuxiémement, il raméne plus rapidement le signal & son niveau DC afin de minimiser
I’empilement des signaux et d’éviter le décalage du plancher (baseline) lorsque le taux

d’événements regus est important, tel que 1’on a en TDM (Figure 3.12).

Enfin, il amplifie également le signal. C’est 4 ce niveau qu’est i'ntégré,le module de gain
variable qui modifie le gain de la chaine ahaiogique selon le mode TEP ou TDM, pour éviter
la saturation de 1’électronique. Par ailleurs, I’erreur balistique doit étre prise en considération
dans le choix du temps de mise en forme. Des compromis sont donc a faire entre la rapidité du

filtre et ses performances quant au rapport signal sur bruit du systéme.

Les filtres généralement utilisés en spectroscopie nucléaire sont les filtres CR-RC" (Figure

3.13) dont la fonction de transfert s’écrit généralement

n

: A ’
Hs) = liz.r] [1+S.T] : (_3'18)‘

ol 7 est la constante de temps RC du dérivateur et des intégrateurs et;

A est le gain DC des intégrateurs.

Cependant, le filtre idéal serait le filtre triangulaire. Pour approcher au mieux cet idéal, les
filtres semi-Gaussiens a pdles complexes conjugués avec un ordre » au moins égal a 3 sont

prisés [OHKAWA et al., 1976].
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Signaux empilés
? :‘2 A | Pulses individuels
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Figure 3.12 : Illustration de I’empilement des signaux.
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Figure 3.13 : Exemple de filtre CR-RC?.

3.8 Conclusion

Ce chapitre a présenté les éléments de la chaine éléctronique frontale adoptée pour le prochain
ASIC du LabPET™ II. Le role de chaque module y a été présenté en mettant toutefois une
emphase particuliére sur les architectures de préamplificateur de charge et les notions de bruit
nécessaires pour un design optimal de ce dernier. L’architecture du préamplificateur adoptée y
a ét¢ exposée ainsi que les modéles de bruit ENC utilisés pour D’optimisation du
dimensionnement du transistor d’entrée qui a la contribution dominante au bruit ramené en

entrée de la chaine électronique.



CHAPITRE 4: CONCEPTION DU
PREAMPLIFICATEUR DE CHARGE

4.1 Spécifications
L’état de I’art, ainsi que les études bibliographiques réalisées au chapitre précédent, ont permis
de tirer les spécifications pour le préamplificateur de charge, telles que présentées dans le

Tableau 4.1 ci-dessous.

Tableau 4.1 : Spécifications du préamplificateur de charge.

Architecture Cascode télescopique modifiée

Puissance consommeée ~1mW

Charge capacitive maximum en sortie

Polarité du transistor de contre-réaction _ - PMOS

La charge capacitive du préamplificateur est imposée par la valeur maximale du paramétre N
de I’étage de compensation pdle-zéro qui, comme il sera montré dans la Section 4.7, est fixé a
40. Aussi le gain variable selon le mode TEP ou TDM est réalisé dans I’étage de mise en

forme en aval (Section 3.1) dont la conception ne fait pas partie des présents travaux.

Les sections qui suivent mettent en évidence le design proprement dit de chacun des

composants du préamplificateur de charge en vue d’atteindre les performances escomptées.

50
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4.2 Choix de (¢

La capacité de contre-réaction Cr fixe directement le gain du préamplificateur de charge
(équation 3.2). Son choix est toutefois limité par la plage dynamique de 135 mV disponible a
la sortie du CSP. En effet, on impose une limite maximale au gain (G.y) de sorte a ne pas

saturer 1’étage de sortie lors de la détection d’un événement TEP. Ainsi :

¢ > (4.1)

Gmax

Gmax se calcule par le rapport entre la plage dynamique en sortie du préamplificateur (4V) et la-
charge maximale en entrée lqrs d’un événement TEP (QOna) (4.2). Le spectre en. énergie
typique obtenu avec les cristaux LYSO du LabPET™ (Figure 4.1) montre que des énergies
- jusqu’a 600 keV peuvent contribuer au signal utile résultant de I’annihilation des positrons. On
considére donc une charge maximale en entrée de 57,7 fC, correspondant a 360 000 €lectrons.
Par conséquent, Gyax et égal a 2,24 mV/{C et Cydoit étre supérieur & 427 {F. Un gain de 1,86
mV/fC est fixé pour prendre une marge afin de supporter 1’amélioration du rendement
lumineux du scintillateur séleétionné ou de nouveaux scintillateurs avec un rendement

lumineux plus élevé.

AV
Gmax = (4'2)
Qmax

2000 Source = ®Ge {511 keV) ’
1800 APD bias = 300V {Gain = §2) Putssr
t= 250 ns (SNR = 22.5)
1600 |
1400
w
€ 1200
por d
8 100
T
o
g 800
600
400
200
100 20 30¢ 4c0
Channels ’

Figure 4.1 : Spectre d'énergie typique des scintillateurs-LYSO et LGSO du LabPET™ [PEPIN
et al., 2007b]. |



52 CHAPITRE 4: CONCEPTION DU PREAMPLIFICATEUR DE CHARGE

Tableau 4.2 : Contrainte et choix du gain du préamplificateur.

. Cyminimum autorisé 427 tF

e

536 fF

4.3 Dimensionnement du transistor de contre-réaction Mf

La résistance de contre-réaction de quelques MQ n’est pas réalisable par une résistance
passive en polysilicium car cela nécessiterait beaucoup trop de surface. Elle est donc réalisée
par le transistor PMOS Mf qui est polarisé en forte inversion. Mf est opéré en forte inversion
car la contribution au bruit ainsi que les erreurs de non linéarité y sont moindres

[DEGERONIMO et al., 2000].

Néanmoins, la resistance Ry obtenue est non linéaire et varie selon le courant traversant M, qui
n’est autre que le courant de fuite de la PDA du fait que le module de détection est couplé
directement au préamplificateur. Le dimensionnement de My est un compromis entre le courant
de bruit qu’il engendre, la différence de potentiel DC (AVpc¢) induite entre 1’entrée et la sortie
[GRAMEGNA et al., 1997] et le temps de décroissance du signal qui doit étre relativement
rapide, de I’ordre de la ps, afin de minimiser I’empilement des signaux et la saturation de

I’étage a fort taux de comptage.

Tout d’abord, la densité de bruit paralléle générée par le transistor de contre-réaction doit étre

négligeable devant celle générée par la photodiode.
AKT . Y pg- " G _my < 2.q(Ips + Ipp. F. M?) . 4.3)

Il se déduit la premicre contrainte sur Mf, portant sur la valeur maximale autorisée pour sa

transconductance.

Z'q(IDS+IDB'F'M2) ‘ K (44)
4KkT.y, (M f), nn '

gm(M) «
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Ensuite le niveau de tension DC a la sortie de 1’étage doit demeurer relativement bas car un
niveau DC élevé en sortie limiterait considérablement la plage dynamique, déja modérée avec
la technologie CMOS 0,18 um (Figure 4.2). La tension Vpc o dépend et augmente

proportionnellement au courant de fuite /pp,4 de la photodiode. En effet,

Vbc_out = Vgs.m1 + Ippa- R¢ (4.5)

ou Vg my est le niveau DC en entrée du préamplificateur, fixé par la tension grille-source du
_transistor d’entrée ;

Ry est la résistance de contre-réaction réalisée avec le transistor Mj, elle est égale a I’inverse de

sa transconductance g,, (My [DEGERONIMO, 2000].

11 se déduit la deuxi¢éme contrainte sur My, portant sur sa transconductance minimale :

My) > - (4.6)
Gm ( f) (VDC_out] max — Vgs_M 1)

Ol Vpc out}max €st la tension DC maximale permise pour ne pas saturer I’étage lors de la

détection d’événements TEP.

Poi_M;

lepa . M,
P -

VDDA

:F e st .Vou,_max = -1V

Cf .
?AVDC
— —-'---g-} ~~~~~~~~~ "VDC n= 467 mvV

Voc_in T

VDC_out

-HV

Figure 4.2 : Illustration de 1’impacf du niveau DC en sortie sur la plage dynamique.

Le Tableau 4.3 résume le choix des paramétres du transistor My découlant des compromis ci-
dessus. La contre-réaction MpCr simulée avec un courant de fuite de 35 nA donne la

décroissance du signal présentée par la Figure 4.3. Du fait de la non-linéarité du transistor, la
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décroissance n’est pas réellement exponentielle mais est éorhparable a une exponentielle
décroissante de constante 0,65 ps. Cette constante de décroissance relativement rapide permet
d’atteindre de fort taux de comptage en TDM. Cependant, un tel témps de décroissance peut
présenter I’inconvénient de dégrader légérement 1’amplitude du signal intégré, du fait que la

décharge survient avant que ’ensemble de la charge en entrée ne soit totalement intégrée. Cet

CHAPITRE 4: CONCEPTION DU PREAMPLIFICATEUR DE CHARGE

effet est connu sous le nom de « déficit balistique » [KNOLL, 2000].

