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Avant-propos

Depuis trois ans, I'Irfu est engagé avec le centre NeuroSpin (CEA/DSV) dans le pro-
gramme Iseult/Inumac au sein d’un consortium franco-allemand pour développer les tech-
niques associées a 'imagerie par résonance magnétique & ultra haut champ, notamment
& travers la construction d’un imageur & 11,7 teslas. La résolution accrue et les multiples
modalités d’examen du nouvel imageur devront apporter une meilleure compréhension du
systéme nerveux et de ses dysfonctionnements pour aboutir & un dépistage plus précoce
des pathologies telles que la maladie d’Alzheimer, les accidents vasculaires cérébraux ou
les tumeurs. Dans ce cadre, j'étais en charge du développement de nouvelles antennes,

adaptées a une utilisation & 11,7 teslas.

Les résultats de cette étude permettront d’obtenir des images de grande qualité en
transmission paralléle, dans un cadre de recherche avec des imageurs dont le champ ma-
gnétique est supérieur ou égal & 7 T. Les antennes développées peuvent étre utilisées sur

tout imageur possédant un dispositif de transmission paralléle.



Introduction et contexte

Le principe de 'IRM est d’exposer les tissus humains & un champ magnétostatique
uniforme, nommé By, généralement compris entre 0,1 et 3 T pour les IRM cliniques, et a
des impulsions de champ électromagnétique variant & la fréquence, dite de Larmor. L'une
des composantes du champ électromagnétique émis, ou champ RF, notée Bf , provoque
alors ’excitation des spins des noyaux atomiques. Si ce champ Bf est uniforme, les tissus
organiques produisent un écho dont les caractéristiques ne dépendent que des propriétés
des tissus. Le patient est ainsi introduit dans un aimant, généralement de forme solénoide,
les organes a étudier (téte, genou, dos, buste, etc.) sont placés dans une premiére an-
tenne, émettrice, une seconde antenne recevant et amplifiant ’écho qui sera analysé par

ordinateur.

En utilisant les équations de la RMN, dites équations de Bloch, on montre qu’il est
possible de localiser précisément la source de I'écho, et ainsi d’imager les tissus. Cette
technique ne nécessite pas I’émission d’ondes ionisantes, la rendant moins dangereuse que le
scanner X ou la TEP. L’onde radiofréquence traverse les os, en particulier la boite cranienne,
permettant I’étude du cerveau in-vivo. Quant & la résolution des images, elle se révéle
proche du millimétre, voire inférieure, c’est & dire comparable voire meilleure a la résolution
obtenue avec un scanner X. Ces trois précieux avantages font de 'IRM une technologie
de plus en plus attractive pour les laboratoires, en particulier pour ceux qui étudient
le fonctionnement du cerveau, comme le laboratoire de Neurospin & Saclay, au fur et a
mesure des améliorations technologiques issues de la recherche. En particulier, les équations
de Bloch indiquent que la puissance du signal regu augmente avec le champ magnétique
principal By, c’est pourquoi, les premiers aimants produisant des champs magnétiques de
I’ordre de 0,1 T ont progressivement été remplacés dans les hopitaux et laboratoires par
des aimants de 1,5 T puis 3 T. Parallélement & la commercialisation de ces aimants dits a
trés haut champ, des projets visent & réaliser des scanners IRM & ultra haut champ : 7 T
jusqu’a 11,7 T, destinés & la recherche. Le projet ISEULT-INUMAC vise & construire le

premier imageur RMN au monde & 11,7 T de grande dimension, c’est-a4-dire permettant
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d’imager le corps entier. Les objectifs de ce projet sont multiples, d'une part démontrer la
faisabilité technique dun tel imageur, et d’autre part proposer un systéme produisant des
images d’'une qualité bien supérieure aux imageurs actuels, permettant de faire avancer la

recherche clinique sur les maladies neurodégénératrices.

Dans cette étude, nous nous focaliserons exclusivement sur 'IRM du proton. En effet,
la fréquence de Larmor, fréquence de résonance des antennes, présentée dans la suite,
dépend du noyau. L’imagerie du proton est de fait la plus répandue pour deux raisons
principales. Dans un premier lieu, le proton, ou noyau d’hydrogéne léger, est un noyau
trés répandu dans le corps, que ce soit dans les molécules d’eau, ou dans les graisses.
Dans un second lieu, la puissance produite par ’écho du proton est bien supérieure a la
puissance produite par ’écho de noyaux atomiques comme le carbone 13 ou 'azote 14,
tous deux également présents dans le corps humain. Les équations de Bloch montrent que
la fréquence de Larmor, c’est & dire la fréquence du champ Bi’ nécessaire a ’apparition du
phénoméne d’écho, est proportionnelle au champ magnétique principal. A partir de 3 T, la
fréquence de Larmor atteint environ 128 MHz. Or, David Hoult montre [2]| que les propriétés
diélectriques des tissus humains ne permettent plus d’obtenir un champ d’excitation Bf
parfaitement uniforme avec les technologies d’antenne IRM conventionnelles, & canal de
transmission unique. L’onde est absorbée par les tissus humains, et focalisée au centre
du cerveau. Si cette perte d’uniformité n’altére pas dramatiquement 'image obtenue a
3 T, elle devient significative & 7 T et a fortiori & 11,7 T : on observe des zones d’ombre
sur I'image, en particulier a la périphérie de la téte, le contraste diminue voire disparait,

rendant impossible la différenciation de certains tissus.

Les différentes techniques pour contrer cette inhomogénéité sont généralement regrou-
pées sous le terme “RF shimming”, ajustement RF ou compensation RF. Nous utiliserons
dans la suite systématiquement le terme de compensation. La compensation RF a d’abord
consisté a concevoir des antennes optimisées pour des expériences a trés haut champ [3].
De fagon générale, les antennes IRM “classiques” ont tendance & n’éclairer que le centre
de la téte. Pour compenser cet effet, des méthodes dites de compensation dynamique ont
été développées, comme les impulsions adiabatiques, qui donnent des résultats intéressants
jusque 7 T [4]. L’inconvénient de ces séquences est qu’elles nécessitent d’émettre de fortes
puissances, pouvant devenir dangereuses pour le patient, & trés haut champ. Afin de contrer
cette difficulté, plusieurs laboratoires, dont celui de Ulrich Katscher [5], ont émis 'idée de
produire, avec une seule antenne mais plusieurs éléments émetteurs indépendants, des
champs BT “librement configurables”. Chaque élément de transmission posséde son propre

amplificateur, et sa propre chaine de pilotage. Ainsi, il est possible d’injecter librement,
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a lentrée de chaque élément émetteur, un signal électrique défini par une amplitude et
une phase, dans la limite de la puissance disponible par amplificateur. En injectant simul-
tanément ces signaux électriques, ou impulsions électriques, dans les différents éléments
émetteurs de 'antenne, on produit des interférences dont la carte de champ dépend des
différentes impulsions injectées. Ainsi, la carte de champ de Iantenne peut étre modulée
dans le temps, et en fonction du patient. La compensation RF dynamique consiste alors,
a partir des équations de Bloch et du champ Bf produit par chaque élément indépen-
dant, d’obtenir une excitation homogéne. Weihua Mao [6], Kawin Setsompop [7], Ulrich
Katscher [5], Nicolas Boulant [8] par exemple, proposent différents moyens de produire de

telles excitations homogénes.

Le développement des antennes a canaux multiples en transmission se révéle donc la
meilleure solution pour le développement de 'IRM & ultra haut champ car c’est la seule
qui permette en pratique d’obtenir des excitations uniformes dans de grands volumes a
partir de 7 T, sans nécessiter trop de puissance. Si 'idée des antennes réseaux est apparue
dés le début des années 2000, il se trouve que sa fabrication demande le développement de
technologies nouvelles, spécifiques a ce type d’antenne. Bien que des prototypes aient été

réalisés a 7 T, aucun n’a été concu pour 'TRM & 11,7 T.

Notre objectif consiste & concevoir et & réaliser une antenne réseau 4 canaux multiples
en transmission pour 'IRM & 7 et 11,7 T de la téte, ainsi qu'un module de pilotage
optimisant 'utilisation de cette antenne avec 8§ canaux de transmission indépendants. Cette
antenne émettrice et réceptrice doit étre en mesure de produire des images homogénes de

qualité et doit étre en conformité avec les normes sanitaires définies pour I'TRM.

Le chapitre 1 résume 1’état actuel des connaissances sur les antennes IRM et donne
des éclaircissements sur les problématiques spécifiques & 'IRM & ultra haut champ. Le
chapitre 2 décrit brievement le fonctionnement du scanner IRM Magnetom de Siemens,
et des outils et environnements logiciels utilisés dans cette étude. Le travail de thése et la
démarche scientifique suivie sont quant a eux détaillés dans le chapitre 3 divisé en 4 par-
ties articulées autour de 4 questions fondamentales. La premiére partie s’intéressera a la
conception de I’antenne, au choix des technologies, et donnera quelques critéres pertinents
de comparaison entre différents modéles d’antenne. L’objectif de cette partie est de mon-
trer comment, & partir de technologies connues sur d’autres systémes radio-fréquence, nous
avons développé une antenne IRM & canaux multiples en transmission. L’architecture gé-
nérale retenue pour la conception des antennes sera expliquée en détail. Comme nous le
verrons, la transmission paralléle pose de nouvelles questions, liées & la capacité de 'opé-

rateur & homogénéiser le champ Bf“ tout en limitant la valeur du DAS. C’est pourquoi la
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seconde partie visera & définir des critéres plus complexes de comparaison, spécifiques a
la transmission paralléle. Pour cela, nous présenterons une méthode de compensation sta-
tique avancée, et nous simulerons des séquences de compensation dynamique. Les résultats
montrent que le nombre d’éléments indépendants est I'un des paramétres majeurs pour
obtenir une homogénéisation suffisamment précise. Ainsi, la troisiéme partie présentera
un concept nouveau permettant de piloter au mieux les antennes réseaux possédant un
trés grand nombre de canaux indépendants. Nous expliquerons tout d’abord le concept de
pilotage par mode SVD, puis présenterons une implémentation. Enfin, la derniére partie
présentera les résultats expérimentaux obtenues a 7 T avec le scanner Siemens Magne-
tom. Cette partie permettra de valider la conception de 'antenne & 7 T, en comparant les

résultats attendus et les résultats obtenus expérimentalement.



Chapitre 1

Problématique et état des

connailssances

1.1 Principes de 'IRM

L’objectif de ce chapitre sur la RMN est d’expliciter les équations qui seront utilisées
dans la suite du mémoire. Certaines équations de la RMN, en particulier, les équations
de Bloch peuvent étre formulées difféeremment, selon les approximations choisies. Ces dif-
férentes formulations sont présentées ici afin d’éviter toute confusion. Autant que faire se
peut, tous les résultats suivants seront quantifiés, c’est pourquoi certaines lois ou équations,
comme la loi de Maxwell-Boltzmann, qui ne sont pas toujours explicités dans la littérature
sont rappelées ici. Pour plus de détails sur les principes fondateurs de la RMN, le lecteur
pourra se référer aux livres [9, 10| ainsi qu’a Particle de Christopher Collins récemment

paru [11].

1.1.1 RMN
1.1.1.1 Spin protonique et résonance magnétique

Le principe de la résonance magnétique nucléaire remonte au début des années 30,
suite & la découverte du spin par Samuel Goudsmit et George Uhlenbeck. Ces derniers pro-
posent une nouvelle interprétation de I'expérience de Stern et Gerlack en 1925 [12]. Cette
expérience de Stern et Gerlack, effectuée en 1922, montre que, contrairement a leurs at-
tentes, les atomes d’argent soumis a un champ magnétique non uniforme ne peuvent avoir
qu'un nombre fini de trajectoires, en 'occurrence deux. Otto Stern et Walther Gerlack

s’attendaient & observer un spectre de trajectoires continu, correspondant aux prévisions

13
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de la mécanique newtonienne. L’interprétation qu’en donnent Samuel Goudsmit et George
Uhlenbeck est que le moment magnétique des particules élémentaires, et des noyaux ato-
miques ne peut avoir quun nombre discret de valeurs selon un axe donné. Ce moment
magnétique discret est caractérisé par une propriété quantique intrinséque a chaque parti-
cule élémentaire ou noyau atomique, appelé spin. Le spin ne peut prendre pour valeurs que
des demi-entiers (auquel cas la particule est appelée fermion) ou des entiers (bosons) & un
facteur h prés. Comme pour toute propriété quantique, le spin est soumis au principe d’in-
certitude, il peut étre représenté par un opérateur vectoriel hermitien dans chaque direction
de l'espace, généralement noté S. On peut considérer que, dans une direction donnée, la
mesure du spin d’une particule ou d’'un noyau atomique donne un résultat aléatoire dont
les probabilités sont décrites par cet opérateur hermitien. Dans la suite, la direction dans

laquelle les spins sont "magnétisés”, sera toujours notée z.

Nous ne nous intéresserons dans ce mémoire qu’au proton, tous les paramétres décrits
dans les parties suivantes seront donc donnés pour le proton en particulier. Le proton ne
peut se trouver que dans deux états de spin différents, 1/2 et -1/2, qui correspondent a
S =h/2et S =—h/2 (soit |S| = 5,25-1073Js). A I’état d’équilibre, sans présence de
champ magnétique extérieur, la probabilité que le spin soit de -1/2 ou 1/2 est exactement
la méme, par conséquent, pour un trés grand nombre de particules, le moment magnétique

global de ces particules est nul.

Le lien entre le moment magnétique observable dans la direction z et le spin est décrit

par le facteur de Landé, g selon la relation :

q
—g-18 1.1.1
ps = g5 -5, (1.1.1)

ot ¢ est la charge du proton (1,60 - 10712C'), m la masse du proton (1,67 -10"27kg). Pour
le proton, le facteur de Landé a été mesuré a 5,59, ce qui donne ps = 1,41 - 10726 J/T.
Comme pour tout moment magnétique, plongé dans un champ magnétique que I’on notera
Bg, ou champ magnétique principal, dirigé selon le méme axe z, la particule subit un couple

auquel est associé une énergie potentielle magnétique Fs donnée par :
Es = —usBy. (1.1.2)

En mécanique classique, ’énergie potentielle tend vers un minimum vers 1’équilibre, ce qui
correspond & minimiser Fg, c’est & dire & aligner le moment magnétique avec le champ
magnétique. Si ’on suppose que le champ magnétique By est positif, le minimum d’énergie

est atteint & une valeur de spin positive +1/2 (cf figure 1.1.1).
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Ficure 1.1.1: Différence de niveau d’énergie entre les deux états de spin, sous 'effet d'un
champ magnétique By, dit effet Zeeman.

En mécanique quantique, le phénoméne est sensiblement différent. Sous l'effet du
champ magnétique, la probabilité que le spin d’une particule soit aligné avec le champ ma-
gnétique croit légérement, et la probabilité que ce méme spin soit aligné en sens contraire
diminue légérement. Ceci est décrit plus précisément par la théorie dite de l'effet Zeeman
(Cf. Fig. 1.1.1). La différence d’énergie AFEy entre les deux états quantiques de spin est

égale a 2F, soit en reprenant les équations 1.1.1 et 1.1.2, avec S = h/2 :
q
AFE, = g—hDBy. 1.1.3
s g2m 0 ( )

La différence de probabilité p; /o et p_i/o entre les deux états quantiques de spin +1/2

et -1/2, dans la direction z est alors donnée par la loi de Maxwell-Boltzman :
Piijg—poijp =1 — e BB/ (1.1.4)

ol k est la constante de Boltzman et T la température. Pour se donner une idée du rapport
AFE /KT, il est possible de calculer sa valeur pour un champ magnétique de 7 T et une
température extérieure de 300 K. On obtient alors p, 1/ —p_1/2 =4,75- 1075. En d’autres
termes, 49,9976% des protons sont dans ’état —1/2 et 50,0024% dans 'état +1/2. la
différence de probabilité est infime, mais suffisante pour étre observée macroscopiquement.
D’apreés les équations 1.1.1, 1.1.3 et 1.1.4, le moment magnétique induit par ce déséquilibre

de probabilité vaut alors :

M = (py1j2° Mst1/2 T P1/2 " Hs—1/2) " Np,

—g-LhB,/kT q
= (1—e 9amhB:/ ) 97 —hny, (1.1.5)
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ou n, est le nombre de protons. Dans la mesure ou AE; est tres faible devant I’énergie

d’excitation kT, la formule 1.1.5 peut étre simplifiée ainsi :
Mg L2 pone.. (1.1.6)
m

Si l'on calcule le moment magnétique induit par les protons & une température de 300 K,
Papplication numérique donne M = 45 pJ/T/kg. L’énergie magnétique totale stockée
par les spins protoniques d’un corps humain dans un IRM a 7 T est donc de l'ordre de
0,3 mJ/kg. Cette valeur est extrémement faible, mais nous verrons dans la suite qu’elle

est suffisante pour 'imagerie.

En 1946, Felix Bloch et Edward Mills Purcell proposent d’appliquer les lois de la méca-
nique newtonienne au moment magnétique. Ils obtiennent ainsi la formule de la précession
de Larmor :

&= ji x By, (1.1.7)

ou C est le couple qui s’applique au moment magnétique du proton plongé dans un champ
magnétique uniforme. D’aprés la loi du moment cinétique, ¢ = dl /dt ou [ est le moment
cinétique du proton. De méme, en mécanique newtonienne, la relation entre moment ma-
gnétique et moment cinétique donne i = %f En supposant que By est dirigé selon l'axe
z (E = By€,), ces relations permettent d’écrire ’équation 1.1.7 sous la forme :

dic q . = Lo

o = 9g X By =vBo(ji x €,), (1.1.8)

ou v est appelé rapport gyromagnétique du proton et vaut 267 rad/s/T. Cette équation a

pour solution analytique, si By est constant dans le temps :

B = pocosa,
pe = posina-cos[2wfrt + @], (1.1.9)
Ly = posina-sin27frt+ ¢,

ou fr est la fréquence de Larmor :

27 fr, = vBy. (1.1.10)
a est appelé angle de bascule, ¢ est le déphasage et up "amplitude initiale du moment
magnétique.

Il est important de remarquer que ce raisonnement basé sur la mécanique newtonienne
n’est qu’'une approximation du phénomeéne décrit par la physique quantique. Aux dimen-

sions du proton, le moment magnétique n’est pas décrit par un vecteur dans les trois
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dimensions mais par trois fonctions d’ondes dans chacune des dimensions. Pourtant, cette
équation se révéle étre une bonne approximation du phénoméne & 1’échelle macroscopique.

L’équation 1.1.9 s’écrit alors & partir du moment macroscopique M de I’équation 1.1.6 :

% = B x M. (1.1.11)
L’aimantation correspondant au nombre de protons dans la région considérée, multiplié
par po, est appelée My dans la suite du mémoire. Dans la mesure ot pg désigne I'aimanta-
tion moyenne des spins, a I’état d’équilibre, My désigne ’aimantation macroscopique dans
la région considérée, & I’état d’équilibre. L’équation 1.1.11 décrit ’évolution du moment
magnétique macroscopique engendré par les spins des protons, dans un repére galiléen, en
P'occurrence, le repére du laboratoire, lorsqu’aucune perturbation n’est appliquée autre que
By [13]. On voit a partir de cette équation que, si, & I’état initial, M, ou M, ne sont pas
nuls, le moment magnétique macroscopique va suivre un mouvement de précession, nomimé
précession de Larmor. Cette précession engendre une onde électromagnétique qui pourra
étre captée par une antenne et analysée. Pour le proton, la fréquence de Larmor pour 1 T
est de 42,6 MHz, cette fréquence est la signature électronique de la RMN du proton. Dans
la suite, la fréquence de Larmor sera toujours définie par la valeur de By moyenne dans
I’échantillon. Nous verrons que la valeur du champ magnétique principal varie dans 1’es-
pace et dans le temps, c¢’est pourquoi nous définirons un ABy qui est la différence entre le
champ B selon 'axe z et le By définissant la fréquence de Larmor du systéme IRM. Si une

perturbation électromagnétique est appliquée au spin, ’équation 1.1.11 devient :

— = vB x M, (1.1.12)

ot B est le champ magnétique total vu dans le repére du laboratoire. Les résultats suivant
proviennent tous de l'article de David Hoult [14] et de celui de P. K. Madhu [15], résumant

les principes fondamentaux des équations de Bloch.

1.1.1.2 Equations de Bloch et repére tournant

Nous distinguerons dans la suite deux référentiels, le référentiel fixe, du laboratoire,
noté (x, y, z) et un référentiel tournant a la vitesse w = 27 fr ou fr est la fréquence
de Larmor, dans le plan (2/, ¢'), noté (2/, ¢/, 2). Les deux axes dans la direction z étant
confondus dans le repére du laboratoire et le repére tournant, nous leur donnerons le

méme nom. Considérons un champ magnétique B dans le repére du laboratoire, que nous
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décomposerons ainsi :

B, = B, (1.1.13)
By, = By, (1.1.14)
B, = ABy+ By. (1.1.15)

ou By est le champ magnétique associé & la fréquence de Larmor fr. Le changement

de repére donne le champ magnétique B’ vu dans le repére tournant, selon les relations

suivantes :
B!, =B, = Bigcoswt+ By, sinwt, (1.1.16)
B, = By, = —Bigsinwt+ By, cosuwt, (1.1.17)
B, = AB,. (1.1.18)

La méme transformation dans le repére tournant, donne, pour 'aimantation :

M, = M,coswt+ M,y sinwt, (1.1.19)
My = —M;gsinwt + M, coswt, (1.1.20)
M, = M.. (1.1.21)

En IRM, on définit usuellement le champ magnétique complexe Bf et la magnitude
transversale complexe M | (dans la suite, toutes les variables complexes seront écrites en

gras, afin de les différencier des variables & valeur réelle, ou entiére) par :

Bf = By +iByy, (1.1.22)
My = My +iM,, (1.1.23)
ot i2 = —1. On notera également M, = M. Felix Bloch montre, & partir de ces notations,

que I’équation du mouvement 1.1.12 s’écrit, dans le repére tournant (2, 3/, 2) :

dM |

G = N(BIOM.(t) - ABy()M (1)), (1.1.24)
dgfz = S [ML0BI (). (1.1.25)

ou la barre supérieure désigne le conjugué complexe et & la partie imaginaire. Ces équa-
tions ne sont toutefois valables que dans l’espace libre. Les tissus font apparaitre deux

parameétres, le premier T5 décrit un phénoméne de relaxation dans la direction du plan
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(2', y') et le second, T7 décrit un phénomene de relaxation dans la direction z. L’équation

compléte de Bloch, dans le repére tournant a la fréquence fr, est donc donnée par :

dM | M,

L BIOM() ~ ABM () (1.1.26)
dﬁz S [\ML()B (1) —MZ:;IMO. (1.1.27)

C’est & partir de ces deux équations que se base toute la théorie de 'IRM. Nous verrons

dans la section suivante comment peut étre obtenu, en pratique, le champ Bf.

1.1.1.3 Notion de phaseur et détermination de Bf

Les résultats présentés dans cette section sont donnés dans l'article de David Hoult
[14]. Tls sont rappelés ici afin de justifier 1'utilisation des simulations présentées dans la
suite. David Hoult rappelle que seule une onde magnétique transverse B modulée & une
fréquence proche de la fréquence de Larmor permet effectivement d’exciter les spins. L’onde
électromagnétique transverse B, décrit, dans le référentiel du laboratoire (z, y, z) la pro-
jection du champ magnétique total, sur le plan (z, y). Ainsi, le champ magnétique efficace,
B, peut s’écrire :

B, = B™%t)cos(wt + ¢), (1.1.28)
By = BJt)cos(wt + ¢y), (1.1.29)

ol la modulation B;”Od et B;”"d est lente, comparée a la fréquence de Larmor. Pour étudier
les ondes électromagnétiques, il est utile de définir la notion de phaseur. On note B le
phaseur du champ magnétique B 1 vu dans le repére du laboratoire, & la pulsation w, défini
par :
B, = Bmodgite (1.1.30)
B, = DByl (1.1.31)

On peut également écrire les équations précédentes :

B, = WR(Be™), (1.1.32)
B, = R(Bye“h). (1.1.33)

En combinant les équations 1.1.16, 1.1.17 et 1.1.22, on obtient la relation suivante :

B, +1iB, N B, +iB, o2t

B =
1 2 2

(1.1.34)
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Dans la mesure ou la composante en —2w est une composante qui varie rapidement, par
rapport & la pulsation w, celle-ci est négligée. Il ne reste alors que la composante variant a
la méme vitesse que B¢ et BgLOd, qui permet de calculer BT a partir des phaseurs B,
et By :

B, +iB,
-——5
On voit & partir de cette équation qu’il est possible de déterminer, & partir des phaseurs,

B (1.1.35)

dans le référentiel du laboratoire, (z, y) la valeur du champ magnétique excitateur dans le
repére tournant, Bf. Nous verrons dans la suite qu’il est possible de simuler les valeurs de

B, et By a partir de logiciels de simulation radio-fréquence.

1.1.2 Les différentes composantes du scanner IRM

L’élément principal du scanner est I’aimant principal qui permet de produire le champ
BO_ A haut champ (B > 1,5 T), cet aimant est généralement un solénoide supraconducteur
baigné dans de I’hélium liquide, seule technologie apte a produire des champs magnétiques
si forts dans un espace raisonnable. [.’axe de B, définit généralement 'axe z du systéme,
par convention. Comme vu dans la section 1.1.1, si le champ By n’est pas parfaitement
uniforme, un élément ABj apparait, qui provoque une rotation du moment magnétique
M dans le repére tournant. Deux sources de ABy coexistent en IRM. La premiére est
volontaire, produite par des bobines dites de “gradients”. Elles permettent de produire un
champ magnétique de la forme Bg = G- 7, oll C_j, le gradient de champ, est constant et
7 est la position dans 'espace. Nous verrons leur utilité dans les paragraphes suivants. La
seconde composante est involontaire. En effet, un solénoide ne permet pas d’avoir un champ
magnétique parfaitement uniforme. Un ensemble de bobines de compensation By permet de
compenser de légéres déviations par rapport & I'uniformité désirée, sans toutefois les corriger
parfaitement. La déviation minimale atteignable dépend principalement des différences de
susceptibilité dans I’échantillon. En effet, la susceptibilité magnétique dans les tissus varie
de quelques ppm & une dizaine de ppm par rapport & la susceptibilité magnétique de
I’air, qui est nulle. L’inhomogénéité résiduelle, aprés correction, sera notée §By. Dans le
meilleur des cas, on montre que le rapport § By/ By peut étre inférieur a la susceptibilité des
tissus humains, c¢’est a dire inférieur au ppm [16]. Les bobines de correction, aussi appelées
bobines de shim, comme les bobines de gradient, sont en cuivre, contrairement & I’aimant
principal fournissant By qui est généralement en supra-conducteur, afin de pouvoir faire
varier leur champ rapidement avec une grande précision. L’équation de Bloch 1.1.26 est

alors réécrite, dans le repére tournant :
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dM |
dt

= (B (t)M.(t) — 0By + G - )M L (t)) — —= (1.1.36)

La derniére composante importante d’un systéme IRM est la composante Bf. Comme
vu dans la section 1.1.1, BT, le champ excitateur, est associé & une onde électromagné-
tique & la fréquence de Larmor, que 'on peut calculer & partir des phaseurs du champ
B 1. Cette onde électromagnétique est donc produite par des antennes dont la fréquence
de résonance est la fréquence de Larmor. Ces antennes sont alimentées par des amplifica-
teurs de puissances, afin de faire basculer le moment magnétique en quelques millisecondes.
Typiquement, ces amplificateurs de puissance peuvent fournir une dizaine de kilowatts en
créte, et un kilowatt en moyenne temporelle. Ces amplificateurs sont eux-mémes reliés a
des synthétiseurs qui permettent de générer le signal selon la forme souhaitée, et ainsi de
faire varier B;r dans le temps. Les temps de réponse des synthétiseurs sont typiquement de
l'ordre de 1 us. Les durées d’impulsion, que ’on notera Tp, c’est a dire le temps pendant
lequel le signal Bf est émis, est généralement compris entre quelques centaines de micro-
secondes et quelques millisecondes. Ceci permettra dans la suite de négliger les termes de
relaxation T et T qui sont de 'ordre de quelques centaines de millisecondes, pendant la

phase d’excitation.

Une seconde antenne, ou la méme antenne, détecte le signal électromagnétique produit
par les moments magnétiques en rotation, 1’écho des spins. Cette antenne est dite de
réception. Les antennes transmission-réception sont parfois également appelées transceiver.
Si les deux antennes sont physiquement différentes, ’antenne de réception est généralement
imbriquée a l'intérieur de ’antenne de transmission. La sensibilité en réception de I’antenne
IRM n’entre pas dans I’équation de Bloch, qui est une équation du mouvement, nous verrons

dans la suite comment elle peut étre déterminée quantitativement.

On peut donc faire correspondre chaque variable de ’équation & un élément du scanner
dans I’équation 1.1.36. En utilisation normale, deux paramétres sont libres, le paramétre
Bf et le parameétre G. Le paramétre By est supposé fixe aprés compensation By. C'est
& partir de ces deux paramétres que le systéme sera capable de coder la localisation du
moment magnétique de spin. Pour une description plus détaillée d'un systéme IRM com-
plet, on pourra se référer a 'article [17]. La figure 1.1.2 donne une idée de la position des

différents éléments mentionnés dans un systéme IRM.
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FIGURE 1.1.2: Schéma d’un scanner IRM. Le patient (5) est allongé sur un lit (6) puis
inséré progressivement dans des bobines produisant un champ intense By (1). Les aimants
(2) permettent de produit des gradients dans les directions x et y et les aimants (3) selon
la direction z. Pour imager le cerveau du patient, une antenne (4) est disposée autour de
la téte du patient.

1.1.3 Codage de I’image
1.1.3.1 Codage de I’image en 3 dimensions

Le premier cas étudié est le cas de 'excitation en 3D, en supposant que ’aimantation
initiale My est dirigée selon ’axe z. Dans ce cas, en routine d’imagerie classique 3D, on
émet un champ Bf sans gradient de champ, tel que Bf soit significativement plus grand
que 6By et pendant une durée Tp significativement plus petit que 77 et To. Dans ce cas,
la solution de I’équation 1.1.36 donne 'aimantation finale, & la fin de 'impulsion, notée
Mp

Mp = Mysinae'?, (1.1.37)
M, = Mjcosa. (1.1.38)

ol «, appelé angle de bascule, vaut :
a=~|Bf|Tp. (1.1.39)

Apreés 'impulsion, M | subit une décroissance exponentielle par le parameétre T et sa

phase varie avec la pulsation vd By et éventuellement & la pulsation *yé -7 en présence d’un
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FiGURE 1.1.3: Ce schéma représente une vision newtonienne du spin, qui, a échelle ma-
croscopique, permet d’expliquer le phénoméne de RMN. Sous l'effet conjoint du champ
magnétique principal By (1) et B (3), le moment de spin (2) bascule vers I’axe transver-
sale, selon la trajectoire (5). Le spin et le champ excitateur B} tournent tous deux avec la
fréquence de Larmor dans le plan transverse, dans le sens antitrigonométrique (4), par rap-
port & 'axe du champ principal By. Lorsque le champ Bf devient nul, le moment de spin
(6) reprend progressivement sa valeur initiale, en suivant la trajectoire (7), émettant ainsi
un écho. Notons que la trajectoire (5) se dessine sur une sphére, alors que la trajectoire (7)
correspond a un effet de relaxation selon le plan transverse et I’axe z. Pour se donner un
ordre de grandeur, & 7 T, pour une impulsion d’1 ms (Tp = 1 ms), le spin parcourt 300 000
tours autour de I'axe z entre le début et la fin de I'impulsion. Le schéma n’est donc pas a
I’échelle.
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gradient. Quant a M,, il revient vers la position My selon le paramétre de relaxation 77.
La phase ¢ de M p dans ’équation 1.1.37 est égale & la phase de Bf a /2 pres. Nous
noterons M g 'aimantation transverse, aprés un temps de relaxation Tg, appelé temps
d’écho. D’aprés 1’équation de Bloch 1.1.36, M g est égal & :

Mg = Mysin ae” Tr/T2Fi(6=7950Te) (1.1.40)

La figure 1.1.3 expose les différentes phases d’excitation et de relaxation des spins.
L’équation 1.1.39 montre comment exciter les spins protoniques a partir du champ Bi’,
la question qui se pose alors est 'acquisition de l'image aprés excitation des spins. Nous
supposerons dans ce chapitre que les composantes 717 et 7> sont trés grandes devant le
temps d’acquisition des données, noté 17, et que la composante § By est trés petite devant
G-7. Pendant la phase de réception, aucun champ magnétique B f n’est émis par 'antenne.

L’équation de Bloch 1.1.36 se résume alors, en réception, & :

dM |
dt

= —iy(G-F)M (1.1.41)

dont la solution, & 'instant ¢, est :

M | (t) = Mg exp|[—ivy /0 (G(t) - F)dt). (1.1.42)

Ceci est ’équation locale du moment magnétique transverse. Notons S la sensibilité de
I’antenne en réception au point 7. Tous les moments magnétiques émettent en méme temps,
et ’antenne recevra donc un signal St qui est la somme des signaux regus dans ’espace,
noté € :
Sp = / SM g exp[—ik - 7|dF, (1.1.43)
Q

E(t) = ry/ot G(tat'. (1.1.44)

En d’autres termes, le signal recu & 'instant t est la transformée de Fourier de la fonction
SM g a la position k. On comprend alors comment localiser le signal émis M g, il suffit
de mesurer S en un nombre de valeurs de k assez grand et d’appliquer la transformée de

Fourier inverse sur la mesure de 'ensemble des données Srp.

En pratique, on choisit une direction, par exemple z qui sera considérée comme 'axe
de “codage en fréquence”. Appelons 17, le temps de lecture, la durée effective de la mesure.
Le processus de lecture des données commence au moment ¢t = Ty — T, Tk étant le

temps d’écho défini précédemment. A cet instant, E(T r — Tr) vaut 0. On applique alors
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un gradient G =G,é, + Gy€y — G,€, jusqu’a l'instant t = Tg —17,/2. E(TE —Tr1,/2) vaut
alors :

k(Tg —T1/2) = v(Ge€r + Gyey — Go€5)T /2. (1.1.45)
L’acquisition dure de t = Tg — T, /2 jusque t = Ty + T /2. G vaut pendant ’acquisition
G= G.ée,, donc k vérifie, pour t € [T+ —T11./2, Tp + T1./2] :

k(t) = Y[(Grlr + Gy&,)TL/2 + G.é.t). (1.1.46)

Pendant la période d’acquisition T, c’est donc une ligne compléte de I'espace de Fourier
qui est acquise selon ’axe du codage en fréquence. On nomme cet axe “codage en fréquence”,
car de fait, selon cet axe, la fréquence de rotation des moments magnétiques dépend de la
position selon ’axe z grace au gradient G. Selon I’acquisition souhaitée, on peut acquérir
une (acquisition standard) ou plusieurs lignes (par exemple les acquisition EPI [10]) de
I’espace de Fourier. Dans cet exemple simple ol une seule ligne est acquise, ['opération
doit donc étre répétée pour autant de valeurs de G et de Gy pour lesquelles on souhaite
acquérir une ligne dans I'espace de Fourier, ou "espace k”. Au final, on obtient en général les
données dans une grille réguliére dans ’espace de Fourier. L’avantage d’obtenir les résultats
dans une telle grille est qu’il est possible d’appliquer les algorithmes de transformée de

Fourier rapide (ou FFT pour "Fast Fourier Transform”) pour la reconstruction de 'image.

Selon les axes z, y et z, le pas d’échantillonage Ak, , . doit étre choisi suffisamment
petit pour permettre de scanner I’échantillon en entier. En effet, on montre que Ak, ,, . est

lié a la dimension de I'objet d, , . par la relation suivante [10] :

1

Ak < —
T,Y,2 27rdg(j’y7z

(1.1.47)

Si cette condition n’est pas vérifiée, on observe un phénomeéne de recouvrement dans la
ou les directions pour lesquelles I'inégalité n’est pas vérifiée, c’est & dire qu'une partie
de I'image apparait en surimpression sur une autre partie de 'image, rendant le résultat
inexploitable par le radiologue. Dans la direction z, ce pas d’échantillonage force At pour
une valeur de G, donnée par :

At = Ak, /(1G,), (1.1.48)

et dans les directions x et y, le pas d’échantillonage force AG,, pour une valeur de T},
donnée par :
AGyy = 20kyy/(VTL). (1.1.49)

Par conséquent, plus I’échantillon est grand, plus AG, , doit étre choisi petit. La résolution

est liée, quant & elle, & la distance maximale entre la plus petite et la plus grande valeur de
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G,y dans la direction x et y et au temps de lecture dans la direction z. Pour une résolution
Ny dans les directions  ou y, Gy évoluera entre —ng /2 - AGyy et ngy/2 - AGy . La

résolution spatiale ¢, , sera alors :

1

8o = . 1.1.50
Y gy yAGL T ( )
La résolution 4, vaut quant a elle :
1
6y = ——. (1.1.51)
ﬂ'ﬁszTL

Ce paragraphe nous a permis d’exposer briévement les principales équations pour le
codage 3D de l'information. Tout aussi répandu que l'imagerie 3D, nous exposons dans
la suite le codage en 2 dimensions, dans un plan, qui est historiquement le premier mode

d’imagerie en IRM.

1.1.3.2 Codage de I’image en 2 dimensions

Pour ’acquisition en 2 dimensions, on suppose que 'aimantation dans la direction z,
M, est quasi-constante, égale & My du début a la fin de 'impulsion, ce qui signifie, d’apreés
I'équation 1.1.27 que 'aimantation M | reste trés faible devant M, et que v|B{|Tp reste
proche de 1. Cette approximation est appelée approximation des petits angles. On suppose
comme précédemment que le temps d’impulsion Tp est trés petit devant 75 et que le champ

des gradients G - 7 est grand devant 6 By. L’équation 1.1.36 s’écrit alors :

dM |

= in(BY ()Mo — (G - P)M L (t)). (1.1.52)

On suppose que I'impulsion commence en —Tp /2 et finit en Tp /2. Afin d’éviter une disper-
sion trop importante des phases des spins, un gradient —G est appliqué pendant une durée
Tp/2, sans excitation Bf. Avec la notation k utilisée précédemment, et en supposant que
G est constant dans le temps, c’est a dire E(t) — ~Gt, on obtient la formule :

Tp /2

M pyp = My / vBie kg, (1.1.53)

~Tp)2

On choisit ensuite un axe de sélection de coupe. Pour ’exemple, nous considérerons
une coupe selon ’axe z, c’est & dire I'axe principal de I'aimant, qui est aussi ’axe antéro-
postérieur du patient introduit dans ’aimant. Dans ce cas, k est dirigé selon 'axe z, ainsi

que é, et le plan imagé, est un plan axial, selon les direction x et y. La position dans la
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direction z est notée r,. Un changement de variable de ¢ vers k, fait apparaitre & nouveau

une transformée de Fourier :

VGTp/2 Bt (L ,
Mpop = Mo/ Meﬂkﬁzdkz, (1.1.54)
*’\/GTP/Q GZ
que l'on peut écrire également, avec la notation F désignant la transformée de Fourier
selon k., :
M pop = Mo F(b(k.)), (1.1.55)
ou :
0 sik, < —’}/GZTP/2,
b(k) — Bf (&) . 11
(k) = § =% sik. € [-GTp/2,7GTp/2, (1.1.56)
0 st ky, >~G,Tp/2,

Afin de sélectionner effectivement une coupe dans l'espace, c’est a dire, afin d’obtenir
|M pop| = 1 pour r, € [ryo —d,/2,70 + d./2] et |Mpap| = 0 en dehors de la coupe, il
faut et il suffit que b = d, - sinc(k, - d,)e™**"=0 pour tout k.. Pour réaliser une telle coupe,

il faudrait donc que le temps d’impulsion soit infini, et que Bf vérifie :
BT (t) = G.d, - sinc(7G,d,t)eC="=0t, (1.1.57)

En pratique, le temps d’impulsion n’est pas infini. On décrit généralement la relation entre

le temps d’impulsion Tp et vG.d, par un nombre de lobes N;, défini par Tp = ggj&lﬁ.

Nous nous intéresserons principalement au cas ot le sinus cardinal est coupé & 3 lobes, soit
Tp = %. Dans ce cas, 7G.d,t varie dans l'intervalle [—27,27]. Les oscillations au-dela

de 27 sont considérées comme négligeables sur I'image finale.

Une fois la sélection de coupe effectuée dans le plan (z, y), 'acquisition ne se fait
plus que selon les axes = et y, avec une transformation de Fourier en 2 dimensions dans
I’équation 1.1.43. Un chronogramme pour une séquence en 2 dimensions est donné dans la
figure 1.1.4.

1.1.3.3 Comparaison entre les deux méthodes 3D et 2D.

La méthode d’acquisition 3D, comme vu dans la section 1.1.3.1, nécessite une acquisi-
tion dans tout I’espace. Aprés une impulsion, il est possible de lire une ou plusieurs lignes
de données dans 'espace k. Afin d’obtenir les données dans tout ’espace k, si toutes les

lignes n’ont pas été acquises en une seule fois, il est alors nécessaire de produire une nouvelle
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T
- R -
TB
g ————— -
o a

RF-signal W

Gradient [] F:E" ] .
Sélection de coupe J : I: _I
Gradient -
|
Codage en phase == I
; 4.
Gradient I_ 7
Codage en fréquence T,
-

FiGure 1.1.4: Chronogramme de la séquence écho de gradient, pour une sélection de
coupe. La lecture se fait aprés un temps Tg, temps d’écho, et 'impulsion suivante aprés un
temps Tg. Le temps de lecture est noté T7,. Source : Comprendre 'IRM, Manuel d’auto-
apprentissage. Par Bruno Kastler, édition Masson.

impulsion. On appelle temps de répétition, noté Tg, le temps écoulé entre deux impulsions.
Si aprés chaque impulsion, une seule ligne de signal est lue, si 'on souhaite obtenir une
résolution de 128 x 128 x 128 voxels en imagerie 3D, il faudra émettre 128 x 128 impulsions,
et le temps d’acquisition total de 'image, noté T'y, sera 128 x 128 fois le temps de répétition
Tpr. Sil’on acquiert avec un temps de répétition de 1 seconde, le temps total d’acquisition
sera de 4 heures et demie. En 2 dimensions, la résolution de 128 x 128 ne requiert qu’un
temps d’acquisition de 128 fois le temps de répétition, soit environ 2 minutes pour un plan.
Si 'on acquiert comme précédemment 128 plans, le temps total d’acquisition est le méme,
soit 4 heures et demie. L’acquisition 2D est intéressante si ’on n’a pas besoin d’acquérir

tous les plans.

Les équations de Bloch montrent que l'aimantation finale, & la fin de 'impulsion, M p
ne peut pas dépasser I'aimantation M. Par analogie avec ’acquisition 3D, et I’équation

1.1.37, on note « ’angle de basculement, défini par :

|M p|
My ’

sina = (1.1.58)
Supposons que 'on définisse un temps d’impulsion Tp fixe, un objectif o, et que 'on
s’intéresse & la fois & la tension maximale requise et & ’énergie totale. Dans la mesure ou les

impulsions 2D ont été définies avec ’approximation petit angle, il est également nécessaire
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de supposer que ’angle de basculement « est petit, inférieur a 40° [10]. Notons V' la tension
créte produite par les amplificateurs de puissance, et R le rendement de 'antenne, défini
par R = |B{|/V. A partir des équations 1.1.37 et 1.1.53 avec une impulsion B défini
par ’équation 1.1.57 , dans la coupe sélectionnée, pour ’acquisition 2D, ou dans 'espace

entier, pour ’acquisition 3D, on montre que :

Tp/2
sina = 'yR/ Vdt. (1.1.59)
—Tp/2

Pour lacquisition 3D, V() est constant, on peut 1’écrire V3p. Dans le cas de 1'acquisi-
tion 2D, B varie selon 'équation 1.1.57, V varie selon V() = Vap - sinc(yG.d,t). Les
paramétres Vap et Vop désignent la tension maximale requise pour l'imagerie 3D et 2D
respectivement. L’intégration, avec une valeur Vsp constante, pour le codage 3D donne
simplement :

sina = yRV3pTp. (1.1.60)

Pour le codage 2D, 'intégration prenant en compte le sinus cardinal donne :

TP /(1+Nl)7r/2

—_ sinc(x)dzx, 1.1.61
(1 +Nl)7T —(14+Np)7/2 ( ) ( )

sina = vyRVap

ou IV est le nombre de lobes défini précédemment. Une estimation de l'intégrale, pour
N; = 3 donne :

sina = 0.226 - YRVopTp. (1.1.62)

Ces quelques calculs montrent que, pour un temps d’impulsion Tp identique, les ten-
sions maximales requises V3p et Vop sont significativement différentes pour obtenir le méme

angle de bascule a. Pour 3 lobes, la relation entre V3p et Vop est donnée par :
VQD ~ 4.43V3D. (1.1.63)

Cette relation ne dépend pas de 'angle de bascule « choisi, ni du rendement R de I’antenne.
C’est un coefficient fixe, qui ne dépend que du choix du nombre de lobes N;. En particulier,
plus le nombre de lobes est important, plus Vop/Vap est grand. Le tableau 1.1 donne
les rapports Vop/Vsp en fonction du nombre de lobes. En pratique, si 'on ne peut pas
atteindre Vop avec la puissance disponible des amplificateurs, on jouera également sur le

temps d’impulsion, qu’on allongera pour une acquisition 2D.

De la méme fagon, on peut calculer avec les mémes formules, ’énergie nécessaire pour

une acquisition 2D. L’énergie nécessaire est donnée par 'impédance réelle de I'amplificateur
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| Ni | Van/Vap | Ep2p/Epsp |

1 1,70 1,3
3 1,43 1,64
5 5,63 511
7 8,43 8,66

TABLE 1.1: Rapport des tensions maximales requises et des énergies dissipées, fonction du
nombre de lobes.

Zamp (généralement 50 ), la tension & la sortie de I'amplificateur, et le temps d’impulsion

Tp/2 V2
E, = 7dt (1.1.64)
—Tp/2

Tp par la relation :

Comme précédemment, on peut donc déterminer le rapport d’énergie nécessaire entre une
acquisition 3D, E,3p et une acquisition 2D FE,op possédant exactement le méme temps

d’impulsion Tp :

Tp/2 i 2 t
-sinc®((1 + Np)m==)dt
E,op = Stz Y ( o7, E,sp. (1.1.65)
D, p/2 2 b,
o

Développer ’équation précédente meéne & la relation :

Vip 1 S
E,op = ] sinc”(z)dxEp 3p. (1.1.66)

@ (1 + N
Le tableau 1.1 montre les résultats obtenus selon le nombre de lobes. De la méme fagon,

pour le méme temps d’impulsion et 3 lobes, I'énergie déposée est 4,6 fois supérieure.

1.1.4 Séquence type : I’écho de gradient. Rapport signal sur bruit et

contraste.

La séquence la plus simple & réaliser en IRM a trés haut champ est la séquence écho
de gradient (appelée parfois écho de champ). Toutes les séquences étudiées dans la suite
de ce mémoire sont basées sur la séquence a écho de gradient [10]. Cette séquence peut
étre utilisée pour détecter une présence anormale de sang, par exemple pour ’analyse des
hémorragies internes [18]. La présence de fer dans le sang conduit & des inhomogénéités du
champ, a I'échelle microscopique. Ces inhomogénéités locales sont liées a la forte suscepti-
bilité des ions ferreux, pouvant dépasser le millier, & comparer aux quelques ppm des tissus
humains. Elles engendrent une accélération du retour a 1’équilibre dans les directions trans-

versales = et y et donc une réduction du Ts observé a I’échelle macroscopique, et définissent
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une constante de temps, notée T5. Contrairement a la séquence écho de spin, aucune cor-
rection des inhomogénéités de champ pour restituer 75 n’est appliquée par la séquence a
écho de gradient, le temps caractéristique de destruction de 'aimantation transversale est
donc bien égal a T3 pour cette séquence. Les tissus sont alors décrits comme précédemment
par leur densité protonique, leur paramétre 77, mais au lieu d’étre décrits par 15, ils sont
décrits par un nouveau parameétre 75. La figure 1.1.4 présente un chronogramme de la

séquence en écho de gradient, dont les étapes sont expliquées dans la suite.

La séquence & écho de gradient consiste & émettre une impulsion 3D ou 2D, et & re-
cevoir ’écho généré. Nous n’allons étudier que le cas 3D. Le cas 2D se déduit du cas 3D
en considérant que l'aimantation est nulle, hors le plan sélectionné. Nous avons vu que
pour acquérir l'espace de Fourier entier, il est généralement utile de reproduire ’excita-
tion, "impulsion, un grand nombre de fois. Nous avons supposé précédemment qu’a la fin
d’une impulsion, I'aimantation était revenue & 'aimantation initiale My aprés une phase de
relaxation. Or, en pratique, on observe que le paramétre 77 de relaxation peut atteindre des
valeurs de plusieurs secondes, et donc qu’il est nécessaire d’attendre plusieurs dizaines de
secondes entre deux impulsions, avant de retrouver I’état d’équilibre M. Si 'on appliquait
une telle séquence, le temps d’acquisition total de l'image, Ty serait de plusieurs heures,
voire plusieurs jours. C’est pourquoi, des séquences de type écho de gradient visent & ob-
tenir un état stationnaire, sans que ’on attende aprés chaque impulsion, le retour a 1’état
d’équilibre My. On supposera toutefois que l'aimantation transversale, liée au temps de
relaxation T3, est parfaite, c’est & dire qu’elle a été entiérement détruite entre l'impulsion
n et 'impulsion n+1. Si ce temps de relaxation T n’est pas assez court, comparé au temps
de répétition Tg, les techniques dites de "spoiling” permettent de le réduire artificiellement.
Nous ne développerons pas dans cette partie le principe du spoiling, décrit dans 'article de
Frederick Epstein [19]. Avant I'impulsion n, ’aimantation transversale vaut M, = M, ,, ou
M. ,, est donc différent de My. Comme précédemment, la lecture commence en T — 17, /2
et finit en Tr + 77, /2. D’apres 'équation 1.1.40, en considérant que I'impulsion a débuté

avec une aimantation transverse M., ,, 'aimantation au moment de I’écho M g vérifie ;
— * .
M| = M, e T2/T5 . sinq. (1.1.67)

L’aimantation longitudinale M.g ,, quant & elle, au moment de 1’écho, est donnée par la

résolution de I’équation 1.1.27 :
M.gn = Mo+ (M, cosa — Mg)e_TE/Tl. (1.1.68)

Lorsque le temps de répétition Txg est écoulé, une nouvelle impulsion, I'impulsion n+ 1 est

émise. Pour I'impulsion suivante, I’aimantation initiale M, ;11 est alors égale a I’aimanta-
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tion a la fin de I'impulsion précédent M.g,. On obtient ainsi une relation de récurrence
entre I’aimantation au début de I'impulsion n et 'aimantation au début de 'impulsion n+1.
L’état d’équilibre ou état stationnaire est défini par une méme aimantation longitudinale au
début de I'impulsion n et au début de I'impulsion n + 1, c’est & dire M ,, = M, ,,11. Cette
relation de récurrence impose que ’aimantation initiale M, vérifie, & I’état stationnaire

[10]
1 — e Tr/T
Mz,n = MO

1—cosa-e Tr/Ti" (1.1.69)

L’aimantation transversale au moment de I’écho M g mesurée & 1’état stationnaire M,,,
vérifie alors :
1 — eiTR/Tl

M p| = Moy————7 sina - e E/TE (1.1.70)

Cette derniére relation indique donc que le signal généré localement par une séquence
gradient echo, qui dépend de M g (cf. équation 1.1.43) est bien lié & 'aimantation initiale
My donc a la densité protonique, & 'angle de bascule «, aux paramétres des tissus 77 et
T5 et aux parameétres de la séquence T et Tg. Ces deux derniers parameétres peuvent étre
modifiés selon le type de séquence désiré. On nomme généralement séquence pondérée Ty
une séquence ol effet de T3 est tres faible, c’est & dire ot le temps d’écho est quasiment nul,
et 'angle o proche de 90°. Inversement on appellera séquence pondérée T une séquence
oul Veffet de T} est trés faible, c’est & dire o 'angle de bascule est trés faible devant 90°
et le temps d’écho proche de T5. Enfin, une séquence pondérée en densité protonique est
une séquence ou le temps d’écho et ’angle de bascule sont faibles. La séquence pondérée
T1 permet de différencier des tissus possédant la méme densité protonique mais dont la
différence en 77 est faible. La séquence pondérée T permet de différencier des tissus selon
leurs valeurs de T5'. La derniére séquence permet de différencier des tissus ayant différentes

densités protoniques.