09 i}

Amplitude normalisé
o o e e o o
w B o [+ ~ w

Het
N

@
=

Tableau 4.3 : Contraintes sur le transistor My et ses caractéristiques de conception fixées.
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Figure 4.3 : Décroissance du signal en sortie du préamplificateur.
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4.4 Optimisation du transistor d’entrée

La conception de 1’amplificateur cascode commence par le dimensionnement du transistor
d’entrée, optimisé grace aux modéles et aux équations de bruit présentés a la Section 3.5. Dans
la présente architecture, les équations de bruit en électrons rms des 3 composantes de bruit

série (ENCy), paralléle (ENC,) et fréquentielle (ENCy) s’écrivent comme suit :

1 4kT.nn. a
ENC; = =. (Coq,, + Cou). | —mtnaML Zs @.7)
q mmi1 =~ Ts
1 ]2 : (4.8)
ENC, = -(; (LnPDA + 4kT.nn. yan.gm_Mf) LAp. Ts -©
ar
(277:) . Kf' YH_MI T(af—l) ) (49)

1
ENC; = 7 (Ceqyy, + Com)- Cowi s

Le dimensionnement du transistbr d’entrée influence uhiquement les bruits série et fréquentiel
et n’a aucune incidence sur le bruit paralléle. Aussi, le filtre de mise en forme influence
directement le bruit en entrée du préamplificateur, via sa constante de temps 7, et ses
coefficients de bruit as, a,, ar Ces derniers sont donnés dans la littérature pour différents types

de filtre (Tableau 4.4).

Tableau 4.4 : Coefficients de bruit de différents filtres [DE GERONIMO et al., 2005].

Types de filtre | ag as

2

Semi-Gaussien unipolaire ,
de 3leme Ol‘dl'e 0,85 0,54 0,61

La conception optimale du transistor d’entrée consiste a trouver, pour une longueur de grille
L1 fixée, la largeur de grille W1 offrant le minimum de charge équivalente de bruit total en

entrée. La longueur de grille L/ est choisie supérieure & 2 X Ly, afin de minimiser le



56 CHAPITRE 4: CONCEPTION DU PREAMPLIFICATEUR DE CHARGE

coefficient de bruit 1/f. Il faut également s’assurer, pour les dimensions fixées, que M1 opére
bel et bien en régime d’inversion modéré, ou le compromis entre le besoin de puissance et une
transconductance effective (gn/Ip) maximale est optimum [O’CONNOR et al, 2002] [DE
GERONIMO et al., 2005] [BINKLEY et al., 2006]. Cette optimisation se réalise a ’aide du
logiciel de calcul scientifique Mathcad, avec lequel on trace graphiquement les courbes des
diverses contributions de bruit, ainsi que la courbe de bruit totale pour en extraire le point

d’opération optimum.

Simulation Mathcad du transistor d’entrée

Le Tableau 4.5 présente les paramétres fixés pour les simulations. Le temps de mise en forme
est fixé afin de permettre un fort taux de comptage en TDM et aussi améliorer la résolution en
temps de la chaine électronique. En effet avec une mise en forme rapide, les pentes du signal
sont plus élevées aux points de discrimination, ce qui contribuerait a améliorer la resolution
temporelle. Toutefois, il faudrait optimiser simultanément l’éciuation 2.12 de o; pour
déterminer les conditions de mise en formé optimale. En mode TDM, le gain fix¢é dans 1’étage
de filtre devra étre élevé afin de pallier le déficit balistique qui aurait plus d’incidence sur les
faibles signaux. C,, ;, est la capacité équivalente vue en entrée du préampliﬁcateur, hormis la
capacité de grille Cgyy;. Elle inclut la capacité du détecteur (4 pF) et les capacités parasites
d’interconnexion (3,5 pF). La longueur de grille est supérieure a 2 X Lmin €t le courant I, donne
une puissance dissipée autour de 1 mW. En outre on considére les coefficients de bruit d’un

filtre semi-Gaussien unipolaire de 3™ ordre et le gain de la PDA est fixé & 100.

Tableau 4.5 : Paramétres fixés pour la simulation du transistor d'entrée.

La Figure 4.4 expose les résultats de bruit ENC obtenus sur une plage donnée de largeur de
grille W1. 11 s’en déduit la valeur optimale de W1 égale a environ 620 um. Au point optimum,

la contribution du bruit série est dominante. En effet, on évite en pratique que le bruit soit
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dominé par la composante parall¢le car cette derniere peut varier énormément d’un pixel & un

autre. Le Tableau 4.6 présente les caractéristiques de conception du transistor d’entrée qui

découlent du dimensionnement effectué et des performances voulues.

1x10% . — | I —
w-u-u ENCs
je=e= ENCf
e « - ENCp
e EN Ctotal
E
) 1x10°F -
@)
&
1)(102 ) | 1 1 1
1x10~8 1x107° 1x10~4 1x107°> 1x1072 1x107}

W1 du transistor d'entrée, m

Figure 4.4 : Courbes de bruit ENC en fonction de 1a largeur de grille W1 du transistor d'entrée

Tableau 4.6 : Caractéristiques du transistor d'entrée et performances escomptés.

0,85 nV//Hz

Par ailleurs, pour mesurer expérimentalerﬁent les performances du préamplificateur, les
~modules de mise en forme disponibles au laboratoire sont des filtres de types CR-RC (ORTEC
579, ORTEC 673). De ce fait, les performances en bruit du préamplificateur précédemment
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optimisé pour un semi-Gaussien d’ordre 3 sont simulés pour un filtre CR-RC, afin de pouvoir

comparer avec la mesure. La Figure 4.5 présente la courbe de bruit ENC obtenue en fonction

du temps de mise en forme, avec les contributions des bruits série, paralléle et fréquentiel. Ce

sont les résultats extraits de cette courbe (Tableau 4.7) qui seront comparés avec les mesures

expérimentales.

ENC (e- rms)

lxlO4

1x10>

100

10

100 1x10°

Peaking time (ns)

1x10%

Figure 4.5 : Courbes de bruit ENC avec les contributions série, paralléle et fréquentielle, en

fonction du temps de mise en forme pour un filtre CR-RC.

Tableau 4.7: Performances simulées du préamplificateur de charge avec les coefficients de
bruit d’un filtre CR-RC.

ENC optimal
& BT

ENC

@ t,=50ns

377 é-rms

381 é-rms
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4.5 Minimisation de la contribution au bruit des autres transistors

-4.5.1 Contribution au bruit de chaque transistor

La contribution au bruit des autres transistors doit étre minimale afin que le bruit total en
entrée reste assimilable a celui du transistor d’entrée seul. Une analyse de bruit menée sur le
préamplificateur permet d’établir les équations évaluant la contribution de chaque composant
a la charge de bruit rapportée en entrée. L’étude de bfuit dans un circuit intégré,
particuliérement un amplificateur, est largement décrite dans la littérature et ne sera pas
détaillée ici [GREGORIAN, 1999] [ALLEN et HOLBERG, 2002] [SANSEN, 2006].
L’équation 4.10 présente le bruit total ramené en entrée en considérant tous les transistors de
I’amplificateur cascode, hormis 1’étage suiveur dont la contribution est négligeable. e2,,, est
la densité spectrale de bruit a la grille du transistor Mx, incluant sbn bruit thermique et son
bruit fréquentiel (Figure 4.6). Les autres équations ‘explicitent les gains reliés a chaque
composant (4.1 1) — (4.15), ’impédance équivalente a la source de M4 vue du drain de M1

(4.16) et ’'impédance équivalente au drain de M4 (4.17) [ROBERT, 2005].

Av2\? " Av3 A2 , Avd - \2
Erentrée = jeﬁm + et (3p1) + e (oimvacs) * e (i awas) 410

—9m_m1

Avl = 4.11
asm + Gasmz + 1/ Zs, ‘.10
—9m_m2

Av2 = = N (4.12)

Gasm1 + Gasmz +1/Zg4 .
Av3 = _gm_M3'ZD4 (413)
Avdeg = Im ma v Gmb_ma t Gas Ma v (4.14)

gds_M4 + gds_M3 »
Av4‘ = AV4’CG < | gm_M4 4 ) bl gm M4'ZD4 (415)
Gasm1 t Gasmz +1/Zs4 S

YGads_m4 1 |
Zeg=14+—]). (4.16)
* < gds_M3) (Gm.ma + Gasms + Gmp_ma )


file:///9ds_Ml
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+ + 1
Zp, = 11+ 9m_ma gds_M4A Imb_M4 // (4.17)
9ds_Ma Gas.m1 t+ Gdas_m2 ds_m3
VDDA
- €y M?;2 e"~M32 ‘
Pol M2 .~ Pol M3 ‘
D—@——i E c:>—®—-| € e’
M2 M3 , f;\ | Es A
o
€n_ms” ~ M5
Pol_M4 E%SA Re Output
M4 TCc - en_wii(i2
€nur Pol_M6
nput -~ D_‘@_’E
i ( *) | VSSA M6
M1 :
<> VEE < VSSA

Figure 4.6 : Modélisation du bruit appliquée a I'amplificateur cascode.

4.5.2 Optimisation du dimensionnement des transistors

Optimiser les dimensions des autres transistors du préamplificateur re-\/ient 4 minimiser autant
que possible leur transconductance comme il se déduit des précédentes équations (4.10) —
(4.17). Toutefois il faut d’abord déterminer, pour I’architecture cho.isie, le partage du courant
le plus efﬁcacé dans les 2 branches (Brancﬁe M2 et braﬁche M3-M4) qui chargent le transistor
‘d’entrée. En effet 1es performances de gain, de bande passante et de bruit varient selon les
proportions de la distribution du courant (par exemple 50% / 50%, 75% / 25% ou 90% / 10%).
Pour atteindre un grand gain et une large bande passante, ’amplificateur est implémenté avec
90% du courant dans la branche M2 et 10% du courant au traveré' du transistor cascode M4
[DE GERONIMO et al., 2008]. Les travaux sur le ASIC du précédent scanner confirme
également 1’efficacité du ratio 90% / 10% [ROBERT, 2005.]. La source de courant M2 fournira
donc 540 pA et la source de courant M3 fournira 60 pA pour avoir les 600 LA imposé par le

budget de puissance.