David Hoult démontre dans [14], & partir du principe de réciprocité, que la sensibilité

en réception ne dépend pas de Bf mais de B} qui s’écrit, avec les notations précédentes :

By, + jByy,

B = 5

(1.1.71)

ou la barre supérieure désigne le conjugué complexe. On définira dans la suite la sensibilité
en réception, en puissance, noté Bl_, par : Bf = Bl_/\/TD7 qui ne dépend pas de la puissance

injectée. La puissance recue Ps est alors donnée par :

P, = 47 (fr|M g|By)2. (1.1.72)
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La puissance de bruit thermique P, électromagnétique est donnée par ’équation de
Nyquist :
Py, =4kT°Af, (1.1.73)

ou kp est la constante de Boltzman, T° la température, et Af la bande passante du
récepteur. D’apreés le théoréme de Shannon, la bande passante minimale permettant d’éviter
tout phénoméne de recouvrement est donnée par Af = (2At)~!. Pour une durée de lecture
Ty, la valeur de At est donnée par I'équation 1.1.48. En associant 1’équation 1.1.48 aux

équations 1.1.47 et 1.1.51, nous obtenons la relation suivante pour la puissance de bruit :

 AkpTed,

P, = 1.1.74
= (1.1.74)

Plus la résolution est élevée, c’est a dire plus le rapport d./d, est élevé, plus le bruit est
élevé. De méime, si on raccourcit le temps de lecture. Le signal sur bruit en IRM, est défini
par le rapport entre la tension détectée venant du signal, et la tension de bruit. Dans la
mesure ol la tension est liée & la puissance par I'impédance d’entrée de I’antenne, le rapport
signal sur bruit est donné par le ratio entre la racine de la puissance de signal et la racine

de la puissance de bruit :

Py
S/B = B (1.1.75)

Les équations 1.1.72 et 1.1.74 donnent alors :

7 fr|M g| By VTL3,
VT d,

Cette équation peut étre retrouvée sous une forme légérement différente dans ’équation

S/B =

(1.1.76)

du rapport signal sur bruit donnée au chapitre 6.4 du livre [10]. L’aimantation Mg est
I'aimantation totale engendrée par les spins protoniques, dans un voxel de 'image. M g
est donc directement proportionnel au volume d’un voxel, pour une densité protonique

donnée.

Il est ensuite possible d’étudier séparément les différentes variables contenues par
I’équation 1.1.76 afin de comprendre tous les facteurs qui font varier le rapport signal
sur bruit. Tout d’abord, certains paramétres sont fixes a priori, ou sont complexes & faire
varier. La constante de Boltzman kp est fixe. La taille de ’échantillon d, est également fixe,
pour un patient donné et varie peu d’un patient a un autre. La température de bruit 7°
dépend de la température interne du patient, c’est a dire 37° Celsius et de la température
de I'environnement. Les variables M g, 17, et ¢, dépendent des choix des paramétres de la

séquence. En effet, si I’on souhaite augmenter la résolution, on diminue la taille des voxels,
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donc M g, et la résolution en z, d,. Le temps T, est généralement choisi au mieux, selon
les valeurs de T} et T3, trop grand, des artefacts liés & T et T35 peuvent apparaitre, trop
petit, le rapport signal sur bruit devient trop faible. Bl_ est la sensibilité de ’antenne. Le
maximiser revient & optimiser I’antenne, ce sera dans la suite I'un de nos objectifs prin-
cipaux pour la conception d’antenne. Enfin, les variables f; et M p dépendent de By, fr,
directement & partir de I’équation 1.1.10, et M g dépend de ’aimantation M a I’équilibre,
qui lui-méme dépend de By par ’équation 1.1.6. M g dépend également des propriétés du

tissu, 71 et T3 pour une séquence en écho de gradient.

On peut donc écrire plus simplement :

S/B « BBy (1.1.77)

Pour une séquence identique, des parameétres de tissu 77 et T3 identiques, la méme
résolution et le méme temps de lecture, T, le rapport signal sur bruit est proportionnel au
carré de By et a Bl_ . Ainsi, en augmentant le champ By, on espére augmenter le rapport

signal sur bruit, si Bf ne décroit pas trop vite.

1.1.5 Antennes IRM & canal unique en transmission et antennes

réseaux de réception.

Dans la suite, nous ne nous intéresserons qu’aux antennes destinées & 'imagerie du
cerveau. Les antennes optimisées pour l'imagerie du cerveau sont couramment appelées
antenne téte, que 'on distingue donc par exemple des antennes corps entier, des antennes

dos, ou des antennes pour I’étude des articulations de la main, du pied, du genou, etc.

De facon générale, les antennes des appareils IRM sont formées par des éléments rayon-
nants en cuivre, de formes variables, jouant soit le réle de bobinages émetteurs, en résonance
avec le circuit qui alimente, soit le role de récepteurs de I’écho TRM, soit encore, comme la
plupart des premiéres antennes fabriquées en IRM, ces deux fonctions simultanément. En
effet, en vertu du principe de réciprocité, une antenne capable de produire un champ Bf
et un champ B peut étre utilisée en transmission et en réception. Parmi les premieres
antennes IRM, les plus performantes étaient généralement des antennes en quadrature,
composé de deux ou quatre éléments indépendants émetteurs [20]. Un amplificateur unique
produit le signal radio-fréquence, a la fréquence de Larmor, un ou plusieurs diviseurs de
puissance permettent de répartir la puissance pour les deux ou quatre éléments. Le signal
ainsi divisé est déphasé avant d’étre injecté dans chacun des éléments émetteurs, on utili-

sera pour cela un hybride 90°, 3 dB, comme présenté dans |21]. Le déphasage est calculé
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F1GURE 1.1.5: Antenne transmission réception a canal unique en transmission et en récep-
tion. Les coupleurs hybrides (44), (46A), (46B) et (48) permettent de diviser la puissance
entrante (40) afin de l'injecter en 4 points dans ’antenne. Les éléments émetteurs (18)
sont couplés, afin que cette puissance se répartissent sur tous les éléments émetteurs. Les
coupleurs hybrides permettent également d’optimiser le signal de réception (52). Source :
Patent US 2008,/0278167 déposé par T. Vaughan.

pour maximiser le champ BT et minimiser B lorsque I'antenne émet. En réception, les
diviseurs deviennent des combineurs, les déphasages sont inversés afin de maximiser By
et minimiser Bf. Ces antennes en quadrature sont décrites plus précisément au chapitre
1 de [10]. Aux champs plus élevés (By > 1,5 T), afin d’améliorer ’homogénéité du champ
Bf' et ainsi d’avoir le méme rapport signal sur bruit partout dans la téte, elles ont été en
partie remplacées par des antennes volumique ou birdcage qui fonctionnent avec le méme
principe : c’est & dire qu’un seul amplificateur émet un signal qui est divisé entre plu-
sieurs éléments rayonnants & travers leur couplage intrinséque, afin d’optimiser le BT en
transmission et le B} en réception. On trouvera des descriptions plus précises de ce type
d’antenne dans les brevets |22, 23, 24|. Une illustration d’antennes transmission réception
a canal unique est donnée dans la figure 1.1.5. Notons que les interactions entre I’antenne
et le patient, du fait de leur proximité, provoque potentiellement une modification de 1’ac-
cord (ou “tuning”) de l'antenne. D’un patient a l'autre, il est possible qu'une partie de
la puissance injectée soit réfléchie par ’antenne, diminuant ainsi I'efficacité de I'antenne.
Divers stratégies ont été étudiées afin de remédier & ce probléme, dont on pourra trouver

des descriptions dans [25].

En transmission, on a vu que l'efficacité de la séquence est liée & I’aimantation trans-
verse précédemment notée |M g| (cf. équation 1.1.76). L’aimantation M g est directement
liée au champ émetteur Bf par la relation 1.1.37 ou 1.1.54 si 'impulsion est 3D ou 2D.

Nous avons supposé que la durée d’impulsion Tp était faible, comparé au paramétres 17,
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T5 et que Bf était grand devant dBy. La premiére hypothése donne une condition sur
la durée d’impulsion T et donc, pour un a donné, sur le champ Bf également. D’autre
part, Bf est limité par Defficacité de ’antenne et par la puissance des amplificateurs.
Plus lefficacité de ’antenne est élevée, moins les amplificateurs ont besoin d’étre puis-
sants. Ainsi, pour une puissance d’amplificateur donnée, pour obtenir un Bf suffisamment
grand, I'antenne doit étre suffisamment efficace en transmission. Toutefois, nous voyons
que cette contrainte n’est pas la plus sévére pour la conception d’antenne, car si I’antenne

est faiblement efficace, il est toujours possible d’augmenter la puissance des amplificateurs.

Pour un scanner donné, et une expérience donnée (résolution, temps de lecture, con-
traste, etc.), le seul parametre en réception qui dépende de l'antenne est la sensibilité Bf .
Si l'efficacité en transmission n’est pas si critique, la sensibilité en réception est donc un
élément essentiel & la réalisation d’une antenne performante. Il est donc intéressant de
placer ’antenne en réception aussi pres que possible des tissus & étudier afin de maximiser

leur efficacité.

Partant de ce constat, de nouvelles antennes ont été congues comportant deux sous-
antennes. La premiére est la plus proche de la téte et est utilisée en réception exclusivement.
Elle est optimisée en B et ne nécessite pas de supporter de fortes puissances. Elle peut
donc étre réalisée avec des éléments plus fins et plus complexes. La seconde antenne est
plus loin de la téte et est utilisée en transmission. L’antenne de transmission doit pouvoir
supporter de fortes puissances, pouvant atteindre jusque 20 kW, mais n’est pas néces-
sairement prés de la téte. Toutefois, plus 'antenne est loin, plus la puissance nécessaire
pour atteindre une valeur Bf donnée est importante. En plus de maximiser le Bf , elles
sont généralement congues pour minimiser le champ électrique dans la téte, comme nous
le verrons dans la suite. Ainsi deux antennes sont imbriquées 'une dans 'autre, chacune
ayant un role différent. On trouve par exemple un article de Thomas Vaughan décrivant un
dispositif d’antenne dont ’accord peut varier, selon 1'utilisation de I'antenne, afin d’éviter

toute interaction entre l’antenne émettrice et antenne réceptrice [26].

D’autre part se sont développées progressivement des antennes de réception & canaux
multiples, ou antennes réseaux. Le principe de antenne de réception & canaux multiples
est d’échantillonner séparément le signal recu par chaque élément récepteur. Typiquement,
pour une antenne en quadrature a 4 éléments de transmission et de réception, chaque
élément est connecté & son propre pré-amplificateur, amplificateur et échantillonneur, en
réception. Franck Roemer a développé ce concept dans un des articles fondateurs des
antennes réseaux [27] et expliqué l'intérét en termes de rapport signal sur bruit de ce type

de dispositif.
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Pour une antenne a canal unique en réception, les différents signaux S, regus par
les éléments rayonnants n sont combinés par des coupleurs, comme exposé dans la figure

1.1.5. Le signal total requ S, tel que défini dans I’équation 1.1.43, est alors égal a :

VNv

ol Ny est le nombre de canaux. On retrouvera pour cela des descriptions de coupleurs & 2

1
Sr = > St (1.1.78)

ou plus de canaux dans le livre [28]. Si 'on optimise le déphasage pour que les phases des

ST, soient identiques, on obtient, dans le meilleur des cas :

1 X
St = —— St 1.1.79
|ST| \/N—Vn§:1| Tnl ( )

Cette somme est faite dans le domaine fréquentielle. En effet, le signal recu, est le signal
total de I’équation 1.1.43. Toutefois, on observe que sommer les S7,, dans I’équation 1.1.78

est équivalent & sommer les sensibilités S,, dans ’espace réel :

sr— [
Q

car I'aimantation M g ne dépend pas de la sensibilité en réception S,,. Nous noterons dans

M g exp[—ik - 7|dF, (1.1.80)

Ny s,
nzlx/JW

la suite I,, 'image complexe vue par I’élément n défini par :
I,=5,Mg. (1.1.81)

La reconstruction 1.1.78 est donc équivalente a une reconstruction d’une image "totale”
IT .

Ny Ny
I, S, Mg
Ir=Y" - , 1.1.82
n=1 NV n=1 NV ( )

En réception paralléle, chaque élément séparé n recoit et échantillonne son propre
signal St ,, produisant sa propre image complexe I, défini par I’équation 1.1.81. Franck
Roemer montre que la reconstruction suivante permet d’obtenir un meilleur rapport signal

sur bruit :

(1.1.83)

Cette reconstruction est appelée reconstruction par la somme des carrés. On observe tout
d’abord que si, pour une position donnée 7, la valeur de I,, est la méme pour tous les canaux,

en amplitude et en phase, les deux reconstructions, celle de Franck Roemer dans I’équation
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1.1.83, et la reconstruction par coupleurs dans ’équation 1.1.82, donnent exactement le
méme résultat. De plus, on montre que le bruit final, pour les deux reconstructions, est
identique. Dans la mesure ot M g est égal pour tous les canaux, la condition nécessaire et
suffisante pour que le rapport signal sur bruit soit identique entre les deux reconstructions,
est que les sensibilités S,, soient les mémes pour tous les canaux, a la position 7, d’aprés
la définition 1.1.81. Par exemple, il est fréquent que la sensibilité en réception soit & peu
prés la méme pour tous les canaux, au centre de la téte, pour les antennes téte. Par
contre, si la sensibilité en réception est différente pour chaque antenne, la reconstruction
de Franck Roemer est optimale, et il est alors intéressant d’échantillonner les signaux
St séparément. C’est une premiére justification a la conception d’antennes a réception

paralléle.

Une autre utilité aux antennes & canaux multiples en réception concerne ’accélération.
En effet, certaines méthodes, comme le SENSE ou le GRAPPA ont été développées pour
réduire le temps d’acquisition par des acquisitions incomplétes de ’espace de Fourier ou
espace k. Un exemple de technique SENSE est donné au chapitre 6 de [10], divers autres
articles expliquent plus en détail les algorithmes utilisés [29, 30]. Typiquement, avec 8 élé-
ments récepteurs, on pourra acquérir 3 ou 4 fois moins d’informations dans 'espace de
Fourier, afin de diviser le temps d’acquisition par 3 ou 4. Le gain en temps est appelé
facteur d’accélération, et sera noté r. On montre [31] que le rapport signal sur bruit d’une
telle acquisition est donné par : s/B
S/Bace = W’ (1.1.84)
ou g est un facteur de forme qui dépend de la géométrie de 'antenne, de la carte du
champ Bl_ pour chaque élément, de la configuration des éléments et méme du facteur
d’accélération. Typiquement, pour une antenne & 8 canaux, un facteur d’accélération de
3 conduit & un facteur g de l'ordre de 1,5, un facteur d’accélération de 4 conduit & un
facteur g de l'ordre de 4 [31]|. Le rapport signal sur bruit est alors divisé par 2,6 et 8
respectivement. C’est & 'opérateur de choisir un compromis entre qualité de I'image et
vitesse d’acquisition. Des antennes a 8, 16, 32 canaux voire plus ont été développées dans

ce but [32].

1.1.6 Conclusion

Nous avons observé dans cette premiére partie concernant les systemes IRM que la
principale caractéristique décrivant la qualité d'un systéme IRM vu dans son ensemble, est
le rapport signal sur bruit de I'image finale. La résolution peut a priori étre aussi grande que

I’on souhaite, tant que le patient ne bouge pas. On peut obtenir tous les angles de bascule
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Ficure 1.1.6: Méthode SENSE, résultats obtenus en fonction du facteur d’accélération
(indiqué a gauche de chaque ligne). La premiére colonne présente l'image obtenue, si ’on
reconstruit naivement l'image. La seconde colonne expose la reconstruction par la méthode
SENSE, pour les différents facteurs d’accélération appliqués. La troisiéme colonne indique le
niveau de bruit, pour chaque image. On observe que jusqu’a un facteur d’accélération de 2,4,
le niveau de bruit reste faible. A partir d’un facteur d’accélération de 3, le niveau de bruit
n’est plus négligeable, et I'image est visiblement bruitée & partir d’un facteur d’accélération
de 4. Source : SENSE : Sensitivity Encoding for Fast MRI, by K. P. Pruessmann.
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que l'on souhaite, il suffit d’augmenter la puissance des amplificateurs, abstraction faite du
probléme de DAS (Débit d’Absorption Spécifique) que on abordera plus loin. Pour une
séquence donnée, et un angle de bascule, si le rapport signal sur bruit est trop faible, il
devient nécessaire de jouer sur les parametres Bf et By notamment. Soit on fabrique des
antennes avec une meilleure sensibilité Bl_ , s0it on augmente le champ principal By. Dans
cette thése, nous avons choisi de nous intéresser au second point, c¢’est-a-dire concevoir des
antennes pour une utilisation dans un champ magnétique By plus fort. Les scanners IRM
conventionnels en imagerie clinique fonctionnent généralement a 1,5 T. Toute la difficulté
est de réussir a augmenter le champ By sans trop diminuer la sensibilité Bl_ des antennes.
Nous verrons donc dans la partie suivante 'effet de I’augmentation du champ magnétique

sur la conception des antennes.

1.2 IRM a trés haut champ : motivations et difficultés

associées

Comme vu dans la section 1.1, 'IRM a trés haut champ vise & améliorer le rapport
signal sur bruit. Ce rapport signal sur bruit dépend du carré de By, ainsi 'augmentation du
champ magnétique conduit a priori & un gain sur la qualité de I'image. Avec un imageur a
11,7 T, le champ By est 3,9 fois supérieur a celui d’un scanner & 3 T. Cet imageur devrait
donc permettre de différencier des tissus qui étaient indifférentiables avec un imageur a
3T.

1.2.1 Amélioration du rapport signal sur bruit.

Les premiers imageurs & 7 T sont apparus au début des années 2000. Thomas Vaughan
[33] montre que le rapport signal sur bruit augmente effectivement, en augmentant le champ
magnétique. Le gain effectif mesuré sur le cerveau est d’un facteur 1,6 environ, en passant
de 4T & 7T. Si 'on compare & 1’équation 1.1.77, on observe que Ef décroit d’un facteur
1,9 environ quand By croit de 4 & 7 T. La sensibilité en réception Bf diminue donc en
augmentant la fréquence de Larmor fr, selon une loi quasi linéaire. Au final, il y a donc bien
une amélioration du rapport signal sur bruit qui se trouve étre & peu prés proportionnel
au champ. Cela permet d’obtenir, en imagerie clinique de meilleurs résultats : [34] est un

exemple d’article montrant ’amélioration obtenue en augmentant le champ magnétique.

De plus, en augmentant le champ magnétique au-dela de 3 T, 'onde pénétre plus
difficilement dans la téte. La fréquence de ’onde Bl_ , la fréquence de Larmor, est pro-

portionnelle au champ magnétique principal. En multipliant le champ By par 2, il est
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Ficurke 1.2.1: Longueur d’onde et profondeur de pénétration en fonction du champ magné-
tique By dans le foie. Source : Ultimate Intrinsic Signal-to-Noise Ratio for Parallel MRI :
Electromagnetic Field Considerations, by M. A. Ohliger.

nécessaire, de multiplier la fréquence de Bl_ par 2. Ainsi, pour une conductivité non nulle
fixe, la profondeur de pénétration et la longueur d’onde sont également impactées par le
choix de By. L’article [35] donne une idée de la profondeur de pénétration de ’onde selon
la valeur de By. Elle varie de 13 ¢m pour 1,5 T &4 6 cm pour 9 T. Ceci explique en partie

le fait que Bl_ décroit lorsque la fréquence augmente.

On observe que le champ Bf est également affecté par le changement de fréquence.
Méme si I'antenne posséde la méme structure, la faire fonctionner a une fréquence différente
modifie sa carte de champ. La principale conséquence est qu’on ne peut pas éclairer de facon
homogéne un échantillon de grande taille. Des résultats sont donnés & 7T par Jinghua
Wang [36]. Deux facteurs expliquent ce phénoméne. Comme précédemment, la profondeur
de pénétration diminue le champ émis par chaque élément de transmission au centre de
I’échantillon. En transmission, la longueur d’onde tend & accroitre 'amplitude de Bf au
centre pour les antennes & canal unique en transmission. Le résultat de ces deux effets
est précisement décrit dans [37]. Cette focalisation au centre est d’autant plus importante
que ’échantillon est grand par rapport a la longueur d’onde. Les longueurs d’onde et

profondeurs de pénétration chez I’humain, dans le foie, sont indiqués dans la figure 1.2.1.

Au final, en augmentant le champ magnétique, on augmente bien la sensibilité, & peu
prés linéairement avec le champ. La difficulté est donc de déterminer, par simulation ou
expérimentalement, les champs Bf et Bl_ afin de prédire d’une part ’homogénéité que

I’on peut obtenir, et le rapport signal sur bruit final.

1.2.2 Mesure de ’homogénéité du champ B a 7 T

Pour une séquence donnée, si 'on souhaite observer dans tout I’échantillon une pon-

dération identique, c’est & dire, si l’on souhaite que l'aimantation M g ne dépende que
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des propriétés des tissus 11, T et My dans I’équation 1.1.70, il est nécessaire que 'angle
de bascule a soit identique partout dans I’échantillon. Si Bf est identique partout dans
la région d’intérét, cette condition est vérifiée, mais nous verrons que ce n’est pas une
condition nécessaire. De plus, pour que 'image finale soit facilement interprétée, il est pré-
férable que la sensibilité Bl_ soit homogeéne partout. Il est possible d’estimer les champs
magnétiques Bf et B] expérimentalement, et nous en donnerons une illustration dans ce
chapitre. L’une des premiéres études complétes des mesures de Bf et B7 est proposée par
Jinghua Wang dans [36]. Nous avons utilisé sa méthode de mesure de B} dans la suite,
mais d’autres méthodes plus complexes et plus précises ont été développées plus tard, pour
I’estimation de Bf. L’inconvénient de la méthode de mesure de B] proposée par Jinghua
Wang est qu’elle ne permet pas de mesurer réellement |B7 | mais My|B7 |. My dépend de
la densité protonique. Cette méthode est tout de méme considérée comme une méthode de
mesure du profil de réception, et en effet, dans le cas d’un fantéome de densité protonique

uniforme, My est uniforme, et on mesure bien B .

Les séquences de mesure de Bf nécessitent généralement deux acquisitions, le ratio
entre les deux acquisitions permettant d’obtenir a. L’une des premiéres séquences de me-
sure développées est la méthode & deux-angles, par saturation [38] suivie par la méthode
AFT (actual flip-angle imaging) [39]. Ces deux méthodes ont pour avantage de donner des
résultats de mesure précis, tant que ’angle de bascule est assez grand. Si le temps de répéti-
tion est assez important devant T4, le résultat n’est pas biaisé. Pour des angles inférieurs a
10°, la précision décroit significativement [40]. Le temps d’acquisition d’'une carte de champ
est généralement compris entre 2 et 5 minutes pour une résolution 32 x 32 x 32 voxels. La
méthode AFI ayant été souvent utilisée pour caractériser nos antennes IRM, nous pouvons
détailler briévement son fonctionnement. Le principe est d’acquérir I'image avec une sé-
quence proche de I’écho de gradient. Pour I'écho de gradient, ’état stationnaire est décrit
par I'équation 1.1.70. Pour la méthode AFI, deux impulsions de méme angle de bascule
sont émises 'une aprés l'autre, le temps s’écoulant entre 'impulsion 1 et 'impulsion 2
étant T'r 1 et entre I'impulsion 2 et I'impulsion 1 Tg 2. Deux états stationnaires, pour 'im-
pulsion 1 et I'impulsion 2 apparaissent, notés M 1 et M g2 respectivement. Les images
reconstruites I et Io dépendent également de la sensibilité en réception de ’antenne, que
nous avions noté S dans I’équation 1.1.43. On définit alors un coefficient r = |I|/|I2| qui
vaut également r = |[M g 1|/|M g 2| car les sensibilités en réceptions pour les images 1 et 2,
nommé S, sont identiques. L’angle « est alors donné en fonction de r et n = FEy/E; par :

n—r

cos o = (1.2.1)

rn—1"

Or n est également la valeur de T 2/Tg 1 qui est un paramétre de la séquence. Ainsi, pour
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un parameétre n donné, on peut directement faire le lien entre le coefficient r mesuré grace

aux images 1 et 2, et ’angle de bascule a.

1.2.3 Simulation de I’homogénéité du champ a 7 T

Pour prédire le fonctionnement d’une antenne, les simulations RF d’antennes se sont
développées dés le début des années 2000 avec en particulier le travail de David Hoult [2].
Le principe est de simuler les phaseurs B, et B, phaseurs du champ Bala fréquence
de Larmor, et d’appliquer I'équation 1.1.35 afin d’obtenir Bf en complexe. Il confirme,
par la simulation, que pour une géométrie donnée, deux facteurs jouent sur ’homogénéité
du champ : les pertes dans les tissus, qui provoquent la décroissance plus ou moins rapide
du champ émis par chaque élément rayonnant, et la longueur d’onde : le champ BT se
concentre d’autant plus au centre de I’échantillon que la longueur d’onde est petite par
rapport a la taille de I’échantillon. Ainsi on voit par des simulations simples sur une boule
d’un matériau possédant des propriétés diélectriques proches de celles des tissus humains
que, dés 200 MHz, ce qui correspond &4 4,7 T, '’homogénéité n’est plus assurée. Des résultats
de simulation plus précis pour la boule sont donnés par Pierre-Frangois Van de Moortele
[41] avec des considérations plus précises sur la sensibilité en transmission et réception ainsi
que des informations sur la phase de Bf. Ainsi il est possible par exemple de comparer
différentes technologies d’antennes [42] afin de choisir celle qui produit le champ BT et

B7 le plus homogene.

Les simulations ont également été largement employées sur des modeéles de téte, afin
de prévoir le comportement de l’antenne pour l'imagerie du cerveau [43], non seulement
en champ magnétique Bf mais également en champ électrique [44]. Ce type de simulation
permet d’optimiser une antenne pour un modéle numérique de téte particulier [3]. Nous
verrons également qu’une application importante des simulations est de prévoir la qualité

de séquences IRM plus complexes [6].

Deux types de codes de simulation sont principalement utilisés, la méthode des diffé-
rences finies parfois associée a la méthode des moments [45] et la méthode des éléments
finis [46]. Une comparaison entre ces différentes méthodes est proposée dans 'ouvrage de
Jianming Jin et Douglas Riley [47]. Contrairement & la méthode des différences finies, la
FEM (Méthode des Eléments Finis) permet de prendre en compte précisément la forme
des objets. Le maillage de calcul n’est pas une grille, mais des tétraédres optimisés pour
une forme donnée. Cette différence dans la facon de mailler les objets permet de s’assurer
que dans chaque élément de maille, c’est & dire dans chaque tétraédre, il y a un et un seul

matériau, et ce, quelle que soit la taille de 'objet. Avec un maillage parallélépipédique,
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comme en différences finies, quelle que soit la résolution de calcul, certains éléments de la
grille comporteront plusieurs matériaux différents. C’est pourquoi, en différences finies, il
est souvent nécessaire de faire des approximations, de développer des modéles spécifiques
de résolution pour les éléments de maille contenant plusieurs matériaux, alors que cela n’est
pas nécessaire en éléments finis. Une autre différence importante est que la méthode des
éléments finis permet de ne simuler le champ que pour une seule fréquence RF, alors que
la méthode des différences finies calcule un régime transitoire et en déduit le champ RF
pour une large bande de fréquences. D’autres techniques intermédiaires ont été utilisées, en
particulier des algorithmes hybrides différences finies et méthode des moments [48] ou la
meéthode des différences finies intégrales [49]. Une comparaison entre deux logiciels, Ansoft
HFSS (méthode des éléments finis) et CST Microwaves Studio (Méthode des intégrales

finies) est proposée par Kozlov dans [50].

Toutefois, comme expliqué dans [47], la méthode des éléments finis ne s’est que trés
récemment popularisée en recherche radio-fréquences. Ce qui a pendant longtemps limité
I'utilisation de la FEM est la capacité de calcul des ordinateurs. En effet, la FEM nécessite
Iinversion de matrices de trés grande taille, et jusqu’a il y a quelques années, il n’était pas
possible de faire de telles inversions avec la mémoire vive disponible. Aujourd’hui, I’évolu-
tion des systémes informatiques permet de réaliser ce type de calcul, et par conséquent, la

FEM tend a remplacer lentement la méthode des différences finies [51].

Il est donc possible aujourd’hui de prévoir précisément le comportement d’une an-
tenne, aussi bien en transmission Bf qu’en réception B ou en champ électrique E. Les
antennes IRM sont ainsi de plus en plus souvent congues par CAO (Conception Assisté

par Ordinateur).

1.2.4 Correction de I’inhomogénéité

Le champ Bf dépend a priori du temps t et de la position 7. La dépendance en
temps, permet par exemple de produire des sélections de coupe, et la dépendance en 7 est
justement ce que ’on souhaite corriger & trés haut champ. Pour une antenne monocanale, la
dépendance en temps est décorrélée de la dépendance dans 'espace. L’amplitude du champ
BT est proportionnelle & la tension du signal entrant dans I’antenne, sa phase est égale a la
phase de ce méme signal, & un déphasage pres. Ceci implique que le systéme monocanal ne
posséde qu’un seul degré de liberté en champ BT : le signal, en représentation complexe,
entrant. Toutefois, il est possible d’utiliser ce degré de liberté pour améliorer I’homogénéité

dans une certaine mesure.
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L’une des méthodes la plus utilisée pour améliorer I’homogénéité du champ magnétique
est 'impulsion adiabatique [4]. Cette impulsion utilise ’équation de Bloch sans gradient et
sans approximation. On décompose le champ Bf en une composante spatiale B (7) et une
composante temporelle f(¢). On montre alors que pour une impulsion f de la forme f(t) =
foe™adt  avec une valeur de w,q bien choisie, trés faible devant la fréquence de Larmor,
I’angle de bascule final « est plus homogéne que B. On montre en effet que 'aimantation
résultante M p & partir de laquelle est défini 'angle « n’est pas proportionnelle & Bf
si 'on considére 1’équation de Bloch sans approximation 1.1.26 et 1.1.27. Les impulsions
adiabatiques ne sont efficaces que pour des angles de bascule assez grands, ou M, est

significativement différent de M.

A haut champ, ce type d’homogénéisation est certes efficace mais posséde certaines
limitations. En effet, & haut champ, quand les homogénéités deviennent trop importantes,
il est nécessaire d’augmenter la valeur de wgq, la durée de I'impulsion, et ainsi la puissance
totale nécessaire pour U'impulsion [8, 52]. Ceci implique donec, comme on le verra dans
la suite, que ces impulsions sont potentiellement dangereuses pour le patient et que les

inhomogénéités en 0 By sont plus critiques.

De nouvelles techniques ont donc été développées, utilisant également les gradients G
[53]. Ces séquences utilisent ’approximation des petits angles généralement. Contrairement
aux acquisitions 2D, on ne cherche plus & faire une sélection de coupe, mais & trouver un
couple E, Bf qui homogénéise Mp. Pour cela, la méthode utilise trois nouveaux degrés de
liberté : la fonction f(t) précédente, qui permet de faire varier Bf mais aussi les gradients
Gz, Gy et G,. Avec ces trois nouveaux degrés de liberté, ’homogénéisation devient plus
performante, plus rapide, et nécessite moins de puissance qu’une impulsion adiabatique.
En pratique, afin de simplifier le calcul, I’émission de I'impulsion Bfr n’est généralement
pas simultanée aux gradients. Contrairement aux impulsions adiabatiques, ces séquences
sont calculées & partir de 'approximation des petits angles, et ne sont donc efficaces que

pour des angles « relativement faibles.

1.2.5 Simulation et conséquences du DAS a7 T

Les simulations permettent également de mesurer le champ électrique E [54]. Le seul
effet actuellement pris en compte pour la sécurité du patient est le dépot d’énergie lié a
I'onde électromagnétique et donc 'augmentation de la température interne résultante. La

puissance volumique déposée, appelée DAS (pour Débit d’Absorption Spécifique) ou SAR
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(pour Specific Absorption Rate) est liée au champ électrique par la relation [55] :
g —
DAS = —||E|? 1.2.2
B, (122)

ou o est la conductivité électrique du milieu, typiquement de l'ordre de 1 S/m pour les
tissus humains & 300 MHz, p est la masse volumique (1000 kg/m?) et E est le phaseur du
champ électrique, ott champ électrique créte. L’augmentation de température résultante
est donnée par I’équation de Pennes [56] :
oT(7,t)
PLp ot

ou C), et Uy sont les capacités calorifiques du tissu considéré et du sang, respectivement, k la

= kAT (z,t) — wsCs(T — Ts) + gm + pDAS, (1.2.3)

conductivité thermique du tissu, T" et T la température du tissu et du sang, respectivement,
ws est un parameétre décrivant le débit sanguin (dont on trouvera une description plus
précise dans [57]), gm la puissance produite par le métabolisme humain. Le DAS n’est
que 'une des composantes de P mais, si elle n’est pas controlée, elle peut provoquer une

augmentation importante de la température corporelle qui peut se révéler dangereuse.

Les principales études concernant le DAS ont été regroupées par PICNIRP (Internatio-
nal Commission on Non-Tonizing Radiation Protection). On trouve aujourd’hui sur le site
www.icnirp.de, trois rapports sur le danger des ondes radiofréquences [58, 59, 60]. On en
trouvera également un résumé en francais a I'adresse http ://www.radiofrequences.gouv.fr/
ou dans le rapport de PAFSSET (Agence francaise de Sécurité Sanitaire de I’Environne-
ment et du Travail) d’octobre 2009. La principale conclusion de ces rapports est que le seul
danger connu aujourd’hui concernant les ondes RF est cet effet d’échauffement. Aucune
preuve n’a été donnée pour 'augmentation du risque de cancer, ou d’autres pathologies,
mais on peut considérer qu’au-dela d’une élévation de température basale liée au DAS su-

périeure & 1°C, le patient peut étre fiévreux, des lésions pouvant également étre observées.

La question du DAS ne concerne pas spécifiquement I'IRM, et la plupart des études se
concentrent d’ailleurs sur les technologies sans fil (téléphones portables, WIFI, etc.) elles
aussi émettrices d’ondes RF. Toutefois, 'IRM a cela de particulier de nécessiter de trés
fortes puissances RF, jusque 20 kW, mais sous forme d’impulsions, & comparer aux quelques
watts d’un téléphone mobile. C’est pourquoi des normes spécifiques ont été établies afin de
garantir la sécurité des patients en IRM, en Europe, la norme IEC 60601-2-33. En France,
la régle est définie directement & partir du DAS qui ne doit pas dépasser 2 W /kg pour la
téte et 0,08 W /kg pour le corps entier, pour les technologies grand public, suivant ainsi les
recommandations du conseil de I'Union Européenne [61]. Ce DAS doit étre moyenné sur

un volume de 10 g, et sur une durée de 6 min [58]|. Pour 'TRM, selon les recommandations
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de PICNIRP, les seuils de 0,08 W /kg et 2 W/kg peuvent étre ramené a 0,4 et 10 W /kg
respectivement, dans la mesure ol ces expositions sont ponctuelles dans le temps, et que le
patient en est informé. En pratique, en imagerie IRM, le DAS est moyenné sur une durée
Tr, ¢’est & dire sur le temps de répétition. Le DAS moyenné, ou DAS 10g, utilisé dans la

suite est donc toujours défini par :

j;,jgﬁfgﬁuiiu2dtdf
Tg [, dF

ot V est un volume contenant 10 g de tissu. La condition DAS 9, < 10 W /kg moyenné sur

DAS1gy = (1.2.4)

un temps Tr est en effet plus contraignante que la méme condition moyennée sur 6 minutes.

Or, en augmentant la fréquence, ’onde est absorbée plus localement par le corps, et le
champ Bf décroit plus rapidement. A cela deux conséquences, d’'une part, il est nécessaire
d’envoyer plus de puissance pour obtenir des champs Bf suffisants, et d’autre part, plus de
puissance est absorbée par le corps [2]. En plus de ces deux aspects, les nouvelles séquences
d’homogénéisation du champ vues précédemment (impulsion adiabatique, séquences “fast-
k.”, cf. section 1.2.4) demandent généralement plus de puissance, ou des temps d’impulsion
Tp plus longs, donc peuvent également produire un DAS plus important [53]. Ainsi, l'esti-
mation du DAS est un enjeu de plus en plus important en IRM & haut champ afin d’assurer

la sécurité des patients [44].

La puissance injectée dépend en particulier du type de séquence, 2D ou 3D. Les énergies
déposées présentées dans le tableau 1.1 permettent d’estimer ’élévation du DAS que 'on
utilise une acquisition 2D ou 3D. Par exemple, pour une acquisition a 3 lobes, pour un méme
temps d’impulsion, Tp, la puissance injectée par les amplificateurs sera 4,6 fois supérieur
pour la séquence 2D, comparée a la méme séquence en 3D. Ceci peut étre compensé en

partie en augmentant le temps d’impulsion Tp.

Que ce soit en IRM ou pour d’autres technologies utilisant les radiofréquences, ’estima-
tion du DAS se fait principalement par simulation [60]. Généralement, les mémes logiciels

sont utilisés pour la simulation du DAS et des champs B et By [50].

Pour compléter ces simulations, des méthodes de mesure de température in-vivo ont été
développées [62]. Ces méthodes sont basées sur des mesures trés précises de la fréequence de
Larmor. En effet, le champ By vu par le noyau d’hydrogéne, donc sa fréquence de Larmor,
varie trés légérement avec la température. Ceci a pour effet de modifier 1égérement la vitesse
de rotation des spins, selon I’équation 1.1.11. On peut, en acquérant deux images avec deux
temps d’écho différents, mesurer la différence de déphasage de M entre ces deux temps

d’écho, pour une température donnée. Si la vitesse de rotation des spins change, & cause
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de la différence de température, le déphasage entre deux temps d’écho évolue également,
permettant de la mesurer. Cette méthode a deux inconvénients, d’une part elle n’est pas
précise, car I’évolution de v est trés lente (0,0085 ppm/°C [63]). Typiquement, il est difficile
de mesurer en pratique des différences inférieures & 1°C, ce qui est déja dangereux. D’autre
part, cette méthode ne permet pas de mesurer le DAS directement, mais on peut vérifier

les simulations produites pour le DAS, a travers 1’équation de la chaleur 1.2.3 [63].

1.2.6 Résumé

Il est aujourd’hui démontré qu’augmenter le champ magnétique principal By permet
effectivement d’obtenir de meilleures images, méme si la qualité de I'image n’augmente
pas avec le carré du champ Bjy. Nous voyons & nouveau dans ce chapitre 'importance du
rapport signal sur bruit pour I’étude des antennes. De plus, une nouvelle caractéristique
permettant de décrire les antennes apparait : la capacité & homogénéiser le champ Bfr
qui est capitale & ultra haut champ. Nous avons fait apparaitre un troisiéme paramétre,
également trés important & haut champ, le DAS. Trois critéres sont donc ressortis de ces
deux premiéres parties de bibliographie, et il nous semble important de les classer selon leur
importance. Nous avons vu que le rapport signal sur bruit est 'objectif de 'augmentation
en champ, il est donc légitime de le placer comme criteére le plus important. Ensuite, nous
avons vu que si 'on cherchait & homogénéiser, on tendait toujours & augmenter le DAS. 11
existe donc un lien fort entre le DAS acceptable et 'homogénéité que 1'on peut atteindre.
Le deuxiéme critére important est donc ’homogénéité maximale que 'on peut atteindre,
tout en gardant un DAS acceptable. Enfin, le dernier critére, qui nous a semblé le moins
important, tout en étant pas négligeable pour des raisons pratiques et économiques, est la
puissance nécessaire, a la sortie des amplificateurs, pour compenser cette inhomogénéité.
Ceci permet de dimensionner les amplificateurs de puissance, sans pour autant étre une

limitation stricte.

Une solution a été proposée dés les années 2000 permettant de pallier les difficultés
précédentes concernant 1'uniformité du champ et le DAS : la transmission paralléle en

utilisant une antenne réseau.

1.3 Transmission paralléle

La transmission paralléle permet de manipuler librement et localement le mouvement
des spins dans un échantillon. Le champ Bf dépend a priori de la position 7 et du temps

t, mais pour les antennes & canal unique en transmission, ces deux dépendances sont
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décorrélées, la dépendance en 7 dépend de 'antenne et de la téte du patient, alors que
la dépendance en temps dépend de la puissance injectée, & un instant ¢. Dés les années 90,
des méthodes ont été imaginées pour améliorer I’homogénéité des impulsions en utilisant
des impulsions variables dans le temps, mais leur utilisation est de plus en plus complexe &
trés haut champ, pour de trés fortes hétérogénéités. C’est pourquoi l'idée de pouvoir faire
varier BfL avec de nouveaux degrés de liberté s’est développée, autour de la transmission

paralléle.

1.3.1 Premiéres antennes a transmission paralléle

Le principe de la transmission paralléle est d’avoir plusieurs éléments d’antenne indé-
pendants [64, 41, 65]. On définit le signal transmis s comme un nombre complexe, dont
I’amplitude est égale & la racine de la puissance transmise, et la phase est égale & la phase
de la tension complexe transmise. Le lien entre ce signal émis, s et la tension complexe

émise, v est donc donnée par :
v

%

ou Zy est 'impédance de I'amplificateur, dans notre cas, ce sera toujours 50 ). Nous défini-

(1.3.1)

rons également le champ magnétique unitaire BT par le champ Bf produit par 1 W, avec
une tension v de phase nulle. Si pour une entrée n le signal transmis est s, et le champ

magnétique unitaire est Bin, le champ magnétique final est donné par :

B (t,7) = an ) By, (7). (1.3.2)

n=1
Cette propriété n’est vraie que si les tissus étudiés sont linéaires, c’est & dire si les propriétés
diélectriques, permittivité, perméabilité et conductivité des milieux étudiés ne dépendent
pas eux-mémes des champs électromagnétiques qu’ils regoivent. En pratique, tous les tissus
humains sont linéaires, tant que les puissances émises ne provoquent pas d’augmentation
notable de la température. Cette propriété est généralement nommeée "principe de superpo-
sition”. Ainsi, les amplificateurs indépendants permettent de faire varier indépendemment
chaque signal d’entrée s,, dans le temps. Pour Ng canaux de transmission indépendants,
ce sont donc Ng nouveaux degrés de liberté, ces degrés de liberté s,, étant décrits par leur

amplitude et leur phase.

Un grand nombre d’antennes a transmission paralléle ont été simulées [6]. Le princi-
pal résultat de ces simulations est qu’il est toujours plus facile d’homogénéiser BT si le
nombre d’éléments indépendants est plus grand. Cette technologie permet donc d’ajus-

ter plus aisément 'angle de bascule, comparée & la technologie d’antenne & canal unique
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en transmission. Plusieurs prototypes ont été réalisés par différents laboratoires, dont on
pourra trouver des descriptions dans les articles [64, 66, 41, 40, 65]|. Ces antennes utilisent
généralement une technologie microstrip : un élément conducteur est déposé sur une struc-
ture diélectrique possédant le moins de pertes possibles, au-dessus d’un plan de masse. Par
exemple, dans |[64], des rubans ou des feuilles de cuivre adhésives sont collées sur un support
en Téflon. Le ruban de cuivre décrit dans [64] est alimenté par une de ces deux extrémités
A travers un circuit électronique qui permet 'accord en fréquence, afin de s’assurer que
le ruban résonne a la fréquence de Larmor, et en impédance, afin de limiter la puissance
réfléchie. On distingue principalement trois types d’éléments d’antenne indépendants. Les
monopdles ou quart d’onde, alimentés & 'une des extrémités, I’autre extrémité étant reliée
a la masse directement ou & travers une capacité. Ces éléments antennes sont appelées
quart d’onde car mesurent généralement le quart de la longueur d’onde, dans le substrat.
A 7T, ce type d’antenne mesure donc de I'ordre de 18 cm sur un support Téflon. Leur
principal défaut est que le maximum de champ magnétique se situe généralement a ’ex-
trémité non alimentée. Les antennes demi-ondes, ou dipdles, sont alimentées au centre ou
a l'une des extrémités. Elles mesurent généralement le double des antennes quart d’onde,
soit 34 cm & 7 T sur support Téflon. Ces deux types d’éléments, monopoles et dipdles sont
décrits plus précisément dans le livre [67]. Enfin, le dernier type d’élément de transmission
communément utilisé est la boucle, décrite dans [7]. Les boucles sont généralement formées
par un ou deux rubans disposés en vis-a-vis de part et d’autre d’une paroi en Téflon, en
forme d’anneau. Les boucles se referment sur des capacités localisées qui permettent de ré-
gler la fréquence. Ces boucles sont également connectées vers ’extérieur grace a un circuit

de réglage en impédance.

Le laboratoire du LESAR possédait déja, avant mon arrivée en thése, un prototype
d’antenne & transmission paralléle, nommé prototype A8.0 (Cf Fig. 1.3.1) permettant
d’émettre sur huit canaux indépendants. Ce prototype est fabriqué avec des lignes mi-
crostrips, composées de feuilles de cuivre adhésives collées sur un support en Téflon. Les
lignes émettrices sont de type demi-onde, leur alimentation se faisant au centre grace a une
technologie de type balun. Le balun permettant de transformer une alimentation provenant
d’un cable coaxial, dite alimentation asymétrique (ou "unbalanced”), en une alimentation
au centre de la ligne demi-onde, dite symétrique (ou "balanced”). Ce prototype a trés peu
été utilisé car il présentait deux défauts majeurs : la faible rigidité du Téflon provoquait des
déformations importantes des dipoles dans 'IRM, les variations de température tendaient
a deécoller les bandes de cuivre ('une des propriétés essentielles du Téflon en effet, est

qu’il est presque impossible d’y faire adhérer une autre matiére), créant ainsi des zones de
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- .

Extrémité d'un dipéle

Dipdle en
Téflon

F1GURE 1.3.1: Prototype d’antenne réseau développé par le LESAR, avant mon arrivée en
theése. Cette antenne posséde 8 canaux en transmission/réception, chacun relié & un dipole
en cuivre et Téflon. Le cylindre est juste assez grand pour accueillir une téte.

faux contact qui modifiaient significativement le réglage de ’antenne; le réglage lui-méme
demandait de redémonter systématiquement une bonne partie de I'antenne, et de décoller,
recoller des bandes de cuivre adhésives. Toutefois, il a permis de vérifier le bon fonction-
nement du systéme IRM et de 'interface homme machine développée par Siemens pour
I'utilisation des antennes & transmission multiple et de valider les antennes a dipéles. Nous
verrons que les prototypes suivants se sont en partie inspirés de la technologie développée

pour 'antenne AS8.0.

1.3.2 Compensation statique

La compensation statique est la plus simple des méthodes de compensation d’angle
de bascule en transmission paralléle. Elle consiste & chercher un ensemble de valeurs s,
dans I’équation 1.3.2 qui soit constante dans le temps, et qui permette d’obtenir un champ
Bf uniforme & tout instant. Comme on l’a vu précédemment dans la section 1.2.2, il est
possible de mesurer le champ Bfn avec des méthodes telles que la méthode AFI. C’est

. . -~ + . .
donc a partir d’'une mesure des cartes By, que l'on va pouvoir calculer les coefficients s,
K
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permettant d’homogénéiser le Bf final. Notons qu’il est nécessaire de mesurer ’amplitude
et la phase relative de B;rn Nous appelons phase relative de Bin, notée 1,, une phase
vérifiant :

bn(7) = arg By (7)) + Yeom (), (1.3.3)

ol Yeom ne dépend ni de n ni du temps. Que 'on mesure la phase absolue, ou la phase
relative de Bfn ne change rien au principe de superposition, car en multipliant Bfn par
un facteur e®¥eom pour toutes les valeurs de n, on ne fait que multiplier Bi’ par un méme
facteur e¥eom . Or, dans toutes les équations de Bloch, on observe que multiplier le champ
excitateur Bf par e¥eom ne modifie jamais I'amplitude finale de Mg, tant que eom ne
dépend pas du temps. Par conséquent, ne pas connaitre BT & une phase Ycom prés n’a
pas d’influence sur amplitude de I'image finale. Nous avons vu dans 1’équation 1.1.40 que
la phase de Mg était égale & la phase de Bf alors notée ¢, & —ydByTE prés. De plus
I'image finale complexe obtenue avec la méthode AFI, notée I a la méme phase que M g
a la phase de S prés, qui est la méme pour ’acquisition de toutes les cartes Bfn Ainsi,
la phase de I, obtenue lors de la mesure de Bfn est une phase relative de Bin, avec
Veom = arg S — 76BTp [41].

Dans la mesure oil la phase de B T n’est connue qu’a une phase ¥, prés, par homogé-
néisation du champ Bf, nous entendrons toujours une homogénéisation de 'amplitude de
BT, en compensation statique. On se donne ainsi un objectif By, (positif réel), et on tente

de minimiser la fonction J dans la région d’intérét (ROI), par exemple par la méthode des

s

La minimisation peut se faire par une méthode de minimisation classique, comme par

moindres carrés : )

dr. (1.3.4)

N

=+
8iBy ;(F)| — Boy;
1

1=

exemple la méthode de minimisation de Levenberg-Marquardt [68].

Les premiers résultats montrent qu’en augmentant le nombre d’éléments de transmis-
sion, on améliore progressivement ’homogénéité du champ. Ainsi des simulations montrent
qu’en faisant varier le nombre d’éléments émetteurs de 16 a 80, on couvre progressivement
des zones de plus en plus larges avec un champ excitateur uniforme [6]. Malheureusement,
des études in-vivo montrent que cette compensation statique ne permet pas d’homogénéiser
le champ Bf avec un coefficient de variation inférieur a 5%, dans un volume de la taille
de la téte, méme avec des antennes possédant 16 éléments émetteurs [1]. Cette technique
trés simple permet toutefois d’homogénéiser dans des volumes plus petits, typiquement
d’une dizaine de centimétres de long, ou du moins d’obtenir des résultats significativement

meilleurs que ce que l'on peut attendre d’une antenne a canal unique en transmission [69].
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Cette méthode de minimisation présente pour principal avantage d’étre compatible avec
toutes les séquences IRM déja existantes, 'antenne se comportant comme une antenne

virtuelle émettant un champ Boy;.

1.3.3 Compensation dynamique

La compensation dynamique consiste & homogénéiser I’angle de bascule «, en utili-
sant les équations de Bloch sans approximation (équation 1.1.26) ou plus souvent avec
Papproximation des petits angles (équation 1.1.52). On a pu voir précédemment, que des
techniques d’homogénéisation similaires ont déja été développées pour les antennes mono-
canales, utilisant les gradients [8] ou non [4]. On a vu également que la limitation pour
les antennes monocanales réside dans le fait que la forme du champ Bfr ne peut pas étre
modifiée : si certains points de ’espace sont trés faiblement éclairés, que le Bfr est trés
faible, il faudra nécessairement beaucoup de puissance pour atteindre des angles de bas-
cule importants, quelle que soit la méthode d’homogénéisation utilisée. Pour les antennes
a canaux multiples, la forme du champ peut étre modifiée dans le temps, donc, si une
interférence ne permet pas d’éclairer suffisamment une partie de ’échantillon, il existe sans

doute une autre interférence qui le permet.