1
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Chaque transistor est optimisé individuellement. Tout d’abord on fixe la longueur de grille a
0,4 um pour avoir le coefficient de bruit K minimal. Par la suite, une source de courant DC
idéale impose le courant de drain adéquat, et enfin des simulatiohs_ paramétriques sur la
largeur de grille permettent d’obtenir la plus pétite transconductance possible tout en
respectant les niveaux DC imposés (Figures 4.7 et 4.8). Le Tableaﬁ 4.8 présente les largeurs
de grille obtenues. Toutefois cette premiére étape optirﬁise uniquement la contribution au bruit
série. Pour minimiser la contribution au bruit 1/f, 1’aire de chaque transistor doit étre
augmentée en multipliant ses dimensions par un facteur commun pour ne pas modifier le point
d’opération précédemment établi. La surface de chacun des transistors M2, M3 et M4 doit
néanmoins rester inférieure a celle de M1 afin de ne pas introduire des capacités parasites
importantes qui engendreraient des pdles indésirables dans le préamplificateur [ROBERT,
2005]. Les parametres B4, sont les coefficients de multiplication maximum applicables sur les

dimensions des transistors pour avoir une aire demeurant inferieure a celle de M1.

Le Tableau 4.9 résume les dimensions finalement retenues pour les transistors ainsi que leurs
paramétres petits signaux, leur tension de polarisation respective et leur contribution au bruit
serie et 1/f. L’amplitude du bruit série total des transistors M2, M3 et M4 s’éléve & 38,4 % du
bruit série du transistor d’entrée et leur bruit fréquentiel total s’¢leve a 15,2 % du bruit 1/f total
du transistor d’entrée. Ces contributions quadratiques au bruit série au au bruit 1/f font donc

passer le bruit ENC total calculé de 355 é-rms & 370 é-rms.
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Figure 4.8 : Schéma de simulation pour dimensionner le transistor cascode M4.
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Tableau 4.8 : Résultats de simulations de M2, M3 et M4 pour I’optimisation du bruit série et

facteur de multiplication maximal pour 1’optimisation du bruit 1/f£.

M2 M3 - M4

Tableau 4.9 : Dimensions finales et caractéristiques de conception des transistors M1, M2 M3

et M4.

Aire normalisée par rapport i la 1

surface de M1 0,98 0,18 0,73 |

Contribution au bruit 1/ (%) 98,8 6,4 13,6 1,9
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4.6 Ktage de sortie M5 - M6

L’¢étage suiveur (drain commun) fait partie des 3 structures de base en circuit intégré CMOS, a
savoir le montage drain commun, le montage source commune et l¢ montage grille commune.
Sa conception est largement décrite dans la littérature [SEDRA et SMITH, 2003] [RAZAV],
2001] [SANSEN, 2006] et he sera donc pas détaillée. L’étage de sortie est congu de sorte a
pouvoir charger les capacités du pdle-zéro et a avoir un gain 4, le plus proche possible de 1.
Aussi s’assure-t-on d’avoir de faibles tensions de saturation pour préserver la plage
dynamique. Le Tableau 4.10 présente les dimensions et caractéristiques des composants de

1’étage suiveur et le gain de ce dernier.

A, = gm_ms (4.18)
9m_ms + Gmp_ms + Gas_ms + Gas_me :

Tableau 4.10 : Dimension et caractéristiques des transistors de 1'étage de sortie.

M5 ' Mo

Vpsar (mV) 100 138

4.7 Valeur minimale et maximale du paramétre NV du poéle-zéro

Comme mentionné.dans la Section 3.6, 1’étage de compensation pdle-zéro a un parametre N
qui définit le nombre de paires MqCrmises en paralléle. La valeur minimale de N est fixée de
sorte que le bruit paralléle du filtre ramené en entrée du préamplificateur ait une contribution

négligeable (eq. 4.19). Le bruit de I’étage de mise en forme est dominé par le bruit du premier
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pole (Figure 4.9). Par conséquent, pdur déterminer Ny, il faudrait avoir une idée de ce que
serait 1’é¢tage de premier pdle du filtre, méme si ce dernier ne rentre pas dans le cadre de ce
mémoire. Cet étage est un intégrateur similaire au préamplificateur dont la résistance et la
capacité de contre-réaction Rs et Cs établissent la valeur du prernief pdle du filtre. Le bruit du

filtre ramené en entrée est donc donné par (4.20).

in_fitre < E. Ji,zlPDA + 4kT. N Yy, - G _mf (4.19)

g est un coefficient entre 0 et 1 pour fixer la contribution maximale au bruit autorisée pour le

filtre, en terme de pourcentage du bruit paralléle initialement en entrée.

4kT 1

In_filtre = Rs ‘N2 (4.20)
A .
(T E T e 3
KA | |
3 MW e !
i ] I *
cf M | Cs i
| i
. | Filtre de 2" ordre & poles | | )
Entrée N |~ complexes conjugués | Sortie
o |
Préamplificateur Pole-zéro - | 1er pdle du filtre 1 |
de charges , | , |
[ Gain variable selon le |
| mode TEP ou TDM |
i - I

Filtre de mise en form

Figure 4.9 : Schéma de la chaine analogique frontale.

En combinant les 2 équations 4.19 et 4.20, il se déduit I’inégalité suivante :

4kT 1
N> . | (4.21)

Rs .2 (iflPDA + 4kT.nn. Yan-gm_Mf)

Rs et Cs sont fixés respectivement a 50 kQ et a 8,6 pF, d’aprés la méthode de synthése directe
de filtre Gaussien donnée par Okhawa [OHKAWA et al., 1976]. Le Tableau 4.11 résume les

parameétres de calcul utilisés ainsi que les résultats obtenus.
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La valeur maximum fixée pour N est 40 afin de pouvoir, par un pas d’incrémentation fin,
compenser les variations de gain inter-pixel au niveau du module de détection LabPET™ II.
Cette valeur maximum n’est pas prise plus grande afin de limiter la charge cépacitive du
préamplificateur de charge a ~21,5 pF et ainsi minimiser la puissancé dissipée dans 1’¢étage de

sortie.

Tableau 4.11 : Résultats obtenus pour la contribution du filtre au bruit parall¢le.

Rs ’ - 50kQ

Pourcentage de bruit rajouté au bruit 539

parall¢le initialement en entrée

S,

4.8 Simulation des caracte’ristiqués du préamplificateur

Le dessin de masque du préamplificateur de charge est réalisé avec 1’outil de dessin physique
Virtuoso Layout de cadence. 11 est ensuite extrait en tenant compte des capacités et des
résistances parasites. Ainsi on obtient une vue extraite (extracted) dont la liste des
interconnexions (netlist) sert a effectuer les simulations post-dessin physiquev<des masques
(post-layout) de la réponse impulsionnelle, du gain, du temps de montée, de la plage
dynamique ainsi que de la stabilité du préamplificateur avec Toutil Analog Device

Environment de Cadence.

4.8.1 Configurations de simulation

La Figure 4.10 présente le circuit de simulation utilisé pour caractériser le préamplificateur de
charge. Le transistor rajouté en entrée de 1’amplificateur cascode, commandé par la tension
Viire, constitue une source de courant qui modélise le courant de fuite aﬁ travers de la contre-
réaction. La capacité Cj,; de 1pF sert a injecter une charge (Q(#)) a I’entrée du préamplificateur
a partir du signal carré Vpulse(t).

d Vpulse(t) (4.22)

Q(t) = Cinj- T
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C’est cette configuration qui est utilisée pour simuler le gain, le temps de montée et la plage
dynamique. La simulation de la stabilité quant a elle s’appuie sur la configuration de la Figure
4.11 a partir de laquelle on trace le diagramme de Bode du gain de boucle dont on extrait la

marge de phase du circuit.
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Figure 4.10 : Circuit de simulation de la réponse impulsionnelle du préamplificateur.
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©OGAIN_DE_BOUCLE T

Pl CSPLNY . . . .

Figure 4.11 : Circuit de simulation de la stabilité.

4.8.2 Stabilité

La marge de phase d’un circuit est gage de sa stabilité. Elle doit étre supérieure & 45° pour que
la stabilité soit assurée, quoique dans certaines applications, il est préférable de la fixer au dela

de 60° pour garantir la robustesse du systéme [ALLEN et HOLBERG, 2002].

Les amplificateurs ayant plusieurs poles (2 ou plus) doivent généralement étre compensés,
c'est-a-dire avoir un gain de boucle adéquat afin que le circuit en boucle fermé soit stable
[RAZAVI, 2001]. 11 existe plusieurs techniques de compensation dans la littérature
[INTERSIL, 1996] [RAZAVI, 2001] [SANSEN, 2006], mais celle utilisée dans le cadre du
préampliﬁcateuf est la méthode de lead compensation qui consiste a rajouter un zéro a la
fonction de transfert afin de compenser I'un des pdles secondaires et créer une avance de
,phase, ¢loignant ainsi le systéme de son point d’instabilité. Elle est réalisée avec la résistance
Rc et la capacité Cc en série a la grille du transistor M5 -de 1’étage de sortie du

préamplificateur (Figure 3.7).
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Le préamplificateur de charge est simulé avec différentes configurations de capacité d’entrée
et de capacité de charge afin de modéliser les différents cas. La Figure 4.12 montre le
diagramme de Bode obtenu sans la capacité du détecteur a 1’entrée et avec N = 20. 11 se déduit
une marge de phase de 57,5°. En outre, plus la capacité de charge augmente, plus la marge de
phase diminue (Figure 4.13). En effet, la capacité de charge joue sur le pole non-dominant qui
est alors décalé vers les basses fréquences comme on peut le V6ir éuf le diagramme de Bode
du gain de boucle (Figure 4.14). Par ailleurs, inversement, plus la capacité d’entrée est élevée,
plus le systéme est stable (Figure 4.15). En effet, la capacité d’entrée joue sur le péle dominant

qui est alors décalé vers les basses fréquences (Figure 4.16).