Nous allons plus précisément nous intéresser a la technique du Transmit-SENSE, qui
est a l’origine de la plupart des techniques actuelles d’homogénéisation |5]. Pour comprendre
le fonctionnement du Transmit-SENSE, il faut réécrire I’équation 1.1.54 sous une forme

plus générale, que l'on retrouve dans [70] :

GTp/Q . -
M (T,/2,7) = My / W (k)Sts(k)e *Tdk, (1.3.5)
—GTy/2
7 B+(t7f>
W(k(t) = —13>~7 1.3.6
O =G0 (1:36)
— T — — —
Srs(k) = /0 35(R () — B)IIG (1) |dt, (13.7)

o1 3§ est la distribution de Dirac dans I'espace 3 3 dimensions. Avec ce formalisme plus
général, il est possible de considérer M | comme la transformée de Fourier de W (k)S (k)
dans l'espace k & trois dimensions. En utilisant le formalisme décrit dans 'équation 1.3.2,
avec N, le nombre de canaux, on peut réécrire I’équation précédente :

GT,/2 ~ oL

M, (7) = ZMOBM /_ o W, (k(t))Srs(k)e *TdE, (1.3.8)
- Sr(t)

W, (k = Y 1.3.9

)= JiGwn (:39)
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Par application de la transformée de Fourier inverse 1, on en déduit :
F! = M, Z}" (B1,) * W, (K(t)S(F), (1.3.10)

ou * décrit le produit de convolution. Connaissant 1’objectif final désiré M | ainsi que la
forme du champ pour chaque canal B fl ayant défini une trajectoire Stg, il est alors possible
de calculer les valeurs s, qui permettent de vérifier I’égalité. En pratique, un tel calcul est
extrémement complexe & résoudre analytiquement, en raison du produit de convolution.
C’est pourquoi, le probléme est discrétisé. On discrétise tout d’abord les transformées de

Fourier de M | et B1Z Notons F~1(M ;) sous la forme d'un tenseur & 3 dimensions

FM et de la méme facon F— (31 ) est noté FB . 91 l'on note (dg,dy,d) la position de
I'une des extrémités de I'image, et (5, dy,0-) la résolution de I'image, on peut définir une
discrétisation dans V'espace k, kq(i, j, k) = (—5% + d%, —% + %, —é + %), (i,7,k) € N3.
Avec cette définition, ;’M(i,j, k) = F~Y(M ) (kq(i,j, k)), de méme pour ;’B’T. La taille
des tenseurs est donc (Ng, Ny, N,) ot n. = d./d.. Une discrétisation est également définie
dans le temps, avec un pas de temps 7. A chaque instant k7, Kk € N, ET(/@) est défini comme
le point de I'ensemble k4(N, N, N) le plus proche de k(k7). La discrétisation de W (k(x))
est notée W p(k,(k)). La discrétisation de Spg montre que Spg(k(k7)) vaut simplement
Punité. kr (k) est également noté (ir(k), jr(k), kr(x)). La résolution en temps Nyest définie
par N, =Tp/T.

L’équation 1.3.10 s’écrit alors, aprés discrétisation :

Fuliyjk Moiiﬁm (i —ir(K), ] — jr(K), k — kr(K)) - Wo(E(k7)),  (1.3.11)
r=1 k=1

En écriture matricielle, W, devient :
W(k+ (r—1)-N;) = W, (k(s7)). (1.3.12)
De la méme facon, I:'ﬂB,T s’écrit :
Fp(i+ (Ny—1)j+ (N, — 1)(N. — Dk, s+ (r —1)N;) =
Fp(i —ir(r),j — jr(5), & — kr()). (1.3.13)
Et ;‘M(i,j, k) s’écrit :

Far(i+ (Ny —1)j + (N, — 1)(Ns — 1)k) = Far(i, 5, k). (1.3.14)
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L’équation 1.3.11 devient alors :
Fy =MFp-W, (1.3.15)

ol - décrit ici la multiplication matricielle. La résolution de I’équation 1.3.15, & partir de
la connaissance de Fg et Fj;, donne la meilleure solution pour W. A partir de W, en

revenant a sa définition 1.3.9, on retrouve le signal nécessaire pour atteindre 'objectif M | .

A partir de ce développement, on comprend mieux I’enjeu des antennes & transmission
paralléle. Le méme développement pourrait étre fait avec une antenne a un seul canal, le
nombre de degrés de liberté du probléme est alors la résolution temporelle N,,. Avec N,
canaux de transmission, le nombre de libertés est multiplié par N,.. Ceci permet, soit, de
réduire la résolution temporelle, N, soit d’atteindre l'objectif My avec une plus grande
précision. Cette méthode de compensation de I'angle de bascule permet certes d’obtenir
n’importe quelle excitation [7], mais nécessite une énergie d’impulsion trés importante.
D’autres méthodes ont été développées afin de simplifier le calcul des paramétres de I'im-

pulsion et de réduire I’énergie nécessaire.

Parmi les autres approches de 'homogénéisation de ’angle de bascule par compensa-
tion dynamique, nous pouvons citer le travail de Kawin Setsompop [1], sur ce que nous
appellerons dans la suite la méthode de compensation par "spokes”. Le principe de la com-
pensation par spokes est de produire une excitation de compensation en 2D, c’est & dire
avec sélection de coupe. En pratique, cela signifie tout d’abord que I’homogénéisation ne se
fait que sur un plan, on ne se préoccupe pas de I’homogénéisation dans le reste du cerveau.
La trajectoire du vecteur k entre deux impulsions reste toujours dans un plan de ’espace
k. Si le plan acquis est parallele au plan (z,y), le vecteur k ne se déplacera que dans le
plan (k;, ky) entre deux impulsions. D’autre part, pendant la durée de chaque impulsion,
comme ’acquisition est 2D, le vecteur k doit se déplacer conformément & toute sélection de
coupe, c’est & dire, en 'occurrence, dans la direction z. Il est impossible de faire varier le
vecteur k dans le plan (k;, ky) pendant I'impulsion. Une illustration de cette trajectoire de
k est donnée dans [1], ainsi que le détail du déroulement de la séquence de compensation

par spokes.

Dans la plupart des cas, d’excellents résultats sont obtenus & 7 T dans la téte avec
seulement 2 ou 3 impulsions, lorsqu’on utilise une antenne & transmission paralléle. Pour
comparaison, 'article [71] montre qu’il est nécessaire de produire jusque 23 impulsions
pour obtenir le méme résultat avec une antenne & canal unique en transmission, a 7 T (cf.
exemple d'impulsion dans la figure 1.3.2). Nous nous limiterons dans l'illustration suivante

a deux impulsions & 7 T, puis dans la suite & trois impulsions & 11,7 T. Afin de réduire
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FiGURE 1.3.2: Exemple d’impulsion produite par la méthode de compensation dynamique
dite des spokes, et résultats attendus en transmission & voie unique. Source : Zelinski et
al. [71].

le temps d’acquisition en n’imageant pas le cou, la sélection de coupe se fait généralement
dans le plan axial, méme si ce n’est aucunement une limitation de la méthode. Pour cette
raison, nous nous sommes concentrés principalement sur une homogénéisation dans le plan
(z,y), axial. Nous noterons ki la projection de k sur le plan (kg, k,). Le point de départ
est EJ_ = (0; 0). La premiére étape est de rejoindre un premier point, /Zm de position
(kza, kya), sans qu’aucune excitation Bf ne soit transmise. Dans la direction k,, le vecteur
k vaut alors +k,. On effectue ensuite une sélection de coupe, k variant de (kza, kyas k=) &
(kza, kya, —k-). Ceci explique le nom de cette séquence "spokes”, c’est a dire barreaux, la
trajectoire selon I'axe k, dessinant des barreaux dans ’espace k. De nouveau, k | varie de
Ela vers I;J_b, de coordonnée (kgp, kyp). On effectue une seconde sélection de coupe de —k,
a k., avant de revenir au point k = (0; 0; 0), puis on acquiert l'image résultante, apres le
temps d’écho Tr. Dans le cas de 3 spokes, ou plus généralement dans le cas de n spokes, on
répéte les étapes de déplacement selon 'axe (kg, k) et les étapes de sélections de coupe,

autant de fois que nécessaire.

L’aimantation finale M, apres les deux impulsions, dans le plan axial, est donnée
pour les petits angles par ’équation 1.1.53. L’intégrale de cette équation est séparée en
deux parties, chacune correspondant & une impulsion de durée T},. Le champ magnétique de
la premiére impulsion est noté Bfa et celui de la seconde impulsion B;rb, tous deux obtenus
a partir des coefficients s,, dans I’équation 1.3.2. Les coefficients s,, varient pendant chaque
impulsion, mais toujours selon la méme forme d’enveloppe, généralement un sinus cardinal.
C’est-a-dire que la forme des champs Bl+a et Bf?) ne changent pas pendant ’acquisition,

mais leurs amplitudes varient selon un sinus cardinal. L’aimantation longitudinale initiale
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est notée M ;,. Dans la coupe sélectionnée, G-7=0 pendant la durée de la sélection
de coupe. Les gradients ayant permis d’obtenir k 1aq €t k 15 & la fin de chaque impulsion
doivent étre pris en compte dans le calcul de I'aimantation finale M ,. Au final, I’équation

décrivant M g, s’écrit, toujours avec 'approximation des petits angles [66] :

Tp/2
/ nyb(t)dtD : (1.3.16)

Tp/2 R
Msp =M, / fYB—li_a(t)dt 67Z(kb7ka).r +
—T/2

~T,/2

En supposant que 'aimantation longitudinale initiale M, est elle-méme homogéne, I’ho-

mogénéisation de Mg, impose I’homogénéisation de I’angle de bascule o), donné par :

T,/2 D Tp/2
p = / VB, (t)dt | e kT 4 / 7B}, (t)dt
—T,/2 —T,/2

. (1.3.17)

Si l'on nomme S,,, les coefficients s,, permettant d’obtenir le champ Bfa et sup, les co-
efficients s,, permettant d’obtenir be, on en déduit, pour un choix des k 1 donné, qu’il
n’y a que 16 coefficients complexes a optimiser pour 8 canaux. Cette optimisation peut
se faire, comme pour la compensation statique, grace & des algorithmes d’optimisation de

type Levenberg-Marquardt.

Pour 'homogénéisation d’une coupe dans le cerveau, dans son article [1], Kawin Set-
sompop montre que, pour un méme budget de puissance total, ’homogénéité avec la mé-
thode des spokes est bien supérieure a ’homogénéité d’une simple compensation statique.
Cette méthode d’homogénéisation nous a semblé parmi les plus intéressantes pour tester
les antennes & transmission paralléle, et évaluer leur capacité & ajuster un angle de bas-
cule donné. Son principal défaut est la détermination des points l;/:a et Eb qui est en partie

empirique.

1.4 Problématique du travail de thése

Ce rappel des connaissances sur I'IRM, au départ du travail de thése, nous a permis
de décrire les principes et les enjeux de 'IRM & ultra haut champ. C’est & partir de ces
considérations qu’il a été décidé, a travers le projet ISEULT-INUMAC, de développer un
IRM atteignant 11,7 T. Nous avons vu que, pour qu'un tel systéme IRM puisse produire
des images homogénes, il est absolument nécessaire de développer des antennes & canaux
multiples en transmission. Comme nous 'avons remarqué, des prototypes d’antennes exis-
taient déja, en transmission paralléle pour 'IRM 7 T, mais aucun n’avait été développé
pour 'IRM 4 11,7 T.
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Cette premiére analyse a permis de montrer les difficultés a concevoir des antennes a

ultra-haut champ :

— Nous avons vu que le rapport signal sur bruit augmentait lorsque le champ principal
By augmentait, mais que cet effet était partiellement compensé par la baisse de
la sensibilité Bl_ des antennes IRM, en particulier, au centre de la téte. L'un des
critéres les plus importants nous semble donc étre le rapport signal sur bruit de
I’antenne. La sensibilité de I’antenne doit étre suffisamment élevée pour que le gain
en rapport signal sur bruit porté par le champ By ne soit pas partiellement ou
totalement annulé par la faible sensibilité en réception. Dans le cas contraire, le
développement d’IRM & ultra haut champ n’apporte rien par rapport aux antennes
a4 champ moins important. En particulier, les pertes énergétiques doivent étre les
plus faibles possibles dans ’antenne elle-méme.

— L’antenne doit étre congue de facon & pouvoir prédire précisément son DAS, en
particulier, par des méthodes numériques. Elle doit donc étre modélisable précisé-
ment. Le DAS doit étre aussi faible que possible, comparé au champ BT émis, afin
d’étre en conformité avec les régles de sécurité définies par les normes frangaises et
européennes.

— Le champ émis par chaque élément de ’antenne doit permettre d’ajuster au mieux
I’angle de bascule avec les méthodes de compensation dynamique. En particulier,
toute zone de I'espace doit pouvoir étre excitée par au moins un élément d’antenne.
D’autre part, ces sensibilités doivent étre suffisamment différentes pour que 'on
puisse générer par interférence un champ B;r résultant le plus modulable possible par
lopérateur. Ceci définit un nouveau critére, I’homogénéité que ’on peut atteindre,
pour un DAS donné.

— Enfin, il est nécessaire que le systéme soit dimensionné pour que les champs Bfr
permettant d’obtenir cette homogénéité, soient effectivement possibles & réaliser. Le
dernier critére qui nous semble important & étudier est la puissance nécessaire a la

sortie de chaque amplificateur, pour obtenir cette homogénéité.



Chapitre 2

Matériel et logiciels

2.1 Scanner Siemens Magnetom 7 T et matériel électronique

2.1.1 Caractéristiques de ’aimant Magnetom 7 T

Le scanner Siemens Magnetom 7 T sur lequel nous avons travaillé est un systéme
IRM pour téte seule. La taille interne de 'IRM ne permet pas d’y faire entrer le corps
entier. Par conséquent, toutes les expériences faites avec celui-ci se contentent d’imager la
téte, ou des fantomes de la taille de la téte. Il n’est pas possible d’y faire de I'imagerie
d’autres organes humains, mais il peut également étre utilisé sur des animaux de petites
tailles. La fréquence de Larmor de 'aimant principal est de 297,2 MHz correspondant & un
champ de 7,000 T. Le scanner IRM est concu pour que le champ soit homogéne dans la
téte. Au-dela du cou, le champ magnétique By décroit lentement, jusqu’a obtenir environ
1 T au niveau des pieds. Le logiciel implémenté sur 'TRM Magnetom de Siemens est le
logiciel Syngo, utilisé également pour la plupart des scanners IRM Siemens. Nous verrons
dans la suite que I'implémentation du logiciel Syngo est légérement différente de celle des
scanners IRM Magnetom Siemens & canal unique, car le scanner IRM que nous avons
utilisé est congu pour utiliser pleinement les fonctionnalités de 8 amplificateurs et chaines

de pilotage, permettant d’utiliser des antennes & 8 canaux de transmission indépendantes.

A priori, le systéme de correction de I'inhomogénéité de By de I'aimant permet d’ob-
tenir une homogénéité meilleure que le pT. Cette correction du champ By est produite par
des bobines actives. Cette homogénéité est effectivement atteinte pour les antennes & canal
unique en transmission. Pourtant, pour les antennes a canaux multiples, cette homogénéité
est loin d’étre atteinte. La raison en est que toutes les compensations préalables & 'image-

rie, nie sont programimées, sur Syngo, que pour une transmission unique. Pendant la phase

29
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de calibration, Syngo considére que 'antenne IRM fournie est une antenne monocanale, et
n’émet donc qu’avec 'un des 8 amplificateurs, 'amplificateur numéroté 8. Seule la région
comprise & proximité de I’élément rayonnant connecté au canal 8 est alors bien corrigée
en 0By. La ou le canal de transmission choisi par Syngo ne produit pas de champ Bf,
la compensation By est impossible. On observe alors que la différence § By peut atteindre
jusque 2 u'T, engendrant localement, des déphasages importants. Rappelons en effet qu’une
différence § By de 1 uT engendre une rotation involontaire du spin & la fréquence de 42,6 Hz,
soit 15°/ms pour 1 uT et 30°/ms pour 2 uT. Nous négligerons ce déphasage pour les si-
mulations. Il peut étre pris en compte en pratique, comme montré dans [55], mais dans la
mesure ol nous ne connaissons pas a priori pour nos simulations quelle est la valeur de ce
0By, qui dépend de 'implémentation de la correction par Siemens, nous ’avons ignorée.
Pour les quelques manipulations que nous présentons sur le scanner IRM méme, les durées

des impulsions sont assez faibles pour que cela n’ait pas d’influence sur le résultat final.

Au niveau des gradients, la montée en champ limite a été fixée & 500 pT/m/ms.
Une montée en champ trop brutale géneére des courants de Foucault (ou eddy currents en
anglais) qui deviennent de plus en plus complexes a corriger [72]. De plus, ces courants
de Foucault provoquent un échauffement dans les parties métalliques de ’antenne et des
aimants de gradient qui peuvent les détériorer. Les aimants de gradient ayant été congus
pour imager la téte, leur linéarité n’est assurée en pratique que sur une plage d’environ
30 cm, autour de l'isocentre de 'aimant principal By. Au-dela de cette plage, les gradients
décroissent, pouvant provoquer des déformations de 'image par repliement au niveau du
cou. Il est donc préférable de ne pas envoyer de champ RF au niveau du cou ou des épaules,

afin d’éviter ce repliement.

En réception, 'TRM 7 T est capable de recevoir le signal provenant de 32 canaux
de réception indépendants. Les antennes a réception paralléle étant déja commercialisées
aujourd’hui, ce systéme de réception est commun & un certain nombre de scanners IRM
Siemens commercialisés actuellement. La spécificité de ce scanner IRM Magnetom 7 T
comparé & d’autres fabriqués par Siemens est la transmission multiple qui est décrite dans

la partie suivante.

2.1.2 Transmission paralléle et logiciel Syngo

L’IRM 7 T Magnetom qui nous a permis de valider nos antennes est un IRM a trans-
mission paralléle, c’est & dire possédant des canaux de transmission indépendants. L'IRM
Magnetom posséde 8 amplificateurs distincts. Il est possible de le faire fonctionner selon

deux modes, soit les 8 amplificateurs émettent exactement le méme signal, qui est combiné
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MAGNETOM

FI1GURE 2.1.1: Aimant Magnetom 7 T de Siemens pour 'imagerie exclusive de la téte.

grace & des circuits passifs, afin d’obtenir un seul et unique signal sortant, dont la puissance
peut atteindre la valeur théorique de 8 kW. Soit, les 8 amplificateurs sont connectés & leur
propre synthétiseur de signal, les signaux sortant n’étant pas recombinés, afin d’obtenir
1 kW par canal. La puissance réellement disponible est de 5,6 KW pour le fonctionnement
en mode monocanal, et 700 W pour chaque canal, pour le mode multicanal, au-dela, la
linéarité des amplificateurs n’est pas suffisante. Tous les amplificateurs sont dotés d’un
circulateur. Le circulateur permet de protéger 'amplificateur d’une onde réfléchie par I’an-
tenne en cas de désadaptation de ses entrées. Cette onde réfléchie est alors redirigée dans

une résistance qui en dissipe toute la puissance.

Nous ne nous intéresserons pas au mode monocanal dans la suite. Toutefois, il permet
d’utiliser sur 'IRM 7 T des antennes commerciales, comme celles de Rapid-Biomed ou
Nova, qui ne sont pas équipées de canaux de transmission indépendants. Nous décrirons

seulement le fonctionnement du mode multicanal.

Le systéme a transmission paralléle & 7 T qui nous a permis de tester nos antennes
est congu de la fagon suivante. L'un des canaux, le canal numéroté "canal 8”, est un canal
maitre, connecté a un ordinateur maitre, sur lequel est installé une version compléte de
Syngo. Les 7 autres canaux sont des canaux esclaves, connectés & un ordinateur esclave

possédant une version modifiée de Syngo. Les deux ordinateurs doivent étre allumés simul-



CHAPITRE 2. MATERIEL ET LOGICIELS 62

tanément. L’ordinateur maitre s’occupe de la réception de tous les canaux de réception, de
la reconstruction de l'image, de ’étalonnage de 'TRM, du calcul des paramétres optimaux
pour l'acquisition de I'image puis de 'enregistrement de tous les résultats. L’étalonnage,
en particulier, la mesure de la fréquence de Larmor, et la correction de By, se faisant
avec le seul ordinateur maitre, n’utilise, en transmission, que le canal § comme présenté
précédemment & propos de l'inhomogénéité du champ By. L’ordinateur maitre est donc
parfaitement autonome, et hormis le fait qu’il n’émet que sur le canal 8, il se comporte

exactement comme n’importe quel systéme IRM Siemens utilisant le logiciel Syngo.

L’ordinateur esclave a pour seule mission de superviser le bon fonctionnement des
amplificateurs 1 & 7, de reporter les erreurs qu’ils peuvent rencontrer, de les commander
en puissance. L’ordinateur esclave a aussi pour mission de vérifier en temps réel que la
puissance émise ne dépasse pas les seuils de sécurité définis par Syngo. Dans la mesure ou
l'ordinateur maitre ne recoit pas toutes les informations venant des amplificateurs 1 & 7,
¢’est a 'ordinateur esclave de faire cette vérification. Avant toute utilisation de 'ordinateur
esclave, il est nécessaire de lancer une séquence de test, pouvant durer plusieurs minutes.
Si cette séquence de test échoue, il peut étre nécessaire de redémarrer le scanner. En parti-
culier, il est nécessaire de désactiver & la main le dispositif de couplage des 8 amplificateurs
utilisé par le scanner IRM en mode monocanal, puis de redémarrer le scanner, avant de

passer en mode multicanal.

Deux méthodes permettent d’utiliser en paralléle I’ordinateur esclave et ’ordinateur
maitre, afin que les tensions indépendantes en sortie des amplificateurs soient correctement
pilotées par 'TRM. La plus simple est celle que nous avons utilisée pour tous les résultats
présentés dans ce mémoire. L’'impulsion est concue et paramétrée & partir de 'ordinateur
maitre. Le scanner IRM vérifie qu’elle ne contrevient pas aux protocoles de sécurité dictés
par Siemens. Le fichier généré lors de la conception de 'impulsion est copié de 'ordinateur
maitre & 'ordinateur esclave. Une fois ce fichier copié, sur 'ordinateur esclave, il est possible
de rentrer manuellement ’amplitude et la phase des signaux s,, pour chaque canal, pour la
compensation statique (signaux déterminés par la minimisation de J dans I’équation 1.3.4,
dans la région d’intérét). On peut ainsi vérifier qu’aucune erreur n’a été commise, et utiliser
les séquences usuelles de 'TRM. Ceci ne permet toutefois pas de produire des excitations de
compensation dynamique. En effet, la compensation dynamique nécessite une variation du
signal s; dans le temps, autre qu’une enveloppe de type sinus cardinal. Or, cette interface
ne permet pas de définir la valeur de s; & tout instant ¢. Ceci explique pourquoi nous nous

sommes concentrés dans la suite sur la compensation statique de 'inhomogénéité de Bi’.

La seconde méthode est plus complexe. Aprés avoir, comme précédemment, exporté les



CHAPITRE 2. MATERIEL ET LOGICIELS 63

parameétres créés par la conception de 'impulsion, vers I'ordinateur esclave, il est possible
de donner & 'IRM la forme exacte de I’'onde RF et des gradients. Pour cela, la forme désirée
doit étre enregistré dans un format binaire, avec un pas de temps défini et une longueur de
fichier proportionnelle & la durée de I'impulsion. Cing fichiers doivent étre créés pour chaque
chaine de pilotage du scanner IRM, les deux premiers définissant "amplitude et la phase
de s; et les trois derniers, la valeur du gradient G dans les trois directions. Pour nos tests
simples, cette technique d’implémentation des impulsions nous semblait trop complexe, et
pas forcément utile pour décrire nos antennes. Nous ne 'avons donc pas utilisée, afin de

minimiser les sources potentielles d’erreur.

Nous voyons donc que 'IRM Siemens posséde un trés grand potentiel pour la concep-
tion d’impulsions pour la transmission paralléle. N’ayant pas eu besoin, pour notre travail,
d’utiliser tout ce potentiel, nous nous sommes contentés d’utiliser les fonctions qui nous
intéressaient le plus, c¢’est-a-dire validant le bon fonctionnement de nos antennes, en trans-

mission paralléle.

2.1.3 Préamplificateurs et commutateurs T/R

Un commutateur Transmission/Réception peut étre considéré comme un interrupteur
4 commande électrique. L’objectif est de basculer une antenne d’un mode de transmission
a un mode de réception, a partir d’'une commande électrique, I. Les commutateurs T /R
ont tous été concus au laboratoire de Neurospin par Marie-France Hang et Eric Giacomini.
Le schéma électronique utilisé est donné dans la figure 2.1.2. Lorsque la commande délivre
une intensité positive, les diodes D1, Doy et Ds laisse circuler la puissance se comportant
comme des circuits fermés. Les lignes T5 et T1 sont des lignes quart-d’onde. Elles permettent
d’inverser 'impédance vue par antenne, du c6té du préamplificateur. Les diodes Do et
D3 générant un court-circuit, 'antenne voit un circuit ouvert du cété du préamplificateur,
impliquant que toute la puissance injectée vers le préamplificateur est réfléchie. Si 'on
utilise deux diodes et deux lignes pour bloquer cette puissance, c¢’est afin de doubler la
protection du préamplificateur. En effet, il est recommandé que la transmission résiduelle,
entre 'amplificateur et le préamplificateur soit toujours inférieure a -40 dB, soit 0,01 %,
afin d’éviter toute surchauffe et détérioration du préamplificateur. La bobine Lq est utilisée
comme passe-bas, afin de protéger la source de la commande des ondes radio-fréquences
émises par 'amplificateur. Les capacités C, C3 et Cy servent de passe-haut, afin de protéger
I’amplificateur et le préamplificateur RF du courant continu produit par la commande I,
la capacité Cy est utilisée de la méme facon pour éviter la propagation du courant continu

de la commande dans I'antenne. Ainsi, lorsque la tension est positive, I’antenne ne voit
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Amplificateur Préamplificateur

F1GURE 2.1.2: Schéma de principe des commutateurs T/R. En transmission, le commuta-
teur envoie la puissance vers ’antenne, et en réception, la puissance recue par I’antenne est
redirigée vers les préamplificateurs. La commutation est commandée & partir de I'intensité

1.

que amplificateur. Lorsque la tension est négative, les diodes D1, Dy et D3 se comportent
comme un circuit ouvert. L’antenne ne voit donc plus 'amplificateur, mais seulement le

préamplificateur.

Ce dispositif permet donc, & partir d’'une source de courant continue, de commuter
entre une utilisation en transmission de l'antenne (intensité positive) et une utilisation en
réception (intensité négative). La commutation des diodes n’est pas influencée par le signal
RF, dans la mesure ou sa fréquence, prés de 300 MHz est beaucoup plus importante que la
vitesse de commutation des diodes. La tension envoyée par la commande est de 'ordre de
5V, ce qui est trés faible, par rapport a la tension injectée par les amplificateurs (supérieure
a 264 V créte). Ce signal est toutefois suffisant pour commuter les diodes, dans un temps
de ’ordre d’une dizaine de microsecondes. Ce temps de commutation fixe la limite de durée
a attendre, entre l'arrét du signal venant de 'amplificateur, pendant la période d’émission,

et le début de la lecture de 1’écho, venant du préamplificateur.

Des mesures ont été réalisées au laboratoire d’électronique radio-fréquence de Supélec.
Les mesures ont montré que le facteur de bruit total était de 1,08 dB. Ces résultats nous
ont semblé trés satisfaisants, meilleurs que les mesures faites avec des commutateurs T /R
commerciaux. L’isolation du préamplificateur par rapport a 'amplificateur atteint -56 dB,
ce qui est supérieur aux -40 dB désirés. Ce dispositif électronique a été intégré au plus prés
de la sortie des antennes, afin de limiter le bruit recu par les cables entre 'antenne et le

préamplificateur. L’ensemble est visible sur la figure 2.1.3.

Les préamplificateurs sont des LNA (low noise amplifier) commerciaux produits par la
société RFMD sous la référence SPF-5122. Leur facteur de bruit est de 0,5 dB a 300 MHz.

Les diodes du commutateur T/R ont un facteur de bruit proche de 0,5 dB également et
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FIGURE 2.1.3: Photographie de I'implémentation physique des commutateurs T /R de 'an-
tenne 8 canaux.

contribuent donc significativement au facteur de bruit total mesuré a 1,08 dB.

2.1.4 Analyseur de réseau vectoriel multiplexé

Il est nécessaire, afin de décrire les antennes, d’évaluer leur fréquence de résonance,
leur impédance, ainsi que leur couplage mutuel. Afin que le maximum de puissance injectée
dans ’antenne soit transmise, il est nécessaire que I'impédance de 'antenne soit la méme
que celle de Pamplificateur, et que la fréquence de résonance soit également la méme que la
fréquence d’émission de I'amplificateur. Nous savons, pour le systéme IRM Magnetom de
Siemens que la fréquence d’émission des amplificateurs est de 297,2 MHz environ, et que
leur impédance d’émission est de 50 2. Il a donc été nécessaire de vérifier que nos antennes

résonnaient a la méme fréquence, et que leur impédance était identiquement de 50 €.

En ingénierie radiofréquence, on définit habituellement une matrice appelée matrice
S, que 'on notera [S], décrivant le comportement des systémes RF. Si l'on suppose que
Pon transmet un signal s, sur le port n de 'antenne, avec une impédance d’entrée 50 (2,
et que ’on recoit un signal st sur le port m chargé par une impédance de 50 {2 également,

[S]pm décrit le ratio complexe s, /s,. Si m = n, [S],, décrit le signal réfléchit par le
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port n lorsqu’on 'alimente avec un amplificateur 50 €2. L’objectif d’un analyseur de réseau
est de mesurer ce ratio s, /s,. Pour cela il est nécessaire qu’il posséde au moins deux
ports, I'un connecté au port n de ’antenne, et le second connecté au port m de ’antenne,
sauf si n = m. Les autres ports de 'antenne doivent étre chargés a 50 €2, par définition
de la matrice S. 1l existe des analyseurs de réseau possédant plus de canaux, mais nous
nous sommes contentés pour nos mesures d’un analyseur a 2 canaux. Cet analyseur & 2
voies portatif est un Anritsu MS2024A. Cet analyseur est certes peu performant, mais

suffisamment rapide et précis pour les mesures de fréquence de résonnance et d’impédance.

Afin d’éviter d’avoir a connecter et déconnecter les 8 ports d’antenne a la main aux
charges de 50 € et aux deux ports de notre analyseur de réseau — ceci use les connecteurs des
ports de ’antenne — nous avons utilisé un systéme informatique permettant d’enregistrer les
données, et de commander des multiplexeurs électromécaniques qui eux-mémes connectent
et déconnectent mécaniquement les dipoles. Les connecteurs des multiplexeurs sont congus

pour supporter quelques dizaines de milliers de connections et déconnections.

L’analyseur de réseau nous a également permis de mesurer le couplage entre les an-
tennes. Le couplage décrit la puissance émise par une antenne et recue par une autre.
Comme nous 'avons expliqué précédemment, les amplificateurs sont tous dotés d’un cir-
culateur. La puissance ainsi regue par les canaux est dissipée par la charge du circulateur.
Connaissant le couplage, on peut donc prévoir la puissance dissipée dans les circulateurs
des autres canaux, lorsqu’on en excite I'un des 8. L’analyseur de réseau permet donc de
faire un bilan global des pertes, que ce soit par réflexion, ou par transmission d’un canal
a l'autre. La récupération des données et 'affichage ont été programmeés sur le logiciel
LabView. Toutes ces données peuvent ensuite étre exportées pour étre analysées avec un

logiciel tiers.

2.2 Outils de simulation de circuits haute fréquence

2.2.1 Ansoft HFSS

Les outils de simulation nous ont permis de concevoir par ordinateur les différentes
antennes exposées dans la suite, afin de les optimiser. L’objectif était donc de prévoir
les champs électromagnétiques produits par les dipoles. D’une part, il était important de
déterminer 'amplitude du champ BT dans la téte, et d’autre part le DAS, c’est & dire le

champ électrique E et la puissance dissipée.

Afin de simuler ces champs, nous avons choisi de nous concentrer sur la méthode des

éléments finis. L’objectif n’est pas ici de décrire précisément 1’algorithme de simulation
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FIGURE 2.1.4: Dispositif de mesure des coefficients de la matrice [S] des antennes. En
haut, "analyseur de réseau vectoriel & 2 canaux mesure au choix la transmission et la
réflexion. En dessous, l'ordinateur permet la commutation entre les canaux mesurés, et
pilote ’analyseur.

par éléments finis appliqué aux champs électromagnétiques, que nous pourrons trouver
par exemple dans le livre [73|, mais de donner les avantages et les inconvénients du code
d’Ansoft HFSS.

Plusieurs raisons ont concouru au choix des éléments finis. Le premier est la forme du
maillage, en tétraédres. Le type de maillage en tétraédre permet de produire un maillage
conforme. Toutes les surfaces planes, quelle que soit leur direction, sont maillées confor-
mément, c’est & dire qu’elles ne coupent par les tétragdres du maillage. Seules les surfaces
courbes doivent étre approximées en polygones. Pour les autres méthodes nécessitant des
maillages cubiques, les surfaces planes obliques, par rapport au repére 3D ne peuvent pas
étre maillées exactement, et nécessitent donc des méthodes de calcul spécifiques, comme le
PBA (pour Perfect Boundary Approximation) pour le logiciel CST Microwaves Studio. Le
deuxiéme avantage est le temps de calcul. En effet, certains codes de calcul par éléments
finis ne résolvent les équations de Maxwell que pour une seule fréquence, a partir des pha-

seurs. Pour les algorithmes de type différences finies ou intégrale finie, le calcul se fait dans
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le domaine temporel, et est ramené, par transformation de Fourier, & une solution fréquen-
tielle. Le nombre de calculs est alors plus important pour ces algorithmes a différence ou
intégrale finie, mais plus simple, nécessitant alors plus de temps, mais moins de mémoire
vive. Enfin, pour 'étude des antennes réseaux, le temps de calcul pour les algorithmes a
différence ou intégrale finie est proportionnel au nombre de canaux indépendants, alors
que pour les algorithmes & éléments finis, le temps de calcul ne dépend pas, ou trés peu
du nombre de canaux indépendants, ce qui est aussi une source de gain de temps pour les

simulations.

Le logiciel de simulation par éléments finis utilisé est commercialisé par la société An-
sys, sous le nom Ansoft HFSS. HFSS posséde deux modes de résolution, 'un en modes
propres, permettant d’obtenir les fréquences de résonance du systéme ainsi que leurs fac-
teurs de qualité, autre en transmission, utilisant des ports de transmission. Toutes les

simulations présentées ont été obtenues avec le second mode.

HESS ne résout les équations de 1’électromagnétisme qu’en champ électrique. Le champ
magnétique est calculé & partir du champ électrique et de I'équation de Maxwell-Faraday,
par dérivation du champ électrique. Le résultat est plus dépendant du maillage, mais pour

des maillages assez denses, la précision est suffisante.

Le modéle anatomique utilisé pour les simulations a été produit a partir des modéles
réalisés par la fondation ITIS, sous le nom "Virtual Family”. Chacun des tissus proposés
dans le modéle initial fourni par ITIS a ensuite été remaillé, afin qu’il soit compatible pour
des calculs par éléments finis. Les tissus dont la dimension était trop faible, et dont le
maillage avec HFSS aurait été trop long a réaliser, ont été supprimés. Les caractéristiques

des tissus ont été compilées dans la littérature.

Le choix d’HFSS vient principalement du fait que c’est un logiciel qui a été validé par
des projets antérieurs, dans le développement de cavités accélératrices & des fréquences
de 80 & 1300 MHz, au laboratoire dans lequel s’est déroulée ma thése. Il est simple d’y
concevoir des modeles, grace a une interface de conception simple d’utilisation permettant
de visualiser immédiatement le résultat, et qui informe des erreurs potentiellement com-
mises par l'utilisateur (chevauchement de différents objets en particulier). HFSS produit
son propre maillage, qu’il affinera autant de fois que nécessaire, afin d’améliorer la conver-
gence de l'algorithme et ainsi d’améliorer la précision de la simulation. Pour le maillage, le
logiciel n’est pas en mesure d’utiliser plus d’un seul processeur, mais avec la licence multi-
processing, pendant la phase de calcul des champs, tous les processeurs de 'ordinateur

sont utilisés.
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En pratique, toutes les simulations suivantes ont été obtenues & partir d’un maillage
initial possédant 300 000 tétraédres. Six affinements ont été réalisés au minimum, avant
d’extraire les cartes de champ finales. A chaque itération, le nombre de tétragdre augmente
de 20% afin d’obtenir 900 000 tétraedres a la derniére itération. La mémoire vive dévolue
au calcul est au maximum de 92 Go. Le temps total d’exécution de la simulation est de

Pordre de 10 heures.

HFSS propose une méthode dite de balayage, qui permet d’estimer la fréquence de
résonance & l'entrée du port de chaque élément d’antenne, méme si la simulation a été
effectuée en dehors de cette fréquence de résonance. Ainsi, & la fin de chaque itération,
avant d’affiner le maillage, la fréquence de résonance & ’entrée de chaque port est estimée.
Afin que le résultat de simulation soit le plus précis possible, il est préférable de simuler
les cartes de champ a la fréquence de résonance de 'antenne. A partir de la fréquence
de résonance de chaque dipole de ’antenne, nous avons donc fait calculer la fréquence
de résonance moyenne des dipdles émetteur, avant que HFSS affine le maillage et lance

Iitération avec, pour fréquence de calcul, la fréquence de résonance moyenne.

Les phaseurs de champs H (I’excitation magnétique) et E sont alors exportés a partir
d’un pavé centré sur la base du crane, et de dimensions 225 x 225 x 325 avec une résolution
de 5 mm. L’export se fait dans un fichier texte ASCII avec le format suivant :

— 3 premiéres colonnes : position du champ, dans les directions x, y et z.

— Colonmnes 4, 6 et 8 : partie réelle du champ, dans les directions x, y et z.

— Colonnes 5, 7 et 9 : partie imaginaire du champ, dans les directions z, y et z.

La conductivité du milieu est déduite des cartes de champ J (intensité volumique) et E.
Ces cartes sont ensuite importées dans MATLAB afin de calculer le champ B et le DAS,
en tout point. En effet, les capacités de traitement des champs électromagnétiques sont
trés limitées dans HEFSS. Il est possible d’estimer le champ Bf dans la mesure oil c’est
une combinaison linéaire des champs B dans les directions z et y. Pour les calculs plus
complexes, par exemple pour le calcul de DAS, HFSS n’est pas suffisamment stable et le
temps de calcul devient trop important. C’est pourquoi tous les traitements plus complexes
ont été faits & partir de MATLAB.

2.2.2 Ansoft Designer

De la méme société, nous avons également utilisé le logiciel Ansoft Designer. Ce logiciel
n’est pas un outil de simulation en 3D, contrairement & Ansoft HFSS, mais permet de

simuler des circuits électromagnétiques. Ce logiciel a deux intéréts principaux :
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— Il permet de simuler des circuits électroniques d’adaptation en impédance ("mat-
ching”) ou d’accord en phase ("tuning”) possédant des éléments discrets. Tous les
circuits électroniques détaillés dans la suite ont été validés avec Ansoft Designer.
Il est ainsi possible de simuler tous les circuits possédant notamment des lignes de
transmission, des résistances, condensateurs et bobines, et de simuler les défauts
éventuels de ces éléments, comme des facteurs de qualité, des comportements para-
sites & haute fréquence, etc. Sans Ansoft Designer, il aurait été possible de simuler
leur comportement avec Ansoft HFSS, mais cela aurait été bien plus long. De plus,
la fonction "push excitation” permet de lier le circuit électronique d’Ansoft Designer
aux champs en 3D d’Ansoft HFSS, ce qu’on appelle généralement co-simulation.
Ainsi, il est possible d’optimiser tous les paramétres du circuit discret, en particulier
les condensateurs ajustables, avec Ansoft Designer, a partir des fonctions "tuning”,
et d’injecter le résultat dans Ansoft HFSS, afin d’observer la carte de champ ob-
tenue aprés accord. Il est ainsi possible de vérifier si les modifications du circuit
électronique tendent & augmenter, diminuer le champ, tendent & le déphaser, ou &
modifier sa répartition. Nous avons vu que tous ces parameétres étalent importants
afin de décrire les antennes, aussi bien le rapport signal sur bruit, que leur capacité
a ajuster I’angle de bascule. Et nous verrons dans la suite, que le circuit électronique
de tuning et matching peut potentiellement modifier la forme du champ.

— Ansoft Designer permet de simuler des circuits en 2 dimensions, éventuellement sur
plusieurs couches. On peut ainsi simuler les circuits de type "microstrip” et "stripline”,
décrits dans 28], par la méthode des moments, qui permet d’obtenir des résultats
bien plus rapidement qu’une simulation avec Ansoft HFSS. Ceci a été utilisé afin
de simuler le comportement des coupleurs hybrides que nous avons concus pour le
pilotage de 'antenne. De la méme fagon que précédemment, il est possible de lier
les résultats des simulations en 2 dimensions obtenus avec Ansoft Designer, aux
simulations en 3D d’Ansoft HFSS, par la méme fonction “push excitation”.

Ansoft Designer a donc permis d’estimer la différence entre les circuits parfaits, décrits
dans la troisiéme partie, et les circuits comportant des défauts et des facteurs de qualité
non infinis. Les résultats des co-simulations produites par Ansoft Designer et HFSS seront

indiqués, afin de valider 'implémentation des circuits radiofréquences auxiliaires.

2.3 Environnement de calcul et traitement numérique

Pour finir ce chapitre portant sur le matériel et les logiciels, nous nous intéresserons

au logiciel MATLAB qui a fourni tous les résultats de comparaison entre les antennes.
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2.3.1 MATLAB

MATLAB est un logiciel distribué par MathWorks qui fournit principalement des mo-
teurs de calcul numériques, et une interface de programmation simple. Il est distribué avec
un grand nombre d’options, appelées Toolbox, donc certaines seront présentées dans la
suite. Sans option, MATLAB n’est pas capable de proposer des résultats de calcul formel,

et permet principalement de résoudre des problémes matriciels, c’est & dire linéaires.

Toute variable est représentée dans MATLAB comme un tenseur, d’ordre 0 (nombre
réel ou complexe), 1 (vecteurs), 2 (matrices) ou supérieur. Les opérations terme par terme
(addition, multiplication, division, etc.) sont disponibles pour tous les ordres de tenseur.
Certaines opérations ne sont disponibles que pour les matrices, comme la multiplication

matricielle, ’exponentielle matricielle, 1a norme.

Il est possible d’intégrer des fonctions écrites en C 3 MATLAB, & partir du compilateur
MEX. MEX est un compilateur, associé aux compilateurs C déja installés sur 'ordinateur,
permettant d’utiliser des fonctions C avec MATLAB, aprés un minimum d’adaptation
du programme C initial. Les erreurs de programmation en langage MATLAB n’entrainent
généralement pas d’instabilité grave de 'ordinateur, alors que les erreurs de programmation
en C, concernant en particulier la gestion de la mémoire, peuvent entrainer des instabilités
importantes du systéme comme une immobilisation d’une partie importante de la mémoire
vive (ou fuite de mémoire) et le gel de 'ordinateur. Ainsi, la compilation de programmes
en C avec le compilateur MEX est risquée et n’a été utilisé que pour le calcul rapide du
DAS et ’extraction des fichiers bruts provenant du scanner IRM. L’utilisation de MEX
permet de réduire le temps de calcul, 1&4 ot MATLAB n’est pas optimisé par défaut, par
exemple pour le calcul du DAS moyen sur 10g. Le compilateur MEX permet, comme
expliqué précédemment, de réutiliser simplement des programmes déja écrits en C, afin
de les utiliser sur MATLAB. Pour la lecture des fichiers bruts provenant de 'IRM 7T
Magnetom, un programme avait été développé en C, par les chercheurs de Neurospin,
permettant de lire les fichiers bruts avant reconstruction, dans ’espace k. Ce programme a
pu étre compilé avec MEX pour étre réutilisé avec MATLAB. Les données brutes acquises
dans D'espace k ont été reconstruites dans MATLAB avec notre propre programme de

reconstruction.

En plus du logiciel standard MATLAB, nous avons acquis une ToolBox pour la lecture
des fichiers d’image et 'analyse des images. Cette ToolBox permet d’ouvrir en particulier
les images au format DiCom (Digital Communication), qui est le format standard pour les
images d’exportation des systémes d’imagerie médicale. En particulier, avant programma-

tion de notre propre routine de reconstruction, nous avons ainsi pu lire les fichiers DiCom
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générés par le scanner IRM. Enfin la ToolBox d’analyse d’images a permis de fournir
quelques images débruitées a partir du filtre de Wien, utilisé en particulier pour débruiter

les résultats des mesures de sensibilité en réception.

2.3.2 Modules d’optimisation

Une seconde ToolBox a été acquise et a trés fréquemment été utilisée pendant le
déroulement de la thése, la ToolBox d’optimisation de MATLAB. Cette ToolBox nous a
permis d’optimiser les paramétres des séquences de compensation statique et dynamique
présentées dans la suite, ¢’est pourquoi une description plus en détail de ses fonctions nous
parait nécessaire. Les trois fonctions principalement utilisées dans cette ToolBox sont les

fonctions "lsqnonlin” et ” fmincon”.

Isqnonlin a été utilisé pour toutes les optimisations sans contrainte. L’idée est de donner
un objectif ayyj, d’angle de bascule, de définir une séquence, donnant un angle de bascule
Q5eq dépendant un ensemble de parametres {p;}. Le but est de minimiser la différence
|tohj — Qseq|- On choisit une région d’intérét (ROI) dans I'espace, ou cette différence sera
minimisée. Cette région d’intérét est définie par une liste, ou index, idx, des points de
la grille ou la mesure de B a été obtenue dans la ROI. En donnant pour argument
|topj (idx) — ugeq(ida)|, et un parameétre de départ {p;} a la fonction lsgnonlin, on obtient

un minimum local de la fonction de minimisation discrétisée Jg;s :

. . 2
Jais = g (avopj(ida) — auseq(idx))”. (2.3.1)
idx
L’optimisation se fait donc sur un espace discrétisé, mais on peut considérer, si la mesure a
été faite avec une résolution suffisante et dans une grille réguliére, dans les trois directions de
I’espace cartésien, que la minimisation de la fonction discréte Jy;s est quasiment équivalente

A la minimisation de la fonction continue :
T= [ (@) = () (232)
ROI

ou 7 est la position de 'espace.

Isgnonlin ne fournit qu’un minimum local de cette fonction. L’algorithme par défaut,
“trust-region-reflective”, ne permet pas de résoudre ce genre de probléme si le nombre de
paramétres est inférieur a la taille de I'index idx. Par conséquent, I’algorithme utilisé par
MATLAB est I'algorithme de Levenberg-Marquardt [68]. Cet algorithme n’admet aucune
contrainte pour la fonction lsqgnonlin telle qu’implantée dans MATLAB, ¢’est pourquoi il

n’a été utilisé que pour les optimisations sans contrainte. Notons que I’algorithme [sqgnonlin
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n’accepte pour parameétres que des valeurs réelles. Il n’est donc pas possible de donner
pour paramétres les valeurs des signaux complexes s;. Dans tous les cas oli 'on cherche
& optimiser des paramétres complexes, ces parameétres ont été séparés en partie réelle et
partie imaginaire. L’angle de bascule ayeq est donc calculé a partir de la partie réelle et

imaginaire des s; en fonction de la méthode de compensation utilisée.

Pour les optimisations avec contrainte, nous avons utilisé la fonction fmincon. Cette
fonction n’accepte pas non plus pour parameétres des valeurs complexes et demande un
point de départ pour l'optimisation. Contrairement a la fonction [sgnonlin, la fonction
fmincon ne propose qu’une optimisation scalaire, le résultat ne peut donc pas étre un
vecteur ou un ensemble de valeurs |aop; — useq| comme précédemment. L’optimisation se
fait alors directement sur la valeur Jy;s de I’équation 2.3.1. L’intérét de cette fonction, est
que l'on peut y ajouter des contraintes, notées c. Les contraintes sont définies dans une
fonction séparée de Jy;s, & partir des mémes parameétres a optimiser {p;} et ont toujours
été des inégalités. Pour la puissance, la contrainte ne doit pas dépasser une puissance
maximale acceptable. L’algorithme de calcul utilisé avec la fonction MATLAB fmincon
est 'algorithme "active-set”. Avec cet algorithme, la fonction fmincon évalue I’hessien de
Jais ainsi que ’hessien de la contrainte ¢, afin de déterminer un minimum local de Jg;,

vérifiant c. L’algorithme complet est décrit plus précisément dans les articles [74, 75].

2.4 Reésumé de la partie matériel et logiciels

Nous avons donc présenté dans cette partie les différents équipements et outils logiciels
qui ont été utilisés tout au long de la these et dont les résultats sont présentés dans la
derniére et principale partie du manuscrit. D’une part, nous avons pu donner quelques idées
des performances du scanner IRM qui nous a permis de valider les antennes développées, et
nous avons présenté I’analyseur de réseau et les commutateurs T/R utilisés. D’autre part,
nous avons pu décrire briévement les logiciels qui ont été utilisés. Nous nous référerons
réguliérement dans la suite aux logiciels précédents, Ansoft HFSS, Ansoft Designer et
MATLAB, et aux fonctions utilisées dans ces logiciels. Les modéles de simulation HFSS
utilisés seront autant que possible illustrés. Les images de cerveau et de fantéme, qu’elles
représentent des cartes de champ, des résultats expérimentaux ou de simulation proviennent

toujours d’un post traitement avec MATLAB.



Chapitre 3

Travaux de recherche et démarche

3.1 Antennes réseaux, critéres de comparaison sommaires

3.1.1 Architecture des dipodles

Avant mon arrivée en thése, un premier prototype d’antenne & transmission paralléle
avait été construit, sans avoir été testé. La premiére étape a donc été de valider ’architec-
ture de ce premier prototype, puis nous avons cherché & ’améliorer & partir des simulations

et d’expériences avec le scanner Siemens.

Dans toute la suite du mémoire, les différentes antennes fabriquées seront nommeées
sous le méme format. La premiére lettre code la fréquence de résonance de l’antenne,
A pour 2972 MHz (c’est-a-dire pour 'IRM 7 T) et B pour 500 MHz (c’est-a-dire pour
PTRM 11,7 T). Le premier nombre désigne le nombre de dipoles indépendants de 'antenne.
Le deuxiéme nombre, séparé du premier par un point indique la version d’antenne, et
éventuellement, un troisiéme nombre peut indiquer une variante de la version. L’antenne
ayant été construite avant mon arrivée en thése sera appelée antenne A8.0, elle a été
accordée & 297,2 MHz et posséde 8 dipoles indépendants. Son numéro de version est 0,

dans la mesure ou elle est issue d’une étude préliminaire au début de la thése.

3.1.1.1 Premiére architecture : Elément rayonnant sur diélectrique

A un champ principal By, on associe une fréquence de résonance, dite fréquence de
Larmor (Cf. équation 1.1.10). L’objectif de la thése est de développer une antenne a 7 T
et une antenne a 11,7 T, la fréquence de Larmor étant environ de 300 MHz et 500 MHz
respectivement, correspondant & une longueur d’onde de 100 et 60 cm dans ’air. Deux

types d’antennes existent principalement, les antennes dites boucles, et les résonateurs

74
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linéaires, monopdles et dipoles. A bas champ (By < 1,5 T), les antennes boucles émettent,
en champ proche, un champ magnétique intense, qui décroit rapidement en champ lointain.
Les résonateurs linéaires émettent un champ électrique intense en champ proche, qui décroit
rapidement en champ lointain. On observe donc qu’a trés bas champ, les antennes boucles
sont les plus efficaces, alors qu’a plus haut champ, ou la longueur d’onde est proche de la
taille de la téte, les résonateurs linéaires sont plus performants [76]. Ce que I’on montre en
plus est que les résonateurs linéaires sont moins couplés entre eux que les antennes boucle.
L’article de Gregor Adriany [64] montre que le couplage mutuel pour les boucles atteint
-5 dB pour une antenne & 8 voies, contre -9 dB a -14 dB pour un résonateur linéaire,
en fonction de sa géométrie. Ce probléme peut étre résolu en découplant les voies, mais
plus la fréquence est élevée, plus le découplage est complexe, variable d’un patient & un
autre, et les composants du découplages présentent plus de pertes. Nous avons donc choisi
de ne pas découpler les voies de ’antenne, et donc de choisir la technologie possédant
le plus faible couplage mutuel. En réception, la technologie du résonateur linéaire permet
d’atteindre des facteurs d’accélération plus importants [27, 76], et en transmission paralléle,
sans découplage, ils limitent les pertes par couplage mutuel. C’est ce qui a dirigé I’étude
du prototype A8.0 vers I'utilisation de résonateurs linéaires, plutot que vers l'utilisation de

boucles.

Le choix des dipdles, plutdét que des monopoles tient en la configuration spatiale du
champ rayonné. L’analyse de Ray Lee |76] sur les antennes de type "Planar Strip Array” (ou
PSA), montre que les champs les plus intenses sont produits par les antennes monopoles
ou quart d’onde, mais que ce champ est moins homogéne dans la direction du champ
By. Les résultats obtenus sont décrits dans la figure 3.1.1. Les antennes dipdles telles que
nous les avons congues pour 'antenne A8.0 et A8.1 sont composées de deux antennes
monopdles telles que décrites par la figure 3.1.1.b, ¢’est & dire avec une terminaison non
connectée a la masse, et sont placées sur chaque élément émetteur dans le but que le champ
magnétique soit maximal au centre de la téte. Les deux monopdles sont reliés en leur point
d’alimentation, afin de former une seule et unique bande métallique, que nous nommons
dipole. L’idée est donc d’utiliser les avantages des monopo6les sur une antenne plus longue,
et de concentrer le champ Bf au centre de la téte. Le schéma des antennes AS8.1 sera

expliqué plus précisément dans la suite.

Concernant les dimensions de ces deux types de résonateurs linéaires, pour une antenne
quart d’onde, la longueur de ’antenne doit mesurer le quart environ de la longueur de ’'onde
dans le milieu. Typiquement, si 'antenne est fabriqué sur un support Téflon, possédant

une permittivité électrique relative de 2.1, la longueur de 'antenne doit étre 25 cm//2.1 ~
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FIGURE 3.1.1: (a-c) Images coronales et (d-f) profils d’intensité correspondants, acquis pour
un fantéme cylindrique d’eau orienté parallélement aux résonateurs linéaires, & la méme
distance des éléments rayonnants. L’image (a) a été obtenue avec une antenne dipolaire
telle que décrite par Ray Lee, et les images (b) et (c¢) avec des antennes monopoles, non
connectée & la masse (b) et connectée & la masse (c). Source : Planar Strip Array for MRI,
by Ray Lee et al.

17cm a7 Tet 10 cm &4 11,7 T. De la méme facon, pour une antenne demi-onde sur support
Téflon, la longueur de l'antenne mesure environ la moitié de la longueur de l'onde, soit
34 cm a7 T et 20 cm a 11,7 T environ. On s’attend donc & éclairer plus facilement la
base et le sommet du cerveau avec une antenne de type demi-onde. La longueur d’onde
aux champs trés élevés étant de 'ordre de grandeur de la taille de la téte, la réalisation
de ces antennes demi-onde ne pose pas de soucis en pratique. En comparaison, a 1,5 T, la

longueur de I’antenne demi-onde atteindrait 1,5 m ce qui n’est plus réalisable simplement.

On voit donc a partir de ces premiéres considérations que les antennes boucles et
les antennes quart d’onde sont intéressantes pour I’étude de la téte a des champs faibles,
inférieurs & 1,5 T : dimensions raisonnables de I'antenne, meilleure sensibilité pour les
antennes boucles. Pour obtenir des images IRM du dos, on voit dans le travail de Ray Lee
que l'utilisation d’antenne demi-onde devient plus intéressante : meilleure homogénéité,
dimension de I'antenne comparable & la dimension du dos. A 7 T et 11,7 T, la réduction de
la longueur d’onde renforce les avantages de I’antenne demi-onde, et le gain important en

S/B des antennes demi-onde, atténue l'intérét des antennes boucles. La premiére antenne
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prototype, A8.0, ayant déja donné de bons résultats en termes de champ magnétique, c’est
donc ce type de technologie que nous avons décidé d’utiliser pour notre premier prototype

d’antenne pour la téte, A8.1, premier prototype sur lequel j’ai travaillé.

Une fois la structure demi-onde choisie, le premier probléme qui se pose est ’alimen-
tation de ’antenne. La puissance est délivrée par le scanner a travers un cable coaxial, la
puissance radio-fréquence est donc confinée entre un conducteur cylindrique central, et un
blindage métallique, relié 4 la masse. Ce type d’alimentation, avec blindage relié & la masse,
est appelé alimentation asymétrique. L’antenne demi-onde est une antenne que ’on sou-
haite symétrique. Cette symétrisation de I’antenne permet d’obtenir un champ symétrique
possible, et plus homogéne sur la longueur de 'antenne. Afin d’obtenir une alimentation
symétrique, il est nécessaire de réaliser un circuit de conversion, nommé circuit balun pour
"balanced-unbalanced”, symétrique-asymétrique. Le méme schéma de balun a été utilisé

pour toutes les antennes.

Le schéma du prototype A8.1 est décrit dans la figure 3.1.2. On y retrouve le balun
décrit précédemment, dont le substrat (2) englobe deux lignes de transmission (3) et (4).
Trois plaques de substrat sont nécessaires, I'une entre le blindage inférieur et la ligne (3),
une seconde entre la ligne (3) et la ligne (4) et une derniére entre la ligne (4) et le blindage
supérieur situé entre (2) et (10). La ligne (3) est alimentée par le cable coaxial & son ex-
trémité gauche. Le blindage du cable coaxial est connecté au blindage du balun, entourant
le balun (9). La ligne de transmission (3) n’est pas connectée directement & la ligne de
transmission (4) mais l'alimente par couplage capacitif. Afin que cette alimentation soit
optimale, il est préférable que la longueur et la largeur des lignes (3) et (4) soient impor-
tantes. La ligne (4) est coupée en son centre, les extrémités les plus a droites et & gauches
au blindage sont reliées au balun. Ainsi les deux parties de la ligne (4) sont alimentées
par couplage capacitif. C’est ce dispositif qui permet de symétriser 'alimentation injectée
dans la ligne (3). Au niveau du point (5), c’est-a-dire au niveau de la coupure de la ligne
(4), se trouvent les deux alimentations du résonateur demi-onde (7). Cette alimentation
se fait en deux points, séparés par une distance ajustée grice a la simulation, permettant
de modifier 'impédance de 'antenne & la valeur souhaitée, c’est-a-dire 50 2. Les points
d’alimentations se trouvent donc connectés aux deux extrémités centrales des deux réso-
nateurs quart-d’onde (4) du balun, c’est a dire 1a ou U'intensité est la plus importante. Le
couplage entre les résonateurs quart-d’onde (4) et le résonateurs demi-onde (7) est donc
principalement un couplage inductif au niveau du point (5). Les deux parties du résonateur
demi-onde (7) se comportent comme deux antennes quart-d’onde, telles que décrites par

Ray Lee, ainsi, le champ magnétique est fort au centre du dipdle, décroissant lentement
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FIGURE 3.1.2: Schéma du dipole (1) réalisé pour le prototype A8.1. Le balun est composé
d’un substrat (2), de deux lignes de transmissions (3) et (4) dont l'une (4) est coupée au
centre, et reliée & deux points d’alimentation (5) au résonateur linéaire (7). Afin de réduire
la taille du résonateur, ses extrémités (6) et (8) sont en forme de méandres. L’ensemble
est blindé (9), et pour le prototype A8.1, le résonateur (7) est soutenu par une plaque
supplémentaire (10) utilisant le méme substrat que le balun (2).

vers les extrémités. La partie émettrice du dipole est elle-méme déposée sur un substrat
(10) du méme matériau que le substrat du balun. En pratique, nous avons utilisé, pour le
dipole A8.1, le substrat TLX de Taconic, qui posséde une permittivité relative de 2,5 et
un facteur de dissipation inférieur a 1-1073. Pour ces valeurs, la dimension du résonateur
linéaire est de 33 cm. Afin de réduire la taille totale de du dipéle de transmission, trop
importante par rapport a la taille de la téte, les extrémités (6) et (8) ont été repliées en

méandre pour I'antenne AS8.1.

Pour tous les prototypes, hormis le prototype AS8.0, le balun a été blindé, afin d’éviter
que les monopdles de la ligne (4) rayonnent hors du balun, et d’augmenter le couplage entre
(3) et (4). Différents blindages ont été testés, le premier blindage, pour le prototype AS8.1,
est composé sur ces deux faces d'un dépdt de cuivre recouvert d’une trés faible épaisseur
d’étain protégeant le cuivre de 'oxydation et facilitant les soudures (quelques microns de
cuivre pour moins d’un micron d’étain), sauf au niveau de 'alimentation centrale. Les

tranches ont été blindées avec du ruban adhésif de cuivre. Ce blindage s’est révélé peu
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solide, le ruban adhésif ayant tendance & se décoller. Pour le prototype A8.2, ’étamage
a étain sur les deux faces a été remplacé par un étamage & I'argent, moins résistant a
I’oxydation, mais plus conducteur que I’étain. Les bords ont été argentés avec une peinture
chargée en argent. Comme précédemment, il était d’une part difficile d’appliquer la peinture
argentée, et d’autre part, la peinture s’écaille et se détache lorsqu’on insére le dipéle dans
la coque de 'antenne. Pour le dernier prototype réalisé & 297,2 MHgz, le prototype A12.1,
des trous ont été réalisés autour de chaque plaque, au plus prés des bords. Les trous sont
meétallisés entre le plan de masse supérieur et inférieur par un dépot électrolytique de cuivre

de 18 microns.

Le balun est donc composé de trois plaques, et dans ce premier design, une quatriéme
plaque est placée au-dessus de ces trois plaques pour supporter ’antenne demi-onde. Cette
plaque est thermocollée sur le blindage de la face supérieure du balun. Le résultat méca-
nique est une superposition de 4 plaques dont on peut voir une image pour le prototype
A8.1 dans la figure 3.1.3. Sur cette photo, on ne voit que la partie supérieure, c’est a dire le
résonateur demi-onde, gravé sur le substrat de Taconic TLX. Sur la tranche du dipoéle, on
observe le ruban adhésif de cuivre. A droite, se situe I'arrivée de puissance, ici un connec-
teur SMB droit, et des composants passifs, sur lesquels nous reviendrons dans la suite. Les
deux points d’alimentation du résonateur linéaire se situent au centre de celui-ci, distants
d’environ 4 cm, et réalisés par deux séries de 3 trous métallisés. La distance nominale, ici
4 cm, entre les deux points d’alimentation a été déterminée par simulation. La taille totale
de la ligne demi-onde résonnante a été concue un peu trop longue, afin que ’on puisse la
régler précisément a la fréquence souhaitée, en en rognant les extrémités avec une meule.
Ainsi, la fréquence de résonance initiale était inférieure a 297,2 MHz, et en rognant les

extrémités des méandres, la fréquence augmente, jusqu’a obtenir la fréquence désirée.

Le premier prototype réalisé avant le début de la thése, A8.0, est composé de quatre
plaques de Téflon de 3 mm d’épaisseur chacune sur lesquelles était collées des rubans
adhésifs de cuivre. Les plaques étaient tenues et compressées par une armature en PVC,
visible sur la figure 1.3.1, afin que le contact entre les différents éléments cuivrés soit
assuré, en particulier au niveau de 'alimentation symétrique de 1’élément raisonnant. La
bande supérieure rayonnante est donc a la fois en contact avec le Téflon d’un c6té, et en
contact avec la coque en PVC de 'autre. Sa longueur est de l'ordre de 35 cm, due a la
permittivité relative du Téflon et du PVC. Aprés quelques réglages consistant a raccourcir

progressivement cette longueur, le dipéle résonnait bien & 297,2 MHz comme désiré.

J’ai donc participé aux premiers essais de ce prototype, dont la fabrication a été achevée

lorsque la thése a commencé. Deux défauts importants sont apparus immeédiatement. Son
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F1GURE 3.1.3: Photographie du dipole A8.1 réalisé par thermocollage de 4 plaques de
stratifiées TLX (Taconic).

premier défaut est sa dimension : 'antenne est trop longue pour faire centrer le cerveau
ou le fantéme sur l'isocentre de 'aiment By en raison notamment d’une butée sur le lit du
patient dans la configuration prévue ou les cibles RF sortent a I’arriére. Par conséquent,
il fallait installer 'antenne retournée, les cables sortant vers l'avant, pour les tests sur
fantomes. Aussi, les tests sur volontaires devenaient impossibles en raison de la grande
distance entre l'ouverture arriére de ’antenne et le centre des dipoles. Son second défaut
réside en sa fragilité mécanique. L’TRM vibre fortement, en particulier pour des séquences
demandant des gradients de champ importants [77]. Les vibrations ont alors tendance a
disjoindre les plaques de Téflon, et a décoller les rubans en cuivre. Il faut alors démonter

et remonter ’antenne, en calant les dipoles avec des morceaux de plastique.

De cette toute premiére expérience, nous avons tiré deux conclusions importantes,
d’une part, la conception mécanique de I’antenne doit étre suffisamment solide pour pou-
voir supporter les vibrations, d’autre part, il est nécessaire de trouver une solution pour
raccourcir la longueur du dipole. C’est & partir de ces conclusions que nous avons dévelop-
pée Vantenne AS8.1, telle que présentée dans la figure 3.1.2. Les méandres aux extrémités
réduisent la longueur linéaire, d’un bout & 'autre du dipole, & 29 cm. Le substrat TLX
présente certes des pertes b fois plus élevées que le Téflon, mais est plus résistant, grace a

son renforcement avec des fibres de verre. Au lieu de tenir les quatre plaques en les com-
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FiGURE 3.1.4: Schéma simplifié d’un résonateur linéaire demi-onde avec balun. I’antenne
demi-onde est une plaque métallique rectangulaire de longueur Ld+ L+ Ld. Les deux points
d’alimentation du résonateur linéaire sont placés aux extrémités de la longueur L et sont
reliés & I’alimentation par un transformateur & une entrée et deux sorties. Le transformateur
est en pratique construit avec deux lignes couplées, et est appelé balun. Le blindage permet
de protéger le balun, et de diriger la puissance émise par I’élément rayonnant vers la téte
du patient. La longueur L permet de régler I'impédance du résonateur, et Ld la fréquence
de résonnance de ’antenne.

primant, nous avons choisi de les coller, ce qui est possible avec le TLX était impossible
avec le Téflon. Le Téflon est extrémement difficile & coller, et il tend & se décoller facile-
ment sous l'effet des vibrations. La société Taconic qui produit ce substrat commercialise
également des films pour le thermocollage. Une fois le montage réalisé avec ces films placés
entre les plaques, ’ensemble est chauffé & une température de 220° pendant une demi-heure
avant refroidissement. Le résultat obtenu est impossible & décoller, sans détruire le dipole.
L’ensemble se révele extrémement solide et peut supporter des chocs importants, comme

des chutes, sans que la fréquence ou l'impédance en soit affectées.

La figure 3.1.4 schématise le fonctionnement de nos résonateurs linéaires. La fréquence
de 'antenne peut étre réglé en modifiant la dimension Ld, et le couplage de ’antenne au
générateur peut étre réglée avec L. Cette technologie n’utilise aucun élément discret qui ne
soit pas possible & simuler précisément par ordinateur. De plus, le couplage et la fréquence

changent peu d’une téte a 'autre grace au balun enterré.
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3.1.1.2 Deuxiéme architecture : Elément rayonnant cantilever

Nous avons observé avec le prototype A8.1, que, malgré la grande qualité du substrat
utilisé, une partie importante de la puissance injectée était dissipée entre le blindage du
balun (qui est également le plan de masse du balun) et la ligne demi-onde résonnante.
L’idée a donc été de supprimer le substrat entre le balun et I’élément émetteur. Les qualités
diélectriques de 'air sont excellentes, on peut supposer, si le taux d’humidité est inférieur
ou égal a 80%, que l'air est un isolant parfait. En soutenant ’antenne avec seulement
deux plots & ses extrémités, les pertes ne se situent plus que sur ces deux plots. La figure
3.1.5 montre une vue éclatée compléte du dipéle tel que réalisé pour le prototype AS8.2.
Les deux points d’alimentation symétriques (136) et (137), contrairement & Pantenne A8.1,
ressortent dans l'air par 'ouverture (118). Tous les éléments (C1), (C2), (140) et (103) sont
dans lair. En particulier, le dipole rayonnant (103) est dans l’air, n’ayant pour contact que
(C1) et (C2). Le plot (140) est un renfort diélectrique qui n’est pas indispensable et qui

n’a donc pas été monté sur les dipoles A8.2.2.

Deux modeéles différents du dipéle A8.2 ont été fabriqués, que 'on appellera A8.2.1
et A8.2.2. Le dipdle représenté dans la figure 3.1.6 est le dipole A8.2.1. Il se caractérise
d’une part par la forme du dipbdle supérieur, plié deux fois dans le sens de la longueur, et
par les condensateurs situées aux extrémités. Les pliages étaient censés empécher 1’élément
rayonnant de vibrer, mais finalement, nous avons observé que I’épaisseur de la plaque de
cuivre formant cet élément rayonnant était suffisante pour qu’il ne vibre pas, méme sans
étre plié. Ces pliages n’ont donc pas été réalisés pour les dipoles A8.2.2. De plus, la position
des plots aux extrémités du dipdle ne permet pas facilement d’allonger ou de raccourcir
I’élément rayonnant, afin de I’accorder a la fréquence souhaitée. En choisissant un élément
rayonnant plat, qui dépasse des plots, et en fabriquant des languettes de cuivre de la
méme largeur, d’environ 4 cm de longueur, et de moins d’1 mm d’épaisseur, nous avons
pu mettre au point un systéme de réglage plus simple a réaliser. De maniére générale,
pour tous les dipdles A8.1 a4 A12.1, deux dispositifs de réglage peuvent étre utilisés, 'un
appelé réglage grossier, et 'autre appelé réglage fin. Le réglage grossier consiste pour le
dipole A8.1 a rogner les extrémités de la ligne résonnante avec une lime diamant, le réglage
fin consiste & faire varier les condensateurs réglables, sur lesquels nous reviendrons dans
la suite. Notons que le réglage grossier est définitif, une fois la capacité rognée, il n’est
pas possible de revenir en arriére. Comme pour le dipole A8.1, les dipdles A8.2.1, A8.2.2
et A12.1 ont un systéme de réglage fin, grace aux condensateurs ajustables, mais nous
verrons dans la suite que ce réglage ne permet de faire varier la fréquence d’accord que sur

une plage de 'ordre du MHz. Pour le dipdle A8.2.2, les languettes placées aux extrémités
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FIGURE 3.1.5: Vue éclatée d’'un dipdle de l'antenne A8.2. Le substrat du balun (120) est
composé de deux lignes, dont 1'une est coupée au centre (133), (131), (132). Le balun est
protégé par un blindage sur ses 6 faces : (111), (112), (113), (114), (115), (116). La ligne
supérieure (131), (132) est connectée a ses extrémités au blindage (134), (135) et alimente
au centre (136), (137) le dipole (103). Le dipole n’est pas en contact avec le blindage (111)
mais est supporté a ses extrémités par deux plots (Cl) et (C2) et au centre par (140).
Le circuit auxiliaire d’accord en fréquence et d’adaptation en impédance (150) posséde ses
propres pistes (138), (139) pour relier les différents éléments (151), (152), (153), (154).

permettent d’obtenir un réglage grossier & 0,5 MHz prés, mais sur une large bande de
fréquence (20 MHz environ). Sur le dipole A8.2.1, ce systéme de languettes n’existe pas, il
est donc impossible de produire un tel réglage grossier, sauf a limer la partie supérieure en
cuivre des plots capacitifs aux extrémités. C’est ce que nous avons fait, mais avec beaucoup

de difficulté, et avec une précision inférieure a 0,5 MHz.

La difficulté que présente un tel assemblage est que la longueur de ’antenne nécessaire
pour la faire résonner est en théorie de 50 cm dans air (la moitié de la longueur d’onde).
Comme nous le verrons ensuite, nous souhaitions encore diminuer la taille des dipodles

pour augmenter le nombre de canaux. La solution des lignes en méandre n’est alors plus
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FiquRre 3.1.6: Photographie du dipole A8.2.1.

possible, ou ceci engendrerait un champ Bf trop inhomogéne. La solution est donc de
terminer les deux extrémités de la ligne rayonnante par des condensateurs comie proposé
par [78]. Contrairement & 'antenne décrite par David Lamensdorf, dans la mesure ou
I’alimentation au centre se fait a travers le Balun, les condensateurs centraux ne sont pas
utiles. Seules des condensateurs aux extrémités permettent d’accorder a la fréquence de
Larmor désirée a 7 T. L’idée est donc de donner un double réle aux plots des extrémités,
en plus de supporter I’élément rayonnant, ils ont été concus pour avoir un effet capacitif.
Les simulations montrent que deux plots capacitifs aux extrémités permettent de réduire la
taille du dip6le jusqu’a un facteur 3 pour des capacités de quelques picofarad. Ces valeurs de
capacités sont si faibles qu’elles sont réalisables simplement avec du cuivre et un substrat
& forte permittivité. Nous avons choisi de les réaliser avec de 'alumine, possédant une
permittivité supérieure & 9, et des pertes extrémement faibles. I’alumine est collée avec de

la résine époxy entre deux feuilles de cuivre. La dimension nécessaire pour obtenir 300 MHz
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est un diameétre de 3 cin pour une épaisseur de 3 mm d’alumine. Les deux feuilles de cuivre
comme 'alumine sont des disques, de méme diamétre et d’épaisseur 0,1 mm. Ainsi, ces plots
ont deux utilités. Ils servent d’une part de pied pour le maintien de ’élément rayonnant. A
ce titre, ils doivent étre solides et supporter les vibrations. Il a donc fallu plusieurs essais,
tester plusieurs colles et diverses techniques de soudure, pour souder le dipéle résonnant aux
deux condensateurs, avant d’obtenir un résultat satisfaisant. D’autre part, ils servent de
condensateurs et sont soumis & un champ électrique trés important, et ne doivent pas subir
de pertes. C’est pourquoi ’alumine doit étre trés pure, afin de minimiser sa conductivité.
Avec de I'alumine & 99.7%, on atteint un facteur de dissipation de 2,5- 1074, comparable
au facteur de dissipation du Téflon, mais avec une permittivité bien supérieure. Les pertes
sont toujours importantes, localement, au niveau des condensateurs, mais elles sont plus

localisées. Les pertes totales sont au final moins importantes.

Ainsi, un nouveau prototype a été mis en place, le prototype A8.2.2. Les collages ont
été réalisés avec une colle de type époxy, qui supporte bien mieux les fortes températures
et les vibrations que les colles de type cyanoacrylate. Les soudures ont toutes été réalisées
a I’étain. La principale difficulté de ce montage est que le cuivre est un excellent conduc-
teur thermique. Il faut donc chauffer au chalumeau une partie importante du dipoéle pour
pouvoir faire adhérer ’étain. Ceci peut décoller ou dessouder d’autres éléments. Ces mon-
tages ne se sont donc pas révélés concluants, le processus étant mal maitrisé. Des mesures
de champ dans l’air ont montré que deux dipéles a priori identiques et aussi bien ajus-
tés en fréquence et en impédance, pouvaient avoir des comportements assez différents. Ce

montage n’est donc pas reproductible.

Le dernier prototype A12.1, utilise soudures, collages et brasages. Les condensateurs
sont fabriqués par dépot d’or sur I'alumine, cette technique étant parfaitement maitrisée.
Afin de régler la fréequence de résonance, il est alors possible de gratter légérement le dépot
d’or, ce qui fait varier suffisamment la capacité pour déplacer la fréquence de résonance de
plusieurs dizaines de MHz. Ces condensateurs sont brasés d’un cété sur un plot en cuivre,
lui-méme collé et soudé au blindage du balun, et de l'autre cété a 1’élément rayonnant.
Une vis en alumine permet de maintenir le plot en cuivre a I’élément rayonnant. Les
deux points d’alimentation centraux sous forme de nappe, comme aux points (136) et
(137) de la figure 3.1.5 ont été remplacés par des cylindre en cuivre connectant les sorties
du balun & I’élément rayonnant. Ces cylindres ont été soudés & leurs deux extrémités.
Ces améliorations permettent de rendre la fabrication des dipéles plus simple, et plus
reproductible. Les dipéles de I’antenne A12.1 se présentent sous deux formes, selon qu’ils

soient situés en avant ou en arriére de ’antenne, appelés respectivement dipéles courts et
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FicURE 3.1.7: Photographie des dipoles courts et long du prototype A12.1.

longs dans la suite. Dans les deux cas, la dimension de I’élément rayonnant est la méme,
14 cm, c’est & dire plus courts encore que pour les prototypes A8.2.1 et A8.2.2. La différence
est 'emplacement de ’élément rayonnant, plus ou moins loin du point d’alimentation. Ceci
nous a peris, comie nous le verrons dans la suite, d’obtenir une segmentation en z pour

la compensation de I’angle. Les deux types de dipdles sont présentés dans la figure 3.1.7.

L’avantage de cette conception A12.1, est qu’elle peut étre directement utilisée a
500 MHz. En effet, la longueur de I’élément émetteur étant inférieure & la demi-longueur
d’onde & 500 MHz (30 cm dans ’air), il suffit de modifier la valeur des capacités aux extrémi-
tés pour que ’ensemble soit ajusté & 500 MHz. Les dimensions des nouveaux condensateurs

ont été ajustées avec Ansoft HFSS.
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3.1.1.3 Reésumeé sur les dipobles

L’objectif premier, dans la conception des dipdles a été de minimiser les pertes afin de
maximiser le champ Bf émis ainsi que le rapport signal sur bruit en réception. Nous avons
tenté par la simulation, présentée dans la suite, de localiser les endroits ot la puissance
de I'onde électromagnétique était perdue, afin d’essayer de réduire autant que possible les
pertes dans les dipdles. Ensuite, la réalisation et les tests nous ont permis de déterminer les
problémes mécaniques, les problémes de montage, ainsi que notre capacité a fabriquer les
dipoles a I'identique. Nous présenterons ensuite briévement les problémes de fabrication du
corps de 'antenne, avant de présenter les méthodes de simulation utilisées. Dans la suite,
nous présenterons les résultats obtenus, qui montreront pourquoi nous nous attendons a

ce que les antennes A12.1 et B12.1 soient les plus performantes, parmi celles développées.

3.1.2 Corps des antennes

La conception du corps des antennes s’est principalement heurtée & des contraintes
mécaniques de fabrication. Le schéma général choisi pour les antennes A8.x est présenté
dans la figure 3.1.8. Le corps d’antenne (1) s’y présente comme un cylindre (2) dont le
diamétre extérieur est imposé par la forme du lit du scanner IRM. Ce cylindre est ouvert
(3) afin de transmettre au patient des stimuli visuels pour des expérimentations en IRM
fonctionnelle. Les logements (4) permettent de disposer les 8 dipdles (5) autour de la téte.
Une fois les dipoles placés dans le corps d’antenne, I'ensemble est refermé au niveau de (6),
initialement par deux plaques de cuivre permettant de relier le blindage, donc la masse
des baluns, ensuite par des plaques en plastique, recouvertes de bande adhésive de cuivre,
afin d’alléger ’ensemble. La liaison en cuivre entre les blindages des baluns s’est révélée
trés importante, le moindre faux contact pouvant modifier significativement la fréquence
de résonance de 'ensemble. En effet, cette liaison entre les blindages des baluns permet de
supprimer les modes volumiques parasites résonnants de 'antenne. Nous avons donc été
contraints de placer des cales supplémentaires aux extrémités des dipéles, afin de s’assurer
que le contact ne se détériorerait pas dans I'IRM, malgré les vibrations. L’ensemble est
réalisé en POM (Polyoxymeéthiléne). Le patient (7) se place en avant de ’antenne, a 'opposé

des entrées et sorties de puissance des dipdles qui se situent en arriére.

Pour les antennes A8.1 et A8.2, les parties supérieures et inférieures de 'antenne
se séparent, étant seulement posées 'une sur 'autre, et alignées grace a quatre chevilles
métalliques. La seule différence entre ces deux antennes, est la position des dipoles. Dans
le cas optimal, comme huit dipoles doivent étre placés en cercle, I'angle entre chaque

dipéle devrait étre de 45°. Comme nous avons choisi de proposer une ouverture pour les
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FIGURE 3.1.8: Schéma de la structure des antennes A8.1 et A8.2. Le corps d’antenne (1) est
de forme cylindrique (2), avec une ouverture pour les yeux (3), des logement (4) permettant
d’insérer les dipoles (5). L'ensemble est refermé en (6) avec une liaison en cuivre entre les
blindages des baluns.

stimulations visuelles en IRM fonctionnelle (3), il a fallu réduire cet angle, afin de laisser
un espace plus important entre les dipéles supérieurs. Pour 'antenne A8.1, ’angle entre les
dipéles est de 40°, sauf pour les deux dipdles supérieurs, distants de 80°. Cette ouverture
était trop importante et rendait difficile la compensation de ’angle au niveau de la partie
antérieure du cerveau. Nous avons donc opté pour A8.2.2 pour un angle de 42° entre les
dipoles, et 66° entre les dipoles supérieurs. Les dipoles A8.2.1 et A8.2.2 ont été utilisés
avec le méme corps d’antenne. La figure 3.1.9 présente le prototype A8.2 complet, tel
qu’il a été certifié pour les expérimentations in-vivo. On observe que la conception de
I’antenne permet d’éviter que le patient puisse étre en contact avec des parties métalliques,
afin d’éviter d’éventuelles électrocutions. Elle permet en outre de placer les commutateurs
T/R et préamplificateurs au plus prés des dipoles, le cable les reliant mesurant environ
10 cm. En effet, un trou taraudé a été percé sur la partie inférieure de 'antenne, afin de
fixer par un boulon I'ensemble électronique a 'antenne, et ainsi de les maintenir au plus
prés I'un de lautre. Ceci réduit I'impact de la pollution électromagnétique extérieur, et
en particulier du bruit thermique, en phase de réception. L’ouverture pour la stimulation
visuelle est assez importante pour réduire I'impression d’enfermement, et donc le risque de
claustrophobie du patient. Nous voyons sur cette photographie, a I’arriére-plan, le fantome
SAM, représentant une téte humaine. Nous voyons donc que la taille de 'antenne permet

tout juste d’y insérer une téte humaine adulte. L’ajout de mousse pour le confort, et de
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F1GURE 3.1.9: Photographie de 'antenne A8.2.2 compléte avec son module électronique
intégrant les commutateurs T/R et les préamplificateurs.

protections auditives reste possible, mais réduit encore ’espace disponible pour la téte du

patient.

La validation des normes mécaniques pour les appareils médicaux nous ont permis de
valider la solidité de ’antenne, pour des chutes de plus d’'un meétre. Son principal inconvé-
nient est son poids. En effet, il est impossible de tenir une telle antenne & bouts de bras,
et le transport sur une dizaine de métres, seul, se révéle peu commode. Sa masse avec les
dipoles et le circuit électronique & arriére dépasse 15 kg. C’est pourquoi une conception
différente a été imaginée pour les antennes A12.1 et B12.1. Les corps des antennes A8.x
ont été fabriqués en POM. Le POM a été formé par tournage et fraisage, qui ne permettent
pas de produire n’importe quelle forme, certaines contraintes sont liées aux machines d’usi-
nage, plus la conception est complexe, plus le cofit de fabrication est important. Les corps
d’antenne A12.1 et B12.1 ont été fabriqués en DuraForm par frittage. Le frittage permet
de réaliser une forme arbitraire en 3D. Cela consiste & placer des couches de poudre de
DuraForm et a ne solidifier par fusion, sous I’action d’un laser, que la fraction de la couche
de DuraForm qui nous intéresse. Ces méthodes, de type “impression 3D” ou stéréolitho-

graphie, permettent de fabriquer trés rapidement un objet & partir d’un fichier CAO au
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format STL.

Le schéma général de ces corps d’antenne A12.1 et B12.1 est donné dans la figure 3.1.10.
Ce corps d’antenne se divise en 4 parties. La premiére partie (1) est la coque extérieure,
en contact avec le lit de 'IRM. La coque externe est de forme ovoide afin qu’elle épouse
autant que possible la forme de la téte. Elle est renforcée par deux disques qui permettent
de la stabiliser sur le lit, qui est de forme cylindrique au niveau de la téte. Les dipéles sont
directement visseés a la coque externe grace a un ensemble de trous (2). La coque interne
(3) est fixée a I'intérieur de la coque externe (1) grace & un ensemble de plots (4) percés
et taraudés. C’est dans cette coque que repose la téte. Deux ouvertures (5) permettent la
stimulation visuelle. Le support des cartes électroniques (6) permet de refermer I'antenne.
Il dispose d’un ensemble d’ouvertures (7) permettant de faire passer les 12 cébles des
12 dipdles, et d’avoir accés aux condensateurs réglables, présentés dans la suite. A Parriére
de ce support sont vissées les cartes des commutateurs T/R. Cet élément est évidé autant
que faire se peut, afin d’alléger I’ensemble (8). Le capot (9) assure la protection physique et
électromagnétique des cartes des commutateurs T /R. Des ouvertures permettent également

le passage des cables. La derniére image (11) présente antenne montée avec ces 4 éléments.

Le méme corps d’antenne a été concu pour les dipdles & 7 T et les dipdles a 11,7 T
qui sont similaires. La figure 3.1.11 montre une photographie de ’antenne A.12, en cours
de montage. On y voit les dipodles courts et les dipoles longs fixés & la coque extérieure.
Cette coque est entiérement blindée, afin de la rendre moins sensible & la pollution électro-
magnétique extérieure, et de relier les masses des dipoles entre elles. L’antenne assemblée
pese environ 5 kg ce qui la rend plus facilement transportable. Elle ne peut par contre pas
étre séparée en deux parties, supérieure et inférieure, ce qui rend le positionnement de la

téte dans 'antenne plus délicat.

3.1.3 Simulation d’antennes réseaux

Les antennes réseaux décrites précédemment ont toutes été simulées. Comme décrit
précédemment nous avons utilisé pour cela le logiciel Ansoft HFSS. La premiére étape a
été de décrire trés précisément tous les matériaux utilisés. Concernant les propriétés des
métaux, ainsi que les propriétés des diélectriques des circuits imprimés et de ’alumine des
plots, nous avons pu les obtenir grace aux fiches techniques des fabricants, a la littérature,

et aux mesures en laboratoire.

Pour simuler la téte humaine, nous avons utilisé un modeéle anatomique dérivé du
modéle Ella proposé par la fondation ITIS, appartenant & ’ensemble "Virtual Family”. Ce

modéle représente une jeune femme mesurant 1,60 m et pesant 58 kg. Il posséde en théorie
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F1GurE 3.1.10: Représentation des 4 éléments de 'antenne A12.1. La coque externe (1)
supporte les 12 dipoéles en (2). La coque interne (3) fixée a (1) par des plots (4) supporte
la téte du patient. Le support des cartes électroniques (6) permet le passage des cables et
la fixation des commutateurs T /R. Le capot (9) protége les commutateurs T/R. La coque
assemblée est montrée en (11).
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Dipéle court

Ficure 3.1.11: Antenne A12.1 en cours de montage. On peut y voir la disposition des
dipdles dans la coque externe.

plus de 80 tissus pour ’ensemble du corps, mais seuls 9 ont été conservés pour la téte, les
autres ont été assimilés au muscle. Le tableau 3.1 indique les tissus utilisés dans le modéle
anatomique & 297 et 500 MHz. Le modéle a été coupé au niveau du buste, afin de réduire
le temps de calcul. Nous avons observé par ailleurs, que le champ électromagnétique au

niveau du buste était trés faible, et qu’il n’influencait pas les champs dans le cerveau.
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Tissu € 297 MHz | 0 297 MHz | ¢, 500 MHz | o 500 MHz
Cerveau 49,6 0,51 S/m 46,7 0,72 S/m
Tronc cérébral 60,0 0,69 S/m 41,0 0,47 S/m
Os spongieux 23,1 0,21 S/m 22.0 0,25 S/m
Cervelet 59,7 0,97 S/m 53,7 1,08 S/m
Lig. cérébro-spinal 72,7 2,22 S/m 70,1 2,28 S/m
Os cortical 13,4 0,08 S/m 12,9 0,10 S/m
Muscle 59,5 0,78 S/m 56,4 0,82 S/m
Yeux 69,0 1,51 S/m 56.9 1,03 S/m
Cavité nasale 1 0 1 0S/m
Moelle épiniére 36,9 0,42 S/m 34,4 0,47 S/m

TABLE 3.1: Propriétés diélectriques des tissus du modéle anatomique & 297 MHz et

500 MHz.

Pour les calculs, nous avons essayé de simuler la présence du blindage des aimants de
gradients, par un cylindre en cuivre entourant le patient. Le circuit de réglage a I'extrémité
des dipodles n’a pas été simulé avec Ansoft HFSS, mais nous verrons plus tard comment il
a été simulé avec Ansoft Designer. Les deux faces aux extrémités du cylindre de cuivre ont
été assimilées & des surfaces de rayonnement, c’est & dire que toute la puissance sortant de
ces surfaces a été considérée comme absorbée entiérement par la salle IRM. Une illustration
du modéle obtenu avec Ansoft HFSS est donnée dans la figure 3.1.12. Tous les éléments
qui composent ’antenne sont représentés le plus fidélement possible dans le modéle de
simulation, par des objets 3D. Aucune simplification faisant apparaitre des objets 2D n’a
été utilisée. La plus petite dimension correspond & l'épaisseur de certaines éléments en

cuivre, tel que le plan de masse des dipdles, c’est & dire 35 microns.

Toutes les simulations présentées sont issues d’un maillage initial de 300 000 tétraedres
qui a été remaillé 6 fois avec un affinement de 20%. Le remaillage a permis d’une part de
recalculer chaque fois plus précisément la fréquence exacte de résonance de chaque dipdle, et
de remailler les zones ot le champ varie le plus rapidement. La derniére simulation nécessite
alors entre 50 et 60 Go de mémoire vive pour finir. Les zones remaillées sont principalement
placées au niveau du dipole. Dans la téte, les arétes des mailles ne dépassent pas 2 cm,
valeur réglée manuellement. Afin de vérifier que le calcul a convergé, nous avons d’une
part verifié que les coefficients de couplage (ou la matrice S) varie peu entre la 5e et la 6e

simulation, et que la symétrie gauche droite du modéle se retrouve dans la matrice S. Nous
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Figure 3.1.12: Illustration du modéle HFSS de 'antenne et du modeéle anatomique .
L’image de gauche présente une vue sans la coque de 'antenne, olt 'on peut y distinguer
tous les éléments des dipoles. L’image de droite présente une vue avec la coque de l’antenne.

avons également vérifié que le bilan de puissance, c’est a dire que la puissance dissipée
égale bien la puissance acceptée, avec une erreur de 10% considérée comme acceptable.
Le résultat de simulation est un ensemble de cartes de champ, une par canal, en champ
électrique et magnétique, a la fréquence de résonance moyenne des 8 ou 12 canaux. Avant
exploitation des résultats, les simulations ont généralement été lancées plusieurs fois. Entre
chaque simulation, les antennes on été accordées en fréquence en ajustant les condensateurs
aux extrémités des dipodles. Tous les résultats ont été exportés au format ASCII, comme

décrit précédemment, afin d’étre analysés avec MATLAB.

3.1.4 Tuning et matching des dipdles émetteurs
3.1.4.1 Principe du tuning/matching et cas idéal

On entend par tuning 'accord en fréquence des antennes, et par matching, ’adaptation
en impédance. En dépit du réglage en fréquence et en impédance permis respectivement
par la longueur du dipole (ou pour les antennes A12.1 et B12.1 par le réglage des conden-
sateurs aux extrémités) et la distance entre les points d’alimentation du balun, il peut étre
nécessaire de faire appel & un circuit extérieur. Ceci pour deux raisons : d’une part, la

bande passante & -10 dB de ’antenne est de quelques MHz, ce qui correspond & environ
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FIGURE 3.1.13: Circuit en pi du dipdle A8.2.1.

0,5 mm de plus ou de moins sur les extrémités du dépodt d’or formant l'une des électrodes
du condensateur. Il n’est donc pas possible, simplement en grattant ce dépot, d’atteindre
une grande précision. D’autre part, lorsque I'on place une téte dans ’antenne, la fréquence
de résonance et I'impédance d’entrée des dipdles changent. Il faut donc réajuster le tuning
et matching, en particulier si la téte & imager, ou le fantome de test, est de trés grosse ou

de trés petite taille.

Le réglage se fait idéalement avec des éléments passifs possédant de forts facteurs de
qualité. Il faut que le circuit de réglage ne génére pas de pertes supplémentaires. Les deux
composants de base que nous utilisons sont le condensateur et la bobine. Les deux peuvent
potentiellement étre des éléments réglables avec un simple tournevis, mais les bobines
réglables sont souvent constituées de ferrites, qui sont magnétiquement incompatibles avec
un usage en IRM et sont donc exclues. Les bobines réglables sans ferrites ne permettent
généralement pas de régler sur une grande plage de fréquence. C’est pourquoi notre choix
s’est porté sur les condensateurs variables, qui pour leur part permettent des réglages
fins avec une grande dynamique. Le schéma proposé est de type circuit en 7. Les deux
condensateurs sont connectés aux deux extrémités d’'une méme bobine, dont I'inductance
est choisie au mieux. L’une des extrémités de la bobine est également connectée & 'entrée
du balun, et la seconde extrémité a ’arrivée de puissance. La seconde extrémité des deux
condensateurs ajustables est connectée au plan de masse du dipdle. Une photographie du
circuit en 7 est donnée dans la figure 3.1.13 pour le dipole A8.2.1 et un schéma électronique

est donné dans la figure 3.1.14.

Ce premier schéma a été testé et utilisé sur les prototypes A8.1 et A8.2. Pour les
prototypes A8.1 et A8.2.1, les condensateurs ajustables permettent d’obtenir une capacité

variant de 7 & 70 pF. Le prototype A8.2.2 posséde des condensateurs avec un meilleur
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FIGURE 3.1.14: Schéma électronique du circuit en .
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Ficurke 3.1.15: Circuit paralléle et série modélisant une antenne résonnante, sans ligne de
transmission

facteur de qualité, donc moins de pertes, mais ne variant que de 1 & 10 pF. Le réglage
est alors plus précis mais la plage de réglage en fréquence est plus faible. Les prototypes
A12.1 et B12.1 utilisent les mémes condensateurs ajustables que le prototype A8.2.2. Les
bobines ont toutes été fabriquées pour avoir une inductance proche de 20 nH et 10 nH
pour les prototypes A8.1 et A8.2 respectivement. Pour se donner une idée, le prototype
A8.2.2 permet de régler la fréquence sur une plage de 'ordre de 2 & 3 MHz, selon le dipdle.
En ce qui concerne I'impédance, son réglage n’a jamais posé de souci, quel que soit le
fantome utilisé, car la dynamique de réglage est assez grande. Toutefois, un probléme est
apparu trés rapidement, avec cette configuration, il est extrémement difficile de prévoir le
comportement du circuit en m. Il est difficile de prédire a ’avance ce qui va changer, de
la fréquence de résonance, ou de I'impédance si I'on tourne la vis de I'un ou 'autre des
condensateurs dans un sens ou dans 'autre. Le réglage se fait donc par tadtonnement. Selon
le réglage du premier condensateur, un méme mouvement sur le second condensateur peut

aussi bien augmenter la fréquence de résonance que la réduire.

Pour résoudre ce probléme, nous avons choisi dans un premier temps de modéliser
simplement le comportement de 'antenne sous la forme d’un systéme RLC paralléle (Cf.
figure 3.1.15). Les mesures avec I’analyseur de réseau permettent de déterminer la valeur

des différents composants du circuit RLC.
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Pour qu'une antenne fonctionne au mieux, c’est & dire pour que la puissance qu’elle
réfléchit soit nulle, il faut que son impédance propre soit la méme que l'impédance de
I'amplificateur, a la fréquence de résonance. L’impédance d’une résistance est simplement

sa valeur, Zr = R. Pour un condensateur de capacité C, 'impédance a la pulsation w est
2 _

Zo = Z.L}C ou 1t —1. Pour une bobine, d’inductance L, 'impédance est égale & Zj, = iwL.
L’impédance Z 4 d’une antenne représentée par le circuit paralléle de la figure 3.1.15 est
donnée par :

1
Za= m (3.1.1)
L’impédance des amplificateurs est généralement égale & 502, et c’est le cas des amplifi-
cateurs du systéme IRM Magnetom. Pour obtenir les valeurs de R, de C et de L, il est
possible d’utiliser le coefficient de réflection I', qui est mesurable avec un analyseur de

réseau et vaut :
ZA— Zy

 Za+ 2

ol Zy est I'impédance de 'amplificateur. On voit bien que, si Zyg = Z 4, la réflexion est

(3.1.2)

nulle. Le minimum de la fonction I' est atteint pour w?CL = 1 ou 47r2fflC’L =1 ou fa
est la fréquence de résonance de 'antenne. Cette relation donne la fréquence de résonance
fa de 'antenne. Lorsque ce minimum est atteint, Z4 = R, ce qui donne la valeur de R. Si
I'on suppose que R = Zj, c’est a dire que 'adaptation en impédance a été effectué, I' peut

s’écrire, quel que soit w :
2
w*CL—1
T 9wl | 20 (3.1.3)
Zo +w
La méthode la plus précise permettant d’estimer C' consiste & mesurer la pente de la phase,

que 'on peut écrire, & 180° prés :

d¢ _ d [atan(S(T 1) /R(C))]

T 70 (3.1.4)
En développant la dérivée, dans ’expression 3.1.4, on obtient la relation suivante :
dg _ CRECHEST Y /dw — SO HAR(IT ) /dw (3.15)
dw R2(C-1) + 321
A la résonance, en utilisant la relation 3.1.3, on obtient :
i wZéZO (3.1.6)

La mesure de la pente a la fréquence de résonance, lorsque 'impédance est ajustée donne

donc C. La fréquence de résonance donne L. On peut donc retrouver tous ces parameétres
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avec la mesure de I', sous la forme d’un abaque de Smith (sur I’axe des ordonnées, on
représente (') et I(T') sur axe des abscisses), ou sous des représentations rectangulaires
classiques de type diagramme de Bode. Diverses simulations ont été faites pour des dipéles
rayonnants dans un espace libre, c’est & dire assez loin de tout élément perturbateur, en
particulier métallique. Pour ces simulations, aucun fantéme n’est placé prés du dipdle, un
seul dipole est simulé, et toutes les parois du volume de calcul sont des parois absorbantes

parfaites.

En plus de ce circuit RLC, il est nécessaire d’ajouter un trongon de ligne de trans-
mission et une résistance de perte pour reproduire correctement la courbe de réflexion,
notamment en phase, en dehors de la résonance (figure 3.1.16). Ce troncon rend compte
du déphasage continu avec 'augmentation de la fréquence. La résistance de perte en série
Rs modélise de fagon simple les pertes dans le balun et la ligne de transmission qui le
connecte au port de mesure. On retrouve les valeurs de tous ces paramétres pour le proto-
type A8.2.2 dans la figure 3.1.17. La figure 3.1.16 montre que ce modeéle, malgré sa forme
simple reproduit correctement le comportement du dipéle obtenu avec une simulation élec-

tromagnétique compléte en 3D, en particulier autour de la résonance.

Ce modéle simple permet de mieux comprendre 'effet du circuit en 7. De par sa

construction, l'impédance Z, vue au niveau du port, avec le circuit en 7 vaut :

1
1wChr

yA—
P 1wCoyr

W (w2 (g \\24)). (3.7

ou Ci, est la capacité du condensateur & 'entrée de puissance, L, l'inductance de la
bobine du circuit en 7, et Co, la capacité du deuxiéme condensateur (cf. figure 3.1.14).
\\ symbolise la "somme parallele”, c’est & dire a\\b = a - b/(a + b). A la suite du calcul
des paramétres de Z4, il est donc possible, en faisant varier Cir, Cor, Ly, de simuler le
comportement du circuit en 7. Cette simulation est cohérente avec les résultats précédents,
c’est & dire qu’il est difficile de prédire le comportement de I’antenne lorsqu’on modifie Cy,
et Cor.

Cette analyse a permis de développer un nouveau circuit d’adaptation et d’accord pour
les dipoles A12.1. On observe sur la figure 3.1.17 que si la longueur électrique de la ligne
est de 0°, le schéma de 'antenne comprenant le circuit en pi de la figure 3.1.14 et le modéle
parallele de la figure 3.1.15 ressemblerait & la figure 3.1.18, & la tres faible résistance de
fuite prés. Dans ce schéma, on voit que le condensateur C, est paralléle au condensateur
du modéle d’antenne, C. Le condensateur total de ’antenne est donc C' 4 C,. Une modi-

fication de la valeur de Cy, permet alors, d’aprés I’équation 3.1.3, de modifier la fréquence
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FIGURE 3.1.16: Comparaison, de haut en bas, de 'abaque de Smith, de 'amplitude (en
dB) et de la phase (en °) pour une fréquence variant de 250 & 350 MHz. En bleu la courbe
de T calculée par HEFSS, en rouge la courbe de I' obtenue avec le modéle RLC combiné a
une résistance de perte et une ligne de transmission.
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F1GURE 3.1.17: Modéle approchant la valeur de réflexion d’un dipole A8.2.2 telle que simulé
dans un espace libre.

de résonance. C'1; permet donc réellement d’ajuster 'antenne en fréquence, et nous ’appel-
lerons condensateur de tuning. En ce qui concerne Cor, ce condensateur permet d’ajuster
I'impédance de I'antenne, tout en modifiant peu la fréquence, on ’appellera condensateur
de matching. On voit donc qu’en se ramenant & ce type de schéma électrique, il est possible
de prévoir le comportement du circuit en 7 sur I’antenne, selon qu’on modifie Co; ou Ciy.
Ceci simplifie le réglage des antennes pour 'opérateur, s’il doit la régler d'un patient a

Pautre.