La marge de phase reste supérieure a 45° quelles que soient les configurations simulées ci-

dessus. Le circuit reste donc stable quelque soit le gain de 1’étage de pdle-zéro.

REPONSE FREQUENTIELLE - REPONSE FREQUENTIELLE
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Figure 4.12 : Gain et phase du gain de boucle du préamplificateur seul avec N=20.
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Figure 4.13 : Variation de la marge de phase en fonction de la charge capacitive.
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4.8.3 Gain et plage 'dynamiqué du préamplificateur

Le gain et la plage dynamique du préamplificateur sont simulés en'tenant compfe du courant‘
de fuite et de la capacité équivalente des photodiodes LabPET™ II. IIs s’évaluent en injectant
différentes quantités de charge allant de 2,5 fC a 140 fC. L’amplitude correspondante est
ensuite mesurée pour donner les résultats de la Figure 4.17. Il se déduit un gain de 1,73 mV/{C
qui diminue a mesure qué la charge en entrée augmente. En effet, plus 1’amplitude du signal
de sortie est élevée, plus certains transistors s’éloignent de leur zone de saturation. Le

fonctionnement de I’amplificateur cascode s’en voit donc altéré et son gain atténué.

Le gain obtenu est inférieur au 1,86 mV/fC escompté avec la capacité Cr de 536 fC. Cette
différence s’explique par la décharge relativement rapide de la capacité Cr En effet, avec le
courant de fuite élevé de la photodiode, la résistance active dans la contre-réaction du
préamplificateur est plus faible et décharge la capacité avant que I’amplitude maximale ne soit

atteinte.

Les écarts de linéarité peuvént étre acceptés jusqu'a = 8 % car dans le cadre des applications
TEP et TDM, la résolution en énergie des détecteurs utilisés est comprise entre 10 et 20 %
[ROBERT, 2005]. Plus particuliérement les modules de détections LabPET™ II peuvent avoir
une résolution en énergie optimale d’environ 17 % [PEPIN et al., 2007b]. Ainsi une plage
dynamique d’environ 180 mV est obtenuc‘, permettant de détecter des charges allant jusqu’a

115 fC.
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Figure 4.17 : Gain, linéarité et plage dynamique simulés.

4.8.4 Temps de montée

Le temps de montée est simulé avec une charge de 50 fC en entrée du p_réamp]iﬁcateﬁr. La
mesure est faite avec et sans la capacité équivalente de la PDA (4 pF) en entrée. Toutefois,
dans les deux cas, les capacités parasites sont prises en considération. Les temps de montée
avec et sans la PDA sont respectivement (Figure 4.18) 10,4 ns et 6,5 ns. Ces valeurs excédent
celles préalablemeﬁt calculées dans la Section 4.4 en supposant une croissance expohentielle

idéale, a savoir 8,9 ns et 5,1 ns.
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Figure 4.18 : Signal en sortie du préamplificateur lorsqﬁe stimulé par un échelon a I’entrée. Le
Temps de montée 10%-90% est simulé avec la PDA (Cj, = 7.5 pF) et sans la PDA en entrée

(Cin= 3,5,pF),'considérant les capacités parasites.

4.9 Conclusion

Ce chapitre a présenté pas a pas les différentes étapes de conception du préamplificateur de
charge dédié au nouveau module de détection LabPET™ II. Le Tableau 4.12 résume le -
dimensionnement et les paramétres de conception obtenus pour tous les transistors de 1’étage.
Le transistor d’entrée a été optimis€¢ pour un filtre semi-Gaussien d’ordre 3, grice aux
équations de bruit ENC et au modéle EKV de transistor MOS, pour donner un bruit de 355 é-
rms qui passe a 370 é-rms avec la contribution quadratique des autres transistors (38,4 % au
bruit série et 15,2 % au bruit 1/f). Un gain de 1,73 mV/fC est simulé avec un écart de linéarité
allant jusqu’a + 8 % sur une plage dynamique en entrée d’environ 115 fC. Par ailleurs, le

temps de montée intrinséque du préamplificateur est attendu autour de 6,5 ns.

Le chapitre suivant présente les résultats mesurés qui seront confrontés aux simulations ci-

dessus dans le chapitre de discussion.
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Tableau 4.12 : Tableau récapitulatif des dimensions et caractéristiques des transistors du

préamplificateur.

M1 M2 M3 M4 M5 M6 M7

- 244 1190 718 - - 600 0
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5.1 PCB de tests

Le préamplificateur congu a été fabriqué par la TSMC, via la Société Canadienne de
Microélectronique (CMC), sur la puce ICFSHPII. Cette derniere contient 3 autrés circuits
devant étre testés par le GRAMS, un générateur d’impulsions avec 40 ns de temps de
décroissance, un pilote LVDS (Low Voltage Differential Signaling) et un circuit de contrdle
proportionnel-intégral (Figure 5.1). Dans le 4SIC final de 64 canaux, le proportionnel-intégral
- permettra de réguler la tension de polarisation des PDAs, le pilote LVDS permettra de sortir les
bits de donnée vers le FPGA de maniére différentielle pour une meilleure immunité au bruit et
le générateur d’impulsions servira a tester le préamplificateur er.l' injectant des charges en
entrée. La puce ICFSHPI1 est montée en puce retournée (flip-chip) sur le PCB de test, plutot
que par microcablage (wirebonding) pour minimiser les inductances et les capacités parasites
d’interconnexions (Tableau 5.1). Aussi la matrice de PDAs LabPET™ II est directement

montée sur le PCB, proche du préamplificateur, afin de minimiser les capacités parasites.

Tableau 5.1 : Comparaison parasitique des interconnexions par microcablage et par puce
retournée [CMC, 2008].
Wirebond PGA Flip-chip BGA
.3

apacitance

La Figure 5.2 présente le PCB de test utilisé pour effectuer les mesures. Il est constitué de :
e Un module de détection LabPET™ II comportant 2 matrices 8 x 4 de PDAs.
Seulement une des PDAs est couplée au préamplificateur de charge.
e Le préamplificateur de charge sur la puce ICFSHPII. ’
e Un amplificateur opérationnel large bande et faible bruit (AD8045), configuré en
étage-tampon qui sert a [’adaptation d’impédance avec les modules de mise en forme

ou les instruments de mesures.

76
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e Une capacité C;,; de 1 pF, servant a injecter les charges a ’entrée du préarhpliﬁcateur,
a partir d’une onde carrée amenée au PCB via un connecteur BNC terminé avec une
résistance 50 Q. Cette capacité est préalablement caractérisée avec un appareil de
mesure RCL pour connaitre précisément la quantité de charge injectée dans le
préamplificateur. Aussi, une capacité de test entre I’entrée du préamplificateur et la
masse permet de faire des mesures pour différentes valeurs de capacités d’entrée.

e Des régulateurs de tension a faible bruit pour générer les tensions 1,8 V, +5 Vet -5V
servant respectivement aux alimentations du circuit intégré et du 1’étage-tampon et un

bloc de filtrage des alimentations.

BAMERINNARNED
T
X 333 B O N K 3

o 2

;.

Préamplificateur de charge
+ Circuit de polarisation

Figure 5.1 : Dessin des masques de la puce ICFSHPII1.
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Module de photodiodes
LabPET II + cristal LYSO

Etages tampons

N h b

Régulateurs de tension
et blocs de filtrage

Figure 5.2: Deuxiéme version du PCB de tests.
5.2 Mesure du gain, de la plage dynamigue et du temps de montée

5.2.1 Configuration du banc de test

hY

La premic¢re étape de caractérisation du préamplificateur consiste & mesurer ses
caractéristiques électroniques, 3 savoir le gain, la plage dynamique.et le temps de montée.

Pour cela la configuration de test présentée sur la Figure 5.3 est utilisée.

Le générateur d’ondes carrées Stanford Research System (SRS) DG535 (temps de montée < 2
ns) et la capacité d’injection sont utilisés pbur injecter ﬂés charges servant & mesurer la réponse
ﬁmpu]lsi@nﬁ@ﬂ@ du. préamplificateur. Un front montant rapide est nécessaire pour avoir une
réponse impulsionnelle proche du cas idéal et par la méme occasion s’assurer que le temps de

montée du générateur ne biaise pas la lecture du temps de montée du préamplificateur.

Des mesures sont également faites avec le module de détection LabPET™ II connecté &
I’entrée du préamplificateur pour tenir compte des conditions réelles de fonctionnement dans

le prochain scanner et éviter de ne faire que des mesures idéales qui s’éloigneraient du
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fonctionnement réel. Ainsi les résultats mesurés tiennent compte des caractéristiques de la

PDA utilisée.

Pour réaliser les mesures, le générateur injecte une charge au préamplificateur via la capacité
de 1 pF. La réponse du préamplificateur est ensuite passée par le 1’étage-tampon pour étre lu

sur un oscilloscope numérique.

Preamp_In  Preamp_QOut

Oscilloscope Numérique

Générateur de pulse
DS06034A

SRS DGS35

) ICESHPI

Figure 5.3 : Montage de test pour la mesure du gain, de la plage dynamique et du temps de

montée du préamplificateur.