L’objectif est donc de ramener 'impédance du circuit de la figure 3.1.17 au circuit
paralléle de la figure 3.1.15. Pour cela, on peut utiliser la formule de transformation d’im-

pédance a travers une ligne de transmission, donnée dans [28§] :

Z'y + jZytan ¢
Zo+ jZ'y tan ¢

Zr =2 (3.1.8)
ou Z'y est 'impédance du dipole, Zp I'impédance de la ligne de transmission (ici 5042, la
ligne étant adaptée a Pamplificateur), ¢ le déphasage et Z, l'impédance vue a l’endroit
ou vient se connecter le circuit en 7w. On observe & partir de I’équation 3.1.8 que pour
¢ = 180°xn, n € N, on obtient simplement Z, = Z’y. On en déduit qu’en ajoutant
une longueur de ligne entre le port d’entrée et ’antenne, telle que la longueur de ligne
totale soit un multiple de 180" on se rameéne au circuit paralléle désiré. Sur 'abaque de
Smith, cela consiste & ramener le cercle dans la figure 3.1.16 sur la gauche en ajoutant une
ligne de transmission. Ainsi, par exemple, en ajoutant une ligne de transmission créant un
déphasage de 83° (360°-277°), le schéma de la figure 3.1.17 est équivalent au schéma de la
figure 3.1.18. Grace a cette ligne de transmission, les deux condensateurs Ci, et Cor se

comportent effectivement comme des condensateurs de tuning et matching.
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3.1.4.2 Résultats pour ’antenne réseau et déphasage par un circuit LC

En fonction des antennes, il peut étre nécessaire de produire une longueur de ligne
variant entre 0 et 180°. A 300MHz, une longueur de ligne de 180° correspond & une longueur
physique de 50 cm divisée par la racine de la permittivité relative de la ligne. Pour du
Téflon, généralement utilisé dans les lignes de transmission coaxiales, la permittivité étant
proche de 2, la longueur physique peut varier de 0 & 36 cm. Cette solution simple pose
donc potentiellement des problémes d’encombrements. Nous avons choisi de remplacer le
trongon de ligne par un circuit discret plus compact. En pratique, nous savons que les deux
composants passifs les plus simples ne provoquant que peu de pertes sont les condensateurs
et bobines, tant que leur facteur de qualité est assez élevé. Nous avons utilisé ’abaque
de Smith afin de déterminer quel était le schéma équivalent & partir de bobines et de
condensateurs, qui permettait de simuler la longueur de ligne désirée. Les simulations ont

été menées avec I'outil de simulation Ansoft Designer.

Nous avons exposé précédemment les simulations qui ont été effectuées avec le logiciel
Ansoft HFSS. 1l est possible d’exporter la matrice S de ’antenne simulée par HFSS vers
Ansoft Designer, afin de prédire le comportement du circuit électrique. La figure 3.1.19
montre les courbes de réflexion obtenus avec HFSS pour les dipoles longs et courts de
Pantenne A12.1 a Pextrémité de la ligne (123) de la figure 3.1.5. On observe, comme nous
nous y attendions, que les dipoles courts (dip6les numérotés pairs) ont une phase différente
des dipoles longs (dipdles numérotés impairs). La réflexion inférieure & 10 dB indique que
les champs ont bien été calculés pour une antenne déja adaptée en impédance. Toutefois,
cet accord n’a pas été fait a la fréquence de résonance du systéme IRM a 7 T, c’est & dire a
297,2 MHz, mais a la fréquence de 298 MHz. Dans la mesure ou la différence de fréquence
est extrémement faible, nous pouvons nous attendre & ce que la différence sur la forme

des champs soit négligeable. Partant de ce constat, nous verrons qu’il est possible, & partir
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FiGure 3.1.19: Courbe de réflexion des dipoles sans circuit auxiliaire, obtenu avec HFSS
pour 'antenne A.12.1.

des champs simulés & la fréquence de 298 MHz de déduire, au premier ordre, les champs

effectivement produits a 297,2 MHz avec circuit de réglage.

Par itération, il a été possible, & partir de Ansoft Designer de déterminer les circuits
LC équivalent a la ligne de transmission nécessaire pour ramener les cercles sur la partie
gauche de I’abaque de Smith. Les résultats sont donnés dans la figure 3.1.20. Notons que
ces circuits sont effectivement différents pour les dipoles courts et les dipéles longs. Nous
nommerons dans la suite ces circuits, circuits de déphasage. Lorsqu’ils seront associés a
un circuit en 7, nous nommerons I’ensemble, "circuit de réglage”. Les valeurs des capacités
Cir et Cyr calculées pour 'accord parfait en fréquence atteignent des valeurs de 20 pF.

En pratique, les condensateurs variables utilisés ont une capacité maximale de 10 pF,
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Ficure 3.1.20: Circuits LC permettant de ramener les dipoles de 'antenne A12.1 & un
modéle équivalent en circuit RLC, afin de faciliter les opérations d’accord en fréquence. a)
En haut, le circuit optimal pour les dipoles longs (1, 3, 5, 7, 9 et 11). b) En bas, le circuit
optimal pour les dipdles courts (2, 4, 6, 8, 10 et 12).

mais nous avons vu qu’il était possible d’ajuster grossiérement les fréquences, afin que
ces condensateurs 10 pF soient suffisants pour le réglage fin. Les résultats obtenus aprés

réglage avec le circuit de réglage sont donnés dans la figure 3.1.21.

Pour "antenne B12.1, opérant & 500 MHz, les mémes types de schéma ont été utilisés.
Contrairement aux dipdles & 300 MHz, le schéma utilisé pour le déphasage des dipoles
impairs (longs) n’est composé que d'un condensateur, alors que le schéma des dipoles
pairs (courts) est composé d’un condensateur et d’une bobine. Comme précédemment, les
schémas des circuits LC sont données dans la figure 3.1.22. Les condensateurs et bobines
utilisées sont du méme type que ceux utilisés pour I'antenne 300 MHz, la différence entre

les deux schémas étant due a la différence de fréquence.

Comme pour I'antenne 7 T, les simulations montrent qu’il est facile de régler les dip6les
a une fréquence arbitraire autour de 500 MHz, avec une réflexion inférieure & -15 dB. Les
résultats finaux avec le circuit de déphasage et ’accord en fréquence et en impédance sont
donnés dans la figure 3.1.23. Comme précédemment, une premiére correction doit étre
faite en rognant la surface en or des électrodes des condensateurs plans aux extrémités
des dipoles, une seconde correction en fréquence est alors permise par le condensateur de

tuning Co,, sur une plage de 1 MHz environ, et en impédance avec le condensateur C.

3.1.4.3 Co-simulation et correction des champs émis

La co-simulation consiste & émettre une impulsion au niveau d’un port, et a étudier
I'intensité et la tension recue a ’entrée du dip6le sans circuit de réglage. I’antenne étant
vue comme une charge d’impédance complexe Z’y = R4 +1iX4, le lien entre 'intensité I 4

et la tension U 4 est donc toujours donné, a U'entrée du dipdle, sans circuit de réglage, par
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FIGURE 3.1.21: Courbes de réflexion de ’antenne A12.1 réglée a 297,2 MHz avec les circuits

de déphasage et le circuit en 7.
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Ficurke 3.1.22: Circuits LC permettant de ramener les dipoles de 'antenne B12.1 & un
modéle équivalent en circuit RLC, afin de faciliter les opérations d’accord en fréquence. a)
En haut, le circuit optimal pour les dipoles longs (1, 3, 5, 7, 9 et 11). b) En bas, le circuit
optimal pour les dipdles courts (2, 4, 6, 8, 10 et 12).

Uja = Zala. La partie réelle de 'impédance, notée R4, correspond aux pertes générées
par la charge, tandis que la partie imaginaire X4 correspond & un stockage d’énergie. La
puissance perdue P, est alors donnée par Ra|T4]?/2 (loi d’Ohm appliquée & une charge
complexe) et I’énergie stockée Errc par wX4|I4|?/2. On observe alors, en notant par une

barre supérieure, le conjugué complexe, que :

-Ploss = §R(IJATA)/2 (319)
Erre = wS(Uala)/2 (3.1.10)

On sait de plus que I’énergie stockée dans un milieu par une onde électromagnétique est
égale a :
1

P =5 || IB@IP + ull | (3.1.11)

ou {2 désigne l'espace entier dans lequel 'onde se propage et H Vexcitation magnétique,
reliée au champ magnétique B par B= uﬁ . En considérant que le modele électrique RLC
est représentatif de la réalité, I’énergie stockée dans le modéle électrique, Errc, doit étre
égale & ’énergie stockée dans le modéle 3D, E,,,. Si l'on suppose que la forme du champ est
la méme, & 297,2 MHz et & 298 MHz, on en déduit que le rapport ||E||/||H|| est toujours
le méme pour une position donnée. Cette hypothése est valable en raison de la géométrie
de base trés simple du dipdle et de son comportement électromagnétique. La dimension
du ratio ||E||/||H]|| étant le Ohm, nous nommerons ce ratio impédance électromagnétique
locale, que nous noterons Z.,, et qui dépend de la position 7. Avec cette notation, on

obtient pour une antenne donnée :

1

&mZQA&%Mﬁ+umﬁ®Vﬁ’ (3.1.12)
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Ficure 3.1.23: Courbes de réflexion de ’antenne B12.1 réglée a une fréquence proche de
500 MHz avec les circuits de déphasage et le circuit en 7.
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Toujours en supposant que la forme des champs est la méme, on peut considérer que I’ampli-
tude de ’excitation magnétique H est proportionnelle & 'amplitude du champ magnétique
polarisé Bf. On déduit alors des équations 3.1.10 et 3.1.12, la relation de proportionnalité

suivante, en tout point 7 :

J(UT) o< | B (7). (3.1.13)

Cette relation est donc une correction du premier ordre, basée uniquement sur des consi-
dérations énergétiques. Dans la réalité, on s’attend & ce qu’une petite variation existe au
niveau des cartes de champ, entre I'onde a 297,2 MHz et 'onde & 298 MHz, car la longueur
d’onde a 298 MHz est 0,3% plus petite qu’a 297,2 MHz, mais nous négligerons cette faible

différence.

En ce qui concerne la phase, on observe que la phase de I 4 varie avec la phase de
U 4 pour un Z’; donné, d’apres la méme relation U 4 = Z',I 4. On en déduit qu’étudier la
phase de ’intensité ou de la tension est équivalent. Nous avons choisi la phase de ’'intensité.
Nous avons tout d’abord mesuré 'intensité sans le circuit de réglage, puis avec le circuit
de réglage pour les 12 dipdles. Les résultats sont donnés dans le tableau 3.2 pour une
capacité de matching C'i; de 5 pF et une capacité de tuning C; de 5 pF également. La
premiére conclusion est que ce déphasage est sensiblement différent entre les dipoles. La
principale différence se fait entre les dipoles courts (en moyenne -78°) et les dipoles longs
(en moyenne -128°), avec des variations atteignant 20° au sein de ces deux familles. La
différence dipéles courts, dip6les longs se comprend bien, dans la mesure ot les circuits de
réglage sont différents. La variabilité au sein d’une méme famille, se comprend du fait que
le coefficient de réflexion I' est légérement différent d’un dipéle & un autre. Cette variation
de I est liée d’une part a la proximité entre le dipéle et la téte, et d’autre part entre le

dipdle et les dipdles environnants.

Nous avons ensuite tenté, a partir des modéles électriques, décrits pour 'antenne A8.2.2
et ajustés pour les dipdles 1 et 2 de 'antenne A12.1, de déterminer I'influence des réglages
en tuning et matching sur les cartes de champ Bin des dipéles. En faisant varier les para-
metres C' et R du modéle paralléle décrivant les antennes (cf. figure 3.1.17) sans faire varier
la résistance de fuite ni la ligne de déphasage, il est possible de simuler le comportement
des dipdles si on rogne l'extrémité des condensateurs du réglage grossier, ou si on place
une téte différente. Aprés avoir modifié C et R, nous avons ajuster les condensateurs C1,
et Coy, afin que les dipdles soient toujours accordés & 297,2 MHz, et adaptés & une impé-
dance de 50 2 avec un coeflicient de réflexion inférieure a -20 dB. Nous avons considéré
que les valeurs extrémes de Cq, et Coy, était 1 pF et 10 pF, données par le fabricant des

condensateurs ajustables. Les valeurs de C' et R choisies s’écartent assez peu des valeurs
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’ Dipéle ‘ Avec circuit ‘ Sans circuit ‘ Différence ‘

1 -150° 0° -150°
2 -86° -6° -80°
3 -132° -19° -113°
4 -81° -7° -74°
b} -135° -18° -117°
6 -86° -7° -79°
7 -143° -4° -139°
8 -86° -7° -79°
9 -134° -8° -126°
10 -81° -7° -74°
11 -132° -8° -124°
12 -87° -6° -81°

TABLE 3.2: Phase simulée de 'intensité avec et sans le circuit de réglage, pour C; =5 pF
et CQ =35 pF.

nominales, afin que le réglage avec les condensateurs C, et Cay, soit possible, pour cette
plage de capacité. En particulier, nous avons observé que le condensateur de tuning Co,
ne permet de corriger ’accord en fréquence que sur une plage de 0,8 MHz. Une variation

relative de C supérieure & 0,3% ne peut donc pas étre corrigée.

Nous avons alors observé qu’en modifiant R uniquement et réajustant avec Ci, et
Co, le déphasage maximal observé, par rapport au schéma de référence est de 6°, pour le
modéle électrique du dipéle 1. Une modification de C' peut entrainer, aprés accord avec
Co, un déphasage supplémentaire de 28° au maximum. Ceci signifie que le réglage de
I’antenne peut également générer un déphasage non désiré, assez important. Nous avons
observé également qu’en ajoutant en paralléle de la capacité Co, une capacité de 8,2 pF,
le déphasage lié & ’accord en fréquence de I'antenne & 297,2 MHz était réduit, dans le pire
cas, & 20°. L’ajout de cette capacité fait varier en moyenne de 53° la phase des dipdles

impairs (longs) et de 32° la phase des dipoles pairs (courts).

Ces considérations faites, en regroupant toutes les observations, et toutes les sources
de variations, on en déduit que pour une capacité de matching comprise entre 1 et 10 pF,
et une capacité de tuning comprise entre 9,2 et 18,2 pF (1 a 10 pF en paralléle avec une
capacité de 8,2 pF), le déphasage moyen est de -75° pour les canaux impairs et de -110°
pour les canaux pairs, avec une variation maximale de 26°, selon les valeurs de C1, et Cor.
Nous avons appliqué ces déphasages aux cartes de champ simulées, afin d’obtenir la carte

de champ B générée par une alimentation connectée au circuit de réglage
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Concernant I’amplitude du champ, nous avons observé que pour des facteurs de qualité
de 100 pour les bobines et condensateur, la puissance dissipée dans ces composants était
inférieure & 5% pour tous les canaux, soit une perte en champ négligeable. Les condensa-
teurs utilisés sont de marque Voltronic, de modéle NMAP10-5. Le facteur de qualité est de
600 & 500 MHz et ils peuvent supporter des tensions de 5000 V maximum. Les condensa-
teurs utilisés non ajustables sont tous de marque Temex Ceramics, de type CLX, pouvant
supporter 3600 V et de facteur de qualité 100 & 500 MHz. Tous ces condensateurs ont été
testés avec une puissance de 700 W en entrée et un cycle utile de 10 % pendant une heure,
sans dégradation. Ces facteurs de qualité étant élevés, nous avons considéré que I’ampli-
tude des cartes de champ simulées sans circuit de réglage devait étre égale & 'amplitude

des cartes de champ avec circuit de réglage.

Cet algorithme de co-simulation, liant les cartes de champ simulées sans circuit de
réglage aux cartes de champ estimées avec circuit de réglage, a été vérifié sur I’antenne
A12.1 avec le logiciel HFSS grace a la fonction "push excitation”. La concordance des
résultats entre I'algorithme utilisé par HFSS et cet algorithme a permis d’en valider le

principe.

Les mémes manipulations ont été faites avec I’antenne B12.1, afin principalement de
prévoir la phase du champ, avec le circuit de réglage. Les premiéres observations ont montré
que pour antenne ajustée a 500 MHz (fréquence de Larmor & 11,7 T), les condensateurs
C1r et Cor ont moins d’effet sur la phase, la variation étant inférieure a 5° pour une plage
de réglage des condensateurs de 1 & 10 pF. De la méme facon, nous avons observé que la
variation d’un canal a ’autre est bien moins importante. Le tableau 3.3 donne le déphasage
de chaque canal, pour C1,; = 5 pF et Co, = 5 pF. Le déphasage moyen est de -10° pour les
dipdles impairs, et de -141° pour les dipoles pairs avec une variation maximale de 8° pour

le canal 5 par rapport & ces valeurs.

3.1.5 Post processing des cartes de champ simulées et critéres de

comparaison sommaire

Les champs calculés avec Ansoft HFSS ont été exportés avec une résolution de 5 mm
vers des fichiers ASCII. Seul le champ magnétique dans les tissus cérébraux du modeéle
anatomique a été exporté, ainsi que le champ électrique dans la téte entiére, le cou et le haut
du torse. Les premiers critéres présentés, permettant de donner une premiére évaluation de
la qualité des antennes, s’intéressent a Defficacité de chaque dipéle, individuellement. Pour

cela, on définit, pour 600 W incident, le champ Bf moyenné sur le cerveau et le champ pic
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’ Dipéle ‘ Avec circuit ‘ Sans circuit ‘ Différence ‘

1 -11 -2 -9

2 -149 -7 -142
3 -10 0 -10
4 -146 -9 -141
) -14 4 -18
6 -147 -9 -142
7 -14 -9 -9

8 -148 -6 -142
9 -8 2 -10
10 -147 -5 -142
11 -9 0 -9

12 -149 -8 -141

TABLE 3.3: Phase simulée de 'intensité avec et sans le circuit de réglage, pour C; =5 pF
et CQ =35 pF.

produit par chaque dipdle, 600 W étant considéré comme la puissance maximale disponible

pour chaque canal.

Pour permettre une comparaison avec les antennes & canal unique, pour chaque an-
tenne, nous définissons un "mode pseudo-CP”. Le mode pseudo-CP est défini comme le
mode produit pour 4800 W de puissance incidente (puissance maximale disponible sur le
scanner IRM Magnetom, pour la transmission & canal unique) répartie équitablement sur
tous les canaux, et un déphasage ¢; qui maximise la valeur de Bf au centre du cerveau.
Lorsque 'antenne fonctionne en mode pseudo-CP, son fonctionnement est proche du fonc-
tionnement d’une antenne sans transmission parallele de type birdcage. Le champ Bf est
donné en valeur moyenne sur le cerveau et valeur pic. Le Bi’ associé au mode pseudo-CP
est noté BIC p- Tous les champs magnétiques seront exprimés en pT. Pour information,
1 uT permet de produire une excitation d’environ 15° en 1 ms. Il faut donc 6uT pour

produire 90° en 1 ms.

Pour comparer les sensibilités en réception, nous utilisons B; . La sensibilité totale est
donnée, sans facteur d’accélération, pour une reconstruction en somme des carrés. Pour ce

type de reconstruction, la sensibilité finale Sy vaut, en fonction du B; ; produit par chaque

Sp= | 2_1BrP? (3.1.14)

Le champ Bf étant exprimeé en uT pour 1 W, Sf sera donné en pT/v/IW. Les tableaux

canal 7 :
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de résultats donnent I'’homogénéité de Sy et BTCP en coefficient de variation, c’est a
dire le rapport entre l’écart type dans ’ensemble du cerveau, et le champ moyen. Plus
le coefficient de variation est important, plus ’homogénéité est faible. L’homogénéité en

réception permet d’évaluer I’homogénéité du rapport signal sur bruit.

Un autre élément indispensable & estimer pour décrire une antenne IRM est son DAS,
défini pour une séquence IRM de type écho de gradient dans la suite. Le DAS ne doit pas
dépasser 10 W/kg dans la téte, moyenné sur 6 minutes et 10 grammes. Afin de moyenner
sur 10 grammes, on utilise ’algorithme suivant.

— On sait que la densité des tissus humains est de ’ordre de 1, sauf pour les os, c’est

a dire de l'ordre de la densité de l’eau. Une masse de 10 g correspond alors & un
volume proche de 10 cm?, soit un cube de 2,2 cm de coté. La résolution des cartes
de champ exportées est de 5 mm. On considére donc au début de l'algorithme un
cube de dimension 4 x 4 x 4 voxels, noté Py, et un point de départ 7y a la position
(2,2,2) dans le cube.

— On calcule la masse totale comprise dans ce cube, que ’on notera mg. Cette masse
est calculée avec une estimation de la masse des tissus humains. Si une partie du cube
est dans lair, la masse associée est 0 g. Vue la dimension du cube (2x2x 2 cm), cette
masse est toujours inférieure a 10 g, aucun tissu humain n’étant significativement
plus lourd que l'eau.

— Dans la direction x, on ajoute une couche de voxels, de dimension 1 X 4 x 4, de
telle facon que le point 7y précédent se trouve, dans ce nouveau parallélépipéde Py,
de dimension 5 x 4 x 4 voxels, & la position (3,2,2). Le cube Py est strictement
compris dans P;. La masse de P, notée my, est donc supérieure a celle de Fy. Une
illustration de Py et P; est donnée dans la figure 3.1.24. L’épaisseur de cette couche
étant d’un voxel, sa longueur et largeur de 4 voxels, sa masse maximale est de l'ordre
de 2 g.

— Si my dépasse 10 g, le pavé final sur lequel le DAS moyen est calculé sera Fj.

— Sinon, on continue le processus en ajoutant une couche de voxels, dans la direction
1y, de dimension 5 x 1 x 4 afin d’obtenir un parallélépipéde P> de dimension 5 x 5 x 4
voxels. Le point 7 précédent se place alors a la position (3,3,2) dans P. On calcule
alors la masse mo de Ps, si elle dépasse 10 g, le cube sur lequel le DAS moyen est
calculé est Pp, sinon, on continue dans la direction z, et ainsi de suite.

Chaque nouvelle couche de voxel augmente la masse du parallélépipeéde de quelques grammes,
au plus. Le parallélépipéde choisi est toujours celui qui est 1égérement moins lourd que 10 g,
car on observe numériquement que le calcul de la moyenne sur un peu moins de 10 g donne

toujours un DAS supérieur au calcul sur un peu plus de 10 g, méme si la différence n’est
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Z VA4 Z L
II Z II /’ Z II VA4
Py Py P, Etc.

FiGUuRE 3.1.24: Construction des parallélépipédes Py, P, P». Le point 7y se trouve au
centre des P;.

que de lordre de 5 & 10%. Le DAS est donc surestimé par cette méthode. Si le DAS 10 g
tel que calculé par ce moyen est inférieur & la limite autorisée, nous sommes certains que
le DAS 10 g calculé selon un vrai volume de masse 10 g est également inférieur & la limite

autorisée.

Une fois le volume P; choisi, on calcule en chaque point de ce volume, le DAS local,
donné par I'équation 1.2.2. Les simulations donnent le champ électrique en tout point
de la téte comme indiqué précédemment. Comme le champ électrique vérifie le principe
de superposition, dans les trois directions, x, y et z, 'amplitude du champ E resultant
est calculé en sommant le champ E produit par chaque canal. Le DAS local est ensuite

moyenné dans le cube P; choisi, afin d’obtenir le DAS sur 10 g :

[, DASAV
[ dV

Tous les résultats de DAS sont donnés pour un champ magnétique moyen obtenu pour

DASyo, = (3.1.15)

le mode pseudo-CP, permettant une comparaison entre les différentes antennes pour une
méme séquence d’excitation. En 'occurrence, le DAS est donné pour un champ magnétique
moyen de 1 pT. Le cycle utile permet d’affecter un facteur multiplicatif au DAS égal au

ratio T7/Tr ot Ty est le temps de 'impulsion et Tx le temps de répétition.

L’intérét de ne moyenner que sur des parallélépipédes est le temps de calcul. Si 'on
estime le DAS pour un volume de 10 g, de forme quelconque, le calcul de la moyenne
nécessite autant d’additions que de voxels dans le volume. Si le volume est de forme paral-
lélépipede, il est possible d’utiliser 1’algorithme proposé par Paul Viola [79] généralisé au
cas & 3 dimensions. En pratique, cet algorithme divise le temps de calcul par un facteur

compris entre 10 et 20 pour une résolution de 5 mm.
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3.1.6 Reésultats pour des antennes réseaux 7 T et 11,7 T

A partir des critéres de comparaison définis précédemment, nous avons estimé 1’effi-
cacité des différentes antennes simulées & 7 et 11,7 T. L’antenne 8 canaux présentée en
premier lieu est 'antenne A8.1. La seconde antenne présentée est 'antenne A8.2.2. L’an-
tenne 12 canaux A12.1 a été étudiée dans deux cas, le premier, ol tous les dipoles d’antenne
ont été accordés a la fréquence exacte 297,2 MHz, fréquence de Larmor pour 'IRM Siemens
Magnetom 7 T. Le second cas, 'antenne a été accordée & une fréquence légérement infé-
rieure, 296,7 MHz, afin d’étudier D'effet de la fréquence sur le comportement de 'antenne.
L’antenne 16 canaux présentée est 'antenne qui n’a jamais été construite, on la notera an-
tenne A16.1. L’antenne A8.2.1 donne des résultats presque identiques & ceux de I'antenne
A8.2.2. La raison pour laquelle 'antenne A8.2.1 n’a pas été utilisée tient principalement
aux difficultés que nous avons eues pour ’accorder en fréquence. Le modéle de téte utilisé

est le modéle humain présenté précédemment, qui posséde un volume de 1,6 L.

3.1.6.1 Antenne 7 T & 8 canaux, A8.1

Les résultats pour 'antenne A8.1 sont donnés en champ moyen dans le cerveau, canal
par canal dans le tableau 3.4, pour une puissance de 600 W a I’entrée. Comme nous 1’avions
fait remarquer, cette antenne présente des pertes importantes au niveau de I’élément rayon-
nant, ce qui diminue effectivement de facon importante le champ émis par chaque dipoéle.
Si I’on compare avec le tableau 3.5 donné dans la suite pour 'antenne A8.2.2; on comprend
immeédiatement que cette antenne ait été abandonnée rapidement, le champ est plus de

deux fois inférieur en amplitude.

Valeur mesurée | Moyen (uT) ‘

B, 2,0
B, 1,9
B, 2,5
B, 2,7
B, 2,6
B, 2,4
B, 2,0
B, 1,7

TABLE 3.4: Champ Bf moyen dans le cerveau produit par les dipoles de 'antenne A8.1,
pour une puissance d’excitation de 600 W.
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3.1.6.2 Antenne 7 T a4 8 canaux, A8.2.2

Pour 'antenne 7 T, & cause de I'ouverture, au niveau du nez, le mode pseudo-CP est
obtenu avec un déphasage de 42° entre les canaux, sauf entre le canal 1 et 8, ou le déphasage
est de 66°. Pour les résultats Bin,

chp, 4800 W en tout, soit 600 W par dipéle. Les résultats sont donnés dans le tableau

3.5. Ces premiers résultats montrent que le temps d’impulsion nécessaire pour produire une

la puissance injectée est de 600 W, et pour le résultat

excitation moyenne dans le cerveau de 90° avec le mode pseudo-CP et 4800 W est de 350 us
environ. Si I'on compare ce temps d’impulsion aux valeurs de 75 des tissus qui dépassent
généralement 200 ms, on en déduit que cette antenne permet effectivement, sans difficulté,
d’exciter les spins du cerveau dans un temps trés inférieur a 73. Pour une acquisition en
2 dimensions produite & partir de 3 lobes du sinus cardinal, le temps d’impulsion monte a

quelques millisecondes.

Le DAS maximum moyenné sur 10 g (DASio4) pour 1 7" moyen, est de 0,24 W /kg
en mode pseudo-CP, pour une acquisition 3D. Avec un cycle utile de 10%, une impulsion
de 90° en 1 ms, le DAS 10 g vaut 0,86 W /kg. Cette valeur de DAS est bien inférieure a la
valeur maximum acceptée et montre donc qu’une telle séquence ne pose pas de probléme de
sécurité. Les cartes de champ sur une coupe axiale pour le mode pseudo-CP sont données
dans la figure 3.1.25.

| Champ simulé | Moyen (uT) | Créte (uT) [ CV (%) |

BT, 5,4 22,0

BT, 4,0 9,6

B, 4,8 14,1

By, 5,2 20,7

By 4.8 20,9

B, 4,3 14,6

B, 4.1 10,6

B, 3,9 15,5

B{CP 17,0 38,1 38
St (pour 1 W) 0,60 1,20 26

TABLE 3.5: Champ BT et sensibilité en réception, moyens et créte, dans le cerveau, produit
par les dipdles de 'antenne A8.2.2.
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FiGure 3.1.25: Champ Bf en transmission & gauche et sensibilité en réception & droite,
pour une acquisition en mode pseudo-CP avec I’antenne A8.2.2, vus sur une coupe axiale
et sagittale.

3.1.6.3 Antenne 7 T & 12 canaux, Al12.1

Pour I'antenne 12 canaux, afin d’obtenir le mode CP, le déphasage entre deux dipdles
pairs ou deux dip6les impairs successifs, doit étre de 60°. Le déphasage entre les dipdles
pairs et les dipoles impairs est obtenu en maximisant BT au centre, ce qui donne un
déphasage de 210° entre le dipole 1 et le dipole 2. Pour les résultats de champ des dipdles
individuels, la puissance injectée est de 600 W. Pour le mode pseudo-CP, la puissance
totale transmise est de 4800 W soit 400 W par canal. Les résultats sont donnés dans le
tableau 3.6.

Si U'on compare avec les résultats précédents, on observe que le champ moyen pour
chaque canal est quasi identique, voire légérement inférieur & 'antenne 8 canaux. Deux
effets inverses en sont responsables : d’'une part, les dipéles sont plus proches du patient,
et leurs pertes sont légérement inférieures, tendant & augmenter le champ magnétique
produit, mais d’autre part, le couplage est plus fort car les dipdles sont plus proches,
tendant & le diminuer. On s’attend, de fagon générale & ce que, plus le nombre de dipdles

est important, plus lefficacité de chaque dipéle soit faible, & cause du couplage mutuel.
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’ Champ simulé ‘ Moyen (uT) ‘ Créte (uT) ‘ CV (%) ‘

BT, 4,4 23,6
B, 5,0 24.8
By, 4,7 24,1
BT, 3,0 28.9
BT, 5,3 31,2
B, 5,5 31,6
B, 5,5 27,0
B 5,4 24.4
B, 5,0 29,0
B, 5,5 29.8
B, 3,9 20,6
B, 5,0 27,7
B{CP 15,8 32,6 39
Sy (pour 1 W) 0,88 1,70 26

TABLE 3.6: Champ BT’ et sensibilité en réception, moyens et créte, dans le cerveau, produit
par les dipdles de 'antenne A12.1.

De plus, le positionnement des dipéles en quinconce, permettant la segmentation en z,
diminue significativement 'efficacité du mode pseudo-CP, le champ est plus fort dans le

cou et au niveau de 'occiput, mais moins fort au centre du cerveau.

Pour le mode pseudo-CP, I'augmentation du nombre de dip6les diminue la puissance
disponible injectée dans chaque dipole, la puissance totale ayant été fixée & 4800 W. Tou-
tefois, en reconstruisant le mode pseudo-CP en sommant les champs Bin générés par
les 12 dipoles, la valeur de BICP augmente. De la méme facon, la sensibilité et le DAS
augmentent. En conséquence, le mode pseudo-CP est semblable en efficacité a celui de I’an-
tenne & 8 canaux. En ce qui concerne la sensibilité en réception, Sy est de 47% plus fort en
moyenne, entre ’antenne a 8 canaux et 'antenne & 12 canaux. Que ce soit en émission, en
mode pseudo-CP ou en réception, I’homogénéité du champ est & peu prés la méme entre
les antennes A8.2.2 et A12.1.

Pour le DAS 10 g maximum sur toute la téte, 'augmentation est également sensible en
mode pseudo-CP, passant de 0,24 W /kg a 0,76 W /kg pour un champ magnétique de 1 uT,
soit trois fois plus élevé. Le DAS maximal se trouve a la périphérie de la téte, approcher
les dipoles de la téte explique donc cette augmentation. La figure 3.1.26 présente les cartes
de champ pour une coupe axiale, pour le mode pseudo-CP. La méme échelle a été utilisée

afin que I'on puisse comparer la figure 3.1.26 et la figure 3.1.25. La comparaison montre



CHAPITRE 3. TRAVAUX DE RECHERCHE ET DEMARCHE 117

N,

FiGure 3.1.26: Champ Bf en transmission & gauche et sensibilité en réception & droite,
pour une acquisition en mode pseudo-CP avec 'antenne A12.1, vus sur une coupe axiale
et sagittale.

que, si Uefficacité moyenne est la méme, la forme des cartes de champ est trés différente

entre le mode pseudo-CP donné par 'antenne A8.2.2 et 'antenne A12.1.

3.1.6.4 Antenne 7 T a 12 canaux désaccordée

Afin de compléter ’étude précédente sur 'antenne A12.1, nous avons souhaité étudier
le comportement des dipdles hors de leur fréquence de résonance. En modifiant significa-
tivement 'accord de I'antenne en fréquence, c’est & dire en 'accordant & une fréquence
supérieure & 297.7 ou inférieure & 296,2 MHz, l'efficacité de I'antenne décroit significative-
ment (plus de 20% de champ en moins). En accordant l’antenne a une fréquence supérieure,
Pefficacité décroit toujours, méme en mode pseudo-CP. En ajustant I’antenne & une fré-
quence inférieure de 0,5 MHz, le champ moyen augmente légérement, ainsi que le champ
pic, alors que la sensibilité en réception diminue. Le tableau 3.7 donne les résultats pour le
mode pseudo-CP, avec un accord & 296,7 MHz, soit 0,5 MHz de moins que la fréquence de

Larmor du systéme Siemens, et la sensibilité en réception pour cette méme configuration.

Un autre effet, lié¢ également & la diminution du champ a la périphérie de la téte,

est que le DAS 10 g maximum dans la téte est divisé par un facteur 2 (0,34 W /kg au
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lieu de 0,76 W /kg) avec cette configuration ajustée a 296,7 MHz. Cette étude d’antenne
avec un accord différent montre qu’il est préférable d’ajuster I’antenne avec une fréquence
légerement inférieure & la fréquence de Larmor que le contraire. Nous verrons dans la
suite que I'avantage observé en mode pseudo-CP ne se vérifie pas forcément pour une
séquence de compensation de I'inhomogénéité utilisant la transmission paralléle. Rappelons
que, le mode pseudo-CP reste une interférence spécifique, ses caractéristiques ne sont pas

transposables & une interférence quelconque, comme nous le verrons dans la suite.

’ Champ simulé \ Moyen (uT) \ Créte (uT) \ CV (%) ‘
B{CP 17,5 34,6 40
S 0,77 133 22

TABLE 3.7: Champ BT et sensibilité en réception, moyens et créte, dans le cerveau, produit
par les dipdles de 'antenne A12.1 désaccordée a 296,7 MHz.

3.1.6.5 Antenne 7 T & 16 canaux, A16.1

L’antenne 16 canaux n’a jamais été construite. Pour des problémes d’encombrement,
il n’est pas possible, comme pour "antenne 12 canaux, de placer les dipdles au plus prés
du patient, ils sont donc éloignés de la méme distance que pour 'antenne 8 canaux. Par
rapport & ’antenne 8 canaux, la principale différence vient du couplage. Il devient ici assez
important pour que le champ magnétique de chaque canal soit en moyenne 39% plus faible
pour la méme puissance injectée. L’antenne 16 canaux est 56% moins efficace que ’antenne
8 canaux pour une puissance totale disponible égale, de 4800 W (soit 300 W par canal pour
Pantenne 16 canaux). En réception par contre, la sensibilité est & peu prés la méme. Cette
différence importante entre I’antenne 8 canaux et ’antenne 16 canaux n’est pas uniquement
due au couplage mutuel. Pour 'antenne 16 canaux comme pour l'antenne 12 canaux, le
systéme est segmenté en z, ce qui permet de mieux éclairer le dessus et le dessous de la

téte mais diminue globalement 'efficacité du mode pseudo-CP moyenné sur le cerveau.

En ce qui concerne la sensibilité de I’antenne en réception, elle est proche de celle de
Iantenne & 8 canaux. La différence porte principalement sur ’homogénéité, de 26% en
coefficient de variation en réception, pour les antennes a 8 et 12 canaux, on atteint 42%
pour l'antenne 16 canaux. Si '’homogénéité en émission peut étre corrigée comme nous
I’avons vu dans la section 1.2.4, ’homogénéité en réception ne peut pas, pour une séquence

quelconque, étre corrigée sans perte en rapport signal sur bruit.

Le DAS produit par cette antenne pour 1 pT en émission est de 0,86 W /kg, soit plus

élevé que pour I'antenne & 12 canaux. Ceci est 1ié a la forte puissance nécessaire pour
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atteindre 1 p'T en moyenne, alors que le champ électrique a la périphérie reste trés fort.

’ Champ simulé | Moyen (uT) ‘ Créete (uT) ‘ CV (%) ‘

BT, 2,5 21,0

BT, 2,5 14,1

B, 2.4 9,3

BT, 2,6 11,7

BT, 3,0 14,3

B 3,1 16,5

By, 3,4 19,0

B, 3,3 22.5

B, 2,9 16,0

B, 2,8 15,2

B, 2,3 9,6

B, 2,8 10,8

B, 2,5 14,7

B, 2,6 13,4

B7 . 2,8 19,6

B s 2,9 26,0

B{CP 7.4 15,8 39
S¢ 0,57 1,62 42

TABLE 3.8: Champ Bf et sensibilité en réception, moyens et créte, dans le cerveau, produit
par les dipdles de 'antenne A16.1.

3.1.6.6 Antenne 11,7 T a4 12 canaux, B12.1

L’antenne 12 canaux a 11,7 T est similaire & ’antenne 12 canaux & 7 T quant aux
parameétres du mode pseudo-CP. Les résultats canal par canal sont donnés pour 600 W
par canal, et 4800 W en tout pour le mode pseudo-CP soit 400 W par canal. Le tableau
3.9 présente les résultats obtenus en émission et réception. En comparant ce tableau au
tableau 3.6, on observe que efficacité en mode pseudo-CP est légérement supérieure, par
rapport a ’antenne 7 T, mais que la sensibilité en réception est légérement inférieure. On
retrouve le fait qu’en augmentant le champ, le rapport signal sur bruit de I’antenne est un
peu plus faible. La moyenne de S est 24% plus faible pour 'antenne B12.1, comparée a
I'antenne A12.1. Le DAS pour sa part est quasi-identique. Comme le champ By est plus
fort, le gain en rapport signal sur bruit, entre 'TRM 7 T avec 'antenne A12.1 et I'TRM
11,7 T avec I'antenne B12.1, telles qu’elles ont été simulées, devrait étre d'un facteur 2,1.

L’augmentation du champ permet donc effectivement d’améliorer le rapport signal sur
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bruit entre 7 et 11,7 T.

’ Champ simulé | Moyen (uT) ‘ Créete (uT) ‘ CV (%) ‘

B, 2,6 14,1
B, 4,2 19,9
B, 3,7 18,2
BT, 4,3 22.0
BT, 4.4 23,0
B 4,2 222
By, 3,8 21,4
B, 4,0 19,0
B, 4,0 22.5
B, 4,3 22,1
B, 3,9 17,6
B, 4,1 18,4
Bic P 17,7 473 58,4
Sy 0,67 1,14 19,2

TABLE 3.9: Champ BT et sensibilité en réception, moyens et créte, dans le cerveau, produit
par les dipédles de ’antenne B12.1.

3.1.7 Conclusion

Les premiéres études ont permis d’évaluer la qualité des différentes antennes a 8, 12
et 16 canaux. On a pu observer que le DAS produit par les antennes restait assez faible
pour une utilisation & 7 T sans danger pour le patient, en mode pseudo-CP. Cette premiére
étude a permis de faire une premiére sélection parmi les 4 antennes étudiées & 7 T : A8.1,
A8.2.2, A12 et A16. A travers les premiers résultats de simulation, et une étude rapide des
critéres simples sur les cartes de champ, on a pu observer que les deux configurations les
plus intéressantes, que ce soit en émission ou en réception, sont celles des antennes 8 canaux
et 12 canaux & 7 T, avec un avantage toutefois intéressant, au moins en réception, pour

Pantenne 12 canaux.

Ces antennes ne sont pas congues pour une utilisation en mode pseudo-CP, c’est pour-
quoi les coefficients de variations trés importants, supérieurs & 30%, obtenus en mode
pseudo-CP ne sont pas significatifs des performances que l'on peut attendre en transmis-
sion paralléle en termes de compensation de I'inhomogénéité. Si I'utilisation en transmission
paralléle ne change rien a la caractérisation de ’antenne en réception, on voit donc que

de nouveaux critéres sont nécessaires afin de valider la conception d’antenne & 12 canaux,
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Ficure 3.1.27: Champ Bf en transmission & gauche et sensibilité en réception & droite,
pour une acquisition en mode pseudo-CP avec 'antenne B12.1, vus sur une coupe axiale
et sagittale.

critéres prenant en compte les séquences de compensation de 'angle de bascule. Dans la
suite, nous considérerons que les antennes & A8.1 et A16.1 ont une efficacité en réception

trop faible pour étre retenues dans la suite de 1’étude.

3.2 Comparaison avancée des performances des antennes

3.2.1 Critéres avancés de comparaison

Nous avons présenté précédemment des critéres de comparaison entre les différentes
antennes qui souffraient d’un défaut majeur : ils ne prenaient pas en compte les capaci-
tés de transmission paralléle de I’antenne. Rappelons que le but de ces antennes est de
proposer un moyen d’homogénéiser ['angle de bascule dans une ROI donnée. Certaines
techniques d’homogénéisation ont été présentées dans la premiére partie portant sur ’état
des connaissances. La premiére question qui se pose pour toute antenne & transmission
paralléle est : comment évaluer la capacité de ces techniques d’homogénéisation a compen-
ser les inhomogénéités. Nous savons qu’il est possible d’obtenir une homogénéité de bonne

qualité, quelle que soit ’antenne (transmission multiple ou non), si 'on ne considére aucune
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limite de temps d’impulsion, ni de DAS. En effet, des techniques d’homogénéisation comme
celle les spokes [71], si on s’autorise autant d’impulsions que ’on souhaite, permettent déja
d’homogénéiser n’importe quelle ROI avec une antenne & canal unique de transmission, si

tant est que le champ B;r de I'antenne est nul en aucune position de la ROI.

Il est donc nécessaire de se donner des critéres plus complexes que seulement la capacité
de notre antenne & compenser l'inhomogénéité pour un nombre d’impulsions arbitraire.
L’idée a donc été de définir une impulsion, avec une durée donnée, et un angle de bascule
donné, et d’étudier, en fonction de contraintes d’énergie, quelle est ’homogénéité qui peut
étre atteinte, et quel DAS cette séquence engendrera. L’objectif est donc de répondre a la
question : quelle antenne est la plus & méme de produire cette impulsion, avec le moins
de puissance possible, c’est a dire avec le plus faible dimensionnement des amplis, et/ou le
plus faible DAS ? L’angle de bascule choisi pour tous les résultats suivants est de 45° et la
durée d’impulsion 250 us. La tension nécessaire 4 la sortie de 'amplificateur pour obtenir
45° en 250 us est égale & la tension nécessaire pour obtenir 180° en 1 ms. De plus pour
des angles de 45°, il est possible d’utiliser I’approximation des petits angles afin de générer
des images en sélection de coupe. Pour la méthode d’homogénéisation par spokes 2 ou
3 impulsions sont nécessaires, on supposera que chaque impulsion dure 250 us, soit en tout
500 pus pour 2 impulsions et 750 pus pour 3 impulsions. On supposera également, pour les
deux techniques présentées dans la suite (la méthode par spokes, et la méthode dite GDAT)
que le temps de répétition est toujours de 25 ms. Rappelons que la puissance maximale
totale que peuvent délivrer les 8 amplificateurs du systéme Siemens est de 4800 W. Cette
puissance correspond a une tension maximale moyenne de 245 V si le nombre de canaux
indépendants est de 8 (soit 600 W par canal). Pour les premieres études avec 12 canaux,
nous considérerons que nous possédons 12 amplificateurs de 200 V chacun (soit 300 W par

canal), afin d’avoir la méme puissance totale disponible.

Nous avons choisi deux méthodes de compensation qui nous semblaient complémen-
taires, la premiere a été développée spécifiquement pour la thése et appelée "Generalized
Double Acquisition Imaging”. Elle permet d’étudier les capacités de shimming d’une an-
tenne, sans utiliser d’impulsions modulées dans le temps ni de gradients. Le second est
la compensation dynamique par spokes, qui permet d’obtenir des images 2D. Toutes les
optimisations sont faites a partir des fonctions MATLAB décrites précédemment, fmincon
pour les optimisations avec contrainte, et [sqgnonlin pour les optimisations sans contrainte.
Ces optimisations ne permettent d’obtenir que des minima relatifs qui dépendent du point
de départ de 'algorithme. C’est pourquoi vingt points de départs ont été choisis aléatoire-

ment pour chaque optimisation, afin d’augmenter la probabilité qu'un des minima relatifs
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obtenus soit proche du minimum absolu. En tout état de cause, il est impossible de démon-
trer que le résultat obtenu est le minimum absolu, c¢’est seulement le meilleur des minima

relatifs obtenus.

Pour la comparaison entre les différentes antennes, quatre critéres ont été retenus.
Le premier critére, qui donne la contrainte d’optimisation de la fonction fmincon, est
I’énergie de l'impulsion, c’est a dire 1’énergie totale transmise aux antennes pendant la
durée de I'impulsion. Le deuxiéme critére est '’homogénéité obtenue. C’est & ce critére que
l'on se référera afin de comparer les antennes a séquence identique. Le troisiéme critére,
qui est indirectement lié & I’énergie totale, est la tension maximale transmise par au moins
I'un des canaux. Ce critére permet de répondre & la question du dimensionnement des
amplificateurs : pour que la séquence soit réalisable, tous les amplificateurs devront étre
capables de produire cette tension. Le quatriéme critére est le DAS maximum dans la
téte produit lors de la séquence, permettant de répondre & la question de la sécurité de

l’antenne.

3.2.2 Comparaison des performances
3.2.2.1 Compensation statique avancée (GDAI) : théorie.

Le principe de la méthode en double acquisition, GDAI, pour Generalized Double
Acquisition Imaging, est de reconstruire au mieux une image finale Iy, & partir de deux
acquisitions indépendantes I, et I. L’objectif de cette technique est d’acquérir les deux
images I, et I, en ne faisant varier que la puissance et la phase relative entre les 8 ou
12 canaux indépendants. Cette séquence n’utilise pas les gradients pour une image 3D.
Toutefois, évidemment, la sélection de coupe nécessite l'utilisation des bobines de gra-
dients. L’un des avantages est donc que ce type d’acquisition est moins sujet & des soucis
techniques indépendants de ’antenne, tant que 'IRM est capable de produire des sélec-
tions de coupe en compensation statique : les gradients de champ sont moins soumis a
des changements brusques de direction, limitant les incidents liés a une surchauffe, et la
compensation supporte plus facilement une désynchronisation légére entre les synthétiseurs
de signaux, en particulier en acquisition 3D. La technique d’imagerie GDAI présentée a
également pour avantage d’utiliser I'interface homme-machine basique du logiciel Syngo du
prototype Magnetom. Ceci permet de vérifier trés simplement et rapidement si une erreur
a été commise lors du paramétrage de 'impulsion. Enfin, cette technique ne nécessite pas
une optimisation des gradients, contrairement aux méthodes de type Transmit-SENSE, il
n’est pas nécessaire de calculer les points de l'espace k optimaux [52]. En contrepartie,

cette technique n’est applicable qu’aux antennes & transmission paralléle, dont justement
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nous souhaitons évaluer les performances. Tous ces avantages permettent de tester l'an-
tenne trés simplement, sans connaissances avancées sur les techniques d’homogénéisation
dynamiques et en utilisant I'interface homme-machine simple du logiciel Syngo. Le travail
suivant s’inspire en partie de la méthode d’acquisitions multiples proposées par Li [80] en

la généralisant au cas des antennes & transmission paralléle.

Nous présenterons ici les principes fondamentaux de la méthode GDALI [81], la qualité
des images que 'on peut attendre, ainsi que les limitations de cette technique pour I'ima-
gerie clinique. Les variables I, M, B et « utilisées dans la suite dépendent toutes de la
position 7. Le principe est donc d’acquérir deux images, & partir desquelles sera construite
une troisiéme image, appelée image finale. Dans la mesure o il n’existe aucune corrélation
de bruit entre les deux acquisitions, qui ont été réalisées & des moments différents, et si I’'on
suppose que les deux acquisitions ont été réalisées avec la méme antenne, le méme patient,
et la méme séquence, on en déduit que la matrice de corrélation de bruit, définie dans [27],
est une matrice identité, & un facteur multiplicatif prét. La reconstruction optimale, c’est

4 dire celle qui minimise le bruit, donnée par Roemer est alors :

Ip =12+ I (3.2.1)

Si I’on suppose qu’aucun facteur d’accélération n’a été appliqué, I'image I est liée a la

sensibilité en réception S et & I'aimantation M par la relation :

I, = SMi,, (3.2.2)
I, = SMy. (3.2.3)

On déduit de I'équation 3.2.1, I’égalité suivante :

Iy = SMy, (3.2.4)

ou l'aimantation équivalente de 'excitation My est donnée par :

My =\/M? + M3, (3.2.5)

Nous savons grace au travail de Jinghua Wang [30] qu’il est possible d’évaluer avec une
certaine précision la valeur de S partout dans 'espace. Toutefois, nous ne nous sommes

pas intéressés & S afin de permettre une comparaison plus juste entre cette méthode et les
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méthodes de compensation dynamiques qui ne vise & compenser que l'angle de bascule,
donc M.

On notera Bfk, le champ produit par le canal k. Comme pour toute compensation
de I'angle utilisant la transmission paralléle, il est nécessaire de mesurer la valeur de Bik
avant de calculer les paramétres de la séquence. En vertu du principe de superposition,
nous savons que les champs Bfa et be lors de la premiére et de la seconde acquisition

sont donnés par les relations :

Bf, = Y a.Bf,, (3.2.6a)
k

B, = ) bB{,, (3.2.6b)
k

ou {ay} et {by} sont des coefficients complexes. Dans la mesure ou le champ magnétique
relatif entre les canaux ne varie pas pendant I'impulsion, les coeflicients aj et by sont
constants dans le temps a un facteur de forme prés (que nous noterons dans la suite vp,),
comme pour la compensation statique. Le critére d’optimisation de ces coefficients est

I’homogénéisation de Bff, défini par :

Bj; = \/IBLI2 + B2 (3.2.7)

Nous considérerons que tous les angles utilisés dans la suite sont donnés en radians, sauf
indication contraire. Aux deux champs magnétiques physiques Bfa et B;rb, ainsi qu’au
champ magnétique équivalent Bff sont associés des angles de bascule physiques a, et ap

et un angle de bascule équivalent oy, donnés par les relations suivantes :

Oy = ’Y|Bi~_x[/0p05h(t)dt”’
z € {ab,f} (3.2.8)

ou 7 est le facteur gyromagnétique du proton, 7, la durée de I'impulsion (qui est la méme
pour les deux images) et vgy, la forme de 'impulsion, sinus cardinal pour une sélection de

coupe, et carré pour une acquisition 3D. Les équations 3.2.7 et 3.2.8 donnent :

ap =4/a2 + ol (3.2.9)
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Pour une séquence de type écho de gradient avec détérioration de ’aimantation trans-
versale (ou “spoiling” en anglais) ou un temps de répétition significativement supérieur a

Ty, Pamplitude de 'aimantation transverse est donnée par :

(1 —E))sinay
M - Mo DU
Lo S FE cosay

z € {a,b}, (3.2.10)

ot M, l'aimantation longitudinale au repos, Fy = exp[—Tr/T1] et Ey = exp[—Tg/T5].
Les équations 3.2.10 et 3.2.5 donnent 'aimantation transverse équivalente, précédemment
notée My, spécifique a la méthode GDALI :

sin? ag sin?

My=M,(1l-F L. 211
f of 1)\/(l—El oS (g )2 + (1— BEycosap)? (3 )

La premiére conséquence de I’équation 3.2.11, est que I'approximation linéaire pour

des petits angles et un temps de répétition assez long vaut :

Mf o~ Mzoy/ag + OézEg ~ MZOOéfEQ. (3.2.12)

Sous cette hypothese, I'équation 3.2.8 montre que M; est donné par :
Tp
My = 7M20|Bl+f\[/ v (t)dt] Es. (3.2.13)
0

En d’autres termes, I’homogénéisation de Bff dans I’équation 3.2.7 permet effectivement
d’homogénéiser M. Cependant, le développement limité au premier ordre ne permet pas
de prévoir I’homogénéité de l'image acquise avec la méthode GDAI, si 'angle est plus

important ou si I'image est pondérée en T7.

L’étape suivante a donc consisté a développer My au second ordre, afin de prévoir son
comportement pour des angles de bascule plus important, ou des temps de répétition plus

faibles :
2 2

o — a?)?
Mf:Mzoaf[l—K‘(—f—i—M

5 sz s, (3.2.14)
f

ou K =1/6+ F1/(2 — 2E;). Le développement a l'ordre 2 permet de déduire que la dé-
pendance en o — a% n’est pas négligeable si K - a? est suffisamment grand. Dans ce cas,
meéme si oy est homogene, My n’est pas forcément homogene, ce que 'on peut considérer
comme un "artefact” propre & la séquence, artefact qui dépend de a2 — ag. Afin d’étudier

Ieffet de cet artefact, nous définissons une nouvelle image, notée I; obtenue avec la méme
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antenne, en supposant qu’on ait physiquement produit I’aimantation M. Ainsi la compa-
raison entre I, et le résultat I; de la méthode GDAI permet de décrire cet artefact. I est

défini par :
(1 — El) sinafE

I, =SM
s =0 1 — FEjcosay

(3.2.15)

Le ratio entre Iy et I, est alors donné par les équations 3.2.11 et 3.2.15 :

I sin? ay, sin® o 1— Ficosa
Q=L = \/ + b ( ! f) . (3.2.16)

I (1— Eycosag)? (1 — Fpcosap)? sin oy
Qs peut étre vu comme une sensibilité "intrinseque” & la méthode GDAIL
T = 02Tk, ap=45" and a? =% — of

e e
1.4 XWW&X a) e b)

1. TN | e

if ——T) = 13577

272 2/ 2 —-T =T
agfag aglay 1 1

d)_ =T = 06577

0.8 0.8

0 0.25 0.5 0.75 1 0 0.25 0.5 0.75 1

biol 27 2
(1/1“(\1 (\“'_:(\,

Figure 3.2.1: Artefacts T} propres a la méthode GDAI, et correction (af =45° et T =
0,2Tg). (a) Ratio I/I, pour une valeur oy homogene, sans correction T4, pour o, ~ ay,
l'intensité du signal est 50% plus élevée que pour ag, = 0 ou oy = ay. (b) La correction
réduit sensiblement 'amplitude de artefact T;. (c) Sans correction 717, le contraste en T}
varie peu, entre 0,9 et 1,05 du contraste idéal. (d) La correction 77 réduit légérement le

contraste, jusqu’a une valeur de 25%.

Nous avons également proposé une autre reconstruction de 'image finale, que nous
nommerons reconstruction corrigée et que nous noterons I, qui permet de faire tendre
autant que possible cette sensibilité intrinseéque Q)¢ vers 1. Cette reconstruction corrigée
part du principe que nous avons une idée de la valeur de 7} moyenne, notée 17, dans notre

échantillon. De fagon générale, dans la suite, nous noterons avec une barre - les valeurs
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moyennées sur la ROI. La valeur moyenne de 77 peut étre trouvée dans la littérature, en
fonction du tissu et du champ magnétique By [82, 83]. Une représentation de @ ¢ est donnée
dans la figure 3.2.1a pour les parameétres suivants : Tp = 0.277, 0.65T7 < Ty < 1.35T7 et
ay = 45°. Pour ces parametres, on obtient E, =0.82,0.76 < E; < 0.88 et K - afc = 1.5.
La figure montre effectivement un artefact important, pouvant atteindre plus de 50% de
I'intensité de I'image, en fonction de la variation de a, et a; méme si oy est identique
partout. L’idée de la correction consiste a ajouter deux termes C, et C} qui dépendent de

ag et ap. En pratique, IJ? est construit avec la relation :

If = \/C2I2 + CL I, (3.2.17)

ou Cy et Cy sont donnés par :

c, = 1-fhcosaa (3.2.18)
1— FEjcosay
c, = LZBicosa (3.2.18b)
1—FEicosay

Dans ce cas, 'estimation de oy et ap est évidemment nécessaire afin d’estimer C, et

Cyp. En pratique, en supposant que /a2 + a% ~ ay, la solution la plus simple est d’utiliser
le ratio I,/Iy et d’en déduire a4 et «p. L’analyse numérique des équations 3.2.2, 3.2.3 et
3.2.10, montre que les fonctions f, : aq — Io/Iy et fi, : ap — I/I, sont injectives (c’est
a dire qu’a une valeur I, et I, donnée n’existe qu’une seule solution «, et «p) tant que
ay vérifie linégalité oy < (1 — E1)%5 x 180°/+/2. Pour E; = 0.82, cette inégalité est
vérifiée tant que oy est inférieur & 50°. A partir des équations 3.2.2, 3.2.3 et 3.2.10, il est
simple de calculer numériquement la fonction inverse f, (I,/Ip) afin d’obtenir a, puis ay.
Pour le calcul numérique de la fonction inverse, nous avons utilisé la fonction interp! de
MATLAB, l'interpolation ayant été faite a partir du calcul de f, sur 20 points de 0 & ay.
Cette méthode permet d’avoir une approximation de ’angle en tout point avec exactement
la méme résolution que les images I, et I, sans avoir & faire de nouvelle mesure d’angle.
Toutefois, afin d’éviter d’ajouter de nouvelles sources de bruit dans le calcul, les corrections
Cq et Cp doivent étre lissées avec un algorithme de débruitage. Si oy est trop grand, il est
alors possible d’interpoler les cartes de champs mesurées Bik afin d’en déduire Bfa et be
avec une plus grande résolution. La figure 3.2.1b montre que le ratio IJ?/IS est grandement
ameéliorée, tant que la valeur de T7 n’est pas trop éloignée de celle de T (plus ou moins
35% de variation). L’amplitude de lartefact précédemment observé n’est alors plus que de

5% par rapport a 'amplitude de M.



CHAPITRE 3. TRAVAUX DE RECHERCHE ET DEMARCHE 129

Afin de compléter cette étude théorique de la méthode GDAI, nous avons choisi de
présenter les variations de contraste 11 en fonction des angles o, et «p, ainsi que le rapport
signal sur bruit final de ’acquisition. Définissons tout d’abord le contraste par la relation
suivante [83] :

dl

= —. 2.1
C= i (3.2.19)

Les contrastes Cy, C, et C]Cc sont ceux des images Iy, I et I]Cc respectivement. Les ratios de
contraste Cy/Cs et CJ%/CS sont présentés dans les figures 3.2.1c et 3.2.1d avec les parameétres
précédents. Ces figures montrent que I'image non corrigée Iy peut présenter un contraste
significativement différent de I en fonction de a4 et «ap. L’image corrigée en amplitude
ne permet pas de corriger le contraste, on observe alors que le contraste de IJ‘E peut étre

jusqu’a 25% inférieur a celui de I, mais varie plus lentement en fonction de ay et ay.

Concernant le rapport signal sur bruit, nous souhaitions nous assurer qu’une telle
reconstruction ne dégrade pas significativement la qualité de 'image. Afin de le vérifier,

nous avons décomposé les deux images en une partie "signal” et une partie "bruit” :

I, = S.+N,, (3.2.20)
Iy = Sp+ Ny, (3.2.21)

ou S est le signal que 'on aurait obtenu avec une acquisition sans bruit et N est une
distribution de bruit, dont on supposera que l'espérance (notée FE) est nulle. De cette
hypothése, on déduit : E(I) = S, et o(I) = o(N). On supposera également, comme expliqué
précédemment que les deux acquisitions ont été faites avec exactement la méme séquence,
afin que le bruit des deux acquisitions soit exactement identique : o = o(Ng) = o(Np).

D’apres les équations 3.2.1, 3.2.20 et [3.2.21], I'image finale suit la relation :

2(NySq + NpSp) + N2 + N2
_ 2 a~a a b
If—\/Sﬁ‘FSb'\/l‘F 52+ 52 . (3.2.22)
Le rapport signal sur bruit est défini par le ratio entre ’espérance et I’écart type de 'image :
E(I)
S/By = ——=. 3.2.23
/Bi= 5 (3:2.23)

Si au moins 'une des deux acquisitions a un rapport signal sur bruit significativement plus
grand que 1 (en pratique, supérieur a 3), ce qui est a priori toujours le cas en tout point,
car I, et I sont complémentaires lors d’une acquisition GDAI, I’approximation linéaire de

I’équation 3.2.22 donne :

NuSa + N,
g:w%+$+—iilﬁ. (3.2.24)
\/ 52+ S?
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Comme les deux acquisitions ont été faites & différents moments, leur bruit n’est pas corrélé,
c’est & dire que la covariance entre N, et N, est nulle. A partir des équations 3.2.24 et

3.2.23, on obtient le rapport signal sur bruit de Iy :

/ Q2 2
S/B(I wa S/B2 S/B? 3.2.25
/(f)* pu —= /Ia+/Ib‘ ()

L’équation 3.2.25 montre que le rapport signal sur bruit final est toujours supérieur au
rapport signal sur bruit des deux acquisitions, tant que la correction de Uartefact T7 n’est
pas appliquée. Il est notable d’ailleurs que pour I’approximation petit angle et grand temps
de répétition, le rapport signal sur bruit est le méme que celui de 'acquisition équivalente
d’angle physique ay. Cependant, avec la correction de 'artefact 77, la méme analyse avec

développement limité du rapport signal sur bruit donne :
282 + (25

o\ JCisz + sy

En utilisant les équations 3.2.26 et 3.2.25 avec les paramétres de la figure 3.2.1, on observe

SNR(I§) ~ (3.2.26)

que le rapport signal sur bruit décroit de 9% avec la correction, ce qui n’est presque pas

observable en pratique sur 'image finale.

3.2.2.2 GDAI : Méthode

Dans la suite de la partie 3.2, tous les résultats présentés avec la méthode GDAT ont
été obtenus & partir des simulations, afin de comparer les antennes entre elles. L’objectif
a donc été d’homogénéiser My, a partir des cartes de champs des simulations. On définit

notre critére d’homogénéisation Jy a partir de I’homogénéisation de ay :

J¢(ak, by) = /ROI[OCf(F) — OzT]ZdT?, (3.2.27)

ou ar est 'angle de bascule cible. Rappelons que oy n’est qu’un élément de calcul, ce n’est
pas un angle physique. Cet angle de bascule cible importe peu si aucune contrainte n’est
donnée, car il suffit de multiplier le champ par un facteur k& pour obtenir un angle koy,
mais dans le cas d’une optimisation avec contrainte, il est important que la contrainte soit

adaptée a l'angle cible.

La séquence GDALI ne nécessite I’optimisation que des coefficients ay, et by. Si le nombre
de canaux est égal & 8, cela représente 16 coefficients complexes & optimiser. Pour ’op-
timisation de J; sans contrainte, nous avons donc utilisé la fonction [sgnonlin présentée

précédemment, en donnant pour coefficients & optimiser les parties réelles et imaginaires
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de aj et b;. Pour 'optimisation avec contrainte, la fonction fmincon remplace la fonction

Isqnonlin.

Contrairement aux techniques de type transmit-SENSE, pour la méthode GDAI, I'aug-
mentation du nombre d’impulsions au-dela de 2 ne permet pas d’améliorer significativement
la qualité du shimming, en particulier en 3 dimensions. Généralement, les optimisations ont
été faites, pour la méthode GDAI 3D, sans contrainte et avec contrainte (400 mJ). Si le ré-
sultat sans contrainte donne un résultat nécessitant moins de 400 mJ, aucune optimisation

avec contrainte n’a été calculée.

La seconde séquence est une séquence 2D avec sélection de coupe dans la direction
axiale. Comme nous l'avons précisé dans la partie portant sur ’état des connaissances, la
puissance nécessaire pour une impulsion 2D dépend de la précision que 1’on souhaite sur
la sélection de coupe. Nous prendrons pour nos calculs le cas d’une excitation 2D avec
3 lobes, prenant en compte les coefficients 4,4 en tension et 4,6 en énergie, décrits dans
le tableau 1.1. Il conviendra ensuite, pour un nombre de lobes différent de se rapporter a
ce méme tableau pour connaitre la puissance effective nécessaire. Pour les acquisitions en
sélection de coupe, toutes les optimisations ont été faites avec une contrainte en énergie.

L’énergie nécessaire a ’acquisition est donnée par :

k

Tp/2
Eiot = Z(|ak\2 + b ?) / vgp (t)dt. (3.2.28)

—Tp/2

vgp, est le facteur de forme compris entre 0 et 1, Tp désigne le temps d’impulsion et Zy
I'impédance d’entrée de ’antenne. Nous avons observé que 1’évolution de ’homogénéité
en fonction de la contrainte n’est pas simple & prévoir. C’est pourquoi un grand nombre
d’optimisations non linéaires ont été faites avec des points de départ et des contraintes
en énergie différents. L’optimisation sélectionnée est celle qui permet d’obtenir une ho-
mogénéité la plus proche de 5% avec le moins d’énergie possible. Deux séquences ont été
simulées en 2D, I'une sur une coupe axiale et ’autre sur une coupe sagittale, afin d’étudier

Peffet de la segmentation en z.

Notons que le temps de répétition étant de 25 ms pour une impulsion de 250 us, le
cycle utile n’est que de 1%. Le DAS sera donc toujours donné pour ce temps de répétition,
que ce soit en 2 ou 3 dimensions. Si la puissance disponible en sortie des amplificateurs ne
permet pas d’obtenir ’angle de bascule de 45° en 250 us, la durée minimale d’impulsion,

pour le dimensionnement des amplificateurs et ’angle de 45° est indiquée.
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3.2.2.3 Compensation dynamique : spokes [1].

Des comparaisons sont proposées dans la suite entre les antennes & partir de la mé-
thode GDAI, dans les plans axiaux et sagittaux. Toutefois, nous avons pu voir les limites
de cette méthode d’homogénéisation, le résultat n’étant pas une homogénéisation physique
de 'angle de bascule. Notre objectif était pourtant de démontrer qu’avec cette séquence,
il était possible effectivement de prévoir la capacité d’une antenne & homogénéiser I’angle
pour n’importe quelle séquence IRM, donc en particulier pour des séquences de com-
pensation dynamique. C’est pourquoi nous avons choisi une méthode de compensation
permettant d’obtenir des images en 2D, c’est & dire avec sélection de coupe, décrite par
Kawin Setsompop dans [1]. Nous avons simulé cette séquence, dite séquence en "spokes”,
afin d’avoir un critére supplémentaire pour la comparaison entre antennes basé sur la com-
pensation dynamique. La méthode de compensation par spokes n’est présentée que pour
des coupes axiales, ot elle est la plus performante. De plus, en imageant par des sélections
de coupe axiales, les tissus du cou, qui ne nous intéressent pas pour 'imagerie du cerveau,

ne sont pas imageés.

Pour l'imagerie avec 'IRM 7 T, nous avons observé que nous pouvions obtenir d’ex-
cellents résultats avec seulement 2 impulsions, c’est pourquoi nous n’avons présenté que ce
cas & 7 T. A 11,7 T toutefois, les résultats avec 2 impulsions n’étant pas toujours satisfai-
sants, nous présenterons des résultats pour 3 impulsions. Le plan axial, plan de la sélection
de coupe est représenté par les axes x et y dans le repére du laboratoire, et k,, k, dans
I'espace k. La zone d’intérét dans laquelle 'image est acquise a une taille de 'ordre de
24 x 24 cm. Si 'on note drpox = 24 cm, soit la taille d’un co6té de cette zone d’intérét, les
points k;, k?, et E utilisés dans I’espace (kg; ky) seront définis par : k, = d,?gx (1,4; —0,6),
ko = g22—(1,4; 0,6) et ke = 722

laboratoure de RMN de Neurospin, elles ont été reprises telles quelles pour les optimisations

—(0; 0). Ces valeurs ont été utilisées par les chercheurs du

sulvantes.

L’équation 1.3.17 donne l’angle de bascule de cette séquence, noté sy, pour deux

impulsions. Pour trois impulsions, g, est donné par :

1,727 1,727

_ Hf Tp/2 B]Ladt] [f Tp/2 bedt] o—i(ke—kp) ™
+ [ IS Tf/ §2 chdt”

(3.2.29)

On peut représenter BT o> B;rb et BTC a partir des coefficients complexes d’émission ay, by,
¢ et un facteur de forme vy, qui permet de produire la sélection de coupe, c’est a dire,

généralement un facteur de forme en sinus cardinal. Le nouveau critére d’optimisation pour
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les spokes est donné par :

Top(an by, i) = / [ty (7) — agd (3.2.30)
ROI

Comme précédemment, les valeurs de simulation sont données pour une impulsion 2D

comportant 3 lobes. On se référera également au tableau 1.1 pour un nombre de lobes

différent. Cette sélection de coupe dans la direction axiale suit la démarche précédemment

expliquée pour les spokes. Un grand nombre de simulations ont également été entreprises

afin de choisir la séquence qui permet d’obtenir une homogénéité de 5% avec le moins

d’énergie possible.

3.2.3 Applications aux antennes 7 T : résultats de simulation.

Comparaison sur le modéle anatomique.
3.2.3.1 Antenne 7 T & 8 canaux A8.2.2

Pour I'antenne A8.2.2, 'homogénéisation avec la technique GDAI en 3D est donnée par
le tableau 3.10. Le DAS est donné pour la premiére acquisition et la seconde acquisition.
Rappelons que ’angle de bascule cible est 45° en 250 us. Pour cette cible, la tension
nécessaire est de 137 V sans contrainte. Si I'on considére un cycle utile de 1%, le DAS ne
dépasse, pour aucune des deux acquisitions 0,071 W /kg, soit 140 fois moins que la limite
autorisée. Il est donc encore possible de diminuer sensiblement le temps de répétition, sans
dépasser les limites de DAS. Pour la séquence GDAI, le coefficient de variation en 3D est
éleve, plus de 10%, méme sans contrainte. La contrainte ne change d’ailleurs que bien peu

le résultat, aussi bien en coefficient de variation qu’en DAS et en tension.

| Séquence Energie (mJ) | CV(%) | Tension (V) | DAS1oy (W/kg) |
GDAI 3D 660 11,0 137 0,049/0,071
GDAI 3D contraint 400 12,1 134 0,045/0,047

TABLE 3.10: Optimisations avec I'algorithme GDAI en 3D avec et sans contrainte, avec
I’antenne A8.2.2.

En ce qui concerne l'acquisition GDAI 2D axiale, on observe que le coefficient de
variation varie significativement avec les contraintes. Le graphique 3.2.2 montre I’évolution
du coefficient de variation avec la contrainte. On observe qu’au-deld de 800 mJ, le coefficient
de variation atteint une limite, proche de 2%. Le coefficient de variation de 5% est atteint
a une énergie de 583 mJ. Le DAS correspondant est de 0,092 W/kg pour la premiére

impulsion et 0,109 W/kg pour la seconde. La tension nécessaire est ici de 300 V créte.
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Cette tension est trop élevée par rapport au dimensionnement des amplificateurs. Le temps
d’impulsion minimum pour atteindre les 45° devra alors étre allongé a 306 us afin de ne
pas dépasser 245 V créte, tension maximale qui peut étre délivrée par les amplificateurs.
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mi i
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CV (%)

Energie (mJ)

FI1GURE 3.2.2: Variation du coefficient de variation de ’homogénéité, en fonction de la
contrainte, pour une optimisation GDAI 2D axiale avec 'antenne A8.2.2.

Dans le plan sagittal, la séquence GDAI a 8 canaux demande encore bien plus de
puissance pour atteindre les 5% de coefficient de variation. Le coefficient de variation
décroit en effet plus lentement avec la contrainte. Les résultats sont donnés dans la figure
3.2.4. La ot 583 mJ étaient nécessaires en coupe axial, c’est ici 6146 m.J qui sont nécessaires,
soit plus de 10 fois plus. La tension nécessaire monte également a 1173 V et le DAS 4 1,48
et 1,01 W/kg. Une telle impulsion ne peut étre émise avec un temps d’impulsion inférieur
4 1,2 ms. La difficulté & homogénéiser selon un axe sagittal vient sans doute du fait qu’il
n’y a pas de réel degré de liberté dans la direction z. En effet, les dipdles sont placés en
cercle & différentes positions dans le plan z, y, mais possédent tous la méme coordonnée
en z. La figure 3.2.3 expose les résultats pour la méthode GDAI, en termes d’homogénéité
du champ, pour 'antenne A8.2.2. Les champs sont représentés, dans la coupe axiale et

sagittale d’optimisation, ’histogramme est indiqué & leur droite.

Pour les spokes, une seule excitation, produite & partir de 2 impulsions, est faite pour
chaque coupe, un seul DAS est donc calculé pour cette séquence. On observe que la courbe
pour les spokes (figure 3.2.5) est trés semblable & la courbe pour la méthode GDAI selon
la méme coupe axiale (figure 3.2.2). Ceci montre que la compensation selon la méthode
GDALI est représentative de ce que I'on peut obtenir avec des méthodes de compensation
dynamique. Le coefficient de variation de 5% est atteint pour une énergie de 649 mJ.
Le DAS atteint, pour une impulsion de 250 us, deux spokes et un temps de répétition
de 250 ms, est de 0,16 W /kg, ce qui est toujours trés inférieur a la limite autorisée. Cette

impulsion nécessite une tension maximale de 414 V, limitant le temps d’impulsion & 420 us.
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FI1GURE 3.2.3: Optimisations 2D GDAI sur une coupe axiale (haut) et une coupe sagittale
(bas), avec I'antenne A8.2.2. A gauche est présentée la coupe homogénéisée, et a droite
I’histogramme des angles, dans la coupe considérée. Tous les coefficients de variation pour
les images 2D GDAI sont de 5%.
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FicurE 3.2.4: Variation du coefficient de variation de I’homogénéité, en fonction de la
contrainte, pour une optimisation GDAI 2D sagittale avec ’antenne A8.2.2.

Comme deux impulsions ont été produites, pour chaque excitation, le temps d’impulsion
total est de 840 us. Le tableau 3.11 récapitule tous les résultats obtenus avec l’antenne
A8.2.2.
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FI1GURE 3.2.5: Variation du coefficient de variation de ’homogénéité, en fonction de la
contrainte, pour une optimisation en spokes axiale avec I’antenne A8.2.2.

Séquence Energie (mJ) ‘ Tension (V) ‘ DAS1o4 (W/kg) ‘

GDAT axial 583 300 0,092/0,109
GDALI sagittal 6146 1173 1,48/1,01
2 spokes axial 649 414 0,16

TABLE 3.11: Optimisations 2D avec contrainte visant & obtenir un coefficient de variation
de 5% dans la coupe considérée. Antenne A8.2.2.

3.2.3.2 Antenne 7 T a 12 canaux

Pour I'antenne a 12 canaux, ’homogénéisation avec la technique GDAI en 3D est
donnée par le tableau 3.12. Le DAS est toujours donné pour la premiére acquisition et la
seconde acquisition. L’angle de bascule cible est toujours de 45° en 250 us. Pour cette cible,
la tension nécessaire est de 226 V sans contrainte. On voit avec I’antenne 12 canaux que la
contrainte est effectivement intéressante si I’on souhaite réduire significativement la tension
maximale injectée. Le DAS diminue d’environ 25% entre 'acquisition avec contrainte, et
Pacquisition sans contrainte. Il ne dépasse jamais 0,12 W /kg pour un cycle utile de 1%, ce
qui montre qu’il est encore possible d’augmenter sensiblement le cycle utile sans danger. Le
coefficient de variation de I’homogénéité est de 6,1% sans contrainte et 6,6% avec contrainte,
soit bien inférieur aux résultats obtenus avec 'antenne A8.2.2. Comme avec les critéres
sommaires, ’antenne 12 canaux est meilleure que ’antenne 8 canaux. Ces résultats étaient
prévisibles, d’apres l'article [6]. Nous avons montré que seules 4 canaux supplémentaires

sont nécessaires pour améliorer significativement le coeflicient de variation.

Comme précédemment, dans la direction axiale, la qualité de la séquence GDAI dépend
fortement de la contrainte. Le graphique 3.2.2 montre 1’évolution du coefficient de variation

avec la contrainte. Comme nous nous y attendons, I’antenne 12 canaux est toujours plus
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’ Séquence \ Energie \ Cv \ Tension ‘ DAS1o4 (W/kg) ‘
GDAI 3D 1891 mJ | 6,1 % | 226 V 0,081/0,117
GDALI 3D contraint | 400 mJ | 6,6 % BV 0,079/0,069

TABLE 3.12: Optimisations avec 'algorithme GDAI en 3D avec et sans contrainte, avec
I’antenne A12.1.

efficace que ’antenne 8 canaux. On observe qu’au-dela de 550 m.J, le coefficient de variation
ne décroit plus. Le coefficient de variation atteint 5% pour une énergie de 363 mJ. La tension
nécessaire est de 189 V au maximum sur I'un des canaux pour atteindre un angle de 45°
avec une impulsion de 250 ps. La limite donnée est de 200 V pour 12 canaux. Ceci signifie
qu’il est effectivement possible de produire une excitation de 45° en 250 us. Les résultats
sont donc significativement meilleurs, I’énergie nécessaire est environ 1,6 fois plus faible,

comparés a I’antenne 8 canaux, pour la méthode GDAI selon le plan axial.

235 282 329 376 423 470 517 564 611

Energie (mJ)

FIGURE 3.2.6: Variation du coefficient de variation de I’homogénéité, en fonction de la
contrainte, pour une optimisation GDAI 2D axiale avec I’antenne A12.1.

L’antenne 12 canaux possédant une segmentation en z, on s’attend a ce que la séquence
dans le plan sagittal soit plus simple & réaliser que pour ’antenne 8 canaux. Comine
précédemment, pour I'antenne & 8 canaux, la décroissance du coefficient de variation est
plus lente pour une coupe sagittale que pour une coupe axiale. L’énergie nécessaire pour
atteindre 5% est de 898 mJ, & comparer aux 363 mJ de la coupe axiale. La tension nécessaire
est de 336 V, ce qui implique que la durée minimale de 'impulsion est de 343 us. Si 'on
compare les résultats obtenus avec 8 et 12 canaux, pour la coupe sagittale, on observe
toutefois que 'antenne & 12 canaux est bien plus efficace. L’énergie nécessaire est en effet
pres de 7 fois plus faible. La segmentation en z qui donne un “degré de liberté” en z
pour I’homogénéisation dans cette direction est sans doute également 1'un des facteurs
permettant de faciliter ’homogénéisation selon la coupe sagittale. La figure 3.2.7 expose

les résultats pour la méthode GDAI, en termes d’homogénéité, pour I’antenne A12.1.
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FI1GURE 3.2.7: Optimisations 2D GDAI sur une coupe axiale (haut) et une coupe sagittale
(bas), avec I'antenne A12.1. A gauche est présentée la coupe homogénéisée, et a droite
I'histogramme des angles, dans la coupe considérée. Le coefficient de variation est de 5%
pour les deux coupes.
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Ficure 3.2.8: Variation du coefficient de variation de I’homogénéité, en fonction de la
contrainte, pour une optimisation GDAI sagittale avec 'antenne A12.1.

Enfin, en ce qui concerne la compensation par spokes, la figure 3.2.9 montre que I’an-
tenne 12 canaux est toujours plus efficace que l'antenne 8 canaux. L’énergie nécessaire
pour atteindre les 5% est ici de 369 mJ contre 649 mJ pour 'antenne 8 canaux. Cette plus

grande efficacité ne permet toutefois pas de diminuer le DAS, qui vaut 0,18 W /kg pour
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Iimpulsion de 250 ps, soit un peu plus que pour 'antenne 8 canaux. La tension maximale
nécessaire est de 230 V, limitant la durée de 'impulsion & 288 us. Tous ces résultats sont
significativement meilleurs que pour 'antenne 8 canaux, sauf pour le DAS. Le tableau 3.13

récapitule les résultats obtenus avec 'antenne A8.2.2.
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FiGURE 3.2.9: Variation du coefficient de variation de I’homogénéité, en fonction de la
contrainte, pour une optimisation en spokes axiale avec 'antenne A12.1.

’ Séquence Energie (mJ) ‘ Tension (V) ‘ DAS1o4 (W/kg) ‘

GDALI axial 363 189 0,094/0,136
GDALI sagittal 898 336 0,319/0,573
2 spokes axial 369 230 0,18

TABLE 3.13: Optimisations 2D avec contrainte visant & obtenir un coefficient de variation
de 5% dans la coupe considérée. Antenne A12.1.

3.2.3.3 Antenne 7 T a 12 canaux désaccordée

Pour I'antenne & 12 canaux désaccordée, ’lhomogénéisation avec la technique GDAI
en 3D est donnée par le tableau 3.14. Pour 45° en 250 us, la tension nécessaire est de
250 V sans contrainte. Comme précédemment, on voit avec I’antenne 12 canaux que la
contrainte est intéressante, car elle permet toujours de réduire significativement la tension
nécessaire en sortie d’amplificateur a4 103 V. Le DAS quant & lui diminue de 37% avec
contrainte. Si ’on compare les résultats entre 'antenne bien accordée et ’antenne accordée
4 296,7 MHz, on observe que, pour l'optimisation avec contrainte, le coefficient de variation
est plus fort pour I’antenne mal accordée, et la tension nécessaire en sortie d’amplificateur
est légérement plus importante. Le DAS est environ 15% plus faible. Le coefficient de
variation de 'homogénéité est plus élevé pour I'antenne désaccordée. On en déduit donc
qu’il n’est pas intéressant de désaccorder volontairement ’antenne. Toutefois, ceci montre

que 'accord de I'antenne n’est pas critique, tant que ’on reste dans une plage de 0,5 MHz.
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’ Séquence ‘ Energie ‘ Cv ‘ Tension ‘ DAS1o4 (W/kg) ‘
GDAI 3D 1865 mJ | 5,7 % | 250 V 0,113/0,091
GDALI 3D contraint | 400 mJ | 7,7 % | 103 V 0,059/0,069

TABLE 3.14: Optimisations avec 'algorithme GDAI en 3D avec et sans contrainte, avec
I’antenne A12.1 désaccordée de 0,5 MHz.

Les résultats pour les compensations GDAI selon une coupe axiale ou sagittale, et
pour la compensation par spokes donnent des résultats similaires. De facon générale, pour
obtenir la méme homogénéité, ’antenne désaccordée a besoin jusque 20% d’énergie en plus,
et les valeurs de DAS sont trés proches. Ceci montre que le fort gain observé pour le mode
pseudo-CP ne se vérifie pas pour une optimisation en transmission paralléle, mais que la
différence est assez peu importante pour pouvoir étre négligée. Les résultats sont résumés
dans le tableau 3.15.

‘ Séquence Energie (mJ) ‘ Tension (V) ‘ DAS104 (W/kg) ‘

GDALI axial 423 237 0,17/0,17
GDALI sagittal 1315 336 0,217/0,684
2 spokes axial 390 304 0,18

TABLE 3.15: Optimisations 2D avec contrainte visant & obtenir un coefficient de variation
de 5% dans la coupe considérée. Antenne A12.1 désaccordée.

3.2.3.4 Conclusion sur les antennes 7 T

L’énergie nécessaire pour obtenir les 5% d’homogénéité est a peu prés la méme, lorsque
I’on compare la méthode GDALI et les spokes pour deux impulsions. Ainsi, en ce qui concerne
I’homogénéisation sur un plan axial, la meilleure antenne pour la méthode GDAI est égale-
ment la meilleure antenne pour la méthode spokes, c’est & dire ’antenne A12.1. L’antenne
A12.1 est également la meilleure pour la compensation 2D dans un plan sagittal et pour
la compensation 3D dans le cerveau. On peut donc raisonnablement supposer que pour
la plupart des autres techniques de compensation dynamique, 'antenne 12 canaux sera

toujours globalement meilleure que I'antenne A8.2.2.

On peut voir deux raisons principales aux résultats obtenus avec I'antenne 12 canaux.
D’une part, possédant plus de canaux que ’antenne 8 canaux, elle donne plus de degrés de
liberté, et ainsi plus de coefficients ay, et by & optimiser. D’autre part, comme on I’a vu dans
la section 3.1.6.3, 'antenne 12 canaux, de forme ovoide, est plus efficace, par conséquent,

elle nécessite toujours moins d’énergie pour obtenir la méme homogénéité.
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Pour I'antenne 11,7 T, rappelons que la différence entre 'antenne A12.1 et B12.1 est
la dimension des condensateurs d’accord. En réduisant la valeur des condensateurs aux
extrémités, la fréquence de résonance des antennes de type Al12.1 et B12.1 augmente,
passant de 297,2 MHz pour le dipole A12.1 & 500 MHz pour le dip6le B12.1. Le reste du

dipdle est identique. Nous avons choisi de ne présenter ici que ’antenne 12 canaux B12.1.

3.2.4 Applications a4 ’antenne 11,7 T, B12.1.

L’objectif de cette section est de donner des éléments de comparaison entre ’antenne
& 11,7 T et l'antenne & 7 T pour 12 canaux avec la méme architecture d’antenne. La
différence de fréquence fait que 'on s’attend & observer une variation plus importante et
plus rapide du champ dans la téte. En effet, la longueur d’onde, déja proche de la taille de
la téte devient encore plus faible, et 'on s’attend & ce que 'homogénéisation soit encore

plus difficile & obtenir.

On cherche toujours l’énergie minimale nécessaire pour atteindre 5% d’homogénéité
avec 'antenne B12.1. Pour la méthode GDAI 3D, on observe que le coeflicient de variation
optimal que 'on peut atteindre est de 11,3%, au lieu de 6,1% précédemment. Ceci vérifie
bien notre assertion précédente, en augmentant le champ, I’homogénéisation est de plus
en plus complexe. La tension nécessaire, ainsi que le DAS restent raisonnables bien que

légérement plus élevés que pour 'antenne & 7 T.

Pour Voptimisation 2D, I’énergie nécessaire est 2 fois plus importante en GDAI axial,
et environ de moitié supérieure en GDAI sagittal. Ceci montre que 'IRM 11,7 T avec
cette antenne nécessitera plus de budget de puissance, et donc qu’il est nécessaire de
dimensionner les amplificateurs pour une puissance maximale au moins deux fois supérieure
a la puissance des amplificateurs utilisés a 7 T, si 'on souhaite obtenir des impulsions de
méme durée. Le DAS est également significativement plus élevé, il est donc nécessaire de
mieux le controler & 11,7 T, afin de ne pas mettre en danger le patient. La figure 3.2.10
expose les résultats pour la méthode GDAI, en termes d’homogénéité du champ, pour
I’antenne B12.1.

Concernant les spokes, si 'on table pour un dimensionnement double, en puissance dis-
ponible, il est nécessaire de monter & 3 spokes, au lieu de 2, afin d’obtenir une homogénéité
de 5 %. En effet, la puissance nécessaire pour atteindre 5% avec 2 spokes uniquement est
trop importante si 'on souhaite garder un durée totale d’impulsion assez courte. Comme
pour la méthode GDAI, on observe que I'homogénéisation du champ est plus difficile a
obtenir & 11,7 T qu’a 7 T.
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’ Séquence ‘ Energie ‘ CvV ‘ Tension ‘ DAS1o4 (W/kg) ‘
GDAI 3D 578 mJ | 11,3 % | 134V 0,169/0,132
GDALI 3D contraint | 400 mJ | 124 % | 101V 0,122/0,087

TABLE 3.16: Optimisations avec 'algorithme GDAI en 3D avec et sans contrainte, avec
I’antenne B12.1.

Séquence Energie (mJ) ‘ Tension (V) ‘ DAS194 (W/kg) ‘

GDAT axial 893 308 0,189/0,237
GDALI sagittal 1795 566 0,390/1,381
2 spokes axial 2349 2928 1,081
3 spokes axial 752 244 0,155

TABLE 3.17: Optimisations 2D avec contrainte visant & obtenir un coefficient de variation
de 5% dans la coupe considérée. Antenne B12.1.

3.2.5 Conclusions

Les simulations avec une antenne a 8 canaux ont montré a 7 T qu’il était trés avanta-
geux d’augmenter le nombre de dipoles, au moins 12, et d’inclure une segmentation dans la
direction du champ By. Les résultats vont dans le méme sens que précédemment, au prix
d’un DAS légérement plus élevé, 'antenne A12.1 est bien plus performante que I’antenne
A8.2.2. Pour 'IRM & 11,7 T, nous avons également montré que nous pouvions obtenir des
résultats d’homogénéité trés convenables, la condition étant que les amplificateurs de puis-
sance délivrent environ 2 fois plus de puissance pour 'IRM 11,7 T, par rapport a 'IRM
7 T, si I'on souhaite obtenir des performances comparables. Le tableau 3.18 résume les
résultats obtenus pour ’lhomogénéisation en deux dimensions. Nous avons donc choisi, 4 la
suite de ces simulations de construire 'antenne 8 canaux & 7 T, afin d’avoir une antenne
possédant autant de canaux que d’amplificateurs pour les tests sur 'IRM Magnetom 7 T
Siemens. Nous avons également décidé de construire 'antenne 12 canaux, la question qui
se pose alors est la fagon de connecter 12 dipéles de ’antenne aux 8 amplificateurs. L’idée
a donc été de concevoir un systéme possédant 8 entrées et 12 sorties, qui permette de
rediriger la puissance venant des amplificateurs, sans pour autant sacrifier & la qualité de

I’homogénéisation.
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FIGURE 3.2.10: Optimisations 2D GDAI sur une coupe axiale (haut) et une coupe sagittale
(bas), avec 'antenne B12.1. A gauche est présentée la coupe homogénéisée, et a droite
I’histogramme des angles, dans la coupe considérée. Le coefficient de variation est de 5%
pour les deux coupes.

’ Séquence/Antenne ‘ Energie (mJ) ‘ Tension (V) ‘ DASi0g9 (W/kg) ‘

GDALI axial/A8.2.2 583 300 0,092/0,109
GDALI sagittal/A8.2.2 6146 1173 1,48/1,01
2 spokes axial/A8.2.2 649 414 0,16

GDATI axial/A12.1 363 189 0,094/0,136
GDATI sagittal/A12.1 898 336 0,319/0,573
2 spokes axial /A12.1 369 230 0,18

GDAT axial/B12.1 893 308 0,189/0,237
GDAT sagittal /B12.1 1795 566 0,390/1,381
3 spokes axial/B12.1 752 244 0,155

TABLE 3.18: Résumé des résultats obtenus pour la méthode GDAI 2D axiale, sagittale et
les spokes, pour les antennes A8.2.2, A12. et B12.1. Tous les résultats sont donnés pour un
coefficient de variation de I’homogénéité de 5%.
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3.3 Stratégie de pilotage des antennes réseaux

3.3.1 Décomposition en modes SVD

L’augmentation du nombre de dipdles présente deux inconvénients majeurs. D’abord,
chaque dipo6le requiert sa propre chaine de pilotage qui comprend une électronique de
synchronisation et de modulation (amplitude et phase), ainsi qu’un amplificateur de puis-
sance; ce qui représente un surcoiit financier pour un scanner. Ensuite, les méthodes de
transmission paralléle [5] qui visent a homogénéiser I'excitation nécessitent ’acquisition
de la carte de champ rayonné par chaque dipéle ou boucle, selon le type d’antenne; ce
qui rallonge et complexifie leur mise en ceuvre lorsque le nombre de dipoles ou boucles
augmente. L’objectif de cette étude est donc de réduire le nombre de canaux de pilotage,

avec un minimum de compromis sur la compensation de I'angle.

3.3.1.1 Motivation et principe

Notre objectif a été de réduire le nombre de canaux de pilotages au nombre d’am-
plificateurs effectivement disponibles, soit de 12 vers 8. Pour cela, nous avons cherché un
dispositif passif linéaire et suffisamment stable. Si ’on considére comme nouvelles cartes
de champ, les cartes de champ produites en émettant une impulsion & partir de chaque
amplificateur indépendant, c’est & dire 8 cartes de champ pour les 8 amplificateurs, nous
souhaitons que ces cartes de champ vérifient également le principe de superposition. Il
doit donc exister une relation linéaire entre les signaux sortants des 8 amplificateurs et les
12 signaux aux entrées de ’antenne. Par signal, nous entendrons dans la suite un vecteur
décrivant les amplitudes et phases des tensions en sortie des amplificateurs ou en entrée
des antennes. Cette relation linéaire peut étre représentée par une matrice P liant le signal
de sortie des amplificateurs X 4, au signal d’entrée de 'antenne X 4,4 par la relation
matricielle :

Sant = PXamp- (331)

Les signaux X gn¢ et X gmp sont définis dans I’équation 3.3.1 comme des matrices colonnes,
représentation usuelle des vecteurs en écriture matricielle. Le signal venant des amplis,
X amp, ¢tant de dimension 8 x 1 pour 8 amplificateurs, et le signal entrant dans 1’antenne

X ymp de dimension 12 x 1, la matrice P doit étre de dimension 12 x 8.

Il est possible de représenter le champ Bf produit dans la ROI, par une madtrice

également. Si 'on considére un ensemble ny de points de ’espace réguliérement répartis
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dans la ROI aux positions pj, on peut définir la matrice B telle que :

[B1]k; = BT (), (3.3.2)

ol Bij est le champ BT émis par le dipole d’antenne j. Chaque colonne j de la matrice B
représente donc le champ produit par le dipéle j. D’aprés le principe de superposition, pour

un signal d’entrée dans ’antenne X 5,4, le champ Bf' produit au point Py vaut simplement :
BT(ﬁk) = [BlXant}lv (333)

A partir de I'équation 3.3.1, & supposer que X 4y, est produit a partir de Xy, on peut

réécrire 1’équation précédente :

Br(ﬁk) = [Bl-PXamp]k,l- (334)

La nouvelle matrice reliant le signal X, au champ BT produit est donc la matrice
Bf = B, P. Le rang de la matrice By est égal a 12, c¢’est & dire que le nombre de degrés
de liberté pour produire des interférences BT avec 12 dipoéles d’antennes, est de 12. En ce
qui concerne Bf, le rang maximal est 8, c’est-a-dire que le nombre de degrés de liberté est
réduit a 8 au lieu de 12. La transformation de B en Bf réduit donc le rang de I’équation
et par l&-méme, réduit le nombre de degrés de liberté. La question qui se pose alors est
de déterminer quelle est la meilleure matrice P possible. Pour cela, il est tout d’abord

nécessaire de définir un critére pour juger de la qualité de la matrice P.

On a donc considéré deux équations, les équations 3.3.3 et 3.3.4. Le principe des mé-
thodes de compensation de 'angle consiste & trouver le meilleur champ B T, éventuellement
variable dans le temps, qui permette d’obtenir une excitation uniforme, que la compensa-
tion soit statique ou dynamique. On observe que, le rang de B étant différent de celui
de Bf, certaines interférences Bf peuvent étre produites avec la matrice By, c’est a dire
avec 12 amplificateurs, mais pas avec la matrice Bf, pour un choix donné de P. Inverse-
ment, si une interférence Bf peut étre produite avec Bf et une matrice P donnée et 8

amplificateurs, elle peut toujours étre produite avec Bj et 12 amplificateurs.

Les optimisations suivantes sont toutes définies par rapport & la norme deux, notée

|| - |2, ou norme de Froebenius. Dans l'espace des matrices, la norme 2 est définie par :
M|z = \/tr(MM™), (3.3.5)

otl tr désigne la trace de la matrice et - sa matrice hermitienne. Notons que cette norme

matricielle n’est pas la norme usuelle dans certains logiciels de calcul tels que MATLAB.
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Une fois définie la norme, on définit le pseudo-inverse de P selon By, noté PR comme

la matrice qui minimise :
Jp(P, PP"™) = ||B; — B PPY"||,. (3.3.6)

Si P est bien de rang 8 et By de rang supérieur, la solution de la minimisation est unique. La

matrice P%l donne alors la solution By de I’équation 3.3.4 qui minimise ||B7

1,amp Lamp —

B1 antl|2 Ol Blant est associé & un signal X,,; dans I'équation 3.3.3 par les relations

suivantes :
- K
;r,amp = B, Xamp (337)
Xomp = PP"X g (3.3.8)

Nous avons montré que, pour une matrice P donnée, la meilleure approximation
1 amp de BT

de Jp. La valeur Jp indique dans quelle mesure, pour une interférence B 1ant donnée, on

1ant découle du calcul du pseudo-inverse de P, c’est a dire du minimum
peut espérer s’en approcher. Jusqu'ici la matrice P a été choisie librement, mais si ’on
considére que Jp est un bon indicateur des capacités d’un systéme de pilotage & produire

une interférence B

Lant> on comprend bien qu’il est intéressant de choisir & la fois P et

Plg?v de facon & minimiser Jp. Une infinité de solution existent, en particulier, si P et
P%ifv minimisent Jp, on observe de facon évidente que pour toute matrice 8 x 8 inver-
sible A, PA et A_IP’g?U minimisent également Jp. L’une des solutions est donnée par le
théoréme d’Eckart-Young, que 'on peut formuler ainsi, pour notre cas particulier :

— Le nombre de colonnes de By est égal & 12. Notons son nombre de lignes np, qui
est également le nombre de points ), pris en compte pour la détermination de Bj.
Notons toujours - la matrice hermétien d’une matrice complexe et I; la matrice
identité de rang k. On montre & partir du théoréme spectral qu’il est toujours pos-
sible de décomposer une matrice By en un produit By = ULV ou U est de
dimension n, x 12 et Uy = I12, V est unitaire de dimension 12 x 12 (c’est a dire
Vi =vvH = I15), ¥ est une matrice diagonale de dimension 12 x 12, & valeurs
réelles positives. Cette décomposition est appelée décomposition en valeurs singu-
lieres, ou SVD ("Singular Values Decomposition”). Les valeurs de la diagonale de
sont appelées valeurs singuliéres, et les colonnes correspondantes de V' les vecteurs
singuliers.

— Le théoréme d’Eckart-Young prouve que la matrice B? de rang 8 qui minimise
HBEl3 — Bi||2 est la matrice Bf = UV L ot S est la matrice diagonale X dont les

colonnes des 4 plus faibles valeurs diagonales ont été supprimées et V'g la matrice V
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dont les mémes 4 colonnes ont été supprimées. En d’autre terme, les 8 coefficients non
nuls de g correspondent aux 8 valeurs singuliéres les plus grandes (rappelons que
tous les coefficients de 3 sont des réels positifs, donc ils peuvent étre ordonnés), et
la matrice V'g correspond aux vecteurs singuliers associés a ces 8 valeurs singuliéres.
Eng est toujours de dimension 12 x 12 mais Yg est de dimension 12 x 8 et Vg
de dimension 8 x 12. Vg vérifie toujours la relation V?Vg = Ig mais ne vérifie pas
VsV =1,

— Dans la mesure o1 les vecteurs singuliers sont tous orthogonaux, c’est a dire que leur
produit scalaire est nul, on montre aisément que B? peut s’écrire sous la forme :
B? =UxvH Vng . En effet, 'orthogonalité des vecteurs singuliers impose que
VY, = ZSVgVS = Yg. Au final, on obtient la relation :

B} =B, VsVE. (3.3.9)

— Dans la mesure ou B; PP est de rang 8, on en déduit qu’une solution & notre

probléme de minimisation est donnée par :

prv = vH (3.3.10)
P = Vg (3.3.11)

En effet, d’aprés I’équation 3.3.9 et la définition de B?, B, ngg est bien la matrice
de rang 8 qui minimise Jp. En particulier, on observe que le pseudo-inverse de
Vg est Vg selon B?. On montre que toutes les autres solutions du probléme de
minimisation de P et Pgﬁw sont données par P = Vg A et P%i;w =AWlonA
est une matrice 8 x 8 inversible.

La conclusion de cette section est donc que la meilleure facon d’approcher la matrice B,

avec une matrice, dite matrice de pilotage, P est donnée par :
P=Vg3A (3.3.12)

ol A est une matrice quelconque inversible de dimension 8 et Vg est la matrice de dimen-
sion 12 x 8 correspondant aux 8 premiers vecteurs singuliers de B1. Nous avons nommé ce

type de pilotage, pilotage par modes SVD.

3.3.1.2 Synthése des modes

Nous avons donc vu dans la section précédente que P devait vérifier P = VgA si
I’on souhaitait optimiser nos 8 degrés de liberté. De plus, la passivité du circuit, impose

que l’énergie qui entre soit supérieure ou égale & ’énergie qui sort. Pour ne pas perdre
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FIGURE 3.3.1: Premiére étage du module SVD. Ici, 4 entrées de puissance (12) sont reliées
a 8 sorties (13). Les sorties non connectées a des entrées, sont chargées avec une résistance
de 50 Q (12).

d’énergie dans le dispositif, on impose donc également que les colonnes de P aient une
norme égale & 1. La synthése des modes va donc consister, de fagon pratique, a trouver un
dispositif possédant une matrice de pilotage H, la plus simple & réaliser, qui s’approche
au mieux d’une des solutions P. Nous appellerons toujours le module permettant de faire

la transformation de 8 & 12 voies, module SVD.

L’implémentation de la matrice H se fait au moyen d’une interface de distribution
suivie d'un certain nombre d’étages de structure similaire. A chacun de ces sous-ensembles
d’indice k est associé une matrice Sg. Elle transforme une variable d’entrée X, en une
variable de sortie X 1. La matrice Sg de d’interface de distribution est de dimension
12 x 8 car elle connecte 8 entrées a 12 sorties. Tous les autres sous-ensembles appelés «
étages » possédent n entrées et n sorties. La premiére variable X correspond & l'entrée
du module SVD, soit X 4np, €t la derniére variable correspond aux signaux de pilotage de

I’antenne, soit X gpne. Sile nombre d’étages est égal & K, I’écriture matricielle donne :

X1 = SpXy, (3.3.13)
Xant = Sk-Sk-1--.-51-8S0" Xamp- (3.3.14)

La matrice Sy assure une connexion entre 8 entrées et n sorties sans modifier les si-
gnaux. Physiquement, ce premier étage comporte (cf. figure 3.3.1) des connexions directes
et des charges adaptées (50 Q, égale & 'impédance caractéristique des lignes de transmis-
sion). Ainsi, les éléments de la matrice Sy s’écrivent simplement de la maniére suivante :
So(v, ;) = 1, si la sortie v est connectée a lentrée p, sinon zéro. On notera que chaque
ligne de la matrice Sy ne peut comporter qu’'un seul élément égal & 1 car chaque entrée
ne peut étre connectée qu’a une sortie. Les autres sous-ensembles dits « étages » sont re-

présentés par des matrices Sy de dimension 12 x 12 pour k € {1,.., K}. Le résultat, pour
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X, X % X

FIGURE 3.3.2: Etage complet du module SVD. Ici, 8 entrées X, sont reliés & 8 sorties
X11. Le signal traverse des coupleurs hybrides (17), des lignes de transmission, pour le
déphasage (18) avant de permuter les différentes branches (19).

3 étages par exemple, peut s’écrire sous forme matricielle : H = S35551Sg. Les étages
se décomposent eux-mémes en trois parties : une matrice de couplage C't, une matrice de
déphasage Py, et une matrice de permutation Il;. La figure 3.3.2 donne la représentation

d’un étage complet. Les sorties de C}, et @y sont notées respectivement X ;C et X7

Les matrices C', de couplages sont matérialisées essentiellement par une juxtaposition
de coupleurs hybrides de type « branch-line » [28]. Nous avons défini un module que
nous appellerons « hybride universel » caractérisé par un unique paramétre 6. Chaque

hybride universel posséde 2 entrées (e, e2) et 2 sorties (o1, o2) reliées par la transformation

o1 —jcosf —sinf e1
= ) . , (3.3.15)
o9 —sinf —icosf €9

ou 0 est notre paramétre libre dans la conception du coupleur hybride et qui détermine

matricielle :

le couplage, exprimé en dB entre la seconde sortie et la premiére entrée. Le tableau 3.19
permet de mettre en relation 'angle 6 tel que défini précédemment avec la valeur du
couplage en dB. Les deux sorties d’un hybride universel sont toujours déphasées de 90°.