5.2.2 Mesure du gain et de la plage dynamique

Le gain et la plage dynamique sont mesurés sans capacité de test. Ces deux caractéristiques
sont évaluées en injectant différentes quantités de charge en entrée du préamplificateur et en
relevant I’amplitude correspondante du signal en sortie. Ainsi, la courbe des amplitudes qui en
est déduite (Figure 5.4) permet d’extraire les parametres recherchés. Le gain obtenu est de
1,76 mV/{fC avec un écart de linéarité de -5 % a +1,5 %, sur une plage dynamique allant

jusqu’a 125 {C.
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Figure 5.4 : Gain et écart de linéarité mesurés pour le préamplificateur.

5.2.3 Mesure du temps de montée

Le temps de montée de 10 & 90 % est évalué pour différentes valeurs de capacité a I’entrée du
préampliﬁcateur. De ce fait, dahs un premier temps, le module de détection est déconnecté
pour cette mesure, ét différentes capacités de test Cyy, préalablement caractérisées par un
appareil de mesure RLC, sont connectées en entrée du préamplificateur. On mesure ensuite le
temps de montée avec le détecteur polarisé et couplé au préamplificateur, afin de noter le
résultat obtenu dans les conditions réelles et de vérifier que cela concorde avec la capacité
équivalente escomptée pour les nouvelles matrices de PDAs. La Figure 5.6 montre les
résultats obtenus pour Cy, égal a 0 pF, 11,82 pF, 30,82 pF et avec la PDA LabPET™ II. Le
temps de montée intrinséque du préamplificateur est de 6,9 ns. Cette valeur monte jusqu’a

environ 9 ns lorsque le détecteur est connecté en entrée de la chaine.
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Figure 5.5 : Temps de montée mesuré pour différentes valeurs de capacité en entrée du

préamplificateur.

5.3 Bruit électronique du préamplificateur de charge

5.3.1 Configuration du banc de test

La Figure 5.6 présente le montage de test utilisé pour mesurer le bruit ENC ainsi que la pente
de bruit du préamplificateur. La capacité Cy, est utilisée uniquemeﬁt pour mesurer la pente de
bruit. Elle est donc enlevée dans un premier temps pour caractériser les performances en bruit

du préamplificateur avec le module de détection LabPET™ L.

Le filtre rapide ORTEC 579 de type CR-RC permet d’évaluer le bruit ENC pour plusieurs
valeurs de temps de mise en forme (z;) allant de 10 & 500 ns. Pour chaque constante de temps,
le gain total de la chaine est mesuré avec 1’oscilloscope DSO6034A et la tension de bruit rms
en sortie est mesurée avec ’appareil de mesure de valeur quadratique moyenne (tfue rms
meter) Fluke 8922A, avec et sans le préamplificateur. On s’assure de faire ces deux mesures
avec la méme terminaison ohmique. Les deux valeurs de bruit sont quadratiquement

soustraites pour avoir le bruit du préamplificateur seul ramené a la sortie. Ce dernier est
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ensuite divisé par le gain pour obtenir le bruit ENC en entrée. Par ailleurs la pente de bruit se
mesure en fixant le temps de mise en forme optimal et en réalisant la procédure ci-dessus pour

plusieurs valeurs de Ci,.

ORTEC 579
_ fast filter amplifier

Y
1
i
1
i
i
1
1
1

I

input

o L

Preamp_in  Preamp_Out

Générateur de pulse
SRS DG535

Oscilloscope Numérique

|
I
: DS0B034A
|
l
I

i
i
1
i
)
ICFSHPI H
1
1

PCB de test,

5

True RMS Meter
Fluke 8922A

Figure 5.6 : Montage de test pour la mesure du bruit en électrons-rms et la mesure de la pente

de bruit du préamplificateur.

5.3.2 Résultats

La Figure 5.7 présente la courbe de bruit ENC mesurée en fonction de la constante de temps
du filtre de mise en forme ORTEC 579. Un minimum de bruit de 494 é-rms s’obtient pour un

temps de mise en forme de ~80 ns*, avec la PDA polarisé en entrée du préamplificateur.

La régression linéaire tracée avec les mesures de bruit ENC pour différentes valeurs de
capacité d’entrée du préamplificateur de charge donne la droite de la Figure 5.8. 1 se déduit

une pente de bruit de 32 é-rms/pF comparable au 28 é-rms/pF obtenus en simulation.

H La constante de temps indiquée sur le module de filtre est 50 ns, mais celle mesurée est ~80
ns. En effet le filtre utilisé n’est pas un CR-RC idéal et les constantes de temps réelles
different des valeurs nominales indiquées. Ce probléme n’est probablement pas 1ié a la

mauvaise calibration du filtre car il existe depuis, méme avec le filtre neuf.
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Figure 5.7 : Mesure de bruit ENC pour différentes constantes de temps de mise en forme, avec

un filtre CR-RC.
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Figure 5.8 : Pente de bruit ENC mesuré avec le filtre CR-RC ORTEC 579 @ 80 ns.
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5.4 Résolution en énergie

5.4.1 Configuration du banc de test

La résolution en énergie est un paramétre trés important pour la tomographie d’émission par
positrons. C’est un estimateur de 1’efficacité avec laquelle les événements Compton pourront
étre discriminés des événements a 511 keV utiles 2 la reconstruction d’image. La résolution en
énergie provient de bruit statistique au niveau du module de détection et du bruit électronique

du systeme.

La Figure 5.9 décrit le banc de test utilisé pour mesurer la résolution en énergie du syst¢me
ainsi que la contribution de l’électronique-frontalé. Tout d’abord, pour mesurer la résolution
du systeme, on pose prés du module de détection PDA/LYSO directement couplé au
préamplificateur, une source ponctuelle radioactive de germanium 68 (68Ge), émettant les
rayonnements d’annihilation de 511 keV. Par ailleurs, pour mesurer la contribution de
’¢électronique, le générateur d’ondes SRS DGS535 injecte une quantité de charge au-dela de
511 keV, afin de distinguer clairement les deux pics d’énergie qui serviront au calcul de la
contribution de 1’¢lectronique et du module de détection. Le signal en sortie du
préamplificateur de charge est ensuite amplifié et mis en forme via le filtre ORTEC 579 avec
une constante de temps de 80 ns, correspondant au minimum de bruit ENC. Enfin, le signal
mis en forme est numérisé via une carte d’acquisition et le logiciel d’analyse multicanaux

(MAESTRO-32) qui extrait I’amplitude de chaque événement pour générer un histogramme.

ORTEC 57¢
fast filter amplifier

14

Source ®Ge /
- @y
Y X
n

Input

Générateur
d'impulsions carrées

SRS DGS35 PCB de test logiciel MAESTRO-32 d'analyses
multicanaux

Carte d'acquisition
+

Figure 5.9: Montage de test pour la mesure de la résolution en énergie.
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5.4.2 Résultats

La Figure 5.10 présente le spectre d’énergie mesuré 4 partir du montage précédent. 11 se déduit
une résolution en énergie de 17 % FWHM pour le systéme dans son ensemble, a laquelle
contribue quadratiquement 1’électronique frontale avec une résolution de 2,6 % FWHM @ 511
keV. La contribution de 1’électronique frontale est calculée en divisant la largeur a mi-hauteur
du pic correspondant au générateur d’ondes carrées par la valeur du canal correspondant‘au pic
photoélectrique de 511 keV. La résolution énergétique du systéme est donc dominée par

I’incertitude statistique au niveau du détecteur et 1’électronique y a une influence négligeable.

15000 T T T T T T T T T T T
Filtre CR-RC ORTEC §79 (50 ns)
Source :  Ge (511 keV)
PDA LabPET Il 1,1 x 1,1 mm? de PerkinEimer
% Polarisation PDA: - 358 V (Gain = 100)
g 10000 Scintillateur LYSO 1,1 x 1,1 x 12 mm’ ' i
w .
o Pic photoélectrique Générateur d'ondes
3 (511 keV} carrées
=U .
g
8
£ 5000 : 1
- » .
< o 17 % FWHM —b| | = 2,6 % FWHM
0 ] L - e - 1

0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 110 120
Canaux du Converstisseur Analogique Numérique

Figure 5.10: Spectre en €nergie, obtenu avec un scintillateur LYSO et une PDA LabPET™ II
polarisé a un gain de 100, permettant de mesurer la résolution en énergie et la contribution du

bruit électronique.
5.5 Résolution temporelle électronique

5.5.1 Configuration du banc de test

11 est important de mesurer la résolution temporelle de la chaine électronique afin d’apprécier
la précision que I’on aura sur les étiquettes de temps du front montant et du front descendant
des événements détectés. La Figure 5.11 présente le banc de test utilisé pour réaliser cette
mesure.

Un pixel du module de détection LabPET™ II est connecté en entrée du préamplificateur pour

tenir compte de la contribution en bruit de la PDA dans la mesure. Tout d’abord, la sortie de la
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chaine électronique ainsi que ’onde carrée issue du pulseur SRS DG535 sont discriminés
respectivement dans le canal 2 et le canal 1 du Leading edge Discriminator PS 705. Ensuite,
’onde carrée et le signal analogique discriminés servent respectivement de Start et de Stop au
convertisseur temps-amplitude ORTEC 467. Ce dernier convertit le temps AT entre les fronts
montants des signaux Start et Stop en une impulsion carrée ‘d’amplitude linéairement
proportionnelle. Enfin, les impulsions en sortie du convertisseur temps-amplitude sont
numérisées puis traitées avec MAESTRO-32. Le logiciel génére, apres calibration,
I’histogramme des différents intervalles de temps AT. L’histogramme donne une courbe
gaussienne dont la largeur & mi-hauteur définit la résolution en temps de la chaine

électronique.

N ORTEC 579

fast 1l|lter amplifier PS 705 ORTEC 467

Octal Time to Pulse
iscriminator

Input

PREAMP ICESHPI1

Générateur

— ‘

d'impulsions carréas
SRS DG535 e et ¥ et

Carte d’acquisition
+
logiciel MAESTRO-32 d'analyses
multicanaux

Figure 5.11:Montage de test pour la mesure de la résolution temporelle de la chaine

électronique.

5.5.2 Résultats

La Figure 5.12 présente I’histogramme des mesures effectuées avec le banc de test
précédemment décrit. On en déduit une résolution temporelle électronique de 0,34 ns FWHM.
Cela donne une idée de la précision que I’on pourra avoir sur I’estampe de temps des

événements TEP ou TDM avec la chaine électronique frontale du LabPET™ II.
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Figure 5.12: Mesure de la résolutio‘n temporelle de la chaine électronique.

5.6 Conclusion

La caractérisation expérimentale du préamplificateur de charge 'couplé avec le détecteur
LabPET™ II, donne un gain de 1,76 mV/fC avec une éneur de linéarité de -5 % a +1,5 % sur
une plage dynamique en entrée de 125 fC. Aussi, I’optimum de bruit mesuré avec un filtre
CR-RC est de 494 é-rms et s’obtient pour un temps de mise en forme de ~80 ns. En outre, des
temps de montée de 9 ns et 6,9 ns sont mesurés respectivement avec et sans le détecteur
couplé en entrée du préamplificateur. La chaine électronique' présente une influence
négligeable sur la résolution en énergie du 'systé‘me. En effet, elle offre une précision de 2,6 %
FWHM sur la mesure de I’énergie des rayonnements incidents et une résolution temporelle

* électronique de 0,34 ns FWHM.

Plusieurs difficultés ont toutefois été rencontrées lors des tests qui ont permis d’avoir les
résultats pfésentés dans ce chapitre. Il a fallu réaliser urie seconde carte de tests car la premiére
carte était réalisée pour tester autant le préamplificateur de charge que les autres modules a
Pintérieur de la puce ICFSHPI1. Les composants inutiles pour la caractérisation du
préamplificateur pouvaient dans ce cas rajouter du bruit supplémentaire dans la mesure. Aussi
le support (socket) utilisé sur la premiére carte pour connecter le détecteur au préamplificateur

augmentait les capacités parasites en entrée.
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En outre, les mesures ont montré une légére variation transitoire non désirée (glitrch), sans

\

gravité, au niveau du maximum de ’impulsion en sortie préamplificateur. Cela sera étayé

davantage dans le chapitre de discussion suivant.



CHAPITRE 6: DISCUSSION

Le circuit testé, bien que fonctionnel, présente des divergences par rapport aux résultats
attendus. La premiére section de ce chapitre comparera les mesures et les simulations, en
mettant ’emphase sur les paramétres divergents. La seconde section fera une évaluation des
améliorations apportées par le circuit congu, relativement a la précédente. version du
préamplificateur. Finalement, les travaux & venir pour améliorer ce qui a déja été fait et pour

finaliser la chaine €lectronique analogique frontale seront exposés.

6.1 Comparaison entre les mesures et les simulations

Pour la plupart des paramétres évalués, les valeurs mesurées expérimentalement sont trés
comparables voire meilleures que celles simulées, excepté pour la mesure du bruit. Tout
d’abord, le gain mesuré est de ~1,7 % supérieur au gain simulé. Cette différence s’explique
par les variations de procédé ali niveau de la fabrication en technologie CMOS. En effet, il est
connu que les fluctuations des résistances et des capacités en circuit intégré peuvent atteindre
aisément 10 % de variation [JOHNS et MARTIN, 1997]. En outre, la plage dynamique
mesurée de 125 fC est plus grande que celle simulée de 115 fC. Elle est deux fois supérieure a
la plage minimale de 62,5 fC spécifiée dans le cahier de charges. Ainsi, de nouveaux
scintillateurs avec deux fois plus de rendement lumineux peuvent étre utilisés sans craindre de
saturer le préamplificateur de charge. Concernant la différence au niveau de erreur de
linéarité, il faut considérer les potentielles erreurs de mesures et les variations des procédés au
niveau de la tension de seuil des transistors MOS. La tension de seuil pourrait étre en réalité
plus faible pour certains transistors, ce qui leur permettrait de deméurer pius longtemps en
régime de fonctionnement saturé. Aussi, le temps de montée intrinséque mesuré de 6,9 ns est
comparable au 6.5 ns simulé. Cependant, le temps de montéé mesuré avec le détecteur

connecté est mieux que celui simulé, 9 ns au lieu de 10,4 ns.

C’est au niveau de la mesure de bruit que les mesures différent beaucoup de la simulation. En
effet, le minimum de bruit ENC mesuré de 494 é-rms. pour un temps de mise en forme de 80
ns est supérieur de 31 % au 377 é-rms simulé, obtenu pour un temps de mise en forme

optimum de ~60 ns. La Figure 6.1 présente sur le méme graphique la courbe de bruit mesurée
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ainsi que celle simulée avec les coefficients de filtre CR-RC. Il s’en déduit que la mesure
présente plus de bruit série et paralléle que la simulation. Cette simulation a été faite avec une
capacité parasite en entrée sommairement estimée a 3,5 pF. La sous-estimation de cette
capacité justifie en partie la différence observée au niveau de la contribution de bruit série. En
effet, sur la Figure 6.2 qui présente la courbe simulée avec la capacité parasite extraite du
PCB, égale a ~5,3 pF, la différence au niveau du bruit série simulé et mesuré est moindre. La
valeur de capacité parasite est extfaite de la courbe de pente de bruit (ENC Vs Cj,) de la
Figure 5.8, & partir du point de croisement entre Ia pente de bruit et 1’axe des abscisses qui
définit la capacité totale en entrée du préambplificateur. On soustrait alors la capacité de grille

du transistor d’entrée de la capacité totale.de 7,28 pF pour avoir la capacité parasite de ~5,3

pF. ,‘

Néanmoins,‘ il demeure un excés de bruit paralléle au niveau des témps de mise en forme
moins rapides. A ce niveau il est difficile d’affirmer catégoriquement des justifications.
Toutefois, plusieurs hypothéses peuvent tenter de les justifier. En effet, il s’est avéré que tous
les détecteurs issus du méme lot que le module 'LabPETTM I 0105 presentaient des
caractéristiques dégradées a cause de la contamination des photodiodes par les impuretés. En
effet, ce lot de module LabPET™ II n’ont pas été fournis avec une matrice de cristaux
directement scellés par-dessus et ne sont donc pas protégés des impuretés ambiantes. Le
module LabPET™ II 0105 pourrait donc présenter des caractéristiques différentes de celles
typiques utilisées dans la simulation. Cependant, il y aurait également d’autres contributions
car un exces de bruit paralléle est encore observé méme lorsque la PDA n’est pas connectée au
préamplificateur. Il se pourrait donc que le bruit parall¢le du filtre de mise en forme, ramené
en entrée, soit plus grand qu’escompté. Aussi, des courants de fuite parasites ou du bruit
d’interférences pourraient s’étre rajoutés aux mesures, surtout pour les temps de mises en

forme moins rapides.

En outre, une autre justification des divergences entre les deux courbes serait que les
coefficients a;, a, et a;p fixés dans les simulations pour un filtre CR-RC idéal, ne
correspondent pas aux coefficients réels du filtre commercial utilisé, dont la fonction de

transfert n’est pas réellement connue.
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Enfin, les mesures ont montré une légére variation transitoire non désirée (glitch), au niveau
de I’impulsion en sortie du préamplificateur. Cette variation est fninime (Figuré 6.3) et
n’entrave pas le bon fonctionnement du préamplificateur. Il faut préciser que cette variation
demeure la méme quelque soit le gain N du pole-zéro. Pour Ié-s prochaines versions du
préamplificateur, la marge de phase pourrait étre augméntée au-dela de 60° pour annuler cette
oscillation, au prix de plus de puissance ou d’une bande passante moins grande. Il serait donc
nécessaire d’évaluer plus en détails cette démarche de _cofrection, afin de sajvoir siI’on a plus a

perdre qu’a gagner, d’autant plus que cette variation est inexistante apres le filtre de mise en

forme.
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Figure 6.1 : Comparaison des courbes de bruit simulées et mesurées pour un filtre CR-RC.



92 CHAPITRE 6: DISCUSSION

10000 : ‘ ;
=g=Bruit ENC mesuré avecle module LabPET i

—g-Bruit ENC simulé avec fa contributionde laPDA et la
capacité parasite extraite du PCB -

-
L)
£
i
@ 1000 -~ .
- “ B3
W .
7
- T .. . o - i
. . ~7 fﬁ"*-., e - -\
© ENC, simuié e, L ENC, simulé 1
», .
R L T ST
" . - “«M%f‘”"" wwwww
e 7\ T L S -
& / ) "”’!.
- . < “u,
- ENGsimulé e o
100 : A 4 : PR S SO W | ) x ‘ "s"‘ 1 e d
10 - 100 1000

temps de mise en forme (ns)
~ Figure 6.2: Comparaison de la courbe mesurée avec la courbe de bruit simulée avec la capacité

parasite extraite du PCB.

e T e w—

Figure 6.3: Image de la variation transitoire non désirée au niveau du pic de I'impulsion issue

du préamplificateur.