Pour le cas d’une antenne a 12 canaux, on utilisera 6 hybrides universels. Les entrées Xy
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’ 0 (°) \ Couplage (dB) ‘

0 o0
15 11,7
30 6,0
45 3,0
60 1,25
75 0,30
90 0

TABLE 3.19: Paramétre 6 et couplage d’un hybride universel.

. / ., . .
et les sorties X, de C}, sont alors reliées par les relations suivantes :

X, (2v—1) = —icosb,Xp(2v—1) —sinb, Xi(2v), (3.3.16)
X, (2v) = —sin O, X1 (2v — 1) —icos by, X1 (2v), (3.3.17)
pour v € 1,...,6. Avec les notations précédentes, les matrices de couplages C} prennent

la forme d’une matrice bande (les éléments non nuls se regroupent autour de la diagonale).

Le déphasage consiste & ajouter une ligne de transmission & chaque dipole. Les lignes
de transmissions permettent, selon leur longueur, de modifier la phase du signal selon la
relation :

X%(V) _ )(;ﬂ(y)ei(ﬁk,u7 (3318)

avec ¢, = —BAly,, o B est la constante de propagation de la ligne de transmission,

Aly,,, sa longueur physique.

La permutation consiste & connecter les entrées aux sorties en permutant leur ordre.
L’opération est similaire a celle réalisée par I'interface de distribution Sy, a la différence prés
que le nombre d’entrées est ici égal au nombre de sorties. Dans ce cas, on peut représenter
plus simplement les connexions par une permutation pi de I’ensemble {1,...,12}, que I'on
écrit :

pe = (Pr(1), pr(2), - - - pe(12)), (3.3.19)

c’est-a-dire, 'entrée 1 est connectée a la sortie pi(1) , la 2 & px(2) et ainsi de suite. A cette
permutation est associée une matrice de permutation au sens mathématique, dont chaque

élément est défini par :

Me(v ) = 4 stv=piln). (3.3.20)

0 sinon
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Par exemple, si pr = (1,3,4,2) alors :

1 000
0010
I, = 3.3.21
““looo1 (3.3.21)
01 00
En final, chaque étage peut étre représenté par la relation matricielle :
XK:Sk‘Xk:Hk'{)k'Ck~Xk. (3.3.22)

Parmi les éléments précédents, certains seront optimisés lors des calculs suivants :
les parameétres 0y, et ¢ ,. D’autres seront figés : les permutations py et les connexions
représentées par Sg. Leur choix doit donc se faire avec U'objectif de faciliter optimisation
des parameétres 0y, ,, et ¢y . En particulier, on remarque que si la matrice Sg est mal choisie,
certains coupleurs du premier étage C; peuvent avoir deux entrées connectées a la charge
adaptée, et donc deviennent inutiles dans 'optimisation (n’ayant pas de signal d’entrée, il
n’y aura pas de signal de sortie). Afin de répartir au mieux les entrées par rapport aux

sorties, nous avons choisi de définir Sy de la maniére suivante :

Sy = (3.3.23)

O O O O O O O o o o o
O O O O O O O o o~ o
O O O O O o o = o o o
O O O O O O O o o o
O O O O O = O O o o o
O O O O R O O O o o o
O O O = O O O o o o o
O B O O O O O O o o O

Le choix des permutations py reléve quant a lui d’'une démarche plus heuristique. Les diffé-
rentes permutations choisies seront données dans la suite. Une dizaine d’essais permettent
généralement de trouver les meilleures permutations pp selon le nombre d’étages. Pour
12 dipéles, 8 modes et deux étages, le nombre de parameétres & optimiser correspond a

36 inconnues de valeur réelle : ¢y, (24 inconnues, 12 par étage) et 65, (12 inconnues, 6
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par étage). On sait toutefois que 'on cherche & approcher Vg A avec la matrice de pilotage

H . Nous allons donc définir un paramétre d’optimisation, Jy, défini par :
Jy(H,A) =||VsA — H|l2. (3.3.24)

L’algorithme d’optimisation utilise 3 routines imbriquées : fp, fui, et fiin, respectivement
pour principale, optimisation non-linéaire et optimisation linéaire. Le role de chacune d’elles
est détaillé ci-dessous :

— fiin prend pour argument une matrice H et renvoie la matrice A qui minimise Jy
pour un H donné. Elle permet donc de déterminer VgA & partir d’'une implémen-
tation donnée de H. L’optimisation est dite linéaire et on peut démontrer (par une
décomposition dite QR) qu’il existe une solution unique. La routine fournit A et
Jy. En langage MATLAB, A est donné par :

A=Vg\H. (3.3.25)

— fni prend pour argument une combinaison de 0 ; et ¢y ; servant de point de dé-
part & 'optimisation. Cette routine utilise une optimisation de type non linéaire,
comme 'optimisation de Gauss-Newton. A toute combinaison est associée une ma-
trice H comme décrit précédemment. Cette optimisation cherche une combinaison
de O, et ¢, telle que f;,,(H) minimise localement Jy . Cette routine renvoie une
combinaison optimale de 0, et ¢y ,, la matrice A et I'erreur Jy, minimale.

— fp ne prend pas d’argument. Elle tire au hasard une combinaison 0, et ¢, et
I’envoie dans la routine f,,;. Un nombre important de combinaisons sont choisies
au hasard afin de tester plusieurs points de départ pour 'optimisation non linéaire.
Cette routine permet d’explorer un grand nombre de minimaux locaux. Le plus petit
des minima est retenu comme solution finale du probléme.

L’ensemble du processus permet d’obtenir une matrice H qui s’approche d’'une des so-

lutions P possibles. Toutes les routines ont été codées dans ’environnement de calcul
MATLAB.

3.3.1.3 Propriété et synthése des hybrides universels

La réalisation du module SVD requiert pour chaque étage des hybrides universaux.
Chacun est caractérisé par un parameétre unique, son angle de couplage, noté 60, ou v
désigne le numéro du coupleur dans ’étage k. La valeur du couplage ¢, en dB est donné
par :

¢k = —20logyo| sin by .. (3.3.26)
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Un couplage de 6 dB signifie que 25% de la puissance entrante passe par le canal couplé.

Quelques correspondances ont été données dans le tableau 3.19.

A priori, chaque hybride universel d’angle 0 pourrait étre synthétisé individuellement
sur la base d'un coupleur hybride de type « branch-line » [84]. Néanmoins, cette solution
représenterait un effort et un surcotit important dans la réalisation car un grand nombre
de coupleurs « branch-line » différents serait nécessaire. Nous proposons ici une approche
qui n’utilise qu'un seul type de coupleur « branch-line ». Dans un premier temps, nous
constatons qu’un hybride universel d’une valeur 8 donnée peut permettre de générer facile-
ment une gamme d’hybrides universaux de valeurs 6 différentes, & partir de déphasages et

permutations des entrées et sorties. Soit la matrice associée & un hybride universel d’angle

(cf. équation 3.3.15) :
_a 0 Pt 9
cwy=| "7 T (3.3.27)
—sinf —icosf

A partir de cette définition de C, il est possible de démontrer, en utilisant les formules de

trigonométrie, les résultats suivants :

0 -1 0 —1
6 & un hybride d’angle —6 grace a deux matrices de déphasage (notons que -1 cor-

1 0 1 0
1. C(-0) = ( ) C(9) < ) On peut donc passer d’un hybride d’angle

respond & un déphasage de ).

2. C(6—7m) = —C(0). On peut donc passer d’un hybride d’angle 6 & un hybride d’angle
0 — 7 grace & une matrice de déphasage.

0 1 —i 0

3. C(0 —7/2) = Lo OZ » ) C(0). On peut donc passer d'un hybride
—i

d’angle 6 a un hybride d’angle § — w/2 grace a une matrice de déphasage et une

matrice de permutation.

1 ) 1
4. C(n/2 -0) = ? 0 é i)z Cc(9) ( 0 01 ) On peut donc passer d’un

hybride d’angle 6 a un hybride d’angle w/2 — 6 grace a deux matrices de déphasage

et une matrice de permutation.

En particulier, avec un coupleur hybride « branch-line » de 6 dB , qui correspond & ’hybride
universel d’angle 6 = 30°, il est possible de réaliser des hybrides universaux pour les valeurs
d’angle 6 € {30°, 60, 120, 150, 210, 240, 300, 330°}. Si nous ajoutons a cette gamme
d’hybrides les hybrides d’angle 6 € {0°, 90°, 180°, 270°} qui correspondent & des coupleurs
sans couplage, donc & de simples lignes de transmission, nous obtenons un espace des

solutions discrétisé a 30° prés, pour les hybrides universaux. Les solutions de l'algorithme
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d’optimisation peuvent alors étre arrondies & ces valeurs discrétes. Cette approche d’arrondi
a des valeurs discrétes pour les hybrides universaux simplifie grandement la réalisation du
systeme de pilotage associé & la matrice H. Il est également possible de discrétiser ’espace
des solutions avec un pas de 15°. Cela nécessitera deux autres coupleurs « branch-line »,

I'un & 3 dB et 'autre & 11,7 dB. En pratique, une discrétisation a 30° suffit généralement.

Aprés avoir arrondi les angles des hybrides universaux a des valeurs discrétes espacées
de 30°, il est nécessaire de réaliser une seconde optimisation sur les matrices de déphasage
@, afin d’avoir le meilleur résultat possible pour ces coupleurs. L’optimisation utilise les
mémes routines fip, fn et fp mais les angles des coupleurs 6y, , sont alors figées aux valeurs

précédemment arrondies.

3.3.2 Applications aux antennes 7 T et 11,7 T : résultats de simulation
3.3.2.1 Antenne 7 T & 12 canaux, modes SVD parfaits

Dans un premier temps, nous avons supposé que le calcul des modes SVD a été direc-
tement produit & partir de la simulation du champ Bf dans la téte du modeéle anatomique.
Nous avons également supposé que la matrice H correspondait exactement a la matrice des
modes SVD, P, telle que définie précédemment et que l’on fait abstraction de la synthése
des modes. Les résultats obtenus dans ce cas forment donc une bage de référence a partir
de laquelle il sera possible d’une part de comparer les résultats que 'on peut espérer avec
8 degrés de liberté, et d’autre part de les comparer aux résultats obtenus avec un module
SVD physiquement réalisable. La figure 3.3.3 présente les modes de la solution idéale, o
H = Vg. Chaque carte de champ présentée correspond & un mode, sur les plans axiaux,
sagittaux et coronaux. On observe bien que les premiers modes (de haut en bas) sont les
plus homogeénes. Ce sont les modes les plus efficaces, au sens énergétique, ce sont les modes

dont la valeur singuliére est la plus élevée.

La tension nécessaire & la sortie des amplificateurs afin d’homogénéiser I'angle dans
une région donnée, n’est pas indiquée tant que la réalisation physique n’a pas été décrite,
c’est a dire, tant que la matrice A entre H et Vg n’a pas été optimisée. Les résultats

d’optimisation de A seront donnés dans les deux sections suivantes.

Le tableau 3.20 comparé au tableau 3.12 montre que le coefficient de variation réalisable
avec la méthode GDAI 3D est meilleur avec les 8 premiers modes de 'antenne A12.1,
qu’avec les 8 canaux de I'antenne A8.2.2. Il ne faut pas s’attendre toutefois & atteindre
des compensations d’aussi bonne qualité avec 8 modes, comparé aux 12 degrés de liberté

que 'on posséderait si 'on avait 12 amplificateurs (résultats du tableau 3.13). Ce tableau
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FI1GURE 3.3.3: Modes SVD obtenus & partir des cartes de champs simulées avec le modéle
anatomique. Chaque ligne correspond & un mode, rangés de haut en bas, par ordre décrois-
sant de valeur singuliére. Les trois colonnes indiquent dans ’ordre le champ sur une coupe
axiale, sur une coupe sagittale et sur une coupe coronale.
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montre que le meilleur résultat nécessite peu de puissance, les modes ayant été choisis

parmi les plus efficaces.

’ Séquence | Energie (mJ) | CV(%) | DAS (W /kg) |
| GDAI 3D sans contrainte | 226,8 [ 104 | 0,065/0,080 |

TaBLE 3.20: Compensation Bj avec I'algorithme GDAI en 3D sans contrainte, avec I’an-
tenne A12.1 et décomposition SVD avec les 8 premiers modes, obtenue a partir des simu-
lations pour le modéle anatomique.

La figure 3.3.4 montre que le coefficient de variation diminue lorsque la contrainte
maximale de puissance augmente. On observe que la décroissance est a peu prés aussi ra-
pide, entre I'antenne possédant 12 degrés de liberté (figure 3.2.6) et 'antenne ne possédant
que 8 degrés de liberté et un module SVD de pilotage. Le plancher décrivant le coefficient

de variation minimal est un peu plus élevé.

235 282 329 376 423 470 517 564 611

Energie (mJ)

FI1GURE 3.3.4: Variation du coefficient de variation de ’homogénéité, en fonction de la
contrainte, pour une optimisation GDAI axiale avec I'antenne A12.1 et les 8 premiers
modes SVD idéaux.

Concernant la compensation dans un plan sagittal, la courbe du coefficient de variation
en fonction de la contrainte, présentée dans la figure 3.3.5 décroit plus lentement que dans
le plan axial. Elle reste également comparable a la courbe obtenue avec les 12 degrés de

liberté, présentée dans la figure 3.3.7.

La courbe représentant les spokes est visible dans la figure 3.3.6, et décroit de la méme
maniére que pour la méthode GDAI en 2 dimensions. Le tableau 3.21 permet de comparer
numériquement les trois résultats obtenus avec 8 degrés de liberté et le module SVD, aux
résultats obtenus avec 12 degrés de liberté et aux résultats obtenus avec 'antenne 8 canaux,
A8.2.2. Cette comparaison montre que la réduction du nombre de degrés de liberté a eu trés

peu d’effet sur la capacité & compenser I'inhomogénéité en transmission, que ce soit pour
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FI1GURE 3.3.5: Variation du coefficient de variation de ’homogénéité, en fonction de la
contrainte, pour une optimisation GDAI sagittale avec 'antenne A12.1 et les 8 premiers
modes SVD idéaux.

o HE P
235 282 329 376 423 470 517 S64

Energie (mJ)

FiGurE 3.3.6: Variation du coefficient de variation de I’homogénéité, en fonction de la
contrainte, pour une optimisation en spokes axiale avec I’antenne A12.1 et les 8 premiers
modes.

la méthode GDALI ou les spokes. La principale différence, au niveau de ’énergie nécessaire
est observée pour 'homogénéisation selon un plan sagittal. En effet, I’énergie nécessaire
pour obtenir le méme angle de bascule et 5% d’homogénéité est 27% plus important avec le
pilotage SVD, ce qui reste acceptable en pratique. En ce qui concerne le DAS, les résultats
sont également semblables, méme si, une nouvelle fois, ’optimisation selon le plan sagittal

dépose au plus 36% de plus de puissance, en DAS moyenné sur 10 g.

Si 'on compare les résultats obtenus avec le module SVD aux résultats obtenus pour
I’antenne 8 canaux A8.2.2, 'antenne A12.1 reste meilleure, avec le méme nombre de degrés
de liberté. Dans le plan axial, avec la méthode GDALI et les 2 spokes, I’énergie nécessaire est
environ 40% plus faible. Dans le plan sagittal pour la méthode GDAI, ’énergie nécessaire
est 81% plus faible. La méthode SVD est donc réellement avantageuse, pour ’homogénéi-

sation de l’excitation en transmission.
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’ Séquence/Configuration ‘ Energie (mJ) ‘ DAS (W/kg) ‘

GDAT axial/A12.1+SVD 368 0,092/0,115
GDATI sagittal/A12.1+SVD 1143 0,777/0,366
2 Spokes/A12.1+SVD 382 0,183

GDALI axial/A12.1 363 0,094/0,136
GDAI sagittal/A12.1 898 0,319/0,573
2 Spokes/A12.1 369 0,18
GDALI axial/A8.2.2 583 0,092/0,109
GDATI sagittal/A8.2.2 6146 1,48/1,01

2 spokes axial/A8.2.2 649 0,16

TABLE 3.21: Compensation 2D avec contrainte visant & obtenir un coefficient de variation
de 5% dans la coupe considérée. Antenne A12.1 et 8 premiers modes idéaux pour les 3
premiéres colonnes, A12.1 pour 12 amplificateurs, pour les 3 colonnes suivantes, et A8.2.2
pour les 3 derniéres.

3.3.2.2 Antenne 7 T & 12 canaux, modes SVD calculés avec un fantéome

ellipsoide

Nous avons présenté dans la section précédente les résultats obtenus avec le modéle
anatomique. En pratique, les cartes de champ vont dépendre, au moins en partie, de la téte
du patient. Ainsi, les modes SVD pour un cerveau seront sans doute différents des modes
SVD calculés pour un autre cerveau. Par conséquent, il nous fallait calculer les modes
SVD pour un cerveau de référence. Pour cela, nous avons choisi pour téte de référence, un
modéle de téte appelé SAM, défini par les normes IEEE SCC34 et SCTIA (Test Plan for
Mobile Station Over the Air Performance). Le modéle SAM est un modéle de référence
qui permet d’évaluer le DAS, 1ié a 'exposition aux ondes des téléphones portables. Nous
avons acquis I'un de ces modéles physiques, par 'intermédiaire de la société SPEAG, ainsi

qu’un modéle numérique, également fourni par SPEAG.

Cette forme de référence pour les téléphones portables nous a donc servi de référence
pour le calcul des modes SVD. Toutefois, pour les téléphones portables, I'intérét se porte
sur le champ dans toute la téte, alors que pour nos modes SVD, nous ne nous intéressons
qu’au champ dans le cerveau. Nous avons donc modélisé un cerveau, de forme ellipsoidale,
les trois axes principaux étant alignés avec les axes x, y et z. Le grand axe, selon 'axe x a
été paramétré & 90 mm, les petits axes selon les axes y et z ont été paramétrés & 70 mm

tous deux.

Pour la simulation du champ électrique, les propriétés diélectriques du fantome SAM

sont définies pour €, a 56,4 et pour o 4 0,82 S/m & 297,2 MHz. Dans ’ellipsoide, nous avons
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FIGURE 3.3.7: Optimisations 2D GDAI sur une coupe axiale (haut) et une coupe sagittale
(bas), avec 'antenne A12.1 et les modes SVD calculés avec le cerveau du modéle anato-
mique. A gauche est présentée la coupe homogénéisée, et a droite 'histogramme des angles,
dans la coupe considérée. Le coefficient de variation est de 5% pour les deux coupes.

choisi de donner des propriétés diélectriques plus proches de celles du cerveau, c’est a dire
un €, de 46,7 et un o de 0,72 S/m. Une fois les simulations réalisées avec le fantome SAM,
nous avons calculé les modes SVD, donnant ainsi une matrice Vggaas que nous avons
utilisé a la place de la matrice V'g. Toutefois, les cartes de champ des dipéles simulées avec
le modéle anatomique ont été utilisées pour I’étude de la compensation Bf. Les résultats
permettent donc de prévoir dans quelle mesure les modes calculés pour un modéle de téte

standard sont effectivement applicables a un autre modéle de téte différent.

Les résultats des optimisations sont données dans le tableau 3.22. En comparant ces
deux tableaux aux tableaux 3.20 et 3.21, on observe que les résultats sont trés similaire,
la différence en énergie nécessaire ne dépassant pas 5%, que ce soit pour la compensation
3D ou la compensation 2D. Au niveau du DAS, les résultats sont également trés proches,

seule la méthode des spokes dépose un DAS 32% plus important avec cette décomposition
SVD.

Nous pouvons donc déduire de ces résultats que la méthode de décomposition par SVD
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’ Séquence ‘ Energie (mJ) ‘ CV(%) ‘ DAS (W /kg) ‘
GDAI 3D sans contrainte 923.2 10,9 | 0,073/0,060
GDAT axial 376 5 0,134/0,106
GDAI sagittal 1128 5 0,755/0,209
2 Spokes 395 ) 0,241

TABLE 3.22: Compensation 3D et 2D avec l’algorithme GDAI sans contrainte (3D) et avec
contrainte (2D), pour 'antenne A12.1 et les 8 premiers modes SVD calculés a partir des
simulations sur D'ellipsoide.

est stable d'un cerveau a un autre, et que, par conséquent, il est possible de concevoir un
module SVD une fois pour toute, qui sera utilisé pour tous les patients, malgré la diversité

morphologique.

3.3.2.3 Realisation pratique du module SVD

En pratique, la construction du module SVD demande Uoptimisation de la matrice
H afin d’utiliser le moins d’étages possible. Nous avons évalué que la perte de puissance
par étage est de l'ordre de 0,2 & 0,3 dB. Nous avons donc souhaité nous limiter, pour
la réalisation physique, & 2 étages, engendrant une perte proche de 0,6 dB soit 15% en
puissance. Ces pertes demeurent raisonnables si 'on compare les avantages apportés par
I’antenne 12 canaux. A titre de comparaison, nous avons montré que 'antenne 12 canaux
pilotée par 8 amplificateurs nécessitait 40% de puissance en moins que 'antenne 8 canaux
pour atteindre la méme homogénéité avec la méthode GDAI ou spoke, selon le plan axial.
La perte de 15% en puissance implique que la puissance nécessaire finale reste environ
30% inférieure pour 'antenne A12.1, comparée a l'antenne A8.2.2, ce qui est toujours
appréciable. De plus, nous rappelons que 'antenne Al12.1 est toujours plus sensible en
réception, ce qui est I'un de nos critéres les plus importants. Pour le plan sagittal, le gain

de 81% en puissance est réduit a 78%, ce qui reste considérable.

En plus d’avoir choisi une conception & 2 étages, il a été nécessaire de choisir les per-
mutations II définies dans ’équation 3.3.20 et la matrice de connexion Sy. Aprés plusieurs
essais, nous avons conclu que les deux permutations et la matrice de connexion donnant le

meilleur résultat étaient :

pr=p2=[1,3,2,4,5,7,6,8,9,11,10,12], (3.3.28)
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et :
000O0O0OO0OT OO
1 0000O0O0 O
000O0O0OO0OTODODO
01 0 0O0O0O0 O
00100O0O0O0
So = 0001000 O (3.3.29)
000O0T1O0TO0OTDO0
00 0O0O0OT1TQO0O0
000O0O0OO0OT10O0
00 0O0O0OO0OQO0O O
0 00O0O0O0OTO0ODO0
00 0O0O0OO0OQO0O O

L’optimisation a été menée avec 100 conditions initiales aléatoires, c’est & dire 100 itérations
de la routine f,. Afin de mettre en valeur les quatre premiers modes, qui sont les plus
efficaces énergétiquement, nous avons, dans la routine d’optimisation f,; donné un poids

1 aux 4 premiers modes et un poids 1/2 dans les 4 derniers.

La figure 3.3.8 présente de gauche & droite, 'amplitude des modes théoriques, c’est
a dire ||Vg||2, les modes réalisés avec cette optimisation, c’est a dire |[HA || ot A
est défini dans ’équation 3.3.12, et I'amplitude de la différence complexe entre les deux
|[Vs—HA™!||5. Pour chacune de ces trois images, la colonne représente un mode et la ligne
un canal. Par exemple, pour la premiére image, la valeur de la quatriéme ligne, troisiéme
colonne, correspond & la pondération de 'amplitude et de la phase du signal qui doit étre

injecté dans le quatriéme dipdle pour obtenir le troisiéme mode.

Sans surprise, conséquemment aux poids deux fois plus faibles donnés aux 4 derniers
modes, ceux-ci sont moins bien approchés par le module SVD physique. Les 4 premiers
modes, c’est & dire les plus efficaces, sont pour leur part les mieux synthétisés, avec une
erreur négligeable. Pour se donner une idée plus quantitative de la qualité de ces approxi-

mations, nous pourrons nous référer au tableau 3.23. Ce tableau permet de comparer le

champ Bf produit par les modes théoriques, Bﬁlgge au champ Bf produit par les modes
construits, ¢’est & dire par la matrice HA ™!, notés B:,’égfle, en donnant I'erreur quadratique
€quad définie par :

mode

réci|) (3.3.30)

moyenne(]B?}lg‘ie )

moyenne(| B — B

€quad —

Comme nous ’avons expliqué précédemment, plus I'ordre du mode est élevé, plus son

efficacité est faible. Ainsi, si les derniers modes sont moins bien synthétisés, ceci a moins
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FiGURE 3.3.8: De gauche a droite sont représentées 'amplitude des modes théoriques,
I'amplitude des modes réalisés et 'amplitude de la différence complexe entre les modes
théoriques et les modes réalisés. Chaque colonne représente un mode, et chaque ligne un
dipdle indépendant d’antenne. L’échelle de couleur est arbitraire mais est la méme pour
les 3 images.

Erreur quadratique
Mode

moyenne
2,9%
1,6%
1,4%
1,3%
10,4%
8, 7%
41,8%
37 5%

CO| | S| O x| WD —

TABLE 3.23: Erreur quadratique moyenne entre les modes optimaux, B?;‘L‘éffe et les modes

B70% realisés par le module SVD décrit dans la figure 3.3.9.

réels

d’impact sur Defficacité finale du systéme, que si les premiers modes étaient eux-mémes

mal synthétisés.

Le module SVD ainsi calculé a été modélisé en deux temps. Une routine a permis de
convertir les valeurs de 0 et ¢ en coupleurs 6dB et lignes de transmission. Ensuite, les
hybrides 6dB ont tous été modélisés avec Ansoft Designer, afin de choisir les substrats
et la forme des lignes de transmission, dans I’hybride. La co-simulation décrite dans la
section 3.1.3.3 a été appliquée avant le calcul de la SVD, afin de prendre en compte le
déphasage lié au circuit de réglage. Il n’a donc pas été nécessaire de corriger le résultat
obtenu. Par contre, les coupleurs 0 dB ont été remplacés par des lignes de transmission avec
un déphasage de 90°. La derniére étape a été de raccourcir autant que possible les lignes

de transmission restantes, sachant qu’une longueur de cable arbitraire peut étre ajoutée
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ou retranchée entre chaque étage, tant que cette longueur de cable ajoutée ou retranchée
est exactement la méme pour tous les cibles sortant de chaque étage. En effet, ajouter une
longueur de ligne a tous les cables, revient & multiplier par un scalaire e*#¢ le vecteur X,
ou 3 est le nombre d’onde, et d la longueur électrique du céble ajouté ou retiré, c’est a dire

& déphaser les modes.

A partir de ces algorithmes de simplification du module SVD, nous avons obtenu le
schéma pour le module SVD présenté dans la figure 3.3.9. A partir de ce schéma, la nouvelle
matrice H ¢q1;5¢ a été calculée grace aux parameétres de la matrice S obtenus en simulant

—1 . . N .
éalisc €t identique & la valeur précédente

le module SVD physique. Le résultat H ,¢qi5¢ A
HA ! 2 3% pres, di a la précision de réalisation du coupleur 6dB. Les champs obtenus
sont identiques, & 1% prés. Ces différences sont négligeables, en particulier comparées aux
résultats des optimisations précédemment décrites par le tableau 3.23. A partir du H ¢qps6,
nous avons pu recalculer le champ effectivement produit, si 'on excite les canaux, amplifi-
cateur par amplificateur. Les amplificateurs 3 & 6 étant directement reliés aux canaux 5 a
8, les cartes de champ sont identiques aux cartes de chaque dipole. Les 8 nouveaux modes,

sont donnés dans la figure 3.3.10.

Enfin, & partir des cartes de champ simulées, et du module SVD calculé, nous avons
mené des co-simulations avec HFSS, afin de comparer le résultat attendu, au résultat
effectivement obtenu par co-simulation. Le résultat est donné par la seconde ligne de la
figure 3.3.10. Ces cartes de champ ont été utilisées dans le programme d’optimisation des

séquences GDAI et spokes, les résultats étant présentés dans la section suivante.

3.3.2.4 Antenne 7 T 12 canaux avec module SVD final

L’objectif de cette section est de comparer les résultats obtenus avec le module SVD
physique aux résultats obtenus dans le cas idéal présenté dans les tableaux 3.20 et 3.21.
Tout d’abord, la comparaison 3D entre les tableaux 3.20 et 3.24 montrent des résultats

sensiblement équivalents entre les modes idéaux et les modes physiquement réalisés.

’ Séquence Energie (mJ) ‘ CV(%) ‘ Tension (V) ‘ DAS (W/kg) ‘
GDAT 3D sans con. 228 11,9 81 0,085,/0,039
GDAT axial 385 5 957 0,120/0,111
GDALI sagittal 2255 ) 489 0,446/1,221
2 Spokes 404 5) 279 0,255

TABLE 3.24: Compensation avec 'algorithme GDAI en 3D sans contrainte, et avec les
algorithmes 2D avec contrainte. Antenne 12 canaux, A12.1.
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F1GURE 3.3.9: Schéma électrique du module SVD optimale obtenue pour 2 étages, pour
I'antenne 12 canaux A12.1.

Concernant I'optimisation en 2D, dont les résultats sont donnés dans le tableau 3.24, la
principale différence se situe au niveau de 'optimisation GDAI selon une coupe sagittale.
En effet, avec ce module SVD, la puissance nécessaire, et le DAS sont deux fois plus

importants, par rapport a la décomposition idéale, présentée dans le tableau 3.21.

Il est nécessaire ensuite de comparer les résultats obtenus avec I’antenne 8 canaux,
A8.2.2 et I'antenne A12.1, afin de déterminer, au final, si la conception de ’antenne 12 ca-
naux est intéressante, en émission. En effet, ’antenne A8.2.2 était I’antenne la plus efficace
en émission, qui ne nécessitait pas de systéme de pilotage particulier. En comparant ces
deux antennes, A8.2.2 et A12.1, nous pouvons répondre & la question de I'intérét de conce-
voir une antenne possédant 12 canaux d’émission, au lieu de se contenter des 8 canaux

directement reliées aux 8 amplificateurs.

Rappelons que pour le mode pseudo-CP, 'antenne 12 canaux était en moyenne 14%
moins efficace en puissance, pour un méme angle de bascule. La comparaison entre les ta-

bleaux 3.24 et 3.11 montre au contraire que ’antenne 12 canaux, pour une homogénéisation
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FiGURE 3.3.10: Cartes de champ obtenues pour les 8 modes de la matrice H,.¢q155¢ calculée
aprés optimisation de A. Chaque ligne correspond au champ Bf' en T émis, si 'on
ne transmet une tension de 4 V que sur l'un des amplificateurs. Les 3e, 4e, be, et Ge

lignes correspondent simplement aux cartes de champ Bf des be, 6e, 7e et 8e dipdles, par
construction du module SVD.

o
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sur une coupe, nécessite entre 51 et 173% de puissance en moins, que 'on homogénéise
selon une coupe axiale ou sagittale. La tension nécessaire, en sortie des amplificateurs,
est également significativement plus faible pour I'antenne A12.1 et cette implémentation
du module SVD. Ainsi, I'antenne A12.1 qui était a priori moins efficace, pour un mode

pseudo-CP que 'antenne A8.2.2, donne de meilleurs résultats en compensation Bf.

Concernant le DAS, nous observons pour les coupes axiales, que ’antenne 12 canaux
produit un DAS plus important que I’antenne 8 canaux. Ceci est 1ié & la plus grande
proximité entre les dipéles et la téte. En effet, en rapprochant les antennes de la téte, si
I’on améliore effectivement la sensibilité en réception, on tend & augmenter le DAS. Pour
les spokes, par exemple, la comparaison entre le tableau 3.24 et le tableau 3.11 montre
que pour la méme séquence, le DAS maximal augmente de 59% entre A8.2.2 et A12.1.
Par contre, concernant ’homogénéisation en coupe sagittale, comme 1'objectif de 5% est
obtenu bien plus facilement, pour une bien moindre énergie, le DAS reste plus faible pour

Pantenne 12 canaux.

3.3.2.5 Antenne 11,7 T 12 canaux avec module SVD final

Les mémes calculs ont été menés pour I'antenne B12.1. Le module SVD résultant de
Poptimisation est donné dans la figure 3.3.11. Le tableau 3.25 donne les résultats pour la
compensation 3D. Comme nous nous y attendions, le coefficient de variation atteint est
significativement, plus important, entre 'antenne & 7 T et 'antenne a 11,7 T. La tension
nécessaire pour l’obtenir est également plus importante, ainsi que le DAS. Le tableau
3.25 donne les résultats pour les optimisations 2D. Toutes les optimisations demandent
environ 3 & 4 fois plus de puissance & 7 T, par rapport & 11,7 T. Ceci confirme que les
amplificateurs pour 'IRM & 11,7 T doivent étre dimensionnés & une plus forte puissance
que les amplificateurs pour 'IRM & 7 T. Notons que les spokes nécessitent au moins

3 impulsions pour obtenir I'homogénéité de 5% avec une puissance raisonnable.

| Séquence Energie (mJ) | CV(%) | Tension (V) [ DAS (W /kg) |
GDAI 3D sans con. 369 15,8 118 0,164/0,144
GDALI axial 1278 5) 455 0,448/0,602
GDALI sagittal 3946 5) 801 0,733/2,077
3 Spokes 2311 5) 656 0,910

TABLE 3.25: Compensation 3D et 2D avec I’algorithme GDAI sans contrainte (3D) et avec
contrainte (2D), pour l'antenne B12.1 et les 8 modes SVD synthétisés.
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F1GURE 3.3.11: Schéma électrique du module SVD synthétisé pour I’antenne B12.1.

3.3.3 Reésumé sur les antennes 12 canaux

L’objectif initial était de développer une antenne & transmission paralléle, possédant
la meilleure sensibilité en réception, et permettant d’homogénéiser ’angle de bascule avec
moins de puissance et de DAS. Nous avons observé que 'antenne 12 canaux répondaient
mieux & nos besoins, en sensibilité de réception, comparée a ’antenne 8 canaux, c’est pour-
quoi nous nous sommes particuliérement intéressés & cette configuration a 12 canaux. Nous
avons présenté les difficultés liés & antenne 12 canaux, et en particulier le fait que nous ne
disposions que de 8 amplificateurs et chaines de commande. Nous avons donc présenté un

systéme de pilotage permettant d’utiliser I’antenne 12 canaux avec ces 8 amplificateurs.

Nous avons tout d’abord montré, & 7 T, que 'antenne 12 canaux avec le module
SVD permettait toujours d’obtenir une meilleure homogénéisation, pour une puissance
disponible donnée. Toutefois, concernant le DAS, nous avons observé qu’il pouvait étre
plus important pour ’antenne 12 canaux, dans la mesure ol les canaux sont plus proches
de la téte. Ensuite, nous avons montré que des résultats similaires peuvent étre obtenus a
11,7 T avec 'antenne B12.1, accordée a 500 MHz.
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En conclusion, ’antenne 12 canaux est donc 'antenne qui répond le mieux aux trois
critéres que nous avions fixés dans la premiére partie, meilleure sensibilité en réception,
meilleures capacités d’homogénéisation, pour une puissance disponible donnée, mais mal-
heureusement, au détriment du DAS, qui augmente de prés de 50% a 7 T pour les com-

pensations selon un plan axial.

3.4 Validation expérimentale & 7 Tesla

Les antennes A12.1 et B12.1, sont & cette date en cours de fabrication, ainsi que les
modules SVD. Nous n’avons donc pas été en mesure de vérifier toutes les simulations pré-
sentées précédemment, mais nous tenterons dans la derniére partie de donner les résultats
expérimentaux obtenus avec ’antenne A8.2.2. Toutefois, toute la méthodologie présentée
dans la suite a été développée pour ’étude, de facon générale, des antennes & transmis-
sion paralléle. Ainsi, cette méme méthodologie sera utilisée pour la validation des antennes
A12.1, courant 2012, et B12.1 courant 2013 (antenne B12.1).

Dans cette derniére partie nous présenterons tout d’abord des comparaisons entre les
mesures de champ Bf obtenues avec 'IRM 7 T et les simulations obtenues avec HFSS.
Cette comparaison a pour objectif de valider la simulation par éléments finis pour les
antennes a canaux multiples. Les mesures des cartes de champ sur fantéme ont été menées
par les chercheurs du laboratoire Neurospin, auxquels nous avons fourni les cartes de champ
simulées. Ensuite, nous présenterons quelques résultats obtenus au cours de la thése avec
la méthode GDALI, afin d’en valider le principe théorique, et de vérifier qu’il est bien
possible d’obtenir les niveaux homogénéités prédits avec un fantéome. A défaut d’avoir
testé la méthode GDAI sur humain, nous proposons ici une analyse des données obtenues
par le laboratoire de Neurospin, par la géostatistique, afin de vérifier la faisabilité de
la séquence GDAI pour une téte humaine. La vérification in-vivo d’autres méthodes de
compensation, dans la téte, est de la responsabilité des équipes de Neurospin. Tous les
résultats présentés dans cette partie ont été obtenus avec 'antenne A8.2.2 qui posséde

8 canaux et une ouverture au niveau des yeux.

3.4.1 Validation des simulations : cartes B simulées comparées aux
cartes B AFI

La premiére étape a donc consisté & comparer les cartes de champ obtenues avec le
logiciel HFSS et avec le scanner IRM Siemens. Nous avons choisi de valider ces cartes de

champ avec un fantéme pour plusieurs raisons. Tout d’abord, il est possible avec un fantéme
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de mener des expérimentations sur des temps trés longs (de 'ordre de plusieurs heures) et
avec des puissances trés importantes, sans étre contraint par les normes sanitaires propres
aux expérimentations sur I’homme. Il est donc possible de choisir des séquences d’acquisi-
tion des cartes de champ aussi lentes que nécessaires, et il est possible d’utiliser toute la
puissance disponible en sortie des amplificateurs pour ces acquisitions. Typiquement, les
acquisitions présentées ont été obtenues avec des acquisitions d’une heure, qui ont été ré-
pétées plusieurs fois afin de vérifier la stabilité de 'IRM. En effet, nous avons observé avec
le scanner IRM de Neurospin, que des problémes de synchronisation des 8 amplificateurs
pouvaient apparaitre, rendant les cartes de champ mesurées inutilisables. La répétition de
I'expérience permet de s’assurer que ce type de probléme technique est absent. Le second
avantage est qu’il est possible de déterminer trés précisément les propriétés diélectriques du
fantéme. On sait, pour ’humain, que les propriétés diélectriques des tissus peuvent varier
significativement d’un individu & un autre, et méme pour un individu donné, en fonction de
son age. Nous avons donc choisi un gel bien caractérisé a la fréquence qui nous intéressait
de 297,2 MHz, que nous avons pu simuler avec précision avec HFSS. Enfin, I’avantage d’uti-
liser un fantéme est qu’il est possible d’en connaitre, d’'une part, les dimensions exactes et
complétes (bouchon compris), et le positionnement exact dans 'TRM. Contrairement & un
humain, ou & des animaux, le fantéme reste parfaitement immobile pendant les quelques

heures d’acquisition s’il est correctement maintenu dans ’antenne.

Les cartes de champ mesurées suivantes ont toutes été produites par le laboratoire
LRMN de Neurospin. Les simulations avec HFSS et les mesures de conductivité et permit-
tivité du liquide utilisé dans le fantéme ont été conduites par notre équipe. Les propriétés
diélectriques du gel ont été mesurées grace au systéme Epsimu (www.epsimu.fr) développé
par l'institut Fresnel, & Marseille, en partenariat avec notre laboratoire. Les résultats obte-
nus sont ¢ = 0,78 S/m et €, = 74,6. Le fantome se présente comme une sphére de 15,6 cm
de rayon, avec un col, permettant de le remplir. La présence d’agar dans ’eau permet de
maintenir la forme du gel et de s’assurer qu’il n’y a pas d’effet de convection. La position

du fantome pendant 'expérience a été calée sur celle de la simulation.

Pour la mesure du champ B avec 'IRM, la séquence BAFI [85], dérivée de la séquence
AFT presentée précédemment [39], a été utilisée. Les paramétres suivants ont été utilisés :
le temps d’impulsion a été paramétré a 350 us. La commande de tension demandée était
170 V RMS, soit 578 W injectés, en théorie. Nous verrons dans la suite que nous avons
mesuré la puissance réellement transmise par les amplificateurs, pour une commande de
170 V RMS. Le temps de répétition valait 180 ms et la résolution 32 x 32 x 32 voxels pour

des voxels de dimension 6 x 6 x 6 mm. Le temps total pour acquérir une carte de champ
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Champ B1+ S|mu|e antenne A8.2.2-170 V RMS

Champ B1+ mesuré, antenne A8.2.2 - 170 V RMS

1 2 3 4 5 6 7 8

FI1GURE 3.4.1: Comparaison entre les cartes de champ Bf simulées et les cartes de champ
mesurées avec la méthode BAFI, dans un fantome principalement composé d’eau, et de
2% de gel d’agar, 4g/L de sel.

est alors de 3 minutes, soit pour les 8 canaux étudiés entre 25 et 30 minutes, en comptant

le temps de préparation des séquences.

Les résultats sont donnés par les figures 3.4.1 et 3.4.2. La premiére figure 3.4.1 montre
que, visuellement, les champs simulés sont similaires aux champs mesurés. En particulier,
pour les canaux 3 & 8, on observe une forme de virgule, caractéristique des champ BI“
simulés dans une sphére. Les canaux 1 et 2 sont légérement différents des autres canaux,
la virgule y est moins prononcée. Ceci est di a 'ouverture de I’antenne pour les stimuli
visuels en IRM fonctionnelle. Cette différence entre les canaux 1, 2 et les autres est visible
a la fois pour les cartes de champ simulées et pour les cartes de champ mesurées. Ceci

valide qualitativement les simulations.

La seconde figure 3.4.2, donne deux informations quantitatives, permettant une com-
paraison plus précise entre les simulations et la mesure. Tout d’abord, on observe que les
facteurs de corrélation entre les cartes de champ sont toujours supérieurs & 0,91. Ces fac-
teurs de corrélation sont méme supérieurs & 0,96 pour la moitié des canaux. On pourra
considérer au-dela de 0,90 que la simulation est correcte, et au-dela de 0,95, quelle est de
trés bonne qualité. Cette corrélation montre que toutes les cartes de champ ont été correc-
tement simulées. La seconde information donnée par cette figure est le rendement réel des
antennes, grace a la valeur du coefficient linéaire, appelé pente (slope en anglais), dans la
figure 3.4.2.

En théorie, le coefficient linéaire entre Iimpulsion & 1 W simulée et la tension U
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FiGURE 3.4.2: Corrélation entre les cartes de champ Bfr simulées et les cartes de champ
mesurées avec la méthode BAFI. Le facteur de corrélation, et le coeflicient linéaire de
corrélation sont donnés. Le champ simulé est donné pour une puissance théorique injectée
de 1 W, soit 7V RMS. Le champ mesuré est donné pour 170 V RMS théorique. Le coeflicient
entre le champ mesuré et le champ simulé est donc théoriquement de 24,3. La différence
est principalement due aux pertes de puissance dans les cibles de transmission de 'TRM
d’une part, et dans les cables, le circuit en pi et les défauts de construction (collage des
électrodes en particulier) de 'antenne d’autre part.

de 170 V RMS injectée, doit étre de 24,3. En effet, pour un amplificateur d’impédance
50 ©Q, 1 W correspond & une tension de 7,07 V RMS, 170 V RMS correspond donc a
24,3 fois 7,07 V. En pratique, cette valeur est toujours inférieure. Tout d’abord, 170 V
RMS correspond a une commande, demandée au niveau de l'interface homme-machine de
PTRM. La puissance réellement injectée pour cette commande de 170 V RMS est 1égérement,
différente, la différence étant certainement due a la précision de ’étalonnage, en particulier
a forte puissance. L’autre source de différence, entre la valeur théorique de 24,3 et la
pente réellement mesurée, est I’ensemble des cébles entre les sorties des amplificateurs et
I’antenne. Nous pouvons supposer que les pertes des cables sont les mémes pour toutes les
antennes. Différentes mesures ont montré que I’ensemble des cébles dissipait environ 25%
en puissance soit un peu plus de 1 dB de pertes. Les commutateurs T /R sont également
sources de pertes, nous ne les avons pas mesurées. Pour les dipéles, dans la mesure ou le
montage des dipodles a nécessité des points de colle, dont les propriétés diélectriques sont
inconnues, des variations peuvent étre observées, d’'un dipole & l'autre, en fonction de la

quantité de colle époxy déposée.

Nous avons tout d’abord mesuré, grace a un coupleur directionnel et & une charge de
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N Can. | Puiss. émise Facteur linéaire Facteur linéaire Puiss. dissipée
a la sortie dans 'antenne non prédite
1 0256 W 22,9 16,0 51%
2 456 W 21,4 148 52%
3 414 W 20,3 16,6 33%
4 543 W 23,3 17,3 45%
5 161 W 21,5 16,2 43%
6 523 W 22.9 14,0 63%
7 522 W 22,8 17,0 44%
8 530 W 23,0 14,9 53%

TABLE 3.26: Estimation de la puissance dissipée non prédite par la simulation, entre les
sorties des amplificateurs et les entrées des dipoles, par comparaison des cartes de champ
simulées et des cartes de champ mesurées.

50 Ohms pouvant supporter plus d’1 kW, la puissance effectivement produite pour une
tension de 170 V RMS. Les résultats sont donnés dans la seconde colonne du tableau 3.26.
Le facteur linéaire indiqué dans la troisiéme colonne correspond toujours & la racine de la
puissance en watts. La quatriéme colonne donne la pente mesurée avec la méthode BAFI.
La derniére colonne du tableau 3.26 montre ainsi que par rapport aux simulations, les
cables, les circuits électroniques et la présence de la colle époxy, non simulée, engendrent
entre 33 et 63% de pertes non prévus par la simulation, soit une surestimation du champ

simulé comprise entre 18 et 40%, due aux défauts de construction.

La principale source d’erreur ne concerne donc pas la forme du champ, mais bien
Iefficacité des dipoéles dans les zones critiques comme les condensateurs aux extrémités.
Pour le prototype Al12.1, nous avons tenté de réduire au maximum les pertes liées aux
cables en choisissant des cables de meilleure qualité, et nous avons supprimé 1'usage des
colles époxy. Nous espérons ainsi que les champs prédits seront plus proches des champs
réels que pour 'antenne A8.2.2. Toutefois, hormis ces problémes de rendement effectif des

dipéles, la forme des champs mesurés correspond bien & la forme des champs simulés.

D’autres essais ont été accomplis dans ’air, la mesure ayant été faite avec des sondes
de champ Eet H , fabriquées par la société SPEAG. Les mémes conclusions en ont été
tirées : les pertes réelles des dipdles sont toujours légérement supérieures aux pertes si-
mulées. Entre deux dipéles, 'un correctement réalisé, qui n’a jamais été décollé, et un
autre qui a été en partie démonté et recollé, la différence de champ mesurée sans circuit
de commutation peut atteindre un facteur 2. Il semblerait en particulier que le fait de dé-

coller et de recoller les deux condensateurs aux extrémités du dipole rayonnant provoque
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une diminution importante de 'efficacité du dipdle. En effet, c’est au niveau de ces deux
condensateurs que les champs électriques sont les plus importants, la colle époxy peut alors

étre une source de perte non négligeable si son épaisseur est trop importante.

3.4.2 Comparaison avec une antenne commerciale

I est usuel, en ingénierie IRM d’utiliser le facteur de qualité, noté Q, afin de décrire les
performances d’une antenne. Le facteur de qualité décrit ’énergie stockée dans une cavité
résonnante, ramenée 4 la puissance dissipée. A vide, ’énergie stockée doit étre importante,
et avec une téte ou un fantome, doit diminuer, au profit de la puissance dissipée. Ainsi,
le facteur de qualité est élevé & vide, et faible lorsque ’antenne est chargée. Ceci est vrai
seulement pour une cavité résonnante. Or, dans notre cas, si I’on souhaite mesurer le facteur
de qualité de I’antenne, il est nécessaire d’émettre sur une voie, et de charger les autres voies.
L’antenne ne se comporte donc pas comme une cavité résonnante, la puissance émise est en
partie dissipée dans les charges des autres voies par couplage mutuel, le facteur de qualité
n’est donc pas une variable pertinente. Nous avons donc choisi de comparer notre antenne,
4 une antenne commerciale, en 'occurrence, I’antenne RapidBiomedical, en rapport signal
sur bruit en réception. En émission, ces deux antennes ayant un fonctionnement différent,
afin d’obtenir une comparaison pertinente, il nous aurait fallu un protocole plus complexe,

que nous n’avons pas développé.

Afin de comparer le prototype A8.2.2 a 'antenne RapidBiomedical, nous avons acquis
20 images avec exactement les mémes paramétres de séquence, en mode de polarisation
circulaire qui est le mode de fonctionnement de l’antenne Rapid Biomed. Ces 20 images ont
été acquises avec un angle de basculement trés faible, la tension de sortie des amplificateurs
étant de 1 V, le signal est donc comparable au niveau de bruit, afin que la résolution de
I’échantillonneur permette de mesurer le bruit aussi précisément que le signal. En calculant
I’écart type des 20 acquisitions, nous avons obtenu le niveau de bruit. En divisant le niveau
de signal par le niveau de bruit, nous avons obtenu le rapport signal sur bruit. Il n’y a
alors plus qu’a mesurer en tout point I’angle de basculement. I’angle de basculement a
été calculé avec un angle plus fort pour une tension de 180 V. La linéarité du scanner a
été vérifice de 1 V a 180 V (permettant d’obtenir respectivement un angle maximum de
0,2° et 90°). Ainsi l'angle de basculement estimé pour les 20 images et pour 1 V est égal
& l'angle de basculement mesuré & 180 V divisé par 180. La division du rapport signal sur
bruit par I'angle de basculement donne une estimation de la sensibilité des antennes en
tout point. Comme précédemment en émission, la sensibilité moyenne est 40% inférieure

environ pour 'antenne A8.2.2, ce qui s’explique en grande partie par les pertes dans la



CHAPITRE 3. TRAVAUX DE RECHERCHE ET DEMARCHE 174

colle epoxy. Malgré ce défaut, un point positif est que, localement, en particulier au niveau
du sinciput, du haut de la téte, le prototype peut étre meilleur que ’antenne commerciale.
La figure 3.4.3 présente les résultats obtenus avec 'IRM 7 T Magnetom, un fantéme de
2 L contenant de I'eau distillée, 10 g de chlorure de sodium et 2,5 g de sulfate de cuivre,

avec les antennes A8.2.2 et RapidBiomedical.

Concernant 'antenne A12.1, ce test n’a pas été réalisé, mais des premiéres mesures ont
été effectuées avec les sondes SPEAG citées précédemment. Pour cette antenne, les mesures
sont trés proches des simulations (plus ou moins 2% de différence), grace a I’absence de colle
epoxy. Ceci signifie que 'antenne A12.1 est théoriquement 20% plus efficace en moyenne
que 'antenne RapidBiomedical, selon les simulations et les mesures par sonde SPEAG.
Ces résultats nécessiteront dans la suite une confirmation, dés que ’antenne A12.1 sera

entiérement montée, et testée dans 'IRM.

Axe Z

'l_..J-H.._
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I
.

Antenne A8.2.2 Antenne Rapid Biomed
Coupes sagittales

F1GURE 3.4.3: Comparaison du rapport signal sur bruit entre le prototype A8.2.2 et ’an-
tenne RapidBiomedical. Ces mesures ont été obtenues avec un angle de basculement trés
faible (inférieur a 0,2°) et 20 acquisitions dont I’écart type et la moyenne ont été calculés.