6.2 Evaluation des améliorations apportées 93

6.2 Evaluation des améliorations apportées

11 est important 4 la fin de ce mémoire d’évaluer les améliorations apportées par les présents
travaux relativement ala précédente paire détecteur LabPET™ [ - préamplificateur
ICFSHLN3. Pour ce faire, le Tableau 6.1 comparé les performances obtenues dans ce
mémoire avec celles de la précédente chaine électronique dédiée au module de détection

LabPET™ .

Le préamplificateur présenté dans ce mémoire posséde une densité spectrale de tension de
bruit e, plus élevé que celle du précédent circuit 4 cause de la transconductance du transistor
d’entrée qui est ~5 fois moindre. Cette différence s’explique par le budget de puissance
imposé de 1 mW, contrairement au 5 mW précédemment. Toutéfois avec 5 fois moins de
puissance, le préamplificateur congu offre de meilleures performances de bruit ENC et de
temps de montée que le précédent duo LabPET™ I - préamplificateur ICFSHLN3. Cela aurait
été impossible sans la faible capacité équivalente des PDAs du module de détection LabPET™
II qui est 4 pF contrairement au ~9 pF du LabPET™ 1. En effet les bruits série et fréquentiel
dépendent proportionnellement de la capacité totale en entrée du préamplificateur. Dans le cas
du LabPET™ 11, la faible capacité équivalente des PDAs, associée a la faible capacité de grille
du transistor d’entrée du préamplificateur, permet d’atteindre des temps de montée plus rapide
et un niveau de bruit plus bas, avec moins de puissance. La plus faible contﬁbution
électronique a la résolution en énergie est uniquement le reflet de la performance en bruit. Par
ailleurs, la résolution temporeile est améliorée de 27 %; quasiment dans la méme proportién
que le bruit ENC (29 %) dont elle dépend proportionnellement pour des pentes de signal

identiques.
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Tableau 6.1 : Tableau comparatif des performances du préamplificateur présenté, dédi¢ au

LabPET™ II, avec celles du préamplificateur antérieur dédi¢ au LabPET™ L

Préamplificateur Préamplificateur ‘Préamplificateur présenté
LabPET™ | LabPET™ I1

3,4 % (FWHM) 2,6 % (FWHM)

6.3 Développements futurs

Plusieurs travaux concrets sont & venir, tout d’abord pour améliorer les performances du

préamplificateur et ensuite pour finaliser la chaine électronique frontale dans son ensemble.

6.3.1 Ajouter un signal de contrdle On/Off au préamplificateur de charge

Le but final étant de réaliser un ASIC dé 64 canaux pour faire l’acquisition sur les 64 pixels de
chaque module de détection, il faut prévoir un bit de contrdle afin de pouvoir fermer un canal
¢électronique au cas ou le pixel associ€ serait trop bruyant ou défectueux. Cette précaution
permettrait de ne pas polluer les autres ‘canaux de I’ASIC au complet par un seul canal
défectueux. Cela permettrait également de faciliter le déverminage (par exemple, vérifier
automatiquement la diaphonie...) et de réduire la puissance dissipée (donc la chaleur) lorsque

des tests ou des mesures sont faites uniquement sur des canaux spécifiques.
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6.3.2 Implémentation d’un étage de compensation du courant de fuite et de
stabilisation du niveau de référence (baseline)

Les parametres des PDAs tels que le courant de fuite et le gain varient d’une matrice & une
autre, méme d’un pixel & un autre sur une méme puce et sont difficilement prévisibles (Figure
6.4). Vu la variation inter-pixel de ces parametres, il serait judicieux d’implémenter un circuit
de compensation afin de stabiliser le niveau DC en sortie du filtre de mise en forme et ainsi de
s’affranchir de ces variations. Un tel circuit consisterait a placer a I’entrée du préamplificateur
une source de courant réalisée avec un transistor PMOS. La grille de ce dernier serait alors
contr6lée par une contre-réaction de la sortie via un amplificateur opérationnel suivi d’un filtre
passe bas [DEGERONIMO, 2000] pour ne pas altérer le signal lors de la détection d’un

événement TEP ou TDM. Toutefois il faudrait s’assurer que ce circuit ne rajoute pas un bruit |
supplémentaire important en entrée du préamplificateur. Dans ce cas, ce circuit pourrait étre
implémenté au niveau du premier p6le ou il pourrait avoir une incidénce moins importante sur
le bruit. Bien entendu des études de bruit devront étre faites afin de déterminer 1’étage idéal ou

se fera la stabilisation.

Dark Current (nA)

Figure 6.4 : Profil de gain et de courant de fuite pour une matrice de photodiodes LabPET II
[BERARD, 2008].
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6.3.3 Conception du filtre de mise en forme semi-Gaussien de 3™ ordre

Pour pouvoir tester la chaine électronique frontale dans son ensemble, il est impératif de

concevoir au plus vite le filtre de mise en forme semi-gaussien de 3™ ordre. Cela permettrait

de mesurer les performances de bruit finales du LabPET™ 1II et également de valider le
fonctionnement de la section numérique de 1’électronique frontale dans les conditions réelles
(amplitudes des impulsions analogiques et bruit électronique). Un premier pas a été fait dans
ce sens en déterminant a la Section 4.7 le premier pbéle du ﬁltre; Les deux autres podles
complexes pourront étre aisément fixés avec la méthode de synthése directe prdposée par
Ohkawa [OHKAWA et al.,, 1976]. La fonction de transfert aésociée sera implémentée
analogiquement en se basant sur 1’une des architectures de filtres analogiques décrites dans la

littérature [VALKENBURG, 1995] [THEDE, 2004].
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L’objectif de ce mémoire était la conception et la Validation d’un préamplificateur de charge
faible bruit, optimisé pour le nouveau module de détection LabPET™ II a base de
photodiode a avalanche et développé pour la seconde génération dé scanner LabPET™ qui
permettra de réaliser la bimodalité TEP/TDM totalement intégrée, tout en attei.gnant une
résolution spatiale de ~1 mm en fnode TEP. Premiérement; il fallait optimiser le
dimensionnement des transistors afin de maximiser lé rapport signal sur bruit de la chaine
électronique et avoir un bruit ENC inférieur & 700 é-rms ; deuxiémement, réduire la puissance
dissipée a cause de la forte pi);ellisation et troisiémement, améliorer les performances actuelles
de résolution en énergie et de résolution en temps obtenues avec le LabPET™ I. Tous ces
objectifs ont été atteints. En effet, le rapport signal sur bruit de la chaine électronique a été
amélioré d’environ 30 %. La puissance dissipée au niveau du préamplificateur est 5 fois
rhoindre que dans le précédent circuit et les performances électroniqueé obtenues avec le
LabPET™ [ ont toutes été améliorées. La résolution temporelle a été améliorée de 27 %,
passant de 0,47 ns FWHM 4 0,34 ns FWHM et la contribution de 1’électronique a la résolution

en énergie quant 2 elle a baissé de 3,4 % a 2,6 %.

Le Chapitre 1 a présénté bricvement les différents types d’imagerie médicale actuels,
notamment la tomodensitométrie et la tomographie d’émission - par pdsitrons, offrant
respectivement une image anatomique et métabolique du sujet. L’intérét d’avoir des scanners
multimodalités a été ensuite mis en exergue. En effet, aujourd’hui la disponibilité de
* radiotraceurs plus spécifiques impose d’avoir des scanners d’imagerie médicale de plus en
plus performants afin de pouvoir tirer profit du progrés au niveau des radiotraceurs et mener
des ¢études trés ciblées. Ainsi la tendance actuelle est de développer des scanners
multimodalités permettant de combiner directement les informations anatomiques et
métaboliques pour une meilleure observation de processus . spécifiques, notamment

pharmacologiques, génomiques et protéomiques in vivo.
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L’intérét et les motivations pour faire de la bimodalit¢ TEP/TDM totalement intégrée ont
ensuite €t¢ exposcs au Chapitre 2. Les scanners bimodaux TEP/TDM commercialisés
aujourd’hui sont constitués de la juxtaposition totalement indépendante d’un scanner TEP et
d’un scanner TDM dans un méme boitier, chaque systéme possédémt sa propre chaine
 d’acquisition matérielle. Ils présentent par conséquent quelques limitations quand il s’agit de
faire 1’imagerie de certaines parties du corps (imagerie du thorax, imagerie abdominale). Le
groupe de Sherbrooke propbse,’ avec son projet LabPET™ II, une fusion matérielle de la TEP
et de la TDM dans une architecture TEP/TDM totalement intégrée afin de pallier les limites
des scanners bimodaux actuels et de réduire considérablement les cbﬁts de fabrication. Aussi,
une résolution spatiale inférieure a 1 mfn en TEP ést visée afin d’avoir avec les souris
transgéniques des images aussi précises que celles obtenues avec le rat aujourd’hui. Une étape
importante de ce projet a été de développer en partenariat avec PerkinElmer inc. le module de
détection LabPET™ II permettant de détecter adéquatement et efficacement autant les signauk

TEP que les signaux TDM.