3.4.3 Meéthode GDAI sur fantéme
3.4.3.1 Validation expérimentale sur fantéme

A partir des cartes de champ complexes Bfk acquises dans le fanté6me entier avec la

méthode AFI, le plan axial le plus large, passant par le centre de la sphére, a été choisi
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Figure 3.4.4: Cartes de champ Bf obtenus aprés optimisation des paramétres de la com-
pensation statique, et de la compensation par la méthode GDAI, pour un plan axial d'un
fantéme sphérique. (a) Compensation statique : CV=14,5%. (b) GDAI, angle de bascule
|a1q| de la premiére acquisition. (¢) GDAI angle de bascule de la seconde acquisition, |aqp]|.
(d) GDAI, angle de bascule équivalent final || : CV=4.6%.

comme ROI. L’algorithme GDAI nous a permis de calculer les paramétres ay et by pour
I’acquisition. La figure 3.4.4 présente une comparaison entre ’angle de bascule que 1’on
peut atteindre avec la compensation statique et avec la méthode GDAI, pour les cartes de
champ mesurées. Le coefficient de variation minimal donné par I'algorithme d’optimisation
est de 4,6 % pour la séquence GDAI, contre 14,5% pour la compensation statique, dans la

coupe axiale.

Les images en écho de gradient présentées dans la figure 3.4.5 ont toutes été obtenues
avec les mémes coefficients ajp et bg. L’intensité maximale de 'image a été normalisée
& l'unité. La sensibilité de réception est plus importante & proximité des dipoles et plus
faible au centre du fantome (figure 3.4.5a). L’ouverture de Pantenne A8.2.2 au niveau du

nez se trouve & gauche sur 'image, et laisse apparaitre une légére asymétrie au niveau de
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la sensibilité de réception. Pour les figures 3.4.5b, c et d, aprés avoir estimé la sensibilité en
réception S grace a la méthode de Jinghua Wang [36], elle a été divisée aux images I, et I},
définis dans I’équation 3.2.4. Ainsi, les images 3.4.5b, ¢ et d ne représentent que ’aimanta-
tion des spins, décorrélée de la sensibilité en réception. Les premiéres images (figures 3.4.5a
et b) correspondent & une acquisition pondérée en densité protonique, l’angle de bascule
est faible (7°) et le temps de répétition est court (E; = 0,26) pour que 'approximation
linéaire puisse étre appliquée. Comme la densité protonique du fantéme est uniforme, le
résultat est directement proportionnel & ay. Le coefficient de variation de cette premiére
acquisition est de 4,8%, trés proche de la prédiction de 4,6 %. La seconde acquisition est
une image pondérée en 17 pour laquelle I’approximation linéaire n’est plus valable. Le co-
efficient de variation atteint 8,1% pour I"image non corrigée (figure 3.4.5¢). La correction
de lartefact rameéne cette inhomogénéité a 4,1% (figure 3.4.5d). Apreés correction, quelques
halos résiduels subsistent autour des zones ol I’angle de bascule est faible lors de 'une des
deux acquisitions. Les image des figures 3.4.5e (sans correction) et 3.4.5f (avec correction)
simulent le contraste obtenu avec deux gels de T; différent entre I’hémisphére droit et I’hé-
mispheére gauche. En pratique, nous avons coupé au centre deux images obtenus pour deux
valeurs de Tg différentes, que nous avons assemblées sur les images 3.4.5¢e et f. D’aprés la
figure 3.2.1, la correction réduit légérement le contraste, qui reste a priori assez élevé pour

les applications cliniques.

Le niveau de bruit des acquisitions a été estimé grace a la fonction wiener2 proposée
par la ToolBox d’images de MATLAB. Cette fonction ne permet pas une évaluation trés
précise du bruit, 1a ou les variations d’intensité sont importantes. Afin de pallier cette
difficulté, nous avons estimé le bruit dans un cube entiérement contenu dans le fantome.
Ainsi, l'intensité de I'image varie peu dans le cube considéré, et la mesure de bruit est
plus précise. Avec la fonction wiener2, si 'on normalise le niveau de bruit & 1 pour la
premiére acquisition, le niveau de bruit de la seconde acquisition vaut 1,12, et celui de la
reconstruction finale, 1,02. Dans la mesure ou les deux acquisitions complémentaires ont été
obtenues avec les mémes paramétres, le niveau de bruit est, en théorie, le méme. La légére
différence observée est donc attribuable & la précision de la méthode de mesure de bruit.
Selon les résultats du développement théorique, le niveau de bruit de I'image reconstruite
ne doit pas étre supérieur au niveau de bruit des deux images, ce qui est effectivement

vérifié par U'estimation expérimentale du niveau de bruit de I'image finale.
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Figure 3.4.5: Tmages GDAI obtenues expérimentalement. (a-b) Images pondérées en den-
sité protonique, pour un faible angle de bascule, sans et avec correction de la sensibilité
en réception. (c-d) Images pondeérées T avec correction de la sensibilité de réception ; res-
pectivement sans et avec correction de l'artefact GDAIL (e-f) Deux images possédant une
pondération T; différentes ont été combinées afin de simuler un fantéme dont les deux

hémisphéres possédent un 77 différent, respectivement sans et avec correction de 'artefact
GDAL
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3.4.3.2 Résumé

Nous avons montré dans cette partie expérimentale d’une part que la méthode GDAI
pouvait effectivement étre une méthode d’homogénéisation pour 'imagerie clinique, méme
si elle présentait un certain nombre de défauts, inhérents a la reconstruction. En particulier,
des artefacts apparaissent sur les images pondérées en 17 auxquels nous avons proposé
une solution qui réduit légérement le contraste. D’autre part nous avons montré qu’il
était effectivement possible, avec I'antenne A8.2.2 d’obtenir une homogénéisation inférieure
a 5% sur un fantome sphérique. L’antenne A8.2.2 est donc assez performante pour la
compensation RF par la méthode GDAI 2D.

L’étape suivante, que nous n’avons pas pu mener jusqu’au bout, est I'expérimentation
de cette séquence, sur ’homme. Les essais sur humain sont bien plus contraignants, en
termes de sécurité, et nous n’avons pas eu la possibilité de mener cette expérience sur
I’homme, dans le temps imparti par la thése. Nous nous sommes donc contentés d’étudier les
résultats que nous pouvions attendre, sur ’homme, & partir des cartes de champ mesurées
in-vivo par les chercheurs du laboratoire LRMN de Neurospin avec 'antenne A8.2.2, en

particulier les données collectées par Martijn Cloos [86].

3.4.4 Amélioration de la précision des cartes de champs B par le

krigeage

Nous n’avons pas été en mesure de vérifier la méthode GDAI présentée précédemment
pour la sphere sur I’humain, les expériences sur humain étant plus contraignantes et de-
mandant plus de préparation. Toutefois, nous avons obtenu des mesures AFI sur I’humain,
afin de simuler la méthode GDAI. A partir des cartes de champ bruts, et d’un traitement
numérique exposé dans la suite, nous avons ainsi pu calculer des coefficients a;. et by pour

une téte humaine.

Les problémes principaux rencontrés avec les cartes de champ obtenues avec la méthode
AFI, sur 'humain sont leur niveau de bruit, le temps d’acquisition important, le DAS im-
portant généré, et leur faible résolution. Sauf & utiliser des séquences extrémement longues
qui prendraient plus d'une heure et qui empécheraient alors I'acquisition d’autres images
(les protocoles de sécurité de Neurospin stipulent que le temps maximal pour I'imagerie sur
humain est d’une heure et demie par jour), il faut accepter que les images obtenues avec la
méthode AFI soient de plus faible qualité, de plus faible résolution éventuellement, pour
I’homme que pour le fantéme. Ceci est principalement lié au fait que la densité protonique

dans la téte est plus faible que pour le fantéome, et que le T de la téte est bien plus im-
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portant & 7 T pouvant atteindre plus de 2 s, contre 350 ms environ pour le fantome. Ainsi,
une fois les images acquises, il a fallu trouver un moyen de les débruiter, avant de calculer
les paramétres de la séquence GDAI. Cette étape a été I'occasion de mener une réflexion

sur la résolution minimale nécessaire pour que les cartes de champ B]L soient utilisables.

Le but de cette étude est donc de proposer une méthode efficace de débruitage et
d’interpolation des champs basée sur une analyse statistique des données de mesure. Cette
méthode, contrairement a la plupart des méthodes de débruitage, ne nécessite pas de pa-
ramétrage particulier et peut étre utilisée pour toute séquence de mesure du champ B1+.
Tous les paramétres de 'algorithme sont calculés par I'algorithme lui-méme. Cette mé-
thode simple permet d’obtenir rapidement une carte débruitée & partir de cartes fortement
bruitées, ou de trés faible résolution (inférieure a 32 x 32 x 32 voxels). A 7 T, I'acquisition
d’une image de faible rapport signal sur bruit et de résolution 32 x 32 x 32 prend environ
40 minutes pour la téte. Notre objectif a été de déterminer si a partir d’une résolution
4 fois plus faible : 16 x 16 x 32, il était également possible de déterminer des parameétres
pertinents pour la compensation GDAI. Diviser par 2 la résolution dans les 2 directions de

codage de phase permettrait de réduire a 10 minutes ['acquisition des images pour la téte.

3.4.4.1 Principe

Lors de la mesure de cartes de champ, on peut considérer que le champ B,,, tel qu’il

est mesuré, se décompose en un champ physique B, et un bruit N :

B,=B+N. (3.4.1)

L’objectif de toute technique de réduction de bruit est d’estimer la valeur de B a partir
de la mesure de B,, dans une région donnée. Dans notre cas, nous ne nous intéresserons
qu’au champ BT. Dans la suite, BT représente un champ excitateur, Bii est le champ
magnétique produit par le canal ¢. Dans son travail d’optimisation de la reconstruction
des images, Franck Roemer [27] utilise la covariance de bruit entre les différentes images
obtenues sur les différents canaux de réception afin de minimiser le bruit final de la re-
construction. Dans ’analyse géostatistique, plutot que d’étudier les covariances entre les
signaux recus par différents canaux, nous étudions les covariances entre les champs mesurés

aux positions & et & + h.

Pour cela, nous devons tout d’abord supposer que 'espérance du bruit est nulle. Ceci
permet de s’assurer que ’espérance du champ mesuré est bien égale a ’espérance du champ

physique, qu’il n’y a pas de biais statistique entre ces deux grandeurs. Dans la mesure ot
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les champs mesurés sont complexes, et que la phase du bruit est a priori aléatoire, quelle
que soit la séquence utilisée pour mesurer B,,, on peut s’attendre effectivement a ce que
I’'espérance mathématique du bruit, en valeur complexe, soit nulle. Par conséquent, un
estimateur de 'espérance de B, est également un estimateur du champ réel B. On observe
alors que la connaissance de B, (Z + fz) ajoute une information a la seule connaissance
de B,,(Z) pour Vestimation de By (), tant que la covariance de B,,(Z 4 h) et B, (Z)
n’est pas nulle, c’est & dire tant que les variables aléatoires B, (Z + ﬁ) et B,,(Z) ne sont
pas indépendantes. Ainsi, la connaissance de B, pour un grand nombre de couples (Z, 5)
dans I’échantillon permet de proposer un estimateur de Bf(f) utilisant les informations
de covariance. On peut définir la portée, notée h,, comme la valeur maximale de ||h]|
pour laquelle la covariance de By, (%) et By, (Z 4 h) n'est pas égale a 0. Si la portée est
inférieure & la résolution, la covariance entre les valeurs mesurées est nulle, on ne peut
donc pas distinguer entre les variations spatiales du champ et le bruit. Sinon, il existe des
points mesurés autour de B, () qui sont corrélés & By (Z). Si un champ est continu et
suffisamment régulier, par exemple dérivable presque partout, sa portée sera non nulle. En
ce qui concerne les cartes de champ Bf, les champs magnétiques physiques sont continus
sous ’hypothése que la perméabilité des tissus est toujours proche de 1. En pratique,
la perméabilité des tissus varie entre 1 et 1,00005 [87]. Nous verrons dans la suite que

I'algorithme de reconstruction de B,, peut éventuellement étre source de discontinuités.

Afin de trouver un bon estimateur de Bf, en en connaissant une mesure dans un voi-
sinage, Georges Matheron propose dans son article [88] d’¢tudier la différence By, (Z+ h) —
B, (%) pour tous les couples Z, h mesurés par Popérateur. Il montre que, si I'espérance
et la variance de cette différence sont définies, et ne dépendent pas de T, ce qu’il ap-
pelle ’hypothése de stationnarité intrinséque, on peut définir une fonction v, qu’il nomme

variogramme, qui vérifie :

1) = BB +F) ~ Bu(@)]). (3.4.2)

Il montre [89] que 7 est croissante avec ||k, ¢’est & dire que plus la distance entre By, (%) et
B,,(Z#+ l_i) est faible, plus la différence de valeur est faible, statistiquement. Le variogramme
v n’est pas forcément strictement croissant, il peut étre constant & partir d’une certaine
valeur. Comme nous I'avons vu précédemment, si la covariance entre By, (Z) et By, (T + h)
est non nulle, il est possible de définir un estimateur de By utilisant les données B, (7+ l_i)
De la méme fagon, si v est strictement croissante & ’origine, il est possible & partir de
7 de définir un estimateur de B a partir des données B, (¥ + h). On peut définir une

portée, c’est a dire la valeur maximale h, en dessous de laquelle v est strictement croissant.



CHAPITRE 3. TRAVAUX DE RECHERCHE ET DEMARCHE 181

Les deux définitions, & partir de v et & partir de la covariance se recoupent et donnent

exactement la méme valeur de portée h,..

On peut définir également une autre fonction, appelée fonction de dissimilarité, notée
Yo, DAL :
Ya,p = §(Bm(fa) — By (5))*. (3.4.3)

La fonction de dissimilarité permet d’estimer le variogramme, & partir d’un jeu de données

B,,. En pratique, le variogramme estimé, avec une précision €, v, est donné par :

ve(h) = moyenne(Yq,8, ||Za — g — h|| < €). (3.4.4)

Typiquement, la précision e utilisée est de 'ordre de la résolution des cartes de champ.
Ce variogramme estimé est un bon estimateur de v dans la mesure ot la moyenne est un
estimateur non biaisé de 'espérance dans 1’équation 3.4.2. Une fois le variogramme estimé
calculé, il est nécessaire de vérifier que ce variogramme peut étre ajusté par un vario-
gramme autorisé. Toute fonction croissante n’est pas un variogramme autorisé, on pourra
trouver une liste non exhaustive de variogrammes autorisés dans [89]. Toute combinaison
linéaire de variogrammes autorisés est également un variogramme autorisé. Si aucun va-
riogramme autorisé ne peut étre ajusté convenablement & ., ceci signifie simplement que
la distribution B,, ne vérifie par ’hypothése de stationnarité intrinséque. Inversement, on
considérera dans la suite que la capacité & ajuster 7. est une condition suffisante pour
confirmer 'hypothése de stationnarité intrinséque. Cet ajustement ne démontre pas stricto
sensu que B,, est stationnaire, mais c’est le seul test simple qui permette de rejeter ou

non cette hypothése.

Pour résumer, en pratique, avant d’appliquer les algorithmes de krigeage a B,,, on
calcule la fonction de dissimilarité et le variogramme estimé. On ajuste un modele, ou une
combinaison linéaire de modéles de variogrammes autorisés. Si 'ajustement est suffisam-
ment précis, on peut considérer que 'hypothése de stationnarité intrinséque est valide,
sinon, le champ B,, est constitué d’une composante stationnaire et d’une composante non
stationnaire, appelée dérive, qu’il faudra estimer. Dans la suite, nous ne développerons
pas le calcul de la dérive, car pour toutes les cartes de champ obtenues, un modéle de
variogramme autorisé ajuste convenablement le variogramme estimé. Deux cas particuliers
peuvent apparaitre. Le premier cas correspond a un ensemble de cartes de champs pos-
sédant des variogrammes similaires. On peut alors simplement estimer un variogramme
moyen pour les cartes de champ considérées. Le second cas particulier est I'isotropie. Si

~v dépend peu de la direction de i_i, on peut considérer que ~ est isotropique. On peut
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alors estimer le variogramme & partir des données obtenues dans toutes les directions. Ce
variogramme isotropique étant obtenu avec plus de données qu’un variogramme calculé
dans des directions différentes, il peut étre ajusté avec plus de précision aux modéles de

variogramme autorisé.

Notons V(Zy) un sous-ensemble de ’ensemble des points mesurés, qui ne contient pas
Zp. Nous nommerons dans la suite )V "voisinage” de Zy car en pratique, pour trouver le
meilleur estimateur de Bf il est plus intéressant de considérer les points les plus proches
de Zy. Notons également s la taille de ce sous-ensemble, qui est un sous-ensemble fini,
dans la mesure ol le nombre de points mesurés est fini. La taille de ce sous-ensemble
est un paramétre de lalgorithme, et c’est le seul parameétre de l'algorithme. Plus il est
grand, plus le résultat sera précis, mais plus le calcul sera long. L’estimateur de Bf que
Pon cherche, noté By et appelé estimateur de krigeage, est défini comme la combinaison

linéaire optimale des mesures effectuées dans I'ensemble V(7o) :

n
Bi(T0) = Y waBm(Ea), T € V(&0). (3.4.5)
a=1
La géostatistique montre que ’ensemble des w,, qui donne effectivement, a partir de 'y(ﬁ)
et V(Zp), le meilleur estimateur non biaisé de E(B,,), c’est & dire celui pour lequel la

variance de B est la plus faible [89], est donné par ’équation :

{ Z,B:l wpy(Ta —Tp) + 1 = ¥(Za —T0) Vo = 1..n. (3.4.6)

22:1 wg = 1

Ce systéme linéaire est composé de n 4+ 1 équations et n + 1 inconnues : les w, et p. On
montre que le systéme linéaire posséde une unique solution. Le calcul des coefficients w,, et
de lestimateur By est appelé krigeage. Si By est estimé en un point &y pour lequel il a été
mesuré, le krigeage est communément appelé validation croisée. Il est également possible
d’estimer B en n’importe quel point de ’espace non mesuré, c’est a dire d’interpoler B,

partout dans ’espace.

Toutes les considérations précédentes peuvent aussi bien s’appliquer & des champs réels
ou complexes. Cependant, le variogramme réel n’a pas les mémes propriétés que le vario-
gramme complexe. En particulier, si le variogramme réel est strictement positif partout, le
variogramme complexe est dit défini positif, notion définie et expliquée par Gneiting dans
[90]. Nous ne nous intéresserons pas plus au krigeage de variables complexes. Afin d’étudier
des champs complexes, nous les séparons en une partie réelle B;, % et une partie imaginaire

By, s qui sont krigées séparément, afin d’obtenir deux composantes krigées Br x et Bi g
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respectivement. Le champ krigé final est reconstruit par :

Bk = Bgg +1Bgg. (3.4.7)

Nous avons expliqué précédemment que la réduction du bruit et l'interpolation se
justifiait par la continuité de la variable complexe. Les variations spatiales des discontinuités
ont une portée nulle, et ces discontinuités seront considérées par I'algorithme comme des
sources de bruit blanc. Elles seront alors lissées, comme toute source de bruit blanc, pouvant
alors faire apparaitre localement des artefacts. Il ne faut pas confondre la continuité de la
variable complexe avec la continuité de ’amplitude de la variable complexe. Ce qui, dans la
mesure des cartes de champ Bf pose probléme n’est pas la continuité de 'amplitude, qui
est bien la variable mesurée, mais la continuité de la phase, qui n’est pas assurée, dans la
mesure ou la phase réelle ne peut pas étre mesurée. En effet, on sait que la phase du champ
mesuré, B;n,i se décompose en la phase physique de B,,, une phase dite de réception, qui

est inconnue, ¢p com et un déphasage lié a '’homogénéité imparfaite de By [14, 91] :
arg(B;, ;) = arg(Bim.i) + ¢B.com + 70BoTE, (3.4.8)

ou Tg est le temps d’écho de la séquence IRM. On sait que le déphasage ¢B com +7YABoTE
est commun & toutes les canaux d’émission, tant que ’algorithme de reconstruction et
le temps d’écho est le méme [41], mais il n’est pas possible de déterminer quelle est sa
valeur. Le déphasage ¢com n’est en général pas continu partout. Si ¢eom n’est pas continu,
B;n,i n’est pas continu. Nous allons donc définir de nouvelles cartes de champ, notées B, ;

définies par :

B, — Bmi 1Bl 3.4.9
c,r Tv ( o )
ou By est défini par :
B.(Z) =) kB, (), (3.4.10)
i=1

et k; est un ensemble de coefficients complexes. On observe que B.; ne dépend plus de
®com mais seulement de By. La continuité de B, ; est alors assurée en tout point ot B est
non nul. Les valeurs nulles de B seront appelées dans la suite les singularités de Bj. La
continuité de B, ; est donc décrite en tout point par les singularités de B, qui elles-mémes

ne dépendent que du choix des coefficients k; dans I’équation 3.4.10.

Dans le cas idéal, on peut trouver une interférence B sans singularité dans ’ensemble

de I’échantillon, mais dans la plupart des cas, soit une telle interférence n’existe pas car
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I’échantillon est trop grand, soit l'algorithme de recherche n’est pas capable de la trouver.
Dans ce cas, il est possible de considérer deux interférences Bl et B? afin quen tout
point de l’espace, au moins 'une des interférences ne posséde pas de singularité. Comine
précédemment, & chaque interférence B f est associé un champ Blg’i grace a ’équation 3.4.9.
Ce champ B’éi est krigé grace aux équations 3.4.5 et 3.4.6 afin d’obtenir un champ B]}ﬁ
Enfin, on pourra calculer le champ final krigé B ;, a partir des Blf(’i, par :

m
Bril = Y clBl,l
k=1
m k
BKi
arg Bg,; = arg[ch il
k=1 ’BK,1|
Bk2
Ek’:l ‘Bs ’

Chaque carte de champ Blf(’i n’est pas nécessairement continue, mais le poids c; de B';Q
est nul si B]}”{J- n’est pas continu. Au final, les singularités des B’; n’affectent plus le champ

résultant.

3.4.4.2 Meéthode

Toutes les mesures suivantes ont été faites avec le prototype A8.2.2. Les distributions
Blm,i ont été obtenues avec la méthode AFI [39]. Toutes les mesures suivantes ont été faites
en 3D méme si les résultats donnés pour la méthode GDAI ont été optimisés sur des ROI en
2D. Les cartes in-vivo ont été acquises avec une téte humaine. Considérant que le 71 peut
varier dans la téte a 7 T entre 1,5 et 4 s, le temps de répétition a été paramétré a 240 ms
et le temps d’écho & 1,1 ms. La tension utilisée a été limitée & 60 V, pour des raisons de
sécurité, et le temps d’impulsion & 960 us. Ces paramétres ont été choisis pour minimiser le
DAS et obtenir le meilleur rapport signal sur bruit possible. Avec ces paramétres, ['angle de
bascule varie dans la téte, pour chaque canal, d’une position a une autre, entre 0° et 120°.
L’image a été acquise avec une résolution de 32 x 36 x 32 voxels, la taille physique de I'image
étant de 192 x 144 x 192 mm, et donc la taille des voxels 6 x 4 x 6 mm. Par conséquent, la
grille n’est pas une grille réguliére dans les 3 directions principales, cette propriété est prise
en compte dans I’équation 3.4.6. L’axe z est ’axe du champ principal By, et c’était, pour
I’acquisition, l'axe de codage en fréquence. Les cartes de champ sous-échantillonnées ont
été obtenues & partir des mémes données. La moitié des lignes de I'espace k des données
originales ont été supprimées manuellement, dans les directions x et y, afin d’obtenir une
nouvelle carte de dimension 16 x 18 x 32 voxels. L’acquisition d’une seule carte dure 4 a

5 minutes, ’acquisition des 8 cartes a donc duré 40 minutes.
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Dans la présentation des résultats, nous considérerons 4 jeux de cartes. Les cartes
brutes sont celles qui ont été obtenues avec le scanner, avant toute manipulation de sous-
échantillonnage ou de débruitage. Les cartes sous-échantillonnées sont celles obtenues aprés
la suppression manuelle de la moitié des données dans les directions x et y. Les cartes
de validation croisée sont obtenues par krigeage des données brutes sans interpolation.
Enfin les cartes interpolées sont les cartes obtenues par krigeage & partir des cartes sous-

échantillonnées.

Nous n’avons pas trouvé, dans la téte, d’interférence B, sans aucune singularité, c’est
pourquoi nous avons déterminé deux interférences qui n’aient pas de singularités communes.
Nous avons observé qu’en minimisant le critére d’optimisation de la méthode GDAI dans

I’ensemble du cerveau, c’est & dire en minimisant 1’écart type de :

By =/|B;|* +|B3J%, (3.4.12)

les solutions obtenues pour Bi et Bg ne possédent pas de singularités communes dans le
cerveau. Ainsi ’algorithme de minimisation de la méthode GDAI dans ’ensemble de la téte
permet également, de facon automatique, d’obtenir les interférences B; et B? cherchées.
Comme pour la méthode GDAIL, nous avons défini un objectif quelconque, non nul, Bey; et
avons minimisé la variance de By — By, calculée dans la téte, sans contrainte. Pour ce cas
particulier, dans la mesure ou il n’est pas nécessaire de contraindre ’optimisation, nous
avons utilisé la fonction lsqgnonlin de MATLAB,. A partir de By, nous avons déterminé
B]él- grace a ’équation 3.4.9.

Le variogramme a tout d’abord été calculé pour chaque carte de champ Blfl obtenue,
pour la partie réelle et la partie imaginaire, c’est a dire pour 32 variogrammes différents.
La précision de calcul € a été choisie & 5 mm et nous avons fait varier ||2|| de 0 & 45 mm.
Pour calculer le résultat de la validation croisée, et de 'interpolation, le variogramme a été
calculé & partir des mesures brutes et des mesures sous-échantillonnées, respectivement.
Trois directions ont été étudiées pour la variable f_i, les trois directions principales z, y et
z. Chaque variogramme expérimental 'Vf,z',% et ’Yfzs a été ajusté & une combinaison linéaire
d’un modéle effet de pépite et d’'un modéle sphérique. L'effet de pépite correspond au
variogramme d’un bruit blanc, sa portée est nulle. Le modéle sphérique correspond & une
variation spatiale du champ, avec une portée finie, que nous avons notée p3. Le modéle est

donc décrit par la relation suivante :
0 sih =0,
- 5 _
W (h) = qp1+ 223 s — 3750) 10 < Bl <p3(@) (3.4.13)

1+ p2 si |h| > p3(e),
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ou h = +||h|| et &€= h/h.

Les parameétre p; et ps représentent 'amplitude des composantes du modéle a effet
de pépite et du modeéle sphérique respectivement. Le paramétre ps représente la portée
du modele sphérique, et est le seul & dépendre théoriquement de la direction €. Les para-
meétres pret po ne dépendent pas de la direction. L’équation 3.4.6 montre que le résultat
du krigeage est le méme si ’on multiplie les coefficients p; et po par un méme coefficient
réel strictement positif. Par conséquent, kriger les cartes de champ avec le variogramme
'yf donne exactement le méme résultat qu’avec le variogramme normalisé, noté ﬁf, défini
par :

0

e 3.4.14
Var(Blgﬂ-) ( )

V=
Avant normalisation, po est lié aux variations de Bf’k, et, par conséquent, a la puissance
injectée dans le canal 7 et a l'efficacité des lignes de transmission. Plus la puissance in-
jectée est importante, plus les variations de Bf’k sont importantes et plus py est élevé.
La normalisation permet de comparer les variogrammes de différentes cartes de champ en
ignorant 'efficacité moyenne des dipéles de transmission. Il est possible alors de définir un
variogramme moyen 7, par la moyenne des 32 variogrammes normalisés expérimentaux ?f.
Le calcul de & permet de n’utiliser qu'un seul variogramme pour kriger les 32 cartes de
champ. L’analyse statistique présentée dans la suite démontrera que cette hypothése n’a
pas de conséquences dramatiques sur le résultat final. Le variogramme moyen est également
modélisé avec une combinaison linéaire d’'un modéle sphérique et d’un modéle a effet de

pépite.

Le variogramme isotropique 7;, est obtenu a partir du variogramme moyen 7 en moyen-
nant les trois variogrammes obtenus dans les trois directions de calcul : x, y et z. Les va-
riogrammes utilisés dans ’analyse statistique ont été calculés grace & une bibliothéque du
logiciel de statistiques R, nommée RGeos et développée par D. Renard, N. Bez, N. Desassis
et F. Laporte, distribuée gratuitement sur le site www.geosciences.mines-paristech.fr. Les
cartes de champ utilisées dans RGeos ont une dimension de 17 x 17 x 17 voxels. Elles
ont été obtenues & partir des cartes de champ brutes, dont un cube de cette dimension,
entierement contenu dans la téte, a été extrait pour les calculs. Trois expériences de va-
lidation croisée ont été appliquées & ces cartes pour le canal 4 (i = 4) en partie reelle et
imaginaire. La premiére expérience de calcul, qui est 'expérience de référence, ou cas 1,
présente le krigeage obtenu avec le variogramme 7, et un voisinage de taille s = 40 voxels.
La deuxiéme expérience, cas 2, présente le résultat obtenu, pour le méme calcul, avec le

variogramme 'Vyff, et un voisinage de méme taille. Rappelons & cet effet que ’yff n’est pas
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un variogramme isotropique, ayant été calculé dans les 3 directions x, y et z. La derniére
expérience de calcul, cas 3, présente le krigeage obtenu avec le variogramme 7,, et un

voisinage plus grand, s = 120 voxels.

Tous les résultats donnés dans la suite ont été calculés avec un programme implémenté
par moi-méme sur MATLAB, & partir du variogramme 7, et pour un voisinage de 40 voxels,
ce qui correspond au cas de référence. Afin de mener les comparaison entre les résultats

obtenus pour les 3 différents cas, nous avons défini la correction de krigeage A; donnée

par :
Br,| - B,

A, = Bril | ,”“'. (3.4.15)
moyenne(\Bmyi])

Afin de différencier la correction apportée par la validation croisée et I'interpolation,
nous les décrirons par les variables AX et Al respectivement. A? décrira le cas de référence,

correspondant au code implémenté sur MATLAB pour la validation croisée.

La complexité de I’algorithme, c’est a dire le temps de calcul, est proportionnel & p
ou p est le nombre total de voxels dans ’échantillon, et au temps de calcul pour résoudre
I’équation 3.4.6. L’un des meilleurs algorithmes pour la résolution des équations linéaires est
I’algorithme de I’élimination de Gauss. La complexité de cet algorithme est proportionnel

3 ol n est le nombre d’équations. Ainsi, si la taille du voisinage s est divisée par 2, le

an
nombre d’équations dans le systéme 3.4.6 est environ divisé par 2, et le temps d’exécution
est divisé par 8. A partir de ces considérations en temps de calcul, on comprend bien
I'intérét de réduire la valeur de s autant que possible, afin de réduire le temps d’exécution.
C’est pourquoi, pour le code MATLAB, nous avons choisi un voisinage de 40 voxels autour
de Zy. En pratique, nous observons que, partout dans le cerveau, la distance du 40e point le
plus loin de Z( ne se situe jamais & plus de 30 mm de &y, ¢’est pourquoi le variogramme n’a
pas été calculé au-dela de 30 mm. L implémentation MATLAB du krigeage, visant & réduire
le bruit dans une image de dimension 32 x 36 x 32 voxels nécessite environ 30 secondes par
carte de champ krigée, avec un ordinateur possédant un unique coeur de calcul cadencé a

2 GHz.

A partir de I’équation 3.4.6, on observe que les coefficients w, ne dépendent pas de
B'c“’i mais seulement de la forme de la téte. Pour cette raison, il est préférable d’utiliser le
variogramme moyen 7, pour accélérer le temps de calcul. En effet, une fois les coeflicients
wq, calculés avec 7,,, et enregistrés dans la mémoire vive, il n’est plus nécessaire de résoudre
I’équation 3.4.6 pour les autres cartes de champ, le résultat w, étant le méme. Ainsi, le
temps d’exécution final pour les 32 cartes de champ est de 35 secondes environ, 30 secondes

pour le premier krigeage puis quelques secondes pour les 31 autres.



CHAPITRE 3. TRAVAUX DE RECHERCHE ET DEMARCHE 188

Pour l'interpolation, il est nécessaire de définir les points que 'on souhaite interpoler
grace & un masque. Ce masque a été obtenu avec les cartes de champ brutes, qui ont été
utilisées comme des cartes de localisation de la téte pour l'interpolation. En effet, il n’est
d’aucun sens d’interpoler le champ Bf en dehors de la téte. Pour d’autres applications, ou
les cartes de champ brutes n’ont pas été acquises, une simple acquisition avec une séquence
en écho de gradient fait office de séquence de localisation de la téte en 3D. L’interpolation
des cartes de champ d’une résolution de 16 x 18 x 32 voxels vers une résolution 32 x 36 x 32
voxels dure environ 35 secondes pour 8 canaux et 32 cartes de champ en valeurs réelles. Le

tableau 3.27 résume les différentes étapes du krigeage.

Tache Résultat Temps d’exécution
Mesure des cartes de champ
B . 40 mn
avec la résolution 32 x 36 x 32. i
Minimisation de By — Bop; Bi,Bj 5 sec
Calcul de la partie réelle
éR(Bi 1)7S(Bi 1)79‘3(33 l),%(BE L) < 1sec
et de la partie imaginaire.
Calcul du variogramme et
Yis 30 sec
estimation des paramétres
Krigeage R(Bi ;)S(Bi ;) R(B% ,),S(B% ;) 30 sec
Reconstruction By ; < 1 sec

TABLE 3.27: Téaches, résultats et temps d’exécution pour le krigeage des 8 cartes de champ
BT complexes, obtenues avec la méthode AFI sur une téte humaine. Le code MATLAB
implémenté produit un variogramme isotropique moyenné sur les 8 cartes de champ dont

il krige les parties réelles et imaginaires séparément.

L’objectif final de cette étude de géostatistiques est de montrer d’une part que la
réduction du bruit permet d’obtenir une meilleure homogénéité finale, plus représentative
des capacités réelles de I’antenne & compenser les inhomogénéités RF, et d’autre part, qu’il
est possible de décrire la capacité de compensation RF d’une antenne, avec des cartes de trés
faible résolution. En effet, comme nous 'observerons, le niveau de bruit des cartes mesurées
dans le cerveau humain est significativement plus important que dans un fantéme, et une
part importante de l'inhomogénéité observée est liée a I’écart type de cette composante de
bruit. Comme précédemment, c’est & partir de la séquence GDAI que nous donnerons une
idée des capacités de compensation RF de notre antenne A8.2.2. Deux cas seront étudiés,

dans le premier cas, on supposera que 'opérateur a acquis les cartes de champ avec une
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résolution 32 x 36 x 32 voxels avec la méthode AFI et qu’il souhaite estimer les parameétres
de compensation aj et by avec les cartes de champ brutes. Ceci permettra de donner le
coefficient de variation minimal que l'on peut attendre, pour une coupe axiale, avec les
cartes de champ brutes. Cette excitation optimale, a ensuite été appliquée aux cartes de
champ obtenues avec la validation croisée, afin de vérifier que le coefficient de variation de

la méthode de compensation GDAI est plus faible, une fois enlevée la composante de bruit.

Dans le second cas, nous supposons que 'opérateur n’a acquis que les cartes de champ
sous-échantillonnées, interpolées par la méthode du krigeage, et qu’il a estimé les para-
meétres de compensation & partir des cartes interpolées. En comparant I’homogénéité si-
mulée avec les cartes de champ interpolées et les cartes de champ brutes, on pourra alors
vérifier qu’il n’est pas nécessaire d’acquérir les cartes avec une résolution importante pour

calculer les coefficients ay et by de la méthode de compensation GDAI

3.4.4.3 Résultats : in vivo

Tout d’abord, la figure 3.4.6 montre différents variogrammes pour les canaux 2 et 4.
Nous pouvons y observer que le champ moyen est plus fort pour le canal 4 comparé au
canal 2. Le calcul du variogramme estimé montre que le variogramme du canal 4 croit plus
rapidement que celui du canal 2. Toutefois, les résultats du variogramme normalisé exposés
dans cette figure montrent que la normalisation estompe cette différence, les canaux 2 et
4 possédant alors des variogrammes semblables. La figure 3.4.6 montre également que le
variogramme différe en fonction de la direction du calcul, z, y ou z. Comme nous 1’avons
expliqué précédemment, nous avons donc calculé le variogramme moyen noté 7 pour les
8 canaux, les deux interférences By, les parties réelles et imaginaires. Pour ce variogramine
moyen, les coefficients calculés avec RGeos donnent p; = 0,25, po = 0,72, p3(€,) = 52 mm,
p3(€y) = 57 mm et p3(€;) = 81 mm. Les portées dans les directions « et y sont trés proches
pour le variogramme moyen, alors qu’elles différent 1égérement de la portée dans la direction
z. Ceci est sans doute lié & la géométrie de 'antenne pour laquelle on trouve une quasi
symétrie de révolution autour de l’axe z. Pour le variogramme moyen isotropique, 7,s,
les coeflicients p; et ps sont identiques et la portée ps est égale & 61 mm. Ces portées
sont significativement plus importantes que la résolution des cartes de champ brutes et
interpolées, assurant que le krigeage pourra bel et bien réduire la composante de bruit

blanc.
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Figure 3.4.6: Variogramme expérimental normalisé et ajustement du modéle de vario-
gramme pour les canaux 2 (Bin et B§72) et 4 (BiA et Bz74). Les variogrammes des parties
réelle et imaginaire ont été estimés séparément pour une valeur de |h| comprise entre 0 mm
et 45 mm, dans les trois directions €, €, et €.

L’analyse statistique a pour but de démontrer que le code MATLAB, utilisant le vario-
gramme moyen v, permet effectivement d’obtenir des résultats aussi bons que le krigeage
& partir des variogrammes individuels. Le tableau 3.28 propose une comparaison entre les
3 cas présentés précédemment, en donnant d’une part la correction pour la validation croi-
sée AZX et la différence entre cette correction AzX et la correction du cas de référence AY.
Tous les résultats exposés sont moyennés sur tout 1’échantillon, c’est a dire sur le cube
de résolution 17 x 17 x 17. La seconde colonne présentant la correction moyenne montre
que le niveau de bruit est d’environ 12% pour nos cartes de champ, soit un rapport signal

sur bruit de l'ordre de 8. La premiére colonne indique que la différence de correction entre
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| Cas | moyenne(|AF — AY)]) | moyenne(JAT) |

1 (réf) 0 11,7%
2 21% 11,8%
3 1.1% 11,7%

TABLE 3.28: Effet du choix du variogramme sur le résultat du krigeage, pour le canal 4. Le
premier cas, appelé cas de référence, décrit le résultat du krigeage avec le variogramme 7,
et un voisinage de 40 voxels. Le second cas décrit ce méme krigeage produit & partir des
variogrammes anisotropiques ¥4 et §3. Le troisiéme cas a été obtenu avec le variogramme
7,;s €t un voisinage plus grand, de 120 voxels.

le cas idéal et 'implémentation simplifiée est de I'ordre de 2%, soit seulement un sixiéme
du niveau de bruit. En d’autre terme, un sixiéme de la composante de bruit seulement est
mal corrigé par 'implémentation simplifiée, ce que I’on peut considérer comme négligeable.
L’augmentation de la taille du voisinage, avec un facteur 3, n’améliore le résultat que de
un douziéme du niveau de bruit, ce qui est encore plus négligeable, pour un temps d’exé-
cution 27 fois supérieur. Nous pouvons donc considérer que ces 3 expériences numeériques

de krigeage valident I'implémentation simplifiée du code MATLAB.

Tous les résultats suivants proviennent du code MATLAB. Notons que sur les repré-
sentations suivantes, le nez du patient se trouve toujours & gauche et que la téte penchait
légerement vers la gauche. Certains points des cartes de champ n’ont pas été mesurés au
niveau du criane du patient. Ces points ont été représentés en bleu, de la méme couleur
que le fond des images. Ceci est lié & la faible densité protonique du crane, conduisant a
une mesure peu fiable du champ Bf au niveau de ’os du crane. Lors de ’application de
la méthode AFI, il peut arriver, expérimentalement que l’équation 6 de 'article [39] donne
cosa > 1. Lorsqu’un tel cas se produit, la mesure est considérée comme absurde et est
ignorée par le programme. Ceci n’a pas d’'importance dans la suite, et en particulier pour

le calcul des coefficients GDALI, car ces optimisations ont été calculées pour le cerveau seul.

La comparaison entre les données brutes et les données krigées est donnée pour les ca-
naux pairs, aprés krigeage avec le code MATLAB. L’échelle de couleur est arbitraire mais
est la méme pour les 4 images présentées dans chaque colonne. La figure 3.4.7 montre que
la validation croisée aplani le champ, comme on s’y attendait, en réduisant la composante
de bruit des cartes. Cette figure montre également que le niveau de bruit pour les don-
nées interpolées est assez faible. Aucun artefact visible ne semble apparaitre sur les cartes

débruitées.
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Carte Canal 2 Canal 4 Canal 6 Canal 8

Brute

Validation
croisée

Sous-
echantillonnée

Interpolée

Figure 3.4.7: Réduction du bruit et interpolation des carte Bf in-vivo. Les canaux pairs
sont présentés pour la comparaison. La premiére ligne montre les cartes brutes telles qu’elles
ont été mesurées avec la méthode AFI. La seconde ligne présente la validation croisée, c’est a
dire le débruitage, obtenu aprés krigeage des cartes brutes. Afin de valider I'interpolation,
les cartes brutes ont été sous-échantillonnées dans l'espace k dans les direction = et y
(directions d’encodage en phase). Les cartes sous-échantillonnées sont données dans la
troisiéme ligne et les cartes interpolées & partir de ces derniéres dans la quatrieme ligne.

La premiére ligne du tableau 3.29 détaille le niveau de la correction donnée par le
krigeage pour ces mémes canaux pairs. En moyenne, cette différence est plus importante
entre les cartes interpolées et les cartes brutes, qu’entre les cartes de validation croisée et les
cartes brutes. La comparaison entre entre Af( et Af semble indiquer qu’il est possible de re-

construire les données avec la résolution initiale, en utilisant les cartes sous-échantillonnées,
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] Canal | 2 | 4 | 6 | 8 |
Moyenne(JAX|) | 12,3% | 16,3% [ 10,0% [ 11,1%
Moyenne(JA/]) 14,9% | 18,4% | 12,7% | 14,2%

Moyenne(|AX — AT)) | 89% [10,9% | 9,1% | 10,6%

Table 3.29: Comparaison entre validation croisée et interpolation de la correction de kri-
geage pour les canaux pairs, avec le code MATLAB. La premiére et la deuxiéme ligne
donne la correction de krigeage pour la validation croisée et l'interpolation respective-
ment. La derniere ligne donne des éléments de comparaison entre la validation croisée et
I'interpolation.

la différence étant plus faible que le niveau de bruit.

La figure 3.4.8 montre les résultats obtenus avec la séquence GDAI. Rappelons que tous
les résultats donnés dans la suite ont été simulés avec ’équation 3.2.12 de la méthode GDAIT
pour les petits angles. Aucune de ces mesures n’a été faite en pratique mais nous pouvons
raisonnablement supposer que les cartes de champs issues de la validation croisée sont
les plus proches du champ réel, d’aprés les considérations mathématiques et statistiques
précédentes. Toutes les optimisations suivantes ont été faites sans contrainte. La premiére
ligne décrit le premier cas, ou 'opérateur a optimisé les coefficients aj et by & partir des
cartes brutes acquises. La figure 3.4.8a montre 'homogénéité obtenue lorsque I’équation
3.2.12 est appliquée aux cartes de champ brutes, pour lesquelles les coefficients aj et by
sont optimaux. Le coefficient de variation alors calculé est de 4,9% dans le cerveau. La
composante de bruit de la figure 3.4.8a est en partie source de variation pour les coefficients
obtenus. Lorsqu’on applique le krigeage, afin de réduire cette source de bruit (figure 3.4.8b),
le coefficient de variation devient 2,7%, soit 2,2% plus faible, alors que les mémes coeflicients
a; et by ont été utilisés. Lorsqu’on applique toujours ces mémes coefficients aux cartes
interpolées, on obtient un coefficient de variation de 3,2%, c’est & dire toujours plus faible
que les 4,9% obtenus avec les cartes initiales. La premiére conclusion est donc que, si I'on
se fixe un objectif de 5% pour le coefficient de variation, I'optimisation sera plus simple

avec les cartes krigées.

La deuxiéme ligne de la figure 3.4.8 montre dans quelle mesure il est possible d’ajuster
ai et by avec les cartes interpolées. Pour cette expérience, nous avons donc supposé que
I’opérateur ne possédait pas les cartes a la résolution 32 x 36 x 32, mais qu’il avait calculé
les coefficients aj, et by, avec les cartes interpolées. La figure 3.4.8d montre le résultat prévu,
en appliquant ’équation 3.2.12 aux cartes interpolées. Le coefficient de variation est alors
égal & 3,1% dans le cerveau. Nous souhaitons alors savoir quel coefficient de variation est

obtenu, pour les mémes paramétres a; et by avec les cartes de champ krigées & partir
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des cartes brutes, qui sont a priori les plus proches des champs réels. La figure 3.4.8e
indique que le coefficient de variation est égal a 4% dans la téte pour ces coefficients. En
d’autres termes, méme si les cartes de champ interpolées ne permettent pas d’obtenir la
meilleure solution au probléme d’optimisation de la méthode GDAI, elles permettent de
calculer une solution suffisamment homogéne pour considérer que la compensation GDAI
est efficace. L’application de ces mémes paramétres aux cartes de champ brutes donne une
coefficient de variation de 7,1%. L’augmentation du coefficient de variation avec 'ajout
de la composante de bruit est une fois encore de I'ordre de 2%. Les différences principales
entre tous ces cartes de champ se trouvent au niveau du crane, 14 ot le champ est le plus

difficilement évalué par la méthode AFI.

Figure 3.4.8: Application de la méthode GDAI aux cartes B brutes, a la validation
croisée et a I'interpolation. Premiére ligne : les paramétres aj et by ont été évalués a partir
des cartes de champ brutes et appliqués successivement aux cartes de champ brutes (a),
a la validation croisée (b) et aux cartes de champ interpolées (c). Deuxiéme ligne : les
paramétres a; et by ont été évalués a partir des cartes de champ interpolées et appliqués
successivement aux cartes de champ interpolées (d), a la validation croisée (e) et aux cartes
de champ brutes (). L’échelle de couleur est la mémes pour toutes les cartes. La position

du cerveau est indiquée sur toutes ces cartes par une ligne noire continue.
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3.4.4.4 Conclusion sur le krigeage

Nous avons montré plusieurs choses & partir de cette étude statistique. D’une part,
nous avons observé que le coefficient de variation obtenu pour 'homogénéisation par la
méthode GDAI, qui nous a permis précédemment de décrire la qualité d’une antenne pour
I’homogénéisation en émission, dépend fortement, lorsque les champs sont mesurés, du ni-
veau de bruit de la mesure. La méthode de krigeage permet alors d’évaluer plus précisément
le coefficient de variation que 'on peut atteindre, en réduisant cette composante de bruit.
Ainsi, si 'on se donne comme précédemment un objectif de 5% en homogénéisation, cet
objectif sera plus simple & atteindre si les cartes ont été précédemment krigées. D’autre
part, nous avons montré qu’il était possible d’évaluer rapidement 'homogénéité que l'on
peut atteindre, & partir de cartes de champ de trés faible résolution. Ceci permet en pra-
tique d’évaluer le résultat d’'une compensation de I’angle de bascule, & partir de cartes de

champ peu résolues.

Ceci a été appliqué seulement aux cartes de champ AFI, car c’est une séquence de
mesure de ’angle de bascule bien maitrisée et performante, dont les résultats se sont mon-
trés trés satisfaisants pour les validations sur fantéme sphérique. Toutefois, cette technique
peut tout aussi bien s’appliquer & d’autres méthodes de mesure de ’angle de bascule, dont,

éventuellement, le niveau de bruit est encore bien plus important.

Nous avions validé la méthode GDAI sur fantéme, une validation in-vivo, en utilisant
le krigeage pour débruiter les cartes, devrait ainsi corroborer les prédictions obtenues sur

fantdome.



Conclusion

L’objectif du travail de thése était de proposer de nouvelles technologies d’antenne
pour 'IRM a 7 T et 11,7 T. Les antennes réseaux se sont révélées les plus performantes
pour compenser les artefacts Bfr grace a la transmission paralléle, dans le domaine de
I'IRM a ultra-haut champ, comme nous ’avons présenté dans le chapitre sur 1’état des
connaissances. Par conséquent, nous avons choisi d’étudier et de développer exclusive-
ment ce type d’antenne au cours des trois années de thése. En partant de ce choix, nous
avons développé une nouvelle technologie d’antenne dipolaire particuliérement stable dont
le comportement peut étre entiérement simulé grace a un code calcul électromagnétique
aux éléments finis. Les résultats de cette simulation permettent de prédire les capacités de
compensation des artefacts Bfr , ainsi que le DAS associé a une séquence d’imagerie et dont
I’évaluation est indispensable pour assurer la sécurité du patient. Le réglage des dipodles a
été rendu particuliérement simple grace & ’adjonction d’un balun enterré et d’un circuit
auxiliaire d’accord en fréquence et d’adaptation en impédance. Nous avons ainsi construit
une antenne a 8 dipdles, qui nous a permis de valider expérimentalement cette technologie
d’abord sur des fantémes. Ensuite, cette antenne a été utilisée au laboratoire de RMN de
Neurospin pour produire en juillet 2010, des images in vivo par la transmission parallele a
7 T, ce qui constitue une premiére en Europe. A la suite de cette antenne 8 dipéles, nous
avons congu une antenne a 12 dipoles avec une segmentation dans la direction de By, afin
d’améliorer la sensibilité en réception et d’augmenter la capacité de compensation des ar-
tefacts Bfr , notamment dans le plan sagittal et coronal. Pour comparer quantitativement,
de maniére simple et sans équivoque, les performances de ces deux antennes, ou d’autres
antennes, nous avons mis au point une méthode nommée GDAI pour la compensation des
artefacts Bf' . Elle ne requiert pas l'utilisation des aimants de gradient au cours de I’exci-
tation des spins, en dehors d’une éventuelle sélection de coupe. Nous avons pu vérifier que
le classement des antennes en termes de performances, réalisé par cette méthode demeure
valable vis-a-vis d’autres méthodes de compensation, comme la méthode dite des « spokes

» notamment. Le passage a une antenne comportant 12 dipdles a nécessité la conception

196
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d’un systéme de pilotage permettant de relier les 8 amplificateurs et chaines de pilotage aux
12 dipoles de 'antenne. Nous avons ainsi inventé une nouvelle solution de pilotage basée sur
la décomposition en modes SVD. Elle se concrétise par la synthése d’une interface passive
composée de coupleurs hybrides a 6 dB et de lignes de transmission organisées en étages.
Les simulations ont montré que la technologie d’une antenne réseau & 12 dipdles associée
a une interface de pilotage par modes SVD est applicable & 'TRM & 11,7 T, a condition
que la puissance disponible en sortie des amplificateurs soit augmentée. En pratique, nous
avons choisi 2 kW par amplificateur, au lieu de 1 kW qui correspond & la puissance des
amplificateurs du scanner Siemens 7 T en opération a NeuroSpin. Dans le processus de va-
lidation des cartes de champ Bf simulées par le code aux éléments finis en les comparant
aux cartes mesurées par la méthode AFI, nous nous sommes rendu compte de la difficulté
d’acquérir des cartes expérimentales in-vivo en un temps court avec une grande résolution
et un rapport signal sur bruit satisfaisant, tout en minimisant 1’exposition du volontaire ou
patient aux dangers potentiels des ondes radiofréquences. En réponse, nous avons adapté
une méthode de débruitage et d’interpolation basée sur la géostatistique, appelé krigeage,
a acquisition des cartes Bf . Les innovations produites dans le cadre de ces travaux ont
abouti au dépo6t de trois brevets. Les antennes a 12 dipoles a la fois pour 'TRM 7 T et
11,7 T, ainsi que leur interface de pilotage en modes SVD sont en cours de fabrication.
Leur validations expérimentales sur un scanner IRM 7 T et 11,7 T se dérouleront respecti-
vement courant 2012 et fin 2013, date & laquelle est prévue la livraison du scanner 11,7 T

construit dans le cadre du projet Iseult/Inumac.
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