Les caractéristiqu'es du détecteur LabPET™ 1I sont trés différentes du précédent module de
détection, notamment la capacité équivalente et les paramétres de bruit, ce qui a imposé de
concevoir un nouveau préamplificateur de charge optimisé pour ces nouvelles caractéristiques.
Par ailleurs, la forte pixellisation du module de détection LabPET™ II, possédant 64 pixels
contrairement éux 8 pixels et 4 canaux du précédent module, a amené le groupe de recherche a
développer une nouvelle architecture pour la chaine électronique du futur scanner. En effet, &
cause de la forte densité de canaux et pour limiter la puissance dissipée et la chaleur,
’architecture LabPET™ 1I proscrit le recours a un Convertisseur Analogique Numérique
(CAN) par canal pour numériser les signaux analogiques et extraire les informations é_:n .temps
et en énergie, comme dans le LabPET™ actuel. Ainsi, la méthode de Time-Over-Threshold
(ToT) a été choisie pour extraire ces informations temporelles et énergétiques. Le Chapitre 3 a
présenté le principe de la ToT ainsi que la nouvelle chaine électronique frontale du scanner
LabPET™ II présentement en développement. Les différents éléments de cette chaine y ont été
détailles, plus particulierement le préamplificateur de charge qui est 1’étage le plus critique en
termes de bruit et 1’objet des présents travaux. Le but de ce préamplificateur est d’optimiser le

rapport signal sur bruit de la chaine électronique frontale en accord avec les caractéristiques du
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‘nouveau détecteur LabPET™ II. Il doit amplifier efﬁcacement les signaux de charge TEP et
TDM avec un trés faible niveau de bruit, inférieur a 700 é-rms, de sorte que les évenements
TDM, de plus faibles énergies, ne soient pas noyés dans le bruit. Les équations de bruit ENC
et la modélisation a I’aide du modéle EKV des transistors MOS, valide dans tous les.régimves

de fonctionnement, ont également été exposées au Chapitre 3.

Par‘ ailleurs, le Chapitre 4 a présenté la conception proprement dite du préamplificateur, étapes
par étapes. La capacité et la résistance de contre—réaction‘ ont été dimensionnées pour avoir un
gain de 1,86 mV/fC de sorte que la plage dynamique disponible de 135 mV puisse contenir les
signaux TEP sans les écréter. Le transistor d’entrée NMOS du préamplificateur de charge,
détenant la plus grande contribution au bruit €lectronique, a été optimisé pour un filtre semi-
Gaussien d’ordre 3 avec une constante de temps de mise en forme a QSO ns. Cette derniére a
été fixée pour réaliser une mise en forme rapide des signaux permettant d’atteindre en TDM
des taux de comptage allant jusqu’é 10 MCPS. Elle est 1égéremeﬁt en dessous de la valeur
minimisant le bruit; afin que la composante série du Bruit soit la contribution dominante au
bruit total et que les variations inter-pixels du bruit parall¢le aient une incidence moindre sur

1’uniformité de la charge équivalente de bruit sur tous les canaux de détection.

Tous les . autres transistors ont également été optimisés grace aux méthodes classiques de
calcul de bruit largement abordées dans la littérature, Aa.lﬁn de minimiser leur contribution au
bruit série, exceptés ceux de 1’étage suiveur qui ont une contribution négligeable au bruit -
rapportée en entrée. Leur longueur et largeur de grille ont ensuite été augmentées dans les
mémes proportions afin de minimiser leur contribution au bruit //f sans modifier les points
d’opération préalablement établis. Toutefois I’aire de chacun de cestransistors reste inférieure
a celle du transistor d’entrée pour que les capacités parasites associées n’engendrent pas des
podles indésirables importants qui dégraderaient la réponse fréquentielle. Le préamplificateur
de charge dans son ensemble a été simulé puis validé a 1’aide des outils Cadence et Mathcad.
Les simulations donnent, avec une puissance dissipée de 1 mW dans 1’étage d’entrée, une
charge équivalente de bruit rapportée en entrée de 370 é-rms et un temps de montée de 10,4 ns
en considérant la capacité équivalente de la PDA et la capacité parasite des traces en entrée du -

préamplificateur.
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Cependant les mesures eXpérimentales effectuées sur le préamplificateur de charge au
Chapitre 5 ont présenté quelques différences par rapport aux caraétériétiques précédemment
simulées. En effet, on a mesuré un gain de 1,76 mV/fC, une charge de bruit de 494 é-rms au
~ temps de mise en forme optimal de ~80 ns et un temps de montée de ~9 ns incluant toutes les
capacités en entrée. Il est important de noter que les mesures de bruit ont €té faites avevc‘le

filtre de mise en forme ORTEC 579, supposé de type CR-RC, disponible au CIMS.

Néanmoins, ces déviations ne sont pas critiques pour le préamplificateur de charge qui, malgré
tout, demeure fonctionnel et conforme aux principales contraintes de bruit, de puissance
dissipée et de rapidité. La conception de ce préamplificateur de charge est un pas de plus vers
la réalisation de ce qui sera demaiﬁ le premier scanner préclinique commercial 4 bimodalité
TEP/TDM totalement intégrée, bien que plusieurs am¢liorations peuvent et doivent encore étre
apportées. En effet, tel que mentionné au chapitre de discussion, un étage de compensation du
courant de fuite et de stabilisation du niveau de référence (baseline) devrait étre implémenté
pour pallier les variations inter-pixels du courant de fuite des PDAs. Par ailleurs, un bit de
contrdle devrait étre rajouté au préamplificateur afin de pouvoir fermer les canaux défectueux.
Une autre étape importante serait de concevoir le filtre de mise en forme semi-Gaussien
d’ordre 3 afin de mesurer les performances réelles de bruit, de taﬁx de comptage maximum
réalisables avec le futur scanner LabPET™ II et tester la chaine analogique frontale au grand

complet.

Certaines difficultés ont été rencontrées durant ces travaux de recherche. Dans la phase de
conception, il fut dans un premier temps laborieux de fixer avec exactitude certains parametres
- physiques propres & la technologie CMOS 0,18 um et-a la PDA du détecteur, a cause des
différences entre les valeurs recueillies. Cela aurait été plus simple si les paramétres physiques
extraits de chaque lot de fabrication de circuits intégrés CMOSPI18 étaient directement
accessibles. De multiples analyses et discussions internes furent nécessaires pour fixer les
parametres de PDA qui ont servi aux simulations de bruit. Par ailleurs, pour la caractérisation
expérimentale du préamplificateur de ché'rge, il a fallu réaliser une seconde carte de tests

comportant uniquement les composants utiles car la premicre carte électronique servait
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également a caractériser les autres modules présents de la puce ICFSHPI1. La mesure du bruit
électronique de I’ordre de quelques puV requiert de la rigueur et impose de limiter au
maximum les composants électroniques sur la carte de tests pour éviter de rajouter du bruit
supplémentaire & la mesure. En outre, le découplage des alimentations et de la tension de
polarisation du détecteur LabPET™ 1II ‘a été renforcé afin de minimiser leur possible
contribution au bruit paralléle mesuré pour le préamplificateur de charge. Les problémes
rencontrés lors de ces travaux et leur résolution permettront d’aborder plus sereinement les
prochaines versions améliorées du circuit.

De futurs travaux sont déja envisageables pour ce qui pourrait €tre la 3%me s&nération du
scanner LabPET™, En effet il serait possible, dans quelques années, de tirer profit de
I’avancée. technologique actuelle en matiére d’assémblage de circuits intégrés, a savoir
I’intégration 3D. L’intégration 3D consiste a empiler et & connecter verticalement 2 ou -
plusieurs couches de circuits intégrés d’une technolog'ie‘ semblable ou différente.
L’empilement vertical des circuits intégrés existe depuis longtemps, mais la nouveauté et
I’innovation aujourd’hui c’est la maniére dont ils peuvent étre interconnectés entre eux
[GREGORG, 2009]. En effet, il y a quelques années on avait uniquement des empilements 3D
_avec des interconnexions par microcdablage ou microbille qui offrent surtout des avantages sur
la densité car les perforfnances en termes de puissance et de rapidité restent limitées & cause
des éléments parasites (R, L, C) de ces interconnexions [DAVIS et al., 2005]. Aujourd’hui
avec les progres technologiques, il existe des interconnexions TSV (Through Silicon Via) qui
relient directement les entrées/sorties des circuits empilés via leur substrat [PIET DE MOR,
2009]. Cela permet de gagner en rapidité et en puissance, en plus du gagner en densité. Ainsi
I’intégration 3D connait de plus en plus d’application au niveau deé circuits intégrés 'poﬁr les
détecteurs en physiques des hautes énergiés. La Figufe 7.1 montre comment les prochaines
générations du scanner LabPET™ pourraient tirer parti de 1’intégration 3D. Tout d’abord le
‘module de détection pourrait étre directement connecté par TSV a une premicere couche de
circuit intégré en technologie CMOS comprenant la section analogique de 1’électronique
frontale, notamment le préamplificateur de charge. La capacité parasite en entrée du
préamplificateur serait donc réduite, ce qin' minimisera davantage le bruit ENC en entrée.

Ensuite la section numérique de 1’électronique frontale pourrait étre fabriquée avec une autre -
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technologie submicrométrique (130 nm voire 100 nm ou moins). Ainsi plus de traitement
numérique pourrait étre fait On-Chip avec la technologie la mieux adaptée. Toutefois, cela est
encore lointain car beaucoup de travaux et de paramétres seront a valider avant d’espérer

appliquer ainsi I’intégration 3D au scanner LabPET™,

PCB

Si interposer
; o more tiers
bondingr={== ooy S ! P 11 pierma

§ FUSION BONDING
| ANALOG 20.m

3rd generation 3D

DET_EIAS
unfimited size
of the detector .

Figure 7.1 : Nllustration de I’intégration 3D appliquée a la détection de rayonnements
[GREGORG, 2009].
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ANNEXE A
Schémas électroniques et dessins des masques du
préamplificateur de charge et de ses circuits de

polarisation

. kfAlrB Gk

Figure B.1 : Schéma électrique du préamplificateur de charge.
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Figure B.3 : Schéma électrique du circuit de polarisation Pol_M2.
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